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Abstract

This doctoral thesis deals with the development of an analytical model for the design of
monolithic thick film transformers for power transmission based on new LTCC (Low
Temperature Cofired Ceramics) technology.

Besides the discussion of common aspects such as low production costs, robustness, thermal
stability and high efficiency, a monolithic transformer has been successfully designed and
implemented. In this context monolithic means that the ferrite core is produced in the same
step using thick film technology. The transformer therefore is much cheaper and more
compact than comparable with a higher power density at the same time.

In this thesis a layout-based analytical solution is presented that allows the calculation of a
virtual equivalent circuit and then insertion loss as well as power data. The simulation results
are validated by measurement data from experiments on prototype transformers. As a key
result, a new gap transformer has been developed transmitting 101W for an effective input
voltage of only 20V at 502 load and an efficiency of 95.3%, a small volume of only 0.3cm?3
and a frequency of 2.5MHz. This transformer performance exceeds the expected
specifications.

With the model developed in this thesis, parameters can be varied easily and component
designs can be optimized. Some further aspects of designing planar transformers are
discussed to give a complete overview.

Zusammenfassung

Diese Doktorarbeit behandelt die Herleitung eines analytischen Modells fiir das Design
monolithischer Dickschicht-Transformatoren mit neuer Niedertemperatur-Einbrand-Keramik-
(Low Temperature Cofired Ceramics LTCC)-Technologie fiir die Leistungsiibertragung.

Neben der Diskussion genereller Aspekte wie giinstiger Herstellung, Robustheit,
Temperaturbestindigkeit und hoher Effizienz wurde ein monolithischer Transformator
entworfen und hergestellt. Monolithisch bedeutet in diesem Zusammenhang, dass der Ferrit-
Kern im selben Durchgang ebenfalls mit Dickschicht-Technologie hergestellt wird. Der
Transformator ist daher noch um einiges kostengiinstiger und kompakter als vergleichbare
Varianten bei gleichzeitig hoherer Leistungsdichte.

In dieser Arbeit wird eine analytische layout-bezogene Losung gezeigt, die eine virtuelle
Ersatzschaltung und damit sowohl die FEinfiigeddmpfung als auch die Leistungsdaten
berechnen kann. Die Simulationsergebnisse werden mit Messdaten aus Experimenten an
Prototypen validiert. Als Schliisselergebnis wurde ein neuer Platten-Transformator entwickelt
der 101W bei effektiver Eingangsspannung von nur 20V an 50Q Last mit einem
Wirkungsgrad von 95.3% und einer Baugré3e von nur 0.3cm3 bei einer Betriebsfrequenz von
2.5MHz iibertragen kann. Diese Messwerte iibertreffen die geforderten Spezifikationen.

Mit dem entwickelten Model lassen sich Parameter einfach variieren und Designs von
Bauelementen optimieren. Dariiber hinaus werden einige weitere Aspekte des Designs von
Planar-Transformatoren erdrtert um einen kompletten Uberblick zu geben.
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1 Einfithrung

In den vergangenen Jahrzehnten ist der Bedarf an mobilen elektronischen Geriten stark
angewachsen. Die Einsatzbereiche reichen dabei von so unterschiedlichen Gebieten wie der
Informations- und Kommunikationstechnologie bis hin zur Raumfahrt. Der mobile Einsatz
erfordert eine starke Miniaturisierung und eine Reduktion des Energieverbrauchs. Wihrend
bei aktiven elektronischen Bauelementen die Miniaturisierung durch den Einsatz von
hochintegrierten Schaltkreisen weit fortgeschritten ist, trifft dies fiir einige passive
Bauelemente, wie z.B. Spulen, nicht zu [1]-[3]. Bei den Transformatoren, als Bauelemente
von denen ein hoher Wirkungsgrad und eine hohe Leistungsdichte gefordert wird, ist die
Situation sogar noch schlimmer [4]-[6]. Fiir die weitere Verkleinerung und Steigerung der
Energieeffizienz von mobilen Elektronikgeriten ist die Optimierung solcher passiver
Bauelemente von grofitem Interesse.

Ein anschauliches Beispiel fiir die Bedeutung der Verbesserung passiver Elektronikbauteile
ist die Beleuchtungstechnik. Eine deutliche Verbesserung der Energieeffizienz erfordert hier
zunichst den Ubergang von den althergebrachten Glithbirnen zu Energiesparlampen. Bei
diesem aktuellen Ubergang kann mit ca. 10TWh pro Jahr Energieeinsparung bereits etwa ein
Atomkraftwerk eingespart werden. Bei LEDs (Light Emitting Diodes) sind es sogar bereits
fast eineinhalb. Der CO,-Ausstoss kann dabei ebenfalls um 6000 bzw. fast 9000 Tonnen
erniedrigt werden. Auch die Optimierung der elektronischen Vorschaltgerite (EVG) ist ein
wichtiger Punkt. Mit einer Steigerung des Wirkungsgrades um 1% lieBe sich ein weiteres
Atomkraftwerk sparen und der CO,-Ausstoss noch einmal um die zugehorige Menge
verringern [7].

So wurde dafiir im Rahmen dieser Arbeit z.B. ein Transformator gefordert der 100W Leistung
mit einem Wirkungsgrad von 95% bei einer erhohten Arbeitsfrequenz von 2.5MHz
iibertragen kann. Gleichzeitig sollte dieser bei moglichst geringer Baugroe, um ihn z.B.
direkt im Lampensockel unterzubringen, noch die Bestiickung mit oberflaichenmontierbaren
automatengerechten Bauelementen (SMD: Surface Mount Devices) zulassen.

Der Schwerpunkt dieser Arbeit liegt daher in der Optimierung der Baugréfe und
Energieeffizienz von Transformatoren. Die fiir den Optimierungsprozess zur Verfiigung
stehenden Parameter sind dabei

1. die Arbeitsfrequenz,
2. die verwendeten Materialien und

3. die Bauform des Transformators.

Dabei miissen beim  Optimierungsprozess als Randbedingungen immer die
Herstellungskosten, die natiirlich moglichst gering sein miissen, und die BaugroBe, die
moglichst klein sein soll, beriicksichtigt werden.

Die Erhohung der Betriebsfrequenz von Transformatoren ist insbesondere hinsichtlich der
Reduktion der BaugroBe entscheidend. Es konnte gezeigt werden, dass eine Erhohung der
Betriebsfrequenz bei ungefihr gleicher iibertragener Leistung und gleichem Wirkungsgrad
eine deutliche Verringerung der Baugréfe von 35cm? iiber 4cm3 [8] auf 0.3cm3 (siehe
Abbildung 1) erlaubt. Dies liegt darin begriindet, dass der benétigte Induktivitidtswert mit
steigender Frequenz fillt (siche Kapitel 4.3).
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Abbildung 1: Vergleich von Transformatoren zur Veranschaulichung der Reduktion der BaugroRe
durch Erhéhung der Betriebsfrequenz

Vom gewickelten herkdmmlichen Transformator (1) mit externem Kern (2) tiber den Stand der
Technik mit organischem Schaltungstrager (3) zum neuartigen LTCC-Transformator (4)

Hinsichtlich der verwendeten Materialien erlaubt der innovative Einsatz von Ferrit neue
Ansitze (siehe hierzu Kapitel 4). Es wird in dieser Arbeit z.B. gezeigt, wie durch den Einsatz
von Ferriten eine geniigend grofle Induktivitit fiir die angestrebte Betriebsfrequenz von
2.5MHz in einer optimierten, flachen Bauform erzielt werden kann. So konnte eine
iibertragene Leistung von 101W bei einem Wirkungsgrad von 95.3% und einer Baugrofie von
nur 0.3cm3 bei einer effektiven Eingangsspannung von nur 20V an 50Q Last demonstriert
werden. Diese Werte iibertreffen die zu Beginn der Arbeit ins Auge gefassten Zielvorgaben.

Beziiglich der Materialtechnologie bieten sich fiir den Einsatz in Transformatoren vor allem
Nieder-Temperatur-Einbrand-Keramiken (LTCC: Low Temperature Cofired Ceramics) an.
Ihre Technologie ist in der Einfachheit ihrer Teilprozesse kostensparender als die
Diinnfilmtechnologie und wird im Automobil- und Flugzeugbau bereits erfolgreich und
weitfldchig auf Grund ihrer Robustheit und geringen Anfilligkeit fiir duflere Einfliisse
eingesetzt. Auch in der Mikrowellentechnologie und bei drahtlosen Anwendungen werden ihr
groBes Potential zur Miniaturisierung und ihre guten Verlustbilanzen ausgenutzt. Dies ist vor
allem deshalb moglich, da die GroBe distributiver Schaltungselemente mit steigender
Dielektrizititszahl des umgebenden Materials fillt und sich diese bei Keramiken iiber den
Herstellungsprozess gut einstellen ldsst. Sie weist auch betridchtliche Vorteile gegeniiber dem
Standard der organischen Boards auf, wie z.B. giinstige Hochfrequenzeigenschaften, relativ
gute Wirmeleitfihigkeit und hohere Temperaturbestindigkeit. Dadurch werden insbesondere
mit den notwendigen Ferriten kompatible Prozesse moglich [9], die neue Wege im Design
erdffnen (siehe Kapitel 4).

Diese Arbeit wurde daher auch zum Teil im Rahmen eines Projekts des Bundesministeriums
fir Bildung und Forschung (BMBF), Fordernummer 03X4503B fiir die Entwicklung
neuartiger LTCC-Ferrit-Strukturen gefordert [10]-[11].

Im Allgemeinen werden beim LTCC-Prozess [12] (sieche Abbildung 2) Locher in die die
dielektrische Griinfolie gestanzt, die spiter fiir die vertikale Verbindung mit Silber-Paste
gefiillt werden, die auch fiir das Bedrucken der Fldchen verwendet wird. Die Folien werden
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Abbildung 2: LTCC-Prozess [12]

dann gestapelt, laminiert und bei etwa 900°C gesintert. Einige Zusatzstoffe wie bestimmte
Glaser halten dabei die Sinter-Temperatur unter dem Schmelzpunkt der Silber-Paste.

Eine weitere Moglichkeit fiir die Verbesserung von Transformatoren bietet die Optimierung
ihres Designs. Hierzu wurden im Rahmen dieser Arbeit verschiedene Ansitze und Entwiirfe
untersucht (siehe Kapitel 4.3). Das Ziel des Entwicklungsverfahrens war es dabei, den sehr
schnellen und effektiven analytischen Verfahren {iber verschiedene Zwischenschritte
moglichst die Aussagekraft eines Modells mit der Finiten Elemente Methode (FEM) zu geben
(siche Abbildung 3). Dadurch konnen wichtige Anderungen schnell iiberpriift, in
Zusammenhang mit den zu Grunde liegenden Formeln ein neues Verstidndnis entwickelt und
somit ein optimierter Transformator im jeweiligen GroBenraster mit gegebenen Parametern
zielgerichtet gebaut werden.

Zu Beginn dieser Arbeit (siehe hierzu Kapitel 3) gab es lediglich Formeln fiir Induktivititen
aus Vergleichen mit Messergebnissen, sowie FEM-Modelle und standardisierte
Schaltungssimulationen die ebenfalls groftenteils mit eingegebenen Messdaten durchgefiihrt
wurden [13].

Auch eine aktuelle Arbeit optimiert lediglich die spezielle Formel des Steinmetz-Modells fiir
die Ferrit-Verluste eines Transformators [14]. Das bestehende analytische Modell [15]
rechnete weiter lediglich althergebracht bei etablierten Betriebsfrequenzen der
Leistungselektronik im kHz-Bereich mit kommerziellen niederpermeablen Ferriten in
konventionellen Bauformen und mit starken Vereinfachungen in der Standardformulierung
des Vektorpotentials bei hohem Rechen- und Zeitaufwand (siehe auch Kapitel 3.2.2).

Fiir die hier geplante Optimierung des Designs und des Wirkungsgrades von Transformatoren
und die angestrebte Variation obiger Parameter musste deshalb ein neues allgemein giiltiges
Simulationsmodell mit rein analytischen Formeln [16] entwickelt werden. Mit Hilfe des
Modells sollen Transformatoren in kiirzerer Zeit und zu geringeren Kosten entwickelt werden
in dem prizise Interpretationen der Messergebnisse und Vorhersagen mit Simulationen
gemacht und somit die iterative Optimierung durch Layout, Herstellung, Vermessung und
erneutem Design verkiirzt wird (siehe auch Abbildung 3).
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Abbildung 3: Entwicklungskreislauf und Ziel der Arbeit

Dabei ist die Arbeit wie folgt gegliedert:

In Kapitel 2 werden zunichst die physikalischen und elektrotechnischen Grundlagen
dargelegt, die fiir das Verstdndnis der Vorgénge im Transformator relevant sind.

In Kapitel 3 wird der Stand der Technik der Material- und Designentwiirfe sowie
Modellierungsansitze beschrieben.

Kapitel 4 beschreibt das entwickelte Modell und die Optimierung des Transformators mit den
wichtigsten Entwiirfen.

In Kapitel 5 wird das Wesentliche des neuen Modells zusammengefasst und ein Uberblick
iiber weitere dariiber hinaus fiihrende Ansitze gegeben.



2 Grundlagen

In diesem Kapitel sollen zunidchst die physikalischen Grundlagen vorgestellt werden, auf
denen das in dieser Arbeit erarbeitete analytische Modell zur Optimierung von
Transformatoren basiert.

Generell handelt es sich hier um ein Problem der Elektrodynamik, das durch die Maxwell-
Gleichungen (siehe Kapitel 2.1) und die relevanten Materialparameter wie die elektrische und
magnetische Suszeptibilitit sowie die elektrische Leitfiahigkeit vollkommen beschrieben wird.
Die vier Maxwellschen Gleichungen beschreiben dabei die Erzeugung von elektrischen und
magnetischen Feldern durch Ladungen und Strome, sowie die Wechselwirkung zwischen
diesen beiden Feldern. Sie bilden die Grundlage der Elektrodynamik und der theoretischen
Elektrotechnik. Die Materialgrolen beschreiben die lineare Antwort eines Materials auf ein
von auB3en wirkendes elektrisches oder magnetisches Feld.

Ein generelles Problem bei der Losung der Maxwell-Gleichungen fiir eine spezifische
Konfiguration ist, dass sie auf Grund der vielschichtigen Struktur der Randbedingungen meist
nur numerisch 16sbar sind. Dies trifft insbesondere auf elektronische Bauelemente mit einer
mehr oder weniger komplexen Bauform zu.

Um dieses Problem zu umgehen, konnen die Maxwell-Gleichungen mit Hilfe von Finite-
Elemente-Methoden gelost werden, die allerdings héufig erheblichen Rechen- und
Zeitaufwand erfordern. Ziel dieser Arbeit war es deshalb, wie in der Einfiihrung beschrieben,
einem analytischen Modell moglichst die Aussagekraft einer FEM-Simulation zu geben und
durch die verwendeten Formeln ein unmittelbares Verstindnis der Vorginge im
Transformator zu entwickeln.

Es werden zuerst die Maxwell-Gleichungen eingefiihrt und anschlieBend die relevanten
Materialparameter diskutiert. Wichtig ist hierbei vor allem die Herleitung der effektiven
Permeabilitit, die am Ort der Windungen eines Transformators wirkt, aus der relativen
Permeabilitit der umgebenden Ferrite (siehe Kapitel 2.3).

2.1 Maxwell-Gleichungen

Die Maxwell-Gleichungen im Vakuum beschreiben das Verhdltnis der elektrischen und
magnetischen Felder £ und H in Form unendlich ausgedehnter Wellen als System von
Ursache und Wirkung.

In ihrer differentiellen Form (siehe Gleichung (2.1.1)-(2.1.4)) [17] mit der elektrischen und
magnetischen Feldkonstante &) und uy, sowie der elektrischen Stromdichte J lauten sie:

V=]t 06k @2.1.1)
ot
?XE:——a’u"Fl
ot (2.1.2)
V-gE=p (2.1.3)
V-u,H=0 . (2.1.4)



Hierbei ist p die elektrische Ladungsdichte, die liber die Kontinuitétsgleichung [17]

a—pN.]:o . (2.1.5)
ot

mit der elektrischen Stromdichte verkniipft ist. Die Maxwell-Gleichungen haben in der oben
gewihlten Reihenfolge folgende Bedeutung:

1. Amperesches Durchflutungsgesetz: Die Wirbel des Magnetfeldes sind an jeder Stelle
des Raumes durch die wahre Stromdichte an dieser Stelle gegeben. Die wahre
Stromdichte setzt sich aus der Leitungsstromdichte J und der zeitlichen Anderung
von D = gE zusammen, wobei die zeitliche Anderung von D auch als Verschiebungs-
stromdichte bezeichnet wird (siehe Gleichung (2.1.1)).

2. Faradaysches Induktionsgesetz: Jede Anderung des H-Feldes fiihrt zu einem
elektrischen Gegenfeld. Die Wirbel des elektrischen Feldes sind an jeder Stelle des
Raumes gleich der Abnahmegeschwindigkeit der Flussdichte (siehe Gleichung
(2.1.2)).

3. Coulomb-Gesetz: Das elektrische Feld ist ein Quellenfeld. Die elektrische
Ladungsdichte p ist die Quelle des elektrischen Feldes. Die Linien des wahren
Stromes sind immer in sich geschlossen (siehe Gleichung (2.1.3)).

4. GauBsches Gesetz: Das Feld der magnetischen Flussdichte ist quellenfrei. Es gibt
keine magnetischen Monopole. Die Feldlinien der magnetischen Flussdichte sind
deshalb immer in sich geschlossen (siehe Gleichung (2.1.4)).

Die Maxwellschen Gleichungen bilden zusammen mit den im nichsten Abschnitt
vorgestellten Materialgleichungen der Elektrodynamik und der Kontinuititsgleichung, welche
z.B. die Ladungserhaltung definiert, das Fundament der elektrodynamischen Feldtheorie. Die
Materialgleichungen gelten in der allgemeinen Form sowohl fiir den leeren Raum als auch fiir
mit Materie ausgefiillte Raumbereiche.

2.2 Materialgleichungen der Elektrodynamik

Die Materialgleichungen der Elektrodynamik beschreiben die Antwort von Materie auf
dullere elektromagnetische Felder im Rahmen der Theorie der Elektrodynamik [17]. Sie
bestehen fiir ruhende Medien aus den Gleichungen:

P=e,y, E (2.2.1)
M= Yoo H (2.2.2)

Hierbei ist P die durch ein elektrisches Feld in einem Medium induzierte Polarisation und M
die durch ein magnetisches Feld induzierte Magnetisierung. Diese GroBen sind mit den
jeweiligen Feldern iiber die elektrische und magnetische Suszeptibilitit ¥ ., verkniipft.

Die Suszeptibilititen sind im allgemeinsten Fall Tensoren 2. Stufe, die von der Frequenz und
vom Wellenvektor abhéngen. In isotropen Medien, wie sie in dieser Arbeit betrachtet werden,
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konnen allerdings skalare GroBen verwendet werden. Wegen des kleinen Wellenvektors k
elektromagnetischer Wellen im Vergleich zur Ausdehnung der 1. Brillouin-Zone von
Festkorpern, kann man ferner den Grenzfall k ~0 verwenden und die Suszeptibilitdten als
nur frequenzabhéngige skalare Gré8en behandeln.

Aufgrund der durch das elektrische bzw. magnetische Feld induzierten Polarisation P bzw.
Magnetisierung M [17] erhilt man fiir die dielektrische Verschiebung bzw. die magnetische
Flussdichte in einem Medium folgende Zusammenhénge:

D=gE+P=¢gE+e,y,E=¢,(1+y,)E=¢£¢E (2.2.3)

B =y, (FI +M): My (Fl +;(magljl): M (1+,1’mag )Fl =puH . (2.24)

Hierbei sind ¢, = 1 + o, und u, = 1 + Yuq, die relative Permittivitdt und Permeabilitéit des
Mediums. Die Permittivitidt und die Permeabilitit sind im Allgemeinen komplexe Grofien,
wobei der Imaginirteil die Verluste im Medium charakterisiert.

Fiir Materialien, die elektrischen Strom leiten, gilt ferner das Ohmsche Gesetz mit dem
Tensor der elektrischen Leitfdhigkeit o[17]:

(.
Il

B

my

(2.2.5)

Fir Materialsysteme, die aus mehreren Komponenten mit unterschiedlichen
Materialparametern bestehen, miissen an den Grenzflichen zwischen den verschiedenen
Materialien Stetigkeitsbedingungen beriicksichtigt werden. Diese Stetigkeitsbedingungen
werden bei der Entwicklung der in dieser Arbeit vorgestellten Simulationsmodelle ausgenutzt
(siehe Kapitel 4).

Wichtig sind hierbei insbesondere die Stetigkeitsbedingungen [17] fiir die Normal- und
Tangentialkomponenten der magnetischen Flussdichte B,; ,» bzw. des Magnetfeldes H,; 2:

B, =B, (2.2.6)

H,=H, . (2.2.7)

Diese Bedingungen bewirken, dass die magnetischen Feldlinien an einer Grenzfldche
gebrochen werden, wenn sich zwei aneinander grenzende Schichten in der relativen
Permeabilitit unterscheiden (siehe auch Kapitel 4.1.3).

Mit den obigen Gleichungen ist ein Transformator bei bekannten Materialparametern und
geometrischen Abmessungen vollstindig beschreibbar. Allerdings ist eine analytische Losung
der Gleichungen aufgrund der komplexen Randbedingungen meistens sehr schwierig.
Deshalb muss héufig auf eine numerische Losung mittels der Methode der Finiten Elemente
zuriickgegriffen werden. Die Ergebnisse dieser zeit- und rechenaufwendigen Verfahren
konnen wiederum in vereinfachte Schaltkreismodelle und schlielich in eine analytische
Losung einflieBen.
7



Weiter ist noch der Einfluss von Luftspalten auf den Betrag der magnetischen Flussdichte B
im Transformator von Bedeutung und soll im Folgenden erarbeitet werden.

2.3 Entmagnetisierungseffekte

An Oberflichen von Festkorpern treten elektrische Ladungen und Strome auf, die zu
Depolarisations- und Entmagnetisierungseffekten fithren. Dadurch werden die von auflen
angelegten Felder E, und H, um die entsprechenden Depolarisations- und
Entmagnetisierungsfelder abgeschwicht. Mit dem Faktor N, gilt fiir die effektiv wirkenden
Felder E, und H, [18]:

&=&—M§é 2.3.1)
H =H —N,M . (2.32)

Fiir unsere Betrachtungen werden vor allem Entmagnetisierungseffekte eine Rolle spielen. So
werden z.B. Messungen der relativen Permeabilitit ferritischer Materialien {iblicherweise an
Ringkernen durchgefiihrt, da in diesen eine nahezu konstante und komplett im Kern
verlaufende magnetische Flussdichte vorliegt. Ein Luftspalt, wenn auch nicht absichtlich
eingefiigt, sondern vielmehr durch Risse oder Porosititen verursacht, bedingt eine
betragsmifige Verminderung des angelegten magnetischen Feldes H, um den Faktor N M
auf das effektive im Festkorper wirkende Feld H, [18].

Mit Hilfe von Gleichung (2.2.4) konnen Entmagnetisierungseffekte in Form einer effektiven
Permeabilitit p, berlicksichtigt werden [18]. Letztere ergibt sich aus der relativen
Permeabilitit u, des ferritischen Materials des Ringkerns als:

iziwd[l_ij | 233)
He M, H,

Der Faktor N, hingt von der Geometrie des betrachteten Festkorpers ab. Es gilt N, = O fiir
einen unendlich langen Zylinder mit Feld parallel zur Zylinderachse und N; = 1 fiir eine
unendlich ausgedehnte diinne Scheibe mit Feld senkrecht zur Scheibe. Fiir Fille zwischen den
Extremen approximiert man iiblicherweise die Form der Probe mit einem Ellipsoid. In diesem
Fall kann dann N, aus dem Verhiéltnis r, der grof3en zur kleinen Achse des Ellipsoids wie folgt
berechnet werden [18]:

In(2r,)-1

e

(2.3.4)

Fiir uns von groferem Interesse ist die Reduktion der relativen Permeabilitit durch einen
schmalen waagrechten Einschnitt senkrecht zur Richtung der Magnetfeldlinien, z.B. durch
den endlichen Abstand zweier Ferrit-Platten, die ober- und unterhalb der Querschnitte der
Spulen eines Transformators liegen (siehe Kapitel 4). Dabei wird das Problem als ein
Ringkern des Gesamtumfangs ¢ angesehen, der den Fluss perfekt gebiindelt fiihrt und eine
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kleine Liicke der Linge af hat. Da af als sehr klein angenommen wird, kann man davon
ausgehen, dass die Querschnittsfliche der Liicke A; gleich der Querschnittsfliche des Ringes
A, ist. Wenn das Toroid nun n/ Ampere-Windungen trigt, dann gilt nach dem Ampereschen
Gesetz [18]

n-1=§Hdl=H, ((1-a)+Haol=H/ (2.3.5)

mit den Feldern H,, im Material des Ringkerns und H; im Luftspalt. Unter der Annahme, dass
der Fluss entlang des Pfades konstant bleibt, kann man davon ausgehen, dass gilt

B,A,=B,A =B.A, (2.3.6)

m--m

wobei mit den vorherigen Definitionen wieder

Aziw{l_ij 237)
He H, U,

und fiir kleines a auch a = N, gilt. Hierbei sollte a weiterhin klein im Vergleich zu 1/u, sein,
da sonst die hohe Permeabilitit einiger Keramiken nicht mehr zum Tragen kommt.

Damit ist auch fiir waagrechte Einschnitte der Zusammenhang zwischen der effektiven
Permeabilitit und der relativen Permeabilitit der Ferrite in Abhéngigkeit des Faktors o der
Liicke gegeben.

Im Folgenden soll nun auf den Stand der Technik zu Beginn der Arbeit eingegangen werden.



3 Stand der Technik

Bevor auf das im Rahmen dieser Arbeit entwickelte Modell zum Design und zur Optimierung
von Transformatoren eingegangen werden soll, sollen zunéchst einmal aktuelle Ansédtze und
Entwicklungen im Material- und Modellbereich diskutiert werden.

Zuerst soll auf die miteinander vernetzten Material- und Designkonzepte eingegangen
werden. Dabei soll zundchst auf die generellen Moglichkeiten der Materialien und
anschlieend der Designs eingegangen werden. Dies wird jeweils fiir die Schaltungstriger
und anschlieBend auch fiir die Ferrite betrachtet. Hierbei erdffnet neben dem weit verbreiteten
Standard organischer Schaltungstriger vor allem die LTCC-Technologie neue Mdoglichkeiten.
Ihre iiblichen Kennwerte sollen im Folgenden genannt werden. Ferner wird auf die
Entwicklung bei den notwendigen Ferriten und deren spezifische Vor- und Nachteile
eingegangen werden. Hierbei steht immer die Reduktion der Baugrofe durch Erhohung der
verwendeten Frequenzen in den unteren MHz-Bereich im Vordergrund, im Gegensatz zu den
Frequenzen des kHz-Bereichs die in der heutigen Leistungselektronik {iblicherweise
verwendet werden. In diesem Zusammenhang spielen die spezifischen Eigenschaften der
neuen Materialien im unteren MHz-Bereich eine bedeutende Rolle.

Danach sollen die zu Beginn der Arbeit verfiigbaren Modellierungsansitze rekapituliert
werden. Ausgehend vom allgemeinsten Fall der Berechnung mit Biot-Savart, hergeleitet aus
den Maxwell-Gleichungen, sollen die Schwierigkeiten komplizierter Strukturen dargelegt
werden. AnschlieBend wird auf bekannte Losungsversuche wie einfache Formeln fiir
Induktivitidten, Weiterentwicklungen bekannter Formeln fiir die Abschitzung von Verlusten
und einfache theoretische Berechnungen bekannter Konfigurationen eingegangen. Schlieflich
sollen auch einige aktuelle Entwicklungen im Transformator-Design besprochen werden.
Dabei soll vor allem herausgearbeitet werden, dass die Entwicklung des in dieser Arbeit
vorgestellten neuen Modells auf Grund der neuen Zielsetzungen und Weiterentwicklungen im
Frequenz- und Materialbereich nétig war.

3.1 Material- und Designkonzepte

Bevor auf einzelne Konfigurationen eingegangen werden soll, sollen zunichst einmal die
Anforderungen an die einzelnen Parameter dargelegt werden. Es kommt dabei vor allem auf
die Werte bei der vorgegebenen Frequenz von 2.5MHz an.

Die wichtigste dielektrische Kenngrofle der Messung ist die relative Permittivitit. Sie wird in
Kondensator-Messungen bestimmt und sollte moglichst gering sein um die stdrenden
parasitidren Kapazitdten moglichst gering zu halten (siehe auch Kapitel 4).

Die wichtigste magnetische Messgrofe ist die relative Permeabilitdt. Hier ist zu beachten,
dass fiir ferromagnetisches Material, im Gegensatz zu z.B. Paramagneten, normalerweise kein
linearer Zusammenhang zwischen Magnetisierung und angelegtem Feld besteht. Die
Magnetisierung ist bei diesen Materialien im Allgemeinen sogar von der Vormagnetisierung
abhingig.

Die Permeabilitiit u entspricht weiter der Steigung dB/dH. Auf Grund der magnetischen
Sittigung, sowie der magnetischen Remanenz, ist die Permeabilitit nicht konstant, sondern
lediglich in Teilabschnitten niherungsweise linear. Es wurden daher Uberlegungen angestellt,
aus der Vielzahl der Definitionen eine universelle Darstellung der Permeabilitiit zu gewinnen.
Eine mogliche Form dieser Darstellung wire die Differentielle Permeabilitét als Funktion der
Feldstirke H und der Anderungsgeschwindigkeit der Feldstirke dH/dz. Mit dieser Regelung
wire die Permeabilitit nicht nur, wie heute {iblich, eine Information iiber den ganz
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bestimmten Betriebsfall, sondern wiirde die Funktion der Feldstirke H wund die
Vorbeanspruchung des Materials beriicksichtigen [17].

Eine konkrete umfassende Formel fiir die Abhingigkeit der Permeabilitiit ist normalerweise
nicht gegeben. Man teilt daher zur Klassifizierung allgemein in Bereiche der Linearitit und
Nichtlinearitdt, Homogenitit und Inhomogenitét, sowie Isotropie und Anisotropie ein. Fiir
gegebene Linearitidt, Homogenitéit und Isotropie kann als Proportionalititskonstante wieder
der frequenzabhingige Skalar der relativen Permeabilitit an Stelle des Tensors der
magnetischen Suszeptibilitit verwendet werden (siehe auch Kapitel 2.2).

Im Fall der sogenannten Neukurve der Hysterese (vgl. auch Abbildung 10-11 in Kapitel
4.1.2), besteht jedoch ein linearer Zusammenhang zwischen dem angelegten magnetischen
Feld und der magnetischen Flussdichte. Hier kann daher auch wieder an Stelle des Tensors
der magnetischen Suszeptibilitit der frequenzabhingige Skalar der relativen Permeabilitit als
Proportionalititskonstante verwendet werden.

Dieser wird in Ringkern-Messungen bestimmt (siehe auch Kapitel 4.1.1) und sollte moglichst
groB sein um eine ausreichende Induktivitit fiir die Ubertragung bei der Zielfrequenz zu
gewihrleisten (siehe auch Kapitel 4). Danach kommt noch den magnetischen Verlusten
Bedeutung zu, wobei gezeigt werden wird, dass die magnetischen Verluste in den hier
vorstellen neuen Designs gegeniiber den Leitungsverlusten in den Hintergrund treten (siche
Kapitel 4). Thre Messung wird ebenfalls an Ringkernen sowie einfachen mit LTCC
realisierten Strukturen durch gefiihrt (siehe auch Kapitel 4.1.1-4.1.2).

Im Folgenden soll auf die Entwicklung der Materialien eingegangen werden, die diese Werte
zur Verfiigung stellen sollen.

3.1.1 Material-Entwicklung

Im Materialbereich wurde bisher bei Transformatoren hauptsichlich auf organische Boards
gesetzt, da diese durch eine giinstige Herstellung und einfache Prozesse glidnzten [19]. Die
LTCC-Technologie besitzt jedoch wie bereits erwihnt vor allem zu hoheren Frequenzen und
Temperaturen die besseren Eigenschaften (siehe Kapitel 1). Die dadurch moglichen
kompatiblen Prozesse mit den notwendigen Ferriten [9] erdffnen die hier ausgefiihrten neuen
Wege im Design (sieche Kapitel 4). Ein Richtwert fiir die relative Permittivitit kommerzieller
keramischer Standard-Tapes wie z.B. des in dieser Arbeit verwendeten DuPont-Tapes ist 7.8
[20].

Bei den Ferriten fand eine gro3e Entwicklung statt und es wurden z.B. Ba-Hexa-Ferrite dem
Mikrowellenbereich zuginglich gemacht [21]-[23].

CuNiZn-Ferrite sind aber durch ihre bessere Prozessierbarkeit bei Standard-Atmosphire und
hohere Performance bis zu einigen 10MHz fiir diese Arbeit von noch groflerem Interesse [24].
Relative Permeabilitdten von bis zu 400 bei 100kHz [25], 200-300 bei 3MHz [26] und 200 bei
4 MHz [27]-[28] konnen mit bereits kommerziell erhéltlichen Tapes erreicht werden.

Mit der Frequenzwahl im unteren MHz-Bereich ist MnZn-Ferrit die iibliche Wahl fiir
Anwendungen in der Leistungsschaltelektronik. Es zeigt sogar noch hohere relative
Permeabilititen von bis zu 500 und eine hohere magnetische Sittigung [10]-[11]. Die
Nachteile sind schwierigere Prozessierbarkeit unter stindiger Kontrolle der Partikelgrofle, der
Menge der Sinter-Additive und des Sauerstoff-Partial-Drucks wihrend der Sinterung [29]-
[34] sowie ein um eine GroBenordnung geringerer spezifischer DC-Widerstand von nur
einigen QQm.
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Heutzutage werden in der Leistungsschaltelektronik hauptsédchlich kommerzielle CuNiZn-
und MnZn-Ferrite verwendet [35].

Als nichstes soll auf die Entwicklung im Design-Bereich eingegangen werden.

3.1.2 Design-Entwicklung

Im Design-Bereich werden verschiedene Ansitze verfolgt die im Folgenden ausgefiihrt
werden sollen. Fiir die hohen Frequenzen von bis zu 300GHz des Mikrowellenbereichs sind
niitzliche Impedanzen mit sehr geringen Induktivititen von nur einigen nH verbunden. Man
versucht diese sehr kleinen Komponenten unter anderem dadurch auf z.B. Silizium zu
integrieren, dass man die Spulen vom verlustreichen Substrat trennt, in dem man entweder
einen Teil des Substrats unter der planaren parallel angeordneten Spule wegitzt [36] oder die
Spulen gar in die Vertikale verdreht [37]. Eine weitere Moglichkeit, die induzierten
Verluststrome im Substrat zu verringern, ist die Verwendung einer Reihe von Kanélen hohen
Aspektverhiltnisses. Diese werden fiir die sehr flachen und breiten Spulenwindungen in das
Substrat geétzt und mit einem dielektrischen Material gefiillt [38]. Dieses fungiert dann als
neues verlustirmeres Substrat und die Stabilitit der Struktur bleibt erhalten.

Alternativ wurde auch hier Keramik als verlustarmes Substrat in einer nicht auf dem Chip
angebrachten Losung gewihlt. Da diese passiven Komponenten einen wichtigen Teil des
Boards ausmachen und zusammen mit den aktiven eine funktionelle Einheit bilden, wurde der
Begriff des kombinierten Systems (SiP: System in Package) geprigt. Dieser bezeichnet den
Zwischenschritt zwischen einer Losung komplett auf dem Chip (SoC: System on Chip) und in
reiner gedruckter Mehrlagenschaltungselektronik (PCB: Printed Circuit Board).

In der herkommlichen Leistungselektronik hingegen sind die Strome und Induktivititen
gewoOhnlich hoher und die Frequenzen entsprechend des Standards verbreiteter Anwendungen
niedriger. Sie liegen typischerweise bei einigen kHz [39]. Die Integration findet hier
hauptsédchlich iiber gedruckte Schaltkreise (PCB) mit geeigneten Ferriten, z.B. Lagen aus
Ferrit-Polymer-Verbindungen [15] und galvanisierten NiFe-Lagen [40] statt, mit denen z.B.
ein 60W-Transformator und DC-DC-Wandler realisiert werden konnten. Um die Kopplung
zwischen den Windungen zu erhohen und die Leckfliisse zu verringern, wurde die Einbettung
in zusitzliche gedruckte dielektrische Schichten empfohlen, (siehe auch Kapitel 4.1.3) [41]-
[43]. Diese konnen auch zusitzlich durch ihren hohen spezifischen Widerstand niedrige
spezifische Widerstinde der Ferrite kompensieren (siehe auch Kapitel 4.1.3).

Eine Erhohung der Betriebsfrequenz auf etwa 2.5MHz, natiirlich im Zusammenspiel mit den
neuartigen Ferriten und den neuen Designansitzen, ermdglichte jedoch neue Malstibe
hinsichtlich der Baugrée und Performance (sieche Kapitel 4).

Bei organischen Schaltungstrigern und auch der LTCC-Technologie wurde bisher auf
herkommliche Ferrit-Kerne in ,,E“- und ,I-Form gesetzt die getrennt hergestellt, gepresst,
geklebt oder laminiert und nachtriglich durch Locher auf einen Schaltungstriger aufgesteckt
und fest geklammert wurden (siehe Abbildung 4 und vgl. auch Abbildung 18 in Kapitel 4.2)
[44]-[49]. Eine optimale Ankopplung wird dabei durch Ausfiillen der Windungsquerschnitte
zu 70% gewihrleistet, da ein weiteres Fiillen nur die Leck-Induktivititen verstirken wiirde
[50] (siehe auch Kapitel 4.1.3). Auch der mehrfache Nutzen herkommlicher Ferrit-Kerne, die
sogenannte funktionelle Integration, ist hier ein Ansatz zur GréBen- und Kostenverringerung
[51].
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Ferrit E-Kern

Ferrit I-Kern

Abbildung 4: Schema eines Transformators mit aufgestecktem E-I-Kern

Querschnitt der Frontalsicht auf einen Schaltungstrager (blau) mit Windungen (grau) und Ferrit-Kern

Weiter wurden Ansitze verfolgt den Kern durch Fiillen von gestanzten Liicken im
dielektrischen Board mit Ferrit-Paste oder -Pulver und auflegen der oberen und unteren I-
Teile zu realisieren [52].

Ergebnisse des analytischen Modells fiihrten jedoch zu neuen Ferrit-Designs, die Volumen
und damit Herstellungsaufwand und Kosten des Ferrits reduzieren und damit dariiber hinaus
die Effizienz des Bauteils steigern konnten (siehe Kapitel 4).

Auf die in dieser Arbeit verwendeten Materialparameter sowie deren Herkunft soll in Kapitel
4.1 weiter eingegangen werden, wobei von festen wiederholt gemessenen Werten resultierend
aus wiederholbaren Prozessen mit korrekt angepassten Materialien ausgegangen wurde [10].
Diese dienten als Grundlage der vorgenommenen Optimierungs- und Designprozesse fiir
Transformatoren.

Neben diesen vorab bekannten Material- und Designkonzepten sollen im Folgenden auch
Modellierungsansitze besprochen werden.

3.2 Modellierungsansitze

Bevor auf die einzelnen bekannten Formeln und Ansitze eingegangen wird, soll zunichst die
Ausgangssituation beschrieben werden.

Danach soll zuerst auf einzelne Formeln und implementierte Standard-Losungen in Software
und dann exemplarisch auf eine aktuelle Verlust-Rechnung und das einzige bestehende
analytische Modell fiir Planar-Transformatoren eingegangen werden.

3.2.1 Allgemeine Einfiihrung

Im allgemeinsten Fall kann ein solches Problem eines Transformators als die Kopplung
zweier Leiterschleifen betrachtet werden. Eine Leiterschleife kann sehr einfach nach Biot-
Savart beschrieben werden. Dies kann aus den Maxwell-Gleichungen (siehe Kapitel 2.1)
hergeleitet werden. Dazu werden die Retardierungseffekte vernachlidssigt und der zeitlich
konstante Fall in Form der Magnetostatik betrachtet. Damit folgt dann die Poisson-Gleichung
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fiir das Vektorpotential A(r) [17] am Ort r
AA(r)=—u,J (r) (3.2.1)
mit der Losung bezogen auf den Ort r”:

_ Mo 33 'J(r') 2.2
A(r)—47[J.dr|r_r'| . (3.2.2)

Damit folgt fiir die magnetische Flussdichte [17]:

B(r)=VxAlr)=22 | d3r'Vx[Mj : (3.2.3)
A |r— r'|

Mit Hilfe der Formeln

Vx(d)=g(VxJ)-Tx(Ve) (3.2.4)

fir die Anwendung des rot-Operators auf ein Produkt aus skalarer Funktion und
Vektorfunktion und

V(,/):V( ! j: ror (3.2.5)

1 - |13
r—r |r—r|

folgt Biot-Savart, unter Beriicksichtigung, dass im Integral der rot-Operator nur auf die
Variable r und nicht auf r’' wirkt zu [17]:

B(r)=*o [r(mx"= r; av' . (3.2.6)
4z |r— r'|

Die differentielle Form [17] ist jedoch geldufiger und eignet sich sehr gut fiir die
Interpretation. Ein Stromleiter der infinitesimalen Lénge df am Ort r’, der von einem Strom [
durchflossen wird, erzeugt am Ort r die magnetische Flussdichte dB(r):

r—r

dB(r) =20 1o x

. (3.2.7)
4z |r - r'|3

Die gesamte magnetische Flussdichte B(r) ergibt sich durch Aufsummieren aller vorhandenen
infinitesimalen Stiicke. Das entstehende Wegintegral kann man unter Benutzung von

1dl =Jav (3.2.8)
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in ein Volumenintegral umformen welches wieder obiges Ergebnis liefert (sieche Gleichung
3.2.6)) [17].

Bei bekannter Form der Leiterschleife kann also B(r) berechnet werden. Mit bekanntem B(r)
kann dann der Fluss @ durch die Schleife bestimmt werden, wodurch sich iiber

®=LI (3.2.9)

der Schleife die Induktivitit L zuordnen ldsst [17]. Ist die Schleife von Material der relativen
Permeabilitit u, verschieden von 1 umgeben, so muss dies bei Berechnung von B(r) natiirlich
beriicksichtigt werden. u, kann im allgemeinsten Fall ebenfalls vom Ort r abhiingen, wenn das
umgebende Material variiert, sowie von der Frequenz und der Magnetfeldstirke. Dadurch
wird die Berechnung in den meisten Fillen schwierig. Einfache Geometrien wie einzelne
Leiterschleifen konnen analytisch berechnet werden, komplizierte Strukturen miissen jedoch
mit numerischen Berechnungen wie der Finiten Elemente Methode berechnet werden.

Im Folgenden soll auf diese Berechnungen eingegangen werden.

3.2.2 Aktuelle Berechnungen

Auf Grund dieser Problematik der Berechnung komplizierter Strukturen gab es zu Beginn der
Entwicklung dieser Arbeit viele meist aus Vergleichen mit Messdaten entwickelte Formeln
fiir Induktivitédten [17]. Diese waren hiufig fiir spezielle Aufbauten gedacht, wie z.B. planarer
Luftspulen [53] sowie in ferromagnetischen Substraten homogen eingebetteter Spulen [54].
Die Permeabilititen wurden iiblicherweise bei sehr hohen Frequenzen des GHz-Bereichs der
Telekommunikation [55] oder auch fiir DC-DC-Wandler [56] bestimmt, nicht jedoch im
MHz-Bereich.

Auch Schaltungssimulationen wurden grofitenteils mit in den Schaltungselementen
eingetragenen Messdaten durchgefiihrt [57]-[66]. Simulationen mit der Finite Elemente
Methode [67] konnten jeden erdenklichen Aufbau, wenn auch mit sehr groem Zeitaufwand
berechnen [13].

Dadurch wurden jedoch eine direkte Optimierung und ein generelles Verstindnis fiir die
Vorginge im Transformator nicht ermdglicht. Es konnte lediglich, wie bei einem
experimentellen Entwurf, nach der Auswertung der Ergebnisse ein neues Design und eine
neue Simulation gemacht werden.

Dies hat sich auch fiir den momentanen Stand nicht geéindert. Es wurden jedoch einige
weitere Ansétze zur Berechnung und vereinfachte Modelle verfolgt.

Eine aktuelle Veroffentlichung entwickelt z.B. die Formel fiir die Ferrit-Verluste eines
Transformators des Steinmetz-Modells weiter [14]. In diesem Modell werden die Ferrit-
Verluste eines Transformators als Funktion der Frequenz und der magnetischen Peak-
Flussdichte beschrieben (sieche auch Kapitel 4). In dieser Veroffentlichung werden die
Exponenten und Koeffizienten dieser Abhingigkeiten zusitzlich um die Einfliisse der
Temperatur und der Gleichstrom-Vormagnetisierung erweitert. Dadurch wird der Fit an die
Materialkurve der spezifischen Volumen-Verluste iiber der magnetischen Peak-Flussdichte
verbessert (vgl. auch Abbildung 20 in Kapitel 4.2.3).

Das bestehende aktuelle analytische Modell [15] versucht iiber die Annahme nur einer
Ausbreitungsrichtung des magnetischen Feldes einen herkdmmlichen Transformator im
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schichtweisen Aufbau zu berechnen. Dabei wird im Querschnitt der Windungen nur eine
vertikale Ausbreitung und innerhalb der aufliegenden Ferrit-Teile nur eine horizontale
Ausbreitung zugelassen.

Es wird jedoch lediglich althergebracht mit bei iiblichen Betriebsfrequenzen der
Leistungselektronik im kHz-Bereich gemessenen relativen Permeabilititen niederpermeabler
Ferrite in konventionellen Bauformen gerechnet. Daher wird auch nur die Baugrofe des
bekannten Konzepts durch Berechnung der Verteilung des magnetischen Flusses im
Transformator iiber das Vektorpotential und daraus folgender Abschitzung der Induktivitit
und der Verluste optimiert. Bei einer Frequenz von 100kHz wurden 60W iibertragene
Leistung bei 82% Wirkungsgrad und einer Baugréfe von 17.6cm3 erreicht.

Mit diesem Ansatz kann ebenfalls kein tieferes Verstidndnis generiert werden und keine
allgemeine Optimierung und Weiterentwicklung hin zu neuen Strukturen mit neuen Methoden
statt finden. Weiter ist durch die aufwindigen Berechnungen, die teilweise Losungen
komplizierterer Gleichungen mit mathematischer Software wie MATLAB ermitteln miissen,
ein hoher Rechen- und damit auch Zeitaufwand als weiterer Nachteil zu nennen.

In dem hier vorgestellten Ansatz wird jedoch eine allgemein giiltige exakte rdumliche
Verteilung der magnetischen Flussdichte betrachtet (siehe Kapitel 4.2). Die hier vorgestellte
und sehr schnelle rein analytische Losung kann in Minuten jede mdogliche Transformator-
Konfiguration bei jeder Frequenz komplett charakterisieren und optimieren.
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4 Transformator-Entwicklung

Das hier vorgestellte analytische Modell zum Design von Planar-Transformatoren wurde
durch Einfluss verschiedener Voriiberlegungen entwickelt, die spitere Konzepte und
Entwicklungen nach sich zogen. Zielsetzung war es ein Modell zu entwickeln mit dem
Vorhersagen und folglich auch Optimierungen méglich sind. Diese vereinfacht das Design
und macht die sonst iibliche iterative Entwicklung aus Konzept, Herstellung, Messung und
Angleichung des Konzepts unnétig.

Generell miissen Materialeigenschaften und Modellierungsansitze die Arbeitsfrequenz und
den Aufbau des Transformators betreffend auf noch nicht dagewesene Art und Weise
innovativ und ergidnzend kombiniert werden, um die geforderten Werte erreichen zu konnen.

Zunichst soll auf die Voriiberlegungen eingegangen werden, die einen Transformator in
diesem GroBenbereich ausmachen. Anschlieend soll die Entstehung des Modells erldutert
werden, um dann iiber die verschiedenen Ideen zum endgiiltigen Entwurf zu kommen und
schlieBlich einen Ausblick auf weitere Optimierungsmoglichkeiten und Anwendungen zu
geben. Als erstes werden die Eigenschaften der LTCC-Ferrite und einfacher mit ihnen
realisierter Strukturen dargestellt. Danach folgt der prinzipielle Aufbau eines LTCC-
Transformators mit Moglichkeiten der Groenreduzierung und der Form der Kern-Struktur im
Zusammenhang mit der GroBe der magnetischen Flussdichte, ausgehend von der Sittigung
des verwendeten Ferrits.

Von verschalteten kleineren Einheiten herkommlicher Bauweise mit separatem E-I-Kern iiber
homogene, komplett in Ferrit oder ein Dielektrikum eingebettete Strukturen bis hin zum
neuartigen hybriden Platten-Transformator werden verschiedene Konzepte betrachtet, um
anschliefend an Hand des analytischen Modells die einzelnen Parameter zu bestimmen und
beziiglich der Kleinsignal- und Leistungsdaten mit Messdaten zu validieren.

4.1 Voriiberlegungen

Zunichst muss man sich die verfiigbaren Materialparameter vergegenwirtigen, die aus der
Erhohung der Frequenz auf 2.5MHz und der gleichzeitigen Verwendung der LTCC-
Technologie zusammen mit den neuartigen notigen Ferriten resultieren. Ferner miissen die
festen GroBen bestimmt und mit Werten fiir eine Abschitzung fiir die neuen Bauformen
versehen werden. Danach kann man an Hand einfacher Strukturen die wesentlichen
Eigenschaften bestimmen und diese durch weitere Uberlegungen zur endgiiltigen komplexen
Bauform ergéinzen. Diese gewonnen Erkenntnisse gehen dann in die Generierung des Modells
und die Optimierung ein.

4.1.1 LTCC-Ferrite

Die relevanten magnetischen Eigenschaften der LTCC-Ferrite (siche Abbildung 5-7) werden,
wie bereits erwihnt, an Hand maschinell zu Ringkernen geformten gesinterten Mehrlagen-
Strukturen bestimmt, da das magnetische Feld praktisch vollstindig im Ringkern verlduft
[68]. Die Kleinsignal-Permeabilititen werden mit Hilfe einer kommerziellen Impedanz-
Analyse in Standard-50Q-Umgebung gewonnen [10]. Die komplexe Impedanz Z ist dabei aus
dem Real- und Imaginidrteil Z° und Z’’ mit der imagindren Einheit i bzw. dem
Leitungswiderstand R, der Induktivitéit L, und der Frequenz f gegeben [17] durch

Z=Z7%+Z"=R, +i2afL, . (4.1.1)
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Dabei wird die iibliche Serien-Ersatzschaltung fiir die Ringkernspule und die bekannte
Beziehung zwischen ihrer Induktivitit mit N, Windungen und der relativen Permeabilitét
ihres Ringkerns bzw. dessen Real- und Imaginérteil 4’ und u’’ (siehe Abbildung 5) mit
innerem und duBlerem Ringkernradius 7; , und Ringkernhohe A verwendet [17]:

ﬂo(ﬂ'—iﬂ")hln(7 j
[ =N? h

4.12
rk rk 271_ ( )
= 21z 4.1.3)
27N thoh ln(%j
1
22(2"-R,) 4.1.4)

ﬂ”: i
2;ng3ky0h1n(% )
1

Bei der Synthese wurde fest gestellt, dass die Eigenschaften sehr stark von den gewihlten
Roh-Pulvern, deren Verarbeitung und der Sinter-Additive abhingen (siehe auch Kapitel 1),
wodurch sich einige Veridnderungen bewerkstelligen lassen. Man kann z.B. beim CuNiZn-
Ferrit den Verlauf der Real- und Imaginérteile der relativen Permeabilitit iiber der Frequenz
zu Gunsten der niederfrequenten Permeabilitdt verschieben, um hohere Permeabilitdten bei
niedrigerer Frequenz als z.B. beim MnZn-Ferrit zu erhalten, entgegen der iiblichen Aussagen
der Literatur (siehe auch Kapitel 3.1.1).
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Abbildung 5: Relative Permeabilitdt von CuNiZn- und MnZn-Ferrit

Real- und Imaginarteile u” und u”” der LTCC-Ferrite aus Kleinsignal-Messungen an Ringkernen. CuNiZn
hat eine etwas hohere relative Permeabilitat bei niedrigerer Frequenz, bei 2.5MHz wird MnZn jedoch
bereits wieder vorteilhafter [69].
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Die leistungsbezogenen Daten der Ringkerne sind die Amplituden-Permeabilitit (siehe
Abbildung 6) und die spezifischen Volumen-Verluste (siche Abbildung 7) iiber dem Peak der
magnetischen Flussdichte. Dafiir wurden die Ringkerne durch hohere Anregungsstrome eines
Sinus-Generators mit Leistungsverstirker auf bis zu 50% ihrer magnetischen Séttigung
gebracht. Die durchschnittlichen magnetischen Verluste P, konnen trotz der Nicht-Linearitiit
der Ferrite zuverldssig aus der ersten Fundamentalen iiber die zeitlichen Verldufe der
Spannungen und Strome U(f) und I(t) entsprechend der Grundimpedanz Z, fiir den
Startzeitpunkt # = O und den Phasenwinkel ¢ und deren Effektiv-Werte U,y und Iy
abgeschitzt werden [17]:

z=2760=U (t% 0 4.1.5)

_U _Ueﬁ‘
Z,= /IO— 1, (4.1.6)
U
U.="0 4.1.7
= @17

1
I, = %E (4.1.8)

Vs
P, =f jU(r)I(t)dr U1, cosQ . (4.1.9)

Die magnetischen Verluste setzen sich aus Wirbelstrom-, Hysterese- und Resonanz-Verlusten
zusammen. Durch Betrachtung der Zunahme der Gesamtverluste iiber der Frequenz bei
konstanter magnetischer Flussdichte konnten die drei Anteile fir MnZn separiert werden.
Etwa die Hilfte der Gesamtverluste im unteren MHz-Bereich wird von den Wirbelstrom-
Verlusten verursacht, wihrend die anderen beiden Verluste jeweils ein Viertel beitragen [10].

Der durchschnittliche effektive Verlustwiderstand R, ist dann einfach mit dem
Durchgangsstrom /.4 aus den durchschnittlichen Verlusten der Spule gegeben [17]:

Rrk:U% Cosq,:% , (4.1.10)
eff eff

Neben den magnetischen haben auch die dielektrischen kapazitiven und resistiven
Eigenschaften einen grofen FEinfluss auf das Design eines Transformators und dessen
endgiiltiger Performance. Genau wie in keramischen dielektrischen Materialien sind diese
Eigenschaften durch die Korngrofe bestimmt und konnen durch Anpassung der Prozesse
beeinflusst werden. Dies kann jedoch zu EinbuBen in der Performance oder der
Wirtschaftlichkeit der Prozesse fiithren. Deswegen ergeben sich bei CuNiZn- bzw. MnZn-
Ferrit z.B. relativ geringe spezifische Widerstiinde von einigen zehn bzw. nur einigen Qm.
Diese konnten jedoch bei Bedarf durch angepasste Prozessierung in beiden Fillen um bis zu
drei GroB3enordnungen erhoht werden [11].
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Abbildung 6: Amplituden-Permeabilitdt von CuNiZn- und MnZn-Ferrit

Die gemessene leistungsbezogene Amplituden-Permeabilitat der LTCC-Ferrite fallt oberhalb der
Sattigungsflussdichten bei einer Frequenz von 1MHz bei 50mT fir CuNiZn- und 100mT fiir MnZn-
Ferrit stark ab [69]. Die Amplituden-Permeabilitdt weist fiir kleine magnetische Peak-Flussdichten
trotzdem einen nahezu konstanten Wert auf der fir die in dieser Arbeit (iblichen Peak-Flussdichten
im Transformator als Konstante verwendet werden kann.
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Abbildung 7: Spezifische Volumenverluste von CuNiZn und MnZn-Ferrit

Die gemessenen spezifischen Volumenverluste zeigen, dass CuNiZn-Ferrit bei einer Frequenz von
1MHz bei hoheren Peak-Flussdichten etwas hohere Verluste hat als MnZn-Ferrit [69].

Neben den an Ringkernen gemessenen Parameter bestimmen vor allem die Messdaten
einfacher mit den LTCC-Ferriten realisierter Strukturen das Design.
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4.1.2 LTCC-Induktivititen

Die Induktivitit eines Leiters ist bei ausreichender Materialdicke (siehe auch Kapitel 4.1.3)
direkt proportional zur relativen Permeabilitit seiner Einbettung, bzw. zur effektiven
Permeabilitit der Kernstruktur (siehe auch Kapitel 2.3) [11]. Daher kénnen sehr leicht
Induktivititen von einigen 10uH durch homogene Einbettung in Ferrit realisiert werden.

Eine ovale Windung mit Windungslinge 20mm und Windungsbreite S00um zwischen einem
oberen und einem unteren Block aus jeweils fiinf MnZn-Ferrit-Lagen sollte daher
beispielsweise eine berechnete Induktivitit von Ly = 2.2uH haben [17].

Dieser Netzfilter wurde zu Testzwecken sowohl zwischen CuNiZn- als auch MnZn-Ferrit in
bereits beschriebenem LTCC-Verfahren (siehe Kapitel 1) mit Silberpaste gedruckt. Fiir
groBere Stromtragfihigkeit wurde die Windung jeweils liber und unter einer zentralen Ferrit-
Lage parallel geschaltet realisiert. Die Abmessungen des Testaufbaus mit seinen dann
insgesamt 11 Lagen waren 11.3x6.5x1.0mm3.

Zwei Shunt-Kapazititen von jeweils Cy = 9.9uF wurden nach dem Sintern auf der Oberflidche
montiert und der Spule parallel geschaltet, um einen Tiefpass-Filter zu generieren. Mit diesem
kann man z.B. Leistung bei niederer Frequenz aus einem Versorgungsnetz beziehen und
hochfrequente Storsignale blockieren. Daher ist vor allem das DC-Verhalten dieses Filters
von groflem Interesse.

Es wurde sowohl eine Impedanz-Analyse der Spule als einzelnes Element als auch als Teil
des Filters in einer Zweitormessung durchgefiihrt, um die Ubertragungskurve sowie den
Einfluss eines DC-Stroms durch den Filter zu sehen (sieche Abbildung 8-9). Der Peak bei der
Grenzfrequenz  f,,  abgeleitet aus der Resonanzfrequenz  [17], ist ohne
Vormagnetisierungsstrom sehr gut sichtbar

fg=; 4.1.11)

T Lfo

und die abgelesenen Frequenzen von 70kHz im MnZn- (siche Abbildung 8) bzw. 57 kHz im
CuNiZn-Ferrit-Fall (sieche Abbildung 9) ergeben Induktivititen von 2.1pH bzw. 3.1uH, die
sehr gut mit Finite-Elemente-Methode-Simulationen [11], den Berechnungen, sieche oben und
den gemessenen Permeabilitiiten iibereinstimmen (siehe Kapitel 4.1.1).

Die Breite des Peaks bei der Grenzfrequenz entspricht dem DC-Widerstand von 20m€2 und
einem dazu gehorigen Verlust von 2W bei 10A.

Da der Filter nur durch Konvektion gekiihlt wurde, erhitzte er sich durch seine Verlustleistung
auf etwa 100°C. Diese Temperatur kann man daher als Richttemperatur fiir mit LTCC-
Ferriten realisierte Bauelemente annehmen (sieche auch Kapitel 4.2.3). Sie legt die
Materialparameter entsprechend fest. Dies ist ein guter Grenzwert, da oberhalb der Curie-
Temperatur von 240°C [11] die magnetische Ordnung der Doméinenstrukturen durch zufillige
thermische Effekte zerstort wird.

Die gemessenen Daten konnten wieder mit der {iiblichen FErsatzschaltung unter
Beriicksichtigung der Erwdarmung und der B-H-Kurve (siehe Abbildung 10) erklirt werden.
Die simulierten Kurven zeigen ebenfalls eine gute Ubereinstimmung (sieche Abbildung 8-9).
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Abbildung 8: Einfigedampfung des Netzfilters mit MnZn-Ferrit

Die gemessenen Einfligedampfungen (Linien) stimmen recht gut mit den simulierten Daten (Punkte)
der Ersatzschaltung lberein, die thermische Effekte mit ein bezieht. Der Peak der Grenzfrequenz des
Netzfilters ohne Vormagnetisierungsstrom bei 70kHz ergibt eine Induktivitat von 2.1uH der Spule in
MnZn-Ferrit, die mit zunehmendem Vormagnetisierungsstrom materialspezifisch abnimmt [69].
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Abbildung 9: Einflgedampfung des Netzfilters mit CuNiZn-Ferrit

Die gemessenen Einfligedampfungen zeigen einen Peak der Grenzfrequenz des Netzfilters ohne
Vormagnetisierungsstrom bei 57kHz der einer Induktivitat von 3.1uH der Spule in CuNiZn-Ferrit
entspricht, die ebenfalls wieder mit zunehmendem Vormagnetisierungsstrom materialspezifisch
abnimmt [69].
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Abbildung 10: Messwerte der Hysterese von MnZn- und kommerziellem 3F4-Ferrit

Die Hysterese degeneriert bei hoher Frequenz zu einer einfachen Ellipse, da das Feld sich zu schnell
andert um die Doméanen komplett auszurichten und die Verluste nehmen entsprechend ab [10].

Die Magnetisierung steigt mit zunehmendem Vormagnetisierungsstrom und der Steigung der
B-H-Kurve der Ferrite was zu einem Verringerung der Kleinsignal-Permeabilitit und damit
auch der zugehorigen Induktivitét fiithrt (siehe Abbildung 8-9). Die stirkere Verschiebung der
Grenzfrequenz beim CuNiZn- scheint hier auch auf eine Sittigung bei geringerer
magnetischer Flussdichte als beim MnZn-Ferrit hin zu deuten.

Dieser Zusammenhang kann auch mit FEM-Simulationen [11] gezeigt werden. Dabei wird
zunichst das Magnetfeld des DC-Stroms berechnet. AnschlieBend wird eine effektive B-H-
Kurve (siehe Abbildung 11) mit einem verschobenen Arbeitspunkt fiir jedes Volumenelement
abhiingig von einer auf Hysterese-Messungen basierenden generierten Kurve und der lokalen
Stirke des magnetischen Feldes bestimmt. Damit wird dann die absolute Induktivitit
berechnet [11]. Diese zeigt ebenfalls die Anderung der Induktivitit des Netzfilters mit den
beiden Ferriten als Funktion des DC-Vormagnetisierungsstroms (siehe Abbildung 8-9). Die
Permeabilititen fiir kleines und grofes Magnetfeld um 1000 bzw. 10, entsprechend kleinem
und groBem DC-Vormagnetisierungsstrom, konnen gezeigt werden. Weiter kann auch die
niedrigere Sittigungsflussdichte des CuNiZn-Ferrits gezeigt werden (siehe Abbildung 11).

Da Temperaturunterschiede einen groBen Einfluss auf die Leitfdhigkeit des Ferrits haben,
steht die Glittung der Peaks der Grenzfrequenz direkt in Bezug zu den Beipass-Stromen
durch den Ferrit. Dieser Widerstand wiederum féllt um nahezu zwei Gréenordnungen von
10Qm bei 20°C Raumtemperatur (blaue Punkte in Abbildung 8) auf 0.3Qm bei 80°C (rote
Punkte in Abbildung 8). Aus diesem Grund ist es auch von grofiter Wichtigkeit die
Leitungsverluste zu minimieren und die Temperaturregelung zu optimieren.

Die normierte Permeabilitit iiber der Frequenz (siche Abbildung 12) zeigt weiter, dass

eingebettete Leiter einen stirkeren Riickgang in der effektiv wirkenden Permeabilitét erfahren

als ihre zugehorigen Ring-Kern-Varianten. Dies ist bedingt durch den senkrechten Verlauf der
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Flusslinien zu den Ferrit-Tape-Grenzschichten, im Gegensatz zur parallel Ausrichtung bei den
Ringkernen. Dies fiihrt bei eingebetteten Strukturen auch zu einem stirkeren Riickgang der
Leck-Induktivititen bei htheren Frequenzen (siehe auch Kapitel 4.3).
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Abbildung 11: Effektive B-H-Kurve gewonnen aus FEM-simuliertem Magnetfeld des DC-Stroms und
Hysterese-Messungen

CuNiZn- hat eine geringere Sattigungsmagnetisierung als MnZn-Ferrit [69].
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Abbildung 12: Normierte Permeabilitdt liber Frequenz

Die effektiv wirkende Permeabilitat, hier normiert auf 1 bei niedrigen Frequenzen, einer simulierten
in CuNiZn eingebetteten Struktur fallt schneller als die zugehérige gemessene Ring-Kern-Variante.
Die Simulation bericksichtigt der Einfachheit halber das Maximum kurz vor der Resonanzfrequenz
nicht [69].
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Daneben ist noch der magneto-elastische Effekt der eine Beziehung zwischen der
Magnetisierung und der relativen Lingenénderung darstellt von Bedeutung. Die Induktivitit
ist daher von der Verspannung des Ferrits abhiingig (siche Abbildung 13).
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Abbildung 13: Gemessener Induktivitatsverlust Gber Verspannung

Die Induktivitat einer in MnZn-Ferrit eingebetteten Spule nimmt mit steigender mechanischer
Verspannung stark ab, entsprechend der Abnahme der relativen Permeabilitat auf Grund des
magneto-elastischen Effekts [50].

Dieser zeigt sich z.B. durch einen Verlust der relativen Permeabilitit bei gemeinsamer
Sinterung der Ferrit-Lagen mit anderen nicht-angepassten Materialien unterschiedlicher
Ausdehnungskoeffizienten, wie dielektrischen Decklagen fiir Isolierung und SMD-
Bestiickbarkeit, durch die entstehende mechanische Verspannung. Diese wird hergeleitet aus
der Elastizititstheorie [70] mit den Zug-Verspannungen im Material 1 des Ferrits o; hoheren
und den Druck-Verspannungen im Material 2 des Dielektrikums o, niederen thermischen
Ausdehnungskoeffizienten a;,, mit jeweiliger Material-Dicke d;,, den Poisson-Zahlen v,
den Young-Elastizititsmodulen E; > und der Temperaturdifferenz AT als:

(0‘1 —a )AT

. 4.1.12)
1-v,) (1-v,)
/zldl " /Ed

Der magneto-elastische Effekt kann aber auch durch externen Druck auf gesinterte Ferrit-
Mehrlagen-Strukturen herbeigefiihrt werden. Die hierbei resultierenden Verspannungen
liegen meist nur im Bereich einiger 10MPa, konnen aber bereits weitreichenden Einfluss auf
die magnetischen Eigenschaften haben. So kann eine Entmagnetisierung von 1% pro MPa
durch diese umgekehrte Magnetostriktion beobachtet werden [11] (siehe Abbildung 13).

0d =-0,d, = (
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Da es bei einer Mehrlagen-Struktur jedoch zu mehreren 100MPa Verspannung kommen kann,
miissen Ferrit-Schichten in der LTCC-Technologie fiir eine Co-Sinterung mit groer Sorgfalt
exakt angepasst werden [71].

Weiter ermdglicht diese Abhiingigkeit der relativen Permeabilitit von der Gitter-Verspannung
des Ferrits ein einfaches Design von Drucksensoren oder verdnderlichen Induktivitéten.

Beim Design kompletter Transformatoren sind jedoch noch weitere Dinge zu beachten.

4.1.3 LTCC-Transformatoren

Zunichst einmal soll der allgemeine Aufbau des Transformators beschrieben werden um dann
iiber einzelne Voriiberlegungen auf die Entstehung des Modells iiberzugehen.

Da ein speziell kleiner Transformator fiir eine Frequenz von 2.5MHz gefordert war, der nach
Moglichkeit durch seine flache Bauform SMD-Bestiickbarkeit gewihrleisten sollte, wurde
von einer planaren Spulen-Struktur zwischen horizontal verlaufenden Tapes ausgegangen.
Die Windungen gleichen inneren Spulendurchmessers wurden fiir eine gute Kopplung mit
moglichst kleinem Abstand symmetrisch iibereinander angeordnet. Dies ist von grofer
Bedeutung da die Kopplung mit fallendem Abstand steigt [72], siehe auch spiter.
Unterschiedliche Windungszahlen fiir die Transformation mit z.B. den Primér- au3en und
Sekundidrwindungen innen (siehe auch Abbildung 18 in Kapitel 4.2) wurden realisiert.

Die einfachste Idee war das bestehende funktionierende Konzept eines Transformators mit
dem typischen E-I-Kern [69] (siehe auch Abbildung 4 in Kapitel 3.1.2) durch Verschaltung in
einzelne Transformatoren zu zerlegen. Damit sollte die Baugrofe, durch Reduktion der
Lagenzahl, damit des Flusses und dadurch auch der Hohe der I-Teile des Kerns verringert
werden. Dies kann jedoch direkt auf Grund des groBen Einflusses der Leistungsverluste (siche
Kapitel 4.1.2 und Kapitel 4.4.2) verworfen werden. Dies soll an Hand des folgenden
Vergleichs eines Transformators der Windungszahlen N;, und eines reduzierten
Transformators mit um den Faktor r, reduzierten Windungszahlen N,, ,, gezeigt werden:

N, .= . (4.1.13)

Der magnetische Gesamtfluss @ wird entsprechend den Leerlaufregeln eines Transformators
[17] durch die Parameter der Priméirseite, der an der Primérseite angelegten Eingangspannung
Uj, der Betriebsfrequenz f und der primiren Windungszahl N; bestimmt:

— Ul
27N,

@ (4.1.14)

Nimmt man nun in erster Ndherung an die magnetischen Verluste wiirden quadratisch vom
Gesamtfluss abhingen, obwohl sie sogar stirker als quadratisch mit dem Gesamtfluss bzw.
der Peak-Flussdichte anwachsen, wie spiter gezeigt wird (siehe Kapitel 4.2.3), so kann man
die magnetischen Verluste des reduzierten Transformators durch Reduktion der angelegten
Spannung um den Faktor n, z.B. durch serielle Verschaltung von n Einheiten reduzieren.
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Eine Gleichheit der magnetischen Verluste

U/ ? I 2
n| 40| 2| 2o (4.1.15)
er

N,

ist fir n = r? gegeben. Damit ergibt sich, ausgehend von der iiblichen Néherung der
Abhingigkeit der Induktivitit vom Quadrat der Windungszahlen [17], dass die
Leitungsverluste, die bekanntlich linear mit der Leiterlinge anwachsen dadurch um den
Faktor r, anwachsen wiirden. Dies wiirde also, wie eingangs erwéhnt, nur bei verschwindend
geringen Leitungsverlusten eine Gleichheit der Gesamtverluste ergeben. Die durch die
Verschaltung erreichte Hohenreduktion wiirde also auch in einem grofien Zuwachs der
Gesamtverluste resultieren, auf Grund des grofen Einfluss der Leitungsverluste (sieche Kapitel
4.1.2 und Kapitel 4.4.2).

Die nichste Idee war, auf den getrennt hergestellten und spéter befestigten E-I-Kern (sieche
Abbildung 4 in Kapitel 3.1.2), der Kosten und Komplexitit erhoht und eine Integration
verhindert, ginzlich zu verzichten und eine homogen eingebettete Struktur in Betracht zu
ziehen. Dadurch wollte man die durch den aufgesteckten Kern entstehende BaugroBe wieder
verringern und den Einfluss auf die Kopplung untersuchen.

Ein komplett in ein Dielektrikum eingebetteter Transformator verhélt sich jedoch wie jeder
homogen strukturierte ferritlose Transformator, z.B. kernlose Transformatoren [73]-[74], da
in diesem Fall die Kopplung k der primédren und sekundédren Fliisse ®;, nicht vom
umgebenden Material abhédngt [17]. Dies ist der Fall da sich die gleiche relative Permeabilitét
Uy die bei homogen in ein Dielektrikum eingebetteten Strukturen gleich 1 ist, in den
Produkten aus Induktivitidten L; > und Stromen /; ; kiirzt:

k=—L= . (4.1.16)

Die resultierende schlechte Verkopplung zweier einzelner identischer quadratischer
iibereinander angeordneter Windungen (vgl. auch Abbildung 15) der Kantenlénge a,, ist
zunichst dadurch bedingt, dass bei gleichen Windungsbreiten w,, praktisch nur der Abstand
d,, der Windungen einen Einfluss hat. Dieser Abstand wird im Allgemeinen durch die
realisierbaren Schichtdicken begrenzt. Diese relative Unabhingigkeit von der lateralen
Struktur kann man ebenfalls leicht {iber das Linienintegral des Vektorpotentials (siehe auch
Kapitel 3.2.1) [17] mit auf die Windungsbreite w, normierten GroBen zeigen (siehe
Abbildung 14).

Der ferritlose Transformator erreicht weiter, auf Grund seiner geringen Induktivititen,
resultierend aus dem mangelnden Ferrit, als einziger lediglich bei viel hheren Frequenzen als
den angestrebten 2.5MHz sein Kopplungsniveau (siehe auch Kapitel 4.3), da die notige
Induktivitit mit der Frequenz fillt (siehe auch Kapitel 4.2.2).

Die néchste homogene Struktur des komplett in Ferrit eingebetteten Transformators [75], der
in erster Niherung einer LTCC-Induktivitit entspricht (sieche auch Kapitel 4.1.2), zeigt
zunichst einmal ebenfalls den Effekt der Kopplungsabhéngigkeit vom Abstand.

Weiter wird die Verkopplung jedoch noch durch die Brechung der Flusslinien an den
Grenzflichen der senkrecht zur Ausbreitungsrichtung verlaufenden Ferrit-Tapes hoher
relativer Permeabilitit verschlechtert. Dies wird im Folgenden beim Platten-Transformator
anschaulich erklirt (siehe auch Abbildung 15). Dieser Strukturierungseffekt schlie3t die
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Abbildung 14: Hohenlinien-Plot der Kopplung k zweier identischer quadratischer Windungen

Die Kopplung hangt bei LTCC-lblichen GrofRen und gleicher Windungsbreite w,, (siehe Kapitel 4.3)
praktisch nur vom Abstand der Windungen d,, und nicht von der Kantenlange a,, ab [69].

Flusslinien noch etwas enger um die Windungen als beim ferritlosen Transformator. Er tritt
bei einer Kern-Struktur wie den Ringkern-Messungen (siehe Kapitel 4.1.1) nicht auf, da die
Ferrit-Tapes hier parallel zur Ausbreitungsrichtung der Flusslinien angeordnet sind.

Ein innovativer heterogener Aufbau mit einer Kern-Struktur zur Verbesserung der Kopplung
ist also zwingend von Noten. Dies bedeutet, dass die Feldlinien durch die Anwesenheit von
Ferrit einen anderen Verlauf bekommen und z.B. ein E-I-Kern die Feldlinien fiihrt. Die
herkdmmliche hybride Variante der E-I-Kern-Struktur weist jedoch auch das Problem hoher
Ferrit-Volumen und damit hoher Ferrit-Verluste auf (siehe Kapitel 4.2.3). Eine neue Kern-
Struktur zur Flussfithrung musste also gefunden werden um diese Aufgabe zu bewiltigen.

Die Idee ausgedehnter Kern-Schichten um die Windungen eines DC-DC-Wandlers [76] fiihrte
zu einer neuen weiter entwickelten hybriden Struktur, dem sogenannten Platten-
Transformator aus dielektrischem Board und Ferrit-Platten auf Ober- und Unterseite, die
genau die Windungen iiberdecken [77].

Es kann mit den obigen Stetigkeitsbedingungen fiir die Normal- und Tangentialkomponenten
der magnetischen Flussdichte B,;,, bzw. des Magnetfeldes H,;,» (siche Gleichung (2.2.6)-
(2.2.7) in Kapitel 2.2) sehr schnell gezeigt werden, dass die magnetischen Feldlinien an einer
Grenzfliche gebrochen werden, wenn sich zwei aneinander grenzende Schichten in der
relativen Permeabilitidt unterscheiden. Daher wird der magnetische Fluss, der im Querschnitt
der Primidrwindungen entsteht und dort durch die geringen Abstinde praktisch homogen
senkrecht zu den Windungen verlduft, entsprechend der Winkel #;, relativ zur
Flichennormalen, am Ort der Ferrit-Platten mit hoher relativer Permeabilitit u, nahezu
senkrecht in die Waagrechte gebrochen (siche Abbildung 15) [17]

tan (6,) = B,

B 1
5 2= —tan(6,) (4.1.17)

nl - luanZ lur
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um dort gebiindelt sehr flach und nahe am dielektrischen Board nach auBlen gefiihrt zu werden
und sich am Ende der Platte, auBlerhalb der Primidr- und Sekundidrwindungen, wieder zu
schlieBen (siehe auch Abbildung 15). Dies fiihrt zu einem nahezu rechteckigen Verlauf und
sehr guter Verkopplung, da praktisch alle sekundiren Windungsquerschnitte vom ganzen
Fluss durchdrungen werden. Die Induktivitit ist dabei trotz der durch den Luft-Spalt des
dielektrischen Boards resultierenden effektiven Permeabilitét (siehe auch Kapitel 2.3) hoch
genug um beim gewiinschten Frequenzbereich noch eine ausreichende Kopplung zu
gewihrleisten (siehe auch Kapitel 4.2-4.3).

Dies wurde wieder am einfachen Beispiel zweier identischer quadratischer iibereinander
angeordneter Windungen gezeigt (siehe Abbildung 15). In einer FEM-Simulation wurden
15um dicke Windungen der Kantenlinge a,, = 4mm, Windungsbreite w,, = 200um und des
Abstandes d,, = 200um in einem Dielektrikum der Gesamtdicke 0.26mm zwischen Ferrit-
Platten der jeweiligen Dicke 1mm realisiert. Die relative Permeabilitit der Ferrit-Platten u,
wurde dabei von 1 schrittweise auf 1000 erhoht. In der Primdrwindung floss ein Strom von
1A wihrend die Sekundidrwindung offen war.

Der Ubergang von der konzentrischen Verteilung der magnetischen Flussdichte B um die
einzelnen Windungen zu der nahezu rechteckigen Form in den Ferrit-Platten kann sehr gut
beobachtet werden. Dieser beginnt bereits bei einer relativen Permeabilitiit der Ferrit-Platten
um 10 und erreicht seinen Hohepunkt bei einem Wert von etwa 100. Fiir hohere Werte dndert
sich die Verteilung der magnetischen Flussdichte kaum noch, da der Brechungseffekt sein
Maximum bereits so gut wie erreicht hat und kaum mehr Flusslinien nach auflen gefiihrt
werden konnen.

Es wurden auflerdem die Fliisse in der Primér- und Sekunddrwindung und aus deren
Verhiltnis auch die Kopplung bestimmt. Aus dem Fluss in der Primdrwindung wurde weiter
die Induktivitdt der Primdrwindung L bestimmt. Es zeigt sich sehr deutlich, dass die Fliisse
und die Induktivitit der Primdrwindung ebenfalls praktisch nur bis zu einem Wert der
relativen Permeabilitit der Ferrit-Platten von etwa 100 zunehmen. Dies ist darin begriindet,
dass die effektiv am Ort der Windungen wirkende Permeabilitét der Ferrit-Platten ab diesem
Wert kaum mehr steigt (siehe auch Kapitel 4.2.1).

Auch die Kopplung nimmt danach nur noch unwesentlich zu. Der Grund hierfiir ist wieder,
dass der Brechungseffekt der Feldlinien sein Maximum nahezu bereits erreicht hat und nicht
mehr Feldlinien nach auflen gefiihrt werden konnen.

Dadurch kann ein Abschétzungskriterium fiir die relative Permeabilitiit des Ferrits angegeben
werden. Sie sollte, bei iiblicher Grofe fiir den Luft-Spalt (siehe Kapitel 4.2), einen Wert von
100 nicht unterschreiten. Daher ist der oben beschriebene MnZn-Ferrit ausreichend (siche
Kapitel 4.1.1).

Weiter ist von grofiter Wichtigkeit, dass die Platten die Windungen exakt iiberdecken, da sich
bei zu kleiner Flache die Feldlinien bereits wieder zwischen den Windungen, speziell einer
Schicht mit vielen Windungen schlieBen. Bei zu groBer Fliche bilden sich lediglich weitere
mogliche Pfade zwischen den Windungen nach auflen. Beides verringert die Kopplung durch
die entstehenden Streufliisse. Aulerdem werden im Fall der zu groBen Ferrit-Platten durch

das entstehende grofere Ferrit-Volumen auch mehr Verluste generiert (sieche auch Kapitel
4.2.3).
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Abbildung 15: Querschnitt der Frontalansicht des FEM-Modells zweier identischer quadratischer
Windungen der Dicke 15um in Dielektrikum der Dicke 0.26mm mit Windungsbreite w,, = 200um,
Abstand der Windungen d,, = 200um und Kantenlange a,, = 4mm

Der Aufbau mit aufgelegten Ferrit-Platten der jeweiligen Dicke 1mm ist in der ersten Grafik zu sehen.
Die vier unteren Grafiken zeigen Farbspektrum-Plots der Verteilung der magnetischen Flussdichte B
in diesem einfachsten Fall des Platten-Transformators fiir steigende relative Permeabilitat der Ferrit-
Platten u,. Ab einem Wert von u, = 100 ergibt sich ein nahezu waagrechter Verlauf fiir B in den
Bereichen der Ferrit-Platten durch Brechung der Feldlinien an der Grenzflache Dielektrikum zu Ferrit.
Ab diesem Wert erhéhen sich Induktivitat, Flisse und Kopplung auch nur noch unwesentlich. Die
grauen Bereiche sind aulRerhalb der verwendeten einheitlichen Skala [50].

Um eine Abschitzung fiir die Kopplung und den maximal moglichen Abstand der Ferrit-
Platten zu den Windungen zu bekommen, wurde eine weitere FEM-Simulation durchgefiihrt.
Wieder wurde ein Modell aus zwei einzelnen identischen quadratischen Windungen
verwendet (vgl. auch Abbildung 15). Die Windungsbreite betrug w, = 200um, die
Kantenlénge der Spulen a,, = 1200um und der Abstand der beiden Windungen zueinander
d,, = 100pm. Mit Ferrit-Platten der Dicke 500um und der relativen Permeabilitit 500 sind
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diese bei einer Frequenz von 2.5MHz fiir kleine Abstidnde sehr gut verkoppelt (siehe auch
Abbildung 16).

In einem Transformator des iiblichen Aufbaus mit acht Metallisierungsebenen (siehe auch
Kapitel 4.2) wird bei einem maximalen Abstand von 405um einer Windung vom Ferrit,
bedingt durch drei Metallisierungsebenen der Dicke 15um und vier dielektrischen Schichten
der Dicke 90um (siehe auch Abbildung 18 in Kapitel 4.2), immer noch itiber 90% Kopplung
erreicht. Daher ist ein solcher Aufbau mit Ferrit-Platten fiir unseren angedachten
Transformator moglich.

0.95

0.9 \

- N
2 AN
2 0.85 N
& \
x N
0.8
0.75

0 200 400 600 800 1000
Board-Dicke a/2 [um]

Abbildung 16: Kopplung k (iber Board-Dicke a/2 zweier einzelner gleicher Windungen bei 2.5MHz

Die Kopplung nimmt zunéachst linear mit der Board-Dicke ab und n&hert sich dann asymptotisch 0.7
dem Wert fir den homogen in ein Dielektrikum eingebetteten Fall an.

Die minimale Dicke d,,;, einer Ferrit-Platte kann iiber die magnetische Sattigungsflussdichte
im MnZn-Ferrit von B,,,, = 40mT bei der Betriebsfrequenz f' = 2.5MHz abgeschitzt werden.

Diese sollte auch am Ort hoéchster Flussdichte, auf dem inneren Umfang 2zr; der innersten
Windung, nicht iiberschritten werden. Der magnetische Fluss eines 4:16-Transformator mit
Innendurchmesser 2r; = 6mm, der mit N; = 16 Sekundidrwindungen die Leistung P,,; = 100W
an ohmscher Last R, = 25Q mit einer Lastspannung U, iibertrigt, ist weiter wieder [17]

CI) — U2 _N 2RLast Paus

= = 4.1.18
27N, 27N, (4.1.18)
o)
d. =-_—=
min 21 B 4.1.19)
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und der abgeschitzte Wert von 53um ergibt damit auch ein sehr geringes Ferrit-Volumen, das
die Ferrit-Verluste (sieche auch Kapitel 4.2.3) bei gleich bleibenden Leitungsverlusten stark
reduziert, was einer hoheren iibertragenen Leistung und besserem Wirkungsgrad entspricht.

Im Folgenden soll auf die Generierung des Modells aus diesen Voriiberlegungen eingegangen
werden.

4.2 Modell

Da viele Formeln fiir Induktivitidten von Spulen bereits bekannt sind [78]-[79], lag die Idee
nahe auch die restlichen Effekte im Transformator durch einfache analytische Formeln [17]
auszudriicken.

Ohmsche Widerstinde und parasitire kapazitive Effekte innerhalb der primidren und
sekundédren Spulen, die sich aus dem extremen Aspektverhiltnis des planaren Spulenaufbaus
ergeben, kénnen dabei einfach mit den Formeln fiir den Widerstand pro Lénge und den
Platten-Kondensator berechnet werden.

Die beiden parasitiren Kapazititen die zwischen den direkt angrenzenden Windungsebenen
der Primér- und Sekundirspule entstehen (siehe auch Abbildung 18) bilden hingegen
zusammen mit einer der N, Metallisierungsebenen der stirker induktiven sekunddren
Induktivitit L, jeweils einen LC-Band-Stopp-Effekt (siehe Abbildung 17). Dieser ist in dem
hier angestrebten einstelligen MHz-Bereich fiir hybride Strukturen mit Standard-Basis-Tapes
niedriger Permittivitidt vernachldssigbar. Er kann iiber die effektiven Kondensator-Fldche der
beiden Spulen, welche der einer internen sekundidren Kapazitit Cs, entspricht und der daraus
resultierenden kleinst moglichen Frequenz f,,;, (vgl. auch f, in Gleichung (4.1.11) in Kapitel
4.1.2) bei der der Effekt bemerkbar ist, mit der folgenden Relation abgeschétzt werden:

_ 4.2.1)

1
fmin - L .
2
d /VmZ CZe

L2 Cae L2
L
—

L2 Cae L2

Abbildung 17: Band-Stopp im LTCC-Transformator am Beispiel N,,,, = 2

Je eine parasitdre Kapazitat zwischen den Spulen bildet zusammen mit der direkt angrenzenden
starker induktiven Spulenebene jeweils einen LC-Band-Stopp aus.

Wie bereits erwihnt sind viele Berechnungen mit Schaltungssimulationen die in ihren
Schaltungselementen groBtenteils eingegebene Messdaten benutzen bekannt [57]-[66], da bei
der hier angestrebten Frequenz die Wellenldnge noch gro3 im Vergleich zum Bauelement ist
[17] und man daher mit sogenannten konzentrierten Elementen (lumped elements) arbeiten
kann.

Diesen Schaltungssimulationen liegen ebenfalls analytische Formeln zu Grunde.
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Somit ldsst sich nun schnell ein LTCC-Transformator im iiblichen schichtweisen Aufbau
komplett analytisch charakterisieren, in dem man aus Layout-Parametern (siche Abbildung
18) eine virtuelle Ersatzschaltung (siche Abbildung 19) berechnet und damit, neben der
iblichen Einfiige-Ddmpfung [69] auch die Leistungsdaten [16]. Einzige Voraussetzung ist,
dass der Aufbau der Windungen, wie bereits beschrieben, durch Symmetrie gute Kopplung
gewihrleistet, was jedoch Grundvoraussetzung eines jeden Transformatoraufbaus sein sollte.

Abbildung 18: Querschnitt der Frontalansicht (links) und Draufsicht (rechts) des schematischen
Transformator-Layouts

Eingetragen sind die GroRen- und Material-Parameter priméare Spulenldnge einer Schicht /;, priméare
und sekundéare Windungsbreite w; ,, Metallisierungsdicke t; ,, erster und zweiter duflerer
Spulendurchmesser d; ,, Abstand zwischen den Metallisierungsebenen d, Dicke der Ferrit-Platten df
sowie relative Permittivitdt des dielektrischen Materials €, und relativer Permeabilitat der Ferrit-
Platten u, fur einen Transformator mit 4 duBeren und 16 inneren Windungen. Nicht eingetragen ist
der Einfachheit halber die sekundare Spulenlange einer Schicht /,, die der Summe der Lange aller
inneren Windungsumfange der sekundaren Spiralspule entspricht.

Uy Ryl ICro= Ly <

Abbildung 19: Virtuelle Transformator-Ersatzschaltung

Modell mit primdren und sekundaren Induktivitaten L ,, Leitungswiderstanden R, ,, internen
Gesamtkapazitdten C, ,, Ferrit-Verlust-Widerstand R;, Kopplung k, ohmschen und induktiven Last-
Anteilen Ry und L, SOWie Eingangs- und Last-Spannungen U; ; und -Stromen /; ,

Die Berechnung der Parameter dieser Schaltung und die Uberlegungen die zu Grunde liegen
sollen im Folgenden ausgefiihrt werden.
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4.2.1 Schaltungsparameter
Ausgehend von obigen Betrachtungen kénnen folgende Berechnungen ausgefiihrt werden.

Der Luft-Spalt @, der der doppelten Board-Dicke entspricht, kann aus primérer und
sekunddrer Metallisierungsdicke #; ;, dem Abstand zwischen den Metallisierungsebenen d und
der jeweiligen Anzahl der jeweiligen Schichten N, .2 4 berechnet werden zu

a=2(N

ml

L+N

m?2

t,+N,d) . (4.2.2)

Die mittleren horizontalen und vertikalen Liangen und Fldchen des magnetischen Flusses [,
und A;, eines LTCC-Transformators mit je dy = Imm dicken I-Teilen des kommerziellen E-I-
Kerns (siehe auch Abbildung 4 in Kapitel 3.1.2) [17], der vollstindige Flussbiindelung
gewihrleistet, werden aus primérer Windungsbreite w; und erstem und zweitem dufleren
Spulendurchmesser d; ; gewonnen als

l,=d, (4.2.3)

=244, (4.2.4)
2

A, =(d, =2w Md, - 2w,) (4.2.5)

A, =2d,d, (42.6)

aus denen auch die Kern-Parameter effektive magnetische Linge und Flédche /, und A,

o2, ) (2h, n )
ol A)lAl A 4.2.7)
-1
21 l 21 l
A = —V+—h _V+_h
) (Ah AJ(A,? Afj (4.2.8)

berechnet werden.

Die effektive Permeabilitit u, erhdlt man dann aus der relativen Permeabilitit der Ferrit-
Platten u, (siehe Gleichung (2.3.7) in Kapitel 2.3)

M,
He ==, (4.2.9)
1+ o

e
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welche zusammen mit dem mittleren duBBeren Spulenradius 7,

i (4.2.10)

die primére Induktivitit L; aus primidrer Windungszahl N; und der Vakuum-Permeabilitit wg
[17] ergibt

L =Nyuur, ln(%J . 4.2.11)
1 1

Primire und sekundire Spulenhdhen £, ; sowie der Abstand zwischen den Spulen s, welcher
negativ ist, wenn die sekundire Spule wie iiblich symmetrisch zwischen den Windungen der
Primirspule untergebracht ist (siehe auch Abbildung 18 in Kapitel 4.2)

hy=N,.t, +N,,t, +(Nd _2)d 4.2.12)
hy=N,.t, +(N,, —1)d 4.2.13)
s=—%(h +d) (4.2.14)

ergeben primédre und sekundédre Leck-Induktivititen Lj;» aus der sekundidren Windungszahl
N>, primdrer und sekundédrer mittlerer Windungslinge /,; > und mittlerer Weglinge der
Flusslinien in Luft /,, welche man nicht fiir die Berechnung der Kopplung & braucht [17]

L, = LHoke n2p (4.2.15)
6 1,
LIZ = ’uoyﬂ’ N22|:(hl+sjlml +thmZ:| : (4'2'16)
I 2 3
Die Kopplung k [17] ergibt sich dann zu
pe1_ L (4.2.17)

LlZ
und die sekundire Induktivitit L, aus Verhiltnis von Sekundir- zu Primdrwindungszahl N,
L,=N;L . (4.2.18)

Primire und sekundire Leitungswiderstinde werden aus sekundédrer Windungsbreite w, und
spezifischem Widerstand p, der Metallisierungslagen gewonnen zu

R ., =N btz 4.2.19
L1,2 — 1,2:05— ( <L )

1,2t1,2
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und primére und sekundére interne Gesamtkapazititen C; » [17] aus Vakuum- und relativer
Permittivitét der dielektrischen Schichten &y und &, mit x; » Anzahl dielektrischer Schichten
innerhalb der Primér- oder Sekundirspule und nur direkt zwischen eigenen
Metallisierungsebenen (siehe auch Abbildung 18 in Kapitel 4.2)

Ny LyaWis

N

C., = &€, (4.2.20)

X, ,d

ml,m2

Damit lisst sich bereits das Ubertragungsverhalten eines Transformators bestimmen welches
malgeblich fiir seine Funktion bei einer bestimmten Frequenz ist (siehe Kapitel 4.3) [69].

4.2.2 Einfiigedimpfung

Die Einfiigedimpfung als MaB der Ubertragung eines Signals wird iiblicherweise auch
herangezogen um einen Transformator zu bewerten [80]. Sie kann aus den obigen, fiir die
Kleinsignaldaten relevanten GroBen bereits berechnet werden.

Ausgehend von der Impedanz des Transformators Z; [17] mit dessen Gegeninduktivitit M,

Z '27_zf[ L M’J (4.2.21)
=1 L.
' M, L,

M,=kLL, (4.2.22)

kann der Betrag dieser Einfiigeddmpfung S»; [dB] mit den Koeffizienten 7;-Ts, aus der
Frequenz f, der Impedanz des Systems Zj), sowie dem Fit v an den Verlauf der relativen
Permeabilitit des verwendeten Ferrits {iber der Frequenz angegeben werden als:

|S,,|=2010g L (4.2.23)
V-1, 4+ 7,7 + (1, -7,)

T, = AnfZ kLvN,, (4.2.24)

T,=27; (4.2.25)

T, = 2#fkLyN,,} (4.2.26)

T, = (2 Cf‘?kl“VN 2 (4.2.27)

T, = Wklﬂ]:(“ N;) (4.2.28)
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1
T, =27 ) C (kL) Z,N3, ik (4.2.29)

An Hand des Verlaufs und Betrags der Einfiigedimpfung kann man ablesen bei welchen
Frequenzen ein Transformator akzeptabel funktioniert. Aus dem Niveau der
Einfiigedimpfung kann, z.B. bei Messungen, auch wieder die Kopplung k gewonnen werden.
Daher kann die Einfiigedimpfung auch umgekehrt fiir eine Abschédtzung der ndtigen
Induktivitit fiir eine akzeptable Ubertragung bei einer bestimmten Frequenz verwendet
werden (siehe auch Kapitel 5).

Einfache Abschitzungen der Einfiigedimpfung konnen weiter das Ubertragungsverhalten
eines Transformators in die drei wesentlichen Bereiche des niederen, mittleren und hohen
Frequenzbereichs einteilen Sz;,21ms214r [dB] und erkliren.

Im niederen Frequenzbereich Sz, steigt sie in logarithmischer Skala linear mit der Frequenz

= 2010;{%} (4.2.30)

10

‘SZInf

wihrend sie im mittleren Frequenzbereich S»;,s aus den Windungszahlen und der Kopplung
abschitzbar ist als

= 20log| 2NN, | - (4.2.31)
N+ N}

‘S2lmf

Sie fillt im hohen Frequenzbereich S, auf Grund des Prozentsatzes der Leck-Induktivitéten
wieder ab. Der Einfluss der internen parasitiren Kapazitit (siche Kapitel 4.3) wird in dieser
einfachen Abschitzung jedoch nicht beriicksichtigt:

(4.2.32)

2Z,k*N;}
‘Szl,lf‘zmlog( o> 1 j .

24LyN(1-k?)

Weiter lédsst sich noch ein zweites Maximum in hohen Frequenzbereich (siehe auch Kapitel
4.3) feststellen, das vom Riickgang der Permeabilitit des verwendeten Ferrits (siehe auch
Kapitel 4.1.1), dem damit verbundenen Riickgang der Streu-Induktivititen durch den
Riickgang des Brechungseffektes (vgl. auch Kapitel 4.1.3) und der daraus folgenden
Verbesserung der Kopplung herriihrt.

Aus dem Schnittpunkt der Ndherungen bei niedrigen und mittleren Frequenzen lésst sich dann
auch die Frequenz des Niveaus f,, bei welcher der Transformator bereits nahezu den Punkt
seiner besten Ubertragung erreicht (siehe auch Kapitel 4.3), berechnen zu

_ Zo(le+a,ur)
g AN N (4239
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Obwohl man die wesentlichen Aspekte des Ubertragungsverhaltens eines Transformators
bereits an diesen Kleinsignaldaten ablesen kann, konnen sie das nicht-lineare Verhalten der
Ferrite bei hoheren Stromen und Spannungen nicht vorhersagen. Daher miissen auch diese
Informationen bei hoheren Leistungen in das Modell integriert werden, um einen kompletten
Uberblick geben zu konnen.

4.2.3 Leistungsdaten

Die leistungsrelevanten Daten eines Transformators werden durch die zwei wesentlichen
Bereiche der Leitungs- und der magnetischen Verluste bestimmt.

Wihrend die Leitungsverluste durch die seriellen Leitungswiderstinde bestimmt sind, miissen
die magnetischen Verluste durch einen parallelen effektiven ohmschen Widerstand, den
Ferrit-Verlust-Widerstand (siehe auch Abbildung 19), aus den Materialparametern (siehe auch
Kapitel 4.1.1) berechnet werden.

Die gemessenen spezifischen Volumenverluste werden dazu mit einer empirischen Formel
beschrieben. Der Fit an die Kurve der spezifischen Volumenverluste Py, [mW/cm3] von
Ferrit fiir die Betriebsfrequenz f [MHz] iiber der magnetischen Peak-Flussdichte Bp., [mT]
innerhalb der Ferrit-Platten [77] ergibt entsprechend der Steinmetz-Formel [81] folgende
Abschitzung fiir die Ferrit-Verluste:

p

V,spez

[W}O-OMMHZ]-Bpeak[mT])” : (4.2.34)
cm

Abbildung 20 zeigt dies exemplarisch fiir MnZn-Ferrit bei f = 2.5MHz und einer Temperatur
von 100°C.
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Abbildung 20: Spezifische Volumenverluste von MnZn-Ferrit fir feste Frequenz f = 2.5MHz bei 100°C
als Funktion der magnetischen Peak-Flussdichte

Der fast lineare Verlauf der experimentellen Daten aus Ringkernmessungen in der log-log-Auftragung
zeigt, dass das Verhalten gut mit einem Potenzgesetz nach (4.2.34) beschrieben werden kann.
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Der raumliche Verlauf der Peak-Flussdichte innerhalb der Ferrit-Platten (sieche Abbildung 18
in Kapitel 4.2) kann in zwei Verldufe unterteilt werden. Erstens in einen lateralen Verlauf, der
entsprechend der iiblichen radialen Abnahme der magnetischen Flussdichte einem 1/r-Abfall
folgt [17] und zweitens in einen vertikalen Verlauf in z-Richtung, der einem exponentiellen
Abfall folgt. Dieser Verlauf wurde urspriinglich aus FEM-Simulationen hergeleitet (siche
hierzu Abbildung 21-22). Der Maximalwert By am Ort der hochsten Flussdichte an der
Innenkante der Spule zeigt ebenfalls einen exponentiellen Abfall mit der Dicke dy der Ferrit-
Platten. Er hédngt ferner von den Parametern der Primirseite ab, nimlich von der
Eingangsspannung U; und dem inneren Radius der Primdrwindung r; (vgl. auch Gleichung
(4.1.14) und Gleichung (4.1.18)-(4.1.19) in Kapitel 4.1.3):

r=r —w 4.2.35)
By = Bye 10 L (4.2.36)
r
: : U, ~6310%d m) (4.2.37)
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Abbildung 21: Verlauf der magnetischen Peak-Flussdichte By, in vertikaler Richtung z innerhalb der
Ferrit-Platten

Es ergibt sich ein exponentieller Abfall der magnetischen Peak-Flussdichte in z-Richtung. Der
exponentielle Verlauf stimmt gut mit den Simulationsdaten tberein, die mit der Finite Elemente
Methode erhalten wurden.
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Abbildung 22: Maximalwert der magnetischen Peak-Flussdichte By als Funktion der Dicke dy einer
Ferrit-Platte

Es ergibt sich ein exponentieller Abfall von B, mit zunehmender Dicke einer Ferrit-Platte. Der
exponentielle Verlauf stimmt gut mit den Simulationswerten Gberein, die mit Hilfe der Finiten
Elemente Methode erhalten wurden.

Weiter sind die Gesamtverluste P im Ferrit durch das Integral iiber das Volumen V; der
Ferrit-Platten

V,spez

Ve
p:jp dv (4.2.38)
0

gegeben, so dass sich insgesamt

P[W]=0.287(r, [m] f [MHz] B, [mT] )’ 1

! - ! ! (1 o 10, ml ) 10° (4.2.39)
0.7

(. [m1)"”  (r, [m])"” J1.4-10’

ergibt. Die Abhingigkeit von der Dicke dr jeder Ferrit-Platte zeigt auch, dass die Ferrit-
Verluste kleiner werden, je diinner die Platten werden. Dieser Effekt kann trotz der Zunahme
des Maximalwerts By der magnetischen Flussdichte auf Grund der stirkeren Biindelung des
Flusses in den diinneren Ferrit-Platten beobachtet werden. Der Bereich der Sittigung des
verwendeten MnZn-Ferrits wird dabei nicht erreicht, solange eine minimale Dicke von 50um
nicht unterschritten wird (siehe Kapitel 4.1.3). Aulerdem wird auch eine gute Verkopplung
durch nahezu komplette Flussfithrung nach auflen gewéhrleistet (siehe auch Kapitel 4.1.3).
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Mit der Formel fiir die Gesamtverluste im Ferrit kann ein effektiver paralleler Ferrit-Verlust-
Widerstand R; (siehe auch Bild 19 in Kapitel 4.2) wie folgt eingefiihrt werden [17]:

R=2L . (4.2.40)

Die anderen Schaltungsparameter werden tiber komplexe Wechselstrom-Rechnung berechnet.

Die Last-Impedanz Z;,; die sich aus ohmscher und induktiver Last R;,; und L,
zusammensetzt ist gegeben durch [82]

ZLast = RLast + iziy‘LLast N (4'2‘41)

Die sekundére Impedanz Z, kann zu

P (4.2.42)
1+i24fC,Z

Z,=R,,
Last

angegeben werden. Die Spannung U/, an der Primérspule [82] kann als

U, = Yy , (4.3.43)

1 1 1
oL R, 1
l 79‘7{ 1 1 k27222

21

1+[R,, +i22f(1-k2)L,

die Spannung U, an der Sekundirspule als
Uy, =kU,,N,, (4.2.44)
ausgedriickt werden. Der Strom durch die Primérspule /;; ist gegeben durch

_ Ul _Uls
TR, +i27f(1-K7 )L,

(4.2.45)

1s

und die Lastspannung U, und den Eingangs- und Laststrom /; > [82] konnen wir schreiben als

U, = UZSZL_W (4.2.46)
[ZLast + RL2 (1 + l27g“C2ZLast )]
I =1+ % (4.2.47)
1
L=t (4.2.48)
N21
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Sie bestimmen zusammen mit der Eingangsspannung U; die Leistungsdaten des Transforma-
tors. Diese sind fiir vertauschte Primir- und Sekundirseiten, bei entsprechender Impedanzan-
passung der Last, mit dem quadratischen Windungsverhéltnis des Transformators identisch,
da lediglich die Strome und Spannungen ausgetauscht werden und sich der Transformator im
gleichen Betriebszustand befindet. Der Betrag der magnetischen Peak-Flussdichte und folg-
lich auch die Verlustbilanzen werden dadurch nicht geéndert (siche auch Kapitel 4.1.3). Es
muss jedoch bedacht werden, dass das Austauschen der sichtbaren und der effektiven Lasten
auch eine weitere sorgfiltige Impedanzanpassung an die Spannungsquelle nétig macht, da
sich sonst durch ihren ungewollten Betrieb im nicht-linearen Bereich unbemerkt hohere Har-
monische bilden, die weitere hochfrequente magnetische Verluste generieren konnen [50].

Insgesamt ergibt sich eine geschlossene analytische Losung, mit der von Layout-Parametern
ausgehend jeder Transformator exakt berechnet und auch Optimierungen beziiglich spezieller
Anforderungen durchgefiihrt werden konnen [16]. Die Leistungs- und Verlustverldufe, sowie
der Wirkungsgrad konnen dann ebenfalls iiber komplexe Wechselstrom-Rechnung [82] in
kommerziell erhéltlicher Software wie z.B. Maple berechnet und auch grafisch, fiir das
Erkennen der Tendenzen, dargestellt werden (siehe Kapitel 4.4). Die einzelnen realisierten
Entwiirfe sollen im Folgenden besprochen werden.

4.3 Entwiirfe

Die hergestellten Entwiirfe [50], der herkommliche hybride E-I-Kern-Transformator, die
homogenen Strukturen des ferritlosen bzw. in Ferrit eingebetteten Transformators und
schlieBlich der neuartige heterogene Platten-Transformator konnten mit dem oben
vorgestellten Modell beschrieben und die erhaltenen Werte auch iiber die vermessenen
Varianten validiert werden. Dies soll hier zunidchst am Beispiel des El4, also eines
Transformators mit einem 14mm langen I-Schenkel des E-I-Kerns (siehe auch Abbildung 4 in
Kapitel 3.1.2) und eines Windungsverhiltnisses N,; = 10/2 dargelegt werden.

AnschlieBend soll auf den grofleren Transformator E16 mit 16mm langem I- Schenkel des E-
I-Kerns (siehe auch Abbildung 4 in Kapitel 3.1.2) mit einem Windungsverhéltnis von
N>; = 16/4 gewechselt werden. Auf Grund geringerer magnetischer Flussdichte durch einen
groBBerem inneren Windungsquerschnitt und mehr Windungen, einer hoheren Induktivitit
durch ldngere Leiterbahnen sowie mehr Windungen und hoheren Stromtragfihigkeit durch
breitere Leiterbahnen konnte mit diesem Transformator mehr Leistung {ibertragen werden
(sieche auch Kapitel 4.1.3). Die parasitiren Kapazititen wurden dadurch zwar auch etwas
vergroBert, haben jedoch bei der angestrebten Frequenz von f = 2.5MHz, wie oben hergeleitet
wurde (siehe Kapitel 4.2), noch keinen nennenswerten negativen Effekt.

Wihrend der E-I-Kern-Transformator und der ferritlose Transformator aufgrund ihrer
exemplarischen Bedeutung in beiden Baugroflen beschrieben werden sollen, sollen die
Eigenschaften des in Ferrit eingebetteten Transformators an der kleinen E14- und der neuen
homogenen Struktur des Platten-Transformators an der grolen E16-Variante erklirt werden.
Beide Baugroen sind aus neun Schichten unterschiedlicher Folien mit acht
Metallisierungsebenen dazwischen aufgebaut (siehe auch Abbildung 18 in Kapitel 4.2). Beim
E14 mit N,; = 10/2 enthalten die inneren, der Sekundéarseite zugehorigen Windungsebenen
jedoch jeweils fiinf spiralformige Windungen. AuBerdem sind jeweils zwei der
Windungsebenen primidr und sekundér parallel verschaltet, um die Stromtragfihigkeit zu
erhohen. Der E16 mit N,; = 16/4 ist wie oben gezeigt strukturiert (siche Abbildung 18 in
Kapitel 4.2). Die benoétigte Stromtragfihigkeit wird hier durch breitere Windungen realisiert.

42



TABELLE |
PARAMETER DER E14-VARIANTEN

In der in CuNiZn eingebetteten Variante wurden CuNiZn-Tapes mit einer
relativen Permittivitdt von 20 und nahezu 90um Dicke an Stelle der
dielektrischen Tapes verwendet.

Symbol | Beschreibung Wert

1 Primire Spulenlidnge einer Schicht 22x10”m

17 Sekundire Spulenlidnge einer Schicht 0.1m

t12 Primire und Sekundére Metalldicke 15x10°m

wy Primére Windungsbreite 2.7x10”m

) Sekundidre Windungsbreite 0.3x10”°m

d; Erster duBerer Spulendurchmesser 9.6x10”m

d> Zweiter duBlerer Spulendurchmesser 14x10°m

d Abstand der Metallisierungsschichten 90x10°m

Ps Spezifischer Widerstand der Metallisierung | 34.5x10°Qm

Ny; Windungsverhiltnis sekundir zu primér 10/2

Die Groflenabmessungen fiir die jeweiligen E14- bzw. E16-Varianten (siehe Tabelle I-II)
ergeben sich aus dem jeweiligen Design (vgl. auch Abbildung 18 in Kapitel 4.2). Die
unterschiedlichen Materialparameter werden beim jeweiligen Entwurf noch einmal explizit
genannt.

TABELLE II

PARAMETER DER E16-VARIANTEN
Symbol | Beschreibung Wert
I Primire Spulenlinge einer Schicht 30x10~m
17 Sekundire Spulenlidnge einer Schicht 0.1m
ti2 Primire und Sekundire Metalldicke 15%10°m
Wy Primére Windungsbreite 4x10”m
) Sekundidre Windungsbreite 0.8x10”m
d; Erster duBlerer Spulendurchmesser 12x10°m
d> Zweiter duBerer Spulendurchmesser 19%x10°m
d Abstand der Metallisierungsschichten 90x10°m
Ps Spezifischer Widerstand der Metallisierung | 34.5x10°Qm
Ny Windungsverhiltnis sekundir zu primér 16/4

Da am ferritlosen Transformator nicht mehr Spannung aufgebaut werden konnte, sollen
weiterhin, soweit moglich, die E16-Werte fiir Eingangsspannung U; = 20V verglichen
werden. Hohere Eingangsspannungen entsprechen mehr iibertragener Leistung, senken jedoch
auch den Wirkungsgrad. Dies resultiert aus der zusitzlichen Erwédrmung des Ferrits durch die
Dissipation in den Leiterbahnen, in denen sehr hohe Strome in verhéltnismiBig niedrigen
Querschnitten flieBen und aus der erhohten magnetische Flussdichte, die sich der
Sattigungsflussdichte des Ferrits ndhert (siehe auch Kapitel 4.4).
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Die Spezifikationen einiger Entwiirfe wurden oben teilweise schon beschrieben (siehe Kapitel
4.1.3), sollen hier aber noch einmal zusammengefasst und ergiinzt werden.

4.3.1 E-I-Kern-Transformator

Der erste Entwurf war der herkdmmliche, jedoch in LTCC realisierte E-I-Kern-Transformator
mit jeweils 1mm dicken I-Teilen des E-I-Kerns auflerhalb des DuPont-Boards (siehe hierzu
Abbildung 4 in Kapitel 3.1.2) der relativen Permittivitit von 7.8 und einer relativen
Permeabilitit des verwendeten MnZn-Ferrits von 500. Neben dem offensichtlich
betrichtlichen rdaumlichen Platzbedarf und der Tatsache des hohen Ferrit-Volumens, das auch
hohe Verluste generiert, ist hier vor allem die zweigeteilte Herstellung und der weitere Schritt
des Zusammenfiigens als Nachteil zu nennen.

Die Induktivititen sind durch die Néhe des Ferrits zu den Windungen und der dadurch sehr
hohen effektiven Permeabilitdt mehr als ausreichend. Sie liegen in der E14-Variante primir
bzw. sekundir bei etwa 0.9uH bzw. 21.3uH und in der E16-Variante bei etwa 4.3uH bzw.
68.8uH.

Die internen parasitiren Gesamtkapazititen sind auf Grund des verwendeten DuPont-Basis-
Tapes mit seiner geringen relativen Permittivitit ebenfalls Recht gering und haben bei der
angestrebten Betriebsfrequenz keinen stdrenden Einfluss. In der E14-Variante gibt es auf der
Primirseite auf Grund der Struktur der parallelen Verschaltung keine interne parasitire
Kapazitit und die sekundére ist mit etwa 20pF relativ gering. In der E16-Variante liegen sie
primér und sekundir bei etwa 46pF und 20pF.

Der Band-Stopp hat weiter durch die geringen parasitiren Kapazititen zwischen den Spulen
ebenfalls keinen negativen Einfluss (siehe auch Kapitel 4.2) und liegt oberhalb der
angestrebten 2.5MHz. In der E14-Variante liegt er bei etwa 21MHz und in der E16-Variante
bei etwa 12MHz in guter Ubereinstimmung mit Gleichung (4.2.1).

Die Kopplung ist durch den heterogenen Aufbau der flussfithrenden Struktur eines E-I-
Kernaufbaus gewihrleistet und betrigt k = 0.97. Eine gute Ubertragung ist daher, wie der
Abhingigkeit der Einfiigeddmpfung S»; [dB] von der Frequenz f zu entnehmen ist (siehe
Abbildung 23-24), schon fiir relativ niedrige Frequenzen gegeben. Daher kann in der E16-
Variante bei einer Betriebsfrequenz f = 2.5MHz und einer effektiven Eingangsspannung
U; = 20V an einer ohmschen Last R;,; = 50Q eine hohe iibertragene Leistung P,,; = 88.4W
bei einem guten Wirkungsgrad von # = 91.1% und einer Baugrole von 1.1 cm3 erreicht
werden.

In der El4-Variante kann bei einer Betriebsfrequenz f = 2.5MHz und einer effektiven
Eingangsspannung U; = 15V an einer ohmschen Last R;,; = 50Q dagegen eine iibertragene
Leistung P,,s = 74.2W bei einem Wirkungsgrad von # = 85.6% und einer Baugrofe von
0.8cm3 erreicht werden. Die E14-Variante hat auf Grund ihrer schméleren Leiterbahnen etwas
schlechtere Leistungsdaten als die zugehorige E16-Variante.

Der nichste sehr einfache Entwurf war eine ferritlose Struktur, die im Folgenden besprochen
werden soll.

4.3.2 Ferritloser Transformator

Der ferritlose Transformator wurde als homogene Struktur mit den gleichen DuPont-Tapes
der gleichen relativen Permittivitit von 7.8 wie beim E-I-Kern-Transformator nur ohne Kern
aufgebaut. Als homogene Struktur ist seine Verkopplung nur durch den Aufbau der
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Windungen bedingt. Dariiber hinaus hat er auf Grund der fehlenden relativen Permeabilitit
des Ferrits sehr niedrige Induktivititen. Sie liegen in der E14-Variante primér bzw. sekundéir
bei etwa 40nH bzw. 1uH und in der E16-Variante bei etwa 0.2uH bzw. 3.2uH.

Die geringen Induktivititen fithren dazu, dass er erst bei viel hoheren Frequenzen sein
Ubertragungsniveau erreicht. So wird in der E14-Variante bei etwa 16.4MHz k = 0.82 und in
der E16-Variante bei etwa 8.6MHz die Kopplung & = 0.88 erreicht (siche Abbildung 23-24).
Die bessere Verkopplung der El16-Variante stimmt gut mit dem besseren Verhiltnis der
Windungsbreite zum Abstand der Windungsebenen der groferen seriell verschalteten
Transformator-Variante iiberein (vgl. Kapitel 4.1.3).

Die parasitidren Kapazititen und deren Auswirkungen sind durch die Verwendung derselben
dielektrischen Boards natiirlich auch identisch mit denen der E14- bzw. E16-E-I-Kern-
Varianten.

In der El6-Variante kann daher bei einer Frequenz f = 2.5MHz und einer effektiven
Eingangsspannung U; = 20V an einer ohmschen Last R, = 50Q eine iibertragene Leistung
von P, = 85W bei einem Wirkungsgrad von # = 80.6% und einer Baugrofle von 0.3cm?3
erreicht werden.

In der E14-Variante kann dagegen, bei einer Frequenz von f = 2.5MHz und einer effektiven
Eingangsspannung U; = 5V an ohmscher Last R;,;, = 500hm eine iibertragene Leistung P, =
5.6W bei einem Wirkungsgrad von # = 84.2% und einer Baugrofe von 0.2cm? erreicht
werden. Die verhiltnisméBig deutlich geringere iibertragene Leistung ist wieder durch die
schmiéleren Leiterbahnen der El4-Variante und durch den, wie oben erwidhnt, in einem
schlechteren Verhiltnis von Windungsbreite zu Windungsabstand realisierten Aufbau
bedingt. Weiter kann durch die noch geringere Induktivitit noch weniger Spannung an der
Primirseite aufgebaut und damit weniger Leistung iibertragen werden kann (vgl. auch
Abbildung 23-24).

Der etwas hohere Wirkungsgrad der kleineren E14-Variante ist jedoch auf Grund der sehr
geringen Eingangsspannung auf den Effekt zuriick zu fiithren, dass der Wirkungsgrad zu
hoheren Spannungen hin etwas abfillt. Dies ist in den héheren magnetischen Flussdichten
begriindet, die sich der Sattigungsflussdichte des Ferrits ndhern (vgl. auch Abbildung 27 in
Kapitel 4.4).

Der folgende homogene Entwurf war ein rein in Ferrit eingebetteter Transformator.

4.3.3 Eingebetteter Transformator

Der in Ferrit eingebettete, also direkt auf Ferrit-Tapes gedruckte Transformator ist durch
seinen reinen Schichtaufbau deutlich kleiner als der E-I-Kern-Transformator und kann in
einem einzigen Prozess hergestellt werden, besitzt jedoch ebenfalls ein sehr grofes
kostenintensives Ferrit-Volumen. Durch seine mangelnde dielektrische Isolation der
Windungen wurde hier CuNiZn-Ferrit verwendet, der zwar eine etwas geringere relative
Permeabilitit von nur etwa 400 (siehe auch Kapitel 3.1.1), dafiir aber einen um eine
GroBenordnung groBeren spezifischen Widerstand von etwa 10Q2m zeigt (siehe auch Kapitel
4.1.1). Beipass-Strome besonders bei Erwdrmung konnen jedoch trotzdem nicht verhindert
werden und verschlechtern die Leistungsiibertragung zusétzlich.

Durch die direkte Einbettung in das Ferrit und die dadurch bei den Windungen wirkende
relative Permeabilitit des Ferrits sind die Induktivititen der eingebetteten Transformatoren
allerdings die hochsten. Sie liegen in der realisierten E14-Variante primér bzw. sekundér bei
etwa 6.7uH bzw. 166.7uH.
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Die relative Permittivitit liegt mit um die 20 auch etwa um einen Faktor 3 hoher als beim
dielektrischen Standard-DuPont-Tape, wodurch die parasitire Gesamtkapazitiit innerhalb der
Sekundirspule deutlich hoher ist und zu einer schlechteren Einfiigeddmpfung bei hoheren
Frequenzen fiihrt. Sie liegt bei etwa 60pF. Weiter sind auch die Kapazititen zwischen den
Spulen, ebenfalls bedingt durch die hohe Permittivitit des Ferrits, groBer, was zusammen mit
den hohen Induktivititen beim Band-Stopp-Effekt zu Problemen fiihrt. Der Band-Stopp liegt
daher hier etwa bei 4.5MHz ebenfalls in guter Ubereinstimmung mit Gleichung (4.2.1).

Der Bereich guter Ubertragung dieses Transformators ist auf Grund der hohen Induktivititen
bereits bei einer niedrigeren Frequenz von etwa 0.5MHz gegeben. Durch seinen homogenen
Aufbau, bei dem zunichst nur die Anordnung der Windungen, um die sich die Flussfaden
praktisch direkt wieder schlieBen entscheidend ist, hat dieser Transformator wie alle
homogenen Strukturen eine schlechte Verkopplung. Diese wird zusitzlich, im Vergleich zum
homogen in ein Dielektrikum eingebetteten ferritlosen Transformator, bedingt durch die
SchlieBung der Flusslinien, nahezu direkt um die Windungen noch verschlechtert. Dies
geschieht durch Brechung an den Grenzflichen der Ferrit-Tapes (siehe Kapitel 4.1.3) und
resultiert in einem Wert von lediglich k£ = 0.75.

Bei den angestrebten 2.5MHz kann deutlich schlechter iibertragen werden (siehe Abbildung
23). Dies resultiert aus dem Einfluss der hohen Kapazititen und Induktivititen der Spulen,
dem Band-Stopp-Effekt und dem hohen Prozentsatz an Leck-Induktivititen durch die
schlechte Verkopplung (siehe Kapitel 4.2.1).

Weiter fillt die Permeabilitit durch die sich schnell um die Windungen schliefenden und
damit groBtenteils senkrecht zu den Ferrit-Folien ausgerichteten Flusslinien, die auch nur ein
viel kleineres effektives Ferrit-Volumen durchdringen bei hoheren Frequenzen schneller ab.
Dies wurde auch bereits beim Vergleich der Ringkern- und eingebetteten Leiter beschrieben
(siehe auch Kapitel 4.1.2). Daher fillt das zweite Maximum bei hoheren Frequenzen auch
deutlicher aus als bei den anderen Varianten.

Diese Ausrichtung der Ferrit-Tapes senkrecht zu den Flusslinien sorgt beim in Ferrit
eingebetteten Transformator weiter fiir eine geringe Abweichung der Simulation der
Einfiigeddmpfung von den Messergebnissen (sieche Abbildung 23). Der Verlauf der relativen
Permeabilitit wird bei der Simulation, wie bereits ausgefiihrt (siehe Kapitel 4.2.2), mit einer
empirischen Formel beschrieben. Diese ergibt sich als Fit an die Messungen der relativen
Permeabilitit der Ringkerne. Da die Flusslinien im Ringkern jedoch parallel zu den Ferrit-
Tapes angeordnet sind fiihrt dies zu einer geringen Uberschiitzung der Permeabilitit im
simulierten Fall.

Die Streu-Induktivititen verursachen ferner einen Abfall der Spannung an der Eingangsseite
des Transformators und verringern dadurch die Eingangsleistung. In der E14-Variante kann
daher bei einer Frequenz f = 0.5MHz und einer effektiven Eingangsspannung U; = 14V an
einer ohmschen Last R, = 50Q eine geringe iibertragene Leistung P,,, = 28.3W bei einem
moderaten Wirkungsgrad # = 70.7% und einer sehr kleinen Baugrofe von 0.2cm?3 erreicht
werden. Bei einer Frequenz f = 2.5MHz ist die Ubertragung sehr viel schlechter und es kann
kaum nennbare Leistung iibertragen werden.

Als nichstes soll der aus den obigen Uberlegungen entstandene Entwurf des Platten-
Transformators besprochen werden.
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4.3.4 Platten-Transformator

Der neuartige Platten-Transformator besteht in erster Ndherung aus derselben dielektrischen
DuPont-Board-Struktur wie der E-I-Kern-Transformator und aufgelegten MnZn-Ferrit-
Platten. Ihre Dicke von jeweils S0um wurde abgeleitet aus der Séttigung des Ferrits (siche
Kapitel 4.1.3). Schon durch die mangelnde Notwendigkeit Locher in das Board zu stanzen
und zu fiillen ist er einfacher strukturiert als der E-I-Kern-Transformator. Er hat weiter ein
sehr geringes, um 98% gegeniiber dem kommerziellen E-Kern reduziertes Ferrit-Volumen
und folglich sehr geringe Ferrit-Verluste. Dieses geringe Ferrit-Volumen fordert weiter eine
mogliche zukiinftige Co-Sinterung und damit eine noch einfachere und vor allem
monolithische Herstellung (siehe Kapitel 5).

Er bringt mit den Ferrit-Platten, die fiir optimale Ankopplung genau die Windungen
iiberdecken, auch die notige Heterogenitiit in den Aufbau zuriick. Durch die Brechung der
Flusslinien (siehe Kapitel 4.1.3), wie sie aus den Stetigkeitsbedingungen der Normal- und
Tangentialkomponenten der magnetischen Flussdichte B,;,» bzw. des Magnetfeldes H,;
abgeleitet werden kann (siehe Gleichung (2.2.6)-(2.2.7) in Kapitel 2.2), wird weiter eine sehr
gute Kopplung gewihrleistet.

Die Induktivititen sind trotz des relativ groBen Luftspaltes und der daraus resultierenden
effektiven Permeabilitit, die am Ort der Windungen wirkt (siehe Kapitel 2.3), mit primér bzw.
sekunddar 0.7uH bzw. 11.2uH noch ausreichend um bei 2.5MHz ein gutes
Ubertragungsniveau zu erreichen.

Die parasitdren Kapazititen, sowohl innerhalb der Spulen als auch zwischen den Spulen und
deren Auswirkungen sind natiirlich durch Verwendung desselben dielektrischen Boards auch
wieder identisch mit denen der E16-E-I-Kern-Variante.

Es ergibt sich folglich ein sehr gutes Ubertragungsniveau von k = 0.97 (sieche Abbildung 24).
Damit kann bei einer Frequenz f = 2.5MHz und einer effektiven Eingangsspannung U; = 20V
an einer ohmschen Last R, = 50Q eine sehr hohe iibertragene Leistung von P, = 101W bei
einem sehr guten Wirkungsgrad von # = 95.3% und einer Baugrofie von nur 0.3cm3 erreicht
werden.

Insgesamt wurde die GesamtbaugroBBe gegeniiber der kommerziellen E-I-Kern-Variante bei
gleichem Board um 72.7% reduziert. Die iibertragene Leistung wurde um 12.6W und der
Wirkungsgrad um 4.2% erhoht. Dies bedeutet einen prozentualen Anstieg der iibertragenen
Leistung von 14.3% und des Wirkungsgrades von 4.6% gegeniiber der kommerziellen E-I-
Kern-Variante.
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Abbildung 23: Messwerte (durchgezogene Linien) und Simulation (Symbole) der Einfligedampfung
des E14 MnZn-E-I-Kern- (griine Diamanten), ferritlosen (dunkelblaue Kreise) und in CuNiZn
eingebetteten Transformators (hellblaue Quadrate) mit N,; = 10/2

Die E-I-Kern-Variante weist bei 2.5MHz ein gutes Verkopplungsniveau von 0.97 auf.

Die in Ferrit eingebettete Variante erreicht dagegen nur einen Wert von 0.75. Der Grund dafir ist
ihre homogene Einbettung und der zusatzliche Flusslinien schlieBende Effekt durch deren Brechung
an den Grenzflachen der senkrecht zu deren Ausbreitungsrichtung verlaufenden Ferrit-Tapes. Diesen
Wert erreicht der eingebettete Transformator auch bereits bei etwa 0.5MHz, bedingt durch die
hohen Induktivitaten, wahrend er bei 2.5MHz durch den Einfluss der hohen Kapazitaten und
Induktivitaten der Spulen, des Band-Stopp-Effekts und des hohen Prozentsatzes an Leck-
Induktivitaten durch die schlechte Verkopplung bereits wieder schlechter ibertragt. Die geringe
Abweichung der simulierten von der gemessenen Kurve beim eingebetteten Transformator entsteht,
wie bereits ausgefiihrt, durch eine Uberschitzung der relativen Permeabilitit.

Der ferritlose Transformator erreicht sein Niveau auf Grund seiner geringen Induktivitaten erst bei
einer Frequenz von etwa 16.4MHz und erreicht dort auch nur die Kopplung einer homogenen
Variante. Diese ist abhdngig vom Aufbau der Windungen, jedoch nicht vom die Flusslinien
schlieBenden Effekt der Brechung an den Grenzflachen der Ferrit-Tapes des eingebetteten
Transformators, weswegen er immerhin noch eine Kopplung von 0.82 erreicht.

Der Band-Stopp-Effekt wurde aus Griinden der Einfachheit in der Simulation nicht bertcksichtigt.
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Abbildung 24: Messwerte (durchgezogene Linien) und Simulation (Symbole) der Einfligedampfung
des E16 MnZn-E-I-Kern- (griine Diamanten), MnZn-Platten- (tiirkise Dreiecke) und ferritlosen
Transformators (dunkelblaue Kreise) mit N,; = 16/4

Der Platten-Transformator erreicht trotz seiner geringeren Induktivitdt noch bis 2.5MHz das gleiche
gute Kopplungsniveau von 0.97 wie der E-I-Kern-Transformator auf Grund des Brechungseffektes an
den Grenzflachen Dielektrikum und Ferrit-Platten.

Der ferritlose Transformator hingegen erreicht auf Grund seiner noch geringeren Induktivitdten erst
gegen etwa 8.6MHz sein Niveau und dort auch nur eine Kopplung von 0.88. Diese resultiert aus der
mangelnden flussfiihrenden Struktur des Ferrits und ist in dieser homogen eingebetteten Variante
nur abhangig vom Aufbau der Windungen.

Der Band-Stopp-Effekt wurde aus Griinden der Einfachheit in der Simulation nicht bertcksichtigt.

Als nichstes soll weiter auf die Leistungsdaten sowie deren Interpretation eingegangen
werden.

4.4 Leistungsbetrachtung

Die Leistungsdaten werden praktisch durch die libertragene Leistung und den Wirkungsgrad
bestimmt, da sich die Eingangsleistung ja aus den beiden Gréfen wieder leicht bestimmen
lasst. Aus der Differenz beider Leistungen ergeben sich dann die Gesamtverluste.

Generell haben iibertragene Leistung und Wirkungsgrad immer einen dhnlichen Verlauf, was
zunichst am Beispiel des idealen Transformators erklirt werden soll.
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4.4.1 Idealer Transformator

Der ideale Transformator hat per Definition die perfekte Verkopplung von k = 1 und ohne
Verluste auch einen Wirkungsgrad von # = 1. Er soll ohne Beschrinkung der Allgemeinheit
ein Windungsverhiltnis von N»; = 16/4 haben und bei Frequenz f = 2.5MHz betrachtet
werden.

Das Windungsverhiltnis N,; bestimmt die Ausgangsdaten aus den Eingangsparametern (vgl.
Gleichung (4.2.44)-(4.2.48) in Kapitel 4.2.3), wobei auf Grund der fehlenden Verluste die
Spannungen U/, »s gleich den Spannungen U, , sind. Gleiches gilt natiirlich fiir die Stréme.

Der simulierte Verlauf der iibertragenen Leistung P, (siche Abbildung 25) ist daher
bestimmt durch eine quadratische Abhingigkeit von der Ausgangsspannung U, und eine
lineare Abhingigkeit von der ohmschen Last Ry, (vgl. Gleichung (4.2.40) in Kapitel 4.2.3).
Die Ausgangsspannung U, hidngt wiederum iiber das Windungsverhiltnis in linearer Weise
von der Eingangsspannung U; ab (vgl. hierzu Gleichung (4.2.44) in Kapitel 4.2.3). Die
Impedanz-Transformation des 50Q2-Systems der Quelle ergibt dann den charakteristischen
Verlauf.
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Abbildung 25: Hohenlinien-Plot der Simulationsrechnung zur Gbertragenen Leistung eines idealen
Transformators mit Windungsverhaltnis N,; = 16/4 bei einer Frequenz von f = 2.5MHz in Abhangigkeit
von der ohmschen Last und der Eingangsspannung bis zu einem Wert der libertragenen Leistung von
200W

Auf Grund der idealen Verkopplung von k = 1 und den fehlenden Verlusten hat der ideale
Transformator einen Wirkungsgrad von n = 1. Der Verlauf der Eingangsspannung U; ist daher bei
einem festen Wert der Ubertragenen Leistung eine Wurzelfunktion der Last R;,s:.
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Im folgenden Abschnitt soll der Fall eines realen Transformators betrachtet werden.

4.4.2 Realer Transformator

Fiir einen nicht-idealen Transformator bleibt der in Abbildung 25 gezeigte Verlauf dhnlich,
wird jedoch von der schlechteren Verkopplung und Verlust-Widerstinden beeinflusst. Deren
Impedanzen werden entsprechend obiger Formeln mit transformiert (vgl. Gleichung (4.2.40)-
(4.2.48) in Kapitel 4.2.3) und ergeben im verwendeten 50Q-System der Quelle den in
Abbildung 26 gezeigten charakteristischen Verlauf der Eingangsspannung als Funktion der
ohmschen Last. Dieser soll am Beispiel des Platten-Transformators in der E16-Variante (vgl.
auch Tabelle II in Kapitel 4.3) mit Windungsverhéltnis N,; = 16/4 und jeweils 0.9mm dicken
MnZn-Ferrit-Platten bei einer Frequenz von f = 2.5MHz, jeweils an Hand der simulierten und
der zur Validierung gemessenen Daten erldutert werden (sieche Abbildung 26).
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Abbildung 26: Hohenlinien-Plots der simulierten und gemessenen lbertragenen Leistung des Platten-
Transformators in der E16-Variante mit Windungsverhaltnis N,; = 16/4 und jeweils 0.9mm dicken
MnZn-Ferrit-Platten bei einer Frequenz von f = 2.5MHz in Abhangigkeit von der ohmschen Last und
der Eingangsspannung

Die Ubertragene Leistung zeigt ebenfalls eine quadratische Abhangigkeit von der Eingangsspannung
und eine lineare Abhéngigkeit von der ohmschen Last wie beim idealen Transformator (vgl. auch
Abbildung 25). Diese wird jedoch durch die seriellen Widerstande der Leitungs- und den effektiven
Parallelwiderstand aufgrund der Ferritverluste verschleiert (siehe auch Abbildung 19). Diese
generieren zu kleinen Lasten hin grofRe Verluste (siehe hierzu auch Abbildung 28). Weiter haben auch
die seriellen Streu-Induktivitaten einen Einfluss auf den entstehenden Verlauf. Die genauen
Abhéangigkeiten werden spater an Hand eines einfacheren Modells ausfiihrlich erklart (vgl. auch
Abbildung 29).

Die simulierten Daten stimmen mit den gemessenen gut tGberein. Die weille Flache ergibt sich aus
dem Limit des Leistungsverstarkers.
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Der Wirkungsgrad dagegen fillt, wie bereits oben beim ferritlosen Transformator erwéhnt, zu
hoheren Spannung hin auf Grund der hoheren magnetischen Flussdichten, die sich der
Sittigungsflussdichte des verwendeten MnZn-Ferrits ndhern, leicht ab (siehe Abbildung 27).
Die starke Abhingigkeit des Wirkungsgrades von der Last resultiert aus der quadratischen
Abhingigkeit der Eingangs- und {iibertragenen Leistung, sowie auch der Verluste als
Differenz der beiden, von der Eingangsspannung die sich praktisch gegenseitig autheben.

Sowohl die hohen Leitungsverluste der ohmschen Leitungswiderstinde bei Berechnung aus
der in ihnen umgesetzten Leistung [17] als auch die vergleichsweise geringen Ferrit-Verluste
reprasentiert durch den Ferrit-Verlust-Widerstand (vgl. Gleichung (4.2.40) in Kapitel 4.2.3)
zeigen diese quadratische Abhéngigkeit von der Eingangsspannung (siehe auch Abbildung
28).
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Abbildung 27: Hohenlinien-Plots des simulierten und gemessenen Wirkungsgrades des Platten-
Transformators in der E16-Variante mit Windungsverhaltnis N,; = 16/4 und jeweils 0.9mm dicken
MnZn-Ferrit-Platten bei einer Frequenz von f = 2.5MHz in Abhangigkeit von der ohmschen Last und
der Eingangsspannung

Der Wirkungsgrad zeigt eine starke Last-Abhangigkeit, die durch die quadratische Abhangigkeit der
Eingangs- und Ubertragenen Leistung von der Eingangsspannung zu erklaren ist. Der Wirkungsgrad
fallt zu hoheren Spannungen leicht ab. Die Ursache dafiir sind die hdheren magnetischen
Flussdichten, die sich der Sattigungsflussdichte des verwendeten MnZn-Ferrits ndhern.

Die simulierten Daten stimmen mit den gemessenen gut Uberein, auch wenn der Abfall des
Wirkungsgrades zu héheren Spannungen bzw. magnetischen Flussdichten im Modell nicht perfekt
wiedergegeben werden kann, da nicht alle Materialparameter miteinbezogen werden kdnnen. Die
weille Flache ergibt sich aus dem Limit des Leistungsverstarkers.
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Abbildung 28: H6henlinien-Plots der simulierten Ferrit- (links) und Leitungsverluste (rechts) des
Platten-Transformators in der E16-Variante mit Windungsverhaltnis N,; = 16/4 und jeweils 0.9mm
dicken MnZn-Ferrit-Platten bei einer Frequenz von f = 2.5MHz in Abhdngigkeit von der ohmschen
Last und der Eingangsspannung

Beide Verlustarten zeigen wieder die quadratische Abhadngigkeit von der Eingangsspannung. Die
Leitungsverluste sind jedoch wesentlich gréRer als die Ferrit-Verluste.

Es wird schnell klar, dass die Leitungsverluste der bestimmende Part sind und die Ferrit-
Verluste wenig Einfluss haben (siehe Abbildung 28). Dies ist durch die diinnen
Metallisierungsebenen und den damit verbundenen geringen Querschnitt der Leiterbahnen
einerseits und das geringe Ferrit-Volumen andererseits bedingt. Die Ferrit-Verluste sind daher
vernachlédssigbar.

Dadurch wird es moglich ein einfacheres Modell zur Niherung der Leistungsdaten des
Platten-Transformators zu verwenden. Dieses besteht lediglich aus drei seriellen Elementen
auf der Primirseite des Transformators: Dem Widerstand der transformierten Last Ry, der
Summe aus dem priméren und dem transformierten Leitungswiderstand der sekundiren Seite
R; und der Summe aus der primiren und der transformierten Leck-Induktivitidt der
sekundiren Seite L; (siche Abbildung 29).

Abbildung 29: Einfachere Ersatzschaltung des Platten-Transformators

Modell mit transformiertem Last-Widerstand Ryqs:r, Summe des priméaren und transformierten
sekundaren Leitungswiderstand R, und Summe der primaren und transformierten sekundaren Leck-
Induktivitat L, sowie Eingangsspannung U;
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Die iibertragene Leistung P, und der Wirkungsgrad # [17] werden mit dem Phasenwinkels
@, dann abgeschitzt als

U?
P. =R, 1 4.4.1)
T Ry + R + (2
77 — RLast,t (442)
COS¢Z \/(RLast,t + RL )2 + (2@(17 )2
tang, =— 1 __ (4.4.3)
RLast,t + RL

und ergeben mit den Messwerten R, = 0.145Q und L; = 0.085uH die folgenden
Niéherungskurven (siehe Abbildung 30-31).
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Abbildung 30: Hohenlinien-Plot der simulierten libertragenen Leistung des Platten-Transformators in
der E16-Variante mit Windungsverhaltnis N,; = 16/4 und jeweils 0.9mm dicken MnZn-Ferrit-Platten
bei einer Frequenz von f = 2.5MHz in Abhéangigkeit von der ohmschen Last und der
Eingangsspannung mit der kompletten (farbige durchgezogene Linien) sowie mit der einfacheren
Ersatzschaltung (gepunktete schwarze Linien) fir Messwerte R, = 0.145Q und L;= 0.085uH

Die mit der einfacheren Ersatzschaltung ermittelten Kurven zeigen eine etwas héhere Ubertragene
Leistung auf Grund nicht berlicksichtigter Ferrit-Verluste die mit fallender Last und steigender
Eingangsspannung an Einfluss zunehmen (vgl. auch Abbildung 28).
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Abbildung 31: Héhenlinien-Plot des simulierten Wirkungsgrades des Platten-Transformators in der
E16-Variante mit Windungsverhaltnis N,; = 16/4 und jeweils 0.9mm dicken MnZn-Ferrit-Platten bei
einer Frequenz von f = 2.5MHz in Abh&ngigkeit von der ohmschen Last und der Eingangsspannung
mit der kompletten (farbige durchgezogene Linien) sowie fir die Werte 85%, 90% und 95% mit der
einfacheren Ersatzschaltung (gepunktete schwarze Linien) fir Messwerte R, = 0.145Q und
L;=0.085pH

Die mit der einfacheren Ersatzschaltung ermittelten Kurven zeigen einen etwas hoheren
Wirkungsgrad auf Grund nicht bertcksichtigter Ferrit-Verluste die mit fallender Last und steigender
Eingangsspannung an Einfluss zunehmen (vgl. auch Abbildung 28).

Es zeigt sich also, dass die wichtigsten Leistungsdaten eines Platten-Transformators durch
Transformation auf die Primérseite relativ leicht und gut gendhert werden konnen. Die
Eingabedaten sind weiter mit dem ersten Teil des Modells sehr gut und schnell aus dem
Layout berechenbar. Aulerdem konnen sie sehr einfach aus Kleinsignaldaten gewonnen
werden: Die Induktivitit kann aus der Steigung und die Kopplung aus dem Niveau der
Einfiigedimpfung erhalten werden [69]. Die ohmschen Leitungsverluste konnen ebenfalls in
Kleinsignal-Messungen bestimmt werden.

Diese Leistungsdaten verdndern sich jedoch drastisch, wenn induktive Anteile zur Last
hinzukommen. Dies wird in nachfolgendem Abschnitt diskutiert.
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4.4.3 Induktive Last-Anteile

An Hand einer simulierten Matrix aus ohmschen und gemischt induktiv-ohmschen Lasten am
Ausgang des Platten-Transformators in der E16-Variante (vgl. auch Tabelle II in Kapitel 4.3)
mit Windungsverhiltnis N2; = 16/4 und jeweils 0.9mm dicken MnZn-Ferrit-Platten bei einer
Frequenz von f = 2.5MHz soll der groe Einfluss induktiver Last-Anteile gezeigt werden
(siehe Abbildung 32-33). Diese werden durch Leitungen, die induktiv wirken, auch in realen
Schaltungen verursacht.

Die iibertragene Leistung und der Wirkungsgrad sollen weiter jeweils mit dem vorhandenen
Messpunkt validiert werden. So konnte bei einer Frequenz von 2.5MHz, ohmschem Last-
Anteil von 50Q und induktivem Last-Anteil von 3.4uH, wie er einer typischen LED-Lampe
entspricht, 33.6W iibertragene Leistung bei einem Wirkungsgrad von 89.1% gemessen
werden. Die Messung zeigt bereits den Performance-Verlust bei induktivem Last-Anteil,
dessen Verlauf in der Simulation sehr gut zu sehen ist. Dieser riihrt von der Fehlanpassung
der Last an den Transformator her, da die Impedanz Z;,;; der Last durch den induktiven Anteil
sukzessive verdndert wird (vgl. Gleichung (4.2.41) in Kapitel 4.2.3) und keine Kompensation
statt fand.
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Abbildung 32: Hohenlinien-Plot der simulierten libertragenen Leistung des Platten-Transformators in
der E16-Variante mit Windungsverhaltnis N,; = 16/4 und jeweils 0.9mm dicken MnZn-Ferrit-Platten
bei einer Frequenz von f = 2.5MHz in Abhadngigkeit von ohmschem und induktivem Last-Anteil

Die Ubertragene Leistung sinkt rapide bei induktivem Anteil der Last auf Grund der fehlenden
Impedanz-Anpassung.

Der Messpunkt bei einer gemischten Last von 50Q und 3.4pH mit dem Ergebnis 33.6W (rotes x)
validiert die Simulation.
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Abbildung 33: Héhenlinien-Plot des simulierten Wirkungsgrades des Platten-Transformators in der
E16-Variante mit Windungsverhaltnis N,; = 16/4 und jeweils 0.9mm dicken MnZn-Ferrit-Platten bei
einer Frequenz von f = 2.5MHz in Abhangigkeit von ohmschem und induktivem Last-Anteil

Der Wirkungsgrad sinkt rapide bei induktivem Anteil der Last auf Grund der fehlenden Impedanz-
Anpassung.

Der Messpunkt bei einer gemischten Last von 50Q und 3.4pH mit dem Ergebnis 89.1% (rotes x)
validiert die Simulation.

Die Kompensation des induktiven Lastanteils konnte bei fester Frequenz durch einen seriellen
Kondensator Ci statt finden (siche Abbildung 34).

R.r_ast

L.r_ast

.

Abbildung 34: Kompensierende Schaltung fur den induktiven Last-Anteil

Die serielle Verschaltung einer Kapazitdt C, mit dem ohmschen und induktiven Last-Anteil R,.; und
L;4s: kann den induktiven Last-Anteil bei fester vorgegebener Frequenz kompensieren.
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Dieser wird aus Griinden der Impedanzanpassung [17] wie folgt berechnet:

C=—— . (4.4.4)

Fiir 3.4uH erhélt man z.B. einen Wert der Serienkapazitit von 1.2nF.

Weitere Vorhersagen zu verschiedenen anderen Transformator-Entwiirfen, sowie Erkldrungen
einiger abweichender Messergebnisse konnten mit dem Modell gemacht werden, sollen aber
aus Zeitgriinden nicht im Einzelfall in dieser Arbeit erldutert werden, da nur die wesentlichen
Effekte und Zusammenhinge an anschaulichen Beispielen erklédrt werden sollen.

Als néchstes sollen die wichtigsten Ergebnisse dieser Arbeit noch einmal zusammengefasst
und ein Uberblick iiber weitere dariiber hinaus fithrende Ansitze gegeben werden.
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5 Diskussion

Im Folgenden sollen die grundlegenden Erkenntnisse des im Rahmen dieser Arbeit
entwickelten Modells zur Simulation und Design von Planar-Transformatoren noch einmal
zusammengefasst werden.

Zunichst soll dabei erkldrt werden, was einen derartigen neuen Platten-Transformator
ausmacht und welche Materialparameter von Noéten sind. Danach soll auf einige gezielte
Vorhersagen der Simulation im iiblichen Schichtaufbau (siehe Abbildung 18 in Kapitel 4.2)
eingegangen werden. Zuerst soll ein auf maximale iibertragene Leistung bei moglichst hohem
Wirkungsgrad optimierter Platten-Transformator in einem definierten GréBenraster betrachtet
werden. Dann soll auf einen moglichst kleinen Platten-Transformator der nur eine bestimmte
geringe iibertragene Leistung erbringen muss eingegangen werden. Die Einfachheit der
Material-Variation und die Allgemeingiiltigkeit des Modells soll anschlieBend noch einmal
erldutert werden. Danach sollen noch einige weiter fithrende Ansitze besprochen werden, wie
die Co-Sinterung der Ferrit-Platten mit dem dielektrischen Board als Herausforderung an die
Materialtechnik. Weitere Aspekte die behandelt werden sind der Einfluss der magnetischen
Felder auf der Oberfliche des Boards bei sehr diinnen Ferrit-Platten, die gemeinsame
Integration mit Kondensatoren im gleichen dielektrischen Board und die Entwidrmung einer
LTCC-Struktur.

Nun sollen aber zuerst die durch das Modell erarbeiteten minimal nétigen Parameter und
Begebenheiten ausgefiihrt werden.

5.1 Transformator-Parameter

Es konnte gezeigt werden, dass eine heterogene Struktur, bestehend aus dielektrischer
Einbettung niedriger relativer Permittivitit und ferritischer flussfiihrender Kernstruktur hoher
relativer Permeabilitdt von Noten ist, um einen Transformator mit den momentan mdoglichen
technischen Prozessen und den damit verbundenen Schichtdicken und Metallisierungsstirken
zu bauen. Weiter wurde gezeigt, dass in einer homogenen Struktur die Windungen nicht nahe
genug platziert werden konnen um eine gute Kopplung zu gewihrleisten. Dies ist der Fall da
die Kopplung bei fester Windungsbreite hier praktisch nur vom Abstand abhingt. Die
Flussfaden schlieBen sich deswegen praktisch direkt um die Windungen wieder und
generieren damit einen hohen Prozentsatz an Streu-Induktivititen (siehe auch Kapitel 4.1.3).
Speziell bei einer in Ferrit eingebetteten Struktur wird dies durch zusétzliche
Brechungseffekte der Flusslinien an den Grenzflichen der Ferrit-Tapes noch weiter
verschlechtert. Weiter ist hier noch die mangelnde elektrische Isolation der Ferrite von
Bedeutung, die die Ausbeute weiter verringert.

Die Kern-Struktur muss dabei trotzdem einen geniigend kleinen Abstand zu den Windungen,
z.B. einen geniigend kleinen Luft-Spalt beim Platten-Transformator, und eine ausreichend
hohe relative Permeabilitit des verwendeten Kern-Materials besitzen, um eine ausreichende
Induktivitit tiber die bei den Windungen wirkende effektive Permeabilitit zu gewihrleisten
(siehe auch Kapitel 2.3). Ein Richtwert wire z.B. eine relative Permeabilitit des MnZn-Ferrits
von 500 bei einem neunlagigen dielektrischen Aufbau der Schichtdicke 90um.

Die relative Permittivitit der verwendeten dielektrischen Lagen muss gering genug sein, um
die die Ubertragung im hoheren Frequenzbereich verschlechternden internen parasitiren
Gesamtkapazititen innerhalb der Spulen und vor allem die parasitiren Kapazititen zwischen
den zwei Spulen gering zu halten. Durch Letzteres wird der Band-Stopp-Effekt, der die
Ubertragung deutlich verschlechtert, zumindest im zweistelligen MHz-Bereich belassen
(siehe auch Kapitel 4.3). Ein Richtwert wire hier z.B. die relative Permittivitit des
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kommerziellen DuPont-Boards von 7.8 bei einer Schichtdicke von 90um und der iiblichen
GroBe der Spulenflidchen entsprechend der Parameter der E16-Variante (siehe Tabelle II in
Kapitel 4.3). Weiter erméglicht die dielektrische Einbettung eine sehr gute Isolation der Leiter
und damit eine gute Leistungsiibertragung.

Die Windungen sollten moglichst symmetrisch iibereinander liegen, wobei die
Windungsanzahl durch die gewiinschte Stromtragfihigkeit und dem damit verbundenen
Windungsquerschnitt, siehe auch unten, im Zusammenspiel mit der gewiinschten Baugro3e
und Induktivitidt zusammen hingt (siehe auch Kapitel 4.2 und Kapitel 5.2). Ein Verhiltnis von
4 zu 16 Windungen bei dufleren Spulendurchmessern von 12mm und 19mm, verbunden mit
dem neunlagigen dielektrischen Aufbau hat sich dabei als vorteilhaft erwiesen.

Die Kern-Platten sollten die Windungen exakt iiberdecken, um sowohl vorzeitige Schliisse
der Flusslinien zwischen den Windungen, bei zu kleiner Ausdehnung, als auch Querschliisse
zwischen den Windungen durch andere energetisch vorteilhafte Wege zu den Kern-Platten zu
verhindern (siehe auch Kapitel 4.1.3). Ein Richtwert fiir die minimale Dicke einer MnZn-
Ferrit-Platte ist z.B. 50um, berechnet aus der Séttigung des Ferrits bei tiblichen Flussdichten
im bewihrten 4 zu 16 Aufbau.

Da die Verluste bei einer solch geringen Ferrit-Dicke und dem damit verbundenen geringen
Ferrit-Volumen praktisch nur noch von den Leitungsverlusten abhingen, sollte der
Windungsquerschnitt so gro3 wie moglich gewihlt werden. Dabei sollte aber der Luftspalt
nicht vergroBert werden, da dies sonst zumindest im homogenen Fall zu einer weiteren
Verschlechterung der Kopplung (siehe Kapitel 4.1.3) und einer Verringerung der Induktivitit
durch Verringerung der effektiven Permeabilitit fithren wiirde (siehe Kapitel 4.2.1).

Diese Erhchung der Windungsbreite bedeutet erhohte Stromtragfihigkeit, ein besseres
Aspektverhiltnis von Abstand zu Breite der Windungen, das zumindest im homogenen Fall
sogar die Kopplung verbessern wiirde, geringere Leitungs- und damit auch Gesamtverluste
und dadurch hohere iibertragene Leistungen und einen hoheren Wirkungsgrad.

Die parasitdren Kapazititen sowohl innerhalb der Spulen, als auch dazwischen sind trotz des
flachen Aufbaus bei obiger geringer relativer Permittivitdt des dielektrischen Materials von
geringerer Bedeutung.

Eine iibliche Windungsbreite von 4mm bzw. 0.8mm und eine Metallisierungsdicke von 15um
der Silberpaste mit Leitfahigkeit 34.5x10”m haben sich fiir die angestrebte iibertragene
Leistung von 100W bei 95% Wirkungsgrad im bewihrten 4 zu 16 Platten-Transformator als
ausreichend erwiesen.

Neue Entwicklungen fiir die Implementierung der Transformatoren sind Prozesse wie Hot
Embossing, bei denen die dielektrischen Lagen mit einer Art heilem Stempel vorgeprigt
werden, um die entstandenen Abdriicke dann mit Silberpaste zu fiillen. Dabei wird im
optimalen Fall sowohl die Metallisierungsdicke erhoht als auch die Dicke des dielektrischen
Abstandes zwischen den Windungen verringert. Letzteres bringt zu den obigen Vorteilen
zumindest im homogenen Fall noch eine Verbesserung der Kopplung mit sich.

Ein auf diese Weise realisierter Transformator stellt eine kompakte, modular fiir verschiedene
Aufgabenbereiche anpassbare kleine und robuste Struktur dar und kann mit den heute
iiblichen Standard-Prozessen eine hohe Leistungsdichte bei kleinem kostengiinstigem Ferrit-
Volumen und flacher Bauform erreichen. Neueste Messungen konnten eine iibertragene
Leistung von 101W bei einem Wirkungsgrad von 95.3% und einer Baugr63e von nur 0.3cm3
bei einer Betriebsfrequenz von 2.5MHz und effektiver Eingangsspannung von nur 20V an
50Q Last demonstrieren.
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Weitere Prognosen fiir anders geartete Aufbauten sollen im Folgenden kurz betrachtet
werden.

5.2 Transformator-Prognosen

Die hier mit Hilfe des allgemeinen analytischen Modells entwickelten Methoden (sieche
Kapitel 4.2) sind natiirlich unabhingig vom Material oder der Betriebsfrequenz und kdnnen
genauso auf ein herkommliches organisches Board oder andere Materialien angewandt
werden. Somit sind alle erdenklichen, in flachem schichtweisem Aufbau symmetrisch und nah
iibereinander strukturierten Transformator-Aufbauten simulierbar, was den eigentlichen
Vorteil der in dieser Arbeit entwickelten Methodik darstellt.

Die in sich geschlossene Losung des analytischen Modells, das durch Messdaten mehrfach
validiert wurde, kann nun ohne weitere Daten zu benétigen lediglich aus den gemessenen
Materialdaten jeden erdenklichen Aufbau iiber ein gedachtes Layout und eine virtuelle
Ersatzschaltung effizient mit den analytischen Formeln berechnen und optimieren.

5.2.1 Optimierter Transformator

So konnte auch ein auf moglichst hoher iibertragener Leistung bei moglichst hohem
Wirkungsgrad in einem Grof3enraster von 44mm? optimierter Platten-Transformator mit den
iiblichen 50um dicken MnZn-Ferrit-Platten und einem Windungsverhiltnis von N;; = 16/4
vorgeschlagen werden.

Neben maximalen Windungsbreiten wurden dazu doppelt so hohe Metallisierungsdicken von
30um fiir hohe Stromtragfihigkeit angedacht. Weiter wurden entsprechend dem obigen Hot
Embossing analog etwas diinnere dielektrische DuPont-Tapes von nur 75um in Betracht
gezogen, um die Windungen niher zusammen zu bringen und die Verkopplung zu verbessern
(siehe Tabelle III).

Es wurde dabei eine etwas hohere Kopplung von k& = 0.98 erreicht und es konnten bei
Frequenz f = 2.5MHz und effektiver Eingangsspannung U; = 25V an ohmscher Last
Rigse = 50Q P,s = 141.2W bei einem Wirkungsgrad von # = 98.2% und einer Baugrofie von
1.9cm3 iibertragen werden.

Die hoheren Metallisierungsdicken und diinneren DuPont-Tapes zu verwirklichen stellt fiir
die Prozesstechnik aber wie oben bereits erwihnt noch eine Herausforderung dar. Sie werden
wohl mit oben beschriebenen Prozessen wie dem Hot Embossing angegangen werden.

Neben einem optimierten Transformator in einem vorgegebenen Groflenraster ist es mit dem
Modell auch moglich, einen moglichst kleinen Transformator bei vorgegebener iibertragener
Leistung von z.B. 20W zu bauen. Dies soll im Folgenden dargelegt werden.
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TABELLE 111

PARAMETER DER OPTIMIERTEN VARIANTE
Symbol | Beschreibung Wert
[ Primiére Spulenlinge einer Schicht 16x10”°m
P Sekundire Spulenlinge einer Schicht 0.2m
t12 Primire und Sekundire Metalldicke 30x10°m
wy Primére Windungsbreite 20x10”m
Wy Sekundidre Windungsbreite 4%x10”°m
d; Erster duBerer Spulendurchmesser 44x10”m
d> Zweiter duBerer Spulendurchmesser 44x10”m
d Abstand der Metallisierungsschichten 75%10°m
Ds Spezifischer Widerstand der Metallisierung | 34.5x10°Qm
N2 Windungsverhiltnis sekundér zu primir 4/16

5.2.2 20W-Transformator

Es ist weiterhin moglich fiir spezielle Strukturen wie z.B. einen sehr kleinen Platten-
Transformator mit geringer geforderter tibertragener Leistung von nur 20W und den iiblichen
50um dicken MnZn-Ferrit-Platten die ndotige Induktivitit bei gegebener Frequenz von
2.5MHz anzugeben. Dies wird durch eine Abschitzung der Einfiigedimpfung durchgefiihrt.
Bei fester relativer Permeabilitit z.B. von 500 des verwendeten MnZn-Ferrits kann dann auch
iiber die Leiterlédnge eine Anzahl der Windungen und Schichten angegeben werden.

Dabei sollte man wieder die Breite der Leiterbahnen, die auch in die Stromtragféhigkeit mit
eingeht, jedoch nicht vergessen, da diese eben wie oben beschrieben eine Rolle fiir die
mogliche iibertragbare Leistung spielt und ebenfalls in die Baugrée mit eingeht.

Dadurch ergibt sich dann auch, zusammen mit den anderen Materialgrofen, wie der relativen
Permittivitidt der verwendeten dielektrischen Lagen, sowie den geometrischen Groflen, wie
den technisch moglichen und nétigen Schichtdicken, der restliche Aufbau.

Damit lassen sich die gesamten Groflen der Simulation (siehe Tabelle IV) und dann wieder
die Verldufe der Kleinsignal- und Leistungsdaten berechnen. Diese zeigen wieder einen
dhnlichen Verlauf wie die oben am Beispiel der E16-Variante des Platten-Transformators
gezeigten (vgl. auch Abbildung 24-28).
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TABELLE IV
PARAMETER DER 20W-V ARIANTE
Die dielektrischen Schichten direkt ober- und unterhalb der zentralen
sekundédren Windungsebene wurden zur Erhhung der
Durchschlagsfestigkeit auf 140um erhoht.
Symbol | Beschreibung Wert
I Primére Spulenlidnge einer Schicht 40x10”°m
I Sekundire Spulenlénge einer Schicht 40x10~m
112 Primire und Sekundire Metalldicke 15x10°m
wy Primére Windungsbreite 0.2x10”m
W) Sekundire Windungsbreite 0.2x10°m
d; Erster duBerer Spulendurchmesser 4x10”°m
d> Zweiter duBerer Spulendurchmesser 4x10”°m
d Abstand der Metallisierungsschichten 90x10°m
Ps Spezifischer Widerstand der Metallisierung | 34.5x10°Qm
Ny Windungsverhiltnis sekundér zu primér 5/20

Sein Aufbau besteht dabei aus identischen Metallisierungslagen von jeweils 5 spiraligen
Windungen, die wie iiblich symmetrisch iibereinander angeordnet sind von denen die zentrale
fir die Sekundédr- und die jeweils duBeren beiden zusammen fiir die Priméirwindungen
verwendet werden (vgl. auch Abbildung 18 in Kapitel 4.2). Daraus ergibt sich ein
Windungsverhiltnis von N»;=5/20. Die Dicken der dielektrischen Schichten aus Standard-
DuPont-Tapes der relativen Permittivitit von 7.8 wurden direkt ober- und unterhalb der
sekunddren Windungsebene fiir eine verbesserte Durchschlagsfestigkeit von den tiiblichen
90um auf 140pum erhoht. Daher wird auch nur eine etwas geringere Verkopplung von k = 0.96
erreicht.

Der Wirkungsgrad liegt mit etwa # = 0.96 sogar minimal hoher als bei der vergleichbaren
groBeren E16-Variante, was wiederum aus der Tatsache resultiert, dass der Wirkungsgrad zu
hoheren Spannungen hin leicht abfillt. Dies resultiert aus den hoheren Flussdichten, die sich
der Sittigungsflussdichte des Ferrits nidhern. Der hohe Wirkungsgrad auf Grund der geringen
Spannung ist hier durch den umgekehrten Betrieb bedingt. Die effektive Eingangsspannung
von nur 40V bei einer Last von etwa 3(, entspricht in den oben besprochenen Fillen der E16-
Varianten etwa U; = 10V bei ohmscher Last R;,;=50Q. Die Baugrofle betrigt weiter nur
16mm3.

Weiter kann man neben der Baugr6f3e auch einige Materialdaten variieren.

5.2.3 Material-Variation

Nachdem das Zusammenspiel der erhohten Frequenz erst in Verbindung mit den neuartigen
Ferriten in neuer Bauform zu der hier vorgestellten hohen Leistungsdichte fiihrt, soll auch auf
die Verwendung anderer Materialien eingegangen werden.

Verwendet man z.B. ein anderes Kernmaterial, so muss man lediglich die neue gemessene
Materialkurve der spezifischen Volumenverluste als Funktion der magnetischen Peak-
Flussdichte durch eine empirische Funktion beschreiben. Diese kann dann wie oben (sieche
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Kapitel 4.2.3) als Grundlage fiir die Berechnung der Ferrit-Verluste und die gemessene
Amplituden-Permeabilitit als Grundlage fiir die Induktivititsberechnungen verwendet werden
(sieche Kapitel 4.2.1). Fiir ein anderes Basis-Tape muss man im Gegenzug z.B. nur die
gemessenen oder im kommerziellen Fall angegebenen Werte fiir die relative Permittivitit und
die Dicke verwenden und so weiter.

Es wird also sehr schnell klar, dass man das Modell, wie oben bereits erwihnt, fiir
verschiedenste Kombinationen einsetzen kann und auch mit anderen Aufgabenstellungen oder
Materialien effizient die zu erwartenden Kleinsignal- und Leitungsdaten erhalten kann. Neben
diesen Prognosen fiir die verschiedensten Variationen ist natiirlich auch die effiziente
Herstellung in der Materialtechnik interessant. Auf die gemeinsame Sinterung der Ferrit-
Platten mit dem dielektrischen Board soll im ndchsten Abschnitt eingegangen werden.

5.3 Co-Sinterung

Ein wichtiger Punkt ist die Herstellung der neuen Transformator-Struktur in einem einzigen
eleganten, moglichst rein maschinell zu bewerkstelligenden einfachen Verfahren. Wie oben
bereits erwidhnt arbeitet die Materialtechnik bereits an der gemeinsamen Sinterung des
dielektrischen Boards und der bisher darauf aufgelegten MnZn-Ferrit-Platten. Dies wird
allerdings unter anderem dadurch erschwert, dass MnZn-Ferrit eine inerte Sinter-Atmosphére
benotigt (siehe auch Kapitel 3.1.1), wihrend die dielektrischen Lagen normalerweise unter
Sauerstoff gesintert werden miissen.

Ein weiteres materialtechnisches Problem stellen Verspannungen dar. Diese miissen
beriicksichtigt werden und stellen in diesem umgekehrten Fall mit in erster Ndherung den
dielektrischen Lagen innen und den Ferrit-Lagen auflen (siehe auch Kapitel 4.1.2) eine
groBere Herausforderung dar.

Bei einer optimalen Anpassung der thermischen Ausdehnungskoeffizienten und moglicher
gemeinsamer Prozessierung gibt es zwei Ideen. Die eine ist mit Kavitéten, bestehend aus einer
dielektrischen Lage in deren Mitte eine Aussparung fiir den Ferrit realisiert wurde zu arbeiten.

Die andere ist direktes Laminieren einer von der Grofe her exakt die Windungen
iiberdeckenden MnZn-Ferrit-Lage auf die dielektrischen Lagen. Dabei wird jeweils versucht,
iiber eine dielektrische Decklage ober- und unterhalb der Ferrit-Strukturen den Sinterprozess
durch Druckspannung unter Kontrolle zu halten und nach der gemeinsamen Prozessierung
echte direkte SMD-Bestiickbarkeit mit minimalen Unebenheiten und damit eine komplett
monolithische Losung zu erhalten. Die Wahl der richtigen Sinter-Hilfsmittel und
Prozessvariablen ist dabei von grofSter Wichtigkeit, um nach der Sinterung eine relative
Permeabilitit des Ferrits von mindestens 100 zu gewihrleisten.

Fiir die elektromagnetischen Interferenz-Standards (EMI) sollte weiter eine Abschitzung der
magnetischen Flussdichte iiber einer solchen zusitzlichen dielektrischen Lage gemacht
werden. Dazu wurde wieder eine FEM-Simulation gemacht. An der Primérspule des Platten-
Transformators in der E16-Variante (sieche Tabelle II in Kapitel 4.3) mit Windungsverhiltnis
N»; = 16/4 wurde bei einer Frequenz von f = 2.5MHz eine Spannung von U; = 25V angelegt.
In einem Abstand von d,=230um zur dullersten 15um dicken Primédrwindung (siehe auch
Abbildung 18 in Kapitel 4.2) wurde eine ebenfalls 15um dicke Testwindung in Form der
weitesten und damit ldngsten Sekunddrwindung einer Windungsebene platziert (siehe
Abbildung 35). Dieser Abstand entspricht dem minimalen Abstand und setzt sich im Platten-
Transformator wie folgt zusammen: Eine die oberste primidre Windungsebene abschirmende
Schicht Dielektrikum von 90um, eine MnZn-Ferrit-Schicht von 50um und eine weitere die
Testwindung abschirmende Schicht Dielektrikum von 90um. Die ldangste Sekunddrwindung
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wurde als Vorbild fiir die Testwindung genommen um eine maximale induzierte Spannung
durch maximalen Fluss aus maximaler Induktivitit bei einer auf der dielektrischen
Deckschicht platzierten Schaltung zu simulieren.

Die 50um dicke Zwischenschicht wurde in einer ersten Simulation als Dielektrikum der
relativen Permeabilitit y, = 1 verwendet (siehe Abbildung 35) um Basis-Daten ohne
Abschirmung durch Ferrit zu schaffen. Die maximale magnetische Flussdichte an der
Innenkante der Windung betrug dabei 32uT und die zugehorige induzierte Spannung 282uV.

In einer zweiten Simulation wurde sie als MnZn-Ferrit-Lage der relativen Permeabilitidt 500
verwendet (sieche Abbildung 36). Die maximale magnetische Flussdichte an der Innenkante
der Windung betrug dabei nur noch 5uT und die zugehorige induzierte Spannung nur noch
12pV.

Diese Abschitzung der magnetischen Flussdichte und der zugehdrigen induzierten Spannung
zeigt, dass die Ferrit-Platten zusitzlich zu den ohnehin sehr geringen magnetischen Feldern
feldabschirmend wirken und es keine Probleme mit elektromagnetischen Interferenz-
Standards geben wiirde.

= dy ==,
i 7
| — I_l* ‘
Luft Testwindung

B 0 585 M7 1755 234 2925 351 4095 468 52.65 [uT]

Abbildung 35: Querschnitt der Frontalansicht des FEM-Modells des Platten-Transformators in der
E16-Variante mit Windungsverhiltnis N,; = 16/4 bei einer Frequenz von f = 2.5MHz und
Eingangsspannung von U; = 25V, primarer Windungsbreite w;, erstem dullerem Spulendurchmesser
d; und Abstand zu einer 15um dicken Testwindung in Form der weitesten Sekundarwindung einer
Windungsebene d; = 230um ohne Ferrit-Platte dazwischen

Der Simulationsaufbau mit der obersten primaren Windungsebene exemplarisch fur die Primarspule
ist in der ersten Grafik zu sehen. Die zweite Grafik zeigt einen Farbspektrum-Plot der Verteilung der
magnetischen Flussdichte B.

Es ergibt sich in der FEM-Simulation eine maximale magnetische Flussdichte an der Innenkante der
Windung von 32uT.
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Abbildung 36: Querschnitt der Frontalansicht des FEM-Modells des Platten-Transformators in der
E16-Variante mit Windungsverhiltnis N,; = 16/4 bei einer Frequenz von f = 2.5MHz und
Eingangsspannung von U; = 25V, primarer Windungsbreite w;, erstem duBerem Spulendurchmesser
d; und Abstand zu einer 15um dicken Testwindung in Form der weitesten Sekundarwindung einer
Windungsebene d; = 230um mit Ferrit-Platte dazwischen

Der Simulationsaufbau mit der obersten primaren Windungsebene exemplarisch fiir die Priméarspule
ist in der ersten Grafik zu sehen. Die zweite Grafik zeigt einen Farbspektrum-Plot der Verteilung der
magnetischen Flussdichte B.

Es ergibt sich in der FEM-Simulation eine maximale magnetische Flussdichte an der Innenkante der
Windung von 5uT. Die ohnehin geringen magnetischen Felder werden durch die Ferrit-Platte weiter
abgeschirmt.

Weiter ist noch die gemeinsame Integration mit anderen Elementen in einen Schaltungstriger
von Interesse.

5.4 Gemeinsame Integration

Eine zusitzliche Schwierigkeit wird in Zukunft sein, die gleichzeitige Integration anderer
passiver Bauelemente wie Kondensatoren zu verwirklichen.

Diese bendtigen eine méoglichst hohe relative Permittivitit des dielektrischen Materials. Diese
kann aber die Ubertragung des Transformators stark beeintrichtigen oder sogar unmoglich
machen. Dies geschieht entweder durch den Band-Stopp-Effekt (siehe Kapitel 4.2) bei
Verwendung fiir die Lagen zwischen den Primér- und Sekundirspulenebenen oder durch den
Abfall der Einfiigeddmpfung durch den Einfluss der internen parasitiren Gesamtkapazititen
(siehe Kapitel 4.2.2) bei Verwendung zwischen der jeweiligen Spulenebenen.

Dieser Effekt soll am Beispiel des E14 mit N;; = 16/4 mit E-I-Kern, also einer kleineren
Variante des oben beschriebenen E16 mit N,; = 16/4 mit E-I-Kern (siehe Kapitel 4.3.1), mit
14mm langem I-Schenkel (siehe Bild 4 in Kapitel 3.1.2) beschrieben werden. Hier wurden
lediglich die drei Lagen zwischen den vier Windungsebenen der Sekundirspule (siehe auch
Abbildung 18) durch Lagen hoher relativer Permittivitit von etwa 65 ersetzt. Diese
verursachen durch die in etwa um den Faktor 8 erhohte sekundére parasitire Gesamtkapazitét
eine Art kapazitiven Bypass und verhindern dadurch praktisch eine Ubertragung oberhalb von
3MHz (siehe Abbildung 37). Bei 2.5MHz ist die Ubertragung daher bereits wieder schlechter.
Im hoheren Frequenzbereich ergeben sich weiter auch einige kapazitive Uberschwiinge die
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wie der Band-Stopp-Effekt wieder aus Griinden der Einfachheit in der Simulation nicht
beriicksichtigt wurden. Der Band-Stopp selbst bleibt hierbei unverindert, da fiir die Lagen
zwischen den beiden Spulen, genau wie fiir die Lagen innerhalb der Primérspule, weiterhin
Standard-DuPont-Tapes verwendet wurden. Die Leistungsdaten nehmen dann wie erwartet
entsprechend ab.

0
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Abbildung 37: Messwerte (durchgezogene Linien) und Simulation (Punkte) der Einfligedampfung des
E14 MnZn-E-I-Kern-Transformators mit Standard-DuPont-Tapes (griine Diamanten) und Lagen hoher
Permittivitat von 65 zwischen den sekundadren Windungsebenen (schwarze Diamanten) mit N,;=16/4

Die Variante mit Lagen hoher Permittivitdt zwischen den sekundaren Windungsebenen erreicht das
gleiche gute Kopplungsniveau von 0.97 wie die Standard-Variante, jedoch (ibertragt sie bei den
entscheidenden 2.5MHz bereits wieder schlechter. Der Grund dafiir ist die erhdhte parasitare
sekunddre Gesamtkapazitat die sich aus der erhohten Permittivitat ergibt und eine Art kapazitiven
Bypass verursacht, der eine Ubertragung oberhalb von 3MHz praktisch unmdglich macht.

Im héheren Frequenzbereich ergeben sich weiter einige kapazitive Uberschwiinge die, aus Griinden
der Einfachheit, wie der Band-Stopp-Effekt, der durch den gleichen Aufbau der Lagen zwischen den
Spulen unverandert bleibt, in der Simulation nicht bericksichtigt wurden.

Eine lateral unterschiedliche Strukturierung, eine getrennte Integration mit spiterem
Zusammenfiigen oder Ansitze mit Abstrichen auf beiden Seiten werden wohl nétig sein.

Die Entwidrmung ist ein weiteres Thema, das bei vollstindiger Integration bedacht werden
muss.
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5.5 Entwirmung

Ein weiteres Arbeitsfeld fiir die Zukunft wire es, die Entwarmung von Strukturen mit LTCC-
Standard-Tapes wie dem DuPont-Tape zu 16sen.

Die geringe Wirmeleitfahigkeit von etwa 4 = 3W/Km im Vergleich zu z.B. einem typischen
Polymer von 4 = 30W/Km oder einer AIN-Schicht von 4 = 180W/Km [83] kann,
beispielweise bei auf der Oberfliche bestiickten LEDs, zu Problemen fiihren. Es kann bei
ungeniigender Wirmeabfuhr zu einem Wérmestau unter der LED kommen, der ihre
Funktionalitédt und vor allem Lebensdauer negativ beeintridchtigen kann.

Der thermische Widerstand Ry, ergibt sich aus der Temperaturdifferenz der Wirmesenke zu
den LEDs AT und deren Leistung P; zu [83]:

AT
R =—" . 5.5.1
h Pl ( )

In einer anderen Arbeit [84] wurden dazu bereits verschiedene Materialien und
Verbundméglichkeiten getestet und verglichen, aber die eigentliche Struktur muss erst noch
erbracht werden.

Eine weitere hidufige Darstellung fiir den thermischen Widerstand mit Hilfe der
Wirmeleitfihigkeit, der Fliche F und der Dicke der verwendeten Schicht d; ist [83]:

d
=L 552
R, F ( )

Damit zeigt sich, dass der thermische Widerstand direkt aus der Verdnderung einer der drei
Groflen bei festen anderen beiden GroBen ableitbar ist. Daher soll im Folgenden nur noch auf
Moglichkeiten der Variation dieser Groflen eingegangen werden.

Es wurden in FEM-Simulationen einige allgemein giiltige Ansétze, wie thermische Vias
verfolgt [85]. Diese sind Durchbriiche im LTCC-Board gefiillt mit Silbermetallisierung wie
im LTCC-Prozess beschrieben (siehe Kapitel 1). Sie sind jedoch nicht mit den Leiterbahnen
iiber Silberpaste verbunden, also nicht elektrisch kontaktiert. Sie sind iiber die Silberpaste
lediglich thermisch an eine Wirmesenke wie z.B. einen Kupferblock angebunden. Ihre
Wirmeleitfahigkeit betrigt etwa 4 = 100W/Km. Dadurch ergibt sich eine lineare Erniedrigung
des thermischen Widerstands entsprechend der Zunahme der Wiarmeleitfahigkeit um einen
Faktor von etwa 33, bei gleicher Fldche. Vias dieser Grof3e zu realisieren wird eine weitere
Aufgabe der Materialtechnik sein.

Ein weiterer {iblicher Ansatz sind Heat-Spreader, durchgehende Schichten von
Silbermetallisierung, relativ weit oben in der Struktur, um die Wirme mdglichst auf die volle
mogliche Fliche und alle darin befindlichen thermischen Vias aufzuteilen und dadurch
kontrolliert abzufiithren [85]. Hier ergibt sich ebenfalls eine Erniedrigung des thermischen
Widerstands linear mit Zunahme der Fliche.

Weiter steigt natiirlich der thermische Widerstand auch linear mit der Dicke an, weswegen
neue Strukturen wie kleinere Transformatoren mit weniger Schichten aus dem Output dieses
Modells die Entwidrmung durchaus verbessern konnen.
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Anhang

A Demonstrator

Die hergestellten Transformatoren wurden nicht nur bei ohmscher Last mit und ohne
induktiven Anteil vermessen sondern auch in Demonstratorschaltungen getestet.

Dies soll am Beispiel der E16-Version des Platten-Transformators (siehe auch Tabelle II in
Kapitel 4.3) mit einem Windungsverhéltnis von N»; = 16/4 und MnZn-Ferrit-Platten der Dicke
dr = 0.8mm bei einer Frequenz von f = 2.5MHz und einer realen Last zweier parallel
geschalteter Serienanordnungen dreier 15W-LEDs Ostar® Lightning LE UW E3A [86]
erldutert werden (siehe auch Abbildung 38).

Die Demonstratorschaltung besteht aus einem Briicken-Gleichrichter Typ Diotec GBU 8D,
der fiir 140V Eingangswechselspannung ausgelegt ist, sowie einer Lade-Kapazitit Typ SE
von 100uF, die auf Leiterplatten Typ Rademacher 720 mit einer Kupferkaschierung der Dicke
35um gelotet [8] und zur Kithlung der LEDs auf einen Kupferblock von etwa 10mm Dicke
geschraubt ist. Hierbei ist die thermische Anbindung der LEDs iiber gewohnliche
Wirmeleitpaste gewihrleistet.

Lade-Kapazitat Gleichtichte Platten-Transfommatar 416

Abbildung 38: Demonstratorschaltung mit Platten-Transformator in der E16-Variante mit
Windungsverhaltnis N;; = 16/4 und MnZn-Ferrit-Platten der Dicke d;= 0.8mm bei einer Frequenz von
f=2.5MHz, Briicken-Gleichrichter Typ Diotec GBU 8D, Ladekapazitat Typ SE, Leiterplatten Typ
Rademacher 720 und sechs 15W-LEDs Ostar® Lightning LE UW E3A auf Kupferblock-Warmesenke

Der Platten-Transformator mit einer GréRe von nur 0.4cm? bei Abmessungen von 19x16x1.3mm?
kann die sechs LEDs zu einem Lichtstrom von 2000Im, etwa zweimal so viel wie eine Ubliche
Gliihbirne der Leistung 100W erzeugt anregen.
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Es konnte bei einer Frequenz von f = 2.5MHz, einer effektiven Eingangsspannung U; = 15V
und einer ohmschen Last von etwa 39.3Q) eine iibertragene Leistung von P, = 77W bei
einem Wirkungsgrad von 5 = 88.7% in guter Ubereinstimmung mit den gemessenen und
simulierten Werten (siehe Kapitel 4.4) erreicht werden. Weiter konnten etwa 2000Im
Lichtstrom gezeigt werden. Dies entspricht ungefihr dem doppelten Lichtstrom einer
herkommlichen 100W-Gliihbirne.

Beziiglich des Wirkungsgrades sollte hier bedacht werden, dass die Last auch induktive
Anteile zeigt, was die iibertragbare Leistung und den Wirkungsgrad weiter verringert (sieche
hierzu Kapitel 4.4.3).
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B Energieriickgewinnung

Energie ist eines der wichtigsten zukunftsorientierten Innovationsfelder. Energie zu sparen,
bzw. einen Teil der verbrauchten Energie durch Riickgewinnung wieder nutzbar zu machen,
ist heutzutage ein zentrales Thema [87].

Nachdem sowohl Dinge des alltiglichen Gebrauchs wie Mobiltelefone und Laptops als auch
fast alle Sensorsysteme moglichst klein und unabhingig gebaut werden und kabelloser
Datentransfer ebenfalls moglich ist, wird auch auf eine mdglichst unabhingige eigene
Stromversorgung geachtet. Da diese Gerite meist nicht mit dem Energie-Versorgungsystem
verbunden sind benétigen sie sehr kleine und leichte Energiespeicher oder eine eigene
Stromversorgung.

Energieriickgewinnende Systeme arbeiten auch an Orten, an denen beispielsweise die Sonne
fiir Solarzellen nicht zur Verfiigung steht. Sie gewinnen Energie aus der Umgebung, z.B.
sogar aus Temperaturunterschieden [88] zuriick und machen damit einen Batteriewechsel vor
allem an schwer zuginglichen Stellen unnétig [89]. Beispiele dafiir wéren ein
Vibrationssensor an einer Briicke oder ein Drucksensor an einem Reifen.

Eine logische Folge einer solch neuartigen Entwicklung wie der des Platten-Transformators
ist natiirlich der Versuch diese Technologie auch fiir andere Aufgaben zu nutzen. Dadurch
entstand die Idee die elektromagnetische Energieriickgewinnung durch den Einsatz von
Ferriten zu verbessern. Sie stellt neben elektrostatischen und piezoelektrischen Systemen die
dritte Variante der drei iiblichen Energieriickgewinnungsarten dar [90].

Das bestehende alt bewihrte Prinzip, aus kinetischer Energie, z.B. aus der Schwingung einer
vibrierenden Maschine oder Rotation einer Achse, elektrische Energie zu erzeugen [91], hiingt
direkt vom Betrag der magnetischen Flussdichte ab. Hier wird aus der Flussénderung am Ort
der Spule, durch die verkoppelte Schwingung eines relativ zur Spule bewegten Permanent-
Magneten, iiber das Induktionsgesetz Spannung und dann iiber die Lenzsche Regel auch ein
Strom erzeugt [17].

Ersetzt man nun gedanklich die Primir-Spule des Platten-Transformators durch einen
Permanent-Magneten, so erhdlt man nicht nur ein definiertes magnetisches Feld sondern in
diesem Fall auch eine feste magnetische Flussdichte. Eine Verstirkung dieser Flussdichte im
Querschnitt der Sekundérspule durch Ferrit, wie z.B. beim E-Kern-Transformator, ist daher
auf Grund der Stetigkeitsbedingung der Normal-Komponenten der magnetischen Flussdichte
(siehe Gleichung (2.2.6) in Kapitel 2.2) nicht moglich. Dies lédsst sich am Beispiel einer
senkrecht aus der Stirnfliche des Magneten austretenden Feldlinie, die eine Ferritschicht
durchdringt sehr leicht einsehen: Die Normal-Komponente der Flussdichte muss innerhalb
und auBerhalb der Ferritschicht gleich grof3 sein.

Eine Flussfilhrung durch eine aufgelegte Ferrit-Platte und damit Biindelung durch die
Windungen der Sekundirspule ist dagegen, analog zum Platten-Transformator (siehe auch
Kapitel 4.1.3), weiter moglich. Die Stetigkeitsbedingungen zeigen hier schnell wieder, dass
die Feldlinien durch die Anwesenheit von Ferrit ihren Verlauf dndern. Dadurch wird auch
wieder die Kopplung und durch den erhohten Fluss in der Sekundérspule in diesem Fall auch
die Ausbeute der Induktion und damit der riickgewonnenen Energie verbessert.

Dies kann an dem in Abbildung 39 gezeigten einfachen Beispiel veranschaulicht werden: Ein
Permanent-Magnet erzeugt eine Streuflusskonfiguration wihrend er auf eine in LTCC
realisierte Windung mit und ohne Ferrit-Platte zu bewegt wird. Durch die Ferrit-Platte werden
die Feldlinien von einem runden Verlauf und einer breit gestreuten Flussverteilung in eine
nahezu rechteckige Form bei engerer Biindelung gebracht (siehe Bild 15 in Kapitel 4.1.3).
Dadurch erhoht sich der Fluss durch die Spule und die bei Bewegung des Magneten auf die
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Windung zu erzielte maximale Flussédnderung von Null auf Maximum bei durch den Aufbau
fest vorgegebenen minimalen Abstéinden. Damit kann eine Steigerung der Effizienz erreicht
werden.

Abbildung 39: Querschnitt der Frontalansicht des schematischen Feldverlaufs des Permanent-
Magneten (rot-griin) mit und ohne Ferrit-Platte (schwarz) beziglich einer Windung (grau)

Die Feldlinien des Magnetfeldes des Permanent-Magneten werden von einem runden Verlauf und
einer breit gestreuten Verteilung durch Anwesenheit einer Ferrit-Platte in eine nahezu rechteckige
Form bei engerer Blindelung gebracht.

Dadurch wird der Fluss durch die Spule und damit auch die maximal mogliche Flussanderung erhoht.
Somit erhéht sich ebenfalls die Ausbeute der Induktion.

Die Energieriickgewinnung in LTCC kann also durch die innovative Anwendung von Ferriten
in der Art des Platten-Transformtors weiter verbessert werden. Generell ergibt sich hier
bereits ohne Ferrit eine hohe Ausbeute, wie auch die Messergebnisse einiger Gruppen zeigen.
So konnten bereits ohne Ferrit z.B. 7TmW bei einer Baugréf3e von 9cm? und einer Frequenz
von 35Hz [92] bzw. 1.9mW bei einer Baugr6e von nur 81mm?3 und einer Frequenz von
888.3Hz [93] mit einem LTCC-Aufbau (siehe Kapitel 1) einer Spule aus Kupfer- bzw. Silber-
Metallisierung in Keramik realisiert werden.
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