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  Kurzfassung 

I 

Kurzfassung 

Diese Masterarbeit befasst sich mit dem Einfluss des Tiefpassverhaltens von Stromsenso-

ren im Doppelpulstest.  

Der Fokus liegt dabei zum einen auf der Fehlerabschätzung des verursachten Messfehlers 

in Abhängigkeit der Anstiegs- bzw. Abfallzeit des Stromverlaufes im Schaltmoment und 

der oberen Grenzfrequenz des verwendeten Sensors. Zum anderen wird in der Arbeit eine 

Möglichkeit der Kompensation des Messfehlers untersucht, der durch die mittlere Grup-

penlaufzeit des unvermeidlichen Messfilters entsteht. 

Die Fehlerabschätzungen werden aufbauend auf einer bereits publizierten Fehlermetrik 

mithilfe erweiterter Signalverläufe ermittelt. Hierbei werden im Zuge dieser Arbeit ver-

schiedene Annahmen und Vereinfachungen getroffen und begründet. Im Anschluss an 

die Aufstellung der Fehlerabschätzungen wird ein Verfahren zur Kompensation der mitt-

leren frequenzabhängigen Gruppenlaufzeit erarbeitet, mit Hilfe dessen die Genauigkeit 

der späteren Berechnung der Schaltverluste erhöht werden kann. Abschließend werden 

die erarbeiteten Thesen mithilfe einer Simulation validiert. 

 

Schlagworte:  

Doppelpulstest, Grenzfrequenz, Gruppenlaufzeit, Halbleiterschalter, Kommutierungsin-

duktivität, Messfehler, Schaltverluste, Strommessung, Stromsensor, Wide-Bandgap-

Halbleiter 

  



  Abstract 

II 

Abstract 

This master thesis discusses the low-pass behaviour of current sensors and its influence 

to double pulse tests.   

On the one hand it is focused on error estimation of the measurement error as a function 

of rise and fall time in the moment of switching and the upper frequency limit of the 

sensor used. On the other hand, a compensation method for errors caused by the mean 

group delay of the unavoidable low pass behaviour is investigated in this work. 

The error estimations are determined by using an already published error metric with the 

help of extended signal characteristics. In the course of this work, different assumptions 

and simplifications are made and justified. Following up to the expression of the error 

estimations, a  compensation procedure for average frequency-dependent group delay is 

developed, which can increase the calculation accuracy of the switching losses. Finally, 

the theoretical approach is validated by means of a simulation. 
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1 Einleitung 

Kompakte und vor allem effiziente Leistungselektronik ist aus vielen Bereichen des Le-

bens nicht wegzudenken. Aus diesem Grund finden zunehmend sogenannte Wide-Band-

gap-Halbleiter (WBG-HL) Anwendung, die sich neben deutlich erhöhten Wirkungsgra-

den auch durch ein kompakteres Packaging und somit eine bessere Integrierbarkeit aus-

zeichnen. Neben dem Einsatz in der Mobilität (Automobile und Schienenfahrzeuge) weist 

vor allem der Bereich der Energiewirtschaft ein riesiges Energiesparpotential auf. Durch 

eine Erhöhung der Effizienz von Wechsel- und Umrichtern durch den Einsatz von Halb-

leitern aus Siliziumcarbid oder Galliumnitrid können weltweit schätzungsweise 

45,9 TWh in der Energiewirtschaft und ca. 95 TWh pro Jahr in allen Sektoren zusammen 

eingespart werden [3]. Bei einem weltweiten Stromverbrauch von ca. 23.000 TWh pro 

Jahr [4] [5] entspricht dies ca. 0,4 Prozent des auf der Welt insgesamt benötigten und 

erzeugten Stroms. Bezieht man die mögliche Einsparung auf den Nettostromverbrauch 

der Privathaushalte in Deutschland (127 TWh) [6], können durch den weltweiten Einsatz 

von WBG-Halbleitern in etwa 75 Prozent der von privaten Haushalten in Deutschland 

benötigten Energie vermieden werden. 

Fundamental für die richtige Auslegung der leistungselektronischen Schaltungen ist die 

genaue Kenntnis der zu erwartenden Schaltverluste, da diese einen begrenzenden Faktor 

bei der Bestimmung der optimalen Schaltfrequenz darstellt. Häufig erfolgt die Charakte-

risierung dieser Verluste durch den Strom und die Spannung im sogenannten Doppelpuls-

test. Die extrem kurzen Schaltzeiten von WBG-Halbleitern stellen hohe Anforderungen 

an die zu verwendende Messtechnik. Im Doppelpulstest erzeugt das unvermeidliche Tief-

passverhalten der verwendeten Stromsensoren eine mitunter starke Abweichung der ge-

messenen Werte mit den tatsächlichen Strömen [1]. Für die Aufnahme der transienten 

Vorgänge während des Schaltmoments von WBG-Halbleitern sollten deshalb Sensoren 

verwendet werden, die über Bandbreiten im Gigahertz-Bereich verfügen. In der prakti-

schen Anwendung sind solche Sensoren jedoch nicht vorhanden oder verfügen über an-

dere Nachteile, welche deren Einsatz als unpraktikabel darstellen. 
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1.1 Motivation 

Bei der Ermittlung von Schaltverlusten werden zwei unterschiedliche Verfahren verwen-

det. Am häufigsten findet der sogenannte Doppelpulstest (DTP) Anwendung, da dieser 

eine schnelle Messung der für die Berechnung der Leistung benötigten Parameter ermög-

licht. Da die Schaltzeiten von WBG-Halbleitern sehr klein sind, werden hohe Anforde-

rungen an die Bandbreite (Tiefpassverhalten) der Sensoren gestellt. Um den Einfluss der 

im transienten Bereich nicht linearen Sensoren zu kompensieren, wird häufig die soge-

nannte Impulsantwort oder die Sprungantwort bestimmt, mit deren Hilfe man das Signal 

vor der Beeinflussung der Tiefpass-Charakteristik rekonstruieren kann. Diese Methode 

ist sehr aufwändig und kann bei hohen Frequenzen (im transienten Bereich) zu Messfeh-

lern führen.  

Im Zuge dieser Arbeit soll eine Methode zur Abschätzung des durch das Tiefpassverhal-

ten von Sensoren verursachten Messfehlers erweitert und anschließend eine einfachere 

Methode zur (teilweisen) Kompensation der durch die tiefpassbedingte nichtlineare Ver-

zögerung des Messsignals verursachten Verfälschung untersucht werden. 

1.2 Ziele der Masterarbeit 

Die konkreten Ziele dieser Masterarbeit sind die Erweiterung der in [1] aufgestellten Feh-

lermetrik zur Abschätzung des durch einen Sensor mit Tiefpassverhalten verursachten 

Fehlers im Doppelpulstest und die Untersuchung der Fehlerkompensation des mittleren 

Messfehlers durch zeitliche Verschiebung des gemessenen Signals. 

Die Erweiterung der Fehlermetrik soll durch eine sinnvolle Fortsetzung des als ideal an-

genommenen Signalverlaufes erfolgen. Anschließend soll eine neue Fehlerabschätzung 

mithilfe der in [1] aufgestellten Berechnungsmethode aufgestellt und gegebenenfalls op-

timiert werden. 

Für die Kompensation des mittleren Messfehlers wird anschließend eine Methode unter-

sucht, welche durch eine Verschiebung des gemessenen Signals in Abhängigkeit der An-

stiegszeit des Stromes im Schaltmoment und der Bandbreite der verwendeten Messsen-

sorik den Einfluss des Tiefpassverhaltens der Sensorik auf einfachem Wege reduzieren 

soll.  
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2 Theoretische Grundlagen 

Dieses Kapitel erläutert die themenspezifischen Grundlagen, welche im Folgenden benö-

tigt werden. Zuerst werden der Aufbau und die Funktionsweise von Wide-Bandgap-Halb-

leitern und die hauptsächlichen Unterschiede zu einfachen Silizium-Halbleitern erklärt. 

Im Anschluss wird der zur Bestimmung der dynamischen Verluste von Halbleitern ver-

wendete Doppelpulstest genauer vorgestellt. Zum Schluss des Kapitels werden verschie-

dene Möglichkeiten der Strommessung erläutert und eine Fehlermetrik vorgestellt, die im 

Verlauf der Arbeit erweitert werden soll. 

2.1 WBG-Halbleiter 

Aufgrund ihrer deutlich erhöhten Bandlücke, der erhöhten Durchbruchfeldstärke und der 

schnelleren Sättigungsdriftgeschwindigkeit von WBG-Halbleitern (Wide-Bandgap) ist es 

möglich, die Bauteile bei gleichen Sperrspannungen zu miniaturisieren. Diese Miniaturi-

sierung führt zu einer kleineren Raumladungszone bzw. aktiven Schicht im Halbleiter, 

die neben der Verringerung des Durchlasswiderstandes auch die Menge der für einen 

Schaltvorgang zu verschiebenden Ladungen reduziert. Aufgrund der verwendeten Mate-

rialien werden sowohl die Durchlassverluste als auch die Schaltverluste reduziert, wes-

halb WBG-Halbleiter bei gleicher Wärmeabgabe höhere Schaltfrequenzen erreichen kön-

nen [1]. Ein weiterer Vorteil bei der Nutzung von WBG-Halbleitern gegenüber der güns-

tigeren Silizium-Technologie ist der ressourcensparendere Aufbau von Filtern zur Ein-

haltung von EMV-Richtlinien. Aufgrund der höheren Schaltfrequenzen können diese 

geometrisch kleiner ausgelegt werden und benötigen weniger Material. Aufgrund der ein-

gesparten Materialkosten und des reduzierten Volumens der Schaltung kann es wirt-

schaftlich und ökologisch sinnvoll sein, teurere WBG-Halbleiter einzusetzen. Trotz des 

aktuell fortgeschrittenen Stands der Technik ist es zurzeit jedoch noch nicht möglich, alle 

Anwendungsgebiete der Silizium-Technologie mit WBG-Halbleitern zu bedienen.  
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Tabelle 2-1:  Physikalische Eigenschaften der verschiedenen Halbleitermaterialien im 

Vergleich [2] 

Materialeigenschaft bei 𝑻 = 𝟑𝟎𝟎𝑲 Si 6H-SiC 4H-SiC GaN 

Bandlücke 𝐸𝐺  [𝑒𝑉] 1,12 3,0 3,26 3,39 

Durchbruch-Feld-

stärke 
𝐸𝐵 [

𝑀𝑉

𝑐𝑚
] 0,3 2,4 2,0 3,3 

Sättigungs-Driftge-

schwindigkeit 
𝑣𝑠 [105

𝑚

𝑠
] 1,0 2,0 2,0 2,5 

Wärmeleitfähigkeit 
𝜆 [

𝑊

𝑚 ∙ 𝐾
] 150 450 450 130 

Intrinsische  

Ladungsträgerdichte 
𝑛𝑖 [𝑐𝑚−3] 1,45 ∙ 1010 2,3 ∙ 10−6 8,2 ∙ 10−9 1,6 ∙ 10−10 

 

2.1.1 Arten von WBG-Halbleitern 

Siliciumcarbid (SiC) 

Halbleiter aus Siliciumcarbid werden seit Mitte der 90er Jahre verstärkt erforscht [1]. 

Aufgrund der aufwändigen und kostenintensiven Herstellung und der aktuell beschränk-

ten Anwendungsgebiete, haben Halbleiter aus Siliziumcarbid ihre einfachen Pendants aus 

Silizium noch nicht vom Markt gedrängt.  

Siliziumcarbid ist ein Material, welches in vielen verschiedenen atomaren Strukturen vor-

liegen kann (Polytypen). Für leistungselektronische Anwendungen sind hauptsächlich 

4H-SiC und 6H-SiC interessant [2]. Beide weisen eine deutlich erhöhte Durchbruchfeld-

stärke (Faktor 7-8 im Vergleich zu Si), eine höhere Sättigungsdriftgeschwindigkeit und 

eine deutlich verbesserte Wärmeleitfähigkeit auf (vergleiche Tabelle 2-1). Vom Prinzip 

ähnelt die Funktionsweise von Halbleitern aus SiC der von „einfachen“ Silizium-Halb-

leitern. Aufgrund des Zusammenführens unterschiedlich dotierter Bereiche bildet sich ein 

PN-Übergang und somit eine Raumladungszone aus. 

Durch die höhere Durchbruchfeldstärke kann die aktive Schicht (Raumladungszone) von 

SiC bei gleicher Spannungsfestigkeit deutlich dünner ausgelegt werden, weswegen es 

zum einen zu einem reduziertem Kanalwiderstand (weniger Durchlassverluste) und zum 

anderen zu einer Reduzierung der beim Schaltvorgang verschobenen Ladungen (in der 

Body-Diode des PN-Übergangs) kommt [1].  
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Wegen der Reduzierung der Verluste am Halbleiter und der durch die Miniaturisierung 

erzielten schnelleren Auswirkungen des Gates auf den Kanal, kann die Schaltfrequenz 

bei gleicher maximaler Betriebstemperatur deutlich erhöht werden.  

Galliumnitrid (GaN) 

Die Idee für Halbleiter aus Galliumnitrid existiert schon seit fast 30 Jahren [1]. Aufgrund 

der nochmal aufwändigeren Herstellung im Vergleich zu WBG-Halbleitern aus Silici-

umcarbid, werden diese jedoch erst seit ca. 2005 für die kommerzielle Nutzung erprobt. 

Vorher war es nicht möglich, GaN-Kristalle in größeren Mengen wirtschaftlich herzu-

stellen. Im Vergleich zu Halbleitern aus Si oder SiC wirkt beim Halbleiter aus Gallium-

nitrid kein normaler PN-Übergang zwischen zwei unterschiedlich dotierten Bereichen ei-

nes Grundmaterials, sondern ein sogenannter Heteroübergang zwischen zwei Halbleiter-

materialien mit einer unterschiedlichen Bandlücke. In der Praxis wird häufig n-dotiertes 

AlGaN und intrinsisch dotiertes GaN verwendet [7]. In dem Übergangsbereich dieser 

beiden Materialien führen die beiden unterschiedlichen Bandlücken aufgrund einer An-

gleichung des Ferminiveaus zu einer Bandverbiegung. Hierbei entsteht das sogenannte 

zweidimensionale Elektronengas, in dessen Bereich sich Elektronen nur noch in einer 

Ebene, dafür jedoch sehr leicht bewegen können [8].  

Galliumnitrid weist eine höhere Durchbruchfeldstärke als Siliziumcarbid auf, leitet je-

doch entstehende Verlustwärme nicht so gut ab. Im Allgemeinen entsteht in GaN-Halb-

leitern keine Body-Diode, weshalb diese weniger Schaltverluste erzeugen. Verglichen 

mit SiC-Halbleitern können mithilfe von Halbleitern aus GaN aufgrund der reduzierten 

Verluste und der geringen Schaltzeiten des Heteroüberganges größere Schaltfrequenzen 

erreicht werden [1].  

2.1.2 Approximation der Schaltzeiten 

Die Schaltzeiten von Halbleiterschaltern spielen eine wichtige Rolle bei der Auslegung 

von leistungselektronischen Schaltungen. Je kürzer ein Schaltvorgang andauert, desto 

kleiner sind in der Regel auch die Schaltverluste, die maßgeblich für die maximale Schalt-

frequenz und somit für den Gesamtwirkungsgrad einer Schaltung sind. In der Praxis las-

sen sich die Schaltzeiten nicht einfach bestimmen, da sie eine große Abhängigkeit von 

der verwendeten Schaltung aufweisen. Einen Einfluss auf die Schaltzeit haben neben dem 

verwendeten Halbleiter der Arbeitspunkt des Halbleiters, die Kommutierungsinduktivität 

und die verwendete Treiberschaltung. Zusätzlich wird die Schaltzeit durch viele weitere 
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störende Einflüsse wie z.B. parasitäre Kapazitäten (in Bauteilen oder durch den Einbau 

gegen Erde) verändert, welche in dieser Arbeit jedoch nicht berücksichtigt werden. 

Zur Abschätzung der Schaltzeiten existieren Gleichungen, die stark vereinfachte Annah-

men wie eine Vernachlässigung der Kommutierungsinduktivität und eine Linearisierung 

der nichtlinearen Gate-Drain-Kapazität von MOSFETs treffen [9]. 

2.1.3 Verluste von Halbleiterschaltern 

Verluste in Halbleitern sind ein sehr wichtiger Faktor bei der Auslegung von leistungs-

elektronischen Schaltungen. Die elektrischen Verluste werden als Wärme vom Bauele-

ment abgegeben, die dann durch mitunter aufwändige Kühlkonzepte abgeführt werden 

muss. Mit zunehmender Temperatur steigen die Verluste an, und es kann bei einer Über-

hitzung zum Totalausfall des Halbleiterschalters kommen. Die Verluste setzen sich aus 

statischen und dynamischen Verlusten zusammen. Zu den statischen Verlusten zählen 

z.B. die Durchlass- und Sperrverluste (𝑃𝑑, 𝑃𝑠𝑝𝑒𝑟𝑟) [9]. Die dynamischen Verluste setzen 

sich aus den Schaltverlusten und den Ansteuerverlusten zusammen, welche bei jedem 

Schaltvorgang auftreten und deshalb von der Schaltfrequenz abhängig sind. Für die Ge-

samtverluste eines Halbleiterschalters gilt: 

𝑃𝑉 = 𝑃𝑑 + 𝑃𝑠𝑝𝑒𝑟𝑟 + 𝑃𝑠(𝑜𝑛) + 𝑃𝑠(𝑜𝑓𝑓)⏟          

                                      𝑃𝑠
 

Die Schaltverluste 𝑃𝑆 bestehen aus den Einschalt- und Ausschaltverlusten. Sie sind ab-

hängig von der verwendeten Schaltfrequenz, der Streuinduktivität des Kommutierungs-

kreises, der verwendeten Halbleiteransteuerung und dem Betriebspunkt (Schaltstrom und 

Sperrspannung). 

Für die Ermittlung der Schaltverluste werden in der Praxis zwei unterschiedliche Verfah-

ren verwendet. Zum einen die kalorimetrische Verlustmessung, bei welcher die Schaltung 

mit allen zu vermessenden verlustbehafteten Bauteilen in einer temperaturgeregelten 

Prüfkammer vermessen werden [1] [10]. Die Temperatur wird vor und nach dem Ein-

schalten des Prüflings konstant gehalten. Aus der Differenz der zugeführten Leistung 

wird die Gesamtverlustleistung der Schaltung ermittelt und im Anschluss auf die einzel-

nen Komponenten zurückgerechnet. Vorteil dieser Methode ist, dass die Schaltung un-

verändert ohne Einbringung von zusätzlichen Messsensoren betrieben wird, weshalb der 

Arbeitspunkt nicht verfälscht wird. Zusätzlich sind die Anforderungen an die Bandbreite 
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der verwendeten Sensoren nicht sehr groß, da erst im thermischen Gleichgewicht gemes-

sen wird. Nachteilig ist hingegen der große Aufwand für die Messkammer und die Rück-

rechnung der Verluste auf die einzelnen Bauteile. Die Ein- und Ausschaltverluste können 

hierbei nur abgeschätzt werden. Der hauptsächliche Nachteil und der Grund, warum in 

der Praxis hauptsächlich die andere Messvariante verwendet wird, ist der immense Zeit-

aufwand für die einzelnen Messungen, da der komplette Messaufbau jedes Mal erneut in 

ein thermisches Gleichgewicht gebracht werden muss. 

Das andere Messverfahren ist der sogenannte Doppelpulstest [8] [9], bei dem die Schalt-

verluste des Halbleiters durch eine Messung der für die Verluste verantwortlichen Größen 

wie Strom und Spannung ermittelt werden. Der Vorteil dieses Verfahrens ist der verhält-

nismäßig geringe Aufwand für den Messaufbau, da es sich physikalisch um eine Halb-

brücke mit zusätzlicher Sensorik handelt. Die Anforderungen an die Messtechnik sind im 

Vergleich zur kalorimetrischen Messung jedoch sehr hoch. Beim Doppel-Puls-Test wird 

ein einzelner Ein- und Ausschaltvorgang betrachtet, weswegen die Schaltverluste hierbei 

direkt ermittelt werden können. Voraussetzung für eine realitätsnahe Messung ist eine 

ausreichend große Bandbreite der verwendeten Sensoren. Die Mindestbandbreite wird 

durch die Spektralkomponenten des zu messenden Impulses und den tolerierten Messfeh-

ler bestimmt, welche aufgrund unterschiedlicher Gruppenlaufzeiten eine zeitliche Ver-

zerrung verursachen. Neben den Anforderungen an die Bandbreite der Sensoren kommt 

es durch das zusätzliche Einbringen von Sensoren im Kommutierungspfad zu einer bau-

lichen Veränderung der Schaltzelle, die eine mitunter deutliche Erhöhung der Kommu-

tierungsinduktivität und somit eine Verfälschung des Betriebsverhaltens zur Folge hat.  

2.2 Doppelpulstest  

Der Doppelpustest dient der Charakterisierung der Schaltverluste eines Halbleiterschal-

ters in einer Halbbrücke. Dazu werden je ein Ein- und Ausschaltvorgang bei einem vorher 

definierten Arbeitspunkt durchgeführt und die für die Verluste verantwortlichen Ströme 

und Spannungen gemessen. 

2.2.1 Schaltungsaufbau 

Der Doppelpulsversuch besteht im Wesentlichen aus acht Komponenten. Neben den zu 

vermessenden Halbleitern in einer Halbbrücke besteht der Messaufbau aus einer 

Spanungsquelle (𝑈), einer Kondensatorbank (𝐶1), Entkopplungskondensatoren (𝐶2), ei-
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ner Speicherinduktivität (𝐿𝐷𝑃𝑇), der Treiberschaltung und den Strom- und Spannungs-

sensoren (siehe Abbildung 2-1). Die Kondensatorbank dient der Glättung und Pufferung 

der Gleichspannung. Hierbei werden häufig Folienkondensatoren verwendet, die jedoch 

aufgrund ihrer großen Bauform die Kommutierungsschleife stark vergrößern und somit 

die Streuinduktivität des Kommutierungspfades (𝐿𝑘) unnötig erhöhen würden. Aus die-

sem Grund werden zusätzlich die kleineren Entkopplungskondensatoren aus Keramik 

eingesetzt. Diese können zum einen die für den Schaltvorgang benötigte (Impuls-)Ener-

gie schneller abgeben und zum anderen ohne große Verlängerung des Kommutierungs-

pfades nah an den Halbleitern verbaut werden. Ohne eine ausreichende Glättung und Puf-

ferung der Versorgungsspannung würde diese während des Tests aufgrund der hohen be-

nötigten Ströme einbrechen. Um dies zu verhindern, muss die Kondensatorbank mehr 

Energie speichern als die Speicherinduktivität im Moment des größten zu betrachtenden 

Stromes. 

Der untere Halbleiter (𝑄2) wird über eine Treiberschaltung wie in Kapitel 2.2.2 ange-

steuert, während der obere Schalter (𝑄1) ausgeschaltet bleibt und nur als Freilaufdiode 

für die Doppelpulsinduktivität dient. [1] [9] [11] 

 

 

Abbildung 2-1 Vereinfachter Schaltplan des Doppelspulstests 

C1
Q2

Q1
LDPT

U
C2

A

Treiber-
schaltung

Lpar LSensor

Lk

                       Sensor

V



 Theoretische Grundlagen 

9 

2.2.2 Funktionsweise 

Während der Messung wird der zu vermessende Halbleiterschalter (𝑄2) im ersten Ab-

schnitt des Prüfablaufes eingeschaltet (siehe Abbildung 2-2), weshalb es zu einem Strom-

fluss durch diesen kommt. Aufgrund der Doppelpulsinduktivität (𝐿𝐷𝑃𝑇) steigt der Strom 

linear an. Wird der gewünschte Strom des zu betrachtenden Arbeitspunktes erreicht, 

schaltet der Halbleiter ab und der Strom durch die Induktivität kommutiert auf die Frei-

laufdiode des oberen, baugleichen Halbleiters (siehe 𝑡1.in Abbildung 2-2). Nachdem der 

Ausschaltvorgang komplett abgeklungen ist, wird der zu messende Halbleiter erneut ein-

geschaltet (𝑡2). Während dieser Abschaltzeit sinkt der Strom durch die Doppelpulsinduk-

tivität aufgrund ihrer Größe nur geringfügig ab, weshalb der folgende Einschaltvorgang 

für denselben Arbeitspunkt betrachtet werden kann. Nachdem der Einschaltvorgang voll-

ständig abgeschlossen ist und der Strom wieder auf den unteren Schalter (𝑄2) kommutiert 

ist, wird der Prüfling endgültig abschaltet. Der Beispielhafte Verlauf eines Doppelpuls-

tests ist in Abbildung 2-2 zu sehen. Nach der Messung werden der gemessene Strom und 

die Spannung am Halbleiter miteinander multipliziert (Verlustleistung) und die Verlus-

tenergie mittels Integration berechnet. [9] [12] [13]  

 

Es gilt: 

𝐸𝑆(𝑜𝑛) = ∫ 𝑢𝑄2(𝑡) ∙ 𝑖𝑄2(𝑡)𝑑𝑡
𝑡2+𝑡𝑜𝑛

𝑡2

 

𝐸𝑆(𝑜𝑓𝑓) = ∫ 𝑢𝑄2(𝑡) ∙ 𝑖𝑄2(𝑡)𝑑𝑡
𝑡1+𝑡𝑜𝑓𝑓

𝑡1
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Abbildung 2-2 Beispielhafter schematischer Strom- und Spannungsverlauf eines 

Doppelpulstests (Skizze) 

2.2.3 Einfluss der Strommessung auf die Schaltzelle 

Wie bei jeder Messung einer elektrischen Größe, kommt es durch das Einbringen der 

benötigten Sensoren zu einer Veränderung der tatsächlichen Funktion einer Schaltung 

durch parasitäre Effekte [1]. Bei Doppelpulstests werden häufig Shunts oder Ro-

gowskispulen zur Strommessung verwendet (siehe Kapitel 2.3.1), die aufgrund ihrer Bau-

größe mitunter starke Layoutveränderungen erfordern. Viele Schaltzellen sind seitens des 

Layouts für eine möglichst geringe Kommutierungsinduktivität optimiert, die sich durch 

das Einbringen der Sensorik schnell vervielfachen kann. Diese zusätzliche Induktivität 

(meist im Bereich weniger Nanohenry) wirkt einem schnellen Stromanstieg im Schalt-

moment entgegen und verfälscht aufgrund der erhöhten Stromanstiegszeit die zu messen-

den Schaltverluste. In der realen Messung ist deshalb eine stark erhöhte Schaltzeit zu 

erwarten, welche eine Vervielfältigung im Vergleich zur Schaltzelle ohne Messsensorik 

erfahren kann.  

2.2.4 Vereinfachter Stromverlauf im DPT 

Der Stromverlauf eines schaltenden Halbleiters während der Einschalt-Phase im Doppel-

pulstest lässt sich vereinfacht in drei Bereiche einteilen.  

Während der Stromanstiegszeit 𝑇𝑟 (Bereich 1) kann als Worst-Case-Abschätzung ein li-

nearer Stromanstieg auf die Schaltamplitude 𝐼𝐷𝑃𝑇 angenommen werden [1]. Die An-

stiegszeit ist im Wesentlichen abhängig von der Kommutierungsinduktivität 𝐿𝑘, die einer 

schnellen Stromänderung bzw. Kommutierung entgegenwirkt.  
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Im zweiten Bereich des Schaltvorgangs tritt eine gedämpfte Schwingung des Stromes auf, 

deren Eigenfrequenz durch die Kommutierungsinduktivität und die in der Schaltzelle vor-

handenen Kapazitäten (parasitäre Kapazitäten des Halbleiters und Glättungskondensato-

ren) bestimmt wird.  

Nach dem Abklingen der Schwingung wird der Stromanstieg im zu vermessenden Halb-

leiter durch die Speicherinduktivität bestimmt. Diese ist in der Regel um ein Vielfaches 

größer als die Kommutierungsinduktivität, weswegen der dritte Bereich einen im Ver-

gleich zum ersten Bereich sehr flachen Anstieg aufweist, wobei zu dieser Zeit nur noch 

Durchlassverluste zu beobachten sind (keine Schaltverluste).  

 

 

Abbildung 2-3 Vereinfachter Stromanstieg im Doppelpulstest nach [1] 

2.3 Strommessung 

Ströme können in der Praxis nicht direkt mit einem Oszilloskop gemessen werden, son-

dern lediglich über physikalische Hilfsgrößen ermittelt werden. Hierzu kann beispiels-

weise der Spannungsabfall über einem Messshunt oder die Induktionsspannung einer 

Messschleife verwendet werden, welche im Folgenden vorgestellt werden. 
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2.3.1 Sensorarten  

Induktive Sensoren ohne magnetischen Kern 

Induktive Sensoren arbeiten nach dem Induktions- und Durchflutungsgesetz. Dieses be-

sagt, dass  bewegte Ladungsträger (Strom) ein radial zur Bewegungsrichtung verlaufen-

des Magnetfeld erzeugen, welches proportional zur Stromstärke ist. Induktive 

Stromsensoren nutzen nun dieses Magnetfeld, um eine Induktionsspannung in einer Lei-

terschleife zu erzeugen, die proportional zur zeitlichen Stromänderung ist. Aus diesem 

Grund ist es mit einem einfachen induktiven Sensor nicht möglich, Gleichströme zu mes-

sen. Für die Induktionsspannung gilt nach dem Faraday’schen Induktionsgesetz: 

𝑈𝑖𝑛𝑑(𝑡) = −
𝑑𝜙(𝑡)

𝑑𝑡
= 𝑀 ∙

𝑑𝑖

𝑑𝑡
 

Die Induktionsspannung ist die zeitliche Ableitung des magnetischen Flusses 𝜙 und somit 

proportional zur zeitlichen Ableitung des Stromes, wobei 𝑀 die Gegeninduktivität zwi-

schen der Messspule und dem zu messenden Leiterabschnitt ist.  

Damit die gemessene Induktionsspannung eine Proportionalität zum zu messenden Strom 

aufweist, muss diese mittels analoger Schaltungen oder numerisch integriert werden. Da 

integrierende Bausteine ein Tiefpassverhalten und reale Spulen parasitäre Windungska-

pazitäten aufweisen, haben induktive Sensoren neben der unteren auch eine obere Grenz-

frequenz, bis zu welcher das Stromsignal rekonstruiert werden kann. 

Einfache Induktionsspulen weisen in der Praxis eine hohe Lageabhängigkeit des zu mes-

senden Leiters zur Messspule auf, weswegen die sogenannte Rogowski-Spule entwickelt 

wurde. Diese besteht aus einer Toroidspule, bei der die Windungen ringförmig auf einem 

nichtmagnetischen Kern angeordnet sind. Aufgrund der Wicklungsanordnung erfasst eine 

Rogowski-Spule eine um den zu messenden Leiter herum geschlossene Fläche und nicht 

nur einen Ausschnitt des vom Strom verursachten Magnetfeldes. Nur bei einer Mess-

spule, welche einen geschlossenen und den zu messenden Leiter umschlingenden Teil des 

Magnetfeldes berücksichtigt, ist keine Lageabhängigkeit vorhanden [1] [14]. In der Rea-

lität wird die Lageabhängigkeit von der Genauigkeit und Steifigkeit der aufgebrachten 

Wicklung bestimmt. 

Kommerziell erhältliche Rogowski-Spulen erreichen eine obere Grenzfrequenz von 

𝑓𝑔 ≈  50 𝑀𝐻𝑧 [1]. Neben diesen existieren Untersuchungen, in denen Induktionsspulen 
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an den Schraubanschlüssen für Leistungshalbleitermodule in das Leiterplattendesign ein-

gebracht werden und somit nur eine geringe parasitäre Induktivität hinzufügen 

(ca. 1,7 nH) [15]. Auch wenn dieser Wert wenig erscheint, so kommt es bei optimierten 

Schaltzellen mit einer Kommutierungsinduktivität von unter einem Nanohenry zu einem 

großen Fehler [1]. Eine weitere spezielle Bauform ist ein Hybridsensor mit einer koaxia-

len Stromführung. Dieser besteht aus einem tunnelmagnetorestivem Sensor für die nied-

rigen Frequenzanteile und einer Rogowski-Spule. Dieser Sensor soll eine obere Grenz-

frequenz von 𝑓𝑔 ≈ 200 𝑀𝐻𝑧 bei einer Einfügeinduktivität von 𝐿𝑆 ≈ 1 𝑛𝐻 haben [16]. 

Messshunt 

Eine weitere Möglichkeit für die Messung von Strömen ist der Einsatz sogenannter 

Shunts, auch Strommesswiderstand oder Nebenwiderstand genannt. Hierbei handelt es 

sich im Gegensatz zu den induktiven Sensoren um ein galvanisch gekoppeltes Messver-

fahren, was bedeutet, dass zwischen dem Eingangssignal und dem Ausgangssignal eine 

leitende (galvanische) Verbindung besteht. Wird ein Messwiderstand in einen Strompfad 

eingebracht, erzeugt der hindurchfließende Strom einen Spannungsabfall, welcher für 

kleine Frequenzen proportional zu diesem ist. Bei großen Frequenzen kommt eine weitere 

induktive Komponente hinzu, die wie bei den induktiven Sensoren von der Stromsteilheit 

bzw. der Stromänderung abhängig ist.  

Für den Spannungsverlauf an einem Shunt gilt nach [1]: 

𝑈𝑆ℎ𝑢𝑛𝑡 = 𝑅𝑆ℎ𝑢𝑛𝑡 ∙ 𝑖(𝑡) + 𝐿 ∙
𝑑𝑖(𝑡)

𝑑𝑡
 

Da beim DPT transiente Vorgänge existieren, ist der induktive Anteil nicht zu vernach-

lässigen. Um den induktiven Anteil im Messsignal zu minimieren, werden sogenannte 

Koaxialshunts verwendet. Diese bestehen aus einem koaxialen Aufbau, welcher das für 

den induktiven Anteil verantwortliche Magnetfeld im Bereich des reinen Messwider-

stands (zwischen den Anschlüssen für den Spannungsabgriff) durch seine Stromführung 

kompensiert. Aufgrund ihrer Baugröße haben koaxiale Shunts jedoch eine unvermeidbare 

Eigeninduktivität.  

Neben den Einflüssen auf das Ausgangssignal (z. B. Bandbegrenzung) hat ein Messwi-

derstand einen direkten Einfluss auf die zu messende Schaltung. Durch den eingefügten 

ohmschen Anteil wird die Schaltung zusätzlich belastet, weswegen ein Messwiderstand 

immer eine sehr viel geringere Impedanz als das Messobjekt aufweisen sollte. Wichtig ist 
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es hierbei, einen Kompromiss zwischen einer geringen Belastung und einem ausreichend 

großen Messsignal zu erreichen. Ist die Impedanz des Shunts zu klein, kann der geringe 

Spannungsabfall mitunter nicht genau gemessen werden, oder verschwindet in Messun-

genauigkeiten und Rauschen. Beim Doppelpulstest ist es zusätzlich zum ohmschen Anteil 

wichtig, die eingefügte Induktivität so gering wie möglich zu halten, da es sonst - wie in 

Kapitel 2.2.3 beschrieben - zu einer starken Verfälschung der Anstiegszeit kommt. 

Kommerzielle Koaxialshunts weisen beispielsweise eine Einfügeinduktivität von einigen 

Nanohenry (2,6-5,5 nH) bei einer Bandbreite von 2 GHz auf [17]. Neben den Koaxials-

hunts gibt es Versuche für die optimierte Integration von Shunts aus SMD-Widerständen 

in das Layout der Schaltzelle. Hierbei ist der induktive Anteil der Ausgangsspannung 

nicht kompensiert, kann jedoch mittels spezieller Software näherungsweise berechnet 

werden. Durch SMD-Shunts sind Bandbreiten von bis zu 700 MHz bei einer zusätzlichen 

Induktivität von unter 100 pH möglich [8]. 

2.3.2 Filterarten und Eigenschaften 

Strom- und Spannungssensoren, wie sie im DPT verwendet werden, weisen in der Regel 

ein Tief- oder Bandpassverhalten auf, weshalb eine obere und meistens auch eine untere 

Grenzfrequenz existiert [18]. Bis zu dieser verfügen die meisten Sensoren über einen na-

hezu konstanten Amplitudengang, der anschließend je nach Art der Tiefpasseigenschaf-

ten stark abfällt. 

Sensoren können in drei dynamische Ordnungen unterteilt werden. Allgemein lassen sich 

diese als gewöhnliche lineare Differentialgleichung zweiter Ordnung darstellen [18].  

Für den Zusammenhang zwischen dem Ausgangssignal 𝑥𝑎(𝑡) und dem Eingangssignal 

𝑥𝑒(𝑡) gilt: 

 

 
𝑇2
2 ∙
𝑑2𝑥𝑎(𝑡)

𝑑𝑡2
+ 𝑇1 ∙

𝑑𝑥𝑎(𝑡)

𝑑𝑡
+ 𝑥𝑎(𝑡) = 𝑘 ∙ 𝑥𝑒(𝑡) (2-1) 

 

Sensoren nullter Ordnung haben keinen Energiespeicher (Kondensator, Induktivität oder 

mechanische Energiespeicher) und deswegen keine zeitlichen Ableitungen in ihrer Be-

schreibung (𝑇1 = 𝑇2 = 0) . Betrachtet man die obenstehende Gleichung so bedeutet dies, 
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dass ein linearer Zusammenhang zwischen dem Eingangs- und dem Ausgangssignal be-

steht. In der Praxis gibt es nur wenige Sensoren, die in diese Kategorie fallen wie z.B. 

sehr schnelle Fotozellen [18]. 

Sensoren erster Ordnung sind im Allgemeinen Sensoren mit einem Energiespeicher, wes-

halb eine Differentialgleichung erster Ordnung entsteht (𝑇2 = 0). Hierzu zählen bei-

spielsweise induktive Sensoren (mit kleinen Eigeninduktivitäten), piezoelektrische Sen-

soren und Magnetfeldsensoren. Zusätzlich können auch Sensoren mit zwei Energiespei-

chen als solche angenähert werden, wenn eine ausreichende Dämpfung vorhanden ist. 

Die dritte Gruppe stellen die Sensoren zweiter Ordnung dar. Diese haben zwei Energie-

speicher und führen auf eine Differentialgleichung zweiter Ordnung. Hierzu zählen bei-

spielsweise kapazitive Drucksensoren [18]. 

Für die mathematische Modellierung von Tiefpassfiltern gibt es verschiedene Ansätze, 

die unterschiedliche Eigenschaften im Durchlass-, Übergangs- oder Sperrbereich aufwei-

sen und jeweils für verschiedene Anwendungsgebiete optimiert sind. Mögliche Varianten 

sind unter anderem das Butterworth-, Bessel- oder Tschebyscheff-Filter [19]. 

Ein Butterworth-Filter zeichnet sich durch seine maximal flach verlaufende Übertra-

gungsfunktion bis zu seiner Grenzfrequenz aus, welcher anschließend ein steiler Abfall 

ohne Welligkeit folgt. Mit steigender Filterordnung kommt es bei der Sprungantwort zu 

einem zunehmenden Überschwingen [20]. Bei der normierten Gruppenlaufzeit zeigt das 

Butterworth-Filter im Bereich der Grenzfrequenz eine leichte Überhöhung (nichtlinearer 

Phasengang) auf, weshalb Singalanteile mit diesen Frequenzen eine erhöhte Laufzeit ha-

ben. 

Das Bessel-Filter hat eine konstante Gruppenlaufzeit im Durchlassbereich, weshalb die-

ser im Gegensatz zum Butterworth-Filter lineares Phasenverhalten besitzt. Nachteilig ist 

die wesentlich langsamer ansteigende Sprungantwort dieser Filterart. 

Eine weitere mögliche Filtervariante ist das sogenannte Tschebyscheff-Filter. Dieses hat 

eine zugelassene, definierte Welligkeit im Durchlassbereich (nichtlineares Phasenverhal-

ten), reagiert dafür aber mit einer schnelleren Impulsantwort als die vorherigen Filtergat-

tungen. Zusätzlich zu der Welligkeit vor dem Sperrbereich kommt es zu einer welligeren 

Gruppenlaufzeit, welche sich nur aufwändig bestimmen lässt [19].  

Für diese Arbeit ist das Butterworth-Filter eine gute Annahme, da die Charakteristik sich 

mathematisch hauptsächlich auf das Verhalten nahe der Grenzfrequenz bezieht. Sensoren 
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weisen meist ein konstantes, lineares Übertragungsverhalten im Durchlassbereich auf. 

Aufgrund der begrenzten Bandbreite kommt es bei Messungen nahe der Grenzfrequenz 

zu einem dynamischen und meist nichtlinearen Fehler durch das PT-1 oder PT-2 Verhal-

ten.  

2.4 Bestehende Fehlermetrik 

In jeder Messung kommt es zu Fehlern, die nicht immer direkt berechenbar oder abschätz-

bar sind. Für den Fall einer Messabweichung aufgrund des Tiefpassverhaltens von 

Stromsensoren im Doppelpulstest wurde in [1] eine Fehlermetrik aufgestellt, die den re-

lativen Messfehler mittels der Sensorbandbreite und der Anstiegszeit des idealen Signals 

abschätzt. Hierzu wird zuerst ein geeignetes Signal als Eingangssignal angenommen und 

daraus das Ausgangssignal eines Butterworth-Filters erster und zweiter Ordnung berech-

net. Um eine allgemeingültige Betrachtung zu ermöglichen, wird ein auf die Anstiegszeit 

𝑇𝑟 und den Schaltstrom 𝐼𝐷𝑃𝑇 normiertes Betrachtungsumfeld gewählt. Die Zeitachse wird 

dabei auf die Anstiegszeit und die Stromachse auf den Schaltstrom normiert, weshalb sich 

für den idealen Stromanstieg 𝜄0(𝜏) eine Rampenfunktion wie in Abbildung 2-4 ergibt. 

Neben dieser idealen Annahme sind die Ausgangssignale eines Filters erster (𝜄𝑓1(𝜏)) und 

zweiter (𝜄𝑓2(𝜏)) Ordnung zu sehen. Für die Normierungen gilt nach [1] für die normierte 

Anstiegszeit, die normierte Amplitude und die normierte Filterkreisfrequenz: 

𝜏 =
𝑡

𝑇𝑟
 

𝜄0(𝜏) =
𝑖(𝑡)

𝐼𝐿
 

𝜈 = 2𝜋 ∙ 𝑓𝑔 ∙ 𝑇𝑟 = 2𝜋 ∙ 𝜈 

Für die ideale Stromrampe gilt: 

𝜄0(𝜏) = 𝜏 ∈ [0,1] 
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Durch die Berechnung des Ausgangssignals der Filter im Laplace-Bereich ergibt sich für 

die Ausgangssignale der Filter: 

𝜄𝑓1(𝜏, 𝜈) =
𝑒−𝜏�̃� + 𝜏𝜈 − 1

𝜈
 

𝜄𝑓2(𝜏, 𝜈) =
√2 ∙ 𝑐𝑜𝑠 (

𝜏𝜈

√2
) ∙ 𝑒

−
𝜏�̃�

√2 + 𝜏𝜈 − √2

𝜈
 

 

 

Abbildung 2-4 Idealer (𝜄0(𝜏)) und gefilterte normierte Signalverläufe erster (𝜄𝑓1(𝜏, 𝜈)) 

und zweiter (𝜄𝑓2(𝜏, 𝜈))  Ordnung im Intervall des Anstiegs 𝜏 ∈ [0,1] nach [1] 

Um eine Fehlerabschätzung zu realisieren, wird die Betragsabstandsmetrik bzw. die mitt-

lere Betragsabstandsmetrik verwendet. Dabei wird der arithmetische Mittelwert der Dif-

ferenz des idealen und gefilterten Signals mit dem arithmetischen Mittelwert der als ideal 

angenommen Funktion verglichen.  
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Für die Fehler eines Filters erster und zweiter Ordnung gilt: 

 
                        𝛤𝑆1(𝜈) =

∫  |𝜄0(𝜏) − 𝜄𝑓1(𝜏; 𝜈)| 𝑑𝜏
1

0

∫  𝜄0(𝜏)
1

0
 𝑑𝜏

=
2 ∙ (𝑒−�̃� + 𝜈 − 1)

𝜈2
 (2-2) 

 

 
𝛤𝑆2(𝜈) =

∫  |𝜄0(𝜏) − 𝜄𝑓2(𝜏; 𝜈)| 𝑑𝜏
1

0

∫  𝜄0(𝜏)
1

0
 𝑑𝜏

              

                                                =

2 ∙ (𝑒
−
�̃�

√2 ∙ (cos (
𝜈

√2
) − sin (

𝜈

√2
)) + √2 ∙ 𝜈 − 1)

𝜈2
 

(2-3) 

 

Bei den in Abbildung 2-4 gezeigten Verläufen fällt auf, dass das Betrachtungsintervall 

auf den als ideal angenommenen Anstieg begrenzt ist. Aufgrund der durch einen Tiefpass 

(mindestens PT1-Verhalten) verursachten Verzögerung erreichen die gefilterten Signale 

ihre für den Doppelpulstest benötigten Endwerte nicht. In der Praxis sind nur die mess-

baren und verfälschten Signalverläufe bekannt. Aus diesem Grund ist eine Erweiterung 

des Signalverlaufs des idealen Stromes im Doppelpulstest für eine genauere Fehlerab-

schätzung sinnvoll. 
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3 Erweiterung der Fehlermetrik 

Im folgenden Kapitel wird eine vorhandene Fehlermetrik in ihrem Betrachtungsintervall 

erweitert. Dafür werden erweiterte Annahmen getroffen und anschließend eine optimierte 

Fehlerbetrachtung aufgestellt. 

3.1 Grundüberlegungen zum Signalverlauf  

Die vorhandene Fehlermetrik betrachtet nur das Intervall des fiktiven idealen Stroman-

stiegs. In der Praxis ist beim DPT der ideale Stromverlauf vor dem Sensor nicht bekannt, 

sondern lediglich das durch eine Messvorrichtung (Tiefpassverhalten erster oder zweiter 

Ordnung) verfälschte Signal. Aufgrund der nichtlinearen Gruppenlaufzeit des Messfilters 

- bedingt durch den nichtlinearen Phasengang - erreicht der gemessene Stromverlauf in 

dem berücksichtigten Intervall sein Maximum nicht. Um die vorhandene Fehlerbetrach-

tung von S. Sprunck [1] zu optimieren, muss das Betrachtungsintervall der angenomme-

nen Signale zeitlich erweitert werden.  

Hierzu wird angenommen, dass die als ideal betrachtete Stromrampe während der Kom-

mutierung wesentlich steiler ist als der durch die externe Speicherdrossel 𝐿𝐷𝑃𝑇 abge-

flachte Anstieg des Stromes nach den Einschaltvorgängen des Doppelpulstests (siehe Ab-

bildung 2-3 Bereich 3). Dies ist durch die größere Gesamtinduktivität  begründet, welche 

dem Stromanstieg nach dem Einschaltvorgang entgegenwirkt . Um den Einfluss des Ver-

hältnisses der Kommutierungsinduktivität zur Speicherinduktivität abzubilden, wird nach 

der Anstiegszeit 𝑇𝑟 =  𝜏1 eine weitere Steigung hinzugefügt.  

Das nicht normierte Stromsignal 𝑖0(𝑡;𝑚) wird definiert als: 

  

𝑖0(𝑡;𝑚) =

{
 
 

 
 

  

0                                                          𝑓ü𝑟          𝑇1 < 0
𝐼𝐿
𝑇𝑟
∙ 𝑡                                                    𝑓ü𝑟  0 ≤ 𝑡 ≤ 𝑇1

𝐼𝐿
𝑇𝑟
∙ 𝑡  − 𝑚 ∙

𝐼𝐿
𝑇𝑟
∙ 𝑡  + 𝑚 ∙ 𝐼𝐿          𝑓ü𝑟           𝑡 > 𝑇1

 

 

Mit dem Steigungsänderungsfaktor: 

 
𝑚 = 1 −

𝐿𝑘
𝐿𝑘 + 𝐿𝐷𝑃𝑇

= 1 −
𝐿𝑆 + 𝐿𝑝𝑎𝑟

𝐿𝑆 + 𝐿𝑝𝑎𝑟 + 𝐿𝐷𝑃𝑇
 (3-1) 
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Die nachfolgenden Berechnungen sind wie in Kapitel 2.4 mit normierten, einheitenlosen 

Größen durchgeführt. Als Normierungen gelten: 

 
𝜏 =

𝑡

𝑇𝑟
 (3-2) 

 

 
𝜄(𝜏) =

𝑖(𝑡)

𝐼𝐿
 (3-3) 

 

Für den idealen, normierten Stromverlauf folgt somit: 

𝜄0(𝜏;𝑚) = {

0                                   𝑓ü𝑟          𝜏 < 0
𝜏                                   𝑓ü𝑟  0 ≤ 𝜏 ≤ 1
𝜏 −𝑚 ∙ 𝜏 + 𝑚          𝑓ü𝑟          𝜏 > 1

 

 

Für das Verhältnis der Induktivitäten gilt im Folgenden: 

𝑘𝐿 =
𝐿𝐷𝑃𝑇 
𝐿𝑘

=
𝐿𝐷𝑃𝑇

𝐿𝑆 + 𝐿𝑝𝑎𝑟
 

 

 

Abbildung 3-1 Idealer Signalverlauf 𝜄0(𝜏;𝑚) für 𝑘𝐿 = 100.000 
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3.2 Berechnung der Signalverläufe 

Der ideale, normierte Stromverlauf mit dem Einfluss der Induktivitäten ergibt sich aus 

zwei zeitlich verschobenen Rampenfunktionen:  

 𝜄0(𝜏;𝑚) = 𝜏 ∙  𝜀(𝜏) − (𝜏 − 1) ∙ 𝑚 ∙ 𝜀(𝜏 − 1) (3-4) 

 

Für die Laplace-Transformation der Sprungfunktionen gilt: 

 𝜄0(𝜏;𝑚) = 𝑟(𝑡) − 𝑚 ∙ 𝑟(𝑡 − 1)  

 

    𝛪0(𝑠;𝑚) = 𝑅(𝑠) −𝑚 ∙ 𝑒
−𝑠 ∙ 𝑅(𝑠) 

                 = 𝑅(𝑠) ∙ (1 − 𝑚 ∙ 𝑒−𝑠) 

 

 

 

Die Transformation der Rampenfunktion ist gegeben durch: 

 𝑟(𝑡) = 𝜏  

 

 
𝑅(𝑠) =

1

𝑠2
  

 

Somit gilt für den idealen Strom im Laplace-Bereich: 

 
𝛪0(𝑠;𝑚) =

1

𝑠2
∙ (1 − 𝑚 ∙ 𝑒−𝑠) 

 

 

Zur Berechnung der gefilterten Signalverläufe werden Butterworth-Filter der ersten und 

zweiten Ordnung betrachtet. Die Laplace-Transformierten lauten:  

 
𝐻1(𝑠; 𝜈) =

1

1 +
𝑠
𝜈

  

 
𝐻2(𝑠; 𝜈) =

1

1 + (
𝑠
𝜈)
2

+ √2 ∙
𝑠
𝜈

 [1] 
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Mit der normierten Filter-Kreisfrequenz 𝜈 bzw. der normierten Filterfrequenz 𝜈: 

 𝜈 = 2𝜋 ∙ 𝑓𝑔 ∙ 𝑇𝑟 = 2𝜋 ∙ 𝜈 (3-5) 

 

Filter erster Ordnung 

Für das Filter erster Ordnung ergibt sich als Ausgangssignal im Laplace-Bereich: 

 𝛪𝑓1(𝑠; 𝜈;𝑚) = 𝐼0(𝑠;𝑚) ∙ 𝐻1(𝑠; 𝜈) 

                                        =
1

𝑠2 ∙ (1 +
𝑠
𝜈
)
∙ (1 − 𝑚 ∙ 𝑒−𝑠) 

 

 

Die Rücktransformation für den ersten Teil ergibt: 

 

  ℒ−1 = {
1

𝑠2 ∙ (1 +
𝑠
𝜈)
} = ∫ ℒ−1 {

1

𝑠 ∙ (1 +
𝑠
𝜈)
}𝑑𝑡       

𝜏

0

  

 
  = ∫ ℒ−1 {

𝜈

𝑠 ∙ (𝑠 + 𝜈)
} 𝑑𝑡

𝜏

0

= ∫ (1 − 𝑒−�̃�𝑡)𝑑𝑡
𝜏

0

 
 

 
   = 𝜏 +

1

𝜈
∙ 𝑒−�̃�𝜏 −

1

𝜈
                                                  

 

 

Mit der Sprungfunktion 𝜀(𝑡) ergibt sich der Stromverlauf im Zeitbereich zu: 

  𝜄𝑓1(𝜏; 𝜈;𝑚) = 𝜀(𝜏) ∙ (𝜏 +
1

𝜈
∙ 𝑒−�̃�𝜏 −

1

𝜈
    ) −  𝜀(𝜏 − 1) ∙ 𝑚 ∙ (𝜏 − 1 +

1

𝜈
∙ 𝑒−�̃�(𝜏−1) −

1

𝜈
    )   

 
=
(𝜈𝜏 + 𝑒−�̃�𝜏 − 1) ∙ 𝜀(𝜏) − (𝜈 ∙ (𝜏 − 1) + 𝑒−�̃�(𝜏−1) − 1) ∙ 𝑚 ∙ 𝜀(𝜏 − 1)

𝜈
 (3-6) 
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Filter zweiter Ordnung  

Analog zur Berechnung für das Ausgangssignal eines Filters erster Ordnung ergibt sich 

für den Butterworth-Filter zweiter Ordnung: 

 

𝜄𝑓2(𝑠; 𝜈;𝑚) = 𝐼0(𝑠;𝑚) ∙ 𝐻2(𝑠; 𝜈) 

                      =
1

1
𝑠2
∙ (1 + (

𝑠
𝜈)
2

+ √2 ∙
𝑠
𝜈
)
∙ (1 − 𝑚 ∙ 𝑒−𝑠) 

                                           

𝜄𝑓2(𝜏; 𝜈;𝑚) =

(√2 ∙ 𝑐𝑜𝑠 (
𝜈𝜏

√2
) ∙ 𝑒

−
𝜏�̃�

√2 + 𝜈𝜏 − √2) ∙ 𝜀(𝜏)

𝜈
 

                       − 

(√2 ∙ 𝑐𝑜𝑠 (
𝜈(𝜏 − 1)

√2
) ∙ 𝑒

−(𝜏−1)∙�̃�

√2 + 𝜈 ∙ (𝜏 − 1) − √2) ∙ 𝑚 ∙ 𝜀(𝜏 − 1)

𝜈
 

 

In Abbildung 3-2 sind die Signalverläufe des idealen Stromes 𝜄0(𝜏;𝑚) und die Ausgangs-

signale des Filters erster Ordnung 𝜄𝑓1(𝜏; 𝜈;𝑚) und zweiter Ordnung 𝑖𝑓2(𝜏; 𝜈;𝑚) darge-

stellt. 

 

Abbildung 3-2 Idealer Signalverlauf 𝜄0(𝜏;𝑚) und die durch einen Butterworth-Tiefpass 

veränderten Signalverläufe 𝜄𝑓1(𝜏; 𝜈;𝑚) und 𝜄𝑓2(𝜏; 𝜈;𝑚) für 𝜈 = 2 (𝜈 = 2 ∙ 2𝜋)und 

𝑘𝐿 =  100.000 
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Die Abbildung zeigt, dass durch einen Filter eine Verzögerung bzw. frequenzabhängige 

Verzerrung des Ausgangssignals entsteht. Die Geschwindigkeit, mit welcher das Aus-

gangssignal des Filters dem idealen Signal folgt, ist von zwei Parametern abhängig. Diese 

bilden die normierte Filter-Kreisfrequenz (𝜈) und bestehen aus der Anstiegszeit der 

Stromrampe (𝑇𝑟) sowie der oberen Grenzfrequenz des Messfilters (𝑓𝑔). Je kürzer die 

Rampenanstiegszeit gewählt wird, desto größer wird der Fehler des Ausgangsignals eines 

Filters mit konstanter oberer Grenzfrequenz. Genauso verbessert eine höhere obere Fil-

tergrenzfrequenz die Genauigkeit der Messung einer konstanten idealen Stromrampe.  

Für die folgenden Fehlerbetrachtungen wird hauptsächlich das Intervall des gefilterten 

Signals betrachtet, in welchem dieses den Amplitudenwert der Stromrampe erreicht. Zum 

einen soll der Fehler nicht nur im Bereich der idealen Stromrampe (𝜏 𝜖 [0,1]) betrachtet 

werden, da in der realen Messung das ideale Signal vor dem Einfluss des Tiefpasses nicht 

bekannt ist. Deswegen soll die Verzögerung des gemessenen Signals und somit das spä-

tere Erreichen des Rampenendwerts gegenüber dem Eingangssignal bei einer Fehlerbe-

trachtung berücksichtigt werden. 

Zum anderen muss der Endwert des betrachteten Zeitbereichs so gewählt werden, dass er 

eine Fehlerbetrachtung nicht unnötig verfälscht. In diesem Fall wird wie in [1] von einer 

Worst-Case Abschätzung ausgegangen. Der Bereich des idealen Anstiegs stellt den steils-

ten Stromanstieg dar (vergleiche Abbildung 2-3), weswegen der Messfilter dort die größ-

ten Abweichungen erzeugt. Je steiler eine Rampe ist, desto höhere Frequenzkomponenten 

enthält das Signal. Diese verursachen wiederum Fehler aufgrund der oberen Grenzfre-

quenz des Filters. 

Um eine genaue Fehlerbetrachtung zu ermöglichen wird das Intervall betrachtet, in wel-

chem das Ausgangssignal des bandbegrenzten Messkanals vom Startwert Null ausgehend 

den Endwert der idealen Stromrampe erreicht. Hierauf hat neben der Anstiegszeit und der 

Filtergrenzfrequenz auch das Verhältnis der Induktivitäten (𝑘𝐿) einen Einfluss. Je größer 

die Doppelpulsinduktivität im Vergleich zur Kommutierungsinduktivität ist, desto lang-

samer steigt das ideale Signal nach Vollendung des hauptsächlichen Stromanstiegs an. 

Weil das Ausganssignal des Filters der als ideal angenommenen Stromfunktion folgt, er-

reicht dieses den beschriebenen Endwert bei kleinen Doppelpulsinduktivitäten schneller 

als bei langsameren Anstiegen. 
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Abbildung 3-3 Auschnitt des idealen Signalverlaufes 𝜄0(𝜏;𝑚) und der durch einen 

Butterworth-Tiefpass veränderten Signalverläufe 𝜄𝑓1(𝜏; 𝜈;𝑚) und 𝜄𝑓2(𝜏; 𝜈;𝑚)  

für 𝜈 = 2 (𝜈 = 2 ∙ 2𝜋) und 𝑘𝐿 = 100.000 

In Abbildung 3-3 ist zu erkennen, dass beim Filter erster Ordnung der Endwert des Stroms 

später erreicht wird als beim Filter höher Ordnung. Das Filter zweiter Ordnung zeigt bei 

genauer Betrachtung ein leichtes Überschwingen, welches für Filter höherer Ordnung ty-

pisch ist. Mit steigender Filterordnung vergrößert sich dieses Überschwingen.  

Während das Signal des Filters erster Ordnung sich dem Endwert asymptotisch aus Rich-

tung des Anfangswertes nähert, übersteigt das Ausgangssignal des Filters zweiter Ord-

nung das als ideal angenommene Signal und nähert sich anschließend von einem höheren 

Wert. Obwohl das Filter höherer Ordnung ein kleineres Betrachtungsintervall im festge-

legten Fall aufweist, ist in Abbildung 3-2 ein größerer Fehler in Bezug auf die Signalver-

zögerung erkennbar. 

3.3 Erweiterung des Betrachtungsintervalls 

Um eine erweiterte Fehlerbetrachtung zu ermöglichen, wird die mathematische Vorge-

hensweise aus [1] verwendet. Hierbei handelt es sich um die sogenannte Betragsnorm. 

Diese beschreibt den Abstand der zu vergleichenden Funktionen als Betrag. Um einen 

Wert als absolute Fehlerabschätzung zu erhalten, wird das arithmetische Mittel dieser 

Norm im zu betrachtenden Intervall verwendet. Für eine allgemeinere Aussage wird mit-

hilfe des arithmetischen Mittels der originalen Stromfunktion in einem vorher festgeleg-

ten Bereich ein relativer Fehler berechnet (siehe Formel (3-7)). 

Für ein erweitertes Fehlermaß mithilfe der Betragsnorm werden zunächst verschiedene 

Auswertungsmöglichkeiten der Flächen und Intervalle betrachtet. Diese ergeben sich aus 
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den arithmetischen Mittelwerten der als ideal vorausgesetzten Funktion 𝜄0(𝜏;𝑚) und des 

gefilterten Signals 𝜄𝑓1(𝜏; 𝜈;𝑚). Wie in Abbildung 3-4 zu sehen, kann sowohl die Diffe-

renzfläche als auch die Fläche des als ideal angenommenen Stromes in verschiedene Be-

reiche eingeteilt werden. Für den relativen Fehler gilt: 

 𝛤𝑟𝑒𝑙𝑎𝑡𝑖𝑣 =
𝛤𝑎𝑏𝑠𝑜𝑙𝑢𝑡

𝑤𝑎ℎ𝑟𝑒𝑟 𝑊𝑒𝑟𝑡
=
𝜏𝑏
𝜏𝑎
∙
∫  |𝜄0(𝜏;𝑚) − 𝜄𝑓1(𝜏; 𝜈;𝑚)| 𝑑𝜏
𝜏𝑎
0

∫  𝜄0(𝜏;𝑚)
𝜏𝑏
0

 𝑑𝜏
=
𝜏𝑏
𝜏𝑎
∙
𝐴𝑑𝑖𝑓𝑓𝑒𝑟𝑒𝑛𝑧|0

𝜏𝑎

𝐴𝑖𝑑𝑒𝑎𝑙|0
𝜏𝑏

 (3-7) 

 

Bei den Überlegungen für das Fehlermaß wird zunächst nur der Fall eines Filters erster 

Ordnung betrachtet. Die Berechnung für einen Filter zweiter Ordnung kann analog zu 

diesen Berechnungen durchgeführt werden. 

 

Abbildung 3-4 Aufteilung der Flächen zur Berechnung des Fehlermaßes 

 

Für ein Fehlermaß kommen nach ersten Überlegungen folgende Betrachtungen im Inter-

vall [𝜏0; 𝜏2] in Frage, die im Anschluss diskutiert werden: 

 
𝛤1 =

𝐼

𝑎 + 𝑏
  ;   𝛤2 =

𝐼 + 𝐼𝐼

𝑎 + 𝑏 + 𝑐
  ;   𝛤3 =

1

𝜏2
∙
𝐼 + 𝐼𝐼

𝑎
 (3-8) 

 

Die Fehlerbetrachtungen 𝛤1 und 𝛤2 beziehen sich sowohl beim arithmetischen Mittelwert 

der Betragsnorm, als auch beim arithmetischen Mittel des idealen Wertes auf das selbe 

Intervall. Aus diesem Grund fällt die in Formel (3-7) gezeigte Normierung auf die nor-

mierten, einheitenlosen Parameter der Zeit (𝜏) weg, da 𝜏𝑎 und 𝜏𝑏 identisch sind. Die dritte 
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Fehlerbetrachtung ( 𝛤3) vergleicht die arithmetischen Mittelwerte unterschiedlicher In-

tervalle, wobei für die in Kapitel 3 festgelegten Normierungen 𝜏1 = 1 gilt. 

Bei der ersten Fehlerbetrachtung (𝛤1) wird die Abstandsnorm nicht vollständig, sondern 

nur bis zum Erreichen des vorher festgelegten Schaltstromes (𝐼𝐷𝑃𝑇) betrachtet. Anschlie-

ßend wird diese auf das ideale Signal im gleichen Intervall bezogen. Diese Betrachtung 

vernachlässigt somit den fortschreitenden Fehler, der durch einen fortschreitenden An-

stieg des Stromes entsteht und bezieht diesen auf einen idealen Strom, der von einer un-

endlich großen Doppelpulsinduktivität (𝐿𝐷𝑃𝑇) konstant gehalten werden würde.  

Um den fortschreitenden Fehler zu berücksichtigen, wird in der zweiten Fehlerbetrach-

tung 𝛤2 die Abstandsnorm ohne obere Grenze verwendet. Dies hat den Vorteil, dass auch 

der im Doppelpulstest vorhandene fortschreitende Fehler berücksichtigt wird. Als Refe-

renz dient - wie in der ersten Beschreibung 𝛤1 - ein Signalabschnitt derselben Länge wie 

die Abstandsnorm, wobei in der zweiten Fehlerbetrachtung auch der Anstieg des idealen 

Signals berücksichtigt wird. Aufgrund der gleichen Länge der Intervalle im Zähler und 

im Nenner der beiden ersten Fehlerbetrachtungen fällt eine Normierung, wie sie in  𝛤3 zu 

sehen ist, aufgrund der identischen Intervalllänge weg. Um eine realitätsnahe Aussage 

zum Fehler treffen zu können, sollte jedoch das ideale Signal im Bereich des idealen An-

stiegs (𝜏 𝜖 [0,1], siehe Abbildung 3-1) betrachtet werden. Dieses stellt den tatsächlich 

fließenden Strom dar, der in der späteren Anwendung im Halbleiter auftritt. Um eine op-

timale Schaltungsauslegung zu ermöglichen, muss die maximale Schaltfrequenz des 

Halbleiters mit diesem bzw. den daraus resultierenden Schaltverlusten ermittelt werden. 

Die dritte Fehlerbetrachtung berücksichtigt sowohl den durch die weitere Stromerhöhung 

nach dem idealen Anstieg fortschreitenden Fehler, als auch das als ideale angenommene 

Stromsignal in seinem originalen Intervall. 

Es ist zu erwarten, dass die Fehlerbeschreibungen 𝛤1 und 𝛤2 einen ähnlichen Fehler aus-

geben, welcher aufgrund des größeren arithmetischen Mittels im Nenner unter dem rela-

tiven Fehler der dritten Fehlerbeschreibung liegt. Alle drei Betrachtungen werden einen 

geringeren mittleren Fehler angeben als die ursprüngliche Fehlermetrik 𝛤𝑆 (siehe Kapitel 

2.4). Die größte Fehlerkomponente entsteht genau im Bereich des steilen Signalanstiegs 

im Bereich zwischen 𝜏0 und 𝜏1. Der darauffolgende kleinere Anstieg zwischen τ1 und τ2 

erzeugt aufgrund seiner geringeren Steigung einen kleineren Fehler. Aufgrund dieses ge-
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ringeren Fehlers in dem Signalabschnitt zwischen 𝜏1 und 𝜏2 wird der arithmetische Mit-

telwert der Betragsnorm und somit der mittlere Fehler der aufgestellten Fehlerbetrach-

tungen gegenüber der ursprünglichen Metrik 𝛤𝑆 herabgesetzt. 

Bei der Berechnung der Fläche I wird für das ideale Signal 𝜄0(𝜏;𝑚) der Steigungsände-

rungsfaktor 𝑚∞ = 1 angenommen. Dies entspricht dem idealen Signalverlauf bei einer 

unendlichen Doppelpulsinduktivität (𝐿𝐷𝑃𝑇). 

Für die Differenzflächen I und II gelten mithilfe der Gleichungen (3-4) und (3-6) beim 

Filter erster Ordnung folgende Zusammenhänge: 

𝐼 = ∫ |𝜄0(𝜏;𝑚∞) − 𝜄𝑓1(𝜏; 𝜈;𝑚)|
𝜏2

0

 𝑑𝜏    

    = ∫ (𝜏 +
𝑒−𝜈𝜏

𝜈
−
1

𝜈
) ∙ 𝜀(𝜏) + (−𝑚𝜏 + 𝑚 −𝑚

𝑒−𝜈(𝜏−1)

𝜈
+
𝑚

𝜈
) ∙ 𝜀(𝜏 − 1)

𝜏2

0

 𝑑𝜏 

    = −
1

𝜈2
+
𝑒−�̃�∙𝜏2

𝜈2
+
𝜏2
𝜈
+ 𝑚 ∙ (−

𝑒−�̃�∙(𝜏2−1)

𝜈2
−
𝜏2
𝜈
+
1

𝜈
+
1

𝜈2
) +

𝑚 − 1

2
∙ 𝜏2
2 + (1 − 𝑚) ∙ 𝜏2 −

1

2
+
𝑚

2
 

 

𝐼 + 𝐼𝐼 = ∫ |𝜄0(𝜏;𝑚) − 𝜄𝑓1(𝜏; 𝜈;𝑚)|
𝜏2

0

 𝑑𝜏 

            = (𝑡 +
𝑒−𝜈𝜏

𝜈
−
1

𝜈
) ∙ 𝜀(𝜏) + (−𝑚𝜏 + 𝑚 −𝑚

𝑒−𝜈(𝜏−1)

𝜈
+
𝑚

𝜈
) ∙ 𝜀(𝜏 − 1)            

           = −
1

𝜈2
+
𝑒−�̃�∙𝜏2

𝜈2
+
𝜏2
𝜈
+𝑚 ∙ (−

𝑒−�̃�∙(𝜏2−1)

𝜈2
−
𝜏2
𝜈
+
1

𝜈
+
1

𝜈2
) 

= −
1

𝜈2
+
𝑒−�̃�∙𝜏2

𝜈2
+
𝜏2
𝜈
+ 𝑚 ∙ (−

𝑒−�̃�∙(𝜏2−1)

𝜈2
−
𝜏2
𝜈
+
1

𝜈
+
1

𝜈2
) 
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Für die Flächen unter der idealen, normierten Stromfunktion 𝜄0(𝜏;𝑚) gelten folgende 

Formeln: 

𝑎 = 0,5 

𝑎 + 𝑏 = 𝜏2 − 0,5 

𝑎 + 𝑏 + 𝑐 = (
1 −𝑚

2
) ∙ 𝜏2

2 +𝑚 ∙ 𝜏2 −
𝑚

2
 

 

Um den Schnittpunkt des gefilterten Stromsignals 𝜄𝑓1(𝜏; 𝜈;𝑚) und der Konstanten mit 

dem Wert „1“ zu ermitteln, wurde im Zuge der Arbeit ein MATLAB-Skript geschrieben, 

welches den Schnittpunkt für eine festgelegte normierte Filterkreisfrequenz 𝜈 mithilfe 

einer Schleife ermittelt. Auf dem analytischen Rechenweg ist es nicht möglich, einen 

einfachen Ausdruck für diese Teilproblemstellung zu finden. Folgende vereinfachte Pro-

grammstruktur wird verwendet: 

 

Abbildung 3-5 Vereinfachte Programmstruktur des MATLAB-Skriptes zur Erstellung 

der Fehlerkennlinien 
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Abbildung 3-6 Der relative Fehler in Abhängigkeit der normierten Filterfrequenz 𝜈 der 

drei berechneten Möglichkeiten bei 𝑘𝐿 = 100.000 im Vergleich zur Fehlermetrik nach 

[1] (𝛤𝑆1)  

Abbildung 3-6 zeigt die verschiedenen Fehlerbetrachtungen im Vergleich. Für eine wei-

tere Fehlerbetrachtung ist 𝛤3(1) am besten geeignet, da hierbei das als original betrachtete 

Signal mit dem mittleren Fehler bis zum Erreichen des gemessenen Schaltstromes vergli-

chen wird. Wie erwartet ist zu erkennen, dass die neu aufgestellten Fehlerberechnungen 

für einen Messfilter erster Ordnung einen deutlich geringeren relativen Fehler ausweisen 

als die ursprüngliche Metrik 𝛤𝑆1 (Formel (2-2)). Im Unterschied zu dieser haben die drei 

erweiterten Fehlerbetrachtungen darüber hinaus eine zusätzliche Abhängigkeit vom 

Verhältnis der Induktivitäten (𝑘𝐿), welche anhand von 𝛤3(1) in Abbildung 3-7 erkennbar 

wird.  

Je kleiner 𝑘𝐿 ist, desto größer ist der zu erwartende Fehler. Ein kleineres Verhältnis zwi-

schen der Kommutierungs- und der Doppelpulsinduktivität führt nach dem ersten steilen 

Anstieg des idealen Stromsignals im Intervall [0,1] zu einem schnelleren Signalanstieg. 
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Eine größere Steigung bedeutet die Anregung höherer Frequenzanteile, die erhöhte Ab-

weichungen durch einen Tiefpassfilter zur Folge haben.  

 

Abbildung 3-7 Der relative Fehler in Abhängigkeit der normierten Filterfrequenz 𝜈 bei 

unterschiedlichen Induktivitätsverhältnissen im Vergleich zur Fehlermetrik  

nach [1] (𝛤𝑆1)  

Neben des für die Fehlerbetrachtung 𝛤3(1) wichtigen Integrals des idealen Stromsignals 

mit der Fläche a = 0,5, weist auch die Summe der Flächen I und II (vergleiche Abbildung 

3-4) im Intervall [0,𝜏2] keine Abhängigkeit von 𝑘𝐿 auf (vergleiche Tabelle 3-1). Trotz der 

sich ändernden oberen Integrationsgrenze bleibt das Ergebnis des Integrals (die 

mathematische Fläche) konstant. Es gilt:  

𝛤3(1) =
1

    𝜏2   ⏟  
𝑎ℎä𝑛𝑔𝑖𝑔 𝑣𝑜𝑛 

𝐿𝑘

  ∙   
𝐼 + 𝐼𝐼

𝑎⏟  
𝑏𝑒𝑖 

𝑔𝑙𝑒𝑖𝑐ℎ𝑒𝑚 
𝜈 𝑘𝑜𝑛𝑠𝑡𝑎𝑛𝑡 
𝑓ü𝑟 𝑎𝑙𝑙𝑒
𝐿𝑘∈ℝ 
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Einen direkten Einfluss auf den Fehler hat somit lediglich die Normierung auf die obere 

Integrationsgrenze die von 𝐿𝑘 und 𝐿𝐷𝑃𝑇 beeinflusst wird. Dieses Verhalten ist zwar 

mathematisch und physikalisch begründet, jedoch bedeutet dies im betrachteten Fall, dass 

ein langsamer ansteigendes Signal trotz der größeren zeitlichen Abweichung einen 

geringeren Fehler aufweist.   

Tabelle 3-1: Berechnete obere Integrationsgrenze und Flächen der Abstandsnorm für un-

terschiedliche 𝑘𝐿 bei konstanten normierten Filterbrandbreiten 𝜈 

ν 1 10 100 250 

kL τ2 
Fläche  

I + II 
τ2 

Fläche  

I + II 
τ2 

Fläche  

I + II 
τ2 

Fläche  

I + II 

100 1,5785 0,15915 1,0576 0,15914 1,0057 0,001591 1,0021 0,000634 

200 1,6604 0,15915 1,0660 0,15914 1,0066 0,001591 1,0024 0,000634 

500 1,7735 0,15915 1,0771 0,15914 1,0075 0,001591 1,0030 0,000634 

1.000 1,8626 0,15915 1,0861 0,15914 1,0084 0,001591 1,0033 0,000634 

2.000 1,9535 0,15915 1,0951 0,15914 1,0093 0,001591 1,0036 0,000634 

5.000 2,0762 0,15915 1,1074 0,15914 1,0105 0,001591 1,0042 0,000634 

10.000 2,1710 0,15915 1,1170 0,15914 1,0117 0,001591 1,0045 0,000634 

20.000 2,2670 0,15915 1,1266 0,15914 1,0126 0,001591 1,0048 0,000634 

50.000 2,3954 0,15915 1,1395 0,15914 1,0138 0,001591 1,0054 0,000634 

100.000 2,4935 0,15915 1,1491 0,15914 1,0147 0,001591 1,0057 0,000634 

 

Um die Fehlerbetrachtung an die Abschätzung des maximalen Fehlers nach [1] 

anzupassen, wird im Folgenden der arithmetische durch den quatratischen Mittelwert in 

der Fehlerberechnung ersetzt. Dabei wird das quadratische Mittel für die 

Differenzfunktion (Betragsnorm) verwendet. Ziel ist es, die größeren Abweichungen 

bzw. Fehler stärker zu gewichten als kleine Abweichungen. Für den quadratischen 

Mittelwert 𝑞 gilt: 

𝑞 = √
1

𝑡2 − 𝑡1
∙ ∫ 𝑓(𝑡)2 𝑑𝜏  

𝑡2

𝑡1
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Daraus folgt für die Fehlerbetrachtung 𝛤3𝑞(1) : 

 

𝛤𝑞(1) =
1

∫ 𝜄0(𝜏;𝑚)
1

0
 𝑑𝜏

∙ √
∫ (𝜄0(𝜏;𝑚) − 𝜄𝑓1(𝜏; 𝜈;𝑚))

2

 𝑑𝜏  
𝜏2
0

𝜏2
 

(3-9) 

 

Aufgrund des durch den quadratischen Mittelwert stärker gewichteten Einflusses der 

größeren Abweichungen nähern sich die für verschiedene Induktivitätsverhältnisse 𝐿𝑘 

berechneten Fehlerabschätzungen der Metrik 𝛤𝑆1 an (Abbildung 3-8).  

 

Abbildung 3-8 Der relative Fehler von 𝛤𝑞(1) in Abhängigkeit der normierten 

Filterfrequenz 𝜈 bei unterschiedlichen Induktivitätsverhältnissen im Vergleich zur 

Fehlermetrik nach [1] (𝛤𝑆1)  
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3.4 Vereinfachte Erweiterung des Betrachtungsintervalls  

Für eine vereinfachte Betrachtung des Fehlers wird angenommen, dass die Induktivität 

im Kommutierungskreis sehr viel kleiner ist als die Speicherinduktivität und somit 

𝐿𝐷𝑃𝑇 ≫ 𝐿𝐾 gilt. Resultierend wird der auf den Schaltvorgang folgende Signalverlauf zu 

einer Konstanten mit dem Wert des Schaltstromes, und es findet kein Anstieg mehr statt 

(siehe Abbildung 3-9). In Gleichung (3-10) wird deshalb der Steigungsänderungsfaktor 

𝑚 = 1 verwendet. Bei einem konstanten Endwert nähert sich das gefilterte Signal erster 

Ordnung diesem asymptotisch an, wobei der Endwert (der Schaltstrom) strenggenommen 

nie erreicht wird.  

  

Abbildung 3-9 Der ideale und der gefilterte Stromverlauf mit dem Einfluss einer 

kleinen Doppelpulsinduktivität (links) und mit einer unendlich großen 

Doppelpulsinduktivität 𝐿𝐷𝑃𝑇 = ∞ → 𝑚∞ = 1 (rechts) 

 

Für große Zeiten nach dem Anstieg ist die Differenzfunktion sehr klein, weshalb der Feh-

ler im unendlichen gegen Null strebt. Aus diesem Grund ist die Fläche der Differenzfunk-

tion im Intervall des Schaltmoments bis in einen unendlichen Zeitraum beschränkt. Die 

Bildung des arithmetischen Mittelwertes wie in Kapitel 3.3 würde aufgrund der oberen 

Integrationsgrenze zu einem nicht vorhandenen Fehler führen. Für das unendliche Inter-

vall ist der arithmetische Mittelwert Null, da bei der Berechnung durch unendlich geteilt 

wird (siehe Formel (3-10)). 

 
𝛤∞(1) =

𝜏𝑏
∞
∙
∫  |𝜄0(𝜏;𝑚∞) − 𝜄𝑓1(𝜏; 𝜈;𝑚∞)| 𝑑𝜏
∞

0

∫  𝜄0(𝜏;𝑚∞)
𝜏𝑏
0

 𝑑𝜏
= 0 (3-10) 
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Um das Streben des Fehlers gegen Null zu vermeiden, wird die Normierung bei Bildung 

des arithmetischen Mittelwerts auf das Intervall des idealen Stromanstiegs [0,1] be-

schränkt. Für eine hohe normierte Filterfregrenzquenz (𝜈) strebt die Anstiegszeit des Fil-

ters in Richtung 𝜏1, da ein unendlich schneller Filter keine Verzögerung mehr zur Folge 

hätte. 

 
𝛤∞(1) =

𝜏𝑏
1
∙
∫  |𝜄0(𝜏;𝑚∞) − 𝜄𝑓1(𝜏; 𝜈;𝑚∞)| 𝑑𝜏
∞

0

∫  𝜄0(𝜏;𝑚∞)
𝜏𝑏
0

 𝑑𝜏
= 0 (3-11) 

 

Da der arithmetische Mittelwert des idealen Stromes im Intervall [0,1] einen konstanten 

Wert (0,5) ergibt gilt für den Fehler:  

𝛤∞(1) =
∫  |𝜄0(𝜏;𝑚∞) − 𝜄𝑓1(𝜏; 𝜈;𝑚∞)| 𝑑𝜏
∞

0

0,5
 

                = 2 ∙ ∫  |𝜄0(𝜏;𝑚∞) − 𝜄𝑓1(𝜏; 𝜈;𝑚∞)| 𝑑𝜏
∞

0

 

(3-12) 

 

Aufgrund der asymptotischen Annäherung kann der Betrag über der Differenzfunktion 

für den Filter erster Ordnung bei der Berechnung weggelassen werden. 

Für die vereinfachte Funktion des idealen Stromes 𝑖𝑓0(𝜏;𝑚∞) und das resultierende Aus-

gangssignal des Filters erster Ordnung 𝑖𝑓1(𝜏; 𝜈;𝑚∞) gilt mit 𝑚∞ = 1 und den Gleichun-

gen (3-4) und (3-6): 

 𝑖𝑓0(𝜏;𝑚∞) = 𝜏 ∙ 𝜀(𝜏) − (𝜏 − 1) ∙ 𝜀(𝜏 − 1) (3-13) 

 

𝑖𝑓1(𝜏; 𝜈;𝑚∞) =
(𝜈𝜏 + 𝑒−�̃�𝜏 − 1) ∙ 𝜀(𝜏) − (𝜈 ∙ (𝜏 − 1) + 𝑒−�̃�(𝜏−1) − 1) ∙ 𝜀(𝜏 − 1)

𝜈
 (3-14) 
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Für den absoluten Fehler im Intervall von null bis unendlich folgt: 

 
∫ (𝑖𝑓0(𝜏;𝑚∞) − 𝑖𝑓1(𝜏; 𝜈;𝑚∞))𝑑𝜏
∞

0

 

= ∫ (−
1

𝜈
∙ 𝑒−�̃�𝜏 +

1

𝜈
) ∙  𝜀(𝜏) + (

𝑒−�̃�(𝜏−1)

𝜈
−
𝑒−�̃�𝜏

𝜈
   ) ∙ 𝜀(𝜏 − 1)  𝑑𝜏

1

0

 

= ∫ (−
1

𝜈
∙ 𝑒−�̃�𝜏 +

1

𝜈
)𝑑𝜏

1

0

+∫ (−
𝑒−�̃�𝜏

𝜈
+
𝑒−�̃�(𝜏−1)

𝜈
)𝑑𝜏

∞

1

 

=
𝜈 ∙ 𝜏 + 𝑒−�̃�∙𝜏

𝜈2
|
0

1

+
𝑒−�̃�∙𝜏

𝜈2
−
𝑒−�̃�∙(𝜏−1)

𝜈2
|
1

∞

 

=
1

𝜈
+
𝑒−�̃�

𝜈2
−
1

𝜈2
−
𝑒−�̃�

𝜈2
+
1

𝜈2
 

=
1

𝜈
 

(3-15) 

 

Einsetzen des in (3-15) berechneten Integrals in Gleichung (3-12) ergibt für den Fehler 

𝛤∞(1): 

 
𝛤∞(1) =

2

𝜈
=

2

2 ∙ 𝜋 ∙ 𝜈
=

1

𝜋 ∙ 𝑓𝑔 ∙ 𝑇𝑟
 (3-16) 

 

Das Resultat dieser Betrachtung ist in Abbildung 3-10 zu sehen. Es fällt auf, dass die 

Fehlerabschätzung einen leicht höheren Fehler als die ursprüngliche 𝛤𝑆1 aufweist, was an 

der in (3-11) angenommenen Vereinfachung liegt. Diese normiert den gesamten Fehler 

im Intervall [0,∞] auf den gleichen Bereich, den 𝛤𝑆1betrachtet. Diese Annahme setzt vo-

raus, dass der Fehler nach der Anstiegszeit (ab 𝜏 = 1) möglichst klein ist, weshalb eine 

große normierte Filtergrenzfrequenz 𝜈 vorausgesetzt wird. 
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Abbildung 3-10 Der relative Fehler von 𝛤∞(1) im vergleich zur Fehlermetrik 𝛤𝑆1 

Die Berechnung für einen Filter zweiter Ordnung erfolgt analog zu diesem Vorgehen, 

wobei durch den Verlauf des gefilterten Signals die Betragsbildung im Integral berück-

sichtigt werden muss (Überschwingen siehe Abbildung 3-3). 

3.5 Fazit 

Um eine zeitlich erweiterte Fehlerbetrachtung für den durch das Tiefpassverhalten von 

Stromsensoren verursachten Fehler zu erhalten, wurden in den vorherigen Abschnitten 

mehrere Möglichkeiten erarbeitet. Nach der zeitlichen Erweiterung der angenommen Sig-

nalverläufe konnte mithilfe der in [1] verwendeten Vorgehensweise ein relativer Fehler 

für das tiefpassgefilterte Signal bestimmt werden. Für eine vollständige Fehlerabschät-

zung, die auch die Kommutierungs- und die Doppelpulsinduktivität einbezieht, sind zwei 

Fehlerabschätzungen gefunden worden. Beide haben in der Anwendung den Nachteil, 

dass ein durch eine große Doppelpulsinduktivität verursachter langsamerer Signalanstieg 

auf den Schaltstrom einen geringeren relativen Fehler zur Folge hat. Zwar nähert sich die 

Abschätzung über das quadratische Mittel der maximalen Abschätzung 𝛤𝑆1 an, der Fehler 



 Erweiterung der Fehlermetrik 

38 

nimmt jedoch mit abnehmender Geschwindigkeit ab. Dies ist zwar mathematisch richtig 

(ein langsameres Signal wird durch einen Tiefpassfilter weniger verfälscht), aber in dem 

konkreten Anwendungsfall des Doppelpulstests nicht sinnvoll. Eine weitere Möglichkeit 

ist die vereinfachte Betrachtung unter der Annahme einer unendlich großen Doppelpuls-

induktivität. Hierbei wird der Fehler bis in den unendlichen Bereich betrachtet. Aufgrund 

des unendlichen Betrachtungsintervalls muss jedoch die Annahme getroffen werden, den 

Normierungsbereich des arithmetischen Mittels lediglich auf das Intervall des idealen 

Stromes zu beziehen, was eine weitere Vereinfachung darstellt. 

Eine weitere Möglichkeit der Fehlerabschätzung wäre eine zeitliche Gewichtung der un-

terschiedlichen Fehleranteile. Hierbei wäre es möglich, Fehler in der Nähe des idealen 

Anstiegs stärker zu gewichten als im Bereich des deutlich langsameren Anstiegs nach 

dem eigentlichen Schaltvorgang. Die Schwierigkeit besteht hierbei jedoch in der Begrün-

dung der möglichen Gewichtungsfunktion, da diese ansonsten willkürlich gewählt wird 

und somit keine wissenschaftliche Aussagekraft aufweist. 

Es ist festzustellen, dass die meisten gefundenen Fehlerabschätzungen einen geringeren 

Fehler als die Fehlermetrik 𝛤𝑆1 aus [1] aufweisen. Dies ist damit zu begründen, dass für 

die Berechnung von 𝛤𝑆1 der Signalteil mit der stärksten Änderung bzw. Steigung und 

somit mit den höchsten Signalanteilen im Frequenzbereich betrachtet wird. Deswegen ist 

die Fehlermetrik 𝛤𝑆1 als eine Worst-Case-Abschätzung zu sehen.  

Die Fehlerabschätzung 𝛤∞(1) zeigt einen größeren Fehler an. Dies ist durch die Normie-

rung des arithmetischen Mittels auf ein kleineres Intervall als mathematisch korrekt be-

gründet. Der Fehler im unendlichen Intervall ist größer als der im Intervall [0,1] auftre-

tende Fehler. Durch die Normierung auf das gleiche Intervall, zeigt die Fehlerabschät-

zung 𝛤∞(1) einen größeren Fehler an, der strenggenommen jedoch nicht auf dem arithme-

tischen Mittel beruht. 

Zusammenfassend zeigt sich, dass sowohl die ursprünglich zu erweiternde Fehlermetrik 

𝛤𝑆1 als auch die erweiterte, stark vereinfachte Fehlerbetrachtung 𝛤∞(1) gut für die Ab-

schätzung des maximalen Fehlers geeignet zu sein scheinen. 
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4 Fehlerkompensation mittels zeitlicher Verschiebung 

4.1 Motivation und Idee 

Während der Strommessung im Doppelpulstest kommt es aufgrund des Tiefpassverhal-

tens der eingesetzten Sensorik zu einem Messfehler. Dieser setzt sich aus einer zeitlichen 

Verschiebung bzw. Verzögerung des gemessenen gegenüber dem originalen Signal und 

einer zeitlichen Verzerrung aufgrund der nichtlinearen Gruppenlaufzeit des Messfilters 

zusammen. Für eine möglichst ideale Kompensation der Messstrecke wird in der Regel 

eine aufwändige Charakterisierung der Übertragungsfunktion vorgenommen, mit deren 

Hilfe das originale Signal rekonstruiert werden kann. Hierzu wird beispielsweise die 

Springfunktion 𝜎(𝑡) verwendet und anschließend die für einen Tiefpass typischen Para-

meter der Übertragungsfunktion abgeleitet. 

Für Sensoren mit Tiefpassverhalten erster Ordnung (siehe auch 2.3.2) gilt nach Formel 

(2-1) die Differentialgleichung: 

 
𝑇1 ∙

𝑑𝑦(𝑡)

𝑑𝑡
+ 𝑦(𝑡) = 𝑘 ∙ 𝑢(𝑡) (4-1) 

 

Im Laplace-Bereich gilt für die Übertragungsfunktion 𝐺(𝑠) einer linearen und zeitinvari-

anten Differentialgleichung folgender Zusammenhang: 

 
𝐺(𝑠) =

ℒ{𝑦(𝑡)}

ℒ{𝑢(𝑡)}
=
𝑌(𝑠)

𝑈(𝑠)
 (4-2) 

 

Die Laplace-Transformation der Differentialgleichung (4-1) liefert: 

𝑇1 ∙ (𝑠 ∙ 𝑌(𝑠) − 𝑓(0)) + 𝑌(𝑠) = 𝑘 ∙ 𝑈(𝑠) 

Mit der Anfangsbedingung 𝑓(0) = 0 ergibt sich Übertragungsfunktion 𝐺(𝑠) zu: 

𝑇1 ∙ 𝑠 ∙ 𝑌(𝑠) + 𝑌(𝑠) = 𝑘 ∙ 𝑈(𝑠) 

𝑌(𝑠)(1 + 𝑇1 ∙ 𝑠) = 𝑘 ∙ 𝑈(𝑠) 

𝐺(𝑠) =
𝑌(𝑠)

𝑈(𝑠)
=

𝑘

1 + 𝑇1 ∙ 𝑠
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Die inverse Laplace-Transformation liefert im Anschluss die Impulsantwort, welche die 

Antwort des Systems auf einen idealen Dirac-Impuls darstellt: 

 𝑔(𝑡) = ℒ−1{𝐺(𝑠)}  

 
     =

𝑘

𝑇1
∙ 𝑒
−
𝑡
𝑇1 (4-3) 

 

Die Sprungantwort, die eine Näherung für die in dieser Arbeit angenommenen Strom-

rampe aus Kapitel 3.1 darstellt, wird durch die Faltung von Impulsantwort 𝑔(𝑡) mit 

Sprungfunktion 𝜎(𝑡) ermittelt. Für die einfachere Berechnung werden beide Funktionen 

im Laplace-Bereich betrachtet: 

ℎ(𝑡) = 𝑔(𝑡) ∗ 𝜎(𝑡) 

 

𝐻(𝑆) = 𝐺(𝑠) ∙
1

𝑠
=

𝑘

𝑠 + 𝑇1 ∙ 𝑠2
 

 

Die Rücktransformation der im Bildbereich ermittelten Sprungantwort liefert für die Im-

pulsantwort ℎ(𝑡):  

 
ℎ(𝑡) = 𝑘 ∙ (1 − 𝑒

−
𝑡
𝑇1) (4-4) 

 

Bei Betrachtung der Sprungantwort des Tiefpasses erster Ordnung (Abbildung 4-1) ist zu 

erkennen, dass sie sich gemäß einer Exponentialfunktion an die Amplitude des Eingangs-

signals (Sprungfunktion) annähert. Ein Proportionalitätsfaktor 𝑘 dient der Skalierung der 

Funktion in Bezug zum Einheitssignal. Die Zeitkonstante 𝑇1 gibt an wie lange es dauert 

bis das Filter 63% der Amplitude erreicht hat. 
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Abbildung 4-1 Die Sprungunktion 𝜎(𝑡) und die Sprungantwort eines Tiefpassfilters ers-

ter Ordnung ℎ(𝑡) mit einem Verstärkungsfaktor von 𝑘 = 1 

Der Stromverlauf des Doppelimpulstests wird als Rampenfunktion approximiert, dies 

stellt eine Näherung an die Sprungantwort dar. Je kürzer die von der Kommutierungsin-

duktivität der Schaltzelle abhängige Anstiegszeit 𝑇𝑟 ist, desto stärker ähnelt das zu erwar-

tende Ausgangssignal des Messsystems der in Formel (4-4) errechneten Sprungantwort.  

Um den durch das Verzögerungsverhalten des Tiefpassfilters erzeugten Fehler zu redu-

zieren, soll das Ausgangssignal des Filters zeitlich verschoben werden. Ziel ist es, den 

mittleren Messfehler aus der in Kapitel 3.3 aufgestellten Fehlerabschätzung zu kompen-

sieren. Bei dieser Methode wird lediglich ein Teil des durch den Filter entstehenden Feh-

lers kompensiert, da dieser durch ein nichtlineares Verzögerungsverhalten entsteht und 

jetzt linear angenähert werden soll.  

 

Für die Verzögerung 𝑧 soll auf dem Intervall [0, 𝜏𝑎] gelten: 

∫ (𝜄𝑓0(𝜏;𝑚) − 𝜄𝑓1(𝜏 + 𝑧; 𝜈))𝑑𝜏
𝜏𝑎

0

= 0 
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4.2 Theoretische Betrachtung  

Um den Verschiebeparameter 𝑧 zur Kompensation der tiefpassbedingten nichtlinearen 

Signalverzögerung zu ermitteln, muss die gemäß der Fehlermetrik definierte Differenz-

funktion 𝛤𝑎𝑏𝑠𝑜𝑙𝑢𝑡 (siehe Kapitel 3.3) aus dem gefilterten und dem ungefilterten Signal Null 

ergeben. Es gilt: 

 
∫ (𝜄𝑓0(𝜏;𝑚) − 𝜄𝑓1(𝜏 + 𝑧; 𝜈;𝑚))𝑑𝜏
𝜏2

0

= 0 
 

 

In der Berechnung treten drei unterschiedliche Fälle auf, die aufgrund der verwendeten 

Sprungfunktionen einzeln betrachtet werden müssen. In der Praxis werden in der Regel 

normierte Filterfrequenzen von 𝜈 > 1 verwendet, welche aufgrund der resultierenden Fil-

terkreisfrequenz von  𝜈 > 1 beim Filter erster Ordnung zu einer Verzögerung 𝑧 < 1 füh-

ren. Für diesen Fall gilt: 

 

 
         ∫ (

𝜏2

0

𝜄𝑓0(𝜏; 𝜈) − 𝜄𝑓1(𝜏 + 𝑧; 𝜈))𝑑𝜏 

   = ∫ (−𝜏 − 𝑧 −
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧)

𝜈
+
1

𝜈
)𝑑𝜏

0

−𝑧

 

        +∫ (−𝑧 −
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧)

𝜈
+
1

𝜈
)𝑑𝜏

1−𝑧

0

 

        +∫ (−𝑧 −
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧)

𝜈
+
1

𝜈
+ 𝑚𝜏 +𝑚𝑧 −𝑚 +𝑚

𝑒−�̃�(𝜏+𝑧−1)

𝜈
−
𝑚

𝜈
)𝑑𝜏

1

1−𝑧

 

        +∫ (−𝑧 −
𝑒−𝜈(𝜏+𝑧)

𝜈
+
1

𝜈
+ 𝑚𝑧 +𝑚

𝑒−�̃�(𝜏+𝑧−1)

𝜈
−
𝑚

𝜈
)𝑑𝜏

𝜏2

1

 

 

 

 

 

 



 Fehlerkompensation mittels zeitlicher Verschiebung 

43 

   =    (−
𝜏2

2
− 𝜏 ∙ 𝑧 +

𝑒−�̃�(𝜏+𝑧)

𝜈2
+
𝜏

𝜈
)|
−𝑧

0

 

        + (−𝜏 ∙ 𝑧 +
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧)

𝜈2
+
𝜏

𝜈
)|
0

1−𝑧

 

        + (
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧)

𝜈2
+
𝜏2

2
− 𝜏 −

𝑒−�̃�(𝜏+𝑧−1)

𝜈2
)|
1−𝑧

1

 

        + (
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧)

𝜈2
−
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧−1)

𝜈2
)|
1

𝜏2

 

   = −
𝑧2

2
+
𝑧

𝜈
−
1

𝜈2
+
𝑒−�̃�∙𝑧

𝜈2
+ 𝑧2 − 𝑧 −

𝑧

𝜈
+
1

𝜈
+
𝑒−�̃�

𝜈2
−
𝑒−�̃�∙𝑧

𝜈2
 

        −
𝑒−�̃�

𝜈2
−𝑚 ∙

𝑒−�̃�∙𝑧

𝜈2
+
𝑒−�̃�(𝑧+1)

𝜈2
+
𝑚

𝜈2
+
𝑚 ∙ 𝑧2

2
+
𝑧

𝜈
−
𝑚 ∙ 𝑧

𝜈
− 𝑧2                      

        +
𝑒−�̃�(𝑧+𝜏2)

𝜈2
−
𝑒−�̃�(𝑧+1)

𝜈2
−𝑚 ∙

𝑒−�̃�(𝑧+1+𝜏2)

𝜈2
+
𝑒−�̃�∙𝑧

𝜈2
+ 𝑧 − 𝑥 ∙ 𝑧       

        +
𝑥

𝜈
−
1

𝜈
+𝑚 ∙ 𝑧 ∙ 𝜏2 −𝑚 ∙ 𝑧 +

𝑚

𝜈
−
𝑚 ∙ 𝜏2
𝜈

                                          

   =
𝑒−�̃�𝑧 + 𝑒−�̃�(𝑧+𝜏2) − 0,5 ∙ 𝜈2 ∙ 𝑧2 − 𝜏2 ∙ 𝑧 ∙ 𝜈

2 + 𝑧 ∙ 𝜈 + 𝜏2 ∙ 𝜈 − 1

𝜈2
 

        +
𝑚 ∙ (−𝑒−�̃�𝑧 − 𝑒−�̃�(𝜏2+𝑧−1) + 0,5 ∙ 𝜈2 ∙ 𝑧2 + 𝜏2 ∙ 𝑧 ∙ 𝜈

2 − 𝑧 ∙ 𝜈 + 𝜈 − 𝜏2 ∙ 𝜈 + 1)

𝜈2
 

 

Um den arithmetischen, mittleren Fehler zu kompensieren muss dieser in Abhängigkeit 

der Verschiebung 𝑧 den Wert Null erreichen. Unter der Voraussetzung 𝜈 > 0 gilt für den 

Zähler: 

 

Diese Gleichung lässt sich analytisch nicht nach 𝑧 umstellen bzw. analytisch nicht lösen. 

Neben den vorgegebenen Werten von  𝑚 und 𝜈, muss die von diesen abhängige Anstiegs-

zeit des gefilterten Signals 𝜏2 numerisch ermittelt werden. Hierfür wurde ein MATLAB-

Skript geschrieben, das sowohl den Zeitpunkt 𝜏2 als auch die optimale Verschiebung 𝑧 

 0 = 𝑒−�̃�𝑧 + 𝑒−�̃�(𝑧+𝜏2) − 0,5 ∙ 𝜈2 ∙ 𝑧2 − 𝜏2 ∙ 𝑧 ∙ 𝜈
2 + 𝑧 ∙ 𝜈 + 𝜏2 ∙ 𝜈 − 1 

        +𝑚 ∙ (−𝑒−�̃�𝑧 − 𝑒−�̃�(𝜏2+𝑧−1) + 0,5 ∙ 𝜈2 ∙ 𝑧2 + 𝜏2 ∙ 𝑧 ∙ 𝜈
2 − 𝑧 ∙ 𝜈 + 𝜈 − 𝜏2 ∙ 𝜈 + 1) 
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ermittelt. Aus den ermittelten Werten wird die optimale Verschiebung in Abhängigkeit 

der normierten Filtergrenzfrequenz bei einem festgelegten Induktivitätsverhältnis 𝑘𝐿 be-

rechnet und in einer Grafik Abbildung 4-3 dargestellt. Das Programm weist eine ähnliche 

aber erweiterte Struktur wie in Kapitel 3.3 auf. 

 

Abbildung 4-2 Vereinfachte Programmstruktur des MATLAB-Skriptes zur Erstellung 

der Kennlinie der optimalen Verschiebung 

In Abbildung 4-3 ist das mit Hilfe numerischer Näherungen entstandene Diagramm zur 

Ermittlung der optimalen Verschiebezeit für die Kompensation der mittleren Gruppen-

laufzeit zu sehen. Dieses zeigt die von der normierten Filtergrenzfrequenz abhängigen 

notwendigen Verschiebungen. Um eine Zeitangabe zu erhalten, muss die abgelesene Ver-

schiebung zur Aufhebung der Normierung mit der Anstiegszeit des idealen Signals 𝑇𝑟 

multipliziert werden. In der Praxis ist diese Anstiegszeit jedoch nicht bekannt und kann 

nur schwer abgeschätzt werden, weshalb sich eine Kompensation nach der auf das Inter-

vall [0, 𝜏2] begrenzten Differenzfunktion als schwierig und ungenau ausweist. 
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Abbildung 4-3 Verlauf der normierten optimalen Verschiebung zur Kompensation der 

mittleren Gruppenlaufzeit in Abhängigkeit von 𝜈 bei 𝑘𝐿 = 100.000 

4.3 Theoretische Betrachtung für den vereinfachten Fall 

Analog zu den Berechnungen in Kapitel 3.4 sind die zuvor festgelegten Erweiterungen 

der Fehlermetrik nur mit Hilfe numerischer Verfahren lösbar. Um ein analytisch bere-

chenbares Ergebnis für eine Kompensation zu erzielen, werden die gleichen Annahmen 

für die Signalverläufe wie bei der vereinfachten Fehlerabschätzung getroffen (vergleiche 

Kapitel 3.4 und Abbildung 3-9).  

Um den mittleren Fehler zu reduzieren reicht es, ausschließlich die zu betrachtende Dif-

ferenzfläche zu berechnen und die Normierung auf das Integrationsintervall (vergleiche 

Formel (3-7)) wegzulassen, da der Nenner des arithmetischen Mittels null ergeben muss. 

 

Damit der mittlere Fehler nach der Verschiebung um z Null ergibt muss gelten: 

 ∫ (𝜄𝑓0(𝜏;𝑚∞) − 𝜄𝑓(𝜏 + 𝑧; 𝜈;𝑚∞))𝑑𝜏
∞

0
= 0          mit 𝑚∞ = 1  
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Da (𝑧 ≥ 0) gilt, ist für eine allgemeingültige Lösung eine Fallunterscheidung in folgende 

drei Fälle nötig: 

 

 

4.3.1 Berechnung für den Filter erster Ordnung 

Für die Differenzfunktion bei einem Filter erster Ordnung gilt unter den vereinfachten 

Annahmen: 

𝜄𝑓0(𝜏;𝑚∞) − 𝜄𝑓1(𝜏 + 𝑧; 𝜈;𝑚∞) 

= 𝜏 ∙ 𝜀(𝜏) − (𝜏 − 1) ∙ 𝜀(𝜏 − 1) − (𝜏 + 𝑧 +
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧)

𝜈
−
1

𝜈
) ∙ 𝜀(𝜏 + 𝑧) 

                      +((𝜏 + 𝑧 − 1) +
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧−1)

𝜈
−
1

𝜈
) ∙ 𝜀(𝜏 + 𝑧 − 1) 

 

Aufgrund der vier verschieden Sprungfunktionen muss eine Fallunterscheidung für un-

terschiedliche Verschiebungen z durchgeführt werden.  
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Fall 1 (𝒛 < 𝟏): 

 
∫ (
∞

0

𝜄𝑓0(𝜏;𝑚∞) − 𝜄𝑓1(𝜏 + 𝑧; 𝜈;𝑚∞))𝑑𝜏 

   = ∫ (−𝜏 − 𝑧 −
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧)

𝜈
+
1

𝜈
)𝑑𝜏

0

−𝑧

 

       +∫ (−𝑧 −
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧)

𝜈
+
1

𝜈
) 𝑑𝜏

1−𝑧

0

 

      +∫ (−
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧)

𝜈
+
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧−1)

𝜈
+ 𝜏 − 1)𝑑𝜏

1

1−𝑧

 

       +∫ (−
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧)

𝜈
+
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧−1)

𝜈
)𝑑𝜏

∞

1

 

   =    (−
𝜏2

2
− 𝜏 ∙ 𝑧 +

𝑒−�̃�(𝜏+𝑧)

𝜈2
+
𝜏

𝜈
)|
−𝑧

0

 

       + (−𝜏 ∙ 𝑧 +
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧)

𝜈2
+
𝜏

𝜈
)|
0

1−𝑧

 

       + (
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧)

𝜈2
+
𝜏2

2
− 𝜏 −

𝑒−�̃�(𝜏+𝑧−1)

𝜈2
)|
1−𝑧

1

 

      + (
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧)

𝜈2
−
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧−1)

𝜈2
)|
1

∞

 

   = −
𝑧2

2
+
𝑧

𝜈
−
1

𝜈2
+
𝑒−�̃�∙𝑧

𝜈2
+ 𝑧2 − 𝑧 −

𝑧

𝜈
+
1

𝜈
+
𝑒−�̃�

𝜈2
−
𝑒−�̃�∙𝑧

𝜈2
 

        −
𝑧2

2
+
𝑒−�̃�(𝑧+1)

𝜈2
−
𝑒−�̃�

𝜈2
−
𝑒−�̃�∙𝑧

𝜈2
+
1

𝜈2
+
𝑒−�̃�∙𝑧

𝜈2
−
𝑒−�̃�(𝑧+1)

𝜈2
 

   = −𝑧 +
1

𝜈
 

 

 

Da die Differenzfläche auf das gesamte Intervall betrachtet Null sein soll gilt: 

 
0 = −𝑧 +

1

𝜈
 

 

 

Für die Verschiebung 𝑧 gilt für (𝑧 < 1) 

 
𝑧 =

1

𝜈
=

1

2 ∙ 𝜋 ∙ 𝜈
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Fall 2 (𝒛 > 𝟏): 

 
∫ (
∞

0

𝑖𝑓0(𝜏;𝑚∞) − 𝑖𝑓1(𝜏 + 𝑧; 𝜈;𝑚∞))𝑑𝜏 

   = ∫ (−𝜏 − 𝑧 −
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧)

𝜈
+
1

𝜈
     ) 𝑑𝜏

1−𝑧

−𝑧

 

       +∫ (−
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧)

𝜈
− 1 +

𝑒−�̃�(𝜏+𝑧−1)

𝜈
)𝑑𝜏

0

1−𝑧

 

       +∫ (−
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧)

𝜈
− 1 +

𝑒−�̃�(𝜏+𝑧−1)

𝜈
+ 𝜏)𝑑𝜏

1

0

 

      +∫ (−
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧)

𝜈
+
𝑒−�̃�(𝜏+𝑧−1)

𝜈
)𝑑𝜏

∞

1

 

   = −𝑧 +
1

𝜈
 

 

 

Wie für den ersten Fall gilt für die Verschiebung bei 𝒛 > 𝟎: 

 
0 = −𝑧 +

1

𝜈
 

 

 

 
𝑧 =

1

𝜈
=

1

2 ∙ 𝜋 ∙ 𝜈
 

 

Fall 3 (𝒛 = 𝟏): 

 
∫ (
∞

0

𝑖𝑓0(𝜏;𝑚∞) − 𝑖𝑓1(𝜏 + 𝑧; 𝜈;𝑚∞))𝑑𝜏 

   = ∫ (−𝜏 − 𝑧 −
𝑒−�̃�(𝜏+1)

𝜈
+
1

𝜈
     ) 𝑑𝜏

0

−1

 

       +∫ (𝜏 −
𝑒−�̃�(𝜏+1)

𝜈
− 1 +

𝑒−𝜈∙̃𝜏

𝜈
)𝑑𝜏

1

0

 

       +∫ (−
𝑒−�̃�(𝜏+1)

𝜈
+
𝑒−𝜈∙̃𝜏

𝜈
)𝑑𝜏

∞

1

 

   = −1 +
1

𝜈
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Für den dritten Fall folgt: 

1 =
1

𝜈
=

1

2 ∙ 𝜋 ∙ 𝜈
= 𝑧 

 

Allgemein 

Als allgemeingültiges Ergebnis aller drei betrachteten Fälle gilt im normierten Bereich: 

𝑧 =
1

𝜈
 

 

Für den nicht normierten Bereich gilt mit den Formeln (3-2) und (3-5) für das Filter erster 

Ordnung: 

 
𝑧[𝑠] =

1

2 ∙ 𝜋 ∙ 𝜈
∙ 𝑇𝑟 =

1

2 ∙ 𝜋 ∙ 𝑓𝑔
 (4-5) 

 

 

Abbildung 4-4 Verlauf der normierten optimalen Verschiebung zur Kompensation der 

mittleren  Gruppenlaufzeit unter vereinfachten Annahmen 
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4.4 Zusammenfassung 

Eine Kompensation der mittleren Gruppenlaufzeit eines tiefpassbehafteten Messkanals 

durch eine zeitliche Verschiebung ist möglich. Dabei können verschiedene Ansätze zur 

Ermittlung der optimalen Verschiebezeit verwendet werden. Die einfachste Methode ist 

die Berechnung der Kompensationszeit unter stark vereinfachten Annahmen, wie einem 

unendlichen Betrachtungsintervall und einer unendlich großen Doppelpulsinduktivität. 

Hierbei ist die optimale Zeit der Verschiebung alleine von der Grenzfrequenz des Filters 

(𝑓𝑔) abhängig und kann somit leicht über die Herstellerangaben berechnet werden. Die 

Verschiebezeit beträgt unter den getroffenen Annahmen: 

 

 
𝑧[𝑠] =

1

2 ∙ 𝜋 ∙ 𝑓𝑔
 (4-6) 

 

In [21] wird die Verzögerungszeit, die durch einen Messfilter erster Ordnung bei einem 

trapezförmigen Impuls entsteht, mit folgendem Ausdruck angegeben: 

 

 
𝑡𝑣𝑒𝑟𝑧ö𝑔𝑒𝑟𝑢𝑛𝑔 ≈ 𝑇𝑇𝑃1 =

1

2 ∙ 𝜋 ∙ 𝑓𝑔
 (4-7) 

 

Die Abschätzung aus Formel (4-7) bestätigt die unter vereinfachten Bedingungen berech-

nete Verschiebungszeit. 

Eine weitere Alternative ist die Berechnung der Verschiebungszeit unter der Annahme 

eines zusätzlich definierten Induktivitätsverhältnisses 𝑘𝐿 zwischen der Kommutierungs-

induktivität und der Doppelpulsinduktivität. Diese ist für ein festgelegtes 𝑘𝐿 beispielhaft 

in Abbildung 4-3 zu sehen. Die Berechnung dieses Wertes ist nur mit Hilfe numerischer 

Verfahren möglich, weshalb der einfachere Weg ohne Berücksichtigung der Induktivitä-

ten über Formel (4-6) vorzuziehen ist. 

Weitere Ansätze für die Ermittlung einer Zeit zur Kompensation, wie die sogenannte 

Kreuzkorrelation, sind aufgrund der Signalform nicht möglich. 
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5 Simulation der Verlustleistungsmessung 

Die bisherigen Betrachtungen beschäftigen sich jeweils mit dem Fehler des Stromes, der 

durch die Filtercharakteristik des realen Sensors entsteht. Für die Analyse der Schaltver-

luste ist jedoch die Leistung bzw. die Energie der entscheidende Parameter. Diese setzt 

sich aus dem Source-Strom und der Drain-Source-Spannung zusammen. Mit Hilfe einer 

Simulation soll untersucht werden, ob die Fehlerabschätzungen für den Messfehler des 

Stromes auch für eine Aussage in der späteren Leistungsmessung geeignet sind.  

5.1 Grundüberlegungen 

Für die Simulation wird ein idealer Strom- und Spannungsverlauf erzeugt (siehe Abbil-

dung 5-2). Der Spannungsverlauf wird ohne Verfälschung eines Tiefpasses in der Leis-

tungsberechnung verwendet, wobei der Stromverlauf im Original und mit einem 

Tiefpassfilter erster Ordnung betrachtet wird. Zusätzlich zur diesen beiden Stromsignalen 

soll ein zeitlich nach vorne verschobener Verlauf erzeugt werden, um den Einfluss der 

Signalverschiebung zur Kompensation der mittleren Gruppenlaufzeit (Kapitel 4) auf die 

Schaltenergie zu untersuchen. Aus den vorhanden drei Leistungskurven wird im An-

schluss die ideale Schaltenergie (𝐸𝑖𝑑𝑒𝑎𝑙), die durch den Tiefpassfilter verfälschte Energie 

(𝐸𝑇𝑃1) und die korrigierte Schaltenergie (𝐸𝑘𝑜𝑟𝑟) durch Integration der Fläche berechnet.  

Durch den Vergleich der idealen mit den beiden anderen Energien lässt sich eine Aussage 

über den Einfluss des Tiefpassfilters im Stromkanal auf das Resultat der Schaltenergie 

während des Doppelpulstests treffen. Weil die Verlustenergie auch von der Spannungs-

form abhängt, müssen im Folgenden sowohl der Ein- als auch der Ausschaltvorgang be-

trachtet werden. Bei beiden Vorgängen verhalten sich die Strom- und Spannungsverläufe 

aufgrund des Schaltverhaltens eines Halbleiters entgegengesetzt. 

Um unterschiedliche Auslegungen von Schaltzellen im Doppelpulstest zu untersuchen, 

werden zwei unterschiedliche Induktivitätsverhältnisse (𝑘𝐿), zwei Anstiegs- und Abfall-

zeiten (𝑇𝑟/𝑇𝑓) und zwei Sensorgrenzfrequenzen (𝑓𝑐) als Parameter ausgewählt. Die Sen-

sorgrenzfrequenzen orientieren sich zum einen an einem Messshunt (𝑓𝑔 = 2 𝐺ℎ𝑧) und 

zum anderen an einem induktiven Sensor (𝑓𝑔 = 50 𝑀ℎ𝑧). Die Anstiegs- und Abfallzeiten 

bestehen aus einer sehr schnellen (𝑇𝑟 = 1 𝑛𝑠) und einer relativ langsamen Rampe 

(𝑇𝑟 =  100 𝑛𝑠). Zur Untersuchung unterschiedlicher Schaltzellen werden Induktivitäts-

verhältnisse von 𝑘𝐿 = 100 und 𝑘𝐿 = 100.000 betrachtet. Die Amplituden des Strom- 
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und Spannungsverlaufes spielen keine direkte Rolle, da sie in der Simulation frei gewählt 

werden können und lediglich eine Skalierung darstellen. 

Folgende Parameter werden in der Simulation verwendet: 

𝑓𝑔 = 50 𝑀𝐻𝑧 / 2 𝐺𝐻𝑧 

𝑇𝑟 = 𝑇𝑓 = 100 𝑛𝑠 / 1 𝑛𝑠 

𝑘𝐿 = 100 / 100000 

5.2 Aufbau 

Die Durchführung der Simulation erfolgt mittels der Simulationssoftware „SIMPLO-

RER“. In Abbildung 5-1 ist der Aufbau der Simulation zu sehen, der im Folgenden ver-

wendet wird. 

 

Abbildung 5-1 Schaltplan der Simulation 

Um den Stromverlauf für den idealen Fall des Doppelpulstests in der Simulation zu er-

zeugen, wird eine steuerbare Spannungsquelle (𝑈1) mit Hilfe einer X-Y Tabelle (siehe 

Tabelle 5-1) angesteuert. Die Spannungsquelle erzeugt in dem angeschlossenen Lastwi-

derstand (𝑅1 =  1 𝛺) einen zur Spannung proportionalen Strom der durch das ideale Am-

peremeter (𝐴) gemessen wird. Für die Simulation des Einschaltvorgangs wird die Span-

nungsquelle auf 𝑈1 =  0 𝑉 initialisiert. Der Schaltzeitpunkt beginnt nach Ende der An-

stiegszeit (𝑇𝑟= rise time), weshalb die Spannung bei 𝑡 = 𝑇𝑟 Null betragen und bei der 

doppelten Anstiegszeit (𝑡 =  2 ∙  𝑇𝑟) den Wert Eins erreichen soll. Auf den Anstieg wäh-

rend des Schaltvorgangs folgt ein weiterer flacherer Anstieg in Abhängigkeit der Kom-

mutierungsinduktivität (𝐿𝑘) und der Doppelpulsinduktivität (𝐿𝐷𝑃𝑇).  
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Der Spannungsverlauf wird auf die gleiche Weise erzeugt, wobei hier nicht der Strom 

durch die Last, sondern die Spannung über dem Lastwiderstand mit einem idealen Volt-

meter gemessen wird. Die Initialisierung der Steuerspannung erfolgt mit dem Wert „1“, 

und wird mit dem Beginn des Schaltvorgangs bei 𝑡 = 𝑇𝑟 innerhalb der Anstiegszeit linear 

auf den Wert Null gebracht.  

Beim Ausschaltvorgang wird die Spannungsquelle auf den Startwert 𝑈1 = 1 𝑉 initiali-

siert. Wie auch beim Einschaltvorgang beginnt der Schaltvorgang nach Ende der Ram-

pendauer (𝑇𝑓= fall time). Der wichtigste Unterschied ist der Wegfall des Induktivitätsver-

hältnisses, da der Strom während des Ausschaltvorgangs den Wert Null erreicht und an-

schließend kein Stromfluss mehr vorhanden ist. 

Nachfolgend sind die beiden X-Y Tabellen zur Ansteuerung der Spannungsquellen für 

den Ein- und Ausschaltvorgang zu sehen: 

Tabelle 5-1: X-Y Tabellen für den Einschaltvorgang 

X-Y Tabelle für den Stromverlauf  X-Y Tabelle für den Spannungsverlauf 

X-Werte Y-Werte  X-Werte Y-Werte 

0 0  0 1 

𝑇𝑟 0  𝑇𝑟 1 

2 ∙ 𝑇𝑟 1  2 ∙ 𝑇𝑟 0 

𝑇𝑟 ∙ (2 +
𝐿𝑘 + 𝐿𝐷𝑃𝑇

𝐿𝑘
) 2 

 
10 ∙ 𝑇𝑟 0 

 

Tabelle 5-2: X-Y Tabellen für den Ausschaltvorgang 

X-Y Tabelle für den Stromverlauf  X-Y Tabelle für den Spannungsverlauf 

X-Werte Y-Werte  X-Werte Y-Werte 

0 1  0 0 

𝑇𝑓 1  𝑇𝑓 0 

2 ∙ 𝑇𝑓 0  2 ∙ 𝑇𝑓 1 

10 ∙ 𝑇𝑓 0  10 ∙ 𝑇𝑓 1 

 

Die aus den Tabellen resultierenden Strom- und Spannungsverläufe für den Einschaltvor-

gang sind in Abbildung 5-2 exemplarisch zu sehen. 
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Nach der Bereitstellung der idealen Signale wird das Stromsignal mit Hilfe eines Tief-

passes erster Ordnung gefiltert (𝐼𝑇𝑃1). Der Zähler des Tiefpasses weist dabei die nullte 

Ordnung auf (𝐵0), und der Nenner hat zwei Koeffizienten, weshalb dort die erste Ord-

nung herrscht (𝐴0; 𝐴1). Für die Koeffizienten gilt: 

 

𝐴0 = 1 

𝐴1 =
1

𝜔𝑐
=

1

2 ∙ 𝜋 ∙ 𝑓𝑔
 

𝐵0 = 1 

Für die spätere Ermittlung der Energien wird mithilfe von Multiplikations-Blöcken die 

Leistung im Schaltvorgang berechnet. Hierzu werden jeweils der Strom und die Span-

nung multipliziert. Neben dem idealen Strom werden sowohl der gefilterte als auch ein 

zeitlich verschobener Strom verwendet, um die ideale, die durch den Filter verfälschte 

und die durch zeitliche Verschiebung kompensierte Energie zu ermitteln. 

Um eine zeitliche Verschiebung des gemessenen Stromsignals auf einen früheren Zeit-

punkt in der Simulation zu ermöglichen, werden sowohl der ungefilterte und der gefilterte 

Stromverlauf als auch der ideale Spannungsverlauf zeitlich um die nach Formel (4-5) 

errechnete Zeitdauer mit einem Delay verzögert. Somit kann der zeitlich verschobene 

Stromverlauf direkt nach dem Tiefpassfilter (G(s)) abgegriffen werden. 

In der praktischen Anwendung ermöglicht die Digitaltechnik eine Verschiebung des auf-

genommenen Stromverlaufes in beide Richtungen.  

Folgende Leistungen bzw. aus ihnen resultierende Energien werden im Anschluss vergli-

chen: 

𝑃𝑖𝑑𝑒𝑎𝑙  stellt die ideale Leistung der beiden nicht verfälschten Signalverläufe dar. Die Be-

rechnung erfolgt aus der Multiplikation der beiden ungefilterten und  (idealen) Verläufe.  

𝑃𝑇𝑃1 ist die Leistung, welche durch die Tiefpassfilterung des Stromsignals mit Hilfe eines 

Tiefpasses erster Ordnung entsteht.  

𝑃𝑘𝑜𝑚𝑝 stellt die durch Kompensation der mittleren Gruppenlaufzeit veränderte Leistung 

dar, die sich aus dem zeitlich verschobenen gefilterten Strom und der idealen Spannung 

ergibt. 
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5.3 Simulationsergebnisse 

Zur Auswertung der Simulationsergebnisse werden zunächst die unterschiedlichen 

Schaltenergien der zu betrachtenden Fälle aus deren Leistungsverläufen ermittelt. Be-

rechnet werden die ideale Schaltenergie ohne Verfälschungen (𝐸𝑖𝑑𝑒𝑎𝑙), die durch die Tief-

passfilterung erster Ordnung des Stromes veränderte Schaltenergie (𝐸𝑇𝑃1) und die durch 

zeitliche Verschiebung kompensierte Energie (𝐸𝑇𝑃1). In Abbildung 5-2 sind beispielhaft 

die Verläufe der Simulation für den ersten betrachteten Fall (n=1) zu sehen. 

Tabelle 5-3: Schaltenergien der simulierten Fälle im Einschaltmoment  

n 𝑻𝒓 [𝒏𝒔]  𝒇𝒈 [𝑴𝑯𝒛] 𝝂 𝒍𝒌 𝑬𝒊𝒅𝒆𝒂𝒍 [𝒏𝑾𝒔] 𝑬𝑻𝑷𝟏 [𝒏𝑾𝒔] 𝑬𝒌𝒐𝒓𝒓 [𝒏𝑾𝒔] 

1 100 50 5 100 16,667 15,174 16,718 

2 100 50 5 
100.00

0 
16,667 15,164 16,718 

3 100 2.000 200 100 16,667 16,628 16,667 

4 100 2.000 200 
100.00

0 
16,667 16,628 16,667 

5 1 50 
0,0

5 
100 0,167 0,012 1,191 

6 1 50 
0,0

5 

100.00

0 
0,167 0,012 1,183 

7 1 2.000 2 100 0,167 0,133 0,170 

8 1 2.000 2 
100.00

0 
0,167 0,133 0,170 

 

Tabelle 5-4: Schaltenergien der simulierten Fälle im Ausschaltmoment 

n 𝑻𝒇 [𝒏𝒔]  𝒇𝒈 [𝑴𝑯𝒛] 𝝂 𝑬𝒊𝒅𝒆𝒂𝒍 [𝒏𝑾𝒔] 𝑬𝑻𝑷𝟏 [𝒏𝑾𝒔] 𝑬𝒌𝒐𝒓𝒓 [𝒏𝑾𝒔] 

9 100 50 5 16,667 18,356 16,714 

10 100 2.000 200 16,667 16,706 16,667 

11 1 50 0,05 0,167 3,195 1,179 

12 1 2.000 2 0,167 0,212 0,169 

 



 Simulation der Verlustleistungsmessung 

56 

 

Abbildung 5-2 Simulierte Strom-, Spannungs- und Leistungsverläufe für 𝑇𝑟 = 100 𝑛𝑠, 

𝑓𝑔 = 50 𝑀𝐻𝑧 und 𝑘𝐿 =  100 im Einschaltmoment 
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In Tabelle 5-3 und Tabelle 5-4 sind die durch die Simulation ermittelten Schaltenergien 

im Einschalt- und Ausschaltmoment für verschiedene Fälle zu sehen. Beim Einschaltmo-

ment (Tabelle 5-3) ist zu erkennen, dass der Einfluss des Verhältnisses der Induktivitäten 

für die angenommen Werte (𝑘𝐿 = 100 und 𝑘𝐿 = 100.000) zu vernachlässigen ist, da sich 

keine signifikanten Abweichungen zwischen beiden zeigen.  

In Tabelle 5-5 und Tabelle 5-6 sind die prozentual auf die ideale Energie bezogenen Ver-

lustenergien zu sehen. Der Vergleich der beiden Tabellen zeigt, dass die durch den Tief-

pass verfälschten Werte für den Einschaltmoment kleinere und im Ausschaltmoment grö-

ßere Energien als beim idealen Fall aufweisen. Dies ist durch die zusätzlich zur Strom-

funktion wirkende Spannungsfunktion begründet. Während des Einschaltvorgangs be-

grenzt die auf Null abfallende Spannungsrampe den Verlauf der gemessenen Leistung. 

Durch die tiefpassbedingte Verzögerung und Signalaufweitung im Stromkanal wird daher 

die Augenblicksleistung bereits zu null noch bevor der Maximalwert der Stromrampe 

erreicht ist. Die durch den Spannungsverlauf abgeschnittene Energie fehlt im Vergleich 

zum idealen Verlauf. Im Ausschaltvorgang wird dagegen der Stromverlauf in der Leis-

tungsberechnung überbewertet, da die Spannungsfunktion noch nach dem Ausschaltvor-

gang auf ihrem Amplitudenwert verharrt und somit eine zu hohe Energie errechnet wird. 

Die durch zeitliche Kompensation korrigierte Energie weist in beiden Fällen einen leicht 

höheren Wert im Vergleich zum idealen auf. Ein Vorteil der geringfügig zu hohen korri-

gierten Schaltenergie, besteht darin, dass es bei einer Schaltungsauslegung im realen Be-

trieb nicht zu einer Überbeanspruchung der verwendeten Halbleiterschalter kommt. Ist 

die gemessene Schaltenergie zu gering, kann in der späteren Anwendung eine Überhit-

zung des Bauteils durch falsche Auslegung auftreten und einen Defekt hervorrufen.  

Des Weiteren ist zu erkennen, dass die Kompensation der mittleren Gruppenlaufzeit für 

die meisten Fälle einen positiven Effekt hat und den tiefpassbedingten Fehler reduziert. 

Die einzige Ausnahme bilden sehr niedrige normierte Filtergrenzfrequenzen, die vermie-

den werden sollten. Hierbei wird das Messsignal des Stromes durch die zu langsame Tief-

passcharakteristik des Stromsensors im Zeitbereich stark auseinandergezogen, weshalb 

der gemessene Stromanstieg bzw. Abfall nur sehr langsam den eigentlichen Endwert er-

reicht. Die meisten Messsysteme bei Doppelpulstests weisen 𝜈 ≥ 2 auf, da die Mess-

sensoren sonst deutlich zu langsam für das zu messende Signal sind. Abgesehen von die-

ser nicht praxisnahen Annahme in den Fällen mit einer zu kleinen Bandbreite des 

Stromsensors (𝑛 = 5/6) ist eine deutliche Verbesserung zu erkennen.  
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Tabelle 5-5: Prozentuale Energien bezogen auf die ideale Energie im Einschaltvorgang 

n 𝝂 𝒍𝒌 
𝑬𝑻𝑷𝟏
𝑬𝒊𝒅𝒆𝒂𝒍

 [%] 
𝑬𝒌𝒐𝒓𝒓
𝑬𝒊𝒅𝒆𝒂𝒍

 [%] 

1 5 100 91,05 100,31 

2 5 100.000 90,99 100,31 

3 200 100 99,77 100,01 

4 200 100.000 99,77 100,01 

5 0,05 100 7,39 714,68 

6 0,05 100.000 7,39 709,60 

7 2 100 79,63 102,02 

8 2 100.000 79,63 102,02 

 

Tabelle 5-6: Prozentuale Energien bezogen auf die ideale Energie im Ausschaltvorgang 

n 𝝂 
𝑬𝑻𝑷𝟏
𝑬𝒊𝒅𝒆𝒂𝒍

 [%] 
𝑬𝒌𝒐𝒓𝒓
𝑬𝒊𝒅𝒆𝒂𝒍

 [%] 

9 5 110,14 100,29 

10 200 100,29 100,00 

11 0,05 1917,14 707,63 

12 2 127,37 101,75 

 

Tabelle 5-7 und Tabelle 5-8 zeigen die prozentualen Abweichungen der mittels des Mess-

filters verfälschten Energien von der eigentlichen idealen Energie. Diese wird mit der 

Fehlermetrik aus Kapitel 2.4 und den in Kapitel 3 erarbeiteten Fehlerabschätzungen ver-

glichen. Die Fehlerabschätzungen beziehen sich auf den reinen Stromfehler (keine Ener-

gie), weshalb diese lediglich für die Abschätzung des Leistungsfehlers verwendet werden 

können. Vergleicht man den relativen Fehler der Energie des tiefpassgefilterten Signals 

mit den drei Fehlerabschätzungen zeigt sich, dass die einfache Fehlermetrik (𝛤𝑠(1)) nicht 

nur den Fehler des Stromes, sondern auch die Abweichungen in der Leistungs- und Ener-

gieberechnung am genauesten abschätzt. Die Ausnahme bildet der Fall einer sehr kleinen 

normierten Filterkonstante im Ausschaltmoment. Dies ist auf die Annahmen bei der Er-

stellung der Fehlermetrik zurückzuführen, sowie auf die Tatsache, dass in der Tabelle 

Stromfehler mit Leistungsfehlern verglichen werden. Die auf das unendliche Intervall er-

weiterte Fehlerabschätzung mit vielen Vereinfachungen (𝛤∞(1)) liegt bei größeren nor-

mierten Filtergrenzfrequenzen geringfügig näher an der der originalen Leistung als die 
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Fehlermetrik 𝛤𝑠(1), jedoch gibt es bei kleinen 𝜈 große Abweichungen im Einschaltmo-

ment. Diese sind wie bei der Fehlermetrik aus Kapitel 2.4 (𝛤𝑠(1)) damit zu begründen, 

dass es sich bei der Auswertung um einen Vergleich von Fehlerabschätzungen für den 

Strom mit einem Energiefehler, welcher zusätzlich von einem Spannungsverlauf abhän-

gig ist, handelt. 

Die durch numerische Verfahren erstellte Fehlermetrik 𝛤3(1) ist nur beim Einschaltvor-

gang nutzbar, da beim Ausschaltvorgang nach dem eigentlichen Schaltvorgang keine 

weitere Stromveränderung angenommen werden kann. In der Tabelle des Einschaltvor-

gangs ist zu erkennen, dass die anderen beiden Fehlerabschätzungen des Stromes 

(𝛤𝑠(1) und 𝛤∞(1)) näher an der Abweichung der Leistung sind als die aufwändigere Feh-

lerabschätzung 𝛤3(1). 

Tabelle 5-7: Prozentualer Fehler der Energie im Vergleich zu den Fehlerabschätzungen 

für den Fehler des Stromes beim Einschaltvorgang 

n 𝝂 𝒍𝒌 
𝜞𝑻𝑷𝟏 [%] 

(Energie) 

|𝜞𝒔(𝟏) [%]| 

(Strom) 

|𝜞∞(𝟏) [%]| 

(Strom) 

|𝜞𝟑(𝟏) [%]| 

(Strom) 

1 5 100 -8,95 6,16 6,37 5,7 

2 5 100.000 -9,01 6,16 6,37 4,9 

3 200 100 -0,23 0,16 0,16 0,16 

4 200 100.000 -0,23 0,16 0,16 0,16 

5 0,05 100 -92,6 90,3 636,6 66,0 

6 0,05 100.000 -92,6 90,3 636,6 23,4 

7 2 100 -20,37 14,65 15,92 12,3 

8 2 100.000 -20,37 14,65 15,92 9,12 
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Tabelle 5-8: Prozentualer Fehler der Energie im Vergleich zu den Fehlerabschätzungen 

für den Fehler des Stromes beim Ausschaltvorgang 

n 𝝂 
𝜞𝑻𝑷𝟏 [%] 

(Energie) 

|𝜞𝒔(𝟏) [%]| 

(Strom) 

|𝜞∞(𝟏) [%]| 

(Strom) 

9 5 +10,14 6,16 6,37 

10 200 +0,29 0,16 0,16 

11 0,05 +1817,14 90,3 636,6 

12 2 +27,37 14,65 15,92 

 

5.4 Fazit 

Die Simulation der Schaltenergie von Halbleiterschaltern mittels idealer Strom- und 

Spannungskennlinien zeigt die Wirksamkeit der beschriebenen Kompensationsverfahren 

im Doppelpulstest. Hierbei ist jedoch zu beachten, dass die auf die Anstiegs- bzw. Ab-

fallzeit normierte Filtergrenzfrequenz nicht zu klein wird, da aus der sonst auftretenden 

starken Verzerrung des Stromsignals eine deutlich zu große Schaltenergie resultieren 

kann. Werden zu viele Signalanteile durch den Tiefpass abgeschnitten, ist auch eine Re-

konstruktion des tatsächlichen Signals nicht mehr möglich. Folglich sollte der verwendete 

Stromsensor möglichst alle Signalanteile übertragen. 

Im Vergleich zur deutlich aufwändigeren Kompensation der Übertragungsfunktion des 

Messfilters ist eine einfache Verschiebung des Stromsignals eine einfache und trotzdem 

effektive Möglichkeit, den durch das Tiefpassverhalten verursachten Messfehler (wei-

testgehend) zu kompensieren. Des Weiteren wird durch diese Kompensation verhindert, 

dass zu geringe Schaltverluste angenommen werden, da die kompensierten Schaltverluste 

geringfügig über den tatsächlichen liegen. Somit werden die Schaltungen nicht durch eine 

Unterschätzung der Schaltverluste falsch dimensioniert bzw. die Kühlleistung wird nicht 

unterdimensioniert, was zum thermischen Versagen des Halbleiters führen könnte.  
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Die Simulation zeigt, dass eine Abschätzung des durch einen realen Messensor verursa-

chen Stromfehler einen Anhaltspunkt für den in der Leistungsmessung verursachten Feh-

ler liefern kann. In der Anwendung eignen sich sowohl Fehlermetrik 𝛤𝑠(1) (Kapitel 2.4) 

als auch die in dieser Arbeit aufgestellte Fehlerabschätzung 𝛤∞(1) (Kapitel 3.4). Für die 

normierte Filtergrenzfrequenz sollte hierbei gelten: 

𝜈 = 𝑇𝑟 ∙ 𝑓𝑔 ≥ 2 bzw. 𝜈 = 𝑇𝑓 ∙ 𝑓𝑔 ≥ 2 

6 Zusammenfassung 

Im Rahmen dieser Masterarbeit sind verschiedene Fehlerabschätzungen zur Beschrei-

bung des durch das unvermeidliche Tiefpassverhalten von Stromsensoren entstehenden 

Fehlers im Doppelpulstest erarbeitet worden. Anschließend wurde ein Verfahren zur 

Kompensation der durch den nichtlinearen Phasengang des Messfilters verursachten 

nichtlinearen Gruppenlaufzeit untersucht. Zum Schluss wurden die gewonnenen Erkennt-

nisse in einer Simulation validiert. 

Die Fehler des tiefpassgefilterten Signals im Einschaltmoment lassen sich neben der vor-

gefunden Anstiegszeit und der Sensorgrenzfrequenz zusätzlich mit dem Einfluss der 

Kommutierungsinduktivität (𝐿𝑘) und der Doppelpulsinduktivität (𝐿𝐷𝑃𝑇) darstellen. Mit 

weniger Aufwand verbunden ist die vereinfachte Abschätzung 𝛤∞(1), die sowohl im Ein-

schalt- als auch im Ausschaltmoment genutzt werden kann. Die anschließend durchge-

führte Simulation zeigt, dass der durch den Stromsensor entstehende Fehler auch in der 

späteren Leistungsbetrachtung als Anhaltspunkt verwendet werden kann. 

Zur Kompensation der mittleren Gruppenlaufzeit sind zwei unterschiedliche Möglichkei-

ten zur Ermittlung des erforderlichen Verschiebeparameters untersucht worden. Wie auch 

bei der Fehlerabschätzung, wurde eine aufwändigere Variante für den Einschaltmoment 

aufgestellt, welche die Kommutierungs- und Doppelpulsinduktivität berücksichtigt. Mit-

hilfe einiger Vereinfachungen ist es möglich, einen lediglich von der oberen Grenzfre-

quenz des Messfilters abhängigen Verschiebeparameter für den Ein- und Ausschaltvor-

gang zu berechnen. Durch die abschließende Simulation konnte die Wirksamkeit der 

Kompensation der mittleren Gruppenlaufzeit in der Leistungsberechnung im Doppelpuls-

test gezeigt werden. 
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7 Ausblick 

Zur Validierung der Ergebnisse sollten zusätzlich zur in der Arbeit durchgeführten Simu-

lation praktische Untersuchungen und Versuche unternommen werden. Hierzu kann im 

Doppelpulstest eine Schaltzelle mit einer längeren Anstiegszeit von einigen hundert Na-

nosekunden verwendet werden. Um den Einfluss des unvermeidlichen Tiefpassverhaltens 

der Stromsensoren zu zeigen sollte eine Schaltzelle aufgebaut werden, die bei gleicher 

Kommutierungsinduktivität durch zwei Stromsensoren mit unterschiedlicher oberer 

Grenzfrequenz bestückt sein sollte. Liegen die beiden Grenzfrequenzen sehr weit ausei-

nander, kann vereinfacht angenommen werden, dass das Signal des Sensors mit der hö-

heren Grenzfrequenz dem idealen Verlauf entspricht. Nachfolgend kann eine Validierung 

der teilweisen Kompensation der nichtlinearen Gruppenlaufzeit durchgeführt werden. 

Zusätzlich zur Validierung können die für die Stromsensoren entwickelten Fehlerabschät-

zungen sowie die Methode zur Kompensation der tiefpassbedingten Signalverzögerung 

auch auf die im Doppelpulstest genauso wichtige Spannungsmessung (aufbauend 

auf [22]) überführt und angewendet werden.  
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