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DiE GESCHICHTE VOM GATE-TREIBER
UND DEN SCHNELLEN TRANSISTOREN

fiir Nico






Kurzfassung

Im Wesen der Musik liegt es, Freude zu bereiten.

Aristoteles, ca. 334 v. Chr.

Der Klang von Musik hat die Menschen seit jeher fasziniert. Im Vergleich zu Aristote-
les” Zeit, ist ein Konzertbesuch heute nicht mehr nur eine willkommene Abwechslung,
sondern ein Klangerlebnis, welches durch die Unterstiitzung von Licht-, Ton- und Vi-
deotechnik zu einem emotionalen Moment wird. Folglich miissen die in der Tontechnik
eingesetzten Audioverstiarker hochsten Anforderungen beziiglich Audioqualitdat und
Wirkungsgrad gentigen. Zum Erreichen der benétigten Gesamtleistung kann eine Be-
schallungsanlage aus iiber 100 einzelnen Audioverstiarkern bestehen. Mit steigender
Gerateanzahl nimmt der Aufwand der Verkabelung sowie die physische Anstrengung
zum Auf- und Abbauen der Beschallungsanlage zu. Obwohl die Komplexitéat einer Be-
schallungsanlage durch schaltende Verstéirker der Klasse-D reduziert wiirde, werden
meist Verstarker bevorzugt, deren Leistungstransistoren linear arbeiten (Klasse-H).
Die linearen Verstarker werden u.a. wegen der geringen harmonischen Verzerrungen
geschéatzt, da dies zu einer hoherwertigen Audioqualitit fithrt. In einem Klasse-D-
Verstarker hingegen entstehen vermehrt harmonische Verzerrungen, welche u.a. durch
die Transistoren in der Schaltstufe verursacht werden. Zur Zeit kénnen diese Verzer-
rungen durch komplexe Riickkopplungs-Topologien mit einem erheblichen Aufwand
in der Entwicklung lediglich reduziert werden.

Ziel dieser Dissertation ist es, das Potential von Transistoren aus Siliziumkarbid (SiC)
fir die Klasse-D-Technik zu ergriinden, um bei der Ursache der harmonischen Verzer-
rungen anzusetzen. Das schnelle Schaltverhalten der SiC-Transistoren konnte genutzt
werden, um die Entstehung der harmonischen Verzerrungen in der Leistungsstufe vom
Grunde her zu reduzieren und so die Audioqualitdt in dieser Hinsicht zu verbessern.
Dartiber hinaus ergeben sich weitere viel versprechende Vorteile, beispielsweise im
Zusammenhang mit Ausgangsleistung und Wirkungsgrad. In dieser Arbeit werden
vier Endstufen eines Klasse-D-Verstirkers entwickelt und charakterisiert. Die fun-
dierte Analyse der Audioqualitdt deckt interessante Aspekte beziiglich der etablier-
ten Theorie eines D-Verstarkers auf. Insbesondere die Erkenntnisse im Kontext von
Leistung und Wirkungsgrad sind auch auf andere schaltende Anwendungen in der
Leistungselektronik {ibertragbar. Dariiber hinaus wird der Zusammenhang zwischen
den Halbleitereigenschaften des Transistors und der Entstehung von harmonischen
Verzerrungen erstmalig ausfithrlich ergriindet. Die Analyse-Ergebnisse sind jeweils
im Kapitel Einfluss der Transistor-Charakteristika auf... zusammengestellt.

Der Einsatz von Siliziumkarbid-Transistoren wiirde in vielen Aspekten der Klasse-
D-Technik neue Perspektiven er6ffnen. Die vorliegende Dissertation widmet sich der
Untersuchung von Audioqualitdt, Leistung und Wirkungsgrad.







Abstract

It is part of the nature of music to give joy.

Aristoteles, 334. B.C.

The sound of music has always fascinated mankind. In contrast Aristotels’ time,
visiting a concert is more than mere entertainment in the normal course of life —
nowadays, it is a splendid performance, turned into an emotional moment by light
and audio engineering. To meet the arising demands, the audio engineering must
utilise a so-called public address system (PA system) consisting of an array of single
amplifiers, to drive loudspeakers. Each amplifier requires high performance in terms
of energy efficiency and audio quality. In order to achieve the desired power level, a PA
system may consist of over 100 single amplifiers. The intricacy of wiring as well as the
physical effort to build up a PA system increase rapidly with the number of amplifiers.
Although the complexity of a PA system could be reduced using switch-mode class-D
amplifiers, in the majority of cases linear class-H amplifiers are used. These linear
amplifiers are less efficient but provide excellent audio quality due to low harmonic
distortion. A switch-mode class-D amplifier works efficiently but generates harmonic
distortion to a greater extent. Currently, this harmonic distortion is generally reduced
by complex feedback topologies requiring major time and effort during the designing
process of the amplifier.

This thesis investigates the benefit of silicon carbide (SiC) transistors for the power
stage of a class-D amplifier, since harmonic distortion is also caused by the power
stage devices. The fast-switching SiC-transistors may partially resolve the root of
the poorer sound quality by minimising the harmonic distortion of the power stage.
Further advantages also arise; e.g. concerning output power and efficiency. In this
work, four class-D power stages are developed and characterised. Detailed analysis
of the audio quality reveals interesting aspects relating to existing class-D amplifier
theory. The outcome, particularly with regard to output power and efficiency, may be
transferred to other switch-mode applications in power electronics. Beyond that, the
relationship between the transistor’s semiconductor-characteristics and the source of
harmonic distortion is investigated in detail for the first time. The results are outlined
in each chapter beginning with Einfluss der Transistor-Charakteristika auf....

The use of silicon carbide power devices would open new prospects in many aspects
of class-D amplifier performance. This work examines these aspects with respect to
audio quality, output power and efficiency.
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Kapitel 1

Einleitung

Das Hoéren ist der Ursprung der verniinftigen Seele, und
die Vernunft spricht mit dem Klang, und der Klang ist
gleichsam Denken, und das Wort ist gleichsam Werk.

Hildegard von Bingen (1098 - 1179)

Im Gegensatz zum Sehen, bei dem der Blick hin- oder abgewendet werden kann, ist
das Ohr fir jegliche Schallrichtung immer offen. Der Horsinn kann nicht abgeschaltet,
so wie die Augen geschlossen werden konnen. Musik erlangt immer direkten Zugang
zu unserem Inneren, wie auch Aristoteles schon feststellte:

»FEs gibt aber nichts, worin Zorn und Sanftmut, worin Tapferkeit, MdfSigung und
alle andere[n] moralische[n] Eigenschaften, nebst ihrem Entgegengesetzten sich so
deutlich und dhnlich abbildeten [...] als im Gesang und im Rhythmus. [...] Die ganze
Stimmung des Gemdits dndert sich, wenn man verschiedene Arten der Musik hort.“
— Aristoteles (384 - 322 v. Chr.) [1].

Der Klang von Musik faszinierte die Menschheit bereits vor Beginn unserer Zeitrech-
nung. Die Musik, sei sie gespielt oder wiedergegeben, ist gleichwohl Unterhaltung,
Ausgleich und Trost im alltdglichen Leben. Mit dem technischen Fortschritt haben
sich auch die Moglichkeiten der Unterhaltung in der heutigen Zeit gedndert. Ein
Konzertbesuch ist nicht mehr nur eine willkommene Abwechslung, sondern ein Klan-
gerlebnis, welches unterstiitzt durch beeindruckende Lichtkonzepte und aufwendige
Videoeinspielungen zu einem emotionalen Moment wird. Die Anforderungen an die
Beschallungsanlage im Hinblick auf Klang und Leistung der eingesetzten Audiover-
starker sind nicht minder hoch. Die erforderliche Ausgangsleistung einer Beschallungs-
anlage kann nicht mehr nur von einem einzelnen Verstarker aufgebracht werden. Um
den Beschallungsanforderungen gerecht zu werden, ist es daher notwendig, mehrere
Leistungsverstarker gleichzeitig zu verwenden und ggf. zu synchronisieren. Fiir ein
Konzert mit 30000 Besuchern kénnen durchaus 60-100 Leistungsverstirker parallel
im Einsatz sein. Die Verstarkerzahl steht hierbei in Zusammenhang mit der Anzahl
an Kanilen, welche fiir diverse Hochton- und Bass-Lautsprecher im Auditorium so-
wie zur Monitor-Verstarkung fiir die Musiker auf der Bithne bené6tigt werden. Mit der
Geradte-Quantitat wachsen nicht nur die Kosten, sondern auch der Verkabelungsauf-
wand und die physische Anstrengung beim Auf- und Abbauen der Beschallungsanlage.
In diesem Kontext spielen auch Gewicht und Gerédtegrofle eine entscheidende Rolle.

Um die Komplexitét einer Beschallungsanlage zu reduzieren sind leistungsstarke Ein-
zelgerate von geringem Gewicht und Geréte-Ausmaf erforderlich. Die Gerateanzahl
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Kapitel 1 Einleitung

kann reduziert werden, wenn der einzelne Verstédrker durch einen héheren Wirkungs-
grad leistungsstarker wird. Diese Kriterien sind bekanntermaflen in Leistungsverstéar-
ker der schaltenden Betriebsklasse-D! vereint. Mit dem schaltenden Aufbau werden
hervorragende Wirkungsgrade von 80% — 90% erzielt, da beim Schaltbetrieb deutlich
weniger Verlustleistung im Halbleiter entsteht, als bei einem kontinuierlichen Betrieb
der Transitoren. Die niedrige Verlustleistung geht mit einer geringeren Wérmeent-
wicklung oder einer niedrigeren Stromaufnahme einher. Dies fiihrt, je nach Design,
entweder zu einer Reduzierung der Kiithlung oder zu einer hoheren Ausgangsleistung.
Eine Verkleinerung der teuren Kiihlkorper bringt fiir das Einzelgerat Gewicht-, Platz-
und Kostenersparnis mit sich und wirkt sich so positiv auf das Gesamtvolumen ei-
ner Beschallungsanlage aus. Durch die hohere Ausgangsleistung des Einzelgerites
kann die Gesamt-Geratezahl einer Beschallungsanlage ggf. reduziert werden (s.o.).
Dennoch werden héaufig noch Leistungsverstiarker der linearen Betriebsklassen-AB
oder -H eingesetzt. Bei diesen Betriebsklassen steuern die Leistungstransistoren der
Verstarkerstufe entsprechend dem Eingangssignal kontinuierlich (linear) auf- und zu.
Hierdurch ergibt sich mit ca. 75% ein deutlich geringerer Wirkungsgrad als bei dem
schaltenden Klasse-D-Verstarker [2]. Die linearen Betriebsklassen werden jedoch auf-
grund ihrer hervorragenden Audioqualitit bevorzugt [3], [4]. Die guten klanglichen
Eigenschaften resultieren zum einen aus den geringen harmonischen Verzerrungen,
die der Verstédrker einbringt; zum anderen kénnen die entstandenen Verzerrungen
besser kompensiert werden, da die Auslegung der Riickkopplungs-Topologie wegen
der hohen Bandbreite unkomplizierter ist.

Im Gegensatz zu den Verstirkern der linearen Betriebsklassen erzeugt ein Klasse-D-
Verstarker — u.a. durch die schaltenden Transistoren — deutlich mehr harmonische Ver-
zerrungen (3], [4]. Zudem gehort die Auslegung der Riickkopplungs-Topologie durch
die begrenzte Bandbreite zu den grofiten Herausforderungen beim Verstéarker-Design.
Aufgrund der harmonischen Verzerrungen war der D-Verstirker im Vergleich zum
analogen Pendant lange als klanglich nicht ebenbiirtig angesehenen und hat sich in
der Audio-Branche erst zur Jahrtausendwende etabliert, als man in der Lage war die
Audioqualitat zu verbessern. Diese Verbesserung wird durch komplexe Modulations-
und Riickkopplungstechniken erzielt, welche einen erheblichen Entwicklungsaufwand
mit sich bringen. Die grofite Herausforderung liegt hier im Kompromiss zwischen Sta-
bilitdt und hinreichender Schleifenverstarkung, da die Bandbreite der D-Verstarker
recht begrenzt ist. Die harmonischen Verzerrungen werden durch diese Techniken je-
doch lediglich reduziert, eine urséchliche Verbesserung der Audioqualitit ist bislang
nicht moéglich. Um die Ursache der schlechteren Audioqualitdt zu beheben, muss bei
der Entstehung der harmonischen Verzerrungen angesetzt werden.

In dieser Dissertation wird untersucht, ob durch Transistoren aus Siliziumkarbid
(SiC) in der Leistungsstufe weniger harmonische Verzerrungen generiert werden. In
einem Klasse-D-Verstarker arbeiten die Transistoren der Verstarkerstufe in Halb- oder
Vollbriicken-Topologie und werden entweder vollstéandig ein- oder vollstdndig ausge-
schaltet. Die Schaltfrequenz der Transistoren liegt mit 200 kHz — 400 kHz etwa eine

1 Audioverstirker werden je nach Arbeitsweise der Transistoren ihrer Verstirkerstufe in verschie-
denen Betriebsarten klassifiziert: schaltend: Klasse-D / linear: Klasse-A, -B, -AB und -H.




GroBlenordnung tiber dem Audioband, sodass das Steuersignal selbst nicht hérbar ist.
Das Steuersignal wird meist durch Pulsweitenmodulation (PWM) aus dem analogen
Audiosignal gewonnen. Hierbei wird das Audiosignal durch den Mittelwert des hoch-
frequenten PWM-Steuersignals abgebildet. Ein Tiefpassfilter zweiter Ordnung filtert
die Schaltfrequenz heraus und rekonstruiert aus dem Mittelwert der PWM das ana-
loge Audiosignal fiir den Lautsprecher. Demnach wird dieser Verstarkertyp auch als
Schalt- oder PWM-Verstéarker bezeichnet.

Die Defizite in der Audioqualitdt werden, wie bereits erwahnt, priméar durch die Ent-
stehung harmonischer Verzerrungen hervorgerufen. Die Ursache der harmonischen
Verzerrungen ist u.a. auf zeitliche Fehler des PWM-Signals? zuriickzufiihren, da hier-
durch der Mittelwert der PWM verfalscht wird. Die grote Herausforderung besteht
darin, dass sich die erzeugten Fehler nichtlinear mit der Aussteuerung des Verstérkers
dndern. Demzufolge sind die daraus resultierenden harmonische Verzerrungen schwer
vorauszuberechnen.

Die Leistungsstufe des D-Verstarkers triagt einen erheblichen Anteil zu den harmo-
nischen Verzerrungen bei. Das nichtideale Schaltverhalten der Leistungstransistoren
bringt einerseits einen zeitlichen Fehler in das PWM-Signal ein und macht anderer-
seits die sog. Totzeit bei der Ansteuerung obligatorisch. In der Totzeit wird nach
dem Abschalten des leitenden Transistors fiir eine kurze, definierte Zeit keiner der
Transistoren angesteuert. Die Totzeit halt einen grofien Anteil am zeitlichen Fehler
und beeinflusst mit ihrer Lénge direkt die harmonischen Verzerrungen der Leistungs-
stufe [3], [5], [6] und [7]. Das schnelle Schaltverhalten moderner Verbundhalbleiter
wie Siliziumkarbid (SiC) oder Galliumnitrid (GaN) konnte zu einer Reduzierung der
Totzeit fithren und somit die Ursache der harmonischen Verzerrungen bekédmpfen.
Transistoren aus Verbundhalbleitern zeichnen sich durch geringere Gate-Ladungen
und kleinere parasitdre Kapazititen aus. Dies fiihrt zu kiirzeren Abschaltverzégerun-
gen sowie zu schnelleren Umladevorgéngen, wodurch sich die Totzeit verkiirzen kann.
Zudem konnten die steileren Schaltflanken zu einer Reduzierung der harmonischen
Verzerrungen beitragen [3], [5], [6] und [7]. Die vorliegende Arbeit untersucht u.a. das
Schaltverhalten zweier SiC-Transistoren (JFET und MOSFET) und analysiert dessen
Auswirkungen auf die harmonischen Verzerrungen. Hierbei findet auch ein Vergleich
mit einem kommerziell eingesetzten Transistor statt.

Aktuell werden Silizium-Transistoren mit Sperrspannungen von bis zu 250 V ein-
gesetzt. Das Augenmerk liegt hier auf Leistungsmerkmalen wie der Figure of Me-
rit (FOM?) und der intrinsischen Body-Diode, um neben den Verzerrungen auch
die Schalt- und Durchlassverluste der Transistoren gering zu halten. Transistoren
mit héheren Sperrspannungen finden i.d.R keine Anwendung, da sich mit steigender
Sperrspannung diese Leistungsmerkmale zunehmend verschlechtern. So bringt eine
Verdopplung der Sperrspannung einen finfmal héheren Durchgangswiderstand mit
sich, wodurch die Durchlassverluste entsprechend steigen. Die Zunahme des Durch-
gangswiderstandes mit wachsender Spannungsfestigkeit ist eine Folge des technolo-

2verschobene Schaltzeitpunkte der PWM-Flanken im Vergleich zum idealen PWM-Signal.
3Die FOM setzt mit dem Produkt aus Durchgangswiderstand und Gate-Ladung die grundlegen-
den Transistor-Eigenschaften ins Verhéltnis.
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gischen Aufbaus eines Leistungshalbleiters. Um dieser Problematik entgegenzuwir-
ken, gab es in der Vergangenheit verschiedene Bemiihungen, die Leistungsmerkma-
le durch einen optimierten technologischen Aufbau, beispielsweise mit einer Super-
Junction-Struktur, zu verbessern?. Fiir klassische Leistungstransistoren aus Silizium
ist das Optimierungspotential diesbeziiglich jedoch weitgehend erschopft. Einen Ge-
winn an Spannungsfestigkeit bei vergleichbarem Durchgangswiderstand bieten Ver-
bundhalbleiter wie Siliziumkarbid oder Gallium-Nitrid. Zudem verbessert sich mit
der geringen Speicherkapazitidt von Siliziumkarbid auch weitere Leistungsmerkmal,
wie beispielsweise das Sperrverhalten der intrinsischen Body-Diode.

Ziel dieser Dissertation ist es, die gewinnbringenden Aspekte von Siliziumkarbid-
Transistoren fiir die Klasse-D-Technik zu untersuchen, denn bei entsprechendem Er-
folg wiirde die Limitierung auf die 250 V-Transistoren entfallen. Damit kénnten sich
neue Moglichkeiten im Hinblick auf das Schaltungsdesign ertffnen, welche sich positiv
auf Verstarkung, Bandbreite oder Ausgangsleistung des Audioverstirkers auswirken
wiirden. Die vorliegende Arbeit untersucht insbesondere, ob der Wirkungsgrad der
Endstufe durch SiC-Transistoren gesteigert werden kann. Da die kiirzeren Sperr-
verzogerungszeiten sowie die kleineren parasitdren Kapazitdten der Transistoren in
schnelleren Schaltvorgédngen resultieren, ist mit geringeren Verlusten zu rechnen.

Erste Erfolge mit Siliziumkarbid erzielte die Firma First Watt bei einem ihrer bereits
etablierten Verstarker der linearen Klasse A: Mit der Verwendung eines SiC-JFETs
anstelle des Silizium-MOSFET in der Verstarkungsstufe konnten Bandbreite und Ver-
starkung erhéht und die harmonischen Verzerrungen um 25% reduziert werden.

Um die zuvor erlauterten Aspekte zu untersuchen, werden zwei Endstufen mit konven-
tionellen sowie zwei Endstufen mit SiC-Halbleitern entwickelt. Leistungstransistoren
aus GaN befanden sich zu Beginn der Untersuchungen noch in der Entwicklung und
waren somit nicht verfiigbar. Die notwendigen theoretischen Grundlagen beziiglich der
Klasse-D-Technik werden in Kapitel 2 gelegt. Kapitel 3 erldutert das Potential von
Siliziumkarbid fiir die Leistungsstufe sowie die Auswahl der Halbleiter. Eine ausfiihr-
liche Beschreibung der Endstufen-Entwicklung sowie die Festlegung der Ansteuerung
findet sich in Kapitel 4. Die tiefgehende Untersuchung des Schaltverhaltens der Halb-
leiter (Kapitel 5) schafft die Basis fiir die fundierte Analyse der Audioqualitit (Kapitel
6) sowie des Wirkungsgrades (Kapitel 7) der Endstufen. In diesen drei Kapiteln stellt
jeweils das letzte Unterkapitel (Einfluss der Transistor-Charakteristika auf...) ein Re-
stimee der Analyse-Ergebnisse dar und setzt diese in Bezug zu den technologischen
Eigenschaften des Halbleiters. Kapitel 8 gibt eine pridgnante Zusammenfassung der
Arbeit und zieht ein kritisches Fazit aus den gewonnenen Erkenntnissen. Abschlieend
wird ein Ausblick auf die Perspektive von SiC-Transistoren in der Klasse-D-Technik
im Kontext der Beschallungsanlagen gegeben.

Neben dem wissenschaftlich-technischen Analysen, bietet die Arbeit einen Einblick in

den Fortschritt der Halbleitertechnologie und dessen Auswirkung auf die musikalische
Unterhaltung in der heutigen Zeit.

4Etabliert hat sich die CoolMOS-Technologie von Infineon, welche als Vergleich untersucht wird.
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Grundlagen

2.1 Funktionsweise eines Verstarkers der Klasse-D

Dieser Abschnitt stellt eine grundlegende Einfiihrung in diese Verstarkertechnik dar,
welche fiir das Verstandnis der nachfolgenden detailreichen Unterkapitel niitzlich ist.
Die Komplexitét, die sich aus der Klasse-D-Technik ergibt, geht aus jenen Unterka-
pitel hervor. Das Buch Designing Audio Power Amplifiers [3] bietet mit den dortigen
Kapitel 28 - 30 einen verstédndlichen Einstieg in diese Technik.
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Abb. 2.1: Modulator, Schaltstufe und Ausgangsfilter des D-Verstarkers.

Der Aufbau eines D-Verstirker wird tiblicherweise in drei Blocke unterteilt, welche in
Abbildung 2.1 markiert sind:

1. Modulator: generiert aus dem Eingangssignal ein hoherfrequentes Steuersignal
fir die Schaltstufe.

2. Schaltstufe: realisiert die Verstarkung in Abhéangigkeit von der Versorgungs-
spannung.

3. Ausgangsfilter: gewinnt das Audiosignal aus dem hochfrequenten Schaltsignal
zuriick.
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Modulator

Der Modulator erzeugt aus dem kontinuierlichen Audiosignal ein amplitudendiskretes
Steuersignal héherer Frequenz, welches die Schaltzeitpunkte der Briickentransistoren
definiert. Das gangigste Modulationsverfahren zur Erzeugung des PWM-Steuersignals
ist die Pulsweiten-Modulation, wie in Abbildung 2.2 dargestellt. Hierbei vergleicht ein
Komparator das Audiosignal mit dem hochfrequenten Tréagersignal (Sdgezahn oder
Dreieck). Die Schnittpunkte von Audiosignal und Tréiger ergeben den Zustandswech-
sel des PWM-Signals und stellen somit die idealen Umschaltzeitpunkte der Halb-
briicke dar. Das Audiosignal wird iiber das Tastverhéaltnis der beiden Briickentran-
sistoren und die Versorgungsspannung der Briicke abgebildet — Leitet beispielsweise
bei einer komplementiren Versorgung der obere Transistor ldnger als der untere, so
entsteht eine positive Ausgangsspannung. Leiten gleich lang, so betragt das Ausgangs-
signal im Mittel null.

Bei der analogen Pulsweiten-Modulation mit einem analogen Audiosignal und einem
idealen Tréager ist die Konversion theoretisch fehlerfrei [8] (vgl. Kapitel 2.3.1). In der
praktischen Umsetzung des Modulators findet i.d.R. die digitale PWM mit einem
quantisierten Audiosignal Anwendung, da die Audiosignale zunehmend in digitaler
Form vorliegen. Durch die Quantisierungsfehler entstehen Signalverzerrungen, wel-
che die Audioqualitat des Verstarkers deutlich herabsetzen. Aus diesem Grund wer-
den sog. Prekompensationsverfahren angewendet, die den Quantisierungsfehler ver-
ringern und den Vorgang der idealen analogen PWM approximieren (siehe Kapitel
2.3.2). Neben dem klassischen PWM-Verfahren werden zur Gewinnung des Steuersi-
gnals auch andere Modulationstechniken angewendet, wie beispielsweise die Sigma-
Delta-Modulation oder die Click-Modulation (sieche Kapitel 2.3.3 und 2.3.4). Einen
kompakten Uberblick iiber die verschiedenen Modulationstechniken gibt [9].

Schaltstufe

Die Transistoren der Schaltstufe kénnen in verschiedenen Topologien konfiguriert wer-
den, einen Uberblick bietet Kapitel 2.2. Eine gingige Topologie ist die Halbbriicke,
wie in Abbildung 2.1. Da eine Halbbriicke die Grundlage der untersuchten Endstufen
in dieser Arbeit bildet, werden die folgenden Erklarungen immer auf diese Topolo-
gie bezogen. Bei einer Halbbriicken-Topologie steuert der High-Zustand der PWM
den oberen Briickentransistor, der Low-Zustand den unteren. Die Leistungstransis-
toren sind — entsprechend dem Steuersignal — fiir eine genau definierte Zeit voll lei-
tend oder voll sperrend. Nach jedem Abschaltvorgang wird eine Totzeit eingefiigt,
wéahrend der beide Transistoren sperren. Durch das nichtideale Schaltverhalten realer
Transistoren kénnte es andernfalls zu einem Kurzschluss zwischen positiver und nega-
tiver Versorgung kommen. Die Schaltfrequenz der Transistoren liegt mindestens eine
Grofenordnung tiber der maximalen Audiofrequenz, um das Eingangssignal korrekt
abzubilden [8]. Die hochste Frequenz des Audiosignal wird bei 20 kHz angesetzt, so-
dass die Leistungsstufe mit mindestens 200 kHz schaltet. Da bei jedem Schaltvorgang
nahezu die gesamte Versorgungsspannung am Ausgang anliegt, ist die Verstarkung
des Eingangssignals direkt von der Versorgungsspannung abhingig.
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Abb. 2.2: Bei der Pulsweiten-Modulation ergibt sich das Steuersignal aus den Schnitt-
punkten zwischen Audiosignal und hochfrequentem Tragersignal.

Ausgangsfilter

Ein LC-Tiefpass 2. Ordnung wandelt das verstarkte PWM-Signal der Schaltstufe in
ein analoges Musiksignal zuriick (vgl. Abb. 2.1). Der Lautsprecher am Ausgang wird
somit von einem rein analogen Signal im Frequenzbereich bis 20 kHz gespeist. Die
Grenzfrequenz des Tiefpasses liegt etwas tiber 20 kHz, um die Frequenzanteile am
oberen Ende des Audiobandes nicht zu dampfen. Die Schaltfrequenz der Transisto-
ren, also die Tragerfrequenz der Puls-Weiten-Modulation, befindet sich auflerhalb des
Horbereiches und wird damit herausgefiltert.
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2.2 Topologien fiir die Schaltstufe

Die Transistoren der Schaltstufe kdnnen in unterschiedlichen Schaltungen konfiguriert
werden. Die Schaltungstopologie ist eng mit dem Modulator verkniipft, da nicht jedes
Modulationsverfahren zu einer bestimmten Topologie passt. Kapitel 2.3 wird diesen
Sachverhalt genauer beleuchten.

2.2.1 Halbbriicke

Die Halbbriicke besteht aus zwei in Serie geschalteten Leistungstransistoren, die an
einer komplementédren Versorgungsspannung im Schaltbetrieb arbeiten (Abbildung
2.3). Das Ausgangssignal der Briicke ist massebezogen und kann zwei Zustdnde an-
nehmen: +Vpp und —Vpp. Der Zustand Null muss durch ein Puls-Pausenverhéltnis
von 50% erzeugt werden. Der Energiefluss im Verstérker ist bidirektional.

Der grofle Vorteil der Halbbriicken-Topologie liegt in der einfachen schaltungstech-

nischen Umsetzung und in der geringen Anzahl an Komponenten, die mit wenig
Aufwand angesteuert werden kénnen. [10], [5].

o
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Abb. 2.3: Die Halbbriicke als Topologie fiir die Schaltstufe des D-Verstéarkers.

Power Supply Pumping

Der bidirektionale Energiefluss fiihrt zu einem elementaren Nachteil der Topologie:
Tritt das sog. Power Supply Pumping auf, kann die Versorgungsspannung ihren Soll-
wert liberschreiten und es entstehen Verzerrungen des Audiosignals [3], [5]. Der Ef-
fekt dominiert bei niedrigen Audiofrequenzen unter 100 Hz, wenn die Entkopplungs-
Kondensatoren die Schwankungen nicht ausreichend unterdriicken kénnen. Bei einer
niederfrequenten Ansteuerung ist das Puls-Pausen-Verhéltnis iiber mehrere Zyklen
nahe zu konstant, daher ist der Effekt bei einem Puls-Pausen-Verhaltnis bis ca. 25%
am starksten. Hier speichert die Ausgangsdrossel wahrend der langeren Leitphase
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Energie, die dann in der kiirzeren Leitphase der Gegenseite in die Versorgungsspan-
nung zuriickgespeist wird. Kann die Spannungsquelle die eingespeiste Energie nicht
absorbieren, so steigt der Spannungswert gegentiiber dem Sollwert ohne Eingangssi-
gnal an (Power Supply Pumping). Jede Anderung der Versorgungsspannung greift
direkt auf das Ausgangssignal durch, wodurch das Audiosignal verzerrt wird. Der
Effekt wird durch grof3ziigige Entkopplungskondensatoren zwischen den komplemen-
taren Versorgungsspannungen gemindert. Bei hoherfrequenten Ansteuerungen macht
sich der Effekt kaum bemerkbar, da das Tastverhaltnis wahrend einer Signal-Periode
schneller variiert und so in der gesamten Periode weniger Energie in die selbe Rich-
tung flieBt. Weiterfithrende Informationen finden sich in [10], [3] sowie in [5].

Brummspannung bzw. Restwelligkeit der Versorgungsspannung werden im Allgemei-
nen weniger gut unterdriickt’ (PSRR: Power Supply Rejection Ratio), was jedoch
durch entsprechenden Gegenkopplungsschleifen verbessert wird [10], [3], [5]. Zum
Nachteil der Umladeverluste miissen sich die parasitdren Ausgangskapazitdten immer
auf die doppelte Versorgungsspannung aufladen. Wird eine Pulsweiten-Modulation als
Ansteuerung gewéhlt, so sind die moglichen Ansteuervarianten auf ein zweiwertiges
PWMS-Signal? beschriankt. Die Erliuterung zu zwei- und dreiwertiger PWM ist in
Kapitel 2.3.1) nachzulesen.

2.2.2 Vollbriicke

Bei der Vollbriicke werden vier Leistungsschalter als H-Briicke zusammengeschal-
tet. Die Last befindet sich zwischen den beiden Ausgangsfiltern, wie in Abbildung
2.4 dargestellt. Das Ausgangssignal der Briicke ist somit nicht mehr massebezogen,
kann jedoch drei Zustédnde annehmen: +Vpp, —Vpp und Null. Bei einer Pulsweiten-
Modulation kann sowohl ein zweiwertiges, als auch ein dreiwertiges Steuersignal ein-
gesetzt werden. Daraus ergeben sich mehr Konvertierungs-Varianten als bei einer
Halbbriicke (siehe Kapitel 2.3.1). Eine dreiwertige Ansteuerung erzeugt weniger Qua-
tisierungsfehler und stellt somit einen Gewinn fiir die Audioqualitit dar [5].

~Vee

Abb. 2.4: Die Vollbriicke als Topologie fiir die Schaltstufe des D-Verstérkers.

List abhingig von der Ansteuerungsart.
2Die zweiwertige PWM besitzt zwei Stufen (0 und 1) oder (-1 und 1). Die dreiwertige PWM
besitzt drei Stufen (0, 1 und -1)
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Ein Vorzug dieser Topologie liegt darin, dass die Vollbriicke bei gleicher Héhe der
Versorgungsspannung einer Halbbriicke die doppelte Ausgangsspannung erzeugt. Ei-
ne komplementirene Versorgungsspannung ist nicht obligatorisch. Zudem werden nur
die Hilfte der Entkoppelkondensatoren fiir die Versorgungsspannung bendtigt, was
wiederum Kosten und Platz einspart. Bei einer unipolaren Versorgungsspannung sind
die Umladeverluste niedriger als bei der Halbbriicke, da sich die parasitdren Aus-
gangskapazitidten der Transistoren lediglich auf die einfache Versorgungsspannung
aufladen. Im Gegensatz zur Halbbriicke kann es hier nicht zu einem Power-Supply-
Pumping kommen, da eine Hélfte der Vollbriicke als Quelle und die andere als Senke
agiert. Durch die differenzielle Ansteuerung der Last hebt sich der DC-Offset wei-
testgehend auf. Die Topologie gilt als linearer, da sich die gradzahligen Anteile der
harmonischen Verzerrungen ausléschen. Ein weiterer Vorteil ist, dass ein Vollbriicken-
Verstéirker theoretisch auch ohne Gegenkopplung (open loop) betrieben werden kann,
u.a. da die Brummspannung bzw. Restwelligkeit der Versorgungsspannung besser un-
terdriickt werden als bei der Halbbriicke® (PSRR) [10].

Nachteilig ist die hohere Komplexitdt beztiglich Schaltung und Ansteuerung, sowie
hohere Kosten und groflerer Platzbedarf durch mehr Komponenten. Zudem ist das
Ausgangssignal nicht massebezogen wie bei einer Halbbriicken-Topologie. Die Durch-
lassverluste sind doppelt so hoch wie bei der Halbbriicke, da in jedem Schaltzyklus
der Strom immer durch zwei Transistoren flieBen muss. Ein weiterer Nachteil liegt in
der schlechten Gleichtakt-Unterdriickung bei einer dreiwertigen Ansteuerung. Diese
fithrt im Schaltbetrieb zu einer hoheren elektromagnetischen Abstrahlung als bei der
Halbbriicken-Topologie [10].

2.2.3 sonstige Topologien

Die Parallelschaltung von mehreren Schaltzweigen einer Halb- oder Vollbriicke wird
im Rahmen der Dissertation von Karsten Nielsen [8] genauer beleuchtet. Kern der Ar-
beit ist die hierfiir vorgestellte Modulationsvariante PSC-PWM (Phase Shift Carrier
PWM) und deren Vergleich mit konventionellen PWM-Varianten.

Die NPC*-Topologie verwendet ebenfalls vier Leistungsschalter, deren Mittelabgriff
iiber Dioden oder aktive geschaltete Freilaufe mit Masse verbunden ist. Abbildung
2.5 zeigt eine mogliche Verschaltung. Alternative Verschaltungen, sowie die Vor- und
Nachteile werden in [11] analysiert. Die NPC-Briicke wird wegen ihres hohen Wir-
kungsgrades gerne in der Antriebstechnik [12], [13], oder fiir Solar-Wechselrichter
eingesetzt [14], [15]. In einem Klasse-D-Audioverstéarker findet sie eher selten Anwen-
dung, da die Briicke bei kleinen Aussteuerungen um Null herum erhebliche Nicht-
linearitdten aufweist. Im Nulldurchgang werden die Pulse zu Ansteuerung so klein,
dass sie vom Gate-Treiber und der Schaltstufe nicht mehr umgesetzt werden koén-
nen. Als Folge treten Verzerrungen und Nichtlinearitdten auf. Die Ansteuerung von
sehr kleinen Signalen ist daher nicht trivial und bedingt aufwendige Kompensations-
Algorithmen [16].

Bist abhingig von der Ansteuerungsart der Vollbriicke.
4NPC: Neutral Point Clamped
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Abb. 2.5: Die Neutral Point Clamped (NPC) Briicke als Topologie fiir die Schaltstufe
des D-Verstarkers.

2.2.4 Auswahl der Topologie

Die Vollbriicke ist die am haufigsten verwendete Topologie [17], [18], [19], etc. und
wird von [5] als die zu bevorzugende Topologie erachtet. Die Generierung eines Steuer-
signals fiir insgesamt vier Transistoren ist jedoch deutlich fehleranfélliger als die Gene-
rierung fiir nur zwei Transistoren. Zudem beziehen sich die Nachteile der Halbbriicken-
Topologie vorwiegend auf die Versorgungsspannung. In der praktischen Umsetzung
wird die Versorgungsspannung jedoch von einem professionellen, externen Netzteil
bereitgestellt, das die schwerwiegendsten Nachteile ausgleicht. Das Netzteil wird mit
seinen Eigenschaften in Kapitel 4.5.2 vorgestellt.

Fir einen fundierten Vergleich von konventioneller Technologie und Siliziumkarbid-
Transistoren muss die Ansteuerung der Schaltstufe moglichst fehlerfrei erfolgen. Da
die Wahl der Schaltstufen-Topologie eng mit der Wahl des Modulators verkniipft
ist, wird eine Topologie gewahlt, die einen moglichst einfachen Modulator erlaubt.
Wie in Kapitel 2.3.5 erortert, ist die Umsetzung einer zweiwertigen PWM fir eine
Halbbriicke am wenigsten komplex.

Von allen vorgestellten Topologien lasst sich die Halbbriicke schaltungstechnisch am
einfachsten umsetzen, benotigt die wenigsten Komponenten und ermoglicht trotz
eingeschrankter Modulations-Varianten eine fehlerarme Erzeugung des Steuersignals
(vgl. 2.3.5). Zudem lassen sich die Erkenntnisse einer Halbbriicke direkt auf eine Voll-
briicke transferieren, wie die Dissertation von Karsten Nielsen [8] zeigt. Vor diesem
Hintergrund ist es sinnvoll, die Untersuchungen dieser Arbeit mit einer Halbbriicken-
Topologie durchzufithren.

11
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2.3 Modulationstechniken zur Gewinnung des Steuersignals

Der Modulator konvertiert das Audiosignal in eine hoherfrequente Pulsfolge, welche
die Leistungstransistoren der Schaltstufe ansteuert. Dem Klasse-D-Verstarker stehen
hierfiir vier grundlegenden Modulationstechniken zur Verfiigung:

e analoge Puls-Weiten-Modulation (auch NPWM, Natural Sampled PWM)
e digitale Puls-Weiten-Modulation (verschiedene Verfahren, siche 2.3.2)

e Sigma-Delta-Modulation (2-A-Modulation)

e Click-Modulation (auch SB-ZePoC-Verfahren®)

Alle vier Modulationstechniken basieren entweder auf Puls-Weiten-Modulation (PWM)
oder auf Puls-Dichte-Modulation (PDM). Denkbare andere Verfahren wie Puls-Am-
plituden- (PAM) oder Puls-Positions-Modulation (PPM) sind zur Erzeugung des
Steuersignals aufgrund schlechter Effizienz oder zu hoher Komplexitéit ungeeignet [8].

Einige der Modulationstechniken kénnen in verschiedenen Modulationsverfahren um-
gesetzt werden. Jedes Modulationsverfahren erzeugt unterschiedlich starke Signalver-
zerrungen und nimmt so direkten Einfluss auf die Klangqualitét des Verstéarkers. Zum
besseren Verstandnis werden an dieser Stelle die vier Modulationstechniken grund-
legend erldutert, um spéter auf die einzelnen Verfahren dieser vier Techniken besser
eingehen zu koénnen. Eine kompakte Ubersicht der gingigen Modulationsverfahren
gibt Tabelle 2.3 am Ende des Kapitels.

Die analoge PWM (siehe auch Kapitel 2.3.1) beschreibt die ideale Pulsweiten-Mo-
dulation mit einem analogen Audiosignal und einem idealen Triger (NPWM). Das
Audiosignal wird zwar fehlerfrei in ein PWM-Signal konvertiert, dennoch entstehen
selbst bei idealer Demodulation Signalverzerrungen, da Komponenten der Tréigersei-
tenbander im Audioband auftreten. Fiir die Konvertierung existieren vier Varianten
der NPWM, die abhéngig von der Schaltstufen-Topologie sind. In diesem Unterkapi-
tel werden die vier Varianten erlautert, graphisch veranschaulicht und den einzelnen
Topologien zugeordnet.

Die digitale PWM (siche auch 2.8.2) geht auf die in der Praxis angewendete Pulswei-
ten-Modulation ein, der ein abgetastetes Audiosignal zugrunde liegt. Mit der Quan-
tisierung treten zusétzliche Signalverzerrungen in Form von harmonischen Oberwel-
len (Total Harmonic Distortion, THD) und Intermodulations-Komponenten (IM)
auf. Verzerrungen durch Tréigerseitenbidnder nach der Demodulation sind weiterhin
existent. Die Audioqualitdt der digitalen PWM wird verbessert, indem so genannte
Prekompensationsverfahren vor der Modulation auf das abgetastete Signal angewen-
det werden. Diese Verfahren approximieren durch unterschiedliche Algorithmen den
Vorgang der idealen NPWM und verringern auf diese Weise den Quantisierungsfeh-
ler. Das Kapitel stellt die dquidistant abgetastete PWM (UPWM) sowie verschiedene
Prekompensationsverfahren wie die linearisierte PWM (LPWM), die quasi-natiirliche
PWM (PNPWM) und den Algorithmus von Song und Sarwate vor.

5SB-ZePoC: Zero-Position-Coding with Separated Baseband
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2.3 Modulationstechniken zur Gewinnung des Steuersignals

Die Sigma-Delta-Modulation (siehe auch 2.3.3) verlagert durch die sog. Rauschfor-
mung (noise shaping) alle unerwiinschten Stor-Anteile aus dem Audioband in einen
Frequenzbereich aulerhalb des Audiospektrums. Das Steuersignal wird hierbei durch
Puls-Dichte-Modulation erzeugt.

Die Click-Modulation (siehe auch 2.3.4) erzeugt auf analytischem Wege ein Steuer-
signal, bei dem die Frequenzbander von Audiosignal und Trager garantiert vonein-
ander getrennt sind. Die Technik basiert zwar auf der Pulsweiten-Modulation, durch
die Trennung der Frequenzbinder treten jedoch keine Komponenten der Tragersei-
tenbdnder im Audioband auf.

Da die klassische Pulsweite-Modulation kein verzerrungsfreies Audiosignal liefert,
wurden die alternativen Verfahren der Sigma-Delta-Modulation und der Click-Modu-
lation entwickelt. Diese beiden Techniken steigern die Linearitdt der Modulation auf
Kosten der Komplexitét. Signalverzerrungen durch Tragerseitenbéander, THD und IM-
Verzerrungen sind deutlich geringer. Signalverzerrungen entstehen jedoch nicht nur
durch den Modulator, sondern insbesondere auch durch die Schaltstufe. Der Einfluss
der Schaltstufe wird in den Kapiteln 5 - 7 erortert und steht im Vordergrund der Dis-
sertation. Das vorliegende Kapitel soll weniger in die Details der einzelnen Techniken
eintauchen, als die Grundlagen des Modulators fiir einen Klasse-D-Audioverstarker
vermitteln, sowie die Komplexitit der praktischen Umsetzung unterstreichen.

2.3.1 Analoge Pulsweiten-Modulation (NPWM)

Die géngigste Modulationstechnik ist die Pulsweiten-Modulation, bei der das rechteck-
férmige Steuersignal durch Vergleich mit einem Tréger gewonnen wird. Die analoge
PWM wird in der Literatur als natural sampled PWM (NPWM) bezeichnet und setzt
ein analoges Audiosignal und einen idealen Trager voraus. Die Konvertierung des Au-
diosignals in ein Rechtecksignal erfolgt demnach ohne zeitliche Quantisierung. Die
Untersuchungen in [20] und (8] zeigen, dass die Konvertierung mittels NPWM fehler-
frei ist und hierbei weder harmonische Verzerrungen (THD) noch Intermodulations-
Verzerrungen entstehen. Dennoch treten selbst bei idealer Demodulation Komponen-
ten des Trigers im Audioband (Basisband) auf. Diese Komponenten sind Auslaufer
der Tragerseitenbinder, die mit dem Basisband iiberlappen. Die so entstehenden Si-
gnalverzerrungen sind unvermeidbar und kénnen nur durch Heraufsetzen der Schalt-
frequenz vermindert werden. Die Amplitude der Storfrequenzen aus den Trégerseiten-
béndern sinkt mit steigendem Abstand zur Schaltfrequenz. Wird die Schaltfrequenz
auf ca. 350 kHz erhoht, so sind die Stérfrequenzen hinreichend gedampft [18].

Fir die Konvertierung des Audiosignals existieren vier Varianten, die sich in der
Signalform des Trégers und nach Anzahl der logischen Zustédnde des rechteckigen
Steuersignals unterscheiden. Abhéngig von der Schaltstufen-Topologie kann das Steu-
ersignal zwei oder auch drei logische Zustdnde besitzen. In der Literatur ist die zwei-
wertige Ansteuerung als Class ad und die Dreiwertige als Class bd standardisiert [21].

In diesem Kapitel werden die vier grundlegenden Konvertierungsvarianten erldutert,
graphisch veranschaulicht und den einzelnen Topologien zugeordnet. Alle Varianten
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Kapitel 2 Grundlagen

zeichnen sich durch die fehlerfreien Konvertierung aus (kein THD, keine IM) und un-
terscheiden sich jedoch in ihren spektralen Charakteristika sowie in den erzeugten Si-
gnalverzerrungen. Tabelle 2.1 fasst diese Varianten und deren Charakteristika fiir die
analoge NPWM zusammen. Tiefergehende Informationen bietet die Dissertation von
Karsten Nielsen [8] mit Kapitel 2 in Form einer zweidimensionalen Fourier-Analyse
(DFS, Double Fourier Series) sowie umfassenden spektralen Charakterisierungen der
einzelnen Varianten. Dartiber hinaus wurde in der Dissertation eine weitere Variante
entwickelt, die sog. PSC-PWM (Phase Shift Carrier PWM). Die Variante eignet sich
zur Ansteuerung von Halb- oder Vollbriicken mit mehreren parallelen Schaltzweigen
und ist in [8] nachzulesen.

Class ad-Variante: 2-wertiges Steuersignal fiir eine Halbbriicke

Eine Halbbriicken-Topologie wird durch ein zweiwertiges PWM-Signal angesteuert,
wobei die Form des Tragers dreieckig oder siagezahn-formig sein kann. In Abhéangi-
keit der Tragerform werden beide oder nur eine Flanke des Steuersignals moduliert.
Die einseitige Modulation wird in der Literatur mit S fur single-sided modulation,
die Beidseitige mit D fiir double-sided modulation gekennzeichnet. Beide Tragerfor-
men konnen sowohl auf eine Habbriicken-, als auch auf eine Vollbriicken-Topologie
angewendet werden. Interessante Aspekte der einseitigen Modulation sind in [22] ver-
offentlicht.

Abbildung 2.6 veranschaulicht, dass ein sdgenzahn-formiger Trager nur eine Flanke
des Steuersignals moduliert, wiahrend die andere Flanke zeitlich fixiert ist. Ein drei-
eckformiger Trager moduliert hingegen beide Flanken des Steuersignals. Diese beid-
seitige Modulation enthélt die doppelte Information bei gleicher Frequenz gegeniiber
der einseitigen Modulation.

I I R | 1 .

Abb. 2.6: Verschieden Arten zur Erzeugung eines zweiwertigen Steuersignals. oben:
Sagezahn-Triager (magenta), Dreiecks-Trager (blau) und Audio-Signal (rot)
matte: PWM-Signal mit einseitiger Modulation durch Sidgezahn-Tréger,
unten: PWM-Signal mit beidseitiger Modulation durch Dreiecks-Trager.
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2.3 Modulationstechniken zur Gewinnung des Steuersignals

Class bd-Variante: 3-wertiges Steuersignal fiir eine Vollbriicke

Waéhrend eine Halbbriicke auf ein zweiwertiges Signal beschrankt ist, kann die Voll-
briicke neben zweiwertigen auch dreiwertige PWM-Signale verarbeiten. Aufgrund der
H-Briicken-Konfiguration der Transistoren kann der Null-Zustand nicht nur mit einem
Puls-Pausenverhiltnis von 50% erzeugt werden, sondern auch durch das gleichzeitige
Einschalten der beiden oberen oder der beiden unteren Transistoren. Somit ist ein
dritter Zustand der PWM moglich.

Abbildung 2.7 veranschaulicht die Erzeugung des dreiwertigen Steuersignals. Hierbei
wird das Audiosignal sowohl mit dem blauen Trager als auch mit dem dazu invertier-
ten griinen Trager moduliert (I). Dabei entstehen zwei einzelne PWM-Ziige (II, blau
und III, griin), welche in der Zeichnung auch farblich mit den Tragern korrespondie-
ren. Diese PWM-Ziige (II) und (III) steuern jeweils einen Zweig der Vollbriicke. Am
Ausgang der Vollbriicke entsteht das dreiwertige PWM-Signal (III, rot) als Differenz-
signal von PWM-Zug (II) und (III). Durch den Einsatz eines dreieckformigen Trégers
wird das dreiwertige PWM-Signal beidseitig moduliert. Bei der Verwendung zweier
Sagezahn-Tréager entstiinde ein einseitig moduliertes Signal.

) \ NN S
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Abb. 2.7: Erzeugung eines dreiwertigen Steuersignals durch zwei zueinander inver-
tierte Trager (I) mit resultierendem PWM-Zug aus blauem (II) und aus
griinem Trager (III). Das dreiwertige PWM-Signal entsteht durch Subtrak-
tion der beiden oberen PWM-Ziige (IV).

Tabelle 2.1 gibt einen Uberblick iiber die vier Varianten zur Generierung eines NPWM-
Signals. Aus den Analysen in der Dissertation [8] geht hervor, dass die 3-wertige Vari-
ante mit beidseitiger Modulation (NbdD) die beste Modulationsqualitét aufweist. Ein
dreiwertiges Steuersignal kann jedoch von einer Halbbriicken-Topologie nicht verar-
beitet werden. Die letzte Spalte greift die standardisierte Nomenklatur auf: Der erste
Buchstabe gibt jeweils das angewendete Modulationsverfahren an; hier N fiir natu-
ral sampled PWM. Class ad steht fiir ein zweiwertiges, Class bd fiir ein dreiwertiges
Steuersignal, S fiir single-sided modulation, D fiir double-sided modulation.
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Modulations- log. Zustiande mogl. Topologie Modulation Nomen-
Verfahren der PWM der Schaltstufe der PWM-Flanken klatur
2 Halbbriicke einseitig NadS

NPWM beidseitig NadD
(analog) 3 Vollbriicke einseitig NbdS
beidseitig NbdD

Tab. 2.1: Grundlegende Modulationsvarianten des analogen NPWM-Verfahrens

2.3.2 Digitale Pulsweiten-Modulation (PWM)

Im Gegensatz zur analogen Pulsweiten-Modulation liegt der digitalen PWM ein ab-
getastetes Audiosignal zugrunde. Fiir die Umsetzung des Modulators im Verstéarker-
Design ist die digitale PWM durchaus praktikabel, insbesondere da die Audiosignale
zunehmend in digitaler Form, meist als PCM%-Daten, vorliegen und so zur Weiter-
verarbeitung verwendet werden koénnen.

Ein wichtiger Aspekt der digitalen PWM ist die Vorverarbeitung der digitalen Audio-
Abtastwerte. Werden die abgetasteten Werte ohne weitere Verarbeitung in eine PWM
gewandelt (siehe Abschnitt UPWM), fihrt dies zu erheblichen Signalverzerrungen.
Infolge des Quantisierungsfehlers entsteht ein zeitlicher Fehler beziiglich der Flanken
des PWM-Signals, der in der NPWM nicht existent ist. Dieser Fehler resultiert in
harmonischen Oberwellen (THD) und Intermodulations-Produkten (IM). Auf diese
Problematik geht der Abschnitt UPWM néher ein.

In den darauf folgenden Abschnitten werden verschiedene Verfahren zur Vorverar-
beitung der Abtastwerte (PCM-Daten) beschrieben. Diese sog. Prekompensations-
Algorithmen néhern die Abtastwerte vor der Konvertierung in ein PWM-Signal an
die korrekten analogen Idealwerte an. Die Verfahren unterscheiden sich in der Ge-
nauigkeit der Korrektur-Algorithmen und nahern sich so mehr oder weniger prazise
den idealen Eigenschaften der NPWM an.

UPWM - Aquidistant abgetastete PWM

Das einfachste, aber auch ungenauste Verfahren ist die sog. dquidistant abgetastete
PWM, (uniform sampled PWM, UPWM). Das Verfahren verwendet ein dquidistant
abgetastetes Audiosignal und ist mit geringstem Hardwareaufwand umzusetzen [18].
Liegt das Audiosignal bereits digital vor, werden die im PCM-Format codierten Am-
plitudenwerte in proportionale Pulsweiten umgesetzt. Hierbei verschieben sich jedoch
die PWM-Flanken gegeniiber den korrekten Flanken der NPWM, wie in Abbildung
2.8 dargestellt. Dieser zeitliche Fehler resultiert in erheblichen Signalverzerrungen in
Form von THD und IM [20].

SPCM: Pulse Code Modulation
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2.3 Modulationstechniken zur Gewinnung des Steuersignals

Abbildung 2.8 stellt das Verfahren graphisch dar. Das Audiosignal wird zu Beginn des
Taktes abgetastet und im aktuellen Takt mit dem Tréager verglichen. Sind die Werte
gleich, wechselt das PWM-Signal seinen Zustand. Der Schnittpunkt des dquidistanten
Abtastwerts mit dem Trager bezeichnet den Umschaltzeitpunkt. Der entstehende
Fehler im Umschaltzeitpunkt ist in der Abbildung gut erkennbar.

Die harmonischen Verzerrungen des Audiosignals (THD) werden in der Dissertation
[8] im dortigen Kapitel 3 fiir alle dazugehdrigen Varianten analysiert, mathematisch
untersucht und spektral charakterisiert, sodass an dieser Stelle nur eine grundsétzliche
Beschreibung des Verfahrens erfolgt.

LPWM - Linearisierte PWM

Bei der linearisierten PWM (linearized PWM) wird das analoge Audiosignal durch
lineare Interpolation angenéhert. Zwischen zwei Audio-Abtastwerten der dquidistan-
ten Abtastung wird eine Gerade aufgespannt, wie in Abbildung 2.9 dargestellt. Der
Schnittpunkt von Gerade und Trager ergibt den korrigierten Audio-Wert. Bei diesem
Verfahren wird der Fehler gegeniiber der dquidistanten Abtastung am Taktanfang
(UPWM) etwas korrigiert, wodurch sich die Genauigkeit im Umschaltzeitpunkt ge-
geniiber der UPWM erhoht. Abbildung 2.8 stellt den zeitlichen Fehler der UPWM
und der LPWM im Vergleich zur NPWM dar.
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Abb. 2.8: Bei den digitalen Verfahren UPWM und LPWM entsteht ein zeitlicher
Fehler infolge inkorrekter Umschaltzeitpunkte.
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Modulations- log. Zustande | mogl. Topologie Modulation Nomen-
Verfahren der PWM der Schaltstufe der PWM-Flanken klatur

2 (ad) Halbbriicke einseitig LadS

LPWM beidseitig LadD
(lin. Interpol.) 3 (bd) Vollbriicke einseitig LbdS
beidseitig LbdD

Tab. 2.2: Grundlegende Modulationsvarianten des digitalen LPWM-Verfahrens

Die in Tabelle 2.1 beschriebenen Varianten der NPWM sind auch auf UPWM und
LPWM anwendbar. Fiir die LPWM ergibt sich somit die obenstehende Tabelle 2.2.

PNPWM - Quasi-Natiirliche PWM

Die quasi-natiirliche PWM ( Pseudo-Natural PWM, PNPWM) verwendet die Polynom-
Interpolation, um die idealen Werte der NPWM beliebig genau anzunihern. Die
Schnittpunkte von Abtastwert und Trager konnen durch das Newton-Raphson-Ver-
fahren ermittelt werden.

Das demodulierte Audiosignal ist frei von harmonischen Oberwellen und Intermodu-
lations-Verzerrungen. Ahnlich wie bei der NPWM, treten jedoch weiterhin Signalver-
zerrungen durch Tragerseitenbénder auf. Die Modulations-Qualitdt der PNPWM ist
damit hoherwertiger als die der LPWM, die Implementierung jedoch deutlich auf-
wendiger [8].

Abbildung 2.9 veranschaulicht die Unterschiede in den Verfahren LPWM und PN-
PWM. Wihrend das LPWM-Verfahren den Mittelpunkt der Interpolations-Kurve
mit dem Tréager vergleicht, wird beim PNPWM-Verfahren der exakte Schnittpunkt
mit dem quasi-natiirlichen Abtastwert ausgerechnet. Der Umschaltzeitpunkt beim
LPWM-Verfahren wird hierbei geringfiigig verschoben.

Als Modulationstechnik kommt dieses Verfahren fiir die vorliegende Arbeit aus den
in 2.3.5 erlduterten Griinden nicht in Frage. Es sei an dieser Stelle der Vollstandigkeit
halber erwahnt, wird jedoch nicht weiter vertieft.

Das Verfahren wurde 1991 von der Gruppe um Goldberg und Sandler entwickelt.
Einen detaillierten Einblick gibt die Dissertation von Goldberg [23]. Die Theorie des
PNPWM-Modulators und dessen praktische Umsetzung wurde in diversen Veroffent-
lichungen beschrieben [24], [25], [26], [27], [28].
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Abb. 2.9: Die Korrektur-Algorithmen der LPWM und PNPWM basieren auf linearer
bzw. Polynom-Interpolation.

Song-Sarwate Algorithmus

Ein analytischer Ansatz zur Anndherung an die ideale NPWM wird in der Disserta-
tion von Zukui Song formuliert [29]. Das sog. Natural Sampling Theorem verwendet
die dquidistanten Abtastwerte der UPWM, um die idealen Abtastwerte der NPWM
durch eine Taylor-Reihenwentwicklung zu approximieren.

Infolge der Filter-Komplexitit kann der Algorithmus jedoch mit der gewahlten Schalt-
frequenz im verwendeten DSP nicht umgesetzt werden. Eine kurze Erlduterung hierzu
wird in Kapitel 2.3.5 bei der Auswahl des Modulators gegeben. Aus diesem Grund
sei er an dieser Stelle ebenfalls nur der Vollstandigkeit halber erwahnt.

Die Herleitung, die spektrale Untersuchung, sowie vertiefende Informationen zu die-
sem Verfahren, sind in [29], [30], [31] sowie [32] nachzulesen.
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2.3.3 Sigma-Delta-Modulation

Der Sigma-Delta-Modulator arbeitet nach dem gleichen Prinzip wie ein Sigma-Delta-
Wandler und kann sowohl analog als auch digital ausgelegt werden. Das System
besteht aus Integrator als Schleifenfilter, Quantisierer und einer Gegenkopplung. Der
Quantisierer tastet das Audiosignal mit einer Taktfrequenz von einigen MHz ab und
erzeugt einen 1-bit Datenstrom. Das entstehende Quantisierungsrauschen wird vom
Schleifenfilter (Integrator) integriert und so in einen héheren Frequenzbereich verscho-
ben. Der Integrator wird daher auch als Rauschformer oder engl. Noise-Shaper be-
zeichnet. Die Anzahl der Integrator-Stufen (Noise-Shaping-Stufen) bestimmt die Ord-
nung des Sigma-Delta-Modulators. Je hoher die Ordnung, desto grofler der Storab-
stand (SNR) fiir den gegebenen Uberabtastungsfaktor [33].

Die Sigma-Delta-Modulation entspricht einer Puls-Dichte-Modulation (PDM). Durch
die Verschiebung der Rauschanteile in hoéherfrequente Bereiche ist das Audioband
quasi frei von harmonischen und Intermodulations-Verzerrungen (THD und IM). Die
genaue Funktionsweise sowie eine praktische Umsetzung kann in [34] bzw. in [17]
nachgelesen werden. Die Entwicklung eines 1-bit-D/A-Wandler fiir Audioanwendun-
gen wird in [35] vorgestellt.

Abbildung 2.10 zeigt einen analogen 1-bit Sigma-Delta-Modulator 5. Ordnung aus [9].
Der Sigma-Delta-Modulator kann als zeitdiskretes System in der z-Doméne verstan-
den werden, in der das Quantisierungsrauschen als additives weifles Rauschen model-
liert wird. Das Audiosignal durchlduft zunéchst 5 Integrator-Stufen und wird dann
quantisiert und auf den Eingang zuriickgekoppelt. Die optimalen Koeffizienten wer-
den mittels Simulation bestimmt. Bei der Modulation eines 1 kHz-Tons erzeugt der
Modulator das in Abbildung 2.11 dargestellte Spektrum. Es ist gut erkannbar, dass
der Rauschteppich im Audioband unter -150 dB liegt und erst ab 20 kHz signifikant
ansteigt.
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Abb. 2.10: Blockschaltbild eines Sigma-Delta-Modulators 5.0rdnung mit den Inte-
gratoren I1 — Is. Quelle: [9]
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Der Vorteil des Modulators liegt in der guten Modulationsqualitdt mit wenig THD
und IM im Audioband. Zudem kann die Schaltstufe des D-Verstérkers problemlos in
die Gegenkopplung des Modulators einbezogen werden, um beispielsweise Schaltstufen-
Fehler mit zu korrigieren. Die Fehler gehen mit ein in die Quantisierungsfehler, die
durch die 1-bit-Quantisierung entstehen und werden durch die Rauschformung im
dem Audioband unterdriickt.

Nachteilig ist, dass der Modulator ab der 3. Ordnung nur in bestimmten Konfi-
gurationen stabil ist und die Implementierung deutlich aufwendiger ist als bei ei-
nem klassischen Puls-Weiten-Modulator [9]. Weiterhin kann der Ausgang des Sigma-
Delta Modulators wegen seiner hohen Taktfrequenz nicht direkt mit den Treibern der
Schaltstufe verbunden werden. Um Eingangssignale mit einer Abtastrate von 44 kHz
(16-bit CD-Qualitéit) korrekt zu reproduzieren, muss das Audiosignal mindestens 64-
fach iiberabgetastet werden. Daraus ergibt sich eine Modulator-Takt-Frequenz von
ca. 3 MHz. Die Taktfrequenz entspricht auch der Puls-Wiederholungsrate am Aus-
gang des Modulators. Sie muss in einen Bereich ca. 300 kHz herabgesetzt werden, da
konventionell eingesetzte Transistoren nicht mit Schaltfrequenzen von einigen MHz
arbeiten kénnen. Zudem steigen die Verluste der Leistungsstufe mit der Schaltfre-
quenz der Transistoren deutlich an.

Zur Reduktion der Puls-Wiederholungsrate werden verschiedene Techniken ange-
wandt, u.a das sog. bit-flipping, welches in [36] und [37] beschrieben wird. In einem
anderen Ansatz wird die Sigma-Delta-Modulation mit einer digitalen PWM kom-
biniert [38] und durch die Gruppierung der Pulse ein neues Signal mit niedrigerer
Puls-Wiederholungsrate erzeugt [39].

Abb. 2.11: Durch Sigma-Delta-Modulation erzeugtes Spektrum eines 1 kHz-Tons.
Quelle: [40]
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2.3.4 Click-Modulation

Die Click-Modulation wurde 1984 von Logan verdffentlicht [41] und 1999 von Strei-
tenberger fiir Klasse-D-Audioverstirkern entdeckt [42]. Infolge der hohen Komplexi-
tét gelang Streitenberger erst 2002 die praktische Implementierung von eingehenden
Audiosignalen in Echtzeit [43].

Die Click-Modulation basiert auf einem signal-theoretischen Ansatz und erzeugt die
Pulsfolge auf analytischem Wege. Die Besonderheit dieser Technik liegt darin, dass
das Spektrum des modulierten Audiosignals (base band) garantiert vom Spektrum
des Tragers getrennt wird, wie in Abbildung 2.12 dargestellt. Zwischen den Bandern
befindet sich ein Ubergangsbereich, damit die Bander nicht {iberlappen (guard-band).
Tiefergehende Informationen zur Click-Modulation bietet die Dissertation von Strei-
tenberger [44].

Ahnlich wie bei der NPWM und der PNPWM existieren auch hier kaum harmoni-
sche Oberwellen und Intermodulations-Verzerrungen. Durch die Trennung der Fre-
quenzbander treten jedoch nach der Demodulation keine Komponenten der Tréger-
seitenbdnder im Audioband auf, wie es bei den PWM-Verfahren der Fall ist. Ein
Vergleich der beiden Techniken in Abbildung 2.14f zeigt deutlich den spektralen Un-
terschied im Audioband. Hierfiir wurde in [43] die Modulation eines Dreiton-Signals
(2,4 kHz, 19 kHz und 19,5 kHz) mit einer Trégerfrequenz von 97,6 kHz simuliert. Bei
der Click-Modulation ist das Audioband vollstandig storfrei. Die Komponenten der
Tragerseitenbdnder treten erst nach dem Guard-Band von 28 kHz bei 48 kHz auf. Bei
der NPWM hingegen, sind die Komponenten im Audioband nicht zu tibersehen. We-
gen der niedrigen Schaltfrequenz von 96 kHz sind die Amplituden der Komponenten
vergleichsweise hoch. Die Spektrallinien auflerhalb des Audiobandes zeigen bei beiden
Modualtionstechniken dieselbe Charakteristik.

spectrum of g(i)
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Abb. 2.12: Bei der Click-Modulation entsteht im Spektrum eine garantierte Trennung
von Basisband und Trigerband. Quelle: [45]

Die mathematische Herleitung der Click-Modulation kann man mit Hilfe des Manu-
skripts von Logan [41] nachvollziehen, die analytischen Schritte sind in [9] sowie etwas
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Abb. 2.13: Blockschaltbild eines bindren Click-Modulators. Quelle: [46]

detaillierter in [46] beschrieben. Der Ansatz basiert auf verschiedenen, aufeinander-
folgenden Modulationsschritten, die anhand des Blockschaltbilds in Abbildung 2.13
erldutert werden.

Im ersten Schritt wird aus dem Audiosignal ein analytisches” Signal erzeugt, indem
die Hilbert-Transformierte des Audiosignals f (t) als Imaginérteil hinzuaddiert wird.
Ein komplexes Signal ist hier obligatorisch, um in einem spéateren Modulationsschritt
das gewtlinschte Einseitenband-Signal zu generieren.

Im néchsten Schritt wird das komplexe Audiosignal durch eine analytische Expo-
nential-Modulation (AEM) auf die Form e/® gebracht. Der hierdurch entstandene
Raumzeiger dndert bei Modulation sowohl seine Amplitude als auch seine Phase, da
die Trajektorie fir einen Sinus-Ton einen nierenférmigen Verlauf zeigt. Das Spektrum
der Funktion ist nicht bandbegrenzt und muss daher durch die steilflankigen Tief-
passfilter (LPF) fir Realteil X (¢) und Imaginérteil Y (¢t) bandbegrenzt werden. Die
Flankensteilheit dieser Filter beeinflusst das Guard-Band aus Abbildung 2.12. Die
Filter miissen daher sorgfaltig ausgelegt werden, damit Basisband und Tragerband
nicht iiberlappen.

Im dritten Modulationsschritt wird der Realteil des Audiosignals z(t) mit der Kosinus-
Funktion multipliziert, der Imaginérteil y(¢t) mit der Sinus-Funktion. Diese Multipli-
kation kann als vereinfacht als reine Phasenmodulation des komplexen Audiosignals
auf der Trégerfrequenz c angesehen werden. Realteil und Imaginérteil werden separat
moduliert und die Tréger sind um 90° zueinander verschoben. Bei der Multiplikation
wird genau genommen auch die Amplitude moduliert. Dies kann jedoch vernachlas-
sigt werden, da eine Amplitudeninformation wird fiir das rechteckférmige Steuersignal
der Transistoren nicht benétigt und daher in einem spéteren Schritt eliminiert wird.

Nach der Modulation werden Real- und Imaginérteil des (modulierten) Audiosignals
addiert. Da die beiden Trager (Sinus und Kosinus) im negativen Spektrum entgegen-
gesetzte Dirac-Impulse aufweisen, 16scht sich ein Frequenzband aus — es entsteht das
Einseitenband-Signal (SSB) s(t). An dieser Stelle wird deutlich, warum ein komplexes
Signal benétigt wird.

7komplexes
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Nach der Logan“schen Theorie ist die gesamte Information in den Nullstellen des
Signals s(t) gespeichert, da es sich um eine Phasenmodulation handelt und die Am-
plitudeninformation fiir das bindre Steuersignal unwichtig ist. Im Folgeschritt wird
die Amplitudeninformation durch eine starke Ubersteuerung des Signals eliminiert
(infinite clipping), wodurch ein rechteckférmiges, binédres Signal entsteht. Mathema-
tisch wird dieses binére Signal durch Anwendung der Signum-Funktion generiert.
Im letzten und entscheidenden Modulationsschritt wird das bindre Signal mit dem
begrenzten Trager des Imaginérteils sin(cf) multipliziert. Wegen der Rechtecksigna-
le geniigt eine einfache XOR~Verkniipfung, was an dieser Stelle einer Multiplikation
entspricht. Die Nullstellen des modulierten Audiosignals s(¢) liegen immer zwischen
den aquidistanten Nullstellen des Imaginarteil-Tragers sin(cf) und werden durch die
Modulation leicht hin und her verschoben. Durch die Multiplikation entsteht also
ein klassisches, pulsweiten-moduliertes Rechtecksignal auf der Trégerfrequenz 2¢. Im
Frequenzbereich entspricht die Multiplikation einer Faltung, bei der die Differenzpro-
dukte ¢ + ¢ und ¢ — ¢ entstehen. Das bedeutet, dass das modulierte Audiosignal s(t)
auf die doppelte Tégerfrequenz (2¢) hochgemischt und ins Audioband (Basisband)
hinuntergemischt (Oc) wird. Hierbei tiberlappen die Bander nicht, wenn die Tiefpés-
se, wie zuvor beschrieben, akkurat ausgelegt wurden. Die Schaltstufe wird dann mit
dem PWM-Signal auf der doppelten Tragerfrequenz 2c¢ gesteuert. Da die Frequenz-
bénder nicht iiberlappen, kann das Audiosignal durch den Ausgangsfilter artefaktfrei
rekonstruiert werden.
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Abb. 2.14: NPWM eines Dreiton-Signals  Abb. 2.15: Click-Modulation eines Drei-
mit fc=96 kHz. Quelle: Vor- ton-Signals mit f;=96 kHz.
trag zu [43] Quelle: Vortrag zu [43]

Vorteilhaft ist die herausragende Linearitdt des Modulators. Eine Fehlerkorrektur
oder Uberabtastung wie in den anderen Verfahren ist wegen der geringen Signalver-
zerrungen nicht notwendig. Bei einer idealen Leistungsstufe konnte daher auf auf-
wendige Gegenkopplungsschleifen verzichtet und der Verstarker open loop betrie-
ben werden [18]. Da durch die Trennung der Frequenzbénder keine Komponenten
der Tréagerseitenbander im Audioband auftreten kénnen, ist eine Schaltfrequenz von
ca. 100 kHz ausreichend. Mit sinkender Schaltfrequenz reduzieren sich nicht nur die
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Schaltverluste, sondern auch die zeitlichen Verzerrungen durch die Schaltstufe [18].

Der Nachteil liegt in der aufwendigen Implementierung der analytischen Schritte und
der steilflankigen Tiefpassfilter. Die erste Echtzeit-Realisierung der Click-Modulation
2002 [43] benotigte 5 DSPs zur Berechnung der Modulation. Die Implementierung
von Schnick 2007 forderte zu den 5 DSPs noch 2 FPGAs [18]. Weniger rechenin-
tensiv ist der in [47] beschriebene Ansatz fiir tragbare Audiowiedergabe-Geréte. Bei
der sog. off-line Implementierung generiert der Modulator im Vorfeld eine Pulsfolge
fir das gesamte Musikstiick, die auf dem Abspielgerit lokal gespeichert wird. Die-
ser Ansatz ist jedoch auf Audiowidergabe-Geréte beschrankt und fiir einen Verstér-
ker im Live-Betrieb nicht anwendbar. Das Verfahren ist auch unter der Bezeichnung
Zero-Position Coding with Separated Baseband (SB-ZePoC) bekannt und wird im-
mer noch weiterentwickelt. Die praktische Implementierung eines Click-Modulators
mit entsprechenden Messungen des Frequenzgangs kann in [45], [19], [18] oder [43]
nachvollzogen werden.

Abkiirzung THD M Komponenten
Modulations- harmonische Intermodulations- der Trager-
verfahren Oberwellen Verzerrungen seitenbander
NPWM keine keine ja
UPWM hoch hoch ja
LPWM gering gering ja
PNPWM keine keine ja
Sigma-Delta keine keine nein
Click keine keine nein

Tab. 2.3: Modulationsverfahren und deren Auswirkung auf die Audioqualitit

Tabelle 2.3 gibt einen Uberblick iiber die entstehenden Signalverzerrungen fiir alle
beschriebenen Modulationverfahren. Hierbei wird von einer idealen Umsetzung aus-
gegangen. Die endliche Genauigkeit der Rechenalgorithmen in der praktischen Um-
setzung sowie Fehler durch die Auflésung des Tragers werden nicht berticksichtigt.

2.3.5 Auswahl des Modulators

Die Wahl des Modulationsverfahrens entscheidet nicht nur tiber die Qualitdt (THD)
des reproduzierten Audiosignals, sondern auch tiber die Komplexitat der Implementie-
rung des Modulators im Design [48]. Fiir die vorliegende Arbeit liegt das Augenmerk
auf einer einfachen und robusten Realisierung des Modulators, die wenige potentielle
Fehlerquellen im Design birgt, da der Modulator nicht im Fokus der Betrachtungen
steht.

Im Rahmen der Dissertation von Karsten Nielsen [8] werden im Kapitel 2 die grund-

legenden Modulationsarten PWM und PDM analysiert und miteinander verglichen.
Der Autor kommt zu dem Ergebnis, dass eine auf PWM basierende Technik fiir
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einen Audio-Leistungsverstarker gewinnbringender sei. Seine Analyse ergibt, dass die
PDM, wie sie im Sigma-Delta-Modulator Anwendung findet, grundlegende Nachteile
aufweist, welche sich iiberwiegend auf die Schaltstufe auswirken. Dartiber hinaus sind
bei der Sigma-Delta-Modulation wegen der hohen Taktfrequenz zusétzliche Techni-
ken zur Reduzierung der Puls-Wiederholungsrate notwendig. Diese Techniken sind
aufwendig und verursachen Verzerrungen und zusétzliches Rauschen. Linearitdt und
Noise-Shaping Charakteristika des Modulators werden negativ beeinflusst [39], [34].
Die eigentlich vorteilhaften Korrekturen der Schaltstufen-Fehler sind im Rahmen die-
ser Arbeit nicht erwiinscht, da genau diese Fehler untersucht und deren Entstehung
durch Silizium bzw. SiC-Transistoren analysiert werden.

Die Click-Modulation ist das linearste, aber auch das aufwendigste Modulationsver-
fahren [9], (48], [42], [43], [44]. Die Herausforderung liegt in der Implementierung
des Algorithmus auf den Signalprozessoren sowie in der Auslegung der steilflanki-
gen Tiefpassfilter, welche essentiell fiir die Separierung der Frequenzbéander ist. Der
Echtzeit-Algorithmus der Click-Modulation muss aufgrund des rechenintensiven ana-
lytischen Ansatz auf mehreren DSPs und/oder FPGAs umgesetzt werden [43], [18].
Die Programmierung ist aufwendig, zeitintensiv und fehleranféllig. Der Ansatz der
Off-line Implementierung kann hier nicht gewahlt werden, da der Verstarker in einer
PA-Anlage im Live-Betrieb eingesetzt und nicht ausschlieBlich abgespeicherte Musik-
titel abspielen wird.

Wie im vorherigen Abschnitt erlautert, kann die NPWM (natiirliche Puls-Weiten-
Modulation) als Sonderfall der Click-Modulation angesehen werden. Nach den Er-
kenntnissen aus [49] ist die NPWM bei entsprechend hoher Schaltfrequenz der Click-
Modulation ebenbiirtig.

Zusammenfassend lasst sich feststellen, dass im Vergleich zu den o.g. Techniken bei
der NPWM und PNPWM Signalverzerrungen durch Komponenten der Tréigersei-
tenbander im Audioband auftreten. Mit der gewahlten Schaltfrequenz von 400 kHz
liegen diese jedoch unterhalb der festgelegten Schwelle [18], vgl. Kapitel 2.3.1. Fiir den
Fokus, in dem diese Arbeit steht, muss der Modulator vor allem sicherstellen, dass
die von den Leistungstransistoren erzeugten Verzerrungen nicht in der Ansteuerung
untergehen. Da die Linearitat der alternativen Modulations-Techniken im Verhéltnis
zur Komplexitit der Umsetzung nur geringfiigig steigt [8], [28], [48], [49], lieBe sich der
Mehraufwand fir die Thematik dieser Arbeit nicht rechtfertigen . Vor diesem Hinter-
grund ist ein Modulator, der auf einer PWM-Technik basiert, deutlich praktikabler,
als die beiden alternativen Modulations-Techniken.

Fir die praktische Umsetzung des Modulators mit einem DSP ist eine digitale PWM-
Technik notwendig. Beim Vergleich der digitalen PWM-Verfahren muss nicht nur die
Genauigkeit der Modulation in Betracht gezogen werden, sondern insbesondere die
Moéglichkeiten zur Umsetzung auf dem DSP sowie die Anzahl der Prozessortakte,
welche bei der gewéhlten Schaltfrequenz zur Verfiigung steht.

Der Algorithmus nach Song und Sarwate wéare bei der gewahlten Schaltfrequenz von
400 kHz wegen der zu implementierenden Filter zu rechenintensiv. Der Algorithmus
wurde im Rahmen einer bei der Firma Camco durchgefiihrten Diplomarbeit [50] fiir
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eine Schaltfrequenz von 192 kHz implementiert. Hierbei wurde der DSP-Baustein
gewahlt, welcher fiir Audioverstirker geeignet ist und gleichzeitig tiber die hochste
verfliigbare Auflésung verfiigt. Dieser DSP stellt auch die Basis fir den Modulator
in der vorliegenden Arbeit dar. In der Diplomarbeit wurden die fiir die Taylor-Reihe
notwendigen Ableitungen mit digitalen FIR-Filtern realisiert, um die Berechnung ei-
ner Division auf dem DSP zu vermeiden. Bei der Programmierung des DSPs stellte
sich jedoch heraus, dass fir die Implementierung der Filter bei der doppelten Schalt-
frequenz zu wenige Rechenzyklen pro Takt zur Verfiigung stiinden. Folglich ist der
Algorithmus nach Song und Sarwate als Modulator nicht praktikabel.

Beim Vergleich von UPWM und LPWM wird — wegen der deutlich besseren Anné-
herung an die NPWM — der LPWM-Technik der Vorzug gegeben.

Die Umsetzung der PNPWM kann mit dem gewédhlten DSP nicht realisiert werden,
da die Polynom-Interpolation aufgrund der vielen Divisionen zu komplex ist. Die In-
terpolation der Abtastwerte wird bei dem LPWM-Verfahren etwas vereinfacht. Nach
den Analysen in [8], Kapitel 3, zeigt eine lineare Interpolation eine hinreichend gute
Annidherung an die NPWM und ist zudem praktikabel im Bezug auf die Implemen-
tierung.

Die in Tabelle 2.2 beschriebenen Varianten der LPWM beschrianken sich wegen der
Halbbriicken-Topologie auf die einseitige Modulation (LadS) mit einem Sigezahn-
Trager oder die beidseitige Modulation (LadD) mit einem Dreiecks-Tréger. Das Time-
Base-Submodul des DSPs, welches den Triger realisiert (vgl. Kapitel 4.2.1), unter-
stiitzt sowohl einen sédgezahn- als auch einen dreieckférmigen Trager. Demnach ware
die hoherwertige beidseitige Modulation (LadD) theoretisch auch méglich. Bei der
korrekten Modulation beider Flanken dndern sich die Flanken unabhéngig von ein-
ander asymmetrisch um die Spitze des Dreieck-Trégers. Hierfiir misste jedoch die
lineare Interpolation pro Takt zweimal durchgefithrt werden: einmal fiir die steigen-
de Flanke des Tragers und einmal fiir die fallende Flanke. Infolgedessen wiirden im
Algorithmus zwei Divisionen pro Takt getétigt, fiir die jedoch die Rechenleistung des
DSPs nicht ausreicht. Fithrt man mit einem Dreieck-Trager nur eine Interpolation
pro Takt durch, so &dndern sich die Flanken gleichartig symmetrisch um die Spitze
des Dreiecks. Diese Modulationsart kommt jedoch der einseitigen Modulation mit
einem Ségezahn gleich, die sich durch eine feststehende und eine modulierte Flanke
auszeichnet [30].

Nach eingehender Analyse kristallisiert sich die LadS-Variante der digitalen Puls-
weiten-Modulation als Verfahren zur Erzeugung des Steuersignals heraus, welches
fir diese Arbeit am besten geeignet ist. Das Kapitel 4.2 beschreibt die praktische
Umsetzung des Modulators.

27



Kapitel 2 Grundlagen

2.4 Audioqualitat

Die Audioqualitat eines Verstérkers beschreibt die Linearitat der Audio-Wiedergabe.
Im idealen Fall wiirde das Eingangssignal linear verstarkt und das Ausgangssignal
ware rausch- und verzerrungsfrei. Bei einer nichtlinearenen Wiedergabe generiert der
Verstéarker Verzerrungen [51], die beispielsweise als harmonische Verzerrungen (THD)
oder als Intermodulations-Verzerrungen gemessen werden kénnen.

Harmonische Verzerrungen treten als ganzzahlige Vielfache der Grundwelle auf, wenn
ein Audiosignal einer einzelnen Frequenz fo verstiarkt wird. Eine harmonische Verzer-
rung HD;j ist als Verhéltnis der Effektivwerte von harmonischer Komponente (Klirr-
komponente) A; zur Grundwelle Ag definiert [51]:

HD; = =2 (2.1)

Die Summe aller harmonischen Komponenten A,, bestimmen in der Musik die Klang-
farbe eines Tons. Durch unterschiedliche spektrale Zusammensetzung der harmoni-
schen Komponenten® ist der Klang eines Tons derselben Grundfrequenz auf einem
Klavier ein ganz anderer als auf einer Gitarre oder einer Trompete. Setzt man die
Summe aller harmonischen Komponenten ins Verhaltnis zur Grundwelle, so ergeben
sich die gesamten harmonischen Verzerrungen des Signals mit der Frequenz fp zu:

n

> (42)
=1

THD = (2.2)

Ao

Ein Verstarker sollte das Audiosignal moéglichst unverfalscht wiedergeben, daher ist
man bestrebt, die gesamten harmonischen Verzerrungen so gering wie moglich zu
halten.

Intermodulations-Verzerrungen sind nicht-ganzzahlige Vielfache der Grundwelle. Sie
entstehen bei der Verstarkung zweier unterschiedlicher Frequenzen als Komponenten
aus der Summe sowie der Differenz beider Frequenzen. Intermodulations-Verzerrungen
konnen hier nicht bestimmt werden, da es der vorliegende Aufbau nicht erméglicht,
mehrere Frequenzen gleichzeitig in eine PWM umzuwandeln. Wie in Kapitel 4.2.1
beschrieben, kénnen mit dem DSP-Algorithmus in dieser Arbeit nur die Daten einer
einzelnen Frequenz gespeichert und verarbeitet werden. Da Ansteuerung und Mo-
dulationstechnik bei allen Endstufen gleich ist und die Schaltstufe in erster Linie
harmonische Verzerrungen erzeugt, spielen Intermodulations-Verzerrungen fiir den
Vergleich eine untergeordnete Rolle.

8in der Musik auch Oberténe genannt

28



2.4 Audioqualitit

2.4.1 Grundsatzliche Entstehung von Verzerrungen

Die generierten Verzerrungen hangen von der Struktur des Verstarkers in Bezug auf
Modulationstechnik und Topologie der Leistungsstufe ebenso ab, wie vom Design
und der Ansteuerung der Schaltstufe. Bei Letzterem geht es um die Erzeugung des
Ansteuersignals, die Dimensionierung von Gate-Treiber-Beschaltung und Einstellung
der Totzeit, die Auslegung des Ausgangsfilters und schlussendlich um die Auswahl
der eingesetzten Komponenten und das Leiterplattenlayout. Im spéteren Betrieb des
Verstarkers haben Aussteuerhéhe und Betriebstemperatur des Verstarkers ebenfalls
Einfluss auf die entstehenden Verzerrungen.

In einem Klasse-D-Verstarker sind Verzerrungen in der Regel auf ein nichtideales
PWM-Signal zuriickzufithren. Dieses PWM-Signal weist sowohl Fehler in der Ampli-
tude als auch im Schaltzeitpunkt auf, wie in Abbildung 2.16 veranschaulicht. Hier-
durch wird der Mittelwert des PWM-Takts verfédlscht und korrespondiert nicht mehr
mit dem aktuellen Eingangssignal. Infolgedessen ist das demodulierte Ausgangssignal
verzerrt. Die Ursachen fiir eine Verdnderung des idealen PWM-Signals sind vorwie-
gend im Modulator und in der Leistungsstufe zu suchen:

1. Zeitfehler im Steuersignal durch die gewéahlte Modulationstechnik,

2. Zeitfehler im Steuersignal durch die endliche Auflésung der Bausteine (DSP,
FPGA) auf denen der Modulations-Algorithmus umgesetzt ist,

3. Zeitfehler im Steuersignal als Konsequenz der Transistorcharakteristika,

4. Fehler im verstarkten PWM-Signal durch die nicht-rechteckige Kurvenform des
Briickensignals (Schwingungen, Flankensteilheit, etc)

5. Zeitfehler im verstiarkten PWM-Signal durch die Schaltstufe (vgl. 2.4.3),

6. Amplitudenfehler im verstarkten PWM-Signal durch Schwankungen der Ver-
sorgungsspannung,

7. Amplitudenfehler im verstarkten PWM-Signal durch Wahl der Topologie (Power
Supply Pumping und schlechtes PSRR).

Der Einfluss der Modulationstechnik (Punkt 1) wurde in den vorangegangenen Ka-
piteln kurz beleuchtet und spielt fiir diese Arbeit eine untergeordnete Rolle. Die hier-
durch erzeugten Verzerrungen sind fiir alle Endstufen gleich, da fiir alle Endstufen
derselbe DSP eingesetzt wird®. Die endliche Auflésung des verwendeten DSPs (Punkt
2) stellt fiir die spitere THD-Messung lediglich eine Obergrenze des Storabstandes
dar, die fiir alle Endstufen gleich ist. Da die Berechnung des maximalen Stoérabstan-
des eine genauere Kenntnis des verwendeten Bausteins voraussetzt, wird hierauf erst
in Kapitel 4.2.1 eingegangen.

In der weiteren Analyse werden Verzerrungen, die durch Amplitudenfehler (Punkt
6-7) entstehen, nicht betrachtet. Diese Fehler werden hauptséchlich durch Schwan-
kungen der Versorgungsspannung verursacht. Da die Versorgungsspannung durch ein
fiir das Testen von Audioendstufen entwickeltes Netzteil bereitgestellt wird, kann der
Einfluss hier vernachlissigt werden (siche Kapitel 4.5.2)

9Es wird immer dieselbe DSP-Leiterplatte jeweils auf die zu untersuchende Endstufe aufgesteckt.
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Abb. 2.16: Amplituden-Schwankungen und fehlerhafte Schaltzeitpunkte verfialschen
den Mittelwert der PWM.

Alle Einflisse, die auf die Schaltstufe zuriickzufiihren sind (Punkt 3-5), werden im
folgenden theoretisch beleuchtet. Fiir die vorliegende Arbeit sind die tbrigen Feh-
lerquellen, auf die die Wahl der Transistortechnologie keine Auswirkung hat, von
sekundérer Bedeutung. Die Signalverzerrungen miissen lediglich so gering gehalten
werden, dass der Einfluss der Schaltstufe nicht tiberdeckt wird.

Fir ein besseres Verstiandnis der zugrunde liegenden Theorie, sei zundchst der Begriff
der PWM Central Region definiert.

2.4.2 Definition der PWM Central Region

Ahnlich wie bei analogen Klasse-AB-Verstirkern sind auch beim D-Verstirker die
Signal-Verzerrungen von der Aussteuerung am Eingang abhéngig. Neben der Defi-
nition von positiver und negativer Aussteuerungen sei nachfolgend die sog. PWM
Central Region genauer beleuchtet.

Positive und negative Auststeuerung

Eine positive Aussteuerung am Eingang erzeugt eine positive Halbwelle des Aus-
gangssignals durch ein Tastverhiltnis grofler 50%. Umgekehrt fiihrt eine negative
Aussteuerung zur negativen Halbwelle am Ausgang, die durch Tastverhéltnisse klei-
ner 50% erzeugt wird.

Die Hohe des Laststroms am Ausgang wird durch die Aussteuerung am Eingang be-
stimmt. Bei positiver Aussteuerung bleibt am Briickenknoten die Summe aus Last-
strom und Rippelstrom wéhrend eines Schaltzyklus durchweg positiv. Fiir die nega-
tive Aussteuerung gilt entsprechendes mit umgekehrtem Vorzeichen. Von positiver
oder negativer Aussteuerung spricht man erst, wenn der Laststrom einen bestimmten
Grenzwert tiberschreitet und die sog. PWM Central Region verlasst.
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PWM Central Region

Als PWM Central Region wird in der Literatur [3] ein bestimmter Bereich um den
Nulldurchgang des Ausgangssignals bezeichnet.

Im Nulldurchgang betrigt das Tastverhéltnis 50%, ebenso wie im Leerlauf des Ver-
starkers. Laststrom und -spannung am Ausgang sind (nahezu) Null, der Strom am
Briickenknoten vor dem Ausgangsfilter pendelt jedoch dreiecksformig um den Null-
punkt herum. Dieser sog. Rippelstrom wird von der Filterdrossel getrieben und ist
in Abbildung 2.17 dargestellt. Da im Magnetfeld der Drossel wenig Energie gespei-
chert ist, wechselt der Strom wdhrend der Leitphase der Leistungstransistoren seine
Richtung im Verstarker. Der Strom in den Verstarker hinein und aus dem Verstarker
heraus ist hierbei betragsmafig gleich grofl und der niederfrequente Wechselanteil des
Laststroms betragt Null. In Abbildung 2.17 sind die Flachen der Sdgezahnkurve ober-
halb und unterhalb der t-Achse identisch. Die Griinde fiir dieses Verhalten werden
im Anhang unter A.1.1 erldutert.

Mit zunehmender Aussteuerung des Verstarkers weicht das Tastverhéltnis von
50% ab. Mit den ungleich langen Ladezeiten der Drossel steigt der niederfrequente
‘Wechselanteil in eine Richtung an und nimmt in die andere Richtung um den selben
Betrag ab. Demzufolge verschiebt sich die Sdgezahnkurve in Abbildung 2.17 bei ei-
ner positiven Aussteuerung (also in der positiven Halbwelle am Ausgang) nach oben,
bei einer negativen Aussteuerung nach unten. Der Strom pendelt weiterhin um die
t-Achse, die Fliachen oberhalb und unterhalb der der Kurve sind jedoch nicht mehr
gleich grofl. Der niederfrequente Wechselanteil addiert sich zum Rippelstrom hinzu
und bewirkt am Ausgang einen von Null verschiedenen Laststrom. Solange der nie-
derfrequente Wechselanteil des Laststroms kleiner als der maximale Rippelstrom ist,
wechselt der Strom am Briickenknoten wahrend jeder Leitphase der FETs weiterhin
seine Richtung.

Das Ende der Central Region ist erreicht, wenn die Aussteuerung so hoch ist,
dass der Strom in einer Richtung zu Null wird. In diesem Falle wechselt der Strom am
Briickenknoten nicht mehr seine Richtung. Der niederfrequente Wechselanteil ist nun
so hoch, dass die Summe aus Laststrom und Rippelstrom am Ende einer Transistor-
Leitphase genau zu Null wird. Abbildung 2.18 verdeutlicht diesen Sachverhalt als
Bertihrung mit der t-Achse. In den Schaltzyklen auf dem positiven Scheitel der Aus-
gangsspannung liegt der Sdgezahn auf der t-Achse auf, auf dem negativen Scheitel
der Ausgangsspannung héngt der Sédgezahn unter der t-Achse. Der Leerlauf des Ver-
starkers mit dem Tastverhéltnis von 50% befindet sich somit in der Mitte der Central
Region.

Charakteristisch fiir die Central Region ist, dass der Rippelstrom am Briickenk-
noten wiahrend jeder Leitphase der Transistoren seine Richtung wechselt. Die Central
Region endet, wenn der Strom am Briickenknoten in der ldngeren Leitphase genau
zu Null wird und nicht mehr seine Richtung dndert.
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Abb. 2.17: Rippelstrom in der Mitte der PWM Central Region.

Verzerrungen in der PWM Central Region

Anders als beim analogen AB-Verstirker!® entstehen innerhalb der Central Region
keine harmonischen Verzerrungen durch die Leistungsstufe. Die harmonischen Ver-
zerrungen beginnen der Theorie nach erst beim Verlassen der Central Region. Die
Griinde hierfiir werden in den Abschnitten 2.4.3f beleuchtet. Die PWM Central Re-
gion gilt beziiglich der Audioqualitéit als Bereich linearer Verstiarkung. Auf entspre-
chende Einschrankungen wird in Kapitel 2.4.8 hingewiesen.

Die Breite der Central Region ist durch die Hohe des maximalen Rippelstroms be-
stimmt. Der Rippelstrom wird bei einem Tastverhéiltnis von 50% maximal, die Héhe
wird durch Schaltfrequenz und Versorgungsspannung der Halbbriicke, sowie die Gro-
Be der Filterinduktivitit festgelegt. Ein groflerer linearen Bereich kann durch die
Verbreiterung der Central Region infolge kleinerer Induktivitdt der Ausgangsdros-
sel, einer Erhéhung der Versorgungsspannung oder Verringerung der Schaltfrequenz
erzielt werden.

In der vorliegenden Arbeit ersteckt sich der lineare Bereich der Central Region tiber
ein Tastverhéltnis von 44% bis 56%. Das Ende der Central Region bei einer Aussteue-
rung von ca. 12%!! erreicht. Hierbei liegt iiber der Last am Ausgang eine effektive

10Bei einem AB-Verstéirker entstehen bei falscher Basistrom-Einspeisung Ubernahmeverzerrungen
im Nulldurchgang.
1Dje exakte Aussteuerung ist von der jeweiligen Halbbriicke abhéangig.
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Abb. 2.18: Rippelstrom am Ende der PWM Central Region.

Ausgangsspannung von 4 Vg an. Abbildung 2.17 zeigt den im Leerlauf gemessenen
Rippelstrom der SiC-MOSFET-Halbbriicke. Der maximale Rippelstrom ist fiir alle
Halbbriicken identisch und belauft sich auf +1,4 A.

2.4.3 Etablierte Theorie: Einfluss der Schaltstufe auf die
Audioqualitat

Die Schaltstufe besitzt einen entscheidenden Einfluss auf die Audioqualitit, da die
Entstehung von harmonischen Verzerrungen auflerhalb der Central Region vorwie-
gend auf zeitliche Fehler sowie die nicht rechteckige Kurvenform des verstirkten
PWNM-Signals am Briickenknoten zuriickzufiihren ist. Nachfolgend eine Liste der Zeit-
fehler, die die Schaltstufe einbringt. Die Auswirkungen der Zeitfehler wird im Analy-
senkapitel 6.1 eingehend untersucht und diskutiert.

1. Zeitfehler im Steuersignal durch die Totzeit,
2. Zeitfehler im Steuersignal durch die Flankensteilheit der Gate-Treiber,

3. Zeitfehler im Briickensignal durch die Schaltcharakteristika der Transistoren,
wie Ein- und Abschaltverzogerung, endliche Schaltgeschwindigkeit und Reverse-
Recovery-Vorgéinge der Body Diode,

4. Zeitfehler im Briickensignal durch Flankensteilheit der Gate-Source-Spannung,

5. Zeitfehler im Briickensignal durch die effektive Totzeit,
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6. Zeitfehler durch die endliche Anstiegs- und Abfallzeiten der Briickenspannung,

7. Schwingungen auf dem Briickensignal durch die Anregung parasitiarer Kapazi-
tdten und Induktivitdten.

Die Auswirkung der Zeitfehler auf harmonischen Verzerrungen und Audioqualitit ist
in der Literatur gut dokumentiert [3], [4], [8], [5], [52], [6], [7], [53]. Ursache und Ent-
stehung der harmonischen Verzerrungen wird hingegen nur oberflichlich behandelt.
Die tiefgrindigere Analyse der harmonischen Verzerrungen brachte einige Erkennt-
nisse zu Tage, die eine Ergidnzung bestimmter Aspekte der bestehenden Theorie not-
wendig machten. In diesem Abschnitt wird die etablierte Theorie, wie sie in der Lite-
ratur zu finden ist, zusammengefasst. Im folgenden Abschnitt werden entsprechende
Aspekte dieser Theorie mit den wihrend der Dissertation gefundenen Ergebnissen
préazisiert.

Verschiebung der PWM-Flanken am Briickenknoten nach der etablierten Theorie

Die zeitliche Verschiebung der PWM-Flanken am Briickenknoten ist bedingt durch
das nichtideale Schaltverhalten der Transistoren. Ein schaltender Transistor erzeugt
Spannungsflanken mit endlichen Anstiegs- und Abfallzeiten, deren Steilheit von den
parasitaren Transistor-Kapazitdten sowie der Gate-Treiber-Ansteuerung abhéngig
sind. Die endliche Flankensteilheit der Gate-Drain-Spannung verursacht am Briicken-
knoten einen zeitlichen Fehler gegentiber der idealen PWM-Flanke.

Die endlichen Anstiegs- und Abfallzeiten der Gate-Source-Spannungen fithren zu Ein-
und Abschalt-Verzogerungen des Transistors. Als Konsequenz der Abschaltverzoge-
rungen muss in einer Halbbriicke beim Wechsel des stromfiithrenden Transistors eine
sog. Totzeit eingehalten werden, in der beide Transistoren abgeschaltet sind. Hierfiir
wird entweder die steigende oder die fallende Flanke der Steuersignale fur High- und
Low-Side um die Totzeit verzogert. Diese Totzeit hat einen dominanten Einfluss auf
die Entstehung harmonischer Verzerrungen des Ausgangssignals.

Trotz einer konstanten Verzogerung beider Steuersignale wird das verstarkte PWM-
Signal am Briickenknoten nicht gleichartig beeinflusst. In Abhingigkeit vom Last-
strom wirkt sich die Totzeit unterschiedlich auf die PWM-Flanken eines Schaltzy-
klusses aus.

Abbildung 2.19 zeigt die Verschiebung der PWM-Flanken geméafl der etablierten
Theorie. Das Tastverhéltnis ist nicht an die entsprechende Aussteuerungshéhe an-
gepasst, sondern zur besseren Ubersicht immer gleich dargestellt. Die Skizze soll le-
diglich dem prinzipiellen Verstdndniss des Verschiebungs-Mechanismus dienen. Der
rot markierte Bereich zeigt die Verschiebung der PWM-Flanke durch die Totzeit an.
Die Ursache fiir die ungleiche Verschiebung liegt in der Natur der Drossel und wird
nachfolgend kurz umrissen. Eine detailliertere Beschreibung findet sich in Anhang
Al
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Das oberste PWM-Signal zeigt den HS on : :  HSon
idealen Schaltzyklus ohne Totzeit (HS/
LS on = High/Low Side leitet). In den

Zyklen darunter markieren die gestri- L5on
chelten Linien die Totzeit. HS off :.E :LS on :
Schaltzyklus (I) verdeutlicht den Ein- .
fluss bei positiver Aussteuerung des Ver- I 3
stiarkers'?. Der Laststrom ist durch-

weg positiv. In diesem Betriebsmo-
dus bestimmt das Schalten des High-
Side Transistors die PWM-Flanke am
Briickenknoten. Beim Abschalten der  1I
High-Side wechselt die Briickenspan-
nung ihren Zustand, da der Strom un-
mittelbar in die Body-Diode des Low-
Side FETs kommutiert. Die zeitliche Po-
sition der fallenden PWM-Flanke bleibt 11
daher unverandert. Der Strom verbleibt
in der Low-Side bis der High-Side FET : -
hart einschaltet, die Schaltvorgiange der :
Low-Side haben keinen Einfluss auf die
Briickenflanke. Erst wenn der High-Side ~ Abb. 2.19: Flankenverschiebung durch

FET einschaltet, wechselt die Briicken- Totzeit bei positiver (I), oh-
spannung wieder ihren Zustand. Die ne (II) und bei negativer
Position der steigenden PWDM-Flanke Aussteuerung (III).

ist um die Totzeit verschoben. Die un-

gleiche Beeinflussung von steigender und fallender PWM-Flanken verdndert das Tast-
verhéltnis. Mit dem lédngeren Leiten der Low-Side reduziert sich der Mittelwert dieser
PWM-Zyklen und es kommt zu einer Verzerrung des Ausgangssignals (siche Abb.
2.24).

Schaltzyklus (II) gilt fiir die PWM Central Region. Das Ausgangssignal ist nahe-
zu Null, der Laststrom am Briickenknoten ist betragsméafig kleiner als der maxi-
male Rippelstrom. Aufgrund des Richtungswechsels wiahrend der Leitphasen, kom-
mutiert der Strom nach jedem Abschalten umgehen in die Body-Diode des jeweils
anderen FETs. Die Briickenspannung wechselt sofort ihren Zustand, die Position der
PWDM-Flanke bleibt daher unverandert. Das Abschalten des jeweiligen Transistors be-
stimmt die Briickenflanke, das Einschalten hingegen hat keinen Einfluss (vgl. Anhang
A.1.1). Die Literatur geht von einem spannungslosen Einschalten des Transistors aus
(ZVS!3). Nach dem Abschalten verbleibt der Strom withrend der gesamten Totzeit in
der Body-Diode. Der Briickenknoten wird wéhrend dieser Zeit vollstdndig resonant

123chematische Darstellung, daher Tastverhéltnis nicht angepasst

13Zero Voltage Switching: Der Transistor schaltet erst ein, wenn die Briickenspannung vollstiandig
umgeladen ist. Der Strom verschiebt sich lediglich aus der Diode in den Kanal, iiber der Drain-
Source-Strecke entsteht im Einschaltmoment keine nennenswerte Spannung
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umgeladen'?. In der Central Region bleiben die PWM-Flanken von der Totzeit un-
bertihrt. Die PWM-Flanken treten unabhéngig von der Gréfle des Einsgangssignal an
der selben Stelle auf. Das Ausgangssignal wird nicht durch die Totzeit verzerrt.

Schaltzyklus (III) zeigt den Einfluss bei negativer Aussteuerung!®. Der Laststrom ist
durchweg negativ. Der Schaltvorgang des Low-Side Transistors bestimmt die Positi-
on der PWM-Flanke, das Schalten der High-Side hat hingegen keinen Einfluss. Die
steigende Flanke entsteht durch Kommutierung sofort, die fallende Flanke tritt erst
nach dem Einschalten der Low-Side auf. Damit ist die Position der fallenden Flanke
um die Totzeit verschoben. Das Ausgangssignal wird verzerrt, da die High-Side zu
lange leitet.

Wahrend einer Signal-Periode werden, bei Aussteuerungen tiber die Central Region
hinaus, immer alle drei Schaltzyklen durchlaufen. Der eingebrachte Fehler durch die
Totzeit dndert sich demgemafl wahrend einer Signal-Periode. Hierdurch werden auf
dem Ausgangssignal nichtlinearene Verzerrungen erzeugt, die im folgenden Abschnitt
beleuchtet werden.

2.4.4 Neue Theorie: Einfluss der Schaltstufe auf die Audioqualitat

In den theoretischen Ausfiihrungen der géngigen Literatur [3], [5], [6] und [7] werden
einige Aspekte behandelt, welche sich im Verlauf dieser Dissertation als stark verein-
facht herausstellten. Diese Aspekte sind nachstehend zusammengefasst und werden
in diesem sowie in den folgenden beiden Unterkapiteln veranschaulicht.

1. Die Literatur beschreibt die Verzdgerung von jeweils einer PWM-Flanke im
Schaltvorgang auflerhalb der Central Region (vgl. Abb. 2.19, (I) bzw. (III)). Wie
die Untersuchungen im Rahmen der vorliegenden Arbeit zeigen, verschieben sich
jedoch im selben Schaltzyklus beide Flanken zeitlich gegeneinander. Abbildung
2.20 verdeutlicht den Unterschied.

2. Im Gegensatz zu den Annahmen der etablierten Theorie, variiert die Verschie-
bung der PWM-Flanke mit der Aussteuerung. Die genaue zeitliche Position der
Flanke ist abhéngig vom Momentanwert des Laststroms.

3. Daraus ergibt sich auch, dass die PWM-Flanken nicht iiber den gesamten Be-
reich der Central Region an der selben Position auftreten. Dies ist — entgegen
der bestehenden Theorie — nur fiir den Fall des Leerlaufs korrekt. Die zeitliche
Variation am Ende der Central Region ist jedoch gering.

4. Zudem geht die Literatur z.T. von einem spannungslosen Einschalten in der
Central Region aus (ZVS, vgl. Abb. 2.19, (II)) Diese Annahme gilt jedoch nicht
fiir Leistungstransistoren — die verwendeten Transistoren miissen auch in der
Central Region hart eingeschaltet werden. Warum ein spannungsloses Einschal-
ten in Bezug auf die Audioqualitat nicht praktikabel ist, ergibt sich aus der
Analyse in Kapitel 6.1.

14, esonantes Umladen: Die Kapazitaten werden ausschliefSlich durch den Rippelstrom umgeladen.

153chematische Darstellung, daher Tastverhéltnis nicht angepasst
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5. Als Folge des harten Schaltens wirkt sich die Totzeit nun auch in der Central
Region auf die PWM-Flanken aus.

6. Infolge der zeitlichen Variation der PWM-Flanken in der Central Region, bleibt
dieser Bereich nicht grundsétzlich frei von harmonischen Verzerrungen, wie in
[7] vertreten. Die Theorie, dass die Schaltstufe in der Central Region keinen
Einfluss auf die harmonischen Verzerrungen hat, gilt nur unter bestimmten
Voraussetzungen, worauf in Kapitel 2.4.7 sowie 2.4.8 nadher eingegangen wird.

Nullinie
—H# Cgr——H#———
bl § |
1 | | Tastverhltnis kleiner = + U, kleiner
i |
Kommutieren Einschalten
— e
I I
1 g i Tastverhiltnis unveréndert
= [
Totzeit + Einischaltverzogerurg (Leerlauf)
i .
L '
111 | ﬁ | S Tastverhaltnis groSer = FLAIU,”‘ kleiner
- T
Einschalten Kommutieren

Abb. 2.20: Unberiicksichtigte Aspekte der etablierten Theorie; Im Leerlauf werden
beide Flanken durch die Totzeit konstant verzogert (II). Die Kommutie-
rungsflanke tritt im Vergleich zum Leerlauf verfriht, die Einschaltflanke
verspétet auf (I + III).

Insbesondere zu Punkt 1 und 2, der Verschiebung der PWM-Flanken am Briickenkno-
ten, existieren theoeretische Uberlegungen von Carsten Wegner seit der Anmeldung
des Patentes [54] im Jahre 2007, fir die ein messtechnischer Beweis jedoch erst kiirz-
lich durch die von ihm entwickelte Messmethode der Flankenmodulation erbracht
werden konnte. Die Erkenntnisse aus Punkt 1 und 2 werden in Kiirze in der Disser-
tation [55] von Carsten Wegner verdffentlicht.

In der vorliegenden Arbeit flielen unter anderem auch diese Erkenntnisse mit in die
Vorarbeiten ein. Basierend auf den Vorarbeiten konnten nun weiterfithrende Erkennt-
nisse beziiglich dem Zusammenhang zwischen Schaltverhalten und effektiver Totzeit,
der Theorie zu harmonischen Verzerrungen sowie der Vorraussetzung fiir eine kor-
rekte Vergleichbarkeit der Technologien erarbeitet werden, welche hier ausfiihrlich
behandelt werden.

37



Kapitel 2 Grundlagen

2.4.5 Messverfahren Flankenmodulation

Die Messmethode der Flankenmodulation basiert auf einer Oszilloskop-Aufnahme,
bei der auf das Ansteuersignal am Gate getriggert und die Briickenspannung im
Persistence-Modus aufgezeichnet wird. Konstante Verzogerungen tiberschreiben hier-
bei immer die selbe Kurve und fiihren zu einer einzelnen Linie. Variable Verzoégerun-
gen erzeugen neue Kurven, wodurch eine Kurvenschar ergibt.

Das Messverfahren dient in der vorliegenden Arbeit vorwiegend der Bestimmung des
zeitlichen Fehlers im verstdrkten PWM-Signal, welcher durch die Halbleitertechno-
logie in der Schaltstufe erzeugt wird. Weiterhin lassen sich die zuvor aufgelisteten
Aspekte der neuen Theorie anhand der Flankenmodulation beweisen, worauf in den
folgenden beiden Abschnitten genauer eingegangen wird.

Aus dem Oszillogramm kann dariiber hinaus eine Vielzahl von Informationen beziig-
lich des Schaltverhaltens herausgelesen werden. Zudem werden die unterschiedlichen
Transistor-Charakteristika bildlich dargestellt. Die Schaltparameter und der entspre-
chende Teil der Flankenmodulations-Aufnahme sind in Tabelle 2.4 beschrieben. Eine
Diskussion der gemessenen Parameter findet in Kapitel 5 statt.

Die Abbildungen 2.21 und 2.22 zeigen exemplarisch das Oszillogramm der schaltenden
HEXFET-Briicke im Leerlauf bzw. unter Vollaussteuerung. Die Briickenspannung ist
in blau dargestellt, die Gate-Source-Spannungen in rot fiir die Low-Side und gelb fiir
die High-Side. Getriggert wurde auf das Abschalten der Low-Side, um die steigen-
de Flanke der Briickenspannung zu beobachten. Die Durchfithrung der Messung ist
unkompliziert und sei daher nur kurz skizziert.

Zunichst wird die Spannungsflanke am Briickenknoten im Leerlauf (Tastverhéltnis
50%) aufgenommen. Es entsteht eine einzelne Linie, aus deren Interpretation ersicht-
lich ist, dass in der Central Region nicht spannungslos (ZVS) eingeschaltet wird. Die
Diskussion wird in Abschnitt Nulllinie gefiihrt. Anschliefend wird die Modulations-
tiefe der Endstufe bis zur Vollaussteuerung erhéht. Mit zunehmender Modulations-
tiefe zeichnet die Persistence-Darstellung eine immer breiter werdende Kurvenschar,
die sich von der Nulllinie aus in beide Richtungen ausdehnt. Aus der Darstellung wird
ersichtlich, dass sich beide PWM-Flanken gegeneinander verschieben (vgl. Abschnitt
Flankenmodulation).

Nulllinie

Abbildung 2.21 zeigt die Persistence-Aufnahme im Leerlauf, also bei einem Tastver-
héltnis von 50%. In der Persistence-Darstellung ergibt sich eine einzelne Linie, welche
nachfolgend Nulllinie genannt wird.

Die Spannungsflanke am Briickenknoten (blau) zeigt keine zeitliche Variation, da
beide Transistoren am Schaltvorgang beteiligt sind: Nach dem Abschalten des lei-
tenden Transistors (hier Low-Side, rot) beginnt der Strom zu kommutieren und das
Potential am Briickenknoten steigt langsam an. An dem Gate-Signal der High-Side
(gelb) ist ersichtlich, wann eingeschaltet wird. Hier wird deutlich, dass es sich nicht
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Abb. 2.21: Nulllinie: Oszillogramm der Flankenmodulation im Leerlauf.

um einen spannungslosen Einschaltvorgang handelt. Das harte Einschalten der High-
Side wiahrend des Kommutierungsvorgangs bewirkt im unteren Drittel der Nulllinie
einen Knick in der Steigung. Die Kurve wird steiler, sobald ein signifikanter Strom
durch den eingeschalteten High-Side Transistor flieSt. Dieser Strom addiert sich zum
Rippelstrom hinzu und 14dt die Kapazitdten am Briickenknoten schneller um.

Die flache Steigung vor dem Knick wird durch das resonante Umladen bestimmt.
Hierfiir steht lediglich der Rippelstrom zur Verfiigung, da beide Transistoren gesperrt
sind. Fiir einen spannungslosen Schaltvorgang miisste die Briickenflanke vollstandig
resonant umladen und die High-Side erst danach einschalten. Aufgrund der flachen
Steigung durch die hohen parasitdren Kapazitidten der Leistungstransistoren wiirde
sich die Totzeit unverhéltnisméaBig vergrofern (siehe Kapitel 4.2.1), was eine auf3er-
ordentliche Verschlechterung der Audioqualitidt zur Folge hitte (siehe Kapitel 6.1).
Tabelle 4.1 in Kapitel 4.2.1 listet die Zeiten fiir das resonante Umladen — Das in der
Literatur zu Grunde gelegte spannungslose Schalten in der Central Region ist fiir
Leistungstransistoren nicht praktikabel.

Mit dem harten Schalten treten die PWM-Flanken am Briickenknoten erst nach Ab-
lauf der Totzeit und der Einschaltverzégerung des Transistors auf. Im Gegensatz
zur bestehenden Theorie werden somit auch im Leerlauf die PWM-Flanken um die
Totzeit und die Einschaltverzégerung verschoben (sieche Abb. 2.20). Aus der einzel-
nen Linie in der Persistence-Aufnahme lasst sich schlussfolgern, dass es sich hierbei
um eine gleichartige Verschiebung der steigenden sowie der fallenden PWM-Flanke
handelt. Bei hinreichender Flankensteilheit treten hierdurch keine harmonischen Ver-
zerrungen auf (siehe Kapitel 2.4.8). Vor diesem Hintergrund gilt der Schaltzeitpunkt
der Nulllinie beziiglich der harmonischen Verzerrungen als zeitlich korrekt, auch wenn
der Schaltzeitpunkt nicht die kleinstmogliche Verzogerung aufweist.
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Flankenmodulation

Abbildung 2.22 zeigt die Persistence-Aufnahme unter Vollaussteuerung. Mit der Ein-
stellung des Persitence auf 20 s ergibt sich fiir die Briickenspannung eine Kurvenschar,
bei der jede Spannungsflanke einem anderen Puls-Pausen-Verhéltnis entspricht. Da
die Endstufe unter Vollaussteuerung schaltet, sind alle Puls-Pausen-Verhéltnisse von
0% bis knapp unter 100% vertreten'.
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Abb. 2.22: Oszillogramm der Flankenmodulation unter Vollaussteuerung.

Die Persistence-Aufnahme zeigt Abweichungen der steigenden Flanke unter verschie-
denen Aussteuerungen im selben Bild. Wird, wie hier, auf das Low-Side Gate getrig-
gert, entstehen die Flanken links von der Nulllinie in der negativen und die steigen-
den Flanken rechts von der Nulllinie in der positiven Halbwelle des Audiosignals. Mit
steigender Aussteuerung wichst die Abweichung von der Nulllinie. Eine detaillierte
Diskussion zur Flankenmodulation wird im Kapitel 5 gefiihrt.

Die helle Schaltflanke in mitten der blauen Kurvenschar entsteht im Nulldurchgang
des Ausgangssignals bei einem Puls-Pausen-Verhéltnis von 50% und entspricht der
Nulllinie im Leerlauf. Die konstante Verzégerung durch Totzeit und Einschaltverzo-
gerung ist gut erkennbar.

Wird das Tastverhéltnis groBer als 50% (positive Halbwelle), verschiebt sich die Flan-
ke von der Position der Nulllinie nach rechts. Die Spannungsflanke am rechten Ende
der Kurvenschar entsteht unter maximal positivem Laststrom und wird im Folgen-
den als Einschaltflanke bezeichnet. Diese korrespondiert mit der PWM-Flanke in
Abbildung 2.19 zur etablierten Theorie. Wie in (I) beschrieben, wird unter positiver

16Der Modulationsindex fiir Vollaussteuerung betragt m=0,97.
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Aussteuerung die steigende Flanke um die Totzeit verzogert. In der Realitat héngt
diese maximale rechtsseitige Verschiebung von der Einschaltverzégerung des ein-
schaltenden Transistors sowie dem Reverse-Recovery-Verhalten des gesperrten Tran-
sistors ab. Da die Nulllinie bereits um die Totzeit verzogert ist, hat die im Steuersignal
vorhandene Totzeit nur indirekten Einfluss auf die rechtsseitige Verschiebung.

Wird das Tastverhéltnis kleiner als 50% (negative Halbwelle), verschiebt sich die
steigende Flanke nach links. Die bestehende Theorie beschreibt diese Verschiebung
nicht — Die kommutierende PWM-Flanke ist hier mit der Nulllinie deckungsgleich
(siehe (III) Abb. 2.19). In der Realitiat wird das Auftreten der Schaltflanke jedoch
vom Laststrom bestimmt. Mit zunehmendem Laststrom verringert sich die Abschalt-
verzogerung und die Briickenflanke verschiebt sich nach links. Die Veranderung der
Abschaltverzogerung hat zwei Ursachen: Mit dem Laststrom dndert sich

1. die Flankensteilheit der Briickenspannung,
2. die Gate-Source-Spannung zum Abschalten des leitenden Transistors.

Ein hoherer Laststrom lddt die Kapazitidten am Briickenknoten schneller um und
die Flankensteilheit der Briickenspannung erhoht sich. Die verdnderte Flankensteil-
heit mit steigendem Abstand zur Nulllinie ist in Abbildung 2.22 gut zu erkennen.
Mit einem grofleren Laststrom liegt auch die Gate-Source-Spannung zum Abschal-
ten dieses Stroms deutlich iiber der Schwellspannung und ist damit zeitlich frither
erreicht. Die Briickenflanke tritt frither auf und die Abschaltverzogerung verringert
sich entsprechend. Eine detailliertere Analyse erfolgt in Kapitel 5.3.

Die maximale linksseitige Verschiebung ist somit durch den Verlauf der Gate-
Source-Spannung des sperrenden Transistors festgelegt (vgl. Kapitel 5). Die Span-
nungsflanke am linken Ende der Kurvenschar entsteht durch Kommutierung des
Stroms unter maximal negativen Laststrom und wird im Folgenden als Kommutie-
rungsflanke bezeichnet. Bei einer Vergréfierung der (DSP-)Totzeit im Steuersignal
bleibt diese Flanke feststehend. Da sich die Nulllinie hierbei jedoch verschiebt, hat
die Totzeit im Steuersignal direkten Einfluss auf die linksseitige Verschiebung.

Die Aufnahme der Flankenmodulation zeigt die Verschiebungen der steigenden Flan-
ken in verschiedenen PWM-Ziigen. Aus der rechts- bzw. linksseitigen Abweichung von
der Nulllinie lésst sich auch die Verschiebung der fallenden Flanke des selben PWM-
Zugs ableiten. Da Bedingungen fiir die Verschiebung der Flanken unter positiven und
negativem Laststrom gleich sind, gilt fiir Abbildung 2.22 folgende Entsprechung;:
Unter positivem Strom gilt fir die fallende PWM-Flanke die linksseitige Verschie-
bung!” Unter negativem Strom gilt fiir die fallende PWM-Flanke die rechtsseitige
Verschiebung'®. Abbildung 2.23 veranschaulicht diesen Sachverhalt farblich.

17Der gewahlte Triggerpunkt verschiebt die Kommutierungs-Flanke nach links. Unter positivem
Strom entsteht bei der Kommutierung die fallende Flanke.

18Dje Einschaltflanke wird nach rechts verschoben. Unter negativem Strom entsteht beim Ein-
schalten die fallende Flanke.
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Anhand der Flankenmodulation kann neben der Verschiebung der Briickenflanke
auch das unterschiedlichen Schaltverhalten der Leistungstransistoren beurteilt wer-
den. Diskrete Werte konnen geméafl den Vorgaben aus Tabelle 2.4 herausgelesen wer-
den. Die graphische Darstellung verdeutlicht den Unterschied zwischen den Halbleiter-

Technologien auf einen Blick.

Schaltparameter laut
Definition

Flankenmodulations-Aufnahme

DSP-Totzeit

Abfall Vgs s (Kanal 2, rot) bis Anstieg Vgs us
(Kanal 1, gelb)

effektive Totzeit (Vollaus-
steuerung) teg

Breite der Kurvenschar Kanal 3 (Briickenflanke,
blau)

effektive Totzeit (Ende Cen-
tral Region) teg,cRr

nur bei entsprechend eingestelltem Modulationsin-
dex: Breite der Kurvenschar (blau)

Verzogertes Auftreten der
Schaltflanke im PWM-Zykl.

rechtsseitge Verschiebung der Briickenflanke (blau)

Verfrithtes Auftreten der
Schaltflanke im PWM-ZyKkl.

linksseitige Verschiebung der Briickenflanke (blau)

Abfallzeit der Briickenspan-
nung trail

Anstiegszeit der Kommutierungsflanke (Kanal 3,
blau - ganz links)

Anstiegszeit der Briicken-
spannung trise

Anstiegszeit der Einschaltflanke (Kanal 3, blau -
ganz rechts)

Abschalt-Verzogerung
(Vollaussteuerung) tog

Abfall Vgg s (rot) bis Nulldurchgang Kommutie-
rungsflanke (blau, ganz links)

Abschalt-Verzogerung
(Leerlauf) to idle

Abfall Vag s (rot) bis Nulldurchgang Nulllinie
(blau, mitte)

Einschalt-Verzégerung
(Vollaussteuerung) ton

Anstieg Vag s (gelb) bis Nulldurchgang Einschalt-
flanke (blau, ganz rechts)

Einschalt-Verzégerung
(Leerlauf) ton idle

Anstieg Vgs us (gelb) bis Nulldurchgang Nulllinie
(blau, mitte)

Reverse-Recovery-Einfluss
der Body-Diode

Flankensteilheit und Einsattelung am Fufle der Ein-
schaltflanke (blau, ganz rechts)

Tab. 2.4: Nahezu alle gemessenen Schaltparameter lassen sich direkt aus der Aufnah-
me der Flankenmodulation herauslesen.
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2.4.6 Definition der effektiven Totzeit

Fir die Audioqualitdt und insbesondere fiir die harmonischen Verzerrungen sind le-
diglich die Abweichungen von der Nulllinie ausschlaggebend. Im Gegensatz zu der im
Gate-Treiber eingestellten, konstanten Totzeit, beschreiben diese Abweichungen den
zeitlichen Fehler der Spannungsflanke am Briickenknoten.

{ / } effektive Totzeit

Kommutierungs- Nullinie Einschalt-
flanke flanke

I B e,
PWM-Zyklus verlingert PWM-Zyklus verkiirzt
um eff. Totzeit um eff. Totzeit

Abb. 2.23: oben: Definition der effektiven Totzeit anhand der Flankenmodulation.
mitte: Zugehorigkeit der steigenden PWM-Flanke zur Aussteuerung im
Schaltzyklus. unten: Zusammenhang zwischen Flankenmodulation und
Verschiebung der PWM-Flanken in einem Schaltzyklus.

Um diesen, fir die harmonischen Verzerrungen relevanten, zeitlichen Fehler der Brii-
ckenspannung von der im Gate-Treiber eingestellten Totzeit abzugrenzen, sei hier der
Begriff der effektiven Totzeit definiert: Die effektive Totzeit ist die Summe aus rechts-
seitiger und linksseitiger Abweichung von der Nulllinie. Sie beschreibt den relativen
zeitlichen Fehler der Spannungsflanke am Briickenknoten. Die Breite der Flankenmo-
dulation entspricht somit der effektiven Totzeit und gibt direkt Aufschluss auf den
zeitlichen Fehler im jeweiligen Schaltzyklus.

Durch die effektive Totzeit wird das Tastverhdltnis am Briickenknoten verkiirzt (fur
die positive Halbwelle) bzw. verlangert (fiir die negative Halbwelle), wie in Abbildung
2.23 dargestellt.

Das verfalschte Tastverhéltnis berechnet sich durch einfache Arithmetik nach ent-
sprechender Umrechnung geméafl Formel 2.5. Bei Abschéitzungen mit messtechnisch
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ermittelten Gréflen kénnen die hier angefiihrten Formeln nur bei hinreichender Flan-
kensteilheit am Briickenknoten angewendet werden, da diesen Formeln rechteckfor-
mige Signale zugrunde liegen.

Fir die Angabe des Tastverhéltnisses in Sekunden d wird das Tastverhéltnis in Pro-
zent D in einen zeitlichen Anteil an der Schaltperiode Tsyw umgerechnet:

D
d [sec] = — - Tew- 2.3
[sec] = o= T (23)
Die prozentuale effektive Totzeit AT g beschreibt den zeitlichen Fehler im Tastver-
héltnis teg bezogen auf die Schaltperiode Tsyw. Der prozentuale Anteil der effektiven
Totzeit an der gesamten Schaltperiode berechnet somit sich zu:

AT [%) = ;‘3“ -100. (2.4)

sW

Fir das veranderte Tastverhéltnis AD eines PWM-Zugs gilt dann
AD =D + ATg, (2.5)

mit AD = D 4 Teg fiir die negative Halbwelle,
und AD = D — Tg fiir die positive Halbwelle des Ausgangssignals.

Die effektive Totzeit wird bei einem Puls-Pausenverhéltnis von 50% zu Null und
nimmt mit steigender Modulationstiefe zu. Die maximale effektive Totzeit wird un-
ter Vollaussteuerung erreicht, der zeitliche Fehler im Tastverhéltnises ist hier am
groBten. Der zeitliche Fehler innerhalb der Periode des Ausgangssignals ist immer
in den Schaltzyklen auf dem Scheitel des Eingangssignals am groten. Mit der grof-
ten Modulationstiefe, welche fiir die jeweilige Aussteuerung notwendig ist, zeigt die
Briickenspannung hier die hoéchste effektive Totzeit.

Wie die Untersuchungen zur Audioqualitidt in Kapitel 6.1 zeigen, hat die effektive
Totzeit einen entscheidenden Einfluss auf die Entstehung von harmonischen Verzer-
rungen. Auf diese Untersuchungen sind auch die Erkenntnisse des folgenden Kapitels
zuriickzufiithren.

2.4.7 Verzerrungen des Ausgangssignals infolge der effektiven
Totzeit

Im Folgenden wird der theoretische Zusammenhang zwischen der Entstehung von
Verzerrungen und der effektiven Totzeit erldutert. Diese Theorie wurde unter Einbe-
ziehung von unveré6ffentlichten Erkenntnissen aus [55] sowie der in der Dissertation
gefundenen Ergebnisse aufgestellt und basiert auf der gingigen Literatur [3], [5], [6]
sowie [7].

Harmonische Verzerrungen des Audiosignals am Ausgang entstehen, wenn durch un-
gleiche Verschiebung der einzelnen PWM-Flanken am Briickenknoten das Tastver-
héltnis verandert wird [3]. Wie die Untersuchungen zur Audioqualitiat (Kapitel 6.1)
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ergeben, entsteht infolge des zeitlichen Fehlers der Briickenflanke eine effektive Tot-
zeit, welche die Spannungs-Zeit-Flachen des PWM-Signals verfilscht. Jede Veran-
derung der Spannungs-Zeit-Fliachen beeinflusst den Mittelwert im Schaltzyklus und
damit direkt das Ausgangssignal.

Geringfiigige zeitliche Variationen, wie sie in der PWM Central Region vorkommen,
haben jedoch keine Auswirkung auf die harmonischen Verzerrungen'®. Die effektive
Totzeit ist hier hinreichend klein, sodass der eingebrachte Fehler das Tastverhalt-
nis kaum beeinflusst. Die dabei entstehenden Verzerrungen gehen bei hinreichender
Flankensteilheit der Briickenspannung im Rauschen unter (vgl. Kapitel 2.4.8 & 6.1.1).

Eine konstante Verzogerung der PWM-Flanken bewirkt keine Verzerrung des Aus-
gangssignals, solange sie sich gleichartig auf steigende sowie fallende Flanke auswirkt
(delay). Das Puls-Pausen-Verhiltniss bleibt hierbei unverindert, da die Anderung
der Spannungs-Zeit-Flache in jedem Takt die selbe ist. Die Spannungsflanke am
Briickenknoten tritt zeitlich immer an der selben Position auf [3].

®|@

ideal output voltage _/-
actual output voltage ——> 3

inductor current \

y

ip>>0 ip= ij<<U

Abb. 2.24: Auswirkung der Totzeit auf die Ausgangsspannung (pink) bei positiver (I)
und negativer Aussteuerung (III) sowie in der PWM Central Region (II).
Quelle: [7]

Eine solche konstante Verzogerung bringt beispielsweise die am Gate-Treiber einge-
stellte Totzeit ein. Da in der Central Region beide Briicken-Transistoren am Schalt-
vorgang beteiligt sind, wirkt sich die Gate-Treiber-Totzeit gleichartig auf steigende
und fallende PWM-Flanke am Briickenknoten aus (siche Abb. 2.20 II, gelb unterleg-
ter Bereich). Bei entsprechender Flankensteilheit wird das Ausgangssignal hierdurch
nicht verzerrt (vgl. Kapitel 6.2).

Eine ungleiche Verschiebung der Flanken ist dann zu beobachten, wenn der Verstarker
iiber den Bereich der PWM Central Region hinaus ausgesteuert wird: Die fallende

19Entsprechende Einschrankungen werden in Kapitel 2.4.8 erldutert.
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und die steigende PWM-Flanke verschieben sich zeitlich gegeneinander, es entsteht
die effektive Totzeit (siche Abb. 2.20 I, III griiner und roter Bereich sowie 2.23).

Bedenkt man, dass die effektive Totzeit wahrend einer Periode des Audiosignals von
Null auf die maximale Zeit wéachst, so liegt es nahe, dass der sich d&ndernde Fehler
nichtlineare Verzerrungen des Ausgangssignal verursacht. Abbildung 2.24 zeigt die
Auswirkung der effektiven Totzeit auf das Ausgangssignal schematisch. Die Litera-
tur [7] untersucht an dieser Stelle statt der effektiven Totzeit die am Gate-Treiber ein-
gestellte Totzeit. Die Auswirkungen sind jedoch prinzipiell die selben. Die gepunktete
Linie zeigt die ideale, die durchgezogene violette Linie die tatsdchliche Ausgangsspan-
nung. Der Laststrom mit Rippelstrom ist in blau dargestellt. Die drei Betriebsmodi
sind durch Linien getrennt und in Analogie zu den vorherigen Abbildungen gekenn-
zeichnet: I: positive Aussteuerung, II: Central Region, III: negative Aussteuerung.

Um den Nulldurchgang herum (II) sind die ideale und die tatsichliche Ausgangsspan-
nung deckungsgleich. Da dieser Bereich in der PWM Central Region liegt, wird das
Tastverhiltnis durch die effektive Totzeit nicht beeinflusst2?. Solange der Laststrom
den maximalen Rippelstrom nicht iiberschreitet, ist die effektive Totzeit gering und
die zeitliche Verschiebung der Briickenflanke vernachléssigbar. Erst beim Verlassen
der Central Region, wenn der Laststrom den Rippelstrom iibersteigt, entstehen Ver-
zerrungen durch die effektive Totzeit. Ohne den zeitlichen Fehler wie in (I) oder (III)
bleibt das Ausgangssignal um den Nulldurchgang herum verzerrungsfrei — Die Kurven
sind damit deckungsgleich.

Die Verzerrungen des Ausgangssignals bei positiver (I) oder negativer (III) Aussteue-
rung sind gut erkennbar, die Amplitude der Ausgangsspannung wird in den betrof-
fenen Abschnitten herabgesetzt. Der zeitliche Fehler im Tastverhéltnis infolge der
effektiven Totzeit schlagt sich in der Amplitude des Ausgangssignals nieder. Der Zu-
sammenhang von herabgesetzter Amplitude und effektiver Totzeit sei anhand einiger
Formeln erldutert: Fiir die Amplitude des Ausgangssignals Vout gilt bei komplemen-
tarer Versorgungsspannung +Vs und unter Vernachlédssigung des Durchgangswider-
standes allgemein:

Vout = (D/100 — 0,5) - 2 V. (2.6)
Fir die Amplitude des Ausgangssignals wird das Tastverhéltnis der entsprechenden
Modulationstiefe eingesetzt.
Da der jeweils aktive Transistor um die effektive Totzeit langer sperrt als notwendig,
verandert sich das Tastverhaltnis des PWM-Zugs geméfl Formel 2.5. Mit dem ver-
dnderten Tastverhaltnis AD berechnet die herabgesetzte Amplitude der verzerrten
Ausgangsspannung Vout,dist (durchgezogene Linie) zu:

Vout,dist = ((D + ATeﬂ)/loo -0, 5) “2Vs. (27)

Bei unverfilschtem Tastverhéltnis D wird die effektive Totzeit zu Null (Teg=0) und
es ergibt sich die Amplitude der idealen Ausgangsspannung (gepunktete Linie).

20vereinfachte Darstellung. Die Untersuchungen des Schaltverhaltens belegen am Ende der Cen-
tral Region eine geringfiigige effektive Totzeit. Unter bestimmten Voraussetzungen gehen die
hierdurch entstehenden Verzerrungen jedoch im Rauschen unter (siehe 6.1).
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Spannungs-Zeit-Flachen

Die Amplitude des Ausgangssignals ldsst sich allgemein auch iiber die Spannungs-
Zeit-Flachen des Schaltzyklusses auf dem Scheitel der Ausgangsspannung ermitteln.
Abbildung 2.25 zeigt einen idealen PWM-Zug (a) und einen PWM-Zug mit effektiver
Totzeit (b). Die Spannungs-Zeit-Flachen, welche sich durch das Leiten der High-Side
bzw. Low-Side ergeben, sind farbig unterlegt. Die schraffierte Flache in Abbildung (b)
ergibt sich aufgrund der effektiven Totzeit. Aus Griinden der Anschaulichkeit wird
in dieser Abbildung nur eine PWM-Flanke um die gesamte effektive Totzeit verscho-
ben.?! Anhand der schraffierten Fliche lisst sich die Amplitude des idealen Aus-
gangssignals aus (a), sowie die Differenz zwischen idealer und verzerrter Amplituden
aufgrund der effektiven Totzeit in (b) direkt bestimmen. Die Herleitung der hierfir
bendétigten Formeln ist nachstehend gegeben.

Vi

+V. =
t
a) 1 T
-V,
HS leitet LS leitet
Vir
v == = .
b —tepr |1t =
b) e — T
i ++
++ ! ++
v ++ ++
L

Abb. 2.25: oben: Spannungs-Zeit-Flache eines idealen PWM-Zuges. unten: Auswir-
kung der effektiven Totzeit auf die Spannungs-Zeit-Fléachen.

Bei der Demodulation des PWM-Signals wird die Briickenspannung Vi, (t) durch

das Ausgangsfilter integriert:
T
/ Vi (t) dt (2.8)
0

Das ideale Ausgangssignal (gepunktete Linie) entsteht durch einen idealen PWM-Zug
ohne Totzeit, gemaf Abbildung 2.25(a). Das Abschalten der High-Side tyg fallt mit

N 1
Vout = T

sw

21 Korrekterweise miisste der von der Nulllinie aus rechtsseitige Anteil der effektiven Totzeit auf
die steigende und der linksseitige Anteil auf die fallende Flanke verteilt werden, wie in Abbil-
dung 2.23 dargestellt. Da die Summenfliche jedoch die selbe ist, wird hier die iibersichtlichere
Darstellung gewahlt.
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dem Einschalten der Low-Side zusammen, wie in (a) dargestellt. Aufgrund der stei-
len Flanken am Briickenknoten ist die Annahme eines rechteckférmigen Verlaufs der
Briickenspannung hinreichend genau. Wird der Durchgangswiderstand der Transis-
toren wieder vernachléssigt, so liegt wihrend der Transistor-Leitphasen lediglich die
Versorgungsspannung an. Fiir die Briickenspannung gilt bei der Demodulation somit:

Vie(t) = +Vs  fiir [0 ths] (2.9)
Vie(t) = —Ve  fiir [tpe; T) (2.10)

Das Integral der Briickenspannung ergibt sich demgeméfl zu:

1 ths T
Vout = / Vsdt—/ Vs dt (2.11)
Tsw 0 ths

Die Ausgangsspannung entspricht der Spannungs-Zeit-Flache durch die Leitphase der
High-Side, abziiglich der Flache, die durch die Leitphase der Low-Side entsteht. Nach
Umformung erhalt man fiir die Amplitude (den Scheitelwert) der Ausgangsspannung:

Vous = Ve s _y; (2.12)
Tsw

Wird der Schaltzyklus auf dem Scheitel der Ausgangsspannung zugrunde gelegt, er-
gibt sich mit der Leitphase der High-Side ts die positive Amplitude des idealen
Ausgangssignals vout-
Abbildung 2.25(b) bildet den Schaltvorgang aus Abbildung 2.25(a) unter Bertick-
sichtigung der effektiven Totzeit ab. Durch die effektive Totzeit verkiirzt sich die
Leitphase des aktiven Transistors (hier: High-Side, weil positive Amplitude). Infolge-
dessen verringert sich die ideale Spannungs-Zeit-Flache der leitenden High-Side um
den Anteil der effektiven Totzeit (siche schraffierte Flache in Abb. 2.25(b)). Gleich-
zeitig vergroflert sich die Spannungs-Zeit-Flache der Low-Side um diesen Anteil. Da
dieser Anteil geméfl Formel 2.12 zusdtzlich zum verringerten Anteil abgezogen wird,
berechnet sich die gesamte Fehler-Flache Ae¢rr durch Multiplikation mit dem zweifa-
chen Spannungshub am Briickenknoten:

Agrr = 2V - togr (2.13)

Die so entstandene Fehler-Flache fehlt bei Demodulation durch das Tiefpassfilter
und fithrt zu einer herabgesetzten Signalamplitude der Ausgangsspannung. Hierdurch
ergibt sich die Differenz in der Amplitude, wie in Abbildung 2.24 dargestellt.

Wird nun lediglich tiber die Zeitspanne der effektiven Totzeit integriert, so erhélt man
direkt die Amplituden-Differenz zwischen idealer und verzerrter Ausgangsspannung
AVut. Auch hier muss der zweifache Spannungshub beriicksichtigt werden:

teg
2 i'te Aerr
/ 2V dt = 2Vatet _ Aerr (2.14)
0

swW Tsw

1 [l 1
AVouy = —— Ve (t) dt =
out T /0 b() T

SW swW
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Die Amplituden-Differenz AV, entspricht somit genau der Fehler-Flache durch die
effektive Totzeit Aerr bezogen auf die Schaltperiode. Mit steigender effektiver Totzeit
wachst die fehlende Spannungs-Zeit-Flache im Ausgangssignal und die Amplitude
reduziert sich.

Mit den Spannungs-Zeit-Flachen lasst sich die durch die effektive Totzeit verursachte
Amplituden-Differenz des Ausgangssignals unkompliziert abschitzen. Die hierbei er-
zeugten Oberwellen kénnen iiber die Spannungs-Zeit-Fliachen nicht berechnet werden,
gehen jedoch aus den THD-Messungen in Kapitel 6.1 hervor.

Die herabgesetzte Amplitude in der positiven und negativen Aussteuerung (I +III)
zeigt, dass die Verstarkung auBlerhalb der PWM Central Region niedriger ist als in-
nerhalb. Demzufolge kommt es zu Ubernahmeverzerrungen im Ubergangsbereich. Die
in Abb. 2.24 dargestellten Ubernahmeverzerrungen sind aus Griinden der Anschau-
lichkeit etwas tiberspitzt dargestellt.

Dieser Sachverhalt zeigt eine Parallele zu den Ubernahmeverzerrungen eines analo-
gen AB-Verstirkers [3]. Die Signalverzerrungen treten beim Verlassen des Klasse-A-
Bereichs in der Nahe des Nulldurchgangs auf, wenn die Transistoren der Gegentakt-
endstufe einen hohen oder zu niedrigen Ruhestrom erhalten. In diesem Falle kann es
bei Bipolar-Gegentaktendstufen zu einem sog. gm-doubbling kommen, bei dem die
Verstarkung in der Nahe des Nulldurchgangs héher ist als aulerhalb des Nulldurch-
gangs im Klasse-A-Bereich.

2.4.8 Giiltigkeitsgrenzen der bestehenden Theorie

Der etablierten Theorie nach entstehen in der Central Region keine Verzerrungen, da
beide PWM-Flanken gleichartig verzogert werden und das Tastverhdltnis unverdandert
bleibt (Abbildung 2.19).

Wie die Analyse in Kapitel 6.1 zeigt, hat diese Theorie nur dann Giltigkeit, wenn
die Totzeit am Gate-Treiber optimal eingestellt wurde. Die optimale Totzeit liegt
in der Grolenordnung der Abschaltverzogerung des jeweiligen Transistors und ist
somit individuell einzustellen. Ein Algorithmus zur Ermittlung der optimalen Totzeit
wurde im Rahmen dieser Arbeit entwickelt und ist in Kapitel 4.2.1 beschrieben. An
dieser Stelle sei vorweg genommen, dass ein Vergleich der Endstufen beziiglich der
Audioqualitat nur unter diesen Vorraussetzungen aussagekraftig ist.

Wird die Totzeit am Gate-Treiber zu lang eingestellt, verliert die Theorie ihre Giil-
tigkeit, da es — insbesondere bei den SiC-Endstufen — zu erheblichen harmonischen
Verzerrungen in der PWM Central Region kommt. Die Griinde hierfiir gehen aus den
Analysen in Kapitel 6.1 hervor.
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2.5 Leistung

Ein Klasse-D-Verstarker wird insbesondere wegen seines hohen Wirkungsgrades ge-
schatzt. Aufgrund der schaltenden Topologie der Leistungsstufe entsteht eine gerin-
gere Verlustleistung im Vergleich zu analogen Leistungsverstiarkern. Die Verluste in
der Leistungsstufe setzen sich vorwiegend aus den Schalt- und Durchlassverlusten
der eingesetzten Halbleiter zusammen, welche in den folgenden Abschnitten niher
beleuchtet werden.

2.5.1 Durchlassverluste und Durchlassenergie

Wahrend der Leitphase arbeitet der Transistor im Sattigungsbereich der Ausgangs-
kennlinie. Die Durchlassverluste werden dabei durch den Kanalwiderstand des Tran-
sistors und die Héhe des Drainstroms bestimmt. Der Drainstrom setzt sich aus Rip-
pelstrom und Laststrom zusammen, wobei der Laststrom wéhrend der Leitphase des
Transistors konstant ist. Der Rippelstrom nimmt aufgrund der Filterdrossel innerhalb
der Leitphase des Transistors leicht zu oder ab, je nach aufgeschalteter Spannung (vgl.
Kapitel 2.4.2). Die Auswirkung des verdnderlichen Rippelstroms auf die Durchlass-
verluste wird in der Dissertation von Nielsen [8] untersucht. Da der Drainstrom mit
steigender Modulationstiefe priméar vom Laststrom bestimmt wird, kénnen die Durch-
lassverluste innerhalb eines Schaltzyklusses als konstant angenommen werden. Damit
berechnen sich die Durchlassverluste in einem Schaltzyklus in erster Naherung durch
den Durchgangswiderstand des Kanals Rpg(on), und den Laststrom Ir.

Peon = RDS(on)'IIQ) ~ RDS(on)'Ii' (215)

Es besteht eine quadratische Abhéangigkeit von der Aussteuerung der Endstufe und
eine lineare Abhangigkeit von der Transistorcharakteristik. Fiir die Transistorcharak-
teristik gilt: je kleiner der Durchgangswiderstand des Transistors, desto geringer die
Durchlassverluste. Hier muss zudem beachtet werden, dass der Durchgangswiderstand
von der Sperrschichttemperatur abhéngig ist. Die Durchlassverluste der Schaltzyklen
dndern sich innerhalb einer Periode des Ausgangssignals entsprechend dem Laststrom.

Die in einem Zyklus aufgewendete Energie berechnet sich durch die Integration der
Durchlassverluste Peopn in diesem Zyklus. Unter Vernachléssigung des Rippelstroms
und der dadurch konstanten Leistung kann das Integral durch den Quotienten aus
Leistung und Schaltfrequenz ersetzt werden. Die Durchlassenergie fiir einen Schalt-
zyklus ergibt sich damit zu:

Tpwm RDS(on) . Ii
ECOD (t) = / Pcon dt = Pcon 'prm = fi (216)
0 pwm

Unter der oben definierten Vernachlassigung des Rippelstroms kann zur Bestimmung
der Energie in diesem Schaltzyklus der am Ausgang auftretende Laststrom eingesetzt
werden. Eine Untersuchung zur Durchlassenergie der verwendeten Halbleiter wird in
Kapitel 7.2 durchgefiihrt.
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2.5.2 Schaltverluste und Schaltenergie

Die Schaltverluste entstehen bei jeder Schaltflanke am Briickenknoten und sind im
restlichen Schaltzyklus Null. Die Verluste in einem Schaltzyklus werden durch die
Ho6he des Laststroms und der Spannungsdnderung iiber der Drain-Source-Strecke des
Transistors bestimmt. In der Regel sind die Einschaltverluste aufgrund des Reverse
Recovery-Vorgangs der Body Diode deutlich grofler als die Ausschaltverluste. Die
Ein- und Ausschaltverluste sind abhingig vom zeitlichen Verlauf der Strom- und
Spannungskurven und werden allgemein durch die Formel

Psw(t) = Ups(t) - In(t) (2.17)

beschrieben. Der Kurvenverlauf der Funktion ist beziiglich der Einschaltverluste glo-
ckenférmig und héngt stark von der Lage der Spannungs- und Stromkurven zueinan-
der ab.

Die in einem Schaltzyklus entstehenden Schaltverluste variieren wéhrend der Periode
des Ausgangssignals, da sich mit der Modulationstiefe sowohl die Flankensteilheit
der Drain-Source-Spannung als auch das Reverse-Recovery-Verhalten der Body Di-
ode dndert. Die nichtlinearen Schaltcharakteristika eines Transistors und die Abhén-
gigkeiten von verschiedenen physikalischen Parametern im Halbleiter machen eine
Verallgemeinerung fiir die gesamte Signalperiode sehr schwierig [8]. Die Schaltverlus-
te einer gesamten Signalperiode wurden in [8] unter der Annahme einiger Vereinfa-
chungen analysiert. Fir die Analyse wurde jedoch der Reverse-Recovery-Vorgang der
Body Diode vernachlissigt. Da die Eigenschaften der Body Diode einen pragnanten
Unterschied zwischen den zu vergleichenden Halbleiter-Technologien darstellt, kén-
nen diese Ergebnisse nicht in der vorliegenden Arbeit verwendet werden. Aus diesem
Grund beziehen sich die Analysen in Kapitel 7 auf einen Schaltzyklus anstatt auf die
Gesamtverluste wiahrend der Periode des Ausgangssignals.

Die Integration tiber die zeitabhingige Funktion der Schaltverluste Psw(t) ergibt
die Schaltenergie. Die Schaltenergie beschreibt, wie viel Energie im Halbleiter aufge-
wendet werden muss, um den Schaltvorgang zu vollziehen. Die folgende Formel gilt
fir Ein- und Ausschaltenergie gleichermaflen.

prm prm
Esw () :/ Psw(t) dt:/ Ups(t) - In(t) dt (2.18)
0 0

Die Energie wird graphisch durch die Flache von der Funktion Pgyw (t) eingeschlossene
Flache beschrieben. Eine Analyse der in den verwendeten Halbleitern aufgewendeten
Schaltverluste erfolgt in Kapitel 7.2.
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2.6 Stand der Technik

2.6.1 Leistungstransistoren

Der hohe Wirkungsgrad eines Klasse-D-Verstarker ist ein wesentliches Argument fir
den Einsatz in Beschallungsanlagen anstelle eines analogen Verstirkers. Ziel ist es
hier, moglichst die gesamte vom Netz bereitgestellten Leistung in Nutzleistung um-
zuwandeln.

Die in der Schaltstufe eingesetzten Leistungstransistoren werden nach dem Kriterium
eines niedrigen Durchgangswiderstandes und einer Body-Diode mit guten Reverse-
Recovery-Eigenschaften ausgewahlt, um Schalt- und Durchlassverluste zu minimieren
(vgl. Abschnitt 2.5). Da sich Durchgangswiderstand und Body-Diode mit steigender
Sperrspannung verschlechtern, wird die fiir den Betrieb die kleinstmogliche Sperr-
spannung gewahlt.

Stand der Technik ist hier die Verwendung von Silizium-MOSFETs mit einer Sperr-
spannung von 200 V-250 V und einem Durchgangswiderstand in der Gré8enordnung
von 10 mQ-15 mQ [16]. Dariiber hinaus gibt es Ansitze, Transistoren mit héheren
Sperrspannungen beispielsweise von 500 V einzusetzen und die schlechtere Body-
Diode mit einer parallel geschalteten SiC-Schottky-Diode und einer Silizium-Diode in
Serie zur Drain-Source-Strecke des Tranisistors zu umgehen. Die serielle Diode ver-
hindert das Leiten der Body-Diode im Freilauf-Fall. Der Nachteil dieser Anordnung
ist, dass sich die Zahl der Halbleiter um Faktor 3 erh6ht, wodurch der gesamten Auf-
bau insbesondere bei mehreren parallel geschalteten Leistungstransistoren gréfler und
kostspieliger wird. Zudem wirken sich die langeren Strompfade im Schaltungslayout
beziiglich der parasitdren Induktivitdt der Leiterplatte negativ aus.

2.6.2 Riickkopplungs-Topologien

Bekanntermaflen entstehen in einem Klasse-D-Verstiarker durch den Schaltbetrieb
Defizite in Bezug auf Audioqualitédt und harmonische Verzerrungen im Vergleich zum
analogen Pendant. Nach dem derzeitigen Stand der Technik wird versucht, diese
Defizite durch unterschiedliche Riickkopplungs-Topologien zu kompensieren, um so
die Audioqualitdt des D-Verstiarkers zu verbessern. Die Riickkopplung kann unter
Einbeziehung des Ausgangsfilters oder direkt von der Schaltstufe aus, also vor dem
Filter erfolgen (vgl. Abb.2.29).

Der Vorteil einer Riickkopplung hinter dem Filter liegt auf der Hand: Die im Aus-
gangsfilter entstehenden Fehler werden in die Kompensation mit einbezogen und der
Dampfungsfaktor des Filters erhoht sich. Zudem liegt das riickgekoppelte Signal be-
reits als analoges Signal vor und muss nicht demoduliert werden. Nachteilig ist, dass
die Phasenreserve fiir die Riickkopplung durch die Phasenverschiebung des Tiefpassfil-
ters reduziert wird. Die geringe Phasenreserve wird z.T. durch die gezielte Einfiigung
von Nullstellen erhoht, dennoch bleibt die Stabilitdt des Systems und die geringe
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Schleifenverstarkung die grofite Herausforderung bei der Auslegung der Riickkopp-
lung.

Der Vorteil einer direkten Riickkopplung liegt in der gréfleren Phasenreserve, da hier
nur die Phasenverschiebung durch den Modulationsvorgang der PWM beriicksichtigt
werden muss. Die Systeme sind stabiler und weisen mehr Schleifenverstarkung auf.
Jedoch muss das hochfrequente Schaltsignal im Gegenkopplungszweig ggf. vor der
Fehlerkompensation DA-gewandelt werden. Der entscheidende Nachteil dieser An-
ordnung ist, dass keine Korrektur der im Filter entstehenden Fehler erfolgt. Gerade
im Hochtonbereich kann der Unterschied zwischen eine Riickfithrung vor und einer
Riickfiihrung hinter dem Filter von einem guten Gehoér wahrgenommen werden. Im
Bodediagramm des Frequenzgangs konnen an der Grenzfrequenz Uberhéhungen bzw.
Déampfungen von bis zu 3 dB auftreten [16].

Die praktische Realisierung einer Riickkopplung impliziert nicht nur die klassischen
Signalriickfithrung auf den Eingang, sondern auch eine Reihe weiterer Anséatze, de-
ren genaues Verstdndnis meist viel Vorwissen beziiglich der Klasse-D-Technik er-
fordert. Beziiglich der Riickkopplungs-Topologie ist eine Unterscheidung zwischen
dem klassischen, tragerbasierten PWM-Verstéarker, wie zuvor beschrieben, und selbst-
schwingenden Topologien, wie im folgenden Abschnitt beschrieben, tiblich. Zur drit-
ten Riickkopplungs-Topologie zdhlen die Sigma-Delta-Verstérker, welche auf einer
hochfrequenten Puls-Dichte-Modulation mit anschlieBender Rauschformung (Noise--
Shaping) basieren (vgl. Kapitel 2.3.3). Eine klare Kategorisierung innerhalb dieser
Aufteilung ist problematisch, da die Uberginge zwischen den Ansétzen flieBend sind
und je nach Betrachtungsstandpunkt auch mehrere Kategorien moglich wéren.

Im folgenden werden die beiden ersten Kategorien genauer betrachtet und die beste-
henden Topologien anhand von Beispielen grundlegend erklart. Die dritte Kategorie
wurde beziiglich der Vor- und Nachteile bereits in Kapitel 2.3.3 aufgearbeitet wird
an dieser Stelle nicht mehr behandelt.

Riickkopplung in einem klassischen, tragerbasierten PWM-Verstarker

Dieser Abschnitt beschreibt die Signalriickfiihrung in einem klassischen PWM-Ver-
starker, bei dem fiir die Puls-Weiten-Modulation auf dem Vergleich von Audiosignal
und separatem Tréger basiert.

Im Anbetracht der mannigfaltigen, sich tiberschneidenden Riickkopplungs-Ansétze,
fallt eine klare Kategorisierung schwer. Stattdessen erscheint die Einordnung in drei
Grundtechniken an dieser Stelle sinnvoller und wird in Anlehnung an [56] vorgenom-
men.

e Riickkopplung mit Fehlerkorrektur in einem externen analogen System
e Riickkopplung des verzerrten Signals auf den digitalen Modulator

e Riickkopplung mit modell-basierter Fehlerkompensation
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Die Fehlerkorrektur in einem externen System erfolgt durch eine lokale Riick-
kopplungsschleife, welche vorwiegend die in der Schaltstufe entstehenden Zeit- und
Amplitudenfehler korrigiert. Die Fehlerkorrektur erfolgt hier auflerhalb des Modu-
lators, in einem externen analogen System, wie in Abbildung 2.26 dargestellt. Der
Fehler ep(t) wird aus dem Modulator-Ausgangssignal p(t) und dem Briickensignal
der Schaltstufe U(t) abgeleitet. Aus dem Fehlersignal werden Informationen fiir das
Steuersignal des externen Korrektur-Systems generiert, auf deren Basis beispielsweise
die Pulsldnge verandert wird. Abhéngig vom Steuersignal kénnen hier sowohl Zeitfeh-
ler durch Totzeit oder Schaltverhalten der Leistungsstufe als auch Amplitudenfehler
durch schwankende Versorgungsspannung kompensiert werden.

Digital saction i Analogue section
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Abb. 2.26: Riickkopplungs-Topologie mit externer analoger Fehlerkorrektur.
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tert sich der Puls fiir ve(t) > 0 und verkirzt sich fiir ve(t) < 0. Mit der verdnderten
Pulslange werden entsprechende Zeit- oder Amplitudenfehler der Schaltstufe kom-
pensiert, wodurch sich der THD des Ausgangssignals sowie die PSRR des Verstérkers
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verbessert [58] Da die Schaltschwelle mit ve(t) stufenlos gesetzt werden kann, ar-
beitet das Korrektursystem PEDEC analog und schliefit keine Quantisierungsfehler
ein. Weiterfiihrende Informationen zur PEDEC-Topologie sind den Veréffentlichun-
gen von Karsten Nielsen [59], [60] sowie [61] zu entnehmen. Die verschiedenen To-
pologien fir das PEDEC-Kontroll-System werden in [58] gut zusammengefasst. Der
entscheidende Nachteil ist, dass aufgrund der Topologie hier weder Modulator noch
Ausgangsfilter in die Fehlerkorrektur einbezogen werden kénnen [62].

... PEDEC, Conoller_______
+ - 1
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Abb. 2.28: Die PEDEC-Einheit wird vor dem Gate-Treiber der Schaltstufe eingefiigt.

Die Riickkopplung des verzerrten Signals auf den digitalen Modulator ent-
spricht der allgemeinen Vorstellung einer Riickkopplung vom Ausgang auf den Ein-
gang des Verstarkers und ist im Ansatz leicht zu verstehen. Das Signal kann sowohl
vor als auch hinter dem Ausgangsfilter Hgy (s) abgegriffen werden und wird nach Fil-
terung durch Hp (s) und AD-Wandlung auf den digitalen Modulator zuriickgespeist,
wie in Abbildung 2.29 dargestellt. Die Vor- und Nachteile beziiglich der Einbeziehung
des Ausgangsfilters in den Rickkopplungspfad wurde eingangs bereits beschrieben.
In der praktischen Umsetzung liegt die Problematik vor allem in der Stabilitdt des
riickgekoppelten Systems, insbesondere bei der Verwendung von Filtern hoherer Ord-
nung [56], aber auch in den Anforderungen an die verfiigbaren D/A-Wandler- und
DSP-Bausteine [16].

Digital section | Analogue section

Digital pulse
modulator

i filter
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Digital input ® m‘- [>
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Analogue- to
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Powst sisge Reconstruction L)

.,
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Abb. 2.29: Klassische Riickkopplung des verzerrten Signals auf den digitalen Modu-
lator entweder vor oder hinter dem Ausgangsfilter (reconstruction filter).
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Die Komplexitdt, die mit einer solchen, zunéchst recht einfach erscheinenden, Riick-
kopplungs-Topologie verbunden sei kann, erschliefit sich aus dem Patent von Carsten
Wegner (Firma Camco) [54]. Die Camco-Topologie besteht aus mehreren lokalen und
globalen Riickkopplungen. Im Gegensatz zu den meisten anderen Topologien, liegt
hier der Additionspunkt (19) der globalen Riickkopplung in der analogen Doméne.
Diese Vorgehensweise ermoglicht eine Riickkopplung des Fehlersignals, welches eine
deutlich geringere Dynamik besitzt, als das Ausgangssignal. Hierdurch reduziert sich
insbesondere die Anforderung an die Auflésung des AD-Wandlers (21), sodass dem
Kompromiss zwischen Auflésung und Latenz Rechnung getragen werden kann. Das
PCM-Eingangssignal muss jedoch vor der Addition (19) einer Signal-Anpassung (15),
einer DA-Wandlung (16) sowie einer Tiefpassfilterung (17) unterzogen werden. Die
zeitlichen Fehler der Schaltstufe werden hier basierend auf einer Messung der aktuel-
len Schaltverzogerung in einer lokalen Riickkopplungsschleife korrigiert (13). Hierbei
erfolgt die Korrektur des PWM-Signals durch Verschiebung der Schaltflanken in ei-
nem externen analogen System (10).

Nachteilig ist hier die hohe Komplexitat der in der praktischen Umsetzung der To-
pologie sowie die damit verbundenen Kosten fiir Entwicklung und Bauteile.
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Abb. 2.30: Patentierte Riickkopplungs-Topologie der Firma Camco.

Das Patent [63] von Karsten Nielsen schlégt eine Umsetzung mittes kaskadierten re-
kursiven Schleifenfiltern vor, wie in Abbildung 2.31. Die erste Ausfithrungsform der
Topologie, MECC(N), beinhaltet eine rekursive Struktur aus n kaskadierten lokalen
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Schleifenfiltern, welche von einem einzelnen Riickkopplungssignal gespeist wird. In der
zweiten Ausfithrungsform, MECC(N,M), kommen m globale Riickkopplungsschleifen,
welche das Ausgangsfilter mit einbeziehen, hinzu. Sie ist in Abbildung 2.31 dargestellt.
Die dritte Ausfithrungsform bezieht sich auf die Anwendung der MECC-Topologie in
selbstschwingenden Verstérkern (vgl. ndchster Abschnitt). Weiterfithrende Informa-
tionen geben [64] sowie [65].

Die Kompensator-Blocke By (s) erméglichen eine flexible Korrektur der auftretenden
Fehler, die leicht zu iiberwachen ist. Die Fehlerkorrektur ist im Vergleich zur Camco-
Topologie [54] jedoch weniger zielgerichtet. Die MECC-Topologie findet kommerziell
Anwendung in den D-Verstarker der dédnischen Hersteller Bang&Olufsen und ICE-
power.

Modulator + Power Switch  Demodalation

‘General (N+M) - Ioop MECC3 Topology

Abb. 2.31: Patentierte MECC-Topologie der Firma Bang&Olufsen / ICEpower.

Die modell-basierte Fehlerkompensation zeigt eine strukturelle Analogie zur
klassischen Riickkopplung, wobei der Modell-Block in der digitalen Doméne des Riick-
kopplungszweiges eingefligt wird (siche Abb. 2.32). Statt einer fortwahrenden Fehler-
korrektur, wie bei einer klassischen Riickkopplung, werden die Fehler hier auf Basis
zeitdiskreter Modelle im digitalen Modulator kompensiert. Die Herausforderung liegt
hierbei darin, die analoge?? Charakteristik der Riickkopplung und des Schleifenfilters
mit der digitalen?? Natur des PWM-Signals zusammen zubringen [66]. Zur Kompen-
sation kann eine nichtlinearene Vorverzerrung angewandt werden, welche 1997 von
Lars Risbo (Texas Instruments) zur Korrektur von nichtlinearen Verzerrungen bei der
Konversion von PCM- in PWM-Daten patentiert wurde [67]. Die Modelle werden nach
Abschétzung bestimmter System-Parameter, wie beispielsweise Fehler der Schaltstu-
fe beziiglich Zeit (Schaltverzogerung, Totzeit) oder Amplitude (PSRR), Clock jitter
der verwendeten Taktgeber oder Verhalten des Integrators, erstellt. Die Implementie-
rung erfolgt auf der Grundlage von signaltheoretischen Ubertragungsfunktionen z.T
durch Frequenz-Transformation. Hierbei kénnen jedoch lediglich statische oder sich
langsam andernde Fehler addquat kompensiert werden.

Ein allgemeines zeitdiskretes Kleinsignal-Modell wird in [68] abgeleitet, welches auf
Schleifenfilter beliebiger Ordnung angewandt werden kann. Die in [69] vorgestellte
Methode zur Modellerstellung kann sowohl auf klassische PWM-Verstarker als auch
auf selbstschwingende Topologien angewandt werden. In [70] leitet der Autor konkrete

22im Sinne von nicht zeitquantisiert

23im Sinne von zeitquantisiert

57



Kapitel 2 Grundlagen

Methoden zur Modellierung von Aliasing-Effekten, Clock jitter Unterdriickung oder
des PSRR der Schaltstufe ab. Das Patent [67] des Autors bzw. Co-Autors Lars Risbo
(Texas Instruments) deckt eine modell-basierte Riickkopplung sowohl vor als auch
hinter dem Ausgangsfilter ab. Weitere Patente beziiglich dieser Thematik wurden
2005 [71] und 2015 [72] erlassen.
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Abb. 2.32: Riickkopplung mit modell-basierter Fehlerkompensation im Block Power
stage model.

Weitere Patente zu digitalen Fehlerkorrekturen mittels Riickkopplung sind u.a. auf
Pallab Midya et al. (Motorola) [73] zugelassen.

Riickkopplung in einem selbstschwingenden PWM-Verstarker

Eine génzlich eigene Kategorie stellen die selbstschwingenden Topologien dar, bei
denen das riickgekoppelte System so ausgelegt wird, dass es zu einer kontrollier-
ten Schwingung kommt. Eine mathematische Herleitung des Schwingungskriterium
wird in [74] durchgefiihrt. Die Schwingfrequenz des Systems entspricht der Schaltfre-
quenz der Leistungsstufe bzw. umgekehrt. Man unterscheidet grundsétzlich zwischen
hysterese-gesteuerten und phasen-gesteuerten Oszillatoren, wobei eine Kombination
beider Prinzipien ebenfalls Anwendung findet. Einen guten Einstieg in die Thematik
der selbstschwingenden PWM-Verstarker gibt das Buch [3] in den entsprechenden
Kapiteln sowie die Verdffentlichung [75] sowie [76].

Im Gegensatz zum klassischen PWM-Verstéarker, ist hier kein separater Trager-Generator
notwendig, da das Trégersignal aus dem analogen Ausgangssignal des Verstarkers ge-
wonnen werden kann. Die Gewinnung des Trégersignals ist im phasen- und hysterese-
gesteuerten Verstdrker unterschiedlich, worauf in den entsprechenden Abschnitten
nachfolgend kurz eingegangen wird. Eine detaillierter Vergleich ist in Dissertation
von Poulsen [77] sowie in [78] ausgearbeitet.
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Ein phasen-gesteuerter, selbstschwingender Verstarker nutzt die Phasenverschie-
bung des Ausgangsfilters und der Gegenkopplungsschleife zur Erzeugung der Schwin-
gung. Die globalen Riickkopplung greift das analoge Ausgangssignal hinter dem Tief-
passfilter ab und fiihrt es auf den Eingang zuriick, wie in Abbildung 2.33 dargestellt.
Das Tragersignal wird hierbei aus dem analogen Ausgangssignal gewonnen. Auf die-
sem Signal ist bekanntermaflen auch nach der Tiefpassfilterung ein dreieckférmiges
Rippelsignal (vgl. Kapitel 2.4.2, Rippelstrom) vorhanden, das fiir die Puls-Weiten-
Modulation als dreieckférmiges Tragersignal genutzt werden kann. Dieses Rippelsi-
gnal wird in der Riickkopplung durch Subtraktion von Eingangs- und Ausgangssignal
zuriickgewonnen.

I I I comparater power stage I ?

Abb. 2.33: Prinzip-Schaltbild eines phasen-gesteuerten, selbstschwingenden PWM-
Verstérkers.

Der entscheidende Vorteil ist, dass die oben beschriebene Problematik der Stabili-
tat umgangen wird, sodass das Ausgangsfilter problemlos in die Riickkopplung mit
einbezogen werden kann.

Eine Problematik dieser Topologie besteht darin, dass die Schaltfrequenz der Leis-
tungsstufe mit der Modulationstiefe des Eingangssignals variiert: die Schaltfrequenz
sinkt mit steigender Aussteuerung, da sich die Phasenverschiebung mit der Modulati-
onstiefe dndert [75], [79]. Nachteilig ist weiterhin, dass es zu Verzerrungen des Trégers
kommen kann, welche wiederum in harmonischen Verzerrungen des Audiosignals re-
sultieren. Die Dissertation von Poulsen [77] und die Arbeit von Meyer [79] sowie die
Veroffentlichung [78] arbeitet diese Thematik auf.

Die phasen-gesteuerte, selbstschwingende Topologie bildet die Grundlage der Verstéar-
ker des danischen Herstellers ICEpower. Das damit verbundene Patent [80] bezeichnet
die selbstschwingende Topologie als controlled oscillating Modulator (COM).

Eine weitere kommerzielle Anwendung findet sich in den D-Verstarkern der niederlan-
dischen Firma Hypex. Die Grundlage bildet hier die so genannte Ncore-Technologie,
welche im White Paper [81] beschrieben ist. Die zahlreichen weiteren Verdffentlichun-
gen von Bruno Putzeys (Hypex) veranschaulichen die Funktionsweise beider selbst-
schwingenden Topologien gut und gehen detailliert auf die jeweiligen Problematiken
ein [62], [74], [75], [82] sowie [83].
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Ein hysterese-gesteuerter, selbstschwingender Verstéarker auf einer Mitkopplung,
wie in Abbildung 2.34 dargestellt. Dabei wird das rechteckférmige Ausgangssignal vor
dem Filter abgegriffen und auf den positiven Eingang des Komparators zurtickgefiihrt.
Das Tréagersignal hier wird durch Integration des rechteckférmige Ausgangssignals
gewonnen. Durch die Integration entsteht ein dreieckférmiges Signal, mit dem in
gewohnter Weise moduliert werden kann.

f E comparator power stage I

Abb. 2.34: Prinzip-Schaltbild eines hysterese-gesteuerten, selbstschwingenden PWM-
Verstarkers. Quelle: [75]

Der Nachteil gegeniiber der phasen-gesteuerten Topologie ist, dass die Schaltfrequenz
deutlich starker mit der Modulationtiefe variiert [75]. Bei sehr groen Modulations-
tiefen sinkt die Schaltfrequenz derart, dass sie noch vor der Ubersteuerung des Ver-
stirkers im Audioband auftritt. Bei Ubersteuerung entsteht dabei ein unangenehmes
Tzz-Gerédusch [75].

Ein Aufbau eines hysterese-gesteuerten Verstirkers wird beispielsweise in [84] vorge-
stellt und in Bezug auf Effizienz und harmonische Verzerrungen vermessen.

Die Forschungsgruppe der Technischen Universitdt in Dénemark (DTU) beschéaf-
tigt sich eingehend mit selbstschwingenden Systemen. Die Veréffentlichungen [85],
(86], [87], [88], [89], [90], [91] sowie [92] diskutieren Aspekte an diversen hysterese-
gesteuerten Systemen, deren Vertiefung an dieser Stelle zu weit fithren wiirde.

Wie bereits erwahnt wird in selbstschwingenden Verstédrkern oft eine Kombination
von phasen- und hysterese-gesteuerten Topologien angewandt. Je nach Ausfithrung
kann auch in einer hysterese-gesteuerten Topologien das Ausgangsfilter in den Riick-
kopplungspfad mit einbezogen werden.

Resiimee

Alle bestehenden Ansétze zur Verbesserung der Audioqualitét beruhen ausschliellich
auf Kompensation, beheben jedoch in keiner Weise die Ursache der Verzerrungen. Im
folgenden wird untersucht, ob der der Einsatz von Silizium-Karbid eine Ursachenbe-
hebung moglich ist.
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Kapitel 3

Siliziumkarbid

Siliziumkarbid ist eine Verbindung zweier Elemente aus der vierten Hauptgruppe
des Periodensystems: Silizium und Kohlenstoff (IV-IV Halbleiter). Dieser Verbin-
dungshalbleiter zeichnet sich durch eine dreifach groflere Bandliicke verglichen mit
Silizium aus (wide bandgap). Daraus leiten sich einige Eigenschaften ab, die insbe-
sondere fiir Bauelemente in schaltenden Anwendungen in der Leistungselektronik vor-
teilhaft sind. Hierzu gehdren u.a. hohere Sperrspannung bei niedrigem Durchgangs-
widerstand, schnelleres Schalten, hohere Betriebstemperatur bzw. weniger Tempera-
turabhingigkeit und ein besseres Reverse-Recovery-Verhalten [93].

3.1 Potential von Siliziumkarbid fiir Klasse-D-Verstarker

Die Material-Eigenschaften des Verbindungshalbleiters und die daraus resultierenden
Charakteristika der Halbleiterbauelemente sind in der Literatur gut beschrieben [93],
[94]. Den Gewinn fiir Klasse-D-Verstérker, der sich aus den Transistor-Charakteristika
ableitet, bezieht sich weniger auf die hohere Spannungsfestigkeit als auf die positiven
Schalteigenschaften der Transistoren. Die Tabelle 3.1 gibt einen Uberblick iiber die
wichtigsten Material-Eigenschaften von Siliziumkarbid und die daraus resultierenden
Charakteristika von SiC-Transistoren sowie den potentiellen Gewinn fiir Klasse-D-
Verstarker, der sich hieraus ableitet.

Das Schaltverhalten der Halbbriicke hat einen erheblichen Einfluss auf Audioquali-
tdt und Leistung des gesamten Verstédrkers. Je ndher die Schaltprozesse am idealen
Rechteck sind, desto besser die Performance des D-Verstarkers. Eigenschaften, die zu
einer hoheren Flankensteilheit am Briickenknoten oder geringeren zeitlichen Fehlern
im PWM-Signal fiihren, wirken sich positiv auf die Audioqualitit aus (sieche Kapitel
2.4). Das Schaltverhalten des Transistors sowie das Reverse-Recovery-Verhalten der
Body-Diode schligt sich im Wirkungsgrad und der Leistung nieder.

Vor diesem Hintergrund sind die geringeren Gate-Ladungen und parasitiaren Kapa-
zitéten, sowie das bessere Reverse-Recovery-Verhalten der Body-Diode viel verspre-
chende Eigenschaften. In wiefern sich die Charakteristika der SiC-Halbleiter hinsicht-
lich Audioqualitat, Leistung und Wirkungsgrad eines Klasse-D-Verstarkers auswir-
ken, wird in Kapitel 6 und 7 analysiert.
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Kapitel 3 Siliziumkarbid

Material- Technologischer Bauteil- Vorteil fir Klasse-D-
Eigenschaften Vorteil Eigenschaften Technik
3-fach groBere | intrinsische héhere  Sperrspan- Mehr Moglichkeiten
Bandlicke => Schicht entfallt nung bei gleichem | durch hoéhere Sperr-
10-fach ~ hohere RpS(on) spannung
Feldaufnahme
kaum Speicherla- geringere Dotie- bessere Rever- evt. Steigerung des
dung rung se Recovery- Wirkungsgrades
Eigenschaften durch Verringerung
der Body Diode der Schaltverluste
10-fach  hohere | kleinere geringere Gatela- evt. Verbesserung
Feldaufnahme Transistor- dung, kleinere para- des THD  durch
Einzelzellen sitaire Kapazitéiten. reduzierte Zeitfehler
Dadurch schnelleres | oder steilere Schalt-
Schaltverhalten, flanken. Hohere
steilflankige Umla- | Schaltfrequenz mog-
devorgéinge lich, dadurch evt.
Vorteilte fiir Riick-
kopplung (nicht
untersucht)
10-fach hohe- geringere thermi- hoéhere Betriebstem- evt. weniger Kiih-
re thermische | sche Abhéangigkei- peratur moglich; lung notwendig
Leitfahigkeit ten spéterer Para-
meter wie Rpgs(on)

Tab. 3.1: Charakteristika der ausgewéhlten Transistoren.

3.2 Auswahl der Transistoren fiir den Vergleich

Die Intension des Vergleichs besteht darin, den Nutzen der SiC-Charakteristika gegen-
iiber den Eigenschaften konventionell eingesetzter Transistoren einzuschétzen. Wah-
rend Schottky-Dioden aus Siliziumkarbid bereits seit lingerem Anwendung finden,
machten Reinheit und Ausbeute der Wafer sowie die damit verbundenen Kosten der
technologischen Prozessen es lange Zeit schwierig, Transistoren kommerziell herzu-
stellen [93]. Dementsprechend beschrénkte sich die Auswahl an verfiigbaren Transis-
toren zu Beginn der Dissertation auf einen SiC-MOSFET des Herstellers Cree sowie
einen SiC-JFET des Herstellers Semisouth. Die technologischen Eigenschaften der
Feldeffekttransistoren sind hinsichtlich Sperrspannung, Durchgangswiderstand und
Stromaufnahmeféhigkeit vergleichbar (siehe Tabelle 3.2).

Die Auswahl-Kriterien der konventionellen Transistoren ergeben sich weniger aus
technologischen als aus design-relevanten Erwigungen. Fiir eine sinnvolle Einschét-
zung der Vorteile sollten die SiC-Transistoren priméar mit dem zu ersetzenden Objekt
verglichen werden. Hierfiir bietet sich ein HEXFET der Firma International Rectifier
an, welcher nicht nur in Audio-Leistungsverstarkern einer renommierten deutschen
Firma serienmafig eingesetzt wird.
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3.2 Auswahl der Transistoren fiir den Vergleich

In einem Audio-Leistungsverstiarker wird fiir die Halbleiter die kleistmogliche Sperr-
spannung gewahlt, um ein schnellschaltendes Element mit niedrigem Durchgangswi-
derstand zu verwenden. Mit der niedrigen Sperrspannung von 250 V ergibt sich hier
jedoch ein grundsétzlicher Unterschied beziiglich der Transistor-Charakteristika. Der
Durchgangswiderstand des HEXFETs Rpg on betrédgt lediglich 1/5 und die Stromauf-
nahmefiahigkeit in etwa das dreifache verglichen mit den SiC-Transistoren. Aus diesem
Grund wurde als zweites Vergleichsobjekt ein Transistor mit vergleichbaren techno-
logischen Charakteristika gewéhlt: Ein Superjunction-Transistor aus der CoolMOS-
Reihe von Infineon. Der CoolMOS-Transistor hat den selben Durchgangswiderstand
und in etwa die gleiche Stromaufnahmef&higkeit wie die SiC-Transistoren. Die Sperr-
spannung ist mit 650 V jedoch geringer. Die wichtigsten Charakteristika der Tran-
sistoren sind in Tabelle 3.2 zusammengefasst. Alle vier Transistor-Technologien sind
in einem T'O-247 Gehéause erhaltlich, so dass die Gehduse-Induktivitdt das Schaltver-
halten gleichartig beeinflusst.

Um das Schaltverhalten der Transistoren trotz unterschiedlicher Eigenschaften zu ver-
gleichen, wird die Ansteuerschaltung so konzipiert, dass alle Transistoren zum Ein-
und Ausschalten in etwa den selben Gate-Strom erhalten. So lassen sich insbesondere
die Auswirkungen der ungleichen Kapazitdten auf das Schaltverhalten in der Halb-
briicke direkt verfolgen (vgl. Kapitel 4.3.2). AbschlieSend werden die Charakteristika
der ausgewédhlten Transistoren kurz umrissen.

SiC-MOSFET

Der SiC-MOSFET des Herstellers Cree ist ein n-Kanal Anreicherungstyp mit einer
Sperrspannung von 1200 V und einem Durchgangswiderstand von 80 m$2. Die maxi-
male Stromaufnahme bei einer Gehdusetemperatur von 100 °C liegt bei 17 A konti-
nuierlich. Die exakte Bezeichnung des Trasistors lautet: CMF20120D. Er gehort zur

zwischenzeitlich entstandenen Z-FET™ MOSFET-Familie, die verschiedene Typen
u.a. auch mit geringeren Leitwiderstdnden umfasst. Zu Beginn der Dissertation war
dies jedoch der Transistor mit dem geringsten Durchgangswiderstand. Technologisch
basiert der MOSFET auf einer DMOS-Struktur; der Querschnitt ist im Anhang unter
Abbildung A.15 dargestellt.

Eine Besonderheit des SiC-MOSFETSs liegt in der geringen Steilheit des Transistors.
Die Steilheit liegt fiir Drainstrome bis zu 3 A in der GréBenordnung von 2 S und
erreicht erst bei etwa 20 A den im Datenblatt angegebenen typischen Wert von 7 S.
Im Bereich von 10 A ist die Steilheit von 6 S mit der des des JFETs vergleichbar.
Bei einer Schwellspannung von 2 V leitet der Transistor bereits 1 mA. Vor diesem
Hintergrund empfiehlt der Hersteller den Transistor mit einem vergleichsweise hohen
Spannungshub von -4 V bis +20 V zu schalten, um zu garantieren, dass der Drain-
Source-Kanal vollstédndig gedffnet bzw. zuverlédssig gesperrt ist.
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Kapitel 3 Siliziumkarbid

SiC-JFET

Der SiC-JFET des Herstellers Semisouth stellt den einzigen selbstleitenden Transistor
dar. Der n-Kanal Typ besitzt die selben Werte fiir Sperrspannung, Durchgangswider-
stand sowie Stromaufnahme bei 100 °C wie der zuvor genannte SiC-MOSFET und
tragt die Bezeichnung SJDP120R085. Der Transistor ist technologisch als kammar-
tige Trench-Struktur realisiert. Der Querschnitt findet sich im Anhang (Abb. A.16).
Die Trench-Struktur erhoht die Ausnutzung der Chip-Fliache und verbessert die ka-
pazitiven Eigenschaften des Bauteils. In den Kennlinien im Datenblatt ergeben sich
allgemein die Riickwirkungskapazitidt Crss sowie die Ausgangskapazitiaten Coss aus
den parasitdren Kapazitdten zwischen Gate (g) und Drain (d):

Cros = Cga (3.1)

Coss = ng + Cds~ (32)

Beide Kapazitdten verandern sich in Abhéngigkeit von der Drain-Source-Spannung
und zeigen in der Regel getrennte Kurvenverldufe wie die des SiC-MOSFETs oder
des HEXFETs. Die intrinsiche Gate-Drain-Kapazitat ist hier jedoch so gering, dass
die Verlaufe von Ausgangs- und Riickwirkungskapazitiat deckungsgleich sind. Der
Kurvenverlauf ist im Anhang unter A.20 abgebildet.

Der JFET weist von allen Transistoren die geringste Eingangskapazitit Cigs auf. Auch
hier geht die Riickwirkungskapazitdt mit ein:

Ciss = ng + Cgs~ (33)

Eingangs- und Ausgangskapazitiat des JFETs sind im Vergleich zum SiC-MOSFET
kleiner. Der pn-Ubergang am Gate des JFETs nimmt typischerweise weniger Spei-
cherladung auf, als das isolierende Gate-Oxid eines MOSFETs.

Der Durchgangswiderstand sinkt fiir Gate-Source-Spannungen iiber 2 V drastisch,
da der JFET hier unter Ladungstriagerinjektion arbeitet!. Um zu garantieren, dass
der Transistor vollstandig leitet, wird hier empfohlen den JFET mit einer Gate-
Source-Spannung von mindestens 2 V einzuschalten. Jedoch stellte sich wahrend der
Entwicklungsphase heraus, dass bei dariiber hinaus gehenden Spannungen ein nicht
unerheblicher Dauerstrom ins Gate hinein flieit. Da dieser Dauerstrom nicht nur beim
Einschalten, sondern wiahrend der gesamten Leitphase des Transistors fliet, fiihrten
die damit verbundenen Warmeverluste zu Limitierungen im Gate-Treiber-Schaltkreis.
Die Herausforderungen bei der Ansteuerung werden in Kapitel 4.3.3 ausgefiihrt.

Wie aus dem technologischen Querschnitt ersichtlich, besitzt der JFET keine eigene
Body-Diode. Im Schaltungsentwurf wird daher eine SiC-Schottky-Diode parallel zur
Source-Drain-Strecke geschaltet. Die Schottky-Diode des Herstellers Cree gehort zur

Familie der Z-Rec' Rectifierund tragt die genauen Bezeichnung C3D08060A.

1Der pn-Ubergang ist bei positiven Gatespannungen in Durchlassrichtung gepolt.
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3.2 Auswahl der Transistoren fiir den Vergleich

HEXFET

Der HEXFET® des Herstellers International Rectifier IRFP/768PbF ist ein Leis-
tungs-MOSFET, welcher standardméaflig in Klasse-D-Verstéirkern eingesetzt wird.
Sperrspannung und Durchgangswiderstand sind hier mit 250 V und 15 m€2 deutlich
niedriger, die Stromaufnahme hingegen ist mit 66 A etwas hoher.

Der HEXFET® ist ein Silizium-basierter n-Kanal MOSFET und ist, ebenso wie
der SiC-MOSFET, als Anreicherungstyp ausgelegt. Dem von IR entwickelten tech-
nologischen Aufbau liegt eine DMOS-Struktur zu Grunde, welcher als Besonderheit
hexagonal angeordnete Transistor-Zellen besitzt. Der Aufbau ist im Anhang unter
Abbildung A.17 einzusehen. Diese hexagonale Anordnung erhoht die Zelldichte und
reduziert somit den Gesamtwiderstand.

Der geringe Durchgangswiderstand ist auf die niedrigere Sperrspannung zuriickzufiih-
ren. Mit der geringeren Sperrspannung muss die intrinsische Schicht der HEXFET-
Struktur wesentlich weniger Feld aufnehmen. Demzufolge kann diese Schicht diin-
ner ausfallen, was wiederum den Durchgangswiderstand proportional verringert. Die
parasitaren Kapazitdten des HEXFETs sind aufgrund der hohen Stromaufnahme-
Fahigkeit vergleichsweise grof}, jedoch nicht auflergewohnlich. Die Groéflendnderung
von Riickwirkungs- und Ausgangskapazitdten tiber die Drain-Source-Spannung ist
gleich, die Kurven verlaufen wie beim SiC-MOSFET parallel (Abb. A.21). Die Steil-
heit ist um Faktor 10 hoher als bei den iibrigen Transistoren.

CoolMOS Superjunction-FET

Mit dem Transistor IPW65R080CFD aus der CoolMOS ™ -Familie des Herstellers
Infineon wurde ein Vergleichsobjekt mit &hnlichen technologischen Charakteristika
wie die der SiC-Halbleiter gewahlt. Die CoolMOS-Familie gehort in die Kategorie der
Superjunction-Bauelemente (SJ). Der Durchgangswiderstand entspricht mit 80 m$2
dem der SiC-Transistoren. Bei gleichem Durchgangswiderstand ergibt sich — bedingt
durch die Silizium-Technologie — eine etwas geringere Sperrspannung von 650 V. Die
Stromaufnahme liegt mit 27 A zwischen den SiC- und dem HEXFET-Halbleiter.

Wie bei den vorherigen Transistoren liegt auch hier eine vertikale MOSFET-Struktur
zu Grunde. Das besondere Merkmal der SJ-Halbleiter sind die in Richtung Substrat
verldngerten p-Gebiete. Hierdurch ergibt sich bei gleicher Sperrspannung ein verrin-
gerter Durchgangswiderstand sowie geringere parasitire Kapazitidten im Vergleich
mit einem einfachen vertikalen MOSFET.

Die integrierte Body-Diode des Bauteils zeigt bereits bei geringen Sperrspannungen
(50 V) ein hartes Reverse-Recovery-Verhalten [95], [96]. Da die Driftregion bereits bei
geringen Sperrspannungen verarmt, reift der Diodenriickstrom (Sperrverzogerungs-
strom) abrupt ab. In der Literatur wird dieses Verhalten auch als snappy bezeichnet.

Eine weitere Besonderheit betrifft die Riickwirkungskapazitit Cyss sowie die Aus-
gangskapazitit Coss des Transistors [97]. Ungewdhnlich ist hier, dass die Riickwir-
kungskapazitdt bei etwa Upg = 70 V ein Minimum erreicht und danach bis zur
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Halbleiter-Technologie der SiC-MOSFET | SiC-JFET HEXFET CoolMOS
der Schaltstufe Cree Semisouth Int. Rectif. Infineon
Durchgangswiderstand
Rps,on M) 80 80 15 80
interner Gate-Widerstand
Ra,int [©] 5 6 /0,5 0,71 0,75
angegebene Schwellspannung
Vas,tn[V] 2,5 -5 5 4
Steilheit g, [S] 2-6 5 > 100 10-20
Eingangs-Kap. (Gate-Source)
Ciss[pF] fiir Vpg = 100 V 1915 255 10800 5030
Ausgangs-Kap. (Drain-Source)
Coss [PF] fiir Vpg = 100 V 230 80 490 215
Riickwirkungs-K. (Gate-Drain)
Ciss[pF] fiir Vpg = 100 V 23 80 150 11
Gate-Ladung
Qg [nC] 40 25 70-80 80
Figure of Merit
FOM = Rps,on * Q, [nQC] 3,2 2 1,2 6,4

Tab. 3.2: Charakteristika der ausgewahlten Transistoren.

maximalen Drain-Source-Spannung um das dreifache ansteigt. Zu einstelligen Drain-
Source-Spannungen fallt ein iiberdurchschnittlicher Anstieg von mehr als drei Gro-
Benordnungen auf. In Abbildung A.22 wurde dieser Anstieg anhand der Steigung bei
0 V zu negativen Spannungen extrapoliert. Bereits bei -20 V ist die Kapazitat von
10 pF auf ca. 100 nF angewachsen (vier Groenordnungen), d.h. die Riickwirkung des
Ausgangs auf das Gate nimmt beim Einschalten des Transistors iiberproportional zu.

Infolge der Abhangigkeit aus Formel 3.2 zeigt die Ausgangskapazitit Coss ein dhnli-
ches Verhalten. Der Zuwachs betragt hier ca. drei Gré8enordnungen. Bei den Umla-
devorgidngen hat dies Auswirkung auf den Kurvenverlauf der Briickenspannung. Die
entsprechenden Beobachtungen sind in Kapitel 5 beschrieben. Bemerkenswert ist,
dass der CoolMOS-Transistor fiir eine Drain-Source-Spannung von 100 V eine etwas
kleinere Ausgangskapazitit als der SiC-MOSFET aufweist. Die Riickwirkungskapa-
zitat erreicht etwa in diesem Bereich ihr Minimum.
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Kapitel 4
Entwicklung der Endstufen

Eine professionelle Schaltungsentwicklung, die sorgfiltige Auswahl der Bauteile und
ein optimales Leiterplatten-Layout sind fiir ein bestmogliches Betriebsverhalten des
Klasse-D-Verstarkers essentiell. Um diesen Anforderungen zu geniigen, wurden Anre-
gungen zum Schaltungsdesign und -Layout aus einem serienfahigen D-Verstéarker der
Firma Camco sowie aus [16] aufgenommen.

Im Rahmen der Arbeit wurden vier Testaufbauten einer Endstufe! der Klasse-D mit
Halbleitern der folgenden Technologie entwickelt:

e SiC-MOSFET, 1200 V-Typ

e SiC-JFET, 1200 V-Typ

e HEXFET (Si-MOSFET), 250 V-Typ — als typischer Audiotransistor

e CoolMOS (Si-Superjunction-Transistor), 650 V — als technol. Vergleichsobjekt
Die Auswahl der Bauteile wird in Kapitel 3.2 begriindet.

Fiir einen aussagekriftigen Vergleich, sind Schaltungsdesign und Layout der Endstu-
fen weitestgehend identisch. Auf der entwickelten Leiterplatte findet sich neben der
Halbbriicke und ihrem Gate-Treiber-Schaltkreis, die Schaltung zur Erzeugung der
schwebenden Treiber-Versorgungsspannung, das passive Ausgangsfilter, Entkoppel-
und Abblocknetzwerke sowie die Peripherie des DSPs. Um dem Leser einen Uber-
blick zu geben, stellt Kapitel 4.1 das Gesamt-Konzept in den wesentlichen Punkten
vor. Das Konzept wird dann in Teilschaltungen aufgespalten und in den folgenden
Unterkapiteln detailliert erlautert. Am Ende des Kapitels geht der Abschnitt 4.7 auf
die Entwicklung des Leiterplatten-Layout und die Bedeutung der Abblock- und Ent-
koppelnetzwerke ein.

4.1 Das Schaltungs-Konzept zusammengefasst

Das entwickelte Schaltungskonzept richtet sich nach dem konventionellen Aufbau ei-
nes D-Verstarkers aus Abbildung 2.1 in Kapitel 2. Die Schaltungsentwicklung wur-
de so gestaltet, dass mit geringen Modifizierungen in der Bestiickung drei der vier

Lim weiteren Verlauf kurz Endstufe genannt, obwohl es sich hier um Testaufbauten und nicht um

einen Endstufen-Prototypen handelt.
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Transistor-Technologien mit dem selben Leiterplatten-Entwurf eingesetzt werden kon-
nen. Diese Vorgehensweise ist nicht nur effizient, sondern gewéahrleistet vor allem
einen aussagekraftigen Vergleich, da Schaltung und Layout identisch sind. Die SiC-
JFET-Endstufe benottigt wegen der Schutzbeschaltung eine eigene Leiterplatte. Die
Schaltung wurde lediglich um die SMD-Bauelemente der Schutzschaltung erweitert,
wodurch das Layout im wesentlichen dem der tibrigen Leiterplatten gleicht. Das ge-
meinsame Schaltungskonzept der Endstufen ist in Abbildung 4.1 als vereinfachtes
Blockschaltbild dargestellt.

full bridge  voltage
rectifier  regulator +Vs

pC/DC
canverter

I}

LLC

Vbr Vout
full bridge  voltage >
rectifier  regulator Y,

DsP

TFT
LT

O-Vs

Abb. 4.1: Gemeinsames Schaltungskonzept der Endstufe als Blockschaltbild

Modulator

Die Funktion des Modulators iibernimmt hier ein DSP von Tezxas Instruments, der
die Schaltsignale direkt an die Treiber-Stufe gibt. Die Schaltfrequenz ist auf 400 kHz
festgelegt. Um unnétige Fehlerquellen auszuschlieen, wandelt der DSP ein 1kHz-
Sinus-Signal, anstelle eines Audiosignals, in ein PWM-Schaltsignal. Das Sinus-Signal
wurde mit 400 kHz abgetastet und die Werte in einer Look-Up Tabelle im DSP hin-
terlegt. Als Modulationsart wird die linearisierte Pulsweiten-Modulation mit zwei Zu-
stdnden und einseitig modulierter Flanke gewéhlt (LADS). Der Trager ist demnach
sagezahn-formig, er wird von einem speziellen Submodul des DSPs generiert. Die Ab-
tastwerte des Sinus werden durch lineare Interpolation mit einer Geraden-Gleichung
korrigiert. Das Steuersignal entsteht durch Vergleich des errecheten Interpolations-
‘Wert mit dem Tréager. Eine detaillierte Beschreibung der PWM-Erzeugung findet sich
im Abschnitt 4.2.2.

Leistungsstufe

Fir die Leistungsstufe wurde eine Halbbriicken-Topologie gewahlt und auf eine Riick-
kopplung verzichtet, um eine moglichst gradlinigen Vergleich und eine fundierte Ana-
lyse zu ermoglichen. Die Leistungsstufe und ihre Peripherie wird detailliert in den
Kapiteln 4.3 und 4.4 vorgestellt.
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4.2 DSP als Modulator

Ausgangsfilter

Das Ausgangsfilter ist ein passiver LC-Tiefpass 2. Ordnung und wird in Abschnitt 4.6
beschrieben. Statt einem Lautsprecher wird bei allen Messungen eine umschaltbare
ohmsche Last fir Audio-Endstufen verwendet.

4.2 DSP als Modulator

Die Umsetzung des Modulators ist nicht trivial. Zur Implementierung werden, je nach
Komplexitiat des Modulationsverfahrens, ein oder mehrere DSPs oder FPGAs heran-
gezogen. Da der Modulator nicht im Fokus der Arbeit liegt, ist es wichtig, dass Mo-
dulationsqualitat und Komplexitidt der Implementierung in einem verniinftigen Ver-
héltnis zueinander stehen. Als Modulationstechnik wird die digitale PWM-Variante
LadS auf einem DSP umgesetzt. Die Auswahl des Verfahrens wird in Kapitel 2.3.5
begriindet.

Abb. 4.2: Endstufen-Prototyp mit aufgestecktem Piccolo-ControlSTICK als Modu-
lator rechts unten.

4.2.1 Grundfunktionen des DSP

In der vorliegenden Arbeit tibernimmt der DSP TMFS320F28069 der Firma Texas
Instruments die Funktion des LPWM-Modulators. Es werden separate Steuersignale
fir High- und Lowside der Leistungsstufe sowie eine adidquate Totzeit erzeugt. Dar-
tiber hinaus generiert er das Steuersignal fir die Halbbriicke des DCDC-Wandlers, der
die schwebende Versorgungsspannung fiir die Gate-Treiber der Leistungsstufe erzeugt
(siehe Kapitel 4.3.1). Eine Tabelle im Anhang B.2 listet die Belegung der verwendeten
GPIO-Ports mit Gate-Treiber-Signalen und diverser debugging- und disable-Signale
fir die Gate-Treiber.
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Das DSP-IC ist auf dem sog. Piccolo-ControlSTICK untergebracht, einer kompakten
Leiterplatte, die mit USB-Anschluss, JTAG-Schnittstelle und PIN-Matrix ausgestat-
tet ist. Der Piccolo-ControlSTICK, nachfolgend kurz Piccolo-DSP genannt, wird auf
die Endstufen-Leiterplatte aufgesteckt, wie in Abbildung 4.2 dargestellt. Die erzeug-
ten Treiber-Signale werden von dem Steckplatz iiber einen Vorwiderstand direkt an
die Gate-Treiber gefithrt. Der DSP lasst sich via USB vom Rechner aus program-
mieren, debuggen und in Echtzeit mit entsprechenden Parametern, wie Totzeit oder
Amplitude des Audiosignals, konfigurieren. Abbildung 4.3 zeigt die fiir die Dissertati-
on entwickelte graphische Benutzeroberfliche zur Ansteuerung des Endstufe in Echt-
zeit. Hiermit kénnen Parameter wie die DSP-Totzeit oder das enable-Signal fir die
Gate-Treiber der Schaltstufe oder das over-current-Signal des LLC-Wandler-Treibers
eingestellt werden. Zudem wird hier die Modulationstiefe, also die Aussteuerung der
Endstufe festgelegt — entweder als Sinussignal mit fester Amplitude oder als Sweep-
Signal mit variabler Amplitude fiir die Klirrfaktor-Messung.

maximum amplitude
amplitude amplitude interval
(sweep) .
over-current condition: | clear |
100% —1100% 45 v
rising edge delay: 120.0
3s
enable: 1 i
50% 50% s S vt camin
1s sweep: i i
off on return
0% 0% Os
9.99999 0.94999 2.0

Abb. 4.3: Graphische Benutzeroberfliche zur Einstellung der Modulationstiefe (Aus-
steuerung des Verstérkers) und u.a. der DSP-Totzeit.

HRPWM-Modul

Der TMFS320F28069 verfiigt iiber insgesamt 16 PWM-Kanéle, davon sind 8 speziel-
le High-Resolution PWM-Module (HRPWM). Der Kern des DSPs arbeitet mit einer
Taktfrequenz von 80 MHz, was einer zeitlichen Auflésung von 12,5 ns entspricht. Die
HR-PWM-Module sind jedoch mit einem sog. Micro-Edge Positioning-Mechanismus
(MEP) ausgestattet, der eine PWM-Flanke auf 150 ps genau positionieren kann. Hier-
fir werden die PWM-Flanken durch analoge Verzogerungsglieder geleitet, bevor sie
zum Ausgangspin gelangen. Die Verzogerungsglieder werden in jedem Kanal durch se-
parate Steuerregister angesteuert. Ein Skalierungsfaktor vereinfacht die Umrechnung
von Zahlerschritten in Verzogerungszeiten und kompensiert Bauteil-Toleranzen sowie
thermische Effekte (Auto-conversion modus). Die Scale-Factor-Optimization-Routine
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(SFO) passt diesen Skalierungsfaktor kontinuierlich an die aktuellen Gegebenheiten
an. Die Routine wird vom Zustandsautomat in der Ansteuersoftware aufgerufen. Das
schematische Blockschaltbild sowie weiterfithrende Informationen sind dem Daten-
blatt [98] zu entnehmen.

Time-Base-Submodul

Das sog. Time-Base-Submodul des DSPs realisiert den sagezahn-formigen Tréger des
Modulationsverfahrens. Die Tragerfrequenz wird von einem Zahler eingestellt, dessen
Zahlart zwischen hoch, runter und hochrunter gewahlt werden kann. Fir den beno-
tigten sidgezahn-férmigen 400 kHz-Tréger wird das Register CTR von 0 (zero) bis 199
(period) hochgezdhlt und zum nichsten Taktanfang wieder auf Null gesetzt. Weitere
Funktionen des Time-Base Submoduls werden in [99] sowie in [98] beschrieben.

Dead-Band-Submodul

Das Dead-Band-Submodul generiert eine Totzeit zwischen den beiden PWM-Ziigen
fir High- und Low-Side Treiber, um einen Kurzschluss zu verhindern. Die Lénge
der Totzeit wird tber eine graphische Benutzeroberfliche auf dem Rechner in Nano-
Sekunden eingestellt und kann in Echtzeit wahrend des Betriebs der Endstufen va-
riiert werden. Die optimale Totzeit wurde fiir jede Halbbriicke individuell ermittelt.
Der Algorithmus hierfiir wird in Kapitel 4.2.4 beschrieben.

Die Totzeit wird durch analoge Verzogerungsglieder erzeugt, die wahlweise die stei-
gende oder die fallende Flanke des PWM-Signals verschieben. Hierfiir werden entspre-
chende Steuerregister mit der manuell eingestellten Totzeit beschrieben. In unserer
Anwendung wird die eingestellte Totzeit auf die steigende Flanke angewendet (ri-
sing edge delay, RED). Abbildung 4.4 zeigt die PWM-Ziige fiir den Gate-Treiber der
Leistungsstufe (HRPWMI1 und 2) sowie das Steuersignal fiir den Gate-Treiber des
DC/DC Wandlers (ePWM3). Die Totzeit fiir die Leistungsstufe ist rot markiert, die
Puls-Weiten-Modulation der fallenden Flanke ist durch eine graue Unterlegung mit
Pfeilen gekennzeichnet. Dem Steuersignal fiir den DC/DC-Wandler wird keine Totzeit
hinzugefiigt, da diese am direkt Gate-Treiber durch eine Widerstand-Kombination
eingestellt wird.

4.2.2 Erzeugung des PWM-Steuersignals

Das Steuersignal fiir die Leistungstransistoren wird mit der digitalen PWM-Variante
LadS erzeugt. Wie in Kapitel 2.3.2 beschrieben, entspricht dies einer digitalen (L)
einseitigen Modulation (S) mit nur zwei Zustdnden (AD). Der Prekompensations-
Algorithmus der linearisierten PWM (LPWM) néhert die idealen Schaltzeitpunkte
einer analogen PWM (NPWM) durch lineare Interpolation mit einer Geradenglei-
chung.
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HRPWM1
| E———

==
-
===

-
|
|

ePWM3

Abb. 4.4: PWM-Ziige fir die Gate-Treiber der Leistungsstufe (HRPWM 1 und 2)
sowie das Steuersignal des DC/DC-Wandlers (ePWM).

Gemaif der einseitigen Modulation ist die steigende Flanke des PWM-Signals am
Taktanfang feststehend, wihrend die fallende Flanke moduliert wird. Die feststehende
Flanke ist um eine einstellbare Totzeit verschoben. Die modulierte, fallende Flanke
ergibt sich aus dem Vergleich des Tréger-Registers CTR mit dem Register COMPA.
Sind die Werte beider Register gleich, wird das Schaltsignal nach Durchlaufen des
Dead-Band-Submodul und des Micro-Edge Positioning iiber den GPIO-Port an den
Gate-Treiber weitergegeben.

1

0 x 1

Abb. 4.5: Interpolations-Algorithmus des Piccolo-DSPs nach der digitalen PWM-
Variante LadS.

Die Berechnung des Wertes fiir das Register COMPA wird an dieser Stelle grundle-
gend beschrieben. Tiefergehende Informationen liefert [99]. Anstelle des Audiosignals
wird ein 1 kHz-Sinus-Signal mit der Amplitude von 1 verwendet, das mit 400 kHz
dquidistant abgetastet wurde. Die Abtastwerte sind als PCM-Daten in einer Look-up
Tabelle im DSP abgelegt und berechnen sich durch die Formel:

x = sin(400000) (4.1)
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Die Amplitude des Sinus-Signals kann durch einen Skalierungsfaktor in Echtzeit mo-
difiziert werden. Die Verwendung einer Look-Up Tabelle verringert den Programmier-
aufwand und insbesondere die Fehleranfalligkeit enorm, lasst jedoch als Eingangssi-
gnal nur eine feststehende Frequenz zu. Demzufolge sind Messungen zu Intermodu-
lations-Verzerrungen nicht durchzufithren, da keine Eingangssignale mit mehreren
Frequenzen gleichzeitig verarbeitet werden kénnen. Gleichwohl ist die Vorgehenswei-
se fur das Ziel der Arbeit zweckméfig, denn zur Bestimmung der Audioqualitat sind
Messungen zu harmonischen Verzerrungen (THD) ausreichend (vgl. Kapitel 6.1).

Fir den Interpolations-Algorithmus wird zwischen zwei aufeinanderfolgenden Ab-
tastwerten eine Gerade aufgespannt. Die Herleitung der Gleichungen fiir Gerade und
Trager ergibt sich aus Abbildung 4.5. Durch Gleichsetzten der Gerade mit dem Tra-
ger errechnet sich der Umschaltzeitpunkt x als Puls-Pausen-Verhéltnis (duty-cycle)
in Prozent. Hierfiir ldsst sich Formel 4.2 ableiten, wobei P, der aktuelle Abtastwert an
der Stelle period (auf dem Maximalwert des Tragerregisters) und P, der vorherigen
Abtastwert an der Stelle zero (Startwert des Trégerregisters) ist:

Yz

r=—" (4.2)
1 _yp +yz

Das errechnete Tastverhaltnis wird dem Wertebereich des PWM-Zahlers angepasst
und der neue Wert im Register COMPA abgelegt. Die Berechnung erfolgt in Gleit-
komma-Zahlen. Der ganzzahlige Anteil wird in den ersten 8 bit des Registers abge-
legt. Dieser Registerteil wird mit dem Tréager-Register CTR verglichen und 16st bei
Gleichheit ein Schaltereignis aus. Die Nachkommastellen beschreiben die letzten 8 bit
des Register COMPA und steuern damit das Micro-Edge Positioning des HR-PWM-
Moduls. Die Anpassung der Nachkommastellen in Verzogerungszeiten iibernimmt die
Hardware. Nach Durchlaufen der analogen Verzogerungsglieder wird die Flanke, um
die in den Nachkommastellen gespeicherten Wert verzogert, ausgegeben.

4.2.3 Verzerrungen und Storabstand

Die endliche Auflésung des DSPs verursacht bei der Erzeugung des PWM-Steuersignals
Verzerrungen, da die berrechneten PWM-Flanken nicht mit unendlicher Genauigkeit
positioniert werden kénnen. Fir die Klirrfaktormessung ergibt sich hierdurch ein ma-
ximaler Storabstand, dessen Groflenordnung im folgenden abgeschéitzt wird.

Zunéchst sei die Auflésung b des DSPs in bit bestimmt, welche vom Prozessortakt
fepu, der Schaltfrequenz fs., sowie der Auflésung des Micro-Edge Positioning (MEP)
abhéngt.

b = bpwwm +barPWwM

loga 22 +loga e
g S50 +1og, 1533 49)
7.644 + 6.381

b = 13
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Die Auflésung des DSPs erhoht sich durch das HRPWM auf 13 bit. Der hierdurch
gegebene Storabstand berechnet sich zu 78 dB:

THDg;g = 20-logio?2®
= 20-logip 23 (4.4)
THDyp = 7827dB

Der korrespondierende Wert in Prozent belduft sich auf 0,01%
SNR

THDy, = 107720 -100=27".100
= 2713.100 (4.5)
THDy = 0.012%

4.2.4 Ermittlung der optimalen Totzeit

Die Ermittlung der Totzeit zwischen den PWM-Ziigen ist nicht trivial, da die Totzeit
der Halbbriicke einen entscheidenden Einfluss auf die harmonischen Verzerrungen und
damit auf die Audioqualitiat des Verstarkers nimmt [7], [52], [53]. Wird sie zu lang ge-
wahlt, wichst der zeitliche Fehler im PWM-Signal und damit auch die harmonischen
Verzerrungen auf dem Ausgangssignal. Im Hinblick auf die Betriebssicherheit darf die
Totzeit jedoch nicht zu kurz gewéhlt werden, da sonst die Gefahr eines hohen Quer-
stroms besteht. Dementsprechend muss ein anspruchsvoller Kompromiss zwischen
Verzerrung und Auslegungsreserve gefunden werden [3].

Die Ansitze zur Losung dieses Kompromisses beruhen meist auf Erfahrung und wer-
den in den jeweiligen Entwicklungsabteilungen unterschiedlich definiert, da in der
Literatur keine allgemeine Berechnungsgrundlagen oder sonstige Richtlinien zur Ein-
stellung der Totzeit existieren [16] [100]. Die Einstellung der Totzeit richtet sich nach
dem Gate-Treiber-Design, welches wiederum auf den jeweilig verwendeten Halblei-
ter angepasst ist. Hier gilt lediglich der Leitsatz: so kurz wie moglich, so lang wie
notig. Die Methoden zur Ermittlung der Totzeit sind verschieden. Zudem muss in
einer Entwicklungsabteilung keine Riicksicht auf die Vergleichbarkeit verschiedener
Technologien genommen werden.

In dieser Arbeit wurde die Totzeit zunidchst nach einem Ansatz aus [16] ermittelt,
welche nachfolgend unter Methode 1 beschrieben sind. Mit diesen Einstellungen wur-
den die Messungen zu Leistung und Wirkungsgrad durchgefiihrt, deren Ergebnisse
erwartungsgemaf ausfielen. Wahrend den Untersuchungen zur Audioqualitat stellte
sich jedoch heraus, dass die Totzeit der einzelnen Endstufen fiir einen korrekten Ver-
gleich der Technologien préazise aufeinander abgestimmt werden muss (siehe Kapitel
6.1). Da Methode 1 fiir eine solche Abstimmung keine hinreichende Genauigkeit bot,
wurde Methode 2 entwickelt. Diese Methode erlaubt die Einstellung der Totzeit nach
einheitlichen Kriterien, welche im Hinblick auf den Vergleich prazise tberpriift und
aufeinander abgestimmt werden kénnen. Sie basiert auf der Messmethode der Flan-
kenmodulation, die erst nach den o.g. Messungen zu Leistung und Wirkungsgrad
Anwendung im Rahmen der THD-Analyse fand.
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Methode 1

In dem Ansatz aus [16] wird die Totzeit durch Betrachtung der Spannungsverlaufe
am Gate eingestellt. Anhand der Gate-Source-Spannungen fiir High- und Low-Side
wird in einem Schaltzyklus unter Aussteuerung kontrolliert, dass die Signale sich gar
nicht, oder nur mit hinreichendem Abstand zur Schwellspannung iiberschneiden.

Da die Verlaufe der Gate-Source-Spannungen von konventionellen und SiC-Transis-
toren sehr unterschiedlich sind (sieche Kapitel 5), bietet diese Methode kein einheitli-
ches Kriterium zur Ermittlung der Totzeit. Daher konnte die Abstimmung der Totzeit
aufeinander, welche fiir einen korrekten Vergleich der Audioqualitidt unabdingbar ist,
nicht mit hinreichender Genauigkeit erfolgen. Infolgedessen wurde die Totzeit fiir die
HEXFET-Halbbriicke zu lang, die fiir die CoolMOS-Briicke zu kurz eingestellt (sie-
he Tabelle 4.1). Die ermittelten Werte fiir die SiC-Halbbriicke waren optimal. Als
optimale DSP-Totzeit wird im weiteren Verlauf der Arbeit der Wert bezeichnet, der
fiir den korrekten Vergleich der Audioqualitit mittels DSP eingestellt werden muss.
Dieser Wert wurden fir alle Endstufen mit der nachfolgend beschriebenen Methode
2 ermittelt.

Methode 2

In dieser Methode wird die Briickenspannung unter verschiedenen Totzeiten im Leer-
lauf beobachtet. Die Messung der Briickenspannung erfolgt im Persistence-Modus des
Oszilloskops mit den gleichen Einstellungen wie bei der Flankenmodulation (vgl. Ab-
schnitt Nulllinie in Kapitel 2.4.4). Mit dem Persistence-Modus ergibt sich fiir jede
am DSP eingestellte Totzeit eine individuelle Nulllinie, wie in Abbildung 4.6 darge-
stellt. Der Vorteil des Verfahrens ist, dass die Auswirkung verschiedener Totzeiten in
einer Aufnahme direkt miteinander verglichen werden kénnen. Auf diese Weise koén-
nen einheitlichen Kriterien im Hinblick auf den Vergleich der Audioqualitat definiert
und prézise iiberpriift werden, sodass die Totzeit der einzelnen Endstufen aufeinander
abgestimmt werden kann.

Nachfolgend sei das Verfahren exemplarisch am Beispiel der SiC-MOSFET-Kurven-
schar in Abbildung 4.6 erkléart. Die iibrigen Kurvenscharen sind im Anhang C.4 abge-
bildet. Die Werte der am DSP eingestellten Totzeit sind (von rechts nach links): 200
— 190 — 120 —70 —40 —35. Eine Betrachtung im Leerlauf ist obligatorisch, da die Ab-
schaltverzogerung mit steigender Aussteuerung - also steigendem Laststrom - sinkt
(vgl. Kapitel 5.3.3).

Zunéchst wird die Totzeit so grofl gewahlt, dass sich ein spannungsloser Schaltvor-
gang? ergibt und die Kapazititen am Briickenknoten vollstindig resonant umladen
koénnen. Die High-Side schaltet erst ein, nachdem die Briickenspannung die Ziel-
spannung erreicht hat. In den Oszilloskop-Darstellungen liegt die Gate-Spannung der
High-Side als gelbes Signal rechts neben der Briickenflanke.

27VS, Zero Voltage Switching
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Abb. 4.6: Methode 2 ermoglicht den direkten Vergleich verschiedener DSP-Totzeiten
in der selben Aufnahme.

Wahrend dem sog. resonanten Umladen ergibt sich fiir die Briickenspannung eine
durchgehende Gerade. Am Fupunkt der Gerade ist der abschaltende Transistor voll-
standig gesperrt, da die Spannung erst dann ansteigen kann, wenn der Transistor
keinen Strom mehr leitet. Mit der langen Totzeit sind beide Transistoren wihrend
der gesamten Umladedauer gesperrt, sodass am Ladevorgang der Briickenkapazitét
lediglich der niedrige Rippelstrom beteiligt ist. Da der Rippelstrom bei allen End-
stufen gleich ist, gibt die Steigung der Spannungsflanke Aufschluss auf die Gréfle der
Kapazitdt am Briickenknoten. Die Diskussion der Nulllinien in Kapitel 5.2.6 greift
diesen Aspekt auf.

Im néchsten Schritt wird die Totzeit etwas verringert. Die Gerade zeigt dadurch
einen Knick und verlduft nach dem Knickpunkt deutlich steiler. Im Knickpunkt ist
der einschaltende Transistor soweit aufgesteuert, dass ein signifikanter Strom zum
Umladen der Kapazitiaten flieBen kann. Dieser Strom addiert sich zum Rippelstrom,
weswegen der Geradenanstieg hier steiler ist.

In Abbildung 4.6 zeigt die Briickenspannung geringfiigige Uberschwinger, die durch
den Einschaltvorgang der High-Side nach dem resonanten Umladen entstehen. Der
Unterschied zwischen dem resonanten Umladen bei 200 ns und der etwas kiirzeren
Totzeit von 190 ns ist nur im Bereich des Uberschwingers erkennbar. Ein signifikanter
Knick ist bei allen Totzeiten unter 120 ns sichtbar.

Wird die Totzeit sukzessiv verringert, so verschiebt sich der Knick in Richtung des
FuBpunktes der Gerade. Die optimale Totzeit liegt nahe am Fuflpunkt, wobei der mi-
nimale Abstand zum Fuflpunkt gleichzeitig die Betriebssicherheit gewédhrleisten muss.
Mit dem Abstand zum Fuflpunkt erhilt man ein anpassbares Kriterium zur Einstel-
lung der DSP-Totzeit, welches sich mit der Nulllinien-Darstellung préazise iiberpriifen
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Technologie der SiC-MOSFET SiC-JFET HEXFET CoolMOS
Leistungsstufe (Cree) (Semisouth) (IR) (Infineon)
Totzeit nach Methode 1 35 35 120 120
(nicht optimal) in ns

Totzeit nach Methode 2 | 35 35 70 190
(optimal) in ns

Zeit zum resonanten 200 145 750 415
Umladen in ns

Tab. 4.1: Ermittlung der Totzeit sowie der zum spannungslosen Einschalten benotig-
ten Zeit (resonantes Umladen).

lasst. Fur die HEXFET- sowie die SiC-Halbbriicken kann die Totzeit so eingestellt
werden, dass der Knickpunkt nahe am Fuflpunkt liegt. Bei der CoolMOS-Halbbriicke
muss zur Erhéhung der Betriebssicherheit ein groflerer Abstand zum Fulpunkt ge-
wéahlt werden. Der Dauerbetrieb wahrend einer Messung zur Flankenmodulation mit
einer Totzeit von 120 ns fithrte zum Ausfall der Endstufe, sodass die Totzeit auf
190 ns erhoht werden musste. Messungen zu Ursachenforschung ergaben, dass bei
120 ns die Leerlaufverluste im Vergleich zu den tibrigen Halbbriicken doppelt so hoch
sind und auch die aufgenommenen Leistung unter Vollaussteuerung iiber der Ein-
gangsleistung der librigen Endstufen liegt. Zudem wurde beim Betrieb der Endstufe
mit 120 ns eine sofort einsetzende, starke Warmeentwicklung festgestellt. Die Ursache
ist auf einen kurzzeitigen Querstrom zurtickzufithren, welcher wiahrend des Umlade-
vorgangs zu erhohten Verlusten fithrt. Durch die VergréBerung der Totzeit auf 190 ns
wird das resonante Teilstiick der Briickenspannung verldngert und der kurzzeitige
Querstrom wihrend der Umladephase reduziert. Dementsprechend sinkt die erzeugte
Verlustleistung der CoolMOS-Endstufe und einem Ausfall durch Uberhitzung wird
entgegengewirkt. Der Zusammenhang zwischen Leerlauf-Verlustleistung und DSP-
Totzeit ist in Abbildung im Anhang B.4 anschaulich dargestellt. Die dortige Tabelle
stellt die gemessenen Verlustleistungen unter nicht optimal eingestellter DSP-Totzeit
vergleichend gegenitiber.

Die optimalen Totzeiten, welche am DSP einzustellenden sind, sowie die Zeiten fiir
das vollstandige resonante Umladen fasst Tabelle 4.1 zusammen.
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4.3 Gate-Treiber-Schaltkreis

Der Gate-Treiber-Schaltkreis besteht neben dem Gate-Treiber aus dem Gate-Vor-
widerstandsnetzwerk sowie der Spannungserzeugung fiir die Treiber-Bausteine. Als
Treiber wurde der Baustein Si8235 der Firma Silicon Labs gewéahlt. Der Baustein
liefert mit 4 A Spitze genligend Strom und erlaubt einen hinreichend grofien Span-
nungshub, um den SiC-MOSFET anzusteuern. Er verfigt iiber zwei unabhéingige
Treiber fiir High- und Low-Side, sodass die Totzeit flexibel durch den DSP einge-
stellt werden kann. Nieder- und die Hochvoltseite des Treibers sind durch eine halb-
leiterbasierte Isolationsschicht voneinander getrennt. Das Signal wird mittels HF-
Modulation iibertragen und zeigt eine geringe Latenz von 60ns. Das sog. RF-on/off
keying-Ubertragungsschema hebt sich von Pulse-Code-Schemata durch die bessere
Storfestigkeit, die geringe Leistungsaufnahme und die bessere Immunitit gegen ma-
gnetische Felder ab.

Die schwebende Versorgungsspannung der Gate-Treiber zum Ein- und Ausschalten
der Transistoren wird direkt auf der Leiterplatte erzeugt und durch Spannungsregler
individuell fiir jedes Transistor-Paar angepasst. Die Schaltung ist fiir alle Leiterplatten
gleich und wird in Kapitel 4.3.1 besprochen.

Das Gate-Vorwiderstandsnetzwerk stellt mittels Widerstand-Dioden-Parallel-Kombi-
nation getrennte Wege zum Lade- und Entladen der Gate-Kapazititen bereit. Das
Widerstandsnetzwerk des SiC-JFETSs ist aufgrund der selbstleitenden Eigenschaften
und der direkten Ansteuerung gesondert zu betrachten und wird separat in Kapitel
4.3.3 diskutiert.

4.3.1 Erzeugung der Spannungsversorgung fiir die Gate-Treiber

Die Spannung fiir den Gate-Treiber wird durch einen LLC-Resonanz-Wandler erzeugt.
Die Schaltung des LLC-Wandlers besteht im Wesentlichen aus einer Halbbriicke, dem
Resonanz-Kreis und der Gleichrichtung fiir die Ausgangsspannung, wie in Abbildung
4.7 dargestellt. Bei einem LLC-Wandler bilden zwei Induktivitdten (LL) und eine Ka-
pazitdt (C) den Resonanz-Kreis. Die Induktivitdten sind im Regelfall die Streu- und
Hauptinduktivitit des Ubertragers (In Abbildung 4.7 als Streuinduktivitdt L, und
Hauptinduktivitdt Ly, gezeichnet). Die Vorteile liegen in der verlustarmen Wandlung
und der Flexibilitdt des Wandles. Der Wandler kann in verschiedenen Modi betrieben
werden, je nachdem ob die Schaltfrequenz der Briicke oberhalb, unterhalb oder im
Bereich der Serienresonanz liegt. Durch geringe Variation der Schaltfrequenz kann
die Ausgangsspannung vergleichsweise stark gedndert werden, indem man den Re-
sonanzpunkt verlasst. Die Schaltfrequenz kann variabel eingestellt werden und ist
unabhéngig von Lastdnderungen. Dartiber hinaus kann der Wandler auch lastfrei
betrieben werden [101], [102].

Die zum LLC-Wandler gehorigen Schaltungsteile sind im Stromlaufplan des Kleinsi-
gnalteils unter B.20 einzusehen. In der vorliegenden Schaltung wird der LLC-Wandler
ungeregelt im Punkt der Serienresonanz von Streuinduktivitdt und Hauptkapazitét
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Sqnm‘e wave gt’n{’}‘ﬂ'f:}?‘

Abb. 4.7: Grundlegende Schaltung des LLC-Resonant-Wandlers. Quelle: [102]

verwendet. Als Hauptkapazitiat wirkt die Parallelschaltung aus Ci7 und Cig mit je-
weils 1 pF. Fiir die gewiinschte Resonanz reicht die Streuinduktivitéit des Ubertragers
aus®. Die Streuinduktivitit des Ubertragers wurde mit einem Netzwerk-Analysator
bestimmt, sie betrdgt 100 nH. Nach [101] berechnet sich die Frequenz der Serienre-
sonanz durch Formel 4.6, da der Wandler hier nicht lastfrei betrieben wird. Fiir un-
sere Schaltungsanwendung sind Serienresonanz und Schaltfrequenz der LLC-Briicke
aufeinander abgestimmt. Die Serienresonanz stellt sich bei 356 kHz ein, die Schalt-
frequenz betrigt 400 kHz.

¢ 1
LLC) = —  /—/—/—/—/—/—-
st ) 27 \/ Lstreuchaupt

Die LLC-Schaltung ist fiir alle Leiterplatten identisch, lediglich die Widerstédnde
des Spannungsreglers unterscheiden sich, um unterschiedliche Gate-Spannungen zu
ermoglichen. Die hier eingesetzte Schaltung besteht aus einer Halbbriicke und de-
ren Gate-Treiber-Peripherie (im folgenden LLC-Halbbriicke genannt, um Verwech-
selungen zu vermeiden), dem Resonanzkreis aus Streu- und Hauptinduktivitét des
Ubertragers und den beiden Resonanz-Kapazitdten, sowie jeweils einem Vollbriicken-
gleichrichter fiir High- und Low-Side. Der Gate-Treiber der LLC-Briicke erhélt als
Schaltsignal vom DSP ein TTL-PWM-Signal mit einem Puls-Pausenverhéltnis von
50%. Am Ausgang der LLC-Briicke springt das Potential zwischen 0 V und 30 V.
Auf der Primirseite des Ubertragers liegt somit ein rechteckférmiges Signal zwischen
+15V und —15 V an, da das Bezugspotential der Ubertragers zwischen den beiden

(4.6)

3Mit Lig kann die Streuinduktivitdt verandert werden, was jedoch nicht notwendig war.
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Schaltspannungen SiC-MOSFET SiC-JFET HEXFET CoolMOS
ein: Ugs in V 20 6 12 12
aus: Uggs in V -4 -12 0 -4

Tab. 4.2: Gate-Source-Spannung zum Ein- und Abschalten der Transistoren.

Kondensatoren Ci7 und Cig liegt. Mit dem gewihlten Ubersetzungsverhéltnis von
1:2 wird das Signal in +30 V und -30 V transformiert und anschliefend durch die
Dioden D2g — D27 auf +30 V gleichgerichtet. Mit zwei ausgangsseitigen Abgriffen
erhélt man getrennte Spannungen fiir High- und Low-Side. Die beiden einstellbaren
Spannungsregler UREG-HST und UREG-LST regeln die Spannung auf den fir die
entsprechende Leiterplatte gewiinschten Gesamtwert. Dieser Gesamtwert wird durch
die Zener-Diode Z113,103 und den Widerstand Rj13/103 in eine positive Einschalt-
und eine negative Sperrspannung fiir die Transistoren aufgeteilt. Der Mittelabgriff
von Zener-Diode Zj13/103 und Widerstand Ry13/103 ist mit dem Source-Potential
verbunden, sodass am Gate eine negative Sperrspannung entsteht. Das Spannungs-
verhéltnis wird durch die Wahl der Z-Diode eingestellt. Die Z-Diode klemmt die
entsprechende Spannung auf den gewiinschten Wert, wahrend tiber dem Widerstand
die restliche Spannung abfillt. Tabelle 4.2 listet Ein- und Abschaltspannungen fiir
alle Leiterplatten.

Der Hersteller empfiehlt die SIC-MOSFET Transistoren aufgrund der geringen Steil-
heit mit einer negativen Gate-Spannung abzuschalten. Fiir einen selbstleitenden JFET
ist eine negative Sperrspannung wegen des offenen Transistorkanals obligatorisch. Wie
sich wéhrend der ersten Messungen heraus stellt, bringt es auch fiir die CoolMOS-
Halbbriicke Vorteile, die Transistoren — entgegen der Empfehlung im Datenblatt — ne-
gativ abzuschalten: Die Uberschwinger der Briickenspannung und die Schwingungen
auf dem Gate-Source-Signal sind deutlich geringer. Der groflere Spannungsabstand
zur Schwellspannung verhindert, dass der abschaltende Transistor bedingt durch den
Miller-Effekt wieder einschaltet. Vergleichende Messungen finden sich im Anhang un-
ter B.3. Auf das Verhalten der HEXFET-Endstufe hat eine negative Sperrspannung
keinen Einfluss.

4.3.2 Dimensionierung der Gate-Vorwiderstande

Die Dimensionierung der Gate-Vorwiderstédnde soll gewahrleisten, dass alle Transistor-
Technologien unter den gleichen Voraussetzungen vermessen und charakterisiert wer-
den kénnen. Dennoch muss auch hier Riicksicht auf das Gesamtverhalten der Endstufe
genommen werden.

Im Aufbau werden sowohl Einschalt- als auch Abschalt-Widerstiande so angepasst,
dass der Steuer-Strom bei allen Endstufen auf einen dhnlichen Spitzenwert begrenzt
wird. Diese Vorgehensweise gewéhrleistet, dass beim Ein- und Ausschalten die Gate-
Kapazititen der unterschiedlichen Transistoren mit dem selben Spitzenstrom umge-
laden werden. Somit herrschen die selben Bedingungen fiir das Schalten der Halb-
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Gate-Widerstd./ -Strom SiC-MOSFET | SiC-JFET | HEXFET | CoolMOS
ein: R111 u. R110 in Q 6,8 12 6,8 6,8
aus: Rio1 u. Rigo in 1 n/b 1 1
interner Gatewid. in Q 5 6 (0,5) 0,71 0,75
Gesamt-Vorwid. ein: in Q 11,8 12,5 7,51 7,55
Gesamt-Vorwid. aus: in Q <6 <6 <1,71 <1,75
Gate-Strom ein: in A 1,6 0,83 1,1 1,4
Gate-Strom aus: in A -3,3 -0.97 -3,9 -3,0

Tab. 4.3: Vorwiderstand und Gate-Strom zum Ein- und Ausschalten.

briicke. Die Ausnahme bildet hier der Aufbau mit den SiC-JFETs. Aufgrund der
selbstleitenden Eigenschaften in Verbindung mit der direkten Ansteuerung ergeben
sich Besonderheiten in der Ansteuerung, die in Kapitel 4.3.3 diskutiert werden. Fir
alle anderen Leiterplatten gelten die oben genannten Dimensionierungs-Kriterien.

Das Gate-Vorwiderstandsnetzwerk setzt sich aus der Parallelschaltung von Rj11 und
Ri10 fur die High-Side bzw. R101 und Rioo fiir die Low-Side zusammen. Die Strom-
richtung wird durch die Schottky-Diode Di19 bzw. D1go vorgegeben. Die Parallel-
schaltung ergibt sich, da ein unterschiedlich hoher Strom zum Ein- und Abschalten
der Transistoren gewiinscht ist. Der hohere Strom iiber den niederohmigen Abschalt-
widerstand Ry10/100 ermoglicht ein steilflankiges Abschalten.

Bei der Dimensionierung ist darauf zu achten, dass sich der Gate-Vorwiderstand aus
internem und externem Gate-Widerstand zusammensetzt. Fiir den Gesamtwiderstand
ist beim Ausschalten die Parallelschaltung zu beachten. Die géngige Naherung, dass
der Gesamtwiderstand einer Parallel-Schaltung etwas kleiner als deren kleinster Wi-
derstand ist, soll hier fiir einen Uberblick geniigen. Wie aus Tabelle 4.3 ersichtlich,
unterscheiden sich die internen Widerstdnde stark, wahrend der resultierende Ge-
samtwiderstand jedoch immer fiir die jeweilige Technologie gleich ist: SiC: ~ 12 €,
Si: &= 7,5 . Der in Klammern stehende Wert fiir den internen SiC-JFET-Widerstand
bezieht sich auf Gatespannungen von Ugg >2,7 V, also auf den im Durchlass ge-
schalteten PN-Ubergang am Gate wihrend der Leitphase. Durch die Ladungstra-
gerinjektion am Gate reduziert sich der Leitwiderstand drastisch. Es fallt auf, dass
die SiC-Bauteile einen héheren Vorwiderstand bendtigen. Wegen der unterschiedli-
chen Gate-Kapazitdten muss - fiir den selben Spitzenwert - der Umladestrom starker
begrenzt werden.

Messung der Gate-Strome

Die gemessenen Gate-Strome der vier Endstufen sind im Anhang B.5 dargestellt. Die
Kurven zeigen die Spannung tiber den Gate-Vorwiderstdnden, welche dem Verlauf der
Gate-Strome entspricht. Zur Orientierung im Schaltzyklus ist die Briickenspannung
in blau (Kanal 3), sowie die Ausgangsspannung in rot (Kanal 4) abgebildet. Kanal 1
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und Kanal 2 zeigen die Spannungen iiber den externen Gate-Vorwiderstdnden der
High-Side Rj11 in gelb, und R0 in grin. Das Maximum der gelben Kurve zeigt den
Ladestrom tiber den Widerstand Rji11 mit dem jeweiligen Spitzenwert. Wegen der
Parallelschaltung beim Abschalten addieren sich die Minima beider Kurven zu dem
Spitzenwert fiir das Abschalten. Die Werte sind fiir alle Leiterplatten in Tabelle 4.3
zusammengefasst.

Die Statistik unter den Messkurven berechnet die Stromwerte auf Basis der Span-
nungen iiber den externen Gate-Vorwiderstdnden. Maximal-, Minimal- und Mittel-
Wert, sowie die Standard-Abweichung tiber 250 Zyklen sind angegeben. Der Verlauf
der Lade-Stéme folgt dem Spannungsverlauf und ist fiir jedes Transistor-Paar ver-
schieden. Die verschiedenen Verlaufe weisen auf die ungleichen Gate-Kapazitaten der
Bauteile hin. Die Untersuchungen in Kapitel 5 werden den Einfluss der Kapazitidten
auf das Schaltverhalten beleuchten. Die Angleichung der Lade- und Entladestréme
am Gate bilden die Grundlage fir einen aussagekraftigen Vergleich.

Abgesehen von den SiC-JFETs werden alle Transistor-Paare durchschnittlich mit
1,4 A eingeschaltet und mit -3,4 A abgeschaltet. Die Gate-Strome der SiC-JFET-
Endstufe sind mit 0,83 A und -0.97 A deutlich geringer. Eine Erhéhung des Spitzen-
wert durch eine alternative Ansteuervariante setzt die Audioqualitidt der Endstufe
herab. Die Griinde hierfiir werden im folgenden Unterkapitel erlautert.

4.3.3 Ansteuerung der SiC-JFET-Endstufe

Selbstleitende JFETs werden in der Regel in einer Kaskode-Schaltung mit einem
selbstsperrenden MOSFET betrieben, um Kurzschliisse durch fehlerhafte Gate-Trei-
berspannung zu vermeiden. Fiir die vorliegende Arbeit hat dies den Nachteil, daf} die
Schalteigenschaften des Kaskode-MOSFETs bei allen Untersuchungen mit einflielen,
da die JFETs nicht direkt angesteuert werden koénnen.

Aus diesem Grund wurde sich fiir eine so genannte Cascode-Light Schaltung entschie-
den, die Schutz gegen einen Kurzschluf} bietet und gleichzeitig eine direkte Ansteue-
rung der JFETs ermoglicht (Abb. 4.9). Das grundlegende Schaltungskonzept wird
in [103] prasentiert und in [104] analysiert. Im Rahmen der PWM4Audio-Gruppe
wurde dieses Konzept fiir die vorliegende Arbeit weiterentwickelt. Umfangreiche Si-
mulationen und Analysen finden sich in [105] und werden an dieser Stelle daher nicht
vertieft.

Der Unterschied zu einer konventionellen Kaskode-Schaltung liegt in Anordnung und
Funktion des Kaskode-MOSFETs. In einer konventionellen Kaskode-Schaltung erhélt
der MOSFET das Schaltsignal und steuert durch die kaskadierte Verschaltung den
JFET indirekt auf. Bei der Cascode-Light Schaltung liegt der MOSFET in Serie mit
dem JFET (Abb. 4.9). Hier fungiert er lediglich als Schalter, sobald die Treiberspan-
nung ausfillt. Die Arbeitsweise der Kurzschlusssicherung wird unter 4.4.2 erlautert.
Der JFET wird so direkt am Gate angesteuert, wodurch die Schaltreaktion des JFETs
unmittelbar analysiert und mit den iibrigen Transistoren verglichen werden kann. Ab-
bildung 4.9 zeigt den Stromlaufplan hierzu.
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Diese spezielle Art der Ansteuerung bringt einige Besonderheiten mit sich, da hier
die SiC-JFETs mit einer positiven Spannung eingeschaltet werden. Mit der positiven
Spannung unterliegt der pn-Ubergang am Gate der Ladungstrigerinjektion und es
flieft wahrend der gesamten Dauer, die der JFET leitet, Strom ins Gate hinein. Ab-
bildung 4.8 veranschaulicht, dass der Gate-Strom mit steigender positiver Einschalt-
spannung drastisch zunimmt. Die Kurve wurde am verwendeten Transistor gemessen
und umfasst auch den fiir uns relevanten Spannungsbereich, der im Datenblatt [106]
nicht angegeben ist. Es fillt auf, dass bereits bei +4 V Einschaltspannung dauerhaft
ein Strom von mehreren Ampere ins Gate flieBt, (was jedoch nicht aus den Angaben
im Datenblatt hervor geht).

Gatestrom SiC-JFET

10000

1000 //4
100

=z
E 1 z jf 3 4 —e—chne vorviderstand
o
g

0,001 /
0,0001

0,00001

vos [V]

Abb. 4.8: Der konstante Gate-Strom wéhrend der Leitphase des SiC-JFET steigt mit
zunehmendem Ugg drastisch an.

Da im Aufbau mit +6 V eingeschaltet wird, muss der Gate-Strom iiber einen ent-
sprechend hohen Vorwiderstand begrenzt werden. Durch den hohen Vorwiderstand
werden jedoch die Umschaltflanken der Briickenspannung flacher und die Umschalt-
zeiten langer. Eine geringere Einschaltspannung von wenigen Volt wiirde das Problem
des hohen Gate-Stroms 16sen. Die Einschaltspannung kann jedoch wegen der Kurz-
schlusssicherung nicht reduziert werden (vgl. Kapitel 4.4.2).

Die Problematik des Gate-Stroms besteht bei den iibrigen Endstufen nicht, da keine
Dauerverluste wahrend der Leitphase entstehen. Bei den eingesetzten Technologien
(SiC-MOSFET, CoolMOS und HEXFET) ist das Gate isoliert und der Strom reif3t
ab, sobald die Kapazitdten umgeladen sind.

Im Folgenden werden zwei Varianten zur Ansteuerung diskutiert und beziiglich der
Performance der Endstufe miteinander verglichen.
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Variante 1

Die erste Variante stellt die klassische Ansteuerung mit Vorwiderstand dar, wie in Ab-
bildung 4.9 gezeigt. Wie sich in der folgenden Diskussion herausstellen wird, ist diese
Variante zur Ansteuerung der SiC-JFET-Halbbriicke besser geeignet. Fur ein zuver-
lassiges Verhalten der Schaltung bestimmt sich der kleinstmdégliche Widerstandswert
zu 12 Q. Bei geringeren Widerstandswerten wird, wegen des hohen Dauerstroms, die
Diode Z113 thermisch zu stark belastet. Dies fiihrte gelegentlich zu einer Zersto-
rung der Diode und damit zum Zusammenbruch der Sperrspannung. Reduziert man
den Widerstandswert weiter, bricht bei hdheren Modulation-Indices (m>0,7) die Ein-
schaltspannung ein und die Kurzschlusssicherung wird aktiviert. Durch die ungewollte
Unterbrechung der Halbbriicke wird das Ausgangssignal vollig verzerrt.

| (= “f H
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Abb. 4.9: JFET-Ansteuervariante mit rein ohmschem Vorwiderstand.

Der maximale Einschaltstrom ist durch den hohen Vorwiderstand auf 775 mA be-
grenzt. Damit ist der Spitzenstrom zum Umladen der Kapazitdten im Vergleich zu
den iibrigen Endstufen nur halb so grof3. Die Messungen im Kapitel 5 zeigen, dass
die Anstiegs- und die Abfallzeiten der Briickenspannung unter hohem Laststrom bei
beiden SiC-Transistoren dennoch dhnlich ausfallen. Der héhere Gate-Vorwiderstand
macht sich lediglich im Leerlauf bemerkbar — die Umladezeiten der SiC-JFET-Briicke
sind um Faktor 1,3 langer und die Flanke der Briickenspannung entsprechend flacher.
Um eine hohere Flankensteilheit zu erreichen, muss der Spitzenwert des Gate-Stroms
zum Umschalten erhoht werden. Dies erreicht man in der Regel durch eine Reduktion
des Gate-Vorwiderstandes. In der Cascode-Light Schaltung fiihrt jedoch eine Verklei-
nerung des Vorwiderstandes zu Betriebsausféllen durch den hohen Gate-Dauerstroms
wéahrend der Einschaltzeit des Transistors. Um mit niedrigeren Vorwiderstanden zu
arbeiten, muss der Dauerstrom ins Gate reduziert werden. Hierfiir wurde eine alter-
native Ansteuervariante entwickelt und getestet.
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Variante 2

Die zweite Variante arbeitet mit einer Serienschaltung aus Widerstand und Zener-
Diode anstelle des rein ohmschen Vorwiderstands. Die Schaltung kann Abbildung 4.10
entnommen werden. Die Zener-Diode sorgt fiir einen Spannungsabfall im Hinweg zum
Gate, sodass die effektive Einschaltspannung des JFETs geringer wird. Die Zener-
Diode sorgt im Hinweg zum Gate fiir einen Spannungsabfall von 3,3 V, sodass die
effektive Einschaltspannung fiir das Gate lediglich 2,7 V betrigt. Auf diese Weise wird
die Einschaltspannung des JFETs herabgesetzt ohne die Treiber-Ausgangsspannung
von +6 V zu verdndern.

Geméfl Abbildung 4.8 betragt der Gate-Dauerstrom fiir die reduzierte Einschalt-
spannung von 2,7 V nur noch wenige Milliampere. Die von der Kurzschlusssicherung
benoétigte 46 V-Spannung am Treiber-Ausgang bleibt hierbei unveréndert.

Der Spitzenstrom zum Umladen des Gates erhoht sich auf 0,9 A zum Einschalten
und auf -1,75 A zum Ausschalten. Somit liegt der Spitzenstrom deutlich nédher am
Durchschnitt der iibrigen Endstufen. Mit dieser Modifikation steigen jedoch die har-
monischen Verzerrungen.
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Abb. 4.10: Alternative Ansteuervariante mit Serienschaltung aus Z-Diode und
Widerstand.

Abbildung 4.12f zeigen die Auswirkungen der unterschiedlichen Ansteuervarianten auf
das Schaltverhalten. Die Messungen der Schaltzeiten bestatigen den positiven Effekt
auf die Gate-Signale sowie die Schaltflanken der Briickenspannung: Die Abschaltver-
zogerung halbiert sich und betragt nur noch 20 ns. Die Abfallzeit der Briickenspan-
nung verringert sich um den Faktor 1,7 auf 14 ns, die Flanke wird merklich steiler.

Die Klirrfaktor-Messung zeigt jedoch einen Anstieg der harmonischen Verzerrungen.
Die THD+N-Messung ist in Abbildung 4.11 dargestellt; die griine Kurve zeigt die
Messung mit der ohmschen Ansteuervariante 1 (12 ), die rote die Messung mit
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Ansteuervariante 2 (Zener-Diode). Auffillig ist, dass der Kurvenverlauf ab 3 V Aus-
gangsspannung, also beim Verlassen der PWM Central Region, deutlich auseinander
geht. Der Klirrfaktor mit Z-Dioden-Ansteuerung ist um ca. 8 dB hoher. Der erhohte
Klirrfaktor hédngt mit der Vergréerung der effektive Totzeit zusammen. Diese Zusam-
menhénge werden im Kapitel zur Audioqualitat ausfihrlich diskutiert. Die effektive
Totzeit wird durch die Messung der Flankenmodulation am besten veranschaulicht.
Die Flankenmodulation ist in Abbildung 4.14f dargestellt und wurde fiir beide An-
steuervarianten unter einer Aussteuerung von 97% gemessen. Die Breite der blauen
Kurvenschar entspricht der effektiven Totzeit unter Vollaussteuerung. Die Flanken-
modulation der ohmschen Ansteuerung (Variante 1) betragt 18 ns, die der Z-Dioden-
Ansteuerung (Variante 2) betrdgt 38 ns. In Variante 2 ist insbesondere die Abschalt-
verzogerung deutlich verkiirzt. Dadurch entsteht in der Messung die Briickenflanke
zeitlich frither als bei Variante 1. Die Flanke am linken Rand verschiebt sich um 20 ns
nach links und vergroflert so die Gesamtbreite von 18 ns auf 38 ns. Da die gemessene
Gesamtbreite die effektive Totzeit abbildet, vergrofert sich die effektive Totzeit, trotz
unverdnderter Totzeit-Einstellung am DSP. Mit der vergrofierten effektiven Totzeit
verschlechtert sich der Klirrfaktor.

Da die Audioqualitat entscheidend ist, wurde an der ersten Ansteuervariante fest-
gehalten. Zudem bietet diese Variante wegen der rein ohmschen Ansteuerung eine
grofere Parallelitdt zu den iibrigen Endstufen.

ED)
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Abb. 4.11: Klirrfaktor (THD+N) der SiC-JFET-Endstufe mit unterschiedlicher An-
steuerung; griin: Variante 1 (12 §2), rot: Variante 2 (Z-Diode).
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Abb. 4.13: Schaltverhalten mit Z-Dioden-Ansteuerung (Variante 2).

87



Kapitel 4 Entwicklung der Endstufen

rung (Variante 1).

Abb. 4.15: Die Flankenmodulation mit Z-Dioden-Ansteuerung ist deutlich breiter
(Variante 2).
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4.4 Schaltstufe

Die Schaltstufe stellt das Herz eines Klasse-D-Verstarkers dar?. Sie besteht im we-
sentlichen aus zwei Leistungstransistoren, deren Entlastungsnetzwerk (Snubber) und
zwel Netzteilen zur Spannungsversorgung. Die Verstarkung der Schaltstufe ist durch
die Hohe der Spannungsversorgung festgelegt. Im Folgenden wird die Schaltungsto-
pologie vorgestellt und die Wahl des Entlastungsnetzwerkes diskutiert. Die Netzteile
zur Spannungsversorgung werden in einem gesonderten Kapitel behandelt (4.5.2).

Wie Eingangs erwahnt, wurde eine Halbbriicken-Topologie ohne Riickkopplung ge-
wahlt, um den Einfluss der unterschiedlichen Halbleiter unmittelbar analysieren zu
konnen. Die Untersuchungen in [8] zeigen, dass sich die fiir die Halbbriicke gefundenen
Ergebnisse direkt auf eine Vollbriicken-Konfiguration projizieren lassen.

Die Schaltung der Leistungsstufe ist fiir die Endstufen mit den selbstsperrenden Bau-
teilen grundsétzlich identisch. Die selbstleitenden JFETs hingegen benétigen eine be-
sondere Absicherung gegen den Ausfall der Gate-Treiber-Spannung, um einen Kurz-
schluss zwischen positiver und negativer Versorgung zu verhindern. Auf diese Kurz-
schlusssicherung wird im Anschluss an die Erlauterungen zum Snubber eingegangen.
Die Stromlaufplane der Leistungsstufe sind unter B.7 fiir alle Endstufen dargestellt.

4.4.1 Entlastungsnetzwerk (Snubber)

Entlastungsnetzwerke, auch Snubber genannt, werden eingesetzt, um verschiedene
Auswirkungen des nicht-idealen Verhaltens von Leistungsschaltern zu mildern (Schalt-
verluste durch endliche Anstiegs- und Abfallschaltzeiten, Uberschwinger und Oszilla-
tion durch parasitire Kapazitdten und Induktivitdten der FETs, elektromagnetischen
Emission durch hartes Schalten, etc.).

Ein Snubber verdndert die Spannungs- und/oder Stromkurven des Leistungsschal-
ters wahrend dem Ein- und Ausschalten. Diese Kurven-Modifikation dient einer Viel-
zahl von unterschiedlichen Zwecken [107]: Begrenzung von Strom- oder Spannungs-
spitzen (Uberschwinger), Dampfung des Einschwingvorgangs nach dem Umschalten,
Begrenzung der Anstiegsgeschwindigkeit dU/dt oder dI/dt, Verschiebung der Schalt-
Trajektorien in den sicheren Betriebsbereich (safe operating area, SOA), Verringerung
der Schaltverluste, Transfer der Verlustleistung aus dem Schalter in einen Widerstand
oder eine niitzliche Last (Energy Recovery Snubber) Verbesserung der Zuverléssigkeit
durch reduzierte thermische/elektrische Belastung, Verringerung der elektromagneti-
schen Emission (EMI).

Wahl der Ausfiihrungsform

Die Ausfithrungsformen eines Snubbers sind dhnlich vielfaltig wie der Verwendungs-
zweck und reichen von einem einfachen Snubber aus zwei passiven Bauteilen bis hin zu

4Die Begriffe Schaltstufe und Leistungsstufe werden im folgenden gleichbedeutend verwendet.
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komplexen, teilweise auch aktiven Snubber-Netzwerken. Eine der giangigsten Ausfiith-
rungsformen ist der RC-Snubber, eine Serienschaltung aus Widerstand und Konden-
sator. Parallel zum Leistungshalbleiter geschaltet, reduziert er Spannungsspitzen und
dampft Schwingvorgénge beim Schalten. Nachteilig ist, dass der Transistor mit dem
Ladestrom des Snubbers zusétzlich belastet wird. Dariiber hinaus wird im Snubber-
Widerstand Verlustleistung umgesetzt, die durch den Kondensator bestimmt ist. Der
RC-Snubber ist besonders in Applikationen mit niedrigen bis mittleren Versorgungs-
spannungen niitzlich, da hier die Verluste im Snubber noch nicht so exzessiv sind wie
bei Hochspannungs-Anwendungen. [108] Die Wirkung des RC-Snubbers kann durch
das Hinzuschalten einer Diode auf den Abschalt-Vorgang fokussiert werden, siehe
Abbildung 4.16 - turn-off snubber.

Wiéhrend der RC-Snubber sich in erster Linie auf die Spannungskurven auswirkt,
wird eine Anderung der Stromkurven mithilfe einer in Serie geschalteten Induktivi-
tat erreicht. Mochte man beispielsweise den Stromanstieg oder die Stromspitzen des
Reverse-Recovery-Stroms beim Einschalten begrenzen, so findet eine Kombination
aus Induktivitat, Widerstand und Diode Anwendung, wie in Abbildung 4.16 - turn-
on snubber. [109], Die Familie der RLC-Dioden Snubber, wie in Abbildung 4.16 wird
u.a. eingesetzt, um die Anstiegsgeschwindigkeit dU/dt oder dI/dt zu begrenzen, die
Schaltverluste aufgrund der Transienten zu verringern oder die Schalt-Trajektorien
in den sicheren Betriebsbereich (SOA) zu verschieben. [107]
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Abb. 4.16: Typische Netzwerke aus der Familie der RLC-dioden Snubber. Quelle:
[107]

In der vorliegenden Arbeit wird das Snubber-Netzwerk eingesetzt, um die Uber-
schwinger der Briickenspannung beim Umschalten zu mildern. Die Spannungsspit-
zen sollen verringert und der anschlieBenden Einschwingvorgang gedampft werden.
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Auf die Begrenzung des Stroms durch ein turn-on Snubber wird aus akademischen
Griinden verzichtet, um u.a. die Auswirkungen der unterschiedlichen Bodydiode un-
verfalscht vergleichen zu koénnen. Vor diesem Hintergrund findet ein einfacher RC-
Snubber Anwendung, insbesondere da der D-Verstéarker eine Applikation im mittle-
ren Spannungsbereich darstellt. Der Snubber liegt parallel zur Drain-Source-Strecke
des jeweiligen Transistors und besteht aus Ri15 und Cj15 fiir die High-Side und aus
Ri05 und Cios fir die Low-Side (vgl. Abb. B.21ff).

Auslegung der Bauteile

Die Auslegung eines Snubbers ist nicht trivial, da sich das Verhalten des schwingfa-
higen Gesamtsystems mit jedem Bauteilwert von C und R &ndert. Das schwingfihige
System wird vorwiegend durch die folgenden Komponenten bestimmt: die parasitéire
Ausgangskapazitat der Transistoren, Gehduseinduktivitaten der Bauteile - insbeson-
dere der grofleren Gehiause wie TO-220, parasitare Elemente des Tiefpassfilters am
Ausgang - also Wicklungskapazitiat der Ausgangsdrossel und Induktivitdt des Kon-
densators und nicht zuletzt durch das Layout, dessen Masseflichen und Leiterbahnen
als verteile Kapazitdten und Induktivitdten wirken. Da sich alle Teilschwingkreise
wechselseitig beeinflussen, sind die Auswirkungen des Snubbers auf Strom- und Span-
nungskurven miteinander verwoben. Gréflere Kapazitdten bedeuten beispielsweise ei-
ne Aufweitung der Stromspitze und damit eine hohere Strom-Belastung des FETs.
Hohere Widerstande dampfen zwar besser die Spannungsspitzen, setzen jedoch auch
mehr Verlustleistung um. Dennoch kann die Gesamtverlustleistung von Snubber und
Transistor durch einen héheren Widerstand reduziert werden [108].

Eine analytische Dimensionierung wie in [110] und [111]. ist grundsétzlich mdoglich,
wiirde aber unter der korrekten Einbeziehung aller Wechselwirkungen sehr aufwéandig
und ist nur in kritischen Betriebsfillen notwendig. Da die SOA auch dann nicht
verlassen wird, wenn Uberschwinger auftreten (alle verwendeten FETs werden weit
unterhalb der maximalen Durchbruchspannung betrieben), ist hier ein praktischer
Ansatz zur Ermittlung der Bauteilwerte vollig ausreichend.

Das Handbuch zum Design von Snubber-Netzwerken von Rudy Severns [108] bietet
in Kombination mit dem Applikationsbericht von Camco [112] eine sehr praktika-
ble Vorgehensweise zur Auslegung der Snubber-Komponenten. Die Auslegung basiert
auf den analytischen Grundlagen der Schwingkreis-Theorie, wobei die Werte fiir die
entsprechenden Formeln praktisch ermittelt werden.

Wenn man bedenkt, dass die Uberschwinger durch die Anregung parasitirer Schwing-
kreise im Aufbau entstehen, ist es naheliegend die Formeln der Schwingkreis-Theorie
heranzuziehen. Der Einschwingvorgang beim Schalten wird dann optimal geddmpft,
wenn die Widerstdnde der Schwingkreise gleich grofl sind. Demnach passt man den
Snubber-Widerstand der Kennimpedanz Zo des parasitdren Schwingkreises an [108],
wie in Formel 4.8 beschrieben.

Der Snubber-Kondensator sollte fiir eine optimale Ddmpfung des Einschwingvorgangs
bei schaltenden Audioverstarkern in der Groflenordnung der Ausgangskapazitat Cogss
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liegen. [112] Ein groflerer Kondensator, wie in [107] vorgeschlagen, bietet die Mog-
lichkeit hohere Uberschwinger zu diampfen, benétigt jedoch auch mehr Ladezeit und
-Strom. In unserem Fall wiirde dadurch die fallende Flanke der Briickenspannung
flacher, also die fall-time erh6ht. Zudem wiirde ein zu grofler Kondensator die Strom-
spitze unnotig aufweiten und mehr Verluste erzeugen.

Damit ergibt sich folgende Auslegung:

CS ~ Coss (47)

[/ Lo
Rs ~Zo = . 4.8
Coss ( )

Coss @ parasitdre Ausgangskapazitit des Halbleiterschalters

Cgs : Kapazitat des Snubbers

Rgs : Widerstand des Snubbers

Zo : Kennimpedanz des Aufbaus

Lo : parasitare Induktivitdt des gesamten Aufbaus (Bauteile+Leiterplatte)

Die verbleibende unbekannte Grofle ist Lg. Die Werte-Ermittlung hierfiir geschieht
nach folgendem Procedere:

Zunéchst werden die Uberschwinger des Aufbaus ohne Snubber gemessen. Anschlie-
Bend wird das System mittels einer bekannten Kapazitit verstimmt und erneut ge-
messen. Die Kapazitdt wird dabei an die Stelle der Snubber-Kapazitit Cig5/115 ge-
16tet, der Widerstand Ryg5/115 wird iiberbriickt. Aus der Differenz der Resonanzire-
quenz ohne Snubber fy und der neuen Resonanzfrequenz fi, die durch die eingelotete
Kapazitit bestimmt ist, wird die parasitare Induktivitat des Aufbaus Lo wie in Formel
4.9 berechnet. Sind Induktivitat und Kapazitdt bekannt, ldsst sich aus der Kennim-
pedanz des Schwingkreises der optimale Snubber-Widerstand ableiten (Formel 4.8).

fo —f1
Lo=-—_L 4.9
O~ @m0 (49)

Lo : parasitdre Induktivitdt des gesamten Aufbaus (Bauteile+PCB)
fo : Resonanzfrequenz der Uberschwinger ohne Snubber

f1 : Durch die Kapazitdt C7 verstimme Resonanzfrequenz

C1 : bekannte, eingelotete Test-Kapazitat

Fir die jeweiligen Endstufen ergeben sich hiermit die nachfolgend gelisteten Werte:
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Endstufe Coss Lo Cs Rs
SiC-MOSFET (Cree) 230 pF 17 nH 220 pF 10 ©
SiC-JFET (Semisth.) 80 pF 17,9 nH | 100 pF 15 Q

HEXFET (IR) 500 pF | 16,9 nH | 470 pF | 5,6
CoolMOS (Inf.) 215 pF | 17,2nH | 220 pF | 8,6 Q

Auswirkung auf die jeweilige Endstufe

Um die Auswirkung auf die jeweilige Endstufe einzusehen, werden die charakteristi-
schen Signale aufgenommen: Briickenspannung, Gate-Source-Spannungen der High-
und Low-Side, sowie die Ausgangsspannung. Dariiber hinaus wird fiir alle Endstu-
fen der THD+N bestimmt wird. Die Abbildungen 4.17 und 4.18 zeigen exemplarisch
die Messungen an der HEXFET-Endstufe. Es wird jeweils ein einzelner Schaltzyklus
unter 30V Ausgangspannung - also im Betriebszustand der positiven Aussteuerung -
betrachtet. Der Laststrom betragt hier ca. 7,5 A. Diese Stelle wurde gewéahlt, da die
Schwingkreise durch einen hohen Strom stirker angeregt werden und die Uberschwin-
ger hoher ausfallen, als beispielsweise im Null-Zustand, wo der Lastrom lediglich gleich
dem Rippel-Strom ist. Bei hoheren Ausgangsspannungen als 30 V werden die Signale
des einzelnen Schaltzyklus jedoch zu undeutlich und erreichen aufgrund der kurzen
Einschaltzeit die Treiber-Spannung nicht mehr. Eine Betrachtung an dieser Stelle
wére nicht aufschlussreich.

Wahrend der Snubber die Ausgangssignale der SiC-MOSFET-Endstufe (Cree) kaum
beeinflusst, verbessern sich bei den iibrigen Aufbauten die Spannungsverlaufe von
Briicke und Gate sowie der Klirrfaktor (THD). Alle Messungen zum Klirrfaktor fin-
den sich im Anhang unter B.6. Die Spannungsverlaufe der HEXFET-Endstufe sind
exemplarisch in Abbildung 4.17f dargestellt. Die tibrigen Messungen befinden sich
ebenfalls in Anhang B.6.

Bei den konventionellen Endstufen werden die Uberschwinger der Briickenspannung
sichtbar gedampft und die Ausklingdauer deutlich verkiirzt. Die Gate-Source-Signale
zeigen ebenfalls geringere Schwingungsamplituden. Ubersprecher auf den Ausgang
werden reduziert und das Ausgangssignal sieht insgesamt sauberer aus. Klirrfaktor-
Messungen bestatigen den optischen Eindruck: Der THD+N der HEXFET-Endstufe
verbessert sich um ca 8 dB fiir Ausgangsspannungen grofier 0,83 V. Der THD+N der
CoolMOS-Endstufe verbessert sich fiir alle Ausgangsspannungen grofler 6,5 V, der
tiefste Punkt liegt 15 dB unterhalb der snubberlosen Messung. Bei beiden Endstufen
verschiebt sich das Minimum der THD+N-Kurve zu hoheren Ausgangsspannungen:
um 0,3 V fiir den HEXFET und um 2,5 V fiir den CoolMOS.

Bei der SiC-JFET-Endstufe werden die Uberschwinger geringfiigig gedampft, wobei
kleinere Oberwellen ganz verschwinden. Das Briickensignal sieht dadurch sauberer
aus. Auch hier sieht das Ausgangssignal sauberer aus, der THD+N verbessert sich
fiir Ausgangsspannungen grofler 4 V um ca. 3 dB. Wie bereits eingangs erwéhnt,
hat das Snubber-Netzwerk keine nennenswerte Auswirkung auf die SiC-MOSFET-
Endstufe. Die Amplitude der Uberschwinger von Briickenspannung und Gate-Source-
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Spannungen verringert sich geringfiigig, die Schwingung klingt jedoch deutlich schnel-
ler ab. Die THD+N-Messungen zeigen lediglich eine Reduzierung des Rauschens (wie
bei allen iibrigen Endstufen auch), ab 4,5 V sind die Kurven jedoch praktisch de-
ckungsgleich. Bei allen vier Endstufen verringert sich die Schwingungsfrequenz durch
den Snubber.

Abbildung 4.18 zeigt exemplarisch die Auswirkung des Snubbers auf die konventionel-
le HEXFET-Endstufe. Alle iibrigen Messungen befinden sich im Anhang unter B.6.
Dargestellt ist die Briickenspannung in blau, die Gate-Source-Spannung der High-
Side in gelb und der Low-Side in rot, sowie die Ausgangsspannung in griin. Der
oberen Bild-Abschnitt zeigt jeweils die gesamte Periode des Ausgangssignals (1 kHz),
der untere Abschnitt zeigt einen Schaltzyklus der Briicke (400 kHz). Der ausgewéhl-
te Schaltzyklus ist im oberen Bild durch Kreuze markiert. Bemerkenswert ist, dass
sich bei allen Schaltsignalen die Ausklingdauer der Uberschwinger auf 1/3 der ur-
spriinglichen Zeit verkiirzt. Vergleicht man die 1 kHz-Ausgangssignale, so fallt auf,
dass sich die 400 kHz Storspitzen auf dem griinen Sinus-Signal verkiirzen. Im einzel-
nen Schaltzyklus sieht man, dass die Ubersprecher auf das Ausgangssignal gedampft
sind.

Bei der HEXFET-Endstufe wird — aufgrund des verhaltnisméaflig grofien Kondensators
— die Flanke der Briickenspannung deutlich flacher (vgl. Abb. 4.18), was jedoch keine
negative Auswirkung auf den THD hat. Bei den iibrigen Endstufen ist eine solch
starke Abflachung nicht zu beobachten, da die eingesetzten Kondensatoren deutlich
kleiner sind.

4.4.2 Kurzschlusssicherung fiir den selbstleitenden JFET

Die Kurzschlusssicherung erfolgt durch eine sogenannte Cascode-Light-Schaltung, wie
in [105] beschrieben. Hierbei sind MOSFET und JFET nicht kaskadiert, sondern
seriell verschaltet (siehe Abb.4.19).

Der Unterschied zu einer konventionellen Kaskode-Schaltung, wie in der Applikati-
onsschrift von Semisouth vorgeschlagen [113] liegt — wie bereits erwdhnt — in der
Ansteuerung der FETs. Wahrend bei der konventionellen Schaltung der Kaskode-
MOSFET das Schaltsignal erhélt, wird bei der Cascode-Light der SiC-JFET direkt
am Gate angesteuert. Durch die direkte Ansteuerung kann die Schaltreaktion des
JFETs unmittelbar analysiert und mit den tbrigen Transistoren verglichen werden.
Nachteilig ist, dass der Gate-Strom, der im leitenden Zustand permanent ins Gate
flieB3t, recht grofl werden kann.

Abbildung 4.19 zeigt die eingesetzte Cascode-Light Schaltung fiir die High-Side der
Halbbriicke. Der Schutz-MOSFET ist jeweils in Serie zum SiC-JFET geschaltet. Zur
Kurzschlussicherung wird die Unterspannungs-Abschaltung (undervoltage lockout,
UVLO) des MOSFET-Treibers genutzt. Hierfiir liegt der MOSFET-Treiber mit seiner
Versorgung parallel zur Einschaltspannung des JFET-Treibers. Die Einschaltspan-
nung fallt tiber R113 ab, die Ausschaltspannung fallt iiberZ;13 ab, wie in Abbildung
4.19 dargestellt.
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Abb. 4.18: Charakteristische Spannungen der HEXFET-Endstufe mit Snubber.
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Abb. 4.19: Die Cascode-Light Schaltung schiitzt vor Kurzschliissen durch fehlerhafte
JFET-Treiber-Spannung.

Um den UVLO fiir diese Zwecke zu nutzen, wird der Treiber-Eingang mit der Span-
nungsversorgung des Treibers verbunden. Sinkt die Spannung iiber R113 unter 5V,
so wird die Unterspannungs-Abschaltung ausgelést und der MOSFET sperrt®. Die
Briicke ist somit unterbrochen und die JFETSs vor einem Kurzschluss geschiitzt. So-
lange die Treiber-Spannung des JFETs die korrekte Hohe hat, leitet der MOSFET
permanent. Demnach hat der MOSFET keinerlei Einfluss auf den zu untersuchenden
Schaltvorgang.

Der verwendete MOSFET ist ein OptiMOS-Leistungstransistor von Infineon mit ei-
ner Sperrspannung von 40 V und einem Leitwiderstand von 5,9 m{). Es kann davon
ausgegangen werden, dass der Leitwiderstand der beiden eingesetzten MOSFETSs kei-
nen Einfluss auf den Gesamtwiderstand der Briicke ausiibt. Vorteilhaft ist weiterhin,
dass die Abschaltspannung zum Sperren des JFETSs bei Schwankungen der Treiber-
Spannung erhalten bleibt. Verringert sich im Fehlerfall die Gesamtspannung fiir den
JFET-Treiber, so wirkt sich dies zunédchst auf die Einschaltspannung aus, da die
Zener-Diode Z113 die Abschaltspannung konstant hélt. Bis zu einer Abschaltspan-
nung von -5 V bleiben die JFETs gesperrt.

LED4 zeigt an, wenn der JFET betriebsbereit ist. Die LED leuchtet, wenn der MOS-
FET leitet und Treiber-Spannung des JFETs die korrekte Hohe hat. D3 ist eine Bi-
direktionale Schutzdiode, die den PN-Ubergang der Gate-Source-Strecke des JFETs
vor zu hoher Spannung schiitzt, D1 schiitzt die Drain-Source-Strecke des MOSFETs.
Ri10—111 stellt das Gate-Widerstandsnetzwerk des JFETs dar, Ri19 ist der Gate-
Vorwiderstand des MOSFETs. Mit C116 und Rjpi6 ist hier noch einmal das Entlas-
tungsnetzwerk eingezeichnet.

5Im praktischen Betrieb des Treibers sind es 3,6 V.
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4.5 Externe Spannungsversorgungen

4.5.1 Spannungsversorgung des Kleinsignalteils

Die Spannungsversorgung der beiden Gate-Treiber sowie der LLC-Halbbriicke tiber-
nimmt eine externe Spannungsquelle. Die ldngsgeregelte Spannungsquelle liefert 30 V
Gleichspannung fiir die LLC-Halbbriicke. Diese Spannung wird auf der Leiterplatte
von den Spannungsreglern UREG-15 und UREG-5 auf 15 V fur den Gate-Treiber des
LLC-Wandlers und auf 5 V fiir die Gate-Treiber der Leistungsstufe herunter geregelt.

4.5.2 Spannungsversorgung der Leistungsstufe

Zur komplementédren Spannungsversorgung der Halbbriicke werden zwei Netzteile der
Firma Camco verwendet, welche eigens zur Versorgung von Audio-Verstarkern entwi-
ckelt wurden. Die Netzteile bestehen aus diskret aufgebauten Linear-Reglern mit einer
grofiziigig ausgelegten analogen Stufe. Jedes Netzteil kann bis zu 20 A Laststrom lie-
fern und verfiigt iiber eine Strombegrenzung. Die maximale Spannung betragt 90 V,
wobei die meisten Messungen mit 50 V durchgefiithrt werden. Der Bereich der Aus-
gangsspannung ist von 90 V auf 50 V umschaltbar und kann dann stufenlos geregelt
werden.

Die interne, optimierte Regelscheife ist schnell genug, um eventuelle Spannungs-
schwankungen auch unter der Schaltbelastung auszuregeln. Der schlechten Brumm-
spannungs- bzw. Restwelligkeits-Unterdriickung (PSRR) in einer Halbbriicke ist da-
mit hinreichend entgegengewirkt. Mit der schnellen Regelschleife und hohen Kapa-
zitdten am FEingang des Netzteils bleibt auch ein evt. auftretendes Power Supply
Pumping® ohne Folge. Die Kondensatoren sind so dimensioniert, dass eingespeiste
Energie voriibergehend zwischengespeichert werden kann, ohne dass es zu einer Zer-
storung des Netzteils kommt. Bei einer regularen Durchfithrung der Messungen ist
die Frequenz des Eingangssignals mit 1 kHz weit genug vom niederfrequenten Bereich
entfernt, sodass ein Power Supply Pumping nur in geringem Mafle auftritt. Mit der
schnellen Regelschleife des Netzteils kann der Effekt des Power Supply Pumping fiir
Untersuchungen in dieser Arbeit vernachléssigt werden.

4.6 Ausgangsfilter

Das Ausgangsfilter demoduliert das verstirkte PWM-Signal und liefert der Last ein
analoges Sinus-Signal. Das Filter ist ein passiver LC-Tiefpass 2. Ordnung, der nach
dem Vorbild eines Audio-Verstarkers der Firma Camco aufgebaut wurde. Da das Fil-
ter fiir die Seriengeréate bereits optimiert wurde, soll an dieser Stelle keine detaillierte

SDurch zu lange unveranderte Lastzyklen wird Energie ins Netzteil zuriickgespeist. Das Netzteil
muss zeitweise soviel Energie aufnehmen, dass der Spannungswert gegeniiber dem Sollwert
stark ansteigt und die Eingangskondensatoren des Netzteils unter Umstédnden bis zu deren
Zerstorung aufgeladen werden; vgl. Kapitel 2.2.
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Analyse mehr stattfinden. Die Grenzfrequenz liegt mit 27,7 kHz etwas oberhalb des
Audiobandes. Die Komponenten werden so ausgelegt, dass die Schaltung mit einer
Impedanz von 3,5 2 der Leistungsanpassung unterliegt.

4.6.1 Kondensator

Als Kondensator wird ein MKP7-Folienkondensator mit Polypropylen-Dielektrikum
eingesetzt. Der Vorteil dieser Bauform liegt in der hohen Impulsfestigkeit und Strom-
belastbarkeit, sowie in der grofien Volumenkapazitiat, des geringen Verlustfaktors und
der hohen Giite. Durch die parallel geschalteten Einzelkondensatorn reduzieren sich
Serien-Widerstand (ESR) und Serien-Induktivitiat (ESL), was den Einsatz zum Fil-
tern des hochfrequenten und steilflankigen PWM-Signals interessant macht. Dariiber
hinaus sind die Kondensatoren selbstheilend und bieten ein hoheren Spannungsbe-
reich als Elektrolyt-Kondensatoren. Im Gegensatz zu Keramik-Kondensatoren zeigen
sie keine Mikrophonie [114]. Der Einsatz von Polypropylen bietet, im Vergleich zu
anderen Dielektrika, eine geringe Abhangigkeit der Kapazitat und des Verlustfaktors
von Temperatur und Frequenz [2].

Der bestiickte Filterkondensator Cggg ist ein WIMA MKP-10 mit einer Kapazitit
von 1,5 pF. Die Elektrode ist in der MKP-10 Reihe als doppelseitig metallisierte
Belagfolie ausgefiihrt, deren beidseitige Metallisierung die elektrische Leitfahigkeit
verbessert und die Kontaktierungsflache verdoppelt. Eine Querschnittsskizze sowie
néhere Informationen zum Aufbau sind in [115] nachzulesen.

4.6.2 Drossel

Die eingesetzte Drossel ist eine Toroid-Spule mit 37 Windungen. Sie besitzt einen
standardisierten Eisenpulver-Kern aus dem Kernmaterial T157-2 (A7 = 14 nH/N?)
von Micrometals und ist eine Maflanfertigung der Firma Camco. Die Induktivitit der
Drossel wurde mit einem Netzwerk-Analysator bestimmt und betragt 22,06 pH.

Der Vorteil des Eisenpulverkerns liegt in der hohen Permeabilitdt und der schlechten
elektrischen Leitfahigkeit. Die Isolation der Pulverteilchens gegeneinander wirkt wie
ein gleichméaBig verteilter Luftspalt. Hierdurch entsteht neben den o.g. Eigenschaf-
ten eine automatischen Scherung der Magnetisierungskurve und eine hervorragende
Wirbelstromunterdriickung. Letzteres fithrt zu einem geringen Verlustfaktor [2]. Dros-
seln mit Pulverkernen werden bei Leistungsanwendungen mit hohen Frequenzen als
Entstordrosseln, Speicherdrosseln und PFC-Drosseln eingesetzt. Zur Demodulation
unseres PWM-Signals und zum Herausfiltern der Schaltfrequenz ist diese Bauweise
ideal.

7 Metall- Kunststoff- Papier
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4.7 Layout der Leiterplatte

Das Leiterplatten-Layout der entwickelten Schaltung muss sorgfiltig entworfen wer-
den, um die korrekte Funktion der Schaltung und eine gute elektromagnetische Ver-
tréglichkeit (EMV) zu gewéhrleisten. Schliisselmerkmale eines guten Layout sind eine
geringe parasitiare Induktivitidt sowie eine niedrige Impedanz der Leiterplatte. Aus der
Formel Z = % erschliefit sich, dass in diesem Zusammenhang eine parasitire Kapa-
zitdt vorteilhaft sein kann [116]. Fiir eine optimale Vergleichbarkeit der Endstufen,
muss das Layout bei allen Leiterplatten moglichst identisch sein, da andernfalls das

Verhalten der Schaltung unterschiedlich beeinflusst wiirde.

Nach dem Vorbild der Application Note Class-D Audio Power Amplifiers: PCB Lay-
out For Audio Quality, EMC and Thermal Success von Texas Instruments [117],
wird auch hier besonders auf eine adaquate Masselage, eine optimale Plazierung der
Entkoppel-Kondensatoren sowie eine induktionsarme und niederimpedante Leiter-
bahnfithrung Wert gelegt. Auf diese Eigenschaften wird in den folgenden Abschnitten
genauer eingegangen.

4.7.1 Lagenaufbau des Leistungsteils

Um den Anforderungen fiir ein gutes Layout gerecht zu werden, wurde die Schaltung
auf einem 6-fach multi-layer PCB hergestellt. Abbildung 4.20 zeigt den Lagenaufbau
fir die Leistungsstufe. Die Bedeutung der Lagen wird in den folgenden Abschnitten
genauer erklart.

Top-Lage

Lage 2 [N

Lage 3 Briicke

Coec + (RGN

Masselage PGND

Abb. 4.20: Lagenaufbau des Leistungsteils im Querschnitt
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4.7.2 Masselagen

Fir ein induktionsarmes und niederimpedantes Layout empfiehlt es sich, eine eigene
Lage fir die Masse bereitzustellen [116], [118], [119], [117]. Die Verwendung einer
eigenen Masselage sorgt fiir eine elektrische und magnetische Abschirmung und redu-
ziert die parasitare Induktivitidt der Leiterplatte. Durch die Kontaktierung tiber eine
Flache anstelle einer Leiterbahn, kann der Strom den kiirzesten Weg von der Senke
zuriick zur Quelle nehmen. Mit der verkleinerten Stromschleife reduziert sich die In-
duktivitdt des Strompfads signifikant. Weniger parasitdre Induktivitat, resultiert in
geringeren Uberschwingern auf dem Signal (vgl. Abb. 4.22).

Dariiber hinaus minimiert eine eigene Masselage Schwankungen des Masse-Potentials
und reduziert die Impedanz der Masse-Anbindung [116], [118], [119], [117].

Bei schaltenden Anwendungen ist die Trennung der Kleinsignal-Masse (SGND) von
der Masse des schaltenden Leistungsteils (PGND) essentiell [120], [119], [118]. Auf
diese Weise wird verhindert, dass sich Stérungen auf der unruhigen, schaltenden
Masse in den Steuerteil der Schaltung einkoppeln. Die Trennung erfolgt durch einen
Schlitz, der idealerweise auch auf den iibrigen Lagen ausgespart wird. Die Masse-
flichen werden iiber die gesamte Platinenfliche geschlitzt und am ruhigsten Punkt
zusammengefiithrt, wie in Abbildung B.29 dargestellt. Der ruhigste Punkt befindet
sich in der Regel bei den Anschliissen der externen Spannungsquellen. Die Anschliis-
se der Spannungsquellen sind in maximaler Entfernung zum schaltenden Leistungsteil
platziert. Somit sind Eingangs- und Ausgangsspannungen auf der Leiterplatte 6rtlich
voneinander getrennt.

Der Schlitz verlauft genau unter dem Gate-Treiber der Leistungs-FETs, damit der
Steuereingang des Treibers direkt auf SGND und der Leistungs-Ausgangs auf PGND
bezogen werden kann. Werden die Masse-Anschliisse der Bauteile nicht an die korre-
spondierende Masseflache angeschlossen, so kommt es oftmals zu einem Fehlverhalten
der Schaltung [120], [119], [118]. Ein Layout-Fehler auf der ersten Version der SiC-
JFET-Leiterplatte belegte dies eindrucksvoll. Im Anhang B.8 wird beschrieben, wie
der Anschluss an die falsche Masselage zu signifikanten Verzerrungen des Ausgangs-
signals fiihrte.

4.7.3 Plazierung und Anbindung der Entkoppel-Elemente

Eine gute Entkopplung minimiert Welligkeit (ringing) und reduziert Uberschwinger
(overshots) [117], [119], [118], [116], [120]. Die Welligkeit wird (abgesehen von der
Schaltfrequenz) durch den ESR der Kondensatoren und die Induktivitit bestimmt.
Hochfrequentes Rauschen, also Uberschwinger und Schaltspitzen, hingen von den
parasitaren Elementen auf der Leiterplatte und dem Schaltverhalten der Transistoren
ab [120], vgl. auch Kapitel 5.

Die eingesetzten Entkoppelelemente dienen mehreren Zwecken. Zum einen dampfen
die Kapazitaten die hochfrequente Anteile und tragen so zur Verbesserung der Elek-
tromagnetischen Vertraglichkeit (EMV) bei. Zum anderen stellen sie die Ladung fir

100



4.7 Layout der Leiterplatte

den Schaltvorgang eines ICs oder Leistungstransistors bereit, damit die Spannung am
schaltenden Bauteil nicht einbricht. Die eingesetzten Kondensatoren miissen einen
niedrigen ESR aufweisen, damit die RC-Zeitkonstante klein bleibt und der Strom
schnell zur Verfiigung steht [118].

Sowohl zur Entkopplung von hochfrequenten Storsignalen als auch zum Puffern der
Schaltvorgénge sind keramische Kondensatoren gut geeignet. Keramische Kondensa-
toren besitzen vergleichsweise niedrige Werte fiir Serienwiderstand (ESR) und Serien-
induktivitat (ESL). Der Frequenzgang des Scheinwiderstands zeigt einen V-férmigen
Verlauf mit Grenzfrequenzen tiber 10MHz. Im Vergleich hierzu verlauft der Fre-
quenzgang des Scheinwiderstandes eines Elektrolytkondesators bereits ab einigen
10 kHz relativ waagerecht (siehe Abb. 4.21). Elkos besitzen einen hohen ESR, der
bereits bei mittleren Frequenzen dominiert. Demnach werden hochfrequente Stérun-
gen durch keramische Kondensatoren deutlich besser abgeleitet als durch Elektrolyt-
oder Tantal-Kondensatoren. Wie die Kurve in Abbildung 4.21 zeigt, verhalten sich
Tantal-Kondensatoren &hnlich wie Elektrolytkondensatoren [121], [118].

10000 T T T
1000 t B Copacitor Aluminium Electrolytic 10uF
E Copocitor Ceramic Multilayer 1uF
@ 100 Capacitor Ceramic Multilayer 4.7uF
_E Capacitor Ceramic Multilayer 10uF
C 10 ' —
8
i i
2
3 N
g N
0,01
0,001
1 10 100 1000 10000 100000

Frequency (kHz)

Abb. 4.21: Frequenzgang des Scheinwiderstands fiir unterschiedliche Kondensator-
Bauformen. Quelle: [121].

Keramische Kondensatoren sollten moglichst nahe am zu entstérenden Bauteil plat-
ziert werden, um den Vorteil des niedrigen ESR und ESL nicht durch Impedanz und
Induktivitdt der Kontaktierung zu schmalern. Kupferflichen oder eigene Lagen anstel-
le von Leiterbahnen sorgen fur einen induktionsarmen Aufbau, eine nahe Platzierung
gewéhrleistet die niederimpedante Anbindung. Als Faustregel gilt, der Kondensator
mit der hochsten Grenzfrequenz sollte am néchsten dran liegen [118], [117].
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Kapitel 4 Entwicklung der Endstufen

Verwendete Entkoppel-Kondensatoren und deren Plazierung

Zur Entkopplung von hochfrequenten Stérsignalen sind keramische Kondensatoren
zwischen +120 V und PGND sowie -120 V und PGND vorgesehen. Die 14 parallel
geschalteten Kondensatoren Cso — C76 wurden auf der Platinen-Unterseite zwischen
High-Side und Low-Side FETs platziert, sodass sie moglichst nahe am stérbehafteten
Schaltteil liegen. Sie sind untereinander mit einer lokalen Kupferflache verbunden, die
eine niederimpedante und induktionsarme Anbindung gewéhrleistet; sieche Abbildung
B.30.

Die keramischen Kondesatoren C19g — C111 liefern vorwiegend den Strom zum Umla-
den der Gate-Kapazitiaten. Sie sind direkt am Source-Anschlufl des Transistors plat-
ziert, um die Leiterschleife so klein wie moglich zu halten. Die Anbindung erfolgt iiber
breite Leiterbahnen auf der Platinen-Oberseite (Top-Lage). Der Laststrom fliefit in
der tiefergelegenen Briicken-Lage, sodass eine Verkopplung der Stréme weitestgehend
vermieden wird. (Abbildung 4.23).

Die Elektrolyt-Kondesatoren C; — Cs am Eingang der Leiterplatte dienen der Ab-
blockung. Sie kénnen am weitesten weg platziert werden, da sie durch ihren grofien
ESR zu hohen Frequenzen hin deutlich hochohmiger sind als die keramischen Kon-
densatoren. Da die Abblockung eine hohe Spannungsfestigkeit und groflie Kapazitét
erfordert, werden an dieser Stelle Elkos eingesetzt.(Abb. B.25)

Die Snubber-Kondensatoren Cios u. Ci16 sind auf der Platinen-Unterseite, unmittel-
bar unter den Leistungs-FETs platziert und tiber die lokale Kupferfliche niederimpe-
dant mit den entsprechenden FET-Anschliissen verbunden; siehe Abbildung B.30.

Leiterplatten-Lagen als Entkoppel-Elemente (burried capacitance)

Dartiber hinaus kann die parasitdre Kapazitit zweier iibereinander liegender Lagen
als Entkoppel-Element genutzt werden. Weiterfiihrende Untersuchungen hierzu finden
sich in [118] sowie in [116] und werden an dieser Stelle nicht vertieft.

Wie im Lagenaufbau 4.20 zu sehen, bildet die Lage 2 mit der Lage 3 einen Kondensa-
tor zwischen der negativen Versorgungspannung und dem Briicken-Potential sowie die
Lage 3 mit der Lage 4 einen Kondensator zwischen dem Briicken-Potential und der po-
sitiven Versorgung. Diese parasitdren Kondensatoren haben zwar eine kleine Kapazi-
tét, besitzen jedoch einen sehr niedrigen ESL. Die parasitédren Layout-Kondensatoren
liegen an dieser Stelle parallel zur Ausgangskapazitat der FETs. Die Ausgangskapazi-
tat der FETs erhoht sich hierdurch, &hnlich wie bei einem Entlastungsnetzwerk. Dem-
nach kann man die Layout-Kondensatoren als Snubber-Kondensator mit sehr kleinem
ESL und hoher Giite verstehen. Demgeméaf3 konnen diese Layout-Kondensatoren als
Erweiterung der Snubber-Kondensatoren zu héheren Frequenzen angesehen werden.

Lage 4 bildet mit Lage 5 einen parasitdren Kondensator zwischen positiver Versorgung
und Masse sowie Lage 5 mit Lage 6 einen Kondensator zwischen Masse und negativer
Versorgung. Durch den deutlich niedrigeren ESR im Vergleich zu den keramischen
Abblock-Kondensatoren, kénnen diese Layout-Kondensatoren hier als Erweiterung
der Abblockung zu héheren Frequenzen angesehen werden.
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4.7.4 Leiterbahnfiihrung

Eine Leiterbahn sollte immer im Hinblick auf die geringste eingeschlossene Fléache
gefithrt werden. Dies gilt insbesondere fiir die Lade- und Entladewege zwischen Gate
Treiber und Leistungstransistor. Der Gate Treiber wird so nahe wie moglich an die
FETs platziert. Die Hin- und Riickleitungen verlaufen moglichst parallel, damit die
eingeschlossene Flache klein und die Schleifen-Induktivitat gering wird. Abbildung
4.22 zeigt exemplarisch die Auswirkung zu grofier Leiterschleifen auf die Uberschwin-
ger der Schaltsignalen durch die parasitire Induktivitat. Im Artikel [119] werden Mes-
sungen zu unterschiedlich guten Layouts u.a. auch beziiglich der Leiterbahnfiihrung
diskutiert.

JL Y L y Y

X X
Schleifenflache A=X*Y Schleifenflache A=(X*Y)-(x"y)
Schlecht Gut

Abb. 4.22: Auswirkung der Schleifeninduktivitiat auf Uberschwinger der Schaltsigna-
le. Quelle: [119]

Abbildung 4.23 zeigt, wie diese Vorgaben im Layout des D-Verstarkers umgesetzt
wurden. Die Pfeilrichtung markiert den Einschaltvorgang des Leistungstransistors.
Beim Einschalten fliet der Gate-Strom aus den Source-Kondensatoren zum Gate
Treiber, von dort iiber die Vorwiderstdnde zum Gate, durch den Transistor-Die hin-
durch und tber den Source-Anschluss wieder zuriick zum Kondensator. Die Hin- und
Riickleitungen verlaufen zur Reduktion parasitirer Effekte parallel und werden aus-
schlieBlich auf der Top-Lage (vgl. Abb. 4.23) gefiihrt. Der Laststrom hingegen fliefit
iiber die separaten Innenlagen fiir Briickenpotential und Versorgungsspannung, so-
dass eine Verkopplung von Steuerstrom und Laststrom durch das Layout verhindert
wird.

Kupferflachen, wie beispielsweise die Flachen um die Spannungsregler fir 5 V und15 V
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Abb. 4.23: Layout des Gate-Treiber Schaltkreises auf der Top-Lage.

auf der Platinen-Oberseite ( Top-Lage) oder um die Transistoren des DC-DC-Wandlers
auf der Unterseite (Bottom-Lage), dienen zusétzlich der Warmeabfuhr (sieche Abbil-
dungen B.25 und B.30).

Kriechstréme und ungewollte Uberwindung der Isolation (creepage) kénnen zum spé-
teren Fehlverhalten der Schaltung fiithren. Kriechstrome werden durch starke Ver-
schmutzung auf der Platinenoberfliche, hohe Luftfeuchtigkeit oder die Hohe tiber
NN, in der die Leiterplatte betrieben wird, begiinstigt. Die Isolation beispielswei-
se zwischen zwei Leiterbahnen muss umso dicker sein, je héher die Strombelastung
ist. Durch das Einhalten von bestimmten Mindestabstédnden zwischen Bauteilen und
Leiterbahnen (clearance) werden spitere Probleme verhindert. Die Mindestabstan-
de richten sich nach Betriebsspannung, Art der Isolation, Verschmutzungsgrad der
Umgebung und der Uberspannungskategorie der Spannungsquelle. Der Artikel [122]
liefert neben einer tabellarischen Zuordnung der Mindestabstédnde auch die Beschrei-
bung der unterschiedlichen Verschmutzungsgrade und Uberspannungskategorien. Das
hier entwickelte Schaltungslayout erfiillt die Vorgaben der européaischen Norm EN-
60065 fir die Sicherheitsanforderungen von Audio- Video- und dhnlichen elektroni-
schen Geréaten [123]. Das Layout der sechs Leiterplatten-Lagen wird, beginnend mit
der Top-Lage, im Anhang unter B.7 gezeigt. Auf den Innenlagen sind die Umrisse der
Bauteile zur Orientierung weiterhin eingeblendet.

Die Charakterisierung der entwickelten Endstufen sowie die Analyse der Messergeb-
nisse wird in den folgenden Kapiteln beschrieben.
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Kapitel 5
Schaltverhalten

Das vorliegende Kapitel ist die kompakte Zusammenfassung einer Vielzahl von Mes-
sungen, welche sich tiber die gesamte Zeit der Promotion erstreckten. Die hieraus
gewonnenen Erkenntnisse bilden die Grundlage fiir die Analyse von Audioqualitét
und Leistung der Endstufen sowie fiir die Neuaufbereitung der theoretischen Grund-
lagen.

5.1 Messequipment und Definitionen

Aus Griinden der Ubersichtlichkeit werden an dieser Stelle global fiir alle Messungen
die Messbedingungen definiert. Die jeweiligen Oszilloskop-Aufnahmen der vier End-
stufen befinden sich im Anhang C jeweils auf einer Doppelseite, sodass immer ein
direkter Vergleich moglich ist. Am Ende der Unterkapitel 5.2 und 5.3 befindet sich
jeweils eine Tabelle, in der die Messergebnisse zusammengestellt sind.

Messgerate

e Oszilloskop: LeCroy, Model Waverunner HROG64ZI
400 MHz analoge Bandbreite, 12 bit AD-Wandler, 2 GHz Abtastrate.

e Tastkopfe: LeCroy, Model TK10
300 MHz Bandbreite, Eingangsimpedanz und Kapazitit gegen Masse 10 M2,
9,5 pF.

e Differenz-Tastkopfe: PMK, Model Bumble Bees®
300 MHz Bandbreite, differenzielle Eingangsimpedanz und Kapazitdt 10 MS2,
2 pF.

e Rogowski-Spule: PEM, Model CWT Ultra Mini 1
obere und untere Grenzfrequenz 9,2 Hz und 30 MHz
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DSP-Totzeit

Grundsétzlich werden die Messungen zum Schaltverhalten mit der nach Methode 2 er-
mittelten DSP-Totzeit durchgefiihrt. Diese Einstellung wird als optimale DSP-Totzeit
bezeichnet und stellt die Grundlage fiir einen korrekten Vergleich der Endstufen hin-
sichtlich der Audioqualitit dar (vgl. Kapitel 4.2.4).

Ein Grofiteil der Messungen wird mit der sog. Identischen DSP-Totzeit wiederholt,
wobei fur alle Halbbriicken eine Totzeit von 120 ns eingestellt wird. Von diesen Ver-
gleichsmessungen ausgenommen wird die CoolMOS-Endstufe, da hier die Betriebs-
sicherheit bei einer Totzeit von 120 ns nicht gewéhrleistet ist (siche Kapitel 4.2.4).
Demzufolge wird die CoolMOS-Endstufe in den betreffenden Abschnitten nicht in
die Diskussion mit einbezogen. Die Vergleichsmessungen dienen vorwiegend dem Er-
kenntnisgewinn.

Reverse Recovery-Verhalten

Die Messung des Drainstromes durch den High-Side Transistor gibt Aufschluss auf das
Reverse-Recovery-Verhalten der Low-Side Diode. Die Differenz aus Spitzenwert und
Endwert des Einschaltstromes sei hier als Diodenrtickstrom definiert. Der Endwert
des Einschaltstromes entspricht bei hohen Modulationstiefen in etwa dem Laststrom,
da der Rippelstrom hier minimal wird [8]. Der gemessene Drainstrom bezieht sich bei
allen Endstufen auf einen Laststrom von 7 A, um die Vergleichbarkeit zu gewéhrleis-
ten. Dies entspricht in etwa einer Ausgangsspannung von 30 V.

DEFINITION:
Diodenriickstrom: Iy = Ip on — Ir,

OSZILLOSKOP- AUFNAHMEN:
Im Anhang unter C.1 (Leerlauf) und C.6 (Aussteuerung)

Umladezeiten — Anstiegs- und Abfallzeiten

Die Anstiegs- und Abfallzeiten beschreiben die Flankensteilheit der Briickenspan-
nung beim Umladen des Briickenknotens wahrend des Schaltvorgangs. Der Begriff
Umladezeiten wird hier als Uberbegriff von Anstiegs- und Abfallzeiten verwendet.
Die gemessenen Umladezeiten beziehen sich bei allen Endstufen auf eine Ausgangs-
spannung von 30 V, um die Vergleichbarkeit zu gewéahrleisten.

DEFINITION:
Anstiegszeit trise: 10% bis 90% des Endwertes
Abfallzeit ta: 90% bis 10% des Endwertes

OSZILLOSKOP- AUFNAHMEN:
Im Anhang unter C.2 u. C.3 (Leerlauf) sowie C.7 u. C.8 (Aussteuerung)
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Schaltverzégerungen — Einschalt- und Abschaltverzogerung

Die Schaltverzogerung ist die Zeit, die von der Initiierung des Umschaltens am Ga-
tetreiber bis zum Nulldurchlaufs der Briickenspannung vergeht. Der Begriff Schalt-
verzégerungen wird hier als Uberbegriff von Einschalt- und Abschaltverzégerung ver-
wendet. Die ermittelten Daten wurden durch die Statistik-Funktion des Oszilloskops
gestlitzt und beziehen sich wieder auf die Spannung von 30 V. Aus Platzgriinden
werden die Oszillogramme nicht abgebildet — Die Schaltverzégerung sind aus den
Aufnahmen zu den Umladezeiten ersichtlich, die ermittelten Daten werden jeweils in
der Bildunterschrift vermerkt.

DEFINITION:

Einschaltverzégerung ton: Anstieg von Vggg¢ (am Gate-Treiber-Ausgang gemesse-
nen) bis NulldurchgangVy,,,=0 (Briickenspannung)

Abschaltverzogerung tog: Abfall von Vg g¢ bis Nulldurchgang von Vi,

OSZILLOSKOP- AUFNAHMEN:
sieche Umladezeiten (Im Anhang unter C.2, C.3 sowie C.7, C.8)

Flankenmodulation und Nulllinie

Die Flankenmodulation zeigt, wie stark die Spannungsflanke am Briickenknoten wéh-
rend einer Periode des Ausgangssignals von ihrem Schaltzeitpunkt im Leerlauf ab-
weicht. Im Leerlauf variiert die Position der Briickenspannung nicht — die Persistence-
Aufnahme zeigt eine einzelne Linie, die Nulllinie. Die Breite der Flankenmodulati-
on entspricht der effektiven Totzeit und gibt unmittelbar Aufschluss auf den zeit-
lichen Fehler im PWM-Signal am Briickenknoten. Die maximale Breite wird unter
Vollaussteuerung bei der grofitmoglichen Modulationstiefe von m=0,97 erreicht. Diese
Messmethode wird grundlegend in Kapitel 2.4.4 beschrieben, die Kanal- und Trigger-
Einstellungen sind hier die selben.

Die Gate-Source-Spannungen wurden am Ausgang des Gate-Treiber vor dem Wider-
stands-Netzwerk abgegriffen. Bei der Messung direkt am Transistor-Anschlussbein
war es nur bei den SiC-Endstufen moglich, die Aufnahme unter Vollaussteuerung kor-
rekt zu triggern. Da der Verlauf der Gate-Source-Spannung hinter dem Widerstands-
Netzwerk bei den konventionellen Transistoren zu stark vom Laststrom abhéangt,
konnte keine Trigger-Bedingung gefunden werden, die im Persistence-Modus alle
Schaltflanken einer Ausgangsperiode aufzeichnet.

DEFINITION:
Breite der Flankenmodulation = effektiver Totzeit
Flankenmodulation im Leerlauf = Nulllinie

OSZILLOSKOP-AUFNAHMEN:
Im Anhang unter C.4 (Leerlauf) sowie C.5 (Central Region) und C.9, C.10 (Ausstrg.)
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5.2 Schaltverhalten in der PWM Central Region

Das Schaltverhalten in der Central Region unterscheidet sich grundlegend vom Schalt-
verhalten unter Aussteuerung. Charakteristisch fir die Central Region ist, dass der
Rippelstrom am Briickenknoten wihrend jeder Leitphasen der Transistoren seine
Richtung wechselt. In der Central Region iniziert immer das Abschalten des jewei-
ligen Transistors die Anderung der Briickenflanke. Entgegen der Theorie wird hier
jedoch nach einer kurzen resonanten Umladephase hart eingeschaltet.

Die folgenden Messungen sind im Leerlauf aufgenommen, nur Flankenmodulation
und Rippelstrom werden zusétzlich auch am Ende der Central Region dargestellt.
Tabelle 5.1 fasst alle gemessenen Schaltzeiten zusammen.

5.2.1 Reverse-Recovery-Verhalten im Leerlauf
Messungen unter C.1

Das Reverse-Recovery-Verhalten unterscheidet sich im Leerlauf kaum, da der Rip-
pelstrom, der zuvor durch die Diode flieit, vergleichsweise klein ist und hierbei nur
wenig Speicherladung in der Diode entsteht.

Der Spitzenwert des Diodenriickstroms liegt bei allen Halbbriicken mit Ausnahme
der HEXFET-Briicke etwas tiber 10 A. Die Stromspitze der HEXFET-Briicke ist
mit 7,6 A etwas geringer. Im Vergleich zum Aussteuerfall entfallt hiermit auch die
charakteristische Einsattelung am Fufle der Briickenspannung.

An dieser Stelle sei noch einmal bemerkt, dass der SiC-JFET nicht iiber eine inte-
grierte Body-Diode verfiigt. Dementsprechend beziehen sich alle Aussagen beziiglich
des Reverse Recovery-Verhaltens auf die extern parallel geschaltete SiC-Diode.

5.2.2 Anstiegs- und Abfallzeiten im Leerlauf

Im Leerlauf ergeben sich infolge des niedrigen Laststroms und der fehlenden Reverse-
Recovery-Vorgénge bei allen Halbbriicken sehr saubere Schaltvorgéange mit moderaten
Uberschwingern und symmetrischen Umladezeiten®.

Optimale DSP-Totzeit - Messungen unter C.2

Die Spannungsflanken am Briickenknoten verlaufen bei allen Endstufen steilflankig,
Anstiegs- und Abfallzeit sind in etwa gleich lang. An den Gate-Signalen wird deut-
lich, dass der aktive High-Side Transistor aufgrund der optimalen DSP-Totzeit hart
einschaltet, bevor die ansteigende Briickenspannung die positive Betriebsspannung
erreicht hat. Die fallende Flanke am Briickenknoten entsteht infolge des kommutie-
renden Stroms. Auch hier schaltet der eigentlich passive Low-Side Transistor noch

1 Anstiegs- und Abfallzeiten sind in etwa gleich lang
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wahrend des Kommutierungsvorgangs hart ein. Somit zeigt die Spannungsflanke zwei
Steigungen: Im ersten Abschnitt ein kurzes flaches Teilstiick durch resonantes Um-
laden, dessen Steigung durch die Kapazitaten am Briickenknoten bestimmt ist. Im
Anschluss daran der steilflankige Teil durch hartes Schalten, welcher vom Einschalt-
vorgang des Transistors abhéangt. Aufgrund der grofleren Ausgangskapazitéit sind die
resonanten Teilstiicke bei den konventionellen Halbbriicken ungleich flacher. Mit der
optimalen DSP-Totzeit werden die resonanten Umladevorgéange auf die kleinstmogli-
che Lange reduziert (vergl. Kapitel 4.2.4). Je kiirzer das resonante Teilstiick der Span-
nungsflanke, desto geringer der Einfluss der Transistorkapazitdten auf die Anstiegs-
und Abfallzeiten. Die Umladezeiten fiir die Briickenspannung werden durch das har-
te Einschalten bei optimaler Totzeit angeglichen im Vergleich zu den Umladezeiten
unter identischer DSP-Totzeit.

Die Umladezeiten sind jeweils symmetrisch, mit Ausnahme der CoolMOS-Briicke.
Hier ist die Abfallzeit langer als die Einschaltzeit. Die kiirzesten Umladezeiten weist
die SiC-MOSFET-Halbbriicke auf, die Zeiten der SiC-JFET-Endstufe liegen etwas
dariiber. Verglichen mit den SiC-Briicken betrigt die Anstiegszeit der HEXFET-
Halbbriicke in etwa das Doppelte, die der CoolMOS-Briicke das 3,7-fache. Diese
beiden Werte werden durch die flache Steigung des resonanten Teilstiicks verlan-
gert. Bemerkenswert ist, dass die Flankensteilheit der CoolMOS-Briicke nach dem
Einschalten des Transistors mit der Steilheit der SiC-Briicken vergleichbar ist. Das
extrem flache und etwas langere resonante Teilstiick verldngert hier jedoch die ge-
samte Umladezeit. Bei dem HEXFET ist das resonante Umladen steiler, die restliche
Flankensteilheit jedoch geringer.

Identische DSP-Totzeit - Messungen unter C.3

Wird die am DSP eingestellte Totzeit fir alle Halbbriicken in die Gré8enordnung der
CoolMOS-Briicke erhoéht, so verlangern sich demgeméafl das resonante Teilstiick der
Briickenspannung. Insbesondere bei den SiC-Halbbriicken verédndert sich der Schalt-
vorgang hierdurch génzlich. Die langere Totzeit von 120 ns reicht aufgrund der gerin-
gen Ausgangskapazitat aus, um den Briickenknoten fast vollstandig resonant umzula-
den (siehe Zeiten in Tab. 4.1, Kapitel 4.2.4). Infolgedessen wird die Spannungsflanke
sehr flach und die Anstiegs- und Abfallzeiten der SiC-Halbbriicken verlangern sich
auf das 3-4-fache.

Bei der HEXFET-Halbbriicke vergroBert sich der resonante Teilstiick auf ca. 1/3 des
gesamten Spannungshubs, wodurch sich die Umladezeiten in etwa verdoppeln. Da die
Zeit fur das vollstdndige resonante Umladen um ein Vielfaches grofler ist, setzt hier
das harte Schalten viel frither ein als bei den SiC-Halbbriicken. Demzufolge werden
die Umladezeiten durch die lingere DSP-Totzeit weniger stark beeinflusst.

Vergleicht man die gemessenen Werte, so fallt auf, dass die Umladezeiten der SiC-
Halbbriicken nun sowohl Anstiegs- als auch Abfallzeit der konventionellen Halb-
briicken tiberschreiten. Die flacheren Flanken fiithren zu einem groéferen Fehler in den
Spannungs-Zeitflichen des PWM-Signals. Hier wird deutlich, dass ein spannungsloser
Schaltvorgang (zero voltage switching, ZVS) fiir diese Halbbriicken nachteilig ist.
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5.2.3 Schaltverzogerung im Leerlauf

Im Gegensatz zu den Umladezeiten sind die Schaltverzogerungen im Leerlauf sehr
unterschiedlich. Die Unterschiede ergeben sich hauptséchlich durch den Verlauf der
Gate-Source-Spannung und das resonante Teilstiick der Briickenspannung.

Optimale Totzeit - Messungen unter C.2

Die Abschaltverzogerung der beiden SiC-Briicken liegt mit durchschnittlich 56 ns in
der gleichen Grofienordnung. Die HEXFET-Briicke benotigt fast die 3-fache Zeit, die
CoolMOS-Briicke die 4,4-fache. Bei den SiC-Briicken verlduft die Gate-Source Span-
nung steilflankig und wird kaum vom Miller-Effekt unterbrochen. Mit dem steileren
Verlauf sinken die Schaltverzégerungen. Bei den konventionellen Transistoren, insbe-
sondere dem CoolMOS, wird das Ein- und Abschalten zusétzlich durch das flache
resonante Teilstiick verlangert.

Die Einschaltverzégerung der SiC-Briicken ist vergleichbar und betrégt ca. 30 ns. Die
HEXFET-Briicke benétigt fast die 2,7-fache Zeit, die CoolMOS-Briicke jedoch nur
die doppelte. Auch beim Einschalten fillt die steilflankige Gate-Source-Spannung der
SiC-Briicken auf. Bei den Gate-Source-Spannungen der konventionellen Halbbriicken
ist der Miller-Effekt deutlich zu erkennen. Die Einschaltverzégerung der CoolMOS-
Briicke im Vergleich zur HEXFET-Briicke ist geringer, da der resonante Umladevor-
gang frither startet und die Briickenspannung steilflankiger umladt.

v Var

Vesis

Abb. 5.1: oben: Definition der Einschaltverzogerung. unten: Einschaltvorgang der
SiC-Halbbriicke im Leerlauf.
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Identische Totzeit - Messungen unter C.3

Die Abschaltverzogerung erhoht sich bei allen Halbbriicken, da die héhere DSP-
Totzeit das resonante Teilstiick der Briickenflanke verldngert. Zudem verschiebt sich
mit der flachen resonanten Flanke auch der Nulldurchgang der Briickenspannung
weiter nach rechts.

Die Einschaltverzogerung kann hier nur fiir die konventionellen Halbbriicken ange-
geben werden, denn bei den SiC-Briicken ist der Nulldurchgang der Briickenflanke
durchschritten, bevor der aktive Transistor einschaltet. Somit ist eine Einschaltver-
zogerung, wie sie eingangs definiert wurde, hier nicht vorhanden. Abbildung 5.1)
veranschaulicht diesen Sachverhalt.

5.2.4 Rippelstrom-Messung und -Berechnung

Der Extremwert des Rippelstroms wird durch die Filterinduktivitédt, die Schaltfre-
quenz der Briicke sowie die Hohe der Betriebsspannung bestimmt. Die Gréfienord-
nung des Rippelstrom sei anhand der folgenden Abschatzung bestimmt:

Zu Grunde gelegt wird eine Endstufe mit einer Schaltfrequenz von 400 kHz an einer
Betriebsspannung von +50 V und einer Filterinduktivitdt von 18 nH. Bei einem Tast-
verhiltnis von 50% liegt, vereinfacht gesehen, die gesamte Betriebsspannung iiber der
Induktivitat fir die Halfte der Periodendauer an. Nach Formel A.1 ergibt sich der
Extremwert des Rippelstroms am Ende der Leitphase zu 3,5 A.

Abb. 5.2: Der Rippelstrom wird bei einem Tastverhéltnis von 50% maximal. Der
Verstarker befindet sich hier im Leerlauf, das Eingangssignal ist Null.
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Abbildung 5.2 zeigt den Rippelstrom im Leerlauf der SiC-MOSFET-Endstufe. Das
Eingangssignal ist Null, das Ausgangssignal liegt im milli-Volt Bereich. Der Rippel-
strom wird auf Kanal 2 (rot) und die Briickenspannung auf Kanal 3 (blau) darge-
stellt. Der Maximalwert des Rippelstroms von 1,4 A ist fiir alle Endstufen gleich.
Feine Unterschiede ergeben sich lediglich in den Uberschwingern, bedingt durch das
unterschiedliche Schaltverhalten der Endstufen am Briickenknoten.

5.2.5 Rippelstrom am Ende der PWM Central Region

Das Ende der PWM Central Region ist bei einer Aussteuerung von ca. 12% erreicht.
Die effektive Ausgangsspannung betragt hier 4 V, der Scheitelwert des Ausgangs-
signals +5,6 V. Auf dem Scheitelwert erreicht der Laststrom genau die Hohe des
maximalen Rippelstroms. Da sich der Laststrom als Gleichanteil zum Rippelstrom
hinzuaddiert, wird der Gesamtstrom am Briickenknoten in seinem Minimum genau
zu Null. Von nun an wechselt der Strom am Briickenknoten wiahrend der Leitphasen
der Transistoren nicht mehr seine Richtung, wie in der Central Region tiblich.

Abb. 5.3: Der Rippelstrom mit dem Laststrom als Gleichanteil wechselt am Ende der
PWM Central Region nicht mehr seine Richtung.

Abbildung 5.3 belegt das Ende der Central Region mit den Schaltzyklen auf dem
positiven Ausgangsscheitel. Der auf Kanal 2 in rot dargestellte Rippelstrom beriihrt
in seinem Minimum die x-Achse und wird nicht mehr negativ. Die Briickenspannung
ist auf Kanal 3 in blau, die Ausgangsspannung auf Kanal 4 in griin dargestellt2.
Im Umkehrschluss bleibt der Gesamtstrom in den Schaltzyklen auf dem negativen

2 Auf Kanal 4 ist aus Griinden der Ubersichtlichkeit ein Offset von 1 V eingestellt.
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Scheitel negativ und wird in seinem Maximum genau zu Null. In einer entsprechenden
Oszilloskop-Darstellung befande er sich demnach unterhalb der x-Achse.

Bei hoheren Aussteuerungen wird der Gesamtstrom auch in seinen Extrema nicht
mehr zu Null, sondern bleibt vollstdndig im positiven bzw. negativen Bereich — Die
Central Region wird verlassen.

5.2.6 Nulllinie im Leerlauf
Messungen unter C.4

Im Leerlauf tritt die Briickenflanke immer an der selben Position auf — in der Per-
sistence-Aufnahme ergibt sich eine einzelne Linie. Die Aufnahmen im Anhang zeigen
den Einfluss unterschiedlicher DSP-Totzeiten. Mit steigender DSP-Totzeit verlangert
sich das resonante Teilstiick und die Briickenflanke wird flacher. Die kiirzeste DSP-
Totzeit entspricht der in Kapitel 4.2.4 ermittelten optimalen Totzeit. Die langste
hier eingestellte Totzeit gleicht der Zeit, die der Briickenknoten mindestens fir ein
vollstandig resonantes Umladen benétigt. Die Gate-Spannung der High-Side (Kanal 1,
gelb) tritt erst dann auf, wenn die Briickenspannung ihren Sollwert erreicht hat. Der
Unterschied zwischen der maximalen Totzeit und der néchst kiirzeren Totzeit ist meist
nur an den verdnderten Uberschwingers erkennbar.

Die Flankensteilheit des resonanten Umladevorgangs verdeutlicht die unterschied-
lich groflen Kapazitdten am Briickenknoten. Die Kapazitat am Briickenknoten wird
vorwiegend durch die Ausgangskapazitit der Transistoren und die Kapazitdt des
Snubber-Kondensators bestimmt3. Die Gréfle der Transistorkapazitit fiir eine sta-
tische Drain-Source-Spannung von 100 V kann Tabelle 5.4 entnommen werden. Es
muss jedoch in Betracht gezogen werden, dass die Ausgangskapazitit Coss wihrend
des Umladevorgangs ihre Grofle dndert. Die Abhédngigkeit von der Drain-Source-
Spannung kann den Kennlinien im Anhang A.3 entnommen werden.

Die SiC-JFET-Halbbriicke weist die geringste Kapazitidt am Briickenknoten und da-
mit auch die kiirzeste Zeit von 145 ns fiir das resonante Umladen auf. Fir den SiC-
MOSFET verlangert sich diese Zeit um 1/3 auf 200 ns. Die Briickenflanken des HEX-
FETs dhneln in Steilheit und Kurvenform denen des SiC-MOSFETs. Man beachte,
dass in der Oszilloskop-Darstellung die zeitliche Auflésung halb so grof ist. Das reso-
nante Umladen ist also nach der doppelten Zeit von 415 ns beendet, da die Kapazitét
am Briickenknoten in etwa den zweifachen Wert aufweist.

Die CoolMOS-Briicke benétigt mit 750 ns die langste Zeit fiir das resonante Umla-
den, obwohl die Kapazitidt am Briickenknoten fiir 100 V die gleiche Gréle hat wie
die der SiC-MOSFET-Briicke (Tabelle 5.4). Hier fihrt der grofie Roll-Off Faktor
der Briickenspannung zu einer Verlingerung der Umladezeit. Der Ubergang von sta-
tischer Briickenspannung zur sich d&ndernden Flanke weist einen stark abgerunde-
ten Charakter auf, die Flankensteilheit im Nulldurchgang hingegen ist mit der des

3Die parasitdre Wicklungskapazitdt der Filterdrossel sowie die verteilte Kapazitat der Leiterplat-
te konnen vernachlissigt werden, vgl. Kapitel 5.4.
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HEXFETSs vergleichbar. Die Ursache lasst sich von dem starken Kapazitédtsanstieg
zu kleinen Drain-Source-Spannungen hin und dem Minimum der Rickwirkungska-
pazitat ableiten [97] (s. auch Kapitel 3.2). Wahrend des Umladevorgangs ergibt sich
die resultierende Ausgangskapazitidt am Briickenknoten aus der Parallelschaltung der
beiden verdnderlichen Ausgangskapazitdten von High-Side und Low-Side. Im Null-
durchgang der Briickenspannung haben beide Ausgangskapazititen die selbe Grofle,
da iiber beiden Transtitoren die gleiche Drain-Source-Spannung abfillt. Die resul-
tierende Gesamtkapazitét erreicht hier ihr Minimum. Am Ubergang von statischer
Briickenspannung zur sich dndernden Flanke (im folgenden kurz Wendepunkt) sind
die Kapazitaten unterschiedlich grofl, da jeweils ein Transistor in den leitenden Zu-
stand tibergeht und der Spannungsabfall iiber der Drain-Source-Strecke nun unter-
schiedlich ist. Die resultierende Gesamtkapazitit wachst am Wendepunkt auf die
maximale Grofle an. Die Grofle der resultierenden Kapazitét ergibt sich fir den un-
teren Wendepunkt zu Coes s (Vps — 0 V) und Cogs,1,5(Vps — 100 V) und fir den
oberen zu Cogs 1,5(Vps = 0 V) und Cogs,1s(Vps — 100 V).

Da die Grofle der CoolMOS-Ausgangskapazitit Coss um drei Groflenordnungen wichst,
wenn der Transistor in den leitenden Zustand iibergeht, verlangsamt sich der Umla-

devorgang an den Wendepunkten. Der Roll-Off Faktor der Briickenspannung steigt.

Fir den Transistor, der vom sperrenden in den leitenden Zustand iibergeht, ist die

Kapazitat im Nulldurchgang der Briickenspannung von der Gréfie des SiC-MOSFETSs

(215 pF bei Vpg = 100 V) bereits auf die GroBe des HEXFETs (700 pF bei Vpg =

50 V) angewachsen. Dies erklart auch die vergleichbare Flankensteilheit im Nulldurch-

gang. Im Vergleich dazu vergrofiert sich die Ausgangskapazitiat des SiC-MOSFETs

lediglich auf 330 pF.

Beim vollstdndigen resonanten Umladen zeigen die parasitiren Kapazitidten also den
grofiten Einfluss. Vergleicht man in den Messungen die Spannungsflanke des resonan-
ten Umladens mit der unter optimaler Totzeit entstandenen Spannungsflanke, so wird
die zuvor beschriebene Angleichung im Schaltverhalten deutlich. Nach dem Einschal-
ten der High-Side liegt die Flankensteilheit bei allen Halbbriicken in einer &hnlichen
Groflenordnung. Der starke Einfluss der parasitaren Kapazitaten wird durch eine op-
timale eingestellte DSP-Totzeit somit etwas abgeschwécht.

5.2.7 Flankenmodulation am Ende der Central Region
Messungen unter C.5

Die Flankenmodulation zeigt, dass die Schaltflanke bei allen Halbbriicken die Position
der Nulllinie verlasst, sobald das Tastverhaltnis von 50% abweicht. Wie in Kapitel
2.4.4 beschrieben, wird dies in der Literatur nicht berticksichtigt. Mit der zeitlichen
Verschiebung von Kommutierungsflanke (links) zu Einschaltflanke (rechts) entsteht
demnach auch in der Central Region eine effektive Totzeit.

Bei den SiC-Briicken ist die zeitliche Verschiebung mit wenigen Nano-Sekunden ver-
nachléssigbar klein. Die zeitliche Verschiebung der konventionellen Halbbriicken un-
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Leerlauf SiC-MOSFET SiC-JFET HEXFET CoolMOS

(Cree) (Semi- (IR) (Infineon)
south)

DSP-Totzeit: optimiert 35 (120) 35 (120) 70 (120) 190

(identisch) in ns

Abfallzeit der Briicken- | 19 (75) 24 (80) 34 (69) 55

spannung tga) tn ns

Anstiegszeit der Briicken- | 18 (79) 23 (81) 36 (77) 68

spannung trise N NS

Abschalt-Verzégerung 60 (138) 53 (80) 147 (194) | 245

tofr in NS

Einschalt-Verzogerung 31 (P, vgl 28 (B, vgl. | 80 (78) 58

ton M MS Abb. 5.1) Abb. 5.1)

Zeit fur das vollstdndige | 200 145 415 750

res. Umladen t,es tn mns

effektive Totzeit am Ende | 5,5 4 11 82

der CR teg,cr in ns

rechtss. Verschiebung | 2,5 2,5 4 15

(verzogert) in ns

linkss. Verschiebung (ver- | 3 1,5 7 67

fritht) in ns

Diodenriickstrom im 10,6 11 7,6 11,6

Leerlauf I, in ns

Tab. 5.1: Schaltverhalten im Leerlauf mit optimaler (identischer) DSP-Totzeit.

terscheidet sich hiervon deutlich. Insgesamt ist die effektive Totzeit bei allen Halb-
briicken am Ende der Cental Region vergleichsweise gering.

Bei den konventionellen Halbbriicken fallt die abweichende Hillkurve der Briicken-
flanken-Schar auf. Diese ergibt sich zum einen durch den flachen resonanten Umla-
devorgang und zum anderen durch die Laststromabhéngigkeit der Abschaltverzoge-
rung. Die CoolMOS-Briicke zeigt die grofite linksseitige Verschiebung, was zum einen
durch das ldngere resonante Teilstiick bedingt ist. Zum anderen zeigt sich bereits
bei der niedrigen Aussteuerung am Ende der Central Region die starke Abhéngigkeit
der Abschaltverzogerung vom Laststrom. Die unterschiedlichen Schaltverzégerungen
sind gut erkennbar — der Abstand zwischen den Gate-Signalen (rot, gelb) und der
Briickenflanke (blau) ist bei den SiC-Briicken auffallend geringer.
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5.3 Schaltverhalten bei hoher Aussteuerung

Das Schaltverhalten unter hoher Aussteuerung wird vom Laststrom bestimmt, wel-
cher den Rippelstrom der Central Region deutlich tibersteigt. Im Aussteuerungsfall,
also auBerhalb der Central Region, bestimmt immer der aktive* Transistor das Auf-
treten der Briickenspannung. Charakteristisch fir den Aussteuerungsfall ist, dass der
Laststrom wéahrend des gesamten Schaltzyklus seine Richtung beibehélt. Die Hohe
des Laststroms wirkt sich beim Abschalten des aktiven Transistors auf den Kommu-
tierungsvorgang aus und beeinflusst beim Einschalten den Reverse-Recovery-Vorgang
des passiven Transistors.

Die folgenden Messungen zeigen jeweils einen Schaltzyklus bei einer Ausgangsspan-
nung von 30 V, bzw. 7 A. Die Ausnahme bilden die Flankenmodulation, welche unter
Vollaussteuerung aufgenommen wurde sowie der Schaltzyklus unter Vollaussteuerung,

5.3.1 Reverse-Recovery-Verhalten unter Aussteuerung
Messungen unter C.6

Mit steigender Aussteuerung nimmt der Spitzenwert des Einschaltstromes bei allen
Halbbriicken zu. Der Einschaltspitzenstrom setzt sich aus Diodenriickstrom der Body
Diode sowie dem Laststrom zusammen. Der gemessene Spitzenwert betragt fiir die
SiC-Briicken knapp 18 A und ist damit halb so grofl wie die der CoolMOS-Briicke mit
36 A. Die Einschaltspitze der HEXFET-Briicke liegt bei ca. 3/4 und betragt 25 A.

Der Zuwachs im Vergleich zum Leerlauf ist bei den SiC-Halbbriicken jedoch geringer
als bei den konventionellen Briicken. Hier féllt auf, dass die Differenz aus Spitzen-
wert und Endwert des Einschaltstromes, also der Dlodenriickstrom, iiber die gesamte
Aussteuerung in etwa konstant bei etwa 10 A bleibt.

Bei den konventionellen Briicken hingegen wéchst der Diodenriickstrom mit steigen-
der Aussteuerung nichtlinear an. Fiir den gemessenen Endwert von 7 A betragt die
Differenz bei der HEXFET-Briicke 18 A, bei der CoolMOS-Briicke 29 A. Diese Beob-
achtung kann in den Messungen unter D.2 an der Hiillkurve des Drainstromes (Kanal
4, griin) verifiziert werden. Hier fallt auch auf, dass der Zuwachs des Diodenriickstro-
mes individuell verschieden ist. Bei der HEXFET-Briicke fallen die maximalen Strom-
spitzen nicht mit dem Scheitelwert des Laststroms (10 A) zusammen, sondern treten
leicht versetzt bei jeweils 9 A auf. Bei der CoolMOS-Briicke hingegen ergibt sich um
den Scheitel herum ein Plateau statt eines Tals. Wie bereits im Kapitel 2.5 erwahnt,
unterliegen die genauen laststromabhédngigen Verdnderungen verschiedenen physika-
lischen Parametern im Halbleiter, welche an dieser Stelle nicht weiter vertieft werden
kénnen.

Der Diodenriickstrom der konventionellen Transistoren &ndert sich demnach individu-
ell und nichtlinear mit der Aussteuerung. Im Gegensatz dazu ist der Diodenriickstrom

4Unter positiver Aussteuerung arbeitet die High-Side als aktiver Transistor, unter negativer Aus-
steuerung die Low-Side.
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des SiC-Transistors sowie der SiC-Schottky-Diode quasi unabhéngig von der Aus-
steuerung. Die Ursache fiir den Unterschied zwischen den Technologien liegt hier in
der Zusammensetzung des Diodenriickstroms, die sich durch die Superposition zweier
Effekten bestimmt: Der reine Riickwartserholungsstrom, welcher die Speicherladung
aus der Raumladungszone der Diode ausrdumt, sowie ein kapazitiver Strom, welcher
in die Sperrschichtkapazitiat des Transistors bzw. pn-Ubergangs flieBt, wihrend die
Gegenseite einschaltet [124].

Nach den Untersuchungen in [124] und in [125] besteht der Diodenrtickstrom in Silizi-
umkarbid priméar aus dem kapazitiven Ladestrom. Der Riickwéartserholungsstrom ist
wegen der geringen Speicherladung Q,, in Siliziumkarbid vernachléssigbar klein. Dies
wird auch vom Hersteller Cree in der Kolumne [126] bestétigt. Bei den konventionel-
len Transistoren hingegen ist die Speicherladung Q,, deutlich hoher, sodass hier der
Riickwartserholungsstrom iiberwiegt. Da die in der Raumladungszone gespeicherte
Ladung abhingig von der Laststromhohe ist, nimmt der Riickwértserholungsstrom
mit steigender Aussteuerung zu und der Diodenriickstrom steigt bei den konventio-
nellen Endstufen mit dem Laststrom an. Der kapazitive Strom hingegen richtet sich
lediglich nach der Sperrspannung iiber der Transistorkapazitidt, welche in der Halb-
briicke unabhéngig von der Aussteuerung ist. Damit bleibt der Diodenriickstrom in
Siliziumkarbid auch bei steigendem Laststrom nahezu konstant, da die Anderung des
Riickwartserholungsstrom vernachlédssigbar ist. Bemerkenswert ist, dass die intrinsi-
sche Body-Diode des SiC-MOSFETs und die SiC-Schottky-Diode eine vergleichbares
Reverse-Recovery-Verhalten aufweisen. Die Messungen beziiglich der Schaltverluste
unter verschiedenen Aussteuerungen in Kapitel 7.2 bestédtigen diese Beobachtung.

Die Auswirkung der unterschiedlich hohen Diodenriickstromspitzen von konventio-
nellen und SiC-Halbleitern zeigt sich auf der Briickenspannung als Einsattelung am
Fufle der Einschaltflanke. Diese Einsattelung ist auf der Einschaltflanke der konven-
tionellen Halbbriicke gut erkennbar, bei den SiC-Briicken hingegen nur angedeutet.
Damit ist der Einfluss des Reverse-Recovery-Vorgangs auf den Einschaltvorgang bei
den SiC-Halbbriicken geringer.

Abschlielend sei bemerkt, dass die Strommessung der CoolMOS-Briicke das in Ka-
pitel 3.2 beschriebene harte Reverse-Recovery-Verhalten der Body-Diode aufzeigt.
Die Kurvenform des Einschaltstroms ist hier auffallend asymmetrisch. Die hohere
Flankensteilheit der abfallenden Kurve weist auf das plotzliche Abreifien des Dioden-
rickstroms hin, welches in der Literatur als snappy bezeichnet wird.

5.3.2 Anstiegs- und Abfallzeiten unter Aussteuerung

Mit steigendem Laststrom verdndern sich sowohl der Kommutierungs-, als auch der
Einschaltvorgang.

Optimale DSP-Totzeit - Messungen unter C.7

Die geringen Unterschiede zwischen den Halbbriicken beim Umladen im Leerlauf
gleichen sich mit zunehmender Aussteuerung weiter an, da die Flankensteilheit der

117



Kapitel 5 Schaltverhalten

konventionellen Briicken zunimmt. Dieser Effekt ist beziiglich der Anstiegszeit etwas
ausgepragter.

Die Anstiegszeit der beiden SiC-Briicken sowie der HEXFET-Briicke sind jetzt bis
auf wenige Nano-Sekunden gleich und betrdgt im Schnitt 22 ns. Der Kurvenverlauf
ist &hnlich, die Uberschwinger unterscheiden sich mehr in der Frequenz als in der
maximalen Amplitude. Die Frequenz wird hier vorwiegend durch Snubber- und Aus-
gangskapazitit des Transistors bestimmt (vgl. Abschnitt 5.4).

Die geringste Anstiegszeit zeigt die CoolMOS-Briicke mit 17 ns. Der Reverse-Recovery-
Vorgang ersetzt jetzt das flache Teilstiick des resonanten Umladens des Leerlaufs, wel-
ches die Anstiegszeit dort verlangerte. Die Einsattelung durch den Reverse-Recovery-
Vorgang liegt unterhalb der 10%-Grenze, sodass die Anstiegszeit davon unberiihrt
bleibt. Weiterhin faillt auf, dass die Flankensteilheit im Nulldurchgang grofier als die
der SiC-Briicken ist. Mit dem doppelten Einschaltstrom und der verhiltnismaBig ge-
ringen Kapazitdt im Nulldurchgang kann der Briickenknoten sehr schnell umgeladen
werden. Die Spannungsflanke wird demgemafl durch den Reverse-Recovery-Vorgang
der Body-Diode beschleunigt [127]. Dieser Effekt wirkt auch bei der HEXFET-Briicke,
der Einfluss ist aufgrund des niedrigeren Einschaltstroms jedoch geringer. Infolge des
steilflankigen Anstiegs sind bei der CoolMOS-Briicke die stirksten Uberschwinger zu
verzeichnen (vgl. Abschnitt 5.4).

Die Abfallzeit der SiC-Briicken ist identisch. Im Vergleich hierzu sind die Zeiten der
konventionellen Halbbriicken ldanger und die Spannungsflanke flacher. Der Kommu-
tierungsvorgang wird durch die (verédnderliche) Grofle der Kapazitdten am Briickenk-
noten, sowie durch die Héhe des Laststroms bestimmt.

Im Vergleich zu den SiC-Briicken wird bei der HEXFET-Briicke bei gleichem Last-
strom eine insgesamt hohere Kapazitit umgeladen, wodurch sich die Abfallzeit ver-
langert. Die Abfallzeit der CoolMOS-Briicke wird durch den starken Roll-Off Faktor
der Briickenspannung® verlangert. Die iiberproportionale Vergréferung der Ausgangs-
kapazitat zu kleinen Drain-Source-Spannungen verlangsamt den Kommutierungsvor-
gang jeweils an den Wendepunkten der Briickenspannung. Die Flankensteilheit im
Nulldurchgang ist jedoch mit der des HEXFETs vergleichbar (vgl. Abschnitt 5.2.6).
Zwischen den SiC-Briicken (kiirzeste) und der CoolMOS-Briicke (ldngste) liegt eine
Differenz von 22 ns.

Im Gegensatz zum Leerlauf, beeinflusst das Einschalten der Low-Side den Kommu-
tierungsvogang hier nicht merklich. Bei der Betrachtung der Gate-Signale féllt auf,
dass die Low-Side wihrend des Kommutierungsvogangs gar nicht oder nur noch an-
satzweise einschaltet. Dies erklart sich dadurch, dass mit steigender Aussteuerung die
Verlaufe der Gate-Spannung flacher werden und sich zudem die Abschaltverzégerung
der Transistoren reduziert (Laststrom-Abhéngigkeit, siehe Kapitel 5.3.3).

Sstark abgerundeter Charakter am Ubergang von der statischen Briickenspannung zur sich én-
dernden Flanke (Wendepunkt)
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Identische DSP-Totzeit - Messungen unter C.8

Die langere DSP-Totzeit nimmt kaum Einfluss auf die Umladezeiten, da hier ein hoher
Laststrom zum Umladen der Kapazititen zur Verfiigung steht. Die Anstiegszeit bleibt
weitestgehend unverandert, die Abfallzeit verlangert sich geringfiigig infolge des etwas
langsameren Kommutierungsvorgangs.

5.3.3 Schaltverzogerung unter Aussteuerung

Im Vergleich zum Leerlauf hat sich die Abschaltverzogerung bei allen Halbbriicken
reduziert. Die Abschaltverzogerung sinkt, da sowohl das Auftreten der Kommutie-
rungsflanke® als auch die Flankensteilheit am Briickenknoten vom Laststrom abhéngt
(vgl. Kapitel 2.4.4, Abschnitt Flankenmodulation).

Optimale Totzeit - Messungen unter C.7

Die Differenz zum Abschalten im Leerlauf ist bei den konventionellen Briicken be-
sonders ausgeprigt, da die Gate-Source-Spannung hier im Vergleich zu den SiC-
Spannungen einen ausgesprochen flachen Verlauf aufweist. Infolge des flachen Ver-
laufs liegen die Spannungen zum Abschalten des niedrigen Rippelstroms im Leer-
lauf und des hohen Laststroms unter Vollaussteuerung deutlich weiter auseinander.
Dementsprechend beginnt die Kommutierung unter Last frither und die zeitliche Dif-
ferenz im Vergleich zum Leerlauf ist grofler als bei den SiC-Briicken. Dies wirkt sich
auch auf die effektive Totzeit aus’. DemgeméB ist die Abschaltverzégerung der kon-
ventionellen Briicken stédrker vom Laststrom abhéngig als die der SiC-Halbbriicken.
Die Abschaltverzogerung der HEXFET-Briicke reduziert sich um 1/3 (33%), die der
CoolMOS-Briicke um 2/3 (65%), wihrend die Abschaltverzégerung der SiC-Briicken
sich lediglich um 15% (MOSFET) und um 7,5%(JFET) &ndern.

Der Absolutwert der Abschaltverzogerung betréigt fiir die konventionellen Halbleiter
im Vergleich zu den SiC-Hableitern nur noch knapp das doppelte (statt dem drei-
bzw. vierfachen, wie im Leerlauf). Demzufolge konnte die am DSP eingestellte Totzeit
fir die SiC-Halbbriicken im Vergleich zur HEXFET-Briicke maximal um die Hélfte
reduziert werden.

Die Einschaltverzégerung der SiC-Briicken liegt etwa um den Faktor 2,5 unter den
Zeiten der konventionellen Halbbriicken. Im Vergleich zum Leerlauf ist die Einschalt-
verzogerung bei allen Halbbriicken gestiegen, obwohl die Anstiegszeit der Briicken-
spannung gleich (trise fiir SiC) bzw. geringer (trise fiir konv.) ist. Die Spannungsflanke
am Briickenknoten wird durch die Einsattelung am Fufle der Briickenspannung relativ
zum Einschaltzeitpunkt der High-Side nach rechts verschoben. Da die Einsattelung

SMit einem groBeren Laststrom liegt auch die Gate-Source-Spannung zum Abschalten dieses
Stroms deutlich tiber der Schwellspannung und ist damit zeitlich frither erreicht. Die Briicken-
flanke tritt dementsprechend frither auf und die Abschaltverzogerung verringert sich.

"In der Flankenmodulation entspricht dies der linksseitigen Verschiebung von der Nulllinie.
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mit steigendem Laststrom zunimmt, verldngert sich die Einschaltverzogerung mit
steigender Aussteuerung bei allen Halbbriicken.

Die Anderung der Einschaltverzégerung vom Leerlauf bis zur Vollaussteuerung ist
jedoch bei den SiC-Briicken deutlich geringer, da die Einsattelung mit dem Reverse-
Recovery-Vorgang in Verbindung steht (vgl. Abschnitt 5.3.1). In den Messungen féllt
die Einsattelung bei der SiC-Briicken kaum auf, wiahrend sie bei den konventionellen
Briicken sehr ausgeprigt ist.

Identische Totzeit - Messungen unter C.8

Durch die lingere DSP-Totzeit ergibt sich keine Verdnderung beziiglich der Schalt-
verzogerungen. Die Gate-Signale werden durch die DSP-Totzeit nur in ihrer Position
verschoben, der Verlauf bleibt jedoch unberiihrt. Demnach verschiebt sich der Beginn
des Kommutierungs- bzw. Einschaltvorgangs nicht.

5.3.4 Flankenmodulation unter Vollaussteuerung
Optimale Totzeit - Messungen unter C.9

Die geringe Breite der Flankenmodulation im Leerlauf ist bei allen Halbbriicken stark
angestiegen. Im Gegensatz zum Leerlauf zeigt die Messung jetzt grofie Unterschiede in
der Breite zwischen den SiC- und den konventionellen Briicken. Die effektive Totzeit
der konventionellen Halbbriicken ist deutlich starker angestiegen.

Trotz des angeglichenen Schaltverhaltens beziiglich der Umladezeiten ergeben sich
grofle Unterschiede im zeitlichen Auftreten der Briickenspannung zwischen den End-
stufen. Damit erzeugen die Halbbriicken sehr verschieden grofie zeitliche Fehler im
PWM-Signal durch die effektive Totzeit. Die Auswirkung auf die Audioqualitat wird
in Kapitel 6.1 untersucht.

Die kiirzeste effektive Totzeit unter Vollaussteuerung zeigt die SiC-JFET-Briicke mit
18 ns. Im Vergleich dazu betriagt die lingste mehr als das 10-fache (CoolMOS: ca.
210 ns) und die zweitlangste in etwa das 5-fache (HEXFET: 93 ns). Die Differenz
zwischen den SiC-Briicken betrigt lediglich 9 ns (SiC-MOSFET: 27 ns).

Fiur die unterschiedliche Breite der Flankenmodulation spielt die linksseitige Ver-
schiebung der Briickenflanke eine tibergeordnete Rolle — sie ist um das 10-fache bzw.
30-fache groBer beim Vergleich von SiC-JFET zu HEXFET bzw. CoolMOS. Die links-
seitige Verbreiterung wird durch die Abschaltverzogerung der Leistungstransistoren
und indirekt auch durch die DSP-Totzeit bestimmt®. Die Laststromabhingigkeit der
Abschaltverzogerung, welche im vorherigen Abschnitt beschrieben wurde, lasst sich
optisch durch die Flankenmodulation darstellen und mit anhand der Abbildungen

8Wird die DSP-Totzeit erhoht, so vergréBert sich die linksseitige Verbreiterung, da sich die Null-
linie um den Betrag der Totzeit nach rechts verschiebt, die Kommutierungsflanke jedoch an
der selben Position bleibt (vgl.2.4.4, Abschnitt Flankenmodulation).
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unter C.9 veranschaulichen: Da die Gate-Spannung bei den konventionellen Tran-
sistoren nur langsam ausklingt, liegen die Spannungen zum Abschalten des hohen
Laststroms unter Vollaussteuerung und des niedrigen Rippelstroms im Leerlauf zeit-
lich sehr weit auseinander. Damit beginnt auch die Kommutierung frither und die
Kommutierungsflanke wird bei den konventionellen Halbleitern zeitlich viel starker
nach links verschoben. Die linksseitige Verbreiterung betrigt das 10- bis 30-fache (vgl.
Tabelle 5.2) der SiC-Halbleiter. Mit den steileren Gate-Signalen der SiC-Transistoren
liegen die Abschaltspannungen fiir hohe und niedrige Stréme niher zusammen. Dem-
zufolge variiert die Position der Briickenflanke in einem Aussteuerzyklus deutlich
weniger. Zudem wird die Nulllinie durch die deutlich kiirzere DSP-Totzeit weniger
stark nach rechts verschoben, wodurch die linksseitige Verbreiterung generell kleiner
ausfallt.

Bei der rechtsseitigen Verschiebung sind die Unterschiede in der Breite weniger prag-
nant. Die Einschaltverzogerung ist weniger vom Laststrom abhéngig als die Abschalt-
verzogerung, da die Gate-Spannung zum Einschalten generell steiler verlduft. Die un-
terschiedliche Steilheit der abschaltenden (rot) und der einschaltenden (gelb) Gate-
Source-Spannung sind in dem Messungen deutlich zu erkennen.

Die rechtsseitige Verschiebung der Briickenflanke erfolgt vorwiegend durch den Re-
verse-Recovery-Vorgang und der Einsattelung am Fufle der Briickenspannung. Hier
bringt das schnellere Einschalten und der iiber die Aussteuerung konstante Dioden-
riickstrom der SiC-Transistoren eine Verbesserung — die rechtsseitige Verbreiterung
der Flankenmodulation ist nur halb so groff im Vergleich zu den konventionellen
Transistoren.

Die Aufnahme der CoolMOS-Briicke veranschaulicht noch einmal alle zuvor beschrie-
benen Effekte, einschliellich des Einflusses der Body-Diode: Die Nulllinie sowie alle
rechtsseitigen Spannungsflanken zeigen im Vergleich mit den anderen Briicken die
hochste Flankensteilheit, da das Umladen am Briickenknoten durch das snappy Ver-
halten der Diode beschleuigt wird. Das sonst angeglichene Schaltverhalten ist an der
vergleichbaren Flankensteilheit von Kommutierungsflanke (links), Nulllinie (mitte)
und Einschaltflanke (rechts) erkennbar. Das resonante Teilstiick der Nulllinie muss-
te fiir die CoolMOS-Briicke aufgrund der Querstrom-Problematik verldngert werden.
Bei der HEXFET- und den beiden SiC-Briicken ist das resonante Umladen in etwa
gleich lang.

Identische Totzeit - Messungen unter C.10

Wird die DSP-Totzeit erhoht, so verschieben sich Nulllinie und Einschaltflanken nach
rechts, wiahrend die Position der Kommutierungsflanke nahezu unverédndert bleibt.
Hierdurch vergrofiert sich die linksseitige Breite der Flankenmodulation. Die effekti-
ve Totzeit steigt um den entsprechenden Differenz-Betrag der DSP-Totzeit an. Mit
der grofleren DSP-Totzeit gleichen sich die effektiven Totzeiten etwas an, der Faktor
zwischen SiC- und HEXFET-Briicke betragt jetzt nur noch 1,5.
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Bei den SiC-Briicken fallt auf, dass die Nulllinie vergleichsweise flach verlduft. Auf-
grund der geringen Kapazitdten wird der Briickenknoten durch die SiC-JFETs voll-
stdndig resonant umgeladen, durch die SiC-MOSFETs zu 2/3. Hier zeigt sich der
Einfluss der verschieden grolen Kapazitaten. Bei der HEXFET-Briicke hat sich das
resonante Umladen lediglich auf 1/4 des Spannungshubs verlangert. Der Einschalt-
zeitpunkt der High-Side ist an der Steigungs-Anderung gut zu erkennen. Der Anteil
der hoheren Steigung ist damit grofier als bei den SiC-Briicken, die Nulllinie verlauft
damit insgesamt steiler.

Die Aufnahmen zeigen sehr anschaulich den positiven Teil-Bereich der Central Regi-
on. Mit der rechtsseitigen Abweichung von der Nulllinie steigt der positive Laststrom,
welcher als Gleichanteil zum Rippelstrom hinzu kommt. Der dreieckige Rippelstrom
in Abb. 5.2f verschiebt sich nach oben, und die Flache unterhalb der x-Achse wird
immer kleiner. Zum Umladen der Kapazitdten in der Totzeit steht jetzt ein immer
kleiner werdender negativer Strom zur Verfiigung — die Flankensteilheit der Briicken-
spannung nimmt ab. Am Ende der Central Region wird die Flankensteilheit zu Null.
Der Rippelstrom in Abbildung 5.3 beriihrt die x-Achse — es steht kein Strom mehr
zum Umladen der Kapazitdten zur Verfiigung. Der Briickenknoten kann erst um-
geladen werden, wenn die High-Side einschaltet. Mit der Einschaltverzogerung des
Transistors tritt die Spannungsflanke am Briickenknoten auf.

Die linksseitigen Spannungsflanken verdeutlichen die Abhéangigkeit des Kommutie-
rungsvorgangs vom Laststrom: Die kommutierende Briickenflanke wird mit sinkender
Modulationstiefe, also in Richtung der Nulllinie, immer flacher. Da der Laststrom bei
kleineren Modulationsindizes geringer wird, verlangsamt sich das Umladen der Ka-
pazitdten am Briickenknoten und die Flankensteilheit nimmt ab.

Aus den Aufnahmen der Flankenmodulation lassen sich alle zuvor beschriebenen
Schaltparameter sowie diverse Transistoreigenschaften herauslesen und auf einen Blick
vergleichen. Die entsprechende Interpretation wird in Tabelle 2.4 in Kapitel 2.20 zu-
sammengefasst.
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Aussteuerung SiC-MOSFET SiC-JFET HEXFET CoolMOS

Uout =30V (Cree) (Semi- (IR) (Infineon)
south)

DSP-Totzeit: optimiert 35 (120) 35 (120) 70 (120) 190

(identisch) in ns

Abfallzeit der Briicken- | 23 (26) 23 (25) 29 (28) 45

spannung tga) tn ns

Anstiegszeit der Briicken- | 20 (19) 24 (25) 23 (23) 17

spannung trise N NS

Abschalt-Verzégerung 51 (50) 49 (49) 99 (100) 85

tofr in NS

Einschalt-Verzdgerung 40 (43) 36 (34) 98 (100) 100

ton in Ms

effektive Totzeit unter | 27 (117) 18 (100) 93 (145) ~ 210

Vollaustrg. teg in ns

rechtsseitg. Verschieb. 15 13 42 ~ 50

(verzogert) in ns

linksseitg. Verschieb. 11 5 51 ~ 160

(verfriiht) in ns

Einschaltstrom-Spitze 18 18 25 36

bei 7 A, Ip in ns

Diodenriickstrom bei 11 11 18 29

7 A, I in ns

Tab. 5.2: Schaltverhalten unter Aussteuerung mit optimaler (idenitscher) DSP-
Totzeit.

5.4 Einschatzung parasitdarer Bauteile am Briickenknoten

Die diskreten Bauteile am Briickenknoten entwickeln entsprechend ihrer Bau- oder
Gehéuseform parasitdren Bauteile, deren Wirkungsweise mit steigender Frequenz zu-
nimmt. Die am Briickenknoten vorkommenden parasitiaren Bauteile und deren Ursa-
che sind in Tabelle 5.4 zusammengefasst.

Die Auswirkung der parasitdren Bauteile auf den Schaltvorgang lésst sich anhand
der Uberschwinger auf der Briickenflanke nach dem Einschalten des aktiven Transis-
tors studieren. In den Messungen der vier Halbbriicken unter C.7 sind Schwingungen
unterschiedlicher Amplitude und Frequenz nach dem Anstieg der Briickenspannung
erkennbar. Diese Schwingungen entstehen durch die Anregung parasitarer Schwing-
kreise im Aufbau, welche sich aus den diskreten sowie den parasitidren Bauteilen am
Briickenknoten zusammensetzen. Die Anregung des Schwingkreises ist umso starker,
je hoher der Spitzenstrom zum Einschalten ist. Dementsprechend besteht ein Zusam-
menhang zwischen dem maximalen Diodenriickstrom und der Amplitude der Uber-
schwinger. Die hochste Stromspitze verzeichnet die CoolMOS-Halbbriicke, dement-
sprechend ist die Schwingungsamplitude auf der Einschaltflanke am grofiten. Bei den
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diskretes Bauteil parasitares Bauteil und dessen Ursache

Leistungstransistoren Ausgangskapazitdt durch Halbleiter-Technologie,
Induktivitat primir durch Anschlussbeine des Gehauses

SMD-Kondensator Entlastungsnetzwerk (Snubber)

Filterdrossel Wicklungskapazitidt (ab 19 MHz)

Tastkopf Messspitzenkapazitat

Leiterplatte Kapazitat durch Lagenaufbau und Bestiickung

Induktivitdt durch Leiterbahnen und Bestiickung

Tab. 5.3: Parasitidre Induktivitdten und Kapazitdten am Briickenknoten.

SiC-Briicken wird der geringe Einfluss des Reverse-Recovery-Vorgangs wieder deut-
lich. Infolge der niedrigen Riickstrom-Spitze schwingt die Briickenspannung nach dem
Einschalten mit geringer Amplitude.

SPICE-Simulation

Um die Schwingungsfrequenz nachzuvollziehen, wird der Aufbau unter Annahme ei-
niger Vereinfachungen in Spice modelliert. Als Grundlage dient die Messung der SiC-
MOSFET-Briicke unter C.7. Aus der Messung ldsst sich mittels Positionsmarker die
Periode der Schwingung mit 22 ns herauslesen. Hieraus ergibt sich die Frequenz der
Schwingung zu

1 1

— = _Hz=45,45MHz. (5.1)
TSiCM 22-10—9

f1res =

Nach dem vollendeten Umladevorgang am Briickenknoten ist der High-Side Transis-
tor leitend und der Low-Side Transistor gesperrt. Der gesperrte Transistor wird mit
seiner parasitaren Ausgangskapazitit fiir 100 V und der Gehauseinduktivitat model-
liert. Beim leitenden Transistor ist die Ausgangskapazitit kurzgeschlossen. Hier muss
lediglich die Gehauseinduktivitédt beriicksichtigt werden.

Zur Drain-Source-Strecke der Briickentransistoren ist im Aufbau jeweils ein Entlas-
tungsnetzwerk parallel geschaltet. Der entsprechende Snubber-Kondensator (Cioe,
C116) wird berticksichtigt, die Induktivitdt des 1206er-Gehduses vernachlissigt. Die
Kapazitat des jeweiligen Kondensators ist Tabelle 5.4 zu entnehmen. Die Werte fiir
die parasitare Kapazitat des Halbleiters ist der Kurve im Datenblatt und die Induk-
tivitdt des TO-247 Gehduses dem SPICE-Modell entnommen.

Die Filterdrossel Logo des Ausgangstiefpasses hat mit einer Induktivitiat von 22 pH bei
der o.g. Schwingfrequenz lediglich kapazitive Eigenschaften. Die Resonanzfrequenz
der Drossel wurde mit Hilfe des Netzwerk-Analysators zu 18,84 MHz ermittelt. Die
Messung kann im Anhang C.11 eingesehen werden. Die hier wirksame Wicklungska-
pazitit der Drossel leitet sich aus der Formel

1
fres = ——— 5.2
27V LC (52)
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ab und ergibt sich mit den gemessenen Werten zu:

1 1
C = = = 3,23 pF. 5.3
L.200 w2 N Lnenn (27‘(’ . 18,84 1\/IHZ)2 .22 llH b ( )

Der Filterkondensator Caop des Ausgangstiefpasses mit der Kapazitat von 1,5 pF
weist eine Resonanzfrequenz von 371,55 kHz auf (vgl. Anhang C.11). Damit ist die
Kapazitat bei der gemessenen Schwingfrequenz nicht mehr wirksam, die Gehduse-
Induktivitat von 122 nH soll an dieser Stelle jedoch beriicksichtigt werden. Der Wert
fir die parasitiare Induktivitiat Losgg ergibt sich durch Messung der Resonanzfrequenz
und Formel 5.2:

1 1
w2 Cpenn (27 -371,55 kHz)2 - 1,5 pF

Lc2oo = = 122,32 nH. (5.4)

Die Elektrolyt-Kondensatoren am Eingang C; — Cs sowie keramischen Abblock-
Kondensatoren Cyo — C7¢ zwischen positiver und negativer Versorgung werden als
Wechselstrom-Kurzschluss gegen Masse angenommen. Demnach liegen die Elemente
der High-Side, der Low-Side und des Tiefpassfilters parallel zur Tastkopf-Kapazitat
des Oszilloskops. Die Tastkopf-Kapazitit befindet sich zwischen dem Briickenknoten
und Masse, wo die Messung stattgefunden hat.

Die parasitidren Kapazitidten und Induktivitdten der Leiterplatte miissen als verteilt
angesehen werden und bringen so einen unverhaltnisméafigen Aufwand mit sich. Da sie
aufgrund des optimierten Layouts als recht klein einzuschéitzen sind, wurden sie in der
Simulation zunéchst weggelassen. Damit ergibt sich der nachstehende Schwingkreis:

High-Side Low-Side
leitend sperrend

TO247 L-*'TP

'-br<> go.zu | snbb 15n  |Snbbr [32p  |TK
b 150|220 220 o5
A 5n p Coss P c-TP P
230p 122n

Tiefpass  Tastkopf
Br

"%
.ac dec 100 70k 70meg

Abb. 5.4: Modellierung des parasitaren Schwingkreises am Briickenknoten in SPICE.

Das Ergebnis der AC-Simulation zeigt den Frequenz- und Phasengang des Schwing-
kreises in Abbildung 5.5. Basierend auf den Werten der SiC-MOSFET-Briicke ergibt
sich eine Resonanzfrequenz von fres = 46 MHz. Damit besteht wenig Unterschied
zwischen Resonanzfrequenz der Simulation und gemessener Schwingfrequenz. Die ge-
ringe Differenz zwischen simulierter und gemessener Schwingfrequenz bestétigt die
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Kapazitat / Induktivitit Wert

Coss / Csnubber SiC-MOSFET: 230 pF / 220 pF
SiC- JFET: 80 pF / 100 pF
HEXFET: 500 pF / 470 pF
CoolMOS: 215 pF / 220 pF

Filterdrossel Cr200 (parasitir) 3,2 pF
LeCroy-Tastkopf 9,5 pF
Induktivitdt TO-247 6 nH (Drain), 9 nH (Source)

Filterkondensator Lcaogp (parasitér) 122 nH

Tab. 5.4: Kapazitive und induktive Grofien der SPICE-Simulation.

vorausgegangene Annahme, dass der Einfluss durch parasitiaren Bauteile der Leiter-
platte in diesem Aufbau vernachléssigbar gering ist. Vergleicht man die GréBenord-
nung der parallel geschalteten Kapazitdten, so lasst sich feststellen, dass die kapa-
zitive Belastung am Briickenknoten vorwiegend durch die Ausgangskapazitit sowie
die Snubber-Kapazitat bestimmt ist. Die parasitidre Induktivitdt am Briickenknoten
besteht hauptséchlich aus den Anschlussbeinen des Transistors. Letzteres wird durch
ausfiihrliche Simulationen in der Diplomarbeit von Markus Schréder [128] gezeigt.

1200

100KHz 1ot

Wiz e
- Promotion\ Simulati 1-26 ringing-ri hwkr_ac_Cree ---

Abb. 5.5: Frequenz- und Phasengang der AC-Simulation zeigen eine Resonanz-
frequenz von 46 MHz.
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5.5 Einfluss der Transistor-Charakteristika auf das
Schaltverhalten der Halbbriicke

Die vorangegangenen Untersuchungen zeigen, dass das Schaltverhalten der Halb-
briicke durch die Charakteristika der SiC-Transistoren positiv beeinflusst wird. Signi-
fikante Unterschiede zu den konventionellen Transistoren sind beziiglich der Schalt-
verzogerungen generell, und unter Aussteuerung beziiglich der effektiven Totzeit so-
wie dem Reverse-Recovery-Verhalten, zu finden. Bei einer optimal eingestellten DSP-
Totzeit bezieht sich die Verbesserung jedoch weniger auf die Umladezeiten, da hier
durch hartes Einschalten der Einfluss der unterschiedlichen Transistor-Charakteristika
etwas gemildert wird. Wie die Untersuchungen zur Audioqualitit (Kapitel 6) zeigen
werden, ist dies im Zusammenhang mit der Entstehung von harmonischen Verzerrun-
gen obligatorisch. Ein spannungsloser Schaltvorgang (ZVS), wie er in der géngigen
Theorie beschrieben wird, ist hier nicht praktikabel und fiithrt zu unnétigen zeitlichen
Fehlern im PWM-Signal (vgl. Abschnitt 5.2.2, Kapitel 6).

Parasitare Kapazitaten am Ausgang

Die Flankensteilheit der Briickenspannung ist durch den zum Umladen zur Verfiigung
stehenden Laststrom sowie die Grofle der Kapazitdt am Briickenknoten bestimmt.
Am Briickenknoten dominiert die gewéhlte Snubber-Kapazitidt sowie die verdnderli-
che Ausgangskapazitiat Coss des Transistors. Da beide Transistoren beim resonanten
Umladen gesperrt sind, ist der Einfluss der veranderlichen Ausgangskapazitit hier am
grofiten und die Unterschiede in der Flankensteilheit am Briickenknoten dementspre-
chend ausgepragt. Um die groflen Unterschiede zwischen SiC- und konventionellen
Halbbriicken in Bezug zu setzen, ldsst sich Folgendes formulieren: In der Zeit, die die
CoolMOS-Briicke als optimale DSP-Totzeit benotigt, konnen die SiC-Halbbriicken
vollstandig resonant umgeladen werden.

In den Kapazitatsverlaufen im Datenblatt des CoolMOS-Transitors fallt der star-
ke Anstieg im Verlauf der Ausgangs- und Riickwirkungskapazitdt (Coss und Crss)
zu einstelligen Drain-Source-Spannungen auf. Das bedeutet, dass diese Kapazitdten
stark anwachsen, wenn der Transistor vom sperrenden in den leitenden Zustand tiber-
geht. Durch die groflere Ausgangskapazitit verlangsamt sich der Umladevorgang. In-
folgedessen rundet die Kurve an den Wendepunkte der Briickenspannung, also der
Ubergang von der statischen Briickenspannung zur sich dndernden Spannungsflan-
ke, sehr stark aus (groBer Roll-off Faktor). Der groie Roll-off Faktor verlingert die
Schaltverzogerungen im Leerlauf sowie den Kommutierungsvorgang unter Aussteue-
rung. Mit dem starken Anstieg der Kapazitit Crss vergrofert sich die Riickwirkung
aufs Gate, wenn der Transistor einschaltet. Die entstehenden Schwingungen auf den
Gate-Source-Spannungen sowie der Briickenspannung erforderten eine negative Ab-
schaltspannung sowie die Verldngerung des resonanten Teilstiicks durch eine léngere
DSP-Totzeit. Hierdurch verschlechtert sich das Schaltverhalten beziiglich der Schalt-
verzogerungen sowie der effektiven Totzeit. Im Gegensatz dazu ist der kapazitive
Zuwachs zu kleinen Drain-Source-Spannungen bei dem HEXFET moderat und bei

127



Kapitel 5 Schaltverhalten

den SiC-Transistoren deutlich geringer. Demzufolge ist Roll-off Faktor der Briicken-
spannung entsprechend kleiner, was sich nicht nur beim resonanten Umladen positiv
auswirkt.

Mit der optimal eingestellten DSP-Totzeit wird bereits zu Beginn des Umladevor-
gangs hart eingeschaltet und damit das resonante Teilstiick der Briickenspannung
auf ein Minimum verkiirzt. Das harte Einschalten mildert den Einfluss der Ausgangs-
kapazitat auf die Flankensteilheit, da durch den leitenden Transistor ein signifikanter
Strom zum Rippelstrom hinzukommt, der zum Umladen der Briickenkapazitat flie-
Ben kann. Hierdurch erhoht sich die Flankensteilheit am Briickenknoten, sodass der
Unterschied in den Umladezeiten der vier Halbbriicken nur noch gering ausfallt. Mit
zunehmender Aussteuerung gleichen sich die Unterschiede weiter an, da sich die Um-
ladezeiten der konventionellen Briicken verkiirzen. Insbesondere der Einschaltvorgang
lauft jetzt schneller ab, da der hohe Diodenriickstrom den Umladevorgang beschleu-
nigt. Die Umladezeit der SiC-Briicken ist wegen des konstanten Diodenriickstroms
weitestgehend unabhingig von der Aussteuerung.

Parasitare Kapazitaten am Eingang

Das harte Schalten bei optimaler Totzeit hat zwar Auswirkung auf die Flankensteil-
heit der Briickenspannung, die Gate-Source-Spannung bleibt davon jedoch unberiihrt.
Der Verlauf der Gate-Source-Spannung wird, abgesehen von der Dimensionierung der
Gate-Vorwiderstande, durch die Grofle der Eingangskapazitdt sowie die Hohe der
Gate-Ladung beeinflusst.

Hier bringen die kleinere Eingangs- und Riickwirkungskapazitit sowie die geringere
Gate-Ladung der SiC-Transistoren einen entscheidenden Vorteil. Wegen der niedri-
gen Kapazitdten und dem geringen Miller-Effekt sind die Verldufe der Gate-Source-
Spannungen sehr steilflankig. Ein steilflankiger Verlauf verkiirzt die Schaltverzoge-
rung im Leerlauf beim Ein- sowie beim Abschalten. Im Leerlauf beno6tigen die SiC-
Transistoren zum Einschalten ca. 1/3 der Zeit gegentiber dem HEXFET bzw. 1/2 der
Zeit gegeniiber dem CoolMOS und zum Abschalten 1/3° bzw. 1/410 der Zeit. Durch
die kiirzere Abschaltverzégerung kann die am DSP eingestellte Totzeit um die Hélfte
gegeniiber dem HEXFET bzw. um das 5-fache gegeniiber dem CoolMOS reduziert
werden.

Weiterhin ist der Unterschied in der Spannung zum Abschalten von hohen und nied-
rigen Stromen geringer, je steiler die Gate-Spannung verlauft. Damit sinkt die Last-
stromabhéngigkeit der Abschaltverzégerung, da sich der Beginn der Kommutierung
nur noch geringfiigig mit der Aussteuerung verschiebt. Diese Verschiebung der Kom-
mutierungsflanke wird durch die linksseitige Breite der Flankenmodulation veran-
schaulicht. Vergleicht man die Position der Kommutierungsflanke unter hohem Strom
mit der Nulllinie im Leerlauf, so fallt der zeitliche Unterschied bei den SiC-Briicken
deutlich geringer aus (vgl. Abbildungen unter C.9). In Kombination mit der kleineren

9gegem’jber dem HEXFET
mgegeniiber dem CoolMOS
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DSP-Totzeit reduziert sich die linksseitige Verschiebung bei den SiC-Briicken unter
Vollaussteuerung um Faktor 10 beim Vergleich von SiC-JEFET (5 ns) zu HEXFET
(51 ns) und um Faktor 32 beim Vergleich von SiC-JEFET zu CoolMOS (160 ns).
Dies fiihrt zu einer entscheidenden Verringerung der gesamten effektive Totzeit der
SiC-Halbbriicken.

Body-Diode

Das Reverse-Recovery-Verhalten der Body-Diode nimmt mit der Spitze des Einschalt-
stroms sowie an der Einsattelung am Fufle der ansteigenden Briickenspannung Ein-
fluss auf das Einschaltverhalten des aktiven Transistors.

Die Differenz von Spitze und Endwert des Einschaltstroms entspricht dem Dioden-
rickstrom, welcher sich wiederum aus der Superposition eines reinen Riickwartser-
holungsstroms und eines kapazitiven Ladestroms bestimmt. Aufgrund der geringen
Speicherladung in Siliziumkarbid ist der Rickwértserholungsstrom vernachlassigbar
klein, sodass der Diodenriickstrom hauptséchlich aus dem kapazitiven Ladestrom be-
steht. Da letzterer vom Laststrom unabhéngig ist, bleibt der Diodenriickstrom des
SiC-MOSFETs sowie der SiC-Schottky-Diodell iiber die gesamte Aussteuerung kon-
stant bei etwa 10 A. Damit ist der Diodenriickstrom der SiC-Halbleiter unabhéngig
von der Aussteuerung. Bemerkenswert ist, dass die SiC-Schottky-Diode und intrinsi-
sche Body-Diode des SiC-MOSFETSs ein vergleichbares Verhalten zeigen.

Aufgrund des konstanten Diodenriickstroms wéachst der Spitzenwert des Einschalt-
stroms zu hoheren Aussteuerungen deutlich weniger an und betragt fir einen Last-
strom von 7 A lediglich 18 A. Dies entspricht in etwa 3/4 des HEXFET-Stroms und
1/2 des CoolMOS-Stroms. Bei den konventionellen Halbleitern wéchst die Einschalt-
stromspitze nichtlinear und individuell an, da der Diodenriickstrom vorwiegend durch
den Riickwartserholungsstrom bestimmt ist. Durch den geringeren Zuwachs des Ein-
schaltstroms in Siliziumkarbid ist die Einsattelung am Fufle der Briickenspannung
geringer'? und die Einschaltverzégerung der SiC-Briicken steigt mit zunehmender
Aussteuerung weniger stark an. Dementsprechend ist die rechtsseitige Verbreiterung
der Flankenmodulation um den Faktor 3-4 kleiner, wodurch sich die gesamte effektive
Totzeit reduziert. Daraus geht hervor, dass der Einschaltvorgang durch das Reverse-
Recovery-Verhalten der SiC-Halbleiter weniger stark beeinflusst wird, wodurch sich
auch der zeitliche Fehler im PWM-Signal verringert.

DSP-Totzeit

Eine Vergroflerung der DSP-Totzeit wirkt sich mit zunehmender Aussteuerung insbe-
sondere auf die effektive Totzeit aus, da sich die Flankenmodulation durch die héhere
DSP-Totzeit stark verbreitert. Dies erklart sich dadurch, dass die Kommutierungs-
flanke unabhéngig von der eingestellten DSP-Totzeit immer an der selben Position

1dem JFET parallel geschaltete Diode
12vg1A Messungen unter C.6
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auftritt, wihrend die Nulllinie sowie alle darauf folgenden Einschaltflanken durch die
langere DSP-Totzeit nach rechts verschoben werden. Hierdurch nimmt die linksseitige
Verbreiterung zu, die rechtsseitige bleibt im Vergleich zur optimalen Totzeit unver-
dndert. Bei den SiC-Halbbriicken erhoht sich die gesamte effektive Totzeit dadurch
um den Faktor 4,3 (MOSFET) bzw. 5,5 (JFET).

Die Auswirkung der DSP-Totzeit auf Umladezeiten und Schaltverzogerungen bezieht
sich lediglich auf den Leerlauf und geringe Aussteuerungen, da sich der Einfluss der
Ausgangskapazitat infolge des niedrigen Rippelstroms erhoht. Eine groflere DSP-
Totzeit verschiebt den harten Einschaltvorgang und verldngert das resonante Teil-
stiick der Briickenspannung. Bei den SiC-Halbbriicken entfillt hierdurch das harte
Einschalten (wie unter optimaler Totzeit) fast vollstindig, da die niedrige Ausgangs-
kapazitit in den gewéhlten 120 ns fast vollstdndig resonant umgeladen werden kann.
Hierdurch reduziert sich jedoch die Flankensteilheit von ansteigender sowie abfallen-
der Spannungsflanke drastisch, sodass die Umladezeiten auf das 3-4fache anwachsen
(vgl. Abbildung unter C.3). Im Gegensatz dazu schaltet die HEXFET-Halbbriicke
weiterhin hart ein, da das resonante Teilstiick infolge der groBleren Kapazitat in Kom-
bination mit dem niedrigen Rippelstrom eine geringere Steilheit aufweist. Wegen der
geringeren Steilheit verldngert sich das resonante Teilstiick lediglich auf ca. 1/3 des
gesamten Spannungshubs, wodurch sich die Umladezeiten lediglich verdoppeln. Da-
mit wird der Brickenknoten der HEXFET-Halbbriicke bei identischer DSP-Totzeit
schneller umgeladen.

Die Abschaltverzogerung verlangert sich bei allen Briicken dadurch, dass die gerin-
gere Flankensteilheit der Briickenspannung den Nulldurchgang merklich verschiebt.
Im Vergleich zur HEXFET-Briicke ist dieser Effekt durch die geringe Steilheit beim
resonanten Umladen der SiC-Halbbriicken ausgepragter.

Bemerkenswert ist, dass fiur die SiC-Briicken im Leerlauf keine Einschaltverzégerung
angegeben werden kann. Eine Einschaltverzégerung nach der urspriinglichen Defini-
tion existiert hier nicht, da der Nulldurchgang der Briickenflanke durchschritten ist,
bevor der aktive Transistor einschaltet (vgl. Abb. 5.1).

Mit steigender Aussteuerung unterscheiden sich die Umladezeiten und Schaltverzoge-
rungen unter optimaler und identischer Totzeit immer weniger, denn die unterschied-
lichen Kapazitaten am Briickenknoten fallen mit steigendem Laststrom immer we-
niger ins Gewicht. Bereits bei der untersuchten Ausgangsspannung von 30 V werden
Umladezeiten und Schaltverzogerungen nicht mehr von der DSP-Totzeit beeinflusst.

Zusammenfassung

Zusammenfassend lasst sich feststellen, dass das Schaltverhalten der SiC-Halbbriicken
insgesamt weniger aussteuerungs- und laststromabhéngig ist. Die geringe Laststrom-
abhédngigkeit der Abschaltverzogerung, der schwache Einfluss des Reverse-Recovery-
Vorgangs auf das Einschalten sowie die kiirzere DSP-Totzeit wirken sich insbeson-
dere zu hoheren Aussteuerungen eklatant auf die effektive Totzeit aus. Zwischen der
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kiirzesten effektiven Totzeit der SiC-JFET-Briicke und der lingsten der CoolMOS-
Briicke liegt bei Vollaussteuerung etwa eine Groflenordnung (Faktor 11,6). Damit ist
der zeitliche Fehler im PWM-Signal am Briickenknoten erheblich geringer, wodurch
eine Verbesserung der Audioqualitét zu erwarten ist. Eine Erh6hung des Wirkungs-
grades konnte aufgrund des besseren Reverse-Recovery-Verhaltens und dem damit
verbundenen niedrigeren Einschaltstrom moglich sein.

Die vorangegangene Analyse des Schaltverhaltens zeigt, dass der Einsatz von Silizi-
umkarbid einen Gewinn fiir das PWM-Signal am Briickenknoten bringt. Die Auswir-
kung auf Audioqualitiat und Leistung wird in den folgenden Kapiteln untersucht und
analysiert.
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Kapitel 6
Audioqualitat der Endstufen

Die Audioqualitét eines Klasse-D-Verstéarkers wird durch eine Vielzahl einzelner Fak-
toren bestimmt, die sich in Abhéangigkeit der Verstirker- Aussteuerung unterschiedlich
auswirken. Die gingige Grofle zur Charakterisierung der Audioqualitét eines Verstar-
kers ist die harmonische Verzerrung des Ausgangssignals, meistens kurz Total Har-
monic Distortion (THD) genannt (vgl. Kapitel 2.4).

Die Entstehung der harmonischen Verzerrungen wird, wie in den voran gegangenen
Kapiteln beschrieben, von Modulationstechnik, Endstufen-Topologie und Verstarker-
Design beeinflusst. Dartiber hinaus spielen Ansteuerung und Auslegung der Endstufe,
wie beispielsweise die Einstellung der DSP-Totzeit oder die Wahl der Leistungstran-
sistoren, eine wesentliche Rolle. Das komplexe Zusammenwirken im gesamten Verstar-
kersystem erschwert den Riickschluss auf eine bestimmte Ursache fiir den jeweiligen
THD-Wert. Zudem wird die Entstehung des THDs in der Literatur nur oberflachlich
behandelt (vgl. Kapitel 2.4.3).

Die Bestimmung der harmonischen Verzerrungen als Messwert! ist hingegen wenig
aufwindig. So war die grundlegende Verbesserung durch SiC-Transistoren bereits in
einer frithen Promotionsphase bekannt [129] — die Riickschliisse auf die Transistor-
Charakteristika konnte jedoch erst durch eine tiefgehende Analyse ergriindet werden.

Das vorliegende Kapitel beschreibt die erforschten Zusammenhénge zwischen Tran-
sistor-Charakteristika und harmonischen Verzerrungen basierend auf der Analyse der
Messungen. Eine wesentliche Grundlage hierfiir war die Definition einheitlicher Kri-
terien flr einen aussagekraftigen Vergleich der Audioqualitdt, welche aufgrund der
unterschiedlichen Transistoren-Eigenschaften nicht trivial ist (vgl. Kapitel 4.2.4). Die
resultierenden Ergebnisse der Forschungsarbeit fithrten dariiber hinaus zu einer Er-
weiterung der gidngigen Theorie zu harmonischen Verzerrungen (siehe Kapitel 2.4.4f).

6.1 Harmonische Verzerrungen (THD)

Die harmonischen Verzerrungen werden mit dem Audio Analyzer AP2700 der Fir-
ma Audio Precision gemessen. Geméafl der iiblichen Vorgehensweise zur Messung von
Klasse-D-Verstarkern wird ein sog. AUX-25 Filter zwischen Endstufe und Audio Ana-
lyzer geschaltet. Das AUX-25 Filter ist ein passives Tiefpass-Filter zweiter Ordnung

Liiblicherweise als THD+N: Total Harmonic Distortion + Noise
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mit einer Grenzfrequenz von 20 kHz. Der Frequenzgang des Filters ist ausgespro-
chen linear. Das Filter verhindert eine Stérung des Messbetriebs durch hochfrequente
Anteile? und gewéhrleistet akkurate und zuverlissige Messergebnisse [130].

Der Audio Analyzer AP2700 misst die aktuelle effektive Ausgangsspannung der End-
stufe iiber der Last und berechnet mittels Fast-Fourier-Transformation (FFT) den
korrespondierenden THD. Zur Ermittlung der THD-Kurve eines Verstirkers wird die
Signalamplitude am Eingang schrittweise vergréflert und so die harmonischen Ver-
zerrungen vom Leerlauf des Verstirkers bis zur Vollaussteuerung gemessen. Fiir die
vorliegende Arbeit wird die Aussteuerung der zu messenden Endstufe variiert, in-
dem der DSP-Algorithmus den Modulationsindex schrittweise von 0 bis 1 hochfahrt.
Dies entspricht einem Amplitudensweep des 1 kHz-Eingangssinus. Hierbei liegen zu
hoéheren Modulationen die Datenpunkte dichter zusammen, sodass die Auflésung der
THD-Kurve zu hoheren Ausgangsspannungen hin genauer wird.

Ublicherweise wird eine THD+N-Messung durchgefiihrt, die das Rauschen des Ver-
starkers mit einbezieht [131]. Die typische THD+N—-Kurve verlduft badewannenférmig
und zeigt bei kleinen Ausgangsspannungen eine linear abfallende Gerade (Rauschgera-
de). Mit zunehmender Signalamplitude flacht die Kurve ab, erreicht ein Minimum und
steigt anschlieend wieder an (Bodenbereich). Kurz vor dem Erreichen der Vollaus-
steuerung beginnt der Verstarker zu iibersteuern (clipping), was sich in einem zweiten,
deutlich steileren Anstieg der THD+N-Kurve widerspiegelt [132].

Die gemessene THD+N-Kurvenschar ist in Abbildung 6.1 dargestellt. Die harmoni-
schen Verzerrungen werden hier in dB tber den Effektivwert der Ausgangsspannung
aufgetragen. Die Farben sind wie folgt kodiert:

e blau: SiC-MOSFET-Endstufe (Cree)

e magenta: SiC-JFET-Endstufe (Semisouth)
e gelb: HEXFET-Endstufe (IR)

e griin: CoolMOS-Endstufe (Infineon)

Im Bereich kleiner Ausgangsspannungen beschreiben die Kurven in etwa die gleiche
linear abfallende Gerade. Ab ca. 3,5V fachern sich die Kurven auf und unterschei-
den sich danach vorwiegend in der Position des Minimums und der Anstiegssteilheit
zu hoheren Ausgangsspannungen. Hier ist ein deutlicher Unterschied zwischen den
konventionellen und den Siliziumkarbid Endstufen erkennbar. Wahrend der THD der
konventionellen Endstufen sehr bald deutlich ansteigt, bleibt er bei den SiC-Endstufen
bis zur Ubersteuerung niedrig und #ndert sich lediglich um 5 dB. Die Kurven der bei-
den SiC-Endstufen bleiben bis etwa 23 Vg bzw. 27 Vg unter -50 dB, die Kurve der
HEXFET-Endstufe {ibersteigt diesen Wert bei 7,3 V g und die Kurve der CoolMOS-
Endstufen bereits bei 3,7 V g.

2Hierdurch kann beispielsweise die Auto-Ranging Funktion des AP2700 gestort werden. Infolge-
dessen wiirde das Testsignal in der folgenden Messelektronik falsch dargestellt.
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Abb. 6.1: Messung der harmonischen Verzerrungen (THD+N) mit optimal eingestell-
ter DSP-Totzeit.

6.1.1 Rauschgerade und Central Region

Die fallende Gerade im hellgrau unterlegten Bereich der THD+Noise Kurve wird
vorwiegend durch das Rauschen bestimmt [130]. Dieser Kurvenabschnitt wird im fol-
genden kurz Rauschgerade genannt. Wie die Messung in Abb. 6.1 zeigt, dominiert
das Rauschen fiir die gegebene Ansteuerung bei allen Endstufen bis zu einer Aus-
gangsspannung von 3,5 V. Bei einer Ausgangsspannung von 4V ist das Ende der
PWM Central Region erreicht (vgl. Kapitel 5.2.4). Die Rauschgerade fillt demnach
vollstdndig in den Bereich der Central Region hinein. Alle Rauschgeraden liegen in
der selben Groflenordnung.

Aus der Betrachtung der Rauschgeraden lassen sich fiir den Bereich der Central Re-
gion zwei Erkenntnisse ableiten:

e Die Schaltstufe der einzelnen Endstufe hat in der Central Region, trotz sehr
unterschiedlicher Transistor-Eigenschaften, keinen nennenswerten Einfluss auf
den THD. Die hier erzeugten Signalverzerrungen gehen vollstdndig im Rauschen
unter.

e Beim Vergleich der Endstufen untereinander sind kaum Unterschiede im THD
erkennbar.

Die erste Erkenntnis erklirt sich durch die in Kapitel 2.4.7 beschriebene Theorie zu
den harmonischen Verzerrungen in der PWM Central Region: In der Central Region
werden keine harmonischen Verzerrungen generiert, da das Tastverhéaltnis durch die
effektive Totzeit der Endstufe kaum veréndert wird (vgl. 2.4.7).
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Die folgende Betrachtung soll die geringe Auswirkung auf die Amplitude des Aus-
gangssignals rechnerisch untermauern. Bekanntermaflen ist der zeitliche Fehler im
Tastverhaltnis und damit auf die effektive Totzeit der Schaltstufe zurtickfithren. Die
Analyse der Flankenmodulation am Ende der Central Region in Kapitel 5.2.7 ergibt,
dass die effektive Totzeit der SiC-Endstufen sowie bei der HEXFET-Endstufe mit
ca. 5 ns bzw. 11 ns sehr klein ist. Die CoolMOS-Schaltstufe zeigt eine deutlich gro-
Bere effektive Totzeit. Hier duflert sich die lingste am DSP eingestellte Totzeit. Der
dadurch eingebrachte zeitliche Fehler lasst die THD-Kurve sofort nach dem Verlas-
sen den Central Region steil ansteigen. An der atypischen Hiillkurve ist erkennbar,
das sich die Central Region nicht symmetrisch um den Nulldurchgang der Briicken-
spannung ausbreitet (siehe Abb. C.9). Da sich die effektive Totzeit jedoch erst bei
Aussteuerungen gegen Ende der Central Region derart vergréfert, bleiben auch hier
die harmonischen Verzerrungen unter dem Rauschteppich. Aufgrund der Hillkurve
konnen die in den Grundlagen hergeleiteten Formeln fiir eine Abschéitzung jedoch
nicht auf die CoolMOS-Schaltstufe angewandt werden.

Fir Siliziumkarbid berechnet sich der prozentuale Anteil der effektiven Totzeit an
einer gesamten Schaltperiode nach Formel 2.4 zu:

5 ns

2,5 ps

ATeg = -100 = 0, 2% (6.1)

Fiir den HEXFET betrédgt der prozentuale Anteil 0,4%.

Das Ende der Central Region ist mit einer Aussteuerung von ca. 12% erreicht. Hiermit
ergibt sich gemafl Formel 2.6 bei einer Betriebsspannung von 50 V ein Scheitelwert
von £6 V. In den Schaltzyklen auf dem positiven Scheitel betriagt das Tastverhaltnis

1 1
D = 50% + o m = 50% + - 12% = 56%. (6.2)

Dieses Tastverhéaltnis verkiirzt sich durch die effektive Totzeit geméafl Formel 6.1 um
0,2% fir die Siliziumkarbid- und um 0,4% fir die HEXFET-Endstufe (s.o.).

Die Auswirkung auf den positiven Scheitelwert der Ausgangsspannung Vout berechnet
sich mit Formel 2.6 fiir Siliziumkarbid zu:

Vour = ((D— ATeq)/100—0,5)-2V,
= ((56% — 0,2%)/100 — 0,5) - 100 V (6.3)
= 58V.

Demnach wird bei der SiC-Endstufe der positive Scheitelwert von 6 V auf 5,8 V her-
abgesetzt und die Amplitudendifferenz AVt betragt somit 0,2 V.
Diese Amplitudendifferenz kann nach Formel 2.13 mithilfe der Spannungs-Zeit-Fehlerflache
Acrr auch direkt bestimmt werden. Hier beispielhaft fiir Siliziumkarbid:

Acrr tof - 2 Vs 5ns-2-50V 500V ns

AV = =2 = = = =02V. 6.4
our Tsw Tsw 275 ps 2,5 s ( )
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Technologie der SiC-MOSFET SiC-JFET HEXFET CoolMOS
Leistungsstufe (Cree) (Semisouth) | (Int. Rectifier) | (Infineon)
THD in dB fir
Vout,ett = 3,5V in ns -52 -51 -51 -52
eff. Totzeit in ns fir
Voutett =4V 5,5 4 10 -
zeitl. Fehler im Tast-
verhéltnis AT.g in % 0,22 0,16 0,4 -
Differenz d. Ausgangs-
amplitude AVyyut in V 0,22 0,16 0,4 -

Tab. 6.1: Zeitfehler des PWM-Signals und THD des Ausgangssignals am Ende der
Central Region (4 Veg).

Die Ergebnisse fiir die Amplitudendifferenz stimmen somit iiberein. Fiir die HEXFET-
Endstufe ergibt sich ein Wert von 0,4 V. Die hierbei erzeugten Oberwellen gehen im
Rauschen unter.

Die Abschétzung zeigt, dass der zeitliche Fehler im Tastverhéltnis, den die effektive
Totzeit in der Central Region einbringt, vernachlédssigbar ist. Die Tabellen 6.1 und
6.2 geben hierzu einen Uberblick. Bleibt das Tastverhiltnis nahezu unverindert, so
gehen die harmonischen Verzerrungen vollstdndig im Rauschen unter.

Die zweite Erkenntnis, dass der gemessene THD fiir alle Endstufen im selben Bereich
liegt, ist auf das Schaltverhalten zuriickzufithren. Die Untersuchungen in Kapitel 5.2
zeigen, dass das Schaltverhalten durch den Verzicht auf das resonante Schalten (ZVS)
in den fiir die harmonischen Verzerrungen relevanten Aspekten angeglichen wird. Mit
der optimierten Totzeit wurde das resonante Umladen am Briickenknoten auf ein
Minimum verkiirzt und der Kurvenverlauf der gewiinschten Rechteckform n&her ge-
bracht. Durch das Harte Schalten dhneln sich die Kurvenverldufe der Endstufen im
Leerlauf — die Briickenspannung ist steilflankig, die Uberschwinger sind moderat und
die Gate-Signale weisen weniger Ringing auf. Zudem entfillt im Leerlauf der Reverse
Recovery-Vorgang, und damit auch die gravierenden Unterschiede im Verhalten der
Body-Diode. Die grofien Unterschiede in den Einschalt- und Abschaltverzogerungen,
welche die Endstufen aufweisen, spielen in der Central Region keine Rolle. Mit der
geringen effektiven Totzeit ist die zeitliche Variation der Briickenflanke so gering,
dass die Einschalt- und Abschaltverzogerungen als konstante Verzogerungen (delay)
aufgefasst werden konnen. In der Central Region féllt der Schaltvorgang trotz ver-
schiedenartiger Transistor-Charakteristika dhnlich aus und ist insgesamt naher am
Idealen als unter hohem Laststrom. Mit dem &hnlichen Schaltverhalten liegen auch
die Signalverzerrung, die die Schaltstufe erzeugt, in der selben Gréfenordnung.
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6.1.2 Hohe Aussteuerung

Mit zunehmender Aussteuerung des Verstirkers nimmt der Einfluss der Totzeit auf
den THD zu und dominiert schlieflich alle anderen Effekte. Die Ubersteuerung der
Endstufen beginnt je nach Endstufe etwa zwischen 23 W (CoolMOS) und 28 W (SiC-
MOSFET).

Die Messung zeigt zu héheren Ausgangsspannungen einen klaren Unterschied im THD
zwischen den Siliziumkarbid- und den konventionellen Schaltstufen. Der THD der
konventionellen Endstufen steigt kurz nach dem Verlassen der PWM Central Region
deutlich an. Die Kurven der beiden SiC-Endstufen hingegen bleiben bis zur Uber-
steuerung knapp unter -50 dB. Die HEXFET-Endstufe tbersteigt diesen Wert bei
7,3 Vg, die CoolMOS-Endstufe bereits beim Verlassen der Central Region. Bei den
SiC-Endstufen betrigt die THD-Anderung von der Central Region bis zur Ubersteue-
rung lediglich 5 dB bzw. 7 dB.

Die Ursache der harmonischen Verzerrungen ist hauptsachlich auf zeitliche Fehler im
PWM-Signal zuriickzufithren, wie in den Grundlagen unter Kapitel 2 erortert. Die
Analyse in Kapitel 5 ergibt, dass die Anstiegs- und Abfallzeiten der Briickenspannung
durch die optimierte DSP-Totzeit fiir alle Endstufen dhnlich sind und der Einfluss
auf den zeitlichen Fehler im PWDMS-Signal entsprechend gering ist. Einen weitaus
groBeren Einfluss auf den Zeitfehler nimmt hingegen die effektive Totzeit, welche von
Faktoren wie den Schaltverzégerungen und DSP-Totzeit abhingt (vgl. 5.3.4 sowie
5.5). Dies lasst die Schlussfolgerung zu, dass vorwiegend jene Zeitfehler, welche mit
der effektiven Totzeit entstehen, den THD maflgeblich beeinflussen.

Der zeitliche Fehler im PWM-Signal infolge der effektiven Totzeit wird durch die Flan-
kenmodulation am besten charakterisiert. Die Breite der Kurvenschar entspricht ge-
nau dem zeitlichen Fehler, der durch das Schaltverhalten der Transistoren verursacht
wird (vgl. Abb. C.9)3. Auch bei einer effektiven Ausgangsspannung von 20 V ergeben
sich pragnante Unterschiede in der Breite der Kurvenschar — Die SiC-JFET-Endstufe
zeigt mit 14 ns die geringste Breite, die CoolMOS-Endstufe mit knapp 200 ns die
hochste. Die HEXFET-Endstufe liegt mit 65 ns in etwa dazwischen, wahrend die SiC-
MOSFET-Endstufe mit 21 ns nahe bei der SiC-JFET-Endstufe liegt. Die Messwerte
des THDs fiir die selbe Ausgangsspannung korrespondieren mit der Breite der Flan-
kenmodulation — Den besten THD zeigt hier die SiC-JFET-Endstufe mit -54 dB und
den schlechtesten die CoolMOS-Endstufe mit -28 dB. Der Messwert der HEXFET-
Endstufe liegt mit -40 dB dazwischen. Der THD der SiC-MOSFET-Endstufe liegt
mit -51 dB geringfiigig iber der SiC-JFET-Endstufe. Die effektive Totzeit steht dem-
nach in direktem Zusammenhang mit dem von den Endstufen-Transistoren erzeugten
THD. Eine Gegeniiberstellung der Messwerte erfolgt in Tabelle 6.2.

Eine Berechnung des THDs ist aus der effektiven Totzeit jedoch nicht unmittelbar
moglich, da die effektive Totzeit nur den zeitlichen Fehler des PWM-Signals be-

3In dieser Abbildung bezieht sich die Flankenmodulation jeweils auf Vollaussteuerung. Fiir die
THD-Analyse ist jedoch eine Betrachtung bei 20 Vg, im Bereich des starken THD-Anstiegs,
sinnvoller. Die Hiillkurve der Flankenmodulation ist prinzipiell gleich, lediglich die Breite ist
fiir 20 Vg entsprechend geringer.
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schreibt, jedoch keine Aussage iiber die dadurch entstehenden spektralen Kompo-
nenten im Audioband macht.

Die Unterschiede in der effektiven Totzeit erkldren sich hautséchlich durch die links-
seitige sowie die rechstseitige Verbreiterung in der Flankenmodulation. Diese wird
verursacht durch:

o die laststromabhéngige Abschaltverzogerung der Transistoren
e die daraus resultierende DSP-Totzeit

e das Reverse Recovery-Verhalten der Body-Diode

e die Laststromabhéingigkeit der Einschaltverzégerung.

Die beiden zuletzt genannten Punkte beeinflussen die rechtsseitige Verbreiterung
und damit das Einschaltverhalten. Die effektive Totzeit der SiC-Endstufen verringert
sich aufgrund des besseren Einschaltverhaltens und des geringeren Reverse-Recovery-
Stroms um ca. 28 ns gegeniiber der HEXFET-Endstufe.

Die ersten beiden Punkte beeinflussen die linksseitige Verbreiterung und damit das
Abschalt- bzw. Komutierungsverhalten. Die effektive Totzeit der SiC-Endstufen ver-
ringert sich hier um 40 ns (MOSFET) bzw. 46 ns (JFET) gegeniiber der HEXFET-
Endstufe. Hier bringen die steilflankigen Gate-Spannungsverlaufe der SiC-Transistoren
zwei entscheidende Vorteile: Zum einen sind die Schaltverzégerungen weniger last-
stromabhéngig, wodurch sich die Briickenflanke weniger nach links verschiebt. Zum
anderen kann durch das schnelle Abschalten der SiC-Transistoren die DSP-Totzeit
drastisch reduziert werden. Die gesamte Breite der Flankenmodulation verringert sich
um den Differenzbetrag der DSP-Totzeit. Beispielsweise zeigt die SiC-JFET-Endstufe
mit 120 ns DSP-Totzeit eine effektive Totzeit von 100 ns. Wird die DSP-Totzeit um
den Differenzbetrag von 85 ns auf 35 ns reduziert, so verringert sich die effektive
Totzeit um um den Differenzbetrag von 82 ns* auf 18 ns. Die dadurch verringerte ef-
fektive Totzeit wirkt sich wiederum positiv auf den THD aus. Diese Zusammenhénge
werden in Kapitel 6.2 intensiver diskutiert.

6.1.3 Mittlere Aussteuerung

Im mittleren Aussteuerungsbereich zeigt der typische Kurvenverlauf einer THD+N
Kurve im Bodenbereich sein Minimum. Die Aufweitung des Minimums richtet sich
danach, ab welcher Ausgangsspannung der Einfluss der Totzeit iberwiegt. Sobald
der Einfluss der effektiven Totzeit andere Effekte dominiert, steigen die THD-Kurven
wieder an. Dass die effektive Totzeit auch von der am DSP eingestellten Totzeit
beeinflusst wird, zeigt die griine Kurve der CoolMOS-Endstufe. Mit der grofiten DSP-
Totzeit fallt das Abknicken der griinen Kurve fallt praktisch mit dem Ende der PWM
Central Region zusammen. Die THD-Kurve der SiC-MOSFET-Endstufen mit der
kiirzesten DSP-Totzeit zeigt erst bei etwa 7 Vg eine solche Anderung in der Steigung.

Beim Vergleich der SiC-Endstufen f&llt auf, dass der THD der JFET-Endstufe im
Bereich von 3,5 V g bis 12 Vg schlechter abschneidet. Die Kurve liegt bei 7 Vg ca.

4Die Differenzbetriige liegen im Rahmen der Messgenauigkeit.
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Technologie der SiC-MOSFET SiC-JFET HEXFET CoolMOS
Leistungsstufe (Cree) (Semisouth) | (Int. Rectifier) | (Infineon)
THD in dB fir
Vout,et =20V -51 -54 -40 -28
eff. Totzeit in ns fir
Vous.ett = 20 V 14 21 65 200
zeitl. Fehler im Tast-
verhéltnis ATeg in % 0,56 0,84 2,6 8
Differenz d. Ausgangs-
amplitude AVyyut in V. 0,56 0,84 2,6 8

Tab. 6.2: Zeitfehler des PWM-Signals und THD des Ausgangssignals fiir 20 Vgut cff-

5 dB unter der MOSFET-Kurve. Bei dieser Ausgangsspannung steigt die MOSFET-
Kurve aufgrund der effektiven Totzeit wieder an (wie zuvor beschrieben), wiahrend die
JFET-Kurve abfillt. Der THD verbessert sich stetig bis ca. 20 Veg. Eine Messung
der Flankenmodulation ergibt, dass die effektive Totzeit der MOSFET-Schaltstufe
in etwa doppelt so hoch ist (JFET: 4,6 ns / MOSFET: 9,8 ns). Daraus ldsst sich
schlussfolgern, dass der schlechtere THD der JFET-Endstufe nicht auf die effektive
Totzeit zurlickzufiihren ist.

Eine Verbesserung des THDs im Bereich mittlerer Aussteuerungen ist atypisch. Bei al-
len andere Endstufen ist trotz unterschiedlicher Auspriagungen der typische badewan-
nenformige Kurvenverlauf einer THD+N Kurve erkennbar. Legt man den klassischen
Kurvenverlauf auch bei dem SiC-JFET zu Grunde, so miisste die THD+N-Kurve im
Bereich zwischen 5 V und 20 V deutlich unter -55 dB liegen. Somit wiirde die Kurve
wie bei den hohen Aussteuerungen auch hier den besten THD aufweisen. Die Anhe-
bung des THDs im Bodenbereich wirkt optisch, als wire die THD-Kurve in diesem
Abschnitt ,nach oben geklappt’.

Die Betrachtung der Flankenmodulation liefert nicht die Ursache fiir diese Beson-
derheit. Auch die Untersuchung des Schaltverhaltens bei der entsprechenden Aus-
steuerung gibt hier keinen Aufschluss. Die Schaltcharakteristik ist &hnlich und aus
den Kurvenverldufen gehen keine Unterschiede hervor, mit denen eine derartige Er-
hoéhung des THDs zu begriinden wére.

Die THD-Messungen, bei denen am DSP fiir alle Halbbriicken die selbe Totzeit ein-
gestellt wurde, zeigen ebenfalls eine Anhebung des THDs im Bodenbereich. Wahrend
die Rauschgerade sowie die THD-Werte zu hoheren Aussteuerungen hin im selben
Bereich liegen wie bei der SiC-MOSFET Kurve, existiert im Bereich des Minimums
ein Unterschied von tiber 10 dB zwischen den Kurven (vergl. Abb. 6.2). Dass die
Anhebung des THDs bei beiden THD-Messungen auftritt, weifit auf ein spezifisches
Merkmal beziiglich des JFETs oder dessen Ansteuerschaltung hin.

Eine Messung des Klirrspektrums bei 7 V zeigt, dass bei der SiC-JFET-Endstufe
Klirrkomponenten bis zur 15.0berwelle (k15) auftreten, wahrend im Spektrum der

140



6.1 Harmonische Verzerrungen (THD)

SiC-MOSFET-Endstufe nur die ersten beiden Oberwellen (k1 und k2) vorhanden
sind. Hierdurch erklart sich der hohere THD bei 7 V, denn der Wert berechnet sich
aus der Summe aller Klirrkomponenten in Relation zu Grundwelle.

Die Anhebung der hoherwertigen Klirrkomponenten wird in der Literatur mit Ver-
zerrungen in Verbindung gebracht, die nur einen schmalen Teil der Signal-Periode be-
treffen [4]. Bei Verstirkern der Klasse AB wird eine solche Anhebung durch Ubernah-
meverzerrungen verursacht. Die Ubernahmeverzerrungen treten als Folge eines nicht
korrekt eingestellten Ruhestroms fir die Gegentaktendstufe auf. Hierdurch kommt
es bei Bipolar-Endstufen zu einer Anhebung der Verstarkung in der Ndhe des Null-
durchgangs (gm-doubbling durch underbiasing oder overbiasing).

In den Grundlagen beziiglich der Verzerrungen in der Central Region wurde bereits
eine gewisse Analogie zu den Ubernahmeverzerrungen eines Klasse AB-Verstirkers
beschrieben (Kapitel 2.4.7). Die Verstédrkung innerhalb der Central Region, also um
den Nulldurchgang, ist hier ebenfalls hoher als aulerhalb. Die Ursache fiir den erhoh-
ten THD konnten hier Ubernahmeverzerrungen sein, die mit der speziellen Cascode-
Ansteuerung — als einziger Unterschied zu den anderen Halbbriicken — oder mit einer
Charakteristik des JFETs selbst (bspw. Steilheit, technologischer Aufbau, etc..) zu-
sammenhéngen. Bezogen auf die THD-Messung mit der optimierten Totzeit, bedeutet
dies: Die JFET-Endstufe klirrt im Bereich mittlerer Aussteuerung in Relation zu den
iibrigen Endstufen stiarker. Daher ist hier die Kurve wie oben beschrieben ,nach oben
geklappt’. Dieser Einfluss scheint ab 7 V starker abzuklingen als der Einfluss der ef-
fektiven Totzeit zunimmt. Der THD sinkt bis der Einfluss der effektiven Totzeit ab
ca. 20 V iberwiegt.

In mittleren Aussteuerbereich ist es sehr schwierig, den THD auf eine spezifische
Ursache zuriickzufiihren, da hier viele Faktoren einflieSen und kein Faktor explizit
dominiert. Eine Vertiefung der Ursachenforschung zur Unterstiitzung dieser Hypo-
these ware daher sehr zeitaufwendig und ist bei diesen niedrigen THD-Werten auch
nicht notwendig.
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6.2 Vergleichsmessung mit identischer DSP-Totzeit

Um den Einfluss der Totzeit zu studieren, wurde zu den THD-Kurven unter opti-
mierter Totzeit eine Vergleichsmessung mit identischer Totzeit durchgefiihrt. Hierbei
wurde am DSP statt der individuell ermittelten Totzeit fiir alle Halbbriicken die glei-
che Totzeit von 120 ns eingestellt. Die Ausnahme bildet die CoolMOS-Halbbriicke,
die aus Sicherheitsgriinden weiterhin mit 190 ns betrieben wurde. Die unverdnder-
te THD-Kurve der CoolMOS-Endstufe dient im Vergleich mit den vorangegangenen
Messungen somit als Referenz. Die nachfolgende Analyse bezieht sich damit nur noch
auf die HEXFET- sowie die beiden SiC-Endstufen.

Die THD+N-Messung wurde unter den gleichen Bedingungen durchgefiihrt wie oben
beschrieben und ergibt die in Abbildung 6.2 gezeigten Kurven. Die Messung zeigt
eine eklatante Verschlechterung des THD bei allen Endstufen mit vergréerter DSP-
Totzeit. Insbesondere der THD der SiC-Endstufen féllt unerwartet schlecht aus.
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Abb. 6.2: Messung der harmonischen Verzerrungen (THD+N) mit einer DSP-Totzeit
von 120ns fur alle Endstufen, ausgenommen der CoolMOS-Endstufe. Blau:
SiC-MOSFET, Magenta: SiC-JFET, Gelb: HEXFET, Griin: CoolMOS.

6.2.1 Rauschgerade und PWM Central Region

Die Rauschgeraden unter identischer Totzeit liegen nun nicht mehr im selben Werte-
bereich. Beim Vergleich mit der unveréanderten Rauschgerade der CoolMOS-Endstufe
wird deutlich, dass die Endstufen mit gréerer Totzeit durch das lingere resonante
Umladen weniger rauschen und damit geringere THD-Werte annehmen.
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Auflergewohnlich ist, dass die Rauschgeraden nun nicht mehr bis zum Ende der Cen-
tral Region (4 Veg), sondern deutlich frither in den Bodenbereich tibergehen. Dies
fuhrt zu der Schlussfolgerung, dass bei nicht optimal eingestellter DSP-Totzeit be-
reits in der Central Region Verzerrungen entstehen — entgegen der géngigen Theorie
aus [3] und [7]. Diese Theorien haben somit nur bei optimal eingestellter Totzeit Giil-
tigkeit. Eine Erklarung liefert die Untersuchung des Schaltverhaltens im Leerlauf und
bei niedrigen Aussteuerungen aus Kapitel 5.2.2f. Bei identischer Totzeit werden die
unterschiedlichen Transistor-Charakteristika nicht mehr durch harte Schaltvorgénge
angeglichen, sondern kommen unmittelbar zum Ausdruck: In der langen Totzeit von
120 ns koénnen die SiC-Transistoren trotz des geringen Rippelstroms den Briicken-
knoten fast vollstdndig resonant umladen. Die Spannungsflanken am Briickenknoten
werden hierbei jedoch so flach, dass die Umladezeiten der SiC-Halbbriicken die der
konventionellen Halbbriicken {ibersteigen. Die flacheren Flanken lassen den Fehler in
den Spannungs-Zeitflichen gegeniiber den steileren Flanken unter optimierter Totzeit
ansteigen. Zudem fithrt die lingere DSP-Totzeit zu einer grofleren effektiven Totzeit,
da sich die Flankenmodulation durch die Verschiebung der Nulllinie verbreitert (sie-
he Kapitel 2.4.4 Flankenmodulation und 5.2.2f). Der zeitliche Fehler im PWM-Signal
wéachst und die effektive Totzeit nimmt bereits weit vor dem Ende der PWM Central
Region einen dominanten Einfluss auf den Kurvenverlauf.

6.2.2 Mittlere und hohe Aussteuerungen

Im Bereich mittlerer und hoher Aussteuerung ist der THD der SiC-Endstufen ca.
25 dB bis 30 dB schlechter als unter optimaler Totzeit. Bei 12 Vg zeigt die HEXFET-
Endstufe einen um 15 dB schlechteren THD. Bemerkenswert ist, dass beide SiC-
Endstufen etwa nach dem Verlassen der Central Region (3 V) einen schlechteren THD
zeigen als die konventionellen Endstufen. Zu hohen Aussteuerungen relativieren sich
die Unterschiede im THD. Bei etwa 20 V liegen alle Kurven in etwa im selben Wer-
tebereich, da die effektive Totzeit und die Umladezeiten im gleichen Bereich liegen.
Im Gegensatz zur Central Region liegen die Anstiegs- und Abfallzeiten ab 20 Vg bei
allen Endstufen wieder im gleichen Bereich, da hier die Briickenspannung maf3geb-
lich durch den Kommutierungsvorgang bzw. das Einschalten unter groflem Laststrom
bestimmt wird.

6.2.3 Schlussfolgerungen

Zu den wichtigsten Erkenntnissen der Vergleichsmessung gehort, dass die in der
Literatur-Quellen [3] und [7] beschriebene Theorie fiir diese Untersuchungen nicht
uneingeschrankt Giltigkeit besitzt. Wird die Totzeit am DSP zu lang eingestellt, so
fallt die Rauschgerade nicht mehr vollstandig in den Bereich der Central Region. Im
Umkehrschluss bedeutet dies, dass die Central Region nur dann frei von harmonischen
Verzerrungen ist, wenn die Totzeit am DSP optimal eingestellt wurde. Eine zu lang
eingestellte DSP-Totzeit verschlechtert, insbesondere im Falle von Siliziumkarbid, die
Audioqualitdt mafigeblich.
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Weiterhin unterstiitzt die Vergleichsmessung die zuvor beschriebene Hypothese der
,nach oben geklappten’ JFET-Kurve. Betrachtet man die Kurven der beiden SiC-
Endstufen, so fillt auf, dass die SiC-JFET Endstufe auch in dieser Messung eine
starke Anhebung im Bodenbereich von iiber 10 dB aufweist. Der THD bei niedrigen
und hohen Aussteuerungen unterscheidet sich hingegen nur geringfiigig. Im Bereich
des Plateaus vor dem erneuten Kurvenanstieg durch Ubersteuerung klirrt der JFET
starker als der MOSFET, was jedoch nicht auf die effektive Totzeit zuriickzufiithren
ist. Der THD der JFET-Endstufe wird durch einen anderen Effekt angehoben bevor
der Einfluss der Totzeit wirksam wird.

Eine weitere wichtige Erkenntnis ist, dass duflere Parameter zur Ansteuerung der
Leistungsstufe, wie beispielsweise die am DSP eingestellte Totzeit, die Entstehung
der harmonischen Verzerrungen stéarker beeinflussen als die eingesetzte Transistor-
technologie. Betrachtet man abschlieSend alle vier THD-Kurven in Abb. 6.2, so zeigt
die CoolMOS-Kurve beinahe iiber den gesamten Aussteuerbereich den besten THD,
was der Analyse unter 6.1 widerspricht. Hier zeigt sich, dass eine optimal eingestellte
DSP-Totzeit fiir einen aussagekréftigen Vergleich der eingesetzten Halbleitertechno-
logie essentiell ist. Nur wenn die DSP-Totzeit fur jede Schaltstufe individuell und
nach den selben Kriterien angepasst wird, konnen die gemessenen harmonischen Ver-
zerrungen mit der eingesetzten Halbleitertechnologie in Verbindung gebracht werden
und werden nicht durch andere Effekte iberdeckt.
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6.3 Einfluss der Transistor-Charakteristika auf die
Audioqualitat

Die Analyse der harmonischen Verzerrungen zeigt, dass sich die Audioqualitdt der
Endstufen durch spezifische Eigenschaften der SiC-Transistoren vom Grunde her
verbessert. Die harmonischen Verzerrungen der SiC-Endstufen bleiben bis zur Uber-
steuerung (ca. 25 Vog) knapp unter -50 dB. Die THD-Anderung vom Ende der Cen-
tral Region bis zur Ubersteuerung betrigt hier lediglich 5 dB bzw. 7 dB. Bei den
konventionellen Endstufen steigt die THD-Kurve bereits bei mittleren Aussteuerun-
gen signifikant an. Fir eine effektive Ausgangsspannung von 20 V ist der THD der
HEXFET-Endstufe etwa 15 dB schlechter, der THD der CoolMOS-Endstufe iiber
25 dB schlechter im Vergleich zur SiC-JFET-Endstufe.

Die vorangegangenen Untersuchungen zeigen bei mittleren und hohen Aussteuerun-
gen eine direkte Abhangigkeit von der effektiven Totzeit der jeweiligen Halbbriicke. Je
grofler die effektive Totzeit, desto frither dominiert der Einfluss auf die harmonischen
Verzerrungen. Somit erklért sich der frithe THD-Anstieg bei den konventionellen End-
stufen durch den schnellen Zuwachs der effektive Totzeit der Halbbriicken®. Bei den
SiC-Transistoren hingegen steigt die effektive Totzeit bis zur Vollaussteuerung nur
geringfigig an. Die Ursache fiir den geringeren Zuwachs liegt hier in den folgenden
Transistor-Charakteristika begriindet:

1. geringere Laststromabhéngigkeit des Ein- und Abschaltvorgangs
2. geringere Abschaltverzogerung infolge steilerer Gate-Source-Spannungsverlaufe

3. geringere Einschaltverzogerung durch verminderten Einfluss des Reverse Reco-
very Verhaltens auf den Einschaltvorgang.

Eine Abschatzung ergibt, dass der zeitliche Fehler durch die effektive Totzeit im
Tastverhaltnis bei 20 Vg effektiver Ausgangsspannung fir den SiC-JFET lediglich
0,84% betrigt und die Amplituden-Anderung des Ausgangssignals hierbei unter ei-
nem Volt bleibt. Bei der HEXFET-Endstufe betragt der zeitliche Fehler 2,6%, bei der
CoolMOS-Endstufe sogar 8%. Die Amplitude des Ausgangsspannung wird dadurch
um 2,6 V bzw. 8 V herabgesetzt. Der Unterschied in den harmonischen Verzerrungen
verglichen mit dem SiC-JFET belduft sich auf 15 dB® bzw. 25 dB7. Die Differenz
zwischen SiC-JFET und SiC-MOSFET betréagt ca. 5 dB.

Die géangige Annahme, dass die harmonischen Verzerrungen infolge steilerer Span-
nungsflanken (geringerer Umladezeiten) der SiC-Transistoren geringer sein kénnte,
bestétigt sich nicht als Ursache, denn durch die optimale DSP-Totzeit gleichen sich
die Umladezeiten weitestgehend an (vgl. Kapitel 5.5). Der hierdurch eingebrachte
zeitliche Fehler im Tastverhiltnis ist gegeniiber dem durch die effektive Totzeit ver-
ursachten Fehler vernachlissigbar.

5eff. Totzeit unter Vollausstrg vgl. Kapitel 5.3.4: SiC-MOSFET: 27 ns; SiC-JFET: 18 ns; HEX-
FET 93 ns; CoolMOS: 210 ns

Sim Vergleich zum HEXFET
7im Vergleich zum CoolMOS
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Eine wichtige Erkenntnis der vorangegangenen Untersuchungen ist, dass der Einfluss
der Transistor-Charakteristika nur unter optimaler DSP-Totzeit aussagekriftig ver-
glichen werden kann. Eine Vergleichsmessung des THD+N unter identischer DSP-
Totzeit zeigt, dass eine einheitlich auf 120 ns eingestellte Totzeit insbesondere die
THD-Werte der SiC-Endstufen verschlechtert und somit vollig falsche Riickschliisse
zuldsst (vgl. Kapitel 6.2.3).

Bemerkenswert ist auch, dass die etablierte Theorie aus [3] und [7] bei diesen Un-
tersuchungen nur unter optimaler Totzeit uneingeschrankt Giiltigkeit hat. Wird die
DSP-Totzeit zu lang gewahlt, steigt die effektive Totzeit an, so dass die Schaltstufe
bereits in der PWM Central Region harmonische Verzerrungen verursacht. Hier wird
auch deutlich, dass ein spannungsloses Einschalten, wie es in der Literatur erwidhnt
wird, trotz der vielfach kiirzeren resonanten Umladezeit in Siliziumkarbid nicht prak-
tikabel ist.

Zusammenfassend lasst sich feststellen, dass die harmonischen Verzerrungen der End-
stufe durch den Einsatz von Siliziumkarbid ursdchlich reduziert werden. Die Auswir-
kung der SiC-Halbleiter auf Leistung und Wirkungsgrad werden im néachsten Kapitel
untersucht.
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Leistung und Wirkungsgrad

Leistung und Wirkungsgrad sind neben der Audioqualitat das wichtigste Verkaufsar-
gument eines Klasse-D-Audioverstirkers. Leistungsstérkere Einzelgerdte konnen die
Komplexitiat und das Volumen einer Beschallungsanlage verringern. Bei gleicher Aus-
gangsleistung wirkt sich eine Verringerung der Verlustleistung u.a. auf die Gréfle von
Kihlkorper und Ausgangsfilter aus. Eine Reduktion dieser Komponenten macht den
einzelnen Verstarker kleiner, leichter und ggf. preisgiinstiger.

7.1 Wirkungsgrad

Leistung und Wirkungsgrad der Endstufen werden mit dem Leistungsanalysator
LMG500 der Firma ZES ZIMMER Electronic Systems gemessen. Das Messgerat
wird eingangsseitig zwischen den externen Netzteilen und der Klasse-D-Endstufe an-
geschlossen, um die aus den Netzteilen aufgenommene Leistung zu messen. Ausgangs-
seitig erfolgt der Anschluss hinter dem Tiefpassfilter am Ausgang der Endstufe, so
dass die abgegebene Leistung stellvertretend fiir den Lautsprecher iber der ohmschen
Last gemessen wird.

Der LM G500 verfiigt iiber eine Bandbreite von 10 MHz und ist speziell fiir schaltende
Anwendungen ausgelegt. Die Leistung wird auf Basis der gemessenen Augenblicks-
werte von Strom und Spannung berechnet, wobei die Werte fiir jeden Messkanal mit
3 MSamples/s aufgenommen und iiber einen frei definierbaren Zeitraum gemittelt
werden. Um einen korrekten Messwert zu erhalten, muss dieser Zeitraum ein ganzzah-
liges Vielfaches der Eingangssignal-Periode betragen. Mit dem gewéahlten Zeitraum
von 1s, dem Eingangssignals von 1 kHz und der Schaltfrequenz von 400 kHz wird
das Mittel iiber genau 1000 Schwingungen gebildet. Der Wirkungsgrad wird aus dem
Quotienten von gemessener Ausgangs- und Eingangsleistung gebildet.

Zur Ermittlung der Wirkungsgradkurve tiber die Ausgangsspannung wird die Leis-
tung vom Leerlauf bis zur Vollaussteuerung gemessen. Hierfiir wird die Signalam-
plitude am Eingang manuell mittels DSP schrittweise verringert, wobei jede Aus-
steuerung eine Messung darstellt. Die Signalamplitude am Eingang ergibt sich aus
der Modulationstiefe, welche manuell iber die GUI-Schnittstelle zum DSP in 2er-
Schritten verringert wird: m = 1; 0,97; 0,95; [...] 0,05; 0,03; 0. Fiir die Totzeit wurde
am DSP die nach Methode 1 bestimmten Werte eingestellt, wonach die konventio-
nellen Endstufen eine einheitliche Totzeit von 120 ns erhalten. (vgl. Kapitel 4.2.4).
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Die Methode 2 zur Bestimmung der optimalen Totzeit wurde erst nach Durchfiih-
rung der Leistungsmessungen entwickelt. Die DSP-Totzeit der SiC-Endstufen ist in
beiden Methoden identisch. Da der Leistungsanalysator LM G500 als Leihgerét fiir
einen begrenzten Zeitraum zur Verfiigung stand, konnten keine Vergleichsmessungen
unter optimaler Totzeit stattfinden. Wie in Kapitel 5 erortert, wirkt sich die DSP-
Totzeit jedoch lediglich im Leerlauf und bei geringer Aussteuerung auf Umladezeiten
und Schaltverzoégerungen aus. In Abschnitt 7.4 wird eine Tendenz zur Anderung des
Wirkungsgrades basierend auf einer Betrachtung der Verlustleistung unter optimaler
DSP-Totzeit abgeleitet.

Messergebnis

Abbildung 7.1 zeigt den Wirkungsgrad iiber die Ausgangsleistung aller Endstufen im
Vergleich. Die Kurvenschar weist den fiir einen Klasse-D-Verstéarker typischen Verlauf
auf [4]. Der Wirkungsgrad nimmt bei allen Endstufen bei niedrigen Aussteuerungen
stark zu und verlauft zu hoheren Aussteuerungen hin asymptotisch.

100

90

®
=60
B
P50
g
£40
H
30
—SiIC-MOSFET
20 — SiC-JFET
HEXFET
10 — CoolMOS
0
o N % -8 e o, ) e % %, %, % %,

Ausgangsleitung (W)

Abb. 7.1: Wirkungsgrad der Endstufen iiber Ausgangsleistung im Vergleich.

Bei einer Ausgangsleistung von 180 W erreichen die SiC-Endstufen einen Wirkungs-
grad von 88%, die HEXFET-Endstufe liegt mit 80% darunter, die CoolMOS-Endstufe
zeigt mit knapp 73% den geringsten Wirkungsgrad. Ab einer Ausgangsleistung von
20 W liegt der Wirkungsgrad der SiC-Endstufen generell iiber dem der konventionel-
len Endstufen. Darunter arbeiten SiC-MOSFET-Endstufe und HEXFET-Endstufe
vergleichbar effizient. Die SiC-Endstufen unterscheiden sich mit steigender Aussteue-
rung immer weniger in ihrem Wirkungsgrad, bei niedrigeren Ausgangsleistungen bis
ca. 160 W ist die SiC-JFET-Endstufe effizienter. Die CoolMOS-Endstufe zeigt tiber
den gesamten Aussteuerbereich den schlechtesten Wirkungsgrad und erreicht unter
Vollaussteuerung einen Wirkungsgrand von 75%.
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Die unterschiedliche Lange der Wirkungsgradkurven weist darauf hin, dass die End-
stufen unter Vollaussteuerung verschieden hohe Ausgangsleistungen erzeugen. Die
hochste Ausgangsleistung erzielt die SiC-MOSFET-Endstufe mit 215 W, die SiC-
JFET-Endstufe liegt mit 203 W knapp darunter. Die Ausgangsleistung der HEXFET-
Endstufe ist mit 180 W um ca. 10% geringer. Die geringste Ausgangsleistung weist
die CoolMOS-Endstufe mit 171 W auf. Die Leistungsdifferenz zwischen den SiC-
Endstufen betriagt, ebenso wie die Leistungsdifferenz zwischen den konventionellen
Endstufen, in etwa 10 W.

7.2 Analyse der Verlustleistung

Fir die Analyse der Verlustleistung muss zwischen den Verlusten in einem Schaltzy-
klus und den gesamten Verlusten in einer Periode des Ausgangssignals differenziert
werden. Die Verluste in einer Signalperiode setzen sich aus den Verlusten der einzelnen
Schaltzyklen zusammen und sind grundsétzlich von der Aussteuerung des Verstarkers
abhéngig. Die Verluste in einem Schaltzyklus werden durch die Charakteristika des
eingesetzten Halbleiters bestimmt, welche Einfluss auf das Schalt- und Durchlassver-
halten des Transistors nehmen. Die in einem Schaltzyklus entstehende Verlustleistung
dndert sich wéahrend einer Signalperiode mit dem Laststrom, da sowohl Schalt- als
auch Durchlassverluste des Transistors vom Laststrom abhidngen. Wie in Kapitel
2.5 bereits erortert, ist eine Aussage zu den gesamten Verlusten infolge der nichtli-
nearen Schaltcharakteristika eines Transistors und den Abhéangigkeiten von diversen
Halbleiterparametern nicht trivial. Um die aussteuerungsabhéngigen Verluste qua-
litativ zu analysieren, wird die Verlustleistung unter verschiedenen Aussteuerungen
jeweils in dem Schaltzyklus auf dem Scheitelwert betrachtet. Hierfiir werden Mes-
sungen eines Schaltzyklus im Leerlauf, bei einem Laststrom von Ij, = 7 A und Iy,
= 9 A sowie unter Vollaussteuerung durchgefiihrt. Die Schalt- und Durchlassverlus-
te werden nachfolgend anhand der Verlustenergien analysiert und in Abbildung 7.2
gegeniibergestellt.

Schaltverluste

Die Schaltverluste werden durch Messung von Strom und Spannung am Transistor
bestimmt, wobei die in Kapitel 5 beschriebenen Messinstrumente verwendet wurden.
Alle Messungen sind im Anhang unter D nach dem bewéahrten Schema abgebildet. Der
Drain-Strom, aufgenommen mit der Rogowski-Spule am Drain-Anschluss des High-
Side Transistors, ist auf Kanal 4 in griin und die Drain-Source-Spannung auf Kanal 3
in blau dargestellt. Die Verlustleistungskurve ergibt sich geméafl Formel 2.17 aus der
Multiplikation dieser beiden Kaniéle iiber die Mathematik-Funktion des Oszilloskops
und wird auf Kanal F5 in orange ausgegeben. Die Laufzeitunterschiede der Rogowski-
Spule und der Tastkopfe wurden zuvor ermittelt und tber die deskewing-Funktion
des Oszilloskops heraus gerechnet.
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Aus den Oszillogrammen im Anhang D.1 ist ersichtlich, dass die Verlustleistungskur-
ve F5 fiur jede Endstufe individuell verlduft und die Einschaltverluste in der Regel
dominieren. Die Einschaltverluste werden vorwiegend vom Kurvenverlauf und Spit-
zenwert des Einschaltstroms (vgl. Kurve Z4) bestimmt, da die Flankensteilheit der
Drain-Source-Spannung bei allen Endstufen dhnlich ist (vgl. Kapitel 5). Beim Ein-
schalten wirkt sich das verschiedenartige Reverse-Recovery-Verhalten der Body-Diode
auf den Drainstrom aus, wobei der Spitzenwert durch den Diodenriickstrom bestimmt
wird.

Im Leerlauf sind die maximalen Einschaltverluste in einem Schaltzyklus aufgrund des
geringen Diodenriickstroms vergleichsweise niedrig (vgl. Maxima der Kurve F5). In
der Aufnahme der CoolMOS-Endstufe weisen die nadelférmigen Verlaufe der Verlust-
leistungskurve unter beiden Schaltflanken auf die zu kurz gewéhlte Totzeit hin.

Mit zunehmender Aussteuerung steigen die maximalen Einschaltverluste der kon-
ventionellen Endstufen im Vergleich zu den SiC-Endstufen tiberproportional an (vgl.
Abb. unter D.2). Der Spitzenwert des Einschaltstroms, welcher die Verlustleistung
entscheidend beeinflusst, wéchst infolge des nichtlinearen Diodenriickstroms bei den
konventionellen Endstufen stark an (vgl. Kapitel 5). Bei den SiC-Transistoren ist der
Diodenriickstrom iiber die Aussteuerung konstant, weswegen die Schaltverluste hier
deutlich weniger ansteigen. Fiir einen Laststrom von 7 A sind maximale Einschalt-
verluste der HEXFET-Endstufe mehr als doppelt so grof3 wie die der SiC-MOSFET-
Endstufe. In den Tabellen 7.1 und 7.2 sind die wesentlichen Grélen des Schaltverhal-
tens im Kontext mit den Schaltverluste zusammengefasst. Um den Vergleich anhand
diskreter Werte zu konkretisieren, werden im Folgenden die Schaltenergien in den
entsprechenden Zyklen betrachtet.

Schaltenergie

Die Einschaltenergie ergibt sich nach Formel 2.18 aus der Integration der Verlustleis-
tung und entspricht damit der Fliche unterhalb der Verlustleistungskurve F5. Fiir
einen qualitativen Vergleich ist eine dreieckférmige Naherung adiaquat. Die Einschal-
tenergie berechnet sich damit als Fliche des Dreiecks mit der Basis Atp und Hohe
Pon zu:

1 R
Eon = 5 Atp - Pon (7.1)

Die Werte fiir Basis Atg und Hohe 150n wurden mithilfe der Positionsmarker aus den
Messungen der jeweiligen Endstufe herausgelesen. Hierbei wurde, falls erforderlich,
auf eine korrekte Interpolation der Schenkel des Dreiecks zur Basis geachtet. Die
diskreten Werte sind in den Tabellen 7.1 und 7.2 gelistet. Abbildung 7.2 stellt die
Werte graphisch dar und veranschaulicht die Entwicklung der Schaltenergie tiber die
Aussteuerung der Endstufe.

Im Leerlauf unterscheiden sich, in Analogie zu den Schaltverlusten, die Schaltener-
gien mit Ausnahme der CoolMOS-Endstufe nur wenig. Mit steigender Aussteuerung
vergroflert sich der Unterschied zwischen den SiC- und den konventionellen Endstufen
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Abb. 7.2: Gegeniiberstellung der Schalt- und Durchlassenergie in einem Zyklus fiir
verschiedene Aussteuerungen.

zunehmend. Der iiberproportionale Anstieg der Schaltenergie bei den konventionellen
Endstufen wird durch Abbildung 7.2 (rot) dargestellt.

Ein Vergleich der diskreten Werte bei I1,=10 A ergibt, dass die Schaltenergie der SiC-
Endstufen im Aussteuerungsfall um das 4-fache niedriger ist. Unter Vollaussteuerung
betriagt die Schaltenergie der SiC-Endstufen mit durchschnittlich 25 Ws weniger als
1/3 der Energie der konventionellen Endstufen (83 Ws). Hier muss jedoch beachtet
werden, dass unter Vollaussteuerung infolge der unterschiedlichen Ausgangsspannun-
gen verschieden hohe Laststrome flieBen. Im Gegensatz zu den tibrigen Endstufe be-
noétigt die HEXFET-Endstufe nicht auf dem Scheitel, sondern bei einem Laststrom
von etwa 9 A die hochste Schaltenergie. Die Ursache hierfiir liegt im nichtlinearen
Verhalten des Diodenriickstroms, welches in Kapitel 5.3.1 beschriebenen wurde.

Durchlassenergie

Fir eine Gegentberstellung der verdnderlichen Schalt- und Durchlassenergien in ei-
nem Zyklus werden nachfolgend die Durchlassverluste qualitativ bestimmt. Die Durch-
lassverluste werden anhand des gemessenen Laststroms und dem im Datenblatt spezi-
fizierten Durchgangswiderstand ermittelt, wobei die temperaturabhingige Anderung
des Durchgangswiderstands nicht in die Berechnung mit eingeht.
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gleiche  Aussteue- | SiC-MOSFET SiC-JFET HEXFET CoolMOS
rung, I,=7A (Cree) (Semisouth) (Int. Rectifier) | (Infineon)
DSP-Totzeit in ns 35 35 120 120
Anstiegszeit 20 24 24 24
trise(7A) N NS

Spitzenwert 18 18 31 34
Einschaltstrom

ID(7A) in A

Diodenriickstrom 11 11 24 27

Irr(7A) in ns

Spitzenwert 840 718 1850 2220
Einschaltverluste

Pon(za) in W

Durchlassverluste 4 4 0,7 4

Pc (7A) in W

Einschaltenergie 15,5 15 57 61
Eon(ray in pJ

Durchlassenergie 9,8 9,8 1,8 9,8

EC (7A) m ;LJ

Tab. 7.1: Gegeniiberstellung der wesentlichen Groflien zum Vergleich der Verlustleis-
tung bei I5,=7 A.

Die Durchlassenergie E; in einem Schaltzyklus berechnet sich gemifl Formel 2.15
aus den Durchlassverlusten durch Division mit der Schaltfrequenz. Die Totzeit der
Halbbriicke wird hierbei vernachléssigt. Stattdessen wird davon ausgegangen, dass
wahrend des gesamten Schaltzyklus stdndig einer der beiden Transistoren leitet. In
Anbetracht der tibrigen Vereinfachungen wiirde die Einbeziehung der Totzeit die Ge-
nauigkeit des Rechenwertes nur unmerklich steigern. Die Tabellen 7.1 und 7.2 listen
die ermittelten Werte fiir die verschiedenen Aussteuerungen.

Abbildung 7.2 stellt die Schalt- und Durchlassenergien im Zyklus auf dem Scheitel-
wert der Ausgangsspannung fiir die verschiedenen Aussteuerungen gegeniiber. Die
Abhéngigkeit der Durchlassenergie vom Laststrom ist gut erkennbar. Die Durchlass-
energie der HEXFET-Endstufe betrigt infolge des niedrigen Durchgangswiderstandes
nur 1/5 der iibrigen Endstufen. Die Diskrepanz zur Schaltenergie ist hier besonders
auffillig (Faktor 31 fiir Iy, = 9 A).

Bemerkenswert ist, dass die Schalt- und Durchlassenergie bei den SiC-Endstufen in
der selben Groflenordnung liegen. Das Verhaltnis zwischen Schalt- und Durchlass-
energie bleibt auch bei zunehmender Aussteuerung ausgewogen. Im Gegensatz dazu
steigt die Schaltenergie der konventionellen Endstufen im Vergleich zur Durchlass-
energie viel starker an. Wie zuvor eingehend diskutiert, steht dies im Zusammenhang
mit dem Reverse-Recovery-Vorgang der Body-Diode.
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Maximalwerte in SiC-MOSFET SiC-JFET HEXFET CoolMOS
einer vollstdndigen | (Cree) (Semisouth) | (Int. Rectifier) | (Infineon)
Sinus-Periode

bei Laststrom Ir.: | 10,8 A 10,5 A 9A 9,75 A
DSP-Totzeit in ns 35 35 120 120
Spitzenwert 21 (10,8 A) 21 (10,5 A) 40,6 (9 A) 39
Einschaltstrom (9,75 A)
ID(max) in A

Diodenriickstrom 10,2 10,5 31,6 29,25
Lir(max) in A

Spitzenwert 1,22 0,97 2,55 2,66
Einschaltverluste

Pon(max) n kW

Durchlassverluste 9,3 8,8 1,5 7,6

P (max) in W

Einschaltenergie 26 24 94 (9A) 83
Eon(max) ™ pJ

Durchlassenergie 23 22 4 (9A) 19

E. (max) in puJ

Tab. 7.2: Gegeniiberstellung der wesentlichen Groéfien zum Vergleich der maximalen
Verlustleistung bei entsprechendem Laststrom Ip,.

7.3 Schlussfolgerung beziiglich Ausgangsleistung und
Wirkungsgrad

Die maximale Ausgangsleistung unter Vollaussteuerung liegt bei den SiC-Endstufen
ca. 20% hoher im Vergleich zu den konventionellen Endstufen. Neben der héheren
Effizienz steht dies auch in Zusammenhang mit der um die Hilfte (HEXFET) bzw.
Faktor 5 (CoolMOS) verringerten DSP-Totzeit. Infolge der kiirzeren DSP-Totzeit ver-
langert sich die Leitphase der Transistoren, wodurch sich wiederum die Spannungs-
Zeit-Flache fir das Ausgangssignal erhoht (vgl. Kapitel 6.1). Mit der hoheren Aus-
gangsspannung steigt auch die Leistung der Endstufe.

Der Wirkungsgrad der SiC-Endstufen iibersteigt mit zunehmender Aussteuerung
deutlich den der konventionellen Endstufen. Unter Vollaussteuerung liegen die Werte
etwa 8%-Punkte iiber den HEXFET-Daten und 15%-Punkte iiber den CoolMOS-
Daten. Die Effizienz der konventionellen Endstufen wird bei zunehmender Aussteue-
rung durch die stark ansteigenden Schaltverlusten herabgesetzt. Ursache ist hier ei-
ne iiberproportionale Zunahme des Einschaltstroms infolge des wachsenden Dioden-
riickstroms. Bei den SiC-Endstufen ist der Anstieg der Schaltverluste wesentlich gerin-
ger, da der Diodenriickstrom in Siliziumkarbid tiber den gesamten Aussteuerungsbe-
reich konstant ist. Die Schaltverluste hangen hier lediglich vom wachsenden Laststrom
ab. Besonders markant ist der Einfluss der Schaltverluste bei der HEXFET-Endstufe,
deren Transistoren ublicherweise in kommerziellen Audioverstarkern eingesetzt wer-
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den. Bei niedrigen Ausgangsleistungen bis etwa 15 W ist der Wirkungsgrad mit dem
der SiC-MOSFET-Endstufe vergleichbar, da die Schaltverluste des HEXFETSs in die-
sem Aussteuerungsbereich noch verhéltnisméfig niedrig sind. In Kombination mit
den auflerordentlich niedrigen Durchlassverlusten unterschreiten die Gesamtverluste
die des SiC-MOSFETs. Mit steigender Aussteuerung wird jedoch die SiC-MOSFET-
Endstufe wegen des geringeren Anstiegs der Schaltverluste zunehmend effizienter. Im
Vergleich zur CoolMOS-Endstufe ist der Wirkungsgrad der HEXFET-Endstufe we-
gen der geringeren Durchlassverluste iiber den gesamten Aussteuerbereich hoher. Die
gemessenen Schaltenergien liegen zwar in der selben Gréflenordnung, die Durchlas-
senergie ist jedoch infolge des 5-fach niedrigeren Durchgangswiderstandes erheblich
kleiner.

7.4 Tendenz fiir Messergebnisse mit optimaler Totzeit

Eine Messung des Wirkungsgrades mit der optimal eingestellten DSP-Totzeit von
70 ns bzw. 190 ns wiirde gegentiber der Messung aus Abbildung 7.1 mit 120 ns etwas
andere Ergebnisse liefern. Im Folgenden wird eine Tendenz beziiglich der Anderung
des Wirkungsgrads gegeben, da der Leistungsanalysator LM G500 fiir eine erneute
Messung nicht zur Verfiigung stand. Hierfiir werden die aussteuerungsabhéngigen
Verluste unter optimaler Totzeit geméafl der Vorgehensweise aus Abschnitt 7.2 gemes-
sen. Die Tendenz wird basierend auf den Einschaltenergien fiir beide konventionelle
Endstufen abgeleitet. Abbildung 7.3 sowie 7.4 stellen die Einschaltenergien unter op-
timaler Totzeit im Vergleich zur eingestellten Totzeit dar.

HEXFET-Endstufe

Schaltverlust-Messungen mit der kiirzern DSP-Totzeit zeigen eine reduzierte Energie-
Aufnahme beim Einschalten im Aussteuerungsfall, wie in Abbildung 7.3 dargestellt.
Infolge der gesunkenen Schaltverlusten wird sich die Verlustleistung im Gesamten
verringern.

. . . . 100
Desweiteren fiithrt eine Verkiir- Messung 120ns
90 Optimal 70ns

zung der DSP-Totzeit zu gro-

Beren Spannungs-Zeit-Flichen 80 e
des verstdrkten PWM-Signals. 70
Hierdurch steigt der Mittel- 60
wert in einem Schaltzyklus 50
leicht an und ergibt nach De- 4
modulation eine etwas hohere

30
Ausgangsspannung. Aufgrund 20
der gestiegenen Ausgangsleis- 0
tung und der reduzierten Ver- o o L b

luste wird sich der Wirkungs-

grad der HEXFET-Endstufe

insgesamt leicht verbessern. Abb. 7.3: Schaltenergie der HEXFET-Endstufe bei
verkiirzter Totzeit.
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CoolMOS-Endstufe

Die Erh6éhung der DSP-Totzeit fiihrt hier zu einer leicht gestiegenen Einschaltenergie,
wobei sich der Effekt zu hohen Aussteuerungen hin relativiert (siche Abb. 7.4. Die
Spannungs-Zeit-Flachen verringern sich etwas, sodass es theoretisch zu einer leicht
niedrigeren Ausgangsspannung kommt. Dem gegeniiber steht jedoch, dass die Energie-
Aufnahme im Leerlauf um knapp die Hélfte sinkt. Wie bereits in Kapitel 4.2.4 er-
wahnt, sind die Leerlaufverluste bei einer Totzeit von 120 ns im Vergleich zu den ub-
rigen Endstufe doppelt so hoch. Auch unter Vollaussteuerung ist die aufgenommene
Energie der CoolMOS-Endstufe vermutlich aufgrund eines kurzzeitigen Querstroms
hoher als bei den iibrigen Endstufen. Durch die Vergréflerung der Totzeit wird das
resonante Teilstiick der Briickenspannung verldngert und der kurzzeitige Querstrom
wahrend der Umladephase reduziert. Dementsprechend wird die hierdurch erzeugte
Verlustleistung der CoolMOS-Endstufe im Gesamten sinken. In den durchgefithrten
Messungen mit der lingeren Totzeit war zu beobachten, dass die Warmeentwicklung
wahrend des Dauerbetriebs signifikant zuriick gegangen ist.

Meiner Einschitzung nach hat die durch den Querstrom erzeugte Verlustleistung
einen groferen Einfluss auf die Gesamt-Energiebilanz der CoolMOS-Endstufe als der
leichte Anstieg der Einschaltenergie oder der geringfiigig gesunkene Spannungs-Zeit-
Flachen, so dass sich der Wirkungsgrad der CoolMOS-Endstufe ebenfalls leicht ver-
bessern wird.
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Abb. 7.4: Schaltenergie der CoolMOS-Endstufe bei verldngerter Totzeit.
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7.5 Einfluss der Transistor-Charakteristika auf Leistung und
Wirkungsgrad

Leistung und Wirkungsgrad des D-Verstarkers verbessern sich aufgrund bestimmter
Charakteristika von Siliziumkarbid. Die maximale Ausgangsleistung unter Vollaus-
steuerung liegt bei den SiC-Endstufen ca. 20% hoéher im Vergleich zu den konventio-
nellen Endstufen. Die hochste Ausgangsleistung erzeugt die SiC-MOSFET-Endstufe
mit 215 W, die niedrigste die CoolMOS-Endstufe mit 171 W. Der Wirkungsgrad
der SiC-Endstufen liegt unter Vollaussteuerung etwa bei 88%, darunter liegt die
HEXFET-Endstufe mit 80% und die CoolMOS-Endstufe mit 73%. Damit reduziert
sich die Verlustleistung der SiC-Endstufen um 40% gegeniiber der HEXFET-Endstufe
und um 55% gegeniiber der CoolMOS-Endstufe.

Die vorangegangenen Untersuchungen zeigen eine geringere Entstehung von Verlust-
leistung durch das bessere Reverse-Recovery-Verhalten der SiC-Halbleiter. Schalt-
und Durchlassverluste wurden hierfiir anhand der Schaltenergie in einem PWM-
Schaltzyklus unter verschiedenen Aussteuerungen analysiert. Die Analyse zeigt, dass
die Schaltenergie vorwiegend durch die Hohe der Einschaltstromspitze bestimmt ist,
da die Flankensteilheit der Drain-Source-Spannung bei allen Endstufen in etwa ver-
gleichbar ist. Die Einschaltstromspitze wéchst bei den SiC-Endstufen proportional
zum Laststrom, wahrend sie bei den konventionellen Endstufen mit zunehmendem
Laststrom stark nichtlinear anwéchst. Infolge des wesentlich geringeren Zuwachses
sind die Schaltverluste der SiC-Endstufen auch zu hohen Aussteuerungen hin ver-
gleichsweise niedrig. Die Ursache hierfir liegt, wie bereits in Kapitel 5 erértert, im
konstanten Diodenriickstrom beim Reverse-Recovery-Vorgang der Body-Diode, wel-
cher infolge der niedrigen Speicherladung Q,, in Siliziumkarbid iiber die gesamte
Aussteuerung konstant bei etwa 10 A bleibt.

Die Gegeniiberstellung der Schalt- und Durchlassenergien in einem PWM-Schaltzyklus
zeigt, dass die Energien unabhéngig von der Aussteuerung immer in der selben
GroBlenordnung liegen. Im Gegensatz dazu wichst die Schaltenergie der konventio-
nellen Endstufen mit steigender Aussteuerung iiberproportional an (vgl. 7.2). Die
CoolMOS-Endstufe benétigt bei einem Laststrom von 9 A die 4-fache Schaltenergie.
Die Durchlassenergie ist wegen des gleich hohen Durchgangswiderstandes in der sel-
ben Groflenordnung. Die HEXFET-Endstufe benotigt bei dem selben Laststrom die
4,5-fache Schaltenergie, die Durchlassenergie ist jedoch durch den 5-fach kleineren
Durchgangswiderstand wesentlich niedriger. Hier ist die Diskrepanz zwischen Schalt-
und Durchlassenergien besonders ausgepragt. Bei dem Laststrom von 9 A sind die
Schaltverluste 31-mal grofler als die Durchlassverluste, was sich im Wirkungsgrad
entsprechend niederschldgt. Wegen der geringen Durchlassverluste ist der Wirkungs-
grad der HEXFET-Endstufe bis zu einer Ausgangsleistung von ca. 15 W mit dem
der SiC-MOSFET-Endstufe vergleichbar. Mit steigender Aussteuerung wird die SiC-
MOSFET-Endstufe jedoch effizienter, da die Schaltverluste hier weniger stark anstei-
gen. Der Wirkungsgrad der CoolMOS-Endstufe liegt — wegen der im Vergleich zur
HEXFET-Endstufe héheren Durchlassverluste — iiber den gesamten Aussteuerungs-
bereich unter den SiC-Endstufen.
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7.5 Einfluss der Transistor-Charakteristika auf Leistung und Wirkungsgrad

Zusammenfassend ldsst sich feststellen, dass die SiC-Endstufen — trotz 5-fach héherer
Durchlassverluste im Vergleich zu dem bisher eingesetzten HEXFET — einen héheren
Wirkungsgrad aufweisen. Durch den Einsatz von Siliziumkarbid wiirde das Einzel-
gerét fir eine Beschallungsanlage leistungsstirker und effizienter. Bei vergleichbarer
Ausgangsleistung kénnen die Kiihlkérper reduziert werden, was den gesamten Aufbau
des Einzelgerats leichter und kompakter macht.
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Kapitel 8
Fazit und Ausblick

Zwet Dinge sind zu unserer Arbeit ndétig.
Unermiidliche Ausdauer und die Bereitschaft,
etwas, in das man viel Zeit und Arbeit gesteckt
hat, wieder wegzuwerfen.

Albert Einstein.

Zusammenfassung und Fazit

Die Zielsetzung der vorliegenden Arbeit war, den Einsatz von Siliziumkarbid-Tran-
sistoren in einem Audioverstiarker der Klasse-D zu untersuchen. Hierfiir wurden vier
Endstufen eines Klasse-D-Verstarkers mit unterschiedlichen Leistungstransistoren ent-
wickelt. Als SiC-Halbleiter stand zu diesem Zeitpunkt ein SiC-MOSFET der Firma
Cree sowie ein selbstleitender SiC-JFET der Firma Semisouth zur Verfiigung. Zum
Vergleich wurde ein HEXFET! der Firma International Rectifier ausgewéhlt, welcher
Stand der Technik in Klasse-D-Seriengeréten ist. Da sich mit der Sperrspannung von
250 V jedoch ein grundséatzlicher Unterschied beztiglich der Transistoreigenschaften
ergibt, wurde als Halbleiter mit vergleichbaren technologischen Charakteristika ein
Superjunction-Transistor aus der CoolMOS-Reihe von Infineon gewahlt.

Die Endstufen gleichen sich in Schaltungsdesign und Layout bis auf die Beschal-
tung der Treiber-Stufe. Das Schaltungsdesign wurde auf einer beidseitig bestiickten,
6-lagigen Leiterplatte in der Grofle einer Europakarte untergebracht. Auf der Leiter-
platte befindet sich neben Schaltstufe und Ausgangsfilter die schwebende Versorgung
der Gate-Treiber, die durch einen LLC-Wandler erzeugt wird. Die Spannungsversor-
gung der Schaltstufe sowie des Kleinsignalteils wurde durch externe, professionelle
Netzteile gelost.

Der Modulator, welcher das Audiosignal in ein PWM-Steuersignal wandelt, wurde
auf einem DSP fiir Audio-Applikationen realisiert, wobei anstelle des Audiosignal ein
1 kHz-Sinus-Signal als 12-bit-PCM-Daten in einer Tabelle hinterlegt war. Aus diesem
Sinus-Signal wurde das PWM-Steuersignal fiir die Schaltstufe durch die Modulati-
onstechnik LadS? gewonnen. Der DSP konnte von einem Rechner aus via USB in

IMOSFET aus hexagonal angeordneten D-MOS Zellen.
2Einseitige Modulation mit einem mit einem sagezahnférmigen Triger und Erzeugung eines zwei-
wertigen PWM-Signals durch lineare Interpolation.
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Kapitel 8 Fazit und Ausblick

Echtzeit mit entsprechenden Parametern zur Ansteuerung der Endstufen, wie Tot-
zeit der Halbbriicke oder Amplitude des Audiosignals, versorgt werden.

Als Topologie fiir die Schaltstufe wurde die Halbbriicke gewéhlt, die Schaltfrequenz
lag bei 400 kHz. Die Kurzschlusssicherung fiir die selbstleitende SiC-JFET-Endstufe
erfolgte durch eine Cascode-Light, bei der MOSFET und JFET nicht kaskadiert,
sondern seriell verschaltet sind.

Das verstarkte PWM-Signal wurde durch ein Tiefpassfilter 2. Ordnung mit einer In-
duktivitdt von 22 pH und einer Kapazitdt von 1,5 pF' demoduliert und der Last als
analoges Sinus-Signal zugefithrt. Die angeschlossene ohmsche Last ersetzte, entspre-
chend der iiblichen Vorgehensweise zur messtechnischen Bestimmung eines Audiover-
starkers, den Lautsprecher mit dem Widerstandswert von 4 €. Die Grenzfrequenz des
Filters lag mit 27,7 kHz in ausreichendem Abstand zur grotmoglichen Audiofrequenz
von 20 kHz.

Mit den entwickelten Endstufen wurden zum Schaltverhalten der Transistoren in
der Halbbriicke umfangreiche Messungen durchgefiihrt, welche die Grundlage fiir
die spatere Analyse von Audioqualitdit und Wirkungsgrad der Endstufe bildeten.
Um das Schaltverhalten unter diesen beiden Aspekten zu charakterisieren, wurden
das Reverse-Recovery-Verhalten der Body Diode, die Anstiegs- und Abfallzeiten der
Briickenspannung, die Ein- und Abschaltverzégerung der Transistoren (bezogen auf
den Nulldurchgang der Briickenspannung) sowie die Flankenmodulation der Briicken-
spannung gemessen. Die Flankenmodulation ist ein Messverfahren zur Bestimmung
des zeitlichen Fehlers im PWM-Signal wihrend einer Periode des Ausgangssignals.
Hierbei wird im Persistenz-Modus des Oszilloskops die Position der Flanke der Briicken-
spannung in Relation zu einem Gate-Source-Signal aufgezeichnet.Die Breite der ent-
stehenden Kurvenschar wurde hier als effektive Totzeit definiert.

Die Untersuchung des Schaltverhaltens zeigt, dass die SiC-Transistoren um ein viel-
faches kiirzere Schaltverzogerungen aufweisen. Die Anstiegs- und Abfallzeiten hinge-
gen gleichen sich bei allen Endstufen durch das harte Schalten unter der optimalen
DSP-Totzeit weitestgehend an. Eine wichtige Erkenntnis ist, dass das Schaltverhal-
ten der SiC-Transistoren insgesamt weniger aussteuerungs- und laststromabhéingig
ist. Insbesondere ist der Diodenriickstrom wahrend dem Reverse-Recovery-Vorgang
der Body-Diode unabhéngig von der Héhe des Laststroms. Neben den kurzen Schalt-
verzogerungen fithren die geringe Laststromabhéngigkeit zu der bedeutend kleineren
effektiven Totzeit der SiC-Transistoren.

Die Untersuchung der Audioqualitat belegt eine deutliche Reduzierung der harmo-
nischen Verzerrungen®. Die THD+N-Messung ergeben, dass sich die gesamten har-
monischen Verzerrungen der SiC-Endstufen vom Ende der Rauschgerade (Ende der
Central Region, ca. 3 Veg) bis zur Vollaussteuerung (ca. 30 Veg) lediglich um 5 dB
dndert. Im Gegensatz dazu steigen die harmonischen Verzerrungen der konventio-
nellen Halbleiter bereits bei niedrigen bis mittleren Aussteuerungen?® signifikant an.
Fir eine effektive Ausgangsspannung von 22 V liegen die harmonischen Verzerrungen

3die Bezeichnung harmonischen Verzerrungen und THD werden hier synoym verwendet.
“Uout (effy = 4V fiir CoolMOS bzw. 7 V fiir HEXFET.
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der SiC-JFET-Endstufe bei -55 dB und wiirden sich durch Implementierung einer
Riickkopplung weiter reduzieren lassen. Der THD-Wert der HEXFET-Endstufe ist
im Vergleich hierzu etwa 15 dB schlechter, der THD der CoolMOS-Endstufe ist iiber
25 dB schlechter.

Die Analyse der THD-Messungen stellt erstmals einen direkten Zusammenhang zwi-
schen den Halbleitereigenschaften des Transistors und der Entstehung von harmo-
nischen Verzerrungen heraus. Die geringe Zunahme der effektiven Totzeit bei den
SiC-Endstufen verschiebt den dominanten Anstieg der harmonischen Verzerrungen
bis praktisch zur Vollaussteuerung. Insbesondere die geringere Abschaltverzégerung
sowie die schwache Laststromabhéngigkeit fithren hier zu einer deutlich kiirzeren ef-
fektiven Totzeit bei hoheren Aussteuerungen. Bei Vollaussteuerung liegt zwischen
der kiirzesten (SiC-JFET) und der lingsten effektiven Totzeit (CoolMOS) etwa eine
Groflenordnung (Faktor 11,6).

Bemerkenswert ist, dass sich die harmonischen Verzerrungen hier nicht — geméfl der
iiblichen Annahme — durch steilere Schaltflanken verbessern. Die Steilheit der Schalt-
flanken (Anstiegs- und Abfallzeit) liegt insbesondere bei hoheren Aussteuerungen fir
alle Endstufen in einer dhnlichen Gréflenordnung.

Die THD-Analyse zeigt weiterhin, dass die etablierte Theorie zu den Verzerrungen
in der Central Region nur dann Giltigkeit besitzt, wenn die Totzeit am DSP op-
timal eingestellt wurde. Wird die DSP-Totzeit zu lang gewahlt, nimmt die Schalt-
stufe — entgegen der etablierten Theorie — bereits vor dem Verlassen der Central
Region einen signifikanten Einfluss auf die harmonischen Verzerrungen. Eine weitere
wichtige Erkenntnis ist, dass ein aussagekraftiger Vergleich hinsichtlich der harmoni-
schen Verzerrungen nur unter optimaler DSP-Totzeit durchgefiihrt werden kann. Ein
entsprechendes Verfahren zur Bestimmung der optimalen Totzeit wurde entwickelt,
vorgestellt und eingesetzt.

Im Kontext der Audioqualitit lasst sich zusammenfassend feststellen, dass beim Ein-
satz von SiC-Transistoren vom Grunde her weniger harmonische Verzerrungen ent-
stehen, indem ein geringerer zeitlicher Fehler ins verstdarkte PWM-Signal eingebracht
wird. Damit ist der Entstehung von harmonischen Verzerrungen bereits im Ursprung
entgegengewirkt.

Eine grundlegende Reduktion der harmonischen Verzerrungen bringt einen enormen
Vorteil fiir die Riickkopplungstopologien mit sich. In den modell-basierten Topolo-
gien wie in [67] und [69] sind die Modelle der Schaltstufe ggf. unkomplizierter zu
erstellen und zudem nédher am realen Verhalten der Endstufe, da sich das Schaltver-
halten der SiC-Transistoren deutlich weniger mit der Aussteuerung éndert. Auf eine
Fehlerkorrektur der Schaltstufe wie in [57] (PEDEC) oder [54] (Camco-Patent) kénn-
te ggf. ganz verzichtet werden. Der eingesparte Zeitaufwand in der Entwicklung ist
nicht zu unterschétzen, denn nicht selten wird viel Zeit in die Implementierung der
Hardware-Komponenten investiert, um letztlich festzustellen, dass eine gewiinschte
Verbesserung des THDs wegen diverser Limitierungen der Komponenten ausbleibt.
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Die Untersuchungen zu Leistung und Wirkungsgrad des D-Verstarkers zeigen auch
hier eine Verbesserung durch die Verwendung von Siliziumkarbid. So liegt die ma-
ximale Ausgangsleistung bei den SiC-Endstufen ca. 20% hoher im Vergleich zu den
konventionellen Endstufen. Neben der hoheren Effizienz der Schaltstufe steht dies
auch in Zusammenhang mit der effektiven Totzeit sowie der 2-fach bzw. 5-fach kiir-
zeren DSP-Totzeit (SiC im Vergleich mit HEXFET bzw. CoolMOS). Der Wirkungs-
grad der SiC-Endstufen betragt unter Vollaussteuerung etwa 88%, darunter liegt die
HEXFET-Endstufe mit 80% und die CoolMOS-Endstufe mit 73%. Damit reduziert
sich die Verlustleistung der SiC-Endstufen um 40% gegentiber der HEXFET-Endstufe
und um 55% gegeniiber der CoolMOS-Endstufe.

Die Effizienzsteigerung der SiC-Endstufen ist primér auf die Dezimierung der Schalt-
verluste zurilickzufithren. Die Analyse der Verlustenergie ergibt, dass der Dioden-
rickstrom wéahrend des Reverse-Recovery-Vorgangs einen direkten Einfluss auf die
Schaltverluste hat. Bekanntermaflen wéchst der Diodenriickstrom bei den konven-
tionellen Transistoren mit steigendem Laststrom iiberproportional an und fithrt so
bei zunehmender Aussteuerung zu einem massiven Anstieg der Schaltverluste®. Im
Gegensatz hierzu ist der Diodenrtickstrom der SiC-Halbleiter wegen der geringen
Speicherladung in Siliziumkarbid konstant und damit unabhéngig von der Hohe des
Laststroms. Damit ergibt sich ein proportionaler Zusammenhang zwischen den Schalt-
verlusten und der Aussteuerung des Verstarkers, weswegen ein solch massiver Anstieg
der Schaltverluste hier nicht stattfindet.

Im Hinblick auf den Wirkungsgrad kann zusammengefasst werden, dass die Schaltver-
luste durch Siliziumkarbid signifikant reduziert werden, die Durchlassverluste jedoch
durch den 5-fach héheren Durchlasswiderstand gegentiber dem standardmaéfig einge-
setzten HEXFET vergleichsweise hoch sind. Dennoch wird mit dem SiC-MOSFET
bereits ab einer Ausgangsleistung von ca. 15 W ein besserer Wirkungsgrad erzielt als
mit dem bisher eingesetzten HEXFET — trotz héher Durchlassverluste.

Die betrichtliche Senkung der Gesamtverluste um 40% machen bei gleichbleibender
Ausgangsleistung leichtere und kleinere Gerate moglich, indem auf einen Grofiteil der
Kihlkorper-Masse verzichtet werden kann. Die eingesparten Kosten fir den Kiihl-
korper werden jedoch bislang noch durch die teureren SiC-Halbleiter relativiert. Um
den Kosten-Nutzen-Faktor weiter zu erh6hen, miissten die Durchlassverluste in die
Groflenordnung der bisher eingesetzten Halbleiter gebracht werden.

Der hohere Wirkungsgrad und die 20%-ige Steigerung der Ausgangsleistung ist in
Bezug auf Volumen und Komplexitat einer Beschallungsanlagen recht aussichtsreich.
Inwiefern der hohere Wirkungsgrad sich auf eine Reduktion der Gerateanzahl einer
Beschallungsanlage auswirkt, hdngt jedoch in erster Linie mit der Anzahl der Kanéle,
die der Einzelverstarker zur Verfiigung stellt, zusammen. In dieser Hinsicht kénnen
Aussagen jedoch erst bei der Entwicklung von kommerziellen Prototypen getroffen
werden.

5Beispielsweise hat der Diodenriickstrom des HEXFETSs bei einem Laststrom von 9 A den drei-
fachen Wert verglichen mit den SiC-Halbleitern.
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Ausblick

Transistoren aus Siliziumkarbid bieten eine aussichtsreiche Alternative zu den kon-
ventionell eingesetzten Halbleitern, da sich hierdurch sowohl die Audioqualitat als
auch der Wirkungsgrad der Endstufen verbessern. Damit ist die Limitierung auf die
momentan eingesetzten 250V-Transistoren aufgehoben und es eréffnen sich in vie-
len Bereichen der Klasse-D-Technik neue Perspektiven. Fiir einen rentablen Einsatz
in kommerziellen D-Verstdarkern miissen jedoch die Durchlassverluste gesenkt und
diverse Aspekte im Kontext der Riickkopplungs-Topologien sowie der Versorgungs-
spannung genauer untersucht werden.

Die groflere Sperrspannung der SiC-Tranisstoren erdffnet die Moglichkeit, die Ver-
sorgungsspannung iiber die momentanen Grenze von 250 V zu erhohen. Da die Ver-
starkung der Schaltstufe direkt von der Versorgungsspannung abhingig ist, konnte
so die Ausgangsleistung des Einzelverstarkers gesteigert werden. Die hohere Span-
nung iiber dem sperrenden Transistor hat jedoch Einfluss auf den kapazitiven Anteil
des Diodenriickstroms, welcher in Siliziumkarbid dominant ist. Als Folge der héhe-
ren Sperrspannung beim Schalten wird der Diodenriickstrom grundséatzlich ansteigen,
die Hohe bleibt jedoch weiterhin iiber die Aussteuerung konstant. Da der Anstieg des
Diodenriickstroms zu einer Zunahme der Schaltverluste fiihrt, muss dieser Effekt im
Hinblick auf den Wirkungsgrad gegen die Leistungssteigerung aufgrund der héheren
Verstarkung abgewogen werden. Eine erneute Untersuchung der harmonischen Verzer-
rungen ist ebenfalls erforderlich, denn héhere Ausgangsamplituden bringen prinzipiell
mehr harmonische Verzerrungen mit sich und die effektive Totzeit wird infolge einer
groBeren Abschaltverzogerung ebenfalls zunehmen. Mit den eingesetzten Transistoren
wére die Erhéhung der Versorgungsspannung bei gleichbleibender Last nur im Falle
einer Parallelschaltung mehrerer Einzeltransistoren moglich, da die Stromtragfihig-
keit von max. 17 A nicht ausreichen wiirde. Die Auslegung des Verstarkers auf eine
hohere Last ist wegen der Lautsprecherimpedanz untypisch fiir einen Audioverstéarker.

Aufgrund der kurzen Abschaltverzogerungen sowie der steilen Gate-Signale wére ei-
ne Anhebung der Schaltfrequenz denkbar. Das Heraufsetzen der Schaltfrequenz wire
fur alle Rickkopplungs-Topologien, die Selbstschwingenden mit eingeschlossen, glei-
chermaflen interessant. Damit wiirde der groten Herausforderung bei der Auslegung
des Riickkopplungsdesigns Rechnung getragen — der Problematik von ausreichen-
der Schleifenverstiarkung bei gleichzeitiger System-Stabilitdt. Da mit einer hoheren
Schaltfrequenz die Grenzfrequenz des Tiefpassfilters erhoht werden kann, darf auch
die Durchtrittsfrequenz der Riickkopplung hoéher ausgelegt werden. Damit gewinnt
das System an Phasenreserve und die Schleifenverstirkung am oberen Ende des Au-
diobandes steigt an. Eine hohere Schaltfrequenz ist auch in Bezug auf die Dimen-
sionierung des Ausgangsfilters vorteilhaft — die kleineren Filterkomponenten wiirden
Gewicht und Ausmafl des Einzelverstarkers weiter reduzieren. Da eine Frequenzerho-
hung jedoch mit steigenden Schaltverlusten verbunden ist, muss die Auswirkung auf
Leistung und Wirkungsgrad sorgfaltig gepriift und abgewogen werden.

Die Defizite der untersuchten 1200 V-SiC-Trainsistoren liegen in den vergleichsweise
hohen Durchlassverlusten, welche primér durch den 5-fach gréleren Durchgangswi-
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derstand verursacht werden. Die Durchlassverluste konnten durch SiC-Transistoren
mit geringeren Sperrspannungen reduziert werden, da diese technologiebedingt einen
kleineren Durchgangswiderstand besitzen. Der Hersteller ST Microelectronics kiindig-
te fur das Jahr 2017 SiC-MOSFETs mit einer Sperrspannung von 600 V und einem
Durchgangswiderstand von 20 m2 an [133]. Die dreifache Stromtragfahigkeit dieser
Transistoren ist nicht nur fiir eine Erhéhung der Versorgungsspannung interessant,
bringt jedoch auch eine Verdreifachung von Gateladung und parasitdren Kapazita-
ten mit sich. Muster eines 600 V-Transistors mit 45 m{2 und sonst vergleichbaren
Leistungsmerkmalen wie Gateladung und Kapazitaten wurden vom Hersteller United
SiC ebenfalls fiir 2017 angekiindigt [134]. Diese Transistoren sind als SiC-Kaskode
aus MOSFET und selbstleitenden SiC-JFET realisiert. Auf der Basis der gewonnenen
Erkenntnisse ist anzunehmen, dass das Schaltverhalten der 600 V- und der 1200 V-
Typen, insbesondere im Hinblick auf die effektive Totzeit, grundsétzliche Parallelen
aufweist. Damit blieben die Verbesserung hinsichtlich der harmonischen Verzerrungen
erhalten, die Durchlassverluste wiirden jedoch drastisch sinken. Eine Untersuchung
dieser Transistoren ist somit viel versprechend, steht jedoch mangels Verfugbarkeit
aus.

Eine weitere interessante Alternative sind Verbundhalbleiter aus Gallium-Nitrid, wel-
che zu Beginn der Dissertation noch in der Entwicklung waren. Die tibliche tech-
nologische Umsetzung sind HEMT-Transistoren (high electron mobility transistor),
welche sich durch einen niedrigen Durchgangswiderstand und hohe Schaltgeschwin-
digkeiten auszeichnen. Einige Erfolge konnten bereits bei Klasse-D-Verstiarkern im
mittleren Leistungsbereich erzielt werden [135], [136]. Fiir den Einsatz in Leistungs-
verstédrkern muss das Schaltverhalten sorgfaltig charakterisiert werden, da hier wegen
der HEMT-Technologie die Verhaltensweise der SiC-Transistoren nicht vorausgesetzt
werden kann. Darauf aufbauend sind erneute Analysen zu Audioqualitdt und Wir-
kungsgrad erforderlich — einen Leitfaden zur Vorgehensweise stellt diese Arbeit zur
Verfiigung. Mit der hier entwickelten Messmethodik lassen sich die neuen Halbleiter
in allen relevanten Aspekten — Schaltverhalten, Audioqualitdt und Wirkungsgrad —
unkompliziert charakterisieren. Die vorgestellte Methode zur Ermittlung der optima-
len Totzeit gewahrleistet eine korrekte Vergleichbarkeit mit anderen Halbleitern und
schafft die Voraussetzung fiir aussagekraftige Schlussfolgerungen.

Die vorliegende Arbeit liefert mit den tiefgehenden Untersuchungen einen wichti-
gen Beitrag zum theoretischen sowie praktischen Verstdndnis der Leistungshalblei-
ter in einem Klasse-D-Verstarker. Die praktischen Erkenntnisse zum Schaltverhalten
der Transistoren kénnen auf andere Schaltanwendungen der Leistungselektronik wie
DC/DC-Wandler, Frequenzumrichtern oder PWM-basierte Motorsteuerungen tber-
tragen werden. Erstmalig wurde der Zusammenhang zwischen der Entstehung von
harmonischen Verzerrungen und der effektiven Totzeit der Schaltstufe ergriindet und
fihrte damit zu einer Erweiterung der etablierten Theorie.

Der Einsatz von Siliziumkarbid-Transistoren eroffnet in vielen Aspekten der Klas-
se D Technik neue Perspektiven. Diese Dissertation belegt den Gewinn hinsichtlich
Audioqualitat, Leistung und Wirkungsgrad und bietet dariiber hinaus einen wertvol-
len Leitfaden fiir die Untersuchungen neuartiger Halbleiter-Technologien in Klasse-
D-Audioverstérkern.
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Anhang A

Erganzung zu den Grundlagen und
Siliziumkarbid

Dieser Teil-Bereich ,,A“ des Anhangs ist einer von vier Bereichen, welche alphabetisch
nummeriert sind. Die einzelnen Bereiche beziehen sich immer auf das gleichnamige
Kapitel im Hauptteil der Arbeit. Jeweils auf der ersten Seite werden allgemeine In-
formationen und Hinweise zum diesem Anhang-Teil gegeben.

e Der Bereich ,A“ beinhaltet sowohl Grundlagen als auch weiterfithrende Infor-
mationen zu den ausgewahlten Transistoren.

e Bereich ,,B“ stellt zusétzliche Informationen zur Entwicklung der Endstufen zur
Verfiigung. Dariiber hinaus sind hier die Schaltpline der Endstufen sowie die
Zeichnungen des 6-lagigen Layouts abgebildet.

e Im Bereich ,,C“ sind alle relevanten Messungen zum Schaltverhalten der vier
Endstufen zusammengestellt.

e Der Bereich ,,D¢ zeigt die Oszillogramme zu den Messungen der Schaltverluste.

Der umseitige Bereich ,A“ ist wie folgt gegliedert:

e Unter Abschnitt A 1 wird auf den Stromfluss in Abhéngigkeit der Aussteuerung
eingegangen, welcher sich nach der etablierten Theorie und einem spannungs-
losen Einschalten ergeben wiirde.

e Unter Abschnitt A 2 ist der technologische Querschnitt der ausgewahlten Tran-
sistoren abgebildet.

e Unter Abschnitt A 3 sind die Kapazitatsverlaufe in Abhéngigkeit der Drain-
Source-Spannung dargestellt.
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Anhang A Ergédnzung zu den Grundlagen und Siliziumkarbid

A.1 Aussteuerung eines D-Verstarkers als Halbbriicke

Im Folgenden werden die Betriebsmodi einer Halbbriicke mit entsprechendem Strom-
fluss wiahrend Leit- und Sperrphase der Transistoren erklart. Das vereinfachte Schalt-
bild eines D-Verstérkers sei an dieser Stelle kurz wiederholt:

+Uss amplified
) Q audio signal
gate driver high
o side
audio signal e /\/
| i
H
/\/ low pass filter .~
\ comparator gate driver low load
s ’—| side ['; I

T T

triangle signal pwm signal amplified
pwm signal

Abb. A.1: Vereinfachte Schaltung eines Klasse-D Verstérkers

Grundsatzlich steuert das Audiosignal am Eingang den Verstarker entweder positiv,
negativ oder gar nicht aus. Die Betriebsmodi richten sich nach diesen drei Arten der
Ansteuerungen und werden im weiteren Verlauf als ,positive Aussteuerung“, ,nega-
tive Aussteuerung® und ,keine Aussteuerung* referenziert.

Bei positiver Aussteuerung entsteht an der Last der positive Teil des Audiosignals,
also die positive Halbwelle der Ausgangsspannung. Der Laststrom ist positiv. Ein
positiver Laststrom fliefit, per Definition, von der Briicke iiber die Last nach Masse
— also aus dem Verstéirker heraus. Eine negative Aussteuerung erzeugt die negative
Halbwelle der Spannung, also den negativen Teil des Audiosignals an der Last. Ein
negativer Laststrom flieBt von Masse tiber die Last zur jeweiligen Versorgungsspan-
nung — in den Verstdrker hinein. Im Null-Zustand liegt kein Audiosignal am Eingang
an. Die Ausgangsspannung ist jedoch nicht durchweg null, sondern pendelt mit klei-
ner Amplitude um den Nullpunkt. Nur der Mittelwert ist null. Dieses Verhalten wird
nachfolgend genauer erklart.

A.1.1 Leerlauf bis geringe Aussteuerung — Central Region

Obwohl in der Central Region keine Eingangsspannung anliegt, kommt es am Ausgang
des Verstarkers zu einem sogenannten Rippelstrom. Strom und Spannung iiber der
Last pendeln mit kleiner Amplitude um den Nullpunkt. Der Rippelstrom entsteht
durch die Filterdrossel: Liegt kein Audiosignal am Eingang an, betrigt die Spannung
am Ausgang des idealen Verstédrkers null. Damit der Mittelwert der PWM zu null
wird, miissen beide Transistoren im Wechsel gleich lange eingeschaltet werden. Das
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A.1 Aussteuerung eines D-Verstérkers als Halbbriicke

Puls-Pausen-Verhéltnis liegt dann genau bei 50%. Die Spannung am Briickenknoten
springt zwischen positiver und negativer Versorgung also auch ohne Audiosignal.
Mit 0V am Lastwiderstand steht fast die gesamte Versorgungsspannung tiber der
Filterdrossel und wird wéhrend der leitenden Phasen der Transistoren aufintegriert.

Gemaf
T
I = / Urdt
0

steigt der Spulen-Strom, wiahrend der obere Transistor leitet (positive Spannung tiber
der Spule) und féllt mit der gleichen Steigung, wahrend der Untere leitet (Spulen-
Spannung negativ). Die Steigungen sind gleich, da die Versorgungsspannung betrags-
méBig den selben Wert hat. Da beide Transistoren gleich lange leiten, sind die Endwer-
te des Strom ebenfalls gleich. Dieser dreieckférmige Strom wird als ,,Rippel-Strom*“
bezeichnet und liegt im Bereich weniger Ampere. Da der Rippel-Strom tiber die Last
nach Masse abflieit, erzeugt er am Verstirker-Ausgang (iiber dem Lastwiderstand)
eine gleichnamige ,Rippel-Spannung® Ein Rechenexempel zur Hohe des Strom- und
Spannungs-Rippels findet sich am Ende des Kapitels.

(A1)

Wenn der Verstiarker am Eingang nicht ausgesteuert wird, ist der Laststrom gleich
dem Rippel-Strom. Das genaue Verhalten des Rippel-Stroms sowie der Briickenspan-
nung wahrend eines Schaltzyklus wird nachfolgend analysiert. Die Schaltung wird
initial — also im nicht-eingeschwungenen Zustand — betrachtet.

High-Side leitend
Leitet der obere Transistor, so flieft ein N
— i
Strom von der positiven Versorgung durch Nz N7
den Transistor iiber die Filterdrossel zur Last h_
nach Masse. Hierdurch verschiebt sich das Vgs-hs E /. HIGH side
Potential des Briickenknotens zur positiven - —
Versorgung hin, auf das Potential der Ver- £ Ty
sorgung abzliglich der Kanalspannung des N

+vs

Transistors. Der grofite Teil der Versorgungs- Br d=P— 1

spannung féllt iber der Drossel ab, da die T ’ l
Rippel-Spannung iiber dem Lastwiderstand [ - c !
sehr klein ist. Wegen der positiven Spannung Vgsis |- 7. LOW side
iiber der Spule steigt der Strom an, solan- gt 1 1

ge der Transistor leitet. Der Maximalwert, Y

auf den der Rippel-Strom in dieser Zeit stei- N

gen kann, ist im Vergleich zum gré8tmogli- .
chen Laststrom sehr gering. Wegen des nied- (+ I\j_,
rigen Rippel-Strom-Endwerts kann sich das \;u's

Magnetfeld um die Drossel nur geringfiigig
aufbauen. Die Induktivitat speichert in die-
ser Phase nur wenig Energie.

Abb. A.2: Stromfluss wéahrend der
high-side Transistor leitet.
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Anhang A Ergédnzung zu den Grundlagen und Siliziumkarbid

Totzeit

‘Wird der oberen Transistor abgeschaltet, kom-
mutiert der Strom augenblicklich in die Body-
Diode des unteren Transistors, da die Drossel
ihren Strom aufrecht erhalten will. Die Strom-
richtung ist weiterhin positiv, die Briicken-
spannung wird jedoch auf die negative Ver-
sorgung gezogen. Die Induktivitdt wird nun
zu Quelle und muss sowohl die Versorgungs-
spannung als auch die Diodenspannung bereit-
stellen. Infolgedessen liegt der Briickenknoten
potentialméaflig unterhalb der negativen Ver-
sorgung, da sich die Diode-Flussspannung be-
tragsméafig hinzu addiert. Da nun die Span-
nung iiber der Drossel negativ ist, beginnt der
Strom mit der gleichen Flankensteilheit zu sin-
ken, fliefit aber weiterhin in positiver Richtung.
‘Wahrend der gesamten Totzeit leitet die Diode
— getrieben von der Induktivitdt — den Rippel-
Strom. Ist die Totzeit hinreichend kurz, sinkt
der Rippel-Strom nicht auf null und der End-
wert bleibt positiv.

Low-Side leitend

Beim Einschalten des unteren Transistors ver-
schiebt sich der positive Strom lediglich von
der Diode in den Kanal des FETs. Da der
Transistor-Kanal sehr niederohmig ist, stellt
der Innenwiderstand der Diode einen grofie-
ren Widerstand dar. Auch hier wahlt der
Strom den Weg des geringsten Widerstandes.
Dementsprechend féllt die Diodenspannung
weg und die Briickenspannung liegt knapp
iiber der negativen Versorgung. Der positive
Rippel-Strom nimmt weiter ab. Da unter der
positiven Spannung nur wenig Energie in der
Drossel gespeichert wurde, baut sich das Ma-
gnetfeld schnell ab und der Spulen-Strom ver-
siegt. An der Drossel liegt jedoch weiterhin ei-
ne externe Spannung an, und zwar die negati-
ve Betriebsspannung. Da der Strom nicht mehr
von der Induktivitdt getrieben wird, stellt sich
nun ein Strom geméaf den dufleren Schaltungs-
bedingungen ein: Das Potential-Gefille der
Drossel-Spannung von Masse zur

'—‘
Vgs-hs | 7 HIGH side
li

‘/“ e
) ™
Vs

Abb. A.3: Stromfluss wahrend der
Totzeit.

) P

Vs

A,

Abb. A.4: Stromfluss wéahrend der
low-side Transistor leitet.
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A.1 Aussteuerung eines D-Verstérkers als Halbbriicke

negativen Versorgung bedingt einen negati-
ven Strom. Der Strom kehrt also seine Rich-
tung um und fliet nun von Masse zur negati-
ven Versorgung, also in den Verstirker hinein.
Durch den negativen Strom baut sich das Ma-
gnetfeld der Drossel in entgegengesetzter Rich-
tung auf. Die immer noch negative Spannung
iiber der Induktivitat wird weiter integriert. In-
folgedessen sinkt der Strom weiter und es baut
sich ein negativer Rippel-Strom auf.

Totzeit

Im Abschaltmoment des unteren Transistors
flieBt der Rippel-Strom in den Verstirker hin-
ein. Ein negativer Strom kann nur iiber die
Body-Diode des oberen Transistors abgebaut
werden. Da die Induktivitit diesen Strom trei-
ben muss, liegt das Briickenpotential jetzt um
die Flussspannung erhoht iiber der positiven
Versorgung. Die Spannung iiber der Induk-
tivitdt ist demnach positiv und erzeugt auf
dem (negativen) Rippel-Strom eine ansteigen-
de Flanke. Der Endwert bleibt nach der kurzen
Totzeit negativ.

High-Side leitend

Im Gegensatz zum initialen Einschalten der
High-Side ist der Anfangswert des Stromes nun
negativ. Die Schaltung befindet sich im ein-
geschwungenen Zustand, wenn die Maximal-
werte des positiven und des negativen Rippels
betragsméafig gleich sind. Der Mittelwert des
Rippel-Stromes betriagt dann null.

Durch das Einschalten des oberen Transistors
verschiebt sich der negative Strom lediglich von
der Diode in den Kanal. Das Briickenpoten-
tial liegt knapp unter der positiven Versor-
gung. Die Drosselspannung ist positiv und be-
wirkt eine ansteigende Flanke auf dem negati-
ven Rippel-Strom. Durch die positive Drossel-
Spannung wird das geringe Magnetfeld abge-
baut und der Strom versiegt. Da an der Dros-
sel weiterhin eine positive Spannung anliegt,
stellt sich geméfl dem Potential-Gefélle von der
positiven Versorgung nach Masse ein positiver

= 7I. HIGH side

Bra—d—" [ Tl
gl > ~RL
Vgs-Is == /% LOW side
'_

‘./ + \)

= )
TN
+ 1
N s

Vs

Abb. A.5: Stromfluss wihrend der
Totzeit.

——
Vgs-ls | £ LOW side
——

Frap \)

= )
TN
+ 1)
N s
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Abb. A.6: Der Stromfluss ist nun
negativ.
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Anhang A Ergédnzung zu den Grundlagen und Siliziumkarbid

Strom ein. Mit dem steigenden positiven Strom baut sich ein Magnetfeld in entgegen-
gesetzter Richtung auf. Befindet sich die Schaltung im eingeschwungenen Zustand,
speichert die Drossel wiahrend den Leitphasen von High- und Low-Side die gleiche
Energie, da das Puls-Pausen-Verhiltnis 50% betrigt. Infolgedessen pendeln Rippel-
Strom und -Spannung um den Nullpunkt und sind im Mittel null.

Zusammenfassend lasst sich feststellen, dass die Briickenspannung immer dann ihren
Zustand wechselt, wenn die Transistoren abschalten. Die abfallende Flanke tritt sofort
auf, wenn der obere Transistor abschaltet und der Strom in die Body-Diode des Unte-
ren kommutiert — vor der Totzeit! Die ansteigende Flanke wird durch das Abschalten
der Low-Side erzeugt — ebenfalls vor der Totzeit! Demnach werden die Umschaltzeit-
punkte im Schaltzyklus durch das Abschalten des jeweiligen Bricken-Transistors be-
stimmt. Das Einschalten der Transistoren Nullspannungs-Schaltvorgang (ZVS, Zero
Voltage Switching) und hat keine Auswirkung auf den Zustand der Briickenspannung.

A.1.2 Positive Aussteuerung

Damit der positive Teil des Audiosignals am Ausgang entsteht, muss durchweg ein
positiver Laststrom flieSen. Ein positiver Laststrom stellt sich ein, wenn der obere
Transistor langer einschaltet als der untere. Das Puls-Pausen-Verhéltnis ist dann
grofler 50% und die Ausgangsspannung an der Last wird positiv. Damit wird der
Laststrom den Rippel-Strom tbersteigen. Die Stromrichtung ist positiv und bleibt
wéahrend des gesamten Schaltvorgang unverandert. Warum der Rippelstrom sich zum
Laststrom hinzu addiert und nicht mehr ins negative sinkt, wird in der nachfolgenden
Diskussion deutlich.
+s
High-Side leitend N

. « . . —
Der Strom fliefit wahrend der Einschaltzeit S~y
durch den oberen Transistor aus dem Verstér- b
ker heraus in Richtung Last. Das Briicken- Vgs-hs E 7. HIGH side
potential liegt, um die Kanalspannung redu- 7 il
ziert, unter der positiven Versorgung. Durch ik
den vergleichsweise groflien positiven Last- N
strom fallt an der Last eine Spannung ab.
Demnach teilt sich die Briickenspannung auf
Induktivitdt und Lastwiderstand auf. Da die
Drossel-Spannung nun niedriger ist als im

1

N > > Vgs-Is =+ /. LOW side
ull-Zustand, steigt der Spulen-Strom mit ei- e —

ner flacheren Flanke an. Der Endwert ist je- v +'\\

doch deutlich héher, da nicht nur die Ein- =/

schaltzeit des Transistors langer ist, sondern — o~
sich auch der Spulen-Strom zum Laststrom (+ |\j_,
hinzu addiert. Mit dem hoheren Strom kann \;u's

die Drossel ein grofieres Magnetfeld aufbauen
und mehr Energie speichern.

Abb. A.7: Stromfluss wéahrend der
high-side FET leitet.
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A.1 Aussteuerung eines D-Verstérkers als Halbbriicke

Totzeit

Wird der oberen Transistor abgeschaltet,
kommutiert der Strom augenblicklich in die
Body-Diode des untere Transistors, da die
Drossel ihren Strom aufrecht erhalten will.
Die Stromrichtung ist weiterhin positiv, die
Briickenspannung wird jedoch auf die negati-
ve Versorgung gezogen. Die Induktivitat wird
nun zur Quelle und muss sowohl die Ver-
sorgungsspannung als auch die Diodenspan-
nung bereitstellen. Infolgedessen liegt der
Briickenknoten potentialméflig unterhalb der
negativen Versorgung, da sich die Diode-
Flussspannung betragsméfiig hinzu addiert.
Da nun die Spannung tber der Drossel ne-
gativ ist, beginnt der Strom mit der gleichen
Flankensteilheit zu sinken, flieit aber weiter-
hin in positiver Richtung.

Low-Side leitend

Das Einschalten des unteren Transistors
bewirkt die Verschiebung des (positiven)
Stroms von der Diode in den Kanal des FETs.
Die Briickenspannung ist weiterhin negativ,
der Strom sinkt mit moderater Flanke. Da
die Drossel zuvor viel Energie gespeichert
hat, kann sich das Magnetfeld wéhrend der
kurzen Einschaltzeit nicht vollstdndig abbau-
en. Der Endwert des Strom bleibt nach der
kurzen Einschaltzeit der Low-Side positiv.

L
B:[b— a T-T—l
s ~RL

Vgs-Is ‘m /} LOW side 1 =

L

‘/“\‘
- LA
Vs

Abb. A.8: Stromfluss wéihrend der

Totzeit.

Abb. A.9: Stromfluss wéihrend der
low-side Transistor leitet.
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Anhang A Ergédnzung zu den Grundlagen und Siliziumkarbid

+Vs
Totzeit ik
Beim Abschalten des unteren Transistors ver-
schiebt sich der positive Strom zuriick in
die Diode. Die Induktivitdat wird wieder zur
Quelle und treibt den Strom in positiver
Richtung weiter. Das Briickenpotential ist
negativer als die negative Versorgung. Damit
liegt eine negative Spannung iiber der Dros-
sel an, die den Strom leicht sinken lésst. Der
Endwert am Ende der kurzen Totzeit ist im-
mer noch positiv.

High-Side leitend

Wird der obere Transistors eingeschaltet,
kommutiert der Laststrom von der Diode in
den oberen Transistor-Kanal. Auch hier gilt
wieder das Gesetz des geringsten Widerstan-
des. Erst jetzt wechselt die Briickenspannung
ihren Zustand und der Spulen-Strom steigt
wieder. Der Zyklus beginnt von vorne.

Abb. A.10: Stromfluss wéahrend der
Totzeit.

Zusammenfassend gilt: Bei positiver Aussteuerung bestimmt der obere Transistor den
Schaltzyklus. Der untere Transistor konnte ebenso gut durch eine Diode ersetzt wer-
den, die Umschaltzeitpunkte der Briickenspannung wiirden dadurch nicht beeinflusst.
Die Briickenspannung wechselt ihren Zustand sobald der obere Transistor schaltet
(ein oder aus). Die abfallende Flanke ensteht zu Beginn der Totzeit durch die Kom-
mutierung des Stroms. Die ansteigende Flanke tritt erst auf, wenn der Transistor
einschaltet — also am Ende der Totzeit, durch den aktiven Einschaltvorgang.

Bei positiver Aussteuerung ist der Laststrom ist im Mittel positiv. Der Rippelstrom
addiert sich zum Laststrom hinzu und pendelt um den Mittelwert des Laststromes
aus dem jeweiligen Schaltzyklus.

A.1.3 Negative Aussteuerung

Wird der Verstarker negativ ausgesteuert, sind Spannung und Strom an der Last
durchweg negativ. Der Laststrom ist betragsmafig deutlich grofler als der Rippel-
strom. Das Puls-Pausen-Verhéltnis muss kleiner 50% sein. Das Verhalten von Strom
und Spannung an der Briicke wird nachfolgend erldutert.
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A.1 Aussteuerung eines D-Verstérkers als Halbbriicke

High-Side leitet

Der negative Strom flieft vom Masse-
Potential in den Verstédrker hinein durch
den Kanal des High-Side-Transistors zur
positiven Versorgung. Die Briickenspan-
nung entspricht der Versorgungsspan-
nung abziiglich der Kanalspannung des
FETs und teilt sich auf Filterdrossel
und Lastwiderstand auf. Die positive
Spannung iiber der Drossel erzeugt ei-
ne ansteigende Flanke auf dem negati-
ven Strom. Der Strom nimmt betrags-
maBig ab. Wegen des hohen negativen
Laststroms und der kurzen Einschaltdau-
er kann die Drossel ihre Energie nicht
vollstdndig abbauen. Der Endwert des
Laststromes bleibt trotz steigender Flan-
ke negativ.

Totzeit

Beim Abschalten des oberen Transis-
tors verschiebt sich der negative Strom
vom Kanal in die Diode. Die Induktivi-
tat wird wieder zur Quelle und treibt
den Strom in positiver Richtung wei-
ter. Das Briickenpotential liegt uber
der positiven Versorgung. Die positive
Drossel-Spannung bewirkt eine anstei-
gende Flanke auf dem Laststrom.
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N
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Abb. A.11: Stromfluss  wahrend der

High-Side FET leitet.
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Abb. A.12: Stromfluss wahrend der

Totzeit.
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Anhang A Ergédnzung zu den Grundlagen und Siliziumkarbid

Low-Side leitend —

Wird der untere Transistors eingeschal- ¢ ‘37
tet, so kommutiert der Laststrom von der )

Diode in den unteren Transistor-Kanal. Vgshs || 25 HIGH side

Die Briickenspannung wechselt ihren Zu- }—j—
C R

stand und liegt leicht {iber der negativen (" =+
Vgs-Is E} LOW side :L 37

Versorgung. Die nun negative Drossel- N

Spannung bewirkt eine Stroméanderung
4/( \A
i+ 1}

'i

mit fallender Flanke. Der Laststrom wird
wieder negativer.

Vs

Abb. A.13: Stromfluss wahrend der low-
side Transistor leitet.

Totzeit N
Schaltet man den unteren Transistor N
ab, kommutiert der Strom zuriick in \
die Body-Diode des oberen FETs. Die = 7]. HIGH side
Stromrichtung ist weiterhin negativ.
Das Briickenpotential liegt oberhalb R
der positiven Versorgung, wodurch die ;
Drossel-Spannung — als Quellspannung

Bra#=—d— [
fiir den Stromfluss — positiv werden I %
muss. Damit steigt der negative Strom | c -

betragsméflig mit moderater Flanke an, Vasi = 7% LOW side
. . gs-Is ] Eis
|

der Endwert bleibt negativ.
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Abb. A.14: Stromfluss wahrend der
Totzeit.
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A.1 Aussteuerung eines D-Verstérkers als Halbbriicke

High-Side leitend

Das Einschalten des oberen Transistors bewirkt die Verschiebung des (negativen)
Stroms von der Diode in den Kanal des FETs. Briickenpotential und Drosselspan-
nung sind weiterhin positiv, die Stromflanke ist ansteigend. Da die Drossel zuvor viel
Energie gespeichert hat, kann sich das Magnetfeld widhrend der kurzen Einschalt-
zeit nicht vollstdndig nicht abbauen. Der Endwert des Strom bleibt nach der kurzen
Einschaltzeit der High-Side negativ. Der Zyklus beginnt von vorne.

Zusammenfassend gilt: Bei negativer Aussteuerung bestimmt der untere Transistor
den Schaltzyklus. Wiirde der obere Transistor durch eine Diode ersetzt, blieben die
Umschaltzeitpunkte der Briickenspannung dennoch unverdndert. Die Briickenspan-
nung wechselt ihren Zustand sobald der Low-Side Transistor schaltet. Die abfallende
Flanke kommt sofort wenn er abschaltet (zu Beginn der Totzeit!), durch die Kommu-
tierung des Stroms). Die ansteigende Flanke kommt erst, wenn der Transistor wieder
einschaltet, am Ende der Totzeit.

Der Laststrom ist im Mittel negativ. Der Rippelstrom addiert sich vorzeichenrich-
tig zum Laststrom hinzu und pendelt um den Mittelwert des Laststromes aus dem
jeweiligen Schaltzyklus.
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A.2 Technologischer Querschnitt der Transistoren

SiC-MOSFET

Source Contact Metal

Inter-metal Dislectric
| Deganarate ydoned Poly 31 Gate

N* 4H 5iCSubstate

Drain Contact Metal

Abb. A.15: SIC-MOSFET (Cree): DMOS-Struktur in Silizium-Karbid

SiC-JFET

Trench JFET

Vertical channel Gate

... Source_| Source ... Implant
l!ffl!!li!!!!lll
] ' .
'
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4H n+ Substrate
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Abb. A.16: SiC-JFET (Semisouth): Trench-Struktur ohne Body-Diode.
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A.2 Technologischer Querschnitt der Transistoren

HEXFET

SOURCE
METALLIZATION

INSULATING
OXIDE

N
mmt,

e

N
GATE OXIDE
DRAIN

DIODE CURRENT

Abb. A.17: HEXFET (International Rectifier): DMOS-basierte Struktur mit hexago-
nalen Einzelzellen.

SJ-CoolMOS
D
Abb. A.18: CoolMOS-Transistor (Infineon): Superjunction Struktur mit verléngerten
p-Gebieten.
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Anhang A Ergédnzung zu den Grundlagen und Siliziumkarbid

A.3 Kapazitatsverlaufe der Transistoren iiber Vpg

SiC-MOSFET

10608

Vgs =0V
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10610

0 0 40 60 8 100 120 140 160 180 200
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Abb. A.19: SiC-MOSFET: Riickwirkungs- und Ausgangskapazitat verlaufen in etwa

parallel.
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Abb. A.20: SiC-JFET: Die Verldufe von Riickwirkungs- und Ausgangskapazitit sind
deckungsgleich.
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A.3 Kapaazitatsverldufe der Transistoren tiber Vpg

HEXFET
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Abb. A.21: HEXFET: Riickwirkungs- und Ausgangskapazitat verlaufen etwa parallel.

CoolMOS
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Abb. A.22: CoolMOS: Das Minimum im Verlauf der Riickwirkungskapazitit ist un-
gewohnlich. Zudem vergrofiern sich die Kapazitaten stark fiir kleine bzw.
negative Drain-Source-Spannungen.
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Anhang B
Erganzung zur Entwicklung der Endstufen

B.1 Belegung der Oszilloskop-Kanile

Spannungsmessung;:
e Kanal 1 / gelb : Gate-Source-Spannung der High-Side
e Kanal 2 / pink : Gate-Source-Spannung der High-Side
e Kanal 3 / blau : Briicken-Spannung
e Kanal 4 / griin : Ausgangsspannung
Strommessung;:
e Kanal 1 / gelb : Gate-Strom zum Einschalten der High-Sd. (Spannung iib. R111)
e Kanal 2 / pink : Gate-Strom zum Abschalten der High-Sd. (Spannung iib. R110)
e Kanal 3 / blau : Briicken-Spannung

e Kanal 4 / griin : Ausgangsspannung

B.2 Belegung der GP10-Ports des Piccolo-DSPs

’ GPIO ‘ Belegungs-Beschreibung ‘
00 Gate-Steuersignal der Leistungsstufe, high-side (VIA)
02 Gate-Steuersignal der Leistungsstufe, low-side (VIB)
04 Gate-Steuersignal des DC/DC-Wandlers (IN)
07 LED griin
16 over current sensing-Signal aus dem DC/DC-Gate-Treiber (OC)
17 shut down-Signal fiir den DC/DC-Gate-Treiber (SD)
18 debugging
19 disable-Signal fiir den Gate-Treiber der Leistungsstufe (DIS)
34 LED orange
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Anhang B Ergidnzung zur Entwicklung der Endstufen

B.3 Sperrspannungen des CoolMOS-Transistors

Messungen der Briickenspannung zeigen, dass sich das Schaltverhalten der CoolMOS-
Platine durch negatives Abschalten deutlich verbessert. Die Schwingungen (Ringing)
nehmen auf allen Signalen deutlich ab.
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Abb. B.1: Konventionelles Abschalten mit einer Sperrspannung von 0 V.
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Measure PIfAlCY)  P2rse(C3) PImaxCd)  Parms(CH) PSconst Pheonst PT:const Paconst
walue 43864 ns 23739ns 381V
mean 4231747ns  24.0901Gns 33753V
min 38148ns 12805 ns EERRY
max 45281 ns 3091508 348V
sdev 1224400 3.89932ns I my
"3 n

XK1= -6730ns

Abb. B.2: Negatives Abschalten mit einer Sperrspannung von -4 V.
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B.4 Zusammenhang zwischen Leerlauf-Verlustleistung und DSP-Totzeit

B.4 Zusammenhang zwischen Leerlauf-Verlustleistung und
DSP-Totzeit

Die nachstehende Abbildung zeigt die Verlustleistung iiber die Totzeit fiir die Versor-
gungsspannungen von +50 V (blau) und £90 V (rot) bei einer Kiithlkérper-Temperatur
von 38° C. Als Beispiel hier die SIC-MOSFET-Kurve. Mit wachsender Totzeit sinkt
die Verlustleistung, da sich die Transistoren immer mehr einem spannungslosen Schalt-
vorgang nahern (zero voltage switching).

SiIC-MOSFET
30
25 -
g 20 >
g * @ 50V
g 15 * + 90V
3 ? A
2 1 % »
5 a >
> g LY a *aay + *
*
i 2023333333
0 50 100 150 200 250
Totzeit [ns]

Abb. B.3: Die Verlustleistung im Leerlauf steigt durch Verringerung der Totzeit.

Die nachstehende Tabelle listet die am DSP eingestellte Totzeit mit der gemessenen
Verlustleistung. Die eingestellte Totzeit ist jedoch nur fiir die SiC-Halbbriicken opti-
mal. Die Totzeit fiir den HEXFET-Halbbriicke wurde zu grof, die fiir die CoolMOS-
Briicke zu kurz gewahlt.

Technologie der SiC-MOSFET SiC-JFET CoolMOS HEXFET
Leistungsstufe (Cree) (Semisouth) | (Infineon) | (Int. Rectifier)
Totzeit [ns] 35 35 120 120
Verlustleistung [W] 9 5 15 4

Tab. B.1: Leerlauf-Verlustleistung bei nicht optimal eingestellter DSP-Totzeit.
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Anhang B Ergidnzung zur Entwicklung der Endstufen

B.5 Gatestrome zum Ein- und Abschalten
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i
Measure P1:(PAPT) PZ{PSPT) P3:(PBIPE) Pama(C1) PEmIn(C1) PE:MIN(C2) PT:const Pa:const
value 163A -31amA 8.2V -24V 6.800000 0 1.000000 O
mean 16457 A -B96.4 mA 6035V -2433V 6.80000000 0 1.00000000 O
min 1614 -835 mA -BAY 2TV 6.800000 O 1.000000 O
M 170A -862 mA 59V -22v 6800000 O 1.000000 O
sdev 151 mA 144ma a8 mv 92 mv
num 283 283

283
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Abb. B.5: SiC-JFET. P1:
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B.5 Gatestréme zum Ein- und Abschalten

'y
Measure P1{P4PT) PL{PSPT)  P3(PBFE)  Pamax(C1)  P&Emin(C1)  PEmIn(CY) PT.const P8const
value 1424 -13ama -24A 9Ty 50V -24¥  6.800000Q  1.000000Q
mean 13793A -71282mA -2234A 8373y -4.852V -2234% 6.80000000Q 1.00000000 0
min 1314 -770 mA -25A B3V 52V -25V 68000000 1.000000 O
man 1484 -696 mA 21A i0ov ATV 21V 6800000 0 1.000000 O
sdev 51.6mA 133mA 82mA 351 mv 81 mv 82mv = ==

Vout
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num
status

T
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255
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Abb. B.7: CoolMOS. P1,2: Iy of(R111)/ P3: Log(Ri10)/ P7: Ri11/ P8: Riio.

P5min(C1)
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Anhang B Ergidnzung zur Entwicklung der Endstufen

B.6 Messungen mit und ohne Entlastungsnetzwerk (Snubber)

SiC-MOSFET-Endstufe
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Abb. B.9: Charakteristische Spannungen (SiC-MOSFET) mit Snubber.
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B.6 Messungen mit und ohne Entlastungsnetzwerk (Snubber)

SiC-JFET-Endstufe
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Abb. B.10: Charakteristische Spannungen (SiC-JFET) ohne Snubber.
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V/Div 0.0V 100V 200V 100V
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Abb. B.11: Charakteristische Spannungen (SiC-JFET) mit Snubber.

187



Anhang B Ergidnzung zur Entwicklung der Endstufen

HEXFET-Endstufe
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Abb. B.12: Charakteristische Spannungen (HEXFET) ohne Snubber.
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Abb. B.13: Charakteristische Spannungen (HEXFET) mit Snubber.
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B.6 Messungen mit und ohne Entlastungsnetzwerk (Snubber)

CoolMOS-Endstufe
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Abb. B.14: Charakteristische Spannungen (CoolMOS) ohne Snubber
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Abb. B.15: Charakteristische Spannungen (CoolMOS) mit Snubber
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Anhang B Ergidnzung zur Entwicklung der Endstufen

SiC-MOSFET-Endstufe — THD+N

Audio Precision 08/30/16 12:21:06

+0

i
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_-\I\—H—"_P‘—_—- |
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/

10m 20m 50m 100m 200m 500m 1 2 5 10 2 40
W
Sweep Trace Color  LineStle Thick Data fxls Comment
4 1 Magenta  Solld 3 AnlTHD+NRalio  Let  100p, 1R
tl 1 Cyan  Solld 3 ANlCTHD*N Ratio  Left  220p, 10R

THD_Snubber_Cres atz7

Abb. B.16: Klirrfaktor (SiC-MOSFET) magenta: mit Snubber, cyan: ohne Snubber.

SiC-JFET-Endstufe — THD+N
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v
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o 1 Magenta  Solid 3 AnirTHD+N Ratio  Let  Semi mit100p, 15R
il 1 Cyan Solid 3 AnlrTHO+N Ratio  Let  Semi ohne Snubber

THD_Snubber_Semiat2?

Abb. B.17: Klirrfaktor (SiC-JFET) magenta: mit Snubber, cyan: ohne Snubber.
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B.6 Messungen mit und ohne Entlastungsnetzwerk (Snubber)

HEXFET-Endstufe — THD+N

Audio Precision

08/3016 12:50:13
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Sweep Trace Color LineSile Thick Dala mis Comment
2 1 Yellow Solid 3 ANKTHDsNRalio Lef  ohne Snubber
f 1t Oeen Soiid 3 AnrTHDsNRatio Lst 470p,5R6

Abb. B.18: Klirrfaktor (HEXFET) grin: mit Snubber, gelb: ohne Snubber.

THO_Snutiber_IR-120ns at27

CoolMOS-Endstufe — THD+N
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Abb. B.19: Klirrfaktor (CoolMOS) grin: mit Snubber, gelb: ohne Snubber.
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Anhang B Ergidnzung zur Entwicklung der Endstufen

B.7 Stromlaufplan und Layout der Endstufen

Stromlaufplan

Nachfolgend sind Stromlaufpline sowie das Layout der vier Endstufen dargestellt.
Die erste Abbildung (B.20) zeigt den Kleinsignalteil der Schaltung mit den Span-
nungswandlern und Abblock-Elektrolytkondensatoren am Eingang, der Primérseite
des LLC-Wandlers sowie der Beschaltung des DSPs.

Die folgenden Abbildungen (B.21ff) zeigen jeweils den Stromlaufplan der Leistungs-
stufe fiir jede Endstufe. Der Stromlaufplan beinhaltet die Primérseite des LLC-
Wandlers mit den Spannungsreglern zur individuellen Anpassung der Gate-Source-
Spannung, die Halbbriicke mit Gate-Treiber-Schaltkreis und Entlastungsnetzwerk,
die keramischen Abblock-Kondensatoren zwischen den Versorgungsspannungen und
Masse sowie den Ausgangsfilter.

Leiterplatten-Layout

Im Anschluss daran sind alle 6 Lagen des Layouts, beginnend mit der Top-Lage, dar-
gestellt. Auf den Innenlagen sind die Umrisse der Bauteile zur Orientierung weiterhin
eingeblendet. Die SiC-MOSFET-, HEXFET sowie die CoolMOS-Endstufe basieren
auf dem gleichen Leiterplatten-Design, fir die SiC-JFET-Endstufe musste eine sepa-
rate Leiterplatte produziert werden. Hier wurde das Design der Leistungsstufe um
die Bauteile der Cascode-Light erweitert. Aus Platzgriinden werden die Lagen jedoch
nicht abgebildet, da das grundlegende Design beibehalten wurde.
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B.7 Stromlaufplan und Layout der Endstufen
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Anhang B Ergidnzung zur Entwicklung der Endstufen

Leistungsstufe mit SiC-MOSFETs.

Abb. B.21
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Leistungsstufe mit SiC-JFETs.

Abb. B.22
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Leistungsstufe mit CoolMOS-Transistoren.

Abb. B.24
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Anhang B Ergidnzung zur Entwicklung der Endstufen

Abb. B.25: Gemeinsames Layout der Platinen — Top-Lage (Oberseite).
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B.7 Stromlaufplan und Layout der Endstufen

Abb. B.26: Gemeinsames Layout der Platinen — 2. Lage (Innenlage).
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Anhang B Ergédnzung zur Entwicklung der Endstufen

Abb. B.27: Gemeinsames Layout der Platinen — 3. Lage (Innenlage).
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B.7 Stromlaufplan und Layout der Endstufen

Abb. B.28: Gemeinsames Layout der Platinen — 4. Lage (Innenlage).
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Anhang B Ergidnzung zur Entwicklung der Endstufen

Abb. B.29: Gemeinsames Layout der Platinen — 5. Lage (Masselage).
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B.7 Stromlaufplan und Layout der Endstufen

Abb. B.30: Gemeinsames Layout der Platinen — Bottom-Lage (Unterseite).
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Anhang B Ergidnzung zur Entwicklung der Endstufen

B.8 Auswirkung von Layout-Fehlern auf die Funktion der
Schaltung

Im Layout der SiC-JFET-Leiterplatte musste der Gate-Treiber fiir die Leistungsstufe
aufgrund der Bauteile fiir die Cascode-Light-Schaltung verschoben werden.

Im Zuge dieser Neuplatzierung wurde die Kleinsignal-Masse, also das Bezugspotential
fir die Steuersignale, versehentlich mit PGND verbunden. Die eingekoppelten Stor-
spitzen des schaltenden Leistungsteils wurden zum Teil vom Gate-Treiber missinter-
pretiert und fiihrten so zu nicht korrekten PWM-Steuersignalen. Infolgedessen ent-
standen signifikante Verzerrungen des Ausgangssignal, welche sich bei einer 70%igen
Aussteuerungen als abgeschnittene Sinus-Kuppen duflerten. Bei geringeren Aussteue-
rungen war zwar optisch keine Verformung zu erkennen, die THD-Messung zeigte
jedoch einen ungewohnlichen Anstieg mit einer ausgepréagten Spitze im Bodenbereich
der THD+N-Kurve! wie in Abbildung B.31 dargestellt.
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Abb. B.31: UbermiBiger THD infolge eines Layout-Fehlers auf der SiC-JFET-
Leiterplatte.

Lim sog. Bodenbereich erreicht die THD+N-Kurve in der Regel ihr Minimum.
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Anhang C

Messungen zum Schaltverhalten

Die Oszilloskop-Aufnahmen der vier Endstufen befinden sich immer auf einer Dop-
pelseite — links die SiC-Endstufen, rechts die konventionellen. Die nebenstehende

Reihenfolge wird strikt beibehalten. An dieser Stelle
werden aus Platzgriinden keinerlei Erlauterungen ge-
geben — Die grundlegenden Informationen sind den
Untertiteln zu entnehmen, die Diskussion wird in Ka~
pitel 5 gefithrt. Diese Art der Darstellung gewéhr-
leistet ein direkten und iibersichtlichen Vergleich der
gemessenen Parameter als Grundlage fiir die Analy-
se in Kapitel 5. Da die CoolMOS-Endstufe von den
Analysen zur identischen Totzeit ausgenommen ist,
bleibt der entsprechende Platz auf der Doppelseite
frei.

Belegung der Oszilloskop-Kanile

Spannungsmessung:

SiC- HexFET
MOSFET

SiC-JFET | CoolMOS

Abb. C.1: Normierte
Anordnung.

e Kanal 1 / gelb / 10V /div : Gate-Source-Spannung der High-Side

e Kanal 2 / pink / 10V/div : Gate-Source-Spannung der Low-Side

e Kanal 3 / blau / 20V/div : Briickenspannung

e Kanal 4 / griin / 20V /div : Ausgangsspannung

Strommessung;:

e Kanal 1 / gelb / 10V /div : Gate-Source-Spannung der High-Side

e Kanal 2 / pink / 10V/div : Gate-Source-Spannung der Low-Side

e Kanal 3 / blau / 20V/div : Briickenspannung

e Kanal 4 / griin / 10V/div : Drainstrom des High-Side FETs
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Anhang C Messungen zum Schaltverhalten

C.1 Reverse Recovery im Leerlauf
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Abb. C.3: SiC-JFET: Diodenriickstrom I,; = Ip = 11 A.
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C.1 Reverse Recovery im Leerlauf

'
Measure. PlmaxiCh) P2 maxiC4) PRfalliC3 P4 nseiCT) [ Pio-- BT Pe -
alue. THOV 3 M6ns B553ns

status - v

Abb. C.4: HEXFET: Diodenriickstrom I, = Ip = 7,6 A.
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alue RET 59587 s 57 184ms

status

Abb. C.5: CoolMOS: Diodenriickstrom I, = Ip = 11,6 A.
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Anhang C Messungen zum Schaltverhalten

C.2 Umladezeiten und Schaltverzogerung im Leerlauf —
optimale DSP-Totzeit

Abb. C.7: SiC-JFET: tean: s. P1 | trise: 8. P2 | tog= 53 ns | ton= 28 ns
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C.2 Umladezeiten und Schaltverzégerung im Leerlauf — optimale DSP-Totzeit

Measure. P1faNC P2 iselC3) Pl Pae. P = BT 8

Abb. C.8: HEXFET: tfa)1: s. P1 | trise: 8. P2 | tog= 147 ns | ton= 80 ns

Measure. P1IaNCY P2 rise(C3) P3. P4 P5.. Ps: [ Pe
alue. 54 699 ns 8,359 ns
mean 55,0003 ns 30079 ns

Abb. C.9: CoolMOS: teay: s. P1 | trise: 5. P2 | tog= 245 ns | ton= 58 ns
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Anhang C Messungen zum Schaltverhalten
C.3 Umladezeiten und Schaltverzogerung im Leerlauf —

identische DSP-Totzeit

P4 P

S. P1 | trise: 8. P2 | tog=

 ball:
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t
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E
]
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/
i
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tan: . P1 | trise: 8. P2 | tog= 80 ns | ton= 4

Abb. C.11: SiC-JFET:
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C.3 Umladezeiten und Schaltverzégerung im Leerlauf — identische DSP-Totzeit

Measure. P1IaNCY P2 riselCH) P3 P4 P Ps: [ Pe
value 2% ns 71508 ns
mean 69.23 ns 71508 ns
min 6.2%ns 77508 ng
£32% ns 77508 ns

Abb. C.12: HEXFET: tga1: s. P1 | trise: 8. P2 | tog= 194 18 | ton= 78 ns
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Anhang C Messungen zum Schaltverhalten

C.4 Nulllinie im Leerlauf

Abb. C.14: SiC-JFET — Totzeiten: 35 — 40 — 70 — 120 — 145.
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C.4 Nulllinie im Leerlauf

Abb. C.15: HEXFET- Totzeiten: 70 — 120 — 190 — 300 — 415.

Abb. C.16: CoolMOS— Totzeiten: 120 — 190 — 300 — 500 — 750.
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Anhang C Messungen zum Schaltverhalten

C.5 Flankenmodulation am Ende der Central Region

10.0Vic
0my offse

Abb. C.17: SiC-MOSFET: effektive Totzeit tog = 5,5 ns

10.0 Vi
0m off

Abb. C.18: SiC-JFET: effektive Totzeit tef = 4 ns
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C.5 Flankenmodulation am Ende der Central Region

Abb. C.19: HEXFET: effektive Totzeit teg = 11 ns

Abb. C.20: CoolMOS: effektive Totzeit tog = 82 ns
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Anhang C Messungen zum Schaltverhalten

C.6 Reverse Recovery unter Aussteuerung
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Abb. C.21: SiC-MOSFET: Einschaltstrom-Spitze: Ip(7a) = 18 A, Ip(max) = 21 A
Diodenriickstrom: I ;(74)=11 A
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Abb. C.22: SiC-JFET: Einschaltstrom-Spitze: iD(’?A) = 18A , iD(max) =20A
Diodenriickstrom: I;;(74)=11 A
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C.6 Reverse Recovery unter Aussteuerung
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Abb. C.23: HEXFET: Einschaltstrom-Spitze: iD(7A) = 25A, iD(max) =36 A
Diodenriickstrom: I,;(74)=18 A
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Abb. C.24: CoolMOS: Einschaltstrom-Spitze: iD(7A) = 36 A, iD(max) = 39A
Diodenriickstrom: I,;(74)=29 A
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Anhang C Messungen zum Schaltverhalten

C.7 Umladezeiten und Schaltverzogerung unter Aussteuerung
— optimale DSP-Totzeit

' U O

. ?}'u .y | | I 11 1 ||
s s \ U LARnaAnual!
Nl IS

Measure P1fallZ3) P2rise(Zd)
value 2298ns 2047 ns
status

PIms(Ch Pamean(CD PSwidth(F1)  PBwidthiF3) F7freqC2)  PBfrea(C3)

Hi=

-182552u8 1A%= 19.2MHz

Abb. C.25: SiC-MOSFET: tgy1: 8. P1 | trise: 8. P2 | tog= 51 ns | ton= 40 ns
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Abb. C.26: SiC-JFET: tg: s. P1 | trise: s. P2 | tog= 49 1S | ton= 36 ns
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C.7 Umladezeiten und Schaltverzégerung unter Aussteuerung — optimale DSP-Totzeit

(1M i
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0153 ns 22960 ns

Abb. C.27: HEXFET: tg: s. P1 | trise: 8. P2 | tog= 99 ns | ton= 98 ns
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Abb. C.28: CoolMOS: tea: s. P1 | trise: 5. P2 | tog= 85 ns | ton= 100 ns
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Anhang C Messungen zum Schaltverhalten

C.8 Umladezeiten und Schaltverzogerung unter Aussteuerung
— identische DSP-Totzeit

“Wwwwm

PSwidlhF1) PEwidthF3) — PTfea(c)  Poifreq(Cd)

Measure PIfal@)  Prrsel) PIms(C) P4mesn(Cy)
walug 260815 18.02ns

1
| = -152120ps Mk
| Xz 152077ps 186 233 MHZ

Abb. C.29: SIC-MOSFET: tg: s. P1 | trise: s. P2 | tog= 50 ns | ton= 43 ns. Die
Positionsmarken bezeichnen die Einschaltverzogerung.
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1
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%

Abb. C.30: SiC-JFET: tr: s. P1 | trise: 8. P2 | tog= 49 ns | ton= 34 ns. Die Positi-
onsmarken bezeichnen die Einschaltverzogerung.
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C.8 Umladezeiten und Schaltverzégerung unter Aussteuerung — identische DSP-Totzeit

e Eln .l‘u im i

i \ll i h i | .| h N II\ \n\ilhllhﬂn (] In il

L

i T

Abb. C.31: HEXFET: tga: s. P1 | trise: s. P2 | tog= 100 ns | ton= 100 ns
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nhang C Messungen zum Schaltverhalten

C.9 Flankenmodulation unter Vollaussteuerung — optimale
DSP-Totzeit




C.9 Flankenmodulation unter Vollaussteuerung — optimale DSP-Totzeit
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Abb. C.34: SiC-MOSFET: effektive Totzeit ter = 93 ns

Measure P11alliZ3) PZrise(Z3) P3ms(CZ Pdmean(CZ) PSwidth(F1) PEwidth(F3) PT:freq(C2) P8ireq(C3)

walug 1.007 ns 3.232ns
status A A

20.0 Vidiv

K1= -550ns 00ns
K2= -550ns 1i=

Abb. C.35: SiC-MOSFET: effektive Totzeit teg &~ 210 ns
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Anhang C Messungen zum Schaltverhalten

C.10 Flankenmodulation unter Vollaussteuerung — identische
DSP-Totzeit

fhaes \\\\\\\\\\\\\\\\ ff

""\Qik\:

b \\\\\\\\\\\\\\\\\ \\\\\\k_

Abb. C.37: SiC-MOSFET: effekive Totzeit = 100 ns




C.10 Flankenmodulation unter Vollaussteuerung — identische DSP-Totzeit

Abb. C.38: SiC-MOSFET: effekive Totzeit = 145 ns
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Anhang C Messungen zum Schaltverhalten

C.11 Parasitdare Bauteile der Filterkomponenten

Alle Messungen wurden mit einem Netzwerkanalysator durchgefithrt. Die Eigenin-
duktivitdt des Messanschlusses betrdagt 180 nH.

Wicklungskapazitat der Filterdrossel

Die Drossel wird direkt an den Messanschluss des Analysators angeschlossen. Die
Messung liefert die folgende Impedanzkurve.

02/27/1516:03:19

Imp. Mag (dBohm) High Impedance Test Fixture with 1 Ohm Reference Resistor Imp. Angle (deg)
120000 150,000
100000 120000
80000 —— —
— —]
60.000
40000 Hi—{30000
|
L |
20000
0000 30,000
|
-20.000 “ -60.000
L |
-40.000 | 90.000
-60.000 120000
-80.000 150000
10 100 1k 10k 100k ™ oM
M2 M2-M1
Frequency 9972 kHz 1884 MHz 18.74 MHz
Imp. Mag 22,632 dBohm 80601 dBohm 57.969 dBohm
imp. Angle 89.213deg -7.988 deg ~97.201 deg

Abb. C.39: Impedanzkurve der Filterdrossel

Die gemessene Resonanzfrequenz liegt bei 18,84 MHz, die Induktivitit betragt 22 nH.

Gemaif 1
w?es = E (C 1)

ergibt sich die Wicklungskapazitit zu
1 1

= = 3,23 pF. C.2
(27 fres)2Lrp  (2718,84 MHz)222 nH P (©2)

Crirp) =
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C.11 Parasitire Bauteile der Filterkomponenten

Parasitdre Induktivitdat des Filterkondensators

02/27/15 16:18:21

Imp. Mag (dBohm) High Impedance Test Fixture with 1 Ohm Reference Resistor Imp. Angle (deg)
70000 100000
60.000 —
50.000
40.000
30000 20,000
20000
10000 20,000
0.000 -40.000
-10.000 -60.000
-20.000 -80.000
A n [
-30.000 100000
10 100 1k 10k 100k ™ 0m
M M2-M1
Frequency 1.01 kHz 371.55 kHz 37054 kHz
imp. Mag 40437 dBohm -27.202 dBohm ~67.639 dBohm
Imp. Angle -90.020 deg -4.161 deg 85859 deg

Abb. C.40: Impedanzkurve des Filterkondensators

Die Berechnung der parasitdren Induktivitiat des Kondensators erfolgt nach dem sel-
ben Prinzip wie bei der Drossel. Die gemessene Resonanzfrequenz liegt bei 371,55 MHz,
die Induktivitat betrdagt 1,5 nF.
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Anhang D
Messungen zur Verlustleistung

Die Verlustleistungskurve wird in folgenden Messungen aus dem Produkt von Briicken-
spannung (Kanal 3, blau) und Drain-Strom (Kanal 4, griin) fir die Schaltzyklen im
Leerlauf, bei 7 A und unter Vollaussteuerung ermittelt. Die Oszilloskop-Aufnahmen
unter Aussteuerung zeigen jeweils die gesamte Periode sowie den ausgewéahlten Schalt-
zyklus. In der Darstellung der Periode ist die Briickenspannung ausgeblendet, damit
die Hillkurve des Drainstroms gut sichtbar ist.

Unmittelbar unterhalb der Oszilloskop-Aufnahmen sind Messwerte der Kurven ange-
zeigt mit den folgenden Entsprechungen:

Messfunktionen auf den Kurven
e P 1: max(F5) : Pon Spitzenwert der Verlustleistungskurve im gezeigten Schalt-
zyklus

e P 2: max(C4) : iD(sin) Maximalwert des Einschaltstroms in einer Periode des
Ausgangssignals

e P 3: max(Z4) : TD(me) Spitzenwert des Einschaltstroms im gezeigten Schalt-
zyklus

Belegung der Oszilloskop-Kanile

e Kanal 2 / pink / 10V/div : Gate-Source-Spannung der Low-Side
e Kanal 3 / blau / 20V/div : Briickenspannung
e Kanal 4 / griin / 10V/div : Drainstrom des High-Side FETs

e Funktion F 5 / gelb-orange : Verlustleistungskurve
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Anhang D Messungen zur Verlustleistung

D.1 Verlustleistung und- Energie im Leerlauf

3 aliZ3 Pénse(Z3) [ s Pr.. P8

Abb. D.1: SiC-MOSFET: Eqp(ieer) = 5,7 1 | Pon(icery = 305 W | Ip = Ly = 10 A

Xi= 295ns AXs 390
X2= 95ns VAX= 256 MHz

Abb. D.2: SiC-JFET: Eqy(icer) = 751 13 | Ponieer) = 365 W | Ip = Iy = 11 A
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D.1 Verlustleistung und- Energie im Leerlauf
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Abb. D.3: HEXFET: Egp(ieery = 4 1J | Ponleery = 204 W [ Ip = Iy = 6,5 A
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Abb. D.4: CoolMOS: Eqp(ieery = 26 1J | Popieer) = 898 W | Ip = Iy = 15 A




Anhang D Messungen zur Verlustleistung

D.2 Verlustleistung und- Energie fiir 7 A
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Abb. D.5: SiC-MOSF.: Egp(7a) = 15,5 1J | Pon = 840 W | Tp on = 17 A | I = 10 A
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Abb. D.6: SiC-JFET: Eqy7a) = 15 1] | Pon = 718 W | Ip oy = 17 A [ Iy = 10 A
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D.2 Verlustleistung und- Energie fiir 7 A
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Abb. D.7: HEXFET: Egy7a) = 57 1J | Pon = 1850 W | Ip.on = 31 A | Ly = 24 A
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Abb. D.8: CoolMOS: Eqp7ay = 61 1J | Pon = 2220 W | Ip oy = 34 A | Iy = 27 A
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Anhang D Messungen zur Verlustleistung

D.3 Verlustleistung und- Energie unter Vollaussteuerung
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Abb. D.9: SiC-MOSF.: Eyp(10a) = 26 0 | Pon = 1,22 kW | Ip oy =21 A [ Ly = 11 A
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Abb. D.10: SiC-JFET: Ep(10a) = 24 1J | Pon = 0,97 kW | Ip o = 21 A | Iy = 11 A
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D.3 Verlustleistung und- Energie unter Vollaussteuerung
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Abb. D.11: HEXFET: Egp(10a) = 83 1J | Pon = 2,35 kW | Ipon = 38 A | L = 28 A;
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Abb. D.12: CoolMOS: Eqp9a) = 83 11J | Pon = 2,66 kW | Ip.on =39 A [ Ir = 30 A
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im realen Schaltverhalten der Transistoren zu suchen ist, konnte bisher nicht behoben werden.
Gelingt eine grundlegende Verbesserung der Audioqualitat, wiirde sich die Komplexitat einer
Beschallungsanlage reduzieren. Die Verwendung neuer Transistortechnologien mit besseren
Schaltcharakteristika setzt bei der Ursache der minderen Audioqualitit an. Im Rahmen dieser
Dissertation wird das Potential von Siliziumkarbid-Transistoren fiir die Klasse-D-Technik auf
der Basis intensiver Untersuchungen von Schaltverhalten, Audioqualitit sowie Leistung und
Wirkungsgrad ergriindet. Die Analyse der Audioqualitdt deckt interessante Aspekte auf, wel-
che zur Erweiterung der etablierten Theorie eines D-Verstarkers fiihren. Dariiber hinaus wird
erstmalig der Zusammenhang zwischen den Halbleitereigenschaften des Transistors und der
Audioqualitat hergestellt. Die Dissertation gibt im Ausblick einen ganzheitlichen Ansatz, wie
Siliziumkarbid-Transistoren in der Leistungsstufe des Verstarkers neue Perspektiven fiir die
Klasse-D-Technik eroffnen.
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