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Vorwort

Die Ausgangssituation

Induktive Bauelemente spielen eine Schliisselrolle bei der Entwicklung von Netzgeréten,
Wechselrichtern und anderen leistungselektronischen Systemen. Die gegenseitige Abhin-
gigkeit von ausgewdhlter Schaltung (Topologie und Betriebsart) und induktiver Kompo-
nente ermoglicht eine Optimierung des Gesamtsystems nur unter gleichzeitiger Einbezie-
hung der Spulen und Transformatoren.

Im Gegensatz zu den Halbleiterbauelementen oder auch den Kondensatoren sind die
Spulen und Transformatoren aber nur in Sonderfillen, wie z. B. bei Filterspulen, kiuf-
lich verfiigbar. In der Regel werden diese Bauelemente von den Schaltungsentwicklern
passend fiir die jeweilige Applikation optimiert. Zur Erfiillung der unterschiedlichsten
Anforderungen an die zu realisierende Komponente stehen dem Entwickler eine Viel-
zahl von Kernen, unterschieden nach Bauformen und Materialien, sowie verschiedene
Querschnittsformen der Leiter, wie z. B. Runddrihte, Litzen oder Folien zur Verfiigung.
Unabhiéngig von dieser Auswahl besteht das Hauptproblem in der Festlegung des spe-
ziellen Wicklungsaufbaus. Unterschiedliche Kombinationen von Windungszahl und Luft-
spaltgroBe und insbesondere die Positionierung der Windungen im Wickelfenster eréffnen
vielfdltige Moglichkeiten.

Der Wunsch nach kleiner werdenden Schaltungen fiihrt hiufig auf die Forderung nach
hoheren Schaltfrequenzen. Damit spielen die parasitiren Effekte in den induktiven Kom-
ponenten eine immer bedeutendere Rolle, sowohl im Hinblick auf die Verluste als auch auf
das EMV-Verhalten. In einigen Schaltungen kommt es auf minimale Streuinduktivitéiten
oder minimale Wicklungskapazitiiten an, in anderen Schaltungen werden diese parasiti-
ren Eigenschaften in die Betriebsweise integriert, indem z. B. die Wicklungskapazitit als
Teil eines Resonanzkreises verwendet wird.

Ein gutes Verstindnis fiir die Ursachen und die Beeinflussungsmoglichkeiten dieser
parasitiren Eigenschaften ist erforderlich, vor allem vor dem Hintergrund, dass sich diese
Eigenschaften gegenseitig beeinflussen. Eine bessere induktive Kopplung zwischen den
Transformatorwicklungen erhoht in der Regel die parasitiren Kapazititen sowie die Pro-
ximityverluste in den Wicklungen. Die zusitzlichen Randbedingungen bei der Auslegung
der induktiven Komponenten, wie z. B. die zu itibertragende Leistung, das maximale Volu-
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men des Bauelements, die maximal zuldssigen Verluste, der maximale Temperaturanstieg
unter ungiinstigsten Betriebsbedingungen oder auch das EMV-Verhalten erschweren die
Situation zusétzlich.

Die Zielsetzung

Die primidre Zielsetzung dieses Buches besteht darin, ein tieferes Verstindnis fiir die
induktiven Bauteile und insbesondere deren parasitire Eigenschaften zu entwickeln. Vor-
aussetzung dafiir ist die Kenntnis der elektrischen und magnetischen Felder innerhalb der
dreidimensionalen Anordnungen. Diese Feldverteilungen sind der Ausgangspunkt fiir die
weitere Analyse, wie z. B. die Herleitung der parasitdren Eigenschaften.

Die Berechnung der Felder erfordert in der Regel einen hohen mathematischen Auf-
wand. Das gilt nicht nur fiir die induktiven und kapazitiven Kopplungen innerhalb der
Wickelanordnungen, sondern insbesondere auch fiir die Berechnung der unterschiedlichen
Verluste in Kern und Wicklung. Die Beriicksichtigung nichtlinearer Materialeigenschaften
erschwert die Analyse zusitzlich.

Simulationen mit Finite-Elemente Programmen benétigen sehr viel Speicherplatz und
auch Rechenzeit. Das hiingt vor allem damit zusammen, dass viele Windungen mit diinnen
Drihten oder Litzen und mit eventuell kleiner Eindringtiefe aufgrund der hohen Frequen-
zen in einem verglichen dazu groflen Wickelfenster untergebracht werden. Die dadurch
notwendige Diskretisierung hat bei der Optimierung aller moglichen freien Parameter
einen nicht vertretbaren zeitlichen Aufwand zur Folge. Zum Durchlaufen der vielen Opti-
mierungsschleifen bieten auf analytischen Formeln basierende Programme deutliche Vor-
teile. Die Finite-Elemente Programme spielen ihre Vorteile dann aus, wenn Effekte an
komplizierten Strukturen untersucht werden sollen, die einer analytischen Rechnung nicht
mehr zugénglich sind.

Die Vorgehensweise

In den folgenden Kapiteln werden wir die einzelnen parasitiren Eigenschaften getrennt
untersuchen. Dazu werden ausgehend von dem geometrischen Aufbau nach Moglichkeit
analytische Beziehungen aufgestellt. Bei manchen Problemstellungen wird der mathema-
tische Aufwand derart komplex und umfangreich, dass auf eine ausfiihrliche Herleitung
der Gleichungen verzichtet wird. In diesen Fillen wird auf Simulationen mit handelstibli-
chen Softwaretools oder auch auf Messungen zuriickgegriffen.

Viele Zusammenhinge werden an konkreten Zahlenbeispielen mit ausgewéhlten Ker-
nen und Wickelanordnungen veranschaulicht. Die sich daraus ergebenden quantitativen
Ergebnisse sind dann nicht unmittelbar auf andere Applikationen iibertragbar, sie zeigen
aber die funktionalen Abhingigkeiten auf und helfen das Verstindnis der zugrunde lie-
genden Ursachen zu verbessern und diejenigen Parameter zu identifizieren, durch deren
Anderung eine Optimierung der Komponenten im Hinblick auf bestimmte Kriterien er-
moglicht wird.

Auf der anderen Seite bietet die von jedem PC zur Verfiigung gestellte Rechenleistung
die Moglichkeit, auch komplizierte mathematische Zusammenhinge zu programmieren
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und in vernachlédssigbarer Zeit auszuwerten. Damit erdffnet sich die Moglichkeit, mit-
hilfe der angegebenen Gleichungen verschiedenste Parameterstudien zu betreiben und
tibergeordnete Optimierungsschleifen, z. B. die Wahl der Schaltungstopologie oder die
Betriebsweise der Schaltung betreffend, in die Analyse mit einzubeziehen. Erst mit die-
sen Ergebnissen konnen die Werte der Induktivititen, der Ubersetzungsverhiltnisse, der
Schaltfrequenz und der Stromformen geeignet festgelegt werden.

Der Inhalt

Im ersten Kapitel werden die mathematischen Gleichungen bereitgestellt, die ausgehend
von den physikalischen GesetzmifBigkeiten eine weitestgehend analytische Berechnung
der grundlegenden Zusammenhinge ermoglichen. Es ist als Repetitorium konzipiert und
sollte wie ein Nachschlagewerk verwendet werden, auf das beim Lesen der folgenden
Kapitel bei Bedarf zuriickgegriffen werden kann.

Das Buch ist so eingeteilt, dass wir uns zunédchst nur mit den Wicklungen beschifti-
gen, anschliefend nur mit den Kernen und schlielich mit den aus Kern und Wicklung
bestehenden Komponenten. In den Kap. 2 bis 4 werden nur Anordnungen ohne hochper-
meables Kernmaterial behandelt. Dieser Einstieg mit Luftspulen bietet den Vorteil, dass
wir die verschiedenen Eigenschaften der Wicklungen ohne die spiter infolge der Ker-
ne hinzukommenden Probleme wie Kernverluste, Sittigungserscheinungen oder auch die
Abhingigkeit der Induktivitit vom Strom, von der Temperatur oder der Frequenz untersu-
chen konnen.

Kap. 2 behandelt die Selbst- und Gegeninduktivitdten bei Draht- und Folienwicklun-
gen, in Kap. 3 werden die Wicklungskapazititen berechnet und Kap. 4 umfasst die Be-
rechnungen der verschiedenen Verlustmechanismen in den Wicklungen, wobei nicht nur
Runddraht und Folienwicklungen betrachtet werden, sondern auch die Verlustberechnun-
gen in Hochfrequenzlitzen ausfiihrlich behandelt werden.

Nachdem in Kap. 5 die Beschreibung der Kerne und die Erfassung der Materialeigen-
schaften, insbesondere von Ferritmaterialien, vorgestellt wurden, werden in Kap. 6 der
Einfluss der Kerne auf die Induktivititen und in Kap. 7 der Einfluss der Kerne auf die
Kapazititen untersucht. Die Verlustmechanismen werden in zwei getrennten Kapiteln be-
handelt, einerseits die Verluste in den Kernen in Kap. 8 und andererseits der Einfluss der
Kerne auf die Wicklungsverluste infolge der gednderten Feldverteilung im Bereich der
Wicklung in Kap. 9.

In Kap. 10 wird der Ubergang von einer einzelnen Wicklung zu mehreren Wicklun-
gen, d.h. zu Transformatoren vollzogen. Hier spielen die Themen Streuinduktivititen
und einfache Ersatzschaltbilder eine zentrale Rolle. Das Kap. 11 ist dem Thema Mo-
dellierung gewidmet mit den Schwerpunkten kapazitives und thermisches Ersatznetzwerk
fiir Transformatoren. In Kap. 12 werden einige EMV-Aspekte der induktiven Kompo-
nenten behandelt. Konkret betrachten wir den Einfluss des Transformatoraufbaus auf die
Funkstorspannungen, die Verwendung von Spulen als Filterbauelemente und die von den
induktiven Komponenten erzeugten Magnetfelder.
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Das Kap. 13 beschreibt mogliche Strategien bei der Dimensionierung induktiver Kom-
ponenten und in den Anhang in Kap. 14 sind einige Zusammenhinge ausgelagert, die fiir
das Verstidndnis innerhalb der vorausgegangenen Abschnitte nicht unbedingt erforderlich
sind, jedoch denjenigen Lesern als hilfreiche Unterstiitzungen dienen konnen, die sich
intensiver mit der Thematik beschiftigen wollen.
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An dieser Stelle mochte ich mich bei zwei Mitarbeitern des Lehrstuhls fiir Elektroma-
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Grundlegende Zusammenhange

Zusammenfassung

In diesem Kapitel werden die physikalischen GesetzmiBigkeiten und die daraus re-
sultierenden mathematischen Zusammenhinge im Uberblick dargestellt, zumindest
soweit sie fiir die spidtere Analyse der induktiven Komponenten erforderlich sind.
Die Abschn. 1.1 bis 1.4 behandeln ausschlieBlich zeitunabhingige Vorginge, die
Gleichungen fiir die zeitabhéngigen Vorginge sind in den Abschn. 1.5 bis 1.10 zu-
sammengestellt. Zum leichteren Verstindnis dieser formelméBigen Zusammenhinge
sind die verwendeten Beziehungen aus der Vektoranalysis sowie die ausfiihrlichen Re-
chenvorschriften fiir die Operatoren grad, div, rot und A sowohl fiir das kartesische als
auch fiir das zylindrische Koordinatensystem im Anhang 14.2 angegeben. Zusitzliche
Informationen konnen den Literaturstellen [1] bis [7] entnommen werden.

Leser, die mehr an den Ergebnissen und Auswertungen interessiert sind, konnen dieses
Kapitel iiberspringen und gegebenenfalls bei Bedarf an entsprechender Stelle nach-
schlagen.

1.1 Das Durchflutungsgesetz

Ausgangspunkt ist die in Abb. 1.1 dargestellte Anordnung, die einen Ausschnitt einer vom
Gleichstrom I durchflossenen Leiterschleife zeigt. Bekanntermaflen erzeugt die Strom-
schleife im gesamten Raum ein ortsabhéngiges Magnetfeld. Durch Messung hat Oersted
den folgenden Zusammenhang gefunden

¢ﬁ-d§=1. (1.1)
C
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Abb.1.1 Zum Oerstedschen
Gesetz

Dieser Erfahrungssatz besagt, dass das Wegintegral der magnetischen Feldstirke H langs
eines beliebigen geschlossenen Weges der Kontur C mit dem gerichteten Wegelement ds
dem Gesamtstrom / entspricht, der die von der Kontur C umschlossene Fliche A durch-
setzt. Die Richtung des Stroms zeigt dabei entsprechend Abb. 1.1 in Richtung der von
dem Umlaufintegral gebildeten Rechtsschraube.

In der Aussage (1.1) ist keine Einschrinkung hinsichtlich der rdaumlichen Verteilung
des Stroms enthalten. Flie3t der Strom mit einer ortsabhingigen Dichte durch einen end-
lichen Leiterquerschnitt, dann muss der mit dem Umlaufintegral verkettete Strom durch
Integration der Stromdichte J iiber die Querschnittsflache berechnet werden

1://3«1&. (1.2)
A

Die Aussage (1.1) enthélt auch keine Einschriankung hinsichtlich der Form, mit der die
Fliache iiber die geschlossene Kurve C gespannt wird. Betrachten wir also eine beliebige
Flache A mit dem gerichteten Flichenelement dA, dann kann das Umlaufintegral (1.1)
nach dem Stokesschen Satz (14.10) in ein Fldchenintegral iiber die Wirbel der magneti-
schen Feldstiarke umgeformt werden. Driickt man weiterhin den Strom 7 nach GI. (1.2)
durch das Flidchenintegral iiber die Stromdichte aus

9§ﬁ.d§“‘!°) ffrotﬁ-d&: I = ffj-d&, (1.3)
C A A

dann stellt man wegen der beliebigen Wahl der Integrationsflache fest, dass das magneti-
sche Feld Wirbel an Stellen nicht verschwindender Stromdichte aufweist

rotH = J. (1.4)

Die bisherige Situation kann nun verallgemeinert werden. Wird die Integrationsflache von
mehreren Stromen ,,durchflutet”, dann nimmt die GI. (1.1) die verallgemeinerte Form

sﬁﬁ-dg:@:Z]k (1.5)
C k



1.2 Die Flussdichten 3

an. Unter der Durchflutung ® versteht man die Summe aller Strome [, die durch die Fla-
che A hindurchflieBen, wobei sich die Strome ihrerseits aus der Integration von Stromdich-
teverteilungen gemif Gl. (1.2) ergeben konnen. Strome, die die Flidche in Gegenrichtung
durchflieBen, sind natiirlich mit negativem Vorzeichen einzusetzen.

1.2 DieFlussdichten
In Analogie zur elektrischen Flussdichte
D =¢E = sreoﬁ mit gy = 8,854 - 10712As/Vm (1.6)

der Dimension As/m?, die bei den spiiter betrachteten Kapazititsberechnungen verwendet
wird und gemil GI. (1.6) als Produkt der elektrischen Feldkonstante g, einer material-
abhingigen Zahl ¢, und der elektrischen Feldstidrke E dargestellt werden kann und deren
Integral iiber eine Fliche A den diese Fliche durchsetzenden elektrischen Fluss W der

Dimension As ergibt
U= /fﬁ-d&, (1.7)

entspricht die magnetische Flussdichte mit der Dimension Vs/m?
B= uﬁ = /,Lr,bboﬁ mit puo = 47 -107'Vs/Am (1.8)

der mit der magnetischen Feldkonstante 1ty und einer materialabhingigen Zahl p, mul-
tiplizierten magnetischen Feldstirke H. Thr Integral liber eine Flidche A ergibt den diese
Fliche durchsetzenden magnetischen Fluss © der Dimension Vs

q>=//fs.d&. (1.9)

Die Zahlenwerte &, und p, nehmen im Vakuum und auch mit groer Genauigkeit in
Luft den Wert 1 an. In Materialien sind diese Groflen im allgemeinen Fall von verschie-
denen Parametern abhiingig. Insbesondere die Permeabilititszahl u, verursacht groere
Probleme bei den Feldberechnungen, da sie nicht nur vom Ort, sondern auch von der
Frequenz, der Temperatur, der Materialaussteuerung und sogar von der Vorgeschichte
abhingt, d. h. vom vorhergehenden zeitlichen Verlauf der magnetischen Feldgrofen. Als
Beispiel ldsst sich das an der Hystereseschleife in Abb. 5.7 erkennen. Die zu einem Wert
der magnetischen Feldstirke gehorende Flussdichte ist abhiingig davon, ob man sich dem
Feldstdarkewert von hoheren oder niedrigeren Werten genéhert hat.

Wihrend die Quellen des elektrostatischen Feldes durch die Ladungen gegeben sind,
existieren in der Magnetostatik erfahrungsgemél keine magnetischen Einzelladungen, sie
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treten immer nur in der Form von magnetischen Dipolen auf. (Die Aufteilung eines Stab-
magneten in einzelne Teilstdbe fiihrt immer auf Teilmagnete, von denen jeder einzelne
wiederum einen Nord- und einen Siidpol aufweist.) Es gilt daher der folgende Erfahrungs-
satz

divB = 0. (1.10)

Die magnetische Flussdichte ist quellenfrei!

Dieser Erfahrungssatz gilt allgemein, insbesondere auch fiir zeitlich veridnderliche ma-
gnetische Felder. Aufgrund der Quellenfreiheit des magnetischen Feldes muss die iiber
eine geschlossene Fliche integrierte Flussdichte verschwinden

#B dA (4P ///d Bdv "2” o (1.11)

A Vv

1.3 Die Feldgleichung fiir das magnetische Vektorpotential

Wegen der Quellenfre1helt eines Wirbelfeldes nach GI. (14.12) ist es nahehegend die ma-
gnetische Flussdichte B durch die Wirbel eines neuen Vektorfeldes A darzustellen, das
magnetisches Vektorpotential genannt wird (Vorsicht: nicht verwechseln mit der vektori-

ellen Flache 1&)

(l 10)  (14.12)

divB 0 diviotA — B =rotA. (1.12)

Zur Ableitung der Feldgleichung wird von der Beziehung (1.4) ausgegangen, in die nach-
einander die GlIn. (1.8) und (1.12) eingesetzt werden. Fiir konstante Werte p gilt

- B, 1=\ 1 = 1 -
T rotH Y rot (—B) = ZrotB "2’ ZrotrotA . (1.13)
1 1 1

Fiir das magnetische Vektorpotential A erhilt man damit die vektorielle Feldgleichung
(Poisson-Gleichung)
rotrotA = uJ. (1.14)

Wihrend die Wirbel des Vektorpotentials der magnetischen Flussdichte entsprechen sind
iiber dessen Quellen bisher noch keine Festlegungen getroffen. Da die vorliegenden Erfah-
rungssitze keine Aussagen zu den Quellen von 1&(?) machen, kann mit der Vereinbarung
div& = 0, d. h. das Vektorpotential wird als reines Wirbelfeld angenommen, die Bezie-
hung (1.14) auf die Form

N (1&6) Lo . N _ - - _ -
rotrotA = = gradQ/;A_/ A =pnJ] —- AA=-uJ (1.15)
=0
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gebracht werden. Fiir den Sonderfall der kartesischen Koordinaten mit den konstanten
Einheitsvektoren ist der Laplace-Operator nach GI. (14.23) separat auf jede Komponente
des Vektorpotentials A anzuwenden

AR "ZVEAA + A4y +EAA, = —p (8], + &,y +6,J,), (1.16)

=]

so dass die GI. (1.15) in drei skalare, nicht miteinander gekoppelte Feldgleichungen zer-
fallt
A = A; (X,y,2)

AA; =—pJ; mit [ =x,y,z und .
i HJi y I = Ji (x,y,2)

(1.17)

AuBlerhalb der stromfiihrenden Leiter erhalten wir als Feldgleichung wegen J = 0 die
Laplace-Gleichung
rotrotA =0 bzw. AA=0. (1.18)

1.4 Felder unterschiedlicher Leiteranordnungen
1.4.1 Derunendlich lange Linienleiter

Betrachtet werden soll der im homogenen Raum der Permeabilitét ;1 angeordnete unend-
lich lange diinne Linienleiter, der sich auf der z-Achse von —oco bis +oo erstreckt und
vom Strom [ durchflossen wird. Das hinsichtlich der Koordinate z ebene Problem kann
in den Koordinaten des Kreiszylinders (p, ¢) betrachtet werden. Die Anordnung ist unab-
hingig von der Koordinate ¢ und die den Leiter umschlieenden magnetischen Feldlinien
sind Kreise in Ebenen z = const'. Die allein ¢-gerichtete magnetische Feldstirke hingt
nur von der Koordinate p ab und kann mit dem Oerstedschen Gesetz (1.1) aus dem Um-
laufintegral entlang der in Abb. 1.2 eingezeichneten Feldlinie C berechnet werden

2 2

an L= - - - -
I = ¢H-ds=/e¢H(p)-ewpd<p=/H(p)pd(p:anH(p) — H
c 0 0

L1
=e,—.
27p
(1.19)
Die magnetische Feldstirke klingt aulerhalb des Leiters mit dem Abstand p vom Linien-
strom ab. Nimmt man den Leiter als unendlich diinn an, dann wichst die Feldstirke nach

! Unter einer ebenen Anordnung (Problemstellung) soll verstanden werden, dass sie in Richtung
einer kartesischen Koordinate (iiblicherweise die z-Koordinate) unendlich ausgedehnt und von
dieser selbst unabhéngig ist. Die Berechnungen erfolgen in der zweidimensionalen Schnittebene
z = const. Die Ergebnisse werden pro Lingeneinheit der Koordinate z angegeben. Bemerkung: Bei
der vorliegenden Anordnung dndert sich das elektrische Skalarpotential linear mit der Koordinate z,
es wird aber nicht in die Betrachtungen mit einbezogen.
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Abb. 1.2 Unendlich langer b §
Linienleiter
Pl R é‘p
. P
/ P N
/ 1 ® \
a [
T N —>
‘\\ ! X
\ A
| c

GI. (1.19) fiir p — 0 iiber alle Grenzen. Dieses Problem wird vermieden, wenn die endli-
che Leiterabmessung beriicksichtigt wird. Bei der Anwendung des Oerstedschen Gesetzes
auf eine kreisformige Feldlinie innerhalb des Leiterquerschnitts ist zu beachten, dass nur
ein Teil des Stroms von dem Integrationsweg eingeschlossen wird. Bezeichnet rp den
Leiterradius, dann liefert die GI. (1.3) das Ergebnis

- N I
[H(p)pdcp L 2mwoH (p) &) ﬂI — H=¢, L (1.20)
Tr D 2wrp rp

Innerhalb des Leiters steigt die magnetische Feldstirke beginnend beim Wert 0 im Ur-
sprung linear bis zum Maximalwert I/2wrp an der Leiteroberflache an. Der Verlauf der
Feldstirke in Abhidngigkeit der Koordinate p ist in Abb. 4.1 dargestellt.

Das Vektorpotential weist entsprechend der GI. (1.16) nur eine Komponente in Rich-
tung des Stroms auf und ist ebenfalls von der Koordinate z unabhingig

1426y dA,

) wHy(p) 2 €, TOtA = &, -rot [€,4,(p)] (4 i
p

By(p) = (1.21)

Mit der unbekannten Integrationskonstanten C liefert die fiir das Vektorpotential gefunde-
ne Differentialgleichung im Bereich auflerhalb des Leiters die Beziehung
pul [ dp pl

—=——Mhp+C, (1.22)
2

A, =
’ 2 p

d4, a9 pl
i - WHy(p)
p 2

in der die Konstante C willkiirlich gewihlt werden kann. Mit der Festlegung eines an der
Stelle p = ¢ verschwindenden Vektorpotentials, d.h. 4,(c) = 0, gilt schlieBlich

> - ooml
A(p) = &,4,(p) = & m? fur p>a. (1.23)
2 ¢

1.4.2 Dieraumliche Stromdichteverteilung

Betrachtet sei die in Abb. 1.3 dargestellte Anordnung mit der im Volumen V vorgegebenen
von der Quellpunktskoordinate Fo abhéingigen rdumlichen Stromdichteverteilung J(¥q).



14 Felder unterschiedlicher Leiteranordnungen 7

Abb. 1.3 Riumliche Strom-
dichteverteilung

Es lasst sich nun zeigen, dass man das von der Stromdichteverteilung im homogenen
Gesamtraum der Permeabilitdt i hervorgerufene quellenfreie Vektorpotential A(i:p) an
der Stelle der Aufpunktskoordinate ¥p durch folgenden von dem zugrunde gelegten Koor-
dinatensystem unabhingigen Ausdruck

2 s 1= s s - o
A(rp) = % /// ;J(rQ) dVo mit r=rp—rqg und r =|rp—rg| (1.24)
4

berechnen kann. Das Ergebnis dieser Integration erfiillt fiir einen innerhalb der Strom-
dichteverteilung liegenden Aufpunkt automatisch die Poisson-Gleichung und fiir einen
Aufpunkt auBerhalb der Stromdichteverteilung die Laplace-Gleichung. Mithilfe der Glei-
chungen (1.8) und (1.12) lésst sich aus der Beziehung (1.24) das von Biot und Savart
angegebene koordinatenunabhingige Gesetz zur Berechnung der magnetischen Feldstér-
ke im linearen homogenen Medium ableiten

L] . F oL L
H(rp)zaff J(rQ)X’%dVQ mit F=Fp—Fo und r=[fp—TFol. (1.25)
|4

1.4.3 Diediinne Leiterschleife

In vielen technischen Anwendungen ist der Querschnitt des stromfiihrenden Leiters sehr
klein gegeniiber allen anderen Abmessungen. Fiir diesen Fall eines ,,diinnen* Leiters ver-
einfachen sich die bisherigen Gleichungen, da bei der Berechnung der FeldgréB3en nicht
mehr iiber das Leitervolumen dV¢, sondern nur noch entlang der Leiterkontur integriert
werden muss.

Fiir die in Abb. 1.4 dargestellte diinne Leiterschleife der Kontur C mit dem gerichteten
Wegelement drg kann in den bisherigen Integralen der Ausdruck J (fq)dVq durch Idrq
ersetzt werden, so dass man die entsprechenden Beziehungen fiir das Vektorpotential

Adp) 2 % %d?Q mit F=rtp—Fo und r = [fp—Fol (1.26)

C



8 1 Grundlegende Zusammenhange

Abb.1.4 Strom in einer diin-
nen Leiterschleife

und fiir die magnetische Feldstérke

I . T . L
H(ip) 2 o= (erxr—3) mit F=fp—Fo und r=|fp—To| (1.27)

erhilt. Auch diese Gleichungen gelten zunichst nur fiir die Berechnung der FeldgréBen
im homogenen Gesamtraum der Permeabilitit ;. Der Einfluss von Bereichen mit anderen
Materialeigenschaften wird dabei nicht erfasst.

1.5 Das Faradaysche Induktionsgesetz

Wir betrachten jetzt den von Faraday durch Messung gefundenen Zusammenhang bei zeit-
lich veridnderlichen Vorgingen

. d® 9 d // 5> o
R=—— = —— B-dA. 1.28
! dr dr (1.28)

A

Dieser Erfahrungssatz besagt, dass in einem diinnen Leiter der Kontur C ein Strom i(f)
zum FlieBen kommt, wenn sich der die Leiterschleife C durchsetzende magnetische Fluss
@ zeitlich dndert, und zwar entspricht die entlang der Leiterkontur C des Widerstands
R gemessene Umlaufspannung der negativen zeitlichen Anderung des die Leiterschlei-
fe durchsetzenden Flusses. Da wir uns ausschlieBlich auf ruhende Systeme beschriinken,
kann die GI. (1.28) in der vereinfachten Form (Integralform des Faradayschen Induktions-

gesetzes)
iRz?SE ds———z [ —.dA (1.29)
C

geschrieben werden, in der sich die zeitliche Ableitung nur noch auf die magnetische
Flussdichte bezieht.

Die Richtung des Stroms entlang der Kontur C mit dem gerichteten vektoriellen
Wegelement ds und die Orientierung der von der Leiterschleife aufgespannten Fliche
A mit dem vektoriellen Flichenelement dA sind entsprechend der Abb. 1.5 im Sinne
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Abb. 1.5 Zum Induktionsge- dA
setz von Faraday B

einer Rechtsschraube einander zugeordnet. Eine zeitliche Abnahme des magnetischen
Flusses ruft einen Strom in der Leiterschleife hervor, der so gerichtet ist, dass das von
ihm erzeugte Magnetfeld der Flussinderung durch die Schleife entgegen wirkt. Dieser
Zusammenhang ist bekannt als Lenzsche Regel:

» Der in einer Leiterschleife als Folge der induzierten Spannung flieBende Strom wirkt
der ihn verursachenden Flussinderung entgegen.

Bemerkung: Nicht der Fluss, sondern dessen zeitliche Anderung soll verhindert wer-
den.

Durch Anwendung des Stokesschen Satzes kann das Umlaufintegral der elektrischen
Feldstirke in GI. (1.29) in ein Flachenintegral iiber die beliebig iiber die Kontur C ge-
spannte Fliche A umgewandelt werden. Da die Kontur C und damit die Fldche A beliebig
gewdhlt werden konnen, gelangt man durch einen Vergleich der beiden Integranden

- a4 T B -
51§E.ds““=“” //rotE-d (129 //—a-dA (1.30)
C

A A

zur Differentialform des Faradayschen Induktionsgesetzes

tE 0B (1.31)
(0] = ——. .
ot

1.6 Das Durchflutungsgesetz bei zeitabhdngigen Vorgdngen

Die Beziehungen (1.3) und (1.4) gelten nur fiir zeitunabhiingige Vorgénge. Fiir den all-
gemeinen zeitabhingigen Fall muss die ,,Konvektionsstromdichte* j um die ,,Verschie-
bungsstromdichte®, also die zeitliche Anderung der elektrischen Flussdichte D erweitert
werden. Damit erhalten wir als Integralform bzw. Differentialform des Durchflutungsge-
setzes die Zusammenhinge

¢ﬁ-d§=/f <j+%—lt))d1§ bzw. r0tﬁ=j+%—?. (1.32)
c A
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1.7 Die Maxwellschen Gleichungen

Die in den beiden letzten Abschnitten angegebenen GesetzméaBigkeiten stellen Zusam-
menhénge zwischen den Feldgroflen und den Wirbeln der elektrischen bzw. magnetischen
Feldstédrke her. Mit den Beziehungen fiir die Quellen der elektrischen und magnetischen
Flussdichte bilden sie die vier Maxwellschen Gleichungen, deren Differentialform im Fol-
genden angegeben ist

. 9B . . 9D . .
rotE:—E, rotH:J—I—E, divD =p, divB=0. (1.33)

Zusammen mit den Materialgleichungen
D=¢E, J=«E und B=uH (1.34)

stellen sie die Grundlage dar fiir die Berechnung zeitabhingiger elektrodynamischer Pro-
bleme. Im Hinblick auf die Berechnung der Hochfrequenzverluste in den Wicklungen
der induktiven Komponenten konnen einige Vereinfachungen vorgenommen werden. Bei
diesen Problemen kann der Verschiebungsstrom gegeniiber dem Leitungsstrom vernach-
lassigt werden, d. h. beim Durchflutungsgesetz entféllt der zweite Term auf der rechten
Seite der Gleichung. Da weiterhin keine freien Ladungen beriicksichtigt werden miissen,
sind alle Feldgrofen quellenfrei und es gelten die vereinfachten Beziehungen

R 9B .o R -
otE= -~ rotH=J. divD=0. divB=0. (1.35)

1.8 Die Skingleichung

Eine Reduzierung des Rechenaufwands bei der Losung der gekoppelten Gleichungen
(1.35) ldsst sich durch die Einfiihrung von Potentialen erreichen, die wegen der jetzt
vorliegenden zeitlichen Abhidngigkeit als elektrodynamische Potentiale bezeichnet wer-
den. ZweckméBigerweise werden diese Potentiale so eingefiihrt, dass die aus ihnen durch
Ableitung berechneten Feldstdrken bereits die Maxwellschen Gleichungen erfiillen. Aus-
gangspunkt ist die Quellenfreiheit der magnetischen Flussdichte, so dass diese als die
Rotation eines elektrodynamischen Vektorpotentials A(?, t) dargestellt werden kann

= (1.35 14.12
(139 ) 0412

divB diviotA — B =rotA. (1.36)

Nach Einsetzen dieser Gleichung in das Induktionsgesetz erhilt man eine Beziehung

> (1.35) 9B (136 0 > JA . AA >
tE "= — "= ——r0otA =rot| —— t(E+—1]=0, (1.37
0 T Py ro ro ( Py — 10 + o ( )
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die das Verschwinden der Rotation des Vektorfeldes E + 31&/ dt verlangt. Da nach
Gl. (14.13) die Wirbel eines Gradientenfeldes verschwinden, muss das betrachtete Vek-
torfeld durch den Gradienten einer skalaren Ortsfunktion ¢ = ¢(F, ¢) darstellbar sein.
Diese wird als elektrodynamisches Skalarpotential bezeichnet

E+ 3_A (lg)—grad(p —~ E= —B—A—gradfp. (1.38)
at at

Die beiden aus den vier Gln. (1.35) noch nicht beriicksichtigten Beziehungen, nimlich
das Durchflutungsgesetz und die Quellenfreiheit der elektrischen Flussdichte werden nun
verwendet, um die bendtigten Differentialgleichungen abzuleiten, aus denen die beiden
Potentiale bestimmt werden miissen. Bei der folgenden Herleitung werden die Material-
eigenschaften als ortsunabhiingig angesehen. Bildet man die Wirbel der Flussdichte, d. h.
die zweifache Rotation des Vektorpotentials, dann folgt aufgrund der nachstehenden Um-
formung die erste gesuchte Beziehung

> (1.36) - (135
rotrotA(: rotB = urotH( )

L3 = (1 A
wJ 349 kuE (138) i (_E - gradgo) . (1.39)

in der die beiden Potentiale miteinander verkniipft sind

- A
rotrot A + K,ua = —kpgrado. (1.40)

Eine weitere Beziehung erhilt man ausgehend von der Quellenfreiheit der elektrischen
Flussdichte

-

" - (1. A A
0 = divD = edivE "2Y ¢ div (—5 - grad<p> = —ediv = —edivgradg, (141)
die mit dem Laplace-Operator A nach GI. (14.14) auf die resultierende Beziehung

div a =—Agp (1.42)
fiihrt. Die urspriinglich vier gekoppelten partiellen Differentialgleichungen erster Ord-
nung (1.35) sind damit auf die beiden gekoppelten partiellen Differentialgleichungen
(1.40) und (1. 42) zweiter Ordnung und die beiden Gleichungen (1.36) und (1.38) zur
Bestimmung von Bund E zuriickgefiihrt.

Wihrend die Wirbel des Vektorpotentials eindeutig die magnetische Flussdichte lie-
fern, sind iiber die Quellen des Vektorpotentials noch keine Aussagen getroffen. Die freie
Wahl von div 1_&), oft als Eichung bezeichnet, 14sst nun unterschiedliche Moglichkeiten zu,
die elektrodynamischen Potentiale so zu wihlen, dass die Losungen der von ihnen zu er-
fiillenden Feldgleichungen, ihre Kopplung untereinander sowie die aus ihnen abgeleiteten
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Feldstdrken auf moglichst einfache Weise berechnet werden konnen. Zunichst soll jedoch
allgemein gezeigt werden, dass beliebig viele elektrodynamische Potentiale existieren, die
alle iiber die Beziehungen (1.36) und (1.38) auf die gleichen Feldgrofien B und E fiihren.
Dazu betrachten wir die mit einem Strich gekennzeichneten neuen Potentiale, die mit den
bisherigen Potentialen A(?, t) und (¥, t) aus den Gln. (1.36) und (1.38) iiber die Bezie-
hungen

S S 0
A=A+grady und ¢ =¢— a—zf (1.43)

verkniipft sind. Uber die skalare Ortsfunktion ¥ = v (¥, ) wird zunichst keine weitere
Aussage gemacht. Wegen der Wirbelfreiheit eines Gradientenfeldes gilt die Gl. (1.36)
auch fiir das neue Vektorpotential A’(F, 1)

rotA’ = rotA + rot grad ¥ (L rotA = B. (1.44)

Setzt man die beiden Gln. (1.43) in die Beziehung fiir die elektrische Feldstirke (1.38)
ein, dann stellt man das Verschwinden der Anteile mit v (T, ¢) fest, so dass die Feldstiirke
E auch mit den neuen Potentialen aus der gleichen Beziehung berechnet werden kann
v do' 9 PR do+ a2 9 do = E. (1.45)
—— —gra = —— —grad — —gra rad — = —— —gradp = E. (1.
or SUCY T T TENG G, TRHGP TR, = Ty, T ENee
Bei der nun vorgeschlagenen Konvention wird der in Gl. (1.43) eingefiihrte skalare Term
¥ dem iiber die Zeit integrierten urspriinglichen Skalarpotential gleichgesetzt. Fiir das
neue Vektorpotential wird dann mit der Beziehung (1.43) der Ansatz

&z/&—l—[gradqodt und ¢ ' =p—9=0 (1.46)

gemacht. Es sei angemerkt, dass aufgrund der Festlegung (1.46) fiir das Skalarpotential
¥ das neue elektrodynamische Skalarpotential ¢” in Gl. (1.43) verschwindet, d.h. die
Feldbeschreibung erfolgt allein mit dem Vektorpotential (1.46). Die elektrische Feldstirke
wird direkt aus der negativen zeitlichen Ableitung des Vektorpotentials berechnet

. A 9 (=~ DA’
g2 2 0 (129 rr (A’ — grad/ (pdt) —gradg = 5 (1.47)

Setzt man nun diese mit einem Strich gekennzeichneten Potentiale (1.46) in die GI. (1.42)
ein

A A (1. ) (- y . -
— A " aiv 22 029 giy T (A - / gradgdr | = — divA’ — divgrad ¢
a1 o o N

:A(p

9 - -
— o diVAr =0~ divA'=0. (1.48)
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dann stellt man fiir den Fall der zeitabhingigen Groflen die Quellenfreiheit des neuen
zeitabhingigen Vektorpotentials fest. Beim Einsetzen dieses Vektorpotentials in die GI.
(1.40) verschwinden mit Gl. (14.13) alle Glieder mit dem Skalarpotential ¢

- 9 (-
rotrot (A/ — [ grad ¢ dt) + K/,LE (A/ - / grad ¢ dt) = —kpgrado (1.49)
und man erhélt resultierend die Skingleichung

A - (14.16) IA/

rotrot A’ -I-K[LW =0 — AA = KL 5 und  divA’ =0 (1.50)

fiir das quellenfreie Vektorpotential sowie die beiden Bestimmungsgleichungen (1.44) und
(1.47)

dA’
ot

-

B:rotzi/ und E = —

(1.51)

Diese Gleichungen werden bei der Berechnung der Skin- und Proximityverluste in den Wicklungen
zugrunde gelegt. Bei den kreisformigen Windungen flieit der Strom nur in Richtung der Zylin-
derkoordinate ¢, fiir die elektrische Feldstirke und das Vektorpotential wird dann auch nur eine
¢-Komponente angenommen. Da aber zwischen den Windungen ebenfalls Spannungen bestehen,
besitzen die beiden Feldvektoren auch Komponenten in p- bzw. z-Richtung. Berechnet man die
Feldverteilung iiber den gesamten Querschnitt des Wickelpakets mit Feldberechnungsprogrammen,
dann sind diese zusitzlichen Komponenten zu beriicksichtigen. Bei der analytischen Losung in
Kap. 4 werden diese Verschiebungsstrome infolge der zwischen den Windungen bestehenden Kapa-
zitdten vernachldssigt. Da immer nur ein Einzeldraht, d. h. ein homogener Bereich betrachtet wird,
kann auf diese zusitzlichen Komponenten verzichtet werden.

1.9 Die Rechnung mit komplexen Amplituden

Bei zeitlich periodischen Signalformen wird vielfach mit den sogenannten komplexen
Amplituden gerechnet. Eine mit der Kreisfrequenz w = 2x f zeitverinderliche GroBe

u(t) = ucos(wt + ¢y) (1.52)
lasst sich ndmlich als der Realteil einer komplexen Grof3e darstellen

u(t) = Re{fi cos (ot + ¢,) + jil sin (0t + @)} = Re {f1el@ ¢}
= Re {fie/e”'} = Re {ie'} . (1.53)

Auf einen in spiteren Kapiteln hiufig verwendeten Sonderfall soll an dieser Stelle hin-
gewiesen werden. Wird die zeitabhingige Funktion ohne den Phasenwinkel vorgegeben,
d.h. es gilt ¢, = 0, dann entspricht die komplexe Amplitude 7 wegen e« = 1 der
Amplitude der Zeitfunktion u.
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Da das Vorzeichen des Imaginirteils keine Rolle spielt, kann die zeitabhiingige Grofle
auch mithilfe der durch einen hochgestellten Stern gekennzeichneten konjugiert komple-
xen Amplitude auf folgende Weise dargestellt werden

u(r) = Re {fie"'} = Re {#*e '} = % [el" + f*e 1], (1.54)

Fiir das Produkt zweier Groen erhilt man entsprechend der nachstehenden Ableitung ein
Ergebnis
[Qlejwt + QTe_jwt] [Qzejwt 4 Qze—jwt]

ur () (1)

R = B =] —
TN =

Ak Ak

[2123 + ﬁ’fﬁz] + 1 [Qlﬁzeﬂwt + Elﬂzeijzwt]
= TRe {5} + JRe {i 1™}, s

in dem der erste Ausdruck einem zeitunabhingigen konstanten Mittelwert entspricht, der
von einem mit doppelter Kreisfrequenz schwingenden Pendelanteil iiberlagert ist.

Die komplexe Amplitude # enthilt die Informationen iiber die Amplitude der Zeitfunk-
tion und die Phasenverschiebung ¢, gegeniiber einem Bezugswert. Der Zeitfaktor e/’ ist
fiir alle zeitabhédngigen GroBen identisch und bleibt bei der Rechnung zunéchst unberiick-
sichtigt. Nachdem alle Groflen allein mit den komplexen Amplituden berechnet wurden,
erfolgt der Ubergang zu den zeitabhiingigen Verliufen, indem entsprechend Gl. (1.53) von
den mit dem Zeitfaktor e/’ multiplizierten komplexen Amplituden der Realteil gebildet
wird.

Die zeitliche Ableitung einer komplexen Grofe entspricht geméf

d (1e”’) = jone’ (1.56)
dr

einer Multiplikation mit dem Faktor jo. Verzichten wir zur Vereinfachung der Schreib-
weise in den folgenden Kapiteln auf den hochgestellten Strich beim quellenfreien Vek-
torpotential nach Abschn. 1.8, dann konnen die Gleichungen (1.50) und (1.51) mit den
komplexen Amplituden in der folgenden Form zur Behandlung der Skineffektprobleme
innerhalb homogener Bereiche verwendet werden

und E = —joA. (1.57)

1>

AA = ja)lc,ué, divé =0, B = rot

1.10 Der Poyntingsche Vektor

In diesem Abschnitt soll eine Betrachtung zur Leistung bzw. zur Energie im elektro-
magnetischen Feld angestellt werden. Ublicherweise geht man von den Maxwellschen
Gleichungen (1.33) aus, wobei man die Differenz aus der mit E multiplizierten zweiten
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Gleichung und der mit H multiplizierten ersten Gleichung bildet

- - e < - D - OB
E:-rotH-—H-:rotE =" E-J+E.-— +H.—. (1.58)
ot at
Die linke Seite dieser Beziehung kann als die Divergenz eines Kreuzproduktes geschrie-
ben werden

d (14 17)

E-rotH —H-rot E —div (f«:xﬁ) — _divS, (1.59)

fiir das tiblicherweise die Bezeichnung S verwendet wird. Dieses Vektorfeld
S=ExH (1.60)

wird als Poyntingscher Vektor bezeichnet. Zum besseren Verstidndnis der physikalischen
Bedeutung miissen die Terme auf der rechten Seite der Gl. (1.58) betrachtet werden. Diese
besitzen die Dimension VA/m?, d.h. einer Leistung pro Volumen. Der erste Anteil

[

E-J=p, (1.61)

entspricht der Verlustleistungsdichte, die beiden anderen Ausdriicke konnen als die zeit-
liche Anderung der gespeicherten Energiedichte geschrieben werden. Bei linearen Mate-
rialeigenschaften gilt fiir die elektrische Energiedichte w,

. 9D 0 . 1- -
E-. i —Ewe mit we=§E-D (1.62)

und fiir die magnetische Energiedichte w,,

H 0B _ it - h.B (1.63)
o 8twm it Wm =3 ’
Zusammengefasst gilt:
- e - )
—d1vS:—d1v<ExH) = po+ 5 (e + ). (1.64)

Integriert man die Beziehung (1.64) iiber ein von der Fliche A umschlossenes Volu-
men V, dann kann die Volumenintegration iiber die Quellen des Vektorfeldes S mit dem
GauBschen Satz in eine Integration von S iiber die geschlossene Oberflaiche umgewandelt
werden

///leSdV (L #é-d&

Vv A

. J 9
(.89 [//pvdV+5[// (we +wp) AV = Py + = (We + Wp).
|4

|4
(1.65)
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Auf der rechten Gleichungsseite erhilt man nach Ausfiihrung der Volumenintegration
die im Volumen V entstandene Verlustleistung P, sowie die zeitliche Anderung der im
Volumen V gespeicherten elektrischen Energie W, bzw. magnetischen Energie W,,,. Ent-
sprechend dem zweiten Ausdruck in Gl. (1.65) beschreibt der Vektor —S offenbar eine
Leistungsdichte in W/m?, mit der die Leistung durch die Oberfliiche in das Volumen ein-

tritt. Mit der Abkiirzung
sz#é-dziz#(ﬁxﬁ)-dzi (1.66)
A A

fiir die durch die Hiillflaiche A des Volumens V nach auflen hindurchtretende Leistung gilt
nach Umstellung der Gl. (1.65)

3
~ 3 We + W) = P, + Py (1.67)

der folgende Energieerhaltungssatz:

» Die zeitliche Abnahme der in einem Volumen V gespeicherten elektrischen und ma-
gnetischen Energie entspricht der Summe der in dem Volumen entstehenden Verluste P,
und der nach auflen durch die Hiillfliche des Volumens mit der Dichte E x H hindurchtre-

tenden Leistung P;.

Betrachten wir nun den aus technischer Sicht wichtigen Fall zeitlich periodisch ver-
anderlicher Feldgroflen mit der konstanten Kreisfrequenz w. Nach GI. (1.55) kann der
mit einem iibergesetzten Querstrich gekennzeichnete zeitliche Mittelwert der im Volumen
entstehenden Verlustleistung als der halbe Realteil aus dem Produkt von komplexer Am-
plitude der elektrischen Feldstirke mit konjugiert komplexer Amplitude der Stromdichte
dargestellt werden

o (155.1.61) 1 5 . 5% 3 1 5 . 5% 1 2, 2%
7 ® L SR lB @)1 @) R [E@E @] = 3B E ().
(1.68)
Die Integration der Gl. (1.67) iiber eine volle Periode von wt = 0 bis wt = 2x liefert
wegen der Gleichheit der gespeicherten Energien am Anfang und am Ende einer vollen

Periode
2 2 2 a
/PU d(wt) + / Py d(wt) = w / — W, + W,,) d(wt)
d(wt)
0 0 0
= 0 [Wies(0) — Wees (27)] =0 (1.69)
den Ausdruck
2 2
/Pv d(wt) = —[PS dlwt) — P,=—-P,>0, (1.70)

0 0
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so dass die im zeitlichen Mittel im Volumen entstehende Verlustleistung durch die im
zeitlichen Mittel durch die Hiillfliche in das Volumen eintretende Leistung gegeben ist

e e i o

“£6>_%Re #[ﬁ(f-)xﬁ (f-)]d& : (1.71)

A
Ausgehend von dem Ausdruck fiir die komplexe Leistung
1~y 1 . ro 1 3 . 3* -
S=2Z|iP =S R+jol) i’ =~ ¢p |E([®) xH (7)|-dA (1.72)
A

kann die Impedanz eines Leiters, bestehend aus Widerstand und innerer Induktivitit, aus
den beiden Beziehungen

ol = —|¢1|21m # [E (¥) x ﬁ (f)} .dA (1.73)
i

bestimmt werden.
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Die Induktivitat von Luftspulen

Zusammenfassung

Ausgehend von der allgemeinen Formulierung fiir die Selbst- und Gegeninduktivita-
ten von Leitersystemen bei zeitunabhiingigen Feldgroflen wird zunichst der Sonderfall
diinner Leiterschleifen betrachtet. Diese Ergebnisse dienen als Ausgangspunkt fiir die
Behandlung drahtgewickelter Spulen, sowohl mit kreisférmigen als auch mit rechteck-
formigen Wickelkorpern. Die Berechnung der Spuleninduktivitit kann zuriickgefiihrt
werden auf die Uberlagerung der Selbst- und Gegeninduktivititen der einzelnen Win-
dungen. Eine Erweiterung der Formeln erlaubt auch die Behandlung von Folienspulen,
wobei der mathematische Aufwand allerdings steigt.

Die Auswertungen zeigen die unterschiedlichen Einfliisse von der Geometrie der Wi-
ckelanordnung, der Windungszahl, der Positionierung der Windungen auf dem Wickel-
korper, sowie die Unterschiede zwischen Draht- und Folienwicklung auf die resultie-
rende Induktivitit einer Spule.

2.1 Die Selbstinduktivitat einer Leiterschleife
Die allgemeine Definition fiir die Selbstinduktivitit einer Leiterschleife geht von der im

Magnetfeld gespeicherten Energie W), aus. Diese ldsst sich durch Integration der magne-
tischen Energiedichte w,, iiber den gesamten Raum V, berechnen

! oo
Voo

Durch Einfiihrung des Vektorpotentials entsprechend Gl. (1.12) kann die Energie auch in

der Form
U ([ 4 a N
W = 5// H.de=§///A-JdVQ 22)
Voo 4
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dargestellt werden, wobei die Integration jetzt nur noch iiber das von der ortsabhédngi-
gen Stromdichte J (f'Q) durchflossene Volumen zu erstrecken ist. Resultierend gilt fiir die

Induktivitit
U ([ = = L[ =
L=ﬁ[f/H.BdV=ﬁ///A-JdVQ. 2.3)
Voo |4

2.2 Die Gegeninduktivitaten im System mehrerer Leiterschleifen

Betrachtet werden soll die in Abb. 2.1 dargestellte Anordnung, bei der der gesamte Raum
die Permeabilitit p( aufweist. In dem Volumen befinden sich weiterhin »n rdumlich ausge-
dehnte stromdurchflossene Massivleiter.

Die magnetische Feldstirke im Aufpunkt P kann durch Summation der Beitriige der
einzelnen Leiter berechnet werden. Bezeichnet man mit ﬁk die Feldstirke im Aufpunkt P
infolge der Stromdichte J x im k-ten Leiter, dann kann die Energie (2.2) folgendermafien
dargestellt werden

o= [ () (S8 v =353 ff b e
Ve k=1 k=1 i=1 k=1 Vi

Um die Integration entsprechend dem zweiten Term in Gl. (2.2) iiber die stromfiihrenden
Leiter durchfiihren zu kénnen, wird das von allen Stromen verursachte gesamte Vektor-
potential innerhalb der Leiter benotigt. Bezeichnet man mit A;; das Vektorpotential im

Abb. 2.1 Stromfiihrende
Massivleiter

Abb. 2.2 Stromfiihrende
Massivleiter




2.2 Die Gegeninduktivitaten im System mehrerer Leiterschleifen 21

laufenden Punkt P; des i-ten Leiters infolge der Stromdichteverteilung j x im k-ten Leiter
gemill Abb. 2.2, dann ist das resultierende Vektorpotential des i-ten Leiters durch eine
Summation aller Beitriige gegeben

?l
I
;N

(2.5)
k=1

Die Energieberechnung mit einer Integration iiber die Leitervolumina nimmt dann die
folgende Form an

w15 a0
(25)12//[ (I;A”‘) Joav == ZZ//[ . (2.6)

=1 k=1

in der im Falle homogener Permeabilitit 11y das Vektorpotential im laufenden Punkt P;
des i-ten Leiters infolge der Stromdichte J; im k-ten Leiter nach Gl. (1.24) ausgedriickt

werden kann
A2 /// —Jiav. @.7)
Tik

Mit r;; wird der in Abb. 2.2 eingetragene Abstand zwischen dem laufenden Punkt P; des
i-ten Leiters und dem laufenden Punkt P;, des k-ten Leiters bezeichnet.

Mit dem Gesamtstrom /; im i-ten Leiter kann die magnetische Energie der Anordnung
in Abb. 2.2 auch in der Form

n o n
LI Ly (2.8)
i=1l k=1

l\)l—‘

mit den Proportionalititsfaktoren L;; dargestellt werden. Die eingefiihrten Groflen L;x
werden fiir unterschiedliche Werte i # k& als Gegeninduktivitidt zwischen dem i-ten und
k-ten Leiter bezeichnet. Bei gleichen Werten i = k entspricht L;; der bereits in Abschn. 2.1
betrachteten Selbstinduktivitit des i-ten Leiters.

Durch Vergleich der Beziehungen (2.4) bzw. (2.6) mit der Darstellung (2.8) kdnnen
unterschiedliche Ausdriicke fiir die Berechnung der Induktivititen L;; angegeben werden

Liy = /[5 ﬁd //[ Ak J—’dV (2.9)
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Bei der im ersten Ausdruck auszufiihrenden Volumenintegration iiber das unendliche Vo-
lumen bezeichnet H die magnetische Feldstarke i im Aufpunkt P infolge der Stromdichte
J, des i-ten Leiters, und entsprechend bezeichnet Bk die Flussdichte im Aufpunkt P in-
folge der Stromdichte Jk des k-ten Leiters. Da in diesem Produkt die Indizes i und &k
vertauscht werden konnen, folgt daraus die Symmetrieeigenschaft fiir die Gegenindukti-
vititen

Lix = Ly; . (2.10)

Fiir den Fall von Luftspulen kann durch Einsetzen des Vektorpotentials (2.7) in die
Gl. (2.9) ein Ausdruck fiir die Induktivitdten angegeben werden

Lw=fﬂﬁﬂ Zyth ﬂdv v, @2.11)
4 Fik Ik
Vi Vi

bei dem die Integration nur iiber die Leitervolumina auszufiihren ist. Bei der Berech-
nung der Selbstinduktivitdt L;; ist dabei eine zweifache Integration iiber das Volumen
des i-ten Leiters auszufiihren. Die in diesem Abschnitt mithilfe der magnetischen Energie

_’_\4

definierten Induktivititen hingen nur von der Geometrie der Leiter und von den Material-
eigenschaften (X, y, z) des Raumes ab.

2.3 Die Induktivitat von Spulen

Bei einer aus N Windungen bestehenden Spule setzt sich die an den Anschlussklemmen
zu messende Gesamtinduktivitit L aus der Summe der Selbstinduktivititen der einzelnen
Windungen und der Summe aller Gegeninduktivititen zwischen jeder Windung und allen
anderen Windungen zusammen. Setzen wir also die in der Spule gespeicherte Energie
nach Gl. (2.1) der Energiedarstellung nach Gl. (2.8) gleich, wobei in Gl. (2.8) wegen des
gleichen Stroms in allen Windungen I; = I, = I gesetzt werden muss, dann erhalten wir
die Beziehung

1
—LI?

N N
JLP=IPY S - L= ZL,,+Z S L en

i=1 k=1 i=1k=1,k#i

In dieser Gleichung beschreibt L;; die Selbstinduktivitit der i-ten Windung, L;; beschreibt
die Gegeninduktivitidt zwischen der i-ten und k-ten Windung. Mithilfe der Symmetriebe-
dingung (2.10) lésst sich diese Gleichung noch etwas vereinfachen

N i—1

L= }:Lm-+2§:§:LM (2.13)

i=2 k=1
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2.4 Der Sonderfall diinner Leiterschleifen

Betrachten wir den Sonderfall einer aus diinnem Draht bestehenden Leiterschleife, dann
konnen Vektorpotential und Stromdichte ndherungsweise als konstant iiber den Leiter-
querschnitt angesehen werden. Die Volumenintegration in Gl. (2.3) geht dann in eine
Integration entlang der Leiterkontur C iiber, wobei J dVq durch I drg zu ersetzen ist

1 [~
L= 7¢A-er. (2.14)
C

Wird dieses Umlaufintegral mit dem Stokesschen Satz in ein Integral iiber die von der
Kontur C eingeschlossene Fliche A umgewandelt, dann entspricht das Integral gemif
Abb. 2.3 dem magnetischen Fluss @, der die Fldche durchsetzt!

%Am-dfb (1410 //rou&m-d* 0L [/f;-d& e, (2.15)

C A A

Damit kann die Induktivitit berechnet werden, indem der die Leiterschleife durchsetzende
magnetische Fluss auf den ihn verursachenden Strom bezogen wird

L=—. (2.16)

2.4.1 Die Selbstinduktivitat einer diinnen Leiterschleife

Einen Sonderfall stellt die Berechnung der Selbstinduktivitéit L;; diinner Leiterschleifen
dar. Da die magnetische Feldstidrke nach Gl. (1.19) bei einer Annédherung an den Leiter
mit dem reziproken Abstand 1/p nach unendlich strebt, wird die Berechnung der Integrale
(2.15) ebenfalls den Wert unendlich liefern. Die Ursache fiir diese Problematik liegt in der
Tatsache begriindet, dass es physikalisch nicht moglich ist, einen endlichen Strom 7 durch
einen unendlich diinnen Leiter flieBen zu lassen. Bei der Berechnung der Selbstinduktivitéit
miissen also die endlichen Leiterquerschnitte beriicksichtigt werden, so dass der Pol bei
der magnetischen Feldstérke fiir p — 0 nicht auftreten kann.

Abb. 2.3 Fluss durch eine
Fliche _odA

dr,

I

!'In einigen Gleichungen ist das Vektorpotential zur besseren Unterscheidung von dem vektoriellen
Fldchenelement mit einem Index /m markiert.
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Abb. 2.4 Zur Berechnung der
duBeren Selbstinduktivitit

Das Problem wird iiblicherweise dadurch umgangen, dass die Selbstinduktivitét L;;
einer diinnen Leiterschleife aus zwei Anteilen zusammengesetzt wird, ndmlich einer du-
Beren Selbstinduktivitét L, und einer inneren Selbstinduktivitit L;. Zur Berechnung der
duBeren Selbstinduktivitdt wird der Strom als diinner Stromfaden / in der Leitermitte an-
genommen und der Fluss durch die Fliche A; berechnet, die gemi3 Abb. 2.4 durch die
dulere Berandung, d.h. die Oberfliche des Leiters gebildet wird. Bei der Berechnung
des Vektorpotentials wird auf der Leiteroberflache entlang der Kontur C; integriert. Die
duBere Selbstinduktivitdt wird somit aus der Beziehung

U ff= ~ 1 (-
L = 7//B.dAi _ 7¢Am-dri 2.17)

Ai Ci

berechnet, die im Falle eines homogenen Gesamtraums mithilfe der Gl. (1.26) auf die
vereinfachte Form

Mo - > . > >
L,=— —drg-dr; mit ry =|r; — 1% (2.18)
%14 Tik
G Gy

gebracht werden kann.

Die innere Selbstinduktivitit wird aus der im Leiter der Querschnittsfliche A = 777,
gespeicherten magnetischen Energie berechnet. Wegen des sehr kleinen Leiterdurchmes-
sers 2rp wird die Kriimmung der Leiterschleife vernachléssigt und die Anordnung kann
niherungsweise als ebenes Problem behandelt werden. Betrachten wir also den in Abb. 2.5
dargestellten Leiterquerschnitt, in dem der Gesamtstrom I homogen verteilt ist. Wird der
Leiter so in das zylindrische Koordinatensystem verlegt, dass sein Mittelpunkt mit der
Zylinderachse p = 0 zusammenfillt, dann ist die magnetische Feldstirke ¢-gerichtet und
hingt nur von der Koordinate p ab.

Abb. 2.5 Zur Berechnung der
inneren Selbstinduktivitét
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Zur Berechnung der gespeicherten Energie innerhalb des Leiters wird die Feldstirke
nach GI. (1.20) in die Beziehung (2.2) eingesetzt und iiber das Leitervolumen integriert

| 2w D
U & & o ol \? ol
Wy, == H-BdV = — dpdedz = —1-. 2.19
wi=3 ] 2[[[(2]”% pdpdgdz= 1012 @.19)
% 0 0 0
Mithilfe der GI. (2.1) erhalten wir fiir die innere Selbstinduktivitidt den Wert
2 ,u()l

Dieser ist naturgemif proportional zur Linge der Leiterschleife /, jedoch unabhiingig vom
Radius rp des kreisformigen Leiterquerschnitts.
Fiir die Selbstinduktivitét der diinnen Leiterschleife gilt damit das resultierende Ergeb-
nis
ol 1 [~
Lii:Li+Lu:—+—¢Am'dl’i. (221)
v I
Ci
Die Gl. (2.21) ist letztlich eine Nidherungsbeziehung. Einerseits wurde bei der Berechnung
von L; von einer homogenen Verteilung der Stromdichte im Leiter ausgegangen, anderer-
seits hdngt der Wert L, davon ab, wie der Verlauf der Kontur C; in Abb. 2.4 entlang der
Leiteroberfliche gewihlt wird. Fiir die Praxis spielt das allerdings keine grof3e Rolle. Der
Fehler ist vernachléssigbar, da der Schleifendurchmesser iiblicherweise sehr grof3 ist ver-
glichen mit dem Drahtdurchmesser.

2.4.2 Die Gegeninduktivitat diinner Leiterschleifen

Zur Berechnung der Gegeninduktivitit L;; im System zweier diinner Leiterschleifen C;
und Cj kann wieder von der GI. (2.16) ausgegangen werden. Das Problem einer nach
unendlich gehenden magnetischen Feldstirke existiert in diesem Fall nicht, so dass mit der
Berechnung des Flusses durch die eine Schleife bezogen auf den verursachenden Strom in
der anderen Schleife nach Gl. (2.15) die Gegeninduktivitit mit der folgenden Gleichung
bestimmt werden kann

1 (= - 1 -
Lik = —ff Bk'dAi = —¢Aik'dl’i fir i 75 k. (222)
I, I
Aj Ci

Wegen der Symmetrieeigenschaft (2.10) konnen die Schleifenindizes i und k vertauscht
werden. Der in dem Integral auftretende Ausdruck 11,-/( bezeichnet das an der Stelle P;,
d.h. auf der Kontur C;, hervorgerufene Vektorpotential infolge des durch die Schleife Cy
flieBenden Stroms ;. Dieser wird in der Drahtmitte der Schleife k angenommen. Als Kon-
tur C; und damit auch als Berandung der Integrationsfliche A; wird jetzt die Drahtmitte
der Schleife i gewihlt.
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Abb. 2.6 Konturintegration
iiber beide Leiterschleifen

Fir den Fall homogener Permeabilitit o kann das Vektorpotential mit dem in
Abb. 2.6 eingezeichneten Abstand r;; zwischen den laufenden Punkten P; und Py der
beiden Schleifen gemidl Gl. (1.26) durch Integration iiber die stromfiihrende Schleife
Cy berechnet werden. Damit folgt die der Gl. (2.18) entsprechende Beziehung fiir die
Gegeninduktivitit diinner Leiterschleifen

R L .
Lik=ﬂ¢9§—drk.dri mit i = | — 5| fir i #k. (2.23)
4 Tik

G G

i

2.4.3 Die Induktivitatsmatrix

Ausgehend von der Gl. (2.16) fiir diinne Leiterschleifen kann der Fluss ®; durch die
Leiterschleife i infolge des Stroms I in der Leiterschleife k durch die Beziehung ®; =
L;i I} beschrieben werden. Zusammenfassend lisst sich dann fiir ein System aus »n Leiter-
schleifen das folgende Gleichungssystem aufstellen

q)l — Lllll +L12]2+ ...+L1nln
Oy = Loly + Lol + ... + Loy, (2.24)

b, =L, +L,L+...+L,,1,.

Die Richtung des magnetischen Flusses durch die i-te Schleife wird dabei allgemein so
festgelegt, dass er rechtshiandig mit dem Strom /; in dieser Schleife verkniipft ist. Dabei
ergeben sich automatisch positive Werte fiir die Selbstinduktivititen L;;. Die Gegenin-
duktivititen L;; = Li; werden hédufig auch mit M;; (mutual inductance) bezeichnet. Die
Gleichung (2.24) lasst sich dann in der folgenden Weise in Matrizenform darstellen

D, Ly Ly .. Ly, I, Ly My .. My, I,
O | _| Liz L . Lo L _| M2 Ln .. My I,
(I)" Lln LZn .. Lnn In Mln MZn .. Lnn In
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Abb. 2.7 Induktiv gekoppelte Oy, (23]
Stromkreise mit gleich ge- in(0)
richteten Teilfliissen durch die 3

) h() A——
Schleifen R, ux(?)
u,(7) R
1 G

Betrachten wir jetzt als Beispiel die Anordnung in Abb. 2.7. Jede Leiterschleife besitzt
einen ohmschen Widerstand und ist an eine zeitabhédngige Spannungsquelle angeschlos-
sen.

Der in der Abbildung eingetragene Fluss durch die i-te Schleife mit i = 1,2 setzt
sich aus der Uberlagerung der beiden Teilfliisse ®;; infolge des Stroms i; und ®;, infol-
ge des Stroms i, zusammen. Unter Beachtung der rechtshdndigen Verkniipfung zwischen
Stromrichtung und Flussrichtung und der gleichen Orientierung der beiden eingezeichne-
ten Teilfliisse durch eine Schleife fiihrt das Induktionsgesetz (1.29) auf eine Beziehung fiir
die Schleife 1

d®g

d
=—(® (0]
a dt( 1+ @)

(Jﬁl?:.dgz Ryiy (1) —uy (1) = —

C
d
=_E[L“il (l)+L12i2(l)], (2.26)

die fiir zeitlich konstante Induktivitdten folgendermallen umgestellt werden kann

di; (¢ di, (¢
l()+L12 2()'

t) = Ryi (¢t L
uy (1) i1 (1) + Ly m m

(2.27)
Mit der gleichen Vorgehensweise erhalten wir fiir eine aus n Leiterschleifen bestehende
Anordnung n Gleichungen, deren Zusammenfassung als Gleichungssystem in Matrizen-
schreibweise die folgende Form annimmt

up (1) Ryiy (1) Ly Mp .. My, i (1)
ur (1) | _ | Rai2(0) o M2 Lz . My A i 2.28)
Uy (t) Rnin (t) Mln M2n . Lnn in (t)

Bei der Herleitung dieser Gleichung wurden alle Teilfliisse durch eine Schleife in die gleiche Rich-
tung positiv gezihlt. Als Konsequenz der additiven Uberlagerung der Teilfliisse, z. B. in Gl. (2.26),
stehen positive Vorzeichen vor den Gegeninduktivititen M;; im Gleichungssystem (2.28). Hitten
wir diejenigen Teilfliisse durch die Schleifen, die von den Stromen in der jeweils anderen Schlei-
fe verursacht sind, im vorliegenden Beispiel also die Fliisse ®,, und ®;;, in die entgegengesetzte
Richtung positiv gezihlt, dann hitten sich die Gesamtfliisse durch die Schleifen aus einer Differenz-
bildung ergeben, als Beispiel ®gey = P11 — Py5. In dem Gleichungssystem (2.28) wiirden dann
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negative Vorzeichen vor den Gegeninduktivitdten M;; stehen. Am Ergebnis dndert sich durch diese
willkiirliche Festlegung der Zahlrichtungen nichts, da sich in diesem Fall die Werte der Gegenin-
duktivitidten (= Fluss bezogen auf den verursachenden Strom) wegen der anderen Richtung beim
Fluss ebenfalls im Vorzeichen von den Werten in GI. (2.28) unterscheiden. Wir werden auf diese
Situation im Zusammenhang mit Abb. 10.1 zuritickkommen.

2.5 Drahtgewickelte Spulen

In diesem Abschnitt berechnen wir die Induktivitéit der aus Runddraht hergestellten Spu-
len, wobei der Wickelkorper kreisformigen oder rechteckformigen Querschnitt aufweisen
kann.

2.5.1 Kreisformige Leiterschleifen

Als erstes konkretes Beispiel betrachten wir die in Abb. 2.8 dargestellte einzelne kreis-
formige Leiterschleife vom Radius a. Sie liegt in der Ebene z = 0 und besteht aus
einem Draht des Durchmessers d = 2rp. In einem ersten Schritt berechnen wir in ei-
nem beliebigen Raumpunkt das von der stromdurchflossenen Windung hervorgerufene
Vektorpotential.

Zur Berechnung der Feldgroflen werden die Koordinaten des Kreiszylinders verwendet,
in denen der Aufpunkt P und der Quellpunkt Q durch die Vektoren

Tp = €,,pp + €zp und To= éan (2.29)

beschrieben werden. Fiir den Abstand r zwischen Aufpunkt und Quellpunkt findet man
den von dem Differenzwinkel ¢p — ¢ abhiingigen Ausdruck

r2 = (fp — i"Q)2 =1+ i% — 2Fp+Tq = rp + a’> — 2app cos (op — @q) . (2.30)

so dass der Betrag des Abstandsvektors in der Form

r= \/r3+a2—2appcos (op— o) mit rp = pp+7zp (2.31)

Abb. 2.8 Kreisformige Leiter-
schleife
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zusammen mit dem gerichteten Wegelement drg = E¢Qa d¢q in die Beziehung (1.26) fiir
das Vektorpotential eingesetzt werden kann. Da das Vektorpotential die gleichen Kompo-
nenten wie die Stromdichte aufweist, gilt

2 -

- ol [ €poadeq - -

A (I'P) = F/‘ QT = &fﬂ—l—e(pPA(p + e, A, . (2.32)
0 0 0

Die ¢-gerichtete Komponente des Vektorpotentials im Aufpunkt P erhélt man aus dem
Skalarprodukt

Ay =8y - A (Tp) = dgo. (2.33)

27 N 2w
pola [ €8y pola | cos(¢p — ¢q)
d(pQ =
4 r 4 r
0

0

Da die erregende Anordnung unabhingig ist von der Winkelkoordinate ¢, kann auch das
Vektorpotential nicht von dieser Koordinate abhingen, so dass das tiber 27 zu erstrecken-
de Integral fiir alle Werte ¢p immer zum gleichen Ergebnis fiihrt. Mit der Vereinfachung
¢p = 0 gelangt man zu dem allgemeingiiltigen Ausdruck

- - - Mol cos (pd(p
A (rP) = e<PPA ( = €qp 4(7)_[ / \/1 pr
cos @

3 ,uol cos dg

‘PP 27 [\/1+

(2.34)

—2%cos ¢
Mit der Abkiirzung

4
m= (2.35)
(a+pp)” + 2z

kann das Vektorpotential dieser kreisformigen Leiterschleife in der nachstehenden Form
durch die von dem Parameter m abhéngigen vollstandigen elliptischen Integrale K(m) ers-
ter Art und E(m) zweiter Art

/2 /2

0 ;
K(m) = 0/ m und E(m) = 0/ V1 —m sin® 6 do (2.36)

ausgedriickt werden

/2
o\ Mol ma sin? 6 —1/2 /L()I om 3
A0E) = S | s = T e L1 3) Ko —EO0)].
0

(2.37)
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Die Berechnung der Funktionen K und E und ihre Darstellung in Abhiingigkeit des Para-
meters m kann in Abschn. 14.3 nachgeschlagen werden.
Fiir die folgenden Rechnungen wird die nachstehende Abkiirzung eingefiihrt

G (a.p.7) = %Of y cos @ dg :% mipKl_%)K(m)—E(m)],

2 2
+z
+ =5 — 28 cos ¢

(2.38)

mit der das Vektorpotential einer in der Ebene z = 0 gelegenen kreisformigen Schleife
mit Radius a im allgemeinen Raumpunkt P(p, ¢, z) die einfache Form

A (Fp) = 8,4, (p.2) = &,uuo1 G (a.p.2) (2.39)

annimmt. Damit ist die Selbstinduktivitit der aus einem Draht mit Radius rp bestehenden
Kreisschleife nach Gl. (2.21) durch den folgenden Ausdruck gegeben

Il - a
Lij=L+L,= M—0+—56A-dri = Ml-i-,uOZn(a—rD)G(a,a—rD,O).
8w 1 4
c

(2.40)

Wir erweitern jetzt die Anordnung auf die in Abb. 2.9 im Querschnitt dargestellte Luft-
spule. Diese besteht aus N Windungen eines Drahtes der Dicke 2rp. Die i-te Windung
befindet sich in der Ebene z; und besitzt den Schleifendurchmesser 2a;.

Die Gegeninduktivitit zwischen der i-ten und k-ten Windung kann unmittelbar ange-

geben werden
1 - - 1 3
L 2 A Ajj-dr; = I—A<pi.k27mi 2 wo2mwa;G (ak,a;,z; — zx) . (2.41)
k ¢ k
Einsetzen der Ergebnisse (2.40) und (2.41) in die GI. (2.13) liefert die resultierende Ge-
samtinduktivitit der aus N Windungen bestehenden Wicklung

N
@
L = po2mw E [g +(a; —rp) G (a;,a; —FD,O)]
i=1

N i1
+ podrn Z |:a,» Z G (ay,a;,z; — zk):| . (2.42)

i=2 k=1

Abb. 2.9 Querschnitt durch z
eine Luftspule
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Abb.2.10 Anordnung der Z |

A
beiden Leiterschleifen
) P4 P3
Leiterschleife C; ;
L /

&
S
<y

a
/ Leiterschleife C,
X

2.5.2 Rechteckformige Leiterschleifen

Der formelmifBige Unterschied zu den kreisformigen Drahtschleifen besteht in der Be-
rechnung der Gegeninduktivitdten und damit auch der &duBleren Selbstinduktivitit einer
Windung. Wir betrachten die beiden in den Ebenen z = const liegenden diinnen recht-
eckformigen Leiterschleifen der Abmessungen 2a und 2b bzw. 2¢ und 2d in Abb. 2.10.
Thre Mittelpunkte befinden sich auf der z-Achse in einem Abstand 4 und die Seiten der
Rechteckschleifen verlaufen parallel zu den Achsen des kartesischen Koordinatensystems.

Ausgangspunkt fiir die Berechnung der Gegeninduktivitit ist die Gl. (2.23). Das Ska-
larprodukt dry, - dr; liefert nur dann einen Beitrag, wenn die beiden vektoriellen Wegele-
mente gleich gerichtet sind. Mit den in der Abbildung eingetragenen Bezeichnungen P;
mit i = 1,2, ..8 fiir die Ecken der beiden Schleifen nimmt das Integral die ausfiihrliche
Form

P, [ Ps Pg

Ho 1 1
Lyp=1 4  dry |-dr
T 4 / /rl(ri,rk) rk+/rz(ri,rk) i
P 5 P;
Py [ P 1 Pg 1 i
+/ /7drk+/7dl’k -dr;
ry (r;,xy) ri(r;,ry)
P; LPs Py .
P [ Py 1 Ps 1 i
+/ /7drk+/7dl’k -dr;
r3 (r;,Tg) 74 (r;,Tg)
P, LPg Pg .
Py Py 1 Ps 1
+ / / —dr; + / ——dry | -dr; (2.43)
74 (r;,Tg) r3 (r;,Tg)
Py 6 Pg

an. In dieser Beziehung konnen die Skalarprodukte dry -dr; wegen der jeweils gleich
gerichteten vektoriellen Wegelemente durch die skalaren Groflen dxi dx; bzw. dyi dy;
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ersetzt werden. Aufgrund der Symmetrie der betrachteten Anordnung sind jeweils zwei
der auftretenden Integrale gleich, so dass man zunichst den vereinfachten Ausdruck

d b | —b |
Ko
Ly =2 /—d +/—d dy,
T 2n 1 (Yis Vi) Y ra (Yi, Yi) Vi B
—d b
el ( / L 4 +/ L |d (2.44)
— —3aX ——dXx X; .
2 rs (ki xe) e (xi.xe) l
C a —a

erhilt. Die in den Integralen auftretenden Abstinde zwischen den laufenden Punkten auf
den beiden Schleifen sind durch die Beziehungen

R 3y = V5 —y0)? + B+ @ =),

r2 (Yi yk) = \/(Yi —yi)’ +h2+ (@ +c)’,

s (xix6) = (% — X0 + B2+ (b — d),

e (i x0) = 5 — x>+ B2+ (b + d)? (2.45)

gegeben. Die Berechnung der Integrale liefert das Ergebnis

Lijx =

h? 2 W+ (b +d)? d+b+W
@bln +(a—|—c)2 aln Gl )2+(d+b)lng
b4 h? 4 (a —¢) h2 + (b—d) d+b+W,

d—>b+ W, ct+a+ W c—a+ W
d—b)lh—F 2 n—-" 3 —a)ln—— "1
+( )nd—b—l—Wz+(C+a)nc+a+W4+(C a)nc_a+%:|
2
+$[—W1+W2—Ws+w4] (2.46)

mit den Abkiirzungen

Wi=Jb+dP+h+@—c? W=y (b—dP+h+@—c)

W= J(b—dP +I+@+cs W= \Jb+d+12+ @+

Mit der Beziehung (2.46) kann die duflere Selbstinduktivitit einer Rechteckschleife der
Abmessungen 2a und 2b unmittelbar angegeben werden. Mit dem Drahtdurchmesser 2rp
und dem Abstand 2 = 0 in Abb. 2.10 gelten fiir die in Abb. 2.11 eingetragenen Abmes-
sungen die Zusammenhinge b—d = rp,a—c = rp,b+d = 2b—rp unda+c = 2a— rp.
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Abb. 2.11 Rechteckférmige v A ¢
Leiterschleife aus Runddraht

2h

2d
2c¢

A
v

Hy

>y

Za‘

Mit der so vereinfachten Gl. (2.46) ergibt sich fiir die Selbstinduktivitit nach Gl. (2.21)
dann der folgende Ausdruck

Lii = &(a +b)
2

2 b
—i—ﬂ[—Wl+W2—W3+W4+bln(2i—1)+aln(2——1)}

b/ r'p r'p

Mo 2b—rp + W, 2a —rp + Ws

— | (2b— In— + (2a — In———

+71 [( rD)an—rD+W4+(a rD)nZa—rD+W4
—Wirp — W,

—rpn 'p = W3rp — "™ (2.47)

rD—WzrD—Wz

mit den Abkiirzungen

Wl=\/(2b—r0)2+r12), W = rp~/2
Wy = J13 + 2a—ro). Wy = /@b — o) + 2a — rp)?.

Durch Einsetzen der Selbstinduktivititen (2.47) und der Gegeninduktivititen (2.46) mit
den entsprechenden Abmessungen der einzelnen Windungen in die Gl. (2.13) erhilt man
wieder die Gesamtinduktivitit fiir eine aus N Windungen bestehende Wicklung.

2,5.3 Auswertungen

Als erstes Beispiel betrachten wir die Induktivitit einer einzelnen kreisférmigen Windung
nach Abb. 2.12. Der Drahtradius sei rp = d/2, der Schleifenradius a.

Die Abb. 2.13 zeigt die innere und die duflere Selbstinduktivitit nach GI. (2.40) als
Funktion der Abmessung a. Die von dem Drahtdurchmesser unabhingige innere Induk-
tivitdt L; ist vergleichsweise gering und kann nahezu vernachlissigt werden. Das gilt
insbesondere bei Spulen mit mehreren Windungen, da L; proportional zur Drahtlinge
ist, d. h. linear mit der Windungszahl wichst, wihrend die duflere Induktivitit L, mit N*
ansteigt, wobei der Exponent « kleiner als 2, aber deutlich grofler als 1 ist (vgl. Abb. 2.15).
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Abb. 2.12 Einzelne kreisfor-
mige Windung

Abb. 2.13 Induktivitit einer
kreisformigen Windung

— g/mm

Die von der Drahtstiirke abhédngige dulere Induktivitét ist in Abb. 2.13 fiir verschiedene
Werte d angegeben. Man erkennt, dass dieser Beitrag zur Induktivitit nicht nur mit groer
werdendem Schleifenradius zunimmt, sondern auch mit diinner werdendem Draht. Dies
hingt damit zusammen, dass die Integrationsflidche fiir den Fluss durch die Schleife nach
Gl. (2.15) am Rand zunimmt, und zwar genau in dem Bereich, in dem die Feldstirke einen
groBen Wert aufweist. Dieser Zusammenhang lédsst sich auch mithilfe von Abb. 2.4 nach-
vollziehen. Bei gleichem Schleifenradius a bleibt die Kontur Cj unverindert, wihrend der
Abstand zwischen C; und Cj mit abnehmendem Drahtradius geringer wird.

Um den relativ grolen Einfluss des Drahtdurchmessers besser zu verstehen ist der
Betrag der z-gerichteten magnetischen Feldstirke entsprechend der in Gl. (12.9) ange-
gebenen Beziehung in der Schleifenebene z = 0 in Abb. 2.14 fiir den Fall d = 1 mm und
a = 20mm im Bereich 0 < p < 60 mm dargestellt. Diese Feldstérke ist normiert auf den
Wert an der Oberfliche eines unendlich langen Drahtes des Durchmessers 2rp . Die Feld-
stirke ist auf der Drahtoberflidche nicht konstant, an der Innenberandung ist sie geringfiigig
grofer als an der AuBlenberandung. Im Bereich der Integrationsflaiche 0 < p < a — rp va-
riiert die Feldstidrke um mehr als eine Zehnerpotenz.

Abb.2.14 |H,| in der Schlei- 10
fenebene

Integrationsfliche

10 20 30 40 50 60
— p/mm




2.5 Drahtgewickelte Spulen 35

150
L

nH

T 100

50

Abb. 2.15 Induktivitit als Funktion der Windungszahl bei unterschiedlichen Wickelbreiten. Der
Durchmesser des Wickelkorpers miisste bei richtiger Skalierung im Vergleich zum Drahtdurchmes-
ser um einen Faktor 4,5 vergroflert dargestellt werden

Als zweites Beispiel betrachten wir eine Wicklung mit bis zu 40 Windungen. Der
Drahtdurchmesser sei wieder d = 1mm und der Radius der Windungen in der ers-
ten bzw. innersten Lage sei @ = 20 mm. Die unterste Kurve in Abb. 2.15 zeigt die
Induktivitit fiir den Fall, dass sich alle Windungen in der gleichen Lage befinden. Fiir
N =1 betrigt die auch aus Abb. 2.13 ablesbare Induktivitit L; = 0,1 wH (entspricht der
Addition der beiden mit einem Kreis markierten Werte). Bei einer langgestreckten ein-
lagigen Spule mit N = 40 Windungen (Punkt a) in Abb. 2.15) erhoht sich der Wert auf
Ly = 41,2 pH ~ L, - 40", Man erkennt an diesem Beispiel, dass die Induktivitit nicht
proportional zum Quadrat der Windungszahl ansteigt. Der Exponent ist wegen der nicht
perfekten Kopplung infolge der groen rdumlichen Abstinde zwischen den Windungen
am Rand der Wicklung deutlich kleiner als 2. Zum Vergleich betrachten wir die oberste
(gestrichelte) Kurve. Diese entspricht der mit N> multiplizierten Induktivitit L; und gilt fiir
den Fall einer perfekten Kopplung k£ = 1 (zum Begriff der Kopplung vgl. Abschn. 10.2).

Eine bessere Kopplung und damit eine groflere Induktivitit lassen sich erreichen, wenn
der mittlere Abstand zwischen den Windungen reduziert wird. Werden die Windungen auf
mehrere iibereinander angeordnete Lagen verteilt, wobei sich zwangsldufig die maximale
Anzahl der Windungen pro Lage reduziert, dann erhalten wir die in Abb. 2.15 dargestellten
Kurven, die zwischen den bisher diskutierten beiden Grenzfillen liegen. Betrachten wir
z.B. die Kurve mit 10 Windungen pro Lage, dann ist die Induktivitét fiir den Bereich 1 <
N < 10 identisch mit der einlagigen Spule, fiir N > 10 wird die Induktivitit aber groer
und nimmt beim Punkt c) fiir N = 40 bereits den Wert 85 wH an. Wird die Wickelbreite
weiter eingeschrinkt, so dass die Anzahl der Lagen weiter ansteigt, dann steigt auch die
Induktivitit kontinuierlich weiter an. Das gilt auch fiir den Ubergang von zwei Windungen
pro Lage zu dem Grenzfall mit jeweils nur noch einer Windung pro Lage.

In der Praxis ist ein Teil der Induktivititserhohung auch auf die zunehmende Schleifen-
flache bei den Windungen in den dufleren Lagen zuriickzufiihren. Dieser Einfluss ist bei
einer niedrigen Lagenzahl fiir das betrachtete Zahlenbeispiel noch relativ gering, macht
sich aber mit wachsender Lagenzahl immer stirker bemerkbar.
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Abb.2.16 Zum Verstindnis
der Kopplungen

Die unterschiedliche Kopplung bei nebeneinander bzw. iibereinander liegenden Win-
dungen lésst sich auf einfache Weise an dem Feldlinienbild erkennen. In Abb. 2.16 ist das
Feldlinienbild fiir die stromdurchflossene kreisformige Windung 1 in der rechten Bild-
hilfte dargestellt. Eine identische Windung 2 ist in einem Abstand ¢ konzentrisch zur
ersten angeordnet. Dieser Fall entspricht den nebeneinander liegenden Windungen in den
bisherigen Beispielen. Zusitzlich ist eine Windung 3 in der gleichen Ebene wie die erste
Windung, aber mit dem um ¢ groleren Schleifenradius dargestellt. Dieser Fall entspricht
den iibereinander liegenden Windungen in den bisherigen Beispielen.

Die unterschiedliche Kopplung der Windung 1 mit den beiden anderen Windungen
lasst sich an dem unterschiedlichen Fluss durch die Windungen 2 bzw. 3 erkennen. Der
gesamte Fluss durch die Windung 2 durchsetzt auch die Windung 3. Der Fluss ® durch
den in der rechten Bildhilfte eingezeichneten Kreisbogen durchsetzt aber nur die Windung
3 und ist verantwortlich fiir die bessere Kopplung zwischen den iibereinander liegenden
Windungen 1 und 3.

Als drittes Beispiel betrachten wir eine rechteckformige Windung gemafl Abb. 2.11,
bei der als zusitzlicher Parameter das Seitenverhiltnis im Bereich 1 < a/b < oo be-
rlicksichtigt werden muss. Der Wert a/b = 1 entspricht der quadratischen Schleife, fiir
a/b — oo geht die Anordnung in eine Doppelleitung iiber. Ein Vergleich der Induktivi-
tiaten von Kreis- und Rechteckschleife kann auf der Basis gleicher Schleifenflichen oder
auf der Basis gleicher Drahtldngen, d.h. bei gleichem Umfang der Schleifen erfolgen.
Als Referenz wird wieder die Kreisschleife mit a = 20mm, d = 2rp = 1 mm und der
Induktivitit L = 0,1 wH verwendet. Die Ergebnisse sind in Abb. 2.17 dargestellt.

Abb. 2.17 Induktivitit einer 200

Rechteckschleife L Gleiche Fliche
nH 50

Kreisschleife
100
50
Gleicher Umfang
0
0 5 10 15 20

—> a/b
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Abb. 2.18 Planare Leiter-
schleife

Besitzt die Rechteckschleife die gleiche Fliche, dann ist der Umfang gréBer und somit
die Drahtldnge. Die Flichen nahe am Leiter mit grof3er Feldstirke (vgl. Abb. 2.14) nehmen
zu und damit steigt die Induktivitdt gegeniiber der Kreisschleife. Bei gleichem Umfang
hingegen nimmt die Schleifenflache gegeniiber der Kreisschleife ab und damit wird auch
die Induktivitiit einen kleineren Wert annehmen.

2.6 Planare Spulen

In vielen Fillen werden Induktivititen mithilfe gedtzter spiralformiger Leiterbahnstruk-
turen auf Platinen realisiert. Die einzelnen Windungen konnen Rechteckform wie in
Abb. 2.18 aufweisen oder auch kreisformig sein. Da die Abstinde zwischen den Leiter-
bahnen im Hinblick auf eine gute Kopplung minimiert werden, ldsst sich die Induktivitit
auf einfache Weise sehr genau berechnen. Die Spiralstruktur wird durch einzelne ge-
schlossene Windungen ersetzt, wobei fiir jede spiralformige Windung eine Mittelung
zwischen deren Anfang und Ende gemacht werden muss, so dass die beiden dargestell-
ten Geometrien moglichst identisch sind. Fiir die Anordnung auf der rechten Seite der
Abb. 2.18 kann dann die Gesamtinduktivitdt mit Gl. (2.13) und den entsprechenden For-
meln fiir Kreis- bzw. Rechteckwindungen berechnet werden. Diese Vorgehensweise ist
identisch zu der bisher betrachteten Berechnung von gewickelten Spulen, da auch dort die
Steigungshohe beim Wickeln vernachlissigt und jede einzelne Windung als geschlossene
Schleife behandelt wird.

2.7 Folienspulen

Wir betrachten jetzt Spulen, die aus einer leitfahigen Folie der Breite ¢ und der Dicke d
hergestellt sind. Die Isolation zwischen den Folienwindungen besitze die Dicke 4. Zur Be-
rechnung der Induktivitéit wird ein homogen iiber die Folienbreite verteilter Gleichstrom /
angenommen. Diese Stromverteilung wird sich bei hoheren Frequenzen infolge des Skin-
effekts dndern (vgl. Abb. 4.45), so dass die mit Gleichstrom durchgefiihrte Rechnung bei
hoheren Frequenzen Abweichungen gegeniiber der Realitidt aufweist. Konkret wird sich
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Abb. 2.19 Folienspule mit N Windungen

die Selbstinduktivitdt der Windungen sowie die Kopplung zwischen den Windungen in-
folge der Stromverdriangung zum Rand der Folie hin verringern und damit zu einer mit
steigender Frequenz abnehmenden Induktivitét fiihren.

2,71 Die kreisformige Folienspule

Als erstes Beispiel betrachten wir eine kreisformige Folienspule, die gemédfl Abb. 2.19
auf einen Wickelkorper des Durchmessers 2a aufgewickelt ist. Der mittlere Radius der
innersten Windung sei a; = a + d/2, der Radius der i-ten Windung miti = 1.. N betrégt
a, = a +(l—1)(d+h)

Wegen der vernachlissigbaren Foliendicke kann mit einem ¢-gerichteten Strombelag

K=¢,K,=¢,

!
- (2.48)
C

gerechnet werden. Die Integration iiber das Leitervolumen in Gl. (2.3) reduziert sich damit
auf eine Flichenintegration

¢/2 N2x ¢/2 N2x
L=%/ f&-ﬁpd@dz:%/ /A¢(p,z)K¢pd(pdz
—/2 0 —/2 0
¢/2 N2m
=$/‘ /A¢(p,z)pd<pdz. (2.49)
/2 0

Das bei der Integration entlang der gesamten Wicklung einzusetzende von beiden Ko-
ordinaten p und z abhingige Vektorpotential setzt sich aus den Beitrdgen der Stréme in
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allen Windungen zusammen. Wir kénnen die Rechnung wieder etwas iibersichtlicher ge-
stalten, indem wir die Integration liangs der Folie in Richtung der Koordinate ¢ dadurch
vereinfachen, dass wir jede einzelne Windung als geschlossene Schleife mit der Form ei-
nes Kreiszylinders betrachten und die Induktivitit aus der Uberlagerung aller Selbst- und
Gegeninduktivititen gemif Gl. (2.13) berechnen.

Die Selbstinduktivitit einer einzelnen Windung erhalten wir auf die gleiche Weise wie
bei den Runddréhten. Die innere Selbstinduktivitit L; wird aus der im Leiter gespeicherten
Energie bestimmt, zur Berechnung der dufleren Selbstinduktivitit L, wird der Strombelag
in der Folienmitte, d. h. fiir die i-te Windung bei p = a; angenommen. Das Vektorpotential
wird auf der Folienoberfliche bei a; —d/2 integriert. Mit Gl. (2.49) gilt dann die Beziehung

a1 d

1 1

L,=2n|a;,——=| - / Agla; — z.z) dz
1 2 )¢ 2

—c/2

c/2
1 d\ 2 d
(a,. _ _) 2 [ A, (a,- - —,z) dz. (2.50)
1 2)c 2
0

in der das von der Integrationsvariablen z abhiingige Vektorpotential von dem {iiber die

Il

|
N
=S|

Folienbreite ¢ verteilten Strom hervorgerufen wird

c/2
d I d
A, (a,-—i,z) 239) ol [ G(ai,ai—i,z—ZQ) dzg . (2.51)
c

—c/2

Die Berechnung der inneren Selbstinduktivitit wird im Gegensatz zum Runddraht wesent-
lich umfangreicher, da die Feldstirke zwei Komponenten aufweist, die von jeweils zwei
Koordinaten abhédngen. Da dieser Beitrag zur Induktivitéit aber insbesondere bei mehreren
Windungen keinen Einfluss auf das Gesamtergebnis hat (vgl. auch Abb. 2.13), kénnen wir
ihn ohne Auswirkung auf die Genauigkeit vernachlédssigen. Zusammengefasst erhalten wir
fiir die Selbstinduktivitidt der Folienwindung das Ergebnis

J c/2 c/2 J
2 1
L;; ~ uo2n (ai—E)Z[ - [ G(ai,ai—E,Z—ZQ) dzq | dz. (2.52)
0 —c/2

Mit der Gegeninduktivitit L;; zwischen der i-ten und k-ten Windung

c/2 c/2

1 1
L,-k:,uOZna,-—/ - [ G(ak,ai,z—zQ)sz dz (2.53)
c c

—c/2 —c/2
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kann die Gesamtinduktivitéit der Folienwicklung angegeben werden. Fiir den Sonderfall,
dass alle Windungen gleichmifig, also ohne Versatz iibereinander gewickelt sind, kann
das erste Integral wegen der Symmetrie beziiglich z = 0 auf den Bereich z > 0 beschrinkt
werden. Das Ergebnis muss dann mit dem Faktor 2 multipliziert werden. Einsetzen der
Gleichungen (2.52) und (2.53) in die Beziehung (2.13) liefert die resultierende Induktivitét
der Folienwicklung

c/2 c/2

N
d\ 2 1 d
L:M02nz (ai_E)E/ Z/G(ai,ai—E,Z—ZQ)dZQ dz
i=l 0 s
N i1 ! c/2 ) c/2
+M04nz aizz f " / G (ax.ai.z—2q)dzq | dzy . (2.54)
i=2 k=1 —c/2 —c/2

2.7.2 Dierechteckformige Folienspule

Vergleicht man die Beziehungen (2.42) und (2.54) miteinander, dann besteht der Un-
terschied darin, dass bei der Folie zusitzlich zwei Integrationen iiber die Folienbreite
durchzufiihren sind, einmal iiber die Quellpunktskoordinate zg bei der Berechnung des
Vektorpotentials und einmal iiber die Aufpunktskoordinate z bei der Berechnung von L.

Fiir die auf einem rechteckigen Wickelkorper realisierte Folienspule konnen wir die
Herleitung der Formeln dadurch vereinfachen, dass wir bereits von der Beziehung (2.46)
bei den drahtgewickelten rechteckformigen Spulen ausgehen, den dort verwendeten Ab-
stand /& durch z — zq ersetzen und die zweifache Integration ausfiihren. Mit den Abmes-
sungen a;, b; fiir die i-te Windung und ay, by, fiir die k-te Windung sowie der Folienbreite
c ist die Gegeninduktivitit durch die Beziehung

c/2 c/2

1
[ - / =W + Wy — W3 4 Wy]dzg dz (2.55)
c

—c/2  —c/2

_2/1/01
oo

L

c/2 c/2 2 ) ) 5

- i - b,’ b
4 Mol / 1 / [biln (z ZQ)2+(a +ak)2 tan (z zQ)2+( + k)z
Tc ¢ (Z — ZQ) + (a; —ay) (Z — ZQ) + (b; — by)

—c/2  —c/2
+ b +bi)ln ——— + (by — b)) In ——
(Bx ) b + b; + W, (B ) b —b; + W,
ag+a; + W ar—a; + W
) ——mM —a;)In —— [dzp d
a2 ")“ak—a,-+wz} 704z
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mit den Abkiirzungen

2

W, = \/(bi + b))’ + (2—2q)” + (a; — ax)’.
Wo = b — b + (2 20)” + (@ —ar)’.
Wy = s — b + (2 20)” + (@ + @)’

2

Wy = \/(bi + b))+ (2 —2q)” + (a; + ax)?

gegeben. Bei der Berechnung der Selbstinduktivitit der k-ten Windung miissen in dieser
Gleichung die Abmessungen «; durch a; —d/2 und b; durch by —d/?2 ersetzt werden. Die
Gesamtinduktivitit der Folienwicklung ist wieder durch die Summation (2.13) gegeben.

2.7.3 Alternative Berechnung der Selbstinduktivitat

An dieser Stelle soll am Beispiel der Rechteckwindung in Abb. 2.20 eine alternative Mog-
lichkeit zur Berechnung der Selbstinduktivitit L;; aufgezeigt werden. Wir stellen uns
die Folie in N einzelne, parallel verlaufende Drihte aufgeteilt vor. Der Querschnitt ei-
nes solchen Drahtes cd/N = nr% wird als Kreisfliche mit Radius rp aufgefasst. Seine
Selbstinduktivitidt L;; wird nach Gl. (2.47) berechnet, die Gegeninduktivitit zwischen zwei
Einzeldrihten ist allgemein durch die Gl. (2.46) gegeben. Da sich alle Drihte in der glei-
chen Wicklungslage befinden, koénnen in dieser Gleichung mit den Bezeichnungen der
Abb. 2.10 die Abmessungen ¢ durch a und d durch b ersetzt werden. Fiir den Abstand &
zwischen der i-ten und k-ten Windung ist der Wert |i — k| ¢/N einzusetzen, so dass die
Gegeninduktivitit aus der Beziehung

2/,L0 W1 2a+W3 W3 2b+W1
L, Wit Woe Wt Wy taln (22873 Ly (22000
k= n[ pEW W Wt adn (h 2a+W4)+ n(h 2b+W4)]

(2.56)

mit den Abkiirzungen

= Vh>+4b2, Wo=h, W= Vh>+4ad?

c
4b% + h? + 4a?, h=\i —k|l—=
+ h* +4a |i |N

folgt.

Da die N Drihte parallel geschaltet sind, liegt an jedem Draht die gleiche Spannung u
an und der Strom durch einen Draht betrigt i/N. Das Gleichungssystem (2.28) fiir diese N
gekoppelten Schleifen nimmt daher unter Vernachlidssigung der Widerstiinde die folgende
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Form an
T d ]
_| L Li Loy | 4| i/N | 2.57)
. . e dr .
u LIN L2N . Lii l/N
Die Addition dieser Gleichungen liefert zunédchst das Zwischenergebnis
N N d /i N -1 d /i
NM:Z Lij + Z‘Lik 'a(ﬁ)=|:NLii+ZZ Lik:|‘5(ﬁ)a
i=1 k=1k#i i=2 k=1
(2.58)

das nach der Umformung

1 2 L& di
u = |:NLii + N2 ZZLik:| T (2.59)

i=2 k=1
unmittelbar auf den gesuchten Wert fiir die Selbstinduktivitiit der Folienwindung

N i-1

1 2
L=Li+ s ; ; Lik (2.60)

mit L;; nach Gl. (2.47), L;; nach Gl. (2.56), h = |i — k| ¢/Nund rp, = (cd/Nm)"/? fiihrt.

2.7.4 Auswertungen

Im ersten Beispiel untersuchen wir den Einfluss der Breite ¢ auf die Selbstinduktivitéit
einer rechteckférmigen Folienwindung. Die Foliendicke betrigt d = 1 mm und die Breite
durchléduft den Bereich Ilmm < ¢ < 40mm. Fiir c = d = 1 mm geht der Wert der
Induktivitit {iber in den Wert einer einzelnen Drahtwindung mit dem Drahtdurchmesser
1 mm. Mit zunehmender Folienbreite nimmt die Selbstinduktivitit deutlich ab, und zwar

Abb.2.20 Rechteckformige Z A
Folienwindung
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Abb. 2.21 Induktivitit als . 150 Gloiches Erachnis wi
. . . L \\\: €iches £rgeobnis wie
Funktion der Folienbreite o -~ Runddrahtwindung
TIOO a=40mm, b=10mm
50
0

— ¢/mm

relativ unabhéngig vom Verhiltnis a/b. Die Ursache ist darin zu suchen, dass sich der
Strom iiber die Folienbreite verteilt und die Kopplung zwischen den Stromanteilen an den
Réndern aufgrund der groferen Entfernung voneinander deutlich reduziert.

Im folgenden Beispiel wird die Windungszahl zwischen 1 und 20 variiert. Es gelten die
folgenden Daten: a = b = 20 mm fiir die innerste Windung, d = 1 mm und ¢ = 10 mm.
Bei N = 1 ist die Induktivitit identisch zu dem mit einem Kreis gekennzeichneten Wert in
Abb. 2.21. Alle Windungen sind iibereinander gewickelt mit einem Isolationsabstand von
0,093 mm. Diese Dicke entspricht der Isolation eines einfach lackierten Runddrahts von
1 mm Durchmesser. Die Induktivitit dieser Folienspule ist in Abb. 2.22 dargestellt. Bei
der doppelt logarithmischen Darstellung ist zu erkennen, dass die Induktivitit recht genau
mit dem Quadrat der Windungszahl ansteigt. Die Ursache dafiir ist einerseits die gute
Kopplung bei den iibereinander liegenden Windungen (vgl. Abb. 2.15) und andererseits
der zunehmende Schleifendurchmesser bei den weiter auBlen liegenden Windungen.

Zum Vergleich ist in der Abbildung auch die Induktivitit einer aus 1 mm Runddraht
bestehenden Drahtspule eingetragen, bei der die Drihte dhnlich einer Flachspule exakt
tibereinander liegen. Die Radien der Windungen sind bei beiden Spulen identisch. Der
groBere Induktivititswert der Drahtspule ist in Ubereinstimmung mit der Situation in
Abb. 2.21, wo der maximale Induktivititswert ebenfalls bei minimaler Folienbreite auf-
tritt.

L 40 100
uH 3¢ 10
Runddraht /
20 1
10 0,1 &
0 0,01
0 5 10 15 20 1 10 100

Abb. 2.22 Induktivitit als Funktion der Windungszahl, lineare bzw. logarithmische Darstellung



Die Kapazitdt von Luftspulen

Zusammenfassung

In diesem Kapitel soll die Wicklungskapazitit betrachtet werden, die an den Eingangs-
klemmen der Spulen gemessen werden kann und zusammen mit der Induktivitit einen
Resonanzkreis bildet. In den meisten Féllen wird ein Minimum dieser Kapazitit ange-
strebt, um das Bauelement bis zu moglichst hohen Frequenzen sinnvoll einsetzen zu
konnen.

Der Schwerpunkt der Untersuchungen liegt auf den iiblichen Wicklungsanordnungen
wie den aus Runddrihten und Litzen aufgebauten Lagenwicklungen sowie den Foli-
enspulen. Der Einfluss von Lagenzahl, von unvollstindigen Lagen und von parallel
geschalteten Drihten wird genauso betrachtet wie der Einfluss von runden und recht-
eckigen Wickelkorpern auf die zu erwartende Wicklungskapazitit.

Ausgehend von den Berechnungsformeln und den ausgewerteten Beispielen werden in
einem weiteren Abschnitt die Moglichkeiten zusammengestellt, mit deren Hilfe Ein-
fluss auf die Werte der Wicklungskapazititen genommen werden kann.

In Abschn. 2.1 wurde die Induktivitdt einer Leiterschleife aus der im Magnetfeld ge-
speicherten Energie W, berechnet. Die Berechnung der Wicklungskapazitit erfolgt auf
analoge Weise aus der im elektrischen Feld gespeicherten Energie W,. Diese wiederum
erhidlt man durch Integration der elektrischen Energiedichte w, iiber den gesamten Raum
Voo

1 [P
W, = /// wedV = ZCU? mit w, = JE-D. G.D
Voo

In dieser Gleichung bezeichnen E die elektrische Feldstirke und D die elektrische Fluss-
dichte. Diese beiden Vektoren sind iiber die folgende Beziehung miteinander verkniipft

-

D=¢E mit ¢=¢6e und & =8,.854-10"'2As/Vm. (3.2)
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Der als Dielektrizititszahl bezeichnete Zahlenwert &, nimmt im Vakuum (und mit hinrei-
chender Genauigkeit auch in Luft) den Wert 1 an, fiir die Lackisolation der Kupferdréihte
liegt er in dem Bereich zwischen 2 und 4. U bezeichnet die an die Anschlussklemmen
angelegte Gleichspannung. Resultierend erhalten wir zur Berechnung der Kapazitit die

Beziehung
1 > 2 N 2
sz E-DdV:m e E-dV . (3.3)
Voo Voo

Zur Berechnung der ortsabhédngigen elektrischen Feldstirke muss die Potentialverteilung
innerhalb der Wicklung bekannt sein. Infolge der unterschiedlichen magnetischen Kopp-
lung zwischen den einzelnen Windungen sowie der Verschiebungsstrome infolge der ka-
pazitiven Effekte kann man insbesondere im hoheren Frequenzbereich nicht davon ausge-
hen, dass sich die angelegte Spannung exakt linear entlang der Wicklung verteilt. Bei den
spéter betrachteten Spulen mit Kern sind alle Windungen vom praktisch gleichen Fluss
durchsetzt, so dass der Einfluss unterschiedlicher Kopplungen vernachléssigbar ist. Aus
diesem Grund werden wir die Rechnungen auch bei den Luftspulen unter der Vorausset-
zung einer linearen Potentialverteilung entlang der Wicklung durchfiihren. Aufgrund der
im Bauelement verteilten Energie resultiert auch eine verteilte Kapazitit. Da das aus den
Rechnungen folgende Ersatzschaltbild aber nur eine zur Induktivitit parallel liegende kon-
zentrierte Kapazitit enthilt, ist das Ersatznetzwerk oberhalb der ersten Resonanzfrequenz
ohnehin nicht mehr giiltig.

3.1 Drahtgewickelte Spulen

Als erstes Beispiel soll die Kapazitit von drahtgewickelten Spulen mit beliebiger Win-
dungszahl berechnet werden. Die Abb. 3.1 zeigt den Querschnitt durch eine Luftspule,
bei der eine mehrlagige Wicklung aus lackisoliertem Runddraht auf einen rotationssym-
metrischen Spulenkorper aufgebracht ist. Die einzelnen Lagen sind durch zusétzliche
Isolationsfolien voneinander getrennt.

Abb. 3.1 Spulenquerschnitt OO00000,
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Um das Problem einer niherungsweisen analytischen Berechnung zugéinglich zu ma-
chen werden einige Vereinfachungen vorgenommen. Aus Gl. (3.3) ist zu erkennen, dass
die elektrische Feldstirke quadratisch in das Ergebnis eingeht, d.h. die Bereiche mit
kleiner elektrischer Feldstirke konnen vernachlédssigt werden. Da die hohen Feldstirken
insbesondere zwischen den Lagen auftreten sind folgende Vereinfachungen zuléssig:

e Die Kapazitit zwischen den Nachbardrihten innerhalb einer Lage wird wegen der klei-
nen Spannung (Potentialdifferenz) vernachlissigt.

e Die Kapazititen zwischen weiter entfernten Drihten und auch weiter entfernten Lagen
bleiben wegen der groleren Abstinde unberiicksichtigt.

e Die einzelnen Drihte der Zweilagenwicklung liegen senkrecht iibereinander. Bei ei-
ner praktisch ausgefiihrten Wicklung ohne zusitzliche Isolationsfolie werden sich die
Drihte in die Zwischenrdume jeweils zweier darunter liegender Drihte legen und we-
gen der von Lage zu Lage wechselnden Steigungsrichtung beim Wickeln irgendwo auf
dem Umfang kreuzen.

e Die Endeffekte am Anfang bzw. Ende der jeweiligen Lage bleiben ebenfalls unberiick-
sichtigt.

Das Ziel ist also die Berechnung der zwischen den Lagen gespeicherten Feldenergie.
Aus der Literatur sind verschiedene Losungsansitze zur ndherungsweisen analytischen
Berechnung der Kapazitit bekannt. Eine Ubersicht mit umfangreicher Literaturliste ist
in [2] enthalten. Erfahrungsgemif liefert die in [S] vorgestellte Methode sehr gute Er-
gebnisse. Die ausfiihrliche Rechnung kann dort nachgelesen werden und soll hier nur
kurz zusammengefasst werden. Der erste Schritt besteht darin, den Feldlinienverlauf un-
ter Beriicksichtigung der bereits gemachten Vereinfachungen qualitativ zu beschreiben
(vgl. Abb. 3.2):

e Die Leiteroberflichen sind Aquipotentialflsichen, d. h. die Feldlinien treten senkrecht
aus den Leiteroberflichen in die umgebende dielektrische Isolationsschicht.

o Aus Symmetriegriinden sind die Feldlinien in der Mitte der Folie senkrecht, d.h.
y-gerichtet.

o Aus Symmetriegriinden weist die elektrische Feldstdrke in den Ebenen x = 0 und
X = ry nur eine y-Komponente auf.

e Eine beim Winkel ¢ senkrecht aus der Leiteroberfliche austretende Feldlinie besitzt
im allgemeinen Fall sowohl eine x- als auch eine y-Komponente; das Abbiegen dieser
Feldlinie hin zu einer nur noch y-gerichteten Feldlinie in der Symmetrieebene y = 0
wird zur Vereinfachung der Rechnung an die Ubergangsstelle zwischen der dielektri-
schen Isolationsschicht und dem umgebenden Luftbereich gelegt.

In [2] ist der mithilfe einer Finite-Elemente-Simulation berechnete exakte Feldlinien-
verlauf sowohl fiir die Wickelanordnung in Abb. 3.2 als auch fiir die spéter betrachtete
Wickelanordnung in Abb. 3.6 dargestellt. Das Ergebnis rechtfertigt die gemachten Ver-
einfachungen, so dass wir nach Zusammenfassung der aufgelisteten Punkte den im linken
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Abb. 3.2 Vereinfachter Feld- YA
linienverlauf und verwendete
Bezeichnungen

- 2r,—

Teil der Abbildung gezeigten schematisierten Feldlinienverlauf der weiteren Rechnung
zugrunde legen konnen. Wegen der Stetigkeit der Normalkomponente des elektrischen
Flusses, der die Isolationsschicht (Index D) verldsst und in idealisierter Weise allein y-
gerichtet in die Luftschicht (Index L) eintritt, muss die Beziehung

epeoEp = goEy sin@ (3.4)

gelten. Die Vernachldssigung der Ablenkung der Feldlinien innerhalb der dielektrischen
Isolationsschicht fiihrt zu einem Fehler, der im Bereich kleiner Winkel ¢ am groften ist.
Da hier aber der Abstand zwischen den Leiteroberflichen der oberen und unteren Lage am
groBten ist, wird der Energieinhalt in diesem Bereich am kleinsten und mithin der Beitrag
zum Gesamtfehler gering bleiben. Bei der hochsten Energiedichte, d. h. bei ¢ = 90° ist
der angenommene Feldlinienverlauf exakt richtig. An der Ubergangsstelle zwischen Folie
(Index F) und Luft gilt fiir den angenommenen Feldlinienverlauf

EFE()EF = SOEL . (35)

Die beliebig angenommene Spannung U zwischen den beiden iibereinander liegenden
Drihten ist als Wegintegral der elektrischen Feldstéirke durch die Beziehung

gegeben, wobei mit 4 die Foliendicke und mit n die Weglidnge der Feldlinie in Luft
beschrieben wird (vgl. rechte Seite der Abb. 3.2). Mithilfe der bisherigen Gleichungen
konnen die drei Feldstédrken durch die Spannung U ausgedriickt werden

E, = v Er= g E,=S0%
L = 55 . h s F— — L&, D= —£L]. (37)
gsm(p+;+2n EF ep

In den Gln. (3.7) treten die voneinander abhiingigen Grofen ¢ und 7 auf, die zunéchst in
Abhingigkeit der Koordinate x dargestellt werden

2

rg — x?
sing=—"~——— und n=ro—/ri —x2 (3.8)
r

0
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Damit kénnen die Feldstirkebeziehungen auf eine Form gebracht werden, in der sie auch
nur von der Koordinate x abhéingen. Mit den allein aus den Abmessungen und den Mate-
rialeigenschaften zu berechnenden Abkiirzungen

8 1 h
(=1——— und B=—-|1+ (3.9)
epro 4 2¢erro
erhilt man fiir die Feldstdrken die Beziehungen
U I rg—x°
EL = ,EF = _EL und ED = 7EL- (310)

2 (,Bro —\Jri— xz) eF pTo

Im nichsten Schritt werden die Energieanteile in dem Bereich x| < ry und lyl < h/2 4 ry
berechnet. Dieser Rechteckbereich ist im rechten Teilbild der Abb. 3.2 gestrichelt mar-
kiert. Bezeichnet /,, die mittlere Linge einer Windung, dann kann die Energie im Bereich
der Luft

+ro 1(x) +ro ro= /13—
W, =2.-— [ / EL (x) dy dx = gl [ [ EL (x) dydx, (3.11)
—ro —rg 0
im Bereich der Folie
+ro
Wy = @1 h / E2 (x) dx (3.12)

—rg

sowie in der Lackisolation bei Verwendung von Zylinderkoordinaten mit dem Leitermit-
telpunkt als Koordinatenursprung angegeben werden

Wp =2 9531([./ E} (¢) pdpde. (3.13)
0 ro—6

Da alle Feldstérken entsprechend der Gl. (3.10) proportional zur angenommenen Span-
nung U sind, ldsst sich die Gesamtenergie in der abgekiirzten Form

Wees = Wi + W + Wp = &ol,U?Y, (3.14)

mit dem allein von der Geometrie und den Materialeigenschaften abhéngigen Wert

+ro "0/ ro_x2 E
Y, = [ [ dydx+ 8TFh/ ( ) [ [ D((p)pdpdcp
—ro 0 —ro 0 rg—46

(3.15)
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Abb. 3.3 Zweilagenwicklung
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darstellen. Die Auswertung der Integrale ist in [5] angegeben und liefert das Ergebnis

1 prs 1 (8\*Z
Y1=E|:V—Z+E(E) ?:| (3.16)

mit

_ B B+1 1 2 Bl =
V—imarctan( —ﬂ—l) und Z——ﬁz_l[(ﬂ 2)V 2:| e

Fiir eine vorgegebene Wickelanordnung, d. h. der Wickelkorper und die Drahtsorte sind
bekannt, kann die in dem Rechteckbereich zwischen den beiden iibereinander liegenden
Runddrihten nach Abb. 3.2 enthaltene Energie berechnet werden. Um nun die resultieren-
de Kapazitit einer Spule zu bestimmen, miissen die Beitrédge aller {ibereinander liegenden
Runddrihte beriicksichtigt werden.

Der Ausgangspunkt fiir die weiteren Betrachtungen ist die in Abb. 3.3 dargestellte
Spule mit zwei vollstindigen Lagen. Die Kapazitit dieser Anordnung wird allgemein als
Lagenkapazitiit C; bezeichnet.

Die Gl. (3.14) beschreibt die Energie zwischen zwei Windungen der mittleren Linge
I, wobei die Potentialdifferenz zwischen der oberen und unteren Windung den entlang
der Windung konstanten Wert U aufweist. Bei einer mehrlagigen Spule ist die mittlere
Windungslinge von den betrachteten Lagen abhéngig. Bezeichnet d den Durchmesser des
Wickelkorpers, I, , die Linge einer Windung in der n-ten Lage und [, , ,+1 den Mittelwert
der Windungslédngen [y, , und [, ,, 11, dann gilt

ly1=m(d+2ry) und Iy, =1y +m—1)AL, mit Al, =2x(h+2r).
(3.17)

Fiir die mittlere Ldnge bei der Kapazititsberechnung zwischen den Lagen n und n + 1 ist
dann der Wert

Lyn + lwn 2n —1
- % Sy ”me —xld—h+2nh+2r)] (.18)

zu verwenden.
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Abb. 3.4 Angefangene zweite Lage und zugehdoriges Ersatzschaltbild

Betrachten wir jetzt den allgemeineren Fall, dass sich die Spannung lidngs der Drihte
indert, dann beschreibt

dW = goU(1)* Y, dl (3.19)

den Energiebeitrag der differentiellen Lange dI, wobei U(l) jetzt die Spannung an dieser
Stelle bedeutet. Fiir die Zweilagenwicklung wird sich beim Anlegen einer Spannung Uy,
zwischen den an der linken Seite eingezeichneten Anschlussklemmen ein linearer Span-
nungsverlauf zwischen den jeweils libereinander liegenden Drihten einstellen, der mit Uy
auf der linken Seite beginnend linear auf 0 an der rechten Seite abfillt, da hier die obe-
re und untere Windung miteinander verbunden sind. Mit der in Abb. 3.3 eingezeichneten
Variablen / und dem zugehdrigen Maximalwert /[, ,x, der dem Produkt aus der mittleren
Windungslinge zwischen der ersten und zweiten Lage nach Gl. (3.18) und der Anzahl der
Windungen z in einer Lage entspricht, gilt somit

Uu(d)= ll Uy mit Iy = zly 0. (3.20)

max
Die Gesamtenergie der dargestellten Zweilagenanordnung W, findet man durch Integra-
tion der Gl. (3.19) mithilfe der GI. (3.20) zu

lmax
Un \2
Wia = €0 (1 0 ) Y, [ 12dl = 83—0U021maxY1 = %Onglw,mYl. (3.21)
max 0
Damit ist die eingangs gesuchte Lagenkapazitit
2W, 2 .
CLip = Uéa = §SOle.l,2Y1 mit [y 10 =7 (d +h + 4ro) (3.22)
0

zwischen den Wicklungslagen 1 und 2 bereits bekannt.
Im néchsten Schritt wird die Wicklung in Abb. 3.4 untersucht, die aus einer vollstindi-
gen Lage mit z Windungen und einer angefangenen Lage mit k < z Windungen besteht.
Da sich nur noch £ Windungen aus den beiden Lagen gegeniiberstehen, entspricht die
im Ersatzschaltbild auftretende Kapazitit C*, die zwischen den Windungen z — k und
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7+ k gemessen werden kann, dem im Verhiltnis k/z reduzierten Wert der Lagenkapazitit.
Weiterhin ist der Abbildung zu entnehmen, dass die Kapazitit C* an der Sekundirseite
eines Spartransformators liegt und mit dem Quadrat des entsprechenden Ubersetzungs-
verhéltnisses N, /N, an die Eingangsklemmen 1 und z + k zu transformieren ist. N, = 2k
bezeichnet die sekundérseitige und N; = z 4 k die priméirseitige Windungszahl. Somit ist
die resultierende Wicklungskapazitit der Anordnung in Abb. 3.4 durch die Beziehung

N\ . 2\ k
C = (E) C* = (z+k) ';Cle (3.23)

gegeben, die mit der Abkiirzung y = k/z in der Form
3

c:chm mit y= <1 fir z<N <2z (3.24)
(I+7y) z

dargestellt werden kann. N bezeichnet die Gesamtzahl der Windungen, die im vorliegen-
den Fall auf mindestens eine komplette Lage und hochstens zwei komplette Lagen verteilt
sind. Fiir zwei vollstindige Lagen erhilt man mit y = 1 wieder den Wert Cy;, und fiir
nur eine Lage wird die Kapazitit C = 0. Die eingangs gemachten Vereinfachungen sind
fiir die Berechnung der Kapazitit einer einlagigen Spule nicht mehr zulissig!. In der Pra-
xis verschwindet die Kapazitit einer einlagigen Spule nicht vollstéindig, ihr Wert ist aber
extrem klein, verglichen mit dem Wert C; |,. Formeln zur Berechnung der Kapazitit einer
einlagigen Spule sind in [4] angegeben.

» Bevor wir die Spulen mit drei und mehr Lagen betrachten, soll noch kurz eine alter-
native Vorgehensweise zur Berechnung der Kapazitiit (3.23) vorgestellt werden, bei der
lediglich mit den Energien, aber nicht mit der Transformation der Kapazititen gerechnet
wird. Dazu betrachten wir nochmals die Abb. 3.4, in der die Spannung U am Anfang
der iibereinander liegenden Windungen eingetragen ist. Ausgangspunkt ist wiederum die
Gl. (3.19), die iiber die Lange [ integriert wird. Fiir die einzusetzende Spannung gilt jetzt
in Abweichung von Gl. (3.20) die Beziehung

U it U 2k
mi =
Zmax z+k

Die Ausfiihrung der Integration

U(Z) = U() und lmax = klw.l.’z. (325)

Imax

1 2k 21
W =gV, | U(Ydl =sY,|— Uy | =13
&0 1[ () 0 l(lmaxz+k o) 3 lmax

_ 1 Y 2k 2Zkl U? (3.26)
—2801 s 3 w.1,2 Yy .

C

! Die vorgenommene Transformation auf die Primirseite setzt perfekte Kopplung zwischen den
Windungen voraus. Bei der Verwendung von hochpermeablen Kernen ist diese Voraussetzung sehr
gut erfiillt, bei den Luftspulen kann es zu Abweichungen kommen.
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Abb. 3.5 Ersatzschaltbild 10 Y J-
22 CLIZ
¢ v T
Pk § = -k
22tk o 3T ¢

liefert den gleichen Wert fiir die Kapazitit wie bereits in Gl. (3.23) angegeben. Die re-
sultierende Kapazitit einer Wickelanordnung kann also entweder durch Berechnung der
Kapazititen zwischen den einzelnen Lagen und deren jeweilige Transformation an die
Eingangsklemmen oder durch Berechnung der insgesamt im Wickelpaket, d. h. zwischen
allen Lagen gespeicherten Energie und anschlieBendes Einsetzen in die GI. (3.1) ermittelt
werden.

An dieser Stelle setzen wir die Betrachtung fort fiir die Fille, bei denen mehr als 2
komplette Lagen vorhanden sind. Als Konsequenz aus der mit zunehmender Lagenzahl
groBer werdenden Windungslidnge wird auch die Lagenkapazitit nach auflen zunehmen.
Wegen der Proportionalitit zur Linge gilt der Zusammenhang

lw,2,3 lw.3,4

/
Criz, Cruy= Crizs - Crypit = =20y, (3.27)

Crp =
L2 lwin Lo

Fiir eine Wicklung mit zwei kompletten und einer angefangenen Lage entsprechend
Abb. 3.1 gilt das Ersatzschaltbild nach Abb. 3.5 und die Transformation der beiden
Teilkapazititen an die Eingangsklemmen fiihrt auf das Ergebnis

2z \? 2k \? 4 4y lyas
C = Cop+——) c*=—" ¢+ —L w230 ..
(2z+k) b (2z+k) C+y’ ey a7
(3.28)

Bezeichnen wir nun allgemein mit C,, die Wicklungskapazitit einer Spule mit n vollstdn-
digen Lagen, dann gilt mit den Gln. (3.24) und (3.28) sowie y =1

4 4 lw23 4 lw23
G, =C d G=-C+-—"Cn==11 == 1C,. 3.29
»=Cr2 un =50ty Iy1a 12 = 3 + Inia) © (3.29)

Aus der Verallgemeinerung der Gl. (3.28) fiir n vollstindige und eine angefangene Lage

2 2 2 3
c=( nz )C,,+( )c*= b c, 4 et (330
nz+k nz+k (n+y) (n+y) lwio

lasst sich sukzessive die Wicklungskapazitit bei neu angefangenen Lagen aus dem Wert
der Kapazitit der vorhandenen vollstindigen Lagen berechnen. Die Fortfiihrung der
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Gl. (3.29) fiir vollstindige Lagen ist auf einfache Weise mithilfe der GI. (3.30) moglich,
wenn dort y = 1 gesetzt wird. Als Ergebnis erhalten wir die folgenden Zusammenhinge

3\’ 4 1y34 4 lwas +lwsa
! (4) ot lyin T g ( * L1 ) ?

4\? 4 1lyas 4 lwosz +lwza +luas
Cs=(2) ot oSy = = (14 w23 T wdd T lwds ) o
’ (5) 4+52 L1 ’ 52( * L1 ) 2

Co=... (3.31)

Es zeigt sich, dass alle Kapazititswerte proportional zu dem Wert C, = Cp, sind. Zur
Uberpriifung des Ergebnisses kann der vereinfachte Fall betrachtet werden, dass alle Win-
dungsldngen gleich sind, d. h. [, , ,+1 = ly.12. Damit reduziert sich die GI. (3.31) zu der
in [3] angegebenen Niherungsbeziehung

4
Ci=—(n—1)C. (3.32)
n

Mithilfe der bisher angegebenen Zusammenhénge kann die resultierende Beziehung fiir
die Kapazitit einer aus n vollstindigen und einer angefangenen Lage bestehenden Wick-
lung hergeleitet werden. Durch Einsetzen der Gl. (3.31) in die GI. (3.30) erhalten wir
zunichst das Zwischenergebnis

’12 lwnn+1
5 E lwll G+ C
(n—i—)/) nzlwIZ( +l> : (n+J/)2 lpia

i=1

4 G (&
ml |:<le11+1) +V lwnn+l:| (333)

das mit der Lagenkapazitiit nach Gl. (3.22) sowie den jeweiligen Lingen nach Gl. (3.18)
das resultierende Ergebnis

= LzsozYl {(n=1+9y)(d—h)+n(n—1+2y°)(h+2r0)} (3.39)
3(n+y)

liefert. In der Praxis werden die meisten Wicklungen ohne die zwischen den Lagen lie-
genden Isolationsfolien realisiert. In diesem Fall kann die Kapazitit nicht einfach dadurch
berechnet werden, dass in den vorstehenden Gleichungen die Foliendicke & zu null ge-
setzt wird. Beim Wickeln werden sich die Windungen einer Lage in die Rdume zwischen
den Windungen der vorhergehenden Lage legen, so dass die sogenannte orthozyklische
Wicklung in Abb. 3.6 entsteht.

Ausgangspunkt bei der Betrachtung dieser Anordnung ist wieder die Berechnung der
elektrischen Energie, in diesem Fall in einem dreieckformigen Bereich und deren Integra-
tion iiber die Lagenbreite. Als Ergebnis erhalten wir die zur GI. (3.19) analoge Beziehung

dW = goU(1)* Y, dl, (3.35)
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Abb. 3.6 Drihte zweier
Wicklungslagen

in der lediglich der bisherige Wert Y durch einen gednderten Wert Y, ersetzt werden
muss. Gemif der Ableitung in [5] gilt

28 )
Y, = 4M;, + ——— (z - —) M) (3.36)
EpTo ro
mit
17 cos? ¥ — cos yJ/eosT ¥ —075— 0.5
cos? Y — cos Y y/cos2 Y — 0,75 — 0,
M= / _dy
o [cos = (\/cos2 ¥ —0,75+ 0,5)]
und

/6
My — 1 / sin? ¢ + cos ¥ y/cos2 ¥ — 0,75 ay

2 0 [cosw - (m + 0,5)]2

Die Abkiirzung ¢ ist bereits in Gl. (3.9) angegeben. Mit dem gednderten Lingenzuwachs
bei der orthozyklischen Wicklung

Al, = 27/3rg (3.37)

gilt fiir die mittlere Ldnge zwischen den Lagen n und n + 1 der Ausdruck

2n —1

Lomnsr = Lot + Aly = [d+2r+@n=1)V3r ] (338)

Mit der sich jetzt ergebenden Lagenkapazitét

2
Cin=0C = 5802[“1’1’2172 mit lw,l,z =T (d + 2rg + «/5]‘0) (3.39)

kann die resultierende Beziehung fiir die Kapazitit einer aus n vollstindigen und einer
angefangenen Lage bestehenden Wicklung durch Einsetzen der Gln. (3.38) und (3.39) in
die Gl. (3.33) angegeben werden

8r

C = m&‘ozYz {(l’l — 14+ )/3) [d +2rg+ (n — 1) \/gro] + )/37’1\/57'0} . (3.40)
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3.1.1 Auswertungen

Um einen Eindruck von dem gesamten Kapazititsverlauf als Funktion der Windungszahl
bzw. der Lagenzahl zu erhalten, zeigt die Abb. 3.7 die auf die Lagenkapazitit bezogene
an den Eingangsklemmen messbare Kapazitit einer mehrlagigen Wicklung.

Die vollstindigen Lagen sind jeweils an den Maxima zu erkennen. Die Kapazitit der
einlagigen Spule ist gegeniiber der mehrlagigen Spule praktisch vernachldssigbar. Das ab-
solute Maximum tritt bei zwei vollstandigen Lagen auf. Die Abnahme der Kapazitit mit
dem Beginn der dritten Lage héngt damit zusammen, dass die Transformation der Lagen-
kapazitit an die Eingangsklemmen mit zunehmender Gesamtwindungszahl auf kleinere
Werte fiihrt (vgl. den ersten Term auf der rechten Seite in Gl. (3.28)). Die anschlielende
Umkehr zu wieder steigenden Kapazititswerten ist durch den zweiten Term in GI. (3.28),
d.h. die zunehmende Kapazitit zwischen der zweiten und dritten Lage verursacht. Die-
se Situation wiederholt sich mit jeder neuen Lage, wobei die neuen Maxima zunehmend
geringer werden. Die Abnahme bei den weiteren Maximalwerten fillt aber wegen der an-
steigenden Windungsldnge bei den weiter aullen liegenden Lagen geringer aus als in der
Niherungslosung (3.32) angegeben.

Als weiteres Beispiel betrachten wir die in Abb. 2.15 dargestellten Wickelanordnun-
gen mit den gleichen dort bereits zugrunde gelegten Daten. Als Dielektrizititszahl wird
der Zahlenwert ¢, = 3,2 verwendet. Die Kapazitit der einlagigen Spule kann mit den
angegebenen Formeln nicht berechnet werden. Sie ist aber extrem klein verglichen mit
den mehrlagigen Wicklungen. Bei den Anordnungen b), ¢) und d) erhalten wir bei 40
Windungen zwei, vier bzw. acht komplette Lagen. Die Kurvenverldufe in Abb. 3.8 sind
praktisch eine Kopie der Kurve in Abb. 3.7, die bis zur jeweiligen maximalen Lagenzahl
tibernommen werden kann. Die Lagenkapazititen Cy |, stehen in den Verhiltnissen4:2: 1
entsprechend den unterschiedlichen Lagenbreiten. Man erkennt, dass die im Hinblick auf
eine minimale Kapazitit auszuwéhlende Wickelbreite stark von der Windungszahl ab-
hingt. Im unteren Windungszahlenbereich ist eine niedrige Lagenzahl von Vorteil, im
hohen Windungszahlenbereich dagegen fiihrt bei begrenzter Wickelbreite die hthere La-
genzahl zu einer kleineren Kapazitit.

Welchen quantitativen Einfluss hat nun die in Abb. 3.2 eingezeichnete Folie zwischen
den Lagen? Diese Frage lisst sich beantworten, wenn wir uns die Lagenkapazitit in Ab-

Abb. 3.7 Kapazititsverlauf als c 1
Funktion der Windungs- bzw. R

Lagenzahl L 0,75

T 0,50

0,25

0
01 2 3 45 6 7 8 910
— Wicklungslagen
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Abb. 3.8 Kapazitit als Funk- 150
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hingigkeit der Foliendicke & berechnen. Als Beispiel verwenden wir den Fall b) aus der
letzten Abbildung mit 40 Windungen verteilt auf zwei Lagen. Die dort nach GI. (3.39)
berechnete Lagenkapazitit gilt fiir die orthozyklische Wicklung in Abb. 3.6 und besitzt
einen Kapazititswert von 146 pF. Im Gegensatz dazu liefert die mit Gl. (3.22) berechnete
Lagenkapazitit gemid3 Abb. 3.2 mit 2 = 0 den Zahlenwert 85 pF. Wird keine Folie als
Zwischenlage verwendet, dann stellt sich im Wesentlichen die orthozyklische Wicklung
ein. Allerdings ist zu beachten, dass sich bei der iiblichen Vorgehensweise die Wickel-
richtung von Lage zu Lage dndert. Das bedeutet, dass jede Windung die darunter liegende
Windung kreuzen muss. Auf dem entsprechen Abschnitt entlang ihres Umfangs stellt
sich die Situation nach Abb. 3.2 mit der entsprechend geringeren Kapazitit ein. Wir
nehmen an, dass diese Kreuzung etwa 20 % des Umfangs in Anspruch nimmt und er-
halten als Lagenkapazitit fiir die Wicklung ohne Folie einen realistischeren Wert von
(0,8 - 146 4+ 0,2 - 85) pF = 134 pF. Dieser ist als Referenzwert C,,r in der folgenden
Abbildung zugrunde gelegt.

Die Abb. 3.9 zeigt die Abnahme der Lagenkapazitit fiir den Fall, dass eine Folie mit
er = 3,2 als Zwischenlage verwendet wird und zwar in Abhingigkeit der Foliendicke.
Allein der Ubergang von der orthozyklischen Wicklung auf die Situation in Abb. 3.2 fiihrt
schon zu einer Reduzierung um den Faktor 85/134 & 0,64, selbst bei einer verschwinden-
den Foliendicke. Eine Folie mit # = 1 mm fiihrt zu einer Verringerung der Lagenkapazitit
bis unter 15 % des Ausgangswertes.

Abb. 3.9 Einfluss einer Folie c 0,75
zwischen den Wicklungslagen .
ref
T 0,5
0,25
0

0 0,2 0,4 0,6 0,8 1
— //mm
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3.1.2 Parallel geschaltete Drahte

In der Praxis tritt gelegentlich der Fall auf, dass eine Wicklung mit mehreren parallel
geschalteten Drihten realisiert wird. Ein Beispiel ist in Abb. 4.30 gezeigt. In diesem
Abschnitt wollen wir den Einfluss dieser Vorgehensweise auf die Wicklungskapazitét un-
tersuchen. Werden p Driéhte parallel geschaltet, dann wird bei gleicher Drahtsorte ein um
den Faktor p groBeres Wickelfenster gegeniiber der Eindrahtwicklung benétigt. Bei un-
verdnderter Lagenzahl erhoht sich die Lagenbreite und damit auch die Kapazitit um den
Faktor p. Sinnvoller ist jedoch die Annahme, dass der gleiche Kern, d. h. auch der gleiche
Wickelkorper verwendet wird, so dass sich nicht die Lagenbreite, sondern die Anzahl der
Lagen bei der Mehrdrahtwicklung entsprechend erhoht. Legen wir die Annahme zugrun-
de, dass das Wickelfenster bei der Eindrahtwicklung nur zur Hilfte ausgefiillt ist, dann
kann auf den gleichen Wickelkorper eine Zweidrahtwicklung mit der gleichen Windungs-
zahl aufgebracht werden. Lidsst man die in der Praxis hiufig auftretende unregelméBige
Positionierung der Windungen in den dufleren Lagen auller Betracht, dann koénnen aus
dem Vergleich der Ergebnisse in Abb. 3.10 einige Schlussfolgerungen gezogen werden.

Die Anzahl der Drihte in einer vollstindigen Lage betrdgt noch immer z, da jetzt aber
p Drihte pro Windung nebeneinander liegen, reduziert sich die Anzahl der Windungen
pro Lage auf z/p. Als Konsequenz wird die in Abb. 3.7 jetzt als Funktion der Windungs-
zahl dargestellte Kurve in Richtung der horizontalen Achse um den Faktor p gestaucht.
Das Maximum beim Kapazititsverlauf tritt jetzt bei der um einen Faktor p kleineren
Windungszahl auf. Als Folge davon wird die Kapazitit in dem Windungszahlenbereich
oberhalb von 2z geringer als bei der Eindrahtwicklung.

3.1.3 GleichméaBige Windungsverteilung in der obersten Lage

Bei den bisher betrachteten Anordnungen waren die Windungen in der obersten unvoll-
stindigen Lage dicht an dicht gewickelt. Die gleichmiflige Windungsverteilung unter
Ausnutzung der zur Verfiigung stehenden Wickelbreite fiihrt auf die Anordnung in
Abb. 3.11. Im Vergleich zur Anordnung in Abb. 3.4 gibt es zwei nennenswerte Griin-
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Abb. 3.11 GleichmiBige Windungsverteilung in der obersten Lage

de, die jetzt zu einem Anstieg der Kapazitit fiihren. Zum einen liegt wieder die letzte
Windung iiber der ersten Windung der vorhergehenden Lage mit der Folge einer erhohten
Potentialdifferenz. Damit dndert sich die Transformation der Kapazitit C* zwischen der
vorletzten und letzten (obersten) Lage an die Eingangsklemmen. Fiir den Sonderfall,
dass die oberste Lage mit der zweiten Lage identisch ist, entfiillt beim Ubergang von der
Anordnung in Abb. 3.4 zur Anordnung in Abb. 3.11 die Transformation der Kapazitit
C* mit dem Ubersetzungsverhiltnis entsprechend Gl. (3.23), d. h. die Eingangskapazitit
C entspricht direkt dem Wert C*. Es gibt aber noch eine zusitzliche Ursache, die die
Kapazitit weiter erhoht. Bei der bisherigen Berechnung war das von der oberen Windung
ausgehende elektrische Feld auf den in Abb. 3.2 skizzierten Rechteckbereich begrenzt.
Infolge des Abstands zwischen den Windungen kann sich das Feld nun auch seitwérts
ausdehnen und vergroBert damit die wirksame Querschnittsfldche.

Der Kapazititsverlauf als Funktion der Windungszahl nach Abb. 3.7 wird sich bei der
gleichmédBigen Windungsverteilung in der jeweils obersten Lage @ndern. Die Maxima bei
den vollen Lagen bleiben zwar unverindert, in den Zwischenbereichen wird die Kapazitit
jedoch weniger stark abfallen.

3.1.4 Ein alternatives Wickelschema

Die Abb. 3.3 zeigt die konventionelle Wickelanordnung. Die unterste Lage wird z. B.
von links nach rechts gewickelt, die dariiber liegende Lage in der umgekehrten Richtung.
Als Konsequenz ist der Potentialunterschied zwischen den beiden iibereinander liegenden
Windungen rechts praktisch verschwindend klein, zwischen den beiden Windungen links
dagegen liegt die volle Eingangsspannung. Die Spannung zwischen den Lagen steigt nach
Gl. (3.20) von dem Wert null auf der rechten Seite linear an bis auf den Wert U, auf der
linken Seite, entsprechend der gestrichelten Kurve im rechten Teilbild der Abb. 3.12.

Bei dem alternativen Wickelschema im linken Teilbild der Abbildung werden alle La-
gen in der gleichen Richtung, z. B. von links nach rechts gewickelt. Unabhéngig von der
Frage, wie die Verbindung zwischen der rechts in der ersten Lage liegenden Windung z
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Abb. 3.12 Gleiche Wickelrichtung in den Lagen, Potentialdifferenz entlang der Lage

und der links in der zweiten Lage liegenden Windung z + 1 realisiert wird, wollen wir
hier nur den Einfluss auf die Wicklungskapazitit untersuchen. Es ist offensichtlich, dass
die Spannung zwischen den Windungen der oberen und unteren Lage unabhéngig von der
Variablen / immer den konstanten Wert U/2 aufweist.

Nach GI. (3.21) muss das Quadrat der Spannung iiber die Lage von 0 bis [, integriert
werden. Nach Gl. (3.22) geht dieses Ergebnis dann direkt in die Lagenkapazitit ein. Bei
der konventionellen Wicklung muss der lineare Anstieg zugrunde gelegt werden, bei der
alternativen Wicklung die Konstante. Aus dem unmittelbaren Vergleich der beiden Ergeb-
nisse

max

(on l) dl = lmaXUO un /( ) Z“:"UOZ (3.41)

0

O"\N

ist zu erkennen, dass die Lagenkapazitit bei der Wickelanordnung nach Abb. 3.12 um
25 % kleiner wird. Betrachten wir jetzt eine Anordnung, die aus einer vollstandigen Lage
mit z Windungen und einer angefangenen Lage mit k < z Windungen besteht, dann erhal-
ten wir bei diesem alternativen Wickelschema fiir die mit C,;; bezeichnete Kapazitiit den
Zusammenhang

kly.12 kly.12
2W€ U z
Cuy 2 OD 5607, f —dl = 2¢Y, f —
5 Us ; (z+k)
22
= 2¢Y Skl (3.42)
0 1(2 6 w12 -

Fiir zwei vollstindige Lagen, d. h. k = z gilt somit

1 322 3
Crivar = EEOZZw,l.ZYl = —CL12 (3.43)

Bezeichnet C, 4;; die Kapazitit einer Anordnung mit n vollstindigen Lagen, dann erhal-
ten wir fiir n vollstindige und eine angefangene Lage die der Gl. (3.30) entsprechende
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Abgesehen vom Exponenten bei y im Zihler des zweiten Terms sind die beiden Aus-
driicke gleich aufgebaut. Einen Vergleich der Kapazititen als Funktion der Windungs-
bzw. Lagenzahl beim konventionellen und alternativen Wickelschema zeigt die Abb. 3.13.
Bei vollstandigen Lagen betrigt das Kapazititsverhiltnis jeweils 3/4. Ist die zweite La-
ge unvollstindig, dann besitzt das alternative Wickelschema im Bereich k/z < (3/4)'/?
allerdings die groBBere Wicklungskapazitit.

Cy it - (3.44)

3.1.5 Wicklungen mit Litzen

Zur Berechnung der Wicklungskapazititen mit den bisherigen Formeln mussten entspre-
chend Abb. 3.2 der AuBlendurchmesser der Runddrihte mit Lackisolation 2ry sowie die
Dicke der Lackisolation é bekannt sein. Um diese Formeln auch bei Litzewicklungen an-
wenden zu konnen, ist es erforderlich, die Daten der Litzen in diese beiden Parameter
umzurechnen. Betrachten wir dazu die Abb. 3.14. Bei den Litzen sind iiblicherweise die
Anzahl der Einzeldrihte N, deren nominaler Kupferdurchmesser d g .o, ihr Au8endurch-
messer d und der Aulendurchmesser des gesamten Litzebiindels 2r, eventuell inklusive
einer zusitzlichen Ummantelung, bekannt. Die dquivalente Isolationsdicke § kann aus
den bekannten Daten abgeschitzt werden. Mit den angegebenen Bezeichnungen gilt ni-
herungsweise

1 1
§= B (2ro — diiqui) =r—3 (dri —dE + dEnom)

1{ [2NV3
=rn-3 “/—dE —dg +dEom | - (3.45)
T
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Mit diesen Daten konnen die bisherigen Berechnungsformeln auch auf Litzewicklungen
angewendet werden. Die erreichbare Genauigkeit bei den Ergebnissen ist jedoch begrenzt,
da sich hier zusitzliche Einflussgroflen bemerkbar machen. Zum einen spielt die auf die
Litze ausgeiibte Zugkraft beim Wickeln eine bedeutende Rolle, zum anderen wird die
Kapazitit von der Form des Wickelkorpers beeinflusst. Die Ursache liegt in der Verdnder-
barkeit der Querschnittsform von Litzen. Mit wachsender Zugkraft beim Wickeln legen
sich die Litzen dichter aufeinander, indem sie sich besser in die Zwischenrdume der darun-
terliegenden Windungen einfiigen und wegen der abnehmenden Abstinde zwischen den
Windungen die Kapazitidt vergroBBern [1]. An den Ecken der rechteckigen Wickelkorper
nimmt der Litzenquerschnitt die Form einer Ellipse an.

3.1.6 Mehrkammerwicklungen

Eine effektive Moglichkeit zur Reduzierung der Wicklungskapazitit besteht darin, die
Windungen auf mehrere Kammern zu verteilen. Die Abb. 3.15 zeigt einige Beispiele. Bei
der Berechnung der resultierenden Kapazitit miissen mehrere Einflussfaktoren bertick-
sichtigt werden. Wird der gesamte Wickelraum in k Kammern unterteilt, dann wird die
Kapazitit der Wicklung in einer Kammer um den Faktor k kleiner, da sich die Lagenbreite
um genau diesen Faktor reduziert. Bei der Berechnung der Energie muss aber beachtet
werden, dass die Spannung an einer Kammerwicklung ebenfalls um den Faktor k kleiner
als die Gesamtspannung ist, die Energie also zusitzlich um k> abnimmt. Die innerhalb
einer Kammer gespeicherte elektrische Energie (3.1) ist resultierend um den Faktor k°
kleiner als bei der Einkammerwicklung. Alternativ ldsst sich auch hier wieder mit der

Einkammerwicklung Zweikammerwicklung Vierkammerwicklung

Abb. 3.15 Beispiele fiir Mehrkammerwicklungen
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Transformation der Kapazitit der Kammerwicklung an die Eingangsklemmen argumen-
tieren. Da abschlielend die Beitridge von allen Kammern addiert, das bisherige Ergebnis
also wieder mit k multipliziert wird, verbleibt eine um den Faktor k> geringere Gesamtka-
pazitét.

Damit wiirde sich bei zwei Kammern nur noch 1/4 der bisherigen Kapazitit einstellen.
In der Praxis wird dieser theoretische Wert nicht erreicht, da die beiden Kammern eng
benachbart sind und die in dem Bereich zwischen den Kammern gespeicherte elektrische
Energie ebenfalls zur Kapazitit beitrigt. Eine Reduzierung auf 1/3,5 ist realistisch. Eine
Anniherung an den theoretisch moglichen Wert lésst sich erreichen, wenn der Abstand
zwischen den Kammern vergroflert wird.

3.2 Folienspulen

Zur Berechnung der Kapazitit einer Folienspule betrachten wir die Anordnung in
Abb. 3.16, in der nur zwei Windungen in der Seitenansicht dargestellt sind. Die Folie
besitzt die Dicke d und die Breite c. Der Abstand 4 entspricht der Dicke der Folienisolati-
on. Zur Berechnung der in der Anordnung gespeicherten elektrischen Energie benotigen
wir die von der Winkelkoordinate ¢ abhingige Potentialdifferenz zwischen innerer und
duferer Windung. Analog zu den Drahtwicklungen werden wir auch hier die Rechnung
fiir den Sonderfall niedriger Frequenzen durchfiihren, d. h. mit der vereinfachenden An-
nahme einer linearen Potentialverteilung entlang der Wicklung.

Werden N Windungen iibereinander gelegt, dann nehmen die Lingen der einzelnen
Windungen von innen nach auflen zu, d.h. auch die Spannung zwischen den benach-
barten Folien dndert sich. Um diesen Einfluss zu erfassen, betrachten wir die Folie der
Gesamtlidnge [y, zunichst im abgewickelten Zustand entsprechend Abb. 3.17.

Mit dem Abstand zwischen der nach auB3en gerichteten Folienoberfliche und dem Ko-
ordinatenursprung

r(@) =a+ 3= +h (3.46)
kann die Linge der ersten Windung berechnet werden
2
I8 =[r1 (¢) dp=2ma+7m(d +h). (3.47)

0

Abb. 3.16 Runder Wickelkor-
per mit zwei Folienwindungen, d
Seitenansicht ‘ U(0)

UQ@n)
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Abb. 3.17 Fiinf Folienwindungen im abgewickelten Zustand

Bezeichnet Al den Lingenzuwachs der jeweils nidchsten Windung, dann lisst sich die
Gesamtldnge der Folie folgendermafien darstellen

N2n
N (N -1
Lges = / 1 () d(p=N2na+N2n(d+h)=Nll+¥Al (3.48)
0

mit Al =27 (d +h).

Unter der Annahme eines linearen Potentialverlaufs entlang der Folie erhalten wir fiir die
gesuchte Potentialdifferenz zwischen innerer und duflerer Folie an den beiden Grenzen
I = 0und lyax = lges — Iy die Werte

U (0) = #Uo und U (Ina) = IiUO. (3.49)

ges [ ges
In der Praxis ist die Abmessung % sehr klein gegeniiber dem Radius r; (¢), so dass die mit
der Linge [ linear ansteigende Feldstirke im Bereich zwischen den Windungen mit sehr
guter Niherung in der Form

E() = %U(Z) = % {U(0)+

l

Zmax

)

Zmax

w <zmax>—U<0)1}= Uo [zl+

o (=10

(3.50)

fiir den Bereich 0 < I < [y« dargestellt werden kann. Damit erhalten wir das folgende
Integral zur Berechnung der Kapazitit der Folienspule

lmax lmax
an2W, 1 [ 5 gc [ l 2
Cr'= =—ech | EQ)?dl=— | |1 Iy—1)]| dl. (3.51
F U02 Uozgc ( ) lgzexh 1 + lmax ( N 1) ( )
0

Die Auswertung liefert das Ergebnis

6C nax 17 + LIy + 15 . (N=1)(N =2)
=712 f mit lmaxz(N_l)ll‘i‘fAl-

ges

Cr

(3.52)

Zum Vergleich mit der Abb. 3.7 betrachten wir eine Folienwicklung, deren Breite iden-
tisch ist mit der Lagenbreite der in der Abb. 3.7 verwendeten Runddrihte. Die Dicke
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der Folie ist so gewihlt, dass sie den gleichen Kupferquerschnitt wie der verwendete
Runddraht aufweist. Die Dicke der Isolation zwischen den Folien ist so angepasst, dass
sich bei gleicher Gesamtwindungszahl (entsprechend den 10 vollstdndigen Lagen bei den
Runddrihten) insgesamt die gleiche Wickelhohe bei der Folienwicklung einstellt, d. h. das
gesamte Wickelpaket hat sowohl bei der Runddrahtwicklung als auch bei der Folienwick-
lung die gleichen Auflenabmessungen. Bei den Berechnungen wurde in allen Fillen die
Dielektrizititszahl ¢, = 3,2 zugrunde gelegt.

Die Abb. 3.18 zeigt die nach Gl. (3.52) berechnete Kapazitit der Folienwicklung im
Vergleich zur Runddrahtwicklung. Bei nur wenigen Windungen liegt die Kapazitit der
Folienwicklung deutlich iiber dem Wert bei der Runddrahtwicklung. Die Ursache fiir den
starken Abfall der Kapazitit mit wachsenden Windungszahlen ist die gleiche wie bei der
zunehmenden Lagenzahl im Falle der Drahtwicklungen. Jede Teilkapazitit zwischen zwei
Folienwindungen wird mit dem Ubersetzungsverhiltnis 1/N? an die Eingangsklemmen
transformiert und spielt mit zunehmender Windungszahl eine immer kleinere Rolle.

Diese qualitativen Aussagen gelten allgemein, der quantitative Vergleich ist aber von
den verwendeten Abmessungen der Drihte, der Folien und des Wickelkorpers abhingig.
Insbesondere die Isolationsdicke % hat einen groB3en Einfluss auf die Kapazitit.

3.3 Der Einfluss eines rechteckigen Wickelkorpers

Die Betrachtungen der bisherigen Abschnitte bezogen sich auf Wicklungen, die auf einem
kreisformigen Wickelkorper aufgebracht waren. Bei vielen Kernformen besitzt der Wi-
ckelkorper aber einen quadratischen bzw. rechteckformigen Querschnitt. In diesem Fall
miissen die Gleichungen fiir die Windungslidngen angepasst werden. Bezeichnen wir mit
a und b die Seitenldngen des Wickelkorpers, dann gilt bei der Runddrahtwicklung

ly1=2@@+b)+8rp und [y, =1,1+ @ —1)Al,, (3.53)
wobei im Falle der Wickelanordnung nach Abb. 3.2 fiir den Langenzuwachs

Al, = 8 (h + 2rp) (3.54)
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Abb. 3.19 Windungen auf
rechteckigem Wickelkorper

und im Falle der orthozyklischen Wicklung nach Abb. 3.6
Al, = 8+/3r, (3.55)

zu verwenden ist. Vergleicht man die Messergebnisse mit den Rechnungen, dann stellt
man bei den runden Wickelkorpern eine gute Ubereinstimmung fest, wihrend die gemes-
senen Kapazititen beim Rechteckwickelkorper um 30—40 % geringer ausfallen konnen.
Eine wesentliche Ursache ist darin zu suchen, dass sich die Windungen der verschiedenen
Lagen nur an den Ecken dicht aufeinander legen, wihrend sie sich im sonstigen Bereich
leicht wolben und damit einen groleren Abstand zu den Windungen der vorhergehen-
den Lage aufweisen. Mit zunehmender Lagenzahl werden sich die Windungen der Kreis-
bzw. Ellipsenform anndhern. Um diesen Effekt ndherungsweise abzuschétzen betrachten
wir einen quadratischen Wickelkorper der Seitenlédnge a. Ein rechteckformiger Wickelkor-
per wird zur Vereinfachung genauso wie einen quadratischer Wickelkorper mit gleichem
Umfang behandelt (vgl. Abb. 3.19).

Wir nehmen an, dass die Windungen nach m + 1 Lagen eine Kreisform angenommen
haben. Die Linge einer Windung in dieser Lage hat sich damit gegeniiber dem idealen
quadratischen Wickelaufbau um den Faktor

U reis 2 2
Kreis 27 _ 20 44107 (3.56)
UQuadmt da 4a \/E

erhoht. Die Umrechnung von Uk, in ein dquivalentes Quadrat mit gleichem Umfang
ergibt einen zusétzlichen mittleren Abstand zwischen den Lagen

,_ 401107a —a) _ 0.1107, _ 0.1107 0,1107

- Uua rat — -U, echteck + 3.57
A g 3 OQuadrat 3 Rechteck (3.57)

Dieser Abstand wird nun gleichmifBig auf die m Zwischenrdume verteilt. Die Vorgabe des
Wertes m ist in gewisser Weise willkiirlich und wird hier in der Form

m=-— (3.58)

festgelegt. Diese Beziehung trigt der Tatsache Rechnung, dass sich die Kreisform umso
schneller ausbildet, je kleiner die Wickelkorperabmessung und je dicker die Dréhte sind.
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Resultierend ergibt sich mit diesen Annahmen ein zusitzlicher mittlerer Lagenabstand von

d 0,1107 0,11072
= Rechteck = 70 4a = 071107"0 s (359)
m 8m 8 a

also etwa 5,5 % des Drahtdurchmessers. Es ist offensichtlich, dass dieser Wert nur eine
Abschitzung ist, der aulerdem stark von der Zugspannung beim Wickeln beeinflusst wird.
Ein stirkeres Aufeinanderpressen der Windungen infolge einer gré3eren Zugspannung
flihrt zu einem Anstieg der Kapazitit.

Bei den Gleichungen fiir die Folienspule sind ebenfalls einige Anpassungen vorzuneh-
men. Mit

Al
h=2@+b)+ 5. Ix=h+(N-DAl und Al=8(d+h) (360

sowie

N(N—1)

lgex =Nl + 3

Al =2N[a+b+2N (d + h)] (3.61)

und unter Einbeziehung der zusétzlichen Abstinde zwischen den ersten m + 1 Windungen
kann die Gl. (3.52) weiterhin verwendet werden.

3.4 Moglichkeiten zur Reduzierung der Wicklungskapazitat

Einige grundlegende Moglichkeiten zur Minimierung der Wicklungskapazitit erkennt
man bereits an der Formel zur Berechnung eines Plattenkondensators C = ¢A/d. An den
Materialeigenschaften lédsst sich in der Regel wenig beeinflussen. In den Wickelpaketen
sind die eingeschlossenen Luftbereiche sowie die Dicke der Lackisolationen im Wesentli-
chen vorgegeben. Die Dielektrizititszahl ¢, liegt bei den Lackschichten tiblicherweise im
Bereich zwischen 2 und 4, wobei ein moglichst kleiner Wert natiirlich von Vorteil ist. Die
beiden anderen Parameter, nimlich die Plattenfliche A und der Abstand d zwischen den
Elektroden bieten viel mehr Méglichkeiten, um durch geschicktes Design Einfluss auf die
entstehende Kapazitit zu nehmen. Die Ubertragung dieser Prinzipien auf die Wicklungen
fiihrt auf folgende Vorschlédge:

Abstand zwischen den Lagen vergroBern durch zusitzliche Isolationsfolien,

bei Folienwicklungen dickere Lackisolation verwenden,

Abstand zwischen den Drihten vergroflern (s. Abb. 3.20a),

dickere Drahtisolation verwenden (zweifach oder dreifach isolierte Drihte),

Abstand zwischen Wicklung und Kern moglichst grof} (die Kapazitdt zum Kern wird
in Kap. 7 behandelt).
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Abb.3.20 Reduzierung der Wicklungskapazitit. a Vergroerung der Abstéinde, b modifiziertes Wi-
ckelschema

Aus den Ableitungen in den vorangegangenen Abschnitten ist zu erkennen, dass die

Bereiche mit hoher elektrischer Feldstirke einen groen Beitrag zur elektrischen Energie
leisten und daher moglichst vermieden bzw. klein gehalten werden miissen. Diese Be-
reiche entstehen, wenn Windungen mit gro3en Potentialunterschieden nahe beieinander
liegen. Daraus resultieren die folgenden Vorschlige:

e Drahtspulen nur einlagig wickeln (optimale Losung),
e alternativ sehr viele Lagen verwenden, d. h. die Lagenbreite reduzieren und im Gegen-

zug die Anzahl der Lagen erhohen (zwei Lagen vermeiden),
modifizierte Wickelschemata: in Abb. 3.20b besteht eine Lage aus maximal drei Dréh-
ten, die Anzahl der Lagen ist aber entsprechend grof3,

e die oberste Lage nur mit halber Wickelbreite ausfiihren,
e bei kleinen Windungszahlen Drahtspulen bevorzugen, bei sehr hohen Windungszahlen

bieten Folienspulen gegebenenfalls Vorteile (s. Abb. 3.18),

e gleiche Wickelrichtung in den Lagen (s. Abb. 3.13),
e Mehrkammerwicklungen verwenden (s. Abb. 3.15),

moglichst groler Abstand zwischen den Windungen am Anfang und am Ende der
Wicklung (s. Abb. 3.20),
moglichst groBer Abstand zwischen den Anschlussdrihten (s. Abb. 3.20a),

e Drihte aus weiter entfernten Lagen diirfen nicht miteinander in Beriihrung kommen,

das gilt insbesondere an den Enden der oberen Lagen, in denen die Wicklung nicht
mehr die RegelmiBigkeit wie bei den unteren Lagen aufweist.
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Die Verluste in Luftspulen

Zusammenfassung

In diesem Kapitel werden die Formeln hergeleitet zur Berechnung der Verlustmecha-
nismen in unterschiedlichen Wickelgiitern. Die Trennung in rms-, Skin- und Proximi-
tyverluste erlaubt die Identifikation der dominanten Effekte. Die analytisch korrekte
Berechnung der Proximityverluste in einem Wickelpaket mit Runddrihten inklusive
der Riickwirkung der Drihte aufeinander wird vorgestellt. Das Verfahren verzichtet auf
die Verwendung von sogenannten dquivalenten Ersatzfolien mitsamt den damit verbun-
denen Einschrinkungen. Zur Verdeutlichung der Vorgehensweise wird das Verfahren
an einem einfachen Beispiel mit nur zwei kreisformigen Windungen demonstriert.
Aufgrund der guten Konvergenz des Verfahrens kann der Rechenaufwand dramatisch
reduziert werden, so dass trotz exakter Ergebnisse die Rechenzeit um Faktoren gerin-
ger ist verglichen mit numerischen Verfahren.

Ein weiteres Thema ist die Minimierung der Verluste durch geeignete Wahl der Wi-
ckelgiiter und deren Positionierung auf dem Wickelkorper.

Allgemein konnen die Wicklungsverluste unterteilt werden in

e die frequenzunabhingigen ohmschen (rms-)Verluste',
e die frequenz- und drahtabhédngigen Skinverluste,

die von einem duBeren Magnetfeld verursachten frequenzabhéngigen Proximityverlus-
te sowie
die dielektrischen Verluste in den Lackisolationen.

Der zuletzt genannte Verlustmechanismus spielt in der Praxis eine untergeordnete Rolle
und bleibt daher in den folgenden Kapiteln unberiicksichtigt.

'Die Abkiirzung rms steht fiir root mean square und kennzeichnet die Verluste infolge des
Effektivwerts des Stroms. Bei zeitunabhédngigen Stromen entsprechen diese Verluste den Gleich-
stromverlusten.

© Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH 2017 71
M. Albach, Induktivititen in der Leistungselektronik, DOI 10.1007/978-3-658-15081-5_4



72 4 Die Verluste in Luftspulen

Die Wicklungsverluste sind abhéingig vom Strom, d. h. insbesondere vom Effektivwert
(root mean square) des Stroms, von dem in der zeitabhéngigen Stromform enthaltenen
Oberschwingungsanteil, von der Querschnittsform und -fliche des Wickelguts sowie vom
Aufbau der Wicklung. Bei den Proximityverlusten kommt eine zusitzliche Abhidngigkeit
von der Kernform und der Anzahl, GréBe und Position eventuell vorhandener Luftspalte
hinzu. Der Einfluss der Kerne auf die Verluste in den Wicklungen wird in Kap. 9 behan-
delt.

Bei der Berechnung der Verluste in den folgenden Kapiteln wird die Kriimmung
des Drahtes infolge der Schleifenform vernachlissigt. Diese vereinfachende Annahme
ist bei den iiblichen Designs gerechtfertigt, da der Schleifenradius sehr grof} ist gegen-
tiber dem Drahtradius. Der quantitative Einfluss wird am Beispiel der Folienwindung in
Abschn. 4.6.1.4 untersucht.

4.1 Rms- und Skinverluste in drahtgewickelten Spulen
411 Zeitlich konstanter Strom

Wir betrachten zunichst den einfachsten Fall, dass ein Runddraht der Querschnittsfldche
A= nrzD nach Abb. 4.1 in z-Richtung (senkrecht zur Zeichenebene) von einem Gleich-
strom I durchflossen wird. Der Strom ist mit der Dichte Jo = I/A homogen iiber den
Drahtquerschnitt verteilt und die Verluste konnen aus der Beziehung P = I* Ry berech-
net werden, in der Ry = [/kA den Gleichstromwiderstand des Drahtes der Linge / und
k die spezifische Leitfdhigkeit des Leitermaterials, in der Regel Kupfer oder Aluminium,
bezeichnen.

4.1.2 Sinusformiger Strom

Wird der Draht von einem zeitabhingigen Strom, z.B. i (¢) = i cos (wt) mit der Ampli-
tude 7 und der Frequenz f bzw. der Kreisfrequenz w = 2nf durchflossen, dann ist das von
dem Strom innerhalb des Drahtes hervorgerufene Magnetfeld ebenfalls zeitabhingig. In-
folge des Induktionsgesetzes werden zusitzliche Wirbelstrome im Draht erzeugt, so dass

Abb. 4.1 Stromdurchflossener
Rundleiter im Zylinderkoordi-
natensystem
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sich die Stromverteilung iiber den Drahtquerschnitt dndert. Dieser sogenannte Skineffekt
ist dadurch gekennzeichnet, dass der Strom in diejenigen Bereiche des Leiterquerschnitts
verdringt wird, in denen das Magnetfeld bei Gleichstromerregung am grof3ten ist. Beim
Runddraht steigt die magnetische Feldstirke innerhalb des Drahtes gemil} der Ableitung
in Abschn. 1.4.1 linear mit dem Abstand von der Leitermitte an, erreicht den Maximalwert
an der Drahtoberfliche und féllt aulerhalb des Drahtes mit dem Kehrwert des Abstands
wieder ab (vgl. Abb. 4.1).

Bei zeitabhéngigen Stromen wird die Stromdichte daher in der Mitte des Runddrahtes
abnehmen und mit steigender Frequenz mehr und mehr an die Drahtoberfliche verdriangt.
Die Berechnung erfolgt mit dem quellenfreien, allein von der Koordinate p und der Zeit ¢
abhingigen z-gerichteten Vektorpotential, das mit der Stromdichte iiber die Beziehung

B, B, 9A 3 = oo
j 13 B _"E -3 (157) —jwkA = —jwkeé, A (p) 4.1)

verkniipft ist. Die in Gl. (4.1) angegebene komplexe Amplitude des Vektorpotentials muss
im Bereich des Leiters p < rp die Skingleichung

- (14.27) dzA ld_AA (157) .

M= T jorpod = a?A - mit o = jorp 4.2)
erfiillen. Mit der Randbedingung
H(p=rp) =& nl_rD mit ;2] (4.3)

ist das Randwertproblem vollstindig definiert und liefert die Losung

i I (ap)

_ =z M_of Io (ap)
®oarp (arp)

€, _
27 arpl; (arp)

und H(p) =& (4.4)
fiir das Vektorpotential und die magnetische Feldstédrke innerhalb des Leiters p < rp.

Bei den Ergebnissen in Gl. (4.4) treten die modifizierten Bessel-Funktionen erster Art
und nullter bzw. erster Ordnung Iy und I; auf. In Abschn. 14.4 sind die Formeln zur Be-
rechnung dieser Funktionen sowie deren Verlauf in der komplexen Ebene beschrieben.

Mithilfe des als Eindringtiefe bezeichneten Parameters § l4sst sich die in Gl. (4.2) ein-
gefiihrte Skinkonstante o wegen +/j = (1 4 j) /+/2 in der folgenden Weise darstellen

o =

1+j . 2 1 CuAl 1
)

mit § = = = . 4.5)
okl Jafkpee VI KR

Im allgemeinen Fall ist bei der Eindringtiefe die Permeabilitdt © = u, o einzusetzen, in
den Leitermaterialien Kupfer und Aluminium gilt jedoch p, = 1. Oftmals wird die Ein-
dringtiefe als dquivalente Leitschichtdicke bezeichnet. Es ldsst sich ndmlich zeigen, dass
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Abb. 4.2 Eindringtiefe als 10 T=20°C
Funktion der Frequenz o
mm |
Iso Aluminium
T ! s [k=35m/Qmm?

Kupfer e e
K= 56 m/Qmm? \“\\

0,1 o
1 10 100 1000

— f/kHz

fiir den Sonderfall unendlich langer und unendlich breiter Folien der frequenzabhingige
Widerstand der Folie und damit auch die Verluste so berechnet werden konnen, als wiirde
der Strom bei einer gegebenen Frequenz nicht mehr homogen iiber die gesamte Folien-
dicke verteilt flieBen, sondern nur noch in einer diinnen Oberflichenschicht auf beiden
Seiten der Folie, wobei die Breite dieser stromfiihrenden Schicht genau der Eindringtiefe
entspricht. Beim Runddraht gilt dieser Zusammenhang nur noch néherungsweise, aller-
dings erhilt man auch in diesem Fall eine relativ gute Abschédtzung, wenn man davon
ausgeht, dass der Strom mit zunehmender Frequenz nur noch in einer Oberflaichenschicht
der Dicke ¢ flieft.

Um einen Eindruck von der Groflenordnung der Eindringtiefe zu erhalten, zeigt die
Abb. 4.2 den nach GI. (4.5) berechneten Wert als Funktion der Frequenz fiir die beiden
genannten Leitermaterialien. Wegen der geringeren Leitfahigkeit von Aluminium k4, =
35m/Qmm? gegeniiber Kupfer k¢, = 56 m/ Qmm? ist die Eindringtiefe bei Aluminium
grofer, d. h. der Stromverdringungseffekt ist weniger stark ausgeprigt.

Die Eindringtiefe nimmt mit steigender Frequenz deutlich ab. Bei Kupfer betrigt sie
bei 50 Hz etwa 9,3 mm und bei 100 kHz nur noch etwa 0,21 mm.

Durch Einsetzen des Vektorpotentials aus Gl. (4.4) in die Beziehung (4.1) erhalten wir
die resultierende Stromdichteverteilung innerhalb des Leiters

i arply(ap) ) 1+j
- —_— mit o= —.

2nr g 1 1 (0[ r D) 8

|G L)

(p) =¢ (4.6)

Normiert man die komplexe Amplitude der Stromdichte (4.6) auf den im Grenzfall f — 0
vorliegenden Wert i / rg, dann erhilt man den in Abb. 4.3 dargestellten Verlauf in der
komplexen Ebene. Jede Kurve gilt fiir ein festes Verhiltnis rp /8. Im Fall rp/§ = 0, d.h.
bei Gleichstrom / = i, ist die Stromdichte im gesamten Leiterquerschnitt gleich i / nré
und fiir den normierten Wert erhalten wir den Punkt an der Stelle Re = 1, Im = 0. Mit
steigender Frequenz, d. h. mit wachsenden Verhiltnissen rp /8, dndert sich die Stromdich-
te in Abhéngigkeit der Koordinate p. Von dem laufenden Parameter 0 < p/rp < 1 entlang
der Kurven sind jeweils die drei ausgewihlten Werte 1/2, 3/4 und 1 durch einen kleinen
Kreis markiert. Die betragsmifig groBte Stromdichte entsteht an der Oberfliche des Lei-
ters bei p/rp = 1. An dieser Stelle néhert sich das Argument der zugehorigen komplexen
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Abb. 4.3 Normierte Strom- 6
dichteverteilung jIm

Werte dem Winkel 45°. Die Winkelhalbierende ist als gestrichelte Kurve in das Diagramm
eingezeichnet. Das bedeutet, dass Real- und Imaginirteil an der Oberfliche bei hohen
Frequenzen praktisch gleich grof3 werden und die Stromdichte an dieser Stelle um 7 /4
voreilt. Ein weiterer interessanter Effekt ist an den Kurven zu erkennen. Fiir Verhiltnisse
rp/8 > 4,27 tritt der Fall ein, dass die normierte Stromdichte einen Schnittpunkt mit der
negativen reellen Achse aufweist. Ein verschwindender Imaginérteil bei gleichzeitig ne-
gativem Realteil bedeutet, dass der Strom in dem zugehdrigen Mittelpunktsabstand p/rp
in die entgegengesetzte Richtung flief3t.

Der Betrag der normierten Stromdichte ist in Abb. 4.4 dargestellt. In diesem Bild er-
kennt man gut die zum Rand des Leiters hin ansteigende Stromdichte. Diese Ergebnisse
lassen sich auch aus der Abb. 4.3 ablesen. Fiir ein bestimmtes Verhiltnis rp/§ muss auf
der entsprechenden Kurve bei dem jeweiligen Wert p/rp der Abstand zwischen dem Punkt
auf der Kurve und dem Ursprung ermittelt werden.

Abb. 4.4 Relative Strom- gl 4
dichteverteilung iiber den y — 5
Leiterquerschnitt T 3 \

—>
()

s

0 0,2 0,4 0,6 0,8 1
—> p/r,



76 4 Die Verluste in Luftspulen
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Abb. 4.5 Skinfaktor als Funktion des Verhiltnisses rp /8

Die Bestimmung der komplexen Impedanz mithilfe des Poyntingschen Vektors nach
GL. (1.72) liefert das Ergebnis

I
R+jwl = —

AR TP I
lflzf[ez;i(rD)Xe¢ﬂ (V‘D):|-epde(p

0
@346 Ip(arp) 1 Iy (arp)

= or = — .
2kmr} 1, (arp) 2 0P (arp)

4.7

Fiir den Gleichstromfall f — 0 bzw. § — oo liefert das Ergebnis (4.7) mit den Nédherungs-
beziehungen der Bessel-Funktionen fiir kleine Argumente Ip(orp) ~ 1 und Ij(x rp) =~
o rp/2 wieder den Gleichstromwiderstand des Runddrahtes Rjy. Bezieht man den fre-
quenzabhingigen Widerstand R auf den Gleichstromwert, dann folgt die als Skinfaktor
F; bezeichnete normierte Darstellung

R 1

R_o =F = ERe %(xr

IO(“rD)g. (4.8)

1, (arp)

Wir verwenden den Index s als Hinweis darauf, dass dieser Skinfaktor fiir den Volldraht
(solid wire) gilt. In den folgenden Kapiteln werden wir sehen, dass das Widerstandsver-
hiltnis oder auch die Verlustberechnung bei Litzen und Folien auf die gleichen Formeln
fiihrt, wobei allerdings der Skinfaktor sowie der anschlieend noch einzufiihrende Proxi-
mityfaktor anders berechnet werden miissen.

Die Abb. 4.5 zeigt auf der linken Seite den Skinfaktor F als Funktion des Verhaltnisses
von Drahtradius zu Eindringtiefe rp /§ im linearen MaBstab. Auf der rechten Seite ist der
Wert F; — 1 im doppelt logarithmischen Maf3stab dargestellt.

Der mit wachsender Frequenz bzw. mit wachsendem Verhiltnis rp/§ immer stéirker
ausgeprigte Skineffekt fiihrt zu einem Anstieg der Verluste bei hoheren Frequenzen. Mit
dem Effektivwert des Stroms /,,,;, = i / /2 und dem Gleichstromwiderstand des Rundlei-

ters Ry kann der zeitliche Mittelwert der Verluste in der Form
i2 5 . R

P=—-R= IrmsRO F, mit Fy = — 4.9)
2 Ry
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Abb. 4.6 Frequenzabhingiger 10 w 7=20°C
Widerstand fiir Runddrihte R/I | 4=0lmm | ]
unterschiedlicher Durchmesser Q/m
d = 2rp. Durchgezogene T 1
Linien: Kupfer. Gestrichelte | Faktor 2
Linien: Aluminium
0,1
Faktor 4
v
0,01
0,01 0,1 1 10

— f/MHz

dargestellt werden?. Fiir einen cosinusférmigen Strom des Effektivwertes /,,,; und der
Kreisfrequenz w erhilt man also die Verluste aus einer Multiplikation der mit dem Strom
I,,,s berechneten Gleichstromverluste (= I%msRo) mit dem Skinfaktor F.

Die durch Gl. (4.9) beschriebenen Verluste lassen sich auf einfache Weise in rms- und

Skinverluste zerlegen

P = Pus + Poin = I, Ro+ 1, Ro - (F, — 1) (4.10)

rms

Die prozentuale Aufteilung der Verluste in den frequenzunabhéngigen Anteil P,,,; und die
zusitzlichen Skinverluste Py, kann aus der Abb. 4.5 unmittelbar abgelesen werden.

An den im rechten Teilbild angegebenen Approximationen ist zu erkennen, dass die
zusitzlichen Verluste infolge des Skineffekts im Bereich rp /8 < 1,5 mit der 4. Potenz
von rp /8 ansteigen. Die Verluste Py, steigen in diesem Bereich also mit dem Quadrat
der Frequenz und mit der 4. Potenz vom Radius rp, d.h. mit dem Quadrat der Quer-
schnittsfliche 7 72). Im oberen Frequenzbereich rp /8 > 4 steigen diese Verluste nur noch
linear mit rp /8, d.h. mit der Wurzel aus Frequenz und Querschnittsfliche. Die prakti-
sche Berechnung des Skinfaktors sowie die Ableitung geeigneter Approximationen mit
zugehoriger Fehlerbetrachtung sind in Abschn. 14.5 beschrieben.

Fiir einige ausgewihlte Runddrihte ist der Widerstand pro Linge R/[ in Abb. 4.6 als
Funktion der Frequenz angegeben. Bei niedrigen Frequenzen stehen die Widerstidnde der
Drihte im Verhiltnis der Querschnittsflichen, d.h. sie sind proportional zu 1/r7. Eine
Verdopplung des Durchmessers reduziert den Widerstand um den Faktor 4. Bei ausge-
priagtem Skineffekt verteilt sich der Strom nur noch iiber einen schmalen Randbereich und
der Widerstand dndert sich nur noch entsprechend dem Drahtumfang, d. h. R wird propor-
tional zu 1/rp. In diesem Bereich fiihrt eine Verdopplung des Durchmessers lediglich zu
einer Halbierung des Widerstands.

Oft stellt sich die Frage nach einem Vergleich der Verluste bei Aluminiumwindun-
gen gegeniiber Kupferwindungen. Zur Beurteilung der rms- und Skinverluste geniigt der

2 Da es sich bei den Verlusten immer um zeitliche Mittelwerte handelt, sind diese zur besseren Uber-
sicht nicht mit einem tibergesetzten Querstrich gekennzeichnet. Das gilt auch fiir die Kernverluste
in Kap. 8.
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Vergleich der frequenzabhingigen Widerstinde. Bei niedrigen Frequenzen stehen die Wi-
derstinde im umgekehrten Verhiltnis der Leitfahigkeiten, d.h. die rms-Verluste sind in
Aluminiumleitern um den Faktor k¢, /ka; = 56/35 = 1,6 groBer. Bei den Skinverlusten
sieht die Situation anders aus. Wegen der schlechteren Leitfidhigkeit ist die Eindringtiefe
bei Aluminium grofer, d.h. der Wert rp /§ ist bei gleichem Drahtradius kleiner, so dass
sich die Skinverluste erst bei hoheren Frequenzen bemerkbar machen. Ein Vergleich der
gestrichelten mit den durchgezogenen Kurven in Abb. 4.6 zeigt aber, dass der grofere
Gleichstromwiderstand bei Aluminium dafiir sorgt, dass bei der gemeinsamen Betrach-
tung von rms- und Skinverlusten der Kupferdraht iiber den gesamten Frequenzbereich
und damit unabhéngig von der Stromform besser abschneidet.

Die gleichen Erkenntnisse lassen sich auch auf die Temperaturerhohung der Leiter-
materialien im realen Betrieb libertragen. Eine zunehmende Temperatur fiihrt zu einer
abnehmenden Leitfiahigkeit und damit trotz geringer werdender Skinverluste zu einem
Anstieg der Summe aus rms- und Skinverlusten.

4.1.3 Zeitlich periodischer nichtsinusformiger Strom

Liegt ein periodischer aber nicht mehr sinusférmiger Strom vor, dann besteht die Vorge-
hensweise darin, den Stromverlauf zunichst in eine Fourier-Reihe zu entwickeln

i(t)y=ay+ Z&,, sin (nwt) + b, cos (nwt) = ay + Zé" cos (nwt + ¢,). (4.11)

n=1 n=1

In dieser Gleichung beschreibt ay den Mittelwert und

&y = 1A% + b2 (4.12)

die Amplitude der n-ten Oberschwingung. Die Koeffizienten werden aus den iiber eine
komplette Periodendauer 7= 27 /w zu erstreckenden Integralen

T T
1 2
ay = F[l (¢) dt, a, = ?/z (t)sin (nwt) dt,
0 0

T
b, %[z (t)cos (nwt) dt (4.13)
0

berechnet. Wegen der Orthogonalitét der in GI. (4.11) enthaltenen Funktionen gilt fiir den
Effektivwert die Beziehung

. (4.14)

(SIS

00

2 _ 2 E:

Irms_a0+
n=1
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Die Aufteilung der Verluste in P,,,; und Py, fiihrt auf die Beziehungen

o0

Py = a3Ro + R0 Zc und Py = Z (Fyp—1). (4.15)

In dieser Gleichung bezeichnet F, den Skinfaktor bei der Frequenz der n-ten Ober-
schwingung, d. h. bei nw

14 2
toind s, = . (4.16)
Oy nwK Lo

1 1
F,, = -Re %anrDO((x—”rD)
I1 (anrD)

3 } mit o, =

4.2 Proximityverluste in drahtgewickelten Spulen

Bei bekannter Stromform (4.11) und mit der bei der gegebenen Betriebstemperatur ein-
zusetzenden spezifischen Leitfahigkeit « (7) konnen die rms- und Skinverluste fiir jeden
beliebigen Runddraht des Durchmessers 2rp mit Gl. (4.15) exakt berechnet werden. Et-
was aufwindiger wird die Situation bei dem eingangs erwihnten Proximityeffekt. Dieser
tritt auf, wenn sich ein Leiter in einem zeitabhingigen externen Magnetfeld befindet, un-
abhingig davon, ob der Leiter von einem eigenen Strom durchflossen wird oder nicht. Der
Begriff extern soll darauf hinweisen, dass bei der Berechnung dieses Feldes der Beitrag
des Stroms in dem betrachteten Leiterquerschnitt nicht beriicksichtigt wird. Es wird von
den Stromen in den Nachbarwindungen sowie dem Strom im Riickleiter hervorgerufen
und von dem Kern und den Luftspalten beeinflusst. Durch dieses Feld werden ebenfalls
Wirbelstrome in dem Leiter induziert, die ihrerseits einen betrichtlichen Beitrag zu den
Gesamtverlusten in einer Wicklung liefern konnen (Bemerkung: Nach dem Induktionsge-
setz wird eine Spannung induziert. Wenn hier von induzierten Strémen gesprochen wird,
dann sind die in den Leitern infolge der induzierten Spannung hervorgerufenen Stréme
gemeint). Dieses externe Magnetfeld an der Position eines Einzelleiters hiingt ab von der
Anzahl und der Position der Nachbarwindungen, von dem Strom durch diese Windungen,
ob sie zur Primir- oder zu einer der Sekundidrwicklungen gehoren, sowie von dem Fluss
durch den Kernquerschnitt und von der Kerngeometrie und den Luftspalten.

In der Literatur gibt es sehr viele Artikel, die sich auf die Publikation [3] beziehen,
in der eine Lage mit Runddrédhten durch eine &dquivalente diinne leitende Folie ersetzt
wird, fiir die sich die Berechnung unter gewissen vereinfachenden Annahmen wesentlich
einfacher gestaltet. Aquivalent bedeutet in diesem Fall, dass der Gleichstromwiderstand
und damit die rms-Verluste in der Lage mit Runddrihten und in der Ersatzfolie identisch
sind. Dazu wird in einem ersten Schritt der Runddraht durch einen quadratischen Draht
mit gleicher Querschnittsfliche ersetzt. Dessen Seitenldnge legt die Foliendicke fest. Die
nicht leitenden Bereiche zwischen den Drihten werden dadurch erfasst, dass die Leitfi-
higkeit des Folienmaterials so reduziert wird, dass gleiche rms-Verluste entstehen. Die
Folie wird dann als unendlich ausgedehnt angenommen, so dass die Feldverteilung nur
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von der Koordinate senkrecht zur Folie abhédngt und damit ein eindimensionales Problem
zu losen ist, bei dem die magnetischen Feldlinien ausschlieBlich tangential zu den Folien
verlaufen. Es ist offensichtlich, dass diese Vorgehensweise viele der bei den Runddraht-
wicklungen vorhandenen Effekte nicht beschreiben kann. Grundsétzlich entstehen zwei
Problemfelder:

e Zweidimensionale Feldverteilungen, hervorgerufen durch die endliche Folienbreite,
insbesondere den Abstand zwischen Wicklung und Kern, durch die Luftspalte in den
Kernen sowie die Magnetisierungsstrome im Kern fithren wegen der senkrecht zu den
Ersatzfolien stehenden Feldkomponenten zu sehr hohen Verlusten, werden aber nicht
erfasst.

e Die Skin- und Proximityverluste konnen aufgrund der geidnderten Leitergeometrie
nicht korrekt beschrieben werden. Problematisch ist aber auch, dass die Packungsdich-
te der Runddrihte in die modifizierte Leitfahigkeit der Ersatzfolie eingeht und damit
im Widerspruch zur Physik die Eindringtiefe beeinflusst.

Eine weitere in [5] vorgestellte Methode geht zwar von der richtigen Losung fiir den
einzelnen Runddraht im homogenen Feld aus, wechselt dann aber doch wieder zu einer
lagenorientierten Losung mit der Annahme eines homogenen tangential zur Lage verlau-
fenden Feldes. Da die gegenseitige Beeinflussung der Windungen unberiicksichtigt bleibt,
ist auch in diesem Fall die Genauigkeit der Losung abhéngig vom Drahtabstand. Die kriti-
sche Auseinandersetzung mit diesen Losungen in [7] zeigt, dass die Fehler verglichen mit
einer numerischen Losung bis zu 60 % bei der ersten Methode bzw. bis zu 150 % bei der
zweiten Methode betragen konnen, abhiingig vom Windungsabstand.

Wir werden diese Probleme vermeiden, indem wir ausgehend von der zugrunde lie-
genden Feldgleichung fiir jeden einzelnen Draht im Wickelpaket die Proximityverluste
exakt bestimmen. Das nicht homogene und damit ortsabhingige externe Magnetfeld, in
dem sich jeder einzelne Draht befindet, wird als Randbedingung bei der Berechnung der
Proximitystrome richtig mit einbezogen. Die Methode kann am Beispiel der Luftspule
vollstindig beschrieben werden, der Kern mit Luftspalten verdndert lediglich die einzu-
setzenden Zahlenwerte beim externen Feld und damit bei den Randbedingungen. Dieser
Einfluss wird separat in Kap. 9 betrachtet.

In den folgenden Abschnitten wird in drei Schritten ausgehend von dem trivialen Son-
derfall eines Rundleiters im homogenen senkrecht zur Drahtachse verlaufenden Magnet-
feld diese Vorgehensweise im Detail beschrieben. Der zweite Schritt behandelt den Uber-
gang zum nicht homogenen Feld und im dritten Schritt wird die Riickwirkung der Pro-
ximitystrome auf die Nachbardrihte erfasst. In Abschn. 4.2.3 wird an einem einfachen
Beispiel der gesamte Rechenablauf demonstriert und auch die Frage nach der Genauig-
keit bzw. der Konvergenz des Verfahrens diskutiert.
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4.2.1 Runddrahtim homogenen externen Magnetfeld

Um den Einstieg in diese Vorgehensweise moglichst einfach zu gestalten, betrachten wir
zunichst den in Abb. 4.7a dargestellten Sonderfall, bei dem sich ein unendlich langer
Runddraht in einem externen, senkrecht zur Drahtachse gerichteten homogenen zeitab-
hingigen Magnetfeld befindet.

Wegen der zeitlichen Periodizitidt mit der Kreisfrequenz w wird die Rechnung mit den
allein ortsabhiingigen komplexen Amplituden entsprechend Abschn. 1.9 durchgefiihrt.
Ausgehend von der externen magnetischen Feldstirke

6 H,. cos (w1 + ¢py) = (€, cos ¢ — €, sin @) Re {ﬁexej¢"‘ej‘“’} mit H,el (129 Eex
4.17)
kann ein zugehoriges externes Vektorpotential mithilfe der Beziehung
- S A LA (426 104, _ 94
€,CoS ¢ — €, sin H =rot[eA , ] ='¢,——Z —¢,—=& 4.18
( 1) ¢ ¢ (P) HoLL 7z ey (p. @) pp 90 ¢ 9 ( )
angegeben werden
A, (p.9) = poH ,psin g, (4.19)

Im Gegensatz zum Skineffekt ist die Feldverteilung jetzt von beiden Zylinderkoordina-
ten p und ¢ abhingig. Ausgangspunkt fiir die Berechnung der Wirbelstromverteilung im
Draht sind die Feldgleichungen fiir das z-gerichtete Vektorpotential, nimlich die Skinglei-
chung (1.57) im Bereich 1 innerhalb des Leiters

= 2 p dp  p? 0¢?

. A, 104, 1094 .
A4 142D 04, 4, 41 _ o?A, fir p<rp (4.20)

O

Abb. 4.7 a Rundleiter im dufieren homogenen Magnetfeld, b Stromdichte und Feldverteilung in-
folge des Proximityeftekts
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und wegen k = 0 bzw. o = 0 die Laplace-Gleichung im Bereich 2 auflerhalb des Leiters

A4, 1427 PA, 194, 194,
2 p dp  p? 0¢?

=0 fiir p>rp. 4.21)

Losungsansitze fiir diese partiellen Differentialgleichungen konnen mit der Methode der
Separation der Variablen aufgestellt werden. Wegen der eingeschlossenen Rotationsach-
se konnen die modifizierten Bessel-Funktionen zweiter Art nicht Bestandteil der Losung
innerhalb des Drahtes sein. Da die Losung der beiden Differentialgleichungen in Abhén-
gigkeit der Koordinate ¢ periodisch sein muss und das Integral der zum Vektorpotential
proportionalen Stromdichte iiber den Leiterquerschnitt verschwinden muss, konnen weder
eine von ¢ unabhingige noch eine linear mit ¢ ansteigende Losung existieren, so dass im
Raum 1 der vereinfachte Produktansatz mit zunédchst unbekannten Koeffizienten

Ay (p.9) =Y i (ap) [Cix coskg + Dy sink] (4.22)
k=1

aufgestellt werden kann. Als Losung der Dgl. (4.21) erhalten wir den allgemeinen Ansatz

o0

k —k
Ay (p0) =) |:A2k (%) + Bax (%) ] [Cok cosk + Dy sinkg],  (4.23)

k=1

in dem ebenfalls bereits die von ¢ unabhingige sowie die linear mit ¢ ansteigende Losung
weggelassen wurden.

Im AuBenraum p > rp setzt sich das Feld zusammen aus dem bereits vorhandenen
externen Feld (4.19) und einem zusitzlichen durch die im Draht induzierten Wirbelstro-
me hervorgerufenen Storanteil. Beide Anteile miissen durch die Gl. (4.23) darstellbar
sein. Der Storanteil muss mit wachsendem Abstand vom Leiter abklingen, so dass wir
im Raum 2 den neuen Ansatz

Ay (p.9) = A, (p. 9) + Asg, (p, )

00 —k
= uoﬁexp sin ¢ + Z (L) [Cox cosk@ + Doy sink @] (4.24)
k=1 \'D

erhalten. Im Leiterinneren kann eine Zerlegung in dieser Form nicht durchgefiihrt werden,
da das vorgegebene externe Feld keine Losung der Skingleichung (4.20) darstellt.

Die verbleibenden unbekannten Koeffizienten in den Ansitzen (4.22) und (4.24) wer-
den mithilfe der Randbedingungen auf der Drahtoberfliche, nimlich der Stetigkeit des
Potentials sowie der Stetigkeit der Normalableitung des Potentials

P : 34, 09A
A (rp,9) = A, (rp, @) und —L=-=2

4.25
9 % (4.25)

p=rp
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bestimmt. Diese Randbedingungen sind im vorliegenden Fall identisch mit der Forderung
nach der Stetigkeit der beiden Komponenten der magnetischen Feldstéirke H, und H, auf
der Drahtoberfliche. Als Ergebnis erhalten wir die Potentiale

A ~ 2 I (ap)
A (p, ) = poH,,—
aly(arp)

sing fiir p=<rp (4.26)
und

N . 2 2rp Ly (ar )
A, (p.9) = oA, [p -2 —DM} sing  fir p>rp. (4.27)
P ap Iy (arp)

Fiir die komplexe Amplitude der Stromdichte im Leiter gilt mit Gl. (4.1) die Beziehung

2H,, arpl (ap) .

J(p. ¢) = —&, sin @ . (4.28)
rp o (arp)

In Abb. 4.7b ist die Amplitude der induzierten Wirbelstromverteilung (4.28) fiir das Ver-
hiltnis rp /6 = 5 dargestellt. Die Strome sind am oberen und unteren Rand des Leiters
entgegengesetzt gerichtet. Sie erzeugen ein Feld, das dem erregenden x-gerichteten Feld
entgegenwirkt. Am oberen Rand flieBen die Strome also in die Zeichenebene hinein, am
unteren Rand dagegen aus der Zeichenebene heraus. Das iiber den Leiterquerschnitt gebil-
dete Integral dieser Strome verschwindet zwar, dennoch kénnen an den beiden Rindern
des Runddrahtes extrem hohe Verluste entstehen. Die Wirbelstrome erzeugen ihrerseits
ein magnetisches Feld dhnlich dem eines Liniendipols, das sich dem urspriinglich homo-
genen Feld iiberlagert und eine Verdringung des Feldes aus dem Drahtinneren zur Folge
hat. Bezogen auf die Richtung des externen Feldes wird das resultierende Feld im Auflen-
bereich vor und hinter dem Draht (links und rechts von dem Draht in Abb. 4.7b) reduziert,
auf den Seiten (oberhalb und unterhalb) dagegen verstérkt.

Fiir die Berechnung der Gesamtverluste im Draht ist es wichtig, dass die durch das
externe Magnetfeld verursachten Proximityverluste P, unabhingig von den rms- und
Skinverlusten im Draht berechnet werden diirfen. Wegen der Orthogonalitit der Losungs-
funktionen in den Stromverteilungen hinsichtlich der Koordinate ¢ (Konstante in GI. (4.6)
und sin(¢) bei Gl. (4.28)) konnen sie unabhingig voneinander berechnet werden. Die
beim Quadrieren der gesamten Stromverteilungen (Uberlagerung der Ergebnisse (4.6) und
(4.28)) entstehenden gemischten Glieder fallen niimlich bei der Integration iiber ¢ in den
Grenzen von 0 bis 2w weg. Diese Orthogonalitit bleibt auch erhalten, wenn wir anschlie-
Bend den allgemeinen Fall eines inhomogenen dufleren Feldes betrachten.
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Der zeitliche Mittelwert der Proximityverluste wird wieder mithilfe des Poyntingschen
Vektors aus der Beziehung

2
Lo~ amy 1 I L o _
PProx = §|Z_|ZR = _ERe / [ez;i (rD’ (P) X e‘Pﬂw (rDa (P)j| *€I'D d(P
0
2
ZVD A~ A %
= 5 Re J(rp. @) H, (rp, ¢) de (4.29)

0

berechnet. Mit der Stromdichte nach GI. (4.28) und der Tangentialkomponente der ma-
gnetischen Feldstirke auf der Drahtoberfliche

. 1 94
ﬂ(p(rD’(p)=_ —

Mo 9p arply (arp)

. I
=24, [1 M} sin g, (4.30)

P=rp

deren konjugiert komplexer Wert einzusetzen ist, folgt

2
21 A I Ak I *
P = —Re iﬂwﬂa 1— M / (sin ¢)? do
K I (@rp) arply (arp)
0

_ 2_nlﬁiR {arph (ocrp)} (4.31)
Io (OH"]_))

Die Proximityverluste sind proportional zur Drahtldnge / und zum Quadrat der Amplitude
der externen magnetischen Feldstirke. Das Ergebnis ldsst sich dhnlich wie die Skinver-
luste durch Einfiihrung eines dimensionslosen Proximityfaktors D, auf einfache Weise
darstellen

)

K

I+]

w} ind o=—1. (432

Pme =
! Io (arp)

H2D, mit D, =2nRe %
Der Proximityfaktor D; ist in Abb. 4.8 sowohl im linearen als auch im doppelt logarith-
mischen Maf3stab dargestellt.

Aus dem rechten Teilbild ist zu erkennen, dass der Proximityfaktor im Bereich rp /6 <
1 mit der 4. Potenz ansteigt. Die Verluste (4.32) steigen in diesem Bereich also mit dem
Quadrat der Frequenz und mit der 4. Potenz vom Radius rp, d.h. mit dem Quadrat der
Querschnittsflache nr%. Im oberen Frequenzbereich rp/§ > 2 steigen diese Verluste nur
noch linear mit rp /§, d. h. mit der Wurzel aus Frequenz und Querschnittsfléiche.

Zum Vergleich der Proximityverluste nach Gl. (4.32) bei Kupfer bzw. Aluminium
betrachten wir die Abb. 4.9. Fiir die gleichen Drihte und fiir den gleichen Frequenz-
bereich wie in Abb. 4.6 ist jetzt das Verhiltnis D,/k mit den beiden Leitfihigkeiten
Kcw = 56 m/ Qmm? und ky; = 35 m/ Qmm? dargestellt.
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Fiir ein gegebenes Material hingen die Kurven nur vom Drahtradius rp und der Fre-
quenz f ab. Diese beiden Parameter sind in dem Proximityfaktor nach Gl. (4.32) nur
in dem Produkt o rp ~ rp+/f enthalten. Bei konstant gehaltenem Produkt rp 1/f ergibt
sich immer die gleiche Kurve, d. h. bei einem geédnderten Drahtradius verschiebt sich die
Kurve lediglich entlang der Frequenzachse. Die Schnittpunkte der Kurven fiir die bei-
den Materialien liegen bei dem Wert (rp/mm) - (f/kHz)'/? ~ 4,264. Ist das Produkt
aus dem Drahtradius in mm und der Wurzel aus der Frequenz in kHz kleiner als die-
ser Wert, dann ist das Verhiltnis Ds/k nach Abb. 4.9 bei Aluminium kleiner als bei
Kupfer. Mit der in Abb. 4.8 angegebenen Approximation des Proximityfaktors in die-
sem unteren Bereich ergibt sich eine maximale Reduzierung der Verluste um den Faktor
Pyi/Pcy = kai/kcy ~ 0,625. Der Frequenzbereich, in dem dieser Vorteil ausgenutzt
werden kann, dehnt sich bei diinneren Drihten deutlich in Richtung hoherer Frequenzen
aus. Oberhalb der Schnittpunkte geht der Proximityfaktor in den flachen Anstieg iiber.
Mit der Approximation in diesem Bereich ergibt sich eine maximale Erhohung der Ver-
luste in Aluminium gegeniiber Kupfer um den Faktor Py;/Pc, = (kcu/kar)'/? ~ 1,265.
Die Herleitung dieser Approximationen ist in Abschn. 14.5 angegeben. Eine detailliertere
Darstellung der beschriebenen Zusammenhiinge insbesondere fiir den Ubergangsbereich
zeigt die Abb. 4.10.

Die Anderung der Verluste ist bei sonst gleichen Daten eine unmittelbare Folge der
unterschiedlichen Leitfdhigkeiten. Damit ist auch der Temperatureinfluss auf diesen Ver-
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lustmechanismus einfach abzuschitzen. Der spezifische Widerstand des Leitermaterials
p = 1/« steigt pro Temperaturerhhung von 1° bei Kupfer um 0,39 % und bei Alumini-
um um 0,38 % bezogen auf den Wert bei 20 °C. Die abnehmende Leitfahigkeit kann also
in Abhiingigkeit von dem Produkt rp /f gemiB Abb. 4.9 zu einer Erhohung oder auch zu
einer Reduzierung der Proximityverluste fiihren.

Ist der Wickelaufbau einer Spule oder eines Transformators bekannt, dann kann die
magnetische Feldstdrke innerhalb des Wickelfensters und damit an der Position der ein-
zelnen Windungen berechnet werden. Legt man also fiir jeden Draht das externe Feld,
berechnet an der Stelle seines Mittelpunktes, zugrunde, dann kénnen die Proximityver-
luste mit GI. (4.32) relativ gut abgeschitzt werden. Diese Ergebnisse sind bereits deutlich
besser als die Verwendung einer Ersatzfolie, da die zweidimensionalen Effekte bei der
Feldverteilung bereits beriicksichtigt werden, insbesondere, wenn auch der Einfluss des
Kerns auf die Feldverteilung entsprechend Kap. 9 mit einbezogen wird. Die beiden noch
nicht beriicksichtigten Einfliisse, ndmlich die inhomogene Feldverteilung sowie der Bei-
trag der Proximitystrome zum Feld werden in den folgenden Abschnitten betrachtet.

4.2.2 Runddrahtiminhomogenen externen Magnetfeld

In einem praktischen Wickelaufbau liegen die Dréhte dicht beieinander, d.h. das exter-
ne Magnetfeld ist nicht homogen, sondern ortsabhingig. Besonders ausgeprigt ist diese
Situation in der Nihe von Luftspalten. Um den Einfluss der Feldinhomogenititen zu
beriicksichtigen, muss eine ausfiihrlichere Rechnung durchgefiihrt werden [1]. Wir be-
trachten jetzt die verallgemeinerte Situation, bei der sich der Draht aus Abb. 4.7 in einem
beliebig ortsabhingigen senkrecht zur Drahtachse orientierten zeitabhidngigen Magnetfeld
befindet.

Ausgangspunkt sind wieder die bereits angegebenen Feldgleichungen mit den Lo&-
sungsansitzen (4.22) und (4.24). Der Unterschied zur bisherigen Losung besteht darin,
dass das in GI. (4.24) eingesetzte externe Potential, das die ortsabhiingige Verteilung des
externen Feldes beschreibt und die Wirbelstrome im Draht verursacht, jetzt eine andere
(verallgemeinerte) Form annimmt. Dieses externe Feld, z. B. infolge der Nachbardrihte,
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geht nur in die an der Drahtoberfliche zu erfiillenden Randbedingungen ein und muss
daher nur auf dem Zylindermantel p = rp bekannt sein. Da wir es auf jeder Stelle des
Drahtumfangs berechnen konnen und da es in @-Richtung mit 27 periodisch sein muss,
konnen wir die beiden Feldstirkekomponenten mithilfe der Fourier-Entwicklung in der
folgenden allgemeinen Form

kmax

ﬁpex (rp, @) = Zék coskq + by sinkg (4.33)
k=1
kmax R

H,, (rp,¢) = Zék coskg + d, sinkg (4.34)
k=1

mit bekannten Koeffizienten @, bis i « darstellen. Der bisher behandelte Fall des homoge-
nen externen Feldes (4.17) ist als Sonderfall mit dem allein auftretenden Eigenwert k = 1
und mit den Koeffizienten

ay=-d,=H, und b =¢ =0 (4.35)

in der jetzigen verallgemeinerten Betrachtung mit enthalten. Die praktische Berechnung
der Koeffizienten ist in Abschn. 4.2.3 an einem einfachen Beispiel mit nur zwei Windun-
gen ausfiihrlich beschrieben.

Der weitere Verlauf der Rechnung ist der gleiche wie bei dem vorab betrachteten
Sonderfall des homogenen Feldes. Die Forderung nach der Stetigkeit der Tangentialkom-
ponente der magnetischen Feldstirke liefert die erste Bestimmungsgleichung

H(pl (rD’ (P) _(pZS[ (rD7 ('p) +£q)ex (rD’ (P)
. 1 94 1 94
(14.26) A, _ 1 8_2St

o dp  po 0p

_q)ex (r]_), (P) (436)

und die Forderung nach der Stetigkeit der Normalkomponente liefert die zweite Bestim-
mungsgleichung

H, (rp.¢) = H g, (rp. ¢) + H . (rp. ¢)
oAy _ 1 ady,
1o pIQ — po pI@
fiir die unbekannten Koeffizienten in den Ansitzen (4.22) und (4.24). Nach Einsetzen

dieser Ansitze in die beiden Gleichungen (4.36) und (4.37) liefert ein einfacher Koeffizi-
entenvergleich die resultierenden Potentiale

_pex (I‘D, (P) (437)

A (p<rp,g) = Mof aI:kl((Z;)sz) [ (ék + Qk) coskq + (ék —ik) sinkq)]

(4.38)
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innerhalb des Leiters und

kmax k
A r r )
Ayg, (P=rp, @) = o Z (?D) TD [—Qk coskg + Z2, smkq)]

(4.39)
k=1
auBerhalb des Leiters mit den Abkiirzungen
_ Iy (arp) o
Zl, =k(b — b d
= <_k - Qk) arply @rp) & "
. s Iy (arp) .
Z2, =k —d;)——————a,. 4.40
==k (Qk _k) OerIk—l (OH’D) L ( )

Die Stromdichteverteilung innerhalb des Drahtes ist mit GI. (4.1) durch

= o .9 = 6 3 [ (6 ) cosky+ (i —d) sink]
k=1 """

(4.41)
gegeben. Fiir die Feldstirkekomponenten innerhalb des Drahtes folgt
kmax
kT (ap)

ﬁp (p<rp.¢) = 2 w0 Ly (@rp) [(Qk _ik> cosk¢g + (ék + ﬁk) Sink(P] (4.42)

und

kmax L

. 2oLk (ap) — Tx—1 (@p)
Hyp<rp.¢)=y =
k=1

s @rp) [— (ék + ék) cosko+ (Qk - ik) sink(p] :

(4.43)
Im AuBenraum gilt die Uberlagerung
H,(p>rp.¢) =H,, (0.9) + H g (p.¢) (4.44)
H,(p=rp.¢) = Hy (p.¢) + H g, (02 9) (4.45)
mit der durch die Stromverteilung im Draht hervorgerufenen Feldstirke
R kmax D k+1
H 5 (p.¢) = Z (?) [Z2; coskq + Z1; sinkg] (4.46)
k=1
R Kmax p k+1
Hops (0.0) =Y (?) [~Z1, coske + 22 sinke] . 4.47)
k=1
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Damit ist das Randwertproblem vollstindig geldst und die resultierende Feldverteilung ist
bekannt. In einem Wickelpaket muss diese Rechnung fiir jeden einzelnen Draht durchge-
fiihrt werden.

Die Berechnung der Verluste erfolgt schlielich wieder mit dem Poyntingschen Vektor
nach GI. (1.71) und liefert das Ergebnis

ks
I SR r e A . arply (arp)
Py = E};(@ &+ lay —dy ) - Dok mit Dy = ZnRe{—Ik1 @ |
(4.48)

das fiir den Sonderfall des homogenen externen Feldes mit GI. (4.35) in das Ergebnis
(4.32) iibergeht. Der bisher verwendete Proximityfaktor D;, der bei einem Runddraht
im homogenen externen Feld auftritt, entspricht nach der verallgemeinerten Definition
in Gl. (4.48) dem Wert Dy ;.

In Abb. 4.11 sind die Proximityfaktoren Dy fiir k = 1..4 dargestellt. Man erkennt, dass
bei den iiblichen Designs mit Drahtradien in der Gro3enordnung der Eindringtiefe die ho-
heren Harmonischen, d.h. die Anteile mit hoheren k-Werten, einen deutlich geringeren
Beitrag zu den Verlusten leisten. Da gleichzeitig die Amplituden bei der externen Feld-
stirke auf den Drahtoberfldchen fiir wachsende k-Werte abnehmen, ist eine Beschrinkung
fiir den Laufindex auf ky,,x = 3 bei der Verlustberechnung vollkommen ausreichend.

Im Falle eines als Fourier-Reihe (4.11) dargestellten nicht sinusformigen periodischen
Stroms erhalten wir auch fiir das Magnetfeld eine Darstellung in Form einer Summe tiber
alle Oberschwingungen. Die Proximityverluste (4.48) miissen in diesem Fall fiir alle zeit-
lichen Oberschwingungen separat berechnet und anschlieBend addiert werden, so dass die
verallgemeinerte Formel

oo [k
l max N R . N
}Znu:: Z;;ZE: [j{:(ﬁbkﬂ +'£kﬁ|2_%|an__koA2)'l)&kn]

n=1 Lk=1

(4.49)

I
mit Dy, = 27Re % ng

Ly (aurp)
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mit den Abkiirzungen «,, aus Gl. (4.16) gilt. Der Zidhlindex n kennzeichnet die n-te zeit-
liche Oberschwingung fiir das Magnetfeld eines periodischen Stroms nach Gl. (4.11), der
Zihlindex k kennzeichnet die k-te ortliche Oberschwingung des externen Magnetfelds auf
der Drahtoberflache nach Gl. (4.33) bzw. (4.34).

423 Riickwirkung der Proximitystrome auf das externe Magnetfeld

Die mit Gl. (4.41) in den Dréhten berechneten zusétzlichen Stromverteilungen rufen eben-
falls Magnetfelder hervor, die mit den bereits angegebenen Gleichungen berechnet werden
konnen. Damit verdndern sich aber auch die bisher zugrunde gelegten externen Felder auf
den Drahtoberfliachen, d. h. zu den bisherigen Koeffizienten in den Gln. (4.33) und (4.34)
miissen die Beitrige infolge der zusétzlichen Proximitystrome hinzugefiigt werden und
der in Abschn. 4.2.2 beschriebene Rechengang muss wiederholt werden. Im Endeffekt
lauft es auf ein iteratives Verfahren hinaus, das bei der Programmierung lediglich eine
zusitzliche Schleife bedeutet. Wir wollen die Vorgehensweise nochmals kurz zusammen-
fassen:

1. In einem ersten Schritt wird in allen Dréhten eine homogene Stromverteilung iliber
den Drahtquerschnitt zugrunde gelegt. Der Skineffekt muss dabei nicht berticksichtigt
werden, da die Verdriangung des Stroms an die Oberflache der Dréhte deren Au3enfeld
nicht verédndert. Bei zeitlich periodischen aber nicht sinusférmigen Strémen wird die
Rechnung fiir jede Oberschwingung separat durchgefiihrt. Die Verluste bei den einzel-
nen Oberschwingungen werden am Ende addiert. Fiir die Berechnung der erregenden
Feldstirke auf der Oberflidche eines Drahtes werden das Au3enfeld der anderen Drihte
und die Beeinflussung durch den Kern benétigt (s. Abschn. 9.1). Bei Transformatoren
mit mehreren Wicklungen werden natiirlich die Beitrdge von allen Wicklungen unter
Beriicksichtigung der Phasenbeziehungen mit einbezogen.

2. Mit der Kenntnis der externen Feldstirke auf der Oberfliche eines Drahtes, d. h. der
Koeffizienten in den Gln. (4.33) und (4.34), kann zwar die Verteilung der Proximity-
strome im Draht mit Gl. (4.41) direkt angegeben werden, diese Auswertung ist aber
nicht erforderlich, da lediglich das von den Proximitystromen im Auflenbereich des
Drahtes hervorgerufene zusitzliche Magnetfeld gemil3 den Gln. (4.46) und (4.47) be-
notigt wird.

3. Der folgende Schritt besteht darin, die Felder auf den Drahtoberflichen, d. h. die Ko-
effizienten in den Gln. (4.33) und (4.34) unter Einbeziehung der hinzugekommenen
Storfelder von allen Drihten neu zu berechnen.

4. Ab jetzt wiederholen sich die Schritte 2 und 3, und zwar so lange bis ein definiertes
Abbruchkriterium erfiillt ist. Ein moglicher Ausstieg aus dieser Schleife ist gegeben,
wenn sich die Verluste praktisch nicht mehr dndern.
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Bei dieser iterativen Vorgehensweise stellt sich natiirlich die Frage nach der Rechenzeit.
Da die induzierten Wirbelstrome in den Dréhten aber Dipol- oder bei htheren Eigenwer-
ten k Multipolcharakter aufweisen, klingt das Storfeld infolge dieser Strome nach auflen
schnell ab, so dass das Verfahren extrem gut konvergiert und bereits nach zwei bis maxi-
mal drei Schritten abgebrochen werden kann (vgl. das folgende Beispiel).

Diese Methode ist nicht nur wesentlich schneller als jedes numerische Verfahren, sie
ist auch extrem flexibel. Sie erlaubt die Berechnung der Verluste in Runddridhten und HF-
Litzen

e bei beliebiger Positionierung der Drihte auf dem Wickelkorper (eine lagenorientierte
Wickelgeometrie wird nicht vorausgesetzt),

bei gleichzeitiger Verwendung von Runddrihten unterschiedlicher Durchmesser,

bei Wicklungen mit parallel geschalteten Drihten,

e bei Wicklungen mit Hochfrequenzlitzen, sofern das Verhalten der Litze im externen
Magnetfeld bekannt ist (vgl. Abschn. 4.4),

bei der Verwendung zusitzlicher Folienwindungen, deren Magnetfeld in die Oberfla-
chenfeldstirken einbezogen werden kann,

bei Transformatoren mit beliebiger Anzahl von Sekundirseiten,

bei verschachtelten Wicklungen,

bei beliebig periodischen Stromformen durch Anwendung der Fourier-Entwicklung ge-
mil Gl. (4.11),

bei beliebigen Eindringtiefen,

bei Kernen mit beliebiger Positionierung auch von mehreren Luftspalten, da die vom
Kern und den Luftspalten verursachten Felder lediglich die Koeffizienten in den Ober-
flichenfeldstirken in GI. (4.33) und GI. (4.34) in bekannter Weise beeinflussen (vgl.
Kap. 9).

Beispiel

Zur Berechnung der Proximityverluste in einem Runddraht wird das externe Magnet-
feld auf seiner Oberfliche entsprechend den Gln. (4.33) und (4.34) bendtigt. Diese
Formeln gelten fiir den Fall, dass sich der Draht mit seinem Mittelpunkt im Ursprung
eines zylindrischen Koordinatensystems befindet. Wir betrachten jetzt den in Abb. 4.12
dargestellten allgemeinen Fall mit zwei kreisformigen Windungen der Radien a; und
a,, die sich in den Ebenen z,,,; und z,,,, befinden. Die Durchmesser der Drihte betragen
2r; bzw. 2r,. Die Strome in den Drihten werden durch ihre komplexen Amplituden
beschrieben.

Im ersten Schritt wollen wir die beiden Feldstirkekomponenten auf der Oberfldche
des Leiters 2 infolge des Stroms im Leiter 1 berechnen. Dazu legen wir ein kartesi-
sches Koordinatensystem (x,y) bzw. ein zylindrisches Koordinatensystem (r, {r) mit
seinem Ursprung in die Mitte des Leiters 2. Die beiden Einheitsvektoren in Richtung
wachsender Koordinatenwerte r und \ sind €, und €,,. Die Punkte auf der Oberfliche
des Leiters besitzen den Mittelpunktsabstand r,. Mit der Winkelkoordinate | muss die
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Abb. 4.12 Zur Berechnung
der Proximityverluste in
Wickelpaketen

gesuchte Feldstédrke nach Gl. (4.33) und (4.34) dann die folgende Form annehmen

kmax
ﬁrex (r2’ l!j) = Zék Ccos k\lf + ék sin kl!} (450)
k=1
kmax n
Ew (r2, ) = Zék cosk{ + d, sinky. 4.51)
k=1

Diese Feldstirke wird von dem Wert des eingepridgten Gesamtstroms im Leiter 1 verur-
sacht. Die spiter durchgefiihrten Iterationsschritte gemifl der Beschreibung zu Beginn
dieses Abschnitts erfassen nur noch den Einfluss der Proximitystréme. Dabei ist zu be-
achten, dass diese Proximitystrome nicht den Wert des Gesamtstroms durch den Leiter
verdndern, sondern ausschlielich die ortsabhédngige Verteilung des Stroms innerhalb
des Leiters. Das bedeutet aber, dass die im jetzigen ersten Schritt berechnete Ober-
flichenfeldstdrke den iiberwiegenden Teil der Proximityverluste bestimmt und durch
die nachfolgenden Iterationsschritte nur noch kleine Anderungen erfihrt. Aus diesem
Grund legen wir, im Hinblick auf moglichst exakte Ergebnisse bei der Berechnung der
Oberflachenfeldstirke, die wirkliche Kreisform der Leiterschleife 1 zugrunde, im Ge-
gensatz zu den spiteren Iterationsschritten, bei denen die Leiter zur Vereinfachung als
parallel verlaufende unendlich lange Drihte behandelt werden kénnen. Da sich die Pro-
ximitystrome auch nur noch auf die unmittelbar benachbarten Leiter auswirken, kann
bei den nachfolgenden Iterationsschritten der Beitrag der separaten Riickleiter auf das
externe Feld dann ebenfalls vernachlissigt werden.

Um die Koeffizienten der Fourier-Darstellung der beiden Feldstirkekomponenten
auf der rechten Seite der Gln. (4.50) und (4.51) berechnen zu konnen, miissen die
von der Koordinate { abhingigen Feldstirkeverldufe auf der linken Gleichungsseite
bekannt sein. Da diese mit 27 periodischen Verldufe stetige Funktionen sind, ist eine
numerische Fourier-Entwicklung basierend auf endlich vielen Stiitzstellen vollkommen
ausreichend. Zu diesem Zweck legen wir 16 dquidistante Stiitzstellen auf der Oberfli-
che des Leiters 2 im Abstand /8 fest, in denen die vom Leiter 1 verursachte Feldstirke
berechnet wird.

Die Feldstirke einer kreisformigen in der Ebene z = 0 gelegenen Leiterschleife ist
in den Gln. (12.8) und (12.9) angegeben. Mit der Koordinatenverschiebung um z,,,
dem Zahlindex i = 0, 1, ..inax — 1 und ix = 16 liegen die markierten Stiitzstellen an
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den Positionen

pi = ax + rycosy, z; = Az + rysiny;,
Az = 2y — Zy, Ui = ——2x. (4.52)

lmax

Die Feldstidrke im i-ten Punkt auf der Oberfliche ist dann gegeben durch

~ 2, 2.4 2

d - 2 Zj m ajy + pl‘ +Zi

H(p;.2) = &i,—— |— | ———5—5E(m) —K(m)
drp; V arpi | (a; — pi) + z;

[ m pi —
+ € €, 147_[ a1p; |:(al—Pz E(m)+K(m):|

= épﬂp (pl ’ Zi) + elﬂz (pl ’ Zi) (453)

da,p;

S ) B (4.54)
(a1 +p)* +22

nach GI. (12.10). Es ist zu beachten, dass sich die Einheitsvektoren in dieser Glei-
chung auf ein zylindrisches Koordinatensystem beziehen, dessen Mittelpunkt mit dem
Mittelpunkt der Leiterschleife 1 (p = 0, z = z,,1) zusammenfillt. Zur Umrechnung
dieser Komponenten in die Normal- bzw. Tangentialkomponente auf der Oberfliche
des Leiters 2 muss aber ein Koordinatensystem verwendet werden, dessen Mittelpunkt
mit dem Mittelpunkt des Leiters 2 (p = a», Z = z,,,») libereinstimmt. Mit den in der
Abb. 4.12 eingetragenen Koordinatenachsen x und y gelten nach Gl. (14.4) die Zusam-
menhinge

€ =€ =¢cosy—¢€,siny und € =e€, =€siny+ e;cos|. (4.55)

Damit konnen die Feldstarkekomponenten in den i Stiitzpunkten auf der Oberfliche
des Leiters 2 mit p; und z; aus Gl. (4.52) angegeben werden

ﬁex (r2, W) = (& cosy; — & siny;) H 1:1 (pi.z;) + (&sin Uy + &, cos ;) H, (pi.7;)
=& [, (. z)cos by + A, (pi.z) sin
[ﬂz (pi.zi)cosW; — H, (p;.z;) sin llfi]
=&.H, (Vi) + &,H, () . (4.56)
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Die gesuchten Koeffizienten @, bis QA « inden Gln. (4.50) und (4.51) erhilt man aus der
bekannten Fourier-Entwicklung mithilfe der Beziehungen

Imax—1 _

. i - A i +1 i
a, = ﬁ Z _ﬂr (¢i+l)—ﬂr(l!}i)] (cosk — 2w —coski ) 271), (4.57)
i=0 max max
. imax_l : ;
~ I max Mo~ ~ . i +1 . 1
b, = EyEm; Z _ﬂr (Wit)—H, (1!;,-)] (smk — 2r —smki ) 271), (4.58)
i=0 max max
. imax_l : ;
N Imax [ A Y l + 1 l
& =553 Z _ﬂw (Wiv1) —H,, (\p,-)] (cosk — 2 —coski ) 271), (4.59)
i=0 max max
- AU S A . i+ . i
dy = 5555 3 Ay (W) = By, ()] (sink=——27 —sink—2x ) . (4.60)
2k*m L Imax Imax

i=0

Zur Veranschaulichung werten wir ein Zahlenbeispiel mit zwei Windungen innerhalb
einer Lage aus. Gegeben seien die Amplitude des Stroms i = 1 A sowie die Abmes-
sungen

a,=a,=10mm, r;=r,=05mm, Az=1,1mm. 4.61)

Die beiden Windungen sind im richtigen Abmessungsverhiltnis in Abb. 4.13a mit ein-
gezeichnet. Diese Abbildung zeigt die Normal- und Tangentialkomponente der Ober-
flichenfeldstirke auf dem oberen Leiter 2, die von dem im Leiter 1 flieBenden Strom
verursacht wird. Der Strom im Leiter 1 wird bei diesem ersten Schritt als diinner Strom-
faden in der Mitte des Leiters angenommen. Bei einem homogenen Feld miissten diese
Kurven nach Gl. (4.17) ideal sinusférmig sein. Die Abweichung dieser beiden Kurven
von der reinen Sinusform ist ein Mal fiir die Inhomogenitit des Feldes. Die Kreu-
ze markieren die 16 dquidistanten Stellen, an denen die Feldstirkekomponenten auf
der Leiteroberfliche nach GI. (4.56) berechnet wurden. Die durchgezogenen Kurven
sind mithilfe der GIn. (4.50) und (4.51) mit k;,x = 5 und mit den Koeffizienten nach
Gl. (4.57) bis GI. (4.60) berechnet.

Die Abb. 4.13b zeigt die gleichen Ergebnisse fiir den Fall, dass der Abstand zwi-
schen den beiden Windungen auf 3,3 mm erhoht wird. Diese Liicke entspricht der
Abmessung von zwei Drahtdurchmessern. Mit wachsendem Abstand zwischen den
betrachteten Windungen nimmt nicht nur die Amplitude der Feldstirke stark ab, der
Kurvenverlauf ndhert sich auch erkennbar der Sinusform. Das bedeutet aber auch, dass
lediglich die benachbarten Windungen (und natiirlich der Luftspalt) einen Beitrag zu
den Harmonischen k > 1 liefern und so wie bisher beschrieben behandelt werden
miissen. Fiir die weiter entfernten Windungen im Wickelfenster geniigt die Erfassung
des homogenen Feldanteils. Diesen erhilt man einfach dadurch, dass man das Feld im
Mittelpunkt des Leiters nach Betrag und Richtung infolge der Strome in allen Win-
dungen, die einen Mindestabstand zum betrachteten Leiter aufweisen, zusammenfasst.
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Abb. 4.14 Einfluss der Iterationen auf die berechneten Proximityverluste bei a geringem und b gro-
Berem Abstand zwischen den Windungen

Bei mehreren Wicklungen mit unterschiedlichen Strémen miissen natiirlich die Phasen-
beziehungen zwischen den Stromen bei der Uberlagerung beriicksichtigt werden. Bei
nicht sinusférmigen Stromen gilt diese Betrachtung fiir alle zeitlichen Oberschwingun-
gen.

Entsprechend der bisherigen Vorgehensweise wurden bei der Berechnung der Ko-
effizienten @, bis i « die inhomogene Feldverteilung beriicksichtigt, nicht aber die
Riickwirkung der Proximitystrome auf das Feld. Die Berechnung der Verluste in den
beiden Windungen mithilfe von GI. (4.48) fiihrt auf die obere Kurve in Abb. 4.14a.
Diese zeigt die Proximityverluste in den beiden Windungen als Funktion der Frequenz
fiir die eingangs angegebenen Daten.

Folgt man jetzt der zuvor beschriebenen Methode, dann muss die Feldstirke auf der
Oberflache der Leiter um den nach Gl. (4.46) und (4.47) gegebenen Beitrag der Pro-
ximitystrome erweitert werden. Die erneute Anwendung der Fourier-Entwicklung ent-
sprechend den Gln. (4.57) bis (4.60) fiihrt auf modifizierte Koeffizienten und schlief3-
lich auf die in der Abb. 4.14a mit 1 gekennzeichnete Kurve. Die frequenzabhéngigen
Verluste sind wegen der gleichen Stromrichtung in den beiden Schleifen jetzt deutlich
niedriger. Die Uberlagerung der urspriinglichen Stromverteilung mit den Proximity-
stromen fiihrt dazu, dass der Strom im oberen Leiter 2 nach oben verdringt, der Strom
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im unteren Leiter 1 dagegen nach unten verdrdngt wird, also jeweils in Richtung der
groferen magnetischen Feldstirke im Gleichstromfall. Der zunehmende mittlere Ab-
stand zwischen den Stromen verursacht die abnehmenden Verluste. Bei entgegen ge-
richteten Stromen wiirden die Verluste jetzt ansteigen. Die Wiederholung der Schritte
in einer zweiten und dritten Iteration liefert die Kurven mit den Nummern 2 und 3.
Man erkennt, dass das Ergebnis trotz des minimalen Abstands zwischen den beiden
Windungen extrem schnell konvergiert.

Die Abbildung enthilt eine weitere gestrichelte Kurve. Diese wurde mit einem
homogenen externen Feld nach Abschn. 4.2.1 berechnet. Als Feldamplitude wurde der-
jenige Wert zugrunde gelegt, der sich im Mittelpunkt eines Leiters infolge des Stroms
im Mittelpunkt des anderen Leiters einstellt. Diese Rechnung ist wesentlich einfacher
und schneller, fiihrt aber infolge des geringen Leiterabstands zu merklichen Unterschie-
den im Ergebnis.

Die Abb. 4.14b zeigt die gleichen Kurven fiir den Fall, dass die Windungen den ein-
gezeichneten groferen Abstand voneinander aufweisen. Aus den Ergebnissen ldsst sich
schlussfolgern, dass ab einem bestimmten Abstand zwischen den Windungen, z. B. drei
Drahtdurchmesser, die vereinfachte Rechnung mit dem homogenen Feld hinreichend
genau ist. Die Feldstdarke wird im Mittelpunkt des Drahtes ermittelt, auf Iterationen
infolge der Proximitystrome kann verzichtet werden.

4.3 Auswertungen

Als erstes Beispiel untersuchen wir den Einfluss des Drahtabstands innerhalb einer Lage
auf die Proximityverluste. Dazu betrachten wir eine einlagige Wicklung mit 15 Windun-
gen auf einem Wickelkorper mit kreisformigem Querschnitt. Der Radius der Windungen
sei a = 20mm. Der Effektivwert des Stroms betrdgt 1 A, die gewéhlte Frequenz ist
100 kHz. Die Abb. 4.15 zeigt die Proximityverluste fiir zwei unterschiedliche Drahtdurch-
messer d als Funktion des Abstands zwischen den einzelnen Windungen, und zwar sowohl
in linearer als auch in doppelt logarithmischer Darstellung. Der minimale Abstand ist
durch den Drahtradius und die Dicke der Lackisolation gegeben. Im linken Teilbild ist
sehr gut der Einfluss eines bereits geringen zusitzlichen Drahtabstands zu erkennen. Bei
grofen Drahtabstinden fiihrt eine weitere Zunahme des Abstands zwar zu weiterhin ab-
nehmenden Proximityverlusten, die Reduzierung bei den Absolutwerten fillt aber nicht
mehr so sehr ins Gewicht. Zusitzlich ist zu bedenken, dass die zunehmende Drahtlinge
proportional in die rms- und Skinverluste eingeht und damit den Riickgang der Gesamt-
verluste zum Teil wieder kompensiert.

Im rechten Teilbild ist zu erkennen, dass die Proximityverluste ndherungsweise quadra-
tisch mit dem Abstand zwischen den Windungen abnehmen. Betrachtet man die Vertei-
lung der Verluste iiber die einzelnen Windungen, dann stellt man eine deutliche Zunahme
der Verluste zum Rand der Lage hin fest. Die Ursache liegt in der deutlich hoheren Feld-
stirke am Rand der Lage. Bei den ganz auflen liegenden Windungen iiberlagern sich die



4.3 Auswertungen 97

60 100

P
Zprox 50 FE— d=1mm
mW 40

T 30 10

0,5 mm
20 \

0,5 mm

10

0 1
0 1 2 3 4 5 0,1 1 10

— abst/mm — abst/mm

Abb. 4.15 Proximityverluste in einer Lage in Abhéngigkeit vom Mittelpunktsabstand der Windun-
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Felder aller anderen Windungen additiv, bei einer Windung in der Mitte der Lage kompen-
sieren sich dagegen die Felder teilweise, wenn Windungen auf gegeniiberliegenden Seiten
in gleichem Abstand liegen.

Als zweites Beispiel betrachten wir die in Abb. 2.15 dargestellten Wickelanordnun-
gen mit den gleichen dort bereits zugrunde gelegten Daten. Der Strom besitzt wieder den
Effektivwert /,,,; = 1 A und fiir die Frequenz gilt f = 100kHz.

Die rms- und Skinverluste nach Gl. (4.10) fiir eine einzelne Windung betragen mit
den angenommenen Daten ziemlich genau 4 mW. Die gestrichelte Kurve in Abb. 4.16
entspricht der Multiplikation dieses Wertes mit der Windungszahl, d.h. diese Kurve be-
schreibt die Verluste fiir eine einlagige Wicklung bei Vernachlédssigung der Proximityver-
luste. Die zusitzliche Beriicksichtigung dieser Verluste nach Gl. (4.48) liefert die dariiber
liegende Kurve. Bei N = 40 steigen die Gesamtverluste damit von 160 mW auf 392 mW
an. Die Verteilung der Proximityverluste iiber die Windungen ist nicht homogen, an den
Enden der Lage sind sie etwa um den Faktor 3 hoher als in den Windungen in der Lagen-
mitte. Die Ursache ist die gleiche wie im vorangegangenen Beispiel. Wird die Breite des
Wickelkdrpers nun so eingeschrénkt, dass nur noch 20, 10 oder 5 Windungen in einer La-
ge untergebracht werden konnen, dann erhoht sich die Zahl der Lagen, bei N = 40 auf 2,
4 bzw. 8 voll besetzte Lagen. Mit der Lagenzahl steigen aber die Verluste dramatisch an.
Einen kleinen Beitrag dazu liefern die rms- und Skinverluste aufgrund der grofleren Win-
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Abb. 4.17 Verteilung der Proximityverluste in mW iiber den Wicklungsaufbau

dungsldnge bei weiter auflen liegenden Lagen, der iiberwiegende Anteil wird aber durch
den starken Anstieg der Proximityverluste verursacht. Fiir das Beispiel mit 8 voll besetz-
ten Lagen setzen sich die Gesamtverluste aus P, + Py, = 190mW und Py, = 3,31 W
zusammen.

Wo liegen nun die Ursachen fiir diese Ergebnisse? Betrachten wir dazu die Verteilung
der Proximityverluste iiber den Wicklungsaufbau nach Abb. 4.17. Die Werte der Farbskala
geben die Verluste in mW pro Windung an. Bei der mehrlagigen Wicklung entstehen die
hochsten Proximityverluste in den inneren Lagen.

Die Erkldrung dafiir ist relativ einfach. Das Feldbild einer Wicklungslage entspricht in
guter Niherung dem Feldbild der in Abb. 4.33 dargestellten Folienwindung. Die Feldstér-
keamplitude ist innerhalb der Wicklungslage sehr viel grofer als auBerhalb. Wickeln wir
nun mehrere Lagen iibereinander, dann entsteht das resultierende Feld aus der Uberlage-
rung der Beitrige der einzelnen Lagen, d. h. die Feldstirke steigt von Lage zu Lage nach
innen hin immer mehr an. Da die Proximityverluste nach Gl. (4.32) aber vom Quadrat der
magnetischen Feldstirke abhidngen, steigen diese Verluste mit der Lagenzahl ebenfalls
deutlich an. Die Ursache liegt also in der hohen Feldstirke im Bereich der inneren Lagen.

Bemerkenswert ist auch der Bereich innerhalb der Wicklung mit sehr geringen Proxi-
mityverlusten. Die Richtung der Feldstirke im Bereich der inneren Lagen ist entgegenge-
setzt zur Richtung der Feldstirke im Bereich der dufleren Lagen, d. h. es muss dazwischen
eine Nullstelle bei der Feldstirke geben mit entsprechend niedrigen Verlusten in diesem
Bereich.

Vergleichen wir die Ergebnisse in Abb. 4.16 fiir eine vorgegebene Windungszahl N,
dann erkennt man zwar den Einfluss der Wickelanordnung, d. h. der Lagenzahl auf die
Verluste, der Vergleich ist aber insofern problematisch, als sich die Induktivitéit ebenfalls
mit der Lagenzahl entsprechend Abb. 2.15 dndert. Als ergéinzendes Beispiel wollen wir
daher die Verluste fiir den Fall einer vorgegebenen Induktivitit untersuchen. Die einlagi-
ge Spule mit N = 40 Windungen (s. Punkt a) in Abb. 2.15) liefert eine Induktivitit von
L = 40 pH. Da der verwendete Draht mit Lackisolation einen Auflendurchmesser von
1,093 mm aufweist, benotigt der Wickelkorper fiir diesen Fall eine maximale Breite von
b = 44mm. In Abb. 4.18 sind die Ergebnisse als Funktion der Wickelbreite b dargestellt,
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Abb. 4.18 Verluste als Funktion der Wickelbreite b

wobei der Minimalwert fiir b so gewihlt wird, dass eine Lage noch N = 5 Windungen
aufnehmen kann. Wegen der besseren Kopplung mit steigender Lagenzahl kann N mit
abnehmender Wickelbreite ebenfalls reduziert werden. Der Zusammenhang zwischen be-
notigter Windungszahl als Funktion der Wickelkorperbreite fiir den konstant gehaltenen
Wert L = 40 nwH ist im linken Teilbild dargestellt. Das Diagramm ist so ausgewertet, dass
fiir jede vorgegebene Windungszahl N zwischen den Grenzen 25 und 40 die Wickelbreite
b so bestimmt wird, dass sich die geforderte Induktivitit einstellt. Da N nur ganzzahlige
Werte annimmt, ergibt sich ein nicht stetiger Kurvenverlauf. Zur besseren Ubersicht sind
die Kurven in Abb. 4.18 interpoliert.

Im Vergleich zur Abb. 4.16 steigen die Verluste bei einer Reduzierung der Wickel-
breite von 44 mm auf 5,5 mm bei der Frequenz 100 kHz nicht mehr um den Faktor 8.9,
sondern nur noch um den Faktor 3,6. Die vorgegebene Induktivitit erfordert namlich bei
der kleinsten Wickelbreite jetzt nur noch 25 Windungen.

Interessant ist aber noch ein anderer Aspekt an der Abb. 4.18. Der Anstieg der Verlus-
te mit zunehmender Lagenzahl ist abhiingig vom Drahtradius und der Frequenz. Mit den
gewihlten Daten gilt rp/§ = 2,4, d. h. nach Abb. 4.8 treten schon merkliche Proximity-
verluste auf. Fiihrt man die Berechnungen bei niedrigeren Frequenzen durch, dann werden
die Proximityverluste zunehmend vernachldssigbar und die rms-Verluste dominieren. Da
aber die Gesamtlinge des Kupferdrahtes mit abnehmender Windungszahl ebenfalls ab-
nimmt, werden die Verluste beim Ubergang zu mehreren Lagen sogar geringer. Im linken
Teilbild sind die Gesamtverluste bei der gleichen Wickelanordnung wie im rechten Teil-
bild, aber bei den Frequenzen 50 Hz bzw. 10 kHz dargestellt. Man beachte den grof3en
Unterschied bei den Verlusten beim Ubergang von 10 kHz nach 100 kHz.

In einem abschlieBenden Beispiel wollen wir noch den Einfluss der Leitermaterialien
auf die Verluste in Abhéngigkeit der Frequenz untersuchen. Zu diesem Zweck betrachten
wir die maf3stabsgerechte Darstellung der Luftspule in Abb. 4.19. Auf den Wickelkdrper
eines RM10 Kerns sind drei Lagen mit je 34 Runddrihten des Durchmessers 0,25 mm
aufgebracht. Im rechten Teilbild sind die rms-, Skin- und Proximityverluste zusammen
mit den Gesamtverlusten fiir einen Kupferdraht in dem Frequenzbereich von 20 kHz bis
3 MHz aufgetragen. Der Effektivwert des angenommenen Stroms ist /,,; = 1A. Man
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Abb. 4.19 Frequenzabhingigkeit der verschiedenen Verlustmechanismen fiir eine Beispielanord-
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Abb.4.20 Vergleich der Verluste bei Kupfer und Aluminium. a rms- und Proximityverluste, b Ge-
samtverluste

erkennt, dass die rms-Verluste im unteren Frequenzbereich und die Proximityverluste im
oberen Frequenzbereich dominieren, die Skinverluste sind dagegen vernachlissigbar.

In Abb. 4.20a sind die beiden relevanten Verlustanteile fiir die Leitermaterialien Kupfer
und Aluminium gegeniibergestellt. Die rms-Verluste sind bei Kupfer wegen der besseren
Leitfahigkeit immer um den Faktor k4;/ k¢, geringer, bei den Proximityverlusten sieht die
Situation anders aus. Nach Abb. 4.10 sind diese Verluste in Aluminium bei dem gewéhlten
Drahtdurchmesser im Frequenzbereich unterhalb von 1,16 MHz kleiner als bei Kupfer,
oberhalb ist Kupfer wieder verlustdrmer.

Betrachtet man die Gesamtverluste im Teilbild b, dann ergibt sich folgende Situation:

e Mithilfe der in Abb. 4.10 angegebenen Beziehung kann fiir einen gegebenen Draht-
durchmesser die Frequenz berechnet werden, oberhalb der Kupfer die geringeren Pro-
ximityverluste und damit auch die geringeren Gesamtverluste aufweist.

e Unterhalb dieser Grenzfrequenz befindet man sich nach Abb. 4.6 in dem Bereich,
in dem die Skinverluste gegeniiber den rms-Verlusten noch keine Rolle spielen. Der
Wechsel von Kupfer zu Aluminium bedeutet also, dass die rms-Verluste um den Faktor
Keu/Kkar = 56/35 = 1,6 steigen, wihrend die Proximityverluste im giinstigsten Fall
um den Faktor 0,625 = 1/1,6 sinken. Der Einfluss auf die Gesamtverluste héngt al-
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so von dem Verhiltnis der beiden Verlustmechanismen zueinander ab. Falls in diesem
Frequenzbereich beim Kupferdraht P,/ Ppror < 0,625 gilt, sind die Gesamtverluste in
Aluminium geringer.

e Bei niedrigen Frequenzen dominieren die rms-Verluste und damit ist Kupfer in diesem
Bereich immer verlustirmer als Aluminium.

Schlussfolgerung

Resultierend ladsst sich festhalten, dass in einem mittleren Frequenzbereich die Mog-
lichkeit gegeben ist, dass die Wicklungsverluste in Aluminiumleitern sogar geringer
werden konnen als bei Kupferleitern. Notwendige Voraussetzungen dafiir sind, dass
die Frequenz unterhalb der genannten Grenze liegt und dass das Verhiltnis der rms- zu
den Proximityverlusten bei Kupfer unterhalb von 0,625 liegt.

4.4 Die Verwendung von HF-Litzen

Bevor wir uns mit den Verlusten in den Litzen beschiftigen, sollen zunéchst einige in
diesem Zusammenhang verwendete Begriffe erldutert werden. Ein Litzenbiindel entsteht,
wenn mindestens 2 bis maximal mehrere 100 lackierte Kupferdrihte verdrillt bzw. ver-
flochten werden. Dieses Gebilde bezeichnet man im deutschen Sprachraum als Litze,
Hochfrequenzlitze oder Litzendraht. Der Begriff Litze wird aber sehr oft auch in der
Kabelindustrie verwendet. Dort beschreibt er die Verarbeitung von nicht lackierten Kup-
feradern zu Kabeln. Zur Unterscheidung von den Produkten der Kabelbranche hat sich
daher die Verwendung des Wortes Hochfrequenzlitze (HF-Litze) durchgesetzt. Im engli-
schen Sprachgebrauch findet man hiufig die Bezeichnungen stranded wire, twisted wire
oder litz wire, wobei sich die unterschiedlichen Begriffe auf unterschiedliche Realisie-
rungen beziehen. Als twisted wire bezeichnet man oft Drihte, bei denen die Einzeladern
lediglich verdrillt sind. In diesem Fall wechseln die Einzeladern lidngs des Drahtes zwar
ihre Position im Drahtquerschnitt, aber immer nur so, dass sie gleichbleibenden Abstand
zum Drahtmittelpunkt behalten. Bei den im Folgenden betrachteten HF-Litzen sind die
Einzeldrihte miteinander verflochten oder verdrillt in mehreren Unterverseilungen, d. h.
sie nehmen im statistischen Mittel auf einer bestimmten Lénge des Drahtes gleich oft jede
Position im Drahtquerschnitt an, sowohl in der Mitte als auch am Rand des Drahtes.

4.4.1 Die Charakterisierung von HF-Litzen

Die wichtigsten Parameter zur Charakterisierung von HF-Litzen sind die Anzahl der
verwendeten Einzeldrihte (strands), der Einzeldrahtdurchmesser sowie Schlaglinge und
Schlagrichtung. Weitere Merkmale sind die Querschnittsform des gesamten Litzebiindels,
z. B. mit kreisformigem oder auch rechteckférmigem AufBlenprofil sowie die verwendeten
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Abb. 4.21 Eine Auswahl von unterschiedlichen HF-Litzen

Abb. 4.22 Zur Erkldrung

der Begriffe Schlaglinge und

Schlagrichtung 1 Schlag
z.B. 40 mm

Z S
rechtsgéngig linksgéngig

Unterverseilungen, bei denen jeweils ein Teil der Einzeladern verseilt und diese Teilbiin-
del anschlielend wiederum miteinander verschlagen werden. Das gesamte Biindel kann je
nach Temperaturanforderung oder Spannungsfestigkeit zusatzlich mit Naturseide, Poly-
amidgarn oder Kaptonfolie umbhiillt sein. Die Abb. 4.21 zeigt eine Reihe unterschiedlicher
HF-Litzen®.

Die Begriffe Schlaglinge und Schlagrichtung werden in Abb. 4.22 verdeutlicht. Der
dunkel eingefirbte Draht benétigt die Strecke von z. B. 40 mm fiir einen Schlag, d. h. fiir
eine Drehung um 360° innerhalb der Litze. Die Schlagrichtung, auch Dreh- oder Drall-
richtung genannt, wird im rechten Teilbild beschrieben. Werden die einzelnen Drihte einer
HF-Litze so verseilt, dass eine Drehung vom Betrachter weg im Uhrzeigersinn erfolgt,
spricht man von Z-Schlag oder rechtsgingiger HF-Litze. Entsprechendes gilt fiir den S-
Schlag. Diese Festlegung macht die eindeutige Bestimmung der Schlagrichtung moglich.
Als Vorteil erweist sich dabei die Unabhingigkeit vom Standort des Betrachters.

In der Norm [2] werden Empfehlungen fiir zu verwendende Schlaglingen gegeben. Die
Schlaglidnge sollte 60 mm bei vorgegebener Schlagrichtung S nicht iiberschreiten. In der
Praxis spielen aber sowohl bei der Schlagldnge als auch bei der Schlagrichtung immer die
kundenspezifischen Festlegungen eine Rolle. Eine Standardisierung ist durch die vielen
unterschiedlich aufgebauten Wickelgiiter der Endabnehmer nicht immer moglich. Ent-
scheidend bei der Festlegung bleiben die Anzahl der verwendeten Einzeldrihte und deren
Durchmesser. Groflen Einfluss auf die zu verwendende Schlaglinge hat aber die dufe-

3 Aus dem Angebot der Firma Pack-Feindrihte, Gummersbach.
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re Isolierung der Hochfrequenzlitze. Diese Umhiillung hilt den Drahtverbund zusitzlich
zusammen und erlaubt die Realisierung groflerer Schlaglangen.

Mit zunehmender Anzahl der Einzeldrihte innerhalb des Litzenverbundes wird die
Festlegung der Schlaglinge und Schlagrichtung komplizierter. Bei einer 80 x 0,10 mm
Litze handelt es sich um eine mehrfach verseilte HF-Litze. Im Gegensatz dazu steht als
Beispiel die einfach verseilte 15 x 0,10 mm Litze. Der Aufbau mehrfach verseilter Hoch-
frequenzlitzen kann sehr unterschiedlich sein. Die sogenannte erste Verseilung erfolgt
beispielsweise mit 20 Drihten als 20 x 0,10 mm. Als Schlaglidnge wird 20 mm gewdéhlt.
Die Schlagrichtung ist vorzugsweise S. Im nichsten Verseilschritt werden 4 Litzenbiindel
zu einer 80 x 0,10 mm (4 x 20 x 0,10 mm) Litze zusammengefiigt. Fiir die Schlagrichtung
sind die Kombinationen SS oder SZ mdglich.

Der spezielle Aufbau der HF-Litzen hat verglichen mit dem Volldraht einige Konse-
quenzen fiir die Realisierung induktiver Bauteile, die unter Umstidnden beachtet werden
miissen. Neben dem unterschiedlichen Verhalten in Bezug auf die Hochfrequenzverluste,
die in den folgenden Abschnitten betrachtet werden und ein wesentliches Argument fiir
die Verwendung von HF-Litzen sind, besteht der groB3te Unterschied darin, dass die Quer-
schnittsflache bei gleichem Kupfergesamtquerschnitt gegeniiber dem Volldraht deutlich
ansteigt. Infolge der Isolation der einzelnen Adern und der Liicken zwischen den Adern
sinkt der prozentual nutzbare Kupferquerschnitt. Dieser Effekt wird umso ausgeprigter, je
mehr Ebenen von Unterverseilungen verwendet werden. Das bedeutet, dass weniger Win-
dungen auf dem Wickelkorper untergebracht werden konnen und dass bei bereits voller
Ausnutzung des Wickelfensters eine weitere Verfeinerung der HF-Litze durch noch diin-
nere Einzeldrihte nur durch eine Reduzierung der Adernzahl erreicht werden kann. Eine
weitere Reduzierung der Hochfrequenzverluste fiihrt dann zwangsldufig zu steigenden
rms-Verlusten. Ein weiterer Effekt ist die infolge der Verflechtung zunehmende Draht-
lange bei den HF-Litzen, die im Bereich 1-2 % liegt und den Gleichstromwiderstand
entsprechend erhoht. Diese Langenkorrektur kann bei den Berechnungen zwar bertick-
sichtigt werden, spielt in der Verlustbilanz aber eine untergeordnete Rolle.

Ein weiteres wichtiges Thema bei der Verwendung von Litzen ist die Anschlussproble-
matik. Jede am Windungsende nicht kontaktierte Ader verursacht zwar Proximityverluste,
trigt aber nicht zum Leitungsstrom bei und erhoht damit den Widerstand. Ahnlich verhilt
es sich mit einzelnen Adern, die infolge mechanischer Beanspruchung gebrochen sind.
Und schlieBlich spielt auch das Thema Wirmeabfuhr eine Rolle. Bei Litzen ist der ther-
mische Widerstand quer zum Wickelpaket sehr grof3, so dass eine effektive Kiihlung zum
Problem werden kann.

4.4.2 Hochfrequenzverluste in idealen HF-Litzen

Ein wichtiges Design-Kriterium bei induktiven Komponenten ist die Minimierung der
Verluste. Nach Gl. (4.15) ist eine Reduzierung der rms-Verluste bei gegebenem Effektiv-
wert des Stroms nur durch eine Reduzierung des Gleichstromwiderstands Ry zu erreichen.
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Abb. 4.23 Querschnitt der zu
vergleichenden Leiteranord-
nungen

Die zusitzlichen Skinverluste konnen aber minimiert werden, wenn es gelingt, den Kup-
ferquerschnitt durch eine dem Draht aufgezwungene homogenere Stromdichteverteilung
besser auszunutzen. Die Stromverdridngung an die Drahtoberfliche wird bei den aus vielen
einzelnen, gegeneinander elektrisch isolierten diinnen Drihten bestehenden HF-Litzen da-
durch reduziert, dass diese Adern untereinander auf geeignete Weise verschlagen werden.
Das Verhalten einer ideal verschlagenen HF-Litze, d. h. einer Litze, bei der jede einzel-
ne Ader mit jeder anderen auf einer geniigend kurzen Drahtldnge ihren Platz tauscht, ist
dadurch gekennzeichnet, dass sich der Gesamtstrom gleichméaBig auf alle Adern aufteilt.
Bei den zu Beginn des Abschn. 4.4 beschriebenen twisted wires wird dieser Effekt nicht
erreicht, da die Einzeladern ihren Abstand zum Mittelpunkt des Biindels beim Verdrillen
nicht dndern. Damit bleibt der sich iiber das Gesamtbiindel einstellende Skineffekt erhal-
ten. Eine Reduzierung ist in diesem Fall nur bei den Proximityverlusten zu erwarten.

Im folgenden Abschnitt soll untersucht werden, welchen Einfluss der Adernradius 7y
und die Anzahl der Adern N auf die Verluste in der HF-Litze haben. Die Ergebnisse sol-
len mit dem Volldraht verglichen werden, wobei jeweils gleicher Kupfergesamtquerschnitt
zugrunde gelegt wird. Ry ist also in allen Fillen gleich und nach Abb. 4.23 gilt der Zu-
sammenhang nrzD = Nnrf. Der Radius einer einzelnen Ader ist dann durch ry = rp/+/N
gegeben.

4.4.21 Die rms-und Skinverluste in idealen HF-Litzen

Die Berechnung der Verluste in der idealen HF-Litze erfolgt unter der bereits genannten
Voraussetzung, dass sich der Gesamtstrom gleichmifig auf die N Adern (strands) auf-
teilt, d. h. Lsserana = Lms/N. Das bedeutet aber, dass der Skineffekt bezogen auf das
Gesamtbiindel, d. h. die Verlagerung des Stroms von den inneren zu den dufleren Adern,
vernachlissigt werden kann. Da der Widerstand der einzelnen Ader Ry syana = NRo be-
trigt, liefert die Summation der rms-Verluste iiber alle Adern

Irmv :
Pos = ( N‘) NRo sirand = 17,5 Ro (4.62)

die gleichen rms-Verluste wie beim Runddraht. Bei der Berechnung der Skinverluste wird
von GI. (4.10) ausgegangen, die fiir eine einzelne Ader den Wert

Irms :
Pskin.srmnd = ( N ) RO,stmnd (Fs.srraml - 1) (463)
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liefert. Bei der Summation iiber alle Adern verschwindet der Parameter N in der Gleichung

kain.Litze,ideal = IrzmSRO (Fs,strand - 1) , (464)

so dass sich die Skinverluste des Litzedrahtes von denen des Runddrahtes durch den in
der Gleichung zu verwendenden, fiir eine Ader des Radius r, giiltigen Skinfaktor

(4.65)

1 5] s
Fv.xtmnd = =Re %0”‘07(0”’)}

2 L (ary)

unterscheiden. Dieser wird aber wegen r, = rp/~/N wesentlich kleiner als beim Voll-
draht, so dass die Skinverluste in der HF-Litze deutlich niedriger ausfallen. Bei kleinen
Argumenten rp /8 = (+/N)r;/§ < 1 nimmt der Skinfaktor nach Abb. 4.5 jeweils den
Wert 1 an und es verbleiben allein die in beiden Fillen gleich groen rms-Verluste. Be-
trachten wir jedoch die Approximation des Skinfaktors fiir groe Argumente, dann nimmt
das Verhiltnis der Bessel-Funktionen nach Abb. 14.4 wegen Io(x + jx) &~ I;(x 4 jx) fiir
x > 1 den Wert 1 an und fiir das Verhiltnis der bisher berechneten Gesamtverluste gilt
niherungsweise die Beziehung

P itze 12 R Fv stran s 1 s
Litz _ rms20 s,strand =I‘_= fiir I‘_= 'p > 1. (4.66)
PRunddmht IrmsRO Fv D \/ﬁ 8 \/ﬁg

In der Abb. 4.24 ist dieser Faktor eingetragen. Die bisher betrachteten Verluste sind damit
in einer HF-Litze kleiner als beim Runddraht, der formal als Sonderfall N = 1 betrachtet
werden kann, und sie sind umso geringer, je gro3er die Anzahl der Adern ist. Die Redu-
zierung der Verluste ldsst sich sehr einfach mithilfe der Abb. 4.5 abschitzen. In beiden
Fiéllen (Runddraht bzw. HF-Litze) werden die gleichen rms-Verluste I%ms Ry mit einem
Skinfaktor multipliziert. Wihrend beim Runddraht der Wert F an der Stelle rp /8 in der
Abbildung abgelesen wird, wird fiir eine HF-Litze mit N Adern der Faktor an der Stelle
ry/8 = rp /(8 ~/N), also entsprechend weiter links abgelesen.

Dieser offensichtliche Vorteil der HF-Litzen reduziert sich aber infolge des sogenann-
ten inneren Proximityeffekts. Dieser wird dadurch hervorgerufen, dass sich jede einzelne
Ader in dem von den Nachbaradern verursachten Magnetfeld befindet. Durch die gleich-
maiBige Stromaufteilung zwischen den Adern stellt sich entsprechend Abb. 4.1 eine vom
Mittelpunkt des Biindels zu dessen Oberfliche hin ndherungsweise linear ansteigende
Feldstirke ein. Bezeichnet d den iiber das Litzebiindel gemittelten Wert fiir den Mit-
telpunktsabstand zweier benachbarter Adern innerhalb der HF-Litze, dann kann der in
Abb. 4.23 definierte Radius der Litze r;; durch die Beziehung

rp = d N—ﬁ (467)
V 2w
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beschrieben werden. Die Magnetfeldverteilung innerhalb der HF-Litze ist dann nach
Gl. (1.20) ndherungsweise durch die Beziehung

4.68
¢ anzi ( )

gegeben. Die inneren Proximityverluste P, ;, konnen nun mithilfe der Gl. (4.32) berech-
net werden, indem die Verluste mit der Feldstirke (4.68) iiber alle Adern integriert werden.
Setzt man die Feldstérke (4.68) in die Beziehung fiir die Verluste pro Flacheneinheit ein

1 prox,in (P) Z 3 2 Ds strand 2 N
- =-H —_— = H r strand > 4.69
Fliche K (® As,mml ) nru trand ( )

dann ldsst sich das entstehende Integral unmittelbar auswerten

21 rii
P f f d N (4.70)
prox,in — K Tr Ll ssrraml 2 rzl p pag = 2 4 ZK Lz s,strand - .

Mit dem Gleichstromwiderstand des gesamten Litzebiindels

/ /
Ry = =— 4.71
O kmrl T kNmr? .70

konnen die inneren Proximityverluste in dhnlicher Weise wie die Skinverluste in Gl. (4.10)
als die mit einem Faktor multiplizierten rms-Verluste dargestellt werden

(4.72)

P i _]2 N T's Dthmnd (432) N?r2 %OH'SI] (OH’S)}
prox,in — Lpmps - 5

I}, Ro—>Re

4]1’7‘L21~ ms 07 2, To (ary)

Diese Niherungsbeziehung gilt fiir grole Werte N, bei denen die Feldstirkeverteilung
hinreichend gut durch die Gl. (4.68) beschrieben wird. Bei nur wenigen Adern ist diese
Voraussetzung nicht mehr erfiillt und die Rechnung wird wesentlich aufwindiger, da die

wirkliche zweidimensionale Verteilung

H(p, ¢) = &,H, (p. ¢) + &,H, (p, ¢) (4.73)

innerhalb der HF-Litze zugrunde gelegt werden muss. Durch eine leichte Modifikation
der Beziehung (4.72), in der ein Faktor N durch N— 1 ersetzt wird, kann die Beschreibung
der inneren Proximityverluste bei kleiner Anzahl der Adern wesentlich verbessert werden.
Dies hat praktisch keinen Einfluss bei groen Werten N, liefert aber im Grenzfall N = 1
den richtigen Wert P, in(N = 1) = 0.
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Zu den bisherigen Verlusten (4.62) und (4.64) kommen also bei HF-Litze noch die
Anteile (4.72) hinzu. Zusammenfassend erhalten wir bei der idealen Litze fiir die Summe
aus rms-, Skin- und inneren Proximityverlusten das Ergebnis

Rigeal

2 2 .
Privzeideal = LpsRideal = 1.5, RoF) igeai mit  Fj jgeq = R (4.74)
0

Der Skinfaktor der idealen Litze ist durch die Beziehung

pr) | N(N-Drl, Wﬂ}} 475)

1
Fjigew = —Rear,
Lideal = 5 % " [Il (ary) ri I (ary)

gegeben. Die Gl. (4.74) ist vollig identisch aufgebaut zur Gl. (4.9).

Um den Einfluss der einzelnen Beitrige besser einordnen zu konnen, zeigt die
Abb. 4.24 fiir einen Strom mit Effektivwert /,,,, = 1A die Verluste in einer HF-Litze
im Vergleich zum Volldraht bei gleichem Kupferquerschnitt. Der Kurvenverlauf ist da-
mit nach Gl. (4.74) auch identisch zum frequenzabhiingigen Verlauf des Widerstands
Rijeqr- Im unteren Frequenzbereich verhalten sich die Drihte wegen der dominierenden
rms-Verluste gleich. Die erzwungene homogenere Stromverteilung tiber den Gesamt-
querschnitt fiihrt bei der Litze iiber einen groen Frequenzbereich zu einem wesentlich
geringeren Widerstand. Dieser Effekt lasst sich auch damit begriinden, dass das Verhilt-
nis von Eindringtiefe zu Drahtradius bei den Litzeadern wesentlich gréBer ist als beim
Volldraht und der Skineffekt erst bei wesentlich hoheren Frequenzen einsetzt. Dieser
Unterschied ist an der flach verlaufenden gestrichelten Kurve zu erkennen. Die Ver-
luste infolge des inneren Proximityeffekts, ebenfalls dargestellt als gestrichelte Kurve,
sind dafiir verantwortlich, dass die Gesamtverluste in der HF-Litze oberhalb einer cha-
rakteristischen Frequenz die Verluste eines Volldrahts mit gleichem Kupferquerschnitt
tibersteigen. Die Vorteile einer Litze gegeniiber dem Volldraht sind also auf einen von den
Litzeparametern abhiingigen Frequenzbereich beschrinkt.

4.4.2.2 Die Proximityverluste in idealen HF-Litzen
Bei der Berechnung der d@uBleren Proximityverluste in den Litzen stehen wir vor einem
weiteren Problem. Das externe Magnetfeld induziert Wirbelstrome in den Einzeladern,
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die ihrerseits ein Magnetfeld erzeugen, das sich dem externen Feld bei den jeweiligen
Nachbaradern iiberlagert. Zum leichteren Verstidndnis dieser so entstehenden Wechselwir-
kung zwischen den Adern betrachten wir zwei Einzeladern, die im ersten Fall bezogen auf
die Richtung des externen Magnetfelds hintereinander und im zweiten Fall nebeneinander
angeordnet sind. Nach den Erkldrungen zu Abb. 4.7b miissen die Verluste beim ersten Fall
infolge des reduzierten Auflenfelds geringer sein, beim zweiten Fall dagegen hoher. Ein
Zahlenbeispiel ist in Abb. 4.25 angegeben. Dieser Kurvenverlauf entspricht dem Proxi-
mityfaktor in Abb. 4.8 mit der doppelt logarithmischen Darstellung. Die angenommene
Richtung des externen Feldes ist durch den Pfeil gekennzeichnet. Ohne Beriicksichtigung
der gegenseitigen Beeinflussung, d.h. die Verluste eines Einzelleiters werden mit dem
Faktor 2 multipliziert, ergibt sich die dazwischen liegende gestrichelt gezeichnete Kurve.

Die Ergebnisse in Abb. 4.25 lassen erkennen, dass bei idealen Litzen mit nur wenigen
Adern sowie bei Profillitzen mit ausgeprigt rechteckformiger Struktur die Richtung des
externen Feldes einen nicht zu vernachldssigenden Einfluss auf die Verluste hat. Bei Rund-
litzen mit vielen Adern bzw. bei Wicklungen, in denen die Litzen einzeln nebeneinander
und mehrlagig libereinander gewickelt werden, heben sich diese Einfliisse gegenseitig auf.

Der zeitliche Mittelwert der Proximityverluste in idealen HF-Litzen kann dann in Ana-
logie zur Gl. (4.32) mithilfe der Beziehung

(4.76)

L 1
Pproxideas = —HpDijgear it Djjges = 2T NRe {(er 1 (Om)}
K

I0 (ars)

berechnet werden, in der wieder r, den Radius einer einzelnen Ader und N die Anzahl der
Adern in der HF-Litze bezeichnen.

4.4.2.3 Die Orthogonalitat der internen und externen Proximityverluste

In der Praxis treten der Strom durch eine Litze und das externe Magnetfeld infolge der
Strome in den Nachbarwindungen gleichzeitig auf. In den letzten beiden Abschnitten ha-
ben wir die Proximityverluste je nach Herkunft des dufleren Feldes in zwei Anteile zerlegt
und bei der Bestimmung der Gesamtverluste einfach addiert. Die inneren Proximityver-
luste als Folge des Feldes von den Nachbaradern in der gleichen Windung sind in dem
Skinfaktor F; ;4.; enthalten, die externen Proximityverluste als Folge des Feldes von den
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Nachbarwindungen werden formelmifig durch den Proximityfaktor Dy 4., erfasst. Um
die Verluste in einer Ader korrekt zu berechnen miissten wir die Summe der beiden Felder
gleichzeitig betrachten, und das bedeutet, dass beim Quadrieren ein gemischtes Glied auf-
tritt, das bei der Summation der einzelnen Verlustanteile gemif3 den Gln. (4.74) und (4.76)
aber fehlt. Damit stellt sich die Frage nach der Giiltigkeit der bisherigen Verlustaufteilung.

Bezogen auf ein zylindrisches Koordinatensystem mit dem Ursprung im Mittelpunkt
der Litze ist das von dem Strom in der Litze erzeugte und fiir die inneren Proximityver-
luste verantwortliche Magnetfeld unter den beiden Voraussetzungen, dass die Litze eine
kreisformige Querschnittsflache aufweist und dass man die Feinstruktur der Litze aufler
Acht ldsst, @-gerichtet und von der Koordinate ¢ selbst unabhédngig. Das externe Magnet-
feld ist aber beziiglich dieser Koordinate ¢ periodisch mit 277. Diese Aussage gilt sowohl
fiir den Fall eines homogenen als auch eines inhomogenen externen Magnetfelds. Die be-
schreibenden Funktionen fiir diese beiden Fille sind also wieder orthogonal zueinander.
Dieser bereits in [4] angegebene Zusammenhang ist identisch zu der Skin- und Proximi-
tyverlustberechnung beim Volldraht. Unter den genannten Voraussetzungen diirfen diese
beiden Verlustanteile also unabhiingig voneinander berechnet und anschlieBend addiert
werden.

4.4.3 Hochfrequenzverluste in realen HF-Litzen

Die bisherigen Verlustbetrachtungen sind aber fiir die Praxis noch nicht allgemein an-
wendbar. Da die HF-Litzen an ihren Enden verlotet, d. h. alle Adern elektrisch leitend
miteinander verbunden werden, konnen sich Schleifenstrome ausbilden, die in einer Ader
in die eine Richtung und in einer anderen Ader in die entgegengesetzte Richtung flieen.
In diesem Fall verschwindet das iiber die Querschnittsflache einer Ader gebildete Integral
der Proximitystrome nicht mehr, d.h. die Bedingung, dass alle Adern gleichberechtigt
sind und die Litze als ,,ideale Litze* angesehen werden kann, gilt nicht mehr.

Als zweiten Grenzfall neben der idealen (perfekt verschlagenen) HF-Litze betrachten
wir zunichst eine Situation, bei der die Adern nicht verschlagen sind und somit parallel
verlaufen. Dieser Fall tritt z. B. auf, wenn die Linge der HF-Litze zwischen den verloteten
Enden kurz ist verglichen mit der Schlaglidnge. Die Skin- und Proximityverluste konnen
in diesem Fall wie bei einem Runddraht berechnet werden, sofern man zwei Anpassun-
gen vornimmt. Zum einen muss der gegeniiber dem Volldraht groflere Gesamtquerschnitt
des Biindels r;; zugrunde gelegt werden. Zum anderen resultiert wegen des identischen
Gleichstromwiderstandes R, eine im Mittel geringere spezifische Leitfihigkeit «;;. Be-
zeichnet d wieder den mittleren Abstand zwischen zwei benachbarten Adern, dann kann
durch Gleichsetzen der Gleichstromwiderstinde die mittlere spezifische Leitfahigkeit

27 r? .
KTrp = Kumry = k= K\/gdsz’ ari = (1 +j) V7 frripo 4.77)
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Abb. 4.26 Vergleich von idea- 5
ler HE-Litze (15 x 0,1 mm), RIT R
realer HF-Litze und parallel Q/m R HX//
gefiihrten Einzeldrihten (Sum- T 1 "
me aus rms-, Skin- und inneren
Proximityverlusten) / Ry
0,1
0,01 0,1 1 10 20
— f/MHz

angegeben werden. Die Summe aus rms- und Skinverlusten ist fiir die parallel verlaufen-
den Adern nach Gl. (4.10) durch

Io (agirri)

I (agirri)

2. > } (4.78)

2 2 .
Prmerxkin,par =1 <Rpar = Irm_yROFY,[)tll’ mit Fr.par = —Re {aLirLi

gegeben. Mit Gl. (4.77) gilt aber «y; r;; = a rp, so dass die Summe dieser Verluste bei
den parallel verlaufenden Adern und beim dquivalenten Volldraht identisch sind

1 I() (OH‘D)
Prms skin ar=12 Ry-R . 4.79
Fskinp msRoz C;OWDII (@rp) (4.79)

Fiir die Proximityverluste infolge eines externen Felds gilt mit GI. (4.32)

)

Ay .
Pprox,par = K_ngDs.par mit Ds,par =D, = ZHRC{
Li

arply (O”’D)§ 4.80)

Io (arp)

Diese Verluste sind infolge der im Nenner stehenden geringeren Leitfahigkeit «;; grofB3er
als beim Volldraht. Abb. 4.26 zeigt die frequenzabhiingigen Widerstinde fiir eine 15 x
0,1 mm-Litze. Rjs.«; kennzeichnet die nach Gl. (4.74) berechnete ideale HF-Litze, R, ist
nach Gl. (4.78) berechnet fiir den Fall paralleler Einzeldrihte und die dazwischenliegende
Kurve ist der Messwert fiir die reale HF-Litze.

Es ist natiirlich zu erwarten, dass der frequenzabhingige Widerstand der realen HF-
Litze zwischen den beiden Grenzfillen liegt. Ausgehend von dem gemeinsamen Schnitt-
punkt der drei Kurven bietet sich die Moglichkeit, die HF-Litze mithilfe eines einzigen
Parameters A; durch eine Linearkombination der beiden Grenzfille zu beschreiben

PLitze,real = Irzngreal = Irzmy [As Rideal + (1 - As) Rpar] = IerSROFl,real . (481)
Den Skinfaktor fiir die reale Litze erhalten wir mit den Gln. (4.75) und (4.79)

Iy (ary) N (N -1) rsz I (ary)

L (ary) rz,' I (ary)

Iy (arp)

I) (arp)
(4.82)

1
ﬂ,real = ERe {Asars |: i| + (1 - /XS)O”'D
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mit & nach Gl. (4.5) und mit dem Radius des dquivalenten Volldrahts rp = r; J/N.

Der Wert A, kann als Qualititsparameter angesehen werden: A; = 1 bedeutet eine
ideale HF-Litze, A, = 0 eine Anordnung aus parallelen Adern.

Die Untersuchung der Proximityverluste einer realen HF-Litze zeigt, dass auch diese
in der gleichen Weise aus den beiden Grenzfillen mit einem jedoch anderen Qualitéts-
parameter A, zusammengesetzt werden konnen. In einer realen HF-Litze gilt resultierend
die Ndherungsbeziehung

[ -
Ppmx.real = Ap Pprox,ideal + (1 - Ap) Pprox,par = ;H;Dl,real (483)

mit dem Proximityfaktor fiir die reale Litze nach Gl. (4.76) und Gl. (4.80)

ard; (ary) ri arply (arp)
D et = 27Re 1A, N ATy y T @TD11ATD) 4.84
Lrea N e UM e 8

Die Erweiterung der beiden Gln. (4.81) und (4.83) auf nicht sinusféormige periodische
Strome erfolgt in der gleichen Weise wie in Gl. (4.49), nimlich durch eine zusitzliche
Summation iiber die Beitrige aller Oberschwingungen.

4.4.4 Die Qualitatsparameter von HF-Litzen

Die beiden Parameter A; und A, hingen von dem internen Aufbau der HF-Litzen wie
z.B. den Unterverseilungen oder auch dem dufBeren Profil der Litze ab. Diese Werte sind
theoretisch nur schwer zu erfassen und miissen daher durch zwei unabhingige Messungen
bestimmt werden. In [10] sind geeignete Messapparaturen zur getrennten Bestimmung der
beiden Qualititsparameter beschrieben.

Die Messung sehr vieler unterschiedlicher HE-Litzen zeigt, dass der Parameter A in-
nerhalb eines weiten Wertebereichs zwischen 0,15 und 0,9 variieren kann. Abhéingig ist
das Ergebnis insbesondere von den Kriterien

e wie wird verschlagen,
e welche Teilbiindel werden vorab verschlagen und anschlieend zusammen verseilt,
e welche Schlaglingen wurden gewihlt.

Generell kann festgestellt werden, dass sich bessere HF-Litzen durch eine gleichméfBigere
Verteilung der Aufenthaltswahrscheinlichkeit der Adern iiber den Litzequerschnitt, bezo-
gen auf die Linge des Litzeabschnitts, auszeichnen. Dieses Ziel wird durch eine geeignete
Unterverseilung erreicht.

Bei dem Parameter A, zeigt sich ein anderes Bild. Alle Messwerte liegen oberhalb
von 0,95. Ob sich eine HF-Litze ideal oder doch mehr real verhilt wird wesentlich durch
den Abstand der Lotstellen, d. h. durch die Léange der Litze in der jeweiligen Wicklung
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bestimmt. Fiir Litzeabschnitte mit Lingen oberhalb der Schlaglinge nihert sich A, dem
Wert 1. Der kleinste und damit ungiinstigste Wert A, stellt sich ein, wenn die dem Feld
ausgesetzte Litzenldnge etwa der halben Schlaglinge entspricht. In diesem Fall nehmen
die Strome in den Einzeladern, die sich iiber die verloteten Enden schlieBen, einen Maxi-
malwert an. Der Wert A p» reduziert sich dann auf etwa 0,9.

Eine weitere Einflussgroe fiir den Qualititsparameter A, ist die Formstabilitit der
HF-Litzen. Nicht umsponnene Litzen dndern beim Wickeln ihre duflere Form in Richtung
elliptischer Querschnitt. Steht die grofere Querschnittsfliche senkrecht zum Magnetfeld,
dann nimmt der magnetische Fluss durch die Flichen zwischen den Adern zu und damit
steigen die Ausgleichsstrome, die sich liber die verloteten Enden schlieBen. Die doppelt
umsponnenen Litzetypen haben den hochsten Qualitdtsparameter im Hinblick auf den
Proximityeffekt. In realen Wickelpaketen kommt bei diesen Litzetypen als weiterer Vorteil
der groflere Abstand zwischen den benachbarten Windungen hinzu.

Bei Rechteckprofilen hat die Richtung des externen Felds fiir den Qualititsparameter
A, groBien Einfluss. Dringt das externe Feld auf einer Schmalseite in das Litzeprofil ein,
wird es von den induzierten Wirbelstromen der Adern besser abgeschirmt als wenn es
senkrecht dazu verlduft (vgl. auch Abb. 4.25). Im Wickelpaket wird dieser Effekt durch
die Nachbarlitzen allerdings abgeschwicht.

4.4.5 Auswertungen

In diesem Abschnitt wollen wir die Frage untersuchen, wie die Wicklungsverluste von
der Anzahl der Einzeladern in den Litzen abhidngen. Als Referenz dient der Runddraht
mit dem Durchmesser 2rp = 1 mm. Da die Ergebnisse direkt als Funktion der Frequenz
dargestellt werden sollen, sind die dem Runddraht zugeordneten Kurven F und Dy aus
Abb. 4.5 und Abb. 4.8 in den folgenden Bildern auf die Frequenzachse umgerechnet. Die
Voraussetzung ist wieder, dass alle betrachteten HF-Litzen den gleichen Kupfergesamt-
querschnitt aufweisen, der Radius der Einzeladern also durch r, = r;,/+/N gegeben ist.

Die Vorgehensweise bei der Berechnung der Gesamtverluste im Wickelpaket ist prak-
tisch die gleiche wie bereits bei den Volldrihten beschrieben. Es gibt lediglich zwei Un-
terschiede:

e die Skin- und Proximityfaktoren in den Gln. (4.8) und (4.32) miissen durch die Gln.
(4.82) und (4.84) ersetzt werden und

e die in Abschn. 4.2.3 beschriebene Iteration infolge der Riickwirkung der Proximitystro-
me auf das externe Magnetfeld kann entfallen. Wegen der geringen Aderndurchmesser
klingt das Feld dieser Strome mit zunehmendem Abstand noch schneller ab als beim
Volldraht und kann daher vernachléssigt werden.
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Abb. 4.27 Normierter frequenzabhingiger Widerstand (Skinfaktor) fiir verschiedene HF-Litzen
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Im ersten Beispiel betrachten wir das Verhiltnis F; a0 = Ryear/Ro nach Gl. (4.82) fiir
verschiedene HF-Litzen. Die Dicke der Lackisolation auf den Einzeladern wird zu 0,1r;
gewihlt, der mittlere Adernabstand betrdgt dann d = 2,2r.

Die beiden Teilbilder in Abb. 4.27 unterscheiden sich durch den Qualititsparameter A.
Bei kleinen Werten A; ist der Unterschied zum Volldraht (N = 1) nur gering. Im linken
Teilbild dagegen sind die Unterschiede sehr ausgeprigt. Man erkennt, dass der Schnitt-
punkt mit der Kurve fiir den Volldraht zu hoheren Frequenzen hin verschoben werden
kann, indem die Anzahl der Adern erhoht wird. Je feiner die Litze unterteilt wird, desto
groBer wird der Vorteil gegeniiber dem Volldraht, und zwar sowohl betragsméfig als auch
den Frequenzbereich betreffend.

Im nichsten Beispiel soll der Einfluss der Lackisolation auf den Einzeladern betrachtet
werden. Dazu wihlen wir die Kurve mit N = 30 und A, = 0,8 aus dem linken Teilbild von
Abb. 4.27. In Abb. 4.28 wird die Dicke der Isolation zwischen 0,057, und 0,3r, variiert.
Mit zunehmender Lackdicke wird der Abstand zwischen den einzelnen Adern grofler. Da-
mit steigt der Radius der Litze r;; und die inneren Proximityverluste werden entsprechend
Gl. (4.72) reduziert.

Die folgende Auswertung bezieht sich auf den duBeren Proximityeffekt. Im Gegen-
satz zum bisher betrachteten Skinfaktor wird jetzt der Proximityfaktor des Volldrahts aus
Abb. 4.8 bzw. nach Gl. (4.32) dem Proximityfaktor D; ,.,; nach Gl. (4.84) und zwar fiir die
gleichen bereits in Abb. 4.27 zugrunde gelegten HF-Litzen gegeniibergestellt.
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Abb. 4.29 Proximityfaktor fiir verschiedene HF-Litzen

Das Ergebnis ist sehr dhnlich zur Abb. 4.27. Auch die Verluste infolge externer Ma-
gnetfelder werden umso geringer, je feiner die HF-Litze unterteilt ist. Oberhalb einer von
der Anzahl der Einzeladern abhingigen Frequenz ist der Volldraht wieder giinstiger. Der
Unterschied in den beiden Teilbildern ist durch den geédnderten Qualititsparameter A, ver-
ursacht. Obwohl dieser Wert bei den vermessenen Litzen immer grofer als 0,9 ist, zeigt
sich, dass auch eine geringe Abweichung vom Idealwert 1 bereits groen Einfluss auf
das Verhalten der HF-Litze im unteren Frequenzbereich hat und bei der Verlustbetrach-
tung berticksichtigt werden muss. Die Ursache lidsst sich an den Gln. (4.83) und (4.84)
erkennen. Bei der Situation im linken Teilbild mit A, = 1 tritt nur der erste Anteil in der
Gleichung Py igear auf. Der durch das nicht ideale Verhalten verursachte Verlustanteil
Pprox par ist zahlenmiBig deutlich groBer und macht sich schon bei kleinen Werten (1 —2,)
entsprechend stark bemerkbar.

Der begrenzte Frequenzbereich, in dem die HF-Litzen weniger Verluste als der dquiva-
lente Volldraht aufweisen, erfordert eine von der Stromform (Frequenz und Oberwellen-
spektrum) abhingige Litzenauswahl. Ein wichtiges Kriterium bei dieser Entscheidung ist
die Grenzfrequenz f,, oberhalb der die geringeren Verluste wieder beim Volldraht auftre-
ten. Dieser Wert ldsst sich aus den bisherigen Formeln herleiten. Bei fg, s, miissen der
Skinfaktor des Volldrahts F; nach Gl. (4.8) und der Skinfaktor der realen HF-Litze Fy ,q
nach Gl. (4.82) gleich sein. Einsetzen dieser beiden Ausdriicke liefert das Zwischenergeb-
nis, in dem sich der Parameter A; wegkiirzt

1 Ip(arp)| 1 Ip(ary) N (N —1)r21 (ary)
ERC {(erll(a—rD)§ = ERe {Olrs |:Il (ars) + rin IO (ars)j|} . (485)

Auf der linken Gleichungsseite steht der Skinfaktor des Volldrahts, in dem Ausdruck auf
der rechten Seite sind Skin- und Proximityfaktor fiir die einzelne Ader enthalten. Betrach-
ten wir jetzt z. B. die Abb. 4.27 (oder noch besser Abb. 4.29), dann ist zu erkennen, dass
sich bei den Schnittpunkten die Kurve fiir den Volldraht im oberen Frequenzbereich (Stei-
gung mit /f) und bei den Litzen die Kurven im unteren Frequenzbereich (Steigung mit
£?) befinden. Ersetzen wir also die Ausdriicke in Gl. (4.85) durch die in Abb. 4.5 und
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Abb. 4.8 angegebenen Approximationen, dann erhalten wir mit

1 I() (OH"D) 'p 3 1 Iy

—R ~l4——==- N 4.86

2 e%arDll (@rp) Tt TtV (4.86)
und
1 I N(N-=1r%1 1 N(N-Dr21 4
Irelar olary) N ( : )il 1 n N : )n_z<ﬁ)
2 I (ary) i Io (ary) 4 26 I 47 2 \§

(4.87)

den Zusammenhang

N(N—=1)r21 /ry\3 @6 1 2w r\3
vVN-1=——+—"* (=) — —— =2 — () . 4.88
—5(3) NS d22ﬁ<8) (4.88)

Tri
Mit der Eindringtiefe aus GI. (4.5) kann dieser Ausdruck nach der Frequenz aufgelost
werden

n_f2 v a1 L, 2 v ey
§ | mJN+1\r grskin = 7N +1\rs Tporl
(4.89)

Mit den in Abb. 4.27 verwendeten Daten r;, = 0,5 mm/ \/]T/ und d = 2,2r, erhilt man die
Schnittpunkte mit der Kurve fiir den Volldraht N = 1.

Zur Bestimmung der Schnittpunkte bei den Proximityverlusten in Abb. 4.29 miissen die
Proximityfaktoren in Gl. (4.32) und (4.84) gleichgesetzt werden. Mit der Vereinfachung
A, = 1 und unter der Voraussetzung, dass der Durchmesser des Volldrahts grof3 gegeniiber
der Eindringtiefe ist, d.h. 2r;+/N > §, erhilt man mit einer #hnlichen Rechnung das
Ergebnis

n_ (AN P A (4.90)
§  \JN et \ N Thpr? ’

Schlussfolgerung

Es fillt auf, dass die beiden Grenzfrequenzen f'g, stin und f, prox Sehr nahe beieinander
liegen. Die Auswahl einer HF-Litze muss also nicht davon abhingig gemacht werden,
in welchem Verhiltnis die einzelnen Verluste (Skin- und innerer Proximityeffekt bzw.
duBerer Proximityeffekt) im realen Bauelement zueinander stehen.

4.5 Die Parallelschaltung von Drahten

In diesem Abschnitt wollen wir einige Aspekte im Zusammenhang mit der Parallelschal-
tung von Drihten diskutieren. Der Grundgedanke besteht darin, durch die Parallelschal-
tung von N gleichen Drihten den ohmschen Widerstand einer Wicklung und damit die
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Abb. 4.30 a Wicklung mit Einzeldraht, b Wicklung mit drei parallel geschalteten Drihten

Verluste auf 1/N des urspriinglichen Wertes zu reduzieren. In der Praxis treten dabei je-
doch einige Besonderheiten auf, die diesem Ziel entgegenstehen und die wir an einem
konkreten Beispiel untersuchen. Zum Vergleich betrachten wir die beiden Situationen in
Abb. 4.30. Der Kupferdraht besitze den Durchmesser d und den AuBlendurchmesser mit
Lackisolation d,. Der Radius der Windungen in der innersten Lage sei a. Die Wicklung
besteht aus N = 10 Windungen, im Teilbild a wird nur ein Einzeldraht verwendet, im
Teilbild b sind drei Drihte parallel geschaltet. Wir nehmen an, dass genau 10 Drihte in
einer Lage untergebracht werden konnen.

Die Situation mit den parallel geschalteten Drihten ist teilweise vergleichbar mit den
Litzen. Da die Drihte an den Enden der Wicklung miteinander verlotet sind, werden
geschlossene Schleifen erzeugt, in denen sich unter Umstinden Kurzschlussstrome ausbil-
den konnen. Dieser Fall tritt ein, wenn sich die Fliisse durch die von den Einzeldréihten ge-
bildeten Schleifen unterscheiden. Wenn diese induzierten Strome in einem Draht hin und
in einem anderen Draht zuriick flieBen, ist die gleichmifBige Aufteilung des Gesamtstroms
auf die parallelen Drihte nicht mehr gewihrleistet mit entsprechenden Auswirkungen auf
die Verlustbilanz.

Zum Vergleich der beiden Anordnungen miissen die in Abb. 4.30 eingetragenen Impe-
danzen Z, und Z, berechnet werden. Ein einfaches Ersatzschaltbild fiir die beiden Spulen
besteht in einer Reihenschaltung aus einem Widerstand mit einer Induktivitit und einem
parallel zu den beiden Komponenten angeordneten Kondensator. Nach den Herleitungen
in Abschn. 3.1 ist offensichtlich, dass die Wicklungskapazitit der Anordnung b wesent-
lich groBer ist als bei der einlagigen Spule in Anordnung a. Diese Situation kann auch
umgekehrt sein. Falls die Spule mit nur einem Draht bereits zwei oder mehr Lagen auf-
weist, dann wird die Kapazitit einer Spule mit parallelen Dréihten aufgrund der steigenden
Lagenzahl nach Abb. 3.10 kleiner werden. Als Konsequenz bleibt festzuhalten, dass der
Einfluss auf die Wicklungskapazitit und damit auf die Resonanzfrequenz der Spule vom
Einzelfall abhédngt und von Fall zu Fall getrennt betrachtet werden muss. Bei der folgenden
Untersuchung werden wir daher den kapazitiven Einfluss auf die Impedanzen unbertick-
sichtigt lassen.
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Die Berechnung der Impedanz Z; wurde bereits ausfiihrlich behandelt, in Abschn. 2.5
wurde die Induktivitit berechnet und in den ersten Abschnitten dieses Kapitels der Wi-
derstand bzw. die Verluste. Wir konnen uns daher auf die Anordnung in Teilbild 4.30b
beschrinken und die Unterschiede zum Teilbild 4.30a zusammenstellen.

Die Parallelschaltung der drei Drihte entspricht der Parallelschaltung dreier gekoppel-
ter Induktivititen, die an der gleichen Spannung angeschlossen sind. Fiir den Sonderfall
zeitlich sinusformiger Groflen konnen wir das folgende Gleichungssystem mit komplexen
Amplituden aufstellen

u Ry +joLiy Rp+joMp Riz+joM; il
i | =| Ro+joMpn Ry+joLln Ryp+joMxs i |- (4.91)
u Ri3 +joMiz  Roz + joMos  Riz +jwlss i3

Mit den Widerstdnden in der Matrix werden die von den drei gegebenenfalls unter-
schiedlichen Stromen verursachten Verluste erfasst. Das Gleichungssystem entspricht
der GI. (2.28) mit zusitzlichen Widerstinden auf den Nebendiagonalen. Auf diese Er-
weiterung wird nachstehend eingegangen. Da die Aufteilung des Gesamtstroms auf die
drei Einzelstrome die Verluste und damit die Werte der Widerstinde mitbestimmt, lauft
die Aufstellung des Gleichungssystems wieder auf ein iteratives Verfahren hinaus. Im
ersten Schritt werden ausgehend von einer gleichmifBigen Stromaufteilung mithilfe der
Feldverteilung im Wickelpaket die Gesamtverluste und damit die Widerstandswerte be-
stimmt. Mit dieser Kenntnis kann wegen der drei gleichen Spannungen eine modifizierte
Stromaufteilung bestimmt werden, mit der die gesamte Rechnung nochmals wiederholt
werden kann. In der Praxis werden sich die Teilstrome nicht wesentlich unterscheiden, so
dass man auf die Wiederholung dieser Rechnung im Allgemeinen verzichtet.

Schauen wir uns die quantitative Bestimmung der Matrix etwas genauer an. Die Impe-
danz des i-ten Drahtes Z;; = R;; + jwL;; wird berechnet, indem die in der Anordnung in
Abb. 4.30b vorgegebene Geometrie fiir diesen Draht zugrunde gelegt wird, s. Abb. 4.31,
und alle anderen Stréme mit einem Index verschieden von i zu null gesetzt werden.
Die Summe aller entstehenden Verluste, nimlich der rms- und Skinverluste in dem be-
trachteten Draht sowie aller Proximityverluste auch in den anderen Drihten, werden dem
Widerstand R;; zugeordnet. Der rms- und Skinanteil wird nach Gl. (4.8) bestimmt und
unterscheidet sich von der Anordnung a durch die geénderte Linge des Drahtes. Ein Ver-
gleich von Abb. 4.31 und Teilbild a in Abb. 4.30 zeigt zwei Ursachen auf, die zu einer
groBeren Drahtlidnge fiihren. Zum einen liegen einige Windungen in der zweiten und drit-
ten Lage, d. h. der Durchmesser dieser Windungen wird abhéngig vom Drahtdurchmesser
d, ansteigen. Zum anderen ist die in Abb. 4.31 eingezeichnete Steigungshdhe 4 proportio-
nal zur Anzahl der parallel geschalteten Drihte, im Teilbild 4.30a gilt i = d,,, im Teilbild b
dagegen h = 3d,. Die Linge der in Abb. 4.31 markierten ersten Windung kann aus der
Beziehung | = [(2ma)? + h?]'/? berechnet werden. Fiir die Gesamtlinge muss iiber alle
Einzelwindungen summiert werden. Aus Teilbild b ist bereits zu erkennen, dass die drei
Drihte unterschiedlich auf die Lagen verteilt sind, d. h. die Gesamtldngen und damit auch
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Abb. 4.31 Zur Impedanzbe-
rechnung fiir einen Einzeldraht

HZII

die Gleichstromwiderstinde sind bereits unterschiedlich. Die Proximityverluste in allen
Windungen konnen mit den bereits beschriebenen Methoden berechnet werden.

Auf diese Weise konnen alle Widerstinde auf der Hauptdiagonalen bestimmt werden,
indem immer nur fiir einen der Strome ein von null verschiedener Wert angenommen wird.

Die Berechnung der Induktivitit kann fiir einen runden Wickelkorper mit Gl. (2.42)
erfolgen. Allerdings ist zu beachten, dass die dort gemachte Voraussetzung, dass ndm-
lich jede Windung in einer Ebene z = const liegt, bei der Wicklung in Abb. 4.31 infolge
der groflen Steigungshohe 4 nur noch bedingt zutrifft. Brauchbare Ergebnisse erhilt man,
wenn man die z-Ebene einer Windung in die Mitte zwischen Anfang und Ende der Win-
dung legt, also eine mittlere Position fiir jede Windung wihlt. Diese Rechnung fiihrt im
Gegensatz zur einlagigen Wicklung in Teilbild a bereits auf unterschiedliche Werte fiir die
Induktivitdten L;; bei den drei Drihten, d. h. bereits ohne Beriicksichtigung der Kopplung
zwischen den drei Schleifen stellen sich allein aufgrund der Hauptdiagonalelemente in
Gl. (4.91) unterschiedliche Stréme ein.

Damit verbleibt noch die Berechnung der Impedanzen auf den Nebendiagonalen. Flie-
Ben mehrere Strome gleichzeitig, dann geht das Quadrat des gesamten Magnetfelds (Sum-
me der Felder infolge der einzelnen Strome) in die Proximityverluste eines Drahtes ein.
Dieses Ergebnis unterscheidet sich aber infolge der bei der Binomischen Formel auf-
tretenden gemischten Glieder von der Summe der Verluste, die bei jeweils nur einem
vorhandenen Strom berechnet wurden. Diese Unterschiede in den Ergebnissen werden
von den Widerstdnden auf den Nebendiagonalen erfasst.

Die Berechnung der Gegeninduktivititen L;; zwischen den drei Schleifen ist identisch
zur Berechnung der duBleren Induktivititen in Gl. (2.42) fiir einen Rund- bzw. in Gl. (2.46)
fiir einen Rechteckwickelkorper. Da die drei Drihte nicht gleichberechtigt sind, einer liegt
z.B. in der Mitte, die beiden anderen liegen auf3en, sind auch hier unterschiedliche Ergeb-
nisse zu erwarten.

Die Auflosung des Gleichungssystems (4.91) liefert als Konsequenz Stréme in den drei
Drihten, die sich nach Amplitude und Phase unterscheiden. Sollten sich die Strome nur
wenig unterscheiden, kann der Rechengang bereits abgeschlossen werden, im anderen Fall
bildet die neue Stromverteilung den Ausgangspunkt fiir einen nochmaligen Rechendurch-
lauf.
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Es ist offensichtlich, dass bei den vielféltigen Méglichkeiten der sich ergebenden Wi-
ckelanordnungen keine einfache Formel zur Berechnung der Verluste angegeben werden
kann. Um dennoch den Einfluss von zwei in diesem Zusammenhang wichtigen Einfluss-
grofen etwas transparenter zu machen, betrachten wir nochmals die bereits in Abb. 2.15
beschriebene Anordnung mit den dort angegebenen Daten. Wir beschridnken uns auf die
beiden Situationen a) mit maximal 40 Windungen pro Lage und b) mit maximal 20 Win-
dungen pro Lage. Die gesamten Wicklungsverluste fiir diese beiden Fille sind als Funk-
tion der Windungszahl fiir eine Eindrahtwicklung in Abb. 4.16 angegeben. Diesen Ergeb-
nissen stellen wir die Verluste gegeniiber, die sich bei gleichen Wickelkorperbreiten und
gleichen Windungszahlen ergeben, wenn zwei Drihte parallel geschaltet werden.

Die durchgezogenen Kurven in Abb. 4.32a gelten fiir die Eindrahtwicklung und sind
aus Abb. 4.16 iibernommen. Die gestrichelten Kurven gelten fiir die Zweidrahtwicklung,
also die Situation mit zwei parallel geschalteten Drihten. Betrachten wir zunichst die bei-
den untersten Kurven fiir den Wickelkorper mit maximal 40 Windungen pro Lage. Fiir
Windungszahlen N < 20 liegen alle Drihte in der untersten Lage und die Verluste der
Eindrahtwicklung werden durch den zweiten parallelen Draht auf etwa 56 % reduziert.
Eine Reduzierung auf 50 % wird durch die zunehmende Drahtlinge infolge der doppelten
Steigungshohe h sowie durch zusitzliche Proximityverluste, die sich insbesondere bei we-
nigen Windungen bemerkbar machen, verhindert. Steigt die Windungszahl tiber 20, dann
liegen bei der Zweidrahtwicklung die Dréhte fiir N > 20 bereits in der zweiten Lage.
Damit steigen aber die Proximityverluste in der untersten Lage deutlich an und bei den
Windungszahlen N > 26 sind die Verluste der Zweidrahtwicklung P, sogar grofer als
bei der Eindrahtwicklung P;. Das zahlenméBige Verhiltnis P,/P; ist in Abb. 4.32b dar-
gestellt. Bei 40 Windungen, gleichbedeutend mit einer bzw. mit zwei kompletten Lagen
steigt das Verhiltnis bis auf den Wert 1,75 an.

Betrachten wir nun den Fall mit halber Wickelkorperbreite. Bis N = 10 sind die Er-
gebnisse identisch zu dem vorhergehenden Fall. Ab der 11-ten Windung liegen die Drihte
bei der Zweidrahtwicklung bereits in der zweiten Lage und der Vorteil gegeniiber der Ein-
drahtwicklung geht schon bei N = 14 verloren. Der Nachteil wird bei Windungszahlen
N > 20 voriibergehend wieder etwas geringer, wenn bei der Eindrahtwicklung ebenfalls
mit der ndchsten Lage begonnen wird.

Insgesamt ldsst sich feststellen, dass der konkrete Wicklungsaufbau und die sich er-
gebende Lagenzahl entscheidenden Einfluss auf die Verlustbilanz haben. Die erhoffte
Verlustreduzierung durch die Parallelschaltung von Drihten kehrt sich sehr schnell ins
Gegenteil um.

Die eingangs erwihnte zweite wichtige EinflussgroBe ist die Frequenz. Hitten wir die
Rechnungen nicht mit 100 kHz sondern mit der Netzfrequenz 50 Hz durchgefiihrt, dann
wire die Situation vollig anders. Wegen der vernachlédssigbaren Hochfrequenzverluste wi-
re allein der Gleichstromwiderstand der beiden Wicklungen von Bedeutung. In diesem
Fall sinken die Verluste der Eindrahtwicklung unabhingig von der Windungszahl durch
einen zweiten parallel geschalteten Draht immer unter 60 %.
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Abb. 4.32 Vergleich der Verluste bei Eindraht- und Zweidrahtwicklung

Schlussfolgerung

Generell lisst sich feststellen, dass beim Ubergang zu einer Anordnung mit N parallel
geschalteten Drihten eine Reduzierung der Verluste auf ein N-tel nur unter bestimm-
ten Bedingungen und dann auch nur nidherungsweise erreicht werden kann. Bei hohen
Windungszahlen bzw. steigenden Lagenzahlen und bei hohen Frequenzen, also insbe-
sondere bei Stromen mit einem hohen Oberschwingungsanteil, kippt die Situation und
die Eindrahtwicklung ist die bessere Losung.

4.6 Folienwicklungen

Eine Alternative zu den Runddraht bzw. Litzewicklungen stellen die Folienwicklungen
dar. Die Frage nach der optimalen Querschnittsform der zu verwendenden Wickelgiiter
hiingt von vielen Faktoren ab und muss abhingig von der Applikation entschieden wer-
den. Im Hinblick auf die entstehenden Verluste haben die Folien den Vorteil, dass sie
den zur Verfiigung stehenden Wickelraum deutlich besser ausnutzen als die Runddrihte.
Der bei niederfrequenten Anwendungen viel zitierte Fiillfaktor ist relativ hoch. Hat der
Strom durch die Spule einen groflen Gleichanteil oder einen entsprechend grofen, der
Hochfrequenz iiberlagerten Netzfrequenzanteil, dann sind die Hochfrequenzverluste ge-
ring verglichen mit den rms-Verlusten. Zur Minimierung der Verluste ist dann ein niedri-
ger Gleichstromwiderstand und damit ein moglichst gro3er Leiterquerschnitt erforderlich.
Ein weiterer Vorteil ist die bessere Warmeleitfdhigkeit in Richtung der Wickelfensterbrei-
te, verglichen mit den Runddrahtwicklungen.

Bei Hochfrequenzanwendungen sieht die Situation etwas anders aus. Wegen der gegen-
iiber den Rundleitern véllig anderen Querschnittsform bestehen andere Zusammenhénge
zwischen den Skin- bzw. Proximityverlusten und den geometrischen Daten des Wick-
lungsaufbaus. Mit der Verlustentstehung werden wir uns in den folgenden Abschnitten
etwas niher beschiftigen. Es gibt aber noch weitere Punkte zu beachten. Z. B. konnen die
Endeffekte eine besondere Rolle spielen, also der Anschluss der Folienenden an die iibrige
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Schaltung. Am Folienende stellt sich eine andere Stromverteilung ein mit der Konsequenz,
dass sich auch das Magnetfeld nach Betrag und Richtung dndert. Dadurch konnen hohere
Verluste in den Nachbarwindungen oder auch im Kern entstehen. Werden die leitenden
Verbindungen zwischen Folienende und Auflenanschluss durch Bereiche mit hoher ma-
gnetischer Feldstirke gefiihrt, dann konnen auch hier zusétzliche Verluste entstehen. Diese
Stromzufiihrungen von auBlen zur Spule sowie die Endeffekte der Wicklung bleiben bei
den folgenden Rechnungen generell unberiicksichtigt.

4.6.1 Die eindimensionale Verlustberechnung

Die korrekte analytische Berechnung rechteckférmiger Leiterstrukturen ist mit erhebli-
chem mathematischem Aufwand verbunden. Die Anwendung stiickweise zusammenge-
setzter Eigenfunktionen fiihrt zwar zum Ziel, erfordert aber die Bestimmung komplexer
Eigenwerte aus transzendenten Gleichungen [11]. In vielen Fillen ist dieser Aufwand
gar nicht erforderlich, da vereinfachende Annahmen gemacht werden konnen, die den
Rechenaufwand erheblich reduzieren ohne die Ergebnisse nennenswert zu beeinflussen.
Oft steht auch nicht die Frage nach den absoluten Ergebnissen im Vordergrund, sondern
es interessieren vielmehr die zur Verfiigung stehenden Moglichkeiten im Hinblick auf
eine Optimierung. Bei der vorliegenden Problemstellung interessieren insbesondere die
Minimierung der Gesamtverluste und deren Abhingigkeit von den verschiedenen Ein-
flussgroflen.

Die Abb. 4.33 zeigt den Feldverlauf einer einzelnen, auf einen kreisformigen Wi-
ckelkorper des Durchmessers 2a = 40 mm aufgebrachten und von einem Gleichstrom
durchflossenen Windung. Die Folienbreite betrigt ¢ = 30 mm, die Foliendicke ist d =
0,1 mm. Das linke Teilbild zeigt den Verlauf der Feldlinien, im rechten Teilbild ist der
Betrag der Feldstiarke dargestellt.

Man erkennt, dass die Feldlinien im Wesentlichen tangential zur Folie verlaufen. Ver-
nachlédssigt man zunéchst den Einfluss der radial gerichteten Feldkomponenten, dann kann
die Anordnung als eindimensionales Problem behandelt werden. Fiir die in diesem Ab-
schnitt vorgestellte Rechnung werden daher folgende Vereinfachungen vorgenommen:

e Die Folie wird als unendlich breit angenommen.

e Da die Foliendicke d sehr klein ist gegeniiber dem Radius der jeweiligen Windung,
hat die Kriimmung der Folie praktisch keinen Einfluss auf die Stromverteilung (s.
Abschn. 4.6.1.4). Daher werden fiir die Berechnung der Stromverteilung innerhalb des
Folienquerschnitts kartesische Koordinaten verwendet. Erst bei der Berechnung der
Verluste in der jeweiligen Windung wird wieder die kreisformige Struktur beriicksich-
tigt, indem die Integration der Verluste entlang der Windung durch eine Multiplikation
mit dem Umfang der kreisformigen Windung ersetzt wird. Der Vorteil liegt in der Ver-
meidung der Bessel-Funktionen mit komplexen Argumenten sowie in der Moglichkeit,
die Skin- und Proximityverluste getrennt zu betrachten (s. Abschn. 4.6.1.3).
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Abb. 4.33 Feldbild einer einzelnen kreisformigen Folienwindung. a Feldlinien, b Feldstidrkeampli-
tude

Abb. 4.34 Unendlich aus- z A
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Trotz dieser Vereinfachung werden die folgenden Rechnungen ein gutes Verstindnis der
hier zugrunde liegenden Problematik erlauben und Hinweise liefern, wie die Verluste von
den unterschiedlichen Parametern abhiingen.

4.6.1.1 Die Berechnung der Skinverluste in kartesischen Koordinaten

Als erstes und einfachstes Beispiel betrachten wir die Anordnung in Abb. 4.34. Die in y-
und z-Richtung unendlich ausgedehnte Folie der Dicke d wird von einem y-gerichteten
Strom durchflossen, dessen Gesamtwert pro Linge ¢ der z-Koordinate 7 (t) = i cos (wt)
betrdgt. Wegen der periodischen Zeitabhidngigkeit kann die Rechnung mit den allein von
der Koordinate x abhéingigen komplexen Amplituden durchgefiihrt werden.
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Das y-gerichtete quellenfreie Vektorpotential muss innerhalb der Folie die Skinglei-
chung erfiillen

wipod 2 24 . (4.92)

) A
~1422) d“A (1.57) . A (42
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Die magnetische Feldstirke besitzt bei der betrachteten Problemstellung nur eine z-
gerichtete Komponente

Mo 0

= 1 .
H 129~ 1ot [eyA (x)]
Ko

=&H (x). (4.93)
die zur Ebene x = 0 schiefsymmetrisch ist und aufgrund der Stromvorgabe auB3erhalb

der Folie und damit auch an der Folienoberfliche entsprechend dem Durchflutungsgesetz
(1.1) die Werte

~
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aufweist. Die Losung der Problemstellung ist z. B. aus [6] bekannt. Fiir die Stromdichte
und die Feldstédrke innerhalb der Folie erhalten wir die Ergebnisse

~
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Hx)=¢,——— fir |x|<d/2. (4.96)
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Die Abb. 4.35a zeigt den Betrag der Stromdichte iiber die Foliendicke fiir unterschiedliche
Verhiltnisse von Foliendicke zu Eindringtiefe. Die zugehorige magnetische Feldstirke ist
im Teilbild b dargestellt. Bei Gleichstrom stellt sich eine homogene Stromdichte iiber den
Folienquerschnitt ein, die Feldstirke steigt linear vom Wert null in der Folienmitte bis
zum vorgegebenen Wert auf der Oberflache. Die Stromdichte ist symmetrisch beziiglich
der Folienmitte, die Feldstirke dagegen schiefsymmetrisch. Mit zunehmender Frequenz
und damit abnehmender Eindringtiefe nach GI. (4.5) wird der Strom an die Oberfliche
verdringt und die Feldstirke nimmt innerhalb der Folie ab. Als Konsequenz steigen die
Verluste in der Folie infolge des Skineffekts an und die gespeicherte magnetische Energie
nimmt ab. Damit ist eine Reduzierung der Induktivitit verbunden.

Um die Auswirkungen auf die Impedanz der Folie zu berechnen, betrachten wir den
in Abb. 4.36 dargestellten Ausschnitt aus der Folie mit der Dicke d, der Hohe ¢ und der
Linge /. Die Impedanz erhalten wir durch Integration des Poyntingschen Vektors iiber die
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Abb. 4.35 a Betrag der normierten Stromdichte und b magnetische Feldstirke innerhalb der Folie

Abb. 4.36 Zur Berechnung Z A
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Oberfliche des betrachteten Quaders. Mit der y-gerichteten elektrischen Feldstirke und
der z-gerichteten magnetischen Feldstirke ist der Poyntingsche Vektor ausschlielich x-
gerichtet und die Integration iiber die Oberflidche kann auf die beiden hervorgehobenen in
den Ebenen x = +d/2 gelegenen Flichen beschrinkt werden

l

R+joL "2 - // ¢ we,0" (L) 28, dydz = %9 com®?
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0
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Zur Darstellung der beiden Verldufe von R und L in Abhingigkeit von der Eindringtiefe
werden deren Werte Ry und L, bei der Frequenz w = 0 als Bezugswerte verwendet. Der
Gleichstromwiderstand kann fiir den Quader direkt angegeben werden Ry = [/kcd. Die
Bezugsgrofie Ly wird aus der Energie berechnet und liefert mit Gl. (4.96) fiir « — 0 das
Ergebnis
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Abb. 4.37 Widerstand und innere Induktivitit als Funktion des Verhiltnisses d/§

Bei den Runddrihten hatten wir diesen Beitrag zur Induktivitét als innere Induktivitit
gemif Gl. (2.20) bezeichnet. Die Abb. 4.37 zeigt den Verlauf von Widerstand

R d , _d ) d sinh(d/) +sin(d/8)

Ro e {(1 ) coth [(1 D) zs}} = 2 cosh(d/6) —cos(@js) P
und innerer Induktivitit

L 3 , d ) 38 sinh(d/) —sin (d/3)

o= dlm{(l+])coth[(1+]) 25]}_ oo (@8 —eos @y 4100

jeweils normiert auf deren Wert bei Gleichstrom.
Die Funktion coth[(1 + j) d/2§] strebt fiir steigende Frequenz, d.h. fiir steigende Ar-
gumente d/2§ gegen 1. Daher gelten fiir grole Frequenzen die Niherungen

R d L 36
BT md = (4.101)

die ebenfalls in Abb. 4.37 eingezeichnet sind.

Zur Berechnung der Verluste betrachten wir nochmals den in Abb. 4.36 dargestellten
quaderformigen Bereich. Mit dem bereits bekannten Widerstand sind die im zeitlichen
Mittel entstehenden Verluste wiederum durch die Gl. (4.9) mit einem allerdings gegeniiber
dem Runddraht geidnderten Skinfaktor gegeben

i R d sinh(d/8) + sin (d/$)

2
1 - —

P=—R=1}RFf mit Fj=— = - @1
2 rms S0 £y Mt Y Ry 28 cosh (d/8) —cos (d/§) @102

Wir wollen fiir dieses Ergebnis noch eine alternative Formulierung angeben. Mit dem Zu-
sammenhang zwischen Strom und Oberflachenfeldstirke (4.94) gilt auch die Darstellung

~,lc sinh(d/8) + sin(d /)
«8 cosh (d /8) — cos (d /§)

Prms+skin = }'} . (4.103)

_ﬁ212c
N K d
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4.6.1.2 Die Berechnung der Proximityverluste in kartesischen Koordinaten
Als zweites Beispiel betrachten wir die Situation, bei der sich die Folie im Feld einer ande-
ren Folie befindet. Da eine Folie unter den bisherigen Vereinfachungen im Auflenbereich
nach Gl. (4.94) ein homogenes Feld hervorruft, werden wir jetzt wieder die Anordnung
aus Abb. 4.34 zugrunde legen, wobei aber anstelle des vorgegebenen Stroms in der Folie
jetzt ein externes Magnetfeld

=e,H

—exX

=

(4.104)

vorgegeben wird, das auf beiden Seiten der Folie den gleichen Wert aufweist. Gegeniiber
der Rechnung im letzten Abschnitt dndern sich lediglich die Randbedingungen auf der
Folienoberflache, auf der jetzt die Feldstirke (4.104) vorliegt. Die Losung dieses Rand-
wertproblems liefert die Stromdichte

= A - ~ osinhax
=8J (x) = —&H, — 4.105
100 =eJ () Gy llex cosh (ad/2) ( )
sowie die Feldstirke
A =&,n —ooshex (4.106)
X) = - .
- " cosh (ad /2)

innerhalb der Folie. Da die iiber die gesamte Folienbreite integrierte Stromdichte (4.105)
verschwindet, wird im Bereich auflerhalb der Folie keine zusétzliche Feldstirke hervorge-
rufen.

Zur Berechnung der im zeitlichen Mittel entstehenden Verluste verwenden wir wieder
den Poyntingschen Vektor. Ausgehend von der Gl. (4.97) erhalten wir das Ergebnis

c I
1 o1 .(d o o~xfd -
Pyrox = —zRe [[ e—J |- | xeH | =) |-2exdydz
2 K 2 2
0 0

I L (d\ ~x(d le. d
~Re {i (—)Q (—)} = |4, I’Re {atanh a—} . (4.107)
K 2 2 K 2

Die Auswertung liefert das der Gl. (4.32) entsprechende Ergebnis mit einem allerdings
gegeniiber dem Runddraht gednderten Proximityfaktor

¢ sinh (d/8) —sin (d/§)
§ cosh (d/8) + cos (d/8)’

/
P prox —

=-H2D; mit Dy =
K

(4.108)
4.6.1.3 Die Orthogonalitat der Skin- und Proximityverluste

Bei der Berechnung der Gesamtverluste im Runddraht haben wir festgestellt, dass die
durch das externe Magnetfeld verursachten Proximityverluste P, unabhingig von den
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rms- und Skinverlusten berechnet werden diirfen. Unter den bisher gemachten Vereinfa-
chungen liegt eine dhnliche Situation auch bei den Folien vor [5]. Wihrend die den rms-
und Skinverlusten zugrunde gelegte Stromdichte (4.95) eine gerade Funktion hinsichtlich
der Koordinate x ist, ergibt sich bei der Stromdichte infolge des externen Magnetfelds
nach Gl. (4.105) eine ungerade Funktion in x. Die Orthogonalitit ldsst sich leichter er-
kennen, wenn man die Verluste nicht tiber den Poyntingschen Vektor berechnet, sondern
indem man das Betragsquadrat der gesamten Stromdichte, also der Summe aus beiden
Anteilen, tiber den Leiterquerschnitt integriert. In diesem Fall erhélt man neben den Qua-
draten der einzelnen Beitrdge ein gemischtes Glied, in dem die beiden Anteile miteinander
multipliziert werden. Dieses Glied fillt aber bei der Integration iiber die Foliendicke weg,
so dass sich die Gesamtverluste aus der Summe der beiden Einzelbeitrdge (4.103) und
(4.108) zusammensetzen. Skin- und Proximityverluste diirfen bei dem betrachteten Son-
derfall unabhingig voneinander berechnet und anschlieend addiert werden.

Diese Moglichkeit zur getrennten Berechnung macht man sich bei den Folienwicklun-
gen zu Nutze. Kennt man fiir eine Windung die Feldstirken auf den beiden Oberflachen,
dann konnen diese in einen symmetrischen Anteil i und einen schiefsymmetrischen
Anteil ﬁ 4 aufgespalten werden. Aus den Zusammenhiingen

~

ﬁ(%) =& [A. +A,] wd ﬁ(g) =& [A, - a,] (4.109)

folgt

H, = % [ﬂ (%) +ﬂ(%ﬂ und H, = % [ﬂ(%) —ﬂ(%)]. 4.110)

Die Lingen der Pfeile in Abb. 4.38 veranschaulichen diese Aufteilung. Die Gesamtver-
luste sind dann durch die Beziehung

P = Prmx+skin + Pprox
e AP sinh (d /§) + sin (d/§) A2 sinh (d /§) — sin (d /3)
N |:_d cosh (d/8) —cos (d/d) +IT cosh (d/8) 4+ cos (d/3)

K6

} 4.111)

gegeben. Der Index k deutet auf die Berechnung in kartesischen Koordinaten hin. Wir
werden spiter auf dieses Ergebnis zuriickkommen.

4.6.1.4 Vergleich der Verlustberechnung in kartesischen

bzw. zylindrischen Koordinaten
Wir wollen jetzt die Frage beantworten, inwieweit die Kriimmung der Folie zu einer
kreisformigen Windung Einfluss auf das Ergebnis nimmt. Als Vergleichswert dient die
Rechnung in kartesischen Koordinaten. Ausgangspunkt ist die Folie in Abb. 4.34, zu der
wir jetzt den Riickleiter, z. B. links von dieser Folie annehmen. Mit der Zerlegung der
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Abb. 4.38 Aufteilung der Oberflichenfeldstéirken in einen symmetrischen und einen schiefsymme-
trischen Anteil

resultierenden Oberflachenfeldstirken in einen symmetrischen und einen schiefsymmetri-
schen Anteil

H dy_i ndI—AId—O—>I:I—§ ndI—AI—? (4.112)
2) T MY A\ T T D PR

sind die Gesamtverluste nach Gl. (4.111) bekannt.

Zum Vergleich betrachten wir die kreisformige Folienwindung gemif Abb. 4.39 in
Zylinderkoordinaten mit dem Innenradius »; und dem AuBenradius r, = r| 4 d. Die in z-
Richtung unendlich lange Folie wird von einem ¢-gerichteten Strom durchflossen, dessen
Gesamtwert pro Linge ¢ der z-Koordinate i (1) = i cos (wt) betrédgt. Fiir die Feldstérke
auf der Oberfliche der Windung gilt

(r) =0. (4.113)

(=0

i
— und
c

=0

(rl) = éz

Innerhalb des Leiters muss die komplexe Amplitude des Vektorpotentials die Skinglei-
chung (1.50)

S A A - as26) PA 104 1 . N
rotrot [e(pé(p)] + e(paZA =0 (—)> —— t-=—-—=A=d’A 4.114)
> pdp p’
erfiillen, deren Losung durch die modifizierten Bessel-Funktionen erster Ordnung
A(p) = CT (ep) + DK (ap) (4.115)

gegeben ist. Mit den beiden Randbedingungen (4.113) konnen die Konstanten C und D
bestimmt werden. Als Ergebnis erhilt man innerhalb des Leiters die Stromdichte

5 f_a Ko (@) Iy (ap) + 1o (a@r2) Ky (ap)
¥ ¢ Ko (ar) Iy (arr) —Io (ar2) Ko (ary)

J(p) & =8 jwrcd (p) = — (4.116)
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Abb. 4.39 Relativer Fehler bei der Rechnung mit kartesischen Koordinaten

sowie die Feldstirke

(p) =& i Ko (ar)To (@p) — I (ar2) Ko (@p)
‘e Ko (arp) Iy (ary) — Iy (ary) Ko (Olrl)'

==

4.117)

Die Berechnung der Verluste mit dem Poyntingschen Vektor fiihrt auf das Ergebnis

c 2w
1 1. . i
P. = —ERe [[ [e(p—i(rl) x 6, H (rl):| - (—€,) ridedz
K
0 0

= Z0Re {J () A7 ()

Tk
_ _mmn . Ko (ar) Iy (ary) + I (o) Ky (ary)
- KC5Re %(1 +J) Ko (ar) Io (@ry) —Ip (ar2) Ko (Olrl)§ '

(4.118)

Der Index z deutet auf die Berechnung in zylindrischen Koordinaten hin. Dieses Ergebnis
beinhaltet die gesamten Verluste. Eine getrennte Berechnung von Skin- und Proximi-
tyverlusten macht bei dieser Anordnung physikalisch keinen Sinn, da der Beitrag des
Riickleiters zum Feld nicht separiert werden kann.
Mit der Bezeichnung fiir die Verluste bei der kartesischen Rechnung Pj und bei der
zylindrischen Rechnung P, kénnen wir den prozentualen Fehler angeben
P, —P

err = TZ'NO%‘ (4.119)

z

Die Abb. 4.39 zeigt dieses Ergebnis in Abhéngigkeit verschiedener Abmessungsverhilt-
nisse. Fiir einen fairen Vergleich wurde die Léinge bei der kartesischen Rechnung der
mittleren Windungslidnge bei der kreisformigen Windung [ = w(r; + r;) gleichgesetzt.
Der bevorzugt auf der Innenseite des Leiters flieBende Strom fiihrt wegen der etwas kiirze-
ren Linge zu prinzipiell kleineren Verlusten bei der zylindrischen Rechnung und damit zu
positiven Werten im Diagramm. Der zunehmende Unterschied mit wachsendem Verhiilt-
nis d/r; ist eine Folge der stirkeren Kriimmung und leicht einzusehen, in der Praxis liegen
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diese Verhiltnisse im unteren Prozent- oder Promillebereich. Die Abweichung zwischen
den beiden Rechnungen nimmt auch zu, wenn das Verhiltnis d/§ groBer wird. Auch in
diesem Fall fliet der Strom bei der kreisformigen Windung auf der Innenseite durch eine
kiirzere Lange. Da man in der Praxis tiber den Wert d/§ = 2 nicht wesentlich hinausgeht,
lasst sich festhalten, dass die zu erwartenden Fehler bei der wesentlich einfacheren karte-
sischen Rechnung unter einem Prozent liegen und daher vernachlidssigt werden kdnnen.

4.6.1.5 Der Einfluss der Windungszahl

Ein wesentlicher Einflussfaktor fiir die Gesamtverluste ist die Anzahl der iibereinander lie-
genden Windungen. Um die Zusammenhénge moglichst einfach zu halten bleiben wir bei
der eindimensionalen Rechnung und betrachten jetzt die in Abb. 2.19 dargestellte Folien-
spule mit N Windungen der Foliendicke d und dem Abstand / zwischen den Windungen.
Da jede Windung nur ein Magnetfeld in ihrem Innenbereich p < r; hervorruft, fiihrt
die Uberlagerung der Felder von allen Windungen zu der in Abb. 4.40 eingezeichneten
Feldverteilung, bei der die weiter innen liegenden Windungen einer wesentlich hoheren
magnetischen Feldstirke ausgesetzt sind. Nummerieren wir die Windungen mit dem Zahl-
index 1 < n < N, wobei die aufien liegende Windung den Wert n = 1 und die innerste
Windung den Wert n = N erhilt, dann befindet sich die n-te Windung der Linge /, ent-
sprechend den Randbedingungen (4.113) in einem Magnetfeld

A ~

H(r,) =én- und H(r,) =8 (n—1)-
C C

~ H,, = L und Qd’"=2l— (4.120)
mit

N
'a,=4a -I-(N—I’l)(d +h)’r2,n =Tin +d und [, = Jr(rl,n +r2,n)vlges = Zln

n=1

(4.121)

Mit den Feldstirken auf der Oberfliche nach GI. (4.120) lassen sich auch die Stromdichte
sowie die Feldstédrke innerhalb der n-ten Windung angeben. Fiir die Stromdichte gilt mit
den Gln. (4.95) und (4.105)

> o ~ad cosh ax sinh ax . A i
J, (%) = eyJOT [Sinh (axd/2) —@n=1 cosh (ad/Z):| mit Jo = cd (4.122)

und fiir die Feldstirke innerhalb der n-ten Windung erhalten wir aus den Gln. (4.96) und
(4.106) das Ergebnis

~

~ G inh h
Hn(X)=ezl—|: sinh ox F@n-1) cosh ax j|

2¢ | sinh(ad/2) cosh (ad/2) (4.123)
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Abb. 4.40 Ortsabhingige ma- Z A
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Abb. 4.41 Normierte Stromdichteverteilung in den dufieren fiinf Windungen

Der jeweils zweite Term in den beiden Gleichungen ist durch den Proximityeffekt ver-
ursacht und steigt mit der Zdhlung #n, d.h. in den Windungen von auflen nach innen,
kontinuierlich an. Die Abb. 4.41 zeigt den Betrag der normierten Stromdichte in den duf3e-
ren fiinf Windungen des rechten Wickelpakets aus Abb. 4.40. Der Anstieg der Stromdichte
in der Nihe der Folienoberflichen nimmt bei den weiter innen liegenden Folien deutlich
zu, und zwar umso mehr, je kleiner die Eindringtiefe im Verhiltnis zur Foliendicke wird.
Schon bei d = § sehen wir einen dramatischen Anstieg der Stromdichte, der zu einem
starken Anstieg der Verluste fiihrt. Das Problem wird offenbar umso gravierender, je mehr
Windungen iibereinander gewickelt werden und je hoher die Frequenz wird, bzw. je ge-
ringer die Eindringtiefe wird.

An dieser Stelle taucht die Frage auf, warum hier steigende Verluste infolge einer deut-
lich hoheren Stromdichte entstehen, obwohl der Gesamtstrom durch die Folie von auflen
vorgegeben ist und sich nicht dndert. Dazu betrachten wir die Abb. 4.42, in der die zuge-
horige Phasenlage der ortsabhingigen Stromdichte gemif der Gleichung

im{J, )]
Re{J,

¢, (x) = arctan (4.124)

dargestellt ist. Die Ursache erkennt man besonders deutlich an den weiter innen liegen-
den Folien im rechten Teilbild, also bei der groBeren Foliendicke. Der Phasenwinkel der
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Abb. 4.42 Ortsabhingige Phasenlage der Stromdichteverteilung in den dufieren fiinf Windungen

Stromdichte an der Oberfliche strebt den Werten +90° zu, d. h. die Stromdichte ist an
den beiden Oberflichen nahezu entgegengesetzt gerichtet. Es entstehen offenbar grofie
Blindstrome, die zu dem Anstieg beim Betrag der Stromdichte in Abb. 4.41 beitragen.
Das zugrunde liegende Prinzip besteht darin, dass das System versucht, seine Energie
zu minimieren. Betrachten wir z.B. die Folien n = 1 und n = 2. Der Strom in der
Folie 1 induziert in der Folie 2 einen Strom, der an der rechten Oberfliche so gerich-
tet ist, dass er den inneren Bereich der Folie 2 von dem Feld der Folie 1 abschirmt. Da
das Integral der Stromdichte iiber den Folienquerschnitt aber dem vorgegebenen Gesamt-
strom entsprechen muss, muss der an der rechten Oberfliche flieBende Blindstrom an
der linken Oberfliche mit entgegengesetztem Phasenwinkel nochmals flieBen. Die nach
Abb. 4.40 bei den inneren Folien immer groBer werdende Feldstirke verursacht immer
groBere Blindstrome und fiihrt letztlich zu den hohen Stromamplituden der Abb. 4.41.

Die Verluste des gesamten Wickelpakets erhdlt man durch Summation der Beitrige
(4.111) iiber alle Windungen

_ % [ sinh(d/8) + sin(d/8) sinh (d/8) — sin (d/5)
~ dxde [cosh(af/S)—cos(a’/S)Z COSh(d/5)+C0s(d/5)Zl e _1)]

(4.125)

Mit dem bereits definierten Skinfaktor fiir Folien nach Gl. (4.102) und dem Proximityfak-
tor nach Gl. (4.108) gilt

ges 4

1% Lges 5
P =2t [Ff+Df2 z Zl @2n—1) ] =1I2.R (4.126)

mit

R =R, |:Ff +Df

Zl 2n—1) } (4.127)

es
cly el

Bei verschwindender Frequenz f — 0 nimmt die eckige Klammer den Wert 1 an und wir
erhalten die Verluste Py = I?, Ro. Das in Abb. 4.43 dargestellte Verhiltnis entspricht dem
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Abb. 4.43 Normierter Wider-
stand fiir eine Wicklung mit N
Windungen

Ausdruck in der eckigen Klammer und zeigt den Anstieg des Widerstands in Abhiingig-
keit von der Frequenz bzw. der Eindringtiefe mit der Windungszahl als Parameter. Eine
Vervierfachung der Frequenz bedeutet eine Verdopplung fiir das Verhiltnis d/§. Als Er-
gebnis dieser Auswertung bleibt festzuhalten, dass sowohl die Windungszahl als auch die
Frequenz moglichst gering sein sollten. Fiir nicht sinusformige periodische Stromformen
bedeutet das, dass das Oberwellenspektrum minimiert und damit steilflankige Stroménde-
rungen vermieden werden sollten.

4.6.1.6 Der Einfluss der Foliendicke

Die Abb. 4.43 zeigt, dass der Wert der eckigen Klammer in Gl. (4.127) bei konstanter
Frequenz mit der Foliendicke d ansteigt. Auf der anderen Seite nimmt aber der Gleich-
stromwiderstand Ry mit groB3erer Foliendicke ab. Das bedeutet, dass es einen optimalen
Wert fiir d geben muss, bei dem die Gesamtverluste im Wickelpaket minimal werden. Um
diesen Zusammenhang zu verdeutlichen muss eine alternative Darstellung gewihlt wer-
den, bei der der untersuchte Parameter d nicht gleichzeitig in dem Bezugswert R enthalten
ist. Die einfachste Moglichkeit besteht darin, den Widerstand des gesamten Wickelpakets
nach GI. (4.127) direkt als Funktion der Foliendicke darzustellen. Die Abb. 4.44 zeigt das
Ergebnis fiir Wicklungen mit unterschiedlichen Windungszahlen, wobei fiir die Auswer-
tung die folgenden Werte verwendet wurden: ¢ = 20mm, 2 = 0,2 mm, ¢ = 30 mm und
f = 100kHz, d.h. die Eindringtiefe betrigt 0,21 mm.

Ist die Foliendicke klein im Vergleich zur Eindringtiefe, dann spielen die Hochfre-
quenzverluste keine Rolle und die rms-Verluste sind umgekehrt proportional zur Folien-
dicke, sofern man davon absieht, dass die Linge der duBleren Windungen in geringem
MafBe von der Foliendicke abhiingt. Nihert sich d dem Wert der Eindringtiefe, dann stei-
gen die Verluste mit wachsender Foliendicke aufgrund der Proximityverluste wieder an.
Mit zunehmender Windungszahl tritt dieser Effekt auch schon friiher ein.

An den Kurven ist zu erkennen, dass das optimale Verhiltnis d/é mit wachsender Win-
dungszahl N geringer wird. Die Ursache ist leicht zu verstehen: die rms- und Skinverluste
steigen linear mit N an, wihrend die Proximityverluste ndherungsweise quadratisch mit
N ansteigen. Eine Minimierung der Verluste erfordert eine Reduzierung des dominanten
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Abb. 4.44 Widerstand einer 10°
Folienwicklung als Funktion R N=10
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Verlustanteils und damit eine Reduzierung der Foliendicke. Dieser Einfluss iiberwiegt den
Anstieg der rms-Verluste infolge des reduzierten Folienquerschnitts.

Die bisherigen Ergebnisse setzen eine konstante Foliendicke fiir das gesamte Wickelpa-
ket voraus. Da die rms- und Skinverluste an jeder Stelle entlang der Wicklung gleich sind,
die Proximityverluste aber zu den inneren Folien hin stark ansteigen, erhalten wir bei den
weiter innen liegenden Windungen ein groferes Verlustleistungsverhéltnis Pprox / Prmsskin-
Das bedeutet aber auch, dass fiir jede Windung abhéngig von ihrer Position im Wickelpa-
ket eine andere optimale Foliendicke existiert. Lisst man die Frage nach der Realisierung
einer Folie, deren Dicke sich abhingig von der Langenkoordinate dndert, unbeachtet, dann
konnen die Gesamtverluste nach [9] um ca. 12 % gegeniiber der optimierten konstanten
Foliendicke reduziert werden.

4.6.2 Die zweidimensionale Verlustberechnung

Mit der bisher durchgefiihrten eindimensionalen Rechnung lassen sich zwar die meis-
ten Zusammenhénge untersuchen, die absoluten Werte von Widerstinden bzw. Verlusten
stimmen aber mit der Realitét noch nicht iiberein. Die endliche Folienbreite hat eine inho-
mogene Stromdichteverteilung tiber die Folienbreite zur Folge und verursacht zusétzliche
Hochfrequenzverluste. Da die analytischen Verfahren zur Berechnung der Stromvertei-
lung in einem Rechteckleiter einen hohen mathematischen Aufwand erfordern, wihlt
man fiir diese Anordnungen iiblicherweise numerische Rechenverfahren. Die Beschrei-
bung dieser Verfahren geht iiber die Zielsetzung dieses Buchs deutlich hinaus, so dass wir
im Folgenden lediglich einige Ergebnisse betrachten, um den Unterschied zur eindimen-
sionalen Rechnung aufzuzeigen.

Im ersten Beispiel untersuchen wir den Einfluss der endlichen Folienbreite auf die
Skinverluste. Ausgangspunkt ist die Verteilung der Stromdichte iiber die Breite einer
als unendlich lang angenommenen Folie, wobei der Einfluss des Riickleiters zunichst
vernachlissigt wird. Die Bezeichnungen fiir die Abmessungen werden aus Abb. 2.19 iiber-
nommen. Die Daten der zugrunde liegenden Folie sind ¢ = 30mm und d = 0,1 mm.
Im Grenziibergang f — 0 verteilt sich der Strom gleichmiBig {iber den Querschnitt cd.
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Abb. 4.45 Normierte Stromdichteverteilung in der Folie. a Betrag, b Real- und Imaginirteil

Mit steigender Frequenz wird sich die Stromdichte nicht mehr homogen iiber die Foli-
enbreite verteilen. Ahnlich wie bei der Stromverdringung in Richtung der Foliendicke in
Abb. 4.35a nimmt sie am Rand der Folie zu, wihrend sie in der Folienmitte abnimmt.
Wegen ¢ >> d ist aber zu erwarten, dass dieser Effekt schon bei wesentlich niedrigeren
Frequenzen einsetzt.

Die Abb. 4.45a zeigt den auf fo normierten Betrag der komplexen Amplitude der
Stromdichte bei verschiedenen Frequenzen. Man erkennt deutlich die erwartete Umver-
teilung des Stroms mit wachsender Frequenz. Die Kurven sind sehr dhnlich zu denen der
Runddrihte in Abb. 4.4. Die Konsequenz ist auch hier ein mit der Frequenz ansteigen-
der Widerstand und damit ansteigende Verluste. Fiir die Frequenz f = 100kHz zeigt die
Abb. 4.45b nochmals die normierte Stromdichte, jetzt aber nicht den Betrag, sondern die
Aufteilung in Real- und Imaginirteil. Am Folienrand ist der Realteil etwas groBer als der
Imaginirteil, d. h. der Phasenwinkel liegt hier knapp unterhalb von 45°. Dieses Verhalten
ist ebenfalls identisch zum Runddraht, fiir den die entsprechenden Ergebnisse in Abb. 4.3
dargestellt sind.

Um einen Eindruck von den Proximityverlusten zu bekommen legen wir die in z-
Richtung als unendlich lang angenommene Folie in ein homogenes Magnetfeld mit ver-
schwindender z-Komponente. Das Diagramm in Abb. 4.46 zeigt die Proximityverluste in
Abhingigkeit von dem in der Abbildung eingetragenen Einfallswinkel des magnetischen
Felds bei der Frequenz 100 kHz. Die einzelnen Kurven gelten jeweils fiir die gleiche Quer-
schnittsfliche A = ¢d = 3 mm?, aber fiir unterschiedliche Seitenverhiltnisse ¢ /d. Fiir die
oberste Kurve gelten die Abmessungen ¢ = 30 mm und d = 0,1 mm. Die Verluste sind
normiert auf die Verluste P, eines Runddrahts mit gleicher Querschnittsfliche A.

Man erkennt eine sehr starke Abhingigkeit von der Richtung des dufleren Feldes be-
zogen auf die Lage der Folie. Beim quadratischen Leiterquerschnitt sind die Verluste
praktisch identisch zu den Verlusten im Runddraht. Mit ansteigendem Seitenverhéltnis
¢/d nehmen die Verluste ab, wenn das Feld auf die schmale Seite des Leiters trifft, sie
steigen aber dramatisch an, wenn die Feldlinien des externen Magnetfelds senkrecht auf
die Folie auftreffen. Diese Situation ist umso ausgeprigter, je diinner und breiter die Fo-
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Abb. 4.46 Normierte Proximityverluste in der Folie in Abhéngigkeit von der Richtung des magne-
tischen Felds

lie wird. Die Unterschiede bei den Proximityverlusten konnen mehrere Groenordnungen
betragen.

» Im Falle einer Folienwicklung muss darauf geachtet werden, dass senkrecht zur Folie
orientierte Feldstirkekomponenten méglichst vermieden werden. Das betrifft sowohl die
Randbereiche der Folienwicklung als auch die Luftspaltfelder (s. Abschn. 9.4).

Die Abb. 4.47 zeigt den auf den Wert bei Gleichstrom bezogenen Widerstand einer
Wicklung mit N Windungen als Funktion der Frequenz, bei der die bisherige Folie auf
einen kreisformigen Wickelkorper mit Radius a = 20 mm aufgebracht wurde. Die Ergeb-
nisse im linken Teilbild basieren auf der eindimensionalen Rechnung, im rechten Teilbild
auf der zweidimensionalen Rechnung. Das zugehorige Feldbild fiir N = 1 ist in Abb. 4.33
mafstabsgerecht dargestellt.

Ein Vergleich der beiden Teilbilder zeigt zwei wesentliche Unterschiede. Nach der
zweidimensionalen Rechnung steigt der Widerstand infolge der Stromverdriangung iiber
die Folienbreite bereits ab einer Frequenz von 5 kHz an, wihrend bei der eindimensionalen
Rechnung bis etwa 100kHz mit dem Gleichstromwiderstand R, gerechnet werden darf.
Der Anstieg des Widerstands im linken Teilbild ist allein durch die Stromverdringung
in Richtung der Foliendicke verursacht. Im rechten Teilbild fiihrt dieser Effekt zu einem
Knick und damit zu einem steileren Anstieg in den Kurven. Allerdings liegt der Wider-
stand bei sehr hohen Frequenzen unter dem Wert der eindimensionalen Rechnung. Die
Ursache sind die reduzierten Proximityverluste infolge einer geringeren externen Feld-
stirke bei den einzelnen Windungen. Das Feld einer endlich breiten Folie weicht von den
in Gl. (4.113) angegebenen Werten ab. Im Innenbereich der Windung ist die Feldstér-
ke geringer, im Auflenbereich hat sie eine nicht verschwindende, in die entgegengesetzte
Richtung zeigende Komponente, die das in Abb. 4.40 schematisch angedeutete Gesamt-
feld im Wickelpaket reduziert.

Als letztes Beispiel untersuchen wir den Einfluss des Seitenverhiltnisses ¢/d bei den
Folien. Zum Vergleich wird die Querschnittsfliche cd und damit der Gleichstromwider-
stand bei allen Folien konstant gehalten. In Abb. 4.48 sind die Ergebnisse fiir N = 5
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Abb. 4.47 Frequenzabhingiger Anstieg des Widerstands bei einer aus N Windungen bestehenden
Folienwicklung, Vergleich der eindimensionalen und zweidimensionalen Rechnung
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Windungen gegeniibergestellt. Aus den im Bild angegebenen unterschiedlichen Folienab-
messungen ist zu erkennen, dass der Widerstand im unteren Frequenzbereich noch prak-
tisch gleich ist. Der Knick in der Charakteristik infolge der Stromverdringung in Richtung
der Foliendicke setzt aber bei den dickeren Folien bereits bei niedrigeren Frequenzen ein,
so dass die Verluste kleiner werden, wenn die Folie diinner und breiter wird.

4.7 Moglichkeiten zur Reduzierung der Wicklungsverluste

Ein wesentliches Ziel bei der Dimensionierung induktiver Komponenten ist die Mini-
mierung der Verluste. Nach den bisherigen Ergebnissen wird es also darum gehen, die
Summe aus rms-, Skin- und Proximityverlusten zu reduzieren. Ublicherweise sind die
Strome durch die Wicklungen infolge der gewéhlten Schaltung und der vorgegebenen Be-
triebsdaten, wie z. B. Quellenspannungen, zu iibertragende Leistung und Schaltfrequenz
bereits bekannt. Mithilfe der Darstellung der zeitabhingigen periodischen Strome durch
eine Fourier-Reihe gemil Gl. (4.11) ist sowohl der Effektivwert (4.14) als auch das Ober-
wellenspektrum eindeutig bestimmt.

Es ist selbstverstindlich, dass eine Optimierung der gesamten Schaltung auch die Frage
nach den optimalen Werten der Induktivitdten und der Schaltfrequenz beantworten muss.
Letztlich werden damit die Stromformen und auch die Verluste beeinflusst. Wir wollen
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uns aber nicht mit dieser duBeren Optimierungsschleife beschiftigen, sondern die Mog-
lichkeiten auflisten, die bei bekannter Stromform zur Verfiigung stehen, um die Verluste
Zu minimieren.

Im Folgenden sind einige Vorschlige zusammengestellt, und zwar getrennt nach den
drei untersuchten Verlustmechanismen. Bei der Umsetzung in der Praxis muss jedoch dar-
auf geachtet werden, dass einige Vorschlige Vorteile bieten bei den Verlusten, bei denen
sie gelistet sind, bei den anderen Verlustmechanismen aber eventuell von Nachteil sind
und die Gesamtverlustbilanz sogar verschlechtern. Die Auswahl der richtigen Maflnahmen
hingt entscheidend von dem Fourier-Spektrum des Stroms einschlieflich des Gleichan-
teils ab.

Beginnen wir die Zusammenstellung mit den rms-Verlusten. Diese konnen nach
Gl. (4.10) nur dadurch reduziert werden, dass der Gleichstromwiderstand R, verringert
wird. Damit ergeben sich die folgenden Optionen:

o groBerer Drahtquerschnitt:

— Falls die hochfrequenten Verlustmechanismen vernachlédssigbar sind, z.B. bei
50 Hz-Anwendungen oder bei hohen Gleichanteilen im Strom, bedeutet das einen
moglichst hohen Kupferfiillfaktor, also eine optimale Ausnutzung des Wickelfens-
ters.

— Rechteckquerschnitte bei den Leitern, wie z.B. bei Folien, sind hier von Vorteil
gegeniiber den Runddrihten.

— Parallelschaltung von Drihten erhoht die Querschnittsfléiche.

— Bei mehreren Wicklungen (Transformatoren) und limitiertem Wickelfenster ist hdu-
fig ein groBerer Drahtquerschnitt fiir diejenige Wicklung sinnvoll, in der der grofite
Strom flief3t.

e Kkiirzere Drahtlinge:

— Bei Luftspulen stellt sich hier das Optimierungsproblem, mit moglichst kurzer
Drahtlénge eine vorgegebene Induktivitiit zu realisieren (s. Abb. 2.15). Dabei spie-
len der Schleifendurchmesser und auch die Verteilung der Windungen auf die Lagen
eine besondere Rolle.

— Wegen der zunehmenden Windungslidnge bei den dufleren Lagen sollten bei Trans-
formatoren die Wicklungen mit dem gréBeren Strom in den inneren Lagen angeord-
net werden.

e bessere Leitfihigkeit:

— Zu bevorzugen sind Materialien mit hoher Leitfdhigkeit: k¢, = 56 m/ Qmm?, kg =
35m/Qmm?, ks, = 62,5m/Qmm?.

— Die Verwendung von Aluminium aus Kosten- oder Gewichtsgriinden fiihrt zu we-
sentlich hoheren rms-Verlusten.

Im néchsten Schritt betrachten wir die Minimierung der Skinverluste. Mehr noch als
bei den rms-Verlusten kann dieser Verlustbeitrag durch die Wahl der Schaltung beein-
flusst werden. Wihrend die rms-Verluste im Wesentlichen durch die zu iibertragende
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Leistung und die Spannungen bestimmt werden, sind die Skinverluste eine Folge des
Oberwellenspektrums und damit der Betriebsart der Schaltung. In diesem Sinne sind
resonante Schaltungen mit ndherungsweise sinusformigen Strémen den pulsweitenmodu-
lierten Schaltungen mit dreieckférmigen Stromen vorzuziehen, ebenso ist eine niedrigere
Schaltfrequenz von Vorteil. Fiir die Auslegung des Bauelements ergeben sich folgende
Optionen:

e Die Reduzierung der Drahtlidnge geht linear in den Widerstand R ein und reduziert im
gleichen Mal3e die Skinverluste nach Gl. (4.10).

e Ein groferer Drahtradius rp steht einerseits quadratisch im Nenner von Ry, anderer-
seits geht dieser Parameter je nach Frequenz mit unterschiedlichem Exponent in den
Skinfaktor ein (s. rechtes Teilbild in Abb. 4.5). Die Summe von rms- und Skinverlusten
wird aber nach Abb. 4.6 mit steigendem Drahtradius immer geringer.

e Die bessere Leitfdhigkeit von Kupfer gegeniiber Aluminium reduziert zwar die Ein-
dringtiefe und erhoht den Anteil Py, in Abb. 4.5 bei gleicher Frequenz, trotzdem zeigt
Kupfer nach Zusammenfassung von rms- und Skinverlusten entsprechend Abb. 4.6
iiber den gesamten Frequenzbereich die geringeren Verluste.

e Der Skinfaktor F in Gl. (4.10) ldsst sich durch Verwendung optimierter Litzen (Anzahl
und Durchmesser der Adern) geméf Abb. 4.27 deutlich reduzieren.

e Eine dickere Lackisolation auf den Einzeladern der Litzen reduziert den Skinfaktor
bzw. die inneren Proximityverluste nach Abb. 4.28 weiter.

e Die Parallelschaltung von Drihten reduziert die Summe aus rms- und Skinverlusten.
Der Zuwachs bei den Proximityverlusten infolge zusitzlicher Lagen kann zu erhdhten
Gesamtverlusten fiihren (vgl. Abb. 4.32).

Fiir die Minimierung der Proximityverluste gelten im Hinblick auf die Schaltung die
gleichen MaBinahmen wie bereits bei den Skinverlusten beschrieben. Fiir die Auslegung
der Komponente gilt:

o FEine reduzierte Drahtlinge fiihrt nach GI. (4.32) zu geringeren Verlusten.

e Fin reduzierter Drahtradius fiihrt nach Abb. 4.8 zu einem kleineren Proximityfaktor
und damit nach Gl. (4.32) zu geringeren Proximityverlusten. Hier ist allerdings ein
Kompromiss mit den ansteigenden rms- Verlusten erforderlich.

e Die Leitfdhigkeit des Materials geht bei den Runddrihten abhéngig vom Produkt rp -
f1/2 unterschiedlich in die Verlustbilanz ein (vgl. Abb. 4.9). Fiir Werte (rp/mm) -
(f/kHz)'/? < 4,264 sind die Proximityverluste in Aluminium kleiner als bei Kupfer,
oberhalb wird Kupfer wieder giinstiger.

e Die Verwendung optimierter Litzen (Anzahl und Durchmesser der Adern) nach
Gl. (4.84) bzw. Abb. 4.29 reduziert die Proximityverluste. Vorsicht: bei hoheren Fre-
quenzen ist der Runddraht wieder besser als Litze! Bei nicht sinusférmigen Stromen
kann die Litze infolge der erhthten Verluste bei den Oberschwingungen ihren Vorteil
gegeniiber den Volldréhten verlieren.
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e Die Erhohung der Adernzahl einer HF-Litze bei gleich bleibendem Kupfergesamtquer-
schnitt reduziert die Verluste nach Abb. 4.29 gegeniiber dem Volldraht. Bei bereits
voll ausgenutztem Wickelfenster sinkt aber die verfiigbare Kupferquerschnittsfliche
mit steigender Adernzahl, d. h. es existiert ein Optimum fiir die Anzahl der Adern.

e Die Anzahl der Windungen sollte nach Abb. 4.16 méglichst klein sein.

e Die Windungen sollten auf moglichst wenige Lagen verteilt werden, da die magneti-
sche Feldstirke in den inneren Lagen stark ansteigt. Kerne mit breiterem Wickelfenster
sind in dieser Hinsicht giinstiger. Die Verteilung der Transformatorwicklungen iiber ei-
ne groBere Wickelbreite reduziert zusétzlich die Streuinduktivitédt (vgl. Abschn. 10.7).

e FEine Verringerung des externen Magnetfelds nach GI. (4.32) ldsst sich durch groflere
Abstidnde zwischen den Drihten, z. B. innerhalb einer Lage erreichen (vgl. Abb. 4.15).

e Bei Folienwicklungen steigen die Verluste mit der Anzahl der Windungen stark an.

e Folien sollten bei vorgegebener Querschnittsfliche moglichst breit und diinn sein (vgl.
Abb. 4.48).

e Die Stromverdriangung in Richtung der Foliendicke sollte vermieden werden, um sie
nicht in dem Bereich des erhdhten Widerstandsanstiegs zu betreiben, d. h. die Foliendi-
cke sollte moglichst kleiner sein als die Eindringtiefe. Die optimale Foliendicke nimmt
mit steigender Windungszahl ab.

e Die Optimierung der Dicke fiir jede einzelne Windung, abhingig von ihrer Position im
Wickelpaket, reduziert die Verluste um weitere 12 %. Hier stellt sich die Frage nach
dem technischen Aufwand.

e Bei einem groflen Oberschwingungsanteil kann eine geringere Foliendicke zu reduzier-
ten Verlusten fiihren.

Weitere Optionen zur Reduzierung der Proximityverluste im Zusammenhang mit hoch-
permeablen Kernen und in Transformatoren sind in Abschn. 9.6 und Abschn. 10.11 auf-
gelistet.
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Kerne

Zusammenfassung

Zur Realisierung induktiver Komponenten stehen sehr unterschiedliche Kernformen
zur Verfiigung. In den folgenden Abschnitten wird gezeigt, wie diese Kerne durch
wenige effektive Kernparameter beschrieben werden kdnnen, wodurch der Designpro-
zess wesentlich vereinfacht wird. Das Verhalten der Komponenten wird natiirlich auch
stark von den nichtlinearen Materialeigenschaften beeinflusst. Mithilfe der zahlrei-
chen Diagramme zur Charakterisierung der Materialien konnen die in den abgeleiteten
Ersatzschaltbildern verwendeten Komponenten zur Erfassung der parasitiren Eigen-
schaften mit hinreichender Genauigkeit beschrieben werden.

5.1 Grundlegende Zusammenhéange

Die Erhohung der Induktivitit von Spulen lisst sich auf sehr einfache Weise durch die
Verwendung von Kernen mit hochpermeablem Material erreichen. Bevor wir uns jedoch
in den folgenden Kapiteln intensiver mit der Dimensionierung induktiver Bauteile mit
Kernen beschiftigen, sollen zunédchst noch einmal einige grundlegende Zusammenhinge
an einem Beispiel diskutiert werden.

Beginnen wollen wir mit der Gegeniiberstellung von elektrischem und magnetischem
Kreis. Die Abb. 5.1 zeigt auf der linken Seite einen aus einem Material der Leitfdhig-
keit k bestehenden Korper, der sich aus vier Schenkeln mit rechteckigem Querschnitt
zusammensetzt. Wird an der eingezeichneten Trennstelle mithilfe zweier Elektroden eine
Spannung U, angelegt, dann stellt sich ein Strom [ ein, der nun berechnet werden soll.
Der erste Schritt besteht darin, die dreidimensionale Anordnung durch ein moglichst ein-
faches Ersatzschaltbild zu beschreiben. Wir nehmen an, dass der Strom homogen iiber
den jeweiligen Schenkelquerschnitt verteilt flieBt und dass die Leiterlinge der gestrichelt
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Abb. 5.1 Elektrischer und
magnetischer Kreis

eingezeichneten mittleren Weglinge entspricht'. Unter dieser Voraussetzung kann jeder
Schenkel durch einen ohmschen Widerstand ersetzt werden. Mit dem Zéhlindex i = 1..5
gilt fiir den Widerstand im i-ten Leiterabschnitt der Ausdruck

l;
R = —, 5.1
A 5.
in dem /; die mittlere Schenkellinge und A; die Querschnittsfliche des i-ten Schenkels
bezeichnen. Mithilfe des Ohmschen Gesetzes kann der gesuchte Strom 7 aus dem zuge-
horigen Ersatzschaltbild berechnet werden

Ri+Ry+ Rs+ Ry + Rs

5
%E«ﬁ:o:—%+1§:& - 1 (5.2)

C i=1

Betrachten wir nun den magnetischen Kreis auf der rechten Seite der Abb. 5.1. Dabei soll
angenommen werden, dass der Korper aus ferromagnetischem Material mit u, > 1 be-
steht. Die aus N Windungen aufgebaute und vom Strom / durchflossene Wicklung erzeugt
innerhalb des hochpermeablen Materials eine magnetische Flussdichte B = i, o H. Da
an der Trennstelle zur umgebenden Luft die Tangentialkomponente der magnetischen
Feldstirke stetig sein muss, ist die tangential zur Oberflache gerichtete Komponente der
Flussdichte im Kern um den Faktor w, grofer als in dem umgebenden Raum, d. h. der
Fluss wird in dem hochpermeablen Material gefiihrt und darf im umgebenden Raum in
erster Nidherung vernachléssigt werden. Lassen wir auch in diesem Fall den besonderen
Flussverlauf in den Ecken unberiicksichtigt, dann darf eine homogene Feldverteilung iiber
den Querschnitt des jeweiligen Schenkels angenommen werden. Fiir den Fluss im Schen-

!'In der Praxis wird sich der Strom insbesondere in den Ecken nicht mehr homogen verteilen, d. h.
die hier durchgefiihrte Rechnung liefert eine Ndherungslosung, die aber umso genauer ist, je grofer
die Schenkelldngen gegeniiber den Querschnittsabmessungen sind.
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kel 1 gilt
&y, = B1Ay = prpoH1 Ay = pH Ay (5.3)

Da das Integral der Flussdichte iiber eine geschlossene Hiillfliche nach Gl. (1.11) immer
verschwindet, muss die Summe aller zu einem Knoten hinflieBenden Fliisse gleich sein zu
der Summe aller von dem Knoten wegflieBenden Fliisse. Der Begriff Knoten bezieht sich
allgemein auf eine Verzweigung mehrerer Schenkel. In dem hier vorliegenden Sonderfall
existiert keine Verzweigung, so dass der magnetische Fluss in allen Schenkeln gleich grof3
ist (analog zu dem iiberall gleichen Strom in einem Stromkreis mit nur einer einzigen
Masche). Resultierend muss gelten

q)Al =q)A2=CI)A3=q)A4=q)A — H{A, = HyA, = H3A; = H A, . (5.4)

Das Umlaufintegral der magnetischen Feldstéirke entlang des gestrichelt eingezeichneten
Weges auf der rechten Seite der Abb. 5.1 liefert nach Gl. (1.5) die Durchflutung ®

¢ﬁ-d§: H\l, + Hyl, + Hsl; + Hyly =© = NI, (5.5)
e—— S = =
C Vini2 Vin23 Vin3a Vina1

die als Summe der magnetischen Spannungen V,, in den Schenkeln dargestellt werden
kann. Die Indizes bei V,, korrespondieren mit den Bezeichnungen an den Ecken des Er-
satzschaltbilds. Aus den Beziehungen (5.3) bis (5.5) erhilt man fiir jeden Schenkel eine
Gleichung, z. B.

[ [
Vins = Haly = 2 &y =R,p®P4 mit R,p = 2 s
WA WA

(5.6)
die vollig analog zum Ohmschen Gesetz im elektrischen Stromkreis aufgebaut ist. Der
magnetische Widerstand R,,, der auch als Reluktanz bezeichnet wird, ist genauso wie der
elektrische Widerstand proportional zur Lange [ und umgekehrt proportional zur Mate-
rialeigenschaft (Permeabilitit) und zum Querschnitt A. Trotz des gleichen Aufbaus der
Beziehungen ergibt sich bei der Berechnung der magnetischen Netzwerke in der Pra-
xis jedoch eine zusitzliche Schwierigkeit. Wihrend die elektrische Leitfdhigkeit « eine
vom Strom unabhingige Materialkonstante ist, hingt die Permeabilitit o entsprechend
der Hysteresekurve vom magnetischen Fluss ab. Mit den Materialeigenschaften werden
wir uns in Abschn. 5.3 beschiftigen. Die Beziehung

Viw = Ry ®y (5.7

heiflt Ohmsches Gesetz des magnetischen Kreises. Entsprechend definiert man auch den
magnetischen Leitwert A, der Dimension Vs/A als den Kehrwert des magnetischen Wi-
derstands

Ap=— =12 (5.8)
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Tab.5.1 Gegeniiberstellung der Beziehungen fiir elektrisches und magnetisches Netzwerk

Bezeichnung Elektrisches Netzwerk Magnetisches Netzwerk
Materialeigenschaft K "
/ )
Widerstand R=— R, = —
KA HA
Leitwert G ! A !
eitwe = — -
R m Rm
Py Py
Spannung Up = /Ed§ Vinlz = /ﬁd§
Py P
Strom bzw. Fluss 1://3-d§:x//f£-d& @A://fs d&:M//ﬁ-dA
A A A A
Ohmsches Gesetz U =RI Vin = R ®y
Maschengleichung Uy = Z RI e = Z R, ®y
Masche Masche
Knotengleichung Z 1 =0 Z oy =0
Knoten Knoten

Denkt man sich die Durchflutung als erregende Quelle ebenfalls in das Ersatzschaltbild
eingetragen, wie z. B. in Abb. 5.1 angedeutet, dann kann mit diesem magnetischen Kreis in
der gleichen Weise wie mit einem elektrischen Netzwerk gerechnet werden. Man beachte
jedoch die Beziehung zwischen der Zihlrichtung der Durchflutung (Generatorzihlpfeil-
system) und dem den Fluss verursachenden Strom auf der rechten Seite der Abb. 5.1. Mit
dem Ersatzschaltbild gelten dann insbesondere die den Kirchhoffschen Gleichungen ana-
logen Beziehungen. Die der Maschenregel des elektrischen Kreises (5.2) entsprechende
Beziehung lautet jetzt

sgﬁ-d§—®(5$)0(5§)d>AZRm,-—® = 0= Y Rybu= > Vu (59
C i

Masche Masche

und fiir den Stromknoten gilt analog zum elektrischen Fall die Beziehung

Z d,=0. (5.10)

Knoten

In Tab. 5.1 sind noch einmal die Beziehungen fiir den elektrischen und den magnetischen
Kreis zusammengefasst.

Die beiden in dieser Form gegeniibergestellten Netzwerke beschreiben physikalisch
vollig unterschiedliche Zusammenhénge. Wihrend die dem elektrischen Widerstand zu-
gefiihrte Energie in Wiarme umgewandelt wird, wird die Energie in der Reluktanz ge-
speichert. Der Vorteil dieser vergleichenden Betrachtungsweise liegt in der gleichen ma-
thematischen Vorgehensweise bei der Berechnung. Unter Beachtung der in der Tabelle
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Abb.5.2 Beispielanordnung A—
zur Induktivititsbestimmun, o _
g L=2 — N,

angegebenen Korrespondenzen kénnen die magnetischen Netzwerke mit den Formeln der
elektrischen Netzwerke behandelt werden.

Beispiel

Als Beispiel fiir die Anwendung der magnetischen Netzwerke wollen wir die Indukti-
vitdt der in Abb. 5.2 dargestellten Anordnung berechnen. Die beiden AuBlenschenkel
des aus Ferritmaterial der Permeabilititszahl y, bestehenden Kerns besitzen die Quer-
schnittsfliche A und die Lidnge /4. Der Mittelschenkel besitzt die Querschnittsfliche 2A
und die Linge /);. Auf dem Kern befinden sich drei in Reihe geschaltete Wicklungen
mit den Windungszahlen N, N, und N3. Zur Vereinfachung wird angenommen, dass
die magnetische Flussdichte B homogen iiber den Kernquerschnitt verteilt ist.

Im ersten Schritt wird ein magnetisches Ersatzschaltbild erstellt. Die Zahlrichtung
fiir die magnetischen Fliisse in den drei Schenkeln werden entsprechend Abb. 5.3 fest-
gelegt. Diese Wahl ist willkiirlich und hat keinen Einfluss auf das Ergebnis. Mit den
magnetischen Widerstinden der Schenkel

and Ry = M (5.11)

Hr oA Hro2A
erhalten wir das auf der rechten Seite der Abbildung dargestellte Ersatzschaltbild. Man
beachte die eindeutige Zuordnung zwischen dem Strom in den Wicklungen und der
Richtung der im Ersatzschaltbild eingetragenen Durchflutungen.
Im nidchsten Schritt miissen die Fliisse in den Schenkeln berechnet werden. Die
Anwendung der Maschenregel auf die linke Masche
(Nt =N2) I + Py Ry

N][ — Nz[ = CDLRmL — CDMRmM — (I)L = (512)
RmL

Ryur = Ryr =

R Rur =Rt
1

A— — —
)
O—L——/ ‘ RmM
é Dy
g @1 :Nl 1 CDM (DR Y
v—‘ (I)L_‘—w O,=N, 1 @;:\]\G[
@
' N

Abb. 5.3 Festlegung der Fliisse und magnetisches Ersatzschaltbild
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sowie auf die rechte Masche

(Mo + N3) I — Py Ry

Nol + N3I = Oy Ryy + OrRpy — P = R (5.13)
mL
und Einsetzen der Ergebnisse in die Knotengleichung
D, + Oy = Py (5.14)
liefert die Fliisse in den Schenkeln
P —N; + 2N, + N.
Pm _ 1+ 2Ny 4+ N3 (5.15)
I RmL + ZRmM
und
®, N =N Ruym Nt —2N>—Ns
1 N RmL RmL RmL +2RmM '
P N, + N. Ryy N1 —2N, — N,
PR _ 2+ 34 Dmm M 2 3 (5.16)
1 RmL RmL RmL + 2RmM
Fiir die gesuchte Induktivitét erhalten wir resultierend das Ergebnis
P 73 Dy Dy
L=—=N—+N—+N;—. 5.17
7 17 N A N (5.17)

5.2 Die effektiven Kernparameter und der A; -Wert

Die Vielfalt der Kernformen sowie deren teils komplizierte Geometrien erschweren den
Designprozess enorm. In der Praxis wird daher versucht, fiir die sehr unterschiedlichen
Kerne sogenannte effektive Kernparameter abzuleiten, in denen der Einfluss variabler
Querschnittsflichen und unterschiedlicher Wegldngen fiir die Feldlinien bereits beriick-
sichtigt sind. Das Ziel bei dieser Vorgehensweise besteht darin, einen beliebigen Kern
umzurechnen in einen dquivalenten Ringkern, der bei gleicher Windungszahl die gleiche
Induktivitidt aufweist. Fiir die Dimensionierung kann dann auf diese in den Datenbiichern
enthaltenen effektiven Parameter zuriickgegriffen werden, ohne nochmals die reale Kern-
geometrie in die Uberlegungen mit einbeziehen zu miissen.

Die Formeln zur Berechnung der effektiven Kernparameter fiir geschlossene magne-
tische Kreise aus ferromagnetischen Werkstoffen sind in der Norm [2] angegeben. Wir
wollen uns an dieser Stelle das prinzipielle Vorgehen am Beispiel einfacher Kerne an-
schauen. Fiir jeden Kern werden zunichst die beiden Kernfaktoren C; und C, aus den
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_j C D E Abschnitt | Lange | Querschnitt
B b, ah
! ' C ma+tc ate,
iy i B F 2 4 2
i : D hy, ch
E mhtc b+c "
cl o [E 2 4 2
»‘ a F b, bh
Abb.5.4 U-Kern
einzelnen Abschnitten gemif3 den Beziehungen
C—Zli und C—Zli (5.18)
1= - 2= - .
- A; - Ai2

bestimmt. Die gesuchten Kernparameter werden aus diesen Werten mittels der Formeln

2

A, = %, l, = E—lz und V, = Al (5.19)

abgeleitet. A, wird als effektiver (magnetisch wirksamer) Querschnitt und /, als effektive
(magnetisch wirksame) Lidnge bezeichnet.

Als erstes Beispiel zur Berechnung der Kernfaktoren betrachten wir den in Abb. 5.4 aus
zwei U-Kernhilften mit unterschiedlichen Schenkelbreiten zusammengesetzten Kern. Das
linke Teilbild zeigt den geschlossenen magnetischen Kreis mit dem angedeuteten Verlauf
einer Feldlinie. Das rechte Teilbild zeigt die Zerlegung des Kerns in einzelne Abschnitte.
Zur Berechnung der magnetischen Widerstinde werden die Langen und Querschnitte der
hier auftretenden unterschiedlichen Abschnitte benétigt. Diese sind rechts in der Tabelle
angegeben. In den Ecken C und E wird die Lédnge aus einem Viertel eines Kreisumfangs
27 r berechnet, wobei r aus dem arithmetischen Mittel von a/2 und ¢/2 bzw. b/2 und ¢/2
gebildet wird. Die Querschnittsfliche wird in den Ecken ebenfalls aus dem arithmetischen
Mittel der beiden Flidchen gebildet, durch die der Fluss ein- bzw. austritt.

Durch Einsetzen in die Gln. (5.18) erhalten wir die Kernfaktoren

Is lc Ip e Iy 1 ( b b

Cl=— 42 +2- 042+ =om+ 2404

— 5.20
AB AC AD AE A}: h b Cc ) ( )

und

Cy=-8 42°C 1o p 8 F _ e e
2 + + + + a’? a+c cz—i—b+c+b2

(5.21)

lB lC lD lE lF 1 (bw b 2hw T bw)

und daraus wiederum die effektiven Kernparameter mithilfe der Gln. (5.19).
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Abb.5.5 E-Kern A——

Als zweites Beispiel betrachten wir den E-Kern in Abb. 5.5. Fiir die iibliche Wickel-
anordnung, d.h. die Windungen sind um den Mittelschenkel angeordnet, teilt sich der
Fluss im Mittelschenkel gleichmifig auf die beiden Auflenschenkel auf. Wir kénnen den
E-Kern behandeln wie die Parallelschaltung zweier U-Kerne, wobei die Parallelschaltung
eine Verdopplung der Querschnittsflichen bedeutet. Verwenden wir die gleichen Bezeich-
nungen wie in Abb. 5.4, die Breite des Mittelschenkels wird jetzt mit 2b bezeichnet, dann
erhalten wir die Kernfaktoren des E-Kerns, indem wir den Wert C; aus GI. (5.20) halbieren
und den Wert C, aus Gl. (5.21) durch vier teilen.

Als letztes Beispiel betrachten wir noch den geschlossenen Ringkern nach Abb. 5.6. In
GL. (5.18) wurden die Kernfaktoren durch Summation der Abmessungsverhéltnisse von
einzelnen Kernabschnitten ermittelt. Bei dieser Vorgehensweise werden pro Abschnitt
eine mittlere Linge, eine mittlere Querschnittsfliche und eine homogene Flussdichte-
verteilung tiber den Querschnitt zugrunde gelegt. Beim Ringkern ist die ortsabhingige
Feldverteilung jedoch bekannt, so dass die Summation durch eine Integration ersetzt wer-
den kann, wodurch wir genauere Ergebnisse fiir die beiden Kernfaktoren und damit auch
fiir die effektiven Kernparameter erhalten.

Ausgangspunkt ist nach [9] die Auswertung der beiden folgenden Integrale

b b
4, hdo  h . (b A, hd hob—
T L Y A I -2 (2
L, 2mp 2w a 12 (2mp)*>  4n? ab

Mit diesen Ergebnissen konnen die effektiven Kerngré3en nach Gl. (5.19)

2
b—a a

Abb. 5.6 Ringkern mit recht-
eckformigem Kernquerschnitt
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ab b
l, =2m In (—) ,
b—a a

21.2 3
y, = Z”h(ba—iba)z [m (g)} (5.23)

und auch die Kernfaktoren nach GI. (5.18) fiir den Ringkern angegeben werden

Cr = l_e 2 Z_e . 2 b —
: A2 R2[In(b/a))’ ab

G, =

A, hin(b/a) (5.24)

In diesen Formeln ist die inhomogene Flussdichteverteilung im Kern beriicksichtigt, so
dass wir damit insgesamt zu genaueren Ergebnissen, nicht nur bei der Dimensionierung
von L, sondern auch bei der spiteren Berechnung der im Kernvolumen entstehenden Ver-
luste gelangen.

Bei Kernformen, bei denen die Querschnittsfliche lidngs des Feldlinienverlaufs nicht
konstant ist, z. B. kann die Fliche im Mittelschenkel kleiner sein als die Summe der
Querschnittsflichen in den Auflenschenkeln, wird in den Datenbiichern zusétzlich auch
die minimale Querschnittsflache A, angegeben. Wegen der Stetigkeit des magnetischen
Flusses wird die Flussdichte im Bereich der kleinsten Querschnittsfliche am groften, d. h.
diese KenngroBe hat entscheidenden Einfluss auf die einsetzenden Sittigungseffekte (vgl.
Abschn. 5.3.3).

Kehren wir noch einmal zum magnetischen Kreis in Abb. 5.1 zuriick. Die Induktivitit
der Anordnung erhalten wir nach Gl. (2.16) aus dem Verhiltnis von dem insgesamt mit
der Spule verketteten Fluss und dem verursachenden Strom zu

® N N® 1
L2 _ N 39 p2 39 \2 ,uol.
P Iy R 2 R By
1 1 1

(5.25)

Liegt im gesamten Kern die gleiche Permeabilitit vor, dann schreibt man diese Gleichung
in der Form

Horo (5.18) o Mol A
L= Nz—z’ ol Nz_gl’ = N2 o7 (5.26)
e

— A7

1
mit dem in GI. (5.18) definierten Kernfaktor C; und den effektiven Kerngroflen nach
Gl. (5.19). Die Induktivitét (5.26) wird also berechnet, indem das Quadrat der Windungs-
zahl mit einem Faktor multipliziert wird, in dem ausschlielich Informationen iiber den
Kern, ndmlich seine Geometrie und seine Materialeigenschaft, enthalten sind. Allgemein
wird dieser Faktor als A7 -Wert bezeichnet und in den Datenbiichern fiir alle vorgefertigten
Kerne mit Luftspalten angegeben, und zwar iiblicherweise in nH

L = N4, . (5.27)
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Im Gegensatz zu den Luftspulen sind die einzelnen Windungen einer Wicklung infolge
der Flussfiihrung durch den Kern sehr gut gekoppelt. Aus diesem Grund darf hier, an-
ders als bei der Luftspule, naherungsweise mit dem Quadrat der Windungszahl gerechnet
werden. Allerdings héngt in der Praxis wegen vorhandener Streufliisse der mit einer Win-
dung verkettete Fluss von der Position der Windung innerhalb des Wickelfensters ab. Zur
Vermeidung der daraus resultierenden unterschiedlichen Induktivitidten fiir Drihte an un-
terschiedlichen Positionen gelten die von den Kernherstellern angegebenen Ay -Werte fiir
voll bewickelte Spulenkorper. In einem solchen Fall mitteln sich die positionsabhédngigen
Unterschiede aus.

Wird die zur Verfiigung stehende Wickelhohe nur zum Teil ausgenutzt, dann kann die
mit dem angegebenen Ay -Wert nach GI. (5.27) berechnete Induktivitit um bis zu 10 % gro-
Ber sein als der tatsdchlich messbare Wert. Dafiir gibt es im Wesentlichen zwei Ursachen.
Zum einen ist die von den Windungen in den inneren Lagen gebildete Schleifenfliche
und damit auch deren Induktivitét kleiner, zum anderen fiihrt die infolge eines Luftspalts
hervorgerufene Feldverdriangung in den Wickelbereich nach Abb. 6.2 dazu, dass die Win-
dungen in der Nihe des Luftspalts nicht mehr vom gesamten Fluss im Kern durchsetzt
werden und somit ebenfalls einen geringeren Beitrag zur Gesamtinduktivitit leisten.

5.3 Ferritmaterialien

Die weichmagnetischen Ferrite sind keramische Materialien, die im Wesentlichen aus
Eisenoxid Fe;O4 bestehen. Die magnetischen Eigenschaften lassen sich verbessern, in-
dem einzelne Eisenatome durch andere Metalle ersetzt werden. In der Zusammensetzung
MeFe,0y4 steht Me stellvertretend fiir z. B. Mangan (Mn), Nickel (Ni), Zink (Zn), Ko-
balt (Co), Kupfer (Cu) oder Magnesium (Mg). Die unterschiedlichen Zusitze fiihren auf
unterschiedliche Eigenschaften hinsichtlich Temperaturverhalten, Materialsattigung, elek-
trische Leitfahigkeit usw. und werden im Hinblick auf die Anwendung optimiert [3, 4].
Fiir den Einsatz in leistungselektronischen Schaltungen lassen sich die Ferrite grob in zwei
Gruppen einteilen. Einerseits die Mangan-Zink-Ferrite (MngZn(;_s)Fe,O4) fiir einen Fre-
quenzbereich bis ca. 1,5 MHz und andererseits die Nickel-Zink-Ferrite (NisZn(_s Fe,04)
fiir einen Einsatz in einem noch hoheren Frequenzbereich. Bei Ferroxcube beginnt der
Name der MnZn-Ferrite mit der Ziffer 3, z. B. 3C90 oder 3F3, der Name der NiZn-Ferrite
mit der Ziffer 4, z. B. 4C65 oder 4F1. Die beiden Gruppen unterscheiden sich in ihren
Eigenschaften. Wihrend die MnZn-Ferrite eine deutlich grofere Permeabilitit aufweisen,
besteht der Vorteil der NiZn-Ferrite in einer um mehrere Grof3enordnungen geringeren
elektrischen Leitfdhigkeit. Die dadurch wesentlich kleineren Wirbelstromverluste ermog-
lichen den Einsatz bei hoheren Frequenzen.

In den folgenden Abschnitten werden wir versuchen, die fiir die Auslegung von Spulen
und Transformatoren in leistungselektronischen Schaltungen relevanten Materialparame-
ter formelméBig zu beschreiben. Damit konnen diese nichtlinearen Zusammenhinge in die
entsprechenden Rechenprogramme eingebunden und beim Design der induktiven Kompo-
nenten hinreichend genau beriicksichtigt werden.
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Abb. 5.7 Magnetisierungs- BA o

kurve eines ferromagnetischen Bl
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5.3.1 Die Permeabilitat

In vielen Gleichungen wird der Zusammenhang zwischen der magnetischen Flussdichte
und der magnetischen Feldstirke in der Form B = puH = p,uoH mit der magneti-
schen Feldkonstanten o und dem als Permeabilititszahl bezeichneten Zahlenfaktor .,
verwendet. Betrachtet man jedoch den in Abb. 5.7 dargestellten prinzipiellen Verlauf ei-
ner Hysteresekurve, dann wird deutlich, dass der Zusammenhang zwischen B und H nicht
nur vom gewdihlten Ferritmaterial abhiingt, sondern auch stark nichtlinear ist. Die Permea-
bilitdt hiangt zusétzlich von der dulleren Feldstéirke, von der Temperatur und sogar von der
Vorgeschichte ab. Das erkennt man daran, dass zu einem Feldstiarkewert unterschiedliche
Flussdichten gehdren, je nachdem, ob man sich von hoheren oder niedrigeren Feldstirke-
werten dem augenblicklichen Zustand gendhert hat. Die lineare Beziehung B = p H kann
daher nur als eine grobe Niherung angesehen werden, die aber umso genauer gilt, je enger
die materialabhiingige Hystereseschleife oder je kleiner die Aussteuerung, d. h. die Diffe-
renz zwischen Maximal- und Minimalwert der auftretenden magnetischen Feldstirke ist.
Die in der Abbildung markierten Punkte, bei denen jeweils eine der beiden Feldgroen
verschwindet, heilen Remanenz bzw. Remanenzinduktion (B,) und Koerzitivfeldstiarke
(He).

Fiir die Praxis definiert man unterschiedliche Permeabilititen, die je nach Anwen-
dungsfall anstelle der Permeabilititszahl u, verwendet werden (s. Abschn. 6.5). Die An-
fangspermeabilitit wird bei sehr kleiner Feldstirke mit einem geschlossenen Ringkern
gemessen. Sie ist definiert als

1 AB

= — — 5.28
mo AH [ap_o ( )

Mi

und entspricht der Steigung der Neukurve, also bei einer vollstindig entmagnetisierten
Probe, im Ursprung der BH-Kurve. Die Abb. 5.8 zeigt als Beispiel die Temperaturab-
hingigkeit von p; fiir ein ausgewihltes Ferritmaterial. Oberhalb der Curie-Temperatur
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Abb.5.8 Anfangsper- 5000
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im Bereich >200 °C verindert das Material seine Eigenschaft und die Permeabilitét ver-
schwindet fast vollig.

Als Uberlagerungspermeabilitiit 11, bezeichnet man die Steigung einer Geraden durch
die beiden Endpunkte einer Schleife, die durch kleine Anderungen der magnetischen
Flussdichte bei gleichzeitigem Vorhandensein eines vormagnetisierenden Gleichfelds ent-
steht (s. Abb. 5.7)

1 AB
HaA YN . (5.29)
Die Verbindung der Endpunkte der kleinen Subschleife liefert eine Gerade, deren Stei-
gung dem Wert o entspricht. Aus der Abbildung ist zu erkennen, dass diese Steigung
deutlich geringer ist als die Steigung der duBeren Hystereseschleife an dem betrachteten
Arbeitspunkt. Das bedeutet aber auch, dass die wirksame Induktivitit fiir kleine Strom-
Spannungsinderungen innerhalb eines iibergeordneten zeitabhiingigen Signalverlaufs ge-
ringer ist.
Bei vernachlissigbarer Feldstirkednderung AH — 0 spricht man von der reversiblen
Permeabilitét (4.,

1 AB

—_ . (5.30)
o AH |y, Am—o

Mrey =

Das Verhalten der reversiblen Permeabilitit als Funktion der magnetischen Feldstérke fiir
ein ausgewihltes Ferritmaterial zeigt die Abb. 5.9. Bei verschwindender Gleichfeldvorma-
gnetisierung H;. — 0 geht u,,, in den Wert p; tiber. Mit ansteigender Feldstirke bleiben
Wrey Und damit auch die Steigung der kleinen Subschleifen in Abb. 5.7 zunéchst relativ
konstant, bis oberhalb einer bestimmten Grenzfeldstirke ein beginnender starker Abfall
den Ubergang in den Sittigungsbereich markiert.

Die Steigung der Geraden zwischen dem Ursprung und einem Punkt auf der Hystere-

seschleife wird als totale Permeabilitéit bezeichnet
1 B
o = — — . 5.31
Mot o H ( )

Diese hiangt sehr stark von dem betrachteten Punkt auf der Hystereseschleife ab.
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Abb. 5.9 Reversible Per- 10*
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Wesentlich groflere Bedeutung fiir die praktische Auslegung der Komponenten hat die
Amplitudenpermeabilitit. Diese ist definiert als

1 B
MHa = _

= —_ (5.32)
Mo H

und beschreibt die Steigung einer Geraden, die die beiden Enden der Hystereseschleife
verbindet. A und B bezeichnen die Amplituden der beiden Feldgrofen bei Wechsel-
stromaussteuerung (ohne Vormagnetisierung). Aus Abb. 5.10 ist zu erkennen, dass ji,
einen iliber den gesamten Aussteuerbereich gemittelten Wert darstellt, der das Verhiltnis
der beiden FeldgroBen B und H unabhidngig von dem Momentanwert der zeitabhidngigen
Aussteuerung beschreibt.

Die Amplitudenpermeabilitit hingt von der Frequenz, von der Temperatur und wegen
der Nichtlinearitit der BH-Kurve auch von der Aussteuerung ab. Diese Abhingigkeiten
sind zum Teil in Abb. 5.11 dargestellt. Bei kleinen Amplituden geht die Amplituden-
permeabilitit u, in die Anfangspermeabilitit p; iiber (vgl. die eingezeichneten Kreise
in Abb. 5.8 und Abb. 5.11). Mit steigender Aussteuerung wird p, zunichst grofler, ent-
sprechend der zunichst ebenfalls groleren Steigung der Neukurve in Abb. 5.7, um dann
infolge der einsetzenden Sittigung bei noch groerer Aussteuerung wieder abzufallen.

Abb. 5.10 Zur Definition K
von totaler Permeabilitit und B
Amplitudenpermeabilitit
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Abb. 5.11 Amplitudenper- 6000
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5.3.2 Analytische Beschreibung der Amplitudenpermeabilitat

Zur Dimensionierung von induktiven Komponenten mithilfe von Softwaretools ist eine
analytische Beschreibung der Materialeigenschaften erforderlich. Wegen der besonderen
Bedeutung der Amplitudenpermeabilitit sollen in diesem Abschnitt einige Beziehungen
angegeben werden, die eine formelmiBige Beschreibung der Kurvenverldufe in Abb. 5.11
erlauben, und zwar nicht nur fiir die {iblicherweise in Datenbléttern angegebenen Verlidufe
bei den Temperaturen 25 °C und 100 °C, sondern fiir den gesamten bei technischen An-
wendungen auftretenden Temperaturbereich. In einem ersten Schritt diskutieren wir die

A

mathematische Funktion zur Beschreibung von pt, (H ), in einem zweiten Schritt erwei-
tern wir den Formalismus um die Temperaturabhéngigkeit.

Voraussetzung fiir eine addquate Beschreibung der Zusammenhinge ist, dass die zu
verwendende Funktion

e moglichst leicht an die gemessenen Kurvenverldufe bei Ferriten angepasst werden kann
und

e nur wenige zu bestimmende Parameter benétigt werden, die aus den vorhandenen Da-
tenblattinformationen leicht extrahiert werden konnen.

Ausgangspunkt ist die Beziehung (5.32), nach der die feldstirkeabhiingige Amplituden-
permeabilitit durch das Verhiltnis von Magnetisierung und Feldstirke dargestellt werden
kann

N

. . . . . . M
B = papoH = poH + pro (e — 1) H = poH + ppoM — Mu_lzﬁ- (5.33)

Nach [1] kann dieses Verhiltnis fiir die verschiedenen Ferritmaterialien durch die folgende
Fitfunktion mit den zunédchst unbekannten Werten a,b,c angenédhert werden, die die beiden
genannten Bedingungen sehr gut erfiillt

A~ 1,6
(H/Ho) +b A
N mie He=12 (5.34)

Mu(I:I)—lza -

(I:I/Ho)z’5 +c
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Fiir sehr kleine Feldstirkeamplituden geht die Amplitudenpermeabilitit @, in die An-
fangspermeabilitit w; iiber, so dass wir die erste Bestimmungsgleichung

a (IQ/HO)I’6 + (i —De

(I-AI/HO)Z’5 +c
(5.35)

. b )
lim[ua<H)—l]=ui—l=a— - ,ua(H)—lz
H—0

erhalten. Bezeichnen wir die Amplitudenpermeabilitit bei sehr grolen Feldstirkeampli-
tuden, also im Bereich der Sittigung, mit p,,, dann gilt mit der zugehorigen Sittigungs-
flussdichte B der Zusammenhang

N —0.9 A~ —0.,9
. a B
fim [ua(H)—l]ZMas—lza D) —a—2—) . (536
H—H; —— H, MasitoHo

~las

Mit der Vereinfachung p,s — 1 & w4, folgt die zweite Bestimmungsgleichung

é 0,9
a=pf (—) : (5.37)

Zur Bestimmung des noch fehlenden Wertes ¢ wird der Maximalwert (1, bei der zugeho-
rigen Flussdichte B,, aus der Abb. 5.11 abgelesen. Einsetzen in die Gl. (5.35) liefert das
Ergebnis

~ 1,6 ~ 2,5
a (An/Ho) " = (tan— 1) ( A/ Ho) . B,
¢ = mit H,, = : (5.38)
Mam — i Mam Mo

Damit ist die Amplitudenpermeabilitit als Funktion der Feldstirkeamplitude gemif
Gl. (5.34) fiir die entsprechende Temperatur, bei der die Werte a,b,c bestimmt wurden,
analytisch beschrieben. In Abb. 5.11 sind als Beispiel fiir die Temperatur 100°C die
Punkte an der Kurve mit einem Kreuz markiert, bei denen die benotigten Werte abgelesen
werden konnen.

Die Datenblattangaben erlauben diese Vorgehensweise aber nur bei wenigen Tempera-
turen, im vorliegenden Beispiel nur bei 25 °C und 100 °C. Um eine analytische Beschrei-
bung fiir den gesamten interessierenden Temperaturbereich zu erhalten, miissen die in
Gl. (5.35) enthaltenen Parameter als Funktion der Temperatur bekannt sein. Die verallge-
meinerte Gleichung lautet damit

~ 1,6
a(T) (A/Hy) " + s (T) = 1] (T)

(19 /Ho)z’5 +e(T)

e (H T) IS (H T) - (5.39)
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Abb.5.12 Amplitudenper- 6000
meabilitit als Funktion der
Aussteuerung mit der Tempe- H, 4000
ratur als Parameter T

2000

0 100 200 300 400
— B/mT

Die Temperaturabhéngigkeit der Anfangspermeabilitit p; (T) ist aber aus Abb. 5.8 bereits
bekannt. Aus der Kenntnis der Werte a(7T) und ¢(T) bei den beiden Temperaturen bietet
sich eine lineare Approximation an

) 1 [a(100°)
a(T)=a@25°)[1+a-(T—-25°)] mit a= —-1]. 5.40
(1) =a@)1+a- (=2 mit o= [2“CD 1] a0
Die entsprechende Beziehung fiir ¢(7) fiihrt unter Umsténden auf negative Werte ¢ < 0
bei groBBen Temperaturen und damit auf groflere Abweichungen bei der Approximation
(5.39). ErfahrungsgemiB ist die Darstellung
1 In € (100°)

n

¢ (T) =c (250) ey(szs") mit y = 750 p (250)

(5.41)

besser geeignet. Resultierend liegt damit auch eine Beschreibung der Amplitudenpermea-
bilitdt als Funktion der Temperatur vor. Ausgehend von einer Datenextraktion basierend
auf den beiden Kurven in Abb. 5.11 zeigt die Abb. 5.12 das Ergebnis fiir einige weitere
ausgewdhlte Temperaturwerte.

5.3.3 Die Sattigung

Zur quantitativen Beschreibung der Sattigung verwendet man die Sittigungsflussdichte
B;. Diese erhilt man als Schnittpunkt der Ordinate H = 0 mit der im Bereich der Sattigung
an die Hystereseschleife gezeichneten Tangente (vgl. Abb. 5.7). Die maximal im Material
erreichbare Flussdichte kann nicht gréer werden als die Summe aus der Flussdichte im
Vakuum B = poH und der Sittigungsflussdichte B;. Genauso wie die Permeabilitidtszahl
ist auch die Sattigungsflussdichte stark von der Temperatur abhéngig. Typische Werte bei
Ferriten liegen im Bereich 250-500 mT.

Oberhalb einer bestimmten materialabhéingigen Temperatur verlieren die Stoffe ihre
ferromagnetischen Eigenschaften. Die Temperatur, bei der dieser Ubergang stattfindet,
wird Curie-Temperatur genannt (nach Marie Curie, 1867-1934) und liegt bei Eisen etwa
bei 770 °C.
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Abb. 5.13 Hysteresekurven 5 500
fiir zwei Temperaturen — 400
T 300

200

100

0
25 0 25 50 150 250
— H/(A/m)

In Datenblittern sind die B = f(H) Kurven iiblicherweise fiir zwei Temperaturen
angegeben (s. Abb. 5.13). Der Knick in den Kurven bei H = 50 A/m hingt mit der un-
terschiedlichen Abszisseneinteilung zusammen. In der Abbildung bezeichnen B,_25 die
Sittigungsflussdichte bei 25 °C und B;_100 die Sittigungsflussdichte bei 100 °C. Beide
Werte werden zur Erhohung des Sicherheitsabstands etwas unterhalb der Kurven gewihlt
und dienen als Grenzwerte bei der Auslegung der induktiven Komponente.

Zusammen mit der Curietemperatur 7'c, bei der die Séttigungsflussdichte nach Abb. 5.8
praktisch vollig verschwindet und in der folgenden Gleichung zur Vereinfachung direkt
zu null gesetzt wird, sind drei Werte bekannt, mit deren Hilfe eine Darstellung der Sitti-
gungsflussdichte als Funktion der Temperatur in Form einer Potenzreihe mit drei Gliedern
abgeleitet werden kann: B,(T) = ap + a1 T+ a; 77. Die drei unbekannten Koeffizienten in
dieser Gleichung konnen durch Auflésen des Gleichungssystems

1 25°  (25°)? ag B,_25
1 100° (100°)* a; | =] B,_100 (5.42)
1 TC Té ay 0

bestimmt werden. Das Ergebnis dieser Rechnung liefert den Zusammenhang

B, 25 B,_100 B, 25 \ (T —25°
B, (T) = (T —T, = : - . (543
(1) = C)|:25°—TC +(100°—TC 25°—TC)( 750 )} (5:43)

Die zugehorige Auswertung ist in Abb. 5.14 dargestellt. Mit steigender Temperatur nimmt
die Sattigungsflussdichte ab, d. h. der Kern geht bereits friiher in Séttigung!

Abb.5.14 Sittigungsfluss- 500
dichte als Funktion der B 400
mT

Temperatur
T 300
200

100

0 !
0 50 100 150 200 250

— T/°C
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Bei der Auslegung der Komponenten ist auf diesen Zusammenhang unbedingt zu ach-
ten, zumal sich hier im Betrieb ein Mitkoppeleffekt einstellen kann. Verluste erwédrmen
den Kern, oberhalb einer bestimmten Temperatur steigen die Kernverluste mit der Tempe-
ratur ihrerseits an und erzeugen eine noch hohere Temperatur, so dass sich eine thermische
Instabilitit einstellt.

5.3.4 Die Leitfdhigkeit des Ferritmaterials

Die Ferritmaterialien besitzen eine zwar geringe, jedoch nicht vollig verschwindende Leit-
fahigkeit. Die Herstellerangaben sind an dieser Stelle in der Regel sehr diirftig, meistens
wird nur der spezifische Widerstand des Materials bei ausgewihlten Temperaturen und
Frequenzen angegeben. Nach [4] liegen diese Werte in der Groenordnung 0,1-10 2m fiir
MnZn-Ferrite und 10*~10° Qm fiir NiZn-Ferrite. Bei einem Temperaturanstieg von 0 °C
auf 100 °C sinkt der spezifische Widerstand beim MnZn-Ferrit 3C94 um einen Faktor 7,
beim NiZn-Ferrit 4C65 nach Datenblatt sogar um einen Faktor 500.

Etwas vereinfacht betrachtet bestehen die Ferrite aus kleinen leitfihigen Partikeln, die
durch eine diinne Oxidschicht mit geringer Leitfdhigkeit von den Nachbarpartikeln isoliert
sind. Das Material verhilt sich wie die Zusammenschaltung von vielen Widerstdnden und
Kondensatoren. Die iiber die Oxidschichten flieBenden Verschiebungsstrome nehmen mit
der Frequenz zu, d. h. die Impedanz des Materials sinkt mit der Frequenz. Als Konsequenz
erhalten wir eine Zunahme bei den Wirbelstromverlusten mit ansteigender Frequenz auf-
grund der steigenden Leitfdhigkeit des Materials. Bei einer Erhohung der Frequenz von
100kHz auf 10 MHz reduziert sich der spezifische Widerstand nach Datenblatt um einen
Faktor 20 bei MnZn-Ferriten und um einen Faktor 10 bei NiZn-Ferriten. Messungen in [8]
zeigen einen dhnlich starken Einfluss der Frequenz auf diese Materialeigenschaft.

Man kann davon ausgehen, dass die angegebenen Werte einen relativ gro3en Toleranz-
bereich aufweisen, so dass man die Zahlen als Richtwerte betrachten sollte. Unabhingig
davon zeigt die Abhiingigkeit des spezifischen Widerstands von Temperatur und Frequenz,
dass die Wirbelstromverluste unter realen Betriebsbedingungen durchaus zum Problem
werden konnen.

5.4 Alternative Materialien

Neben den Ferriten existiert eine groe Anzahl weiterer weichmagnetischer Kernmateria-
lien, die in der Leistungselektronik eingesetzt werden und je nach Applikation Vorteile
gegeniiber den Ferriten aufweisen. Die entscheidenden Kriterien fiir die Auswahl eines
Materials sind

o die Sittigungsflussdichte in Abhiingigkeit von der Temperatur,
e die Permeabilitiit in Abhédngigkeit von Aussteuerung, Temperatur und Frequenz,
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e die gesamten Kernverluste in Abhéngigkeit von Aussteuerung, Temperatur und Strom-
form,

e Temperatur- und Frequenzbereich, in denen das Material eingesetzt werden kann

e und eventuell auch die Verfiigbarkeit bestimmter Kernformen.

Der Wunsch des Designers besteht immer darin, ein Material zu finden, das bei allen
genannten Punkten Vorteile gegeniiber anderen Materialien bietet (das nicht technische
Kriterium Kosten wollen wir an dieser Stelle einmal ausklammern). Eine hohe Sittigungs-
flussdichte erlaubt eine groflere Aussteuerung des Materials und damit eventuell einen
kleineren Kern. Die hohe Permeabilitit erlaubt die Realisierung einer vorgegebenen In-
duktivitidt mit kleinerer Windungszahl und damit geringeren Wicklungsverlusten und der
mogliche Einsatz des Materials bei hohen Frequenzen eroffnet die Moglichkeit, andere
Schaltungstopologien zu verwenden oder die Schaltungen mit kleineren Induktivititen zu
realisieren. Trotz all dieser Vorteile sollen die Verluste moglichst gering bleiben um den
Wirkungsgrad der Gesamtschaltung zu maximieren.

Es ist leicht einzusehen, dass keines der verfiigbaren Materialien all diese Vorteile
gleichzeitig bieten kann. Die Ursache liegt in den physikalischen Zusammenhingen bei
den verschiedenen Materialeigenschaften. Als Beispiel konnen wir die Sittigungsfluss-
dichte und die Kernverluste betrachten. Die Anderung von einer der beiden Eigenschaften
bedeutet, dass sich auch die andere Eigenschaft in die gleiche Richtung @ndert. Die hochs-
ten Séttigungsflussdichten findet man bei den Metallen bzw. den Legierungen, allerdings
sind dann auch die elektrischen Leitfdhigkeiten sehr gut und die Wirbelstromverluste
in den Kernen steigen extrem an. Um dieses im hoheren Frequenzbereich dominieren-
de Problem zu begrenzen, muss der Querschnitt der leitfihigen Bereiche senkrecht zur
Flussrichtung moglichst klein werden. Die Losung besteht darin, die Kerne aus diinnen
Blechen, aus folienartigen Béndern oder aus Metallpulver herzustellen, wobei die einzel-
nen leitfahigen Bereiche voneinander isoliert werden.

Obwohl wir uns in diesem Buch fast ausschlieBlich mit den Ferriten beschiftigen, soll
zumindest ein kleiner Uberblick iiber andere Materialgruppen und deren Vor- und Nach-
teile gegeniiber den Ferriten gegeben werden. Wesentlich umfangreichere Informationen
findet man in den Firmenunterlagen oder in [5].

5.4.1 Metallpulverkerne

Bei den Metallpulverkernen werden ferromagnetische Partikel zusammen mit einem iso-
lierenden Binder unter hohem Druck zusammengepresst. Die Isolation zwischen den Par-
tikeln wirkt wie ein verteilter Luftspalt, in dem die Energie gespeichert wird (vgl. die
Energieaufteilung beim Ringkern mit Luftspalt in den Gln. (6.24) und (6.25)). Fiir die
Auslegung der induktiven Komponenten wird das isotrope Material gleichzeitig auch als
homogen angenommen und durch eine effektive Permeabilitit beschrieben, die aber auf-
grund der besonderen Materialstruktur sehr niedrig ist und etwa in dem Bereich 10 <
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My < 500 liegt. Zusitzliche Luftspalte sind bei Kernen aus diesem Material in der Regel
nicht erforderlich.

Diese niedrige Permeabilitit fiihrt zu kleinen Induktivititen und bei der Anwendung in
klassischen Transformatoren (s. Abschn. 10.10.1) zu hohen Magnetisierungsstromen. Der
spezifische Widerstand des Materials ist deutlich niedriger als bei Ferriten, so dass diese
Kerne fiir Anwendungen in hochfrequenten Schaltungen, z. B. in Schaltnetzteilen, nicht
unbedingt geeignet sind. Thr Einsatzbereich liegt dort, wo die hohe Sittigungsflussdichte
bis 1 T Vorteile bietet und die Amplituden der Hochfrequenzstrome im Hinblick auf ge-
ringe Verluste hinreichend klein sind, wie z. B. bei dm-Filterspulen (s. Abschn. 12.3.1).
Hier darf sich die Induktivitit trotz des groBen Niederfrequenzstroms (Gleichstrom oder
50/60Hz Netzstrom) nicht merklich éndern, um die Dampfungswirkung nicht zu ver-
lieren. Ein weiteres Anwendungsgebiet wegen der moglichen Energiespeicherung sind
Spulen oder entsprechend betriebene Transformatoren (s. Abschn. 10.10.2), sofern die
Hochfrequenzstrome hinreichend klein bleiben, die Schaltungen also im stark kontinuier-
lichen Bereich betrieben werden.

Obwohl die Metallpulverkerne vorwiegend als Ringkerne angeboten werden, besteht
prinzipiell eine hohe Flexibilitét bei der Auswahl der herzustellenden Kernformen.

5.4.2 Ringbandkerne

Ein vollig anderes Herstellungsverfahren liegt den Ringbandkernen zugrunde. Zunéchst
wird eine metallische Schmelze mit einer Temperatur von ungefdhr 1300 °C direkt auf ein
schnell rotierendes, wassergekiihltes Kupferrad gegossen. Dabei wird das fliissige Metall
innerhalb von einer tausendstel Sekunde erstarrt und es entsteht ein ca. 20 wm diinnes
Metallband aus amorphem Material. Durch weitere z. B. thermische Behandlungsschritte
entstehen kristalline Strukturen im nm-Bereich. Da die Kerne durch Aufwickeln der diin-
nen permeablen Folien entstehen, sind die moglichen Kerngeometrien auf Ringkerne oder
ovale Formen beschrinkt.

Bei den nanokristallinen Materialien werden sowohl hohe Sittigungsflussdichten bis
1,8 T als auch sehr hohe Permeabilititen bis u, = 10° erreicht. Dadurch ldsst sich in
vielen Fillen verglichen mit Ferritkernen ein deutlich kleineres Bauvolumen realisieren.
Als Folge einer relativ hohen Curietemperatur 7¢ im Bereich von 600 °C besitzen diese
Materialien nur eine geringe Abhiingigkeit der Séttigungsflussdichte und der Permeabilitéit
von der Temperatur.

Da diese Materialien auflerdem eine geringe Koerzitivfeldstirke H, aufweisen
(s. Abb. 5.7), sind die statischen Hystereseverluste (s. Kap. 8) niedriger als bei Fer-
riten [7]. Ein wesentliches Problem ist der geringe spezifische Widerstand des Materials
und die damit verbundenen hohen Wirbelstromverluste, insbesondere im hohen Frequenz-
bereich. Die Einsatzgebiete liegen dann auch vorwiegend im Frequenzbereich unterhalb
100 kHz (Filterspulen) und bei Anwendungen, in denen die Amplituden der hochfrequen-
ten Strome eher gering bleiben.
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Fiir Anwendungen, bei denen Energiespeicherung erforderlich ist, muss ein Luftspalt
vorgesehen werden. Allerdings ist das Aufschneiden der Kerne in zwei Hélften problema-
tisch. Im Bereich der Schnittstellen entstehen erhchte Verluste, z. B. infolge von leitenden
Verbindungen zwischen den einzelnen Folien oder durch senkrecht zu den Folien stehende
Komponenten der magnetischen Feldstéirke in der Nihe des Luftspalts (s. Abb. 4.46).

5.4.3 Vergleich zwischen Ferrit und alternativen Materialien

An dieser Stelle konnen wir keinen umfassenden Uberblick iiber die verfiigbaren Ma-
terialien geben. Die Vielzahl unterschiedlicher Materialzusammensetzungen, die unter-
schiedlichen Herstellungsverfahren und vor allem die Moglichkeiten unterschiedlicher
Nachbehandlungen zur Beeinflussung der verschiedenen Kenngréen fithren dazu, dass
sich viele der relevanten Materialdaten innerhalb groflerer Wertebereiche bewegen kon-
nen. Da die klaren und eindeutigen Abgrenzungen nicht immer gegeben sind, zeigen die
folgenden Aussagen mehr die tendenziellen Zusammenhinge auf.

Beginnen wir mit den Ferriten. Der grole Vorteil liegt in dem um mehrere Zeh-
nerpotenzen hoheren spezifischen elektrischen Widerstand im Bereich 10°~10° Qm. Bei
Hochfrequenzanwendungen bis in den MHz-Bereich hat Ferrit in Bezug auf die Verluste
grof3e Vorteile gegeniiber den metallischen Materialien. Hinzu kommt, dass es verschiede-
ne Ferrite gibt, die fiir den Einsatz in unterschiedlichen Frequenzbereichen optimiert sind.
Ahnlich sieht es bei der Temperaturabhingigkeit aus. In den Datenblittern findet man
Ferrite, deren Verlustminimum bei den iiblichen Betriebstemperaturen in der Nédhe von
100°C liegt, es gibt aber auch Ferrite, z. B. fiir die Anwendung in Standbyschaltungen,
die die minimalen Verluste bei Umgebungstemperatur aufweisen.

Ein weiterer Vorteil ist die gro3e Vielfalt an existierenden, fiir unterschiedliche An-
wendungen optimierten Kernformen, in Kombination mit unterschiedlichen Luftspalt-
langen und den einfach zu bewickelnden Wickelkorpern, die zusitzliche Optionen wie
Einkammer- oder Mehrkammerwicklungen bieten.

Der am hiufigsten genannte Nachteil bei den Ferriten ist die geringe Sittigungsfluss-
dichte im Bereich 250-500 mT. Bei den Hochfrequenzanwendungen sind aber meistens
die Kernverluste der begrenzende Faktor, so dass die niedrigere Flussdichte gegeniiber
den anderen Materialien kein Nachteil sein muss.

Die Permeabilitit im Bereich 1000 < p, < 5000 liegt deutlich oberhalb der Permeabi-
litdt der Metallpulverkerne, andererseits aber wesentlich niedriger als bei den Ringband-
kernen.

Im Zusammenhang mit der Entwirmung spielt die schlechtere thermische Leitfdhigkeit
von Ferrit unter Umsténden eine Rolle. Sie liegt im Bereich 3—-5 W/Km. Bei den aus Me-
tallbdndern gewickelten Kernen ist diese Leitfdhigkeit zumindest in der Richtung parallel
zu den Bindern wesentlich groBer.

Bei den Metallpulverkernen ist die hohere Sattigungsflussdichte ein Vorteil. Infolge
des eingebauten verteilten Luftspalts ist die Abhingigkeit der Materialparameter von der
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Temperatur deutlich reduziert. Aus dem gleichen Grund hat auch eine Gleichfeldvorma-
gnetisierung einen geringeren Einfluss auf das Materialverhalten. Der Nachteil fiir viele
potentielle Anwendungen ist aber die niedrige Permeabilitdt im Bereich p, < 500. Die
thermische Leitfahigkeit ist ebenfalls relativ niedrig und liegt nach [6] etwa bei 8 W/Km.

Bei den Ringbandkernen sind die hohe Sittigungsflussdichte und die groe Permea-
bilitdt entscheidende Vorteile. Die Kombination mit einer gegeniiber Ferriten zuldssigen
hoheren Betriebstemperatur erlaubt die Realisierung der Induktivitdten mit kleineren Win-
dungszahlen und damit auch kleineren Wicklungsverlusten. Der mogliche Temperaturbe-
reich kann allerdings nicht immer ausgenutzt werden, da es andere temperaturbegrenzende
Faktoren gibt, wie z. B. infolge der unterschiedlichen im Bauelement verwendeten Isola-
tionsmaterialien.

Ein weiterer Vorteil ist die geringere Abhiingigkeit der Materialeigenschaften By, i,
und auch der Verluste von der Temperatur. Bei Ferriten werden diese Abhingigkeiten
reduziert, wenn Luftspalte eingebaut werden (s. Abb. 6.7).

Die thermische Leitfiahigkeit ist bei den Ringbandkernen mit 10 W/Km besser als bei
den anderen Kernmaterialien, allerdings ist dieses Materialverhalten anisotrop mit einer
deutlich schlechteren Leitfdhigkeit senkrecht zu den Folien.

Die Datenblitter zeigen bei den nanokristallinen Materialien im Frequenzbereich un-
terhalb 100 kHz zum Teil geringere Verluste pro Volumen bei gleicher Aussteuerung und
gleicher Frequenz als bei den Ferriten. Diese Materialien sind damit zu einer interessanten
Alternative geworden.

Ein wesentliches Problem bei den Materialien mit der extrem hohen Permeabilitit be-
steht darin, dass diese Materialeigenschaft stark von anderen Einflussfaktoren abhingt,
wie z.B. von einer Gleichfeldvormagnetisierung, von der Frequenz, aber auch von me-
chanischen Spannungen, die z. B. beim Pressen der Folien in eine bestimmte Form oder
beim Schneidvorgang zum Einfiigen von Luftspalten entstehen.

Ein weiterer Nachteil sind die eingeschrinkten Formgebungsmoglichkeiten. Die Be-
wicklung von Ringkernen ist aufwindiger als bei den vielen Ferritkernformen und Foli-
enwicklungen konnen auch nur verwendet werden, wenn die Kerne eine langgestreckte
Form aufweisen.

5.5 DieEnergiespeicherung

In diesem Abschnitt wollen wir eine Beziehung herleiten, mit deren Hilfe die im Kern
gespeicherte Energie aus der magnetischen Feldstéirke H und der magnetischen Flussdich-
te B unter Beriicksichtigung des nichtlinearen Zusammenhangs zwischen diesen beiden
FeldgroBen berechnet werden kann.

Ausgangspunkt ist die Ringkernspule in Abb. 5.6, bei der wir zur Vereinfachung an-
nehmen, dass die Abmessung b — a sehr klein ist, so dass wir mit einer homogenen
Flussdichteverteilung iiber den Kernquerschnitt und einer mittleren Linge /,, = 7 (a + b)
der Feldlinien im Kern rechnen konnen. Besteht die Spule aus N Windungen mit dem Ge-
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samtwiderstand R und bezeichnet ®4 wieder den magnetischen Fluss im Kern, dann 1dsst
sich aus dem Induktionsgesetz zunichst die folgende Beziehung aufstellen

do ddy
u=Ri+—=Ri+N—. 5.44
dr dr (>44)
Nach Multiplikation dieser Gleichung mit i dz steht auf der linken Seite die von der Quelle
wihrend dr gelieferte elektrische Energie dW,, der erste Ausdruck auf der rechten Seite
beschreibt die in dem ohmschen Widerstand des Kupferdrahtes in Wirme umgesetzte
Energie und der zweite Ausdruck entspricht der im Magnetfeld gespeicherten Energie
dw,,

uidt = Ri*>dr + Niddy . (5.45)
—— N—
dw, dw,,

Mit der magnetischen Feldstirke im Kern nach Gl. (5.5) und dem magnetischen Fluss
nach GI. (5.3) als Produkt von Flussdichte B und Kernquerschnitt A gilt

dW,, = Nid®y = Hl,,d(BA) =1,,AH dB. (5.46)

Wird die Flussdichte von dem Anfangswert B = 0 auf den Endwert B erhoht, dann ist
die insgesamt in dem Kernvolumen V = [,,A gespeicherte magnetische Energie durch das
Integral

B
W o=V / HdB (5.47)
0

gegeben. Das Verhiltnis aus Energie und Volumen wird Energiedichte genannt und hat
die Dimension VAs/m?

B
Wy = [HdB. (5.48)
0

Betrachtet man den allgemeinen Fall eines nicht homogenen Feldes, dann ist die Energie-
dichte ortsabhingig. Die in einem elementaren Volumenelement dV gespeicherte Energie
dW,, entspricht in diesem Fall dem Produkt aus der an der betrachteten Stelle vorliegenden
Energiedichte mit dem Volumenelement. Die gesamte in einem Volumen V gespeicherte
Energie findet man durch Integration der elementaren Beitréige iiber das Volumen

o= [ e = ] / Has|av 549
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Stehen die beiden Feldgrofen in einem linearen Zusammenhang, dann kann das Integral
(5.47) auf einfache Weise berechnet werden

B B
1 1 1
wm=[HdB=—[BdB=—B2=—HB. (5.50)
% 21 2
0 0

Bei gleich gerichteten Vektoren H und B kann das Produkt der beiden Feldgréen auch
wieder als Skalarprodukt der vektoriellen FeldgroB3en dargestellt werden

1-

1
w, =-HB = -H-:
2 2

=11

und

W, =///wde= %// HBdV = %// H-BdV . (5.51)
vV 14 vV
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Der Einfluss des Kerns auf die Induktivitat

Zusammenfassung

Den Ausgangspunkt fiir die Dimensionierung induktiver Komponenten bildet ein
magnetisches Ersatznetzwerk, das analog zu den elektrischen Netzwerken behandelt
werden kann. Auf diese Weise ldsst sich auch der Einfluss von Luftspalten erfas-
sen. Allerdings treten im Gegensatz zu den elektrischen Netzwerken zwei zusitzliche
Schwierigkeiten auf: zum einen entstehen in der Néhe der Luftspalte starke Streufelder,
so dass der magnetische Widerstand der Luftspalte nur durch Niherungsbeziehungen
beschrieben werden kann und zum anderen hingt die magnetische Leitfihigkeit stark
von der Aussteuerung ab. Wihrend das Sittigungsverhalten bereits im vorangegan-
genen Kapitel behandelt wurde, werden wir uns in diesem Kapitel mit dem Einfluss
von Luftspalten sowie der Flussverdrangung im Kernquerschnitt infolge der im Kern
induzierten Wirbelstrome beschéftigen. In einem weiteren Kapitel wird die Frage
diskutiert, welche Permeabilitit in den Formeln zur Berechnung der Induktivitét zu
verwenden ist.

6.1 Der Ringkern mit Luftspalt

In vielen Applikationen werden die induktiven Komponenten zur Speicherung magneti-
scher Energie verwendet, so z. B. bei den Spulen in den Schaltnetzteilen, wenn auf die
galvanische Trennung verzichtet werden kann, aber auch bei den Transformatoren in ei-
nigen Netzteilen, wie z. B. bei der Flybackschaltung in Abb. 10.25. In diesen Féllen tritt
das Problem auf, dass das Kernmaterial mit zunehmender Flussdichte in Sittigung geht.
Nach Abb. 5.11 nimmt die Permeabilitit und damit auch die Induktivitét stark ab mit
entsprechenden Konsequenzen fiir die Zuverlissigkeit der Schaltungen. Zur Vermeidung
dieser kritischen Situationen werden liblicherweise Luftspalte in den magnetischen Kreis
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1
— | S|
Rmc
®=NI Ry

Abb. 6.1 Ringkernspule mit Luftspalt und magnetisches Ersatzschaltbild

eingefiigt. In diesem Abschnitt wollen wir daher die Auslegung einer Spule an dem einfa-
chen Beispiel eines Ringkerns diskutieren, in dem entsprechend Abb. 6.1 ein zusitzlicher
Luftspalt enthalten ist.

Auf den aus hochpermeablem Material der Eigenschaft © = u, o bestehenden Ring-
kern mit Innenradius a, AuBlenradius b und Hohe 4 ist eine vom Strom I durchflossene
Wicklung mit N Windungen aufgebracht. Die Bezeichnung ju, steht stellvertretend fiir
die dem Kernmaterial zugeordnete Permeabilitétszahl, z. B. fiir die Amplitudenpermeabi-
litdt bei Grof3signalaussteuerung.

Wenn wir die Anordnung etwas idealisiert betrachten, dann kénnen wir davon ausge-
hen, dass die Feldlinien einen kreisférmigen, vom Ringkern vorgegebenen Verlauf auf-
weisen und senkrecht aus dem Kern in den Luftspalt eintreten. Die vom Radius abhingige
Lénge einer Feldlinie [ = 2mp = I. + I, teilt sich auf in einen Abschnitt /. durch den
Kern (core) und einen Abschnitt /, durch den Luftspalt (air gap). Mit den Feldstirken H.
im Kern und H, im Luftspalt gilt nach dem Oerstedschen Gesetz (1.5)

¢ﬁ-d§=N!=HCZC+Hng=HC(1—n)l+Hgnl. 6.1)

Aus der Stetigkeit des magnetischen Flusses an der Ubergangsstelle zwischen Kern und
Luftspalt erhalten wir eine weitere Verkniipfung zwischen den beiden Feldstirken

Mr/'LOHc = MOHg- (6.2)

Die Zusammenfassung der Gln. (6.1) und (6.2) liefert fiir die von der Koordinate p abhin-
gige Feldstirke den Ausdruck

NI
H.(p) = . (6.3)
(I=n+ prn) 2mp
Mit dem Fluss durch den Kernquerschnitt

b hN1 b
®A=/fﬁ-d&=uh[m(p) dp = K~ In- (6.4)

A=n+wum2r a

A a
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erhalten wir die Induktivitéit der Ringkernspule zu

NO +Moh b
L:_A:Nz Mr o

1 i+ nGu—D] a

(6.5)

Die gleiche Induktivitit erhalten wir auch aus Gl. (5.25), wenn wir im Nenner die Reihen-
schaltung der magnetischen Widerstdnde der beiden kreisférmigen Abschnitte entspre-
chend dem Ersatzschaltbild in Abb. 6.1 einsetzen

1

L=N>——
Rmc + ng

(6.6)
Zur Berechnung der magnetischen Widerstinde muss die innerhalb des Ringkerns von
innen nach aulen abnehmende magnetische Feldstirke nach Gl. (6.3) beriicksichtigt wer-
den. Zu diesem Zweck zerlegen wir den Ringkern gedanklich in elementare Anteile der
Querschnittsfliche #dp und der zugehorigen Lange (1 — 1) 27 p im Kern und 727 p im
Luftspalt. Diese elementaren Anteile sind parallel geschaltet, so dass wir z. B. den magne-
tischen Leitwert des Kernabschnitts aus der Beziehung

b
dA hd ~oh b
Amme =Mr,u0//7 =Mof T P - i n= (67

—m2rp  (1—n)27
A

erhalten. Mit den magnetischen Widerstinden als Kehrwerte der magnetischen Leitwerte

1 1—-n2n n2mw
R, = = d Ryy=—7"—-—"—"-— 6.8
" R @/ T e Y
liefert die GI. (6.6) wiederum die Induktivitit nach Gl. (6.5). Fiir den Sonderfall des ver-
schwindenden Luftspalts 7 = 0 vereinfacht sich diese Gleichung zu

L =N?

In—=. (6.9)
a

Mritoh - b
2

Das FEinfiigen eines Luftspalts in den Kern hat zur Folge, dass die Feldlinien teilweise
durch Luft verlaufen, d. h. durch Bereiche, in denen die Permeabilititszahl den Wert u, =
1 aufweist. Die im Mittel wirksame Permeabilitit wird geringer, beim Ubergang von der
Gl. (6.9) zur Gl. (6.5) muss der Wert u, durch den kleineren Wert w,/[1 + n (1, — 1)]
ersetzt werden. Allgemein bezeichnet man diesen Faktor als effektive Permeabilitit py,
so dass im Beispiel des Ringkerns die Induktivitit in der verallgemeinerten Form

r

— 6.10
L+n(u,—1 10

L=N2,ue,jrp,0i lné mit ey =
2 a :

geschrieben werden kann. Fiir groBe Werte 1, oder auch fiir gréBere Luftspaltlingen né-
hert sich .y dem von p, unabhingigen Grenzwert 1/n = I/I,. Bei verschwindendem
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Abb. 6.2 E-Kern mit Luft-
spalt, Verlauf der Feldlinien im

Bereich des Luftspalts B % | < H/ &L}
AN

Luftspalt gilt 1. = w,. Fiir den allgemeinen Fall mit Luftspalt folgt aus den Gln. (5.26)
und (5.27) einerseits der Zusammenhang

e . C A
(5.26) NzMﬂMO (5.27) NZAL S = 1AL
1 ‘ Mo

L

(6.11)

und aus den Gln. (5.26) und (6.10) andererseits der bereits in Gl. (5.24) angegebene Kern-
faktor C) fiir den Ringkern

ho b 2
Npgito— I~ — €= —— (6.12)
2 a

(5.26) ;2 Heffho (6.10)
L = N _— = .
c hIn(b/a)

1

6.2 Allgemeine Betrachtungen zum Luftspalt

Die in die Kerne eingefiigten Luftspalte beeinflussen das Verhalten der induktiven Kom-
ponenten in mehrfacher Hinsicht. In diesem Abschnitt wollen wir die beiden folgenden
Fragen etwas niher untersuchen:

e Wie sollte ein Luftspalt dimensioniert werden?
o Welche Auswirkungen hat der Luftspalt auf die Sattigungsproblematik?

Bei der Betrachtung des Ringkerns im letzten Abschnitt haben wir die Querschnittsflichen
von Kern und Luftspalt als gleich grol angenommen. In vielen praktischen Fillen ist diese
Vereinfachung aber nicht zuléssig, so dass wir uns im Folgenden mit dieser Situation etwas
eingehender beschiftigen werden.

Ausgangspunkt fiir die weiteren Betrachtungen ist die in Abb. 6.2 dargestellte An-
ordnung. Der aus zwei E-Kernhilften zusammengesetzte Kern besitzt im Mittelschenkel
einen Luftspalt der Linge [,. Die angedeutete Wicklung besteht im allgemeinen Fall aus
N Windungen und soll den Strom [ fiihren.

Mit der effektiven Linge des Kerns /, und der zugeordneten Feldstirke H, im effekti-
ven Kernquerschnitt A, liefert das Oerstedsche Gesetz zunéchst die Beziehung

NI =H,(l.—1l;) + Hygl,. (6.13)
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Der Luftspalt befindet sich bei dem betrachteten Beispiel im Mittelschenkel. Da der Quer-
schnitt des Mittelschenkels nicht zwangsldufig mit dem gemil3 Abschn. 5.2 ermittelten
effektiven Querschnitt tibereinstimmen muss, erhalten wir eine verbesserte Beziehung da-
durch, dass wir im Bereich des Luftspalts nicht die effektive Feldstirke H, nach Gl. (6.13)
durch die Luftspaltfeldstirke ersetzen, sondern die in dem wirklichen Kernquerschnitt A,
an der Stelle des Luftspalts vorhandene Feldstirke H,

NI = Hyl, — Hely + Hyl, . (6.14)

Wegen der sehr hohen Permeabilitit des Ferritmaterials kann angenommen werden, dass
praktisch der gesamte magnetische Fluss im Kern verlduft. Im Bereich des Luftspalts
wird sich allerdings ein Streufluss einstellen, der sich in den Bereich des Wickelfens-
ters ausdehnt. Betrachten wir dazu das rechte Teilbild in Abb. 6.2. Im inneren Bereich
des Luftspalts verlaufen die Feldlinien senkrecht zwischen den beiden Schenkeln. Infolge
des Streuflusses ist die vom Fluss durchsetzte Querschnittsfliche A im Bereich des Luft-
spalts grofler als der dort tatséchlich vorliegende Schenkelquerschnitt A.. Damit 1dsst sich
folgende Beziehung angeben

D= ff B-dA =y, poHoAe = prptoHe Ae = 11Hy A, . (6.15)
A

mit der die GI. (6.14) umgeschrieben werden kann
NI =H,,— Hl, + Hgly, = u, H A, (—— - —f 4 —’) . (6.16)

Diese Querschnittsvergrolerung im Bereich des Luftspalts reduziert den magnetischen
Widerstand nach GI. (5.6) und erhoht dadurch den Wert der Induktivitét.

In [1] ist eine Ndherungsbeziehung fiir den scheinbaren Luftspaltquerschnitt angege-
ben, die recht brauchbare Ergebnisse liefert fiir den Fall, dass die Luftspaltléinge /, klein
ist gegeniiber der Schenkelldnge b,,

2by,
Ag = Ac + 1y/A. In (1_) . 6.17)

g

An dieser Beziehung erkennt man, dass die Zunahme der Querschnittsflache im Luftspalt
nicht nur von der Luftspaltlinge, sondern auch von dem Schenkelquerschnitt A, und von
der Breite des Wickelfensters b,, abhidngt. Diese Gleichung wird fiir runde und fiir quadra-
tische Schenkelquerschnitte verwendet. Da der Streufluss aber nicht nur von dem Wert der
Fliache A, abhéngt, sondern auch mit dem Umfang der Fliche zunimmt, sollte diese Be-
ziehung fiir rechteckférmige Schenkelquerschnitte angepasst werden. Eine naheliegende
Modifikation besteht darin, den nach Gl. (6.17) berechneten Flachenzuwachs im Verhilt-
nis des Umfangs beim Rechteckquerschnitt zum Umfang des gleich groBen quadratischen
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Abb. 6.3 Effektiver Luftspalt- 3,0
querschnitt
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Querschnitts zu erhohen. Bezeichnen wir mit a und b die beiden Seiten eines rechteckigen
Schenkels, dann gilt

2b,\ 2a + 2b a+b 2b,,
A, = A, + 1, /A, In| — | ——=A, +l,—— In| — ] . 6.18
g = AT ley n(lg)w_Ac Tl n(lg) (©-18)

Die Abb. 6.3 zeigt beispielhaft das Verhiltnis zwischen wirksamem Luftspaltquerschnitt
A, und tatséchlich vorhandenem Schenkelquerschnitt A. als Funktion der Luftspaltldn-
ge fiir einen E20/10/5 Kern mit einem quadratischen Mittelschenkel der Abmessungen
b, = 13mmund A, = 25 mm?. Es ist leicht einzusehen, dass bei groBerer Luftspaltlinge
die Ausdehnung des Streufelds in den Wickelraum zunimmt und damit das Flachenver-
hiltnis A, /A, ebenfalls grofer werden muss. Beim Ubergang von der quadratischen zur
rechteckformigen Querschnittsform nimmt bei gleicher Fliche A, der Schenkelumfang
zu. Fiir ein angenommenes Seitenverhéltnis b/a = 5 ist das nach Gl. (6.18) berechnete
Flachenverhiltnis ebenfalls im Diagramm eingetragen.

Die gesuchte Induktivitit L der Spule ist durch den auf den Strom / bezogenen Fluss ®
gegeben, der die Windungen durchsetzt

_ NP4 @15 N
I I

L PrioHe A . (6.19)

Mit den Gln. (6.16) und (5.18) gilt dann

poN?
1 Iy I,
w(C-%)+

Zur Realisierung einer vorgegebenen Induktivitit L kann bei einer angenommenen Luft-
spaltlinge [, im ersten Schritt mit den Gln. (6.17) bzw. (6.18) der wirksame Luftspalt-
querschnitt A, bestimmt werden. Aus der Gl. (6.20) folgt dann unmittelbar der gesuchte
Zusammenhang zwischen Windungszahl und Luftspaltlinge

L1 / /
N=[=—|—|(c - _g) + _gj| . 6.21
\/MO |:Mr ( : Ac Ag ( )

L =

(6.20)
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Abb. 6.4 Windungszahl N als 200
Funktion der Luftspaltlange /, N
150
100

0,2mH
50 /

0
0 0,5 1 1,5 2 2,5
— [,/mm

Eine Auswertung erfolgt nun wieder beispielhaft fiir den Kern E20/10/5. Mit der ange-
nommenen Permeabilititszahl @, = 2000 zeigt die Abb. 6.4 fiir eine Luftspaltlinge, die
zwischen 0 und 2,5 mm, also knapp 20 % der Schenkelldnge variieren soll, den Zusam-
menhang zwischen der benotigten Windungszahl N und der jeweiligen Luftspaltlinge [,
nach GI. (6.21) fiir verschiedene Sollwerte der Induktivitét.

» Eine vorgegebene Induktivitit kann also durch unterschiedliche Kombinationen von
Windungszahl und Luftspaltlinge realisiert werden. Die Frage nach dem optimalen Ver-
hiltnis kann nur durch zusitzliche Bedingungen, wie z.B. minimale Verluste in dem
Bauelement oder der Forderung nach einer von dufleren Einflussfaktoren moglichst un-
abhingigen Induktivitit, beantwortet werden.

Eine untere Grenze fiir die Luftspaltlinge [, i, erhalten wir aus der Beantwortung der
zweiten eingangs gestellten Frage. Dazu berechnen wir zunichst die Flussdichte im Kern

Q4 LI 20 o N

7 A, NA 1 4, A
e e E(le_lgA_L-)—i_lgA_g

(6.22)

Fiir die drei Induktivititswerte in Abb. 6.4 und einen angenommenen Strom / = 200 mA
erhalten wir die in Abb. 6.5 dargestellten Flussdichten. Bereits kleine Luftspaltlingen
reduzieren die Flussdichte im Kern deutlich, das gilt natiirlich auch fiir eine Gleichfeld-
vormagnetisierung. Damit nimmt das Problem der Sittigung mit wachsenden /,-Werten
entsprechend ab.

Zur Vermeidung der Séttigung muss die Flussdichte im Kern unterhalb der Sittigungs-
flussdichte bleiben. Es muss also gelten

LI < B N> LI
e N -
NA, B, A,

= Nipin - (6.23)

Die Windungszahl darf einen unteren Grenzwert nicht unterschreiten und damit muss der
Luftspalt nach GI. (6.21) bzw. nach Abb. 6.4 ebenfalls eine Mindestlidnge aufweisen. Fiir
den allgemeinen Fall, dass der Strom zeitabhiingig ist und neben einem Wechselanteil
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Abb. 6.5 Flussdichte B, als 1000
Funktion der Luftspaltlange /, B,
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auch einen iiberlagerten Gleichanteil enthilt, ist in diese Gleichung der Maximalwert von
li(t)| einzusetzen.

An dieser Stelle ist eine zusitzliche Bemerkung angebracht. Durch Einfiigen eines Luftspalts in den
Kern tritt die Séttigung erst bei hoheren Stromen auf. Dieser Vorteil wird aber durch eine reduzierte
Induktivitit erkauft. Wird also ein Luftspalt in den Kern eingefiigt ohne gleichzeitig die Windungs-
zahl zu erhohen um damit die Induktivitdt konstant zu halten, dann hat diese MaBinahme keinen
Einfluss auf die Sittigung. Die reduzierte Induktivitit bedeutet bei gleicher angelegter Spannung
wegen u = Ldi/dr einen im umgekehrten Verhéltnis steigenden Strom, so dass sich das Produkt LI
im Zihler von Gl. (6.23) und damit die Flussdichte B, nicht @ndert.

Betrachten wir ein einfaches Zahlenbeispiel. Wird durch eine Vergroerung des Luft-
spalts der Ay -Wert auf die Hélfte reduziert, dann halbiert sich nach GI. (5.27) auch die
Induktivitit auf die Hilfte und der Strom steigt bei gleicher angelegter Spannung auf den
doppelten Wert. Wird dagegen die Induktivitidt konstant gehalten, indem nach Gl. (5.27)
die Windungszahl gleichzeitig um den Faktor /2 erhoht wird, dann wird sich die Fluss-
dichte im Kern nach Gl. (6.23) um den Faktor V2 verringern.

Die durch den Luftspalt verursachte geringere Flussdichte im Kern bedeutet aber auch
eine geringere Energiedichte und damit weniger gespeicherte Energie im Kern. Nachdem
sich aber bei gleicher Induktivitit und gleichem Strom die magnetische Gesamtenergie
nach GI. (2.1) nicht dndern sollte, muss die Energieabnahme im Kern zu einem Energie-
anstieg im Luftspalt fiihren. Zur Kontrolle soll fiir den in Abb. 6.5 markierten Punkt bei
l; = 0,5 mm die Verteilung der Energie zwischen Kern und Luftspalt abgeschitzt werden.
Mit Gl. (5.50) gilt fiir den Kern

1 143,1mT
V —

== 43,1mT - (1340 — 12,5) mm® ~ 0,50 Ws.  (6.24)
2 22000 0

Im Bereich des Luftspalts vereinfachen wir die Rechnung dahingehend, dass wir die glei-
che Querschnittsfliche wie beim Mittelschenkel annehmen, der Streubereich wird also
nicht beriicksichtigt. Auf der anderen Seite wird dann aber wegen der Randbedingung an
der Ubergangsstelle zwischen Kern und Luftspalt die gleiche Flussdichte als konstant iiber
den Luftspaltquerschnitt angenommen, d. h. die Abnahme der Flussdichte zum Rand hin
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wird dann ebenfalls vernachlissigt. Diese beiden Effekte kompensieren sich zum Teil und
als Ndherung erhalten wir fiir die Energie im Luftspalt das Ergebnis

1 143,1mT
—HyB,V, = ~———

w,., = =
) 2 o

43,1 mT-12,5mm> ~ 9,25 uWs. (6.25)

In der Summe passen diese Werte unter den gemachten Nédherungen hinreichend gut zu
dem erwarteten Wert W,, = 0,5LI7 = 10 wWs.

» Obwohl das Luftspaltvolumen nur einem Prozent des Kernvolumens entspricht, enthilt
der Luftspalt 95 % der gespeicherten Energie! Die Ursache liegt in dem grofen Unter-
schied bei der Permeabilititszahl .. Sinkt die Permeabilitit des Kerns, weil er z. B. in
Sittigung geht, dann reduziert sich dieser dramatische Unterschied und es wird wieder
ein prozentual hoherer Anteil der Energie im Kern gespeichert.

Ganz offensichtlich trigt der Luftspalt wesentlich dazu bei, dass aufgrund der betrach-
teten Energieverteilung bzw. der geringeren Aussteuerung des Kernmaterials die Indukti-
vitit nur noch in geringem Umfang von den nichtlinearen Eigenschaften des Kernmateri-
als abhiingt. Um diese Aussage zu verdeutlichen betrachten wir ein konkretes Zahlenbei-
spiel. Dabei wollen wir die Abhéngigkeit der Induktivitdt von der Aussteuerung und von
der Temperatur untersuchen.

Zu diesem Zweck realisieren wir eine Spule L = 0,5mH mit zwei Kernhilften
E20/10/5. Zur Berechnung der Induktivitdt nach Gl. (6.20) wird die Amplitudenper-
meabilitit p, nach Abb. 5.12 anstelle von p, verwendet. Wegen der Nichtlinearitit der
BH-Kurve hingt dieser Wert stark von der Aussteueramplitude ab. Wegen u, = f(B,T)
ist auch die Induktivitdt L = f(B, T) ebenfalls eine Funktion dieser Parameter. Im ersten
Fall wird die Spule mit N = 40 Windungen und einem mit der richtigen Skalierung in
Abb. 6.6 eingezeichneten kleinen Luftspalt realisiert. Die Abbildung zeigt auf der linken
Seite den Querschnitt durch die Komponente und auf der rechten Seite die Induktivitéit
L als Funktion des Spulenstroms mit der Temperatur als Parameter. Das Design ist so

L 0,56
mH 0,54

T 0,52

0,50

T/°C=125

0,48

f

50 25

0o 02 04 06 08 1 12
— J/A

0,46

Abb. 6.6 Wicklungsaufbau mit N = 40 Windungen, Induktivitit L als Funktion der Aussteuerung
mit der Temperatur als Parameter
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L 056
mH 0,54

T 0,52
0,50
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Abb.6.7 Wicklungsaufbau mit N = 120 Windungen, Induktivitit L als Funktion der Aussteuerung
mit der Temperatur als Parameter

ausgelegt, dass die Spule bei kleinen Stromen und bei einer Umgebungstemperatur von
25 °C den Nominalwert aufweist.

Die Abhingigkeit der Induktivitit von der Aussteuerung und von der Temperatur ist
vergleichbar zur Abhingigkeit der Amplitudenpermeabilitit von diesen Parametern ge-
mil Abb. 5.12. Bei kleinen Aussteuerungen fiihrt ein Anstieg der Temperatur zu grofleren
Induktivititswerten, bei grolen Aussteuerungen ist das Verhalten umgekehrt. Zum Ver-
gleich betrachten wir noch ein zweites Design mit N = 120 Windungen und einem
entsprechend angepassten grofleren Luftspalt. Die Ergebnisse fiir dieses Beispiel sind in
Abb. 6.7 dargestellt.

Bei dieser Auslegung ist die Induktivitiit praktisch unabhingig von der Aussteuerung
und auch von der Temperatur. Selbst bei Stromen, die um einen Faktor 2,5 groBer sind als
im ersten Design tritt noch keine nennenswerte Séttigung auf.

» Die Abhingigkeit der Induktivitit von den Parametern Aussteuerung und Temperatur
kann durch eine hohere Windungszahl N mit entsprechend gro3erem Luftspalt reduziert
werden.

6.3 Die Reluktanz von grof3en Luftspalten

In Abb. 6.3 wurde die wirksame Querschnittsfliche im Luftspaltbereich bezogen auf die
Querschnittsfliche des Schenkels als Funktion der Luftspaltlinge dargestellt. Die zugrun-
de gelegten Niherungsbeziehungen (6.17) bzw. (6.18) gelten allerdings nur fiir kleine
Luftspaltlingen. Unabhingig von dieser Einschriankung zeigen die gestrichelten Kurven
in Abb. 6.8 fiir drei Standardkerne das mit diesen Gleichungen berechnete Fldchenverhilt-
nis fiir einen in der Mitte des Mittelschenkels angeordneten Luftspalt, dessen Linge sich
bis zur Breite des Wickelfensters erstrecken kann, d. h. der Mittelschenkel ist in diesem
Grenzfall komplett entfernt (vgl. Abb. 6.9).
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Abb. 6.8 Effektiver Luft- 2,5
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Die durchgezogenen Kurven sind das Ergebnis einer im Folgenden beschriebenen mo-
difizierten Rechnung, vgl. [2]. Zur Ableitung dieser Ergebnisse wird in einem ersten
Schritt die Induktivitit der Anordnung fiir eine angenommene Luftspaltlinge aus der
Flussverkettung mit allen Windungen berechnet. Die dazu notwendige Berechnung der
ortsabhidngigen Magnetfeldverteilung ist etwas aufwéndiger und wird in Abschn. 9.1 be-
schrieben. In einem zweiten Schritt wird die Induktivitit aus dem magnetischen Ersatz-
schaltbild berechnet. Aus der Forderung gleicher Induktivitdten in beiden Féllen kann
auf die beim magnetischen Widerstand des Luftspalts einzusetzende Querschnittsfliche
zuriickgerechnet werden. Das sich so ergebende Flichenverhiltnis ist in der Abbildung
dargestellt. Man erkennt, dass insbesondere die Wendepunkte in den Kurven und das
wieder steilere Ansteigen bei grofien Luftspaltlingen von den gestrichelt gezeichneten
Niherungen nicht widergegeben werden. Die Abweichungen sind daher bei nicht vorhan-
denem Mittelschenkel [, = b,, am grof3ten.

Das Flichenverhiltnis A, /A, ldsst sich aber fiir diesen Grenzfall relativ einfach be-
rechnen. Dazu betrachten wir die Abb. 6.9.

Zur Vereinfachung wird im Bereich des Wickelpakets der konzentriert in den N Win-
dungen flieBende Strom [ als ortsunabhéngige Stromdichte

NI

I = b,

(6.26)

aufgefasst. Bilden wir nun das Umlaufintegral der magnetischen Feldstirke entlang des
auf der rechten Seite der Abbildung eingezeichneten Pfades, dann liefert das Oerstedsche
Gesetz (1.3) wegen des Verschwindens der Feldstirke im hochpermeablen Kernmaterial

Abb. 6.9 Zur Berechnung des
Grenzfalls [, = by,
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fiir die magnetische Feldstirke im Wickelfenster das Ergebnis

S . NI c—p . -
H=¢H,(p) =¢,— - fir b<p=<c . (6.27)
by c—b
0 p>c

Die Induktivitit dieser Anordnung wird mithilfe von Gl. (2.3) aus der magnetischen Ener-
gie berechnet

by 2w ¢
L= %[f/H (p)* pdpdedz = Nz’gz—” (> +2¢b +3b7). (6.28)
0o 0 0

w

Ausgehend von dem magnetischen Ersatznetzwerk lasst sich die Induktivitéit auch in der
folgenden Form darstellen
66 o ] L6y potods

= N—— ~ N?—

6.29
Rmc + ng ng bw ( )

Durch Gleichsetzen der Beziehungen (6.28) und (6.29) kann der dquivalente Luftspalt-
querschnitt A, angegeben werden. Mit der Fliche des kreisformigen Mittelschenkels A, =
7 12 erhalten wir fiir den Grenzfall das Ergebnis

Ag 1 by L w29 c? + 2ch + 3b? ' 630)
A. wr?po N? 6r?
Mit den von den zugehorigen Wickelkorpern tibernommenen Daten b und ¢ sind die mit-
hilfe von Gl. (6.30) berechneten Werte als kleine Kreise in der Abb. 6.8 eingetragen.

Im nun folgenden Schritt betrachten wir die Abhiingigkeit des Flachenverhéltnisses von
der Position des Luftspalts im Mittelschenkel. Als Beispiel wird der P18/11 Kern zugrun-
de gelegt. Die Abmessung [;; beschreibt die Differenz zwischen der mittleren Position
des Luftspalts und dem Mittelpunkt des Schenkels und wird, bezogen auf die Wickelfens-
terbreite b,, in Abb. 6.10, als Abszissenbezeichnung verwendet. Der Wert Iy, /b, = 0
kennzeichnet die symmetrische Position, die zugehorigen Ergebnisse sind identisch mit
den Werten in Abb. 6.8. Der maximale Wert fiir /y; /b, ergibt sich, wenn sich der Luft-
spalt bis zum oberen horizontalen Schenkel des Kerns erstreckt.

Jede der in Abb. 6.10 dargestellten Kurven gilt fiir eine bestimmte Luftspaltldnge.
Unabhiéngig von der gewihlten Linge ist allen Kurven gemeinsam, dass der wirksame
Luftspaltquerschnitt A, mit zunehmender Verschiebung aus der symmetrischen Position
ansteigt, d. h. der magnetische Widerstand des Luftspalts sinkt und die Induktivitit der
Anordnung wird nach Gl. (6.6) grofer.

Sowohl aus Abb. 6.8 als auch aus Abb. 6.10 ist zu erkennen, dass bei einer Anni-
herung des Luftspaltbereichs an den oberen bzw. unteren Querschenkel die wirksame
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Abb. 6.10 Effektiver Luftspaltquerschnitt in Abhingigkeit der Luftspaltposition am Beispiel des
P18/11 Kerns

Abb. 6.11 Feldlinienverlauf
im Luftspaltbereich

—

o)
=

2B 2

Querschnittsflache des Luftspalts zunimmt. Dieser Effekt ldsst sich mit der idealisierten
Betrachtung in Abb. 6.11 leicht verstehen. Im rechten Teilbild wirkt die obere hochper-
meable Fliche wie ein Spiegel, so dass sich schon bei halber Luftspaltlinge verglichen mit
dem linken Teilbild die gleiche Querschnittsfliche des Luftspalts einstellt. In der Praxis
trifft dieses Zahlenverhéltnis nur niherungsweise zu, da weitere Kernabmessungen in das
Verhiltnis eingehen und die Spiegelfliche, z. B. bei E-Kernen, nicht in alle Richtungen
gleich weit ausgedehnt ist.

-
—— -
Q:.’_/—

———

6.4 Die Flussverdringung im Kernquerschnitt

Die in den Wicklungen flieBenden hochfrequenten Strome rufen in dem Kern einen mit
der gleichen Frequenz zeitabhingigen magnetischen Fluss hervor, der nach dem Induk-
tionsgesetz (1.29) eine Spannung induziert. Diese ruft ihrerseits infolge der nicht ver-
schwindenden Leitfihigkeit des Ferritmaterials zeitabhingige Strome im Kern hervor,
deren Magnetfeld eine ortsabhéngige Phasenverschiebung gegeniiber dem urspriinglichen
Magnetfeld aufweist und sich diesem tiberlagert. Daraus ergeben sich zwei Konsequen-
zen: zum einen entstehen Wirbelstromverluste im Kern, die wir uns in Abschn. 8.6 etwas
niher anschauen, zum anderen erhalten wir eine inhomogene Flussdichteverteilung tiber
den Kernquerschnitt. Die Flussdichte nimmt in der Kernmitte ab und steigt zum Rand
des Schenkels hin an, dhnlich dem Skineffekt bei den stromdurchflossenen Leitern. Die
Abnahme der effektiv genutzten Kernquerschnittsflache fiihrt zu einer Reduzierung der
effektiven Permeabilitét und damit verbunden zu einer geringeren Induktivitit.
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Abb. 6.12 Querschnitt durch a b
a kreisformigen und b recht-
eckformigen Schenkel

=
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Dieser Effekt ist nicht nur von den Materialeigenschaften, sondern auch von der Quer-
schnittsform des Kerns abhingig. Im Folgenden werden wir diesen Einfluss bei kreis-
formigen und rechteckférmigen Schenkelquerschnitten untersuchen, wobei wir die An-
ordnungen dahingehend vereinfachen, dass wir einerseits den jeweiligen Schenkel samt
Bewicklung als unendlich lang ansehen, das Problem damit als unabhéngig von der Koor-
dinate senkrecht zur Zeichenebene behandeln und andererseits die Materialeigenschaften
als ortsunabhiingig und linear annehmen. Als erstes Beispiel betrachten wir die Anord-
nung in Abb. 6.12a mit einem kreisformigen Schenkelquerschnitt. Das Material besitzt
die elektrische Leitfdhigkeit « und die Permeabilitdt © = p, to. Der in den Windungen
flieBende Strom i (t) = i cos (wt) wird als @-gerichteter Strombelag auf der Schen-
keloberfliche aufgefasst. Unter der Annahme, dass pro Schenkelabschnitt der Linge /
insgesamt N stromdurchflossene Windungen angeordnet sind, kann die erregende magne-
tische Feldstirke auf dem Rand des Schenkels bei p = r, nach dem Oerstedschen Gesetz
(1.1) in der Form

.~ _Ni
=¢,H, = eZTl_ 6.31)

=

dargestellt werden. Die im Schenkel induzierten Strome besitzen genauso wie die erre-
genden Strome in der Wicklung nur eine ¢-Komponente und hidngen ausschlieSlich von
der Koordinate p ab.

Die Feldgleichung fiir die magnetische Feldstirke folgt bei Vernachldssigung des Ver-
schiebungsstroms direkt aus den Maxwellschen Gleichungen (1.33)

. . oB oH
trotH = tE = —k—— = —«kpu—. 6.32
rotro K 1O K 5 KL 5 ( )
Unter Beriicksichtigung der Quellenfreiheit
divH = div[é,H, (p)] = 0 (6.33)

und bei Verwendung der komplexen Amplituden sowie der in Gl. (4.2) definierten Skin-
konstanten o nimmt die Feldgleichung die folgende Form an

rotrotﬂ (11O grad divﬂ —Aﬂ = — joku ﬂ
~—— ~——
0 o2
42 2H 10H N
(1 7) —7 + _ = _(XZEZ — O, (634)

> p dp
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deren Losung durch die modifizierten Bessel-Funktionen nullter Ordnung und erster Art
Ip(ap) bzw. zweiter Art Ko(ap) gegeben ist. Wegen der Polstelle von Ky (ap) auf der ein-
geschlossenen Rotationsachse p = 0 kann die Bessel-Funktion zweiter Art nicht auftreten.
Die Konstante C in dem verbleibenden Ansatz

H,(p) = Cly (ap) (6.35)

wird aus der Randbedingung

A

o N H
H,(ro)=CLy(arc)=H, — C=-—" (6.36)
Iy (ar.)

bestimmt. Als Ergebnis erhalten wir die Feldstérke

= S .~ lo(ap)
H(p) =¢,H =¢,H . 6.37
H(p)=eH,(p) =¢ Het S ary (6.37)
Fiir die iibrigen FeldgroBen gilt damit
T "2 (E () "2 rot 6., 0] "= % A, (o) = —&, oA @) 35
=10 - “’a A0 =iy ©

Die Impedanz des betrachteten Schenkelabschnitts kann durch Integration des Poynting-
schen Vektors iiber die Schenkeloberflache bestimmt werden

1 = o -
Z=R+joL"L —= # [E (r.) xH (rc):| .dA (6.39)
1

I 2x
- [f 4,20 e g dgar 620 22l @)
i2 ’ Kkl T (ar)
00

Fiir die frequenzabhingige Induktivitit folgt damit der Zusammenhang

_ N2
L=N 27 Im

{—“”Il (“”)} . (6.40)
wkl

I0 (arc)

Fiir den Grenzfall f — 0 oder bei verschwindender Leitfdhigkeit des Materials k — 0
geht die Eindringtiefe nach unendlich und es gilt «r, — 0. Mit den fiir kleine Argumente
geltenden Niherungsbeziehungen der Bessel-Funktionen Iy ~ 1 und I} ~ ar./2 nimmt
die Induktivitit den erwarteten Wert

2 2T WK o TTE S o g
wkl 2 /

L N22—Im !
O Kl 2

<arc>2} =
(6.41)
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Abb. 6.13 Einfluss der L 1
Flussverdriangung auf die In- 7 09
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an. Die Abnahme der Induktivitit mit steigender Frequenz bzw. steigender Leitfahigkeit
und damit abnehmender Eindringtiefe § = (2/wk1)'/? ist in Abb. 6.13 dargestellt. Die
mit einem Kreis markierte Kurve zeigt das Verhiltnis

L 8 %(1 + )L (ar)

— = —1Im
I (are)

} mit ar, = (14j) % (6.42)
0 re

in Abhingigkeit von dem Abmessungsverhiltnis r. /§ fiir kreisrunde Schenkelquerschnit-
te.

Um einen Eindruck davon zu erhalten, wie stark dieser Einfluss in der Praxis ist,
betrachten wir ein typisches Zahlenbeispiel. Ein MnZn-Ferritmaterial mit u, = 3000,
1/k = 5 Qm besitzt bei einer Frequenz f = 1 MHz eine Eindringtiefe von § = 20,5 mm.
Bei einem Schenkel mit 7. = 10 mm ergibt sich ein Verhéltnis von r./§ = 0,49 und damit
eine praktisch zu vernachldssigende Induktivititsminderung. Erst bei groferen Schen-
kelabmessungen oder noch hoheren Frequenzen macht sich dieser Einfluss bemerkbar.
Vergleicht man diese Eindringtiefe mit Kupfer bei gleicher Frequenz, dann ergibt sich mit
w, = 1und 1/k = 0,0178 - 10~° Qm eine um den Faktor 300 geringere Eindringtiefe.

» Trotz der hohen Permeabilitit ist die Eindringtiefe bei Ferrit wegen der sehr geringen
Leitfiahigkeit deutlich groBer als bei Kupfer.

Im nun folgenden Schritt untersuchen wir den Einfluss der Querschnittsform auf diese
Zusammenhinge. Dazu betrachten wir den in Abb. 6.12b dargestellten Rechteckquer-
schnitt der Abmessungen 2a und 2b. In diesem Fall enthilt die Stromdichteverteilung im
Schenkel zwei von den Koordinaten x und y abhingige Komponenten. Die Stromlinien
sind, ausgehend von der nachstehend abgeleiteten Feldstirkeverteilung (6.45) in Verbin-
dung mit der Forderung (6.51), bereits in der Abbildung eingezeichnet. Ausgangspunkt
fiir die Berechnung ist wieder die Feldgleichung fiir die magnetische Feldstirke. Wegen
der Quellenfreiheit

div [ég (x, y)] -0 (6.43)



6.4 Die Flussverdrangung im Kernquerschnitt 183

gilt die Beziehung

= = . .~ H  H .
AH=oH 2, Af, = ot ay—;:azgz. (6.44)

Durch Vorgabe der Feldstirke nach Gl. (6.31) auf der Oberfliche des Schenkels kann
dieses Randwertproblem durch Separation der Variablen eindeutig gelost werden. Eine
elegante Vorgehensweise besteht darin, durch eine partikuldre Losung (das Glied vor der
Summe in der folgenden Gleichung) bereits die Randbedingungen an zwei Oberflichen,
z.B. in den Ebenen y = =a zu erfiillen. Der verbleibende Fehler in den Ebenen x = +b
wird durch die Summe mit den zundchst unbekannten Koeffizienten B, korrigiert

2x
Hxy) _ cosh (ay) . ZB cosh (W;)
ﬁAe cosh (aa) n=1  cosh (\/m/_’)

mit pn=(2n—1)%.

cos (p,, g) (6.45)

Dieser Ansatz erfiillt die Ausgangsgleichung (6.44) sowie die Randbedingungen in den
Ebenen y = =+a. Die Forderung in den Ebenen x = =b liefert eine Bestimmungsglei-
chung fiir die Koeffizienten B,

~ cosh (xa)

cosh (@y) ZB cos( ) (6.46)

Nach Ausfiihrung der Orthogonalentwicklung

a 2
B, = l/ [1 - M] cos (pnz) dy = 2 (—1y @7 o)
a cosh (aa) a Dn P2+ (aa)’

—a
ist die gesuchte Feldstirkeverteilung innerhalb des Schenkelquerschnitts vollstindig be-
kannt. Wegen der guten Konvergenz miissen bei der Auswertung nur wenige Glieder der
Summe beriicksichtigt werden.
Die zugehorige Stromdichteverteilung wird aus dem Durchflutungsgesetz (1.35) be-
rechnet

= Lo o 135 S ason . 0H, _ 0H,
Jxy) =6, (xy) + 8,0, (x.y) "= rotH "2V 6, g, T

X 6.48
dy © ax (6.48)
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und besitzt die beiden Komponenten

n 1 A inh
J (xy) = ;LM (6.49)

cosh (aa)
sin (pn 2)

2 . i (_1)n+l (aa)z cosh ( V p% + (aa)zg)
- ~H,
TR A (i )

und

(re2)
cos(pn=).
a

(6.50)

J, (x y)=_3g i(—l)”+l (@qy?  Sob (W—)
Iy a—e,,:l Pn \/mcosh(\/mg)

Zur Berechnung der in der Ebene z = const verlaufenden Stromlinien kann von der
Stromliniengleichung ausgegangen werden, die entsprechend der nachstehenden Ablei-
tung auf die Forderung konstanter magnetischer Feldstidrke fiihrt

dF x J = dF x rot H = dF x rot (ézﬁ) — _dFx (éz x gradg) (6.51)

= —¢, (d?-gradﬁ) + (€, -dr) grad H = —6,dH =0 — H (x,y) = const.
-~ ——
=dH =0

Die Berechnung der Impedanz erfolgt analog zur Gl. (6.39) durch Integration des Poyn-
tingschen Vektors iiber die Oberfliche

Z=R+joL (6.52)
b a
1 > oF > 21 A« ~ a
_ _Lfp(Exn).aa=La /ix(x,a)dx—[i(b,y)dy
i2 12 Y
A —b —a

Die Ausfiihrung der Integration mit den Stromdichtekomponenten (6.49) und (6.50) liefert
das Ergebnis

R+ joL (6.53)

20 4, > (aa)* b
= e H; | 2abtanh (xa) + 4 Z ——————tanh |/ p? + (aq) -

=1 p2y P} + (aa)’
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Unter Einbeziehung der GI. (6.31) folgt daraus die Induktivitét

00 4
_ an2M e (aa) 2 b
L=N 78 Im 1§ 2ab tanh (@a) + 4 E ———— tanh (\/pﬁ + (aa) E)

=1 p2y P} + (aa)’
(6.54)

Fiir den Grenzfall f — 0 oder bei verschwindender Leitfihigkeit des Materials k — 0
geht die Eindringtiefe nach unendlich und es gilt aa — 0. Der Summenausdruck ver-
schwindet und mit der Nidherungsbeziehung fiir kleine Argumente tanh(ca) &~ aa nimmt
die Induktivitdt den Wert

4ab
Lo= N2%522ab1m {02} = Nz%azzabwm - Nzu% — N2A, (655

an. In Abb. 6.13 ist wieder das Verhiltnis L/L dargestellt. Der Vergleich mit dem kreis-
formigen Schenkelquerschnitt erfolgt auf der Basis gleicher Querschnittsflichen, d. h. es
gilt 772 = 4ab. Mit dem als Parameter in der Abbildung verwendeten Seitenverhiltnis
b/a = n und den daraus resultierenden Zusammenhzngen

b= %A/_zm und a = % % (6.56)

sind die darzustellenden Kurven durch die folgende Beziehung gegeben

L 82 > (aa)* 5 5
=2 Im { 2naa tanh (@a) + 4 Z ———————tanh| /p; + (@a)™n
o "=t p2\/ P} + (@a)’

(6.57)

Schlussfolgerung
Als Ergebnis dieser Auswertung kann festgestellt werden, dass die Flussverdringung
im Kernquerschnitt

e erst bei sehr hohen Frequenzen oder entsprechend grofen Querschnittsflichen be-
riicksichtigt werden muss,

e bei rechteckformigen Querschnittsformen weniger Einfluss auf die Induktivitit hat
als bei der Kreisform und

o der Einfluss umso geringer wird, je breiter und flacher die Querschnittsform wird.

6.5 Der Einfluss der nichtlinearen Materialeigenschaften

Die Formeln zur Berechnung der Induktivitidt enthalten als einen der Faktoren die Per-
meabilitit des Kernmaterials (vgl. z. B. Abschn. 6.1). Nachdem wir aber in Abschn. 5.3.1
unterschiedliche Permeabilitdten definiert haben, stellt sich die Frage, welcher Wert an-
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Abb. 6.14 BH-Kurve ohne 500
i B 25°C
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stelle von pt, in den Gleichungen zu verwenden ist. Am einfachsten zu beantworten ist die
Frage fiir die Kleinsignalaussteuerung um den Nullpunkt, also ohne Vormagnetisierung.
In diesem Fall ist die Anfangspermeabilitét t; nach GI. (5.28) bzw. Abb. 5.8 die richtige
Wahl.

Nicht so leicht fillt die Antwort bei GroBsignalaussteuerung. Wir vereinfachen die
Situation zundchst dahingehend, dass wir eine nichtlineare verlustfreie Induktivitit be-
trachten, die symmetrisch um den Nullpunkt ausgesteuert wird. Die zugehorige fiir zwei
unterschiedliche Temperaturen in Abb. 6.14 dargestellte BH-Kennlinie ist mithilfe von
Gl. (5.39) berechnet. Zugrunde gelegt wurden die Daten des auch in den Abbildungen
in Abschn. 5.3 verwendeten Ferritmaterials: a(25°) = 1,926 - 10°, « = —0,00227,
¢(25°) = 7,637 10, y = —0,00231, 11;(25°) = 2109, p; (100°) = 3736.

In diesen Fillen wird oft die in der Abbildung eingezeichnete Amplitudenpermeabilitit
W, anstelle von p, verwendet. Sie ist als Steigung einer Geraden, die die beiden Maximal-
werte der Aussteuerung miteinander verbindet, eine Konstante und somit unabhingig von
dem zeitlichen Verlauf der magnetischen Feldstirke und des Stroms. Sie stellt einen Mit-
telwert dar fiir die entlang der BH-Kurve verinderliche Steigung und ist nach Abb. 5.12
abhingig von der maximalen Aussteuerung und der Temperatur. Die zugehorige Indukti-
vitat

_e0) _y
1 1

Dy (i B
L) A.(l) ~ Nﬁ = Nptafro (6.58)

besitzt die gleichen Abhingigkeiten (s. Abb. 6.6). Ist man dagegen an dem Zusammen-
hang von Strom und Spannung zu einem bestimmten Zeitpunkt interessiert, dann muss die
zu diesem Zeitpunkt vorliegende Aussteuerung des Kerns zugrunde gelegt werden und die
Steigung der BH-Kurve an dieser Stelle verwendet werden. Als Ergebnis erhalten wir die
sogenannte differentielle Induktivitit aus der Beziehung

do (i)
=N
di di

a9 9B _ Npapol (6.59)
dH b

P

Lg(i) =

Im Gegensatz zur Gl. (6.58) wird die Ableitung der Flussdichte nach der Feldstirke jetzt
mithilfe einer Tangente an die BH-Kurve im betrachteten Punkt P berechnet.
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Um einen Zusammenhang zwischen diesen beiden Induktivititen herzustellen, setzen
wir die beiden Gleichungen (6.58) und (6.59) in das Induktionsgesetz ein

d di dL7 di
dd  dddi wig);(Li)d_’:[LH?}d_l "
YOS T A Ya ¢ ilde o =Lyt
dr di dr (6.59) i it
= de_t

(6.60)

Mithilfe dieser Gleichung kann die differentielle Induktivitit bestimmt werden, sofern
die GroBsignalinduktivitéit bekannt ist. Im Grenziibergang i — 0 sind beide Induktivititen
gleich und entsprechen der mit der Anfangspermeabilitét 1; berechneten Induktivitit (vgl.
Abb. 6.15).
Zur Auflosung dieser Gleichung nach L setzt man die obere und untere Zeile in
Gl. (6.60) gleich. Die anschlieende Integration liefert eine Beziehung
i
d . ) 1
Fu=Li > LO=7[Li® & (661)

1
0

die der Berechnung des Mittelwerts entspricht.

Beispiel

Als Beispiel wollen wir die beiden Induktivitéten fiir eine diinne Ringkernspule ohne
Luftspalt berechnen. Ausgehend von der Gl. (6.9) erhalten wir mit der Amplitudenper-
meabilitit den Ausdruck

h_ b
L= N2Ha 2 L. (6.62)

2 a
Zur Berechnung der differentiellen Induktivitit gehen wir von Gl. (6.60) aus, die wir
wegen der Proportionalitit zwischen Strom und Feldstirke folgendermaf3en umformen

konnen

A

.dL dL ~dug
Ly=L+i—=L+H—=\pa+H—)Lo=pqLy. (6.63)
di dH dH

Nach Einsetzen der Gl. (5.39) erhalten wir das Ergebnis

N 4,1 ~ 25
Qe 539 014 (H/Ho) —1,5(;Li—l)c(H/H0)

a [(H /Ho)z’5 + CT

2.6ac ( /Ho)l'6 (i — 1)

Ma = [ta + H

+

(6.64)
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Abb. 6.15 Normierte Werte
fiir die GroBsignalinduktivitét
und die differentielle Induktivi-
tat

Ha

0 50 100 150 200
— H/(A/m)

Wegen der Temperaturabhédngigkeit der Parameter a, c und y; ist auch p, temperatur-
abhiéngig.

Die auf Ly bezogenen Werte der GroBsignalinduktivitit L und der differentiellen
Induktivitit L; nach Gl. (6.62) und (6.63) sind in Abb. 6.15 dargestellt.

Die Ubereinstimmung beider Permeabilititen mit der Anfangspermeabilitit fiir den
Fall kleiner Aussteuerung wurde bereits angesprochen. Verglichen mit p, steigt g
zundchst schneller an, erreicht ein hoheres Maximum und féllt dann infolge der einset-
zenden Sittigung deutlich stdrker ab, und zwar umso frither und umso stérker je hoher
die Temperatur ist.

Eine andere Situation liegt vor, wenn der hochfrequente Strom bzw. die zugehorige
magnetische Feldstéirke einen iiberlagerten Gleichanteil aufweisen. Auch hier muss man
bei dem Hochfrequenzstrom unterscheiden zwischen Kleinsignal- und GroB3signalaus-
steuerung. Der klassische Fall fiir einen groen Gleichanteil und einen vergleichsweise
geringen Hochfrequenzanteil tritt bei den Filterspulen auf. Wihrend der zu dimpfende
Hochfrequenzstrom im Bereich mA liegt, kann der von der zu iibertragenden Leistung
abhingige Gleichstrom oder auch der 50/60 Hz Netzstrom um mehrere Gréenordnungen
dartiber liegen. Da der Wert der Induktivitét direkt in die Dampfung eingeht, ist die Kennt-
nis der wirksamen Permeabilitiit von entscheidender Bedeutung. Fiir die Dimensionierung
eignet sich in diesem Fall die in Abb. 5.7 beschriebene und in Abb. 5.9 als Funktion der
Feldstirke und damit durch einfache Umskalierung auch des Stroms dargestellte rever-
sible Permeabilitét p,.,. Die Steigung der Subschleife ist geringer als die Steigung der
Tangente an die BH-Kurve, d.h. es gilt t,,, < py. Kritisch ist vor allem der Bereich in
der Néhe des maximalen Netzstroms, falls die Permeabilitit aufgrund der hohen Feldstér-
ke sinkt und die Dimpfungswirkung verlorengeht.

Der andere Fall, bei dem die Amplitude des Hochfrequenzstroms in der gleichen Gro-
Benordnung liegt wie der iiberlagerte Gleichanteil, ist typisch fiir die Spulen und Trans-
formatoren in Konverterschaltungen. Das Auslegungskriterium bei diesen Anwendungen
sind vor allem die Verluste in der Komponente und nicht vorrangig die Stromabhingigkeit
der Induktivitit, so dass iiblicherweise mit der Amplitudenpermeabilitit gearbeitet wird.
Es muss allerdings darauf hingewiesen werden, dass jt, von einem zusétzlichen Gleich-
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anteil beeinflusst wird. Leider ist dieser Zusammenhang formelméBig nicht so einfach zu
erfassen, so dass man diesen Einfluss vernachlissigt oder man muss auf eigene Messungen
zuriickgreifen.

Schlussfolgerung

e Die in den Formeln verwendete relative Permeabilitétszahl p, dient lediglich als
Platzhalter fiir eine der vielen unterschiedlich definierten Permeabilitdten. Je nach
Betriebszustand (oder genauer gesagt Stromform) muss diejenige Permeabilitét aus-
gewihlt werden, die auf eine Induktivitit fiihrt, die das Betriebsverhalten der Kom-
ponente im Hinblick auf die gewiinschte Anwendung am besten beschreibt.

e Die Amplitudenpermeabilitit ist als Mittelwert nicht unbedingt dafiir geeignet, die
Sattigung hinreichend gut zu beschreiben. Sie reagiert zu trige auf die einsetzende
Sattigung. Der schnelle Abfall der stromabhéngigen Induktivitit fithrt bei konstanter
angelegter Spannung zu einem sehr steilen Stromanstieg. Zur Erfassung der durch
die Sattigung entstehenden Probleme ist die Verwendung der differentiellen Induk-
tivitdt zu bevorzugen.
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Der Einfluss des Kerns auf die Kapazitat

Zusammenfassung

In Kap. 3 wurde die Wicklungskapazitit von Luftspulen berechnet. Wird die Spule
mit einem Kern realisiert, dann @ndert sich zwar die rdumliche Verteilung des elektri-
schen Felds, dieser Einfluss auf die Kapazititen wird aber oft vernachlissigt, da bei
den Luftspulen das Feld auflerhalb des Wickelpakets auch nicht in die Berechnungen
mit einbezogen wurde. In den Fillen, in denen die Wicklungskapazitit sehr klein ist,
z.B. bei einlagiger Wicklung, oder falls der Abstand zwischen Wicklung und Kern
sehr klein wird, kann der Einfluss des Kerns auf die Wicklungskapazitit aber nicht
generell vernachlidssigt werden. In diesem Kapitel werden daher einige Abschédtzungen
vorgenommen, die den Einfluss des Kerns quantitativ beschreiben.

Bei der Vielfalt der existierenden Kernformen erscheint es fast aussichtslos, zuverlissi-
ge Formeln zu finden, mit deren Hilfe der Einfluss des Kerns auf das elektrische Feld
und damit auf die parasitdren Kapazititen des Bauelements erfasst werden kann. Um den-
noch eine grobe Abschitzung fiir diese Effekte zu erhalten, werden wir in den folgenden
Abschnitten einige Vereinfachungen vornehmen, so dass zwar die Erwartungen an die Ge-
nauigkeit der Ergebnisse etwas reduziert werden miissen, die wesentlichen Parameter und
deren Einfluss auf die Ergebnisse aber trotzdem erkennbar bleiben.

In einem ersten Schritt werden wir die Oberfliche des Wickelpakets, die ja aus neben-
einander liegenden lackisolierten Einzeldridhten besteht, durch eine glatte leitende Ober-
flache ersetzen. Der Abstand dieser sich so ergebenden Kondensatorplatte z. B. von dem
Wickelkorper wird mithilfe der Gleichungen aus Abschn. 3.1 so bestimmt, dass die zu be-
rechnenden Kapazititen dadurch nicht beeinflusst werden. Mit diesem Zwischenergebnis
konnen wir die elektrische Energie in den einzelnen relevanten Bereichen zwischen Kern
und Wicklung auch unter Einbeziehung des Wickelkorpers relativ gut abschétzen. Diese
Formeln erlauben auch mit vertretbarem Aufwand eine Berechnung des sich einstellenden
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Abb. 7.1 Vereinfachung der
Oberflachenstruktur

elektrostatischen Potentials des Kerns fiir den Fall, dass der Kern nicht mit der Wicklung
galvanisch verbunden ist und sich sein Potential daher frei einstellen kann.

7.1 Die Berechnung der Ersatzoberfliche

Ausgangspunkt sind die in Abschn. 3.1 abgeleiteten Beziehungen fiir die Kapazitit von
tibereinander liegenden Drihten. Fiir den auf der rechten Seite in Abb. 3.2 markierten
Rechteckbereich wurde die Energie in Gl. (3.14) mit den zugehdrigen Abkiirzungen in
Gl. (3.16) angegeben. Wir betrachten den Sonderfall ohne dazwischen liegende Folie. Mit
h = 0 gilt dann nach GI. (3.9) die Vereinfachung 8 = 1/¢. Diese Situation soll nun
gemi3 Abb. 7.1 umgerechnet werden in die Situation im rechten Teilbild, und zwar so,
dass durch entsprechende Wahl des Abstands d die Kapazitit in beiden Fllen gleich ist.

Fiir gleiche Plattenflichen A = 2ry/,, gilt fiir die beiden Kapazititen C; im linken und
C, im rechten Teilbild

2rol
C LY 260, Y, bzw. €, = 220w 7.1
2d
Aus der geforderten Gleichheit folgt unmittelbar
d=22 (1.2)

B 7

Mit diesem Ergebnis wird jetzt z. B. die unterste Wicklungslage durch eine glatte Oberfli-
che im Abstand d vom Wickelkorper ersetzt. Sie weist ein ortsabhédngiges Potential auf,
das der Potentialverteilung der Drahtwicklung entspricht. Diese Vorgehensweise kann auf
alle Oberflachen des Wickelpakets angewendet werden.

7.2 Die Berechnung der elektrischen Energie

Der nichste Schritt besteht darin, die in den relevanten Bereichen zwischen Kern und
Wicklung gespeicherte elektrische Energie zu berechnen. Die Abb. 7.2a zeigt den Quer-
schnitt durch einen voll bewickelten RM12 Kern im richtigen Mafstabsverhiltnis.
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2oV AT

Abb. 7.2 Die betrachteten Bereiche: a maBstabsgerechte Darstellung, b Festlegung der Bezeich-
nungen

Werden die Eckbereiche vernachlissigt, dann verbleiben die vier im rechten Wickel-
fenster eingezeichneten Bereiche, in denen die Energie bestimmt werden muss. Das Teil-
bild b dient lediglich der Festlegung der Bezeichnungen fiir die folgenden Rechnungen.
Die unterschiedliche Dielektrizititszahl des Wickelkorpers gegentiber Luft wird bei der
Berechnung mit erfasst.

7.2.1 Der Bereich zwischen Wicklung und Mittelschenkel

Wir betrachten zunéchst den Bereich I zwischen Wicklung und Mittelschenkel. Zur Ver-
einfachung wird die Anordnung in den Zylinderkoordinaten berechnet. Im Falle eines
rechteckigen Wickelkorpers kann ebenfalls auf die Zylinderkoordinaten zuriickgegriffen
werden, wenn die Form des Wickelkorpers durch einen Kreis mit gleichem Umfang er-
setzt wird. Das von der Koordinate ¢ unabhingige elektrostatische Skalarpotential ¢, (p, z)
muss die Laplace-Gleichung

a2 Poe  1dge | P

A(pe (ps Z) apz p ap azz

=0 (7.3)

erfiillen. Das Potential des Kerns sei ¢.o und das Potential der innersten Wicklungslage
dndere sich zwischen ¢,; und ¢.4 an den beiden Enden. Von dem sich nach Separation
der Variablen ergebenden allgemeinen Losungsansatz zur Gl. (7.3) betrachten wir nur den
zum Eigenwert null gehorenden Anteil

@e (p,z) = (Ag + By Inp) (Cyp + Dyz) (7.4)

ohne Beriicksichtigung der hoheren Harmonischen. Die unbekannten Vorfaktoren A bis
Dy miissen aus den vorliegenden Randbedingungen bestimmt werden. Sofern wir anneh-
men, dass sich das Potential linear zwischen den Werten ¢, und ¢,.4 dndert, erhalten wir
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ausgehend von dem Ansatz (7.4) die Potentialverteilung im Bereich [

7—Z3

Qel — Pe0 + (Pes — @e1)

Pe1(p,2) = @e0 + " b
& In % rn=<p=n
& In ;—? +1In % fir rHn<p<nr (7.5)
srln:—f+ln:—;+srln% R<p<r
mit der Abkiirzung
I r3 rs
Y1=¢ In—+In—+¢ In— (7.6)
r ) r3

Mit der hier vorgenommenen Fallunterscheidung in die drei Teilbereiche sind die Rand-
bedingungen an den Grenzflichen zwischen dem Wickelkorper (¢ = €,&p) und den Luft-
bereichen (¢ = (), ndmlich die Stetigkeit des Potentials sowie die Stetigkeit der Nor-
malkomponente der elektrischen Flussdichte D, erfiillt. Mit der zugehdrigen elektrischen
Feldstirke in den drei Bereichen

- 1427) - 0Qe1 o 0@e1
E; = —gradg,; =" —e —¢,—
D P 3o oz

(1.7)

erhalten wir fiir die Energie nach Gl. (3.1) die Beziehung

zg4 14 2m
Wer = %[[[ﬁl'ﬁlpd@dpdz
3 0
z4 r r3
= gonf / (E;I + EZZ_I) pdp + s,/ (Eg_l + EZ%I) pdp
z3 I r

T4

* [(Eg,l"‘Ezz,I)pdp dz, (7.8

r3

wobei die Feldstirkekomponenten fiir den jeweiligen Integrationsbereich aus den zuge-
horigen Potentialen gemdl der Fallunterscheidung in GI. (7.5) zu berechnen sind. Die
z-gerichtete Feldstdrkekomponente ist proportional zur Potentialdifferenz ¢4 — ¢.;. Eine
zahlenmidBige Auswertung zeigt, dass der Beitrag der z-Komponente zur Energie ver-
glichen mit der p-Komponente im unteren einstelligen Prozentbereich liegt und daher
praktisch vernachldssigt werden kann. Mit dieser Vereinfachung erhalten wir nach Aus-
wertung der Integrale fiir die Energie den resultierenden Ausdruck

were (24 — 23) 1
Wer = M |:(<Pe1 — 0e0)” + (@e1 — Pe0) (Pes — o) + 3 (Pes — <Pe1)2:| .

14
(7.9)
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7.2.2 Der Bereich zwischen Wicklung und AuBenschenkel

Mit der gleichen Vorgehensweise wie im letzten Abschnitt erhalten wir fiir den Bereich II
das Potential

z—23:| Inp/re (7.10)

@et (P, 2) = Qoo + [%2 — @e0 + (Pe3 — @e2) .
Z4 — Z3 1111‘5/1‘6

Einsetzen der entsprechend Gl. (7.7) berechneten elektrischen Feldstirke in die Beziehung
fiir die Energie

1 z4 16 21 Z4 T6
Wor =35 [ [ [ En-Bupdgdpdz =eom [ [ (E2,+ E2y)pdoaz
z3 r5 0 z3 rs

und Vernachldssigung der z-Komponente liefert das Ergebnis

mweo (24 — 23)

W,y =
et Inrg/rs

1
I:((pEZ = 000)” + (P2 — @e0) (Pe3 — Pe2) + 3 (@3 — (p22)2j| .
(7.12)

Die bisherige Rechnung setzt voraus, dass die Anordnung unabhingig von der Koordinate
¢ ist, der Kern die Wicklung also vollig umschlief3t. Bei E- und insbesondere U-Kernen ist
diese Annahme nicht mehr erfiillt, so dass der Beitrag (7.12) zur Gesamtenergie in diesen
Fiéllen Abweichungen aufweist.

7.2.3 Der Bereich zwischen Wicklung und unterem bzw. oberem
Schenkel

Wir betrachten jetzt den Teilbereich III zwischen Wicklung und unterem Schenkel. Um
wiederum den vereinfachten Potentialansatz (7.4) ohne Beriicksichtigung der hoheren
Harmonischen verwenden zu konnen, wird der Potentialverlauf zwischen den beiden End-
punkten in der folgenden Form festgelegt

Inp/ry
Inrs/ry

Pe (Ps 23) = @e1 t+ (‘Pez - @el) (7.13)

Der Potentialverlauf zwischen den beiden Endpunkten wird sich in der Realitit gering-
fiigig von der Annahme (7.13) unterscheiden. Rechnerisch wiirde ein der Realitét besser
angepasster Verlauf die Miteinbeziehung der Harmonischen in dem Ldsungsansatz und
damit eine Orthogonalentwicklung erforderlich machen. Die geringe Verbesserung im Er-
gebnis ist aber durch diesen zusitzlichen Aufwand nicht gerechtfertigt. Mit der Annahme
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(7.13) nimmt die Potentialverteilung dann die folgende Form an

Vo1 — Qo0 + (Qe2 — Qo) Dplrs

1
@ett (P, 2) = @0 + s/
143
& (z1—z22+2) + 20—z 23 <z = z3
&z1+z—21 fir z;<z<z2 (7.14)
&z 0<z=z
mit der Abkiirzung
Yo=¢(z1—22+23) + 22— 21. (7.15)

Die Berechnung der Energie mit den unter Beriicksichtigung der Fallunterscheidungen in
GL. (7.14) berechneten Feldstirkekomponenten

z3 r5 2w

1 ..
Wem = 5///E111'D1119d@dpdz
0 rg O
rs z z

1
= neo[ / (Eim + Ezz.m) dz + &, [ (Eim + Ezz.m) dz

r4 0 1
z3

+ f (E2w+ E2w) dz | pdp (7.16)

22

liefert jetzt die beiden Beitrige

2 2
TTEFEQ rs =1,

2 2
Y _ _ 2 sy
" {(%1 ®e0) >t (@e1 = @e0) (2 — @er) (rs 3lnrs /r4)

+(<pez—<pel)2[ﬁ(l— ! )+ 5o “ (7.17)
2 Inrs/ry 4(Inrs/ry)?

infolge der z-Komponente und

VV;.Z.III =

2
TEg\Zp — Z De2 — @,
”Ye,p,lll 0( 2 1) ( e2 el)

V3 Inrs/ry
BoB343
. %83212 + 83 [ﬁ + z1 (Zz — Zl) — (21 + 23) (23 — Zz)j|

+ e [% (z2—z1)* + 22 — zi} +(1=2¢&,) (22— 21) (23 — 22)§ (7.18)

infolge der p-Komponente der elektrischen Feldstirke. Im Gegensatz zu den Bereichen
I und II werden jetzt die Beitrige von beiden Feldstirkekomponenten beriicksichtigt, da
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diese gegebenenfalls in der gleichen Groflenordnung liegen. Die Ursache liegt darin be-
griindet, dass hier Anfang und Ende der Wicklung sehr nah beieinander liegen kénnen und
sich damit hohe Feldstdrkewerte auch in radialer Richtung einstellen kénnen.

Fiir den Bereich IV konnen die Ergebnisse wegen der Spiegelsymmetrie tibernommen
werden, sofern die Potentiale ¢,; durch ¢.4 und @, durch ¢,; ersetzt werden. Die Glei-
chungen sind daher nicht nochmals angegeben.

7.2.4 Das Potential des Kerns

Bevor die Gesamtenergie aus der Summe der Einzelbeitrige W, bis W, 1y berechnet wer-
den kann, miissen die Potentialvorgaben bekannt sein. Die Potentiale ¢, bis ¢4 sind wie
auch bereits in Abschn. 3.1 durch den Wickelaufbau und die von auflen angelegte Span-
nung vorgegeben. Fiir das Potential des Kerns ergeben sich verschiedene Mdoglichkeiten.
In manchen Fillen wird der Kern galvanisch mit einem Punkt innerhalb der Wicklung
verbunden oder an einen Punkt innerhalb der Schaltung angeschlossen. Damit ist das Po-
tential @9 bekannt. Hiufig wird der Kern jedoch nicht auf ein vorgegebenes Potential
gelegt, so dass sich der Wert ¢, frei einstellen kann. In diesen Féllen muss man von der
physikalischen Forderung ausgehen, dass der Kern insgesamt ungeladen ist, d. h. der ge-
samte elektrische Fluss zum Kern muss verschwinden. In diesen Fillen gilt die Forderung

Z4 2

80//[—Ep.1 (ri.z2)r1 + Eon (r6.2) 1) dodz
z3 0

rs 2

!
+&o / / [—E,m (p,0) + E v (p, 27)] pdedp = 0, (7.19)
rg 0

die iiber den Zwischenschritt

Z4 rs
0. e 0. 09, !
/ r1<P,I _r6</),11 dZ—I—[ Pe 111 _ 9%e1v pdp;O
3p p=r1 3p p=rg 9z z=0 9z 7=27

z3 rq
(7.20)
auf das Ergebnis
1 Z4—2Z Z4—2 P22\
G0 = = (_ 4 3 + 4 3 75 4)
2 14 g Inrs/rg )
) %(24 — ) (_%1 + Qed i Qe2 + Qe3 )
Vi g Inrs/rg
_ (rsz_r‘%) Pel +(pe4 _ ( 52_ rsz_rf ) Pe2 — Pel +(pe3 — QPed (721)
) 21nrs/ry )
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fiihrt. Das gleiche Ergebnis erhilt man auch aus der Forderung, dass die gesamte gespei-
cherte Energie in Abhingigkeit von ¢, ein Minimum sein muss.

7.3 Die zusatzliche Kapazitat

Setzt man die berechnete Energie in einem der Teilbereiche in die Gl. (3.1) ein, dann erhilt
man den zugehdorigen Beitrag zur Kapazitit der Spule. Die gesamte Kapazitit einer Spule
mit Kern setzt sich zusammen aus der Wicklungskapazitit der Luftspule nach Kap. 3 und
der zusitzlichen Kapazitit Cy,, die sich aus der Energie in den Bereichen zwischen Kern
und Wicklung gemifB der Beziehung

2
Cye = e (Wer + Wert + We ot + Weon + Weprv + Werv) (7.22)

berechnen lésst.

7.4 Auswertungen

Als Beispiel fiir die Auswertung wihlen wir einen RM 12 Kern und den Draht mit Kupfer-
durchmesser 0,56 mm und AufBlendurchmesser 2ry, = 0,632 mm. Die Dielektrizititszahl
fiir die Lackisolation und auch fiir den Wickelkorper wurde zu 3,2 festgelegt. Mit GI. (7.2)
ergibt sich damit d = 0,03392 mm. Dieser Wert wird fiir die Abmessungen r4, — r3 sowie
73 — 2o verwendet. Die iibrigen Abmessungen fiir Kern und Wickelkorper sind den Daten-
bldttern [1] entnommen. Auf den Wickelkorper kénnen 9 Lagen mit 22 Windungen pro
Lage aufgebracht werden. Die Situation mit voller Wicklung zeigt die Abb. 7.2a.

Wir wollen die Ergebnisse in Abhéngigkeit der vorhandenen Lagenzahl n = 1..9 dar-
stellen. Die Berechnungen wurden auch nur bei kompletten oberen Lagen durchgefiihrt
und sind durch Kreuze in den folgenden Abbildungen markiert. In den Zwischenrdumen
sind die Ergebnisse interpoliert. Die Potentiale an den vier Ecken des Wickelbereichs nach
Abb. 7.2b sind in Tab. 7.1 angegeben.

Mit diesen Daten kann das Potential des isolierten Kerns nach Gl. (7.21) berechnet wer-
den. Das Ergebnis ist in Abb. 7.3a dargestellt. Bei nur einer Lage nimmt das Kernpotential

Tab. 7.1 Potentiale an den Ecken des Wickelbereichs

Lagenzahl |1 2 3 4 5 6 7 8 9

Qel (1AY (1AY ov ov ov ov ov ov ov
©Ye2 ov U 20/3 |U 4U/5 |U 6U/7T |U 8U/9
Vo3 U U/2 U 3U/4 |U 5U0/6 |U 70/8 |U

e U u/2 U/3 U4 U/5S U6 U7 U8 U/
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Abb.7.3 Ergebnisse als Funktion der Lagenzahl: a Kernpotential, b wirksame Kapazitit zwischen
Kern und Wicklung bei unterschiedlichen Kernpotentialen

aus Symmetriegriinden den Wert U/2 an. Bei steigender Lagenzahl fillt das Potential zu-
nichst ab, da die Energie im Bereich I zwar dominiert, das mittlere Potential der unteren
Lage ¢.4/2 aber geringer wird. Mit weiter steigender Lagenzahl steigt das Potential ¢,
aber wieder an, vor allem wegen des Bereichs II. Die Ursachen liegen in dem steigenden
mittleren Potential der oberen Windungslage (¢.; + ¢.3)/2 sowie dem kleiner werdenden
Abstand rg — r5 zwischen dieser Lage und dem Kern. Die Zunahme des Abstands rs — ry4
trigt ebenfalls dazu bei.

Die mit diesem Kernpotential nach Gl. (7.22) berechnete zusitzliche Kapazitit zwi-
schen Kern und Wicklung fiihrt auf die untere Kurve in Abb. 7.3b. Um diese Zahlenwerte
besser einordnen zu konnen, sind sie in Abb. 7.4 zu der Wicklungskapazitit der Luftspule
addiert. Die sich ergebende Gesamtkapazitit ist bei den vollstindigen Lagen durch Kreu-
ze markiert. Der Zuwachs an Kapazitit macht sich besonders bei einer hohen Lagenzahl
bemerkbar, wenn der Abstand zwischen duflerer Lage und Kern geringer wird.

Die Abb. 7.3b enthilt aber noch weitere Informationen. Wird der Kern mit einem Ende
der Wicklung leitend verbunden, dann nimmt sein Potential einen der Werte g, = 0V
bzw. .0 = U an. Die beiden Anschliisse sind in Abb. 7.2a gekennzeichnet. Betrachten
wir zunidchst den Fall, dass der Kern mit dem innen liegenden Anschluss der Wicklung
@.0 = 0V verbunden ist. Der sich ergebende Kapazititsverlauf ist vergleichbar zum Ver-

Abb. 7.4 Kapazititsverlauf c 60
als Funktion der Windungs- — X Spule mit Kern
bzw. Lagenzahl pF x /

T40

Luftspule
20

0
01 2 3 456 78 910
— Wicklungslagen
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lauf des Potentials ¢, im linken Teilbild, die Erkldrung ist praktisch identisch. Der grofite
Beitrag zur Kapazitét entsteht im Bereich II. Mit zunehmender Lagenzahl wird die Span-
nung zwischen oberster Lage und Kern immer groBer und gleichzeitig der Abstand immer
kleiner. Wird der Kern dagegen mit dem aufen liegenden Wicklungsende verbunden, d. h.
@.0 = U, dann ist bei nur einer Lage die Situation zwar gleich, mit wachsender Lagenzahl
steigt die Kapazitit aber direkt an. Die Ursache liegt in dem abnehmenden mittleren Po-
tential der untersten Lage. Die Spannung zwischen dieser Lage und dem Kern nimmt zu
und damit steigt die Energie im Bereich 1.

Schlussfolgerung
Die zusitzlichen Kapazititen zwischen Kern und Wicklung

e ecrhohen die Gesamtkapazitit einer Spule und tragen zu einer Reduzierung der Re-
sonanzfrequenz bei,
sind abhédngig vom Wickelaufbau, insbesondere der Lagenzahl,

e konnen nicht generell vernachlédssigt werden, da sie z. B. bei voller Bewicklung zu
einer deutlichen prozentualen Erh6hung der Gesamtkapazitit beitragen,

e sind minimal, wenn der Kern sein Potential frei einstellen kann, also nicht leitend
mit der Wicklung verbunden wird.
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Die Kernverluste

Zusammenfassung

In diesem Kapitel wollen wir die im Kern infolge der zeitlich verdnderlichen Flussdich-
te entstehenden Verluste berechnen. Dabei soll vorausgesetzt werden, dass die Fluss-
dichte die Periodendauer T aufweist und innerhalb einer Periode zwar einen stetigen
aber ansonsten beliebigen zeitabhidngigen Verlauf besitzt. Von besonderem Interesse
sind die Temperaturabhidngigkeit der Kernverluste, der Einfluss der Kerngeometrie und
der Einfluss der Frequenz sowie der Kurvenform auf die Verluste.

Einen Schwerpunkt bilden die unterschiedlichen Mdéglichkeiten, den Einfluss der nicht
sinusformigen Stromverldufe auf die Kernverluste zu beriicksichtigen. Die klassischen
Wirbelstromverluste im Kern werden in einem eigenen Abschnitt behandelt. An Bei-
spielen wird gezeigt, unter welchen Bedingungen dieser Verlustmechanismus bertick-
sichtigt werden muss.

Folgt man der Literatur, dann lassen sich im Wesentlichen zwei unterschiedliche Vorge-
hensweisen zur Bestimmung der Kernverluste erkennen.

Die erste Strategie geht von der Tatsache aus, dass die Fliache der Hystereseschleife
ein MabB fiir die Verlustleistungsdichte im Kernmaterial darstellt. Wir konnen uns diesen
Zusammenhang mithilfe von Abb. 8.1 veranschaulichen.

Ersetzen wir in der Abb. 5.6 die Gleichspannungsquelle durch eine Spannungsquel-
le mit einem zeitlich sinusférmigen Verlauf, dann wird der Spulenstrom in jeder Periode
genau einmal den positiven und den negativen Spitzenwert durchlaufen und die Hystere-
seschleife wird genau einmal umrundet. Aus Symmetriegriinden geniigt die Betrachtung
der positiven Halbwelle. Wird der Strom vom Anfangswert null auf den Maximalwert
erhoht, dann durchléduft auch die magnetische Feldstirke den Bereich zwischen null und
Maximalwert, auf der Hysteresekurve in Abb. 8.1 wird der Bereich zwischen den Punkten
1 und 2 durchlaufen. Die Energiedichte (5.47) wird durch Integration aller Beitrige H dB
berechnet und entspricht der Fliache zwischen der Hysteresekurve und der B-Achse, d. h.
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Abb. 8.1 Zur Berechnung der a b
Hystereseverluste 2 B 2

—_
—

der Ordinate. Die von der Quelle an die Spule abgegebene Energie ist das Produkt aus
der Energiedichte, diese entspricht der markierten Fliche in Abb. 8.1a, und dem Kernvo-
lumen V. Nimmt der Strom jetzt wieder von seinem Maximalwert auf null ab, dann wird
auf der Hysteresekurve der Bereich zwischen den Punkten 2 und 3 durchlaufen. Das Inte-
gral (5.47) entspricht jetzt der markierten Flache in Abb. 8.1b. Sein Wert ist negativ und
gibt als Produkt mit dem Kernvolumen V die Energie an, die von der Spule an die Quelle
zuriickgeliefert wird. In dem Sonderfall, dass die magnetische Feldstirke H und die Fluss-
dichte B in einem linearen Zusammenhang stehen, die Schleifenfliche also verschwindet,
kann die gesamte zuvor im Magnetfeld gespeicherte Energie wiedergewonnen werden. Im
Falle der Hystereseschleife beschreibt die Differenz der beiden Fldchen also genau dieje-
nige Energie, die pro Volumen in Wirme umgewandelt wird. Da die gleiche Uberlegung
fiir die negative Halbwelle des Stroms angestellt werden kann, geht bei jedem Umlauf um
die Hystereseschleife ein Teil der Energie als Warme im Material verloren und es gilt die
folgende Aussage:

» Der Energieverlust beim Umlaufen der Hystereseschleife entspricht dem Produkt aus
der von der Schleife umfassten Fliche und dem Kernvolumen.

Das Ziel dieser Strategie besteht also in einer mathematischen Beschreibung der Hyste-
reseschleife und davon ausgehend in einer Berechnung der von der Schleife aufgespannten
Fliche [5, 6, 11]. Die Multiplikation mit dem Kernvolumen liefert dann die Verluste.

Fiir die praktische Anwendung haben diese Verfahren jedoch einige gravierende Nach-
teile. Die richtige Einbeziehung der unterschiedlichen physikalischen Einflussparameter
wie Temperatur, zeitlicher Verlauf der Flussdichte im Kern bei steigender Frequenz bzw.
anderen Zeitverldufen oder auch die Gleichfeldvormagnetisierung, die sich jeweils in einer
gednderten, gegebenenfalls sehr stark unsymmetrischen Form und einer sich @ndernden
GroBe der Hystereseschleife bemerkbar macht, bereitet groe Schwierigkeiten. Im Er-
gebnis erfordern diese Vorgehensweisen umfangreiche Datensitze fiir die verschiedenen
Materialien, die aber von den Herstellern nicht zur Verfiigung gestellt werden und durch
zeitintensive Messungen erarbeitet werden miissen.

Die zweite Strategie verzichtet auf die Beschreibung der Hystereseschleife und ver-
sucht, die Verluste direkt in einen formelmifBigen Zusammenhang mit den relevanten
EinflussgroBen zu bringen. Dabei lassen sich auch wieder zwei Vorgehensweisen un-
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terscheiden. Die erste Moglichkeit besteht darin, die gesamten Kernverluste in einzelne
Anteile aufzuspalten, die den verschiedenen physikalischen Effekten zugeordnet sind. Bei
der zweiten Moglichkeit werden direkt empirische Gleichungen aufgestellt, die nicht aus
einem physikalischen Verstdndnis der Vorginge im Material abgeleitet sind und auch nicht
notwendigerweise einen Beitrag zur Erklidrung der Verlustursachen liefern. Sie stellen aber
ein Abbild des Materialverhaltens auf Basis zahlreicher Messergebnisse dar. Da bei der
im Folgenden beschriebenen Methode zur Berechnung der Kernverluste beide Vorgehens-
weisen in geeigneter Weise kombiniert werden, sollen noch einige Bemerkungen zu den
Verlustmechanismen vorangestellt werden.

Ublicherweise teilt man die Kernverluste zunichst in mehrere Anteile auf, die aller-
dings unterschiedliche Beitrige zu den Gesamtverlusten leisten, und zwar in die

e hauptsidchlich materialabhéngigen statischen und dynamischen Hystereseverluste unter
Einbeziehung der Wirbelstromverluste innerhalb der Dominen,

e in die vor allem geometrieabhingigen Wirbelstromverluste, die sich verteilt iiber den
gesamten Kernquerschnitt ausbilden und

e in die Verluste infolge von Resonanzerscheinungen innerhalb des Kerns.

Die statische Hystereseschleife stellt sich ein, wenn die verwendete Frequenz bzw. die
zeitliche Anderung der Flussdichte im Kern hinreichend niedrig ist. Die zugehorigen
Verluste sind proportional zur Frequenz, mit jedem Umlauf um die Hystereseschleife
werden unabhingig von der Frequenz die gleichen Verluste verursacht. Mit zunehmender
Frequenz bzw. schnellerer zeitlicher Anderung der Flussdichte im Kern treten zusitzli-
che Verlustmechanismen auf, wie z. B. Wirbelstrome, die sich innerhalb der einzelnen
Dominen ausbilden, z.B. durch das von den Stromen in den Wicklungen verursach-
te zeitabhidngige Magnetfeld im Kern oder auch infolge lokaler Flussdichteinderungen.
Die Ursachen dafiir liegen einerseits in der Verdnderung der Wei3schen Bezirke durch
Blochwandverschiebungen, andererseits aber auch in der sich sprungartig &ndernden Ma-
gnetisierungsrichtung der einzelnen Dominen (Barkhausen-Spriinge).

Ein Vergleich mit Messungen zeigt, dass die so beschriebenen Kernverluste noch nicht
alle materialabhéingigen Effekte zufriedenstellend beschreiben. In einigen Publikationen
findet man daher weitere Begriffe wie Nachwirkungsverluste, Restverluste, anomale Wir-
belstromverluste oder dergleichen. Diese Verlustmechanismen sind wie die Hysteresever-
luste im Wesentlichen bedingt durch die Eigenschaft des speziellen Ferritmaterials und
konnen daher gemeinsam durch eine Verlustleistungsdichte [W/m?] erfasst werden. Zur
Ermittlung ihres Gesamtbeitrags zu den Kernverlusten muss diese Verlustleistungsdichte
tiber das Kernvolumen integriert bzw. unter der vereinfachenden Annahme einer orts-
unabhingigen Verteilung mit dem Kernvolumen multipliziert werden. Da eine getrennte
Betrachtung dieser unterschiedlichen Beitrdge sowohl theoretisch als auch messtechnisch
mit Schwierigkeiten verbunden ist, liegt es nahe, diese materialabhéngigen Verluste ge-
meinsam zu betrachten und unter dem Begriff ,,spezifische Kernverluste* (specific core
losses) zu subsumieren [8].
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Der zweite Verlustmechanismus ist eine Folge der speziellen Materialstruktur der
Ferrite. Diese bestehen vereinfacht betrachtet aus kleinen, durch eine diinne isolierende
Schicht voneinander getrennten Partikeln eines hochpermeablen und elektrisch leitfi-
higen Materials (s. Abschn. 5.3), die unter hohem Druck zusammengepresst und bei
Temperaturen im Bereich von 1200 °C gesintert werden. Mikroskopisch betrachtet kann
man sich das Material als ein elektrisches Netzwerk, bestehend aus kleinen Widerstinden
(die Eisenpartikel) und Kondensatoren (die isolierenden Schichten) vorstellen. Infolge
der Herstellung bilden sich aber auch statistisch verteilt leitende Kontakte zwischen
den Partikeln aus, so dass das Ferritmaterial eine nicht verschwindende Leitfdhigkeit
aufweist. Mit steigender Frequenz nimmt diese Leitfihigkeit infolge der zusitzlichen
Verschiebungsstrome iiber die von den isolierenden Schichten gebildeten Kapazititen
stark zu.

Dieser Verlustmechanismus entsteht also dadurch, dass sich infolge des zeitabhingi-
gen Magnetfelds im Kern Wirbelstrome iiber den gesamten Schenkelquerschnitt ausbilden
(bulk eddy current losses). Die dadurch verursachten Verluste steigen nicht nur propor-
tional mit dem Kernvolumen, sondern zusétzlich nochmals mit der Querschnittsflache
der Schenkel. Damit spielt vor allem die Kerngeometrie (-grofe) eine bedeutende Rol-
le. Diese Verluste hidngen zwar auch von Materialparametern, wie z. B. der Leitfihigkeit
des Ferritmaterials ab, sind aber wesentlich vom Kernquerschnitt beeinflusst und konnen
bei kleinen Querschnittsflichen gegeniiber den spezifischen Kernverlusten vernachléssigt
werden. Diese Wirbelstromverluste steigen proportional zum Quadrat der Frequenz. Be-
riicksichtigt man zusétzlich die mit wachsender Frequenz ansteigende Leitfdhigkeit des
Materials, dann steigt der Exponent bei der Frequenz auf Werte grofer als zwei.

In der Praxis kann es zu einem weiteren von der Kerngeometrie abhédngigen Verlust-
mechanismus kommen. Wegen der hohen Permeabilitit und der aufgrund der besonderen
Materialstruktur gleichzeitig sehr hohen effektiven Permittivitdt ist die Ausbreitungsge-
schwindigkeit der elektromagnetischen Wellen in dem Material sehr viel niedriger als die
Lichtgeschwindigkeit. Als Konsequenz wird auch die Wellenlinge sehr viel kleiner als im
Vakuum, so dass der Fall eintreten kann, dass die Kernabmessungen und die Wellenlin-
ge bei entsprechend hohen Frequenzen in der gleichen Grofenordnung liegen. Die sich
im Kern ausbildenden stehenden Wellen (dimensional resonances) fiihren ebenfalls zu
erhohten Verlusten. In diesem Fall verliert die den quasistationdren Rechnungen zugrun-
deliegende Annahme, dass eine zeitliche Anderung der FeldgroBen iiberall innerhalb des
Kerns gleichzeitig stattfindet, ihre Giiltigkeit. Nach [15] gibt es zwei Griinde, die dafiir
sorgen, dass diese Resonanzen in der Praxis keine grofle Rolle spielen: zum einen wer-
den die sehr hohen Frequenzen bevorzugt bei kleineren zu iibertragenden Leistungen und
damit kleineren Kernen verwendet, zum anderen werden bei sehr hohen Frequenzen ent-
sprechend geeignete Materialien mit angepassten Hochfrequenzeigenschaften eingesetzt,
z.B. werden MnZn-Ferrite durch NiZn-Ferrite ersetzt. In [14] wird gezeigt, dass sowohl
ein Luftspalt als auch die Segmentierung des Kernquerschnitts in mehrere Bereiche, dhn-
lich der Lamellierung des Kerns in Form von mehreren gegeneinander isolierten Eisenble-
chen bei den Niederfrequenzanwendungen, die Ausbildung dieser geometrieabhédngigen
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Resonanzen behindern. Die Luftspalte sorgen fiir eine etwas homogenere Flussverteilung
tiber den Kernquerschnitt und reduzieren damit einerseits die zusitzlichen Kernverluste,
andererseits verschieben sie die Frequenzen, bei denen diese Effekte auftreten, in einen
hoheren Bereich. Diese Frequenzverschiebung tritt auch bei der Lamellierung des Kerns
auf.

Basierend auf diesen Uberlegungen werden die beiden erstgenannten Verlustmecha-
nismen in den folgenden Abschnitten separat betrachtet, also einerseits die spezifischen
Kernverluste, diese beschreiben das Verhalten des Ferritmaterials als Funktion der Fre-
quenz, der Kurvenform, der Flussdichte und der Temperatur und sind vor allem mate-
rialabhdngig, und andererseits die im Wesentlichen geometrie- und frequenzabhingigen
Wirbelstromverluste im Kern.

Die notwendigen materialbeschreibenden Parameter in diesen Gleichungen werden
von den Herstellern direkt zur Verfiigung gestellt oder konnen zumindest weitgehend aus
den Datenblittern extrahiert werden. Zusitzliche Messungen sind also nur in begrenztem
Umfang erforderlich. Insofern ist dieser Ansatz mit einer Verlustauftrennung in material-
und geometrieabhingige Anteile fiir die Praxis gut geeignet, zumindest fiir die optimierte
Auslegung induktiver Komponenten im Hinblick auf minimale Verluste.

8.1 Die spezifischen Kernverluste bei sinusformiger Aussteuerung

Die Hersteller geben in ihren Datenblittern verschiedene Diagramme an, mit deren Hilfe
die spezifischen Kernverluste abgeschétzt werden konnen. Als Beispiel betrachten wir die
beiden représentativen Diagramme in Abb. 8.2 fiir ein Ferritmaterial.

Die spezifischen Kernverluste werden vorzugsweise an kleinen geschlossenen Ring-
kernproben (R16 Kerne) gemessen, bei denen sich AuBlendurchmesser und Innendurch-
messer nur wenig unterscheiden. Diese Kerne haben den Vorteil, dass neben den Luftspalt-
einfliissen auch die Inhomogenititen bei der Flussdichteverteilung vermieden werden, die
in den Ecken bei anderen Kernformen auftreten. Auerdem sind die Wirbelstromverluste
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Abb. 8.2 Verlustleistungsdichte als Funktion verschiedener Parameter
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im Kern wegen deren quadratischer Abhingigkeit von der Grofe der Querschnittsfliche
bei den kleinen Kernen praktisch vernachlissigbar.

Im Teilbild a sind die Verluste pro Volumen als Funktion der Flussdichteamplitude
(sinusformige Aussteuerung) fiir verschiedene Frequenzen und bei einer Temperatur von
100 °C angegeben. Die Temperaturabhingigkeit bei verschiedenen Kombinationen von
Flussdichteamplitude und Frequenz zeigt das Teilbild b.

Zur mathematischen Beschreibung der temperaturabhiingigen Verlustleistungsdichte
(Mittelwert tiber eine Periode) wird die Steinmetz-Gleichung in einer gegeniiber der ur-
spriinglichen Publikation [16] bereits erweiterten Form

A\ B
P (T2) _ S\ (B
mit
A\ B
f\(BY _ p,(100°C) o p(T0) T
K(E) (T) = wm o SO = 00 M T g0 @2

verwendet. In dieser Gleichung bedeuten

K materialabhiingiger Proportionalititsfaktor, ermittelt bei
T, =100°C,

f Frequenz einer Sinusschwingung
[Hz] = 1/Periodendauer,

5 Bmax - Bmin . . 2

B = — 5 Amplitude der Flussdichte [T = Vs/m~],

o, B materialabhiingige Steinmetz-Koeffizienten, ermittelt bei

T, =100°C,

C(ty=cty—cty-t+cty- 72

Temperaturabhidngigkeit (parabelférmiger Verlauf),

7 =T,./100°C die auf 100 °C normierte Kerntemperatur,

T. Betriebstemperatur des Kerns [°C],

cty, cty, cty Koeffizienten.

Die Parameter K, @ und B werden aus dem linken Diagramm, also bei 7. = 100°C

bestimmt. Da sich die Verluste aus mehreren Beitrigen zusammensetzen, die auf un-
terschiedlichen physikalischen Ursachen mit jeweils unterschiedlicher Frequenzabhin-
gigkeit beruhen, sind die Parameter K, @ und B sowie auch die Koeffizienten ct fre-
quenzabhingig. Die Funktion C(t) in GI. (8.1) stellt eine in [8] angegebene Erweite-
rung der urspriinglichen Steinmetz-Gleichung dar. Sie enthilt eine Reihenentwicklung
der Temperaturabhiingigkeit bis zum quadratischen Glied und beschreibt das Verhiltnis
der temperaturabhiingigen Verluste zu den Verlusten bei 100 °C. Verglichen mit den Tem-
peraturverldufen im rechten Teilbild ist diese Beschreibung hinreichend genau.
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Zur Berechnung der insgesamt entstehenden spezifischen Kernverluste muss die Ver-
lustleistungsdichte (8.1) iiber das Kernvolumen integriert werden. Diese mathematische
Operation ist aber nicht so leicht durchfiihrbar, da sich die Flussdichte abhédngig von der
Kernform unterschiedlich iiber die Schenkelquerschnitte verteilt. In den Ecken, z. B. bei
E- oder U-Kernen, stellt sich eine erhohte Flussdichte ein. Um die Fehler, die sich bei ei-
ner einfachen Multiplikation der Verlustleistungsdichte mit dem wirklichen Kernvolumen
ergeben, zu minimieren, wird das in den Datenblittern angegebene effektive Kernvolumen
V. verwendet, das die ortsabhidngige Flussdichteverteilung ndherungsweise berticksichtigt
(vgl. Abschn. 5.2).

Ausgehend von GI. (8.1) erhilt man die zugeschnittene Groflengleichung fiir die spe-
zifischen Kernverluste

AN\ B
Py Y (B o Ve 1070
W:K(E) (?) (CIO_CII'T—FCIZ'T)W- (83)

Die einzelnen Koeffizienten in dieser Gleichung werden fiir verschiedene Materialien,
gegebenenfalls unterteilt in mehrere Frequenzbereiche, von den Herstellern zur Verfii-
gung gestellt [8]. Alternativ konnen diese Daten auch aus der Abb. 8.2 abgeleitet werden.
Um den Exponenten 8 zu erhalten werden zwei Punkte P; und P, bei gleicher Frequenz
im D1agramm eingetragen (Abb. 8.3a). Diese Punkte sind durch die beiden Flussdichten
Bl und Bz sowie die zugehorigen Verlustleistungsdichten p,; und p,, gekennzeichnet.
Einsetzen dieser Werte in die Gl. (8.1) und Division der beiden Gleichungen liefert den
Parameter § bei der gewihlten Frequenz

Pl (él)ﬁ L p= log (pu1/ pv2)

“\ 5 log (B1 /Bz> E9

Pv2

Um den Exponenten « zu erhalten wird zunédchst angenommen, dass die Koeffizienten K
und « in einem begrenzten Frequenzbereich f3 < f < f, als konstant, d. h. unabhingig
von der Frequenz angesehen werden konnen. Aus den beiden fiir gleiche Flussdichte in
Abb. 8.3b eingetragenen Punkten P; und Py, die durch die beiden Frequenzen f3 und fy4
sowie die zugehorigen Verlustleistungsdichten p,3; und p,4 gekennzeichnet sind, folgt auf
analoge Weise der Koeffizient «

pa fi iz ~ (é) b el(aB”)/ (paB?)| (8.5)

fa) B log (f3/f4)

Die Abhingigkeit des so bestimmten Exponenten o von den gewéhlten Frequenzwerten
lasst sich zumindest teilweise reduzieren, wenn die Werte f3 und f4 nahe beieinander lie-
gen und der gesamte Frequenzbereich konsequenterweise in mehrere Abschnitte unterteilt
wird. Dadurch reduziert sich auch die zusitzliche Abhingigkeit von der Flussdichte, da
sich diese in Gl. (8.5) wegkiirzt, allerdings erhoht sich dann der Fehler infolge der Able-
segenauigkeit.
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Abb. 8.3 Zur Ableitung der Koeffizienten fiir die Steinmetz-Gleichung

Die Exponenten « und 8 nehmen je nach Material und Frequenzbereich Werte im
Bereich 1 < o < 2,4und 2,2 < 8 < 3 an. Im unteren Frequenzbereich, wo die Verluste
im Wesentlichen durch die statischen Hystereseverluste bestimmt werden, liegt der Wert
« in der Nihe von 1, im hoheren Frequenzbereich f > 100kHz dagegen steigt der Wert
deutlich an und liegt ndher bei 2. Den Vorfaktor K konnen wir jetzt mithilfe von einem
Punkt, z. B. P; unmittelbar aus der GI. (8.2) bestimmen

_ A\ —B3
_p3-10° (3T [ Bs
K=t (i) (?> . (5.6

Der Faktor 10% im Zihler resultiert aus der Angabe der Verlustleistungsdichte in den Ab-
bildungen in kW/m?, wiihrend die Leistungsdichte nach GI. (8.1) in W/m? angegeben ist.
Die Frequenzabhiéngigkeit der Parameter macht sich dadurch bemerkbar, dass die Geraden
in Abb. 8.3 nicht immer parallel verlaufen. Ist der Abstand zwischen den Kurven bei glei-
cher Frequenzvervielfachung (z. B. Verdopplung in Abb. 8.3) unterschiedlich, dann dndert
sich auch der Exponent o mit der Frequenz. In diesen Fillen leitet man die Parameter so
wie oben beschrieben fiir mehrere Frequenzbereiche separat ab. Die Parameter sind dann
zunichst nicht kontinuierlich von der Frequenz abhingig, sondern besitzen in den einzel-
nen Bereichen jeweils konstante Werte. Diese abschnittsweise konstante Funktion kann
natiirlich durch eine geeignete Fitfunktion a(f) ersetzt werden, um die Unstetigkeitsstel-
len bei den Frequenziibergéngen zu beseitigen. Mit der gleichen Vorgehensweise konnen
auch die anderen Parameter als stetige Funktionen der Frequenz dargestellt werden.

Die noch fehlenden Werte cty, ct; und ct, werden aus dem rechten Diagramm der
Abb. 8.2 abgeleitet. Die ausgewihlten Kombinationen von Frequenz und Flussdichte der
dort dargestellten Kurven sind als Punkte im linken Teilbild markiert. Wegen der Normie-
rung bei 100 °C

C(1)=cty—ct; +ctr 21 (8.7)

-

werden nur noch zwei Werte bendtigt. Dabei entsteht jedoch hédufig das Problem, dass
die publizierten Daten in den Diagrammen nicht konsistent sind. Zum Beispiel sollten
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Abb. 8.4 Zur Ableitung der p, 800
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0

0 40 80 120

die mit den bisher abgeleiteten Parametern berechneten Ergebnisse mit den Kurven in
Abb. 8.2b bei den entsprechenden Frequenz- und Flussdichtewerten und bei der Tempera-
tur 7. = 100 °C bereits libereinstimmen. Ist das nicht der Fall, dann miissen die Parameter
in der Weise nachgebessert werden, dass der sich bei den verschiedenen Kurven einstel-
lende mittlere Fehler minimal wird. Unter der Annahme, dass der Wert bei 100 °C bereits
stimmt, geniigt es, bei zwei weiteren Temperaturen die Verlustleistungsdichten gemif
Abb. 8.4 abzulesen und diese Werte in die Gl. (8.1) bzw. (8.2) einzusetzen. Zusammen
mit Gl. (8.7) sind dann alle bendtigten Parameter zur Berechnung der spezifischen Kern-
verluste bekannt.

Ein wesentliches Problem der Datenblattangaben besteht darin, dass sie nur fiir sinus-
formige Stromverldufe giiltig sind. Damit bleiben der Einfluss eines iiberlagerten Gleich-
anteils (dc-Vormagnetisierung) sowie der Einfluss einer nicht sinusférmigen Stromform
unberiicksichtigt. In Abschn. 8.3 wird daher eine Methode vorgestellt, die eine Berech-
nung der Kernverluste auch bei anderen zeitabhéngigen Stromverlidufen erlaubt.

8.2 Der Einfluss der KerngroBe auf die spezifischen Kernverluste

In diesem Abschnitt wollen wir zundchst die Frage untersuchen, welchen Einfluss die
effektiven Kernparameter /, und A, auf die spezifischen Kernverluste haben. Zur Beant-
wortung dieser Frage vergleichen wir jeweils zwei Spulendesigns, die sich nur durch einen
der beiden genannten Parameter unterscheiden. Ausgangspunkt fiir den Vergleich sind die
vorgegebene Induktivitit der Spule und der vorgegebene sinusformige Strom durch die
Spule.

Im ersten Beispiel betrachten wir den Einfluss des effektiven Kernquerschnitts A,. Die
einfachste Vorgehensweise besteht darin, die bereits abgeleiteten Formeln fiir den Ring-
kern zugrunde zu legen und den Wert A, zu variieren. Die Induktivitdt der in Abb. 6.1
dargestellten Ringkernspule ist in GI. (6.5) bzw. fiir den Fall eines verschwindenden Luft-
spalts in GI. (6.9) angegeben. Eine Variation von A, ldsst sich auf einfache Weise durch
eine Anderung der Kernhohe  realisieren. Zum Erreichen der gleichen Induktivitit muss
die Windungszahl N angepasst werden, und zwar so, dass das Produkt N2/ konstant bleibt.
Betrachten wir nun die Beziehung (8.3) zur Berechnung der Verluste, dann beeinflusst die
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Querschnittsfliche die beiden Faktoren B und V,. Eine Anderung der Kernh6he von dem
Wert h auf einen Wert mh bedeutet eine Anderung des Volumens von V, auf mV,. Den
Einfluss auf die Flussdichte erkennen wir an der Gl. (6.22), in der A, durch mA, und N
wegen N>h = const durch N/ \/m ersetzt werden miissen. Mit der Flussdichte

LI 1 LI
B=— "~ (8.8)

© T (N/Jm)yma, ~ Jm NA,

dndern sich die Verluste in Gl. (8.3) insgesamt um den Faktor m/[(/m)?]. Fiir den Son-
derfall B = 2 bleiben die Verluste unveridndert. Bei den Ferriten liegen die S-Werte aber
in der Regel im Bereich >2, so dass sich bei einer Vergroerung des Querschnitts, d. h. fiir
m > 1 eine Reduzierung der spezifischen Kernverluste um den Faktor m'~#/2 ergibt.

Im zweiten Beispiel untersuchen wir den Einfluss der effektiven Linge /,. Dabei soll
vorausgesetzt werden, dass sich sowohl die Weglidnge fiir die Feldlinien im Kern /. als
auch die Luftspaltlinge /, um den gleichen Faktor m dndern. Als Konsequenz geht diese
Anderung in den beiden Gleichungen (6.5) bzw. (6.9) nur in die Windungszahl und in
den Ausdruck In(b/a) ein, der auch in der Form In(b/a) = In(1 4 d/a) mit der konstant
gehaltenen Kerndicke d = b — a geschrieben werden kann. Um den Einfluss der Léange /,
leichter zu erkennen, nehmen wir an, dass der Radius a gro8 ist gegeniiber der Kerndicke
d, so dass wir aufgrund der Niherung

In (1 + i) ~ é =~ Zni (8.9)
a a l,
eine Abnahme der Induktivitit mit wachsender Linge /, erhalten. Fiir konstant zu haltende
Induktivitit muss nach Gl. (6.5) die Windungszahl entsprechend angepasst werden, so
dass das Produkt N?/I, konstant bleibt. Eine Anderung der Linge auf ml, wirkt sich bei
der Flussdichte

B LI _ 1 LI (8.10)
© (NYm)A,  Jm NA, ‘

und auch beim Volumen V, genauso aus wie die Anderung der Querschnittsfliche A,, so
dass sich auch in diesem Fall die Verluste nach Gl. (8.3) um den Faktor m'~#/2 dndern.

8.3 Das Prinzip der ,dquivalenten Frequenz”

In Abschn. 8.1 wurde bereits darauf hingewiesen, dass die von den Herstellern publizierten
Daten auf Messungen mit sinusférmigen Zeitverldufen beruhen. Wegen der nichtlinearen
Abhingigkeit der Verlustmechanismen von der Flussdichte ist eine Fourier-Zerlegung ei-
nes periodischen nicht sinusformigen Stroms in seine Harmonischen, die Berechnung der
Verluste bei den einzelnen Harmonischen und deren lineare Uberlagerung nicht zulissig
(vgl. Abschn. 8.4). Eine alternative, erstmals in [4] vorgestellte Methode, zielt im Prinzip
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darauf ab, den realen zeitabhingigen Flussdichteverlauf mit der Periodendauer 7 = 1/f
in ein Sinussignal mit gleicher Amplitude und zunichst unbekannter Frequenz f ., so um-
zuwandeln, dass beide Flussdichteverldaufe die gleichen Verluste ergeben. Wenn es also
gelingt, aus einem gegebenen Flussdichteverlauf in einem ersten Schritt diese dquivalente
Frequenz des gleichwertigen Sinussignals herzuleiten (gleichwertig im Sinne von glei-
chen spezifischen Kernverlusten), dann konnen die Verluste auch mit dem Sinussignal
berechnet werden, wobei dann wieder die Steinmetz-Gleichung mit den bereits bekann-
ten Koeffizienten bei der Frequenz f,, verwendet werden kann. In diesem Fall kann auf
die messtechnische Bestimmung weiterer Materialdaten verzichtet werden. Diese in der
Literatur inzwischen als MSE (modified Steinmetz equation) bezeichnete Methode wird
anschlieend in Abschn. 8.3.1 im Detail vorgestellt.

Ausgangspunkt fiir diese Betrachtung ist die Beobachtung, dass die von der Hyste-
reseschleife umschlossene Fliche, die ja ein MaB fiir die entstehenden Verluste ist, bei
konstant gehaltener Flussdichteamplitude mit steigender Frequenz f grofler wird. Bei
doppelter Frequenz steigen die Verluste nicht nur um den Faktor zwei, da die Schleife
doppelt so oft umlaufen wird, sondern sie steigen mit einem hoheren Faktor wegen der
sich zusitzlich vergrolernden Schleifenfliche. In der GI. (8.3) kommt diese Tatsache in
dem Wert o > 1 zum Ausdruck. Das bedeutet, dass die Kernverluste unmittelbar mit der
Geschwindigkeit in Zusammenhang stehen, mit der sich die magnetische Flussdichte im
Kern zeitlich dndert. Diese Geschwindigkeit ist aber direkt proportional zur zeitlichen
Anderung der Flussdichte dB/dt.

Bei der Messung mit Sinussignalen zur Bestimmung der Datenblattwerte geht nur ei-
ne iiber den sinusférmigen Verlauf gemittelte zeitliche Anderung der Flussdichte in das
Ergebnis ein. Ein beliebig periodischer, nicht sinusférmiger Flussdichteverlauf mit der
Periodendauer 7 = 1/f wird aber, verglichen mit dem sinusférmigen Verlauf gleicher
Periodendauer, andere Kernverluste hervorrufen.

Bei der im Folgenden beschriebenen Vorgehensweise wird also im ersten Schritt fiir
einen gegebenen periodischen Flussdichteverlauf der Betrag der zeitlichen Flussdichte-
anderung |dB/dt| bei einem kompletten Umlauf um die Hystereseschleife gemittelt. Der
zweite Schritt besteht dann darin, diejenige Frequenz fiir einen sinusférmigen Zeitverlauf
zu ermitteln, die bei gleicher Aussteueramplitude den gleichen Mittelwert fiir |dB/d¢| auf-
weist. Diese wird als dquivalente Frequenz f,,, bezeichnet und mit den zugehdrigen Werten
K, o und B in die Beziehung (8.3) zur Berechnung der Verluste eingesetzt.

8.3.1 Die modifizierte Steinmetz-Gleichung ,MSE”

In der Praxis tritt sehr hdufig der Fall auf, dass die zeitlichen Verldufe von Spannun-
gen und Stromen und damit auch Flussdichten als Ergebnis von Schaltungssimulationen
in zeitdiskreter Form vorliegen. Daher werden wir die folgende Rechnung sowohl in
Summendarstellung fiir abschnittsweise lineare Zeitverldufe der Flussdichte als auch in
Integraldarstellung fiir analytisch vorgegebene Flussdichteverlidufe angeben.
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Abb. 8.5 Zeitlich periodischer
Verlauf der Flussdichte im
Kern

8.3.1.1 Die grundlegende Vorgehensweise

Beginnen wir die Betrachtung mit einer zeitabhingigen Flussdichte B(f) im Kern, die
gemill Abb. 8.5 durch abschnittsweise Geradenstiicke approximiert ist und die Perioden-
dauer T aufweist. Wir wollen den zeitlichen Verlauf der Flussdichte zunéchst derart ein-
schrinken, dass aufler dem Minimal- und Maximalwert keine weiteren lokalen Extrem-
werte auftreten, d. h. beim Umlaufen der Hystereseschleife treten keine weiteren lokalen
Subschleifen auf. In dem Zeitbereich, in dem sich die Flussdichte beginnend beim Mi-
nimalwert bis zum Maximalwert dndert, muss also dB/dr > 0 gelten, analog muss in
dem sich anschlieffenden Zeitbereich, in dem sich die Flussdichte von dem Maximalwert
zu dem Minimalwert @ndert, dB/dr < 0 gelten. Auf die Behandlung der Situationen, in
denen diese Bedingungen nicht erfiillt sind, kommen wir in Abschn. 8.3.1.2 zuriick.

Die durch einen iibergesetzten Querstrich gekennzeichnete mittlere zeitliche Anderung
der Flussdichte ist durch eine Summation iiber die Beitrdge aller einzelnen Abschnitte
gegeben, wobei jeder Einzelbeitrag entsprechend seinem prozentualen Anteil an der Ge-
samtauslenkung ABj /(Bmax — Bmin) in das Ergebnis eingeht

AB, 1'mApB, ABy 1 "Z (B — Bi_y)> S
At 2 — Aty Buax — Buin " 2AB =t ’

mit AB = Buux — Buin -

Da die Differenz zweier aufeinander folgender Flussdichtewerte By, — Byx_; quadratisch in
die Beziehung eingeht, kann auf die Betragsbildung verzichtet werden. Mit dem gegen-
tiber [1] zusitzlich eingefiihrten Faktor 2 im Nenner kann die linke Seite der Gl. (8.11)
als mittlere zeitliche Flussdichteinderung bei einem vollstindigen Umlauf um die Hys-
tereseschleife interpretiert werden. Die Differenz AB wird nidmlich insgesamt zweimal
durchlaufen. Dieser Faktor dient mehr dem Verstindnis der einzelnen Schritte, auf die
Berechnung der dquivalenten Frequenz hat er keinen Einfluss. Die entsprechende Formu-
lierung fiir einen kontinuierlichen Zeitverlauf lautet

[ T
dB, 1 dB 1 dB\?
~—dB = —[(—) dr . (8.12)
dt
0

&  2AB ) & 2AB
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Fiir einen sinusformigen Verlauf
A AB |
B, = Bsinwt = - sin wt (8.13)

der Frequenz f;, = w/2m kann diese Beziehung ausgewertet werden und liefert das

Ergebnis
—_— Tsin Tsin
dBy sin 1 [ dB,;, zdt 1 AB t Zdt
= = — ——m COS
dr 2AB dr 2AB y V@
0 0

ABw? Ty, w?
— =AB=— fi. 8.14
8 2 4 ’ ( )

Im folgenden Schritt wird die mittlere zeitliche Anderung der Flussdichte fiir den tat-
sdchlichen Kurvenverlauf mithilfe von GIl. (8.11) berechnet. Da dieser Wert fiir einen
sinusformigen Verlauf mit gleicher maximaler Aussteuerung und bei der dquivalenten Fre-
quenz gleich sein soll, miissen die Ergebnisse (8.11) und (8.14) gleichgesetzt werden. Fiir
die zeitdiskrete Beschreibung folgt damit der Zusammenhang

—_— k
A 1 max (Bk _ Bk l) ln'\x ABk 1
LABZ g, 2
At 2AB T —tr f‘f > Ja= 3 ; AB ) 1 —tp

(8.15)

und fiir die Integraldarstellung gilt

T

fug = 7'[2 (AB 0/( ) mit AB = Buax — Buin - (8.16)

Es sei darauf hingewiesen, dass die Auswertung dieser Gleichungen unkritisch ist, da
ein unendlich steiler Anstieg der Flussdichte bei nicht verschwindender Induktivitit eine
unendlich grofle Spannung erfordert. Dieser Fall tritt in der Praxis aber nicht auf.

Die Umrechnung einer gegebenen nichtsinusféormigen Kurvenform in eine dquivalente
Sinusform erfolgt bei dieser Methode allein auf Basis identischer mittlerer Umlaufge-
schwindigkeiten um die Hystereseschleife. Das Verhiltnis der Periodendauern von Aus-
gangssignal und &dquivalentem Sinussignal T7/T,, = Tf,, héingt nur von der Form des
Ausgangssignals ab, nicht aber von dessen Periodendauer 7. Auf diesen Punkt wird hier
besonders hingewiesen, da wir in Abschn. 8.3.2 noch eine Abwandlung dieser Methode
vorstellen, bei der dieser Zusammenhang nicht mehr gilt.

Betrachten wir nun die Berechnung der Verluste. Bei einem sinusféormigen Flussdich-
teverlauf mit der Periodendauer 7 = 1/f wird pro Umlauf um die Hystereseschleife die
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mit dem Kernvolumen zu multiplizierende Energiedichte

w@ _p@ T _p@ 1 ey K(f)'(i)a(f)—l (é)}s«ﬁc(r)
Hz

Ws/m3  W/m3 s  W/m3 f/Hz T
(8.17)

in Wirme umgewandelt. Wird ein beliebiger, jedoch periodischer Flussdichteverlauf ge-
mil der angegebenen Beziehung durch einen sinusformigen Verlauf gleicher Amplitude
mit der Frequenz f,, ersetzt, dann muss auf der rechten Seite dieser Gleichung die dqui-
valente Frequenz verwendet werden. Da diese Energieumwandlung nach der bisherigen
Ableitung identisch ist zur Energieumwandlung wihrend der Periodendauer 7 beim Aus-
gangssignal, erhalten wir den zeitlichen Mittelwert der Verlustleistungsdichte, indem wir
das Ergebnis (8.17) auf die Periodendauer des Ausgangssignals beziehen. Die zugeschnit-
tene GroBengleichung fiir den zeitlichen Mittelwert der spezifischen Kernverluste (8.3)
wird dann in der folgenden Weise modifiziert

P, 1 L\ VD™ (1 By = B \PU0) v, 107°
W—T—/SKW'(E) (ET) CO— g &1

Handelt es sich bei dem Ausgangssignal um ein reines Sinussignal, dann ist das Ergeb-
nis (8.18) natiirlich identisch zu dem Ergebnis in Gl. (8.3). Die klassische Steinmetz-
Gleichung (8.3) ist also ein Sonderfall der modifizierten Steinmetz-Gleichung (8.18). Das
bedeutet aber auch, dass sich eventuelle Ungenauigkeiten in der Berechnung der Verluste
nach der klassischen Steinmetz-Gleichung auf die MSE-Methode iibertragen.

Durch die Umrechnung des zeitabhingigen Flussdichteverlaufs auf eine Sinusform mit
gleicher Aussteueramplitude und angepasster (dquivalenter) Frequenz konnen die verfiig-
baren Materialparameter also weiterhin verwendet werden.

8.3.1.2 Die Behandlung von Subschleifen
Als Erweiterung der bisherigen Methode behandeln wir jetzt den Fall, dass innerhalb ei-
ner Periode mehrere lokale Maximalwerte bei der Flussdichte auftreten. Dazu betrachten
wir das bereits in [1] verwendete Beispiel mit einem resonanten Schaltnetzteil, das einen
zeitabhingigen Flussdichteverlauf im Kern geméf Abb. 8.6 hervorruft.

Die verschiedenen Schleifen werden jetzt auf der Zeitachse voneinander separiert. Aus-
gehend vom Mittelwert der Flussdichte bei der Subschleife

1
Bsub de = E (Bmhmax + Bmhmin) (819)

werden zunichst die beiden Zeitpunkte #; und #, in Abb. 8.6 bestimmt, die den Anfangs-
bzw. Endpunkt der Subschleife markieren. Die Zerlegung der Zeitfunktion B(¢) erfolgt ge-
mil Abb. 8.7 in die als unabhingig anzusehenden Teilschleifen, von denen jede einzelne
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Abb. 8.6 Zcitlich periodi- B() A
scher Verlauf der Flussdichte Bu i /N Biub max
im Kern mit Subschleifen » / ______ " Bout min
0 t 123 f ;
Abb. 8.7 Zeitliche Trennung B(?) A
in einzelne Hystereseschleifen B
1 153 A
1 —>
0 T-2(ty-11) T ¢
l} 14

mit einer eventuell vorhandenen Gleichfeldvormagnetisierung nach der bereits beschrie-
benen Methode behandelt werden kann.
Man erhilt somit zu jeder Subschleife die Aussteueramplitude

ABmh = Bmh max Bsubmin (820)

und eine zugehdrige dquivalente Frequenz f, ;.. Kennzeichnen wir die einzelnen Schlei-
fen durch den Zihlindex n = 1 .. 71y, Wobei in der Abb. 8.7 np,x = 3 gilt, dann liefert
die Summation aller Beitrige mithilfe von GI. (8.18) das Ergebnis

PR o Fogn \“Ue)1 (1 AR, BUean) v, 107
Wk ()T G e

(8.21)

Die bereits am Anfang des Abschn. 8.3.1.1 formulierte Bedingung, dass beim aufsteigen-
den Ast der Hystereseschleife dB/dr > 0 und beim absteigenden Ast dB/dr < 0 gelten
muss, also keine weiteren Subschleifen in dem betrachteten Zeitabschnitt auftreten diir-
fen, muss auch hier gelten. Weitere lokale Minimal- und Maximalwerte innerhalb einer
Subschleife erfordern eine weitere zeitliche Unterteilung, so dass jede einzelne Hyste-
reseschleife in dem Ausgangssignal, gleichgiiltig ob Haupt- oder Subschleife, auf eine
eigene Hystereseschleife mit gleicher Aussteueramplitude und zugehdriger dquivalenter
Frequenz abgebildet wird.

8.3.1.3 Die Beriicksichtigung der Frequenzabhangigkeit der Koeffizienten
Wir haben bereits in den vergangenen Abschnitten darauf hingewiesen, dass die Steinmetz-
Koeffizienten K, o und § je nach Ferritmaterial unterschiedlich stark von der Frequenz
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abhingen. In der Praxis begegnet man dieser Situation dadurch, dass der gesamte Fre-
quenzbereich in einzelne Abschnitte unterteilt wird, in denen unterschiedliche Werte fiir
die Koeffizienten festgelegt werden, mit denen die in den jeweiligen Bereichen berechne-
ten Verluste moglichst gut mit den gemessenen Verlusten iibereinstimmen [8].

Die Beriicksichtigung dieser Zusammenhinge ldsst sich bei der vorgestellten Methode
auf einfache Weise erreichen. An der Gl. (8.21) erkennt man bereits, dass die Verschach-
telung mehrerer Schleifen innerhalb des Ausgangssignals dazu fiihrt, dass jede infolge
der zeitlichen Trennung entstandene Schleife separat behandelt wird und einen eigenen
Beitrag zu den Gesamtverlusten liefert. Da jeder Schleife eine eigene dquivalente Fre-
quenz zugeordnet ist, konnen auch die bei dieser Frequenz giiltigen Koeffizienten in der
Gleichung verwendet werden.

Eine alternative Moglichkeit, die Frequenzabhéngigkeit der Exponenten o und § bei
der Verlustberechnung zu erfassen, besteht darin, die Verluste aus mehreren, z. B. i An-
teilen mit dem gleichen Formelaufbau wie Gl. (8.3) zusammenzusetzen, wobei aber bei
jedem Anteil andere Koeffizienten K;, o; und f8; verwendet werden. Das Gesamtergebnis
wird dann nicht mehr durch Uberlagerung mehrerer infolge zeitlicher Separation ent-
standener Einzelschleifen zusammengesetzt, sondern durch Uberlagerung von Einzelbei-
trdgen, die jeweils einem physikalischen Verlustmechanismus zugeordnet sind. In [17]
werden zwei Anteile verwendet mit «; = 1 und oy > 1, d. h. der erste Anteil beschreibt
die statischen Hystereseverluste. Mit zusitzlichen Anteilen lésst sich die Approximation
der Messergebnisse natiirlich verbessern. Der Vorteil, dass die Koeffizienten dann nicht
mehr frequenzabhingig sein miissen, wird dadurch erkauft, dass die Anzahl der zu be-
stimmenden Koeffizienten um den Faktor i ansteigt.

8.3.1.4 Auswertungen
Zur Uberpriifung der MSE-Methode betrachten wir zwei unterschiedliche Beispiele. Im
ersten Beispiel wird ein dreieckformiger Flussdichteverlauf mit einem sinusformigen
Flussdichteverlauf bei gleicher maximaler Aussteuerung und gleicher Periodendauer ge-
mifl Abb. 8.8a verglichen. Die dquivalente Frequenz fiir den dreieckférmigen Verlauf
erhalten wir aus GI. (8.15)

_fABk 1 _21+1 2 1 .
“f_nz th—tiey w2 \yT  T—yT) 22Ty(l—y)

Unter der Voraussetzung gleicher Koeffizienten bei f bzw. f,, nimmt das Verhiltnis der
Verlustleistungen die folgende Form an

Pv,dreieck — (&)al — [i;]al (8 23)
Pv,sin f nZ 14 (1 - )’)

Dieses Ergebnis ist in Abhiingigkeit vom Tastgrad y in Abb. 8.8b fiir die beiden Werte
a = 1,4 und o = 1,8 dargestellt. Dabei zeigt sich, dass ein symmetrisches Dreieck mit
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a b
B R/,drezcz'c’/\'s
B(1) ,
T 0 T ’
1,0 e
0
0 yT T 0 02 04 06 08 1
— — 7

Abb. 8.8 a Dreieckformiger und sinusformiger Flussdichteverlauf, b Einfluss der Anderungsge-
schwindigkeit der Flussdichte auf die spezifischen Kernverluste

gleicher Anstiegs- und Abfallzeit etwa 10 % geringere Verluste hervorruft als das ver-
gleichbare Sinussignal. Offenbar fiihrt die groBere zeitliche Anderung im Bereich der
Nulldurchgiinge beim Sinussignal zu hoheren Verlusten, die nicht durch die verschwin-
dende zeitliche Anderung im Bereich der Maximalwerte kompensiert werden konnen.

Mit geringer werdendem Tastgrad dndert sich die Situation. Infolge der zunehmenden
Anstiegsgeschwindigkeit im Bereich 0 < ¢ < yT steigen die Verluste stark an. Dieses
Verhalten ist durch Messungen bestitigt [2].

Als zweites Beispiel betrachten wir einen Flussdichteverlauf der Form

B (1) = B[(1 —¢)sin(wt) + csin(Bwr)] mit 0<c¢<1. (8.24)

Wir wihlen dieses Beispiel, um die Ergebnisse mit der in Abschn. 8.3.2 vorgestellten
Methode vergleichen zu konnen, fiir die die entsprechenden Ergebnisse bereits in [18]
verdffentlicht sind. Bei diesem Kurvenverlauf entsteht fiir ¢ < 0,1 nur eine einzige Hys-
tereseschleife, die mit den Formeln in Abschn. 8.3.1.1 behandelt werden kann. Mit der
dquivalenten Frequenz

2 4 [rdB\?

(8.16)

L S R (il B 8.25
Jea nZ(AB)ZO/(dr) (8:25)

mit AB = Buax — Bmin = 2B (T/4) = 2B - (1 — 2¢)

erhalten wir die Verluste

-1 [ B (feq) _
P, s 1 fe o(fe)=1 (B (1—-2c) ¢ V,-107°
LK () (_Hz) s CO-“—— (326

fir ¢<0,1.

Fiir Werte ¢ > 0,1 treten innerhalb der Periodendauer 7" mehrere Maxima und Minima
auf, so dass wir mehrere Hystereseschleifen erhalten, die gemill der Beschreibung in
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a b

0,2
B(@®)/T

P

-0,1

-0,2

0,25 0,5 0,75 1 0 0,25 0,5 0,75 1
— (/T — (/T

Abb. 8.9 a Flussdichteverlauf fiir ¢ = 0,3 und B = 0,2T, b Zeitliche Separation der Hysterese-
schleifen

Abschn. 8.3.1.2 voneinander separiert werden. Den Flussdichteverlauf fiir die Zahlen-
kombination ¢ = 0,3 und B = 0,2T zeigt die Abb. 8.9a. Nach Abb. 8.9b entstehen
neben einer Hauptschleife zwei Subschleifen, die sich aber lediglich beim Vorzeichen der
Flussdichte unterscheiden und somit gleiche Verluste zum Gesamtergebnis beitragen.
Die erste Subschleife nimmt den Zeitbereich t; <t < t, mitt, = T/2—1, ein, d. h. wir
miissen in einem ersten Rechenschritt den Zeitpunkt 7, bestimmen. Aus der verschwin-
denden Ableitung der Funktion (8.24) im Bereich ¢ < 7/4 erhalten wir die Beziehung

t 1 [10c — 1
L — — arccos - . (8.27)
T 21 12¢

Zur Berechnung der dquivalenten Frequenzen bendtigen wir weiterhin die Differenz zwi-
schen maximaler und minimaler Flussdichte bei Haupt- und Subschleife

ABy =2B () und ABs=B()— B(T/4). (8.28)

Diese Werte sind in Abb. 8.10a als Funktion des Parameters ¢ dargestellt.

a b
0,4 200
AB S
mT AB, kHz
TO,Z TIOO
ABg
0,1 50
feq,H
0 0
0 02 04 06 08 1 0 02 04 06 08 1
— —

Abb. 8.10 a Aussteuerungsbereich der Flussdichte und b dquivalente Frequenz fiir die Haupt- und
die Subschleife als Funktion des Parameters ¢
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Mit diesen Zwischenergebnissen konnen die dquivalenten Frequenzen aus den Bestim-
mungsgleichungen

1
P 2 4 /ldedt . 21 [ dedt
= ———— — un s = ———— —
o’ = 72 (ABH)ZO dr “5 7 72 (ABs)? dr

berechnet werden. Nach Einsetzen der jeweiligen Grenzen in das Integral

dB\? . wt
— ) dt = wB?(1=2¢ + 10c%) —
/(dt) wB*( ¢ + 10c¢?) 5

wB?sin Qwi)

2 [(1 +2¢)? + 6¢ (1 —¢) cos Quwt) — 12¢? sin? (2wt)] (8.30)

erhalten wir die in Abb. 8.10b dargestellten Kurvenverldufe fiir die Frequenzen nach
GL. (8.29). Bei ¢ = 0 liegt nur die Hauptschleife mit der Frequenz f., 7 = f = 20kHz vor.
Bei ¢ = 0,1 setzen die Subschleifen mit einer sehr hohen dquivalenten Frequenz aber zu-
nichst noch vernachlédssigbarer Amplitude ein. Bei der oberen Grenze ¢ = 1 sind Haupt-
und Subschleifen identisch und entsprechen jeweils einer Periode der Sinusschwingung
mit dreifacher Frequenz: foy n = f,, s = 3f = 60kHz.

Der verbleibende Schritt besteht darin, fiir die drei Schleifen in Abb. 8.9b die Kernver-
luste zu bestimmen und zum Gesamtergebnis zu addieren. Nach Gl. (8.21) erhalten wir
fiir den zeitlichen Mittelwert der spezifischen Kernverluste die Beziehung

B Lk Fogt \ V) 01 ARy \PUear) 8.31
W_T_/S (feq,H).(HZ) (5 = ) .
Jeq.s o(fens)=1 1] ABg B(feq.5) V,-107°
2K (foos) - : 1 C i Yer10”
+ (fq.S) ( Hy ST (7) —3
fir ¢>0,1.
An den Grenzen ¢ = 0 und ¢ = 1 sind die zeitlichen Verliufe der Flussdichte reine

Sinussignale mit der einfachen bzw. dreifachen Frequenz. Die Verluste sind an diesen
Stellen identisch mit den Verlusten, die sich aus der klassischen Steinmetz-Gleichung (8.3)
ergeben. Die Genauigkeit der Ergebnisse entspricht an diesen Stellen der Genauigkeit der
urspriinglichen nur fiir Sinussignale anwendbaren Vorgehensweise.

Die berechneten Verluste werden in Abschn. 8.3.3 im Vergleich mit der anschlieend
besprochenen Methode diskutiert.
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8.3.2 Eine alternative Methode ,,iGSE”

In diesem Abschnitt soll eine leichte Abwandlung der MSE-Methode vorgestellt werden,
die in der Literatur als iGSE (improved generalized Steinmetz-equation) bezeichnet wird.
Bei der bisherigen MSE-Methode wurde die dquivalente Frequenz aus den Beziehungen
(8.15) bzw. (8.16) berechnet, in denen die zeitliche Anderung der Flussdichte im Integral
mit dem Exponenten 2 enthalten ist. Der Zusammenhang zwischen der Periodendauer
des Ausgangssignals und der sich ergebenden dquivalenten Frequenz ist dadurch nur von
der Kurvenform, nicht aber von der Periodendauer eines Gesamtumlaufs um die Hystere-
seschleife abhingig. Die konkrete Abhédngigkeit der Kernverluste von der Frequenz, die
sich in dem Exponenten « bei der klassischen Steinmetz-Gleichung widerspiegelt, kommt
bei der Verlustberechnung zum Tragen, wenn die dquivalente Frequenz mit diesem Expo-
nenten « in die Steinmetz-Gleichung eingesetzt wird. Bei der MSE-Methode enthilt die
Formel zur Berechnung der zeitlich gemittelten Verluste nach Gl. (8.18) den Faktor

T

afog)-1 2
(Q) mit f,, 40 2 (dB/ AB) dr. (8.32)

Hz w2 dr
0

Bei der iGSE-Methode [18] wird der Exponent « dagegen bereits bei der Berechnung der
dquivalenten Frequenz verwendet, dann aber nicht mehr beim Einsetzen in die Steinmetz-
Gleichung. Ublicherweise wird der Zwischenschritt iiber die Berechnung der Aquivalenten
Frequenz vermieden, indem der Faktor

[ |dB/AB|" [ R
kl[' ar dr  mit kl = m f(COS@)a do
0 0
1 17061 17
~ —— 10,2761 + ——— 8.33
2o [ L 1,354} (8.33)

direkt in die Verlustbeziehung (8.18) eingesetzt wird. Dieser Ausdruck lédsst sich aber auch
auf die Form (8.32) bringen, wobei sich eine alternative Formulierung fiir die dquivalente
Frequenz, jetzt als f, ¢ bezeichnet, ergibt

T
a—1
e . } dB/AB
(fq,c) mit foy 6 O kl[‘ /
’ dr
0

o

dr . (8.34)

Hz

Der Normierungsfaktor k; ist so gewihlt, dass bei einem sinusférmigen Flussdichteverlauf
nach GI. (8.13) der Zusammenhang f., ¢ = f gilt, d. h. auch bei dieser Methode entspre-
chen die Ergebnisse bei einem rein sinusformigen Verlauf den Ergebnissen der klassischen
Steinmetz-Gleichung.

In GI. (8.33) ist das Integral in dem Normierungsfaktor durch eine Fitfunktion ersetzt,
die nach [18] im Bereich 0,5 < a < 3 einen maximalen Fehler von 0,15 % aufweist.
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Fiir den zeitlichen Mittelwert der Verluste gilt jetzt

ﬂ@é&LK_(feq,G)“ (3Bmax;3mm) C()V 109

w T/s Hz 2
T
1 dB/AB|* 1 Buax — Bunin 107
=—K- _ Zmax — Zmin .
T/s kl/' dr (2 T ) C() w83

mit k; nach GI. (8.33). Man beachte, dass die Koeffizienten K, @ und 8 in dieser Be-
ziehung nicht von der Frequenz abhingen. Die Ursache liegt in dem von « abhédngigen
Normierungsfaktor k; = k().

Mit den Gleichungen (8.32) und (8.34) lassen sich die beiden unterschiedlichen Vor-
gehensweisen auf einfache Weise vergleichen, indem sowohl die sich ergebenden dqui-
valenten Frequenzen als auch darauf aufbauend die Unterschiede bei den Verlusten fiir
verschiedene periodische Flussdichteverldufe gegeniibergestellt werden.

8.3.3 Ein Vergleich der beiden Methoden MSE und iGSE

Als erstes Beispiel betrachten wir nochmals den Flussdichteverlauf in Abb. 8.9. Die Er-
gebnisse der MSE-Methode in Abschn. 8.3.1.4 sollen jetzt mit den Ergebnissen der iGSE-
Methode verglichen werden.

Im Bereich ¢ < 0,1 sind die Verluste entsprechend Gl. (8.35) durch die Beziehung

Py 1 (s [(B-(1=20) 10— )
WS Tish (HZ) ( T )C() fir ¢<0,1 (836)

mit der dquivalenten Frequenz nach Gl. (8.34) gegeben. Im Bereich ¢ > 0,1 wird die
gleiche zeitliche Separation in Haupt- und Subschleifen wie bei der MSE-Methode vor-
genommen. Mit den Zeitpunkten #; nach Gl. (8.27) und den Aussteueramplituden nach
Gl. (8.28) konnen die Gesamtverluste ebenfalls angegeben werden

P, dB/AB 1ABy
b _ K 14[ / H _Aoby (8.37)
W T/s 2 T

T/2—f1 /A A /3 9

dB/ABg|* 1 ABg V,. 10
2 | k = X C
51
fir ¢>0,1.

Die Berechnung der Verluste in Abhéngigkeit des Parameters c ist unter Beriicksichti-
gung der Fallunterscheidung fiir eine Temperatur von 100°C, d.h. C(r) = 1, fiir eine
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a b
4 1,0
i diff
W 3 %
T 2 To,s
1
0 0
0 02 04 06 08 1 0 02 04 06 08 1
—_— C —_— C

Abb. 8.11 a Zeitlicher Mittelwert der Verluste fiir « = 1,3 und b relativer Unterschied der mit MSE
bzw. iGSE berechneten Ergebnisse als Funktion des Parameters ¢

Frequenz f = 20kHz und die Flussdichteamplitude B = 02T in Abb. 8.11a dargestellt.
Als Materialparameter wurden K = 12, « = 1,3 und 8 = 2,55 zugrunde gelegt. Bei
der MSE-Methode wurde auf die Moglichkeit, frequenzabhingige Koeffizienten geméf
Abschn. 8.3.1.3 zu verwenden, zum besseren Vergleich der Ergebnisse verzichtet. Als
Volumen wurden die Daten von einem Ringkern mit Aufendurchmesser 39 mm, Innen-
durchmesser 19,5 mm und Hohe 12,5 mm verwendet.

Die Abb. 8.11b zeigt die relativen Unterschiede bei den berechneten Verlusten geméf
der Beziehung
P, (MSE) — P, (iGSE)

P, (MSE)

diff = <100 % . (8.38)
Es zeigt sich, dass die Unterschiede sehr gering sind. Betrachtet man den Wertebereich
1 < o < 2, dann tritt der grofite Unterschied bei « = 1,43 auf und liegt im Vergleich
der beiden Methoden unterhalb von 1,05 %!. Im Bereich oberhalb von o = 2 steigen die
Unterschiede mit steigenden Werten « wieder an, aber selbst bei dem Extremwert o = 2,4
bleiben die Unterschiede unterhalb von 1,6 %.

Als zweites Beispiel betrachten wir den Flussdichteverlauf nach Abb. 8.8a. Die Er-
gebnisse der MSE-Methode sind bereits in Abschn. 8.3.1.4 angegeben. Die dquivalente
Frequenz fiir den dreieckformigen Verlauf erhalten wir bei der iGSE-Methode mithilfe
von GI. (8.34)

1
a—1

m o /
2B,,/AB |*

G = 1k | [FREEE

fq.G 1 /“ ]/T

/'2B,,,/AB
(I-y)T

ro1 1 w
=)k + } ) 8.39
% Lor T a—-y) T]“-l] 639

! Die in [18] angegebenen groBen Unterschiede in den Ergebnissen der beiden Methoden sind die
Folge einer fehlerhaften Anwendung und zwar der Nichtberiicksichtigung der entstehenden Sub-
schleifen bei der MSE-Methode.
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05 06 07 08 09 1
e )

Abb. 8.12 Relativer Unterschied der mit MSE bzw. iGSE berechneten Verluste fiir den Flussdich-
teverlauf nach Abb. 8.8a. Wertebereiche: @ < 2 (a) und o > 2 (b)

Fiir die Verluste gilt

P, K ki ki 1 AB\? V,-107°
il =) C(r)—o. 8.40
W T/s [(yT)‘“ Ty T]‘“} (2 T ) O (640

Die Abb. 8.12 zeigt die nach GI. (8.38) berechneten relativen Unterschiede bei den nach
den beiden Methoden berechneten Verlusten in Abhingigkeit des Tastgrads y und fiir ver-
schiedene Exponenten «. Sowohl bei o = 1 als auch bei « = 2 sind die Verluste fiir beide
Methoden gleich. Bei o = 2 sind die dquivalenten Frequenzen (8.32) und (8.34) identisch,
bei @ = 1 sind die Verluste proportional zu f und der in GI. (8.18) einzusetzende Faktor

3; I nimmt jeweils den Wert 1 an. Im Bereich | < o < 1,4 nehmen die Unterschiede
mit wachsenden a-Werten zu, im Bereich 1,5 < o < 2 nehmen die Unterschiede mit
wachsenden «-Werten wieder ab. Die grofiten Unterschiede treten wieder bei o ~ 1,43
auf. Wegen der Symmetrie hinsichtlich des Tastgrads y = 0,5 sind die Ergebnisse nur
fiir den Bereich 0,5 < y < 0,98 dargestellt. Es zeigt sich, dass die Unterschiede kleiner
als 20 % sind. Dieser maximale Wert tritt bei einem Tastgrad von 0,98 auf, also bei ei-
ner an die induktive Komponente angelegten Spannung, bei der sich die Amplituden in
den beiden Zeitbereichen etwa um den Faktor 50 unterscheiden. Zieht man auch Werte
im Bereich @ > 2 in Betracht, dann dndert die gemifl Gl. (8.38) berechnete Differenz
nach Abb. 8.12b ihr Vorzeichen, der Absolutwert der Differenz bleibt aber in der gleichen
GroBenordnung.

In dem Bereich 0,15 < y < 0,85 stehen die beiden Methoden gleichwertig nebenein-
ander, ihre Ergebnisse unterscheiden sich um weniger als 6 %. In den extremen Bereichen
y < 0,15 bzw. y > 0,85 liefert die MSE-Methode die etwas hoheren Verluste. Die Frage,
welche der beiden Methoden néher an der Realitit liegt, muss durch sorgfiltige Messun-
gen untersucht werden und ist zum gegenwirtigen Zeitpunkt nicht eindeutig geklirt. Die
Hauptschwierigkeit zur Kldrung dieser Frage liegt im Bereich der Messtechnik:

e Die Messung der Kernverluste ist bereits fehlerbehaftet.
e Die in den Formeln einzusetzenden Koeffizienten miissen beim Arbeitspunkt (f, B)
sowie bei der Kerntemperatur genau bekannt sein.
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e Die wihrend der Messung entstehenden Verluste verdndern die Kerntemperatur und
damit das Ergebnis.

e Das Kernmaterial muss vor der Messung sorgfiltig entmagnetisiert werden.

e Die anteiligen Wirbelstromverluste miissen genau bekannt sein und subtrahiert werden,
zumindest solange sie nicht vernachlissigt werden kdnnen.

e Nennenswerte Unterschiede in den Ergebnissen stellen sich nur ein bei extrem un-
terschiedlichen Steilheiten der ansteigenden bzw. abfallenden Flanke. Damit stellt
sich die Frage, bei welcher Frequenz die in die Formeln einzusetzenden Steinmetz-
Koeffizienten bestimmt werden miissen oder sind eventuell verschiedene Koeffizienten
bei den extrem unterschiedlichen Flankensteilheiten erforderlich?

Ergebnisse des Vergleichs

Bei reinen Sinussignalen liefern beide Methoden die gleichen Ergebnisse wie
die klassische Steinmetz-Gleichung, unabhéngig davon, ob die Dauer einer Si-
nusschwingung oder die Dauer mehrerer Sinusschwingungen als Periodendauer
T = 1/fzugrunde gelegt wird.

Bei der MSE-Methode ist die dquivalente Frequenz nur abhéngig von der Kurven-
form, bei der iGSE-Methode zusitzlich von dem Parameter «.

Fiir @ = 2 sind die dquivalenten Frequenzen und damit auch die Verluste bei beiden
Methoden identisch.

Fiir « = 1 sind die Verluste bei beiden Methoden ebenfalls identisch, da die in die
Verlustbeziehung einzusetzenden Faktoren nach GI. (8.32) bzw. (8.34) jeweils den
Wert 1 ergeben.

Unterschiede zwischen den beiden Methoden von bis zu 20 % treten auf, wenn sich
die zeitliche Anderung der Flussdichte in den einzelnen Bereichen um Faktoren
(GroBenordnung 50) unterscheidet.

Bei der MSE-Methode kénnen frequenzabhingige Koeffizienten auf einfache Weise
beriicksichtigt werden.

8.4

Die Berechnung der spezifischen Kernverluste
mithilfe der Fourier-Entwicklung

Zu Beginn des Abschn. 8.3 haben wir bereits darauf hingewiesen, dass die Berechnung
der spezifischen Kernverluste mithilfe der Fourier-Entwicklung infolge der nichtlinearen
Zusammenhinge zu fehlerhaften Ergebnissen fiihrt. In diesem Abschnitt werden wir die
Abweichungen an zwei Beispielen quantifizieren.
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Abb. 8.13 Relativer Un- 80
terschied der mit MSE diff
bzw. mithilfe der Fourier- % 60
Entwicklung berechneten T
Verluste fiir den Flussdich- 40

teverlauf nach Abb. 8.8a
20

05 06 07 08 09 1

Als erstes Beispiel betrachten wir wieder den dreieckformigen Flussdichteverlauf nach
Abb. 8.8a. Dieser lasst sich durch die Fourier-Reihe
2B

o0
1
B(t) = Cpy S t — it ¢, = —— i d —
®) E Cpsin (nwt — ¢,) mit ¢, (A=) sin(mym) und ¢, = nynw

n=1

(8.41)

darstellen. Die Berechnung der Verluste bei den einzelnen Harmonischen und deren addi-
tive Uberlagerung fiihrt mit Gl. (8.3) auf die Beziehung

P, B o0 I’lf a(nf) én Bnf) Vv, - 102

Zum besseren Vergleich der Ergebnisse mit den bisher beschriebenen Verfahren werden
die gleichen Daten C(r) = 1, f = 20kHz, B = 02T, K = 12, ¢ = 1,3 und B =
2,55 zugrunde gelegt. Die Reihenentwicklung mit ny,,x = 50 Gliedern nimmt dann die
folgende Form an

A B (n
P S\ 2B/T N wl2B V,-107°
L G . a=28 gt e~ 8.43
W (HZ) (nzy a —)/)) {;Zl:” | sin (nym) | - (8.43)

Die Abb. 8.13 zeigt die relativen Unterschiede bei den berechneten Verlusten geméf der
Beziehung

_ P, (MSE) — P, (Fourier)
N P, (MSE)

diff 100 % . (8.44)
Man erkennt, dass die Ergebnisse deutlich voneinander abweichen. Die Fehler sind nicht
mehr vernachlidssigbar, zumal die Berechnung mit der Fourier-Entwicklung in diesem Bei-
spiel viel zu niedrige Verluste ergibt.

Als zweites Beispiel betrachten wir den Flussdichteverlauf in Abb. 8.14a mit der Pe-
riodendaver T = mT,. In dem Zeitabschnitt 0 < ¢t < T, hat die Flussdichte einen
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a b
B(1) PSS
T 5 3o MSE
=292 \‘~\\
to P2 ~
2,5
2,8
0,01
0 T, T=mT, 1 2 4 10
—_— s m

Abb. 8.14 a Zeitlicher Verlauf der Flussdichte, b Spezifische Kernverluste berechnet mit MSE bzw.
mithilfe der Fourier-Entwicklung

sinusférmigen Verlauf, wihrend sie in dem Zeitabschnitt 7y < ¢t < T verschwindet

sin (mwt) iy

B(t)=B- =
0 Ty <t=<T

(8.45)

Die Darstellung dieser Funktion durch eine Fourier-Entwicklung fiihrt auf das Ergebnis

a, cos (nwt) + by sin (nwt)

Eusin (not + ¢,)  mit é, = /a2 + b2 (8.46)

I
Nk

B (1)

n=1

I
Nk

n=1
mit den Koeffizienten
. ~ 1 0 n=m
ap=B—-4 1—cos[(m+n)wly 1—cos[(m—n)wTy] fir
2 + n#m
m+n m-—n
~ A 1 C()T() n—=—m
by = B=— -1 sin[(m —n)wTy] sin[(m + n)wTo) fiir .
2 — n#m
m-—n m+n
(8.47)

Fiir den Grenzfall m = 1 handelt es sich um eine Sinusfunktion ohne Liicken, fiir die die
spezifischen Kernverluste mithilfe der Beziehung (8.3) bestimmt werden

5\ B
Py _ fo “(B vV, 1072
w=* (i) (T) €O~ (©49

Dieser Wert wird als Bezugswert fiir die folgenden Ergebnisse verwendet. Die Frequenz-
abhingigkeit der Steinmetz-Koeffizienten wird fiir die Auswertung wieder vernachlissigt.
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Mit wachsenden m-Werten entsteht eine Liicke der Dauer (m — 1) T mit verschwindender
Flussdichte. Zumindest am Anfang dieses Zeitintervalls konnen noch Verluste entstehen,
einerseits infolge der abklingenden Wirbelstrome im Kernmaterial, diese werden aber
erst als Teil der in den folgenden Kapiteln beschriebenen Verlustbeitrige erfasst, und an-
dererseits infolge moglicher Relaxationserscheinungen im Kernmaterial. Dieser in [10]
beschriebene Verlustanteil spielt mit zunehmender Dauer der Liicke eine vernachlissig-
bare Rolle und bleibt bei dem folgenden Vergleich unberiicksichtigt, zumal er die mit MSE
berechneten Verluste erhoht und den Unterschied zu den mithilfe der Fourier-Entwicklung
berechneten Verlusten noch weiter vergrofert. Fiir den zeitlichen Mittelwert der spezifi-
schen Kernverluste muss also das Ergebnis (8.48) mit 1/m multipliziert werden. Mit der
MSE-Methode erhilt man fiir den gegebenen Flussdichteverlauf die dquivalente Frequenz
feq = fo = 1/To und mit Gl. (8.18) das erwartete Ergebnis fiir die Verluste

RPN
P K “'(B V, - 10 ’ P 1
wase _ K [ fo Z) et L TeMsE_ (8.49)
W T \Hz T Po m

Die Summation iiber die Beitrige aller Harmonischen fiihrt bei der Fourier-Entwicklung
auf das Ergebnis

Pv Fou = n fO “ 6}1
\ {Z (m Hz) T

n=1

C()V 109 P, Fou Z( )( )ﬁ_

(8.50)

Die mit fy = 20kHz, npn,x = 50, ¢ = 1,4 und fiir den Wertebereich 1 < m < 10 durchge-
fiihrte Auswertung ist in Abb. 8.14b dargestellt. Die gestrichelte Kurve zeigt das Ergebnis
(8.49), wihrend die durchgezogenen Kurven das Ergebnis (8.50) fiir verschiedene Ex-
ponenten B zeigen. Es fillt auf, dass die mithilfe der Fourier-Entwicklung berechneten
Verluste nicht nur stark von dem Exponenten 8 abhingen, sondern auch deutlich von den
erwarteten Ergebnissen abweichen. Die Abhingigkeit von dem Exponenten « ist in dem
Wertebereich 1 < o < 2,4 praktisch vernachlissigbar.

Schlussfolgerung

e Die Berechnung der spezifischen Kernverluste mithilfe der Fourier-Entwicklung des
periodischen Flussdichteverlaufs fiihrt zu unerwarteten Ergebnissen.

e Die Ergebnisse hingen stark von dem Exponenten f ab.

e Die mit dieser Methode berechneten Verluste sind in der Regel viel zu niedrig.

e Die Differenz zwischen Rechnung und Messung kann mehrere hundert Prozent be-
tragen.

e FEine iiberlagerte Gleichstromvormagnetisierung kann zwar beim Fourier-Spektrum
als Konstante mit erfasst werden, es ist aber nicht erkennbar, wie ihr Einfluss auf die
Kernverluste bei dieser Methode rechnerisch einbezogen werden kann.
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e Die Zerlegung des Flussdichteverlaufs in ein Fourier-Spektrum ist keine geeignete
Methode zur Berechnung der spezifischen Kernverluste.

8.5 Der Einfluss einer Gleichfeldvormagnetisierung

Die Formel (8.18) gilt zunéchst nur bei symmetrischer Aussteuerung um den Nullpunkt.
In vielen Applikationen ist der hochfrequenten Flussdichteinderung im Kern eine nie-
derfrequente Flussdichtednderung, z. B. bei 50-Hz Filterspulen, oder sogar eine zeitlich
konstante Flussdichte By, iiberlagert. Vielfach gibt man bei der Darstellung der Verluste
in Abhingigkeit der Gleichfeldvormagnetisierung nicht die Flussdichte B;. an, sondern
die magnetische Feldstirke H .. Diese lidsst sich ndmlich aus den Beziehungen fiir den
magnetischen Kreis relativ einfach berechnen, wihrend die zur Angabe der Flussdich-
te By, erforderliche Permeabilitit im Arbeitspunkt nur mit eingeschrinkter Genauigkeit
bekannt ist.

Ausgehend von Messungen mit verschiedenen Gleich- und Wechselfeldamplituden
sind die Verluste in Abhéngigkeit der Frequenz in [3] dargestellt. Es zeigt sich, dass die
Verluste bei iiberlagerter Gleichfeldaussteuerung mit wachsender Feldstirke H,. unter
Umstinden stark ansteigen. Dieser Anstieg hiingt sowohl von der Amplitude der hochfre-
quenten Wechselfeldaussteuerung AB ab, er dndert sich aber auch mit dem Wert von H ;.
und wird im Bereich der Sittigung wieder geringer.

Prinzipiell lasst sich dieser Einfluss auf die Verluste dadurch beriicksichtigen, dass die
Materialien durch umfangreiche Messungen charakterisiert werden, wobei alle moglichen
Wertekombinationen von H ., AB, Frequenz f, Temperatur T usw. erfasst werden miissen.
Aus diesen Datensitzen konnen dann die entsprechenden Koeffizienten abgeleitet werden,
die bei der in einer Schaltung auftretenden Stromform zu verwenden sind.

In [9] wird fiir ein ausgewihltes Ferritmaterial im Frequenzbereich <100kHz durch
Messungen gezeigt, dass die Gleichfeldvormagnetisierung H,, praktisch keinen Einfluss
auf den Exponenten « bei der Frequenz in Gl. (8.1) hat. Lediglich die Parameter K und
B miissen in Abhingigkeit von H,. angepasst werden. Dazu werden K und 8 bezogen
auf thre Werte bei H;, = 0 fiir verschiedene Temperaturen und in Abhingigkeit von
H ;. graphisch dargestellt. Die benétigten Informationen kénnen dann entweder direkt aus
den Diagrammen abgelesen oder alternativ zunéchst durch geeignete Fitfunktionen, z. B.
Polynome, beschrieben und in den Berechnungsformeln mitverwendet werden.

Das grundsitzliche Problem bleibt jedoch bestehen, dass derartige Diagramme von den
Materialherstellern nicht zur Verfiigung gestellt werden und jeder Entwickler auf eigene
Messungen angewiesen ist. Die komplizierten nichtlinearen Zusammenhinge zwischen
den verschiedenen Parametern erschweren die Ableitung einfacher Formeln, mit deren
Hilfe die Abhingigkeit der Verluste von der Gleichfeldvormagnetisierung durch moglichst
wenige zusitzliche Materialparameter erfasst werden kann. Insofern erscheint die direk-
te Ubertragung von Messergebnissen in die Simulationstools zur Auslegung induktiver
Komponenten als ein gangbarer Weg.



8.6 Die Wirbelstromverluste im Kern 229

8.6 Die Wirbelstromverluste im Kern

In diesem Abschnitt wenden wir uns dem eingangs beschriebenen zweiten Verlustme-
chanismus zu, namlich den Wirbelstromverlusten im Kern. Die Ausgangssituation wurde
bereits in Abschn. 6.4 beschrieben. Die stromdurchflossenen Windungen rufen im Kern
ein axial gerichtetes Magnetfeld hervor, das infolge des Induktionsgesetzes in dem leitfa-
higen Kernmaterial Wirbelstrome verursacht, die zu den genannten Verlusten fiihren.

Zur Berechnung dieser Verluste betrachten wir zunichst den Sonderfall eines runden
Mittelschenkels nach Abb. 8.15, z. B. von einem P-, RM- oder ETD-Kern. Bei bekannter
Windungszahl N und bekanntem Strom i(¢) durch die Wicklung kénnen mit den Gleichun-
gen in Abschn. 6.2 die magnetische Feldstirke H,(7) und bei bekannter Permeabilitit auch
die Flussdichte B,(¢) im Kern angegeben werden.

Unter der Voraussetzung einer zunidchst homogenen Feldverteilung im Kern wird in
dem in Abb. 8.15 hervorgehobenen ringférmigen Ausschnitt mit Radius p eine Umlauf-
spannung

(1.28) _dq) _ dB, ,dB,

u () ar dr Ly ®.51)

induziert, die auf einer Linge / in Richtung der Koordinate z den elementaren Beitrag

dp, (1) =

2 2
ugg) _ (n dee) Kl dp 8.52)

P dr 21 p

zu den Verlusten liefert. Die Integration iiber die Koordinate p fiihrt auf das Zwischener-
gebnis

I (dB\? | Ir* (dB,\?  klA2 (dB,\>
Py (1) = 2= (= [p3dp =T () = F ) mit A=nr?.
2 \ar g\ dr 87 \ dr
0

(8.53)

Unter der Annahme eines mit der Kreisfrequenz w zeitlich periodischen Flussdichtever-
laufs

B, (1) = B, cos (w1) (8.54)

Abb. 8.15 Querschnitt durch

runden Mittelschenkel Q Qe
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erhalten wir den zeitlichen Mittelwert der Wirbelstromverluste

T T
1 142 1 ] )
Py = ?/Pw (1) dt = ’;—nszj?/[sin (0P dt = %KZAZfZBz - %KAVfZBeZ.
0 0

(8.55)

Diese relativ einfache Formel, die in verschiedenen Publikationen zu finden ist, z.B.
in [8, 12], zeigt, dass die Wirbelstromverluste mit dem Quadrat der Frequenz und dem
Quadrat der kreisformigen Querschnittsfliche ansteigen. Dieses Ergebnis ist allerdings an
zwei Einschriankungen gekniipft, nimlich die Vernachldssigung der Feldverdringung im
Kern infolge des Skineffekts sowie die vorgegebene kreisformige Querschnittsfliche des
Schenkels. In den nichsten beiden Abschnitten werden wir diese Einflussgroflen beriick-
sichtigen und die Grenzen fiir die Giiltigkeit der Gl. (8.55) angeben.

An dieser Formel lédsst sich aber bereits der Einfluss der Kerngroe auf die Wirbel-
stromverluste diskutieren. Betrachten wir zunéchst wieder die Erhohung des Kernquer-
schnitts auf mA,. Nach Gl. (8.8) sinkt das Quadrat der Flussdichte bei konstant gehaltener
Induktivitdt um m, wihrend das Produkt aus Querschnittsfliche und Volumen um m? an-
steigt. Unter den in Abschn. 8.2 diskutierten Voraussetzungen steigen diese Verluste im
Gegensatz zu den spezifischen Kernverlusten linear mit der Querschnittsfliche an. Die
Anderung der effektiven Schenkellinge hat dagegen keinen Einfluss auf die Wirbelstrom-
verluste. Das Produkt Vl?e2 in GL. (8.55) ist namlich wegen GI. (8.10) konstant.

Beispiel

Die Gl. (8.55) legt den Schluss nahe, dass die Wirbelstromverluste im Kern quadratisch
mit der Frequenz steigen. Um die Zusammenhénge etwas zu prizisieren betrachten wir
die beiden Spannungsverldufe in Abb. 8.16. Es handelt sich jeweils um eine Rechteck-
spannung mit einem Tastverhéltnis von 50 %, allerdings mit dem Unterschied, dass die
Periodendauer im Teilbild a doppelt so groB ist wie im Teilbild b, d. h. es gilt T} = 27,
bzw. f» = 2f,. Die zeitliche Anderung der Flussdichte dB/dr ist wegen der gleichen
Spannungsamplitude in beiden Fillen gleich, das bedeutet aber auch, dass die Fluss-
dichteamplitude wegen der kiirzeren Spannungsimpulse im Teilbild b nur halb so grof3
1st.

B(1) B(?)
u(?) u(?)

B(1) u(f) B(?)
0 0

u(t)

0 T,/2 T, 0 T, 27,
—> ¢ —> ¢

Abb. 8.16 Rechteckspannung und zugehoriger Flussdichteverlauf
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Setzt man diese Werte in die GI. (8.55) ein, dann stellt man fest, dass beim Ubergang
vom Teilbild a zum Teilbild b die doppelte Frequenz mit der halben Flussdichteamplitude
multipliziert wird. Die Verluste sind also fiir beide Spannungsverldufe gleich.

Schlussfolgerung

Wird bei unverinderter Kurvenform der Flussdichte im Kern nur die Frequenz gein-
dert, dann dndern sich die Wirbelstromverluste im Kern quadratisch mit der Frequenz.
Wird dagegen die angelegte Spannung nur in der Frequenz geédndert, dann sind die
Verluste unabhingig von der Frequenz und es kommt nur auf die Kurvenform der Span-
nung an.

8.6.1 Die Wirbelstromverluste bei kreisformigem Schenkelquerschnitt

Der Einfluss der induzierten Wirbelstrome auf die Feldverteilung im Kern wurde bereits
in Abschn. 6.4 berechnet. In den Gln. (6.37) und (6.38) sind alle benétigten FeldgréBen
fiir einen zeitlich periodischen Verlauf mit der Kreisfrequenz @ angegeben. Die im zeitli-
chen Mittel entstehende Verlustleistung erhélt man nach Gl. (1.71) durch Integration des
Poyntingschen Vektors iiber die Zylinderoberfliche zu

N 2
i’ l = = - 27l ~ I (ar.)
P, = ER = —5Re [I:E(rc,) xH (rc)j| er.dey = ngRe %arclo (mz)} )
0
(8.56)

Mit dem bereits in Gl. (4.32) eingefiihrten Proximityfaktor kann die GI. (8.56) in der
vereinfachten Form

(8.57)

. Il (OH‘C)
Dy mit D, =2nResar

‘ I0 (OH‘C)

dargestellt werden (die dort verwendete Bezeichnung rp fiir den Drahtradius muss hier
durch den Schenkelradius r, ersetzt werden).

» Ein Vergleich mit der Beziehung (4.32) zeigt, dass die Verluste fiir den Fall eines tan-
gential zum Zylinder verlaufenden Magnetfelds um den Faktor zwei kleiner sind als fiir
den Fall eines senkrecht zur Zylinderachse orientierten externen Magnetfelds.

Die Losung (8.57) gilt fiir den verallgemeinerten Fall mit Skineffekt im Kern und sollte
zur Kontrolle bei vernachlidssigtem Skineffekt, also fiir f — 0 bzw. ar, — 0 der Lo-
sung (8.55) entsprechen. In diesem Bereich kann der Proximityfaktor durch die bereits in
Abb. 4.8 angegebene Niherung ersetzt werden, wodurch die Losung (8.57) richtig in das
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Ergebnis (8.55) iibergeht

w0 | pn T e\ s | somrd(ocp)’ w 252
=" -H —(—) = -H ——"———=—xAVf*B7. (8.58
K f4<5) Ked 4 geAVITBe 8.58)

Nach Abb. 4.8 steigt der Proximityfaktor im Bereich rp/§ < 1 quadratisch mit der
Frequenz und der Querschnittsfliche. Damit ist auch der Giiltigkeitsbereich fiir die Nihe-
rungslosung (8.55) auf diesen Bereich beschriinkt. Nach einem Ubergangsbereich steigen
die Verluste oberhalb von rp/§ = 2 nur noch mit der Wurzel aus Frequenz und Quer-
schnittsflache.

8.6.2 Die Wirbelstromverluste bei rechteckférmigem
Schenkelquerschnitt

In diesem Abschnitt betrachten wir die Verluste in einem Schenkel mit rechteckférmiger
Querschnittsfliche nach Abb. 6.12b. Diese konnen mithilfe der Gl. (6.53) bereits unmit-
telbar angeben werden

52

P, = 7 R (8.59)

I -, - (aa)* / 2b
;He Re { 2ab tanh (xa) + 4 Z ——————tanh| /p? + (aa) P

"= piypi A+ (@a)’

Um den Einfluss der Querschnittsform beurteilen zu konnen, zeigt die Abb. 8.17a die auf
den Vorfaktor P = [H 2/k bezogenen Verluste entsprechend den Gleichungen (8.57)
und (8.59). Bei diesem Vergleich werden gleiche Flidchen zugrunde gelegt, d.h. nach
den Bezeichnungen in Abb. 6.12 soll 772 = 4ab gelten. Als freier Parameter beim
Rechteckquerschnitt kann dann noch das Seitenverhiltnis a/b variiert werden. Fiir den
kreisformigen Querschnitt erhalten wir aus Gl. (8.57) den mit einem Faktor 0,5 multipli-
zierten, bereits in Abb. 4.8 dargestellten Proximityfaktor. Diese Kurve ist in Abb. 8.17a
mit einem Kreis markiert. In dem Bereich r./§ < 2 sind die Verluste bei den rechteck-
formigen Querschnitten geringer, und zwar umso mehr, je flacher die Querschnittsform
wird. Oberhalb von r. /8 = 3 dreht sich die Situation um. Hier ist die Eindringtiefe klein
gegeniiber der Kernabmessung, d. h. die Verluste entstehen nur noch in der Nihe der Ober-
flache. Unter der Voraussetzung gleicher Querschnittsflichen ist aber der Umfang bei den
Rechteckquerschnitten groler und damit auch der Bereich, in dem Verluste entstehen.
Die Abb. 8.17b zeigt die Verluste im Rechteckquerschnitt bezogen auf die Verluste
im kreisformigen Querschnitt und zwar in Abhéngigkeit vom Seitenverhiltnis a/b. Die
Abmessung a kennzeichnet jeweils die kiirzere der beiden Seiten. Im Teilbild a ist zu
erkennen, dass alle Kurven im Bereich r./6 < 1 praktisch parallel verlaufen, d.h. die
fiir r./8§ = 1 gezeichnete untere Kurve im Teilbild b gilt fiir den gesamten Wertebereich
r./8 < 1.Beir./8 = 2 haben die Rechteckquerschnitte nur dann geringere Wirbelstrom-
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Abb. 8.17 a Normierte Wirbelstromverluste im Kern als Funktion des Verhiltnisses r./§, b Wir-
belstromverluste im Rechteckquerschnitt bezogen auf die Verluste im kreisformigen Querschnitt

verluste, wenn fiir das Seitenverhiltnis a/b < 0,3 gilt. Bei noch grofieren Werten r./§ ist
der kreisformige Querschnitt fast immer giinstiger.

Bei der Diskussion eines typischen Zahlenbeispiels im Zusammenhang mit der
Abb. 6.13 haben wir festgestellt, dass der Wert r./8 = 1 nur bei groBen Kernquer-
schnitten in Kombination mit sehr hohen Frequenzen iiberschritten wird. Fiir die Praxis
bedeutet das, dass wir fast immer die Ndherungsbeziehung (8.55) mit dem an der unteren
Kurve in Abb. 8.17b fiir das entsprechende Seitenverhiltnis ablesbaren Wert multipli-
zieren konnen, um das Ergebnis fiir den Rechteckquerschnitt zu erhalten. In diesem
Zusammenhang bietet es sich an, eine passende Fitfunktion zu suchen, die diese untere
Kurve mit guter Genauigkeit beschreibt. Eine derartige Funktion ist z. B. gegeben durch

F(a/b) = F (1) ;%" n (1 - %) cosh (ﬁ) — cosh [ﬁ (1 - %)]} (8.60)

mit F (1) = 0,886.

Damit ldsst sich der zeitliche Mittelwert der Wirbelstromverluste beim Rechteckquer-
schnitt in dem Bereich r./§ < 1 recht gut durch die folgende Gleichung approximieren

P, = %KAVfZEZ .F(a/b) . (8.61)

8.6.3 Die Wirbelstromverluste bei komplizierteren Kerngeometrien

Mit den Gln. (8.57) fiir den runden und (8.59) fiir den rechteckigen Schenkelquerschnitt
konnen die Wirbelstromverluste in einem vorgegebenen Kern abgeschitzt werden. Je nach
Querschnittsflaiche und Frequenz konnen die beiden Niherungsbeziehungen (8.55) bzw.
(8.61) verwendet werden. Die von der Wicklung hervorgerufene erregende magnetische
Feldstirke H,(f) bzw. Flussdichte B, () ist tiblicherweise bekannt (vgl. Abschn. 6.2 bzw.
Abschn. 9.1). Die Beriicksichtigung der realen Kernformen erfordert allerdings zusitzli-
chen Aufwand. Die einzelnen Schenkel der Kerne besitzen im Allgemeinen unterschied-
liche Querschnittsformen und im Falle mehrerer Aulenschenkel auch unterschiedliche
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Querschnittsflichen. Um die Wirbelstromverluste im gesamten Kern zu erfassen, miis-
sen die Beitrige der einzelnen Schenkel gemif ihrer Lange, Form und Querschnittsflache
addiert werden.

Es ist offensichtlich, dass diese Vorgehensweise nicht zu einem exakten Ergebnis fiihrt,
zumal es weitere Griinde fiir mogliche Abweichungen zwischen Rechnung und Realitét
gibt. Die sich iiber den Kernquerschnitt infolge der Wirbelstrome dndernde Flussdich-
teamplitude fiihrt zu einer ortsabhédngigen Permeabilitit. Die inhomogene Flussdichtever-
teilung in den Eckbereichen der Kerne ist nur insofern erfasst, als ihr Einfluss auf die
Verluste durch geeignete Festlegung der in den Gleichungen verwendeten Schenkelldn-
gen mitberiicksichtigt wird. Eine groflere Fehlerquelle entsteht durch die eventuell nur
ansatzweise bekannte Leitfdhigkeit des Ferritmaterials in Abhédngigkeit von der Frequenz
und der Temperatur. Trotzdem sind die so ermittelten Kernverluste, auch wenn sie absolut
gesehen nicht hinreichend genau mit den Messergebnissen iibereinstimmen, hilfreich bei
einem Vergleich von Kerngrofen, Kernformen und auch Materialien untereinander.

8.6.4 Der Einfluss der Stromform auf die Wirbelstromverluste

Bei den Wirbelstromverlusten kann im Gegensatz zu den spezifischen Kernverlusten von
der Moglichkeit Gebrauch gemacht werden, eine beliebige periodische Stromform bzw.
die daraus resultierende erregende magnetische Flussdichte in eine Fourier-Reihe zu ent-
wickeln und die Gesamtverluste aus der Uberlagerung der Beitriige der einzelnen Ober-
schwingungen zu berechnen.

Als Beispiel vergleichen wir die Wirbelstromverluste fiir den dreieckformigen Fluss-
dichteverlauf nach Abb. 8.18a mit den Verlusten fiir den sinusférmigen Verlauf auf der
Basis, dass sowohl Amplitude als auch Periodendauer in beiden Féllen gleich sind. Die
dreieckformige zeitabhingige Funktion

2 0<t<yT
fiir (8.62)

1 t
1_),(1"'3/_2?) yIT <t<T

kann durch die Fourier-Entwicklung (8.41) beschrieben werden

B, (Z) = ée'

I ) Z n_12 sin (nym)sin[n (wt — ym)]. (8.63)
n=1

B,(t) = B,
(?) et

Die im zeitlichen Mittel entstehende Verlustleistung beim kreiszylindrischen Schenkel-
querschnitt ist fiir die Sinusfunktion in Gl. (8.57) angegeben. Beim dreieckformigen Ver-
lauf wird diese Gleichung ebenfalls zugrunde gelegt, allerdings muss iiber alle Harmoni-
schen summiert werden. Bei der n-ten Oberschwingung gilt entsprechend den Gleichun-
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Abb. 8.18 a Periodische Flussdichteverldufe, b Verluste beim dreieckférmigen Verlauf bezogen auf
die Verluste beim sinusformigen Verlauf

gen (4.5) und (4.15)
ST .
apre = (14j) 8_C = (1 +j)rey/mnfep = ayre/n = ar./n, (8.64)
n
so dass das in Abb. 8.18b dargestellte Verhiltnis der beiden Ergebnisse aus der Beziehung

Pw.dreieck |: { Il (OH’C) }i|_l |: 2 i|2
——— = |Reqar, P SRR
Pw.sin I0 (“rc) Ty (l - V)

o0

Z [’11—4 sin’ (nym)Re %anrcll(a—nrc)” (8.65)

I0 (anrc)

n=1

berechnet wird. Fiir Werte r. /8 < 1, d. h. auch die das Ergebnis mitbestimmenden ersten
Oberschwingungen fallen noch in den Giiltigkeitsbereich der Niherungslosung (8.53),
nimmt das Verhiltnis (8.65) fiir ein symmetrisches Dreieck y = 0.5 den Wert 8/7>
an [13]. Mit zunehmender Unsymmetrie der dreieckférmigen Kurve, d.h. fiir y — 0
bzw. y — 1, nehmen die Amplituden der Oberschwingungen zu. Damit steigen die Ver-
luste insbesondere fiir kleine Werte r. /§ stark an, da die ersten Harmonischen noch in den
Bereich des Proximityfaktors nach Gl. (8.57) fallen, in dem D, proportional mit dem Qua-
drat der Frequenz ansteigt (vgl. Abb. 4.8). Bei groferen Werten r./§ nimmt der Beitrag
der Harmonischen ab, da D; nur noch mit der Wurzel aus der Frequenz ansteigt. Dieses
Verhalten ist deutlich an den Réndern der Kurven in Abb. 8.18b zu erkennen.

8.7 Auswertungen zu den Verlustmechanismen

In diesem Abschnitt betrachten wir die gesamten Kernverluste als Funktion der Frequenz
und der Windungszahl. In den folgenden Beispielen wird das Material 3C90 und eine
Temperatur von 50 °C zugrunde gelegt. Der Strom durch die Wicklung hat die Amplitude
200 mA.
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p 1000 E20/10/5 UU93/52/30
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Abb. 8.19 Kernverluste als Funktion der Windungszahl, Frequenz f = 100kHz

Als erstes Beispiel betrachten wir wieder den E20/10/5 Kern, dessen effektive Quer-
schnittsfliche A, = 31,2 mm? betrigt. Die Luftspaltlinge wird jeweils so eingestellt, dass
sich bei der vorgegebenen Windungszahl N immer die gleiche Induktivitit L = 0,5mH
ergibt. Das Ergebnis ist in Abb. 8.19a dargestellt. Die Abhéngigkeit der Verluste von
der Windungszahl bei konstant gehaltener Induktivitt ist fiir beide Verlustmechanismen
(Wirbelstrom- und spezifische Kernverluste) dhnlich. Mit zunehmender Windungszahl N
muss der Luftspalt gréer werden und die Flussdichte B, nimmt ab. Nach Gl. (6.22) sind
die beiden GroBen umgekehrt proportional zueinander.

In dem betrachteten Beispiel sind die Wirbelstromverluste gegeniiber den spezifischen
Kernverlusten praktisch vernachlédssigbar. Diese Situation dndert sich aber mit zunehmen-
der Querschnittsflaiche. Wihrend die spezifischen Kernverluste nach Gl. (8.3) linear vom
Volumen und damit von der Querschnittsfliche A, abhidngen, gilt fiir die Wirbelstrom-
verluste in dem Bereich r./§ < 1,6 eine quadratische Abhéngigkeit. Zur Verdeutlichung
betrachten wir im rechten Teilbild die beiden Verlustmechanismen bei einem Kern, dessen
effektive Querschnittsfliche um den Faktor 27 grofer ist. In diesem Beispiel werden die
Wirbelstromverluste sogar grof3er als die spezifischen Kernverluste.

Die Abhiéngigkeit der Verluste von der Frequenz ist in Abb. 8.20 dargestellt. Die Win-
dungszahl N = 40 wird konstant gehalten und die Frequenz wird in dem Bereich variiert,

a b
P 1000 rEa007s 1000 5553752730
mW A4,=312 mm? A, =840 mm* - Wirbelstromverluste
100 | 2 = 0,5 mH 100 |7 = 1 mH
Spezifische Kernverluste
10 10

| mchc Kernverluste
1 7/

Wirbelstromverluste

100 150
— f/kHz

0,1

200 0 50 100 150 200

—> f/kHz

50

Abb. 8.20 Kernverluste als Funktion der Frequenz, Windungszahl N = 40



8.8 Schnittbandkerne 237

in dem das Material bevorzugt eingesetzt werden soll. Die Wirbelstromverluste steigen
mit dem Quadrat der Frequenz, bei den spezifischen Kernverlusten ist der Exponent « bei
der Frequenz nach Gl. (8.3) kleiner als 2.

In der Praxis besteht das Problem, die von dem Ferritmaterial, der Temperatur und
der Frequenz abhidngige Leitfdhigkeit hinreichend genau zu bestimmen. Von den Herstel-
lern gibt es an dieser Stelle nur sehr spirliche Informationen, oftmals nur einen einzigen
Zahlenwert fiir Gleichstrom und Umgebungstemperatur. Bei den obigen Diagrammen
sollten daher bei den Wirbelstromverlusten auch nicht so sehr die Absolutwerte als viel-
mehr die tendenziellen Abhingigkeiten beachtet werden. An den Auswertungen ist zu
erkennen, dass bei hoheren Frequenzen und insbesondere gro3eren Kernquerschnitten die
Wirbelstromverluste zunehmend an Bedeutung gewinnen und gegebenenfalls grofer als
die spezifischen Kernverluste werden.

8.8 Schnittbandkerne

Als Alternative zu den Ferritmaterialien bieten sich in einigen Fillen die sogenannten
Schnittbandkerne an. Diese werden durch Aufwickeln extrem diinner Folien (pum-
Bereich) eines hochpermeablen Materials hergestellt. Da die Folien elektrisch gegenein-
ander isoliert sind, bilden sich die Wirbelstrome nicht tiber den gesamten Kernquerschnitt,
sondern nur innerhalb der Folienquerschnitte aus. Zur Berechnung der Wirbelstromver-
luste innerhalb einer Folie kann von der GI. (8.59) ausgegangen werden, die aber wegen
a < b vereinfacht werden kann. Zunichst kann die Summe gegeniiber dem ersten Term
vernachlédssigt werden

P, = % H?Re {2ab tanh (aa)} ~ éﬁjRe {2ab [aa - % (aa)ﬂ}
o b 1
— At @] (8.66)
K al 3

Mit der bereits eingesetzten Ndherungsbeziehung fiir die tanh-Funktion sowie der Defini-
tion der Skinkonstanten nach Gl. (4.5) folgt die auch in [7] angegebene Beziehung

2
P, = %K (2a)? V2B? (8.67)

fiir Folien der Dicke 2a. Beim Ubergang von der einzelnen Folie zum Gesamtkern bleibt
die Beziehung erhalten, es muss lediglich das Gesamtvolumen des Kerns eingesetzt wer-
den. Verglichen mit der Beziehung (8.55) geht anstelle der Querschnittsfliche A beim
kreisformigen Kernquerschnitt jetzt die Foliendicke quadratisch ein. Dieser Wert ist aber
wesentlich kleiner als der Gesamtquerschnitt, so dass die Wirbelstromverluste bei den
Schnittbandkernen geringer ausfallen. Dieser Vorteil wird zum Teil wieder dadurch auf-
gehoben, dass die Leitfahigkeit bei den Folien gegeniiber den Ferritmaterialien deutlich
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groBer ist. In der Praxis kommt ein weiteres Problem hinzu: die Rechnung setzt nimlich
voraus, dass die einzelnen Folien elektrisch perfekt gegeneinander isoliert sind. Durch
den Anpressdruck beim Aufwickeln kann das aber nicht immer garantiert werden, beson-
ders kritisch wird diese Situation, wenn die Kerne aufgeschnitten werden, um einzelne
Teilstiicke zu erhalten oder auch um Luftspalte zu realisieren. Infolge der Kurzschliisse
zwischen den Folien an den Schnittstellen steigen die Wirbelstromverluste deutlich an.

8.9 Moglichkeiten zur Reduzierung der Kernverluste

Zur Reduzierung der in den meisten Fillen dominierenden spezifischen Kernverluste er-
geben sich ausgehend von den Ergebnissen der letzten Abschnitte die folgenden Méglich-
keiten:

e Auswahl eines fiir die Arbeitsfrequenz geeigneten Materials,

e Reduzierung der maximalen Flussdichte, z. B. durch Einfiigung von Luftspalten,

der Luftspalt reduziert auch den Gleichanteil beim Fluss und senkt damit die zusitzli-
chen Verluste infolge der Gleichfeldvormagnetisierung,

Verwendung groflerer Kerne im Zusammenspiel mit der angepassten Windungszahl,
Betrieb der Schaltungen mit moglichst niedrigen Frequenzen,

Vermeidung steilflankiger Flussdichtednderungen (Abb. 8.8),

Betrieb des Materials bei der optimalen Temperatur (Abb. 8.4).

Zur Reduzierung der Wirbelstromverluste im Kern bieten sich die folgenden Moglichkei-
ten an:

Auswahl eines Materials mit geringer Leitfdhigkeit,

Reduzierung der maximalen Flussdichte, z. B. durch Einfiigung von Luftspalten,
Vermeidung grofler Schenkelquerschnitte,

werden groflere Schenkelquerschnitte durch Parallelschaltung einzelner I-Stiicke reali-
siert, dann sollten Isolationen zwischen den Einzelteilen verwendet werden,
Verwendung geeigneter, meist flacher Querschnittsformen,

bei Folien méglichst geringe Dicken verwenden (nach Gl. (8.67)),

Betrieb der Schaltungen mit moglichst niedrigen Frequenzen,

Minimierung des Oberschwingungsanteils bei der Flussdichte,

Tastgrad y bei dreieckformigen Magnetisierungsstromen moglichst bei 0,5.

Es ist offensichtlich, dass einige Mafnahmen beide Verlustmechanismen im Kern redu-
zieren, andere Mafinahmen dagegen wirken sich unterschiedlich auf die spezifischen bzw.
Wirbelstromverluste im Kern aus. Fiir die Praxis bedeutet das, dass die Auswirkungen
solcher MaBnahmen von der Aufteilung zwischen den beiden Verlustarten abhingen. Die
Frage, ob sich eine solche Mafinahme positiv oder negativ auf die Gesamtverlustbilanz
auswirkt, muss von Fall zu Fall entschieden werden.
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Der Einfluss des Kerns auf die Wicklungsverluste

Zusammenfassung

Der Ubergang von der Luftspule zu einer Spule mit Kern hat groBen Einfluss auf die
Feldverteilung im Bereich der Wicklung und damit auf die Proximityverluste. Im die-
sem Kapitel wird zunéchst eine Moglichkeit beschrieben, das Magnetfeld analytisch zu
berechnen, wobei eine spezielle Vorgehensweise bei der Einbeziehung der Luftspalt-
felder vorgestellt wird, mit deren Hilfe die Konvergenzprobleme infolge der extrem
hohen Feldstirken im Bereich kleiner Luftspalte vermieden werden konnen. Basierend
auf diesen Ergebnissen werden die Verluste fiir unterschiedliche Situationen berechnet
und mogliche MaBnahmen zusammengestellt, die erhohten Proximityverluste infolge
Kern und Luftspalt zu begrenzen.

Die Verlustmechanismen in den Wickelpaketen haben wir bereits in Kap. 4 behandelt. In
diesem Abschnitt steht allein die Frage im Mittelpunkt, in welcher Weise der Kern die
Verluste in der Wicklung beeinflusst. Da der Kern im Zusammenspiel mit den Luftspal-
ten die Feldverteilung im Bereich des Wickelfensters verdndert, werden sich die von der
externen magnetischen Feldstirke abhéngigen Proximityverluste in den Windungen eben-
falls dndern. Im Gegensatz dazu sind die rms- und Skinverluste allein von der Drahtsorte
und der Stromform abhéngig.

Die Aufgabe besteht also darin, die Magnetfeldverteilung im Wickelfenster infolge des
Kerns und der Luftspalte zu berechnen. An den Beziehungen (4.32) oder auch (4.49) ist
zu erkennen, dass die Amplitude der Feldstirke quadratisch in die Verlustberechnung ein-
geht. Damit kommt den Luftspalten eine besondere Bedeutung zu, da in ihrer Nidhe extrem
hohe Feldstirken auftreten. Wegen der Stetigkeit der Normalkomponente der Flussdichte
beim Ubergang vom Kern in den Luftspalt muss die magnetische Feldstirke im Luftspalt
nach GI. (6.2) um den Faktor u, groBer sein als im Kern. Um diesen Sachverhalt zu il-
lustrieren, betrachten wir die im linken Teilbild der Abb. 9.1 im Querschnitt dargestellte
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Abb. 9.1 Wickelaufbau
und Betrag der Feldstirke
im Wickelfenster

Spule. Das rechte Teilbild zeigt den Betrag der magnetischen Feldstirke im Wickelfenster
in perspektivischer Darstellung. Trotz der mit wachsendem Abstand vom Luftspalt deut-
lich abnehmenden Feldstiarkeamplitude erstreckt sich dieser Einfluss bis in den Bereich
der Wicklung und fiihrt zu erhdhten Proximityverlusten.

9.1 Die Berechnung der Feldverteilung im Wickelfenster

Fiir eine quantitative Analyse der unter Umstédnden sehr hohen Proximityverluste in den
in der Nihe des Luftspalts gelegenen Windungen muss die ortsabhéngige Feldstirkever-
teilung im Wickelfenster bekannt sein. Bei groleren Luftspalten wird der gesamte vom
Kern umschlossene Bereich in zwei Teilgebiete, nimlich Wickelfenster und Luftspalt-
bereich aufgeteilt. Auf der Kernoberfldche kann die Tangentialkomponente der magneti-
schen Feldstirke wegen des groBen Luftspalts vernachlédssigt werden und auf der Rota-
tionsachse p = 0 miissen die FeldgroBen endlich bleiben. Mit diesen Randbedingungen
kann die magnetische Feldstirke im gesamten Bereich durch Losen eines Randwertpro-
blems berechnet werden. Diese Vorgehensweise kann in [1] nachgelesen werden und soll
hier nicht wiederholt werden. Bei kleinen Luftspalten ergeben sich mit dieser Methode
allerdings Konvergenzprobleme bei der Erfiillung der Randbedingungen in der Trennebe-
ne zwischen Luftspalt und Wickelfenster. Wegen den in der Praxis hiufig auftretenden
kleinen Luftspaltabmessungen soll daher eine alternative Vorgehensweise beschrieben
werden, zumindest insoweit, wie sie sich von der Vorgehensweise in [1] unterscheidet.

Die im Folgenden beschriebene Methode zur Bestimmung der ortsabhingigen Magnet-
feldverteilung im Wickelfenster besteht aus drei aufeinander folgenden Schritten, deren
Teillosungen zum Schluss iiberlagert werden. Im ersten Schritt wird nur das Feld der
stromdurchflossenen Wicklung ohne den Kern bestimmt. Im zweiten Schritt wird der
Beitrag des Luftspalts erfasst und im dritten Schritt wird der Einfluss des Kerns auf die
Feldverteilung bestimmt. Die Gesamtlosung muss die unterschiedlichen Feldgleichungen
in der Wicklung bzw. im Luftbereich erfiillen sowie alle durch den Kern verursachten
Randbedingungen.
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9.1.1 Das Feld der Luftspule

In diesem Schritt berechnen wir die Feldverteilung bei Abwesenheit des Kerns. Zur Be-
stimmung der Proximityverluste bendtigen wir nach Abb. 4.12 die magnetische Feldstérke
auf der Oberfliche einer Windung. Dazu wird das Wickelpaket als eine Summe ein-
zelner in sich geschlossener Windungen angesehen, deren Beitrag zum Feld mit den in
Abschn. 12.4.1 angegebenen Formeln berechnet werden kann. Jede Windung liefert je
nach Position im Wickelfenster und Strom durch die Windung, entsprechend ihrer Zuge-
horigkeit zur Primér- bzw. zu einer der Sekundirwicklungen beim Transformator, ihren
eigenen Beitrag zum Magnetfeld. Bei Folienwindungen kann eine homogene Stromdichte
zugrunde gelegt werden oder, sofern die ortsabhédngige Stromdichte bei hoheren Fre-
quenzen bereits bestimmt wurde, auch die reale zum Rand der Folie hin ansteigende
Stromdichte entsprechend Abb. 4.45.

Mit dieser Rechnung werden alle Strome in allen Wicklungen erfasst. Bei periodi-
schen nicht sinusformigen Stromen wird die Rechnung fiir alle Oberschwingungen separat
durchgefiihrt. Bei Spulen kann das Ergebnis entsprechend der geiinderten Amplitude bei
den Oberschwingungen einfach umskaliert werden, bei Transformatoren miissen unter
Umstinden die anderen Phasenbeziehungen zwischen den Oberschwingungen der ver-
schiedenen Wicklungen beriicksichtigt werden.

Handelt es sich bei dem Bauelement um eine Luftspule, dann konnen die Proximi-
tyverluste mit dieser Feldverteilung berechnet werden, z. B. mit der in Abschn. 4.2 be-
schriebenen Vorgehensweise. Ist ein Kern vorhanden, dann muss dessen Einfluss auf die
Feldverteilung beriicksichtigt werden.

9.1.2 Das Luftspaltfeld

Eine elegante Methode, das vom Luftspalt verursachte Feld zu berechnen besteht darin,
den Luftspalt durch eine stromdurchflossene Windung zu ersetzen, die das Luftspaltfeld
nachbildet. Wir werden die Vorgehensweise am Beispiel eines kreisformigen Mittelschen-
kels diskutieren.

Ausgangspunkt ist die Abb. 9.2, in der die Umgebung des Luftspalts vergroflert darge-
stellt ist. Von der innerhalb des Luftspalts eingezeichneten ebenfalls kreisformigen Win-
dung miissen der Radius 7 und der Strom / so bestimmt werden, dass das von dieser
Windung erzeugte Feld im Bereich des Wickelfensters dem Feld des Luftspalts entspricht.

Zur Festlegung des Schleifenradius 1 gibt es eine einfache Bedingung. Wegen der sehr
hohen Permeabilitit des Ferritmaterials steht die magnetische Feldstirke praktisch senk-
recht auf der Kernoberflache. Gemill den Bezeichnungen in Abb. 9.2 muss die Feldstirke
in den Ebenen z = =I/,/2, also beim Ubergang zwischen Schenkel und Luftspalt, z-
gerichtet sein. Auf der Schenkeloberfliche p = r, dagegen besitzt sie nur eine radial
gerichtete Komponente. Die Ecken p = r., z = %/, /2 stellen Sonderfille dar, an denen
die Feldlinien unter einem Winkel von 45° austreten, d. h. die p- und die z-Komponente
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Abb. 9.2 Einzelleiter im Luft- z
spalt

des Feldstirkevektors sind hier betragsmiBig gleich groB3. Mit der in Gl. (12.7) angege-
benen Feldstirke einer in der Ebene z = 0 liegenden kreisformigen Schleife fiihrt die
Forderung an der Ecke — H,(r;,ls/2) = H,(rc, l;/2) unmittelbar auf die Beziehung

0 1 / d / /
EG (n,re,2) = r_cG (n,rc, 5g) + 8_pG (n, 0, Eg) fir p=r.,z= Eg’ 9.1)
wobei der Schleifenradius a jetzt durch n ersetzt wurde. Fiir die Berechnung wird der Be-
zugswert x = 1/r. eingefiihrt, der im Bereich 0 < x < 1 liegen muss. Mit der Abkiirzung
ly/2r. = & liefert die Gl. (9.1) in ausfiihrlicher Schreibweise mithilfe der Beziehungen
(12.8) und (12.9) die Forderung

4x

(17 +8
9.2)

[ﬁ% e 1}E(m> = (a1 + 2]k mic m=

aus der der bezogene Schleifenradius x in Abhingigkeit des Parameters £ zu bestimmen
ist. Zur Verdeutlichung des Prinzips betrachten wir die Abb. 9.3, in der ein Ausschnitt
aus dem Feldbild einer kreisformigen Windung mit Radius 5 dargestellt ist. Die zusitz-
lich eingetragene Linie verbindet alle Punkte, bei denen die Tangenten an die Feldlinien
sowohl mit der z-Achse als auch mit der p-Achse einen Winkel von 45° einschliefen und
damit die Forderung (9.2) erfiillen. Fiir den beispielhaft ausgewéhlten markierten Punkt
kann das Verhiltnis I, /2r., = § ~ 0,132 bestimmt werden. Fiir das gesuchte Verhilt-
nis x = n/r. ergibt sich ein Wert von etwa 0,78. Diese Wertekombination ist damit eine
mogliche Losung der GI. (9.2).

Der aus Gl. (9.2) berechnete Zusammenhang x = f(§) ist in Abb. 9.4 dargestellt. Fiir ein
bekanntes Abmessungsverhiltnis & = [,/2r, kann aus diesem Diagramm der Schleifen-
radius 7 bestimmt werden. Die im Diagramm eingetragene Fitfunktion weicht im Bereich
¢ < 0,2 um weniger als 0,5 % von der nach Gl. (9.2) berechneten Funktion ab. Das Bei-
spiel aus Abb. 9.3 ist auch hier als markierter Punkt eingetragen. Man erkennt, dass mit
zunehmender Luftspaltbreite /, der Radius der Ersatzschleife n immer kleiner wird. Fiir
Werte £ > 0,28 lésst sich die Forderung nach dem 45°-Winkel nicht mehr einhalten.
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Abb. 9.3 Mafstabsgetreue zA
Darstellung der Abmessungen,
die Linie zeigt die jeweiligen
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Dieses Problem wird aber vermieden, wenn bei Werten £ > 0,2 die in [1] beschriebene
Methode verwendet wird. Alternativ kann anstelle der Drahtwindung eine Folienwindung
in den Luftspalt gelegt werden, wobei der Radius mit §¢ = 0,2 vorgegeben und die Folien-
breite aus dem 45°-Winkel bestimmt wird.

Im nun folgenden Schritt muss noch eine Bedingung fiir den bisher unbekannten Strom
der Schleife aufgestellt werden. Aus den Gleichungen in Abschn. 6.2 bzw. der noch fol-
genden Gleichung (9.6) ist die Feldstirke im Luftspalt bekannt. Wir stellen daher die
Forderung auf, dass das Integral der von der Schleife hervorgerufenen z-gerichteten Feld-
stirke zwischen den beiden Ecken dem Wert H, [, entsprechen soll

lg/2 lg/2
1 9
[ H,(re,z)dz = I [ —G (.re.2) + —G (0, p.2) dz = Hyl,. (9.3)
rC 39 p=re
~lg/2 —lg/2

Mit dem Zusammenhang nach Abb. 9.4 lisst sich das Integral in Gl. (9.3) ebenfalls als
Funktion des Parameters & berechnen. Die Abb. 9.5 zeigt das Ergebnis fiir den Fall der
kreisformigen Drahtschleife. Als Folge des 45°-Winkels geht das Ergebnis fiir § — 0
gegen 0,25. Die im Diagramm eingetragene Fitfunktion weicht im Bereich £ < 0,2 um
weniger als 1,5 % von der nach Gl. (9.3) berechneten Funktion ab.

Fassen wir die Vorgehensweise nochmals zusammen: Fiir ein bekanntes Abmessungs-
verhiltnis [, /2r, = § wird zunichst aus GI. (9.2) bzw. aus Abb. 9.4 der zugehorige Wert
x und daraus der Schleifenradius n = xr. bestimmt. Bei bekanntem Luftspaltfeld, z. B.
nach GI. (9.6), liefert die Gl. (9.3) bzw. die Abb. 9.5 den notwendigen Strom durch die
Schleife.

Die bisherigen Betrachtungen bezogen sich auf den Sonderfall eines Luftspalts in ei-
nem kreisformigen Mittelschenkel. Diese Vorgehensweise lasst sich prinzipiell auf jeden
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Abb. 9.5 Diagramm zur 0,25
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beliebigen Luftspalt anwenden. Ein zusitzliches Problem stellt sich allerdings ein, falls
der Schenkel einen rechteckformigen Querschnitt aufweist. In diesem Fall wird eine eben-
falls rechteckformige Leiterschleife verwendet. Wihrend jedoch die 45°-Bedingung bei
der rotationssymmetrischen Anordnung unabhingig von der Zylinderkoordinate ¢ und da-
mit entlang der gesamten Schenkelkante immer erfiillt ist, kann das bei dem rechteckigen
Schenkel durch Wahl der Seitenldngen 2a und 2b der Rechteckschleife gemidf3 Abb. 2.10
nur niherungsweise iiber die gesamte Linge der Schenkelkante gewéhrleistet werden.

9.1.3 Die Feldbeeinflussung durch den Kern

Zur Berechnung des gesamten Magnetfelds innerhalb der Wicklung fehlt jetzt noch der
Beitrag des Kerns. Dieser kann durch Losung eines Randwertproblems bestimmt wer-
den. Zur Erlduterung der Vorgehensweise betrachten wir den in Abb. 9.6 dargestellten
Querschnitt durch einen rotationssymmetrischen Kern, z.B. einen P-Kern, fiir den die
Rechnung in Zylinderkoordinaten durchgefiihrt werden kann. Das Wickelfenster erstreckt
sich in p-Richtung von r, bis r. + h, und in z-Richtung von —b,,/2 bis b,,/2. Mit A
werden die Kernquerschnitte bezeichnet, z. B. gilt A, = 772

Mit den bisherigen Rechnungen haben wir das Feld der Wicklung sowie den Beitrag
des Luftspalts bestimmt. Das durch Uberlagerung der beiden Anteile entstehende Feld
erfasst die erregenden Strome und erfiillt damit bereits die richtigen Feldgleichungen.
Weiterhin liefert die Integration der tangentialen Feldstirkekomponente entlang der Ober-
flache des Wickelfensters (blaue Pfeile in Abb. 9.6) den eingeschlossenen Strom gemi
dem Oerstedschen Gesetz (1.5). Der Beitrag des Luftspaltfeldes verschwindet bei dieser
Integration und das Feld der Luftspule fiihrt automatisch zum richtigen Ergebnis. Damit
verbleibt nur noch ein Problem, ndamlich die Erfiillung der Randbedingung fiir die magne-
tische Feldstidrke in den Trennebenen zwischen Kern und Wickelfenster. Anders formuliert
bedeutet das, dass das Integral der magnetischen Feldstirke entlang der Oberfliche gemil
dem Oerstedschen Gesetz nach der bisherigen Berechnung zwar den richtigen Mittelwert
liefert, die ortsabhiingige Verteilung aber noch nicht der realen Situation entspricht.

Im ersten Schritt miissen wir also die geforderte Verteilung der tangentialen Feldstér-
ke entlang der Oberfliche (Sollwert) bestimmen. Im zweiten Schritt wird die bisherige
Feldstirke infolge der Luftspule sowie des Ersatzstroms im Luftspalt (Istwert) an der
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Abb. 9.6 Querschnitt durch
Kern und Wicklung

el |

Oberfldche bestimmt. Der dritte Schritt 1auft darauf hinaus, eine weitere Feldverteilung im
Wickelfenster zu berechnen, die im betrachteten Gebiet die Laplace-Gleichung erfiillt und
an der Oberfliche die Differenz zwischen Sollwert und Istwert aufweist. Die Uberlage-
rung dieses dritten Anteils zum Luftspulen- und Luftspaltfeld stellt dann die resultierende
Feldverteilung dar, die sowohl die Feldgleichung als auch alle Randbedingungen erfiillt
und somit die Basis fiir die Berechnung der Proximityverluste in der Wicklung darstellt.

Zur Ermittlung der Sollfeldstirke an der Kernoberfliche konnen wir dhnlich wie in
Abschn. 6.2 vorgehen, allerdings miissen jetzt zur Festlegung der ortsabhiingigen tan-
gentialen Feldstirke die realen Kernquerschnitte der einzelnen Schenkel zugrunde gelegt
werden. Bemerkung: Die tangentiale Feldstirkekomponente auf der Kernoberfliche darf
bei den jetzt betrachteten kleinen Luftspalten nicht mehr vernachlissigt werden, ansons-
ten ist die Erfiillung des Oerstedschen Gesetzes beim Grenziibergang [, — 0 nicht mehr
gewihrleistet.

Da fast der gesamte Fluss im Ferritmaterial verlduft, kann das Produkt aus Flussdichte
B und Querschnittsfliche A als konstant angenommen werden. Wird weiterhin die Per-
meabilitdt p als ortsunabhingig angesehen, d. h. der Einfluss der erhohten Flussdichte in
den Ecken und in Bereichen kleineren Querschnitts auf die Permeabilitidt wird vernach-
lassigt, dann kann die Tangentialkomponente der magnetischen Feldstirke unmittelbar
angegeben werden. Mit den bekannten Schenkelquerschnitten und den Bezeichnungen in
Abb. 9.6 gilt

)
% = MrHeAe = I’LI‘HCAC = /’Ll'Hu_cenAu_cen = MrHu_outAu_out = I’LI‘H()A() = HgAg .
9.4)

Bei der Berechnung miissen die Querschnittsflichen A,, .., A, o4 und A, in Richtung der
Koordinate ¢ nur iiber den Teil des Kreisumfangs integriert werden, bei dem das Ferrit-
material nicht wegen einer verbesserten Warmeabfuhr ausgespart wurde. Im oberen und
unteren Schenkel steigt die Querschnittsflache linear mit der Koordinate p von A, ., auf
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Ay our = (14+hy [re)Ay_cen an, d. h. die Feldstirke muss eine 1/p-Abhéngigkeit aufweisen.
Im oberen Schenkel kénnen wir sie in der folgenden Form darstellen
Te Te
Hp (p) = FHufcen - Hufout = mHuJ'en . (95)

Es sei nochmals angemerkt, dass diese Abhédngigkeit der Feldstirke von der Koordina-
te p eine Folge der nach auflen ansteigenden Querschnittsfliche des oberen und unteren
Kernschenkels ist, also z. B. fiir P- oder RM-Kerne gilt. Bei anderen Kernformen, z. B.
bei E-Kernen, ist die Feldstirke wegen gleicher Querschnittsflichen A, ,,;, = Ay cen IM
oberen und unteren Schenkel konstant. Die folgenden Formeln sind dann entsprechend
anzupassen.

Zur Berechnung des Luftspaltfeldes gehen wir wieder von der Gl. (6.16) aus und er-
halten mit dem Kernfaktor C; das Ergebnis

1 l l . NIT 1 l I, 71!
NI =poHA | — (-2 )+ 2| 2 g, =20 (o - )+ 2| .
MHr Ac Ag Ag My Ac Ag

9.6)

Der etwas kiirzere Integrationsweg entlang der Oberfliche des Wickelfensters verglichen
mit der Linge der auf der linken Seite in Abb. 9.6 angedeuteten Feldlinie fiihrt zu etwas
hoheren Feldstirkewerten auf der Kernoberfliche. Unter der Annahme, dass das Wegin-
tegral der Feldstidrke im Luftspalt entlang der eingezeichneten Feldlinie genauso grof ist
wie zwischen den beiden Ecken, kann das Umlaufintegral entlang der Oberflache folgen-
dermallen dargestellt werden

re+hy
NI = H, (by —lg) + Hyly + Hoby + 2Hy cer [ e ap
p

re

= Hyl, + H, [bw I, iy b +2r.—— A" In r"t—hw] . 9.7)
Damit erhiélt man das Ergebnis
H = NI — H,l,
(14 4) by — by + 2re A tn fethe
H, = ch—:, Hy con = HC% . 9.8)

Resultierend konnen die Sollwerte fiir die Feldstirkekomponenten an der gesamten Ober-
flache des Wickelfensters angegeben werden. Es muss gelten

H, iy —lg/2<2=<1,/2 ’

H. sonst

H,(r.,z) = {

H,(re + hy.z) = —H, und H,(p.%b,/2) = iﬂwn%. (9.9)
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Von diesen Werten werden die bereits vorhandenen Feldstirkewerte infolge der Luftspule
sowie infolge des Ersatzstroms im Luftspalt subtrahiert. Die sich so ergebenden ortsab-
hingigen Werte auf der Oberfliche des Wickelfensters sind die Vorgabewerte fiir das zu
losende Randwertproblem. Da die im Bereich des Luftspalts extrem gro3en Feldstirken
bereits durch den Ersatzleiter erzeugt werden, verbleibt nach der Differenzbildung ein
Funktionsverlauf ohne diese extremen Feldstédrkespitzen, so dass die Konvergenzproble-
me bei der Orthogonalentwicklung wesentlich geringer werden.

Das jetzt noch zusitzlich zu iiberlagernde ¢-gerichtete Vektorpotential muss die
Laplace-Gleichung in Zylinderkoordinaten

PA, 104, 1 04,

0 oo T 2

=0 (9.10)

erfiillen. In den Ansétzen miissen beide Versionen mit Orthogonalfunktionen sowohl in z-
als auch in p-Richtung verwendet werden, um die Randbedingungen fiir die Tangential-
komponenten der magnetischen Feldstirke auf den Flichen z = const und auch auf den
Fldchen p = const zu erfassen. Mit dem folgenden Ansatz fiir das Vektorpotential

1 2
A(p,z) = Wo |:A0p+C0pz+D052+Eo (%—pln )j| 9.11)

. by by
+ Ko Z [A1,J1 (pp) + B, Y1 (pp)] [Clp sinh p (Z + 7) + Dy, cosh p (Z + 7)}
P

) by by
+ Ko Z [Ang1i (gp) + BugKi (gp)] [qu sing (Z + 7) + Dy, cosq (Z + 7)} ,
q

der die Differentialgleichung (9.10) erfiillt, kann das Randwertproblem vollstindig gelost
werden. J; und Y, sind die gewohnlichen Bessel-Funktionen erster Ordnung, I; und K;
sind die modifizierten Bessel-Funktionen erster Ordnung. Die Feldstirke bzw. Flussdichte
kann aus dem Vektorpotential folgendermaflen berechnet werden

- - (14.26) o 04, . (A, 04,
B =rot|e,A4, (p, = - | —+ - 9.12
rot [€,44 (p.2) ] ep( 82)+e(p + % 9.12)

Die unbekannten Vorfaktoren sowie die Eigenwerte in Gl. (9.11) miissen aus den Rand-
bedingungen (9.9) bestimmt werden. Da die prinzipielle Vorgehensweise bei der Losung
dieses Problems bekannt ist, verzichten wir an dieser Stelle auf die Wiedergabe der doch
etwas ldnglichen Rechnung.
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9.2 Der Einfluss von Kern und Luftspalt auf die Proximityverluste

Bevor wir uns mit dem Einfluss von Kern und Luftspalt auf die Verlustverteilungen in
den Wicklungen beschéftigen, zeigt die Abb. 9.7 zunichst noch einmal den Verlauf der
Feldlinien fiir zwei unterschiedliche Situationen. Im Teilbild a ist die Luftspule dargestellt,
im Teilbild b wird ein Kern mit Luftspalt im Mittelschenkel hinzugefiigt.

Diese unterschiedlichen Feldbilder fiihren auch zu unterschiedlichen Verteilungen der
Proximityverluste innerhalb des Wickelpakets. Der bereits in Abb. 9.1 dargestellte domi-
nante Einfluss des Luftspalts zeigt sich auch bei der Feldverteilung im rechten Teilbild.

In den folgenden Beispielen wird ein E25/13/7 Kern mit dem Ferritmaterial 3C90 und
ein sinusformiger Strom der Amplitude i = 50mA und der Frequenz f = 100kHz zu-
grunde gelegt. Die Wicklung besteht aus 3 Lagen mit je 15 Windungen und der Draht
besitzt den Durchmesser 0,9 mm. Da wir die Wicklung unveridndert lassen, sind die rms-
und Skinverluste jeweils gleich. Interessant ist der Vergleich der Proximityverluste, und
zwar sowohl den Gesamtwert als auch deren ortsabhéngige Verteilung betreffend.

In Abb. 9.8 sind die Ergebnisse fiir die Luftspule angegeben. Die wesentlich grofere
Feldstirkeamplitude auf der Innenseite einer Lage im Vergleich zur AuBlenseite (s. auch
Abb. 4.33b) fiihrt zu einem deutlichen Anstieg der Verluste bei den inneren Lagen. Die
Proximityverluste sind bereits um den Faktor 12 gréBer als die Summe aus rms- und Skin-
verlusten. An dieser Stelle sei angemerkt, dass wegen der ungleichméfigen Aufteilung der
einzelnen Verlustmechanismen die Gesamtverluste durch eine andere Drahtsorte deutlich
reduziert werden konnen. Allerdings geht es im Moment nicht um die Minimierung der
Verluste, sondern um den in den folgenden Bildern dargestellten Einfluss von Kern und
Luftspalt. Die Luftspule dient nur als Referenz.

9.2.1 Die Ausdehnung der Lagenbreite bis zum Kern

In diesem Beispiel wird die bisherige Wicklung auf den E-Kern geschoben, ein Luftspalt
ist noch nicht vorhanden. Die erzwungene Flussfiihrung durch den Kern fiihrt dazu, dass
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Abb. 9.7 Vergleich der Feldlinienverldufe fiir Luftspule und Spule mit Kern und Luftspalt
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das Feld in dem Bereich innerhalb der Lagen reduziert und mehr nach auflen verlagert
wird. Bei gleichen Schenkelquerschnitten wiirde sich eine mehr oder weniger konstante
tangentiale Feldstirke auf der Oberfliache des Wickelfensters einstellen, die an den jeweils
gegeniiberliegenden Seiten, also oben und unten, bzw. links und rechts, entgegengesetzt
gerichtet ist (vgl. die Pfeile in Abb. 9.6). Irgendwo in der Mitte dazwischen muss die
magnetische Feldstirke verschwinden, so dass die kleinsten Proximityverluste in den Win-
dungen auftreten, die sich in der Mitte des Wickelpakets befinden. Die Feldstirke steigt
von der Wicklungsmitte nach auffen an und wird am grofiten in Richtung der lidngsten
Ausdehnung der Wicklung. Die Verteilung der Proximityverluste ist zwar deutlich anders
als bei der Luftspule, die Gesamtwerte unterscheiden sich aber zunéchst nur wenig.

Die groflen Verluste am Rand der Lage hingen damit zusammen, dass sich hier ei-
ne grofle p-gerichtete Feldstirke ergibt. Diese Situation ldsst sich verbessern, indem der
Abstand zwischen den Windungen und dem Kern reduziert wird. In Abb. 9.9b ist die
Schenkelabmessung so geédndert, dass die gleiche Wicklung genau in die Breite des Wi-
ckelfensters passt. Fiir die Feldverteilung bedeutet das, dass sich infolge der Spiege-
lung der Windungen an der hochpermeablen Berandung oben und unten eine von der
z-Richtung ndherungsweise unabhingige Anordnung ergibt, bei der die p-gerichtete Feld-
stirke in erster Nidherung verschwindet. Die Proximityverluste werden dadurch wesentlich
geringer.

Prosimity Losses [mw] : Losses [mw]:
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Abb. 9.9 Verteilung der Proximityverluste. a Py, = 1,267 mW, b P, = 0,884 mW
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Abb. 9.10 Verteilung der Proximityverluste. a Pyox = 9,494mW, b Py = 5,78 mW

9.2.2 Luftspaltim Innen- bzw. AuBenschenkel

In Abb. 9.10a ist zusitzlich ein Luftspalt von 0,5 mm Linge im Mittelschenkel eingefiigt.
Aufgrund der gednderten Feldstirkeverteilung im Wickelfenster stellt sich jetzt eine vol-
lig andere Verlustverteilung ein. Dabei entstehen gleichzeitig zwei gravierende Probleme.
Zum einen sind die Proximityverluste gegeniiber Abb. 9.9a um den Faktor 7,5 angestie-
gen, zum anderen sind die Verluste in den Drihten nahe am Luftspalt extrem hoch. Da
speziell diese Drihte unterhalb des Wickelpakets und damit direkt auf dem Wickelkorper
liegen, ist der thermische Widerstand zur Umgebung sehr grof3 und die Warmeabfuhr wird
zum Problem. In der Praxis entsteht an dieser Stelle ein sogenannter ,,hot spot™ mit der
Gefahr einer Beschidigung der Lackisolation und damit eines Kurzschlusses zwischen
den Windungen.

Giinstiger wird die in Abb. 9.10b gezeigte Situation, bei der der Luftspalt in die AuBlen-
schenkel verlagert ist. Der groflere Abstand zu den Windungen in der obersten Lage fiihrt
zu deutlich niedrigeren Proximityverlusten bei gleichzeitig besserer Wirmeabfuhr an die
Umgebung. Ein grofer Nachteil sind die vom Luftspalt hervorgerufenen Streufelder au-
Berhalb der Komponente, die zu EMV Problemen mit anderen Schaltungsteilen fiihren
konnen.

9.2.3 Die Aufteilung des Gesamtluftspalts in mehrere Einzelluftspalte

Eine wirkungsvolle Methode zur Reduzierung der Verluste infolge des Luftspalts besteht
darin, den Luftspalt auf mehrere Einzelluftspalte mit reduzierter Linge zu verteilen. Wir
betrachten als Beispiel die Aufteilung der urspriinglichen Lange auf zwei Luftspalte mit
jeweils halber Lange. Die Drihte in der Nédhe der Luftspalte weisen jetzt wesentlich ge-
ringere Verluste auf als in den Beispielen zuvor. Ideal wire eine homogene Verteilung des
Luftspalts tiber die gesamte Linge des Mittelschenkels, d. h. ein Material mit reduzierter
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Abb. 9.11 Verteilung der Proximityverluste. a Pp,,, = 3,927mW, b P,,,, = 3,737 mW

Permeabilitit und ausreichender Sittigungsflussdichte. Die Verlagerung eines Luftspalts
in die Aufenschenkel hat den gleichen Effekt wie in Abb. 9.10b.

9.2.4 Der Einfluss der Luftspaltbreite

In diesem Abschnitt vergleichen wir die Proximityverluste bei unterschiedlichen Luft-
spaltbreiten unter der Annahme, dass der Strom durch die Windungen immer gleich bleibt.
Um den Einfluss des Lagenaufbaus auszuschlieBen betrachten wir in Abweichung von den
bisherigen Daten nur eine einzelne Lage. Die Abb. 9.12a zeigt nochmals das Layout fiir
den Fall, dass die Luftspaltlinge 50 % der Schenkelléinge entspricht. Die im Teilbild b an-
gegebenen Prozentzahlen beziehen sich auf die prozentuale Lénge des Luftspalts, bezogen
auf die Lange des Mittelschenkels. Bei kleinen Luftspalten werden die Proximityverluste
in den Windungen nahe am Luftspalt sehr grof. Mit zunehmender Lange des Luftspalts
wird die Feldstirke in dessen Nihe infolge der gleichbleibenden Durchflutung NI ent-
sprechend GI. (1.5) geringer. Bei groBeren Luftspaltlangen sind die Verluste in der Nihe
der Schenkelenden groBer als im Bereich der Luftspaltmitte. Die geringsten Proximityver-
luste treten bei komplett entferntem Mittelschenkel auf. Diese in der Summe minimalen
Gesamtverluste wiirden sich auch bei einem homogenen Mittelschenkel einstellen, der
zwar eine reduzierte Permeabilitiit aber keine diskreten Luftspalte aufweist.

9.3 Der Einfluss der Windungspositionen

Bei vielen Spulendesigns wird der Wickelkorper nur zum Teil mit Draht bewickelt. In die-
sen Fillen bietet der zusitzlich zur Verfiigung stehende Wickelbereich die Moglichkeit,
durch geeignete Positionierung der Windungen innerhalb des Wickelfensters die Sum-
me der entstehenden Wicklungsverluste zu minimieren. Natiirlich lassen sich nicht alle
denkbaren Varianten durchspielen, um dennoch ein Gespiir fiir die Moglichkeiten und de-
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Abb. 9.12 Ortsabhingige Verteilung der Proximityverluste in Abhidngigkeit der Luftspaltbreite
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Abb. 9.13 a Spannungswandlerschaltung, b Spulenstrom fiir Uy = 230V, U, = 100V, P = 40W,
f=50kHz, L =0,5mH

ren quantitativen Einfluss auf die Verluste zu bekommen, betrachten wir ein konkretes
Beispiel. Die Abb. 9.13 zeigt eine Buck-boost-Konverterschaltung (Sperrwandlerschal-
tung ohne galvanische Trennung) im diskontinuierlichen Betrieb mit einer Schaltfrequenz
f = 50kHz. Der sich abhingig von den angenommenen Schaltungsdaten einstellende
Spulenstrom ist ebenfalls angegeben. Der Einfluss einer galvanischen Trennung zwischen
Primér- und Sekundérseite wird ebenfalls am Beispiel dieser Schaltung in Abschn. 10.10.2
untersucht.

Betrachten wir kurz die Betriebsweise der Schaltung. In dem Zeitabschnitt 0 <t < §T
leitet der Transistor und der Eingangsstrom iy = i steigt wegen der konstanten Ein-
gangsspannung linear an. Die Diode sperrt in diesem Zeitabschnitt. Wird der Transistor
bei t = T gesperrt, dann bleibt der Spulenstrom kontinuierlich und flieBt iiber die Diode
in den Ausgangskreis. Wegen der jetzt umgekehrten Polaritit der Spannung iiber der Spu-
le nimmt der Strom linear bis auf null ab (Zeitpunkt ¢ = {T'). Ein Riickwértsstrom wird
durch die Diode verhindert. Nach Ablauf der Periodendauer (20 s im Beispiel) beginnt
der Vorgang erneut.

Fiir den in Abb. 9.13b dargestellten Spulenstrom soll an einem E25/13/7 Kern mit dem
Ferritmaterial 3C90 bei einer Betriebstemperatur von 80 °C der Einfluss der Windungs-
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Abb. 9.14 Ortsabhingige Verteilung der Proximityverluste bei der Referenzanordnung

positionen im Wickelfenster auf die Wicklungsverluste untersucht werden. Als Beispiel
verwenden wir einen Volldraht mit dem Durchmesser 2rp = 0, 4 mm. Mit der gewihlten
Windungszahl N = 66 ergeben sich genau zwei vollstindige Lagen. Da es hier nicht um
eine Gesamtoptimierung geht, sondern nur der Einfluss der Windungspositionen betrach-
tet werden soll, bleiben alle andern Parameter im Folgenden unverindert.

Werden die beiden Wicklungslagen auf den Standardwickelkorper aufgebracht, dann
erhalten wir mit dem zugehdrigen Luftspalt und bei richtiger Skalierung aller geometri-
schen Daten die Anordnung in Abb. 9.14. Die Farbskala zeigt die windungsabhéngige
Verteilung der Proximityverluste in mW pro Windung. Die gesamten Wicklungsverluste
(Summe iiber alle Windungen) sind in der Tabelle angegeben. Die Optimierungsfrage lau-
tet jetzt: Inwieweit konnen die Wicklungsverluste reduziert werden durch eine gednderte
Positionierung der Windungen im Wickelfenster? Das bisherige Ergebnis dient dabei als
Referenz.

Das Problem sind offenbar die extrem hohen Proximityverluste in der Nidhe des Luft-
spalts und die im Vergleich dazu deutlich geringeren rms-Verluste. Als erste Moglichkeit
untersuchen wir daher den Fall, dass wir einen Wickelkorper mit gréBerem Durchmesser
verwenden. In Abb. 9.15a ist der zusitzliche Parameter d eingetragen, der die Anderung
gegeniiber der Referenzsituation beschreibt. Die beiden relevanten Verlustmechanismen
sowie die gesamten Wicklungsverluste sind in Abb. 9.15b als Funktion dieses Abstands
dargestellt. Die rms- Verluste steigen aufgrund der zunehmenden Windungsldnge an, wih-
rend die Proximityverluste im Wesentlichen durch das Luftspaltfeld verursacht sind und
mit wachsendem Abstand zum Luftspalt geringer werden. Die Summenverluste durchlau-
fen ein flaches Minimum im Bereich d = 2 mm und sind bereits deutlich geringer als bei
der Ausgangssituation.

Als weitere Moglichkeit betrachten wir die Anordnung in Abb. 9.16. Der Abstand der
Windungen vom Luftspalt ist jetzt moglichst groB, d. h. der Beitrag des Luftspaltfeldes
zu den Proximityverlusten wird jetzt kleiner. Insgesamt steigt dieser Verlustmechanismus
trotzdem an, da sich jetzt das Feld der Nachbardrihte stirker bemerkbar macht. Die beiden
Teilwicklungen verhalten sich jeweils wie eine vierlagige Anordnung, wobei die Feldstér-
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Abb. 9.16 Ortsabhingige Verteilung der Proximityverluste

ke wieder von auflen nach innen (jetzt aber in z- bzw. —z-Richtung) ansteigt. Mit den
gegeniiber dem vorhergehenden Beispiel geringeren rms-Verlusten sind die Gesamtver-
luste nochmals gesunken.

Eine Kombination aus den bisherigen Beispielen zeigt die Anordnung in Abb. 9.17,
mit der sich die Gesamtverluste weiter reduzieren lassen, und zwar auf nur noch 55 % der
Verluste bei der Referenzanordnung. Trotz der ansteigenden rms-Verluste infolge der gro-
Beren Linge bei den auflen liegenden Windungen fiihrt die deutliche Reduzierung bei den
Proximityverlusten durch zunehmenden Abstand vom Luftspalt zu wesentlich geringeren
Wicklungsverlusten.

Betrachtet man die Situation in Abb. 9.17, dann erkennt man, dass die Windungen
moglichst weit vom Luftspalt entfernt an den Rand des Wickelfensters positioniert werden
sollten, und zwar sowohl in Richtung der Wickelfensterbreite b,, als auch in Richtung der
Wickelfensterhohe 4,,. Die Frage nach den optimalen Abmessungsverhiltnissen by, /hy,
und den weiteren Einsparpotentialen bei den Wicklungsverlusten unter der Voraussetzung
optimaler Windungspositionierung wird in [2] diskutiert mit dem Ergebnis, dass bei hohen
Frequenzen und damit hohen Proximityverlusten das Verhéltnis &, /b, groBer werden
sollte als bei den Standardkernformen.
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Abb. 9.17 Ortsabhingige Verteilung der Proximityverluste

Die deutliche Ergebnisverbesserung in Abb. 9.17 gegeniiber Abb. 9.14 ist natiirlich eine Folge der
ungiinstigen Aufteilung zwischen rms- und Proximityverlusten bei der Ausgangsanordnung. Bei
anderen Drihten, insbesondere Litzen, ist die Verteilung der gesamten Wicklungsverluste auf die
drei unterschiedlichen Mechanismen gegebenenfalls vollig anders, d. h. auch der Einfluss der Posi-
tionierung macht sich anders bemerkbar, so dass sich die endgiiltige Drahtpositionierung von dem
betrachteten Beispiel unterscheiden kann. Letztlich ist an dem Beispiel aber klar erkennbar, dass
fiir eine Minimierung der Gesamtverluste eine detaillierte ortsabhingige Berechnung der einzelnen
Verlustmechanismen erforderlich ist.

9.4 Optimierungsmoglichkeiten bei Folienwicklungen

Bei Folienwicklungen entstehen im Zusammenhang mit den Kernen im Wesentlichen
zwei Probleme, die besondere Beachtung verdienen. Zum einen sind das die Randeffekte,
d.h. die in Abb. 4.45 bereits dargestellte extrem hohe Stromdichte an den Folienrédn-
dern, die jetzt durch die Ndhe zum Kern beeinflusst wird, und zum anderen sind es die
Luftspaltfelder. Diese stehen zum groflen Teil senkrecht zur Folie und verursachen grofle
Wirbelstrome und damit auch extrem hohe Verluste (s. Abb. 4.46).

Betrachten wir zunichst die Randeffekte. Diese treten als Folge der endlichen Folien-
breite und der damit verbundenen radialen, d. h. senkrecht zur Folie stehenden Feldkom-
ponente auf. An dem Feldbild in Abb. 4.33a ist diese Situation sehr gut zu erkennen. Durch
die Hinzunahme des Kerns entsteht eine Ubergangsstelle zwischen Kern und Wickelfens-
ter, an der sich die Permeabilitit um mehrere Zehnerpotenzen dndert. Das bedeutet, dass
die magnetischen Feldlinien praktisch senkrecht auf die hochpermeable Kernoberfliche
auftreffen miissen. Lisst man also den Abstand zwischen Folienrand und Kern auf bei-
den Seiten der Folie nach null gehen, dann verschwindet die radiale Feldkomponente.
Der Kern wirkt wie ein Spiegel fiir die stromdurchflossene Folie und die Anordnung wird
unabhingig von der tangential zur Folie verlaufenden Koordinate, so dass sich die Be-
rechnung wieder auf ein eindimensionales Problem vereinfacht. Die hohen zusitzlichen
Verluste lassen sich also reduzieren, wenn es gelingt, die zur Folie senkrechten Feldkom-
ponenten zu minimieren. Dieser Gedanke bildet die Grundlage fiir all die Strategien, die
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Abb. 9.18 Reduzierung der
Proximityverluste durch Mini-
mierung der Randeffekte

darauf abzielen, durch geschickte Formgebung der Folien diese hohen Verluste zu vermei-
den.

Betrachtet man die in Abb. 9.18 dargestellte Folienspule mit einem U-Kern, dann ist
zu erkennen, dass die Folien nur zu einem kleinen Teil dem hochpermeablen Material
gegeniiberstehen. Eine deutliche Verbesserung der Situation ldsst sich nach [3] dadurch
erreichen, dass die Kernform so abgeédndert wird, dass der gesamte Folienrand an hochper-
meables Material angrenzt. Der magnetische Fluss wird mehr in die Richtung tangential
zur Folie gezwungen. Die daraus resultierende Reduzierung der radialen Feldkomponente
flihrt zu geringeren Proximityverlusten an den Folienrdndern.

Ein anderer Ansatz besteht darin, die Folienbreite liber das Wickelpaket zu variieren.
Die Randeffekte sind besonders an den Ecken des Wickelpakets, d. h. bei den inneren und
duBeren Folien stark ausgeprigt. Reduziert man die Breite dieser Folien, dann kdnnen die
Bereiche mit extrem hoher Verlustleistungsdichte vermieden werden. Durch entsprechen-
de Simulationen kann die Formgebung fiir das Wickelpaket optimiert werden [5], indem
die Breite fiir jede einzelne Windung im Zusammenspiel mit den Breiten aller anderen
Windungen optimiert wird.

Das zweite Problem sind die Verluste infolge des Luftspaltfeldes. Die bereits in
Abb. 9.10 gezeigten Effekte sind bei den Folien aufgrund deren Abmessung noch stér-
ker ausgeprigt. Die Losungsmoglichkeiten sind prinzipiell die gleichen wie bei den
Runddrihten. Aussparungen bei den Folien in der Niahe des Luftspalts bieten auch hier
die Moglichkeit, die Breite der Aussparung individuell fiir jede einzelne Windung zu
optimieren [4].

9.5 Stabkernspulen

Eine besondere Situation stellt sich bei den Stabkernspulen ein. Diese bestehen aus ei-
nem zylinderférmigen Stab aus hochpermeablem Material, dessen Linge grof3 gegeniiber
seinem Durchmesser ist und der von den Windungen umschlossen wird. Bei dieser An-
ordnung bildet der gesamte Aufenraum den Luftspalt, d.h. die magnetische Feldstirke
wird von dem Stab in den AufBlenraum verdringt. Betrachten wir wieder den Einfluss der
Kernform auf die Proximityverluste in den Windungen, dann sind auch hier die Win-
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Abb. 9.19 Stabkernspule mit unterschiedlichen Wickelgeometrien

dungen in der Nihe der Ubergangsstelle zwischen Stabende und Luftbereich der groBten
magnetischen Feldstirke ausgesetzt. Die grofiten Proximityverluste treten somit in den
Windungen in der Nihe der Stabenden auf [6].

Fiir die Auswertung wurde ein Ferritstab mit der Linge 15 mm, dem Durchmesser
5 mm und mit einer Permeabilitét von p, = 2000 zugrunde gelegt. Der verwendete Rund-
draht besitzt einen Durchmesser von 0,5 mm, die Windungszahl wurde in allen Féllen so
angepasst, dass sich jeweils die gleiche Induktivitit einstellt.

Die konventionelle Wickelanordnung zeigt die Abb. 9.19a. Zur Vermeidung der ho-
hen Proximityverluste in der Ndhe der Stabenden sollten sich in diesem Bereich keine
Windungen befinden. Die Teilbilder b, ¢ und d zeigen verschiedene Mdglichkeiten, die
Wicklungsverluste insgesamt zu reduzieren. Fiir ein Ersatzschaltbild, bestehend aus einer
RL-Reihenschaltung, sind die berechneten Werte fiir die vier Anordnungen in Tab. 9.1
zusammengestellt.

Aus den Ergebnissen erkennt man, dass sich die Wickelgeometrien in den verschie-
denen Frequenzbereichen unterschiedlich auswirken. Die Anordnung a zeigt den grofiten
Anstieg der Verluste mit der Frequenz sowie den gleichzeitig stirksten Abfall der Induk-

Tab. 9.1 Kenndaten der Spule, jeweils gleiche Induktivitit

a b c d
Windungszahl | 156 143 144 145
L/pH  R/Q L/pH  R/Q L/pH R/Q L/pH  R/Q
1kHz 320 0,337 |321 0,327 320 0,335 319 0,345
10kHz 320 0,664 | 321 0,556 | 320 0,547 319 0,543
100kHz 297 242 305 16,3 305 15,3 305 14,8

1 MHz 233 1423 265 84,1 266 84 265 98,2
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tivitdt und ist somit die ungiinstigste Losung. Die fiir die Anwendung optimale Lésung
hingt wegen der unterschiedlichen frequenzabhingigen Widerstinde und der dadurch
entstehenden Verluste von der Stromform, d. h. von dem Gleichanteil und dem Oberwel-
lenspektrum ab.

9.6

Moglichkeiten zur Reduzierung der Wicklungsverluste

In Ergiinzung zum Abschn. 4.7 konnen mit den vorstehenden Ergebnissen einige weitere
Punkte zur Minimierung der Proximityverluste aufgelistet werden.

e Allgemeine Hinweise:

Bei gleicher Fliche des Kernquerschnitts fiihren Kerne mit rundem Schenkel-
querschnitt zu kiirzeren Windungslidngen, verglichen mit rechteckformigen Quer-
schnittsformen.

Es sollte sich kein leifdhiges Material in Bereichen mit hoher magnetischer Feld-
stirke befinden. Das betrifft die Positionierung von Windungen im Wickelfenster,
die Formgebung von Folien sowie die Anschliisse zu den Wicklungsenden.

Der Abstand zwischen Wicklung und Luftspalt sollte moglichst grof sein.
Vorteilhaft ist die Aufteilung des Gesamtluftspalts in viele einzelne kleine Luftspal-
te.

Optimal ist ein Verzicht auf diskrete Luftspalte. Eine gleichméBige Verteilung des
Luftspalts bedeutet, dass der Mittelschenkel aus einem Material mit geringer Per-
meabilitiit realisiert werden sollte.

e Drahtwicklungen:

Die Lagenbreite sollte moglichst bis zum Kern ausgedehnt werden (vgl. Abb. 9.9).
Windungen sollten nicht in der Nidhe der Trennebenen positioniert werden, bei de-
nen der magnetische Fluss vom hochpermeablen Material in den Luftbereich tiber-
tritt (vgl. Abb. 9.12a).

Windungen sollten im Wickelfenster so positioniert werden, dass sich ein guter
Kompromiss zwischen rms- und Proximityverlusten ergibt, die Skinverluste sind
bei dieser Betrachtung meistens vernachléssigbar (vgl. Abb. 9.17).

Gegebenenfalls sollten Wickelkorper mit entsprechender Aussparung in der Néhe
des Luftspalts oder mit grolerem Durchmesser verwendet werden.

e Folienwicklungen:

Der Abstand zwischen dem Folienrand und dem Kern sollte minimiert werden.
Folien sollten auf beiden Seiten von einem hochpermeablen Kern eingeschlossen
sein (vgl. Abb. 9.18).

Auf den Folien senkrecht stehende Feldkomponenten sollten minimiert werden,
z.B. durch Variation der Folienbreite tiber das Wickelpaket.

Dazu gehort auch die Aussparung der Folien in Luftspaltnihe. Das betrifft insbe-
sondere die inneren Folienwindungen.
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Zusammenfassung

Nachdem wir in den vorangegangenen Kapiteln ausschlieBlich Spulen betrachtet ha-
ben, werden wir jetzt einen weiteren Schritt in Richtung Verallgemeinerung gehen,
indem wir induktive Bauteile mit mehreren Wicklungen, d. h. einer Primér- und einer
oder mehreren Sekundirseiten, betrachten. Wichtig sind dabei vor allem zwei Aspekte,
zum einen der Einfluss der Sekundirseiten auf die Kern- und Wicklungsverluste und
zum anderen die Kopplung zwischen den einzelnen Wicklungen und deren Einfluss
auf die Ersatzschaltbilder.

10.1 Der Zweiwicklungstransformator

Zum Einstieg in dieses Kapitel betrachten wir den Transformator in Abb. 10.1 mit einer
Primir- und einer Sekundérseite. Die beiden Wicklungen besitzen die Windungszahlen N,
und N, sowie die Selbstinduktivititen L;; und L. Der Strom auf der Primirseite ruft im
Kern einen magnetischen Fluss hervor, der mit dem verursachenden Strom rechtshindig
verkniipft ist. Aufgrund der sehr hohen Permeabilitit des Kernmaterials wird der Fluss im
Kern gefiihrt, d. h. bis auf einen geringen als Streufluss bezeichneten Anteil wird fast der
gesamte Fluss auch die Sekundédrwicklung durchsetzen.

Die zeitliche Anderung des Flusses induziert im Sekund:rkreis eine Spannung, die bei
geschlossenem Ausgangskreis zu einem Strom in der Sekundidrwicklung fiihrt, der seiner-
seits einen Fluss verursacht. Dieser Fluss ist nach der Lenzschen Regel dem Fluss infolge
des primédren Stroms entgegengerichtet und ebenfalls rechtshiandig mit dem verursachen-
den Strom verkniipft. Auch dieser Fluss teilt sich auf in den iiberwiegenden Anteil, der
auch die primédre Wicklung durchsetzt und einen Streufluss. Diesen Gedankengang mit
der wechselseitigen Induktionswirkung kann man beliebig oft weiterfiihren. Resultierend
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Abb.10.1 Transformator mit
Primiér- und Sekundirseite

R

R
g 2

wird sich auf der Primérseite ein Strom einstellen, den wir mit i; bezeichnen und der
den Fluss ®; hervorruft. Den Streufluss bezeichnen wir mit ®;. Fiir die entsprechenden
GroBen auf der Sekundirseite verwenden wir den Index 2.

Die Anwendung des Induktionsgesetzes (1.29) auf die beiden Stromkreise liefert die
Beziehungen

. d
—uy + Rii; = _Eq)l,gex =~ [qu)l Ny (D, — D))

Ry =~ @ =~ [N (@ = B) + Noa] . (10.1)
wobei in der eckigen Klammer auf der rechten Gleichungsseite der gesamte mit der je-
weils betrachteten Wicklung verkettete Fluss steht. Dabei wird vorausgesetzt, dass der
Fluss @, alle Ny Windungen der Primirseite und der Fluss ®, alle N, Windungen der
Sekundarseite durchsetzt. Nach einer Umstellung dieser Gleichungen erhalten wir die fol-
gende Darstellung

d d d d
=R+ — (N D) — — [N (P o) =R+ —®,— —@
Uo 11 dt( 1P1) dt[ 1 (P — D)) 11 ar 11 ar 12
0——R'——d[N(<I> - & )]+—d(N<I>)——R'——d<I> +—d<I> (10.2)
i s 1 . .
202 QU 2 (P sl a 2@ 202 QU 21 QU 22

Bei den doppelt indizierten Fliissen kennzeichnet der erste Index jeweils die Wicklung, die
vom Fluss durchsetzt wird, der zweite Index kennzeichnet den Strom, der den betreffenden
Flussanteil hervorruft. Mithilfe der Beziehung (2.16) erhalten wir das Gleichungssystem

Riv+ Lo 1,92 gy, 0 22
uo = Riiy 11— dt 12 @ 1i1 “dt ar
d12 . d d12

0= Rzlz—Lzl —I— Lyp— i = Ryir, — M — ar + Lyp— a (10.3)

Dieses unterscheidet sich von der Gl. (2.28) durch die negativen Vorzeichen vor den
Gegeninduktivititen L, = Lp; = M, da sich die beiden Fliisse durch eine Wicklung
gegensinnig iiberlagern (vgl. die Bemerkung im Anschluss an GI. (2.28)).

Eine anschaulichere Darstellung erhélt man durch die Ableitung von Ersatzschaltbil-
dern, die dazu beitragen, ein besseres Verstindnis fiir das physikalische Verhalten des
realen Bauteils zu entwickeln. Ausgehend von dem Gleichungssystem (10.3) lésst sich das
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Abb.10.2 Induktives Ersatz- R, La=Lu-iM jJ; Lo=Ly-Mlii
schaltbild fiir den verlustlosen
Zweiwicklungstransformator

7i (frei wihlbar)

in Abb. 10.2 dargestellte Ersatzschaltbild mit der Hauptinduktivitéit L, und den beiden der
Primérseite bzw. der Sekundérseite zugeordneten Streuinduktivitidten Ly, und Ly, ableiten.
Der im Schaltbild enthaltene ideale Transformator (vgl. Abb. 10.9) mit dem Ubersetzungs-
verhiltnis # ist notwendig zur Realisierung der in der Ausgangsanordnung vorhandenen
galvanischen Trennung zwischen Eingangs- und Ausgangskreis.

Das Gleichungssystem (10.3) enthilt nur die drei Werte Ly, Ly, und M zur Beschrei-
bung des Transformators. Das Ersatzschaltbild mit den vier unabhingigen Parametern Ly,
L1, Ly> und i ist durch die drei Parameter der GI. (10.3) unterbestimmt, d. h. einer der vier
Parameter kann frei gewihlt werden. Es lisst sich leicht zeigen, dass die beiden Maschen-
gleichungen bei der Schaltung in Abb. 10.2 identisch sind mit dem Gleichungssystem
(10.3), sofern die Zusammenhénge

M
Lh = MM, le = Lll — 1M und Lsz = L22 - - (104)
u

gelten. Dem Ubersetzungsverhiltnis i kann ein beliebiger Wert zugewiesen werden, da es
in den Maschengleichungen nicht enthalten ist. Das bedeutet aber auch, dass die Streuin-
duktivititen in Gl. (10.4), deren Werte von der willkiirlich gewihlten GroBe i abhidngen,
nicht dem Streufluss auf der Primir- bzw. Sekundérseite zugeordnet werden konnen. Um
dennoch einen moglichst engen Zusammenhang zwischen der physikalischen Realitidt und
dem Ersatzschaltbild herzustellen, verwendet man bei gut gekoppelten Wicklungen in
der Praxis tiblicherweise das wirkliche Windungszahlenverhiltnis ii = N;/N, (s. auch
Gl. (10.13)).

10.2 Die Koppelfaktoren

Sind mehrere Spulen (Stromkreise) magnetisch miteinander gekoppelt, dann fiihrt die Be-
schreibung immer auf ein gekoppeltes Gleichungssystem, wie z.B. in den Gln. (2.28)
bzw. (10.3). Sein Aufbau ist unabhiingig von der Geometrie der Anordnung und auch von
den Eigenschaften der verwendeten Materialien. Anders angeordnete Leiterschleifen und
andere Kernformen bzw. -materialien beeinflussen lediglich die Werte der Induktivitéten.

Der Wert der Gegeninduktivitdt M hingt nur davon ab, welcher Anteil des von einer
Schleife insgesamt erzeugten magnetischen Flusses die andere Schleife durchsetzt. Diese
Kopplung zwischen den beiden Schleifen kennzeichnet man durch sogenannte Koppelfak-
toren, die das Verhiltnis von dem durch beide Schleifen hindurchtretenden Fluss zu dem
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gesamten von einer Schleife erzeugten Fluss angeben. Mit den bisherigen Bezeichnungen
gilt!
Dy M (O M

Kz]z— —  und K12:—:—.
®n  Lxn

- (10.5)
@ Ly

Diese Koppelfaktoren kdnnen je nach Form der beiden Leiterschleifen oder je nach An-
zahl der Windungen N; und N, sehr unterschiedliche Werte annehmen (vgl. folgendes
Beispiel). Aus diesem Grund werden die beiden Koppelfaktoren oft so definiert, dass nicht
die Gesamtfliisse durch die Schleifenflichen, sondern die durch die jeweiligen Windungs-
zahlen dividierten Fliisse ins Verhiltnis gesetzt werden. Die so definierten Koppelfaktoren
sind dann betragsmifig immer kleiner oder gleich eins. Diese Methode versagt aber, wenn
die Leitergeometrie die Identifikation abzdhlbarer Windungen nicht erlaubt, sie ist selbst
dann problematisch, wenn die einzelnen Windungen wie bei den Luftspulen in Kap. 2
von deutlich unterschiedlichen Fliissen durchsetzt werden. Auf den Koppelfaktor k in
Gl. (10.6) haben diese unterschiedlichen Definitionen keine Auswirkung, er ist in beiden
Fillen gleich.

Fiir die Praxis reicht zur Beschreibung der Kopplung zwischen den beiden Schleifen
ein einziger Zahlenwert aus. Man bildet daher aus den beiden gegebenenfalls sehr un-
terschiedlichen Werten (10.5) das geometrische Mittel. Dieses ist unabhédngig von den
Windungszahlen betragsmifig immer kleiner oder gleich eins

M
k=ki»=ky=xVKnKy = ﬁ mit |k| <1, (10.6)
11422

so dass das Gleichungssystem (10.3) auch in der Form

uo— Riiy ) _ Ly —ki/LuLly \ d [ (10.7)
—Roiy —ki2~/L11Ly Ly dr \ i,

geschrieben werden kann. Fiir den verallgemeinerten Fall mit mehreren Wicklungen wer-
den die Koppelfaktoren entsprechend Gl. (10.6) durch die Beziehung
ik

M .
k,‘k = kk,- =K Ky = \/L——L mit |kik| <1 (10.8)
iilekk

definiert. Der theoretische Grenzfall |k| = 1 bedeutet perfekte Kopplung, der andere
Grenzfall k = 0 bedeutet keine Kopplung. In diesem Fall konnen die Wicklungen wie
unabhingige Spulen behandelt werden.

Wir betrachten noch einmal das Schaltbild in Abb. 10.2 und wihlen das Ubersetzungs-
verhiltnis ii = (L;/La,)"/?. Sind die Wicklungen auf den gleichen Schenkel eines Kerns

! Wir verwenden an dieser Stelle GroBbuchstaben K zur Unterscheidung von den mit gleichen Indi-
zes gekennzeichneten und in Gl. (10.8) definierten Koppelfaktoren k.
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Abb. 10.3 Induktives Ersatz-
schaltbild fiir den verlustlosen
Zweiwicklungstransformator

gewickelt, d. h. der magnetische Leitwert ist fiir beide Wicklungen gleich, dann ist die-
ses Verhiltnis nach Gl. (5.26) identisch zu #i = N;/N,. Mithilfe des Koppelfaktors nach
GIL. (10.6) konnen die Induktivitdtswerte in den Gln. (10.4) auf die folgende Form gebracht
werden

/L
Ly=kLy.Ly=0—k)L;; und Lyp=(1—k)Ly mit ii= zﬂ.(mg)
22

Das zugehorige Schaltbild ist in Abb. 10.3 dargestellt. Fiir Koppelfaktoren k—1 ver-
schwinden die beiden Streuinduktivititen. In diesem Fall entspricht das Verhiltnis der
Klemmenspannungen dem tatséchlichen Windungszahlenverhiltnis u, /u; = N,/N;.

Beispiel
Als Beispiel fiir die Berechnung der Koppelfaktoren (10.5) betrachten wir eine An-
ordnung mit zwei Wicklungen mit den Windungszahlen Ny = 9 und N, = 16

(s. Abb. 10.4). Zur Vereinfachung sei angenommen, dass alle Windungen einer Wick-
lung so dicht beieinander liegen, dass der Fluss durch diese Windungen infolge des
Stroms in der anderen Wicklung identisch ist.

Im ersten Schritt nehmen wir einen Strom i(¢) in der Wicklung 1 an und betrachten
entsprechend Abb. 10.5 den Fluss durch die von der Wicklung 2 aufgespannte Quer-
schnittsflache AB.

Bezeichnen wir den von einer einzelnen Windung hervorgerufenen Fluss mit @,
dann betrigt der insgesamt von der Wicklung 1 erzeugte Fluss ®; = N;®. Wir konnen
diesen Fluss interpretieren als die Summe aller Feldlinien durch die von einer strom-
fiihrenden Windung aufgespannte Querschnittsfliche. Der insgesamt mit der Wicklung
1 verkettete Fluss ist dann ®;; = N;®; = N;®. Als Folge der nicht perfekten Kopp-
lung wird nur ein Teil des Flusses ®; entsprechend Abb. 10.5 die Querschnittsfliche

Abb.10.4 Zur Berechnung A
der Koppelfaktoren

338 58 v
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Abb.10.5 Feldlinienbild einer
Stromschleife

AB einer Windung der zweiten Wicklung durchsetzen. Mit dem Faktor £ < 1 kénnen
wir ihn mit ®; — &, = & | bezeichnen. Der mit der Wicklung 2 verkettete Fluss ist
dann @21 = Nz E q)l = SNZ Nl CD, so dass mit Gl. (105) K21 = ENZ/NI gllt

Unter der Annahme gleicher Schleifenformen bei beiden Wicklungen erzeugt ein
Strom i() in der Wicklung 2 die gleiche Feldverteilung, d.h. es gilt &, = N, und
fiir den mit der Wicklung 2 verketteten Fluss ®,, = N, P, = N%dl Eine Windung der
Wicklung 1 wird von dem Fluss & ®, durchsetzt und mit dem insgesamt mit der Wick-
lung 1 verketteten Fluss @, = N; £ &, = £ N} N, © gilt fiir den zweiten Koppelfaktor
K1y = §Ni/Ns.

Man erkennt, dass die beiden Faktoren K|, und K3 in Abhéngigkeit vom Verhéltnis
der Windungszahlen sehr unterschiedliche Werte annehmen konnen. Fiir das Zahlen-
beispiel gilt K1, = 9£/16 und K, = 16&/9. Fiir den Koppelfaktor (10.6) gilt aber
ki, = & und dieser Wert ist betragsméBig kleiner als 1.

10.3 Vereinfachte Ersatzschaltbilder

Die freie Wahl des Wertes i in der Schaltung in Abb. 10.2 bietet die Moglichkeit, das
Ersatznetzwerk zu vereinfachen. Mit der Festlegung i = M/L,, verschwindet die sekun-
dirseitige Streuinduktivitdt nach Gl. (10.4). Fiir die beiden anderen Induktivititen erhalten
wir die Werte

M? M L
Li=—"2 Ly und Lg=(1-k)Ly mit ii=— =k [~
Ly Ly Ly

(10.10)

und somit das vereinfachte Netzwerk in Abb. 10.6.

Abb.10.6 Vereinfachtes
Ersatzschaltbild fiir den ver-
lustlosen Transformator
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Abb.10.7 Vereinfachtes
Ersatzschaltbild fiir den ver-
lustlosen Transformator

Den bei der verbleibenden Streuinduktivitit auftretenden Faktor 1 — k> bezeichnet man
als Streugrad oder Streuung

o=1-—k> mit 0<o<1. (10.11)

Eine grofle Streuung ist gleichbedeutend mit einer geringen Kopplung und umgekehrt. Ist
o = 0,d.h. k> = 1, dann spricht man von einem fest gekoppelten Transformator. Wird der
Koppelfaktor deutlich kleiner als 1, dann spricht man von einem lose gekoppelten Trans-
formator. Im Grenzfall o = 1 bzw. k = 0 sind die beiden Wicklungen vdllig entkoppelt
und verhalten sich wie unabhingige Spulen.

Als weitere Moglichkeit kann das Ubersetzungsverhiltnis zu i = L;; /M gewihlt wer-
den. In diesem Fall verschwindet die primirseitige Streuinduktivitit und fiir die beiden
anderen Induktivitdten erhalten wir mit Gl. (10.4) die Werte

MZ
Ly=iM =Ly und Lo=Lyn—— 1 (1= k?) Ly (10.12)

11
.. Ly 1 Ly
mit fi=—=—,/—
M~ k\ 1,

und somit das vereinfachte Netzwerk in Abb. 10.7.
Bei perfekter Kopplung bzw. verschwindender Streuung sind die beiden gewihlten
Ubersetzungsverhiltnisse identisch

ML L N
= =2 o 2O T (10.13)
Ly M Ly N,

Aus dem resultierenden Ersatzschaltbild in Abb. 10.8 ist unmittelbar zu erkennen, dass
die Spannungen an den Eingangs- bzw. Ausgangsklemmen des Transformators im glei-
chen Verhiltnis stehen wie die Windungszahlen von primérseitiger und sekundirseitiger
Wicklung. In diesem Fall stimmt das Spannungsverhiltnis mit dem Ubersetzungsverhilt-
nis tiberein uy /u;, = 1.

Ein weiterer Schritt hin zu einem nochmals vereinfachten Netzwerk, jetzt zum idea-
len Transformator, erfordert das Verschwinden der Hauptinduktivitit. Wenn in diesem
Querzweig kein Strom mehr flieen soll, dann muss die Induktivitédt unendlich grof3 wer-
den. Das bedeutet, dass der magnetische Leitwert des Kerns und damit die Permeabilitit
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Abb. 10.8 Ersatzschaltbild
fiir den verlustlosen streufreien
Transformator

unendlich grofl werden miissen. Da die eingangsseitig vom Transformator aufgenommene
Leistung unmittelbar auf der Ausgangsseite an den Verbraucher abgegeben wird, stehen
Eingangs- bzw. Ausgangsstrom des Transformators im umgekehrten Verhiltnis wie die
Windungszahlen von primirseitiger und sekundirseitiger Wicklung. Zusammengefasst
gelten beim idealen Transformator die Gleichungen

up b A

= - = :tii, i =— und Mlil = uZig. (1014)
Uy 0y N,

Je nach Wickelsinn der Sekundédrwicklung bezogen auf den Wickelsinn der Primérwick-
lung ergeben sich zwei Moglichkeiten, die zusammen mit dem dreidimensionalen Aufbau
in Abb. 10.9 angegeben sind.

Mithilfe der Gleichungen (10.14) kann eine Impedanz von der einen Seite des idealen
Transformators gemél der Beziehung
Z, = f—ll = Z% =iz, bow. Z,==Z, (10.15)

auf die andere Seite transformiert werden. Widerstidnde R und Induktivititen L werden bei
der Transformation von der Sekundér- auf die Primérseite wegen Zgr = Rbzw. Z; = joL
mit ii*> multipliziert, Kapazititen C werden wegen Z¢ = 1/jwC durch #i? dividiert.

In der Abb. 10.9 sind jeweils einer der Eingangs- bzw. Ausgangsanschliisse mit einem
Punkt markiert. Diese Punkte sollen den Wickelsinn verdeutlichen fiir den Fall, dass nicht

Abb.10.9 Idealer Transfor- A—
mator h _ [
—r
ull — N
-
|
A—

i = -ul/uzz—iz/il
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die dreidimensionale Anordnung entsprechend der linken Seite in der Abbildung, sondern
das Ersatzschaltbild entsprechend der rechten Seite dargestellt ist. Ist das Potential an
dem Eingangsanschluss mit Punkt hoher als an dem anderen Eingangsanschluss, dann
ist auch das Potential an dem Ausgangsanschluss mit Punkt hoher als an dem anderen
Ausgangsanschluss. Fiir den Transformatorbetrieb bedeutet das, dass ein Primérstrom,
der eingangsseitig in den markierten Anschluss hineinfliet (der Transformator wirkt als
Verbraucher gegeniiber der Quelle), als Sekundérstrom an dem markierten Anschluss aus
dem Transformator herausfliefit (der Transformator wirkt als Quelle fiir den Verbraucher
auf der Ausgangsseite).

In der Praxis besteht das Ziel sehr oft darin, die Transformatoren mit moglichst geringen Verlusten
und sehr guter Kopplung zu realisieren. Insofern beschreiben die bisher abgeleiteten Ersatzschalt-
bilder das Verhalten dieser Komponenten bereits sehr gut. Zwar kann mit diesen Netzwerken das
Verhalten der Transformatoren gut abgeschétzt werden, fiir eine Optimierung sind diese Schaltbilder
allerdings nicht unbedingt geeignet. Wir werden daher in Kap. 11 ausfiihrlichere Ersatzschaltbilder
auch unter Einbeziehung kapazitiver Einfliisse betrachten.

10.4 Der Dreiwicklungstransformator

In diesem Abschnitt betrachten wir den verlustlosen Dreiwicklungstransformator, der un-
ter der Voraussetzung, dass alle Fliisse durch eine Schleife gemall Abb. 2.7 in die gleiche
Richtung gezihlt werden, durch das Gleichungssystem

Uy Ly Mp M d i
u | =\| My Lypn My |- au in (10.16)
U3 Mz My Las i3

beschrieben wird. Diese Induktivitdtsmatrix enthélt 6 unabhéngige Werte zur Bestimmung
der GroBen im Ersatzschaltbild (ESB). Das in Abb. 10.10 angegebene ESB ist analog zur
Abb. 10.2 aufgebaut mit dem Unterschied, dass jetzt zwei sekundérseitige Streuinduktivi-
titen Ly, und L3 sowie zwel Ubersetzungsverhéltnisse 1> und ;3 auftreten.

Die Anwendung der Kirchhoffschen Gleichungen liefert die drei Beziehungen

1 1
U Lg + Ly o Ln wLn q i
1 1 i i
Uy | = EL’I Ly + th Tiaiiz ol 2| (10.17)
Uz %Lh ﬁ;ﬁSLh L+ ﬁ%Lh i3
3

aus denen durch Vergleich mit der Gl. (10.16) die Zusammenhinge

Lg =Ly —MpuMiz/Mss, Ly = Lo — MixMy/Mi3, Lz = Liz — MizMs/ M
Ly = MyM3/M», lip = M3/ My, li3 = Myy/ Mo
(10.18)
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Abb. 10.10 Induktives Ersatz-
schaltbild fiir den verlustlosen
Dreiwicklungstransformator

folgen. In diesem Fall enthilt das ESB genau 6 unbekannte Groflen, die eindeutig mit dem
Gleichungssystem (10.16) bestimmt werden konnen. Ein Freiheitsgrad existiert bei dem
betrachteten Ersatzschaltbild fiir den Dreiwicklungstransformator nicht mehr.

Fiir Transformatoren mit mehr als drei Wicklungen ist es nicht mehr moglich, geeigne-
te Ersatzschaltbilder durch Hinzunahme weiterer Sekundirseiten dhnlich dem Ubergang
von der Abb. 10.2 zur Abb. 10.10 aufzustellen. Beim Ubergang auf vier Wicklungen
kommen vier weitere unabhingige Werte in der Induktivitdtsmatrix (10.16) hinzu, eine
weitere Sekundirseite bedeutet aber nur die beiden neuen Werte L4 und ii4. Damit wire
das ESB iiberbestimmt. Abgesehen von speziellen Sonderfillen, bei denen die bisherige
Vorgehensweise weiterhin anwendbar ist [5], besteht natiirlich immer die Moglichkeit,
durch Hinzufiigen von weiteren Netzwerkelementen die Anzahl der zu bestimmenden
Parameter im Ersatzschaltbild in Ubereinstimmung mit der Anzahl der unabhiingigen
Werte in Gl. (10.16) zu bringen. In [6] werden ausgehend vom ESB fiir den Dreiwick-
lungstransformator bei jeder weiteren Wicklung auf der Sekundirseite Kopplungen mit
den bisherigen Sekundirseiten eingefiigt. Damit ldsst sich fiir beliebige Wicklungszah-
len immer eine eindeutige Zuordnung gewihrleisten. In anderen Literaturstellen wie z. B.
in [1, 4] werden alternative Netzwerktopologien beschrieben, die ebenfalls unabhéingig
von der Anzahl der Wicklungen verwendet werden konnen. Wir werden auf diese Mog-
lichkeiten in Abschn. 11.3 nochmals zuriickkommen.

10.5 Die messtechnische Bestimmung der Netzwerkparameter

Zur Bestimmung der Werte fiir die Komponenten in den Ersatzschaltbildern sind naturge-
mif mehrere Messungen erforderlich. Prinzipiell kann die Eingangsimpedanz an jedem
Klemmenpaar gemessen werden, wobei an den jeweils anderen Klemmenpaaren beliebige
Ausgangsimpedanzen angeschlossen sein konnen. Die Interpretation der Messergebnisse
ist allerdings am einfachsten, wenn als Ausgangsimpedanzen die Grenzfille Leerlauf bzw.
Kurzschluss verwendet werden.

Betrachten wir zunichst den Zweiwicklungstransformator. Aus der Impedanzmessung
an den Eingangsklemmen bei offenem Ausgang erhilt man aus dem Imaginérteil der
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Impedanz nach Abb. 10.6 die primérseitige Selbstinduktivitidt L;;. Aus der Impedanzmes-
sung an den Ausgangsklemmen bei offenem Eingang folgt analog die Selbstinduktivitét
L. Diese Messungen miissen in einem Frequenzbereich stattfinden, in dem die Impedanz
linear mit der Frequenz ansteigt, der Phasenwinkel also bei 90° liegt. Bei zu niedrigen
Frequenzen dominiert der ohmsche Anteil, bei zu hohen Frequenzen wird das Ergebnis
zu stark von der Wicklungskapazitit mit beeinflusst, die mit der Induktivitit einen Re-
sonanzkreis bildet. Ein weiterer Punkt ist zu beachten: Diese Induktivititen hingen von
der Permeabilitdt des Kernmaterials und damit von der Aussteuerung, d. h. dem Wert des
Stroms sowie der Temperatur ab.

Zur Bestimmung des Koppelfaktors kann die Impedanz auf der Eingangsseite bei kurz-
geschlossenem Ausgang gemessen werden. Unter der Voraussetzung eines idealen Kurz-
schlusses messen wir nach Abb. 10.6 die Streuinduktivitit gemil dem Ausdruck (1 —
kz) Ly, . Die Division durch die primirseitige Selbstinduktivitét Ly, liefert direkt den Streu-
grad 0 = 1 — k* bzw. durch Auflosen nach k den Koppelfaktor. Die Messung auf der
Ausgangsseite bei kurzgeschlossenem Eingang liefert den Wert (1—k?) L,,, aus dem eben-
falls k£ berechnet werden kann. Ein idealer Kurzschluss lidsst sich aber nicht realisieren,
zumal auch die Verlustwiderstinde in die Messungen eingehen. Die daraus entstehenden
Messfehler sind dann gegebenenfalls nicht mehr vernachlissigbar.

Als Alternative kann auch das Spannungsiibersetzungsverhiltnis u, /u; bei offener Se-
kundirseite gemessen werden. In diesem Fall spielt die sekundirseitige Streuinduktivitit
wegen i, = 0 keine Rolle. Aus Abb. 10.3 erhalten wir die folgenden Zusammenhénge und
damit eine weitere Beziehung zur Bestimmung von k

k =
B kL up \ Ly

—_— = =k
Uy kL +(1—k)Ly

(10.19)

iug _ [Luus _ [Lius
uj Ly u Ly u uy [Ly
— -

In der Praxis werden die aus unterschiedlichen Messungen abgeleiteten k-Werte nicht
perfekt iibereinstimmen, so dass eine geeignete Mittelung notwendig ist.

Da die Streuinduktivititen im Wesentlichen durch den Fluss bestimmt werden, der in
weiten Teilen der Wegstrecke durch Luft verlduft, sind diese Werte relativ konstant und un-
abhingig von den nichtlinearen Eigenschaften des Ferritmaterials. Bei Sittigung wird die
Hauptinduktivitit deutlich kleiner, die Streuinduktivititen sind davon kaum beeinflusst.
Der aus der Division der beiden Messergebnisse bestimmte Koppelfaktor hingt also von
dem Messstrom bei der Leerlaufmessung ab (vgl. dazu die Abb. 6.6).

Beim Dreiwicklungstransformator ergeben sich weitere Messmoglichkeiten. Wird an
der einen Sekundirwicklung eine sinusformige Spannung u; angelegt und gleichzeitig
sowohl die Primir- als auch die andere Sekundédrwicklung im Leerlauf betrieben, dann
tritt kein Spannungsabfall an den Streuinduktivitdten Lg; und Ly, auf, so dass das Ver-
hiltnis aus den beiden Leerlaufspannungen u; /u, direkt dem Ubersetzungsverhiltnis ii,
entspricht. Die Messung von i3 erfolgt auf analoge Weise.
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Zur Messung der vier Induktivititswerte ergeben sich vielfdltige Mdoglichkeiten. Die
Messung kann an drei Eingéngen erfolgen mit Kurzschluss oder Leerlauf an den beiden
jeweiligen Ausgingen, so dass wir insgesamt 12 Kombinationen erhalten. Meistens ver-
zichtet man auf die Messungen, bei denen beide Ausgéinge gleichzeitig kurzgeschlossen
werden, so dass noch immer acht Messungen verbleiben. Werden mehr als vier Messun-
gen durchgefiihrt, dann bietet es sich an, die vier Induktivititswerte so zu mitteln, dass die
Summe der Fehlerquadrate (Abweichungen zwischen Messwert und berechneten Werten)
tiber alle Messergebnisse minimiert wird.

10.6 Die Berechnung der Streuinduktivititen

Eine Moglichkeit zur Bestimmung der Selbst- und Gegeninduktivitdten mithilfe von ma-
gnetischen Netzwerken ist in Abschn. 5.1 beschrieben. Mit diesen Ergebnissen ist die
Berechnung der Streuinduktivititen wegen der Differenzbildung von anndhernd gleich
groflen Zahlen sehr fehleranfillig. Die Voraussetzung fiir zuverlidssige Ergebnisse sind
daher hinreichend genau bekannte Werte fiir die Selbst- und Gegeninduktivititen.

Diese Voraussetzung erfiillt die in Abschn. 9.1 beschriebene Vorgehensweise zur Be-
rechnung der Feldverteilung im Wickelfenster. Legt man den Strom in nur einer Wicklung
zugrunde, dann konnen aus der Flussverkettung mit allen Windungen die Selbstindukti-
vitdt sowie die Gegeninduktivititen zu allen anderen Wicklungen mit hoher Genauigkeit
berechnet werden. Damit lassen sich sukzessive alle Koeffizienten des Gleichungssystems
(10.7) bestimmen, mit deren Hilfe dann alle weiteren Kenngrofien wie Koppelfaktoren,
Streuungen und die Werte fiir die Induktivitéten in den Ersatzschaltbildern abgeleitet wer-
den konnen. Diese Methode ist nicht an bestimmte Wicklungsanordnungen gebunden und
damit sehr flexibel. Sie setzt wegen des mathematischen Aufwands allerdings voraus, dass
ein Programm zur Berechnung der Feldverteilung vorhanden ist.

Unter gewissen vereinfachenden Annahmen hinsichtlich des Wickelaufbaus lassen sich
aber die Streuinduktivititen auch ohne den Aufwand fiir eine exakte Feldberechnung
durch einfache Niherungsformeln recht gut abschétzen. Diese Gleichungen liefern nicht
nur die Informationen, in welcher GroBenordnung die Streuinduktivititen liegen, sie zei-
gen auch, welchen Einfluss einzelne Parameter auf diese Werte haben. Als erstes Beispiel
fiir diese Nédherungsrechnung betrachten wir einen Zweiwicklungstransformator mit la-
genorientiertem Wickelaufbau nach Abb. 10.11. Zur Vereinfachung erstrecken sich die
Wicklungen tiber die gesamte Breite des Wickelfensters. Aulerdem werden die Strome
in den einzelnen Windungen als eine homogen iiber den Wickelbereich verteilte Strom-
dichte aufgefasst. Analog zur Vorgehensweise bei den Messungen wird die Sekundirseite
kurzgeschlossen, so dass wegen Nji; = N,ip der hochpermeable Kern praktisch feld-
frei ist. Bei dem in der Abbildung angedeuteten Feldlinienverlauf besitzt die Feldstirke
H= €, H (p) nur innerhalb des Wickelfensters einen nicht verschwindenden Wert, so dass
die Feldstirke unmittelbar aus dem Durchflutungsgesetz (1.3) berechnet werden kann. Im
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Abb.10.11 Zur Berechnung
der Streuinduktivitit bei der 5
Lagenwicklung gg S
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Bereich zwischen den Wicklungen nimmt sie den in der Abbildung angegebenen maxima-
len Wert H,, an, innerhalb der Wicklungen ergibt sich ein linearer Abfall zwischen dem
Maximalwert in der Mitte und null an der jeweils dufleren Berandung.

Die im Wickelfenster gespeicherte magnetische Energie kann einerseits aus den Feld-
groBen und andererseits aus dem Strom durch die Streuinduktivitéit in Abb. 10.6 berechnet
werden. Gleichsetzen dieser beiden Formulierungen fiihrt auf die Beziehung

by 2w 14

(2.3)
L= % ff[H(p)]zpdpd@dz
1
0 0 r

r r3 T4
27h —r\’ —r\’
= R0 2 /(p rl) pder/pdp+[(r4 p) pdp |, (10.20)
i rp— 1] ry —r3
ry 3

Il

die nach Ausfiihrung der Integration in Ubereinstimmung mit [3] das folgende Ergebnis
liefert

L, = M0N12£ (ry +2r3r4 +3r; = 3r; = 2111 — 1) . (10.21)
w

Bevor wir dieses Ergebnis diskutieren, wollen wir zunéichst einen Zusammenhang herstel-
len zwischen dem Wert L; und den Komponenten in den Ersatzschaltbildern. SchlieBen
wir in Abb. 10.3 bzw. Abb. 10.6 die Sekundarseite kurz (R, = 0), dann erhalten wir an den
Eingangsklemmen des Transformators die Streuinduktivitit Ly = (1 — kz)Ll 1. Sie ist nach
Gl. (10.21) proportional zum Quadrat der Windungszahl und umgekehrt proportional zur
Wickelbreite. Die gespeicherte Energie und damit auch die Streuinduktivitit wichst mit
der Hohe der Wicklungen r, — r; und r4 — r3 sowie mit dem Abstand r3 — r, zwischen
den Wicklungen. Eine Minimierung der Streuinduktivitiit bedeutet eine Minimierung der
Fldche unterhalb der Feldstdrkekurve in Abb. 10.11.
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Abb.10.12 Zur Berechnung zZ A
der Streuinduktivitit bei der
Kammerwicklung
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Werden die Wicklungen nicht mit Runddrihten, sondern mit Folien der Breite b,
ausgefiihrt, dann dndert sich im unteren Frequenzbereich nichts an der als homogen im
Wickelbereich angenommenen Stromdichte. Bei sehr hohen Frequenzen wird sich die
Stromdichte in Richtung der Foliendicke hin zu der Oberflache verdringen. Damit dndern
sich sowohl die Feldverteilung als auch die Werte der Induktivitdten in den Ersatzschalt-
bildern. Das Ergebnis (10.21) gilt fiir Folienwicklungen zumindest im unteren Frequenz-
bereich. Mit zunehmender Frequenz sinkt die Streuinduktivitit bei Folienwicklungen, da
die Energie innerhalb der Folien wegen der Stromverdriangung geringer wird. In der Praxis
muss oft ein Mindestabstand zwischen dem Folienrand und dem Kern eingehalten werden.
In diesen Fillen wird sich die Stromdichte bei steigenden Frequenzen innerhalb der Foli-
en nach Abb. 4.45 auch zu den Réndern verdringen. Dieser Einfluss ist in dem Ergebnis
(10.21) ebenfalls nicht erfasst.

Anders sieht die Situation bei der Anordnung in Abb. 10.12 aus. Wir betrachten zu-
nichst das obere Teilbild mit den hochkant stehenden Folien. Im niedrigen Frequenzbe-
reich stellen sich innerhalb der Wicklungen die folgenden von der Koordinate p abhéngi-
gen Stromdichten ein

- Ny 1

I _ - N 1
O = o/

bzw. J,(p) = _e‘PEW .

(10.22)

Fiir die allein p-gerichtete magnetische Feldstirke innerhalb des Wickelfensters gilt mit
Niip = Maip

(24 —2) /(24 — z3) I3 Z=Z4

M 1 1 fii <7< (10.23)
— ur . .
In(b/a) p 2=r=5
(z—z1)/(z2—21) 21 <2512

H(p,z) =
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Die Berechnung der Streuinduktivitit erfolgt ausgehend von der gespeicherten magneti-
schen Energie analog zum vorhergehenden Beispiel

z4 2w b

(23) l/LO
///[H(p 2)]’ pdpdedz
e [2 z=a\ +]3d +/24 22\ (10.24)
VA Z Z|. .
= Ho 1ln(b/a) Zy — 71 Z4— Z3
) z3

Z1

Nach Auswertung der verbleibenden Integrale erhalten wir das einfache Ergebnis

Ls = joN [z4 — 21 + 2(z3 — 22)], (10.25)

i 3In (b/ a)
in dem die gleichen Abhingigkeiten von den geometrischen Abmessungen wie in
Gl. (10.21) zu erkennen sind. Zur Reduzierung der Streuinduktivitit miissen wieder
die Wickelbreite, in diesem Fall das Verhiltnis b/a vergroBert sowie die Wickelhohe
7o — 71 bzw. 74 — z3 und der Abstand zwischen den Wicklungen z3 — z, verkleinert werden.

Fiir das untere Beispiel in Abb. 10.12 sieht die Losung anders aus. Bei den aus Ein-
zeldrdhten aufgebauten Wicklungen erhalten wir homogene von der Koordinate p unab-
hingige Stromdichten

N (T s Ny
Jl(p)_e(PZz—Zlb—a bzw. Jz(p)_ e(PZ4—Z3b—a

(10.26)

Die magnetische Feldstidrke besitzt im Bereich des Wickelfensters sowohl eine p- als auch
eine z-Komponente und ldsst sich nicht in geschlossener Form darstellen. Die vollstindige
Berechnung erfordert einen Ansatz der Form (9.11), wobei aber auf die Summation iiber
die Eigenwerte g verzichtet werden kann. Der Vorteil einer einfachen Berechnungsformel
fiir die Streuinduktivitét ist nicht mehr gegeben, so dass man auch in diesem Fall auf
die Gl. (10.25) zuriickgreift und den zusitzlichen, meist im einstelligen Prozentbereich
liegenden Fehler toleriert oder aber direkt die in Abschn. 9.1 beschriebene exakte Losung
verwendet.

10.7 Auswertungen

In diesem Abschnitt wollen wir den quantitativen Einfluss verschiedener Parameter auf
den Koppelfaktor £ in GI. (10.6) untersuchen, und zwar zunéchst fiir Transformatoren
ohne Kern. Die dazu notwendige exakte Berechnung der Selbst- und Gegeninduktivititen
fiir die Luftspulen wurde bereits in Kap. 2 behandelt. In diesen Féllen ist der Koppelfaktor
aussagekriftiger, da die Zahlenwerte fiir Streu- und Hauptinduktivitét zusétzlich von den



278 10 Transformatoren

1,0

k 08
_____________ l 2 —————
T 06 \\a V2

Abb. 10.13 Koppelfaktor k als Funktion der Wicklungsabstinde

willkiirlich gewihlten Abmessungen beeinflusst werden. Im Gegensatz dazu liegen die
Koppelfaktoren bei den anschlieBend betrachteten Transformatoren mit Kern sehr nahe
bei eins, so dass wir dann aus dem direkten Vergleich der Streuinduktivititen leichter
Schliisse ziehen konnen.

Als erstes Beispiel untersuchen wir den Einfluss des Abstands zwischen den beiden
Wicklungen fiir die beiden Fille, dass die Wicklungen nebeneinander bzw. iibereinan-
der liegen. Wir verwenden den Wickelkorper des EC52 Kerns mit einem Durchmesser
von 16,2mm und den 1,25 mm Runddraht mit dem AuBendurchmesser 1,351 mm. Die
Abb. 10.13 zeigt den Querschnitt durch die Wicklungen und den zugehorigen Koppelfak-
tor k = M/(Ly;L,,)"/? als Funktion der Abstinde d.

Allgemein ldsst sich feststellen, dass der Koppelfaktor mit zunehmenden Abstinden
geringer und damit die Streuinduktivititen grofler werden. Die Kopplung bei den neben-
einander liegenden Wicklungen ist erheblich geringer als bei den lagenweise tibereinander
angeordneten Wicklungen.

Fiir den Sonderfall k = 1/+/2 ~ 0,71 sind Streu- und Hauptinduktivitit in dem Ersatz-
schaltbild in Abb. 10.6 gleich grofl. Damit ist bei der Kammerwicklung in Abb. 10.13b
wegen k < 0,6 die Streuinduktivitdt immer grofler als die Hauptinduktivitét. Bei der La-
genwicklung im Teilbild a iiberwiegt die Hauptinduktivitit zumindest im Bereich kleiner
Wicklungsabstinde.

In Abb. 10.14 wird die Lagenbreite variiert, indem die Anzahl der Windungen
N; = N, = N von dem Minimalwert 1 bis zum Maximalwert 20 erhoht wird. Genauso
wie bei der berechneten Streuinduktivitit in Gl. (10.21) verbessert sich die Kopplung mit
zunehmender Lagenbreite.

Abb. 10.14 Koppelfaktor k als 1,0
Funktion der Lagenbreite k0.8 0
0,6 2
5 —
T 0,4
0,2 d/mm
0

0 5 10 15 20



10.7 Auswertungen 279

Abb. 10.15 Koppelfaktor & als

Funktion der Wickelhohe bei 4 d/mm
Windungen pro Lage
— %
—————15
15 20 25
—_— N

Nach GI. (10.25) ergibt sich ein d@hnlicher Effekt mit zunehmender Wickelhohe bei den
Kammerwicklungen. Die in Abb. 10.15 gezeigten Kurven wurden nur bei jeweils voll-
standigen Lagen (4 Windungen pro Lage), d. h. bei N = 4,8, .., 24 Windungen berechnet
und anschlieend interpoliert.

In vielen praktischen Anwendungen ist man bestrebt, die Streuinduktivititen zu mini-
mieren. Eine gute Kopplung zwischen Primér- und Sekundédrwicklung setzt kleine Abstén-
de zwischen den Wicklungen voraus. Eine effektive Moglichkeit besteht darin, die Wick-
lungen zu verschachteln. Ausgehend von einer lagenorientierten Wicklung mit getrennter
Primér- und Sekundirwicklung zeigen die bei den Teilbildern in Abb. 10.16 angegebe-
nen Zahlenwerte den Einfluss einer lagenweisen Verschachtelung sowie die nochmalige
Verbesserung der Kopplung durch die Verschachtelung der Wicklungen auch innerhalb
der Lagen. Im rechten Teilbild ist zwar der Sonderfall gleicher Windungszahlen N; = N,
dargestellt, diese Verschachtelung lisst sich aber auch fiir jedes andere ganzzahlige Win-
dungszahlenverhiltnis realisieren. Betrachten wir z. B. den Sonderfall Ny = 3N,, dann
werden vier Drihte parallel gewickelt und anschlieend drei Dréhte als Primédrwicklung
in Reihe geschaltet.

Die beiden Ergebnisse in Abb. 10.17 zeigen die Abhiingigkeit des Koppelfaktors von
der Windungszahl. Im rechten Teilbild sind die Drahtdurchmesser auf die Hilfte redu-
ziert und die Anzahl der Lagen sowie die Anzahl der Drihte pro Lage verdoppelt. Damit
nehmen die Wicklungen den gleichen Bereich im Wickelfenster ein. Unter dieser Voraus-
setzung steigen alle Induktivitdtswerte, sowohl die Haupt- als auch die Streuinduktivititen
mit dem Quadrat der Windungszahl N?. Der Koppelfaktor ist daher in beiden Anordnun-
gen praktisch identisch.

k=0,7749 k=009172 k=0,9337

Abb.10.16 Becinflussung des Koppelfaktors durch Verschachteln
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Abb. 10.17 Abhingigkeit
des Koppelfaktors von der
Windungszahl

k=0,7774

In der Praxis ist diese quadratische Abhingigkeit der Streuinduktivitdten von der Win-
dungszahl nicht immer gegeben, da eine gednderte Windungszahl in der Regel einen
gednderten Wickelbereich zur Folge hat, so dass die gedinderte Geometrie das Ergebnis mit
beeinflusst. In erster Ndherung ldsst sich aber festhalten, dass das Verhiltnis von Streuin-
duktivitidt zu Hauptinduktivitdt unabhédngig von der Windungszahl ist.

Wir betrachten jetzt den Einfluss des Ferritkerns. Die beiden Wicklungen sind geméaf
Abb. 10.18 nebeneinander angeordnet. Wegen der symmetrischen Anordnung (gleicher
Abstand der beiden Wicklungen zu den Kernseiten) sind die beiden im Ersatzschaltbild
in Abb. 10.3 eingezeichneten Streuinduktivititen gleich. Die Abb. 10.18 zeigt den Wert
Ls; = Ly, als Funktion des im Bild eingetragenen Abstands d.

Fiir die Luftspule ist der Koppelfaktor bereits in Abb. 10.13 angegeben. Die zugehori-
gen Streuinduktivitidten sind zum Vergleich ebenfalls in Abb. 10.18 eingezeichnet. Dabei
zeigt sich, dass die Kopplung fiir zunehmende Abstinde bei der Luftspule gegen null geht,
d. h. die beiden Wicklungen sind wegen L; —0, was einem Kurzschluss im ESB entspricht,
entkoppelt und die Streuinduktivititen miissen als Grenzwert den Wert der Selbstindukti-
vitdt der Wicklungen annehmen.

Fiir den Fall mit geschlossenem Kern ist die Angabe des Koppelfaktors nicht mehr
sinnvoll. Wegen der extrem ansteigenden Flussdichte im Kern steigt die Hauptindukti-
vitdt in diesem Beispiel auf etwa 3,5 mH und fiir den Koppelfaktor gilt & > 0,99. Die
Streuinduktivitidten hiingen linear vom Abstand d ab und sind deutlich gréBer als bei der
Luftspule. Die Ursache liegt in der gednderten Feldstirkeverteilung im Bereich der Wick-

Lvl.Z 40 Lg=L,
H M mit Kern
K 30
P
10 /’——;“" Ly
Luftspule
0
0 5 10 15 20

— J/mm

Abb.10.18 Abhingigkeit der Streuinduktivititen von dem Wicklungsabstand, Vergleich von Luft-
spule und Spule mit geschlossenem Ferritkern
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Abb.10.19 Vergleich der L,»40
Streuinduktivititen bei uH 5,
unterschiedlichen Wickelan- nebeneinander
ordnungen T 20
o _o--mm777
/ tibereinander

0 2,5 5 7,5 10
— d/mm

lungen. Wihrend sich die Feldstidrke bei der Luftspule im Bereich p < a, wobei a den
mittleren Radius der Wicklung bezeichnet, konzentriert (vgl. Abb. 2.14), wird infolge des
konstanten Flusses durch den Kern die Feldstirke mehr in den AuBlenbereich verdringt.
Dadurch steigt die Feldstirke auch in dem Bereich zwischen den Wicklungen und der
Streufluss nimmt zu.

Als nichstes Beispiel vergleichen wir die beiden unterschiedlichen Wickelanordnun-
gen gemill Abb. 10.13, allerdings jetzt mit geschlossenem Kern. Da die lagenweise An-
ordnung nach Teilbild a auf sehr unterschiedliche Werte fiir die beiden Streuinduktivitéten
fiihrt, vergleichen wir jeweils die Summe Ly 4o = Ly + Lyo. Wegen Ny = N, und dem
um drei Zehnerpotenzen groBeren Wert L, erhilt man diese Summe durch Messung am
Eingang der Schaltung in Abb. 10.2 bei sekundirseitigem Kurzschluss. Die Kurve fiir
die nebeneinander liegenden Wicklungen entspricht dem doppelten Wert aus Abb. 10.18.
Das Ergebnis in Abb. 10.19 zeigt einen grolen Unterschied in den Streuinduktivititen zu-
gunsten der lagenorientierten Wickelanordnung. Die gestrichelten Kurven gelten fiir die
Luftspulen. Wihrend der Kern die Streuinduktivititen bei den nebeneinander liegenden
Wicklungen nach Abb. 10.18 um einen Faktor zwischen 2 und 4 erhoht, liegt dieser Un-
terschied bei den lagenweisen Wicklungen im Bereich <20 %.

Als abschlieSendes Beispiel untersuchen wir noch den Einfluss eines Luftspalts der
Linge 1 mm im Mittelschenkel. Die Abb. 10.20 zeigt wieder die Summe der beiden
Streuinduktivititen fiir die nebeneinander liegenden Wicklungen. Zum Vergleich ist das
Ergebnis aus Abb. 10.18 (ohne Luftspalt) gestrichelt eingetragen.

Der Einfluss des Luftspalts macht sich durch zwei Effekte bemerkbar. Einerseits wird
die Feldstdrke im Bereich des Luftspalts konzentriert, also dhnlich wie bei der Luftspule
im Innenbereich der Wickelpakete. Dadurch sollte die Streuinduktivitit wie beim Uber-
gang zur Luftspule kleiner werden. Dieser Einfluss dominiert bei groeren Abstinden d
zwischen den Wickelpaketen. Andererseits dehnt sich das Luftspaltfeld in den Wickelbe-
reich aus. Das hat zur Folge, dass die Windungen in der Néhe des Luftspalts von weniger
Feldlinien durchsetzt werden. Der Streufluss nimmt zu und die Streuinduktivitdten werden
groBer. Dieser Effekt wirkt sich umso stédrker aus, je niher die Wicklungen beim Luftspalt
liegen, also bei kleinem Abstand d.

Beim lagenweisen Aufbau in Abb. 10.21 befinden sich immer Windungen in der Néhe
des Luftspalts, d. h. die Streuinduktivitdten nehmen zu.
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L.\-,gz.\- 80 .
H7H60 ohne Luftspalt -~
40
20
0 0 5 10 15 20
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HEH 0

Abb.10.21 Einfluss des Luftspalts auf die Streuinduktivitdten

Betrachtet man die absoluten Werte der Streuinduktivititen in den letzten beiden Dia-
grammen, dann ldsst sich feststellen, dass sich diese nicht so stark verdndert haben. In der
Praxis geht man daher oft davon aus, dass der Luftspalt in erster Nidherung keinen Einfluss
auf die Streuinduktivitdten hat.

Als letztes Beispiel betrachten wir den Dreiwicklungstransformator zunéchst ohne
Kern in Abb. 10.22. Abgesehen von den Windungszahlen Ny = N, = N3 = 40 sind
alle Daten identisch zu den vorhergehenden Beispielen. Die innen liegende Wicklung
wird als Primérseite angesehen, dariiber liegen die erste und zweite Sekundirseite. Die
fiir die dargestellte Wicklungsanordnung gemif3 den Formeln in Abschn. 2.5.1 berechnete
Induktivitdtsmatrix ist ebenfalls in der Abbildung angegeben.

Abb.10.22 Querschnitt durch
einen Dreiwicklungstransfor-
mator ohne Kern

14,037 14,193 12,924
L\l 1a193 21664 21,49
12,024 21490 30,388




10.7 Auswertungen 283

Die Umrechnung der Koeffizienten in dieser Matrix in die Werte des Ersatzschaltbilds
in Abb. 10.10 erfolgt mithilfe der Gl. (10.18), die Berechnung der Koppelfaktoren mithilfe
der GI. (10.8)

Ly L L L
L5501 =2 = 1,935 =2 —10819 = —=8536
wH wH wH
i, = 0,6014 i3 = 0,6604 ki = 0.814 ki3 = 0.626 ky; = 0.838.

(10.27)

Es sei nochmals daran erinnert, dass diese Umrechnung eindeutig ist und im Unterschied
zum Zweiwicklungstransformator kein Freiheitsgrad existiert. Es fillt auf, dass die Uber-
setzungsverhiltnisse trotz gleicher Windungszahlen bei allen Wicklungen deutlich von
dem Zahlenwert 1 abweichen. Ein weiterer interessanter Aspekt ist der sich ergebende
Zahlenwert bei der Streuinduktivitit L. Obwohl diese Streuinduktivitéit negativ ist und
die darin gespeicherte Energie ebenfalls ein negatives Vorzeichen erhilt, sind die Gesamt-
energien, entweder berechnet aus den Beitrdgen von allen Induktivititen im Netzwerk
oder aus der Feldverteilung bei der realen Anordnung, trotzdem identisch. Das negative
Vorzeichen ist eine Folge der mathematischen Umrechnung der Koeffizientenmatrix auf
eine willkiirlich gewihlte Netzwerkstruktur. Es bedeutet lediglich, dass das Ersatznetz-
werk in der Praxis nicht aus einzelnen idealen Komponenten in dieser Form nachgebaut
werden kann.

An den Koppelfaktoren sind diese Besonderheiten nicht zu erkennen. Die Kopplung
der mittleren Wicklung zu den beiden benachbarten Wicklungen ist dhnlich, lediglich der
Koppelfaktor zwischen der innersten und duflersten Wicklung ist aufgrund des groeren
Abstands erwartungsgemal geringer.

Vollig anders sieht die Situation bei der Anordnung in Abb. 10.23 aus. Die erzwun-
gene Flussfithrung durch den Kern fiihrt zu einer wesentlich besseren Kopplung und
zu Ubersetzungsverhiltnissen, die praktisch den Windungszahlenverhiltnissen entspre-
chen. Ausgehend von der in der Abbildung angegebenen Induktivitdtsmatrix liefert die
Gl. (10.18) die folgenden Ergebnisse

le Lsz Ls3
= 11,27 =-2,102
wH pwH pwH

L
Zh 7054 i, = 0,9985 i3 = 0,9988.
mH

= 12,88
(10.28)

Wihrend die Hauptinduktivitit um drei Zehnerpotenzen steigt, bleiben die Streuinduktivi-
titen in der gleichen GroBenordnung. In der Praxis ist das Verhiltnis von Hauptinduktivitéit
zu Streuinduktivitdt ndherungsweise proportional zur Permeabilitit des Kernmaterials.
Einen interessanten Effekt zeigt die Abb. 10.24. In Teilbild a sind die beiden Wicklun-
gen 2 und 3 infolge der Verschachtelung gut gekoppelt, in Teilbild b ist ihre Kopplung
aufgrund der Kammerwicklung wesentlich schlechter. Betrachtet man die Werte der zu-
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Abb. 10.23 Querschnitt durch
die Wickelanordnung mit Kern

7.065 7.065 7,062
(— —|7,065 7,073 7,073
m 7,062 7,073 7,083

Abb.10.24 Einfluss der
Kopplung zwischen den bei-
den Sekundérseiten auf die
primére Streuinduktivitit

gehorigen Streuinduktivitéten fiir die beiden Fille

le _ Ls2 _ Ls3 _ . e
= 13,06 = 1,341 = 1,420 fiir Teilbild a
wH wH pH
I L I (10.29)
S =345 2 =2004 —2

= 20,92 fiir Teilbild b,
wH wH H

dann erkennt man zusétzlich einen starken Einfluss auf die priméirseitige Streuinduktivitt.
Eine bessere Kopplung zwischen den beiden Sekundirseiten reduziert nicht nur die beiden
Streuinduktivitidten L, und L3, sondern erhoht im Gegenzug die primére Streuinduktivitéit
Ly;.

10.8 Maoglichkeiten zur Minimierung der Streuinduktivititen

In vielen leistungselektronischen Schaltungen ist die Minimierung der Streuinduktivita-
ten im Transformator ein wichtiges Designkriterium. Bei der etwas spiter betrachteten
Flybackschaltung in Abb. 10.26 z. B. wird die Energie in der primirseitigen Streuinduk-
tivitdt nicht tiber den Transformator auf die Sekundérseite iibertragen. Beim Ausschalten
des Transistors werden infolge des Resonanzkreises, der aus der Reihenschaltung von
Streuinduktivitidt und parasitirer Ausgangskapazitit des Transistors besteht, hochfrequen-
te Oszillationen angeregt, die zu Uberspannungen am Schalter und zu EMV-Problemen
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fiihren. Die Energie aus der Streuinduktivitit wird, sofern nicht besondere schaltungs-
technische Mallnahmen ergriffen werden, in Verlustwdarme umgewandelt.

Generell lésst sich feststellen, dass neben den Windungszahlen auch die geometrische
Anordnung der Wicklungen im Wickelfenster entscheidenden Einfluss auf die Streuin-
duktivititen hat. Die in den vorangegangenen Abschnitten aufgezeigten Moglichkeiten
zur Minimierung der Streuinduktivitéten sind im Folgenden nochmals zusammengestellt:

e Die Abstinde zwischen Primédr- und Sekundédrwicklung miissen minimiert werden.
Allerdings ist bei allen darauf abzielenden Mafinahmen ein Kompromiss mit der anstei-
genden Kapazitit zwischen Primir- und Sekundirseite (s. Abschn. 11.4) erforderlich.

e Eine Moglichkeit zur Reduzierung der Abstéinde ist die Verwendung diinnerer Drihte.
In diesem Fall ist ein Kompromiss mit den Wicklungsverlusten erforderlich.

e Nebeneinander liegende Wicklungen haben wesentlich grof3ere Streuinduktivitidten zur
Folge als iibereinander liegende Wicklungen (s. Abb. 10.13).

e Die Streuinduktivitit sinkt mit wachsender Lagenbreite, im Falle von Kammerwick-
lungen mit wachsender Wickelhohe (s. Abb. 10.14 und Abb. 10.15).

e Das Verschachteln der Wicklungen, sowohl lagenweise als auch innerhalb der Lagen,
verbessert die Kopplung und reduziert die Streuinduktivitéten (s. Abb. 10.16).

e Die Streuinduktivititen sind in erster Ndherung proportional zum Quadrat der Win-
dungszahlen (s. Abb. 10.17). Die Anzahl der Windungen muss daher moglichst gering
bleiben. Bei Transformatoren mit Kern bedeutet das, dass fiir gleich bleibende Haupt-
induktivitdt der Luftspalt reduziert werden muss mit der Konsequenz einer hoheren
Materialaussteuerung.

o Kernmaterialien mit einer hoheren Permeabilitit erfordern bei gleichem Luftspalt zur
Realisierung der gleichen Hauptinduktivitit weniger Windungen, d. h. die Streuinduk-
tivititen werden reduziert.

e Streuinduktivititen werden auch erhoht durch die Leiterbahnfiihrung der Anschluss-
drihte, wenn hier grof3e Schleifen entstehen. Wenn bei der bereits erwihnten Flyback-
schaltung in Abb. 10.26 die Streuinduktivitdt minimal werden soll, dann miissen auf
der Eingangsseite die von Primédrwicklung, Mosfet-Schalter und Spannungsquelle so-
wie auf der Ausgangsseite die von Sekundirwicklung, Diode und Speicherkondensator
gebildeten Schleifenflaichen minimiert werden.

e FEin geschlossener Kern erhoht die Streuinduktivitidt bei nebeneinander liegenden
Wicklungen gegeniiber der Luftspule um einen Faktor 2—4, bei iibereinander liegenden
Wicklungen ist die Erh6hung wesentlich geringer.



286 10 Transformatoren

10.9 Die Aussteuerung des Kernmaterials

Nach der Betrachtung der induktiven Ersatznetzwerke wenden wir uns jetzt den Verlust-
mechanismen in den Transformatoren zu. Ahnlich wie bei den Spulen werden wir auch
hier die Beitrige im Kern und in der Wicklung getrennt betrachten.

10.9.1 Der Magnetisierungsstrom und die Kernverluste

Zur Berechnung der Kernverluste wird die Flussdichte im Kern benétigt. Fiir eine Spule
konnen wir den Zusammenhang aus der Gl. (6.22) tibernehmen

®, LI
T A, NA,

(10.30)

Fiir einen Transformator mit » Wicklungen, der im Fall gleicher Zihlrichtung der Teilfliis-
se durch die Wicklungen entsprechend Abb. 2.7 durch das Gleichungssystem (2.28) be-
schrieben wird, muss die GI. (10.30) entsprechend erweitert werden. Mit der fortlaufenden
Nummerierung der Wicklungen i = 1,2, ..., n erhalten wir durch Uberlagerung der ein-
zelnen Beitrdge die Beziehung

B (t) _ Lllil (t) L22i2 (t) Lnnin (Z)
¢ N, A, N> A, N, A,
Ly »n Np . Lnn N
= 1)+ —="Li (¢ iy (1 10.31
T+ B0+ s w] oy

Mit dem fiir alle Wicklungen gleichen A; -Wert gilt mit Gl. (5.27) die Vereinfachung

B, (1) =

N, Ny .
NlA |:l1 (t) + —lz ®+...+ Vlln (l)i| . (10.32)

Diese Gleichung kann unter Verwendung der Windungszahlenverhiltnisse (Ubersetzungs-
verhiltnisse) ti; = N;/N; in der folgenden Form dargestellt werden

B, (1) =

1 1
NIA [ i (f) + —12 ) +. u,—in (z)] (10.33)

Den Ausdruck in der eckigen Klammer bezeichnen wir als Magnetisierungsstrom
. . 1. 1.
Imag (t) =11 (1) + ii_lz O +...+ ii_ln (1). (10.34)
2 n

Er setzt sich zusammen aus einer Uberlagerung vom Primirstrom mit den auf die Primir-
seite transformierten Sekundérstromen. Die Flussdichte im Kern ldsst sich damit in der
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@ Ui ’ “ﬁ(t)l::// Ny
I¥Y[ A N (1)
& Ny - l
S 2 /Tlll,(f) C T R I:I U2
A— a— °

K,
Abb. 10.25 Flybackschaltung mit schematisiertem Transformatoraufbau zur Verdeutlichung des
Wickelsinns bei Primér- und Sekundédrwicklung
abgekiirzten Form

Ly .
Be (Z) = ]Vl—l/ilmag (t) =
e

A

" Nipag (1) (10.35)

darstellen. Diese Flussdichte wird verwendet, um die spezifischen Kernverluste mithilfe
der Steinmetz-Gleichung (8.3) bzw. (8.18) zu berechnen. Die Frage, welche der Wick-
lungen mit dem Index 1 gekennzeichnet bzw. als Primirseite angesehen wird, ist fiir die
Auswertung ohne Bedeutung, da das Produkt N i, (f) von dieser Festlegung unabhiingig
ist.

An dieser Stelle ist noch ein Hinweis hinsichtlich i,,.,(f) angebracht. Dieser Strom ist
ein MaB fiir die im Kern gespeicherte magnetische Energie. Da diese Energie stetig sein
muss, darf sich der Magnetisierungsstrom nicht sprunghaft dndern.

Beispiel

Als Beispiel betrachten wir den Flybackkonverter nach Abb. 10.25 zur Erzeugung einer
galvanisch getrennten Ausgangsgleichspannung U, aus einer Eingangsgleichspannung
U,. Der Transformator wird als ideal, d. h. ohne parasitire Eigenschaften, angesehen.
An dieser Stelle ist eine Anmerkung zur Abbildung angebracht: Die auf dem Mit-
telschenkel angeordneten Wicklungen verdeutlichen zwar den Wickelsinn, sind aber
nur aus zeichnerischen Griinden an dieser Stelle positioniert. In der Praxis werden die
Wicklungen so im Wickelfenster verteilt, dass die Streuinduktivitdt moglichst klein
wird.

Das der Berechnung zugrunde gelegte Ersatzschaltbild ist in der Abb. 10.26 darge-
stellt. Wir betrachten die diskontinuierliche Betriebsart. Im Intervall 0 < ¢ < §7 ist der
Schalter geschlossen und die Diode sperrt. Zum Zeitpunkt # = §T 6ffnet der Schalter
und die Diode muss den Magnetisierungsstrom iibernehmen. Zum Zeitpunkt {7 wird
der Diodenstrom null und die Diode sperrt bis zum Ablauf der Schaltperiode 7, wenn
der Transistor erneut eingeschaltet wird. Die Gleichungen zur Berechnung der zeitab-
hingigen Strom- und Spannungsverldufe in Abb. 10.25 sind nachstehend angegeben.
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Abb.10.26 Flybackschaltung mit Strom- und Spannungsverldufen

Im Intervall 0 < ¢ < 8T ist der Schalter geschlossen, d.h. u,(t) = U;. Wegen
us(t) = U, /i > 0 sperrt die Diode und es gilt

di, Ip,max

U U
ip (Z) = L_lts ip,max == _lST . (10.36)

U =L,— = — =

YT ST ) L,
Im Intervall 67 < t < T ist der Schalter gedffnet, d.h. der Strom flieBt durch die
Sekundirseite mit einem Startwert, der aus der Stetigkeit der Energie zum Zeitpunkt
t = 8T berechnet werden kann

| 1 ) . N, .
ELplpz,max = ELs [ls (ST)]Z — i, (8T) = Filp,max = Ulp max » (10.37)
di Lp ip.max
- U, = [ _ _Tp lpmax
e 2=y i (C—5)T
U
= () =i 6T) = >t —8T). (10.38)
S
U, +iiU
up = iy = —iilh, ¢ =22, (1039)
2

Im Intervall {T < t < T sperren beide Halbleiter und es gilt u, = u, = i, = i; = 0.

Aus diesen Gleichungen kann der in der Abbildung bereits eingetragene Magneti-
sierungsstrom fiir die gesamte hochfrequente Schaltperiode mit Gl. (10.34) angegeben
werden

ip () 0<t<dT
g )= Ly fir ST <r<CT . (10.40)
u
0 (T <t<T
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10.9.2 Die Sattigungsproblematik

Zur Vermeidung der Kernsittigung muss die Flussdichte im Kern B, () unterhalb der Sétti-
gungsflussdichte By bleiben. Aus GI. (10.35) folgt damit, dass der Magnetisierungsstrom
einen oberen Grenzwert nicht iiberschreiten darf. Bei der iiblichen Betriebsweise eines
Transformators, bei der die dem Eingang zugefiihrte Leistung zeitgleich ohne gréBere
Verluste am Ausgang wieder abgegeben wird, ist der Magnetisierungsstrom verschwin-
dend gering. Das bedeutet, dass selbst bei gro3en Stromen in den einzelnen Wicklungen
nicht zwangsldufig Sattigung eintreten muss, da sich die von den einzelnen Stromen im
Kern hervorgerufenen Teilfliisse gegenseitig kompensieren.

Die Ableitung von Maflnahmen zur Reduzierung der Flussdichte im Kern hat aus-
gehend von der Gl. (10.35) den Nachteil, dass die Anderung einzelner Parameter beim
Spulen- oder Transformatordesign den Wert der Induktivitit und damit gleichzeitig auch
den Magnetisierungsstrom beeinflussen. Aus diesem Grund driickt man die Flussdichte im
Kern héufig nicht mehr tiber den Magnetisierungsstrom aus, sondern {iber ein Spannungs-
Zeit Produkt. Aus der Darstellung

d d
ul(t)=N1_q>e(t)=N1AeaBe(t) - B, (1) =

t)dt < B
N [uwwa<s,

(10.41)

Ni A,

erkennt man, dass die iiber die Zeit integrierte Eingangsspannung die Flussdichte im
Kern bestimmt. Der Wert dieses Integrals ist in der Regel von der Schaltung vorgegeben
und nicht durch das Design der induktiven Komponente beeinflusst. Bei sinusformiger
Eingangsspannung entspricht es dem Integral iiber die positive Halbwelle, bei der Fly-
backschaltung im obigen Beispiel ist es durch die Schaltfrequenz und den Tastgrad §
gegeben. Eine Reduzierung der maximalen Flussdichte ldsst sich nach Gl. (10.35) durch
eine Erhohung der Windungszahl oder durch einen grofleren Kernquerschnitt erreichen,
wobei fiir eine geforderte Induktivitit L;; der Luftspalt entsprechend angepasst werden
muss.

10.10 Die Wicklungsverluste im Transformator

Beim Ubergang von der Spule zum Transformator #ndert sich bei der Berechnung der
Kernverluste nur wenig. Wir miissen lediglich die Flussdichte im Kern aus einer Uber-
lagerung der Beitriige aller zeitabhiingigen Strome in den verschiedenen Wicklungen zu-
sammensetzen. Die Beriicksichtigung der aussteuerungsabhingigen Permeabilitét erfolgt
auf die gleiche Weise wie bei den Spulen. Bei der Berechnung der Wicklungsverluste tritt
allerdings eine vollig neue Situation auf. Die rms- und Skinverluste werden fiir jede ein-
zelne Windung so berechnet wie bisher. Die Proximityverluste hingen aber extrem davon
ab, wie der Transformator in der Schaltung betrieben wird. Solange er mit einer Wechsel-
spannungsquelle am Eingang und festen Impedanzen an den Ausgédngen betrieben wird,
ist die Situation relativ unkritisch. Die sinusférmigen Strome in den Wicklungen kdnnen
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zusammen mit der von ihnen erzeugten Feldverteilung im Wickelfenster berechnet wer-
den. Die Feldverteilung auf den Drahtoberflachen nach Gl. (4.33) und (4.34) ergibt sich
aus der Uberlagerung der Beitriige aller Windungen, wobei natiirlich die unterschiedlichen
Phasenlagen der Strome in den Wicklungen beriicksichtigt werden miissen.

Kritisch wird die Situation in den Fillen, in denen die Stréme in den Wicklungen mit-
hilfe von Halbleitern geschaltet werden. Die dreieckformigen Strome in Abb. 10.26 haben
ein extrem hohes Oberwellenspektrum, d.h. wir miissen die Proximityverluste sowohl
bei der Schaltfrequenz als auch fiir alle Oberschwingungen berechnen und addieren. Da
der Proximityfaktor nach Abb. 4.8 mit der Frequenz ansteigt, miissen je nach Konver-
genz der Fourier-Entwicklung bei den einzelnen Stromen sehr viele Oberschwingungen
beriicksichtigt werden, da diese einen nicht zu vernachldssigenden Beitrag zu den Ge-
samtverlusten liefern (vgl. Abschn. 10.10.5).

Man kann sich dieses Problem auch auf eine etwas andere Weise veranschaulichen.
Beim Umschaltzeitpunkt 67 in Abb. 10.26 kommutiert der Strom von der Primér- auf die
Sekundarseite. Die ortsabhidngige Feldverteilung im Wickelfenster muss sich wéhrend der
extrem kurzen Schaltzeit v6llig indern mit der Folge, dass die in den Drihten induzierten
Spannungen wegen der grolen d®/ds-Werte zu grolen Proximitystromen fiihren.

Im Folgenden werden wir die beiden unterschiedlichen Situationen etwas detaillierter
betrachten.

10.10.1 Der klassische Transformatorbetrieb

Als erstes Beispiel wollen wir die Wicklungsverluste in einem Transformator berechnen,
der in der Schaltung nach Abb. 10.27 eingesetzt wird. Hierbei handelt es sich um die
klassische Betriebsweise, bei der die dem Eingang zugefiihrte Leistung gleichzeitig am
Ausgang wieder abgegeben werden soll. Die Speicherung magnetischer Energie im Kern
infolge einer endlichen Hauptinduktivitéit L in Abb. 10.8 und die Verluste im Kern lassen
sich nicht vollstindig vermeiden und werden als parasitire Eigenschaften angesehen.

Zur Vereinfachung wihlen wir gleiche Windungszahlen fiir die Primir- und Sekun-
dirseite. Mit dem Index p fiir die priméarseitige Wicklung und s fiir die sekundérseitige
Wicklung gilt N, = Ny = N. Bei einer als perfekt angenommenen Kopplung gelten fiir
die Induktivititen dann die Beziehungen L, = L, = L = N*A; und M = N*A;. Mit den

A—— if)
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Abb.10.27 Transformatorschaltung und zeitlicher Verlauf der Strome fiir oL/R = 20
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entgegengesetzt gerichteten Fliissen im Kern gilt hier das Gleichungssystem
L —L d (i,
dr \ i

L, -M\ d{i\_
dr \ L L
(10.42)

ncos(wt) \
T\ ML

Us
cos (wt) .

(10.43)

x| =

mit u; = —Ri;. Die Auflosung liefert die beiden Strome

A

i) (1) = —— sin (1) + — 08 () = ingg + —cos(w!) und i, () =

1)
Fiir das Zahlenverhiltnis wL/R = 20 sind diese beiden Strome in der Abb. 10.27 angege-
ben. Der gestrichelt gezeichnete Ausgangsstrom ist in Phase mit der Eingangsspannung,
beim Eingangsstrom kommt ein zusitzlicher Anteil durch die Hauptinduktivitit hinzu.
Dieser entspricht dem ebenfalls dargestellten Magnetisierungsstrom i, der wegen der

unterschiedlichen Flussrichtungen im Kern aus der Differenz der beiden Strome i, — i
berechnet wird. Diese Ergebnisse lassen sich sehr leicht mit dem zugehorigen Ersatz-

schaltbild in Abb. 10.8 verstehen.
Fiir das Verhiltnis 77/R = 0,5 A sollen die Verluste im Transformator untersucht wer-
den. Infolge der geringen Phasenverschiebung zwischen den beiden Stromen von etwa
2,86° betriagt die Amplitude des Magnetisierungsstroms nur 25 mA. Die Kernverluste sind
daher gering und werden umso geringer, je grofler die Hauptinduktivitdt wird. Die Aus-
wertung wird durchgefiihrt fiir den Kern E30/15/7, das Material 3C90, Runddréhte mit
Durchmesser 0,8 mm, die Induktivitit L = 13,5 mH und fiir eine Frequenz f = 50 kHz.
In Abb. 10.28 und auch in den folgenden Bildern zeigt das linke Teilbild jeweils im
linken Wickelfenster den Wicklungsaufbau (blau: Primérseite, rot: Sekundirseite) und im
rechten Wickelfenster die Proximityverluste in den einzelnen Windungen. Die den Farben
zugeordneten Verluste in mW sind im gleichen Teilbild angegeben. Das rechte Teilbild
zeigt tabellarisch die rms-, Skin- und Proximityverluste fiir die Primérseite L, und fiir die

Sekundirseite L;.
ten Verluste in den sich gegeniiberliegenden Lagen von Primér- und Sekundérseite entste-

hen. Da die beiden Strome in entgegengesetzter Richtung durch das Wickelfenster flieSen,

Eine Reduzierung der Gesamtverluste bedeutet entsprechend den Ergebnissen im rech-
bildet sich zwangslédufig die grofite Feldstirke zwischen den beiden Wicklungen aus.

ten Teilbild zunichst eine Minimierung der Proximityverluste. Es fillt auf, dass die groB3-

Zum leichteren Verstindnis zeigt die Abb. 10.29 die Amplitude der magnetischen
Feldstirke entlang der in Abb. 10.28 eingezeichneten p-Achse und zwar zum Zeitpunkt
wt = 0, d.h. bei verschwindendem Magnetisierungsstrom. Wegen i,,,,(0) = 0A ver-
schwindet zu diesem Zeitpunkt auch das Feld im Kern und damit gilt auch |H| = 0 an

den beiden Berandungen. Ausgehend von der dufleren Berandung steigt die Feldstirke

beim Durchgang durch eine Lage in Richtung Rotationsachse entsprechend dem Strom in
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Abb. 10.28 Transformatoraufbau und Verteilung der Proximityverluste

Abb.10.29 Feldstirkeampli-
tude im Wickelfenster \H]
T zu Abb, 10.28

zu Abb. 10.30

der Lage an. Der gleiche Strom in den dufleren drei Lagen fiihrt so zu einem dreimaligen
Feldstiarkeanstieg und ist die Ursache fiir die hohen Proximityverluste in den mittleren
Lagen.

Damit deutet sich auch bereits eine effektive Methode an, diese Verluste durch eine
alternative Lagenanordnung zu reduzieren. Werden die Lagen geeignet verschachtelt, so
dass sich z. B. die Lagen mit Primirstrom und Sekundirstrom abwechseln, dann entsteht
die in Abb. 10.30 dargestellte Wickelanordnung mit deutlich reduzierten Verlusten. Die
zugehorige Feldstirkeverteilung ist in Abb. 10.29 ebenfalls eingezeichnet. Diese Feldstér-
keamplitude ist im Mittel wesentlich kleiner und damit reduzieren sich auch die Proxi-
mityverluste entsprechend, im vorliegenden Beispiel auf nur noch 9,6 % verglichen mit

=lgix|
013626
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0.21493

* Layout L,; Ly
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Total Losses Pyror | mW 15 15
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Abb.10.30 Verteilung der Proximityverluste bei verschachteltem Lagenaufbau
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den nicht verschachtelten Wicklungen. Die Zunahme der Proximityverluste von den inne-
ren zu den dufleren Lagen ist praktisch nur noch durch die zunehmende Windungslange
verursacht.

10.10.2 Der Betrieb als gekoppelte Spulen

Eine andere Situation stellt sich beim Transformator ein, wenn die Betriebsweise der
Schaltung eine Energiezwischenspeicherung im Kern erforderlich macht. Da die dem Ein-
gang zugefiihrte Energie nicht zeitgleich an dem Ausgang wieder abgegeben wird, heben
sich die Fliisse im Kern nicht gegenseitig auf. Ein typisches Beispiel findet man in Kon-
verterschaltungen mit mehreren Ausgiingen, bei denen die Spulen in den Ausgangskreisen
magnetisch miteinander gekoppelt sind [7]. Ein anderes Beispiel ist die Flybackschaltung
in Abb. 10.25, bei der die beiden Wicklungen zu unterschiedlichen Zeiten von Stromen
durchflossen werden. Von der Funktionsweise her betrachtet handelt es sich bei diesem
Beispiel um zwei zeitversetzt arbeitende und durch den Kern magnetisch eng gekoppelte
Spulen. Gemifl den Betrachtungen in Abschn. 6.2 wird bei diesen Fillen ein Luftspalt
zur Energiespeicherung bzw. zur Reduzierung der Sittigungsproblematik in den Kern
integriert. Die in Gl. (10.14) angegebenen Zusammenhinge fiir die Strome und fiir die
Leistungen sind jetzt natiirlich nicht mehr giiltig.

Die Situation beim klassischen Transformatorbetrieb nach Abb. 10.28 konnte im Prin-
zip auch nidherungsweise mit einer eindimensionalen nur von der Koordinate p abhéngi-
gen Feldverteilung behandelt werden. Bei den jetzt betrachteten Anordnungen mit Ener-
giespeicherung im Transformator ist ein Luftspalt erforderlich. Damit sind zuverlissige
Ergebnisse nur zu erwarten, wenn der Verlustberechnung eine zweidimensionale Feldver-
teilung zugrunde gelegt wird.

Im Folgenden wollen wir am Beispiel der Flybackschaltung den Einfluss der gal-
vanischen Trennung zwischen Eingangs- und Ausgangskreis auf die Wicklungsverluste
untersuchen, indem wir die Ergebnisse mit denen einer ansonsten identischen Schaltung
ohne galvanische Trennung vergleichen. Dazu betrachten wir die beiden idealisierten
Schaltungen in Abb. 10.31. Die Daten sind in beiden Fillen vollig identisch:

e FEingangsspannung U; = 12V, Ausgangsspannung U, = 42V, Leistung P = 20W,
e Schaltfrequenz fy = 40kHz, Induktivititen L = L, = Ly = 50 pH,
e Kern E20/10/5, Material 3C90, Drahtdurchmesser 0,56 mm, Temperatur 100 °C.

Die Funktionsweise der Schaltung im linken Teilbild wurde bereits im Zusammenhang mit
der Abb. 9.13, die Schaltung im rechten Teilbild im Zusammenhang mit der Abb. 10.26
besprochen. Der einzige Unterschied zwischen den beiden Schaltungen besteht darin,
dass die Eingangs- und Ausgangsspannung im rechten Teilbild galvanisch voneinander
getrennt sind. Mit den angenommenen Daten sind der Spulenstrom i;, und der Magnetisie-
rungsstrom iy,q, im Transformator identisch, d. h. bei der idealisierten Betrachtungsweise
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Abb. 10.31 Schaltung ohne bzw. mit galvanischer Trennung

sind auch die Kernverluste in beiden Fillen gleich. Trotz gleicher Drihte bei Spule und
Transformator unterscheiden sich aber die Wicklungsverluste deutlich.

Der zeitliche Verlauf der drei in den Schaltungen auftretenden Strome ist in der Abbil-
dung ebenfalls angegeben. Fiir die beiden bereits in Abb. 10.26 verwendeten Parameter
erhalten wir die Werte § = 0,745 und ¢ = 0,958. Der Maximalwert des Stroms betrigt
4,472 A.

Die Ergebnisse in Abb. 10.32 gehoren zu der Spule in der linken Schaltung von
Abb. 10.31 und dienen als Referenz fiir die folgenden Bilder, in denen unterschiedli-
che Wickelanordnungen fiir den Transformator in der rechten Schaltung von Abb. 10.31
untersucht werden.

Den einfachsten Aufbau fiir die Transformatorwicklungen zeigt die Abb. 10.33. Uber
die beiden Lagen der Primirseite werden zwei gleiche Lagen fiir die Sekundirseite gewi-
ckelt. Wihrend die Spule von dem Strom i,,,, durchflossen wird, flieBen jetzt die Strome
ip in der Primiirseite und iy in der Sekundérseite des Transformators.

Layout
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Abb.10.32 Wicklungsaufbau und Verlustverteilung bei der Spule
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Abb. 10.33 Wicklungsaufbau und Verlustverteilung beim Transformator

Die Aufteilung des Gesamtstroms auf die beiden Wicklungen hat auch eine Auftei-
lung der rms-Verluste auf die beiden Wicklungen zur Folge. Allerdings ist die Summe
dieser Verluste in Abb. 10.33 grofer als in Abb. 10.32. Die Ursache liegt in der grofe-
ren Liange bei den Windungen der Sekundirseite. Die Skinverluste sind zwar insgesamt
relativ gering, steigen aber gegeniiber der Spule fast um einen Faktor 20 an. Das hingt
damit zusammen, dass das Oberwellenspektrum der beiden Strome i, und i in den bei-
den Wicklungen wesentlich grofer ist als das Spektrum des Stroms i,,q, durch die Spule.
Die entscheidende Anderung stellt sich aber bei den Proximityverlusten ein, die jetzt zum
dominierenden Verlustmechanismus werden.

Natiirlich muss an dieser Stelle die Drahtsorte optimiert werden, z. B. die richtige Litze
verwendet werden. Dieses Thema haben wir bereits in vorangegangenen Kapiteln disku-
tiert, so dass wir hier nur den Wicklungsaufbau betrachten.

Abhiingig von den Effektivwerten und dem jeweiligen Oberwellenspektrum der beiden
Strome kann eine innen liegende Sekundirwicklung mit einer dariiber angeordneten Pri-
marwicklung geringere Gesamtverluste aufweisen. Betrachtet man die rms-Verluste, dann
sollte die Wicklung mit dem groferen Effektivstrom wegen der kiirzeren Windungslidnge
innen liegen. Andererseits steigen die Proximityverluste zu den inneren Lagen hin an, so
dass die Wicklung mit dem giinstigeren Oberwellenspektrum auflen liegen sollte. Diese
beiden Forderungen fiihren nicht immer zum gleichen Wickelaufbau, so dass jeder Ein-
zelfall neu analysiert werden muss. Im vorliegenden Beispiel fiihrt eine Vertauschung der
beiden Wicklungen nicht zu einer Reduzierung der gesamten Wicklungsverluste.

Vielversprechender ist auch hier ein lagenweises Verschachteln der beiden Wicklungen
dhnlich der Abb. 10.30. Die Reduzierung der Proximityverluste zeigt die Abb. 10.34.

Wir wollen noch einen Schritt weiter gehen und auch innerhalb der Lagen verschach-
teln. Realisieren lisst sich dieser Aufbau durch die Verwendung von Wickelkérpern mit
mehreren Kammern und mit einer unterschiedlichen Reihenfolge der verschachtelten La-
gen von Kammer zu Kammer. Den Aufbau und die Ergebnisse zeigt die Abb. 10.35. Die
Proximityverluste konnen dadurch nochmals deutlich reduziert werden.
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Abb. 10.35 Wicklungsaufbau und Verlustverteilung beim Transformator, mit zusitzlicher Ver-
schachtelung innerhalb der Lagen

Vergleicht man die gesamten Wicklungsverluste mit den Ergebnissen fiir die Spule in
Abb. 10.32, dann ist zu erkennen, dass infolge der galvanischen Trennung deutlich héhere
Gesamtverluste entstehen. Die Ursache liegt zum kleineren Teil in der steigenden Win-
dungsldnge bei den zusitzlichen duBleren Lagen, zum groferen Teil aber in dem hoheren
Oberwellenspektrum der Teilstrome infolge der Auftrennung der Spule in zwei Wicklun-
gen (sehr gut bei den hier vernachlidssigbaren Skinverlusten zu erkennen). Abgesehen von
dem Oberwellenspektrum der beiden Teilstrome lassen sich die hohen Proximityverluste
auch auf andere Weise veranschaulichen. Wihrend des sehr kurzzeitigen Ausschaltvor-
gangs des Transistors kommutiert der Strom von der Primirwicklung zur Sekundérwick-
lung. Dieser Ortswechsel der Strome tritt bei der Spule nicht auf, fiihrt bei den getrennten
Wicklungen aber zwangsliufig zu sehr groBen Werten bei der zeitlichen Anderung der
Flussdichte im Wickelfenster und damit zu hohen Proximitystromen. Genau dieser Ef-
fekt wird durch die enge Verschachtelung von Primir- und Sekundérseite reduziert, da der
Positionswechsel der Strome nur noch iiber kiirzere Distanzen erfolgt. Bei der kontinuier-
lichen Betriebsart, d. h. der Transistor schaltet schon wieder ein bevor der Sekundérstrom
auf null abgefallen ist, tritt dieses Problem auch beim Einschaltvorgang auf.
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An den Auswertungen ist aber auch zu erkennen, dass der Luftspalt wieder eine mit-
entscheidende Rolle bei der Entstehung von Proximityverlusten spielt. Allerdings ist der
Beitrag des Luftspaltfeldes wegen des kontinuierlichen Flussverlaufs und des damit ge-
ringeren Oberwellenspektrums nicht so dramatisch, verglichen mit den Verlusten infolge
der Anderung der Stromposition wihrend des Umschaltvorgangs. Mogliche Gegenmal-
nahmen haben wir bereits in Kap. 9 diskutiert.

An dieser Stelle miissen noch zwei Bemerkungen angefiigt werden:

e Wir haben bereits diskutiert, dass die Streuinduktivitit bei dieser Schaltung moglichst
klein sein sollte, da die in L gespeicherte Energie nicht zum Ausgang iibertragen wird
und zu den Verlusten in der Schaltung beitridgt. Auf der anderen Seite reduziert diese
Streuinduktivitit aber den Stromanstieg im Umschaltmoment und infolge des geringe-
ren Oberwellenspektrums auch die Proximityverluste im Transformator.

e Die Simulationen wurden mit idealen dreieckformigen Stromen durchgefiihrt. In der
Praxis werden jedoch bei den Umschaltvorgiingen aus parasitiren Elementen beste-
hende Resonanzkreise angestoen. Die dadurch entstehenden hochfrequenten Oszil-
lationen konnen, sofern die Amplituden und die Frequenzen bekannt sind, bei der
Berechnung der Wicklungsverluste mit einbezogen werden.

10.10.3 Folienwicklungen

In Abschn. 4.6.1.5 haben wir gesehen, dass die Proximityverluste in Folienwicklungen
mit steigenden Windungszahlen extrem ansteigen. Die Ursache liegt in der ansteigenden
magnetischen Feldstirke zu den inneren Windungen hin. Beim klassischen Transformator-
betrieb lésst sich dieses Problem dadurch 16sen, dass die Primar- und Sekundirwicklung
so wie in Abb. 10.30 fiir die Lagen aus Runddréhten gezeigt, moglichst gut verschach-
telt werden. Die Wirksamkeit dieser Methode ist vergleichbar der Verschachtelung bei der
Lagenwicklung.

Anders ist die Situation, wenn im Kern magnetische Energie gespeichert werden soll.
Die Verschachtelung ist dann nicht mehr so effizient, dies war bereits beim Ubergang von
Abb. 10.33 zur Abb. 10.34 zu erkennen. Zusitzlich kommt das Problem des Luftspaltfel-
des hinzu, das radiale, also senkrecht zur Folie stehende Komponenten erzeugt, die in den
inneren Folien sehr hohe Proximityverluste verursachen.

Die Formeln zur Berechnung der Verluste haben wir bereits in Abschn. 4.6 ausfiihrlich
behandelt. Die zusitzliche Aufgabe besteht jetzt lediglich darin, die magnetische Feld-
stirke unter Einbeziehung aller Wicklungen auf den Oberflichen der Folien entsprechend
Gl. (4.120) zu bestimmen, so wie z. B. in Abb. 4.38 bzw. in Abb. 10.29 bereits gezeigt.

Einige interessante Aspekte ergeben sich bei der Verwendung unterschiedlicher Wi-
ckelgiiter. Betrachten wir z. B. einen Transformator, dessen Primirseite mit Folien und
dessen Sekundirseite mit Runddrihten realisiert ist. Beim Verschachteln entsteht die Si-
tuation, dass auf eine Folienwindung der Primirseite unmittelbar eine Lage von Rund-
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drihten der Sekundirseite gewickelt wird. Die praktisch homogene Verteilung des Se-
kundidrstroms iiber die Lagenbreite erzwingt bei den hohen Frequenzen, dass sich der
Primérstrom in der Folie wegen der Minimierung der Impedanz gleichmaBiger iiber die
gesamte Folienbreite verteilt und nicht, z. B. als Folge des Abstands zwischen Folienrand
und Kern, im Wesentlichen auf den Folienrand konzentriert.

10.10.4 Elektrostatische Abschirmungen

Eine dhnliche, mit den gleichen Formeln zu behandelnde Situation liegt vor, wenn
zwischen den Wicklungen eines Transformators elektrostatische Schirme zur Redu-
zierung der Gleichtaktstdrungen eingebaut werden. Diese Thematik wird ausfiihrlich in
Abschn. 12.2.2 diskutiert. Zur Bestimmung der Proximityverluste in einem derartigen
Schirm wird dieser wie eine einzelne Folienwindung behandelt. Mit der Schirmbreite c,
der Lange [, der Schirmdicke d und der gleichen Feldstirke auf beiden Seiten der Schirm-
windung konnen die Verluste im Schirm (screen) mit der Beziehung (4.108) abgeschitzt
werden

/

K

¢ sinh (d/8) —sin (d/§)

Py, = E cosh (d/S) + cos (d/(S) ‘

H2D; mit D; =

(10.44)

Das Ergebnis ist zwar nur eine grobe Naherung, da bei dieser einzelnen Windung die
formelmifig nicht erfassten Endeffekte eine grofere Rolle spielen, sie liefert aber An-
haltspunkte zur Reduzierung der Verluste in der Schirmwindung. Die moglichst gute
Abschirmung der Sekundér- von der Primédrwicklung lédsst keine Kompromisse hinsicht-
lich der Breite und Lédnge der Schirmwindung zu. Die Leitfihigkeit des Schirmmaterials
(Kupfer oder Aluminium) und die Dicke konnen aber in Grenzen frei gewéhlt werden.

Den Einfluss dieser beiden Parameter zeigt die Abb. 10.36. Dargestellt sind die auf den
jeweils gleichen Bezugswert

(10.45)

normierten Verluste in einer Schirmwindung fiir die beiden Materialien Kupfer und Alu-
minium fiir eine Frequenz f = 100 kHz in Abhéngigkeit von der Dicke d der Schirmfolie.

Die beiden in der Abbildung eingezeichneten Kreuze markieren die Stellen, bei denen
die Schirmdicke d und die Eindringtiefe des Leitermaterials § gleich sind. Bei Schirmdi-
cken d > § gilt naherungsweise Dy = ¢/§, so dass die Verluste im Aluminiumschirm
um den Faktor Py, 4i/Psercu ~ (kcu/ka)'/? ~ 1,265 groBer werden. Mit den Ni-
herungsbeziehungen fiir die im Proximityfaktor Dy auftretenden Funktionen fiir kleine
Schirmdicken d < § gilt nidherungsweise P/ Psercu & Kai/Kcu =~ 0,625. In diesem
Bereich ist Aluminium die bessere Wahl. Diese Verhiltnisse bei der Gegeniiberstellung
der beiden Leitermaterialien haben wir auch bereits in der Abb. 4.10 gesehen. Unabhéngig
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von der Materialauswahl sollte die Schirmfolie im Hinblick auf kleine Verluste moglichst
diinn sein.

10.10.5 Fragen zur Konvergenz bei der Berechnung
der Wicklungsverluste

Bei den Beispielen in den letzten Abschnitten haben wir gesehen, dass zwar der Ma-
gnetisierungsstrom stetig sein muss, die Strome in den Wicklungen des Transformators
aber im Gegensatz zur Spule Unstetigkeiten und damit einen groen Oberschwingungs-
anteil aufweisen konnen. Nachdem auf der einen Seite die Amplituden mit zunehmender
Ordnungszahl der Oberschwingungen abnehmen, auf der anderen Seite aber Skin- und
Proximityfaktor nach Abb. 4.5 bzw. Abb. 4.8 ansteigen, stellt sich die Frage nach der
Konvergenz bei der Verlustberechnung mithilfe der Fourier-Entwicklung.
Stellen wir den Strom bzw. die Feldstidrke als Fourier-Reihe dar

i(t)y=1I+ Z;,, cos (mwt + ¢,) bzw. H (t) = Hy + Z H, cos (nwt + ¢,),
n=1 n=1

(10.46)

dann konnen die Skinverluste im Runddraht des Durchmessers 2rp nach Gl. (4.15) mit-
hilfe der Summe

1 s . 1 Iy (nrp)
P”n:—RE:zFY,,—l t F,,=-Rela,rp—r"" 10.47
sk 7 Onzlln( ) mi 3 e%a rDI1 @) ( )
und
. T
anrp = (L+j) rpy/wnfepo = (1+]) 7’3\/% (10.48)

berechnet werden. Die Eindringtiefe § gilt bei der Frequenz f = 1/T. Fiir den Sonderfall
eines homogenen externen Feldes werden die Proximityverluste nach Gl. (4.32) mithilfe



300 10 Transformatoren

a b c
1,0
i(t)
H(®)
To,s
0,01 0,01
0 —>ile— 1
0 0,5 10 10 1
— /T — /T — /T

Abb. 10.37 Zeitlicher Verlauf von Strom bzw. Feldstirke

der Summe

P =£i 72D mit D.. = 27Re M (10.49)

prox P i n s.n SN IO (OlnrD) .

berechnet. Die Frage nach der Konvergenz ldsst sich am besten dadurch beantworten, dass
wir die Verluste fiir unterschiedliche Stromformen in Abhéngigkeit von der oberen Sum-
mationsgrenze ny,, berechnen. Zur iibersichtlicheren Darstellung beziehen wir die beiden
Ergebnisse jeweils auf den Wert, der sich fiir n,,,x = 2000 einstellt (in der Annahme, dass
der Beitrag der noch hoheren Harmonischen zum Gesamtergebnis vernachldssigbar ist).
Die normierten Ergebnisse

Ptin (Mmax) _ szdf r%(Frn -1 und PPVUX (nmax) Z = I‘I2 Dy

= 10.50
Pskin (2000) 22000 2 (F‘ n 1) Pprox (2000) Zi(f(l) HHZD‘ n ( )

miissen im Bereich zwischen 0 und 1 liegen. Bei den im Folgenden ausgewerteten Beispie-
len werden die zeitabhédngigen Strom- bzw. Feldstdrkeverldufe nach Abb. 10.37 zugrunde
gelegt.

Die Abb. 10.38 zeigt fiir diese drei Beispiele die Ergebnisse nach Gl. (10.50). Die
normierten Skinverluste sind jeweils in Rot, die normierten Proximityverluste in Blau
dargestellt. Betrachtet man die Verldufe von Skin- und Proximityfaktor in Abb. 4.5 und
Abb. 4.8, dann erkennt man jeweils zwei Bereiche mit unterschiedlicher Steigung. Fiir
rp/8 < 1 steigt Dy mit der 4. Potenz von rp /8, d.h. mit n?, oberhalb von rp/§ = 2 nur
noch mit /n. Die Funktion F; — 1 hat das gleiche Verhalten, allerdings liegen die beiden
Bereiche unterhalb von rp /8 = 1,5 bzw. oberhalb von rp/§ = 4.

Die Konvergenz der Summe héngt also davon ab, ob die erste Harmonische unterhalb
oder oberhalb dieser Grenzen liegt. Liegt sie oberhalb, dann konvergiert die Summe we-
sentlich schneller.

Zur Verdeutlichung enthalten die Teilbilder in Abb. 10.38 jeweils zwei Kurvenpaare,
die so ausgewihlt sind, dass die Kombination aus Frequenz f = 1/7T und Drahtradius rp
die Werte rp /6 = 2 bzw. rp/8 = 0,2 fiir die erste Harmonische ergibt. In allen drei
Bildern ist deutlich zu erkennen, dass das Endergebnis fiir rp /6 = 2 unabhingig von der
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Abb. 10.38 Normierte Skin- (rof) und Proximityverluste (blau) nach Gl. (10.50)

Stromform mit wesentlich weniger Summanden, d. h. kleinerem 7, erreicht wird. In der
Praxis wird man aber bestrebt sein die Drihte so auszuwihlen, dass der Proximityfaktor
und damit die Verluste moglichst gering bleiben. Das bedeutet, dass der Wert rp /§ bei
der Grundschwingung eher im unteren Bereich liegt und wir die Kurven mit rp/§ = 0,2
betrachten miissen.

Bei der symmetrischen Dreieckskurve nach Abb. 10.37a reichen bereits die ersten 40
Glieder der Summe aus fiir das Endergebnis. Der treppenartige Verlauf in Abb. 10.38a
kommt dadurch zustande, dass das Spektrum der symmetrischen Kurve keine geradzah-
ligen Harmonischen enthilt. Die steile Flanke in den Kurvenverldufen b und c ist ver-
antwortlich dafiir, dass bis zu 250 Oberschwingungen beriicksichtigt werden miissen. Bei
allen Bildern in Abb. 10.38 ist festzustellen, dass die Konvergenz bei den Skinverlusten
schlechter ist. Die Ursache liegt in den hoheren Werten rp /§ fiir den Ubergangsbereich.

Schlussfolgerung

Zusammenfassend gilt, dass die Konvergenz im Wesentlichen von zwei Kriterien ab-
héngt, zum einen von dem Wert rp /§ bei der Grundschwingung und zum anderen von
dem Oberwellenspektrum.

10.11 Maoglichkeiten zur Reduzierung der Wicklungsverluste

Aus den betrachteten Beispielen lassen sich einige weitere Mallnahmen ableiten, die zu
einer Verringerung der Verluste, insbesondere der Proximityverluste beitragen:

o Wicklungen mit groBeren rms-Stromen sollten wegen der kiirzeren Windungslinge
nach innen gelegt werden.

e Gegebenenfalls muss die Wicklung mit dem geringeren Oberwellenspektrum im Strom
wegen der Zunahme der Proximityverluste bei den inneren Lagen nach auflen gelegt
werden.

e Das Oberwellenspektrum bei den Stromen sollte minimiert werden, z. B. durch lang-
sameres Ein- und Ausschalten der Halbleiterbauelemente. Diese Maflnahme erfordert
einen Kompromiss mit den Schaltverlusten in den Halbleitern.
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e Die Wicklungen sollten so im Wickelfenster verteilt werden, dass sich keine Berei-
che mit groflen Feldstiarkeamplituden ergeben, d. h. die Wicklungen sollten lagenweise
verschachtelt werden.

e Das Verschachteln der Wicklungen innerhalb der Lagen reduziert die Proximityverluste
zusitzlich. (Die Moglichkeit des Verschachtelns ist begrenzt wegen der Kapazititser-
hohung zwischen Primir- und Sekundidrwicklung und wegen eventuell notwendiger
Isolation zwischen den Wicklungen.)

e Bei mehreren Sekundirwicklungen ist es in der Regel vorteilhaft, diejenige Sekundér-
wicklung mit dem grofiten Strom nahe an die Primédrwicklung zu legen, um grofere
Bereiche mit hoher Feldstirke zu vermeiden.

e Hilfswicklungen bzw. Sekundirseiten mit wenig Strom, die nicht nennenswert zur
Kompensation der Feldstirke beitragen, sollten moglichst separat nach auBen gelegt
werden, in Bereiche mit geringer Feldstirke.

e Die gegebenenfalls unterschiedlichen Draht- und Foliensorten fiir die einzelnen Wick-
lungen miissen optimiert werden.

e Randeffekte bei Folienwicklungen werden nach [2] minimiert, wenn die Folien von
Primér- und Sekundirseite gleich breit sind und mittig im Wickelfenster positioniert
werden.

e Schaltungen, die Transformatorwicklungen mit Mittenanzapfung benétigen, sind im
Hinblick auf Proximityverluste ungiinstig, da auch die jeweils nicht benétigte (strom-
durchflossene) Teilwicklung zu den Verlusten beitrégt.

e Beim Verschachteln von Runddrahtwicklungen und Folienwicklungen im Transforma-
tor zwingt die homogene Stromverteilung iiber die Lagenbreite bei der Drahtwicklung
wegen der Minimierung der Impedanz den Strom in der Folie zur besseren Ausnutzung
der gesamten Folienbreite.

e Es sollten sich moglichst keine leitenden Materialien in Bereichen mit hoher magne-
tischer Feldstirke, also zwischen der Primir- und Sekundirseite bei Transformatoren
und zwischen der Wicklung und dem Kern bei Spulen, befinden. Das betrifft neben den
Schirmen vor allem die Anschlussdrihte.

e Abschirmfolien bei Transformatoren zur Reduzierung der kapazitiven Kopplung zwi-
schen den Wicklungen (vgl. Abschn. 12.2.2) befinden sich immer in Bereichen mit ho-
her Feldstédrke. Zur Reduzierung der Proximityverluste sollten moglichst diinne Folien
mit geringer Leitfdhigkeit verwendet werden. Die Folien konnen zusitzlich abwech-
selnd von den Seiten eingeschnitten werden, um die sich ausbildenden Proximitystro-
me zu reduzieren.

e Im Hinblick auf hohe Wirksamkeit miissen die Schirme die darunterliegende Wick-
lung moglichst komplett iiberdecken. Die Uberlappungsfliche am Anfang und Ende der
Schirmwindung sollte aber moglichst klein sein, um kapazitive Strome in der Schirm-
windung zu vermeiden.
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Erweiterte Ersatzschaltbilder

Zusammenfassung

Die Simulation von kompletten Schaltungen mithilfe entsprechender Programme, wie
z.B. SPICE setzt voraus, dass die parasitdren Eigenschaften der einzelnen Kompo-
nenten durch elektrische Ersatznetzwerke erfasst werden, die aus moglichst idealen
Grundelementen zusammengesetzt sind. Realitdtsnahe Simulationsergebnisse konnen
aber nur erwartet werden, wenn die Modellierung der Komponenten alle relevanten
Abhingigkeiten hinreichend genau beschreibt. In den vorangegangenen Abschnitten
wurde gezeigt, dass dazu aufwindige Feldberechnungen durchgefiihrt werden miissen
und dass die sich ergebenden parasitiren Netzwerkelemente in den Ersatzschaltbil-
dern von den verschiedensten Parametern wie z.B. Aussteuerung, Frequenz oder
Temperatur abhidngen. Trotz dieser Schwierigkeiten wollen wir versuchen, geeigne-
te Ersatznetzwerke abzuleiten, mit deren Hilfe die wesentlichen Eigenschaften der
Komponenten erfasst und bei den Simulationen mithilfe von Netzwerkanalysetools
beriicksichtigt werden konnen.

Grundsitzlich entstehen bei der Modellierung induktiver Komponenten zwei unterschied-
liche Fragenkomplexe. Der erste betrifft die Art der Modellierung und beschreibt die
Herangehensweise auf qualitativer Ebene. Dabei ist die Frage zu beantworten, ob die
Charakterisierung in Form einer Induktivititsmatrix gemif3 Gl. (2.28) geniigt oder ob die
Ableitung eines Ersatzschaltbilds (ESB) erforderlich ist. Welche Effekte sollen erfasst und
welche konnen vernachlissigt werden? Ist die Kenntnis der induktiven Kopplung ausrei-
chend oder miissen die internen Resonanzstellen und damit auch die kapazitiven Effekte
beriicksichtigt werden? Wie genau miissen die Verluste bestimmt werden und inwieweit ist
die Einbeziehung der nichtlinearen Materialeigenschaften erforderlich? Zum Beispiel ist
im Hinblick auf Wirkungsgradbetrachtungen die moglichst genaue Kenntnis der Verlust-
mechanismen in Abhéngigkeit aller relevanten Parameter erforderlich, die Beschreibung
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des EMV-Verhaltens dagegen erfordert die Erfassung der parasitiren kapazitiven Eigen-
schaften der induktiven Komponente.

Der zweite Fragenkomplex umfasst die quantitative Beschreibung und definiert die
Genauigkeit, mit der die reale dreidimensionale Geometrie einer Spule bzw. eines Trans-
formators inklusive der Materialbeschreibung bei den Werten der einzelnen Komponenten
im Ersatzschaltbild zu beriicksichtigen ist. Geniigt die Charakterisierung der Impedanz
bis zur ersten Resonanzstelle oder muss das Ersatznetzwerk eine realitdtsnahe Beschrei-
bung auch im hoheren Frequenzbereich erlauben? Wie genau miissen die ortsabhingige
Temperaturverteilung in dem Bauelement und deren Einfluss auf die verschiedenen Ver-
lustmechanismen in der Modellierung erfasst werden?

Die Beantwortung dieser und weiterer Fragen beeinflusst die Art der Modellierung
und legt damit die Randbedingungen fest, unter denen die Ersatzschaltbilder giiltig sind
und welche Abweichungen zwischen ESB und Realitit auftreten. An den vielfiltigen
Fragestellungen ist zu erkennen, dass es nicht sinnvoll ist, ein umfassendes Modell fiir
alle Eventualititen aufzustellen. Es wird zu komplex und als Folge werden die Simu-
lationen sehr rechenintensiv. Sinnvoll sind die an das Problem bzw. an die betreffende
Fragestellung angepassten Modelle, die die wesentlichen Zusammenhédnge durch mog-
lichst einfache Approximationen beschreiben.

Vielleicht muss an dieser Stelle einmal grundsétzlich festgelegt werden, was mit den
Modellen erreicht werden soll. Die Simulation von Schaltungen unter Einbeziehung von
hinreichend genauen Ersatzschaltbildern auch der induktiven Komponenten hat das Ziel,
noch vor dem Aufbau einer Schaltung bereits einen ersten Entwurf zu haben, der einer op-
timalen Losung schon sehr nahe kommt. Dieses Ziel lédsst sich umso besser erreichen, je
detaillierter das ESB ist und je mehr Abhéngigkeiten von den verschiedenen Parametern
in den Modellen beriicksichtigt sind. Auf der anderen Seite gibt es aber auch Einfliisse,
die vor der praktischen Realisierung nicht vollstindig bekannt und damit auch nicht in
den Simulationen beriicksichtigt werden konnen, wie z. B. die von dem Aufbau abhiéngi-
ge thermische Situation. Das bedeutet, dass wirklich zuverlidssige Daten erst nach einer
Messung vorliegen.

Immer weiter verbesserte Ersatzschaltbilder reduzieren zwar die Anzahl der Optimie-
rungsschleifen beim Designprozess und helfen auch beim Verstindnis und der Vermei-
dung einzelner Probleme, ersetzen aber nicht den praktischen Nachweis der Funktions-
fahigkeit einer Schaltung unter allen geforderten Randbedingungen. Wenn also ohnehin
abschlieBende Messungen erforderlich sind, dann geniigt es, den Aufwand bei der Erstel-
lung der Ersatzschaltbilder auf das notwendige Mal} zu beschrinken.

Bei niedrigen Frequenzen wird iiblicherweise ein konventionelles Modell aus Induk-
tivitdten und in Reihe liegenden Widerstinden verwendet. Damit konnen die Streuin-
duktivititen und die Wicklungsverluste erfasst werden. Die Wirbelstromverluste im Kern
konnen wegen deren quadratischer Abhiingigkeit von der Amplitude der Flussdichte durch
eine Sekundirwicklung mit Widerstand erfasst werden. Alternativ kann der Widerstand
auch direkt ohne Ubersetzungsverhiltnis an eine Wicklung angeschlossen werden. Diese
Form der Abhingigkeit gilt jedoch nicht fiir die spezifischen Kernverluste. Beim Trans-
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formator werden iiblicherweise parallel zur Primirseite ein Widerstand fiir die gesamten
Kernverluste und eine Induktivitit fiir den Feldaufbau durch den Magnetisierungsstrom
verwendet.

Bei hoheren Frequenzen reicht die Beschreibung der Bauelemente durch die verein-
fachten Ersatznetzwerke in Kap. 10 nicht mehr aus. Die Strome durch die parasitidren
Kapazititen steigen mit zunehmender Frequenz an und die Verluste in Kern und Wicklung
nehmen ebenfalls zu. Gleichzeitig dndern sich die Induktivititswerte infolge der frequenz-
abhingigen Permeabilitit des Kernmaterials und der abnehmenden inneren Induktivitéit
der Windungen.

In den folgenden Abschnitten werden wir daher am Beispiel einer einfachen Spule
Moglichkeiten aufzeigen, den im Bereich hoherer Frequenzen auftretenden komplizier-
teren Impedanzverlauf durch geeignete lineare Netzwerke, bestehend aus Widerstinden,
Induktivititen und Kapazititen nachzubilden und fiir Schaltungssimulationen verfiigbar
zu machen. Fiir die Ableitung induktiver Ersatzschaltbilder fiir Transformatoren mit mehr
als drei Wicklungen werden zwei unterschiedliche Vorgehensweisen beschrieben, bei de-
nen die einzelnen Parameter im ESB unabhiingig voneinander durch Messungen bestimmt
werden konnen. In weiteren Abschnitten werden wir die Berechnung der Kapazititen
zwischen den einzelnen Wicklungen am Beispiel eines Zweiwicklungstransformators de-
monstrieren sowie ein thermisches Netzwerk betrachten, mit dessen Hilfe die Temperatur-
abhingigkeit der Verlustmechanismen durch ein iteratives Verfahren, d. h. eine abwech-
selnde Berechnung von Verlusten und Temperaturerhhung in Kern und Wicklung, in den
Simulationen mit einbezogen werden kann.

11.1 Das Spulenersatzschaltbild

Es gibt prinzipiell verschiedene Moglichkeiten ein geeignetes Ersatzschaltbild fiir eine
Spule anzugeben. Im Hinblick auf die erreichbare Ubereinstimmung mit Messungen be-
trifft das sowohl die Anzahl als auch die Zusammenschaltung der einzelnen idealen Netz-
werkelemente zu einem Ersatznetzwerk.

1.1.1 Die Standardlésung

Ein brauchbares und fiir die meisten Fille hinreichend genaues ESB zeigt die Abb. 11.1a.
Bei Gleichstrom ist nur der Kupferwiderstand Ry wirksam, mit zunehmender Frequenz
steigt die Impedanz zunichst gemél Ry+jwL. Abhidngig von der Wicklungskapazitit wird
sich eine Parallelresonanz einstellen, oberhalb derer die Impedanz infolge des parallel
liegenden Kondensators wieder abnimmt. Die Hochfrequenzverluste im Kern und in der
Wicklung reduzieren die Giite des Schwingkreises. Im ESB wird dieser Effekt durch einen
Parallelwiderstand R, erfasst.
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Abb. 11.1 a Einfaches Spulenersatzschaltbild, b Zugehoriger Impedanzverlauf

Im Teilbild b ist der Betrag der Impedanz

. Ro+ 1 + 2E +jo[L - 0’L2C - CR}]

Z= (11.1)

1 : [ 2 2
Rl TI0CT 7 (-0l + ) 4 (0CRo+ )
mit den in der Abbildung angegebenen Zahlenwerten fiir die einzelnen Komponenten als
Funktion der Frequenz dargestellt. Liegt umgekehrt ein solches Messergebnis vor, dann
konnen an den entlang der Kurve markierten Stellen die Werte fiir die Komponenten des
ESB direkt einzeln bestimmt werden, ohne ein System von vier Gleichungen auflésen zu
miissen.

Die Resonanzfrequenz kann aus der Impedanz des Netzwerks bestimmt werden, indem
der Imaginirteil zu null gesetzt wird. Als Ergebnis erhélt man

1 C L
f;"ex:— 1__R(2) C= 2712 2°
(27 fres)” L? + Ry

(11.2)

2r/LC L
Diese Gleichung kann zur Kontrolle der ermittelten Netzwerkparameter verwendet wer-
den. Alternativ kann auch die Kapazitit aus der bekannten Resonanzfrequenz berechnet
werden.

11.1.2 Der Impedanzverlauf im Bereich hoherer Frequenzen

Das Ersatzschaltbild in Abb. 11.1 beschreibt den iiblichen Einsatzbereich einer Spule un-
terhalb der Resonanzfrequenz sehr gut. Nun gibt es aber Anwendungsfille, z. B. beim
Einsatz in Netzfiltern, bei denen eine Charakterisierung des Spulenverhaltens auch im
hoheren Frequenzbereich erforderlich ist. Misst man den Impedanzverlauf bis zu wesent-
lich hoheren Frequenzen, dann wechseln sich Maximal- und Minimalwerte stidndig ab [6].
Diese Abfolge von Parallel- und Serienresonanzen lédsst sich im ESB nur durch die Hin-
zunahme weiterer induktiver und kapazitiver Komponenten erfassen.
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Abb. 11.2 Erweitertes Spulen-
ersatzschaltbild

Abb. 11.3 Impedanzverlauf
fiir das erweiterte Spulener-
satzschaltbild
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Die Ursache dafiir, dass wir mit dem bisherigen ESB nur eine einzige Resonanzstelle
beschreiben konnen liegt darin, dass wir die in der Realitit {iber die Komponente verteil-
ten parasitdren Eigenschaften zusammengefasst und durch einzelne diskrete Werte ersetzt
haben. Zur detaillierteren Beschreibung miissten wir ein Netzwerk aufstellen, in dem von
jeder Windung Teilkapazititen zu allen anderen Windungen ausgehen und jede Windung
Koppelinduktivititen zu allen anderen Windungen aufweist. Es ist offensichtlich, dass der
mathematische Aufwand damit erheblich ansteigt.

Um im Anschluss an die Parallelresonanz in Abb. 11.1b eine Serienresonanz zu erhal-
ten, ist eine Induktivitidt in Reihe zu dem Kondensator erforderlich. Wegen der hoheren
Resonanzfrequenz ist der Wert dieser in Abb. 11.2 eingezeichneten Induktivitét L; klei-
ner als der Wert von L. Die Dampfung dieses Reihenschwingkreises erfolgt durch einen
zusitzlichen Widerstand R; < R,.

Der Betrag der Impedanz Z,,, der sich zwischen den Anschliissen 1 und 2 in Abb. 11.2
einstellt, ist in Abb. 11.3 fiir die angegebenen Zahlenwerte dargestellt. Da die Werte der
bereits in Abb. 11.1 enthaltenen Komponenten fiir die Auswertung nicht gedndert wur-
den, verschieben sich die Ergebnisse leicht gegeniiber dem bisherigen Impedanzverlauf.
Um die erste Resonanzstelle auch weiterhin unveridndert beizubehalten, miissten einige
Korrekturen an den bisherigen Daten vorgenommen werden wie z. B. eine Erhohung des
Parallelwiderstandes R, oder eine geringfiigige Verkleinerung der Induktivitét Ly.

Die erneute Hinzunahme einer Resonanz, jetzt wieder eine Parallelresonanz, erfordert
einen Parallelkondensator mit Ddmpfungswiderstand. Mit C; und R, erhélt man die zwi-
schen den Anschliissen 1 und 3 entstehende Impedanz Z;3. Thr Betrag ist in Abb. 11.3
ebenfalls eingetragen. Ab jetzt wiederholen sich die Schritte, die Reihenschaltung einer
weiteren noch kleineren Induktivitit L, erzeugt eine erneute Serienresonanz usw.
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11.2 Die Beriicksichtigung nichtlinearer Abhangigkeiten

Bei der Charakterisierung der induktiven Komponenten spielen mehrere Abhingigkeiten
von anderen Parametern eine bedeutende Rolle. Wir wollen uns zumindest einen kurzen
Uberblick verschaffen, wie wir mit diesen Zusammenhzngen umgehen konnen.

11.2.1 Die Frequenzabhangigkeit

Eine Frequenzabhingigkeit der Impedanz entsteht natiirlich durch die induktiven und ka-
pazitiven Eigenschaften der Bauelemente. Zur Beschreibung dieser Effekte konnen wie
bisher konstante Werte fiir die einzelnen Komponenten in den Ersatzschaltbildern zu-
grunde gelegt werden. An dieser Stelle interessieren aber insbesondere die nichtlinearen
Abhingigkeiten von der Frequenz. Dafiir gibt es verschiedene Ursachen:

e Die frequenzabhingige Permeabilitit der Kernmaterialien beeinflusst die Induktivitits-
werte.

e Mit zunehmender Frequenz nehmen die gespeicherte magnetische Energie in den Lei-
tern und damit die innere Induktivitit aufgrund der Stromverdringung an die Oberfli-
che ab. Dieser Einfluss kann aus dem Imaginérteil der Gl. (4.7) berechnet werden.

e Die spezifischen Kernverluste sind nach Gl. (8.3) stark frequenzabhingig und beein-
flussen die Widerstandswerte zur Erfassung der Kernverluste.

e Eine vollig andere Frequenzabhingigkeit weisen die Wirbelstromverluste im Kern in-
folge der frequenzabhiingigen Leitfdhigkeit des Kernmaterials auf.

e Der Skinfaktor nach Abb. 4.5 und der Proximityfaktor nach Abb. 4.8 sind nichtlinear
von der Frequenz abhéngig und beeinflussen die Widerstéinde zur Erfassung der Wick-
lungsverluste.

e Die sich mit der Frequenz d@ndernde induktive Kopplung zwischen den Windungen be-
einflusst die Potentialverteilung entlang der Wicklung und damit sogar die Kapazititen.

Diese Liste erhebt zwar keinen Anspruch auf Vollstindigkeit, es ist aber trotzdem erkenn-
bar, dass die Erfassung all dieser Abhingigkeiten Probleme verursacht.

Wie gelangen wir nun zu einem moglichst brauchbaren Ersatzschaltbild? Im Prin-
zip gibt es zwei Optionen: wir kdnnen entweder von den Berechnungen ausgehen oder
von Messergebnissen im Falle eines bereits existierenden Bauelements. Betrachten wir
zunichst die Berechnungsmethode. Wir legen das ESB aus Abb. 11.1 zugrunde und be-
stimmen die Werte der einzelnen Komponenten mit den Formeln aus den vorangegange-
nen Abschnitten bei verschiedenen Frequenzen. Damit hingen die Zahlenwerte fiir die
Komponenten von der Frequenz ab. Das stellt aber fiir die im Zeitbereich arbeitenden
Schaltungssimulatoren in der Regel ein Problem dar, so dass eine Modifikation des ESB
sinnvoll erscheint. Rechnet man mit den gegebenen Daten die komplexe Impedanz als
Funktion der Frequenz aus, dann hat man zwei Kurvenverldufe zur Verfiigung, entweder
Real- und Imaginirteil oder Betrag und Phase der Impedanz. Ausgehend von Messungen
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liegt die gleiche Information vor, so dass der folgende Schritt fiir beide Vorgehenswei-
sen identisch ist. Dieser besteht darin, ein alternatives Netzwerk aufzustellen, das dhnlich
der Abb. 11.2 zwar aus frequenzunabhédngigen Komponenten zusammengesetzt ist, diese
Vereinfachung aber im Gegenzug durch eine aufwindigere Netzwerkstruktur kompensiert
(vgl. auch die Abb. 11.17). Die Werte der einzelnen Komponenten werden dann so gefittet,
dass das Netzwerk die gegebenen Kurven mit nur geringen Abweichungen zufriedenstel-
lend beschreibt.

11.2.2 Die Stromabhangigkeit

Eines der Hauptprobleme ist die aussteuerungsabhingige Permeabilitit und damit auch
die Sittigung des Kernmaterials. In dem ESB erhalten wir eine vom Strom abhiingige In-
duktivitdt und wegen der nichtlinearen Abhéngigkeit der spezifischen Kernverluste von
der Flussdichte auch Widerstandswerte, die von der Stromform und insbesondere von
der Amplitude des Stroms abhédngen. Die Berechnung der stromabhéngigen Induktivitit
L(I), z. B. mithilfe der differentiellen Permeabilitit, wurde in Abschn. 6.5 behandelt. Im
Gegensatz zur Frequenzabhiingigkeit wird jetzt nicht die Netzwerkstruktur erweitert, son-
dern die Werte der Komponenten werden als stromabhingige Funktionen beschrieben.
Wihrend eines Simulationsdurchlaufs muss dann der Wert der Induktivitit je nach aktu-
ellem Stromwert nachgesteuert werden. Eine Moglichkeit diese Problematik zu umgehen
besteht darin, die Amplitudenpermeabilitiit i, zugrunde zu legen und mit der daraus re-
sultierenden konstanten mittleren Induktivitit im ESB zu rechnen. Fiir die Auslegung der
induktiven Komponente ist die Verwendung von p,, iiblich, bei der Schaltungsanalyse er-
geben sich dabei eventuell Probleme (s. Abb. 6.15), wenn das Sittigungsverhalten nicht
angemessen beriicksichtigt wird.

Ein Hinweis ist noch angebracht im Hinblick auf Transformatoren. In deren Ersatz-
schaltbildern sind mehrere Induktivitdten enthalten. Diese Sittigungsproblematik betrifft
aber nur die Hauptinduktivitit. Bei den Streuinduktivitéten fiihrt der Weg fiir den magne-
tischen Fluss grofitenteils durch Luft, d. h. die Stromabhingigkeit ist bei den Streuinduk-
tivitdten vernachlissigbar.

11.2.3 Die Temperaturabhangigkeit

Die Vorgehensweise bei der Einbeziehung der Temperaturabhiingigkeit unterscheidet sich
grundsitzlich von der Behandlung der vorstehenden Abhédngigkeiten. Wihrend sich die
Frequenz- und die Stromabhéngigkeit innerhalb einer Hochfrequenzperiode, also auf der
Kurzzeitskala bemerkbar machen, ist der Temperatureinfluss ein Langzeiteffekt. Die Tem-
peratur kann also fiir einen Simulationsdurchlauf konstant gehalten werden. Die berechne-
ten Verluste fithren zu einer gednderten Temperatur in Kern und Wicklung, so dass mit den
temperaturabhingigen Materialeigenschaften auch die Werte der Netzwerkkomponenten
angepasst werden miissen. Die Wiederholung der Simulation in Form einer Iterations-
schleife fiir sich dndernde Temperaturen wird in Abschn. 11.6 ausfiihrlich diskutiert.
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11.3 Induktives Ersatzschaltbild fiir einen Transformator
mit mehreren Wicklungen

In diesem Abschnitt wollen wir zwei Moglichkeiten aufzeigen, ein induktives Ersatz-
schaltbild fiir einen Transformator mit einer beliebigen Anzahl von Wicklungen herzu-
leiten. Ausgangspunkt ist die Induktivitidtsmatrix, die z. B. fiir den Dreiwicklungstransfor-
mator in GI. (10.16) angegeben ist. Wegen der Symmetrie der Matrizenelemente beziiglich
der Hauptdiagonalen nach Gl. (2.10) enthilt die einen Transformator mit n Wicklungen
beschreibende n x n-Matrix genau n(n + 1)/2 unabhéngige Werte. Bei einer Erweiterung
von n auf n + 1 Wicklungen kommen n + 1 neue Werte hinzu. Fiir eine eindeutige Zu-
ordnung muss die gleiche Anzahl von freien Parametern auch in den Ersatzschaltbildern
enthalten sein. Das war auch die Ursache dafiir, dass die Erweiterung der Abb. 10.10 um
eine weitere Ausgangsseite mit nur zwei neuen zusitzlichen Parametern zu einem tiber-
bestimmten ESB fiihrte.

Eine erste Moglichkeit besteht darin, fiir einen Transformator mit » Wicklungen ein
Netzwerk mit n Knoten zu definieren, bei dem zwischen jeweils zwei Knoten i und & eine
Induktivitit L;; angeordnet wird. Die Anzahl dieser Induktivitdten entspricht der Anzahl
der Elemente auf den Nebendiagonalen in der Matrix. Fiir eine eindeutige Zuordnung feh-
len dann aber noch weitere n Parameter im ESB. Diese werden dadurch eingefiihrt, dass
auf der Primirseite die Hauptinduktivitit L;; und bei allen Sekundirseiten die Uberset-
zungsverhiltnisse i; mit i = 2 .. n als unbestimmte Werte verwendet werden. Die auch
bereits in [4] vorgestellte Ersatzanordnung ist fiir den Fall » = 4 in Abb. 11.4 dargestellt.

Der nicht hinterlegte Bereich ist identisch zu dem ESB fiir den Zweiwicklungstransfor-
mator in Abb. 10.7, wobei lediglich die dort auf der Sekundérseite eingetragene Streuin-
duktivitit mit dem Quadrat des Ubersetzungsverhiltnisses in der Form (1 — kz)Lzzii% =
L, auf die Primérseite transformiert wird und der Induktivitét L, in Abb. 11.4 entspricht.
Die in dieser Abbildung eingezeichneten Induktivitdten L;; konnen offenbar als Streuin-
duktivitdt zwischen der i-ten und k-ten Wicklung aufgefasst werden. Durch Hinzunahme
einer dritten und vierten Wicklung kommen entsprechend den markierten Bereichen drei
bzw. vier neue Parameter im ESB hinzu. Diese Vorgehensweise lisst sich auf eine belie-
bige Anzahl von Sekundédrwicklungen erweitern.

Eine bei diesen Ersatzschaltbildern immer wieder diskutierte Frage ist die nach der
messtechnischen Ermittlung der einzelnen Parameter. Bei der vorliegenden Ersatzanord-
nung ist die Situation relativ einfach. Die Hauptinduktivitit L;; wird wie iiblich als Induk-
tivitdt zwischen den Eingangsklemmen bei offenen Ausgingen gemessen. Die Uberset-
zungsverhiltnisse erhilt man genauso wie in Abb. 10.7 aus dem Verhiltnis von Eingangs-
spannung zu Ausgangsspannung bei Leerlauf an den Ausgidngen. Da iiblicherweise mit
sinusformigen Spannungen und Stromen gemessen wird, sind die folgenden Beziehun-
gen mit den komplexen Amplituden nach Abschn. 1.9 formuliert. Mit einer angelegten
Spannung 7, und einer gemessenen Leerlaufspannung 7, ist das zugehorige Uberset-
zungsverhiltnis in der Form #i; = |1, /1;| gegeben. Zur Messung der Streuinduktivititen
L;j wird eine Spannung #, an der k-ten Wicklung angelegt und alle anderen Wicklungen
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Abb.11.4 Ersatzanordnung i
fiir einen Transformator mit .
mehreren Wicklungen uui Ly L

3l BGIIE

werden kurzgeschlossen. Mit dem in der Wicklung i gemessenen Kurzschlussstrom 21- gilt

Lk —u Mk (11.3)

]a)l

Das gleiche Ergebnis muss man mit einer angelegten Spannung #; und einem gemessenen
Kurzschlussstrom i, erhalten. Diese Messung kann zur Kontrolle durchgefiihrt werden.

Beispiel
Eine an die Wicklung 3 angelegte Spannung ii verursacht iiber der Streuinduktivitit
L34 die transformierte Spannung #isi,. Der Strom durch Ly, ist dann durch

A lisls
L3g =

: (11.4)
JwLa

gegeben. Dieser wird mit dem Ubersetzungsverhaltms Uy an die Ausgangsklemmen
transformiert und wir erhalten den Kurzschlussstrom i, = il i3, und nach Zusammen-
fassung der Gleichungen die Streuinduktivitit L4 gemil Gl. (11.3).

Der Vorteil bei diesem ESB besteht also darin, dass die einzelnen Parameter mess-
technisch separat bestimmt werden konnen. Bei den Kurzschlussmessungen ist allerdings
sorgfiltig darauf zu achten, dass keine zusitzlichen Impedanzen im Messkreis enthalten
sind, da diese leicht in der Groenordnung der Streuinduktivitéten liegen konnen.

Die zweite Moglichkeit zur Erstellung eines induktiven Ersatzschaltbilds fiir einen
Transformator mit beliebig vielen Wicklungen beginnt mit dem ESB fiir den Dreiwick-
lungstransformator nach Abb. 10.10. Die Hinzunahme einer vierten Wicklung bedeutet
in der Induktivititsmatrix vier weitere unabhéingige Parameter. Die Abb. 11.5 zeigt die
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Abb. 11.5 Alternative Ersatzanordnung fiir einen Transformator mit mehreren Wicklungen

prinzipielle Vorgehensweise bei einer Erweiterung des Ersatzschaltbilds auf vier Wick-
lungen. Wird im allgemeinen Fall ein Transformator mit » — 1 Wicklungen um eine n-te
Wicklung erweitert, dann erhalten wir im ESB ein zusitzliches Ubersetzungsverhiltnis
i, eine Streuinduktivitit Ly, sowie n — 2 in der Sekundédrwicklung eingefiihrte stromge-
steuerte Spannungsquellen u,; miti = 2 .. n — 1 [8]. Diese Spannungen konnen mithilfe
der komplexen Amplituden in der Form

B, = Zyil; = joLui; (11.5)
als das Produkt einer Koppelimpedanz Z,,; zwischen der n-ten und i-ten Wicklung mit
dem Strom in der i-ten Wicklung dargestellt werden.

Damit stellt sich wieder die Frage nach der Bestimmung der n neuen Parameter. Zu-
nichst kann noch einmal festgehalten werden, dass auch dieses Netzwerk genauso viele
freie Parameter wie die Induktivititsmatrix aufweist, und zwar unabhéngig von der An-
zahl der Wicklungen. Im Folgenden werden wir die Messungen besprechen, mit denen
diese Parameter ermittelt werden konnen. Die Herleitung des ESB aus Simulationsergeb-
nissen erfolgt auf die gleiche Art und Weise, indem die gleichen Abschlussimpedanzen
Leerlauf bzw. Kurzschluss an den einzelnen Wicklungen zugrunde gelegt werden und die
ansonsten gemessenen Grofen Strom, Spannung oder Impedanz jetzt ausgehend von den
berechneten Feldverteilungen ermittelt werden.

Das Ubersetzungsverhéltnis erhalten wir mit einer Eingangsspannung i, und offenen
Ausgingen bei allen Sekundérseiten. Da alle sekundérseitigen Strome verschwinden gilt

N

_ le + Lh _th ~ 1
le + Lh Qn Nn ’

P le + Lh . A . Lh
u = L, U, = L, Unl, =

u, =

=

(11.6)

Bei gut gekoppelten Wicklungen entspricht ii, etwa dem Windungszahlenverhéltnis
Ni/N,.
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Abb. 11.6 Netzwerk zur Ly  h=bhiths
Bestimmung von 7 4, Ty /il °
N, ll_/}h /ity l

L

Dy lig/ily

Zur Bestimmung der Streuinduktivitit Ly, wird die Spannung i, angelegt, der Aus-
gang n kurzgeschlossen und alle iibrigen Sekundirseiten im Leerlauf betrieben. Fiir die
eingangsseitige Impedanz gilt dann

) Ly-ii2L
Zl = % :ja)LSl +]CULHZM
i Ly +uann
L, (Z /jwo— L Ly—o0 Z
— ifiiLsn ! (_l/J Sl) hNoo = le . (117)

T Li—@fio—La) o

Wegen der im Allgemeinen um einige Zehnerpotenzen groleren Hauptinduktivitéit kann
die in der GI. (11.7) angegebene Niherung verwendet werden, nach der sich die Ein-
gangsimpedanz aus den Beitrdgen der primérseitigen Streuinduktivitit und der auf die
Primérseite transformierten sekundérseitigen Streuinduktivitdt zusammensetzt.

Die Ermittlung der Werte fiir die stromgesteuerten Spannungsquellen behandeln wir
am Beispiel der Spannung i1,,. Zu diesem Zweck wird die Spannung #, an die Wicklung 2
angelegt, die Wicklung 4 wird am Ausgang kurzgeschlossen und alle iibrigen Wicklungen
werden im Leerlauf betrieben. Das so entstehende Netzwerk ist in Abb. 11.6 dargestellt.

Mit den in der Abbildung eingefiihrten Bezeichnungen fiir die Spannungen und die
Strome gelten die drei Maschengleichungen

~ . 2 u, ~ . Iy
Uy, = joLgpi, + ==, U, =joL,—=,
Uz Uz
u, . lign . (L5, lig s . R
T =joLlgiy —Uy = joly iy —joLlpi,. (11.8)
Uy Uy Uy

Die Auflosung dieser Gleichungen fiihrt auf die Spannung

. ligtiglog —tiaLlapn Ly—>oo . iy .. .. 5
U, =joLly—————m—1, ~ jo (gl —1ti2Lly)l. (11.9)
"= iy Ly +ii2Ly ! 75} 2
und durch Einsetzen in die erste Gleichung von (11.8) auf die Eingangsimpedanz Z, g4 an
der Wicklung 2 bei Kurzschluss an der Wicklung 4

A

U . . Uy tiaLgqs —tinLyy Ly—oo | . g, .
Zogs == =joLy +Jthﬁ—L . T ~ joLg +jo—5 (gLl —tirLa) .
iy Uj Uyl u;

(11.10)
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Damit sind die Koppelinduktivitit

.. 7 L. .. A 7 .
Ly = % (Lsz — _?’m) (1 + ii? ‘4) + %l.—4Ls4 " E (Lsz — _?’m) + 1.4._4]43'4

Uy L Uy Uy Jo U
(11.11)

und die Spannung

iy "= jw L, (11.12)

bekannt. Die weiteren Spannungen konnen direkt angegeben werden, sofern die Indi-
zes passend ausgetauscht werden. Es bleibt festzuhalten, dass auch bei diesem ESB die
Parameter einzeln ermittelt werden konnen, wobei die Koppelimpedanzen wieder durch
Kurzschlussmessungen bestimmt werden. Aus der Ableitung ist aber auch erkennbar, dass
das Ergebnis zunichst nur bei der betrachteten Frequenz gilt. Fiir die Praxis bedeutet
das, dass diese Messung gegebenenfalls bei unterschiedlichen Frequenzen durchgefiihrt
werden muss und dass die resultierenden Werte fiir die einzelnen Komponenten frequenz-
abhingig werden.

1.4 Kapazitives Transformatorersatzschaltbild

Die Kapazititen innerhalb einer Wicklung haben wir bereits in Kap. 3 behandelt. Beim
Transformator treten zusitzliche Kapazititen zwischen den Wicklungen auf [3]. Als Bei-
spiel betrachten wir den Zweiwicklungstransformator in der vereinfachten Darstellung in
Abb. 11.7. Bezeichnen wir das elektrostatische Potential mit ¢, , dann konnen den vier An-
schliissen im allgemeinen Fall vier unterschiedliche Potentiale zugeordnet werden. Wird
dem leitfahigen Kern ebenfalls ein elektrostatisches Potential ¢,( zugeordnet, dann ent-
steht ein Netzwerk mit fiinf unabhingigen Knoten.

Ordnen wir den elektrischen Fliissen zwischen jeweils zwei Knoten Teilkapazitiiten zu,
dann erhalten wir das kapazitive Ersatzschaltbild auf der rechten Seite in Abb. 11.7 mit
zehn Kondensatoren.

Abb. 11.7 Kapazitives Ersatzschaltbild fiir den Zweiwicklungstransformator
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An dieser Stelle muss eine zusitzliche Bemerkung eingefiigt werden. In der Elektrosta-
tik werden iiblicherweise voneinander isolierte und auf unterschiedlichen Potentialen lie-
gende Leiter betrachtet. Diese Situation lésst sich eindeutig in ein Netzwerk aus diskreten
Teilkapazitéten tiberfiihren, wobei auf den beiden Elektroden eines solchen Kondensators
genau die Ladungen angenommen werden, die fiir den Fluss zwischen den beiden betei-
ligten Leitern verantwortlich sind. Im Gegensatz dazu ist die Situation hier anders, da die
als Knoten bezeichneten Anschliisse miteinander verbunden sind und sich das Potential
entlang einer Verbindung von einem Knoten zum néchsten Knoten kontinuierlich dndert
(vgl. auch Kap. 3). Als Konsequenz erhalten wir ortlich verteilte Kapazitéten, d. h. jedes
Ersatznetzwerk mit diskreten Kondensatoren ist, auch wenn es plausibel erscheint, in ge-
wisser Weise willkiirlich. Trotzdem sind diese Ersatzschaltungen sehr hilfreich, wenn es
darum geht, verschiedene Effekte im Bauelement oder auch in der Schaltung besser zu
verstehen und die verschiedenen Einflussfaktoren abzuschitzen.

Um die folgenden Betrachtungen moglichst tibersichtlich zu gestalten, werden wir das
ESB in Abb. 11.7 noch etwas vereinfachen. In der Praxis sind die Abstinde zwischen
den Lagen wesentlich kleiner als die Abstinde der Wicklungen zum Kern, so dass wir die
bereits in Kap. 7 diskutierten Teilkapazititen C;( bei den folgenden Betrachtungen unbe-
riicksichtigt lassen. Das resultierende Netzwerk reduziert sich damit auf die verbleibenden
sechs Teilkapazititen gemdfl Abb. 11.8. Diese Vernachldssigung ist sicherlich nicht mehr
zuldssig, wenn die Wicklungskapazititen klein werden, z. B. bei einlagigen Wicklungen.
In diesen Fillen konnen die Kapazititen zwischen den Wicklungen und dem Kern mit der
in Kap. 7 vorgestellten Methode abgeschitzt werden.

Die Aufgabe besteht also darin, fiir einen gegebenen Transformatoraufbau, wie z. B. in
Abb. 11.8 im Querschnitt gezeigt, die Werte fiir die Teilkapazititen im rechten Ersatznetz-
werk zu bestimmen. Die Kapazitit zwischen den beiden Lagen der Primérseite entspricht
der in Kap. 3 definierten Lagenkapazitit und trigt zur Kapazitit Cy, bei. Die Kapazitit
zwischen den beiden Lagen der Sekundirseite trigt entsprechend zum Wert Cs4 bei. Vol-
lig anders gestaltet sich die Situation bei der Kapazitit, die sich zwischen den Lagen von
Primér- und Sekundirwicklung einstellt. In Abb. 11.8 betrifft das den Bereich zwischen
der 2. Lage der Primirseite und der 1. Lage der Sekundirseite.

Bei der weiteren Vorgehensweise werden wir vergleichbar zur Herleitung in [2] zu-
nichst die Energie bestimmen, die zwischen diesen beiden Lagen gespeichert ist. Darauf
aufbauend miissen dann die Werte fiir die Teilkapazititen im ESB hergeleitet werden. Im
allgemeinen Fall sind mehrere solcher Bereiche zu erfassen, z. B. bei den verschachtelten
Wicklungen in Abb. 10.30. Die gesamte gespeicherte Energie ergibt sich durch Addition
der Energien aus den einzelnen Teilbereichen. Das bedeutet, dass die fiir jeden Bereich
aus den dort gespeicherten Energien abgeleiteten Beitridge zu den Teilkapazitéiten eben-
falls addiert werden. Die Struktur des Ersatznetzwerks dndert sich dadurch nicht.

Zur Bestimmung der Energie in dem Zwischenbereich wird die Potentialverteilung ent-
lang der sich gegeniiberstehenden Lagen bendtigt. Ausgehend von bekannten Potentialen
an den Anschlussklemmen 1 bis 4 konnen die Potentiale der einzelnen Windungen un-
mittelbar angegeben werden. Ublicherweise setzt man dabei voraus, dass alle Windungen
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Abb. 11.8 Transformatoraufbau und Ersatznetzwerk

vom gleichen Fluss durchsetzt werden und sich die von aufien angelegte Spannung mehr
oder weniger unabhingig von der Frequenz linear tiber die einzelnen Windungen verteilt.

In der Praxis sind allerdings nicht unbedingt die Potentiale an den Anschlussklem-
men bekannt, sondern lediglich die Spannungen zwischen den Eingangs- bzw. zwischen
den Ausgangsklemmen. Da bei der Energieberechnung nur die Potentialdifferenzen be-
notigt werden, konnen wir das Potential einer Eingangsklemme willkiirlich festlegen, das
Potential der anderen Eingangsklemme ist dann durch die bekannte Eingangsspannung
Uy, bestimmt. Auf der Ausgangsseite ist mit der Spannung zwar die Potentialdifferenz
©¥e3 — Yoy = Usy bekannt, die absoluten Werte der beiden Potentiale konnen so aber nicht
bestimmt werden. Fiir die folgende Rechnung spielt das zunichst keine Rolle, fiir die spa-
tere quantitative Berechnung der Teilkapazititen werden wir diese Frage aber beantworten
miissen.

Der Ausgangspunkt fiir die weiteren Betrachtungen ist die in Abb. 11.9 dargestellte
Anordnung. Sie entspricht der Schaltung im rechten Teilbild von Abb. 11.8 mit dem Un-
terschied, dass die beiden Wicklungen zeichnerisch in mehrere Abschnitte aufgeteilt sind.
Um den allgemeinen Fall zu erfassen, nehmen wir an, dass nur ein Teil der Windungen von

Abb.11.9 Zur Herleitung der m
Kapazititswerte im Ersatznetz- °© oo ] s °
werk Cis
Cy3 = - Cu
¢e7
Uz
- Cpn (e —
Pes
Ui, aUi, yUM Usy
ﬂUl 2 (31]34
\J (022 \/ C24 " \J Pes \J
o 1 ]
e
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Abb.11.10 Zur Energiebe- z A
rechnung Pes @7/4
b ] i
dz ‘
f Use Uz
YV ¥es VAE]
0 d i

der Primirseite einem Teil der Windungen von der Sekundirseite gegeniibersteht. Das Po-
tential der betreffenden Windungen auf der Primérseite liegt im Bereich zwischen ¢,s5 und
©e6, auf der Sekundirseite zwischen ¢,7 und ¢,.g. Diese Potentiale sind durch Abzihlen
der Windungen im Wickelpaket bekannt.

Zur Bestimmung der Energie in dem markierten Bereich betrachten wir die in
Abb. 11.10 dargestellte Ersatzanordnung mit einem Plattenkondensator. Die beiden Plat-
ten stehen stellvertretend fiir die sich gegeniiber stehenden Windungen. Die eingetragene
Abmessung [, entspricht der mittleren Windungslinge, b ist die Breite der Lagen und
d der Abstand zwischen den beiden Lagen. Die Potentiale an der oberen und unteren
Berandung der Platten sind mit den Werten aus Abb. 11.9 identisch. Innerhalb der Platten
werden sie in Richtung der eingetragenen Koordinate z als linear verdnderlich angenom-
men, d. h. es gilt fiir die linke Platte

z zZ
Pe1 (2) = Qo6 + (Pe5 — Pes) = Vet Useg (11.13)
und fiir die rechte Platte
z z
Ger (2) = Qe + (Pe7 — Pes) 5 Peg + U7SE- (11.14)

Fiir die in dem elementaren Abschnitt dz gespeicherte Energie erhélt man mit der von der
Koordinate z abhingigen Spannung zwischen den Platten

1 [U@7

aw, () = e[ Y9V a1, dz. (11.15)
2 d

Zur Bestimmung der gesamten zwischen den beiden Platten gespeicherten Energie muss

der Beitrag (11.15) iiber die Koordinate z integriert werden

— Zw

b
1 1 z7?
W, = se see [ [0 o+ @ —vw 7] a
0

&|;

b
/ [@e.l (Z) — Qe.r (Z)]Z dz =
0

(11.16)
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Mit der Kapazitit des Plattenkondensators als Bezugswert

)

nimmt das Ergebnis nach Ausfiihrung der Integration die folgende Form an
1 2 1 2
We = 5Co|U(0)° + U (0) (Uss — Ups) + 5 (Usg = Urs)” | (11.18)

Der néchste Schritt besteht darin, die Werte der Teilkapazitéiten in Abb. 11.8 so zu bestim-
men, dass die darin insgesamt gespeicherte Energie

1 1 1 1 1 1
We = SCuUp + 5 CiUf + 5 CuUfy + 5 CuUR + S CouUsy + S CaaUsy - (11.19)

dem Wert (11.18) entspricht. Fiir die in dieser Gleichung verwendeten Spannungen gilt
Uik = @ei—@er miti = 1..3undk = 2 .. 4. Der eleganteste Weg fiir diese Umrechnungen
besteht darin, alle Spannungen in den beiden Gleichungen durch die drei unabhéngigen
Werte Uy, Uy und Uiy auszudriicken und einen Koeffizientenvergleich durchzufiihren.
Da jede Spannung als Produkt mit sich selbst und mit den beiden anderen Spannungen
auftritt, existieren insgesamt sechs mogliche Kombinationen. Der Koeffizientenvergleich
liefert also sechs Gleichungen zur Bestimmung der gesuchten sechs Teilkapazititen.
Beginnen wir mit der Gl. (11.18). Mit den aus Abb. 11.9 ablesbaren Zusammenhéngen

U(0) =BUy;p+Upu—38Usy und Uss—Uzp = (a—pB)Upp—(y —8) Uy (11.20)

lasst sich die Energie folgendermaf3en darstellen

1 1 1
W, = ECO 3 (0> +ap + B) UL + Uy + 3 (v + 8y + 8) Usy + (@ + B) UppUx

1
-3 (@8 + By + 2 (ay + )] UinUss — (v + 8) UraUsy . (11.21)
Die GI. (11.19) fiihrt mit den Zusammenhéingen
Us=Un+Ux—Us, Upy=Up+Uy, Up=Uy—Usy (11.22)

auf die Darstellung

1 1
W, = 3 (Cia+ Ci3 + Cry) UL + 3 (Ci3 4 Cus + Cy3 + Coy) U3,

1
+ 3 (Ci3 + Co3 + C3y) U,
+ (Ci13 + Cig) UipUsy — C13U1pUss — (Ci3 4 Cp3) Ung Uy . (11.23)
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Abb. 11.11 Transformatoraufbau und Ersatznetzwerk fiir einlagige Wicklungen

Aus dem Koeffizientenvergleich der beiden Beziehungen (11.21) und (11.23) folgt das
Ergebnis

1 2 1 1 2

Cn= ECO |:§ (> +aB+p*) —« —ﬁj| Ciz= ECO [g (a8 + By) + 3 (ay + 135)}
1 1

Cuy = ECO (@ +B)—Cis Cy = ECO (y+8)—Cis

1 1 2
C24=§C0(2—(¥—,3—V—5)+C13 G = ECO[g(y2+y8+82)—y—8} .
(11.24)

Um den Einfluss des Wickelaufbaus auf die Werte der Kapazititen zu verstehen, werden
wir mit diesen Beziehungen verschiedene Fille untersuchen. Zunichst aber kann festge-
stellt werden, dass alle Werte proportional zur Kapazitit des Plattenkondensators C sind.
Eine Reduzierung der Kapazititen ist also mit einer Reduzierung des Wertes in Gl. (11.17)
zu erreichen.

Wir betrachten zunéchst den Sonderfall, dass die beiden Transformatorwicklungen ge-
mil Abb. 11.11 aus jeweils nur einer Lage bestehen. Fiir die in Abb. 11.9 eingefiihrten
Parameter gilt danno = y = 1 und § = § = 0. Die mithilfe von Gl. (11.24) berechneten
Teilkapazititen sind in dem ESB von Abb. 11.11 eingetragen.

Das Auftreten negativer Kapazititswerte hat keine weiteren Konsequenzen. Die im
System gespeicherte Gesamtenergie ist immer positiv und entspricht der im Plattenkon-
densator in Abb. 11.10 gespeicherten Energie. Es gilt hier ebenso die Aussage wie bei den
negativen Streuinduktivititen in den vorhergehenden Abschnitten, dass das Ersatznetz-
werk zwar als Modell den Rechnungen zugrunde gelegt werden kann, nicht jedoch durch
einzelne Komponenten realisierbar sein muss.

In manchen Fillen, z. B. bei Spartransformatoren, wird ein Anschluss der Primirseite
mit einem Anschluss der Sekundirseite verbunden. Die Abb. 11.12 zeigt zwei Moglichkei-
ten (Verbindung der Anschliisse 2 und 4 bzw. 2 und 3) mit den zugehorigen vereinfachten
Ersatzschaltbildern. Diese konnen direkt aus Abb. 11.11 durch Zusammenfassung der
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Abb. 11.12 Sonderfille zum
Transformatoraufbau in

Abb. 11.11
Abb. 11.13 Zweilagige Spu- a b
le mit a konventioneller o 1 3 1 3
Wicklung und b gleicher Wi- ‘ N N

. . U U U U
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s. Abb. 3.12 v . u
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infolge der leitenden Verbindung jeweils parallel liegenden Teilkapazititen hergeleitet
werden.

Beispiel
Ausgehend von den bisherigen Ergebnissen ist die Kapazitiit einer zweilagigen Spule
fiir die beiden Félle in Abb. 11.13 zu bestimmen.

Das gesuchte Ergebnis fiir den Fall a erhalten wir unmittelbar aus Abb. 11.11, in-
dem wir die Anschliisse 2 und 4 leitend miteinander verbinden. Dadurch entsteht das
Ersatznetzwerk im linken Teilbild in Abb. 11.12. Gemi8l den Teilspannungen an den
beiden Lagen in Abb. 11.13a sind die Spulenanschliisse mit den Anschliissen 1 und
3 identisch, so dass wir an den Anschlussklemmen die Kapazitit Cy/3 erhalten. In
Abb. 3.3 hatten wir fiir diese Kapazitit den Wert C |, gefunden. Diese beiden Ergeb-
nisse sind gleichwertig. Der Faktor 1/3 kommt dadurch zustande, dass die Gl. (11.17)
zur Berechnung von Cj unter der Voraussetzung konstanter Klemmenspannung zwi-
schen den Kondensatorplatten gilt, wihrend sich die Spannung bei der Berechnung der
Lagenkapazitiit nach Abb. 3.3 von der Klemmenspannung an einem Ende der Platten
linear auf null am anderen Ende der Platten 4dndert.

» Als wichtiges Ergebnis konnen wir festhalten, dass der Wert Cy in den vorstehenden
Gleichungen durch den Wert 3Cy ), ersetzt werden kann. Die Genauigkeit der Ergeb-
nisse in GI. (11.24) ldsst sich damit deutlich verbessern, da bei der Berechnung von
C11» die Geometrie der Runddrihte mit Lackisolation beriicksichtigt wurde, entweder
in der Anordnung nach Abb. 3.3 oder nach Abb. 3.6.

Im Falle gleicher Wickelrichtung nach Teilbild b werden die Anschliisse 2 und 3 lei-
tend verbunden. Die Spulenanschliisse sind identisch mit den Anschliissen 1 und 4 (s.
Abb. 11.14). Werden ausgehend von dem rechten Teilbild in Abb. 11.12 die beiden Teil-
kapazititen zwischen den Anschliissen 1 und 2 bzw. zwischen 3 und 4 jeweils mit dem
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Abb.11.14 Zur Ableitung der o _ 1 3
Spulenkapazitit bei gleicher J_ ¢ ¢ J_
Wickelrichtung % = %
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Co 2 4
6
e

Ubersetzungsverhiltnis 1/ii = N,/N; = 1/2 an die Eingangsklemmen transformiert,
dann setzt sich die resultierende Spulenkapazitit aus den Werten Cy/6 + 2Cy/ (6 - 2%)
zusammen. Das Ergebnis Cy/4 = 3Cy /4 ist in Ubereinstimmung mit Gl. (3.39) und
entspricht dem auf 75 % reduzierten Wert aus Teilbild a.

An den unterschiedlichen Wickelanordnungen in Abb. 11.13 ist zu erkennen, dass
bei gleicher Induktivitit, gleicher Windungszahl und gleicher Aufteilung der Win-
dungen auf die Lagen unterschiedliche Wicklungskapazitéiten entstehen. Die Ursache
liegt in der Wickelrichtung, in der die Windungen nebeneinander gelegt werden. Wird
z.B. in Abb. 11.11 eine Lage nicht oben beginnend nach unten gewickelt sondern
umgekehrt, dann dreht sich die Potentialverteilung in dieser Lage um. Da sich der Wi-
ckelsinn, also die Richtung der Windungen um den Schenkel, und damit die Richtung
des Stroms durch die Windungen bzw. die Richtung des magnetischen Flusses durch
den Kern nicht dndert, bleibt die magnetische Kopplung davon vollig unbeeinflusst.
Die Wickelrichtung @ndert lediglich die von der Koordinate z abhéngige Spannung in
Abb. 11.10 und somit die gespeicherte elektrische Energie. Trotz gleicher Kapazitit Cy
ist die wirksame Kapazitit an den Anschlussklemmen deutlich unterschiedlich.

Im Beispiel wurden die beiden Wickelmoglichkeiten fiir die zweilagige Spule unter-
sucht. Wir kehren jetzt zum Transformator zuriick und betrachten wieder die vereinfachte
Situation, bei der die beiden Wicklungen gemif3 Abb. 11.11 aus jeweils genau einer Lage
bestehen. In der Abb. 11.15 werden die verschiedenen Varianten gezeigt, die sich dabei
ergeben konnen. Die beiden Wicklungen kdnnen an den unteren Anschliissen verbunden
sein, es kann ein unterer mit einem oberen Anschluss verbunden sein oder die beiden
Wicklungen sind galvanisch vollig getrennt voneinander. In den drei oberen Teilbildern
ist die Wickelrichtung so gewihlt, dass die Windungen mit dem hoheren Potential auf der
Primérseite denjenigen Windungen auf der Sekundirseite gegeniiberliegen, die dort eben-
falls das hohere Potential aufweisen. Bei den unteren Teilbildern ist die Wickelrichtung
bei der Sekundirseite vertauscht, d. h. den Windungen hoheren Potentials auf der Primér-
seite liegen die Windungen mit niedrigerem Potential auf der Sekundérseite gegeniiber.

Wir wollen die Betrachtung noch dahingehend verallgemeinern, dass wir eventuell
unterschiedliche Drahtdurchmesser fiir Primir- und Sekundérseite verwenden, so dass ei-
ne unterschiedliche Anzahl von Drihten bei gleicher Lagenbreite untergebracht werden
kann. Die Kapazitit Cy bleibt zwar in allen Fillen gleich, das Ubersetzungsverhiltnis
ii = N,/N; = U)»/Us4 kann aber einen beliebigen Wert annehmen.
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Abb. 11.15 Wickelanordnungen beim Zweiwicklungstransformator mit einlagigen Wicklungen

Ein direkter Vergleich zwischen den sechs Fillen in Abb. 11.15 wird dadurch er-
schwert, dass das zugehorige ESB in Abb. 11.11 mehrere Teilkapazititen enthilt. Wir
konnen aber dhnlich der Vorgehensweise in Abb. 11.14 eine zwischen den Anschluss-
klemmen 1 und 2 anzunehmende sogenannte effektive Kapazitit C,.4 definieren, in der die
gleiche elektrische Energie gespeichert ist wie in allen Teilkapazititen des Netzwerks in
Abb. 11.11 zusammen. Diese Blindenergie muss von der Quelle bereitgestellt werden und
ist damit ein moglicher Qualititsparameter.

Aus der geforderten Gleichheit der Energien folgt mit Gl. (11.19)

2W, U2 U? U2 U? 1
Copp=-"5 =Cpp+C13—2 + Cly—2 + C3- 2 + Coy~2 + Cyy—. (1125
7= 12+ Ci3 0, + Cus 2, + Cx3 2, + %72 + G ( )

Mit den Zusammenhéngen (11.22) und nach Einsetzen der bereits bekannten Kapazitits-
werte gemill Abb. 11.11

1
Co = Co (— + (11.26)

Uz, 1i+% 2Ux U24U34)
3 U4 34 Uy 3Up Up
verbleibt noch die Bestimmung der Spannungsverhiltnisse fiir die sechs Schaltungsva-
rianten. Bei den Teilbildern 1 und 2 sind die Einzelspannungen direkt ablesbar, bei den
Schaltungen 3 dagegen fehlt die galvanische Kopplung, d. h. der Sekundérseite kann prin-
zipiell ein beliebiges konstantes Potential iiberlagert werden. Wir bendtigen also eine
zusitzliche Bedingung zur Bestimmung der Potentialdifferenzen zwischen Primér- und
Sekundirseite. In der Praxis wird sich diese Konstante so einstellen, dass die insgesamt
im System gespeicherte Energie ein Minimum ist. Man kann auch von der Forderung
ausgehen, dass die Gesamtladung auf der Sekundirseite verschwinden muss. Beide For-
derungen fiihren zum gleichen Ergebnis.
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Tab. 11.1 Effektive Kapazitit beim Zweiwicklungstransformator mit einlagigen Wicklungen

la) 2a) 3a) 1b) 2b) 3b)
Uss/Ura 0 1/ii (1/ii—1)/2 0 —1/ii —(1/ii+1)/2
Uss/ Upa 1/ii 1/ii 1/ii —1/ii —1/ii —1/ii

2 2 2 2
Cey/ Co 3(1=3) 3(+g+5) 5 (-5 30+37)" 3(0-5+7) 5(1+7)
Cop (ii=0.5) 5Co £, %Co 8¢ B¢ 2Co
CyGi=1) 0 £, 0 ¢, £Co 5Co
Cylii=2) +Co ZCo ) 2Co 2Co B¢,

Minimale Energie bedeutet, dass die Kapazitit C.s in Gl. (11.26) als Funktion der
Spannung U,4 zwischen den Wicklungen ein Minimum aufweisen muss. Aus der Forde-
rung

dCy 20 1 U
7 _ ¢, (_224+___324)éo (11.27)
dU24 U12 U12 U12
folgt unmittelbar
Uy, —U
Uy = %, (11.28)

Die Forderung nach verschwindender Gesamtladung auf den an der Sekundirseite ange-
schlossenen Kondensatoren nach Abb. 11.11 fiihrt auf die Gleichung

1 1 1 1 !
- Z “Usy + Uy + - = 11.2
0 =0C (3 Usi + 6U32 6U41 3 U42) 0, (11.29)

die mit den Zusammenhingen in GI. (11.22) wieder das Ergebnis (11.28) liefert. Zu-
sammenfassend konnen die Spannungsverhiltnisse in Gl. (11.26) fiir die 6 Beispiele in
Abb. 11.15 angegeben werden. Die Ergebnisse sind in Tab. 11.1 zusammengestellt.

Neben den allgemeinen Formeln fiir C,4 als Funktion von ii sind die Ergebnisse auch
fiir drei ausgewihlte Ubersetzungsverhiltnisse angegeben. Bei den Varianten 1 und 3 ist
jeweils der Fall a) wesentlich giinstiger, bei der Variante 2 der Fall b).

Diese Ergebnisse lassen sich leicht verstehen, wenn man die Verteilung der Potenti-
aldifferenz iiber die Breite der Lage betrachtet. Da das Quadrat der Spannung tiber die
Lagenbreite nach GI. (11.16) integriert wird, muss das Ziel darin bestehen, diesen Aus-
druck zu minimieren. Die Sonderfille C.z = 0 in der Tabelle kommen dadurch zustande,
dass in diesen Fillen die Spannung U(z) iiber die gesamte Lagenbreite verschwindet.

Werfen wir zum Abschluss noch einen Blick auf einen allgemeinen Transformatorauf-
bau. Wenn die einzelnen Wicklungen aus mehreren Lagen aufgebaut sind, dann werden
alle sich gegeniiber stehenden Lagen in der gleichen Weise behandelt. Es miissen jeweils
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der zugehorige Wert C sowie die Beitrige zu den Teilkapazititen nach Gl. (11.24) be-
rechnet werden. Gehoren die beiden Lagen zur gleichen Wicklung, dann geht der Beitrag
entsprechend dem Beispiel bzw. gemifl den Rechnungen in Kap. 3 nur in die Werte Cy,
bzw. C 34 ein.

Die in Abb. 11.7 dargestellten Kapazititen zum Kern konnen mit der gleichen Me-
thode berechnet werden. Auch hier kann die Energieberechnung nach dem Modell des
Plattenkondensators in Abb. 11.10 verwendet werden. Das Potential des Kerns muss aber
genauso wie bei der galvanisch getrennten Sekundérseite entweder aus der Forderung
nach einem Minimum der Energie oder aus der Forderung nach verschwindender Ge-
samtladung auf dem Kern vorab bestimmt werden (vgl. Kap. 7).

Schlussfolgerung
Fiir die Praxis gilt, dass die MaBnahmen zur Reduzierung der Proximityverluste oder
zur Reduzierung der Streuinduktivititen wie die Verringerung des Abstands zwischen
Primér- und Sekundirwicklung, die Verschachtelung der Wicklungen, die Reduzierung
der Lagenzahl bei gleichzeitiger Verbreiterung der Lagen usw. die Kapazitit zwischen
Primér- und Sekundédrwicklung erhohen. D. h. aber auch, dass all diese Malnahmen
unter Beachtung der entstehenden Kapazititen durchgefiihrt werden sollten und immer
der Kompromiss fiir das Gesamtsystem gefunden werden muss.

Eine Reduzierung der Teilkapazititen lisst sich durch folgende Maflnahmen errei-
chen:

e Die Minimierung von Cy nach Gl. (11.17) erfordert gro3ere Abstidnde zwischen den
Lagen, eine Minimierung der sich gegeniiberliegenden Fliachen und ein moglichst
kleines ¢, .

e Das Integral des Spannungsquadrats zwischen den Lagen muss minimiert werden,
z.B. indem die Richtung beim fortschreitenden Wickeln innerhalb einer Lage ge-
eignet gewahlt wird.

e Es sollten sich keine Windungen mit groflen Potentialdifferenzen gegeniiberstehen.

o Zur Reduzierung der wirksamen Kapazitit zwischen Primir- und Sekundirseite
konnen elektrostatische Schirme (nicht geschlossene Folienwindungen) eingebaut
werden, die auf definierte Potentiale gelegt werden (s. Abschn. 12.2.2).

11.5 Das Widerstandsersatzschaltbild

Nachdem wir in den bisherigen Kapiteln immer in der Reihenfolge induktive, kapazitive
und resistive Zusammenhinge betrachtet haben, fehlt bei den Ersatzschaltbildern noch der
Blick auf die Widerstandsnetzwerke. Bei den Spulen haben wir die Widerstéinde bereits in
der Abb. 11.2 beriicksichtigt. Die Verlustmechanismen kdnnen wir formelmifig einbezie-
hen, indem wir die Induktivitdtsmatrix (10.16) erweitern und Widerstidnde in geeigneter
Weise in das Gleichungssystem bzw. in das ESB einfiigen.
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Abb.11.16 RL-
Ersatzschaltbild fiir den
Zweiwicklungstransformator

11.5.1 Die Standardlosung

Beginnen wir die Betrachtung mit dem Zweiwicklungstransformator in Abb. 10.2. Wir
haben bereits erwihnt, dass die Kernverluste mit einem Widerstand parallel zur Haupt-
induktivitdt beschrieben werden konnen. Aufgrund der nichtlinearen Zusammenhinge
zwischen der Aussteuerung des Kernmaterials und den spezifischen Kernverlusten nach
Gl. (8.3) ist dieser Widerstand von der Form und der Gré8e des Magnetisierungsstroms ab-
hingig. Bei niedrigen Frequenzen sind die Kernverluste vernachlédssigbar, im ESB driickt
sich das dadurch aus, dass der Widerstand R, in Abb. 11.16 durch die parallel liegende
Hauptinduktivitit kurzgeschlossen wird.

Zur Beschreibung der Wicklungsverluste werden Widerstdnde in Reihe zu den beiden
Streuinduktivititen geschaltet. FormelmifBig wird deren Einfluss durch einen zusétzlichen
Spannungsabfall entsprechend Gl. (2.28) erfasst. Da jeder Widerstand ausschlielich von
dem Strom durch die entsprechende Wicklung durchflossen wird, muss er auch alle von
diesem Strom verursachten Wicklungsverluste einschlieBlich der in allen Windungen ent-
stehenden Proximityverluste erfassen. Auf die damit verbundenen Probleme kommen wir
etwas spédter noch einmal zuriick.

Wie sieht es nun mit der Abhéngigkeit der Widerstandswerte von der Stromamplitude
und der Frequenz aus? Die rms-Verluste sind nach Gl. (4.10) proportional zum Quadrat
des Effektivwerts und damit auch zur Amplitude des Stroms. Bei den Skinverlusten gilt
diese Aussage fiir die einzelnen Oberschwingungen nach Gl. (4.15). Die Proximityverlus-
te bei den einzelnen Oberschwingungen sind nach GI. (4.32) proportional zum Quadrat
der Feldstiarkeamplitude im Wickelfenster und damit ebenfalls zum Quadrat der Strom-
amplitude. Streng genommen gilt das nicht exakt, da die sich mit steigender Amplitude
indernde Permeabilitdt des Kernmaterials Einfluss auf die Feldverteilung nimmt. Dieser
Effekt wird aber in der Regel vernachlissigt, so dass die gesamten Wicklungsverluste in
der Form I’R dargestellt werden konnen.

Damit bleibt die Frage nach der Frequenzabhingigkeit. Bei niedrigen Frequenzen sind
die Widerstinde identisch zu den Gleichstromwiderstinden der Wicklungen. Die mit stei-
genden Frequenzen auftretenden Skin- und Proximityverluste in den Wicklungen verur-
sachen aber eine Frequenzabhingigkeit bei diesen Widerstinden. Es gibt verschiedene
Moglichkeiten, dieses nichtlineare Verhalten mithilfe geeigneter Netzwerke zu erfassen.
Die Abb. 11.17 zeigt zwei unterschiedliche RL-Kombinationen, mit denen diese Eigen-
schaft nachgebildet werden kann. Am einfachsten sind diese Zusammenhinge zu verste-
hen, wenn man die beiden Grenzfille f = 0 und f — oo betrachtet. Bei dem z. B. in [5]



328 11 Erweiterte Ersatzschaltbilder

Abb. 11.17 Zur Erfassung a
frequenzabhéngiger Verluste
L, L,
Rl R2
b
Ro LO L] L2
—o0
R1 Rz

analysierten Netzwerk entsprechend Teilbild a entstehen Gleichstromverluste ausschlief3-
lich in dem Widerstand Ry. Mit steigenden Frequenzen steigt auch das Impedanzverhiltnis
joL; /R; bei den Parallelschaltungen und ein zunehmender Anteil des Stroms flieSt durch
die Widerstinde. Das Verhalten der Schaltung in Teilbild b ist bei Gleichstrom identisch.
Der Unterschied besteht aber in einer gednderten Dimensionierung der Netzwerkelemen-
te. In Teilbild a flieBt der Strom bei sehr hohen Frequenzen durch die Reihenschaltung
aller Widerstédnde, in Teilbild b lediglich durch die beiden Widerstinde Ry und R;. Durch
geeignete Wahl der Widerstands- und Induktivitdtswerte ldsst sich ein gewliinschter Fre-
quenzgang realisieren.

11.5.2 Ein erweiterter Ansatz

Der Ubergang zu einem Transformator mit drei Wicklungen bringt jetzt einige Proble-
me mit sich. Folgen wir wieder der Gl. (2.28), dann wird in der dritten Wicklung ein
Widerstand Rz in Reihe zur Streuinduktivitiit Lg; eingefiihrt, an dem die vom Strom i3
verursachten gesamten Wicklungsverluste entstehen. Mit einer entsprechenden Frequenz-
abhingigkeit des Widerstands lassen sich die rms- und auch die Skinverluste richtig er-
fassen. Ein prinzipielles Problem entsteht aber bei den Proximityverlusten. Betrachten
wir eine beliebige Windung aus dem gesamten Wickelpaket, dann sind die Proximityver-
luste in dieser Windung nach Abschn. 4.2 proportional zum Quadrat der resultierenden
magnetischen Feldstirke, in der sich diese Windung befindet. Diese Feldstérke setzt sich
aber aus den Beitriigen der Strome aller Wicklungen zusammen. Selbst mit der vereinfa-
chenden Annahme, dass sich alle Stréme i; .. i3 zeitlich sinusférmig dndern, kénnen sie
unterschiedliche Amplituden aufweisen, sie sind im allgemeinen Fall zueinander phasen-
verschoben und die von ihnen an der Stelle der betrachteten Windung hervorgerufenen
Feldstérkebeitrige besitzen unterschiedliche Richtungen. Die Felder kénnen sich bei glei-
cher Richtung addieren, bei entgegengesetzter Richtung subtrahieren oder je nach Rich-
tung jede denkbare Situation dazwischen annehmen.

Bei der Berechnung der Proximityverluste wird die resultierende magnetische Feldstér-
ke quadriert, es entstehen also Beitriige, in denen die Produkte der Strome der verschiede-
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nen Wicklungen auftreten. Mit einem einzigen Widerstand in Reihe zur Streuinduktivitéit
ist dieser Sachverhalt aber nicht beschreibbar. Zur formelmifigen Erfassung bendtigen
wir analog zu den Koppelinduktivititen jetzt Koppelwiderstinde, so dass wir das Glei-
chungssystem (2.28) in der folgenden Weise erweitern

uy (1) Riu+Lud Ro+Mps: o Ry, +M,S i (1)

us (1) | _ Rio+Mps Rp+Lnd . Ry+M,s ir (1)

Up (Z) Rln + Mln% RZn + Man% . Rnn + Lnn% ln (t)
(11.30)

Die Widerstinde in GI. (2.28) liegen im ESB jeweils in Reihe zur Streuinduktivitit, in der
Gl. (11.30) gehen sie in die Werte R;; auf der Hauptdiagonalen ein. Im Gegensatz dazu
besteht die Erweiterung darin, dass wir jetzt auch Widerstinde R;; mit i # k auf allen
Nebendiagonalen erhalten. Mit diesen Widerstinden werden Proximityverluste erfasst,
sie sind also frequenzabhingig und miissen fiir f — 0 verschwinden. Fiir den Sonder-
fall sinusformiger Zeitverlaufe kann mit den komplexen Amplituden nach Abschn. 1.9
gerechnet werden. Die Gl. (11.30) nimmt dann folgende Form an

u, Zy Zy . 4y, él
b [ _| %o Zo - %, || L (11.31)
ﬁn Zln ZZn Znn l—n

mit Z; = R;; +joL;; und Z; 'z Rik + joM;j .

Die Aufgabe des Gleichungssystems (11.30) besteht darin, das Verhalten des Transfor-
mators moglichst gut zu beschreiben und zwar unabhiingig von den Strémen durch die
Wicklungen. Das bedeutet, dass die Stromamplituden und die Phasenverschiebungen bei
den Stromen nicht in das resistive Ersatzschaltbild eingehen. Lediglich die unterschiedli-
chen Richtungen der Feldstirkeanteile infolge der verschiedenen Strome spielen bei deren
Uberlagerung zum gesamten externen Feld im Hinblick auf die Berechnung der Proximi-
tyverluste in einer Windung eine Rolle. Die Durchfiihrung dieser Uberlagerung bei allen
Windungen und die Mittelung der Ergebnisse bildet die Basis fiir die Bestimmung der
Widerstédnde.

Werfen wir nochmals einen Blick zuriick auf die Abb. 11.16 und stellen uns vor, wir
hitten den Zweiwicklungstransformator ohne Kern realisiert. Wenn der Widerstand Rj, nur
die Kernverluste beschreibt, kann er jetzt entfallen. Die verbleibenden Widerstinde R; und
R; stehen in dem Gleichungssystem (11.30) auf der Hauptdiagonalen und der Koppelwi-
derstand Ry, ist nicht vorgesehen. Die beschriebene Problematik existiert also auch schon
beim Transformator mit nur zwei Wicklungen. Die Aufstellung der Maschengleichungen
fiir das Netzwerk in Abb. 11.16 zeigt aber, dass infolge des Widerstands R;, auch auf der
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Nebendiagonalen ein resistiver Anteil bei der Impedanz Z, existiert. Mit der abgekiirzten
Schreibweise fiir die Impedanzen

Z, =R +joLg, Z,=Ry,+joLyp und

Ry -joL R L
z, = h Jfl) h o _ h +i wLlp (11.32)
"= Ry +jol, X )2 L )2
L+ (Ae) 14 (2
h Ry,

erhalten wir das Gleichungssystem

1
. Z + 27, —=Z, 2
( %1 ) =1 " 1 ( b ) (11.33)
= =2, Ly~ 54, -
u u

Das Problem lisst sich also zumindest beim Zweiwicklungstransformator umgehen, da
zusammen mit R; insgesamt drei unabhingige Widerstinde im ESB enthalten sind. An
dem Widerstand R, entstehen nicht nur die Kernverluste, sondern er wird auch im Falle
des nicht vorhandenen Kerns als zusitzlicher freier Parameter fiir die Proximityverluste
verwendet. Die Berechnung der Widerstinde R;;, Ry und R, in Gl. (11.30) fiir einen
Transformator mit zwei Wicklungen wird in [9] an zwei sehr einfachen Beispielen mit
Folienwindungen demonstriert.

Die Erweiterung auf einen Dreiwicklungstransformator bedeutet nach Gl. (11.30) das
Auftreten von drei weiteren unabhédngigen Widerstinden. Im ESB wird ein Widerstand
in Reihe zur Streuinduktivitidt Lz geschaltet fiir die rms- und Skinverluste. Zwei weitere
Widerstinde konnen prinzipiell in Reihe zu den entsprechenden Streuinduktivititen nach
Abb. 11.4 geschaltet werden.

Betrachten wir noch die iiber eine Periodendauer zeitlich gemittelten Verluste. Die-
se erhélt man fiir sinusformige Strome und Spannungen als den Realteil der komplexen
Leistung, die summiert iiber alle n Wicklungen dem Netzwerk zugefiihrt wird

1
P =Re{S} = ERe

n
Q,if} . (11.34)

i=1

Bemerkung: Bei Zugrundelegung der GIl. (11.33) muss der Strom i , wegen der in
Abb. 11.16 festgelegten Orientierung mit negativem Vorzeichen verwendet werden.
Einsetzen der GI. (11.31) in (11.34) fiihrt auf die Darstellung

EE non . o
1 +§Re ;;Z,‘kl_ﬂ_i . (11.35)

k#i

1
P = —Re
2

non . . ;
PP DAL § — 3R
i=1

i=1 k=1
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Wegen der beziiglich der Hauptdiagonalen symmetrischen Matrix kann die verbleibende
Doppelsumme weiter vereinfacht werden. Resultierend erhalten wir das Ergebnis

n n i—1
1 2] ar aen
=3 ;R” T3 DD R (l—kl—i +l_kl_i)’ (11.36)

i=2 k=1
in dem die Summe der Stromprodukte bereits reell ist.

L

Zusammenfassung

Zur vereinfachten Herleitung der Ersatzschaltbilder wurden das induktive ESB, das ka-
pazitive ESB und die Einbeziehung der Verluste separat betrachtet. Die in der Praxis
vorhandene gegenseitige Beeinflussung der verschiedenen Effekte hat erfahrungsge-
mal nur begrenzte Auswirkungen auf die Ergebnisse, so dass mit dieser getrennten
Vorgehensweise alle relevanten Zusammenhinge hinreichend genau beschrieben wer-
den konnen.

Damit bleibt noch die Frage nach der Zusammenfiihrung der Teilergebnisse. Be-
trachtet man das RL-Netzwerk fiir den Zweiwicklungstransformator in Abb. 11.16 und
das entsprechende kapazitive Ersatznetzwerk in Abb. 11.8, dann stellt man fest, dass
alle Anschlusspunkte fiir die Teilkapazititen auch im RL-Netzwerk vorhanden sind.
Die Zusammenfassung zu einem Gesamtnetzwerk erfolgt also durch Parallelschal-
tung der beiden Netzwerke. Ahnlich wie bei dem erweiterten Spulenersatzschaltbild
in Abb. 11.2 kann auch hier das Problem entstehen, dass die Giiten der aus den Induk-
tivitdten und Kapazititen gebildeten Schwingkreise zu hoch werden. Zur Bedimpfung
miissen dann Widerstdnde in Serie oder parallel zu den Kondensatoren hinzugefiigt
werden.

11.6 Thermisches Ersatzschaltbild

Die Verluste in Kern und Wicklung fiihren zu einer Temperaturerhohung der induktiven
Bauteile und damit zu einer Beeinflussung der Eigenschaften sowohl des Kern- als auch
des Wicklungsmaterials. Im stationéren Betrieb stellt sich ein thermisches Gleichgewicht
ein, wenn die durch Verluste entstehende Wirme der von dem Bauelement an die Um-
gebung abgegebenen Wirme entspricht. Die Frage ist nun, ob bei dieser Temperatur ein
sicherer Betrieb der Spule bzw. des Transformators gewéhrleistet werden kann, oder ob
die vielféltigen Auswirkungen der Temperaturerh6hung Gegenmafnahmen erfordern.

11.6.1 Die Notwendigkeit einer thermischen Analyse

In der Praxis ist man meistens aus Kostengriinden bestrebt, die geforderte Funktionali-
tdt mit einem moglichst kleinen Bauteil zu realisieren. Diese gewiinschten Materialein-
sparungen sind aber in der Regel gleichbedeutend mit einer stirkeren Aussteuerung der
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Materialien, also einer hoheren magnetischen Flussdichte im Kern oder einer grofleren
Stromdichte in den Windungen. Einerseits steigen mit der so erzielten Volumenreduzie-
rung die Verluste zusétzlich an, gleichzeitig fiihrt aber eine verkleinerte Oberflache des
Bauteils zu einer schlechteren Wirmeabfuhr. Eine Optimierung im Hinblick auf minima-
les Volumen bei maximal zulédssiger Temperatur ldsst sich damit nur durchfiihren, wenn
die verschiedenen thermischen Einfliisse auf das Verhalten des Bauelements bekannt sind.

Betrachten wir zunéchst den Temperatureinfluss auf die Wicklung. Der spezifische Wi-
derstand der Leitermaterialien und damit auch die rms-Verluste steigen um etwa 0,39 %
pro Grad Temperaturerh6hung an.

Bei den Skin- und Proximityverlusten sieht die Situation anders aus. Mit steigender
Temperatur nimmt die Leitfdhigkeit von Kupfer bzw. Aluminium ab. Damit steigt die
Eindringtiefe und sowohl der Skinfaktor nach Abb. 4.5 als auch der Proximityfaktor nach
Abb. 4.8 nehmen ab. Die logarithmischen Darstellungen der beiden Funktionen konnen
durch jeweils zwei Geraden approximiert werden. Im unteren Bereich sind diese Funktio-
nen proportional zu 1/8* bzw. zu «2. Bei der Berechnung der Skinverluste nach Gl. (4.10)
muss der Wert Fy — 1 aber noch mit dem Gleichstromwiderstand multipliziert, d. h. noch-
mals durch die Leitfiahigkeit dividiert werden. Zur Berechnung der Proximityverluste wird
der Proximityfaktor D nach Gl. (4.32) ebenfalls durch die Leitfihigkeit dividiert. Beide
Verlustmechanismen sind in diesem Bereich also proportional zur Leitfidhigkeit « und
nehmen mit steigender Temperatur ab. Oberhalb der Knickstellen sind die beiden Funk-
tionen nur noch proportional zu +/k, die Verluste sind dann proportional zu 1//k, d.h.
die Verluste steigen jetzt mit wachsender Temperatur. Diesen Zusammenhang hatten wir
auch schon beim Vergleich der Proximityverluste in Kupfer und Aluminium in Abb. 4.9
festgestellt.

Ein weiterer wichtiger Punkt ist der Einfluss der Temperatur auf die Eigenschaften des
Kernmaterials. Die spezifischen Kernverluste sind bei den Ferritmaterialien nach Abb. 8.2
stark temperaturabhiingig. Ubersteigt die Temperatur den Bereich, in dem diese Verluste
minimal werden, dann droht eine thermisch instabile Situation, da sich die Verluste und
die Temperatur gegenseitig erhohen. Bei den Wirbelstromverlusten haben wir im Kern
nach Gl. (8.57) praktisch die gleiche funktionale Abhédngigkeit von der Leitfdhigkeit wie
bei den Proximityverlusten in der Wicklung. Allerdings nimmt die Leitfahigkeit des Fer-
ritmaterials anders als bei den Leitermaterialien mit steigenden Temperaturen zu. Damit
kehrt sich die Situation im Kern gegeniiber der Wicklung um.

Ein weiteres wichtiges Problem ist die mit steigender Temperatur abnehmende Sitti-
gungsflussdichte nach Abb. 5.14. Der maximale Wert fiir B; stellt bei vielen Designs eine
Grenze dar, die eine weitere Reduzierung des Bauteilvolumens verhindert.

11.6.2 Die Warmeiibertragung
Die Entwiarmung des Bauelements kann durch Wirmeleitung, durch Konvektion und

durch Strahlung erfolgen. In den folgenden Abschnitten wollen wir diese in der Praxis
gemeinsam auftretenden Mechanismen und ihre mathematische Beschreibung zumindest
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Tab.11.2 Gegeniiberstellung der Beziehungen fiir Wirmeleitung und elektrische Leitung

Wirmeleitung Elektrische Leitung
Thermische Leitfahigkeit A [W/Km] Elektrische Leitfihigkeit « [A/Vm]
l l
Thermischer Widerstand [K/W]: Ry, = A Elektrischer Widerstand [V/A]: R = _A
K
Wirmestrom P [W] Elektrischer Strom 7 [A]

Temperaturdifferenz AT [K], AT =T, — T Potentialdifferenz U [V], U = @.] — @e2

kurz diskutieren, eine ausfiihrliche Darstellung der Zusammenhénge kann in [11, 12]
nachgelesen werden.

11.6.2.1 Die Warmeleitung

Bei diesem physikalischen Vorgang erfolgt die Wirmeiibertragung innerhalb fester Stoffe
durch den Austausch kinetischer Energie zwischen den molekularen Bausteinen. Fiir den
einfachsten (eindimensionalen) Fall einer stationdren Wiarmeleitung durch einen Korper
mit der Querschnittsfliche A und der Léange [ gilt das Fouriersche Gesetz

1A 1
P="2(T\-T) = — AT. (11.37)
I Ry

In dieser Gleichung bezeichnen P den gesamten Warmestrom, dieser ist gleichzusetzen
mit den im Bauelement entstehenden Verlusten, 7', und 7, sind die Temperaturen auf bei-
den Seiten des Korpers und A beschreibt die thermische Leitfdhigkeit des Materials. Diese
Gleichung ist vollig analog aufgebaut zu der Leitung eines elektrischen Stroms durch
einen massiven Korper, wobei die in Tab. 11.2 angegebenen Korrespondenzen gelten.

11.6.2.2 Die Konvektion

Bei diesem Vorgang wird die Wirme von dem Bauteil an ein den Korper umstréomendes
fliissiges oder gasformiges Medium, z. B. Luft abgegeben. Die infolge der Erwédrmung
hervorgerufenen Dichteschwankungen in der Luft fiihren zu einem Lufttransport, dhnlich
einer Kaminwirkung. Mathematisch beschrieben wird dieser Zusammenhang durch das
Newtonsche Gesetz

P =aA (T — Tk) (11.38)

mit der umstromten Fliche des Korpers A, der Oberflaichentemperatur des Korpers Tk,
der Temperatur des stromenden Mediums (nach seiner Erwidrmung) und dem Wirmeiiber-
gangskoeffizienten . Wihrend die thermische Leitfihigkeit eines Materials noch relativ
gut bestimmt werden kann, wird der Parameter o von sehr vielen Faktoren beeinflusst.
Die Wirmeabfuhr durch Konvektion hingt z. B. von folgenden Fragen ab:

o Welche Stromungsgeschwindigkeit der Luft stellt sich ein?
e Wird die Luftstromung durch eine hohe Packungsdichte auf der Platine behindert?
e Stellt sich laminare oder turbulente Stromung ein?
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Wird eine bessere Konvektion, z. B. durch einen Ventilator erzwungen?
In welchem Abstand befinden sich weitere Wéarmequellen?

Mit welcher Orientierung wird die Komponente eingebaut?

Wie ist die Oberfliche der Komponente beschaffen?

Welche Form bzw. welche Hohe hat die Komponente?

In der Entwicklungsphase sind die Antworten auf diese und weitere Fragen noch nicht im
Detail bekannt. Der Wirmeiibergangskoeffizient muss daher in vielen Fillen experimen-
tell bestimmt werden.

11.6.2.3 Die Strahlung

Dieser Wirmeiibertragungsmechanismus beruht auf elektromagnetischer Strahlung (In-
frarot) zwischen Korpern unterschiedlicher Temperatur. Der Strahlungsfluss ist ebenfalls
proportional zur Flidche A des abstrahlenden Korpers, die absolute Temperatur geht aller-
dings mit der 4. Potenz ein, d. h. der Zusammenhang

P = ¢cAT* (11.39)

ist extrem nichtlinear. Die Stefan-Boltzmann-Konstante o besitzt den Wert 0 = 5,67 -
1078 Wm~2 K~*. Der Emissionsgrad ¢ beschreibt die Emission des Korpers im Verhiilt-
nis zur Emission des schwarzen Korpers bei gleicher Temperatur und liegt im Bereich
zwischen O und 1. In [11] sind diese Werte fiir verschiedene Oberfldchen tabelliert.

Besitzt der strahlende Korper die Temperatur 7' und absorbiert er gleichzeitig eine von
der Umgebung kommende Strahlung der Leistung P = SUATg, dann wird die bisherige
Beziehung in der folgenden Weise erweitert

P =coA(T! - T)). (11.40)

Diese Gleichung gilt unter der Voraussetzung, dass die lineare Ausdehnung der Flichen
bedeutend groBer ist als ihr Abstand voneinander.

Auch bei der Wiarmeabgabe durch Strahlung gibt es zahlreiche Einfliisse, die nur ni-
herungsweise bekannt sind:

e Welchen Emissionsgrad haben die verschiedenen Oberflachen von Kern und Wick-
lung?

e In welchem Abstand befinden sich weitere Wirmequellen?

e Welcher absolute Temperaturwert stellt sich letztlich ein?

11.6.3 Das verwendete Ersatzschaltbild

Ausgehend von der in Abschn. 11.6.2.1 beschriebenen Analogie zwischen elektrischer
Leitung und Wirmeleitung wird der Analyse liblicherweise ein thermisches Netzwerk zu-
grunde gelegt, das mit den gleichen Methoden wie die elektrischen Netzwerke behandelt
werden kann. Die Stromquellen in elektrischen Netzwerken werden durch Wirmequellen



1.6 Thermisches Ersatzschaltbild 335

(Verluste in Kern und Wicklung) ersetzt, die zu berechnenden Spannungen (Potentialdif-
ferenzen) in den elektrischen Netzwerken entsprechen den gesuchten Temperaturdifferen-
zen und die elektrischen Widerstidnde werden durch die thermischen Widerstinde ersetzt.

Es ist offensichtlich, dass diese Vorgehensweise einige prinzipielle Probleme mit sich
bringt. Wihrend die Konvektion dhnlich wie die Wirmeleitung durch einen thermischen
Widerstand Ry, = 1/« A beschrieben werden kann, ist diese Vorgehensweise bei der Wiir-
meiibertragung durch Strahlung wegen der extrem nichtlinearen Abhingigkeit von der
absoluten Temperatur nicht mehr moglich. Ein Ausweg besteht darin, die Gl. (11.40) um
den Arbeitspunkt zu linearisieren und den thermischen Widerstand von der Temperatur
abhingig zu machen. Hinzu kommt die Tatsache, dass dieser Beitrag zur Entwirmung vor
allem von der Temperatur der benachbarten Bauteile abhéngt, da die umgebende Luft fiir
die Wirmestrahlung vollkommen durchléssig ist. Ein weiteres Problem sind die verschie-
denen Koeffizienten in den vorstehenden Gleichungen, die bezogen auf das eigene Design
nicht hinreichend genau bekannt sind.

Insgesamt ldsst sich festhalten, dass mit einem thermischen Ersatznetzwerk keine per-
fekte Analyse moglich ist, dass es bestenfalls eine gute Approximation fiir die zu erwar-
tende thermische Situation liefern kann. In vielen Fillen ist eine detaillierte Analyse auch
gar nicht erforderlich, oft reicht eine grobe Abschitzung aus, zumal das thermische De-
sign wegen der angesprochenen Unsicherheiten mit entsprechendem Sicherheitsabstand
zu den Grenzwerten ausgelegt werden muss.

Unter diesen Gesichtspunkten stellt sich dann auch die Frage, wie umfangreich das
thermische Ersatznetzwerk sein sollte. Solange man nicht an dynamischen Temperatur-
verldufen interessiert ist, wie z. B. dem Erwdrmungsvorgang nach einer ersten Inbetrieb-
nahme, kann auf Speicherelemente in den thermischen Netzwerken verzichtet werden.
Zur Berechnung der stationdren Temperaturverteilung ist ein reines Widerstandsnetzwerk
ausreichend.

Soll der ortsabhidngige Temperaturverlauf im Inneren des Bauelements, vor allem in-
nerhalb der Wicklung untersucht werden, um z. B. die Temperatur am sogenannten ,,hot
spot®, iiblicherweise in der Nihe des Luftspalts, zu kontrollieren, dann ist ein umfangrei-
ches Widerstandsnetzwerk erforderlich. In [1] wird z. B. ein thermisches Ersatznetzwerk
vorgeschlagen, bei dem jede Windung durch einen Knoten im Netzwerk représentiert wird
und Kern und Wickelkorper durch ein Gitternetz nachgebildet werden. Ist man dagegen
mehr an einem mittleren Richtwert interessiert, z. B. um den Einfluss der Temperatur auf
die Verlustbilanz und das Sittigungsverhalten abzuschitzen oder um die geeignete Auftei-
lung der Verluste zwischen Kern und Wicklung im Hinblick auf ein optimales Design zu
finden, dann geniigt ein relativ einfaches Netzwerk, so wie es z. B. in der Abb. 11.18 dar-
gestellt ist. Darin bezeichnen T, die Umgebungstemperatur (ambient), 7', die Temperatur
der Wicklung (winding) und 7', die Temperatur des Kerns (core). Thermische Widerstén-
de treten zwischen Kern und Umgebung (R, .—,), zwischen Wicklung und Umgebung
(Rinw—q) sowie zwischen Kern und Wicklung (R, .—y,) auf.

Zur Analyse des Netzwerks miissen die Verluste im Kern P, und in der Wicklung P,,
sowie die Werte der thermischen Widerstinde bekannt sein. Fiir die Luftspule in Teilbild a
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erhdlt man die Temperaturerhohung der Wicklung gegeniiber der Umgebungstemperatur
durch die einfache Beziehung

Ty —T, = RyPy. (11.41)

Die Berechnung des Netzwerks in Teilbild b fiihrt auf die Beziehungen

Rrh c—a
Tc - Tu = - Pc' (R haw—a T Rh.cfw) + PwR h,w—a (1142)
Rrh,w—a + Rth.c—a + Rrh,c—w [ " ’ ! ]
und
Ry —
T, —T, = e [Pu (Rire—a + Ripe—v) + PeRipe—q] (11.43)

Rrh,w—a + Rth.c—a + Rrh,c—w

fiir die Temperaturerhohungen von Kern und Wicklung gegeniiber der Umgebungstempe-
ratur.

11.6.4 Die thermischen Widerstande der Standardkerne

Aufgrund der vorangegangenen Abschnitte ist deutlich geworden, dass ein thermisches
Ersatzschaltbild mit den zugeordneten Werten fiir die thermischen Widerstinde nur eine
grobe Anndherung an die Praxis sein kann. Zu viele nur ansatzweise bekannte Parame-
ter beeinflussen das Ergebnis. Unter Beriicksichtigung dieser Problematik kann man die
thermischen Widerstinde in dem vorgestellten Netzwerk in Abb. 11.18 trotzdem fiir die
verschiedenen Kerne nidherungsweise quantifizieren. Die den Widerstinden zugeordneten
Zahlenwerte werden dabei aus zahlreichen unter definierten Bedingungen durchgefiihrten
Messreihen abgeleitet.

In [7] wurde bereits eine Ndherungsbeziehung angegeben, wobei allerdings die Verlus-
te in Kern und Wicklung zusammengefasst und nur ein einziger thermischer Widerstand
zur Umgebung betrachtet wurde. Bei voller Ausnutzung des Wickelfensters gilt als Dau-
menregel der folgende Zusammenhang zwischen dem thermischen Widerstand und dem

Abb. 11.18 Thermisches Ersatzschaltbild fiir ein induktives Bauteil a ohne Kern und b mit Kern
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Tab. 11.3 Thermische Widerstinde ausgewihlter Kerne in K/W (Nédherungswerte)

Kern Rinc—a Rinw—a Ripc—w Kern Rinc—a Rinw—a Ripc—w
E13/6/6 92,0 175,0 58,0 ETD29 24,0 62,0 18,0
E20/10/5 53,0 124,0 38,0 ETD39 16,0 39,0 14,0
E25/13/7 34,0 80,0 22,0 ETD49 11,0 24.0 10,0
E36/21/15 14,0 34,0 13,0 P14/8 82,0 370,0 18,0
E42/33/20 8,5 19,0 9,6 P18/11 52,0 260,0 15,0
E65/32/27 5.5 10,6 7,8 P26/16 28,0 160,0 9,0
EC35 22,0 49,0 21,0 P42/29 11,5 52,0 5,6
EC52 13,3 25,0 11,2 RMS5/T 75,0 290,0 38,0
EFD10 190,0 410,0 75,0 RMS/T 34,0 140,0 18,0
EFD25 36,0 64,0 25,0 RM12/1 17,0 70,0 12,0

effektiven Kernvolumen

50 K

Ry ~ ———.
Ve/em? W

(11.44)

In [10] wurden die gemessenen Widerstandswerte entsprechend dem Netzwerk in
Abb. 11.18b fiir die Standardkerne mit voller Bewicklung vorgestellt. Die Zahlenwer-
te sind fiir einige ausgewdihlte Kerne in Tab. 11.3 zusammengestellt und konnen als
Richtwerte fiir einen ersten Entwurf verwendet werden. Allerdings gibt es einige Einfluss-
groBen, die sich bei unterschiedlichen Kernformen quantitativ unterschiedlich auswirken.
Zunichst spielt die Wicklungshohe eine Rolle. Bei mehr Lagen bzw. dickeren Drihten
steigt die Hohe des Wickelpakets und damit auch dessen Oberflidche, so dass insbeson-
dere der thermische Widerstand zwischen Wicklung und Umgebung abnimmt. Dieser
Einfluss macht sich mehr bei den offenen Kernen (E-Kerne) bemerkbar, weniger bei
den geschlossenen Kernen (P-Kerne). Eine weitere eher untergeordnete Einflussgréfe ist
die Umgebungstemperatur. Mit steigenden T,-Werten nimmt der Wirmeiibergang durch
Konvektion zwar ab, allerdings wird dieser Effekt vielfach durch die zunehmende Strah-
lung (infolge der hoheren Temperatur von Kern und Wicklung) mehr als kompensiert, so
dass die thermischen Widerstinde mit steigenden Umgebungstemperaturen geringfiigig
sinken. Fin dritter wichtiger Punkt ist die rdumliche Orientierung, mit der die Spule bzw.
der Transformator auf der Platine eingebaut werden. Fiir den thermischen Widerstand
zwischen Kern und Umgebung ist eine stehende Position, insbesondere bei den flachen
Kernen (E-Kerne) von Vorteil, da die der Luftstromung ausgesetzte Fliche groler wird.
Hier kommt es vor allem auf die Ausnutzung der Kaminwirkung an.

Durch Einbeziehung der thermischen Simulation wihrend der Entwurfsphase ldsst sich
die Anzahl der Testmessungen reduzieren. Auf der anderen Seite sollte aber wegen der
Unsicherheiten bei der thermischen Analyse und aufgrund der speziellen Bedingungen
beim endgiiltigen Einbau der Komponente in der Schaltung auf abschlieBende Kontroll-
messungen zur Verifikation nicht verzichtet werden.
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Weitere Daten fiir bisher nicht enthaltene Kerne konnen der Tabelle hinzugefiigt wer-
den, indem die Daten gleicher oder dhnlicher Kerntypen interpoliert werden. Fiir eine
induktive Komponente ohne Kern wird nach Abb. 11.18 nur ein einzelner thermischer Wi-
derstand Ry, zwischen Wicklung und Umgebung verwendet. Falls ein solcher Wert nicht
bekannt ist, kann er zumindest ndherungsweise aus den drei Tabellenwerten gemédl der
Gleichung

Rrh,w—a : (Rrh.c—a + Rrh,c—w)

Ry =
5 Rth.wfa + Rth.cfa + Rth,cfw

(11.45)

abgeschitzt werden.

11.6.5 Die thermische Iterationsschleife

Die Beriicksichtigung der Temperaturerhohung beim Design einer induktiven Komponen-
te fiihrt zwangsldufig auf einen iterativen Rechenprozess. In einem ersten Schritt werden
bei einer angenommenen Anfangstemperatur die Verluste in Kern und Wicklung berech-
net. Die mithilfe der Gln. (11.42) und (11.43) berechneten neuen Temperaturen werden
einer erneuten Verlustberechnung zugrunde gelegt. Die gednderten Verluste fiihren wie-
derum zu gednderten Temperaturen und damit zum nichsten Iterationsschritt. Dieser Re-
chenablauf wird beendet, wenn die Anderungen der Temperaturen immer kleiner werden
und einen vorgegebenen Grenzwert unterschreiten. Es kann aber auch der Fall eintreten,
dass sich infolge eines nicht geeigneten Designs eine thermische Instabilitit einstellt, bei
der die Temperaturen nach jeder neuen Rechnung weiter ansteigen. In diesem Fall wird
die Rechnung abgebrochen, wenn die Temperaturen von Kern und Wicklung vorgegebene
Maximalwerte iiberschreiten.

11.6.5.1 Strategien zur Reduzierung der Rechenzeit

Die Berechnung der Kern- und Wicklungsverluste erfordert mit den in diesem Buch vor-
gestellten analytischen Formeln nur noch kurze Rechenzeiten. Selbst bei komplizierten
Wickelaufbauten und der Notwendigkeit, viele Harmonische der Stromformen zu beriick-
sichtigen, dauert ein Rechendurchlauf nur wenige Sekunden. Werden aber automatisierte
Optimierungen durchgefiihrt, indem verschiedene Windungszahlen mit einer gro3en An-
zahl von Volldrihten und HF-Litzen kombiniert und durchgerechnet werden, oder ver-
schiedene Positionierungen der Windungen im Wickelfenster untersucht werden, dann
steigt die Rechenzeit deutlich, vor allem, wenn auch noch die thermische Iterationsschleife
einbezogen wird. Zur Vermeidung unnétiger Rechenzeiten gibt es verschiedene Strategi-
en, von denen einige im Folgenden erldutert werden.

1. Strategie
Die einfachste Vorgehensweise besteht darin, alle Optimierungen mit einer festen Tempe-
ratur durchzufiihren und die thermische Iterationsschleife zu vermeiden. Wird dabei die
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Abb. 11.19 Verlustmechanismen als Funktion der Temperatur

erwartete Betriebstemperatur der Komponente zugrunde gelegt, dann liegen die gefunde-
ne Windungszahl und die optimale Drahtsorte bereits nahe am Optimum. Die mit diesen
Daten berechnete Temperatur von Kern und Wicklung dient dann als Grundlage fiir eine
nochmalige Optimierung mit einer nur noch geringen Auswahl an vergleichbaren Win-
dungszahlen und Drahtsorten.

2. Strategie

Sofern bereits alle sonstigen Daten der Komponente festliegen und nur noch die Verlust-
berechnung in Kombination mit der Temperaturschleife durchgefiihrt werden soll, kann
der Rechenaufwand reduziert werden, wenn die Startwerte der Temperaturen bereits nahe
an den Endwerten liegen. Aus diesem Grund ist es in vielen Féllen vorteilhaft, nicht mit
der Umgebungstemperatur zu beginnen, sondern diejenige Temperatur als Startwert zu
verwenden, bei der die spezifischen Kernverluste nach Abb. 8.2b minimal sind.

Als Beispiel betrachten wir die in Abb. 11.19a im Querschnitt dargestellte 0,5 mH
Spule auf einem E25/10/6 Kern mit dem Ferritmaterial 3C90, die mit insgesamt 72 Win-
dungen eines Runddrahtes mit 0,25 mm Durchmesser realisiert ist. Das Teilbild b zeigt
die verschiedenen Verlustmechanismen fiir einen Strom der Amplitude 1 A und der Fre-
quenz 100kHz als Funktion der Temperatur. Bei den Wicklungsverlusten steigen die
rms-Verluste mit der Temperatur an, wihrend die Proximityverluste in dhnlicher Gro-
Benordnung abnehmen. Die Skinverluste sind komplett vernachlédssigbar. Bei den Kern-
verlusten sind die Wirbelstromverluste P,, zwar in der Abbildung eingetragen, aber eben-
falls praktisch vernachléssigbar. Da sich der temperaturabhingige Verlauf der spezifischen
Kernverluste P, bei den Gesamtverlusten wiederspiegelt, ist die zu P, i, gehorende Tem-
peratur ein geeigneter Startwert fiir die thermische Iterationsschleife.

An diesen Ergebnissen ist noch ein anderer interessanter Aspekt zu erkennen. Der beste
Wirkungsgrad bzw. die geringsten Verluste sind nicht gleichbedeutend mit der niedrigsten
Temperatur. Bei einer Betriebstemperatur dieser Komponente von 40°C sind die Verluste
deutlich hoher als bei einer Betriebstemperatur von 80°C. Trotzdem bleibt das Ziel beste-
hen, die Temperatur der induktiven Komponente durch Verlustminimierung so weit wie
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moglich zu reduzieren. Stellt sich eine zu niedrige Betriebstemperatur ein, dann bietet sich
eventuell die Moglichkeit, einen kleineren Kern zu verwenden.

3. Strategie

Bei der zu Beginn des Abschn. 11.6.5 beschriebenen abwechselnden Berechnung von
Verlusten und Temperaturverteilung kann der Rechenaufwand reduziert werden, indem
bei einer erneuten Verlustberechnung nur noch die Anteile in den Gleichungen betrachtet
werden, die von der Temperatur beeinflusst werden. Die ilibrigen Faktoren in den Glei-
chungen werden zwischengespeichert.

Am einfachsten ist diese Vorgehensweise bei den spezifischen Kernverlusten umzuset-
zen. Betrachten wir z. B. die GlIn. (8.18) bzw. (8.21), dann hingt nur der Faktor C(t) von
der Temperatur ab. Sind diese Verluste P,(7T;) bereits bei einer Temperatur T berech-
net, dann erhilt man sie bei einer anderen Temperatur 7, durch einfaches Umskalieren
entsprechend der Beziehung

C to —cty - tr -T2 T
(T2)=PU(T1)CO cty -1y + ety rzz mit =T
C(n) cty—cty - T + ¢ty - T 100°C
(11.46)

P, (Ty) = P, (Th)

Bei den rms-Verlusten in der Wicklung ist die Situation dhnlich einfach. Nach Gl. (4.10)
bzw. (4.15) geht die Temperaturabhéngigkeit nur in den Gleichstromwiderstand Ry =
[/ kA ein. Bezeichnet p(T) den temperaturabhingigen spezifischen Widerstand des Leiter-
materials, dann gilt mit dem Zusammenhang fiir Kupfer

iy =p D =pC0%0): 1435 ({5~ 20) | =00 [0+ 22 T

« (T) 103 \°C 103 °C
(11.47)
bei den rms-Verlusten die einfache Umskalierung auf eine andere Temperatur
T 0,922 + 0,0039- 7, /°C
Prms (TZ) = Prms (Tl) £ ( l) = Lyms (Tl) + 2/0 . (1148)
Kk (T») 0,922 + 0,0039 - T, /°C

Bei den Skin- und Proximityverlusten ist die Situation etwas komplizierter, da hier ent-
sprechend Abb. 4.5 bzw. Abb. 4.8 sowohl der Drahtradius als auch die Frequenz in die Ver-
luste eingehen. Das bedeutet, dass wir die Verlustbeitrdge von allen Drihten mit gleichem
Radius zusammenfassen konnen. Enthélt der Wickelaufbau unterschiedliche Drahtsorten,
dann muss das Verfahren auf jede Drahtsorte angewendet werden. Ahnlich verhilt es sich
bei nichtsinusformigen Stromformen. Im Prinzip miisste jede Oberschwingung getrennt
betrachtet werden. Allerdings konnen aufgrund der speziellen Kurvenformen beim Skin-
und Proximityfaktor die Verluste von allen Oberschwingungen zusammengefasst werden,
die im Bereich des unteren Kurvenastes liegen und gleiches gilt auch fiir den Bereich des
oberen Kurvenastes.
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Zum besseren Verstidndnis betrachten wir die Verluste fiir eine Oberschwingung, die im
Bereich des unteren Kurvenastes liegt. Wir haben bereits in Abschn. 11.6.1 festgestellt,
dass beide Verlustmechanismen in diesem Bereich proportional zur Leitfdhigkeit sind,
d.h. fiir die Umskalierung der Skin- bzw. Proximityverluste auf eine andere Temperatur
gilt die Beziehung

K (T») 0,922 +0,0039 - T} /°C

PvinT :PxinT —:PsinT s
stin (12) = Putin ( I)K(Tl) i ( 1)0,922+0,0039-T2/°c

(11.49)

die in der gleichen Form fiir P,,,, anzuwenden ist. Im Bereich des oberen Kurvenastes sind
beide Verlustmechanismen proportional zu 1/4/k, d. h. die Umskalierung nimmt jetzt die
folgende Form an

Pskin (TZ) = Pskin (Tl)

<) (Tl)\/0,922+0,0039-T2/°C (1150,

k (T») 0,922 + 0,0039- T, /°C

Fiir die Proximityverluste gilt wieder die gleiche Formel. Oberschwingungen, die in den
Ubergangsbereich zwischen den beiden Approximationen fallen, kénnen entweder einem
der beiden Bereiche zugeordnet werden, oder noch einfacher als unabhingig von der Tem-
peratur behandelt werden. Alternativ kann der Umskalierungsfaktor auch aus dem exakten
Verhiltnis der modifizierten Bessel-Funktionen, d. h. aus dem exakten Kurvenverlauf in
den beiden Abbildungen hergeleitet werden.

Die grofie Ersparnis bei der Rechenzeit kommt dadurch zustande, dass die aufwendige
Berechnung der exakten Proximityverluste (s. das Beispiel in Abschn. 4.2.3 ) nur einmal
durchgefiihrt werden muss, wohingegen die thermische Iteration mithilfe der Gln. (11.42)
und (11.43) und mit den Umskalierungen bei den Verlusten praktisch keine Rechenzeit
mehr beansprucht.

11.6.6 Maoglichkeiten zur Reduzierung der Temperatur
in Kern und Wicklung

Zur Absenkung der Temperatur bestehen nach Gl. (11.37) prinzipiell zwei Moglichkeiten.
Zum einen kann die Verlustleistung reduziert werden und zum anderen kann die Wirme-
abfuhr verbessert, d. h. der thermische Widerstand reduziert werden. In manchen Fillen
ist man auch an einer anderen Temperaturaufteilung zwischen Kern und Wicklung inter-
essiert. Im Folgenden sind einige Moglichkeiten aufgelistet, mit deren Hilfe diese Ziele
erreicht werden konnen.

e Bemerkungen im Zusammenhang mit den Verlusten:
— Die einfachste Moglichkeit ist natiirlich die Reduzierung der Verluste. Dieses The-
ma haben wir bereits in den vorhergehenden Kapiteln behandelt.
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Die Maximaltemperatur in der Wicklung kann reduziert werden durch eine andere
Verlustaufteilung zwischen Kern und Wicklung, z.B. durch weniger Windungen
und eine hohere Flussdichte im Kern.

Mit zunehmender Bauteilgrof3e steigt das Volumen mit der dritten Potenz, die Ober-
flache aber nur mit der zweiten Potenz der Abmessungen. Die Verlustleistungsdichte
in der Komponente muss bei steigendem Volumen tendenziell geringer werden, um
bei einer im Verhiltnis geringeren Oberfliache einen erhohten Temperaturanstieg zu
vermeiden.

Umgekehrt konnen Bauteile mit kleinerem Volumen mit hoherer Stromdichte in den
Wicklungen betrieben werden.

e Verbesserung der Wirmeleitung:

Die Wicklung oder auch das komplette Bauelement kann vergossen werden.

Eine gut wiarmeleitende Verbindung zwischen der Warmequelle und grofflachigen
Teilen, z. B. dem Gehiuse, ist wiinschenswert.

Kiihlkorper konnen direkt am Bauelement angebracht werden, oder am Gehéuse, in
das die Komponente ohne Lufteinschliisse eingebaut wurde.

Da die Anschliisse der Wicklungen ebenfalls zur Wirmeableitung beitragen, ist
deren Verbindung mit einer grofflichigen Kupferkaschierung auf der Platine von
Vorteil.

Folienwicklungen sind hinsichtlich der Warmeabfuhr deutlich besser als Runddraht-
wicklungen, da der thermische Widerstand quer zur Wickelrichtung, also in Rich-
tung zum Folienrand, um Groéfenordnungen geringer ist als bei den Drahtwicklun-
gen. Litzewicklungen sind in dieser Hinsicht besonders ungiinstig.

e Verbesserung der Konvektion:

Der Einbau sollte so erfolgen, dass eine freie Luftstromung um die Komponente
moglich wird. Das setzt eine reduzierte Packungsdichte und damit freie Bereiche in
der Nihe der Komponente voraus.

Das Bauelement sollte so positioniert werden, dass sich eine Kaminwirkung einstel-
len kann. Z. B. sollte die Platine nicht quer unter dem Bauelement angeordnet sein
und der Bereich zwischen Wickelkorper und Mittelschenkel sollte gut von der Luft
durchstromt werden kénnen.

Eine verbesserte Konvektion kann durch grofere Anstromflachen erreicht werden,
z.B. durch eine Oberflachenvergrof3erung mithilfe von Kiihlkorpern.

Offene Kerne (U-, E-Kerne) sind den geschlossenen Kernen (P-, RM-Kerne) vorzu-
ziehen.

Eine Zwangskiihlung mithilfe eines Ventilators verbessert die Wirmeabfuhr deut-
lich.

e Verbesserung der Strahlung:

Eine Moglichkeit besteht darin, den Emissionsgrad & der Oberfliche zu erhthen

(vgl. [11]).
Der Abstand zu anderen Wirmequellen auf der Platine sollte moglichst gro83 sein.
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Zusammenfassung
Den induktiven Bauteilen kommt im Hinblick auf die elektromagnetische Vertrig-
lichkeit eine Schliisselrolle zu. In diesem Kapitel werden wir uns mit drei Themen
auseinandersetzen:

e der Beeinflussung der Funkstorspannungen durch den Transformatoraufbau,
e der Verwendung von Spulen als Filterbauelemente und
e der Erzeugung hochfrequenter Magnetfelder durch induktive Komponenten.

Nach einer Einleitung zum Thema Funkstdrspannungen werden die Moglichkeiten zur
Minimierung der Storpegel durch einen geeigneten Transformatoraufbau diskutiert. Im
Abschnitt Filterspulen werden die speziellen Komponenten wie z.B. die stromkom-
pensierten Drosseln vorgestellt, es werden aber auch die Griinde fiir die Abweichungen
zwischen erwarteter und gemessener Filterdimpfung diskutiert. Die Berechnung der
von den induktiven Komponenten erzeugten Magnetfelder wird fiir verschiedene Wi-
ckelaufbauten ohne hochpermeablen Kern angegeben. Der Einfluss der Kerne und der
Luftspalte wird an verschiedenen Beispielen gezeigt.

12.1 Die Funkstorspannungen

Bevor wir uns konkret mit den induktiven Komponenten beschiftigen, soll zunichst noch
einmal die grundlegende Problematik im Uberblick betrachtet werden. Im Frequenz-
bereich bis 30 MHz sind die Funkstoremissionen {iberwiegend leitungsgebunden. Die
Abb. 12.1 zeigt die Ursachen fiir die Entstehung der Funkstorspannungen. Eine Storquelle,
wie z. B. das in der Abbildung dargestellte Schaltnetzteil, ist eingangsseitig an das 230V
Versorgungsnetz angeschlossen. Durch die hochfrequenten Schaltvorgiinge innerhalb des
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Abb. 12.1 Die Storproblematik

Netzteils werden Storstrome auf den Eingangsleitungen erzeugt, die an den beiden Netz-
impedanzen Z hochfrequente Spannungen hervorrufen. Diese Stérspannungen iiberlagern
sich der 230 V Versorgungsspannung und liegen somit auch am Eingang jedes weiteren
Verbrauchers, der an dem gleichen Verzweigungspunkt (Steckdose, Hausanschluss usw.)
angeschlossen ist. Da andere Verbraucher durch diese Hochfrequenzsignale beeinflusst
werden konnen, sind die maximal zulidssigen Pegel dieser Funkstérspannungen, die ein
Gerit an der Netzimpedanz hervorrufen darf, durch entsprechende Vorschriften begrenzt.

12.1.1 Gleichtakt- und Gegentaktstorungen

Fiir die Entstehung der hochfrequenten Storspannungen an den Netzimpedanzen gibt es
unterschiedliche Ursachen. Der in Abb. 10.26 dargestellte dreieckformige Eingangsstrom
dieser Schaltung schlief3t sich eingangsseitig iiber den Briickengleichrichter, die beiden
Anschlussleitungen P und N, die beiden Netzimpedanzen und die Netzspannungsquelle.
Da dieser Strom auf der einen Netzleitung zur Schaltung hin, auf der anderen Netzleitung
von der Schaltung weg fliefit, die Strome auf den beiden Netzleitungen also im Gegentakt
flieBen, bezeichnet man sie als Gegentaktstrome (differential-mode currents ig,).
Daneben gibt es eine weitere wichtige Storquelle. Wihrend der Umschaltvorgiinge des
Halbleiterschalters, ihre Dauer liegt im ns-Bereich, entstehen an dem ,,heilen Punkt* zwi-
schen Transistor und Primirseite des Transformators steilflankige Spannungsidnderungen
in der GroBenordnung von mehreren hundert Volt. Infolge der nicht vermeidbaren pa-
rasitidren Kapazitit C, zwischen den an diesem Punkt angeschlossenen Schaltungsteilen
(Leiterbahnen, Transformatorwicklung, Kiihlkorper, . ..) und dem geerdeten Schaltungs-
gehiuse bzw. anderen mit dem Schutzleiter verbundenen leitenden Teilen bilden sich
Verschiebungsstrome entsprechend der Beziehung i = C, du/dr aus. Diese flieBen iiber
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den Schutzleiter und teilen sich dann auf, um in der gleichen Richtung iiber die beiden
Netzleitungen P und N zur verursachenden Quelle zuriickzuflieBen. Diese Strome werden
daher als Gleichtaktstrome (common-mode currents i.,) bezeichnet. Obwohl der Wert
der parasitiren Kapazitit C, in der Groenordnung weniger pF liegt, sind die von den
Gleichtaktstromen verursachten Stdrspannungen, sofern keine GegenmafBnahmen ergrif-
fen werden, deutlich groBer als die zuldssigen Grenzwerte.

Diese beiden Strome sind in der Abb. 12.1 bereits eingetragen. Aufgrund der phasen-
miBig unterschiedlichen Uberlagerung der Strome an den Netzimpedanzen miissen die
gemessenen Funkstorspannungen an beiden Impedanzen Z die Grenzwerte einhalten. Bei
der messtechnischen Uberpriifung wird nicht zwischen den beiden Ursachen unterschie-
den, es wird lediglich der Gesamtstorpegel als Funktion der Frequenz erfasst.

12.1.2 Die getrennte Messung der Gleichtakt- und Gegentaktstérungen

Zur Entstorung einer Schaltung miissen sowohl die Gleichtakt- als auch die Gegentakt-
strome soweit reduziert werden, dass der verbleibende Gesamtpegel unterhalb der Grenz-
wertkurve liegt, und zwar fiir den gesamten Messbereich, in der Regel zwischen 9 kHz
oder 150kHz als untere und 30 MHz als obere Frequenzgrenze. Da die Maflnahmen zur
Unterdriickung der beiden Storungen unterschiedlich sind, ist die getrennte Erfassung der
Storpegel von Gleichtakt- und Gegentaktstorungen zumindest wihrend der Entwicklungs-
phase der Schaltung von grofler Bedeutung. Eine prinzipielle Moglichkeit zur Durchfiih-
rung dieser Messungen zeigt die Abb. 12.2.

Fiihrt man die beiden Leitungen in der in der Abbildung gezeigten Weise durch zwei
Stromzangen, dann kompensiert sich jeweils einer der beiden Stromanteile und man
kann entweder den common-mode Strom oder den doppelten Wert des differential-mode
Stroms separat messen. Dabei muss jedoch beachtet werden, dass die Stromzange zur
Messung des dm-Stroms auch den zweifachen Wert des Netzstroms erfasst. Nun lie-
gen aber die zuldssigen Amplituden der Storstrome im Bereich wA, wihrend der 50 Hz
Netzstrom je nach aufgenommener Leistung mehrere A betragen kann. Zur Vermeidung
von Sittigungserscheinungen und damit Fehlmessungen werden die beiden Stromzan-



348 12 EMV-Aspekte bei induktiven Komponenten

Netznachbildung

_ _ L_ Priifling

) | ionl2
Tiefpass
idm em/2

— < > —0—
Y

1
]

2

Hochpass Messgerit | ¢

1

gen daher nicht unmittelbar in die Netzleitung, d.h. in die Verbindung zwischen dem
230V Versorgungsnetz und dem Priifling eingebaut, sondern innerhalb der bei den Funk-
storspannungsmessungen iiblicherweise verwendeten Netznachbildung in die beiden
Leitungen, die die Impedanzen Z enthalten. Zum besseren Verstidndnis betrachten wir die
Abb. 12.3.

Diese Abbildung zeigt den Aufbau zur Messung der Funkstorspannungen an den bei-
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I :
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Abb.12.3 V-Netznachbildung mit Priifling und Messgerit

den Netzimpedanzen. Um definierte Verhiltnisse fiir die Messung der von einem zu prii-
fenden Gerit ausgehenden Funkstdrspannungen herzustellen, wird eine sogenannte V-
Netznachbildung verwendet, mit der das Verhalten einphasiger Wechselspannungsnet-
ze nachgebildet wird. Sie enthilt zwei gleiche Impedanzen Z, die zwischen Phase und
Schutzleiter (P und PE) bzw. zwischen Neutralleiter und Schutzleiter (N und PE) ge-
schaltet werden. Jede Impedanz besteht aus der Reihenschaltung einer 50 wH-Spule und
eines 5 Q2-Widerstandes sowie einem zu dieser Reihenschaltung parallel liegenden 50 €2-
Widerstand.
Der Tiefpass innerhalb der Netznachbildung hat die Aufgaben,

e den Priifling aus dem Netz mit der bendtigten Betriebsspannung zu versorgen,

e den Priifling und die gesamte Messeinrichtung von eventuell im Netz vorhandenen
hochfrequenten Stérungen abzuschirmen,

e das Eindringen der vom Priifling ausgehenden hochfrequenten Stérungen ins Netz zu
verhindern.

Die Aufgabe des Hochpasses besteht darin,

e die Messeinrichtung von der Netzspannung zu entkoppeln,
e die vom Priifling ausgehenden hochfrequenten Storstrome ungedimpft zur Messein-
richtung weiterzuleiten.
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Mithilfe von Hoch- und Tiefpass wird also der 50 Hz Netzstrom vom hochfrequenten
Storstrom separiert. Dadurch bietet sich die Moglichkeit zur getrennten Messung von
Gleichtakt- und Gegentaktstromen ohne das Problem einer moglichen Sittigung der
Stromzangen durch den Netzstrom. Im Unterschied zur Abb. 12.2 werden nicht die Netz-
leitungen, sondern die Verbindungsleitungen zu den 50 2-Widerstidnden innerhalb der
Netznachbildung einmal gleichsinnig und einmal gegensinnig durch die Stromzangen ge-
flihrt. Die prinzipielle Position fiir die Auftrennung der Leitungen zum Einbau der beiden
Stromzangen ist in der Abbildung durch zwei Kreuze markiert. Der Hochfrequenzstrom
durch diese Widerstidnde ist ndmlich ein direktes Abbild der an den Netzimpedanzen ent-
stehenden Funkstorspannungen. Bezieht man die Umwandlungsfaktoren der Stromzangen
in die Bewertung der Messergebnisse mit ein, dann sind die Messkurven fiir die beiden
getrennten Storsignale unmittelbar mit den Spannungsmessungen an den Netzimpedanzen
gemif} Norm vergleichbar.

An dieser Stelle ist noch ein Hinweis fiir die Nachriistung der Netznachbildung mit
Stromzangen angebracht. Bei der normgerechten Messung an einer Netzimpedanz wird
der 50 2-Widerstand von Z iiblicherweise durch den Eingangswiderstand des Messemp-
fingers ersetzt. Der Einbau der Stromzangen an der richtigen Stelle hiingt also vom Schalt-
plan der verwendeten Netznachbildung ab. Eine detaillierte Beschreibung des Einbaus
sowie eine umfassende Charakterisierung dieser Messmethode ist in [2] angegeben.

12.1.3 Die Beeinflussung der dm-Stérpegel
durch die induktive Komponente

Die Storpegel infolge der differential-mode Strome hingen im Wesentlichen von der aus-
gewihlten Schaltungstopologie, deren Betriebsart sowie den Spannungen am Ein- und
Ausgang der Schaltung und der zu iibertragenden Leistung ab. Bei der Betriebsart sind
die Schaltfrequenz, die Induktivitit der Spule bzw. die Hauptinduktivitit und die Uberset-
zungsverhiltnisse bei Transformatoren sowie die Frage, ob die Schaltung im kontinuier-
lichen oder diskontinuierlichen Betrieb arbeitet, entscheidend. Mit der Festlegung dieser
Parameter konnen die hochfrequenten Stromverldufe innerhalb der Schaltung und damit
auch die durch die Netzimpedanzen flieBenden Eingangsstrome vorab berechnet werden.

Die Beeinflussung der differential-mode Stoérspannungspegel durch die induktiven
Komponenten hingt entscheidend von der Schaltungstopologie ab. Bei Konverterschal-
tungen, bei denen die induktive Komponente in der Eingangsleitung liegt, z. B. beim
Hochsetzsteller (boost-converter), kann durch Vergrofern der Induktivitit die Anstiegs-
geschwindigkeit der hochfrequenten, meist dreieckférmigen Strome reduziert werden.
Die Betriebsart der Schaltung wechselt mit steigenden L-Werten vom diskontinuierlichen
zum kontinuierlichen Betrieb, bei dem der Eingangsstrom keine Liicken mehr aufweist.
Er besitzt einen niederfrequenten 50-Hz Anteil mit iiberlagertem Hochfrequenzanteil. Als
Richtwert gilt, dass bei einer Verdopplung der Induktivitit der dm-Storpegel um 6 dB
sinkt.
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Bei manchen Konverterschaltungen liegt allerdings der Hochfrequenzschalter in der
Eingangsleitung, z. B. bei der Sperrwandlerschaltung in Abb. 10.31. Wihrend des Aus-
schaltvorgangs kommutiert der Strom von der Eingangsseite der Schaltung auf die Aus-
gangsseite, d. h. neben den immer vorhandenen Liicken im Eingangsstrom kommt auch
noch eine groBe Anderungsgeschwindigkeit des Eingangsstroms wihrend des Ausschalt-
moments hinzu. Diese beiden Effekte verursachen sehr hohe dm-Storpegel in einem wei-
ten Frequenzbereich und konnen durch den Wert der Induktivitit praktisch nicht beein-
flusst werden.

Zusammenfassend ldsst sich sagen, dass zumindest bei einem Teil der hochfrequent
arbeitenden Konverterschaltungen der differential-mode Storpegel durch den Wert der In-
duktivitit beeinflusst werden kann. Weitere Moglichkeiten, durch spezielle Malnahmen
beim Aufbau der induktiven Komponente den dm-Stdrpegel zu beeinflussen, existieren
praktisch nicht.

12.1.4 Die Beeinflussung der cm-Storpegel
durch die induktive Komponente

Vollig anders ist die Situation bei den common-mode Stromen. Deren Pegel sind in hohem
Mafe von dem internen Aufbau der induktiven Komponenten, insbesondere der Transfor-
matoren abhidngig. Um die Ursachen des Problems leichter zu verstehen, betrachten wir
die Schaltung in Abb. 12.4 zur Erzeugung einer von der Netzwechselspannung galvanisch
getrennten Gleichspannung. Der Widerstand R auf der Sekundérseite symbolisiert den mit
Gleichspannung versorgten Verbraucher.

In der Praxis tritt hdufig der Fall auf, dass das Netzteil in ein geerdetes Gehduse einge-
baut und die galvanisch getrennte Sekundirseite leitend mit dem Gehéduse verbunden ist.
Die Hauptursache fiir die common-mode Strome sind die steilflankigen Spannungsénde-
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Abb.12.4 Ausbreitung von cm-Storungen iiber die Kapazitit zwischen Primér- und Sekundarwick-
lung
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rungen am Drain des Mosfets aufgrund der hochfrequenten Schaltvorginge. Ein Teil der
common-mode Strome flieit als Verschiebungsstrom durch die in der Abbildung einge-
tragene parasitidre Kapazitit C, gemif der Beziehung

d
lem = Cpg . (12.1)

Eine weitere Ausbreitungsmoglichkeit von dem in der Abbildung markierten ,heiflen
Punkt* ergibt sich durch eine ebenfalls parasitire Kapazitit zwischen Primér- und Sekun-
dirseite des Transformators. Der gesamte von der sekundirseitigen Schaltung inklusive
der angeschlossenen Kabel und der Verbraucher erzeugte cm-Strom fliet iiber den Trans-
formator, d. h. iiber die parasitiare Kapazitidt zwischen Primér- und Sekundirseite. Diese
Kapazitit ist wegen der geringen Abstidnde der Wicklungen im Transformator unter Um-
standen viel grofer als der eingezeichnete Wert C,, so dass der interne Aufbau des Trans-
formators wesentlichen Einfluss auf die resultierenden cm-Storpegel hat. Im Folgenden
sollen die Entstormoglichkeiten betrachtet werden, wobei die Reduzierung der Storpegel
durch einen geeigneten Transformatoraufbau im Vordergrund steht.

12.2 Moglichkeiten zur Reduzierung der cm-Storpegel

In der Praxis gibt es einen umfangreichen MaBnahmenkatalog zur Reduzierung der Stor-
pegel, wobei sich die einzelnen Maflnahmen sowohl nach Wirksamkeit aber auch nach
Aufwand bzw. Kosten unterscheiden. Die klassische Vorgehensweise besteht darin, die
Storpegel bereits an der Quelle soweit zu minimieren, dass der verbleibende Aufwand,
wie z.B. der Einsatz von Schirmgehiusen und Filterkomponenten, kostengiinstig reali-
siert werden kann.

Bevor wir uns eingehender mit dem Transformator beschéftigen, sollen zumindest
einige wesentliche Punkte angesprochen werden, die maf3geblichen Einfluss auf die cm-
Storpegel haben. Das Thema beginnt schon mit der Auswahl der Schaltungstopologie.
Im Gegensatz zu den hart schaltenden Wandlerprinzipien weisen die resonant bzw. quasi-
resonant arbeitenden Schaltungen deutliche Vorteile auf, insbesondere dann, wenn die
Schalter bei den Nulldurchgidngen der hochfrequenten Spannungsverlidufe schalten und
damit vernachldssigbare du/dt-Werte aufweisen. Andere MalBnahmen zielen auf eine Re-
duzierung der Flankensteilheit bei den Spannungsinderungen, um die hoherfrequenten
Spektralanteile in dem zeitlich periodischen Spannungsverlauf zu minimieren. Realisieren
lasst sich das z. B. durch langsameres Schalten mithilfe von Widerstinden im Gate-Kreis
der Mosfet Schalter oder auch durch zusitzliche Beschaltungen an den Halbleiterbauele-
menten, wie z. B. durch die aus Widerstinden, Kondensatoren und Dioden bestehenden
RCD-Snubberschaltungen. Bei all diesen Mallnahmen ist oft ein Kompromiss einzugehen
zwischen verbessertem EMV-Verhalten der Schaltung und reduziertem Wirkungsgrad.

Ein weiterer wichtiger Ansatzpunkt ist die Reduzierung der parasitdren Kapazitit C,
zwischen dem geerdeten Gehéduse und den Schaltungsteilen, die mit dem Drain des Mosfet
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Schalters verbunden sind. Die typischen Maflnahmen sind die Reduzierung dieser Flichen
sowie eine Erhohung der Abstinde zu den am Schutzleiter angeschlossenen metallischen
Teilen. Besondere Beachtung verdient in diesem Zusammenhang der Kiihlkorper, der
elektrisch isoliert vom Halbleiterschalter an einen ,,ruhigen Punkt® in der Schaltung ange-
schlossen werden sollte.

12.2.1 Das Wicklungslayout im Transformator

Ein wesentlicher Anteil der cm-Stérungen wird von den Transformatoren iibertragen.
Die nahezu rechteckformigen Spannungsverldufe am Halbleiterschalter verursachen Ver-
schiebungsstrome durch die Kapazitit zwischen Primir- und Sekundérseite des Transfor-
mators. Diese flieBen von der sekundirseitigen Schaltung inklusive der angeschlossenen
Last iiber den Schutzleiter, die Netzimpedanzen und zuriick zur Schaltung. Da diese Str6-
me nach Gl. (12.1) proportional zum Wert der Kapazitit sind, bietet die Minimierung
dieser Kapazitit durch eine geeignete Positionierung der Wicklungen im Wickelfenster
eine erste effektive Moglichkeit zur Reduzierung der Storstrome. Die Berechnung der
Kapazititen im Transformator wurde bereits in Abschn. 11.4 behandelt. Leider fiihrt ei-
ne einfache Abstandsvergroferung zwischen Primér- und Sekundirwicklung z. B. durch
Kammerwicklung (nebeneinander) oder durch eingelegte Isolationsfolien bei der Lagen-
wicklung (iibereinander) auch zu einer groferen Streuinduktivitdt und damit in vielen
Fillen zu anderen unerwiinschten Effekten wie z. B. zusitzlichen Verlusten in der Schal-
tung. Das Auffinden des optimalen Wicklungslayouts ist eines der groleren Probleme
beim Transformatordesign. Es kann nur festgelegt werden bei gleichzeitiger Beachtung
aller parasitiren Eigenschaften wie Kapazititen, Streuinduktivititen und Wicklungsver-
lusten infolge des Proximityeffekts.

Nach Gl. (12.1) kénnen die Strome aber auch reduziert werden, indem die zeitliche
Anderung der Spannung iiber den Kondensatoren verringert wird. Betrachten wir dazu
nochmals den Transformator in Abb. 12.4. Die gesamte zwischen Primir- und Sekundr-
seite liegende Kapazitit ist in der Realitiit eine {iber die Wickelbreite verteilte Kapazitit. In
der Abbildung wird diese Kapazitit durch drei einzelne diskrete Kondensatoren représen-
tiert. Die oberste Windung der Primérseite liegt direkt an der Eingangsspannung und damit
an einem potentialméBig ruhigen Punkt. Die unterste Windung ist dagegen mit dem Drain
des Mosfets verbunden und ist der kompletten Potentialdnderung an dieser Stelle infolge
der Schaltvorgiinge des Transistors ausgesetzt. Nehmen wir zum leichteren Verstidnd-
nis zundchst an, dass die Sekundirwicklung auf einem konstanten Potential liegt, dann
entsteht an dem oberen der drei Kondensatoren nur eine kleine hochfrequente Spannungs-
dnderung, wihrend diese an dem untersten Kondensator maximal wird. Daraus folgt, dass
der anteilige common-mode Strom von der Primir- zur Sekundérseite von dem Wert null
an der obersten Windung auf den Maximalwert an der untersten Windung ansteigt. Der
Beitrag zu dem Storstrom wird dort besonders grof3, wo sich grole Spannungsinderun-
gen zwischen den sich gegeniiberliegenden Windungen von Primér- und Sekundirseite
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ergeben. Die Ziele bei der Festlegung der Windungspositionen miissen also darin beste-
hen, einerseits die Koppelkapazititen zwischen Primér- und Sekundéarwicklung moglichst
gering zu halten und andererseits darauf zu achten, dass die Potentialinderungen bei den
sich gegeniiberliegenden Windungen von Primir- und Sekundérseite minimal werden.

Um die Wirksamkeit dieser Malnahmen zu untersuchen betrachten wir die Messergeb-
nisse einer in Abb. 10.26 beschriebenen Flybackschaltung. Sie ist als Demonstrationsob-
jekt so ausgelegt, dass sie mit einer Schaltfrequenz von 70 kHz und bei einer iibertragenen
Leistung von 10 W aus einer Eingangsgleichspannung von 24V eine Ausgangsgleich-
spannung von 12V erzeugt. Der Transformator ist mit einem ETD29-Kern und einem
Luftspalt [, = 1mm realisiert, die Wicklungen bestehen aus 0,5 mm Runddraht, die
Windungszahlen sind N, = 34 und Ny = 17. Bei den Messungen wurden immer die
gleiche Schaltung sowie der gleiche Kern verwendet. Lediglich die Wickelkorper mit den
unterschiedlichen Wickelanordnungen wurden beim Transformator ausgetauscht, so dass
die unterschiedlichen Messergebnisse allein durch die unterschiedlichen Wickelaufbauten
verursacht wurden.

Die verwendete Messschaltung entspricht der Abb. 12.3, wobei allerdings die Wechsel-
spannungsquelle durch eine Gleichspannungsquelle ersetzt wurde. Gemessen wurde nur
der common-mode Storpegel gemil der in Abschn. 12.1.2 beschriebenen Vorgehenswei-
se. Die absoluten Storpegel hingen natiirlich auch von dem sonstigen Schaltungsaufbau
und den dort durchgefiihrten Entstormaf3nahmen ab, insofern geht es bei der Interpreta-
tion der folgenden Messergebnisse nur um die Unterschiede zwischen den Pegeln in den
verschiedenen Diagrammen und nicht um die absoluten Werte. Trotzdem lassen sich aus
der Bewertung der Messergebnisse Riickschliisse auf die Effektivitit der einzelnen MafB-
nahmen ziehen.

Als Referenz dient der Aufbau in Abb. 12.5. Die Primérseite befindet sich als unterste
Lage auf dem Wickelkorper, fiir die Sekundérseite wurden zwei Dréhte parallel gewickelt,
so dass sich ebenfalls eine komplette Lage iiber die gesamte Wickelkorperbreite ergibt. In
dem linken Teilbild ist jeweils zu erkennen, welches Wicklungsende mit welchem An-
schluss in der Schaltung verbunden ist. Das rechte Teilbild zeigt den cm-Storpegel im
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Abb.12.5 Einfluss der Wickelanordnung auf die cm-Stérungen, Referenzanordnung
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Abb.12.6 Einfluss der Wickelanordnung auf die cm-Storungen, 1. Modifikation

Frequenzbereich zwischen 10 kHz und 30 MHz. Der Pegel wird iiblicherweise gemal der
Beziehung

Uem u

W = 20 log m (12.2)
in dB(uV) angegeben. In dieser Gleichung bezeichnet u die Spannung an der Netzimpe-
danz.

Kehrt man bei gleichem Wickelsinn den Vorschub beim Wickeln der Sekundérseite um,
dann liegen die mit der sekundirseitigen Masse verbundenen Windungen nach Abb. 12.6
unmittelbar gegeniiber den Primédrwindungen, die dem vollen Spannungshub am Drain
des Mosfets ausgesetzt sind. Damit gelangt der gro3ere Anteil des cm-Storstroms iiber die
untere Kapazitit im Transformator entsprechend Abb. 12.4 direkt zum sekundirseitigen
Masseanschluss. Dieser ist im vorliegenden Fall zwar nicht direkt mit einem geerdeten Ge-
hiuse verbunden, besitzt aber aufgrund der sekundéren Schaltung eine grof3ere parasitire
Kapazitit zur Umgebung, verglichen mit den am anderen sekundirseitigen Transforma-
torausgang angeschlossenen Schaltungsteilen. Die Pegel im Bereich oberhalb von 2 MHz
werden im Vergleich zur Referenzanordnung deutlich groBer.

Einen dramatischen Unterschied in den Storpegeln zeigen die Abb. 12.7 und die
Abb. 12.8. Die Sekundirwicklung ist nur noch mit einem Einzeldraht ausgefiihrt, so dass
lediglich die halbe Wickelbreite benotigt wird. Werden diese Windungen in der Néhe der
Primédrwindungen mit dem groflen Spannungshub angeordnet, dann entsteht ein extrem
groBer Storpegel.

Umgekehrt wird der Storpegel verglichen mit der Referenzsituation erheblich kleiner,
wenn die sekunddren Windungen nur noch in der Néhe derjenigen primédren Windungen
liegen, die nur einen geringen hochfrequenten Spannungshub aufweisen. Die Koppelka-
pazitit zwischen Primér- und Sekundirseite hat sich durch diese Maflnahme gegeniiber
der vorherigen Situation praktisch nicht veridndert. Die Spannungsidnderung du/dz iiber
dem Kondensator und damit der Strom i, nach Gl. (12.1) ist jedoch wesentlich geringer.

Diese beiden Messergebnisse zeigen, dass die Positionierung der Windungen ein
grof3es Optimierungspotential bietet. Unter Beachtung der sich gleichzeitig dndernden
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Abb.12.7 Einfluss der Wickelanordnung auf die cm-Storungen, 2. Modifikation
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Abb.12.8 Einfluss der Wickelanordnung auf die cm-Storungen, 3. Modifikation

Streuinduktivitdten und Proximityverluste sollte das Wicklungslayout im Hinblick auf die
Storpegel jedenfalls optimiert werden.

In der Praxis liegt die Sekundarwicklung entgegen der bisherigen Annahme nicht auf
einem konstanten Potential. Aus Abb. 12.4 ist zu erkennen, dass die mit dem Gehause ver-
bundene Windung keine Potentialinderungen aufweist, wihrend das andere Wicklungs-
ende infolge der Schaltvorgéinge der Diode ebenfalls grofle Potentialinderungen erfihrt.
Das fiir die Primirseite gezeigte Prinzip in Abb. 12.8 ist entsprechend auch fiir die Sekun-
dirseite umzusetzen. Insbesondere bei mehreren Sekundérseiten oder bei geschachtelten
Wicklungen ist dieser Problematik besondere Aufmerksamkeit zu schenken.

12.2.2 SchirmungsmaBnahmen im Transformator

Eine andere Vorgehensweise zur Reduzierung der cm-Storungen ist der Einbau von elek-
trostatischen Schirmen zwischen den verschiedenen Wicklungen. Diese Schirme beste-
hen aus diinnen Kupfer- oder Aluminiumfolien und werden an einen hochfrequenzméBig
ruhigen Punkt in der Schaltung angeschlossen. Die Abb. 12.9 zeigt die prinzipielle Wir-
kungsweise. Die hochfrequenten Verschiebungsstrome flieBen von der Primédrwicklung
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Abb.12.9 Elektrostatischer o DII
Schirm im Transformator o 4

tiber die parasitire Kapazitidt zum Schirm und von dort zuriick zur Primérseite. Da der
Schirm auf einem ruhigen Potential liegt, flieBt kein Strom iiber die parasitire Kapazitit
zwischen Schirm und sekundirer Wicklung. Dadurch wird das kapazitive Uberkoppeln
von der Primir- zur Sekundirseite deutlich reduziert.

Der Schirm sollte die Primirwicklung an beiden Réndern iiberdecken und den Umfang
so weit wie moglich umschlieBen, ohne eine Kurzschlusswindung zu bilden (die Enden
miissen offen bleiben!). Die besten Ergebnisse werden erzielt, wenn der Schirm nicht an
einem Ende, sondern in der Mitte kontaktiert wird. In diesem Fall hebt sich die ldngs
der Schirmwindung induzierte Windungsspannung insgesamt auf, und die verbleibende
Kopplung auf die Sekundérseite wird minimal. Da die Effektivitit eines Schirms umso
besser wird, je niedriger die Impedanz der Anschlussleitung ist, ist die direkte Verbindung
des Schirms mit dem primadrseitig ruhigen Anschluss bereits innerhalb des Transformators
eine gute Losung.

Die Messergebnisse der Referenzanordnung mit einem zusitzlichen 0,1 mm dicken
Kupferschirm zwischen Primér- und Sekundirwicklung zeigt die Abb. 12.10.

Der bereits im letzten Abschnitt angesprochene ,.heile Punkt* auf der Sekundérseite
infolge der Schaltvorginge der Diode ist im linken Teilbild der Abb. 12.11 markiert. Die
hier gegeniiber dem Schutzleiter bzw. der Umgebung auftretende hochfrequente Spannung
ruft ebenfalls einen in der Abbildung eingetragenen Storstrom iiber die Primérseite, den
Schirm und die Kapazitit zwischen Schirm und Sekundirwicklung hervor. Dieser Strom
wird umso grofer, je hoher die vom Konverter zur Verfiigung gestellte Ausgangsspannung
ist. Abhilfe schafft ein zweiter Schirm, der an den ruhigen Punkt auf der Sekundirseite an-
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Abb. 12.10 Einfluss eines Schirms auf die cm-Stérungen
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Abb.12.11 Elektrostatische Schirme im Transformator
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Abb. 12.12 Einfluss der beiden Schirme auf die cm-Stdrungen

geschlossen wird. Zwischen den beiden Schirmen existiert natiirlich auch eine Kapazitiit.
Durch diese fliet aber praktisch kein Strom, da zwischen den Schirmen im Idealfall keine
zeitabhingige Spannung anliegt.

Die Verwendung der beiden Schirme fiihrt bei dem Versuchsaufbau auf die in
Abb. 12.12 dargestellten Messergebnisse.

In der Regel sind die Schirme offene Windungen, die sich im Hinblick auf eine op-
timale Entstorwirkung an den Enden etwas iiberdecken und damit eine kleine parasitire
Kapazitit zwischen Anfang und Ende der Windung aufweisen. Selbst bei vernachlissigba-
rer Kapazitit bilden sich in den groB3flachigen Schirmwindungen Wirbelstrome aus, die zu
erhohten Verlusten im Transformator beitragen. Eine Maflnahme zur Reduzierung dieser
Verluste besteht darin, die Schirmwicklung abwechselnd von den beiden Seiten einzu-
schneiden und so die sich ausbildenden Wirbelstréme zu verhindern.

12.3 Induktive Bauteile als Filterkomponenten

Bei der Entstorung von Schaltnetzteilen (SNT) oder Wechselrichterschaltungen wird zu-
nichst versucht, die Storpegel durch geeignete MaBlnahmen an den Stdrquellen soweit
wie moglich zu reduzieren. Oft sind diese Manahmen aber nicht ausreichend, so dass die
Einhaltung der vorgeschriebenen Grenzwerte fiir die Storpegel den Einsatz von Hoch-
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frequenzfiltern erfordert. Zur Bestimmung der notwendigen Filterdimpfung wird eine
Storungsmessung ohne Filter in dem zu betrachtenden Frequenzbereich durchgefiihrt. Die
Differenz zwischen den Messwerten und den Grenzwerten entspricht der erforderlichen
Filterdampfung.

Die zwischen Netzteil und Versorgungsspannung eingebauten Netzfilter sind so ausge-
legt, dass sie fiir den niederfrequenten 50/60 Hz Netzwechselstrom niederohmig, fiir die
Schaltfrequenz und ihre Harmonischen dagegen hochohmig sind. Das als passiver Tief-
pass aufgebaute Filter wirkt bidirektional, d. h. es reduziert nicht nur die von dem SNT
ausgehenden Storsignale, es verhindert auch das Eindringen von Storenergie in das Netz-
teil.

Erfahrungsgemil erfolgt die Storausbreitung auf den Leitungen im unteren Frequenz-
bereich bis ca. 3 MHz vorwiegend symmetrisch, d. h. hier dominieren die Gegentaktstro-
me ig,. Im oberen Frequenzbereich zwischen 3 MHz und 30 MHz iiberwiegen dagegen
die Gleichtaktstrome i.,,. Die Dimensionierung der Filter muss dieser Situation Rechnung
tragen. Im Zusammenhang mit der Filterdimensionierung sind neben der geforderten Fil-
terdimpfung weitere Punkte zu beachten:

Erwirmung der induktiven Filterkomponenten infolge der Verluste,

Abhingigkeit der Permeabilitit und damit auch der Induktivitéit von der Temperatur,
Abhingigkeit der Induktivitidt von den nichtlinearen Materialeigenschaften (Séttigung),
Resonanzfrequenz der Spule infolge der Wicklungskapazitét.

Bei den Filterspulen ist der Hochfrequenzanteil beim Strom vernachlissigbar gegeniiber
dem Gleichstrom bei Batteriebetrieb bzw. dem 50/60 Hz Netzstrom. Sowohl die Kern-
verluste als auch die Hochfrequenzverluste in der Wicklung infolge der induzierten Wir-
belstrome spielen daher keine Rolle. Der verwendete Drahtquerschnitt muss so ausgelegt
sein, dass die aus dem Effektivwert des Niederfrequenzstroms und dem Gleichstromwi-
derstand der Wicklung berechneten Wicklungsverluste nicht zu einer tiberméfigen Erwir-
mung des Bauelements fiihren.

Das zweite bereits eingangs erwihnte Problem bei den induktiven Filterkomponenten
entsteht durch die Verwendung von hochpermeablen Materialien, z. B. von Metallpulver
oder Ferritmaterialien. Deren relative Permeabilitt ist von den verschiedenen Einflussgro-
Ben wie Materialaussteuerung, Frequenz, Temperatur, Vormagnetisierung usw. abhéingig.
Da diese Zusammenhénge aulerdem nichtlinear sind, miissen die unterschiedlichen Rand-
bedingungen beim spiteren Einsatz der Komponenten bereits beim Design der Spulen
beriicksichtigt werden.

12.3.1 Filterspulen zur Reduzierung der Gegentaktstrome

Die Abhingigkeit der Induktivitit von der Materialaussteuerung ist vor allem bei den
Spulen zur Unterdriickung der Gegentaktstrome ein Problem. Der aus der Quelle ent-
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Abb.12.13 Einfluss der Wicklungskapazitit auf das Dampfungsverhalten eines LC-Filters

nommene Strom iy, zur Ubertragung der Leistung (Gleichstrom bei Batteriebetrieb bzw.
sinusformiger 50/60 Hz Strom bei Betrieb am Wechselspannungsnetz) flieit ebenfalls im
Gegentakt auf den beiden Eingangsleitungen und verursacht eine Vormagnetisierung des
Kernmaterials. Fiihrt diese Vormagnetisierung bei falscher Spulenauslegung zur Kernsitti-
gung, dann geht die Dampfungswirkung wegen der stark abnehmenden Induktivitdtswerte
verloren. Zur Vermeidung der Sittigung ist eine Auslegung auf den Gleichstrom bzw. den
Maximalwert beim Netzstrom ausreichend, da die Amplituden der hochfrequenten Strome
bei den Filterspulen in der Regel vernachlissigbar sind.

Die Abhingigkeit der Induktivitit von den Parametern Temperatur und Aussteuerung
(Hysterese) lésst sich durch eine hohere Windungszahl mit entsprechend groflerem Luft-
spalt reduzieren (vgl. Abschn. 6.2). Dies ist leicht einzusehen, da mit wachsendem Luft-
spalt die magnetische Flussdichte im Ferritkern sinkt und somit der Einfluss des hochper-
meablen Materials auf das Spulendesign abnimmt.

Bei gleicher Induktivitit ldsst sich die Sattigungsproblematik aber auch mit grofle-
ren Kernquerschnitten entsprechend Gl. (6.23) oder mit einem geeigneten Kernmaterial
reduzieren. Zur Ddmpfung der Gegentaktstrome werden bevorzugt Metallpulverkerne ein-
gesetzt. Die Permeabilitit dieser Materialien ist zwar geringer als bei den Ferriten, sie
besitzen aber eine hohere Sattigungsflussdichte.

Der dritte wichtige Punkt beim Entwurf der Filterspulen ist die Wicklungskapazitit.
Die Auswirkungen dieser parasitiren Eigenschaft auf das Dampfungsverhalten veran-
schaulicht die Abb. 12.13.

Wir betrachten als Beispiel ein einfaches LC-Filter zur Ddmpfung der Gegentaktstro-
me iy,. Das Filter besteht aus einem Kondensator C = 220nF und einer Induktivitét
L = 5mH. Die iibrigen in der Abbildung eingezeichneten Bauelemente reprisentieren die
parasitiren Eigenschaften der beiden LC-Komponenten. Die Zuleitungsinduktivitit und
der ohmsche Widerstand eines realen Kondensators entsprechen etwa den angegebenen
Werten Lc = 10nH und R¢ = 0, 1 Q. Die gesamten in dem Spulenwiderstand R;, = 4 Q
zusammengefassten Verluste aus Kern und Wicklung tragen zwar zur zusétzlichen Damp-
fung bei, spielen aber verglichen mit der Impedanz wL nur eine vernachlissigbare Rolle.
Einen wesentlich groBeren Einfluss auf die Dampfung hat die Wicklungskapazitit C,, der
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Spule. Um diese Problematik deutlich hervorzuheben, sind die Ergebnisse in Abb. 12.13
fiir verschiedene C,,-Werte dargestellt.

Die Dampfung dieser Filterstruktur wird berechnet, indem bei vorgegebenem Stor-
strom iy, der Strom durch die Netzimpedanz einmal ohne Filter (= iy,) und einmal mit
Filter (= iz) berechnet wird. Die Rechnung mit komplexen Amplituden liefert die in dB
angegebene Ddmpfung a entsprechend dem Verhiltnis der beiden Strome

Z, +22+Z¢

=C

a
— =20 log

=201
dB o8

(12.3)

Lam
L

v4

Fiir die Netzimpedanz Z und die beiden Filterimpedanzen Z¢ und Z; gelten die Bezie-
hungen
(52 + jo50uH) - 50 2

Z= 12.4
= 55Q + jo50 WH (124

bzw.

R, +jwL
1 —?’LCy +jwCy Ry

Zc = Rc +j (a)LC — %) und Z; = (12.5)
Das rechte Teilbild in Abb. 12.13 zeigt die Dimpfung der Gegentaktstrome als Funkti-
on der Frequenz. Oberhalb der Filterresonanz bei ca. 4,8 kHz steigt die Dampfung des
2-stufigen Filters mit 40 dB/Dekade an. Infolge der unvermeidlichen parasitiren Kompo-
nenten treten weitere Resonanzstellen auf. Oberhalb der Eigenresonanz der Spule L mit
ihrer Wicklungskapazitit C,, wird die Impedanz Z; durch die Kapazitiit C,, bestimmt. Die
Spule wirkt dann als Kondensator und die Ddmpfung bleibt konstant auf einem Pegel, der
sich aus dem kapazitiven Spannungsteiler 220 nF/C,, ergibt. Oberhalb der Eigenresonanz
des Kondensators bei ca. 3,4 MHz fillt die Dampfung sogar wieder ab. Eine Verdopp-
lung des C,,-Wertes bedeutet eine um den Faktor /2 niedrigere Resonanzfrequenz der
Spule und oberhalb dieser Frequenz eine um 6 dB geringere Ddmpfung. Ein wesentliches
Ziel im Hinblick auf eine optimale Filterwirkung ist die Minimierung dieser parasitdren
Eigenschaft.

In der Abbildung ist die Filterspule nur in eine Netzleitung eingebaut. In der Praxis
werden die Filter jedoch vorzugsweise symmetrisch aufgebaut, d. h. die wirksame Induk-
tivitdt wird auf die beiden Netzleitungen aufgeteilt. Dabei spielt es keine Rolle, ob zwei
einzelne Spulen verwendet werden oder ob die beiden Wicklungen auf einem gemeinsa-
men Kern angeordnet sind. Die besprochenen Probleme sind davon unabhingig.

12.3.2 Filterspulen zur Reduzierung der Gleichtaktstrome

Die Filterstufen zur Unterdriickung der Gleichtaktstrome sind prinzipiell dhnlich aufge-
baut. Um den Gleichtaktstromen i, einen Strompfad parallel an den Netzimpedanzen
vorbei anzubieten, miissen aber die Kondensatoren jeweils zwischen einer Netzleitung
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Abb.12.14 Stromkompensierte Ringkerndrossel

und dem Schutzleiter eingebaut werden. Damit flieBen aber auch 50/60 Hz Ableitstrome
tiber diese Kondensatoren zum Schutzleiter. Zur Losung der damit verbundenen Sicher-
heitsprobleme werden sogenannte Y-Kondensatoren verwendet. Diese miissen einerseits
eine erhohte mechanische und elektrische Sicherheit, z. B. im Hinblick auf Durchschlige
im Dielektrikum, aufweisen. Andererseits sind die Kapazititswerte fiir diese Kondensa-
toren auf wenige nF begrenzt, insbesondere um die Ableitstrome auf ein ungefihrliches
Maf zu reduzieren. Eine nennenswerte Hochfrequenzentstdrung lisst sich dann aber nur
realisieren, wenn die zugehorigen Filterspulen entsprechend hohe Induktivititswerte auf-
weisen.

Die Realisierung groBer Induktivititswerte bei gleichzeitiger Vermeidung der Sitti-
gung durch die Netzstrome fiihrt auf spezielle, als stromkompensierte Drosseln bezeichne-
te Bauelemente. Bei dem in Abb. 12.14 gezeigten Beispiel sind zwei Wicklungen mit glei-
cher Windungszahl auf einen hochpermeablen Ringkern aufgebracht. Die beiden Wick-
lungen werden so in die beiden Netzleitungen eingefiigt, dass der Betriebsstrom iy, die
beiden Teilwicklungen gegensinnig durchflielt. Die dadurch im Kern hervorgerufenen
Magnetfelder sind ebenfalls entgegengesetzt gerichtet und kompensieren sich fast voll-
standig. Mit dieser Maflnahme wird eine Sittigung des Materials verhindert.

Daher konnen insgesamt hohe Induktivitdtswerte L., zur Dampfung der Gleichtakt-
strome i, realisiert werden. Wegen der gleichsinnigen Orientierung dieser Strome durch
die beiden Wicklungen iiberlagern sich die Magnetfelder im Kern ebenfalls gleichsinnig,
so dass hier die volle Induktivitit wirksam wird. Fiir die Gegentaktstrome i, die auf einer
Netzleitung hin und auf der anderen zuriickflieBen, gilt das gleiche wie fiir den Netzstrom.
Die erzeugten Magnetfelder kompensieren sich grof3tenteils und die wirksame Induktivi-
tat besteht lediglich aus einer relativ geringen Streuinduktivitit L,,, die dadurch entsteht,
dass die beiden Wicklungen nicht perfekt gekoppelt sind und eine vollstindige Kompensa-
tion der beiden Feldanteile nicht erreicht wird. Auf eine verbesserte Kopplung durch eine
bifilare Wicklung wird wegen der erforderlichen Isolation zwischen den Netzleitungen P
und N in der Regel verzichtet.

In der Praxis ist eine perfekte Kopplung auch gar nicht erwiinscht. Diese Streuinduk-
tivitét tragt ndmlich zur Ddmpfung der differential-mode Strome bei, d. h. man sollte sie
im Gegenteil sogar moglichst grofl machen. Es ist lediglich darauf zu achten, dass bei
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Abb.12.15 Mit zwei U-Kernhilften realisierte stromkompensierte Drossel

maximalem Netzstrom noch keine Kernsittigung eintritt. Eine Vergroferung der Streuin-
duktivitdt Ly, bei gleich bleibender Induktivitét L., ldsst sich z. B. dadurch erreichen,
dass ein Kernmaterial mit niedrigerer Permeabilitit in Kombination mit einer groferen
Windungszahl verwendet wird.

Zur Erreichung der hohen Induktivititswerte L., werden geschlossene Kerne ohne
Luftspalt verwendet. Bevorzugt werden Materialien mit hoher Permeabilitét, niedrigen
Verlusten und geringer Temperaturabhingigkeit. Bei den Ringkernen werden die Windun-
gen direkt auf den Kern gewickelt. Um eine Beschidigung der Drahtisolation zu vermei-
den, werden die Kerne mit einer Schutzisolation iiberzogen, deren Farbe einen Hinweis
auf das Kernmaterial gibt.

Alternativ lassen sich diese Spulen auch mit U- oder E-Kernen realisieren. Die
Abb. 12.15 zeigt den Querschnitt durch einen U-Kern, bei dem die beiden Wicklun-
gen in zwei getrennten Kammern auf dem Wickelkorper nebeneinander angeordnet sind.
Bei den Gleichtaktstromen i, im linken Teilbild addieren sich die Fliisse im Kern und
die wirksame Induktivitit wird maximal. Bei den Gegentaktstromen im rechten Teil-
bild heben sich die angedeuteten Fliisse im Kern gegenseitig fast vollstindig auf. Der
magnetische Fluss schlieft sich tiber den Luftbereich zwischen den beiden Kammern.
Wegen des groflen magnetischen Widerstandes stellt sich nur eine geringe Induktivitit
ein, deren Berechnung bereits in Abschn. 10.6 behandelt wurde. Bei dieser Anordnung
kann die Streuinduktivitit auf einfache Weise durch den Abstand zwischen den Kammern
beeinflusst werden. Sie ldsst sich auch einfach dadurch vergréBern, dass in den Zwischen-
raum zwischen den beiden Kammern hochpermeables Material eingebracht wird, wobei
natiirlich keine Kurzschlusswindung entstehen darf.

Die Vermeidung der Sittigung bei dieser Wickelanordnung setzt voraus, dass sich die
Summe der beiden Netzstrome in Hin- und Riickleiter zu null ergibt. Da diese Bedingung
auch fiir die Summe der Strome im Dreiphasensystem erfiillt ist, kann diese Wickelanord-
nung auch in der gleichen Weise bei Dreileitersystemen angewendet werden.

Zur Minimierung der parasitiren Kapazititen bei den stromkompensierten Drosseln
konnen einlagige Wicklungen verwendet werden oder die Anordnung der Drihte bei
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Abb.12.16 Messschaltungen zur Bestimmung der Impedanzen der stromkompensierten Drossel
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Abb. 12,17 Frequenzabhingige Induktivitit einer stromkompensierten Drossel, Messergebnisse
entsprechend den Messschaltungen in Abb. 12.16

mehreren Lagen wird entsprechend spezieller Wickelschemata wie z.B. in Abb. 3.20b
dargestellt vorgenommen. Auf jeden Fall sollten die Potentialunterschiede zwischen be-
nachbarten Windungen minimiert und die Ein- und Ausgangsanschliisse moglichst weit
voneinander entfernt sein.

Die Messschaltungen zur Bestimmung der fiir die Gleichtaktstrome i, bzw. Gegen-
taktstrome i, wirksamen unterschiedlichen Impedanzen Z = R + jwL sind in Abb. 12.16
dargestellt.

Die gemessene Induktivitit fiir eine handelsiibliche 2 x 4 mH stromkompensierte Ring-
kerndrossel ist als Funktion der Frequenz in Abb. 12.17 dargestellt.

Die fiir die Gleichtaktstrome wirksame Induktivitit entspricht den angegebenen Wer-
ten, féllt aber oberhalb von 400 kHz bereits stark ab. Die fiir die Gegentaktstrome wirk-
same Induktivitidt kann als parasitire Eigenschaft aufgefasst werden. Sie ist um mehr als
einen Faktor 10 geringer und besitzt eine erste Resonanz bei 10 MHz.

Die Position fiir den Einbau dieser Drossel in die Netzleitung zeigt die Abb. 12.18.
Zusammen mit den beiden Y-Kondensatoren bildet sie das Filter fiir die Gleichtaktstrome.
Die gewihlte Filtertopologie hingt von den Impedanzen der Storquelle und der Last ab.
Die Impedanz der Storquelle ist durch die parasitire Kapazitit C, bzw. durch die Kapa-
zitdt zwischen Primér- und Sekundérseite im Transformator gegeben und damit extrem
hochohmig. Auf der anderen Seite besteht die Lastimpedanz aus der Parallelschaltung
der beiden Netzimpedanzen und ist mit Werten <25 Q2 sehr niederohmig. Die optimale
Diampfungswirkung erzielt man also mit der in Abb. 12.18 eingezeichneten Reihenfolge
der Filterkomponenten.
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Abb.12.18 Flybackkonverter mit cm-Filter

12.3.3 Bemerkungen zum internen Aufbau eines Filters

Zum Abschluss fiigen wir noch einige Hinweise zum internen Filteraufbau an. Um die mit
den ausgewihlten Filterkomponenten theoretisch mogliche Ddmpfung auch zu erreichen,
sind einige Regeln zu beachten:

e Zur Vermeidung von kapazitiven und induktiven Kopplungen zwischen den einzelnen
Filterstufen sollten diese im Zuge der Leitungsfiihrung angeordnet werden. Entspre-
chend sollten die Ein- und Ausginge des Filters raumlich so weit wie moglich vonein-
ander getrennt angeordnet sein.

e FEine Verringerung der Kopplungen kann durch separate Schirmwinde zwischen den
einzelnen Filterstufen erreicht werden.

e Induktive Bauelemente in den verschiedenen Filterstufen sind so zu positionieren, dass
eine moglichst geringe Kopplung zwischen ihnen auftritt. Dies lésst sich z. B. durch
90°-Verdrehung gegeneinander erreichen.

e Die Leiterbahnfiihrung auf der Platine ist so zu gestalten, dass die Schleifenflichen
zwischen Hin- und Riickleiter minimal werden.

e Die induktive Kopplung zwischen dem Filter und der induktiven Komponente in der
Konverterschaltung muss vermieden werden durch grofle Abstinde, kleine Schleifen-
flachen im Filter und geringe externe Magnetfelder der induktiven Komponente. Die
geometrische Positionierung der induktiven Komponente in Bezug auf die Filterstufen
spielt ebenfalls eine Rolle.

e Falls moglich (Sicherheitsvorschriften, Spannungsfestigkeit) sollte der Kern einer Spu-
le mit der Riickleitung verbunden werden. Dadurch wird die parasitire Kapazitit zwi-
schen Wicklung und Kern in die Ddmpfung der dm-Strome mit einbezogen.
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12.4 Das von induktiven Komponenten erzeugte Magnetfeld

Ein weiteres wichtiges Thema im Zusammenhang von induktiven Komponenten und elek-
tromagnetischer Vertriglichkeit ist die ungewollte Erzeugung magnetischer Felder auf3er-
halb der Bauteile. Einerseits existieren Vorschriften, die die Amplituden der Magnetfelder
in einem vorgegebenen Abstand von der Schaltung, z. B. in einer Entfernung von 3 m be-
grenzen, andererseits konnen Kopplungen dieser Felder mit anderen benachbarten Schal-
tungsteilen zu Fehlfunktionen fiihren. Aus diesem Grund ist es wiinschenswert, zumindest
eine grobe Abschitzung fiir die entstehenden Felder zu haben und die urséchlichen Zu-
sammenhinge zu kennen. In den folgenden Abschnitten werden wir zunéchst die Felder
von Luftspulen betrachten, diese kénnen mit elementaren Mitteln exakt berechnet werden.
AnschlieBend werden wir einige Situationen mit Kernen diskutieren und versuchen, die
verschiedenen Abhéngigkeiten zu identifizieren und die Moglichkeiten aufzuzeigen, diese
Felder zu minimieren.

12.4.1 Das von Luftspulen erzeugte Magnetfeld

Wir betrachten nacheinander die einzelne kreisformige Windung, die Vereinfachung der
Berechnung durch die Verwendung magnetischer Dipole, die rechteckférmige Windung
und anschlieBend den Ubergang zu einer aus mehreren Windungen bestehenden Wick-
lung. Diese Ergebnisse konnen dann unmittelbar auf eine Folienwicklung erweitert wer-
den.

12.4.1.1 Die kreisformige Windung

Beginnen wollen wir mit dem Feld der bereits in Abb. 2.8 dargestellten in der Ebene z = 0
liegenden kreisformigen Leiterschleife mit Radius a. Ausgehend von dem in GI. (2.39)
angegebenen Vektorpotential und der in Gl. (2.38) definierten Abkiirzung kann die magne-
tische Feldstirke der kreisformigen Leiterschleife im allgemeinen Raumpunkt angegeben
werden. Fiir einen Punkt auBBerhalb des Leiters gilt

- - - - . . 04 L (A 04
B = 1oH "2 rotA = rot [€04, (p.2)] (1429 —epa—‘p +€, (_w + a—¢) . (12.6)
Z p p

Durch Einsetzen der Gl. (2.39) kann die Feldstirke zunéchst in der Form

= o o 1
H(p,2) = —epliG (a.p.z) +¢1 |-G (a,p.z)+ iG (a,p,2) (12.7)
0z o ap
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dargestellt werden. In ausfiihrlicher Schreibweise erhalten wir fiir die beiden Komponen-
ten die folgenden Integraldarstellungen, die aber wiederum durch die elliptischen Integrale

H,(p.z) z /ﬂ cos odo
1 n 27m2 24,2 3
\/1 + % —22cos¢
z 1 a* + p? + 72
-z [ e _E (m) —K(m)i| (12.8)
27 p /(a T p)z 42 (a—p)" +z
und
Hz(p,z)_lG( B / [£—cos¢]|cos pdg
I - ) s 3
P 0 —"2+Z 2L cos ¢
1 1 a’>—p* —7*
= — 5 2E(m) + K (m) (12.9)
s [(a+p)2+Z2 (a_p) +z
mit der Abkiirzung m nach Gl. (2.35)
4
m= % (12.10)
(a+p) +z

ausgedriickt werden konnen. Auf der z-Achse besitzt die magnetische Feldstirke nur eine
z-Komponente, fiir die man aus der GI. (12.9) den vereinfachten Ausdruck

H,(0,2) = ! ; (12.11)

[( Ja)? + 1]

erhilt. Der Verlauf der Feldlinien ist bereits in Abb. 2.16 dargestellt. Die Berechnung die-
ser Feldbilder ist bei den rotationssymmetrischen Anordnungen relativ einfach. Man muss
nur alle Punkte p,z miteinander verbinden, die die Bedingung p - A,(p, z) = const erfiil-
len. Durch Vorgabe verschiedener Werte fiir die Konstante erhdlt man die verschiedenen
Feldlinien.

12.4.1.2 Der magnetische Dipol

Fiir die Berechnung der Magnetfelder von induktiven Komponenten ist das Konzept
des magnetischen Dipols sehr hilfreich. Darunter versteht man eine kleine vom Strom /
durchflossene diinne, ebene Leiterschleife der Fliche A. Unter Kklein ist hier zu verstehen,
dass das von der Schleife hervorgerufene Magnetfeld in einem Abstand betrachtet wird,
der groB ist gegeniiber der Schleifenabmessung. Eine zahlenmifige Beschreibung dieses
Sachverhalts erfolgt am Ende von Abschn. 12.4.1.3.
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Als vektorielles Moment des Dipols bezeichnet man den Ausdruck
M=1uM =nlA. (12.12)

Der Einheitsvektor n steht senkrecht auf der Schleifenfléiche und ist rechtshiindig mit dem
Strom verkniipft. Die betrachtete kreisformige Schleife aus Abb. 2.8 kann man als magne-
tischen Dipol

-

M = ¢,/ wa’ (12.13)

auffassen, sofern das Magnetfeld in einem Abstand berechnet werden soll, der grof3 gegen-
tiber der Schleifenabmessung ist. Unter der Voraussetzung grofler Aufpunktsentfernungen
rp > a kann der Wert 1/rin Gl. (2.33) mit der Naherungsformel

(1£e) ~1£ne fir |¢f <1 (12.14)

vereinfacht werden

1 @31 _ 1 12 0w 1 a
~ RV [r2 = 2app cos ¢ 1/2=—[1 2—@008@} (%)—[1+—ECOS¢>]
r rp rp rp rp Ip I'p

(12.15)

Das verbleibende Integral fiihrt nach seiner Auswertung zu der Beziehung

2
Ty @3- Hola a pp Mo pp
A(fp) =6, drre / |:1 + o cos (pi| cospde = ewp4 (Ima?) E . (12.16)
die das Vektorpotential einer vom Strom / durchflossenen kleinen Leiterschleife vom
Radius a in groBem Abstand beschreibt. Driickt man das Produkt €, pp in der letzten
Gleichung durch das mit dem z-gerichteten Einheitsvektor und dem Aufpunktsvektor rp
nach Gl. (2.29) gebildete Kreuzprodukt aus

L L (229 - . . o -
€, XTp = € X (€,pp+ €zp) = (& X €y) pp = €gpp, (12.17)
dann gelangt man mit GI. (12.13) zu einer neuen Darstellung fiir das Vektorpotential

Alp) = 20 (M x r—P) mit M=eM=¢Ira> und rp>a. (12.18)

3
47 p

Fiir die magnetische Feldstirke findet man zunéchst den Ausdruck

- 1 - 1 - r 1 - - r
H(x,y,Z)Z—rotA:—rot(Mx—};) WQS)—[—(M-grad)—}; + M div };]
Ko 4 s 47 s b

(12.19)
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in dem bei der Anwendung der Rotation auf das Kreuzprodukt die Glieder mit Ableitun-
gen hinsichtlich des konstanten Vektors M verschwinden. Weiterhin verschwindet wegen

P | |
O diverad — "HY —A— =0 fiir rp#£0 (12.20)
'p rp rp

div

der zweite Term in der eckigen Klammer, so dass fiir die magnetische Feldstirke das
Ergebnis

- - r IA 9 € é é
H(x,y,z) = —— (M.grad) r—l; az1y A9 GX¥ eyt &z egzz (12.21)
4 'p 4 3Z (X2 + yz + Zz) /

verbleibt. Die Ausfiihrung der Differentiation fiihrt auf die Beziehungen fiir die Feldstir-
kekomponenten

. IA . .
Hx.y.z) = —= [€3xz + &3yz + &, (—x* — y* + 22°) ] (12.22)
P
mit rp = /x2 +y% + 22,

in denen rp & r den Abstand des Aufpunkts vom Koordinatenursprung bezeichnet. Die
Genauigkeit dieser Ndherungsbeziehung wird im folgenden Abschnitt diskutiert.

12.4.1.3 Die rechteckformige Windung
Wir berechnen jetzt die magnetische Feldstirke der in Abb. 12.19a dargestellten rechteck-
formigen Leiterschleife. Sie besitzt die Seitenldngen 2a und 2b und befindet sich in der
Ebene z = 0 des kartesischen Koordinatensystems.

Mit der Bezeichnung

F=Tp—TQ mit Tp=&X+éy+ €z (12.23)

P(x.y,z)

0'11

o
e} I
-

X

Abb. 12.19 a Stromdurchflossene Rechteckschleife, b Qualitativer Verlauf der Feldlinien in der
Ebene x =0
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fiir den Abstandsvektor vom Quellpunkt Q auf der Leiterschleife zum Aufpunkt P und
dem gerichteten Wegelement drq entlang des Leiters der Kontur C kann die magnetische
Feldstirke aus dem Umlaufintegral (1.27)

H () = %sﬁ (dFQ x i) (12.24)
C

73

iiber die Leiterkontur berechnet werden. Nach Auswertung der Integrale fiir alle vier
Seiten erhilt man fiir die gesuchte magnetische Feldstirke im allgemeinen Raumpunkt
P(x,y, z) den folgenden auf /47 normierten Ausdruck

- 4m
H () - - = (12.25)
6z—¢,(x—a) y+b y—b

G-+ | [aap g+ +2] 0 [c-af +o-by+2]”

ez —¢,(y+b) X—a x+a
2 12 1/2
CEOHZ | [a—aP + 402 +2] [+ + 6+ +7]

_éxz—éz(x+a) y+b 3 y—>b
(x +a)* + 22 2 2 12 2 2 12
[(x+a?+o+b7+2] " [x+a)? + -0 +7]

é&z—¢,(y—b) X—a X+a

O=07+7 | [a—ap v y-bP+2]" [crar v - +2]”

Die Abb. 12.19b zeigt den qualitativen Verlauf der Feldlinien in der Ebene x = 0. Um nun
einen Eindruck von der Ortsabhingigkeit der Feldstirke zu erhalten, wird der Betrag der
magnetischen Feldstérke (12.25) in der Ebene x = 0 in der Messentfernung 3 m berechnet.
Aus Symmetriegriinden verschwindet die x-Komponente in dieser Ebene und auferdem
geniigt die Berechnung im ersten Quadranteny > O und z > 0.

Fiir einen Vergleich mit den in den Normen angegebenen Grenzwerten muss die Feld-
starke gemdl der Beziehung

B otee M i m = JH2t HE S B2 (12.26)
dB (WA /m) 1 wA/m X Y z

in dB(WA/m) angegeben werden. Die Abb. 12.20 zeigt diesen Wert fiir eine Schleifen-
fliche A = 4ab = 16 cm? mit einem Strom / = 1 A als Funktion der Winkelkoordinate
0 < ¥ < 90° in der Entfernung r = (y*> + z?)'/? = 3m. Mitx = 0, y = r sin(9) und
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Abb.12.20 Betrag der magnetischen Feldstirke in 3 m Abstand, Rechteckschleife mit A = 16 cm?,
I=1A

z = r cos(¥) konnen die Feldstirkekomponenten fiir jeden Punkt auf dem Kreisbogen be-
rechnet werden. Die gestrichelte Kurve gilt fiir die Schleifenabmessungen a = b = 2 cm,
wihrend die beiden durchgezogenen Linien die Ergebnisse fiir die Abmessungsverhéltnis-
sea = 1mm, b = 40cm bzw. a = 40cm, b = 1 mm darstellen. Wegen der in allen drei
Fillen gleichen Schleifenfliche sind die Feldstdrkepegel in dem bezogen auf die Schlei-
fenabmessung grof3en Abstand praktisch identisch.

» Die Form der Leiterschleife spielt im betrachteten Abstand offenbar keine Rolle, d. h.
das Ergebnis wird allein von der Grofle der Schleifenfliche, nicht aber von der Schleifen-
form bestimmt. In dem betrachteten Abstand verhalten sich die drei Schleifen trotz der
sehr unterschiedlichen Geometrie bereits wie magnetische Dipole.

Der maximale Feldstéarkepegel tritt auf der z-Achse, also senkrecht oberhalb der Schlei-
fenflache auf. Tangential zur Schleifenfliche, d.h. bei z = 0, y = 3 m ist der Betrag der
Feldstirke um 6 dB, d. h. um den Faktor 2 geringer.

An dieser Stelle wollen wir einen kurzen Vergleich der unterschiedlichen Formeln zie-
hen. Dazu berechnen wir die Feldstdrke senkrecht iiber der Schleife auf der z-Achse und
in der Schleifenebene auf der y-Achse als Funktion des Abstands » vom Ursprung. In der
Gl. (12.25) wird a = b = 2 cm gesetzt, in der Dipolformel (12.22) gilt A = 4ab und der
Radius der Kreisschleife in Formel (12.9) bzw. (12.11) wird zu @ = (A/7)"/? gewihlt,
so dass die Schleifenfliche in allen Fillen identisch ist. Vergleicht man die Ergebnisse,
dann stellt man fest, dass sie sich bereits in einem Abstand » > 25 cm um weniger als 1 %
voneinander unterscheiden. Daraus ergibt sich eine einfache Konsequenz:

» Ist der Abstand zum Schleifenmittelpunkt groler als der zehnfache Schleifenradius,
dann kann mit ausreichender Genauigkeit die Dipolformel zugrunde gelegt werden.

12.4.1.4 Die drahtgewickelte Luftspule
Um das Magnetfeld der in Abb. 12.21 dargestellten Luftspule zu berechnen miissen an den
bisherigen Ergebnissen fiir die Einzelwindungen zwei Anderungen vorgenommen werden.
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Abb.12.21 Luftspule Z A

Zum einen liegen die Windungen nicht mehr ausschlielich in der Ebene z = 0, d.h.
fiir eine in der Ebene z = zq liegende Windung muss eine Koordinatentransformation
durchgefiihrt werden, indem in der Formel z durch z —zq ersetzt wird. Zum anderen muss
tiber alle N Windungen summiert werden.

Fiir die Berechnung der Feldstirke in unmittelbarer Nihe zur Spule sollten die exak-
ten Formeln mit den genannten Anderungen verwendet werden. Betrachtet man dagegen
das Magnetfeld in einem Abstand von der Spule, der z. B. grofer als die zehnfache Spu-
lenabmessung ist, dann kann die Feldstdrke mithilfe der Dipolformel (12.22) bestimmt
werden, sofern die Flidche A durch die Summe der Flidchen aller Windungen ersetzt wird.
Die Verschiebung der einzelnen Windungen aus der Ebene z = 0 in die Ebene z = zg
spielt dann keine Rolle mehr. Vergleicht man das Magnetfeld dieser Spule mit dem Feld
einer einzelnen Windung mit einer mittleren Schleifenflache, dann ist das Feld der Spule
um den Faktor N grofer!

12.4.1.5 Die Folienspule

Ausgehend von den Ergebnissen im letzten Abschnitt 1dsst sich auch das Feld einer Fo-
lienspule ohne groBeren Aufwand angeben. In groflerem Abstand wird das Feld mit der
Dipolformel (12.22) berechnet, wobei die Fliche A durch die Summe der Fldchen aller
Windungen ersetzt wird. Eine einfache Vorgehensweise zur Berechnung der Feldstirke
in unmittelbarer Umgebung der Spule besteht darin, jede einzelne Folie zu diskretisieren,
d. h. durch n Einzeldrihte zu ersetzen, in denen der Strom //n fliet. Die Folienspule kann
dann genauso wie die drahtgewickelte Luftspule behandelt werden.

12.4.1.6 Verschachtelte Transformatorwicklungen

Transformatoren werden wegen der geforderten guten Kopplung zwischen Primér- und
Sekundarseite mit hochpermeablen Kernen realisiert. Der Einfluss des Kerns auf das Ma-
gnetfeld auflerhalb der Komponente fiihrt aber auf eine komplizierte dreidimensionale
Rechnung. Um diese Problematik zu umgehen und trotzdem einen Eindruck davon zu
bekommen, wie die Verschachtelung der Wicklungen das duflere Magnetfeld beeinflusst,
betrachten wir allein das erregende Feld des Wickelaufbaus. Als Beispiel wihlen wir einen
Aufbau mit rundem Wickelkorper und vier Lagen Primir- sowie vier Lagen Sekundér-
wicklung, die aber in unterschiedlicher Reihenfolge iibereinander angeordnet werden. Fiir
die Auswertung wird der Durchmesser der innersten Schleife mit 2a = 20 mm und der
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Abb.12.22 Untersuchte Wickelanordnungen

Drahtdurchmesser mit d = 1 mm festgelegt. Jede Lage enthilt 20 Windungen. Die erste
Beispielanordnung mit 4 Lagen primir und anschlieBend 4 Lagen sekundir ist im lin-
ken Teilbild von Abb. 12.22 maf3stabsgerecht dargestellt. Zum leichteren Verstindnis der
spiteren Ergebnisse ist der prinzipielle Verlauf der Feldstirkeamplitude im Bereich der
Wicklung, analog zur Darstellung in Abb. 10.11, im unteren Teilbild ebenfalls angegeben.
Bei den iibrigen vier Beispielen ist nur noch die Abfolge der Primér- und Sekundérseiten
mit der Feldverteilung dargestellt.

Nach Abb. 12.20 ist die maximale Feldstdrke im senkrechten Abstand zur Schleifenfla-
che zu erwarten. Fiir die Bewertung der unterschiedlichen Wickelaufbauten betrachten wir
die magnetische Feldstirke daher auf der z-Achse und zwar im Bereich 0 < z < 100 mm.
Befindet sich eine Windung mit Radius r; in einer Ebene z;, dann ist die Feldstirke auf
der z-Achse nach Gl. (12.11) in der folgenden Form gegeben

/ ) _3)2
H(2)= 5 - [(Z;_Z") + 1] . (12.27)

Die Gesamtfeldstirke setzt sich aus der Summe der Beitrige aller Primdrwindungen ab-
zliglich der Summe aller Sekunddrwindungen zusammen. Die Abb. 12.23 zeigt das loga-
rithmierte Ergebnis fiir die fiinf Beispielanordnungen gemil3 der Beziehung

-3/2

H,(z) /la a z—z\°
—5 = 20log XP:;[( - ) +1} (12.28)

R
Nis 27',‘ r;
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Zunichst fillt auf, dass die Gesamtfeldstirke Nullstellen aufweist. Der Grund dafiir ist
leicht zu verstehen. Vergleichen wir die Feldstdrken von zwei Schleifen mit unterschied-
lichen Radien, dann ist bei kleinen z-Werten, also z. B. in der Schleifenebene, die Feld-
stirke der kleineren Schleife nach GI. (12.11) groBer. Bei groflen z-Werten dagegen ist die
Feldstirke proportional zur Schleifenfliche, d. h. hier dominiert der Beitrag der grofleren
Schleife. Dazwischen existiert ein Abstand z, bei dem beide Feldstirken gleich sind und
die Differenz verschwindet.

Mit zunehmendem Abstand von der Wicklung nimmt die Feldstirke ab. Infolge der
quasistationdren Rechnung, d. h. die Wellenausbreitung spielt noch keine Rolle, befinden
wir uns bei den betrachteten Abstinden im sogenannten Nahfeld, in dem die Feldstirke
mit der 3. Potenz des Abstands von der Stromschleife abfillt. Diese Abstandsabhédngigkeit
ist in der Formel (12.11) gut zu erkennen. Bei Abstinden, die kleiner als 1/10 der Wel-
lenlénge sind, kann diese Rechnung mit hoher Genauigkeit verwendet werden. Um diesen
Sachverhalt etwas genauer zu spezifizieren, betrachten wir einen Strom mit der Frequenz
10 MHz. Mit der zugehorigen Wellenlinge A = ¢/f = 30 m konnen wir die Rechnung
selbst bei dieser fiir die leistungselektronischen Anwendungen relativ hohen Frequenz fiir
Abstinde bis zu 3 m ohne GenauigkeitseinbuB3en verwenden. In diesem Bereich sinkt die
Feldstirke also um 18 dB bei einer Verdopplung des Abstands bzw. um 60 dB bei einer
Verzehnfachung.

Betrachten wir wieder das Ergebnis des 1. Beispiels. In dem Abstand z = 100 mm
konnen wir schon die Dipolndherung verwenden. Wir vereinfachen die Anordnung, in-
dem wir annehmen, dass alle Schleifen in der Ebene z = 0 liegen. Bezeichnen wir mit
A; die Fliche einer kreisformigen Schleife in der i-ten Lage, dann erhalten wir mit der
Dipolformel (12.22) die z-Komponente der magnetischen Feldstirke auf der z-Achse fiir
die erste Beispielanordnung

1222 ITA o\ Bsp. 1
H,(2) "8 2 (22) "L
@ 4 z° ( g )

NI 4 8
[Zn la+G-DdP =) mla+@—1) d]2:| . (12.29)
i=l1

[i A _gm,}

i=1

1
273

T 2n3
i=5

Mit den bereits angegebenen Zahlenwerten und den N = 20 Windungen pro Lage erhalten
wir das Ergebnis

H,(z) a

— =l8mm 57 99dB
la 2773

4 8
N\Y zla+G—-1dP=> mla+i—1)d]
i=l1

i=5

Are.v,l
(12.30)

in Ubereinstimmung mit Abb. 12.23. An dieser Gleichung sehen wir, dass wir die Sum-
me der vier groen Fldchen (Sekundidrseiten) von der Summe der vier kleinen Flichen
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Abb. 12.23 Feldstirke auf der 20
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(Primérseiten) subtrahieren miissen. Wir erhalten also einen resultierenden magnetischen
Dipol, dessen Fldche A, dieser Differenzfliche entspricht und der das Feld bestimmt.

In der Literatur wird gerne mit den in der Abb. 12.22 eingetragenen Feldstéirkediagram-
men gearbeitet und die unterschiedlichen Fldchen unter diesen Diagrammen als MaB fiir
die zu erwartenden Streuinduktivititen bzw. im vorliegenden Fall als Ma8 fiir das externe
Magnetfeld herangezogen. Betrachten wir zum Vergleich das 2. Beispiel, dann reduziert
sich diese Flidche genau um einen Faktor 4, von 16 kleinen Dreiecken auf 4. Zihlen wir
die Schleifenflichen mit den richtigen Vorzeichen zusammen, dann reduziert sich die re-
sultierende Flache im 2. Beispiel ebenfalls um den Faktor 4. Das Ergebnis bei der zweiten
Kurve ist also um 20 log(4) = 12 dB geringer.

Kritisch wird dieses Vorgehen jetzt aber bei den Beispielen drei bis fiinf. Die Flidche
unter dem Feldstirkediagramm verschwindet jeweils, was eigentlich perfekte Losungen
bedeutet. In der Abb. 12.23 lisst sich das aber nicht bestétigen. Es kommt noch ein wei-
teres Problem hinzu: die unterschiedlichen Ergebnisse der Beispiele drei bis fiinf konnen
aus diesen Diagrammen nicht mehr ermittelt werden.

Rechnen wir aber die resultierende Schleifenfliche fiir Beispiel 3 aus

6
. 2 . 2 Ares,l
Apz=N| Y wla+(i—-1DdP =) wla+(—-1Dd]|= 3.5

i=12738 i=3

., (123D

dann ist diese lediglich um den Faktor 13,5 kleiner als im 1. Beispiel, d. h. die Kurve im
3. Beispiel ist ab einem bestimmten Abstand z um 22,6 dB niedriger in Ubereinstimmung
mit dem exakten Ergebnis in der Abbildung. Die Ursache fiir die Fehleinschidtzung bei
dem Feldstirkediagramm liegt darin, dass die Unterschiede in den Schleifenflichen von
Lage zu Lage nicht beriicksichtigt werden.

Beim 4. Beispiel wird das Magnetfeld nochmals kleiner, da die resultierende Flidche

Aesa=N| > mlat+(@—-DdP— Y wla+i-1dJ :% (12.32)

i=1458 i=23,6,7

auf ein verglichen mit dem ersten Beispiel um 34,6 dB geringeres Magnetfeld fiihrt.
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Interessant wird jetzt das 5. Beispiel. Fiir die berechnete Flédche gilt ndmlich A5 = 0,
d. h. das resultierende Dipolmoment verschwindet ebenfalls. Da sich lediglich die Summe
aller Dipole weghebt, nicht aber die einzelnen Dipole exakt entgegengesetzt gleich sind,
entweder infolge verschiedener GroBen der Einzelschleifen oder im allgemeinen Fall auch
infolge unterschiedlicher Positionen auf der z-Achse, bleibt in unmittelbarer Nihe zu den
Schleifen ein zwar kleineres, aber nicht verschwindendes resultierendes Feld erhalten.
Ein grofBer Vorteil als Folge des verschwindenden resultierenden Dipols besteht aber dar-
in, dass das verbleibende Feld mit einem hoheren Exponenten des Abstands abklingt. Eine
genaue Rechnung zeigt, dass die Feldstdrke mit der 5. Potenz des Abstands von der Strom-
schleife abfillt. In der Abbildung erkennt man das deutlich schnellere Abfallen der dem
Beispiel 5 zugeordneten Kurve.

An dieser Stelle sind noch drei Bemerkungen angebracht. Die erste Bemerkung betrifft
die vorstehenden Formeln. Natiirlich miissen bei der Berechnung des resultierenden Di-
pols nicht nur die Flachen betrachtet werden, sondern nach GI. (12.13) muss das Produkt
aus Strom und Fliche fiir jede stromdurchflossene Schleife eingesetzt werden. Bei dem
betrachteten Beispiel konnte der Betrag des Stromes /, der in allen Schleifen gleich war,
ausgeklammert werden. Das unterschiedliche Vorzeichen bei den Strémen in Primér- bzw.
Sekundirseite wurde bei der Zusammenfassung der Flidchen beriicksichtigt.

Die zweite Bemerkung bezieht sich auf die Kammerwicklung. Werden die beiden
Wicklungen in zwei Kammern nebeneinander mit jeweils gleicher Lagenzahl und gleicher
Anzahl Windungen pro Lage angeordnet, so wie z. B. in der Abb. 10.13b, dann verschwin-
det das resultierende Dipolmoment ebenfalls und wir haben die gleiche Situation wie im
vorhergehenden Beispiel 5. Die Ursache fiir ein verbleibendes Restfeld ist jetzt die unter-
schiedliche Position der Wicklungen auf der z-Achse.

Die dritte Bemerkung betrifft die Realisierung von Wicklungen mit verschwindendem
Dipolmoment. Aufgrund von Fertigungstoleranzen wird auch in Beispiel 5 ein zwar klei-
nes aber nicht vollig verschwindendes Dipolmoment vorhanden sein, so dass auch die
Kurve 5 ab einer bestimmten Entfernung nur noch mit der 3. Potenz des Abstands von der
Stromschleife abfillt.

12.4.2 Der Einfluss des Ferritkerns auf das duB3ere Magnetfeld

Die Berechnung der Magnetfelder aulerhalb von induktiven Komponenten, die mit hoch-
permeablen Kernen realisiert sind, erfordert in den meisten Fillen umfangreiche, nume-
risch arbeitende Softwarepakete. Da diese Losungsmoglichkeit deutlich iiber die Ziel-
setzung dieses Buches hinausgeht, wollen wir in den nichsten Abschnitten zwar keine
exakten Berechnungen durchfiihren, aber dennoch versuchen, eine zumindest qualitative
Beschreibung der Zusammenhinge zu geben.

Zum Einstieg betrachten wir die beiden in Abb. 12.24 dargestellten Anordnungen mit
einem im zunichst homogenen Raum der Permeabilitit 1y angeordneten unendlich lan-
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Abb.12.24 Ausfiillung von Teilbereichen mit hochpermeablem Material

gen diinnen Linienleiter, der sich auf der z-Achse von —oo bis +o00 erstreckt und vom
Strom / durchflossen wird. Die Formeln zur Berechnung der magnetischen Feldstérke
dieses Leiters sind in Abschn. 1.4.1 angegeben. Im Teilbild a ist ein ringformiger Bereich
um den Leiter mit einem Material der Permeabilitit © = u, o ausgefiillt, im Teilbild b
besteht der komplette Halbraum y > 0 aus diesem Material. Um ein besseres Verstind-
nis fiir den Einfluss der Kerne auf die Feldverteilung zu bekommen, wollen wir zunéchst
die Frage beantworten, wie sich die Feldverteilung bei den beiden Anordnungen infol-
ge des permeablen Materials dndert. Dazu miissen wir uns die Randbedingungen an den
Ubergingen zwischen Material und Luft etwas niher ansehen.

Da der Leiter im homogenen Raum der Permeabilitit (o nur eine ¢-gerichtete magne-
tische Feldstdrke besitzt, verlduft die Oberfliche des Rings ausschlielich parallel zu den
Feldlinien. Eine Feldkomponente senkrecht zur Oberfliche des permeablen Materials ist
nicht vorhanden und die tangentiale Feldstirke muss an der Oberfliche stetig sein. Das be-
deutet aber, dass sich die magnetische Feldstédrke infolge des permeablen Rings tiberhaupt
nicht dndert, die Feldgleichung (Laplace-Gleichung) gilt weiterhin im gesamten Raum
und die Randbedingungen infolge des Sprungs der Materialeigenschaften wurden auch
schon von dem Feld erfiillt, das vor dem Einbringen des permeablen Materials vorhanden
war. Der einzige Unterschied besteht darin, dass die ¢-gerichtete Flussdichte innerhalb des
Rings um den Faktor p, groler wird. Damit dndert sich zwar nach Gl. (5.50) die insgesamt
im Raum gespeicherte Energie und mit GI. (2.3) auch die Induktivitit der Anordnung, die
magnetische Feldstirke aber bleibt unverdndert.

Beim Teilbild b sieht die Situation anders aus. Hier steht das urspriingliche Magnetfeld
ausschlieBlich senkrecht auf der Trennebene zwischen permeablem Material und Luft.
Der Verlauf der Feldlinien wird daher bei dieser Anordnung auch nicht geédndert, aller-
dings erfordert die Stetigkeit der Normalkomponente der Flussdichte einen Sprung in der
Normalkomponente der magnetischen Feldstirke an der Materialoberflache

oty = prpoHyr|,_, - (12.33)

Damit ist die Feldstirke im Luftbereich (Index L) insgesamt um den Faktor u, groBer als
im Ferritmaterial (Index F). Mit dem Oerstedschen Gesetz (1.3) erhalten wir eine zweite
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Gleichung zur Bestimmung der Feldstdrken

¢Ijl-d§:[HL(p)+Hp(p)]np:I. (12.34)
C
Die Auflosung liefert
- I - L I 2u,
Hf =e,— und H; =e,— . (12.35)
2mp pyr 41 2mp py 41

Die Feldstirke wird aus dem hochpermeablen Material in den Luftbereich verdrangt. Im
Grenzfall i, — oo verschwindet sie im Material und verdoppelt sich bei diesem Beispiel
im Luftbereich.

> e Die Ausfiillung eines Volumenbereichs mit permeablem Material ldsst die ma-
gnetische Feldstirke im gesamten Volumen unverindert, wenn die Oberfldche des
permeablen Korpers ausschlieflich parallel zu den Feldlinien verlauft. Lediglich
die magnetische Flussdichte erhoht sich innerhalb des permeablen Bereichs um
M-

e Die Ausfiillung eines Volumenbereichs mit permeablem Material 1dsst den Verlauf
der magnetischen Feldlinien im gesamten Volumen unveridndert, wenn die Ober-
flache des permeablen Korpers ausschlielich senkrecht zu den Feldlinien verlduft.
In diesem Fall wird die magnetische Feldstirke innerhalb des permeablen Bereichs
geringer. Die Reduzierung des Feldstirkeintegrals in dem Material addiert sich in-
folge des Oerstedschen Gesetzes zum Feldstirkeintegral im Luftbereich, d.h. die
magnetische Feldstirke im Luftbereich wird entsprechend grofer.

Bei den folgenden Beispielen ist die Situation nicht mehr so einfach iiberschaubar, den-
noch lassen sich die Auswirkungen der Kerne auf die Feldverteilung qualitativ verstehen.

12.4.2.1 Die Stabkernspule

Beginnen wir die Betrachtungen mit der Stabkernspule. Diese rotationssymmetrische An-
ordnung lisst sich noch mit begrenztem Aufwand berechnen, indem ein Magnetisierungs-
strombelag auf der Oberfliche des Materials angenommen wird, dessen ortsabhingige
Verteilung aus den Randbedingungen an der Trennfliche zwischen Kern und umgeben-
der Luft berechnet werden kann. Den Beitrag des Kerns zum Feld erhilt man, indem man
stellvertretend den Beitrag des so ermittelten Strombelags [1] mit den bereits angegebenen
Formeln berechnet. Ohne den Stabkern ist die magnetische Feldstidrke innerhalb der Spu-
le sehr viel groBer als im Aullenbereich. Wird dieser Innenbereich durch hochpermeables
Material ausgefiillt, dann wird sich das Feldbild nur unwesentlich dndern. Die Feldlini-
en verlaufen jetzt aber abschnittsweise durch den Kern und im AuBlenbereich weiterhin
durch Luft. Dadurch entsteht eine Umverteilung der Feldstéirke vergleichbar zur Situation
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in Abb. 12.24b. Die Verdringung des Feldes aus dem hochpermeablen Innenbereich fiihrt
zu einem starken dufleren Magnetfeld und damit zu einer stirkeren Kopplung mit anderen
Komponenten oder Leiterschleifen.

12.4.2.2 Die Ringkernspule

Im Gegensatz zur Stabkernspule mit einem extrem groen AuBlenfeld wird die Ring-
kernspule oft als Idealfall angesehen, bei dem kein AufBlenfeld existiert. Betrachten wir
zunichst den Sonderfall mit homogener Bewicklung nach Abb. 12.25a. Werden N Win-
dungen als einlagige Wicklung gleichméBig tiber den gesamten Umfang verteilt sind, dann
kann der Wert der ¢-gerichteten Feldstérke innerhalb des Kerns mit hoher Genauigkeit an-
gegeben werden. Aus dem Oerstedschen Gesetz (1.1) folgt unmittelbar

2

- - NI
/e¢Hw-e¢pd(p =Hy(p)2rp=NI — Hy(p) = 2 (12.36)

0

Die Berechnung dieses Integrals im AuBlenraum liefert zwar immer den Wert null, das
bedeutet aber nicht, dass der Integrand und damit die Feldstirke an jedem Punkt ver-
schwinden. Den komplizierten Feldverlauf im Bereich der Windungen fiir den kleinen
markierten Ausschnitt zeigt das Teilbild b. Die durch Pfeile markierten abschnittsweise
entgegengesetzt gerichteten Feldanteile kompensieren sich mit wachsendem Abstand von
den Windungen sehr schnell und liefern einen vernachléssigbaren Beitrag zum AuBenfeld.
Es existiert aber ein weiterer durch die Wickelanordnung bedingter Feldanteil mit grofe-
rer Amplitude. Infolge der Steigungshohe beim Wickeln besitzt der Strombelag auf der
Oberfldche des Ringkerns auch eine ¢-gerichtete Komponente. Von dem einen Anschluss
flieBt der Strom flichenhaft iiber die Kernoberfliache verteilt in ¢-Richtung zum anderen
Anschluss. Das dadurch hervorgerufene Au3enfeld entspricht dem Feld der in Teilbild c
dargestellten kreisformigen Schleife und kann wie ein Dipolfeld nach Abschn. 12.4.1.2
berechnet werden. Mit dem Innenradius a und dem AufBlenradius b des Ringkerns entspre-
chend Abb. 5.6 ist der Radius der Dipolflache durch (b + a)/2 gegeben.

Abb.12.25 a Homogen bewickelte Ringkernspule, b Feld im Bereich der Windungen, ¢ Ersatzdipol
zur Berechnung des Aufienfelds
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Abb.12.26 Magnetfeldredu-
zierung bei Ringkernspulen
durch Aufteilung der Wicklung

Ox

Dieses Feld konnte kompensiert werden durch eine weitere Lage mit entgegengesetzter
Steigungshohe beim Wickeln, so dass ein weiterer Dipol nach Teilbild ¢ mit umgekehr-
ter Stromrichtung entsteht, allerdings dann mit dem Nachteil einer entsprechend groB3en
Lagenkapazitit (s. Abschn. 3.1). Die alternative Wickelanordnung nach Abb. 12.26 lie-
fert bei gleicher Gesamtwindungszahl die gleiche Induktivitit. Da aber die Steigungshohe
beim Wickeln bei der ersten Hilfte der Windungen entgegengesetzt gerichtet ist zur Stei-
gungshohe bei der zweiten Hélfte der Windungen, erhalten wir die beiden in Teilbild b
dargestellten magnetischen Dipole. Ihre Flichen sind nur noch halb so gro3 und aufgrund
ihrer unterschiedlichen Orientierung kompensieren sich die Felder weitgehend. Der Bei-
trag der Schleifenfliche infolge der Zuleitungen muss natiirlich mitberiicksichtigt werden,
da er unter Umstidnden in der gleichen Gréenordnung liegt.

Ein zusitzliches dufleres Magnetfeld stellt sich ein, wenn die Wicklung nicht den ge-
samten Umfang des Ringkerns bedeckt. Als Beispiel betrachten wir den Ringkern in
Abb. 12.27a, bei dem zwei Windungen an der homogenen Bewicklung fehlen. Das resul-
tierende Feld konnen wir uns vorstellen als die Uberlagerung der Felder von den beiden in
Teilbild b dargestellten Wicklungen. Die erste ist wieder die homogene Bewicklung aus
Abb. 12.25. Von dem Feld dieser Anordnung subtrahieren wir das Feld der Anordnung
mit nur zwei Windungen auf dem Ringkern.

Damit stellt sich die Frage, welches Feld der Ringkern mit den beiden Windungen er-
zeugt (die Zuleitungen bleiben bei der folgenden Betrachtung unberiicksichtigt). Innerhalb
des Kerns erhalten wir die Feldstirke nach Gl. (12.36) mit N = 2. Betrachten wir nun die
beiden an der Kernoberflache markierten Punkte A und B. Nach dem Oerstedschen Ge-
setz muss das Integral der magnetischen Feldstirke entlang der beiden Teilabschnitte 1

>

Abb.12.27 a Ringkernspule mit Teilbewicklung, b Ersatzanordnungen zur Feldberechnung
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(von A nach B) und 2 (von B nach A) den Wert 27 ergeben. Das gleiche Ergebnis erhalten
wir, wenn wir das Integral der magnetischen Feldstérke entlang der beiden Teilabschnit-
te 1 und 3 berechnen. Als Gleichung ldsst sich dieser Zusammenhang folgendermaf3en
ausdriicken
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(12.37)

Um einen quantitativen Eindruck zu bekommen nehmen wir nun an, dass der in der Ab-
bildung eingetragene Offnungswinkel B = 18° betriigt. Mit diesem Zahlenwert erhalten
wir die Ergebnisse

B A A
/ H-d§, = 3500 NI =0,05NI und / H-ds, = [ H-ds; = 0,95N1. (12.38)
A B B

Offenbar ist die Feldstirke aulerhalb des Ringkerns relativ grof}. Interessant ist der Ver-
gleich mit der Feldverteilung bei nicht vorhandenem Ringkern. In diesem Fall werden die
Feldlinien nicht durch das hochpermeable Material gefiihrt, d. h. das Feldlinienbild sieht
etwas anders aus (s. Abb. 2.16). Entscheidender ist der Wert der ortsabhiingigen Feldstirke
auBlerhalb der Anordnung. Aus den bisherigen Betrachtungen bei den Luftspulen ist deut-
lich geworden, dass die Feldstdrke im Bereich innerhalb der Windungen, also im Bereich
des Integrationswegs 1 in Gl. (12.37), wesentlich groBer ist als auBerhalb der Windungen.
Dieser Zusammenhang ist auch an der hohen Feldliniendichte innerhalb der Windung in
Abb. 2.16 erkennbar. Damit wird der Beitrag der Integrationswege 2 bzw. 3 zur Durchflu-
tung NI geringer. Der Ringkern sorgt also dafiir, dass die Feldstirke aus dem Innenbereich
der Wicklung in den AuBlenbereich verlagert wird, d. h. die Feldstirkeamplitude wird im
Auflenbereich grofer als bei der Luftspule.

Schlussfolgerung

e Die Windungen sollten gleichmiBig tiber den gesamten Umfang des Ringkerns ver-
teilt werden. Eine nicht gleichférmige Bewicklung ruft ein Streufeld im Auflenraum
hervor, das auf die gleiche Art wie bei den fehlenden Windungen berechnet werden
kann.

o Auch bei homogener Bewicklung ist der Ringkern im Auf3enraum nicht feldfrei. Ei-
ne ungeradzahlige Anzahl von Lagen (oft ist nur eine Lage vorhanden) wirkt wie ein
magnetischer Dipol mit einer Fldche, die der mittleren Ringkernfliche entspricht.

e Eine Teilbewicklung auf dem Ringkern kann ndherungsweise wie eine Luftspule
behandelt werden, auch wenn die Ortsabhiingigkeit des Feldes nicht identisch ist
(vgl. die Anordnung mit den zwei Windungen).



12.4 Das von induktiven Komponenten erzeugte Magnetfeld 381

Abb.12.28 Feldverteilung
einer stromkompensier-
ten Ringkerndrossel mit
differential-mode Stromen

12.4.2.3 Stromkompensierte Ringkerndrossel

Einen Sonderfall stellt die in Abb. 12.14 dargestellte Filterspule mit zwei getrennten Wick-
lungen dar. Durch die besondere Wickelanordnung iiberlagern sich die Felder infolge der
common-mode Strome additiv im Kern. Das Auflenfeld infolge dieser Strome kann ab-
geschitzt werden, indem die nicht homogen iiber den gesamten Kern verteilte Wicklung
wie die Anordnung in Abb. 12.27 durch Uberlagerung behandelt wird. Vollig anders ist
die Situation bei den differential-mode Stromen. Idealisiert betrachtet kompensieren sich
die Felder der beiden Wicklungen fast vollstindig innerhalb des Kerns. Das Feld wird
aus dem Innenbereich der Wicklungen herausgedringt, so dass allein das Wegintegral der
Feldstirke durch den Auflenraum die Durchflutung ergeben muss. Dieses Verhalten ha-
ben wir bereits bei der Stabkernspule kennen gelernt. Zur Berechnung des Auflenfeldes
bei den differential-mode Stromen kénnen wir die stromkompensierte Drossel wie zwei
nebeneinander liegende Stabkernspulen behandeln. Den zu erwartenden Verlauf der Feld-
linien zeigt die Abb. 12.28.

12.4.3 Der Einfluss von Ferritkern und Luftspalt
auf das auBBere Magnetfeld

Betrachten wir noch den Fall einer Ringkernspule mit Luftspalt. In Abschn. 6.2 haben
wir festgestellt, dass die Feldstirke im Luftspalt um den Faktor w, groBer ist als im
Kernmaterial. In Abhingigkeit der Luftspaltlinge konnen bis nahezu 100 % der Durch-
flutung als Feldstirkeintegral iiber dem Luftspalt abfallen. Damit haben wir eine vollig
andere Situation als bei der praktisch konstanten Verteilung der Feldstédrke entlang des
Ringkerns in GI. (12.37). Mit den bisherigen Betrachtungen lésst sich aber unmittelbar
verstehen, welche Auswirkungen die Positionierung der Windungen auf dem Ringkern
fiir das Auflenfeld hat. Legen wir die Windungen direkt iiber den Luftspalt, dann liefert
das Feldstdrkeintegral entlang des bisher als Abschnitt 1 bezeichneten Weges die gesam-
te Durchflutung und die Feldstédrke entlang der Wege 2 bzw. 3 verschwindet praktisch.
Legen wir die Windungen dagegen auf die dem Luftspalt gegeniiber liegende Seite, dann
liefert das Integral der Feldstdrke in dem Abschnitt 1 keinen Beitrag und die Feldstirke
im Aufenbereich wird, einmal abgesehen von der anderen Ortsabhingigkeit, noch grofB3er
als bei der Situation in Gl. (12.38).
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Abb.12.29 AuBenfeld der
Ferritkernspule

Messsonde

Der Schritt hin zu einer anderen Kernform mit oder ohne Luftspalt ist jetzt nicht mehr
weit. UI- bzw. UU-Kerne verhalten sich dhnlich wie Ringkerne, wenn die Wicklung auf
beide Schenkel verteilt wird. Elektrisch sind beide Wicklungen in Reihe geschaltet, d. h.
die Fliisse im Kern addieren sich. Die beiden nicht bewickelten kurzen Schenkel des Kerns
haben vergleichbare AuBlenfelder zur Folge wie die Liicken bei der Ringkernbewicklung
in Abb. 12.27.

Als nichstes Beispiel betrachten wir die in Abb. 12.29 im Querschnitt gezeichnete
Spule mit Ferritkern und Luftspalt im Mittelschenkel. Der erste Schritt besteht darin, das
Magnetfeld im Kern und im Luftspalt zu berechnen (s. Kap. 6). Aus der bekannten Bezie-
hung fiir die Induktivitédt L ldsst sich zunichst der Fluss ® durch die N Windungen und
daraus die Flussdichte bzw. die magnetische Feldstirke abschitzen

[ BA, LI .
L=N—=N-"2" - B= — uH = roHy im Luft.spalt
! 4 NA, Moy Hp  im Ferrit .

(12.39)

Es ist zu beachten, dass die Feldstirke im Luftspalt um mehrere Zehnerpotenzen
(pr > 1000) groBer ist als die Feldstidrke im Ferritkern (s. Gl. (12.33))

LI
I"LONAe

L = /,LrHF . (1240)
Um nun einen Zusammenhang zwischen dem von der Ferritkernspule in groem Abstand
verursachten Magnetfeld und den Ergebnissen (12.39) und (12.40) herzustellen, betrach-
ten wir die Abb. 12.29. Diese zeigt schematisch den Verlauf des Flusses innerhalb des
Kerns (nur in der rechten Kernhilfte dargestellt).

Ein Teil des Flusses tritt auch durch die Kernoberfldche aus und bildet den auflerhalb
des Bauelements messbaren unerwiinschten Streufluss. Nach dem Oerstedschen Gesetz
erhilt man mit den Bezeichnungen der Abb. 12.29 wiederum die Beziehung (12.37). Die
Wegintegrale der magnetischen Feldstérke entlang der beiden Wege 2 und 3 sind wieder
identisch. Diese Gleichung liefert zwar keine detaillierte Information iiber den tatsdch-
lichen Wert der Feldstdrke an einzelnen Positionen entlang des Integrationsweges 3, sie
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zeigt aber die Moglichkeiten auf, die Feldstirke insgesamt zu reduzieren. In groBem Ab-
stand wird sich auch bei dieser Spule dhnlich wie bei der Luftspule in Abb. 12.21 und
bei der Leiterschleife in Abb. 12.19 ein Verlauf des Feldstiarkepegels wie in Abb. 12.20
berechnet einstellen.

Die auBerhalb der Ferritkernspule nach Abb. 12.29 zu erwartende magnetische Feld-
starke kann prinzipiell dadurch reduziert werden, dass das Wegintegral der Feldstirke
innerhalb des Kerns entlang des Integrationsweges 2 vom Punkt B zum Punkt A reduziert
wird (s. Gl. (12.37)). Bei einem vorgegebenen Produkt NI muss entsprechend dem ersten
Teil der Gleichung das Integral entlang des Weges 1 vom Punkt A zum Punkt B daher
moglichst gro werden, d.h. die Feldstirke muss im AufBenschenkel verringert und im
Innenschenkel bzw. im Luftspalt entsprechend vergroert werden.

An dieser Stelle ist noch eine Bemerkung hinsichtlich der speziellen Form der E-Kerne
angebracht. Die Wicklungen sind iiblicherweise um den Mittelschenkel angeordnet und
das Feld wird entsprechend der Abbildung links und rechts durch die beiden Auflenschen-
kel gefiihrt. Wie sieht das Feld aber senkrecht zur Zeichenebene aus? Eine dreidimensio-
nale Rechnung wird zeigen, dass sich der Feldverlauf in dieser Richtung von dem Verlauf
in Richtung der beiden Schenkel unterscheiden wird. Bildet man aber das Wegintegral der
Feldstirke vom Punkt B zum Punkt A entlang eines Weges 3, der jetzt aber nicht in der
Zeichenebene sondern senkrecht dazu verlduft, dann muss das Ergebnis gleich bleiben.
Das bedeutet, dass sich die Feldstirke in Richtung senkrecht zur Zeichenebene zwar orts-
abhingig anders verteilt als in Richtung der beiden Auflenschenkel, der Mittelwert bleibt
aber gleich. In groBerem Abstand von der Komponente werden sich diese Unterschiede in
der Ortsabhédngigkeit mehr und mehr ausgleichen.

12.4.4 Wirbelstromschirmung

Eine praktische Moglichkeit zur Reduzierung der externen magnetischen Feldstirke bei
induktiven Bauelementen zeigt die Abb. 12.30. Eine Kurzschlusswindung, in der Regel
bestehend aus einer Kupferfolie, wird aulen um die gesamte Komponente gelegt. Das
Streufeld durchsetzt diese Windung und erzeugt in ihr einen Kurzschlussstrom, der so
gerichtet ist, dass das von ihm erzeugte duflere Magnetfeld dem urspriinglichen Feld
entgegengerichtet ist. In der Summe werden das duflere Feld und damit die induktive
Kopplung mit anderen Schaltungsteilen reduziert. Typische Ddmpfungswerte liegen in
der GroBenordnung 10-15dB.

12.4.5 Moglichkeiten zur Reduzierung des Au3enfelds
Unter der Voraussetzung, dass eine bestimmte Induktivitét L realisiert werden soll und bei

vorgegebenem Strom / bieten sich aus den Gln. (12.39) und (12.40) folgende Moglichkei-
ten an:
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Abb.12.30 Ferritkernspule
mit Kurzschlussfolie

A I|:|: ~\\ P

dlaE

Die Anzahl der Windungen N muss nach GI. (12.39) moglichst grofl werden, das ex-
terne Feld ist ndmlich bei konstant gehaltener Induktivitit proportional zu 1/N.
Bemerkung: Obwohl damit NI grofler wird (s. Gl. (12.37)), nimmt die Feldstirke im
Auflenschenkel ab, da das Wegintegral der Feldstirke insbesondere im Bereich des
Luftspalts wegen der stark wachsenden Luftspaltlinge grofler wird.

Aus dem gleichen Grund sollte der effektive Kernquerschnitt A, moglichst grofl wer-
den. Der dadurch reduzierte magnetische Widerstand des Kerns muss bei konstanter
Induktivitdt durch eine vergroBerte Luftspaltlinge kompensiert werden.

Das gleiche Argument gilt fiir die relative Permeabilitit des Kernmaterials ;.
Insbesondere der Querschnitt der Aulenschenkel sollte moglichst gro8 sein.

Ein Luftspalt bietet die Moglichkeit, das Auflenfeld gegeniiber der Situation ohne Luft-
spalt zu verringern. Dazu miissen aber einige Voraussetzungen erfiillt werden:

Es muss sichergestellt werden, dass das Feldstédrkeintegral nach Moglichkeit nur in dem
Bereich innerhalb der Windungen einen Beitrag zur Durchflutung leistet.

Der Luftspalt darf sich nicht im Auflenschenkel (im Bereich des Integrationsweges 2)
befinden. Beispiel: Zwei E-Kernhilften mit Abstand auch bei den Auflenschenkeln.

In dieser Hinsicht ist die Stabkernspule der ungiinstigste Fall, da der Auflenraum den
Luftspalt bildet.

Die Windungen sollten im Hinblick auf kleine Feldstiarkeamplituden im AuBlenbereich
moglichst nahe am Luftspalt positioniert werden. Das gilt nicht nur fiir die Ringkerne,
sondern auch fiir die anderen Kernformen.

Bei einer iiber die Breite des Wickelkorpers verteilten Lagenwicklung sollte der Luft-
spalt ebenfalls entsprechend verteilt werden, z. B. auf mehrere Einzelluftspalte.

In diesem Sinne ist ein gleichmidBig bewickelter Ringkern mit diskretem Luftspalt eine
sehr ungiinstige Losung.
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Eine weitere von den vorstehend genannten Moglichkeiten weitgehend unabhingige Op-
tion ist die Wirbelstromabschirmung, z. B. in Form einer Kurzschlusswindung auf3en um
den Kern:

e Die Kurzschlusswindung sollte so angeordnet werden, dass sie moglichst den gesamten
Streufluss umfasst.

e Der ohmsche Widerstand der Abschirmfolie sollte moglichst gering sein. Die Leitfi-
higkeit des Schirmmaterials sollte also moglichst hoch sein.

e Die Abschirmwirkung steigt mit breiter werdender Abschirmfolie. Hier ist ein Kom-
promiss mit der Warmeabfuhr aus dem Bauelement erforderlich.
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Zusammenfassung

Eine Standardisierung von induktiven Komponenten ist abgesehen von wenigen Aus-
nahmen wegen der sehr unterschiedlichen Anforderungen kaum durchfiihrbar. Als
Konsequenz bedeutet das, dass die Spulen und Transformatoren fast immer fiir die
spezielle Aufgabe ausgelegt werden miissen. Die Vielfalt an Kombinationsmoglichkei-
ten von Kernformen, Kernmaterialien, Wickelgiitern und Wickelanordnungen erfordert
eine zielgerichtete strategische Vorgehensweise zum Auffinden der optimalen Losung.
In diesem Kapitel werden die in einer geeigneten Reihenfolge durchzufiihrenden
Schritte des Designprozesses vorgestellt und mit Hinweisen und Vorschligen fiir be-
sondere Situationen erginzt.

13.1 Der Designprozess beginnt bei der Schaltung

Bevor wir uns mit der Auslegung induktiver Komponenten niher beschiftigen, sollten
wir uns dariiber klar werden, dass diese Komponenten immer nur ein Bauteil aus einer
Schaltung sind. Das Hauptaugenmerk liegt also auf der Optimierung der Gesamtschaltung
und die Dimensionierung der induktiven Komponenten muss wegen der Riickwirkung
auf das Schaltungsverhalten immer auch im Zusammenhang mit der Gesamtschaltung
betrachtet werden. Wir wollen daher zumindest voriibergehend den Bogen etwas weiter
spannen um das eigentliche iibergeordnete Ziel zu betrachten.

Im Allgemeinen erfolgt die Auslegung leistungselektronischer Schaltungen auf meh-
reren Ebenen. Auf der ersten (obersten) Ebene besteht das Ziel darin, eine fiir die Ap-
plikation optimal geeignete Schaltungstopologie zu finden, wobei fiir die Optimierung
mehrere Kriterien mit unterschiedlicher Gewichtung ausschlaggebend sind. In den meis-
ten Fillen wird ein maximaler Wirkungsgrad in Kombination mit minimalem Volumen

© Springer Fachmedien Wiesbaden GmbH 2017 387
M. Albach, Induktivititen in der Leistungselektronik, DOI 10.1007/978-3-658-15081-5_13



388 13 Strategische Vorgehensweise bei der Auslegung

und damit minimalem Materialverbrauch bzw. minimalen Kosten angestrebt. Aber auch
die thermischen Probleme, das EMV-Verhalten, die Regelcharakteristik sowie die Fragen
der Zuverladssigkeit spielen eine wesentliche Rolle.

Die Auswahl der moglichen Schaltungstopologien wird von sehr unterschiedlichen An-
forderungen beeinflusst, wie z. B. die zu iibertragende Leistung, die Spannungsformen am
Ein- und Ausgang der Schaltung, die eventuell erforderliche galvanische Trennung zwi-
schen Ein- und Ausgang sowie die Anzahl der zu erzeugenden Sekundérspannungen.

Der Vergleich der Schaltungen mit Hilfe von Simulationsprogrammen fiihrt aber nur
zu optimierten Ergebnissen, wenn auch die unterschiedlichen Betriebsarten analysiert
und gegeniibergestellt werden. Bei den pulsweitenmodulierten Schaltungen betrifft das
z.B. den kontinuierlichen, den diskontinuierlichen oder auch den dazwischen liegenden
Grenzbetrieb. Auf dieser zweiten Auslegungsebene gilt es also die im Hinblick auf die
oben genannten Kriterien optimale Betriebsart zu finden. Ausschlaggebend in diesem
Zusammenhang ist die Wahl der Schaltfrequenz und zwar in Kombination mit der Fest-
legung der Induktivitit der Spulen und im Falle der Transformatoren auch der Uberset-
zungsverhiltnisse. Bei kontinuierlichem Stromverlauf mit einem geringen Verhiltnis von
Hochfrequenz- zu Gleichanteil verlieren die Hochfrequenzverluste in Kern und Wick-
lung an Bedeutung und die Séttigungsproblematik riickt in den Vordergrund. Eventuell
ist dann ein Material mit hoher Sattigungsflussdichte trotz der vergleichsweise hoheren
HF-Verluste gegeniiber Ferrit die bessere Wahl. Andererseits bedeutet die diskontinuierli-
che Betriebsart bei gleicher Frequenz eine kleinere Induktivitit, allerdings verbunden mit
dem Nachteil hherer Amplituden bei den Oberschwingungen im Strom. In diesem Fall ist
wahrscheinlich wieder Ferrit zu bevorzugen. Aber es existiert nicht nur eine Abhéngigkeit
der induktiven Komponente von der Schaltung und ihrer Betriebsart.

In der Praxis hat die Auslegung der induktiven Komponenten auch entscheidenden Ein-
fluss auf das Verhalten der Schaltung. Wihrend bei den Flybackschaltungen die Streuin-
duktivitdten moglichst klein sein miissen, sind bei den resonanten Schaltungen in vielen
Fillen definierte Werte fiir die Streuinduktivititen gefordert, die dann als Teil der Reso-
nanzkreise in die Schaltung miteinbezogen werden. Aber auch die parasitiren Kapazititen
in den Transformatoren miissen bei der Entwicklung dieser Komponenten beriicksichtigt
werden, da sie hdufig die Ursache von massiven EMV-Problemen sind. Auf dieser dritten
Auslegungsebene steht also die Optimierung der Bauelemente im Vordergrund und da-
mit sind wir bei dem Kernproblem: Wihrend sich die Auswahl der Halbleiterschalter auf
das Auffinden der geeigneten Komponenten aus dem vorhandenen Angebot beschrinkt,
stellt sich die Situation bei den induktiven Komponenten vollig anders dar. Sofern nicht
auf standardisierte Bauteile, wie z. B. im Falle von Filterspulen, zuriickgegriffen werden
kann, ist der Schaltungsentwickler mit der Situation konfrontiert, aus der Vielfalt vor-
handener Kernformen, Kernmaterialien und Wickelgiiter eine eigene Spule bzw. einen
eigenen Transformator zu entwickeln und so zu dimensionieren, dass die auf den ver-
schiedenen Ebenen ablaufende Optimierung zu akzeptablen Gesamtergebnissen fiihrt.

Wir werden uns im Folgenden natiirlich nicht mit diesen iibergeordneten Optimierungs-
schleifen beschiftigen. Es ist aber offensichtlich, dass hier eine Wechselwirkung besteht
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zwischen der Schaltungstopologie, der Betriebsart der Schaltung und der induktiven Kom-
ponente. Fiir die folgenden Uberlegungen gehen wir davon aus, dass fiir eine gewihlte
Schaltungstopologie mit vorgegebener Betriebsart die ,,optimale* induktive Komponente
gefunden werden soll. Als Eingabedaten fiir den Designprozess liegen damit diejenigen
Werte fest, die der vorausgehenden Schaltungssimulation zugrunde gelegt wurden:

e die Induktivitiit der Spule bzw. die Hauptinduktivitit und die Ubersetzungsverhiltnisse
bei Transformatoren,
e der zeitliche Verlauf der Strome und Spannungen an der Komponente.

Aus diesen Daten konnen weitere Informationen hergeleitet werden, wie z. B. die zu iiber-
tragende Leistung oder auch die von der Komponente zu speichernde Energiemenge. Wir
werden aber im Folgenden sehen, dass diese zusétzlichen Informationen redundant sind
und fiir die Auslegung nicht benétigt werden.

Neben diesen schaltungsbezogenen Basisdaten gibt es eine Reihe weiterer wichtiger
Einflussfaktoren, die beim Design der induktiven Komponenten zu beachten sind. Dazu
gehoren

der geforderte Wirkungsgrad bzw. die maximal zuldssigen Verluste,

die maximale Temperatur und die Moglichkeiten der Entwéarmung,

das maximale Bauvolumen, eventuell auch die Bauform,

die parasitdren induktiven und kapazitiven Eigenschaften,

die Abhingigkeiten der Materialparameter von anderen physikalischen EinflussgréBen,
die erlaubten Toleranzen und

letztlich auch die Kosten.

Damit bleibt noch die Frage zu beantworten, was unter ,,optimaler” Komponente zu ver-
stehen ist. Wihrend die elektrischen Vorgaben aus der ersten Liste von der Schaltungs-
topologie und der Betriebsart abhdngen und direkt als Eingabedaten fiir das Design ver-
wendet werden miissen, werden die Vorgaben aus der zweiten Liste von der Kernform,
dem Kernmaterial und dem Wicklungsaufbau bestimmt. Eine gleichzeitige Optimierung
hinsichtlich minimaler Verluste und damit minimaler Temperatur, minimalem Volumen,
minimaler parasitdrer Effekte und auch noch minimaler Kosten gibt es nicht, d. h. die Aus-
legung ist immer ein Kompromiss zwischen den einzelnen Kriterien. In der Praxis wird
durch die Angabe von Grenzwerten fiir die verschiedenen Einflussfaktoren festgelegt,
welchen dieser Kriterien welche Prioritit zugeordnet wird. Das Optimum besteht dabei
nicht immer in der Losung mit den geringsten Verlusten innerhalb eines vorgegebenen
Bauvolumens, das Hauptziel kann z. B. auch in der Realisierung bestimmter parasitirer
Eigenschaften liegen oder in der Realisierung einer bestimmten, z. B. flachen Bauform.
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13.2 In10 Schritten zur optimalen Komponente

In vielen Publikationen werden Beispieldesigns vorgerechnet, die sich in der Vorgehens-
weise zum Teil deutlich unterscheiden. Das betrifft nicht nur die Reihenfolge der durch-
zufiihrenden Schritte, sondern auch die dem Designprozess zugrunde gelegten Eingangs-
daten. In den folgenden Abschnitten wird ein Ablaufplan vorgestellt und im Detail be-
sprochen, der sich in der Praxis hervorragend bewihrt hat. Ein nach diesem Schema
arbeitendes und auf den analytischen Formeln der vorangegangenen Abschnitte basieren-
des Softwarepaket erlaubt die optimierte Auslegung induktiver Komponenten mit einer
Rechenzeit von nur wenigen Sekunden.

Schritt 1: Dateneingabe

Der erste Schritt besteht in der Eingabe der Induktivitidt bzw. der Hauptinduktivitidt und
der Ubersetzungsverhiltnisse. Fiir diese Daten sollten zu diesem Zeitpunkt gewisse To-
leranzbereiche (wenige Prozent) vorgegeben werden, da sich infolge der ganzzahligen
Windungen bei vorgegebenen Kernen mit eventuell vorgegebenem Luftspalt weder die
Induktivitit noch die Ubersetzungsverhiltnisse exakt einstellen lassen.

Bei der Eingabe der Zeitverldufe ist es ausreichend die Strome an den einzelnen Wick-
lungen zu kennen. Diese Daten konnen frei vorgegeben oder aus einem Schaltungsana-
lyseprogramm iibernommen werden. Die Spannungen kénnen mithilfe der Induktivitits-
matrix ausgerechnet werden, sind aber nicht unbedingt erforderlich. Wichtig ist, dass ein
kompletter Hochfrequenzzyklus bei den Stromen vorgegeben wird, wobei die Periodizi-
tit gleichen Strom am Anfang und Ende des Zyklus erfordert. Das ist notwendig fiir die
Berechnung der Stromharmonischen mithilfe der Fourier-Entwicklung.

Schritt 2: Datenreduktion

Beim Einlesen der Stromverldufe von zeitdiskret arbeitenden Simulationsprogrammen fal-
len sehr groBe Datenmengen an. Aufgrund der oft sehr kleinen Zeitschritte enthalten diese
Daten sehr viel redundante Information, so dass eine geeignete Datenreduktion sinnvoll
ist. Mehr als 1000 Stiitzstellen zur Beschreibung der Strome innerhalb einer Hochfre-
quenzperiode sind nicht erforderlich, selbst dann nicht, wenn iiberlagerte Oszillationen
infolge der Schaltvorgédnge in den Halbleitern mitberiicksichtigt werden sollen.

Eine Besonderheit sind die hochfrequent arbeitenden Schaltungen, die am Wechsel-
spannungsnetz betrieben werden. In diesem Fall muss eine komplette Netzhalbwelle be-
trachtet werden. Bei 100 kHz Schaltfrequenz bedeutet das 1000 unterschiedliche Hochfre-
quenzperioden innerhalb einer 50 Hz Netzhalbwelle. Aufgrund der geringen Anderung der
Stromform von einer HF-Periode zur nichsten bietet sich die Moglichkeit an, die Rechen-
zeit dramatisch zu reduzieren, indem nur wenige Hochfrequenzzyklen, z. B. im Abstand
von 1 ms betrachtet werden. Die Kern- und Wicklungsverluste an diesen Zeitpunkten wer-
den als Stiitzstellen verwendet und in den Zwischenbereichen wird geeignet interpoliert.
Der zeitliche Mittelwert der Verluste iiber eine Netzhalbwelle ergibt sich dann als eine
gewichtete Summe iiber die Ergebnisse bei den Stiitzstellen.
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Abb. 13.1 Zeitdiskrete
Darstellung einer Hochfre-
quenzperiode des Stroms

Schritt 3: Umrechnung der Eingangsdaten
Ausgehend von den zeitabhdngigen Stromen konnen bereits der Effektivwert des Stroms
und seine Fourier-Entwicklung fiir die spitere Berechnung der Wicklungsverluste sowie
der Magnetisierungsstrom fiir die Berechnung der Kernverluste bestimmt werden.

Den Magnetisierungsstrom erhalten wir mithilfe von Gl. (10.34), im Falle einer Spule
ist er identisch mit dem Spulenstrom. Zur Berechnung des Effektivwerts gilt generell die
Beziehung

(13.1)

Falls die Fourier-Entwicklung bereits bekannt ist, kann auch die Gl. (4.14) verwendet wer-
den. Fiir den Fall, dass der Strom mit einem numerisch arbeitenden Schaltungsanalysepro-
gramm berechnet wurde, liegt er als zeitdiskrete Zahlenfolge vor. Mit den Bezeichnungen
in Abb. 13.1 geht die Gl. (13.1) in die folgende Form iiber

kmax
Irmx = 3_T Z (l.]g_l + ikflik + l]?) (tk - tk*l) . (132)
k=1
Dabei wurde angenommen, dass sich der Strom zwischen den Stiitzstellen zeitlich linear
dndert.
Die Gleichungen zur Berechnung der Fourier-Entwicklung sind in Abschn. 4.1.3 an-
gegeben. Bei der zeitdiskreten Darstellung des Stroms werden die Koeffizienten aus den

Beziehungen

1 &2 ip + ik 2
adg = — — (ly — - mit T =t —ty,ow=—
0=7 5 (tx — te—1) ke — 10 T
k=1
. T Kl —ik—r . .
a, = sin (nwty) — sin (nwty_
U e ) D [sin (nwiy) (nwit-1)]
- T k= ik

[cos (nwty) — cos (nwty_1)] (13.3)
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berechnet. Fiir den Sonderfall #; = f;,_; gelten die Grenziibergéinge

sin (nwty) — sin (nwt;_;)

lim = = nw-cos (nwty_y)
le—>l—1 T — k-1

. cos (nwty) —cos(nwty_ .

lim = (nwte) (not ) = —nwsin(nwt;_y) . (13.4)
=11 Tk — tr—1

Durch Einsetzen dieser Werte in die Gl. (4.11) und Vergleich mit dem vorgegebenen zeit-
abhingigen Strom kann einerseits die Fourier-Entwicklung kontrolliert und andererseits
aber auch durch Berechnung der Abweichung (z. B. Summe der Fehlerquadrate an den
Stiitzstellen) der Maximalwert fiir n geeignet festgelegt werden.

Auch hier miissen wir den Sonderfall einer Schaltung am Wechselspannungsnetz be-
trachten. Bei den Schaltungen zur Leistungsfaktorkorrektur (PFC) wird der Mittelwert des
innerhalb einer Schaltperiode vom Netz aufgenommenen Stroms proportional zur aktuel-
len Netzspannung nachgefiihrt mit dem Ziel, die Oberschwingungen der Netzfrequenz
im Bereich weniger kHz (abhédngig von den Normen) moglichst zu vermeiden. Als Kon-
sequenz ist bei den im kontinuierlichen Betrieb arbeitenden Schaltungen der Strom am
Anfang und am Ende einer Hochfrequenzperiode nicht identisch. Bei der Berechnung
der Fourier-Koeffizienten nach Gl. (13.3) wird aber diese Gleichheit vorausgesetzt. Die
Losung fiir dieses Problem ist relativ einfach. Vor Anwendung der Gln. (13.3) wird die li-
near liber die Zeitachse verteilte Differenz der beiden Strome am Anfang und am Ende der
Hochfrequenzperiode Ai an den einzelnen Stiitzstellen in Abb. 13.1 gemil der folgenden
Formel subtrahiert:

Ir —to

i (tx) wird ersetzt durch i (t;) — [i (t,,.) —1 (f0)] (13.5)

kmax — 10

Ai
Schritt 4: Auswahl von Kernmaterial und Kernform
Der nichste Schritt besteht in der Auswahl des Kernmaterials und der Kernform. In man-
chen Fillen kann auch die Frage diskutiert werden, ob nicht vollig auf den Kern verzichtet
werden kann. Die Vorteile sind ganz offensichtlich: neben den Material- und Kostenein-
sparungen tritt keine Kernsittigung auf, es entstehen keine Kernverluste, die Induktivitit
ist nur in geringem Maf3e von der Frequenz und auch nicht vom Strom abhingig, d. h. die
Stromtragfahigkeit steigt. Auf der anderen Seite werden mehr Windungen fiir die gleiche
Induktivitit benotigt und die Streufelder steigen deutlich an.

In den meisten Féllen wird man aber auf einen Kern nicht verzichten konnen. Die Vor-
und Nachteile der unterschiedlichen Materialien haben wir in Abschn. 5.4.3 beschrieben.
Oft besteht der Wunsch nach einer Kombination von hohen Flussdichten und minima-
len Verlusten bei den Betriebstemperaturen sowie gleichzeitig niedrigen Verlusten bei
den Betriebsfrequenzen. Durch Festlegung auf ein Material ist die Sattigungsflussdich-
te in Abhéngigkeit der Temperatur bekannt. Unabhéngig davon sollte man an dieser Stelle
eventuell eine niedrigere maximale Flussdichte B.,,x < B, vorschreiben, die als Ober-
grenze bei den folgenden Rechnungen verwendet wird. Das gibt zumindest eine gewisse



13.2  In 10 Schritten zur optimalen Komponente 393

Sicherheitsreserve fiir die Schaltung bei unvorhergesehenen Betriebszustinden und erh6ht
insgesamt die Zuverlassigkeit.

Leider gibt es bei vielen Materialien nur wenige Kernformen, die grofite Auswahl
existiert bei den Ferriten. Da in vielen Fillen v6llig andere nicht technische Griinde die
Material- und Kernauswahl vorschreiben, wollen wir an dieser Stelle nur einige qualitative
Aussagen zu einigen ausgewdhlten Kernformen zusammenstellen:

e Vergleich geschlossene Bauform—offene Bauform:

Die Kerne mit geschlossener Bauform (RM-, P-Kerne) besitzen ein geringeres Streu-
feld verglichen mit anderen Kernformen, gleichzeitig verursacht aber der grofere ther-
mische Widerstand zwischen Wicklung und Umgebung eine schlechtere Wiarmeabfuhr.
Bedingt durch die Bauform ist der Kernquerschnitt nicht iiberall gleich grof3. Der dar-
aus resultierende groflere Unterschied zwischen dem effektiven Kernquerschnitt A, und
dem minimalen Kernquerschnitt A, hat entsprechende Konsequenzen fiir die einset-
zende Sittigung. Ein weiteres Problem vor allem bei den P-Kernen ist der begrenzte
Zugang fiir die Anschliisse. Das Extrembeispiel fiir einen Kern in offener Bauform ist
der Stabkern. Bei diesen Kernen wird der gesamte Auf3enbereich zum Luftspalt mit der
Folge, dass ein grofles Aulenfeld existiert und dass viele Windungen zur Realisierung
einer bestimmten Induktivitit erforderlich sind. Auf der anderen Seite ist die Induk-
tivitdt nur in geringem Mafle von dem Strom abhéngig und die Sittigung sowie die
Entwédrmung sind in der Regel kein Problem.

e Vergleich verschiedener Querschnittsformen bei den Wickelfenstern:

Kerne, bei denen das Verhiltnis von Breite zu Hohe des Wickelfensters moglichst grof3
ist (E-Kerne), haben deutliche Vorteile gegeniiber den mehr quadratischen Wickelfens-
terformen (P-Kerne). Die geringere Anzahl der Lagen reduziert die Wicklungsverluste
und die zunehmende Lagenbreite reduziert die Streuinduktivititen.

e Vergleich runder Wickelkorper-rechteckiger Wickelkorper:

Bei Kernen mit rundem Schenkelquerschnitt (EC-, ETD-, RM-, P-Kerne) ist der Um-
fang bei gleicher Querschnittsfliche geringer. Die damit verbundenen kiirzeren Win-
dungslingen bedeuten geringere Verluste. Bei einem rechteckigen Wickelkorper (EE-,
Ul-Kerne) liegen die Drihte nur in den Ecken dicht aufeinander, die dufleren Lagen
nehmen mehr Kreis- bzw. Ellipsenform an. Da der mittlere Drahtabstand steigt, nimmt
die Wicklungskapazitit deutlich ab und die Streuinduktivititen steigen. Die Wick-
lungsverluste nehmen aufgrund der groeren Windungsldnge zu, wobei sich der im
Mittel steigende Drahtabstand positiv bei den Proximityverlusten auswirkt. Wicklun-
gen mit HF-Litzen haben das Problem, dass sich die Querschnittsform der Litzen an
den Ecken des Wickelkorpers deformiert.

e Kerne in flacher Bauform (EFD-Kerne, Low Profile): Der Hauptvorteil dieser Kern-
formen liegt in der niedrigen Bauhohe (sofern dieser Vorteil gefragt ist). Speziell bei
den EFD-Kernen verursacht die flache Querschnittsform des Mittelschenkels grofle
Windungslidngen mit all den Nachteilen hinsichtlich Verlusten und Kapazititen.
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e Ringkerne: Metallpulverkerne und aus nanokristallinen Materialien hergestellte Kerne
werden fast ausschlieflich in dieser Form angeboten. Neben den geringen Kosten sind
weitere Vorteile dieser Kernform die giinstige Warmeabfuhr und das bei gleichférmiger
Bewicklung geringe Streufeld. Zudem ist die Anzahl der Lagen gering, ein deutlicher
Vorteil im Hinblick auf die Proximityverluste. Nachteile sind der Aufwand bei der
Bewicklung und die Montage.

o Zusammengesetzte Kerne: Bei sehr hohen Leistungen kann es vorkommen, dass die
verfiigbaren Kerne nicht die notwendige Grofle aufweisen. In diesen Fillen besteht die
Moglichkeit, durch Stapeln von Kernen mit einfachen Formen, wie z. B. U-, I- oder E-
Kerne, sowohl die effektiven Langen /, durch Reihenanordnung als auch die effektiven
Querschnitte A, durch Parallelanordnung der Einzelkerne zu vergroBern.

Schritt 5: Festlegung der Kerngrofie

Mit welcher Kerngrofle starten wir nun den Designprozess? Das Ziel besteht darin, den
kleinsten Kern zu finden, mit dem die eingangs aufgelisteten Anforderungen (in den meis-
ten Fillen minimale Verluste und limitierte Temperaturerhohung) erfiillt werden kdnnen.

In der Literatur findet man verschiedene Strategien, die darauf abzielen, mit den bisher
vorhandenen Informationen bereits den richtigen Kern zu bestimmen. Eine hdufig be-
schriebene und auch in [1] und [2] verwendete Vorgehensweise besteht darin, die Kerne
durch eine sogenannte geometrische Kernkonstante zu charakterisieren, in der das Produkt
aus Kernquerschnittsflaiche und Wickelfensterfliche durch die mittlere Windungsldnge di-
vidiert wird. Ausgewidhlt wird dann ein Kern, dessen Kernkonstante grofer ist als ein
aus den bisherigen Informationen berechneter Wert, in den auch noch weitere Daten wie
Kupferfiillfaktor, erwartete Kern- und Wicklungsverluste, Steinmetz-Koeffizienten usw.
eingehen. Das Problem dabei ist, dass zu viele vereinfachende Annahmen gemacht wer-
den miissen wie sinusformiger Strom, vorgegebene Aufteilung des Wickelfensters fiir die
verschiedenen Wicklungen bei Transformatoren und insbesondere die komplette Vernach-
lassigung der Proximityverluste, die zu diesem Zeitpunkt noch nicht bekannt sein konnen.
Die auszuwihlende Kerngrof3e hiingt aber auch noch von weiteren Faktoren ab, wie z. B.
der Temperaturerhhung infolge der noch nicht bekannten Verluste oder den Moglichkei-
ten zur Entwédrmung.

Unabhiéngig von der gewihlten Vorgehensweise ldsst sich die optimale Losung damit
nicht finden, bestenfalls reduziert sich die Anzahl der Iterationsschritte, bis der richti-
ge Kern gefunden ist. Letztlich wird man feststellen, dass lange Vorabiiberlegungen fiir
die Auswahl eines Kerns den Designprozess nicht wirklich beschleunigen. Der einfachste
Weg besteht darin, aus der Erfahrung heraus einen vermutlich geeigneten Kern zu wih-
len und damit zu beginnen. Es wird sich dann ohnehin sehr schnell herausstellen, falls
der Kern zu klein gewihlt ist und eine der beiden Grenzen iiberschreitet. Entweder geht
das Material in Sattigung oder die Verluste sind zu grof3 mit der Folge einer thermischen
Instabilitit.
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Dass der Kern eventuell zu gro8 ist, lisst sich erst nach einigen Optimierungsschritten
feststellen, wenn es bei der maximalen Flussdichte oder bei der Temperaturerh6hung noch
Spielrdume gibt.

Schritt 6: Festlegung der Luftspalte

Die Notwendigkeit von Luftspalten ist immer gegeben, wenn in der Komponente Energie
gespeichert werden soll. Alternativ werden Luftspalte auch verwendet, wenn die Induk-
tivitdt unabhédngiger von den Kerneigenschaften, d. h. von der Aussteuerung und von der
Temperatur werden soll (vgl. Abb. 6.6 und Abb. 6.7).

Als Eingangsinformation fiir die folgenden Rechnungen werden die Anzahl der Luft-
spalte sowie deren Grofen und Positionen benétigt. Die Groflen sind bekannt, sofern
Kernhilften mit bereits eingeschliffenen Luftspalten verwendet werden. Empfehlenswert
ist allerdings eine alternative Vorgehensweise, bei der man fiir die Luftspaltlingen le-
diglich Maximalwerte definiert, die nicht iiberschritten werden sollen. Die endgiiltigen
Léngen bleiben zunichst unbestimmt und werden dann in Abhingigkeit der spéter festge-
legten Windungszahlen und der vorgegebenen Induktivitit berechnet. Der Vorteil dieser
Methode besteht darin, dass man mit der noch frei wihlbaren Luftspaltlinge /, auch die
Windungszahl N in gewissen Bereichen frei wihlen kann und damit einen zusétzlichen
Parameter fiir die Optimierung zur Verfiigung hat. Die Moglichkeit, die vorgegebene In-
duktivitét mit verschiedenen Kombinationen von /, und N zu realisieren (s. Gl. (6.21)),
bietet die Chance, die Verluste in Abhingigkeit von N zu minimieren.

Nach Beendigung der Schritte 1-3 waren alle schaltungsbezogenen Daten bekannt,
nach dem Schritt 6 sind alle Kern- und Materialdaten bekannt. Die folgenden Schritte
betreffen den Aufbau der Wicklung.

Schritt 7: Berechnung der Grenzen fiir die Windungszahlen

Zur Realisierung der vorgegebenen Induktivitit muss bei bekanntem Luftspalt nach
Gl. (6.21) die Windungszahl angepasst werden. Passend zur minimalen Luftspaltlinge,
z.B. [, = Omm erhalten wir eine Mindestwindungszahl N, ;. Dieser Wert ist in der
Regel nicht ganzzahlig und muss daher aufgerundet werden. Wird der Kern aus zwei
Hilften zusammengesetzt, dann wirkt die Rauhigkeit der Oberflichen wie ein kleiner
Luftspalt in der GroBenordnung von einigen pm. Dieser geringfiigige Unterschied bei /,
kann bereits merkliche Unterschiede bei Ny, verursachen. Fiir den maximalen Luftspalt
liefert die GI. (6.21) eine obere Grenze fiir die Windungszahl N .. Dieser Wert muss auf
die néchst niedrigere ganze Zahl abgerundet werden.

Unter Umstinden miissen wir den moglichen Windungszahlenbereich weiter ein-
schrinken. Die maximal zuldssige Flussdichte aus Schritt 4 darf nicht iiberschritten
werden. Nach Abb. 6.5 bedeutet das eine Mindestldnge fiir den Luftspalt und damit eine
Mindestwindungszahl. Mit Gl. (6.23) gilt dann

L|Imax|

min2 = 3 mit B = min{By, B} - (13.6)

e,min
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In dieser Gleichung ist der betragsmé@Big groite Wert des Stroms, bei Transformatoren des
Magnetisierungsstroms, einzusetzen. Als Querschnittsfliche A, ist die bei dem gewihlten
Kern auftretende kleinste Querschnittsfliche A, i, zu verwenden, da hier die Séttigung
zuerst eintritt. Die Flussdichtewerte aus Schritt 4 wurden bei der maximal zulédssigen Tem-
peratur festgelegt. Anstelle der GI. (6.21) kann bei Zugrundelegung der Spannungen auch
die GI. (10.41) verwendet werden.

Als minimale Windungszahl ist der groflere der beiden Werte N, zu verwenden. Da-
mit ist sichergestellt, dass die Séttigung des Kernmaterials vermieden wird. Ein in Schritt 5
wegen der Sattigungsproblematik zu klein gewéhlter Kern scheidet an dieser Stelle bereits
wegen Niny > Npax aus.

Die Windungszahlen fiir die Sekundzrseiten liegen mit den Ubersetzungsverhiltnissen
und mit der primirseitigen Windungszahl fest. Andert sich N prim» dann miissen die Werte
Ny angepasst werden. Mit dem Verhiltnis aus zwei ganzen Zahlen N, /Ny ldsst sich
aber nicht immer das exakte Ubersetzungsverhiltnis realisieren. An dieser Stelle hilft zu-
nidchst der in Schritt 1 angesprochene Toleranzbereich, so dass auch mit abweichenden
Zahlenverhiltnissen weitergearbeitet werden kann.

Ein besonderes Problem beziiglich der Windungszahl stellt sich ein, wenn an einer
Transformatorwicklung eine sehr kleine Spannung erzeugt werden soll und sich die be-
rechnete Windungszahl durch Runden stark dndert. Eine dadurch zu hohe Ausgangsspan-
nung bedeutet hohe Verluste in einem notwendigen Lingsregler. Nimmt man andererseits
diese Windungszahl als Basis und fiihrt eine Anpassung bei den anderen Wicklungen
entsprechend den Ubersetzungsverhiltnissen durch, dann erhélt man deutlich andere Win-
dungszahlen bei den anderen Wicklungen. Ein moglicher Ausweg bietet sich an, wenn
der Kern mehrere Auflenschenkel besitzt. Betrachten wir als Beispiel einen E-Kern mit
zwei AuBlenschenkeln. Der Gesamtfluss im Mittelschenkel teilt sich je zur Hilfte auf die
beiden Auflenschenkel auf. Das bedeutet, dass eine um einen Aullenschenkel gewickelte
Windung nur den halben Fluss umfasst und wie eine halbe Windung wirkt. Damit lassen
sich die Windungszahlenverhiltnisse besser an die geforderten Ubersetzungsverhiltnisse
anpassen.

Schritt 8: Spezifikation des Wicklungslayouts

Der letzte Schritt bei der Dateneingabe ist die Festlegung des Wicklungslayouts. Dazu
gehort die Auswahl des Wickelguts nach Querschnittsfliche und Typ, z. B. Runddraht,
HF-Litze, Rechteckdraht oder Folie, die Anzahl der Windungen, beim Transformator fiir
alle Wicklungen unter Beriicksichtigung der Ubersetzungsverhiltnisse, und die Positio-
nierung aller Windungen im Wickelfenster.

Die Auswahl des Wickelguts hingt oft von der Verfiigbarkeit ab, wird aber auch von der
Stromform mitbestimmt. Vor allem das Verhiltnis vom Gleichanteil zu den Amplituden
bei den hoheren Harmonischen spielt eine wesentliche Rolle. Bei einem iiberwiegenden
Gleich- bzw. 50/60 Hz Anteil dominieren die rms-Verluste, d. h. der Kupferfiillfaktor bzw.
die Querschnittsfliche der einzelnen Leiter muss maximiert werden. Bei diesem Kriteri-
um haben die Folien klare Vorteile. Zusitzlich sollte die Windungsldange minimal werden,
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d.h. die Windungszahl sollte klein bleiben. Dominieren dagegen die Skin- und Proximi-
tyverluste, dann sind die Runddrihte und insbesondere die Litzen im Vorteil.

Die Kombination Folie und Ringkern scheidet in der Regel aus, ebenso ist die Kombi-
nation Folie und Luftspalt problematisch, da sich in der Nihe des Luftspalts Feldkompo-
nenten senkrecht zur Folienwicklung ausbilden, die nach Abb. 4.46 extrem hohe Verluste
verursachen.

Als Startwert fiir die Drahtdicke bzw. Foliendicke ist die bei der Arbeitsfrequenz giilti-
ge Eindringtiefe ein guter Wert. Da mit zunehmender Drahtdicke die rms-Verluste sinken,
die Proximityverluste aber ansteigen, existiert ein von der Querschnittsfliche der Leiter
abhingiger optimaler Wert (vgl. Abb. 4.44).

Die Anzahl der Windungen ist ebenfalls ein Parameter, der fiir die Optimierung ver-
wendet werden kann. Da die Wicklungsverluste mit zunehmender Windungszahl anstei-
gen, die Kernverluste dagegen geringer werden, stellt sich auch hier ein Optimum ein, bei
dem die Summe der Verluste minimal wird. Nimmt man an, dass die Wicklungsverluste
mit N2 ansteigen und die Kernverluste mit N 2 abnehmen, dann werden die Gesamtverluste
minimal, wenn die beiden Verlustanteile gleich grof3 werden. In der Praxis stimmen beide
Annahmen nicht wirklich. Zusétzlich kompliziert wird die Situation dadurch, dass sich
Kern- und Wicklungsverluste wegen der thermischen Kopplung gegenseitig beeinflussen.
Eine oft empfohlene gleichméifBige Aufteilung zwischen Kern- und Wicklungsverlusten ist
daher eher als Richtwert anzusehen, von dem das Optimum aber abweichen wird.

Schritt 9: Berechnung und Optimierung
Mit der Festlegung aller notwendigen Daten kann die Analyse beginnen, und zwar die
Berechnung

1. der Luftspaltlingen,

2. der Feldverteilung im Wickelfenster,

3. der Kern- und Wicklungsverluste mit Temperaturschleife (s. Abschn. 11.6.5.1),
(Die Punkte 2 und 3 werden wiederholt durchgefiihrt fiir verschiedene Drahtsorten
und -groen sowie verschiedene Positionen der Windungen im Wickelfenster. Diese
Schleife dient zum Auffinden des Minimums bei den Wicklungsverlusten in Abhén-
gigkeit vom Wickelaufbau bei einer festen Windungszahl. In einer weiteren, dufleren
Schleife werden die Punkte 1 bis 3 ebenfalls mehrmals durchlaufen zum Auffinden des
Minimums bei den Gesamtverlusten in Abhéingigkeit von der Windungszahl.)

4. der temperaturabhingigen Permeabilitit und der maximalen Flussdichte,

5. der Haupt- und Streuinduktivititen (inwieweit weicht die genauere Rechnung von den
Sollwerten ab?),

6. der Kapazititen.

Die zu verwendenden Berechnungsformeln wurden in den vorangegangenen Kapiteln aus-
fiihrlich beschrieben, so dass hier vielleicht nur noch ein Hinweis angebracht ist. Die
Auslegung kann natiirlich fiir den vorgesehenen Arbeitspunkt durchgefiihrt werden. Es ist
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trotzdem empfehlenswert, die Komponente auch unter denjenigen Betriebszustinden zu
untersuchen, denen sie iiber langere Zeitrdume ausgesetzt ist und unter denen sie ebenfalls
zuverldssig arbeiten soll. Dazu gehoren insbesondere die Grenzsituationen (worst case
Bedingungen), wie maximale Umgebungstemperaturen, hohere Strome infolge niedriger
Eingangsspannung oder unterschiedliche Lastsituationen. Kritische Kurzfristsituationen
(z. B. Einschaltverhalten der Schaltung) konnen ebenfalls auftreten, betreffen aber vor-
wiegend das Sittigungsverhalten und miissen auch iiberpriift werden.

Schritt 10: Messtechnische Uberpriifung

Auch bei vertrauenswiirdigen Simulationsergebnissen sollte auf eine messtechnische
Uberpriifung nicht verzichtet werden. Kleinsignalmessungen zur Kontrolle der Kapazi-
titen, der Streuinduktivititen und der wirklich realisierten Ubersetzungsverhiltnisse sind
akzeptabel. Wirkungsgrad- und Temperaturmessungen erfordern Grofisignalaussteuerung
unter dhnlichen Bedingungen wie beim spéteren Einsatz.

Zusammenfassung

e FEine weitest gehende analytische Berechnung induktiver Komponenten ist moglich.

e Die daraus resultierenden sehr kurzen Rechenzeiten erdffnen die Moglichkeit, meh-
rere Optimierungsschleifen in kiirzester Zeit abzuarbeiten.

o Auf Vorabiiberlegungen fiir einen mdoglichst guten Startwert bei der Auswahl von
Kernen oder Windungen kann verzichtet werden. Die Zeitersparnis ist vernachlis-
sigbar.

e Die oft verwendete maximale Stromdichte zur Auswahl von Drihten spielt als Ein-
gabeparameter fiir die Auslegung keine Rolle. Entscheidend ist die sich einstellende
Temperatur.

e Das ,,optimale* Design existiert nicht. Aufgrund der sehr vielen unterschiedlichen
Anforderungen hingt es von der eingangs vorgestellten Priorititenliste ab.

e Es sind mehrere Designdurchldufe notwendig. Ein verbessertes Design zeichnet sich
entweder durch geringere Verluste oder durch Materialeinsparungen aus.

e Es gibt zwei wesentliche limitierende Faktoren: entweder ist die Komponente sitti-
gungslimitiert oder temperaturlimitiert.

e Bei niedrigen Frequenzen sind die Kernverluste sowie die Skin- und Proximityver-
luste gering. Weitere Reduzierungen der KerngrofSe werden in der Regel durch die
Kernsittigung verhindert.

e Bei hohen Frequenzen sind die Kernverluste der begrenzende Parameter, bei den
Wicklungsverlusten dominieren die Proximityverluste. Die Komponente ist dann
temperaturlimitiert.
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Anhang 14

Zusammenfassung

In Abhingigkeit der zu untersuchenden Strukturen ist die Verwendung geeigneter
Koordinatensysteme erforderlich, mit deren Hilfe die Beschreibung der Probleme und
die Erfiillung von Randbedingungen auf einfache Weise moglich werden. Im fol-
genden Abschnitt werden das kartesische und das zylindrische Koordinatensystem
vorgestellt, einerseits um die im Buch durchgingig verwendeten Bezeichnungen ein-
zufiihren und andererseits um alle notwendigen Formeln im Zusammenhang mit den
Koordinatensystemen im Uberblick darzustellen. In einem separaten Abschnitt sind
einige Beziehungen aus der Vektoranalysis angegeben, auf die in den vorhergehenden
Kapiteln Bezug genommen wird.

Weitere Abschnitte beschreiben einfache Moglichkeiten zur Berechnung der vollstin-
digen elliptischen Integrale sowie der modifizierten Bessel-Funktionen. Damit lassen
sich einfache Approximationen fiir den Skin- und Proximityfaktor herleiten.

14.1 Verwendete Koordinatensysteme

Im Folgenden werden das kartesische und das zylindrische Koordinatensystem vorgestellt.
In beiden Fillen handelt es sich um orthogonale Rechtssysteme, d.h. die in Richtung
wachsender Koordinatenwerte weisenden Einheitsvektoren stehen senkrecht aufeinander
und erfiillen somit die Bedingung der Orthogonalitit, das Skalarprodukt zweier Einheits-
vektoren verschwindet also.
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Abb.14.1 a Das kartesische a b
Koordinatensystem, b Vektori- P
elles Wegelement (x.y.2)

VA
€,

14.1.1 Das kartesische Koordinatensystem

Bei einem Rechtssystem liefert das Vektorprodukt zweier aufeinander folgender Einheits-
vektoren den jeweils ndchsten Einheitsvektor, so dass fiir das kartesische Koordinatensys-
tem in Abb. 14.1a die nachstehenden Gleichungen gelten

€ X € =€, € X€ =6, € X6€ =E¢€. (14.1)
Der Raumpunkt P wird bezogen auf den Koordinatenursprung 0 durch den Ortsvektor

F=¢6Xx+eéy+ez mit r=IF=x>+y>+2? (14.2)

der Linge r beschrieben. Die differentielle Anderung des Ortsvektors dF beim Fortschrei-
ten vom Punkt P(x, y, z) um die elementaren Strecken dx, dy, dz in Richtung der gleich-
namigen Koordinaten

dr = é,dx + é,dy + €, dz (14.3)

wird vektorielles Wegelement genannt (s. Abb. 14.1b).
Fiir die Umrechnung der kartesischen Einheitsvektoren in die Einheitsvektoren des
Zylinderkoordinatensystems gilt

€, =€,co89—€,sing und € =&€,sing+ €, cosq. (14.4)

14.1.2 Das zylindrische Koordinatensystem

Beim Ubergang von Kartesischen Koordinaten zu Zylinderkoordinaten bleibt die z-
Koordinate unveridndert, wihrend die Position eines Punktes P(x,y) in einer Ebene
z = const jetzt durch die beiden in der Abb. 14.2 eingetragenen Koordinaten p und ¢ be-
schrieben wird. Die Koordinate p kennzeichnet den Abstand des Punktes von der z-Achse
und der Winkel ¢ wird definitionsgemdll beginnend bei der positiven x-Achse entgegen
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Abb.14.2 Das zylindrische
Koordinatensystem

dem Uhrzeigersinn gezihlt. Der positiven x-Achse ist der Wert ¢ = 0 zugeordnet, der ne-
gativen x-Achse der Wert ¢ = m. Der Zusammenhang mit den kartesischen Koordinaten
ist durch die Gleichungen

X = pCcos¢ 0<p<oo
y=psing  mit 0<o<2m (14.5)
zZ=1Z —00<zZ< 400

gegeben. Fiir die Kreuzprodukte gelten die Beziehungen
€, X€, =€, €,X€ =€, € X6 =E¢. (14.6)
Fiir den Ortsvektor und seine differentielle Anderung gilt

r=e,p+€z==epcosg+epsing+¢z und dr=e,dp+ €,pdy+ ¢€,dz.
(14.7)

Die Umrechnung der Einheitsvektoren des Zylinderkoordinatensystems in die Einheits-
vektoren des kartesischen Koordinatensystems erfolgt mit den Gleichungen

€ =€ cosp+e sing und €, = —€ sing+ € cosq. (14.8)

14.2 Verwendete Beziehungen aus der Vektoranalysis

In diesem Abschnitt werden einige Formeln zusammengestellt, auf die in den einzel-
nen Kapiteln zuriickgegriffen wird.  beschreibt eine beliebige skalare ortsabhiingige
Funktion, A und B sind frei withlbare Vektoren. Fiir die Darstellung eines Vektors in Kom-
ponentenschreibweise gilt:

A=%A, + 8,4, +6,4, baw. A =28,A4,+&,A,+ ¢4, (14.9)
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Die ausfiihrliche Schreibweise fiir die Operatoren ist fiir die beiden Koordinatensysteme

in den folgenden Abschnitten angegeben.

// rotB-dA = 95 B-ds Stokesscher Satz
4 c
/// divBdV = # B-dA GauBscher Satz
v A
divrotA = 0 Quellenfreiheit eines Wirbelfeldes
rotgrady = 0 Wirbelfreiheit eines Gradientenfeldes
Ay = divgrad ¢ Laplace-Operator
id | -
grad [y (r)] = ray — grad—- = L
r dr r r3

rotrotA = grad div A—AA

-

div(gxf}) = ﬁ-rotg—g-rotB

rot(/&xﬁ) = (ﬁ-grad)z&— (A-grad)ﬁ—f—z&divﬁ BdivA

14.2.1 Vektoroperatoren im kartesischen Koordinatensystem

ax 8_y+ 0z

(A —z 94, 94y +e 04y 04, +e
rotA = €, X ,
ady 0z Y\ 0z ax

Py Py Py
Ay = W + W + W

AA =& AA, +8,AA, +&,AA,

04, 04
ax ady

14.2.2 Vektoroperatoren im zylindrischen Koordinatensystem

by Loy oy
grady =5 - + & 5 teg

10 104, 04,
+

divA = == (pA,) + ~
pap(p ")

o B(p 0z

(14.10)

(14.11)

(14.12)

(14.13)
(14.14)

(14.15)

(14.16)
(14.17)

(14.18)

(14.19)

(14.20)

(14.21)

(14.22)

(14.23)

(14.24)

(14.25)
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104, 04, 94, 94 19 104
(A = g i 2) 48, (=2 (pa,) — 220
© e"(p dg BZ)+%(3Z 3p)+e (pap(p ) p @)

(14.26)
Py 1ay 1y Py
Ay = 22 R A 4 14.27
v 3p2+p3p+ 28(p2+322 ( )
I 204, 1 q 204, 1 q
AA = ep [AAP — FW — ?Api| =+ e(P |:AA(P + FW — ?A(pi| =+ eZAAZ
(14.28)

14.2.3 Der Nablaoperator

Die in den vorstehenden Kapiteln verwendeten Differentialoperatoren grad, div, rot und A
lassen sich auch mithilfe eines einzigen Operators darstellen. Dieser wird als Nablaopera-
tor bezeichnet und ist durch die Beziehung

~d0 9 _ 0

V=e— — te,— 14.29
e3x+ey3y+e82 ( )

definiert. Damit gelten die folgenden Zusammenhénge
grady = Vi, divA = VA, rotA =V xA, Ay =Vy. (14.30)

14.3 Die volistindigen elliptischen Integrale

In vielen Softwareprogrammen sind die vollstandigen elliptischen Integrale K(m) und
E(m) als bekannte Funktionen enthalten. Fiir die eigene Berechnung bietet sich eine ein-
fache Rekursionsbeziehung an [1], die sehr wenig Rechenzeit beansprucht, da sie schon
nach wenigen Schritten konvergiert und das Ergebnis mit hoher Genauigkeit liefert. Aus-
gehend von den drei Startwerten

ap=1 by=~1—m und cy=m (14.31)

werden in den folgenden Schritten die Werte

1 1
ap41 = E (an + bn) s anrl = va,b, und Cnt1 = E (an - bn) fir n=0,1,2,...
(14.32)

berechnet. Mit dem zuletzt verwendeten Wert n = N gilt dann

K(m):% und E(m) = ( Zzn 2) (14.33)
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Abb.14.3 Vollistindige elliptische Integrale

Als Beispiel erhélt man fiir den Parameter m = 0,25 und fiir n = 0..3 nacheinander die
Ergebnisse

K (0,25) = 1,5708 1,6836 1,6857496 1,6857504

(14.34)
E(0,25) = 1,3744 1,4656 14674616 1,4674622.

Die Abb. 14.3 zeigt den Verlauf der beiden Funktionen in Abhiingigkeit des Parameters m
fiir den auftretenden Wertebereich 0 < m < 1.

14.4 Die modifizierten Bessel-Funktionen mit komplexem Argument

Bei der Berechnung der Skin- und Proximityverluste im Runddraht treten die modifi-
zierten Bessel-Funktionen erster Art und n-ter Ordnung I, (x + jx) mitn = 0, 1,2, .. auf.
Infolge der in Gl. (4.5) angegebenen Skinkonstanten o besitzt das komplexe Argument der
Bessel-Funktionen gleichen Real- und Imaginirteil. Zur Berechnung der Funktionswerte
gibt es verschiedene Moglichkeiten. Nach [1] konnen sowohl die Summendarstellung

2k
L, (2) =( ) Zk'((n/iz 5 mit z = x +jx (14.35)

als auch die Integraldarstellung

.
I,(z)=— [ e <% cos (nb) do (14.36)
b4
0

verwendet werden, wobei das Integral numerisch gelost werden muss. Zur Veranschau-
lichung sind die Funktionen Iy(x + jx) und I;(x + jx) in Abhéngigkeit von dem reellen
Parameter x in Abb. 14.4 in der komplexen Zahlenebene dargestellt. Sie bilden sich 6ff-
nende Spiralen.
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Abb. 14.4 Verlauf der modi- 4
fizierten Bessel-Funktionen jIm 3 5
Io(x 4 jx) und I; (x + jx) 2
T . /3/\2‘\1_

0 AN o[ o

5 [ (x+jx)

4| 4

x=4

14.5 Die Berechnung des Skin- und Proximityfaktors
Der in GI. (4.8) angegebene Skinfaktor
1 I (ar . N
F, = ERe {arD 1(1) EarZi} mit arp = (1 +)) ?D (14.37)

kann natiirlich mit den Bessel-Funktionen aus dem letzten Abschnitt berechnet werden.
An der doppelt logarithmischen Darstellung in Abb. 4.5 ist aber zu erkennen, dass der
Kurvenverlauf aus zwei geraden Abschnitten und einem dazwischen liegenden Uber-
gangsbereich besteht.

Eine einfache Beschreibung fiir den unteren Kurvenbereich erhélt man, indem man die
Gl. (14.35) in die Gl. (14.37) einsetzt, durchdividiert und schliefSlich den Realteil bildet.
Bricht man die Summendarstellung nach dem 5. Glied ab, dann folgt mit

 (z/2)% 2 26 28
= =1+ — 14.38
: ; (k!)? Tt 63664 T 576256 (14.38)
und
/* 2 2 26 28
I =5 1 5 A P
6= Zk'(k+1)' 2 ' "2 e 12716 T 14464 2880256
(14.39)
das Ergebnis
F. —1=Re OH'DI()(OH‘D)
) 2 T, (arp)
—R (@rp)®  (arp)*  (arp)®  (arp)®
=Re - + -
8 192 96-32  180-256
1 /rp\* 1 rp\S8
=— (=) ===+ 14.40
48(8) 2880<8)+ (14.40)
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Nimmt man die Berechnung des Skinfaktors mit der Integraldarstellung (14.36) als Refe-
renz, dann betrigt der Fehler der Approximation (14.40) im Bereich rp /6 < 1,5 weniger
als 1 %.

Mit der in [1] angegebenen asymptotischen Entwicklung der Bessel-Funktionen fiir
groBe Werte rp /8

1o () ~ — % Ly 2y 22 } d (14.41)
z) ~ —t—+t—= ..¢un .
0 V2nz 8z ' 2(82)> ' 6(82)
e’ 3 15 15-21
I (z) ~ 1——— _ = (14.42)
1) V2mz % 8z 2(82)> 6(82)° }
erhilt man fiir die Approximation das Ergebnis
I 1 3 3
R—lzR%ﬂzomm?— =R4ﬂ2+—+ + 5 + 1
2 ILi(arp) 2 4 l6arp 16 (arp)
_ 1 rp 3 36
268 4 32
(14.43)

Der Fehler gegeniiber der Berechnung mit der Integraldarstellung (14.36) liegt im Bereich
rp/8 > 3,2 unterhalb von 1 %. In dem Zwischenbereich 1,5 < rp/8 < 3,2 konnen die
Bessel-Funktionen mit der Summation (14.35) berechnet und in die Formel fiir den Skin-
faktor eingesetzt werden. Um den Fehler auch in diesem Bereich unterhalb von 1 % zu
halten, gentigt es, jeweils nur die ersten sechs Glieder der Summe zu beriicksichtigen.

Im néchsten Schritt betrachten wir den Proximityfaktor nach Gl. (4.32)

arply (arp)

D, = 2nRe
% Iy (arp)

}mnam=ﬂ+p%. (14.44)

Die gleiche Vorgehensweise wie beim Skinfaktor fiihrt bei kleinen Werten auf die Appro-
Ximation

4 6 8
11
D, = nRe (arD)z_(Oer) (arp)” 11 (arp)
8 48 192-16
_w rp\* 117 /rp\8
=5 (%) —m (F) (1445)

deren Fehler im Bereich rp/§ < 0,95 unterhalb von 1% liegt. Fiir grole Werte rp/§
ergibt sich die Nidherung
1 1 1 ) b
Dy =2mRejarp— s ——————=2n— -1 — - —, (14.46)
2 8arp 8 (arp) r
die im Bereich rp /3 > 3 unterhalb von 1% liegt. Auch beim Proximityfaktor ist die
Berechnung der jeweils ersten sechs Glieder der Summe in dem Zwischenbereich ausrei-
chend, um die Fehlergrenze von 1 % nicht zu iiberschreiten.
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Symbolverzeichnis

Generelle Bemerkungen
Die Koordinatenbezeichnungen werden steil gesetzt.

Vektoren werden durch Fettdruck und mit Pfeil gekennzeichnet, z. B. F. Thr Betrag
(Linge) wird in der Form |F| = r geschrieben.

Ein Ring im Integralzeichen kennzeichnet einen geschlossenen Integrationsweg, d. h.
Anfangs- und Endpunkt des Integrationswegs sind identisch. Beim Doppelintegral kenn-
zeichnet der Ring eine geschlossene Hiillflache.

Vektoren
0 Vektor der Lange Null
A m? 1) gerichtete Fliche A = A, i steht senkrecht auf A
Vs/m 2) Vektorpotential
dA m? vektorielles Flichenelement dA = ndA
B Vs/m? magnetische Flussdichte, (Induktion)
D As/m? elektrische Flussdichte, Verschiebungsflussdichte
E V/m elektrische Feldstirke
é Einheitsvektor, Vektor mit Betrag |€| = 1
€., 3y, ¢, Einheitsvektoren in kartesischen Koordinaten
€, €. ¢, Einheitsvektoren in Zylinderkoordinaten
H A/m magnetische Feldstirke
j A/m? (rdumlich verteilte) Stromdichte
K A/m (auf Flidche verteilter) Strombelag
M A/m 1) Magnetisierung
Am? 2) magnetisches Dipolmoment
n Normalenvektor der Lange 1,
tiblicherweise senkrecht auf einer Fliche
r m 1) Abstandsvektor vom Quellpunkt zum Aufpunkt, F = Fp — Fq
m 2) Vektor vom Ursprung (Nullpunkt) zum Aufpunkt P, T = €ér
Ip m Vektor vom Ursprung 0 zum Aufpunkt P
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ro m Vektor vom Ursprung 0 zum Quellpunkt Q

dr m differentielle Anderung des Abstandsvektors
(= vektorielles Wegelement)

S VA /m? Poyntingscher Vektor

s m gerichtete Strecke

ds m vektorielles Wegelement

Lateinische Buchstaben

A m? 1) Fliche
Vs/m 2) Betrag des Vektorpotentials
Ar nH A -Wert
a m 1) Schleifenradius
dB 2) Dampfung
a,b,c,d m Abmessungen
B Vs/m? Betrag der magnetischen Flussdichte
B, Vs/m? Sattigungsflussdichte
by m Breite des Wickelfensters
C F=As/V 1) Kapazitit

2) unbekannte Integrationskonstante
3) Kontur, Flichenberandung

Crik As/V Lagenkapazitit (zwischen der i-ten und k-ten Lage)
Ci, Cy 1/m, 1/m? Kernfaktoren
D As/m? Betrag der elektrischen Flussdichte
Dy, Dy Proximityfaktor fiir Runddraht bzw. Folie
E V/m Betrag der elektrischen Feldstirke
E() vollstindiges elliptisches Integral 2. Art
e Eulersche Konstante 2,71828. ..
Fy, Fy Skinfaktor fiir Runddraht bzw. Folie
F(O) Abkiirzung fiir eine Funktion
f Hz=1/s Frequenz
feq Hz=1/s dquivalente Frequenz
G A/V=1/Q elektrischer Leitwert
G() Abkiirzung fiir ein Integral
H A/m Betrag der magnetischen Feldstirke
h m Linge (Hohe)
1 A Gleichstrom
I,() modifizierte Bessel-Funktion 1. Art und n-ter Ordnung
i 1) Zihlindex
A 2) zeitabhdngiger Strom
J A/m? Betrag der Stromdichte

1.0 (gewohnliche) Bessel-Funktion 1. Art und n-ter Ordnung
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amn

J
K A/m
KO
Ky ()
k
L Vs/A
L, Vs/A
L Vs/A
Lix Vs/A
L;; Vs/A
[ m
M Vs/A
m
N
n
P
P, VA
P, VA
P 1/m
Py VA/m’
Q
) As
q 1/m
R V/A=Q
Ry V/A
R, A/Vs
Ry, K/W
r m
rp m
rLi m
rp m
rQ m
rs m
S
S w
T °C

S

imaginére Einheit

1) Betrag des Strombelags

2) Koppelfaktor

vollstindiges elliptisches Integral 1. Art
modifizierte Bessel-Funktion 2. Art und n-ter Ordnung
1) Zihlindex

2) Koppelfaktor

3) Abkiirzung

Induktivitéit

duBere Selbstinduktivitit

innere Selbstinduktivitit
Gegeninduktivitidt zwischen dem i-ten und k-ten Leiter
Selbstinduktivitit des i-ten Leiters

Lénge

Gegeninduktivitidt (mutual inductance), entspricht L
Abkiirzung

1) Anzahl der Windungen einer Spule

2) Anzahl der Adern bei einer HF-Litze
Zihlindex

Aufpunkt

Strahlungsleistung

Verlustleistung

Separationskonstante (Eigenwert)
Verlustleistungsdichte

Quellpunkt

Ladung

Separationskonstante (Eigenwert)
elektrischer Widerstand

elektrischer Widerstand bei Gleichstrom
magnetischer Widerstand

thermischer Widerstand

Betrag des Abstandsvektors T, r = |F| = |fp — Fq
Radius eines Runddrahts

Radius des Litzebiindels

Betrag des Aufpunktsvektors, rp = |Fp|
Betrag des Quellpunktsvektors, rq = |Fq|
Radius einer Einzelader bei einer HF-Litze
Raumkurve, Feldlinie

komplexe Leistung

1) Temperatur

2) Periodendauer = 1/f
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Tc °C Curietemperatur
T. °C Kerntemperatur
t S Zeit
U \Y 1) Gleichspannung
m 2) Umfang
u \Y% zeitabhédngige Spannung
ii Ubersetzungsverhiltnis
Vv m3 Volumen
Veo m? das durch die unendlich ferne Hiille begrenzte Gesamtvolumen
Vin A magnetische Spannung
w VAs Energie
W; m Abkiirzung, i = 1,2,3,4
w VAs/m? Energiedichte
X,Y,Z m kartesische Koordinaten
Y.() (gewohnliche) Bessel-Funktion 2. Art und n-ter Ordnung
Y, Y, Abkiirzungen
VA V/A Impedanz
Z1,22 Abkiirzungen fiir komplexe Groflen
z Anzahl der Windungen in einer Lage

Griechische Buchstaben

P Vs magnetischer Fluss

Dy Vs magnetischer Fluss durch den Kernquerschnitt

A Vs/A magnetischer Leitwert

® A Durchflutung

\ As elektrischer Fluss

o, B,8, .06, ¢ Abkiirzungen

o 1/m Skinkonstante o> = jwk

1 m 1) Dicke der Lackisolation

m 2) Eindringtiefe § = \/m

3) Tastgrad

£ As/Vm 1) Dielektrizititskonstante, (Permittivitit), e = gop&,
2) kleine Grofe |¢] < 1

£0 As/Vm Dielektrizititskonstante im Vakuum,
(elektrische Feldkonstante) o = 8,854 - 1072 As/Vm

&r Dielektrizitédtszahl, = 1 im Vakuum

[0 Zylinderkoordinate, 0 < ¢ < 27

7 Phasenwinkel

1% (f', t) \% elektrodynamisches Potential

Qe \'% elektrostatisches Potential

K A/Vm elektrische Leitfahigkeit

A W/Km thermische Leitfihigkeit
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Ags Ap
Vs/Am
o Vs/Am

Iy
Meeff

As/m’?

Q™ ©

S

1/s

< <

Indizes

SEETENE

prox

rms

skin
St
strand
X,y,Z
P, @

Qualititsfaktoren bei HF-Litzen
(absolute) Permeabilitdt, © = wu, po

Permeabilitit im Vakuum,
(magnetische Feldkonstante) o = 47 - 1077 Vs/Am

Permeabilitidtszahl, = 1 im Vakuum

effektive Permeabilitit

Winkel

Zylinderkoordinate 0 < p < 0o

(freie) Raumladungsdichte

1) Streuung, Streugrad

2) Stefan-Boltzmann-Konstante ¢ = 5,67 - 107 Wm~2K~*
Kreisfrequenz, w = 27 f

Winkelkoordinate

skalare Ortsfunktion

bezieht sich auf eine Fliche

1) den Kern (core) betreffend

2) symmetrischer Anteil (common-mode)
bezieht sich auf einen Runddraht
schiefsymmetrischer Anteil (differential-mode)
1) elektrisch (z. B. Skalarpotential oder Fluss)
2) effektive Kerngrofen

externes Feld

den Luftspalt (gap) betreffend

Zihlindizes

magnetisch (z. B. Skalarpotential)

in Richtung der Flichennormalen

bezieht sich auf den Aufpunkt

Primirseite

bezieht sich auf den Proximityeffekt

bezieht sich auf den Quellpunkt

bezieht sich auf den Effektivwert

1) Sittigung

2) Sekundirseite

3) Streu(induktivitit)

bezieht sich auf den Skineffekt

Storgrofle

bezieht sich auf eine Einzelader in der HF-Litze
in Richtung der jeweiligen Koordinate

in Richtung der jeweiligen Koordinate
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Sonstiges
Skalarprodukt
X Kreuzprodukt
A 1) Laplace-Operator
2) differentielle Anderung
u zeitlicher Mittelwert von u(r)
u Spitzenwert (Amplitude) von u(r)
u komplexe Grofie
u* konjugiert komplexer Wert von u.
|u| Betrag der komplexen Grofie u
u komplexe Amplitude (Spitzenwertzeiger)
Im{..} Imaginirteil von ..
Re{..} Realteil von ..



Sachverzeichnis

A

AL-Wert, 151

Aquivalente Frequenz, 211

AuBenfeld
Luftspalteinfluss, 381
Reduzierung, 383
Ringkernspule, 378
Stromkompensierte Drossel, 381

B
Bessel-Funktionen
Berechnung, 404

C
Curietemperatur, 159, 162

D
Designprozess, 390
Dielektrizititszahl, 46
dimensional resonances, 204
Drihte

parallel geschaltete, 58, 115
Durchflutung, 3
Durchflutungsgesetz, 9

E

Effektive Kernparameter, 148

Eindringtiefe, 73, 182

Elliptische Integrale, 29
Berechnung, 403

Energiedichte
elektrische, 45
magnetische, 19

Ersatzschaltbild
einer Spule, 307
elektrisches, 265, 271
induktives, 312

kapazitives, 316
magnetisches, 147
thermisches, 334

F
Faraday, 8
Feldverteilung
Folienwindung, 121
im Wickelfenster, 242
Ferrit, 152, 163
Leitfahigkeit, 160
Permeabilitit, 153
Sittigung, 158
Filterspule, 358
Flussdichte
elektrische, 3
magnetische, 3
Flussverdrangung, 179
Folienspule, 38
Kapazitit einer, 63
Magnetfeld, 121, 371
Verluste, 120
Frequenzabhingigkeit, 310
Funkstorspannungen, 345

G
Gegeninduktivitit, 21, 25, 265
Gegentaktstrome, 346

separate Messung, 347
Gleichfeldvormagnetisierung, 228
Gleichtaktstrome, 347

separate Messung, 347

H

Hauptinduktivitit, 265

Hochfrequenzlitze, 101
Charakterisierung, 101
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ideale, 103

Qualitdtsparameter, 111

reale, 109
Hystereseschleife, 153,201

I
iGSE, 220
Impedanztransformation, 270
Induktionsgesetz, 8
Induktivitit, 22

differentielle, 186
Induktivitdtsmatrix, 26

K
Kammerwicklung, 62
Kernfaktoren, 148
Kernpotential, 197
Kernverluste, 201
Fourier-Entwicklung, 224
Reduzierung, 238
spezifische, 203
Wirbelstromverluste, 229
Koerzitivfeldstirke, 153
komplexe Amplitude, 13
Konvektion, 333
Koordinatensysteme, 399
Koppelfaktor, 265

L
Lagenkapazitit, 50
Laplace-Gleichung, 5
Leiterschleife
kreisformige, 28
rechteckformige, 31
Linienleiter, 5
Litzewicklung
Kapazitit, 61
Verluste, 109
Luftspalt, 168, 170
AuBenfeld, 381
-reluktanz, 176
Luftspaltfeld, 243

M

Magnetische Spannung, 145
Magnetischer Dipol, 366
Magnetischer Leitwert, 145
Magnetisierungsstrom, 286
Materialgleichungen, 10
Maxwellsche Gleichungen, 10

Metallpulverkerne, 161, 163
Modellierung, 305
MSE, 211

N

Nablaoperator, 403
Nanokristalline Materialien, 162
Netznachbildung, 348

(0]

Oberflichenfeldstirke, 94
Oerstedsches Gesetz, 1
Operatoren, 402

P
Permeabilitét, 153
Amplituden-, 155, 158
Anfangs-, 153
effektive, 161, 169
reversible, 154
Uberlagerungs-, 154
Planare Spulen, 37
Poisson-Gleichung, 4
Poyntingscher Vektor, 15
Proximityeftekt, 79
innerer, 105
Proximityfaktor, 84, 89
Berechnung, 406
fiir Folien, 126
fiir ideale HF-Litze, 108
fiir reale HF-Litze, 111
Proximityverluste, 79
in Abschirmfolien, 298
in Folienwicklungen, 257, 297
in idealer HF-Litze, 107
Kerneinfluss, 250
Luftspalteinfluss, 250
Reduzierung, 139, 260, 301
Stabkernspulen, 258
Windungspositionen, 253

R

Reluktanz, 145

Remanenz, 153

Resonanzfrequenz, 308

Ringbandkerne, 162, 164

Ringkernspule
AuBenfeld, 378
Teilbewicklung, 379
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S
Sattigung, 158, 289
Sattigungsflussdichte, 159
Schirmung gegen
common-mode Strome, 355
magnetisches Feld im Auflenraum, 383
Schnittbandkerne, 237
Selbstinduktivitit, 19, 23
duBere, 24
innere, 24
Skinfaktor, 76
Berechnung, 405
fiir ideale HF-Litze, 107
fiir reale HF-Litze, 110
Skingleichung, 13
Skinkonstante, 73
Skinverluste
in idealer HF-Litze, 105
Reduzierung, 138
Stabkernspule, 377
Steinmetz-Gleichung, 206
modifizierte, 211
verbesserte verallgemeinerte, 220
Steinmetz-Koeffizienten, 206
Storausbreitung, 358
Storpegel
Reduzierung, 351
Streugrad, 269
Streuinduktivitit, 265, 274
Minimierung, 284
Streuung, 269
Stromkompensierte Drossel, 361
AuBenfeld, 381
Stromliniengleichung, 184
Subschleifen, 214

T
Temperatur

Reduzierung, 341
Transformator
Dreiwicklungs-, 271
idealer, 269
induktives ESB, 312
kapazitives ESB, 316
Schirmung, 355
Zweiwicklungs-, 263

U
Uberlagerungspermeabilitit, 154
Ubersetzungsverhiltnis, 265, 286

A\
Verschachtelung, 279, 371

w
Wirmeleitung, 333
Wiirmestrahlung, 334
Wickelkorper
rechteckformiger, 65
Wicklungskapazitit, 45
Reduzierung, 67
Wicklungsverluste
im Transformator, 289
Konvergenz, 299
Proximityverluste, 71, 139
Reduzierung, 137, 260, 301
rms-Verluste, 71, 138
Skinverluste, 71, 138
Widerstand
magnetischer, 145
ohmscher, 144
thermischer, 336

Z
Zweilagenwicklung, 51
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