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Kurzfassung

Die vorliegende Arbeit stellt einen ausfiihrlichen Beitrag zum Kurzschlussverhal-
ten von hochsperrenden IGBTs und Dioden dar. Dieses ist essentiell, um eine sehr
hohe Sicherheit von Schaltanlagen bei Umrichtern fiir den Energietransport oder
andere sehr wichtige Anlagen zu gewdhrleisten.

Zum Beginn wird auf mehreren Seiten ein Uberblick iiber die aktuellen Publika-
tionen und damit ein erster Einblick in das Schaltverhalten und die Fehlertypen
des Kurzschlusses gegeben. Im weiteren Verlauf wird im Detail das Schaltver-
halten vom IGBT sowie der Diode beschrieben. Mittels eines ausfiihrlichen SOA
(sicherer Arbeitsbereich)-Diagramms fiir den IGBT und die Diode werden die
Grenzen im Einzelnen erkldrt. Das Kurzschlussverhalten von hochsperrenden
IGBTs und Dioden selbst wird mittels einer Umrichtertopologie fiir die verschie-
denen Kurzschlusstypen aufgezeigt. Durch das Auftreten der hohen Strome, der
Spannungen und der Verlustleistung beim Kurzschluss und durch die Gefahr ei-
ner Totalzerstorung der Anlage beim Kurzschlussereignis ist es umso wichtiger,
eine Ansteuerung zu haben, die den Halbleiter kurzschlussfest macht. Hierbei
werden bekannte sowie neuartige Kurzschlusstypen beschrieben. Experimentelle
Untersuchungen von Kurzschliissen mit hochsperrenden Bauelementen zeigen
das Verhalten sowie die Grenzen auf. Simulationen sollen hingegen den aktuel-
len Stand der theoretischen Analyse sowie die mogliche Grenze des Standhaltens
im Inneren des Halbleiters widerspiegeln. Dieses wird ausfiihrlich mit zwei ver-
schiedenen Methoden beschrieben. Um die Sicherheit des Bauteils zu erhohen,
zeigt die Arbeit aufSerdem anhand mehrerer prinzipieller Aufbauten von Schutz-
beschaltungen, wie die Grenzen des Standhaltens vergrofiert werden konnen.



Abstract

The paper presented is a detailed contribution to the short-circuit behavior of
high-blocking IGBTs and diodes. This is essential to ensure a very high degree of
safety for switchgears in converters regarding the energy transport or for other
very important installations.

At the beginning, a summary of the current publications is given on several
pages and thus a first insight into the switching behavior and the types of error of
the short circuit. In addition, the switching behavior of the IGBT and the diode is
described in detail. By means of a detailed SOA (Safe Operating Area) diagram for
the IGBT and the diode the boundaries are explained in depth. The short-circuit
behavior of high-blocking IGBTs and diodes is shown by use of a converter topo-
logy for the different types of short circuit. By the appearance of high currents,
voltages and the power loss in case of a short circuit and through the risk of a total
destruction of the installation in the event of a short circuit it is even more im-
portant to have a control that makes the semi-conductor short-circuit-proof. Thus,
established and also new types of short circuits will be described. Experimental
investigations regarding short circuits with high-blocking components show the
behavior and also the boundaries. By contrast, simulations are expected to reflect
the current status of the theoretical analysis as well as the possible boundary of
ruggedness inside the semi-conductor. Two different methods will be used to de-
scribe this in detail. To improve the safety of the component the paper also shows
by means of several basic constructions of protective circuits how the boundaries
of ruggedness can be enlarged.
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KAPITEL 1. EINLEITUNG

1 Einleitung

Der Markt fiir Leistungselektronik ist ein stark wachsender Bereich. Dieses ist
besonders durch den zunehmenden Bedarf an Energie beim Verbraucher zu er-
klaren. Durch den Bau von weiteren Energieerzeugern, wie zum Beispiel Wind-
kraftanlagen, Kernfusionsreaktor, das Photovoltaik-Anlagenprojekt Desertec oder
auch schadstoffarme fossile Kraftwerke, soll der Energiebedarf in Zukunft gedeckt
werden. Diese Kraftwerke werden meistens an verbraucherfernen Orten errich-
tet. Zum Beispiel werden die meisten neuen Windkraftanlagen in Deutschland
zukiinftig offshore in der Nordsee oder in der Ostsee gebaut und der Schwer-
punkt der Energieverbraucher befindet sich aktuell in Stiddeutschland und in der
Region Nordrhein-Westfalen. Diese Ubertragung wird in naher Zukunft mithil-
fe der Hochspannungsgleichspannung stattfinden. Die Umformung der elektri-
schen Energie erfolgt mittels Leistungshalbleiter.

Die Abbildung (1.1) gibt einen Uberblick iiber die aktuellen Leistungshalbleiter.
Diesen kann man in mehrere Bereiche unterteilen. Silizium-Karbid-Halbleiter be-
tinden sich fiir hohe Leistungen noch in der Entwicklung. Allerdings wird diesen
ein hohes Potenzial fiir die Umsetzung hervorgesagt. Dieses Material konnte Si-
liziumbauteile fiir hohe Leistungen aus dem Markt verdrangen. Siliziumbauteile
kann man weiterhin in 3 Gruppen gliedern. Dioden sind passive Bauelemen-
te und damit nicht steuerbar. Bei der Schottky-Diode handelt es sich um ein
unipolares Bauelement. Hier existiert nur eine Art der Dotierungsschicht in der
Halbleiterstruktur in Flussrichtung und dadurch kommt es nur zum unipolaren
Ladungstragertransport. Bei den bipolaren Bauelementen tragen die Locher und
Elektronen gemeinsam den Strom. Aufler bei der Schottky-Diode ist auch noch
der MOSFET ein unipolares Bauelement. Dieser gehort zur Gruppe der Transis-
toren und ist im Gegensatz zu den Dioden steuerbar.

Thyristoren stellen die dritte Gruppe dar. Hierbei handelt es sich um einschaltbare
Bauelemente, die nur bedingt gesteuert wieder ausgeschaltet werden konnen. Die
Thyristoren haben einen wesentlichen Vorteil. Im leitenden Zustand besitzen sie
einen kleinen Bahnwiderstand und erzeugen damit weniger Verluste. Der IGBT
hingegen ist eine Kombination aus Bipolartransistor und Mosfet. Dieses Bauteil
kann verlustarm ein- und ausschalten wie der Mosfet und im leitenden Zustand
kommen die guten Durchlasseigenschaften des bipolaren Transistors zum Tra-
gen. Fiir hohe Leistungen sind aktuell nur IGCTs und IGBTs verfiigbar und diese
werden in der HVDC-Ubertragung oder bei elektrischen Ziigen eingesetzt. Die
Schaltverluste von Thyristoren und damit den IGCTs sind um ein Vielfaches ho-
her als bei IGBTs und benétigen meistens ein Ausschaltentlastungsnetzwerk. Um
Thyristoren abzuschalten, muss der Laststrom unterhalb des Haltestroms gere-
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gelt werden. Dieser liegt meistens bei 30% des Laststroms und macht dadurch
das Abschalten von hohen Stromen kompliziert. Bei IGBTs hingegen erfolgt das
Abschalten nur durch das Umladen der Mos-Struktur. Dieses hat besonders bei
hohen Schaltstromen Vorteile. Im Falle eines Kurzschlusses (Abkiirzung: KS) beim
Verbraucher steigt der Strom sehr schnell an und kann bei einem Thyristor durch
die benotigte Schaltleistung nicht mehr von selbst abschalten. Der IGBT begrenzt
hingegen den Kurzschlussstrom und kann ihn auch aktiv abschalten.

Diese Figenschaft ist bei IGBTs aber nicht immer gegeben. Besonders niederin-
duktive Kurzschliisse fiithren derzeitig zur Zerstérung. Die Robustheit des Bau-
elements ist elementar fiir den Einsatz von sicherheitsrelevanten Anlagen. Dem
IGBT wird das grofite Potenzial in der Leistungselektronik der Zukunft zugespro-
chen. Seine Qualititen sind, aufSer dass er verlustarm mittels eines Gate-Kontakts
ein- und ausschalten kann, seine guten Durchlasseigenschaften sowie seine Kurz-
schlussfestigkeit. In dieser Arbeit werden das Kurzschlussverhalten sowie die
elektrischen und thermischen Grenzen betrachtet und mogliche Mafinahmen zur
Steigerung der Robustheit von IGBTs im Kurzschlussfall aufgezeigt. Mittels ei-
ner Vollbriicke, einer typischen Umrichterstruktur, werden die verschiedenen
Kurzschlusssituationen untersucht. Kurzschlussszenarien bei anderen Umrichter-
strukturen mit Zwischenkreisspannung, wie z.B. ein Multilevel-Umrichter oder
ein 3-Punkt-Wechselrichter, konnen durch eine Vollbriicke bzw. teilweise auch
durch eine Halbbriicke vollstindig ersetzt werden. Hierdurch koénnen die unter-
suchten Resultate auch auf andere Spannungswechselrichter mit IGBTs projiziert
werden und sind dadurch fiir den Grofiteil der Umrichter anwendbar.

Ein grofler Wirkungsgrad ist auch bei Umrichtern sehr wichtig. Um Schaltver-
luste und Durchlassverluste so klein wie moglich zu halten, werden hochsper-
rende Halbleiter fiir Umrichter von groflen Leistungen eingesetzt. Derzeitig sind
IGBTs mit einer Blockierspannung von bis zu 6,5kV und Dioden mit einer hdhe-
ren Blockierspannung kommerziell erhéltlich. Die Sperrspannung wird sich mit
weiterer Entwicklung erhdhen, die Schaltverluste verringern und damit den Wir-
kungsgrad erhohen.

IGBTs haben somit bei vielen Eigenschaften einen Vorteil gegeniiber anderen
Halbleiterschaltern. Dioden sind durch ihren strukturellen Aufbau sehr robust
und leistungsstark. Die Dioden werden in Zukunft somit weiter als Gleichrichter
oder als Freilaufzweig in Umrichtern eingesetzt. Diese Arbeit gibt einen Einblick
in die Robustheit bzw. in das Verhalten bei einem Kurzschluss und fiithrt die
Moglichkeiten von Schutzfunktionen auf.
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Abbildung 1.1: Uberblick iiber Leistungshalbleiter

1.1 Problemstellung

Das Thema Kurzschlussfestigkeit bei IGBTs ist nicht neu. Dennoch wurde der
Einsatz von IGBTs im hohen Leistungsbereich nur sehr spérlich betrachtet. Die
einzige Kurzschlussuntersuchung beim IGBT vom Hersteller ist die Betrachtung
des Schaltens auf eine niederinduktive Last. Dieses wird im Allgemeinen als Kurz-
schluss oder Typ 1 oder auch als , HSF” (hard switched fault) bezeichnet. Bei einem
Umrichter mit IGBTs als Leistungsschalter konnen verschiedene Schaltsituationen
anhand des Pulsmusters und des Laststroms auftreten. Eine vollstindige Untersu-
chung eines Kurzschlusses bei den verschiedenen Zustdnden des Spannungsum-
richters soll betrachtet werden. Fiir das Kurzschlussverhalten spielt aufierdem die
Temperatur, die Betriebsspannung und die Kurzschlussinduktivitét eine entschei-
dende Rolle. Um eine Schutzmoglichkeit zu finden, soll anhand der untersuchten
Belastungsgrenze eine Schutzmdoglichkeit entwickelt werden, die nur einen ge-
ringen FEinfluss auf das normale Schaltverhalten des Halbleiters hat und dennoch
einen grofien Schutz beim Kurzschluss fiihrt. Bei der Ansteuerung von IGBTs
handelt es sich meistens um kompakte Platinen, die keine grofien Verdnderungen
zulassen und weil eine Schutzschaltung aus Prinzip das Schaltverhalten der An-
lage nicht verdndern soll, sollte die Moglichkeit einer Zusatzschaltung entwickelt
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werden, die in Kombination mit der vorhandenen Ansteuerung verwendet wird.
Damit werden auch die Grenzen fiir die Schutzschaltung vorgegeben.

Der zur Verftigung gestellte IGBT vom Typ CM1200HC-90RA oder auch Typ
CM900HB-90H ist ein langsam schaltendes Bauelement. Eine aktuelle Kurzschlus-
serkennung erfolgt derzeitig tiber eine Abkoppelschaltung (Kapitel 5.1) und fiihrt
bei sehr langsam schaltenden Halbleitern zu einer Detektierung eines Kurzschlus-
ses des Typs 1 auflerhalb der zugesicherten Zeit des Standhaltens bei Kurzschliis-
sen. Dieses Problem muss fiir eine volle Kurzschlussfestigkeit eines IGBTs gelost
werden. Auch hier besteht die Aufgabe darin, ohne grofie Anderung des Treibers
eine mogliche Detektionsschaltung zu entwickeln.

1.2 Stand der Forschung

Die Kurzschlussfestigkeit von IGBTs ist seit der Erfindung ein wichtiges Thema
fiir den Anwender von Umrichtern. Durch Unvorsichtigkeit kann der Anwen-
der sehr einfach einen Kurzschluss vom Typ 1 produzieren. Dieser Typ ist der
Standardtyp und es wird vom Hersteller garantiert, dass der IGBT einem Kurz-
schluss standhilt. Eine andere Bezeichnung fiir den Typ 1 ist auch ,HSF” (hard
switched fault). Wahrend des Betriebs eines IGBTs mit einer induktiven Last kon-
nen ebenso Kurzschliisse auftreten. Dieser wurde als Typ 2 oder auch als ,,FUL”
(fault under load) definiert [7][9][17][18][22][23][34][82]. Der Einsatz des IGBTs
in einem Umrichter ldsst aber auch noch andere Kurzschlussfalle zu. Diese wur-
den erst in den letzten Jahren erforscht und veroffentlicht (Typ 3, Typ 4, FUL-B,
FUL-C) [10][46][47][60][61]. Eine detaillierte Unterteilung der Kurzschlusstypen
wird spéter im Kapitel 4.2 erldutert. Hierbei sind mafigeblich der Schaltzyklus des
Umrichters sowie die Richtung des vorhandenen Laststroms von Bedeutung.

A Typ A: Leistungsgrenze
IC 0'

/  Typ B: Grenze der Energie
¢ .

Typ C: Ausschaltfehler
’

/L 2 >

Abbildung 1.2: Schematische Darstellung der Fehlerarten beim Kurzschluss
[41][56][87]

Der Kollektorstrom des IGBTs verhdlt sich wiahrend eines Kurzschlusses typi-
scherweise wie in Abbildung 1.2 dargestellt. Abhdngig vom Zustand des Kollek-
torstroms und der Zerstorung des IGBTs kann dieser einer bestimmten Fehlerart
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zugeteilt werden. Typ A bedeutet, dass der IGBT seine Leistungsgrenze, also den
maximalen Strom bei gleichzeitiger Kollektor-Emitter-Spannung auf dem Niveau
der Zwischenkreisspannung erreicht hat. Typ B ist ein Fehlertyp, der im statio-
ndren eingeschwungenen Zustand durch das Erreichen der maximalen moglichen
aufgenommenen Energie zerstort wird. Typ Cist altbekannt. Durch den Abschalt-
vorgang kommt es zur Uberspannung, die durch die Stromanderung und die pa-
rasitdre Induktivitat hervorgerufen wird. Teilweise wird dieses auch als inhomo-
genes Abschalten bezeichnet und bedeutet, dass kurzzeitig wenige IGBT-Chips
einen grofieren Strom fithren miissen und es damit zu einer Stromfehlverteilung
kommt. Ein weiterer Effekt ist nach erfolgreichem Abschalten des Kurzschlusses
beim IGBT zu erkennen. Wihrend des Kurzschlusses hat sich der IGBT so stark
erwdarmt, dass dieses nach dem Sperren zu einem erhohten Sperrstrom fiihrt.
Unter dem Einfluss des erhohten Sperrstroms und der vollen Kollektor-Emitter-
Spannung kommt es zu einer weiteren Erwdrmung, was zum sogenannten ther-
mischen Weglaufen und zur Zerstorung fiihrt [7][22][23][41][42][56][87]. Typ B so-
wie Typ Dbesitzen Kurzschlusseigenschaften, die nicht von aufsen zu beeinflussen
sind. Diese Kurzschlussfestigkeit muss vom Hersteller durch eine gute thermische
Anbindung oder andere Hilfsmittel erbracht werden. Typ C wird durch ein lang-
sames Schalten beherrscht. Hierbei kommt es zu keiner grofien Uberspannung
und das mogliche Schwingen zwischen den einzelnen IGBT-Chips auf dem Mo-
dul wird damit unterdriickt. Vorrangig kann der Anwender durch den gezielten
Einfluss des Gates das Stromverhalten beeinflussen. Mogliche Schaltmechanis-
men zur Begrenzung von Uberstromen werden im Kapitel 5.3.2 beschrieben, was
einen essenziellen Einfluss auf den Typ A hat. Auf das Beherrschen dieses Typs
der Zerstorung soll spéter in der Arbeit eingegangen werden. Die anderen Typen
der Zerstorung sollen hier nur kurz erwdhnt werden und sind nicht Bestandteil
weiterer Untersuchungen.

Zur Minimierung der Schaltverluste werden hochsperrende IGBTs hart geschal-
tet. Dieses setzt einen niederinduktiven Kommutierungskreis voraus, um die
Uberspannung grundsitzlich zu minimieren. Die dennoch auftretenden Uber-
spannungen werden durch ein bewusstes Ausschaltverhalten des IGBTs, also
eine aktive Klemmschaltung, erzielt. Abgesehen von den Uberspannungen muss
auch eine Schutzschaltung vor Uberstromen fiir den IGBT eingesetzt werden
[15][22][23][76][82]. Diese werden hauptsdchlich bei einem IGBT in Modulbau-
weise tiber die parasitdre Induktivitdt zwischen Hilfs- und Poweremitter detek-
tiert [17][52][53]. Sollte dieses nicht vorhanden sein, gibt es Uberlegungen, einen
Hilfs-IGBT als Stromspiegelschaltung auf dem Leistungs-IGBT zu implementie-
ren [31][75]. Diese Schutzschaltungen sollten minimal gehalten werden, um eine
schnelle Reaktion und geringe Fehleranfalligkeit der Bauteile zu gewihrleisten.
Der Einsatz von Hilfs-IGBTs auf demselben Substrat des Leistungs-IGBTs fiihrt
wiederum zur Verringerung der zur Verfligung gestellten Flache und ist deswe-
gen bei grofien Leistungshalbleitern keine Variante, die eingesetzt wird. Es wird
die Verwendung der parasitdaren Induktivitdat zwischen Hilfs- und Poweremitter
bei IGBTs in Modulbauweise forciert, um einen ausreichenden Schutz zu ge-




KAPITEL 1. EINLEITUNG

wihrleisten. Allgemeine Schutzvarianten, darunter auch die Verwendung eines
Hilfs-IGBTs, werden ausfiihrlich im Kapitel 5.3 erldutert.

Eine schaltungstechnische Uberpriifung der Steuerung bzw. Schaltung wird mit
einem Schaltungssimulationsprogramm, wie z.B. Simplorer, Saber oder PSpice,
durchgefiihrt. Dabei unterliegen die IGBT-Modelle immer einer Modellbeschrei-
bung, die auf einer physikalischen oder experimentellen Grundlage basiert. Umso
detaillierter diese sind, desto genauer sind die Ergebnisse. Es gibt Bestrebungen,
einfache Modelle zu erschaffen und dennoch exakte Ergebnisse damit zu erzeu-
gen. Fine andere Simulationsmethode ist der Einsatz eines FEM-Programms (fi-
nite element methode), z.B. Taurus Medici. Mit diesem Programm werden innere
Strukturen des IGBTs betrachtet. Dieses beruht auf geometrischen Gréfien, ma-
thematischen und elektrotechnischen Grundgleichungen. Als Ergebnisse werden
Potential-, Feld-, Ladungstrager- und andere Verldufe dynamisch und stationar
berechnet [18][11][38]. Die Simulationsergebnisse in dieser Arbeit wurden mittels
PSpice und Taurus Medici erstellt. Jeder Halbleiter hat spezielle Eigenschaften
und ohne ein perfektes Abbild als Modell fiir die Berechnung kénnen die Ergeb-
nisse nur einen Anhaltspunkt fiir die Realitdt darstellen. Ein Vergleich zwischen
der Simulation der beiden Arten von Berechnungstypen istim Kapitel 6 zu finden.

Mit einer Simulation nach FEM-Art kann bei besonderen Schaltzustdnden eine
inhomogene Ladungstragerverteilung im Bauteil ermittelt werden. Dieses fiihrt
aufierdem zu einer inhomogenen Feldverteilung, die sich auch in zweidimensio-
naler Richtung ausbilden kann. Eine solche Situation ist zum Beispiel unterhalb
des Elektronenkanals in der p-Wanne zu erkennen. Die Elektronen fliefien dabei in
einem Bogen vom Emitter durch den n-Kanal in die Driftzone zum Kollektor. Un-
terhalb der p-Wanne ist durch die Flussrichtung kein Elektronenfluss vorhanden
und es herrscht in horizontaler Ebene eine Ladungstragerfehlverteilung. Dieses
kann eine Filamentierung begiinstigen. Eine weitere inhomogene Ladungstrager-
verteilung existiert in vertikaler Stromrichtung bei grofier Stromdichte. Bei allen
bipolaren Bauelementen kommt es nach dem Ausrdumen des Plasmaberges aus
der Driftzone und nach der Aufnahme der Sperrspannung zum Entstehen der
Feldstdrke. Der Gradient der Feldstirke ist nach % = 2N, = 2 (Np +p —n)
definiert. Mit Erhohung der Stromdichte, zum Beispiel durch eine hohere Sperr-
spannung oder die Generierung von Ladungstrdgern, kommt es zu einer Erho-
hung der Elektronen- und Locherdichte, die einen Einfluss auf den Gradienten
des Feldverlaufs hat. Die Locher erhohen den Feldstarkengradienten vor dem p-
n"-Ubergang und die Elektronen verringern den Feldstirkengradienten vor dem
n-n*-Ubergang. Damit entstehen zwei Feldspitzen, zwischen denen der Feld-
verlauf eine hangemattendhnliche Form hat. Erhoht sich die Stromdichte weiter,
wird dieser Zustand weiter verstdrkt und die Feldstdrkenspitzen an beiden Do-
tierungsiibergdngen des Halbleiters steigen weiter an. Beim weiteren Anstieg der
Stromdichte kommt es zu einem sogenannten Oberflichen-Punch-Through der
Raumladungszone. Hierbei breitet sich die Raumladungszone bis zum Halbleiter-
Metall-Kontakt erst auf einer Seite des Halbleiters aus und bei noch grofierer
Stromdichte auch an der anderen Seite des Halbleiters. Im letzten Fall verhilt sich
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das Bauteil wie ein ohmscher Widerstand, kann keine Spannung mehr aufneh-
men oder sperren und ist als Halbleiter nicht funktionsfahig. Diese inhomogene
Ladungstriagerverteilung kommt bei allen bipolaren Bauteilen, wie einer Diode,
einem Mosfet, einem Thyristor oder auch einem IGBT vor. Weitere Details werden
in [2][41][48] beschrieben.

Zum nicht gewtiinschten ,Einrasten” beziehungsweise , Latch-Up” des parasi-
taren Thyristors innerhalb des IGBT-Halbleiters wurden schon sehr frith Untersu-
chungen unternommen [48]. Hierbei kommt es wiahrend des Ausschaltprozesses
des IGBTs zu einem Verschiebestrom vom Emitter-Kontakt zum p-n"-Ubergang.
Dabei durchstromt es den lateralen Widerstand in der p-Wanne und es kommt
zu einer moglichen Spannungsanhebung. Beim Uberschreiten der Flussspannung
von der parallelen Struktur des Emitter-n*-p-Ubergangs wird dieses leitend und
damit kommt es zum Einschalten des parasitdren Thyristors. Ein Abschaltvor-
gang vom Gate-Kontakt des IGBTs ist nicht mehr moglich und dieser Vorgang
kann nur durch einen sehr gut leitenden lateralen Widerstand in der p-Wanne un-
terbunden werden. Dieses Phdanomen kann auch bei zu grofien Kollektorstrémen
beobachtet werden. Dieses wird auch als statischer Latch-Up bezeichnet. Weitere
Details werden im Kapitel 2.4.4 oder auch 2.4.5 beschrieben.

Der ,,zweite Durchbruch” ist eine Besonderheit, die bei Mosfets und somit auch
bei IGBTs auftritt. Bei diesem Ereignis wird die Sperrfahigkeit des Halbleiters
durch einen grofien Strom herabgesetzt. Untersuchungen diesbeziiglich wurden
schon sehr frith von Rossel [69] gezeigt. Durch das Anlegen einer negativen Gate-
Emitter-Spannung kann die Grenze des zweiten Durchbruchs vergrofiert werden.
Bei der Betrachtung der SOA (Kapitel 2.4) wird ndher auf diese Besonderheit
eingegangen. Eine externe Schutzschaltung existiert fiir diesen Fall nicht. Der An-
wender darf diesen Bereich des Halbleiters nicht durchlaufen. [2][41][71]

Fiir die dynamische Betrachtung eines IGBT-Moduls muss man auch die pa-
rasitiren Elemente innerhalb des Moduls betrachten. Ein Modul besteht immer
aus mehreren Chips, die parallel mit mehreren internen Dampfungswiderstan-
den geschaltet sind. Durch schnelles Schalten entsteht innerhalb des Moduls ein
Schwingkreis, was mit der parasitdren Induktivitit in der Gate-Leitung, parasi-
taren Kapazitdten im Chip und dem Dampfungswiderstand einen Kreis bildet.
Durch das mogliche Oszillieren im Gate-Kreis oder bei einer starken Entsétti-
gung der Kollektor-Emitter-Strecke kann es zu chapteriellem oder vollstandigem
Sperren des Kollektorstroms im IGBT-Modul kommen [6][9][46][54]. Das Ab-
schalten des kompletten Moduls wird auch als ,self turn-off” bezeichnet [8]. Eine
Untersuchung dieses Phanomens wurde nicht weiter betrachtet, da fiir eine mess-
technische Betrachtung ein offenes IGBT-Modul oder eine Parallelschaltung von
einzelnen IGBTs zwingend notwendig ist. Weiterhin ist die Optimierung der in-
ternen Struktur des IGBT-Moduls die Aufgabe des Herstellers und von aufSen hat
der Anwender keinen Einfluss auf das mogliche Entstehen der Oszillation.
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Um Schaltverluste oder Durchlassverluste zu minimieren, gibt es Bestrebun-
gen, den IGBT-Chip hoher auszunutzen. Dieses geschieht durch den Wandel von
NPT- oder PT-IGBTs zu IGBTs mit einer Trench-Technologie [42][18]. Durch die
Herstellung neuer Halbleiter unter Verwendung neuer Technologien werde diese
genauer und immer kleiner in der Fldche, aber auch in der Dicke. Ein kleiner
geschichtlicher Uberblick iiber die IGBTs mit den einzelnen IGBT-Typen wird am
Anfang von 2 gegeben. Durch eine Reduzierung des Halbleitermaterials kommt es
zu einer Verdnderung der Kurzschlussfestigkeit, aber auch durch die Optimierung
von Dotierungen kénnen Verbesserungen beziiglich des Schaltverhaltens sowie
der Kurzschlussfestigkeit erzielt werden [7]. Durch eine Optimierung kann ein
sogenannter Selbstklemmeffekt (SSCM = switching self claming mode) vor Uber-
spannungen erreicht werden [62]. Es gibt dabei Untersuchungen zu den inneren
Feldverldufen des Chips. Die ersten Ergebnisse zeigen keine Nachteile beim Ein-
satz der sehr diinnen Trench-IGBTs. Die aufgenommenen Energien wihrend des
Kurzschlusses erzeugen einen Temperaturanstieg innerhalb des IGBTs, der beim
Uberschreiten der Grenzenergie zur Zerstorung fiihrt [56][44]. Eine Abschaltung
des Kurzschlusses innerhalb der typischen 10us Kurzschlussdauer ist Aufgabe
des Anwenders, aber eine vorherige Zerstorung des Halbleiters durch eine zu
grofle Energieaufnahme aufgrund eines schlechten thermischen Ubergangs zur
Bodenplatte oder durch die geringe Warmekapazitiat des Chips mittels der gerin-
geren Dicke ist Aufgabe des Halbleiterherstellers.

Temperaturanstiege und Lastwechsel sind kritisch fiir alle Verbindungen, wie
unter anderem zwischen dem Chip und den Bonddréhten. Aber auch durch hohe
Spannungen und Temperaturwechsel kénnen Strukturverdnderungen im Chip
herbeigefiihrt werden. Laufende Untersuchungen zeigen, dass ein IGBT weit
mehr als den definierten 1000 Kurzschliissen standhélt und es kommt zu kei-
ner starken Strukturdnderung innerhalb des Chips. Diese Strukturdnderungen
sind bekannt und werden als unkritisch angesehen [1][32][42]. Das Ablosen der
Bonddrihte durch Uberlastung hingegen ist kritisch und fiihrt zur Zerstdrung.
Der Einsatz eines Press-Pack-IGBTs umgeht das Problem mit Bonddrdhten und
lasst auch einen grofien Laststrom durch eine grofiere Anzahl an IGBT-Chips in-
nerhalb eines Packs bei beidseitiger Kithlung zu. Ein Press-Pack-IGBT hat den
Vorteil, dass bei einer Zerstorung des IGBT-Chips das entstehende Plasma in
dem Gehduse eingekapselt bleibt, aber der technische Zustand danach ist nicht
klar definiert. Fiir die Uberbriickung eines IGBT-Press-Pack-Moduls sollen mogli-
che warmeempfindliche Kontaktplatten eingesetzt werden. Diese sollen durch die
Warmeentwicklung des Kurzschlusses fliissig werden und damit die beiden Kon-
taktflachen zusammenloten [63]. Auch bei der Modulbauweise muss man gegen
das austretende Plasma bei der Zerstérung etwas tun. Eine mogliche Einkapse-
lung dessen wire moglich, aber auch hier ist der technische Zustand des Moduls
nach der Zerstorung nicht klar definiert [13][28]. Temperaturanstiege bzw. Last-
wechsel sind sekunddre Effekte beim Kurzschluss und werden deswegen nicht
weiter betrachtet.
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1.3 Gliederung der Arbeit

Zu Beginn werden die Grundlagen, die Struktur und die verschiedenen Schaltsi-
tuationen im Normalbetrieb des IGBTs nédher betrachtet (Kapitel 2). Hier werden
auch der Abschniirbereich des Mos-Kanals und seine Funktion beschrieben. Zu
den Grundlagen des IGBTs gehoren auch die verschiedenen Grenzen im Arbeits-
bereich. Dieses ist ein wichtiger Punkt dieser Arbeit.

Ein weiteres Bauteil in einem Umrichter bzw. in einem IGBT-Modul ist die Frei-
laufdiode. Diese soll den IGBT vor hoher Sperrspannung schiitzen, weil die mo-
dernen IGBTs hierfiir nicht ausgelegt sind. Sollte bei einem Kurzschluss die Diode
zerstort werden, ist damit auch der IGBT bzw. der Umrichter unbrauchbar. Im Ka-
pitel 3 werden die Grundlagen und die Grenzbedingungen der Diode theoretisch
beschrieben. Eine messtechnische Erprobung dieser Grenze bei der Diode wurde
nicht vorgenommen, weil bei allen Kurzschlussmessungen dieses Bauelement im
Vergleich robuster als der IGBT war.

Das Kapitel 4.2 zeigt die verschiedenen Kurzschlussfille. Hierbei werden auch
neuartige Kurzschlussfélle gezeigt, die noch keine Betrachtung erfuhren (Kurz-
schlusstyp 2 Null-Strom sowie Kurzschlusstyp 4). Anhand einer Vollbriicke und
des Pulsmusters werden die einzelnen Fille quantifiziert. Mittels einer Halblei-
tersimulation werden hierbei der innere Feldverlauf und der Ladungstrager fiir
die verschiedenen Fille gezeigt. Im weiteren Verlauf soll ein Uberblick iiber ei-
ne Auswahl von Schaltkonzepten gezeigt werden. Zuerst soll ein Blick auf die
Zustandserkennung des IGBTs, dann auf die verschiedenen Moglichkeiten der
IGBT-Ansteuerung und zuletzt auf die Konzepte der Schutzmafinahmen gewor-
fen werden. Eine experimentelle Betrachtung und eine Variation der Glieder der
Schutzschaltung soll die Qualitdt einer Mafinahme wiederspiegeln. Dieses wird
ausgiebig im Kapitel 7.3 beleuchtet.

Eine weitere theoretische Betrachtung ist im folgenden Kapitel 6 bei der Simu-
lation eines Kurzschlusses zu finden. Dabei wird ein Vergleich zwischen einem
reinen Schaltungssimulator (PSpice) und einem Halbleitersimulator (Medici) dar-
gestellt. Mit einer Variation der parasitiren Elemente im Schaltkreis soll eine
Quantifizierung der einzelnen Glieder im Kurzschlussfall betrachtet werden. Bei
der Halbleitersimulation konnen aufserdem die Feldstdrke und die Ladungstrager
unter Variation der parasitiren Elemente gezeigt werden. Im letzten Kapitel er-
folgt die messtechnische Uberpriifung. Diese gilt als Grundlage dieser Arbeit, da
eine Simulation immer nur eine theoretische Betrachtung ist und nur auf Formeln
basiert. Die Ermittlung der Grenze im Kurzschlussfall und damit die Erstellung
eines sicheren Arbeitsbereichs im Kurzschlussbetrieb ist ein weiterer wichtiger
Punkt dieser Arbeit, welcher vorher nicht im Detail analysiert und ausgewertet
wurde. Dieses wird an einem IGBT-Typ beispielhaft mit einem Kurzschlussfall 2
exzessiv ausgefiihrt. Ein zweiter IGBT-Typ dient zur Verifizierung der Erkenntnis.
Alle messtechnischen Untersuchungen wurden iiber einen lingeren Zeitraum an
der Universitit in Rostock realisiert. Kapitel 7.1 gibt einen Uberblick iiber das ein-
gesetzte Equipment. Zum Schluss sind eine Zusammenfassung und ein Ausblick
zu finden.
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2 IGBT

Der , Insulated Gate Bipolar Transistor (IGBT)” vereint die Vorteile eines Transis-
tors und eines Mosfets. Geringe Durchlassverluste und kleinere Schaltenergien
sind zwei der grofsten Vorteile dieses Bauteils. 1968 wurde das Prinzip eines MOS-
gesteuerten Transistors als Patent [86] das erste Mal verdffentlicht. 1979 wurden
die ersten praktischen Erfahrungen mit einem IGBT durch Baliga [4] veroffentlicht.
Aktuell sind IGBTs bis zu einer Blockierspannung von 6500V [26] kommerziell
verfligbar.

Wihrend dieser Entwicklung hat das Bauteil verschiedene Namen erhalten. Da
die innere Struktur des IGBTs aus 4 Schichten (npnp) aufgebaut ist, enthélt diese
eine Mosfet-Schicht, die eine Transistorstruktur schaltet, und einen Thyristor. In
diesem Zusammenhang wurde es als ein ,, Vertical - Channel M.O.S. Gated Thy-
ristor”, ,Insulated Gate Rectifier (IGR)”, ,,Conductivity - modulated FET (COM-
FET)”, ,Gain - enhanced MOSFET (GEMFET), ,Bipolar FET (BiFET)” oder auch
,Injector FET* bezeichnet [26]. Anfang der 80er war der Fertigungsprozess nicht
so genau und es konnten nur Strukturen bis zu einer Genauigkeit von 6um in
einem ebenflachigen Aufbau gefertigt werden. Die 6. Generation von IGBTs be-
sitzt mittlerweile eine Struktur der Schichten unter 0,5um Genauigkeit. Diese
Eigenschaft und die bessere Qualitdt sind mafgeblich fiir die Entwicklung der
mechanischen Herstellung und Qualititsmerkmale des Bauteils.

Non Punch Through | Punch Through | Trench Zelle Trench Zelle
+ Fieldstop + Fieldstop
+ Carrier Stored

Emitter (E) Ga$ G) Emitter (E) Gate (G) Emitter (E) Gate (G) Emitter (E) Gate (G)

——Z — ?/‘9%_?_\|? S

i B e i B I B s S%ﬁ =
: :

- Substrat e "~ Feldstopp
4 )

Kollector (C)

-,

Kollector (C)

Kollector (C)

Abbildung 2.1: IGBT-Konzepte

Die Abbildung 2.1 gibt einen Uberblick iiber die Entwicklung des IGBT-Aufbaus.
Wurde zum Anfang noch ein Non-Punch-Through-IGBT mit einer Chipdicke von
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etwa 300um [39] verwendet, wird die 6. Generation mit Dicken von 130um [50]
und einer Flachenverkleinerung [73] von 75% produziert. Durch die Einfithrung
einer Feldstoppschicht konnte die Chipdicke bedeutend verkleinert und damit
die Durchlassverluste verringert werden. Die weiteren Entwicklungen haben fol-
gende Ziele: die Erhohung der Schaltleistungen, die Verringerung der Verluste,
die Erweiterung der Betriebstemperatur, zum Beispiel durch die Verwendung
anderer Materialien, die Erhohung der Lebensdauer und die Verringerung des
Ansteuerungsbedarfs [85].

Auf Grundlage des PT-IGBTs wurde der erste Typ des IGBTs hergestellt. Hierbei
wurden mittels Epitaxie die einzelnen Schichten auf einen relativ dicken hoch-
dotierten Wafer aufgetragen. Durch die relativ dicke p-Schicht am Kollektoran-
schluss kommt es infolge des internen pnp-Transistors zu einem grofien Emit-
terwirkungsgrad. Ein grofler Emitterwirkungsgrad steigert das Risiko der Latch-
Up-Anfilligkeit des parasitdren Thyristors. Mittels moglicher Golddotierung oder
Elektronenbestrahlung wird eine Senkung der Ladungstragerlebensdauer in der
Driftzone mit teilweise anhdngendem n*-Buffer eingestellt, was zum Einstellen
des pnp-Stromverstarkungsfaktors fithrt. Der Locherstrom ist mit 40...45% am Ge-
samtstrom beteiligt und es existiert ein negativer Temperaturkoeffizient infolge
der steigenden Anzahl von freien Ladungstragern bei hoherer Temperatur. Durch
den Einfluss der Temperatur wird eine Parallelschaltung von mehreren IGBT-
Chips erschwert und die Schaltzeiten verdndern sich stark, sodass die Schaltver-
luste stark abhédngig von der Temperatur sind.

Der NPT-IGBT wird auf einem homogenen diinneren schwach dotierten n'-
Wafer hergestellt. Die p*-Schicht am Kollektoranschluss wird mittels Riickseiten-
implantation aufgebaut, was durch den technologischen Prozess umstandlich ist
und den IGBT teuer macht. Diese Schicht wird nur sehr diinn induziert, was zu
einem geringen Emitterwirkungsgrad des pnp-Transistors fiihrt. Eine zusatzliche
Bestrahlung der Driftzone zum Einstellen des Basistransportfaktors ist nicht mehr
notig. Der Locherstrom betrdgt zum Gesamtstrom 20..25%, was zu einer grofieren
statischen Durchlassspannung im Vergleich zum PT-IGBT fiihrt. Aufierdem exis-
tiert ein positiver Temperaturkoeffizient, was eine Parallelschaltung vereinfacht
und die Robustheit steigert. Durch die hohere Temperatur wird die Beweglich-
keit stirker herabgesetzt als der Anstieg der freien Ladungstrager und somit
sinkt die Leitfdhigkeit des Halbleiters. Weiterhin sind die Schaltzeiten geringer
temperaturabhéngig als bei PT-IGBTs, was zu einem besseren und kontrollierten
Schaltverhalten fiihrt.

Bei Trench-IGBTs wird im Gegensatz zu planaren IGBTs das Gate nicht nur waa-
gerecht auf die Mosfet-Struktur aufgebracht, sondern das Gate taucht senkrecht
in die n” Schicht ein. Hierdurch kommt es zu einer Anreicherung von Ladungs-
tragern in der Driftzone, was eine niedrigere Durchlassspannung nach sich zieht.
Die Chipfliche kann infolge einer hoheren Stromdichte reduziert werden. Die
Gate-Kapazitdaten der Trench-Struktur sind bei vergleichbarer planarer Struktur
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grofier. Dieses fiihrt zu groieren Schaltverlusten, aber durch die geringere Chip-
dicke entstehen weniger Durchlassverluste.

Mittels Fieldstop oder auch Carrier Stored kann der IGBT-Chip weiter diin-
ner hergestellt werden. Bei Fieldstop wird eine zusitzliche n*-Bufferzone vor der
p*-Zone am Kollektor eingebaut, was zu einem trapezformigen Feldverlauf im
Sperrzustand fiihrt. Durch diese Bufferzone hat das Bauelement im Vergleich zu
PT-IGBTs, wo eine Bestrahlung der Driftzone notig war, keine unerwiinschte star-
ke Temperaturabhidngigkeit mehr. Durch eine Carrier Stored-Schicht zwischen
p-Schicht am Emitterkontakt und der n” Driftzone wird die Ladungstragerkon-
zentration auf der Emitterseite angehoben. Mit beiden Varianten werden die sta-
tischen Durchlassverluste minimiert.

Das verwendete Gehduse vom Chip hdngt hauptsdchlich vom Schaltstrom ab.
In ein TO220-Gehduse werden IGBTs mit einem Schaltstrom von 100A eingesetzt.
Press-Pack-IGBTs werden vorrangig fiir sehr hohe Schaltstrome verwendet, weil
sie teurer in der Produktion und komplizierter in der Montage sind. Dariiber
hinaus gibt es IGBTs in Modulbauweise. Diese Gehduseform wird vorrangig fiir
alle normalen hoheren Leistungsbereiche eingesetzt.

Beim Bauelement gibt es fiir jeden Typ ein unterschiedliches Symbol [30] (Ab-
bildung 2.2). Dabei unterscheidet es sich in der Dotierung des Grundmaterials.
Wie beim Mosfet gibt es damit einen ,n-“ oder ,p-“Kanal-IGBT. Der normal lei-
tende n-Kanal-IGBT hat sich durch seine Eigenschaft durchgesetzt. Zusétzlich zu
den Schaltzeichen aus der IEC hat sich noch ein dlteres Symbol durchgesetzt. In
dieser Arbeit wird dieses alternative Zeichen verwendet.

n-Kanal p-Kanal
- C C
c
2 E
£ | |
= G E G C
E
2 E E

G

2 c g E
& G l\ G |\
3 ) ) N
: e :

Abbildung 2.2: links: IGBT-Schaltzeichen nach der DIN EN 60617-5:1997;
rechts: alternatives Schaltzeichen fiir einen normal leitenden n-
Kanal-IGBT
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2.1 Kennlinien

Durch seine 4 Dotierungsschichten (npnp) (Abbildung 2.3) enthilt jeder IGBT
einen parasitdren Thyristor. Bei der Herstellung muss dafiir gesorgt werden, dass
der laterale Widerstand Rs (in mancher Literatur auch Ry genannt) der p-Wanne
sehr niederohmig ist, weil bei grofien Kollektorstromen tiber diesen Widerstand
ein so grofser Spannungsabfall entsteht, sodass der npn-Transistor und damit der
parasitdre Thyristor leitfihig werden. Dieser Vorgang wird auch als ,Latch-Up”
oder als , Einrasten” bezeichnet und der Halbleiter wird damit unkontrollierbar.
Bei den aktuellen IGBTs ist die Gefahr des Einrastens sehr gering.

) Gate (G) Gate (G)
Emitter (E) . Emitter (E)
= °
==X /
| A= |
VEIED g Sy ) 19y
T Mosfet p
Sl
o P\NPN-Transistor I:I
D n 4|
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i | PNP-Transistor ~
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Abbildung 2.3: IGBT-Unterteilung in Mosfet, Transistor und parasitdrer Thyristor

Die Abbildung 2.4 zeigt das Ausgangskennlinienfeld eines IGBTs. Der Verlauf
im Quadrant 1 kann in 4 Bereiche unterteilt werden. Um den Null-Punkt existiert
nur ein Stromfluss durch die Mosfet-Struktur und iiber einen pn-Ubergang. Dieser
Bereich wird auch als Schwellenbereich bezeichnet. Der ndchste Abschnitt ist der
Sattigungsbereich. Dieser Schaltzustand im Durchlassbereich wird im normalen
stationdren Einzustand bevorzugt, um geringe Durchlassverluste zu produzie-
ren. Der Mosfet und der pnp-Transistor sind leitend und der Kollektorstrom stellt
sich iiber die Last ein. Der aktive Bereich ist der Bereich, wo der Mosfet den Ka-
nal abschniirt und damit wird dieses auch als Abschniirbereich bezeichnet. Der
pnp-Transistor begrenzt hierbei den Strom in Abhédngigkeit des vom Mosfet gelie-
ferten Drain-Stroms. Dieser Drain-Strom wird wiederum tiiber die Gate-Emitter-
Spannung gesteuert. In diesem Bereich entstehen die grofiten Schaltverluste und
dieser darf nur kurz beim Schalten durchfahren werden. Bei zu grofier Kollektor-
Emitter-Spannung im stationdren Sperrbetrieb erfolgt ein Avalanche-Durchbruch
bei kurzgeschlossenen Gate-Emitter-Anschliissen, der als V gg)ces bezeichnet wird
und dieses entspricht physikalisch etwa der Durchbruchspannung Vg des pnp-
Bipolartransistors in der IGBT-Struktur. Ein Avalanche-Durchbruch ist vom Kol-
lektorstrom abhédngig und setzt bei grofleren Stromen bei kleinerer Kollektor-
Emitter-Spannung ein.
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Abbildung 2.4: Ausgangskennlinienfeld eines IGBTs (n-Kanal-Anreicherungstyp

Der Verlauf im Quadrant 3 wird als Riickwirtsbetrieb bezeichnet. Durch den

vorhandenen kollektorseitigen pn-Ubergang ist der IGBT in Sperrrichtung ge-
polt und es kann kein Strom fliefsen. Die antiparallele Diode, die in den meisten
IGBT-Modulen vorhanden ist, bestimmt hierbei den Strom-Spannungsverlauf.
Bei NPT-IGBTs mit einer dicken und niedrig dotierten p-Schicht am Kollektoran-
schluss und bei gleichzeitigem entsprechenden Randabschluss ist ein IGBT voll
riickwiértssperrfahig, aber durch den Wunsch, geringe Durchlassverluste zu ge-
nerieren, wurde die Aufnahme der Blockierspannung stark herabgesetzt und es
bedarf einer Freilaufdiode zum Schutz des IGBTs.
Mittels der Transferkennlinie (Abbildung 2.5) und des Ausgangskennlinienfelds
(Abbildung 2.4) kann die Ubertragungssteilheit g,, bestimmt werden. Die Steil-
heit im Abschniirbereich steigt mit Icp Strom und Ucg Spannung. Mit hoherer
Chiptemperatur wird die Steilheit kleiner. Sie ist definiert als

Cdle e
Sim dUce  Uge — Ucew)

(2.1)
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lce A

Uce

Abbildung 2.5: Ubertragungs-/ bzw. Transferkennlinie

2.2 Schaltverhalten

In der Abbildung 2.6 ist der IGBT-Chip mit seinem vollstdndigen Ersatzschaltbild
zu sehen. Die einzelnen Elemente kommen durch die verschiedenen Dotierungen
und Strukturen zustande. Eine vollstindige Berechnung des IGBTs beim Schal-
ten ist nur rechentechnisch moglich. Die nachfolgenden Feldverldufe wurden per
Halbleitersimulationsprogramm , Taurus Medici” der Firma ,Synopsys” erstellt.
Im Sperrzustand des IGBTs nimmt der Halbleiter die volle Zwischenkreisspan-
nung auf. Dieses geschieht, indem eine Raumladungszone entsteht und diese
kann wie bei einer Diode mit einem PN-Ubergang als Kondensator betrachtet
werden. Die dadurch resultierenden Kapazitdten sind dementsprechend schalt-
zustandsabhingig.

Das Schaltverhalten des IGBTs hidngt unter anderem von der MOS-Struktur
ab. Im Einschaltmoment befindet sich der IGBT im aktiven Bereich. Dabei ist die
Kollektor-Emitter-Spannung im Vergleich zur Gate-Emitter-Spannung grof3. Die
Gate-Emitter-Spannung wird aufgeladen und tiber der Threshold-Spannung baut
sich ein Kanal unterhalb der MOS-Struktur auf. Solange der Kanal klein ist, kann
nur ein geringer Locher-Strom bei einer n-Kanal-MOS-Struktur flieffen, was zu
einer Begrenzung des Kollektor-Strom fiihrt. Mit zunehmendem Locher-Strom
entsteht tiber den Kanal ein Spannungsabfall welcher den Kanal verengt. Eine ho-
here Gate-Spannung fiihrt zu einem grofieren Kanal und bei einer ausreichender
hoher Gate-Spannung hat der Kanal keinen Einfluss auf das Schaltverhalten des
IGBTs; er befindet sich nun im Sattigungsbereich des Halbleiters. Der Ubergang
wird durch den Pinch-Off, d.h. wo der Kanal anfangt abzuschniiren, bestimmt.
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Abbildung 2.6: IGBT-Struktur mit Ersatzschaltbild [20][33]
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Abbildung 2.7: MOS-Struktur mit Kanalabschniirung; links: aktiver Bereich,
LICE << UGE — uGE(th); mitte: Pinch-Off Bereich, UCE = uGE — uGE(th);
rechts: Sattigungsbereich, Ucr >> Uge — Ugegn

[

Nun soll das Schaltverhalten in den einzelnen Zeitabschnitten betrachtet wer-
den.
th<t<ty
Der Einschaltprozess erfolgt durch das Anlegen der Gate-Emitter-Spannung. Die
Gate-Elektrode des IGBTs bildet eine Eingangskapazitit Cjss. Dieser Wert ist meis-
tens in den Datenbldttern der Bauelemente wiederzufinden. Sie wird bestimmt
durch die Formel 2.2. Bei diesem Ladevorgang muss zum Einschalten des IGBTs
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der Ccc entladen werden und durch die fallende Kollektor-Emitter-Spannung
wird gleichzeitig diese Kapazitat grofer.
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Abbildung 2.8: schematisches Schaltverhalten vom IGBT
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Abbildung 2.9: Gate-Ersatzschaltbild und Ersatzkapazitdt Cjss eines IGBTs

In dieser Schaltphase bleibt die Kollektor-Emitter-Spannung auf einem konstant
hohen Niveau und kann durch das Umladen der Cgr angendhert werden. Die

resultierende Zeitkonstante ist T = (RG + Rg) - Cgk.
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Ciss = Cge + Cop (2.2)
Coxkp * Cepy
Cocp=—=f(lU 2.3
0 = Eoe ¥ Cony f(Ucgc) (2.3)
CGE = COXS + CM X const. (24)
~(t-to)
Uce(t) = Alye - (1 _e ) (2.5)

Der Gate-Strom kann mit der Formel 2.6 berechnet werden. Er setzt sich aus
dem Umladen des Cgg, Ccp und des Mosfet-Stroms zusammen. Der Gate-Strom,
der durch den Mosfet fliefit, ist im Idealfall null, aber real existiert ein Ladungs-
tragertransport durch das Material (Formel 2.7 [71]). Mittels der Maschenregel
des Gate-Kreises mit den einzelnen Gliedern kann eine Abschdtzung des Stroms
erfolgen (siehe Formel 2.8). Ug.r, stellt den Spannungsabfall iiber die internen
und externen Gate-Widerstdnde, U1, liber die Summe der parasitiren Gate-
Induktivititen und Uc,, von der Eingangskapazitit des IGBTs dar. Durch die
Naherung, dass die Kollektor-Gate-Kapazitit sehr klein ist, durch die Vernachléas-
sigung des sehr kleinen Mosfet-Stroms und bei der Betrachtung, dass die Gate-
Emitter-Kapazitdt im Schaltzustand eine niederohmige Verbindung darstellt, so-
wie bei sehr kleinen Gate-Induktivitdten, ergibt sich nach der Formel 2.9 der ma-
ximale Gate-Strom. Der nicht sprunghafte Gate-Stromanstieg in der Abbildung
2.8 soll den Einfluss der Gate-Induktivitiat darstellen.

ic = Cer - dZ;fE — (uce — uce) - d(stGC) — Coc - W +Imos  (2.6)
ipMos ® Zf;;gj “unCoy [(Ugs — U) Uck — (% + %:/Vp) L[,%s] (2.7)
AUy = Uprg+r, + Urger, + Ucygs (2.8)
Al (2.9)

1Gmax <
T R + R,

bo<t<t
Nach Erreichen der Threshold-Spannung Ucg, fangt der IGBT an zu leiten.
Hierbei bildet sich im Steuerkopf des Mosfets ein Kanal, der anfangt, Elektro-
nen zu leiten. Durch diesen Ladungstransport beginnt der pnp-Transistor zu
leiten. Der Kollektorstrom steigt in Abhédngigkeit der Ugr an. In dieser Phase
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begrenzt der Mosfet durch die Hohe der Gate-Emitter-Spannung den Kollek-
torstrom (2.10). Durch die Stromdnderung im Kommutierungskreis nehmen die

Induktivititen nach U = -L - %C -Spannung auf. Dieses fiihrt zu einem klei-
nen Spannungseinbruch bei der Ucg. Unter Vernachldssigung dieser kleinen Ucg-

Spannungsdnderung gibt es keine gravierende Situationsianderung fiir die Gate-
Emitter-Spannung. Die resultierende Zeitkonstante bleibt mit 7 = (RG + Rg) - Cce
bestehen. Durch das Einsetzen der Gleichung 2.6 in die Gleichung 2.11 kann der
Stromanstieg iiber den Gate-Strom (2.12) bestimmt werden.

Ic(t) = gmsar - (Uce(t) — Uckqn) (2.10)
dIC,sat 1 , Wz
msat = dUge - 1-A, G T (Use — Ugtn) (2.11)
diC _ gm,sat .
ar Cor g (2.12)

b <t<tj

Mit Erreichen des maximalen Kollektorstroms nimmt der IGBT Spannung auf. Die
Uberstromspitze entsteht durch das Reverse-Recovery-Verhalten der Freilaufdi-
ode und ist abhédngig von der Menge der Ladungstréger, die die Diode ausrdaumen
muss. Daraufhin fillt der Kollektorstrom auf einen stationdren Laststrom I;,;; und
Ucg sinkt entsprechend.

Die Gate-Emitter-Spannung verlduft in dieser Phase konstant und wird um-
gangssprachlich auch als Miller-Plateau bezeichnet. Durch die fallende Kollektor-
Emitter-Spannung wird die vorher vernachléssigte Gate-Kollektor-Kapazitat im-
mer grofier und der Gate-Strom muss nunmehr Cgc entladen und Cgr aufladen.
Dieses fiihrt zu diesem eben genannten Plateau. Wéahrend dieser Zeit gilt weiter
nach [71][26]:

I
Uk miter = UG + ——— = const. (2.13)

m,sat

(2.14)

m,sat

I as
. [u+VG - (UGE(th) + )] (t—t) (2.15)
(RG + Rg) . (ng + ng) 8
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L<t<ty
Am Ende des Miller-Plateaus ist die Gate-Kollektor-Kapazitit auf einen konstan-
ten Wert gestiegen und die Spannungsabhéngigkeit verschwindet. Der weitere
Gate-Emitter-Verlauf ist nunmehr durch die Parallelschaltung der C¢r und Cep

charakterisiert. Die Zeitkonstante lautet jetzt 7 = (RG + Rg) - (Cge + Cgp). Uge

kann {iber die Gleichung 2.5 bestimmt werden. Mit Erreichen der Gate-Emitter-

Spannung auf U, yc-Niveaubetrdgt der Gate-Strom null und die Kollektor-Emitter-
Spannung fallt auf die Durchlassspannung Ucg s,t. Der IGBT befindet sich nun im

eingeschalteten Zustand.

ty <t<ts

Wenn alle dynamischen Vorgédnge abgeschlossen sind, befindet sich der IGBT im
stationdren Durchlassbetrieb. Der Laststrom stellt sich in Abhédngigkeit von der
Belastung ein. Der Einsatz eines Spannungswechselrichters erfolgt meistens bei
einer ohmschen-induktiven Belastung. Der ohmsche Anteil ist verhaltnismafSig
klein gegeniiber dem induktiven Anteil, weil dieser zu thermischen Verlusten
beitrdgt. Der Strom kann iiber das Induktionsgesetz (2.16) und unter der Betrach-
tung, dass die Last sich wahrend des Schaltzyklus nicht andert, wie folgt berechnet
werden (2.17):

d(Li) . di L

=-L =—-L—+i— 2.1
u dt ST (2.16)
dic Uy — Ucg — Upgs
At L+ L 2.17)
F(ﬂ) = Ltann (ﬂ) ! e'%;’;+ (2.18)
L,) L, L, 1— gkt (2
— Ztll?’l (L_u)

(1= App) Icw

ZeowazDAniF (%)

()it (2.19)
tnCoxw, (UGE - uGE(th))

Die Durchlassspannung kann wie in Gleichung ([26][71][39]) 2.19 mit 2.18 be-
rechnet werden. k ist dabei die Boltzmann-Konstante, T ist die Temperatur in
Kelvin, ey ist die Elementarladung, w ist die Grofie der Driftzone in der n-Zone,
D, ist der ambipolare Diffusionskoeffizient, L, ist die ambipolare Diffusionslan-
ge, Un+ ist der Spannungsabfall {iber die kathodenseitige Dotierung, w; ist das
Mat fiir die rdumliche Ausdehnung in die Z-Richtung, wr beinhaltet das Mafs
der Breite der PIN-Dioden-Struktur, n; ist die Eigenleitungstragerdichte, u, ist
die Beweglichkeit der Elektronen und Copx ist die Mosfet-Oxidkapazitat. Eine Er-
hohung der Uge fiihrt einerseits zu einer Verringerung der Ucr -Spannung und
gleichzeitig zu einer Steigerung des Stromverstarkungsfaktors A,,,.
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s <t<tg
Dieser Zeitabschnitt beschreibt das Wiedersperren des IGBTs. Dieses erfolgt durch
das Anlegen einer negativen Uyc-Spannung an das Gate. Der Verlauf der Gate-
Emitter-Spannung ist durch das Umladen der Eingangskapazitiat Ciss bestimmt
und erfolgt bei den gleichen Ndherungseigenschaften wie im Abschnittt; <t < t,

mit T = (RG + Rg) . (CGE + CGD)-

e <t <ty
Mit Erreichen des Miller-Plateaus beim Abschaltvorgang bleibt die Gate-Emitter-
Spannung (Gleichung 2.13) auf einem konstanten Wert. Der Gate-Strom (Glei-
chung 2.14) entladt die Csp-Kapazitdat und hat Einfluss auf die Kollektor-Emitter-

duCE

Spannungsédnderung —=+ (Gleichung 2.20 [71]).

t

1 I
Ucew = Ucksar + . ( 4 uGE(th)) (t—ty) (2.20)
(R +Rg)-Cop \8man

(2.21)

t; <t <tg
Wird ein kleiner Gate-Widerstand zum Abschalten verwendet, bestimmt die nicht

konstante Kollektor-Emitter-Kapazitit die Spannungsdnderung dt'iff . In diesem

Fall gilt Cl—gs > chﬁscfcg [71]. Ansonsten ist die Spannungsdnderung tiber das Ent-

laden der Gate-Emitter-Kapazitit festgelegt (Gleichung 2.22). Der IGBT befindet
sich im aktiven Bereich bzw. im Abschniirbereich.

dlce  Ic.
dt ~ Cep

(2.22)

g <t<ty
Sobald der IGBT die vollstandige Spannung Up, tiber Ucr aufgenommen hat, tiber-
nimmt die Freilaufdiode den Stromfluss. Wegen der hohen Ucr -Spannung hat die
Kollektor-Gate-Kapazitit einen kleinen Wert angenommen und die Gate-Emitter-

Spannung fallt mit 7 = (RG + Rg) - Cge. Oberhalb der Threshold-Spannung hat
das Gate Einfluss auf den Kollektorstrom-Gradienten. Sobald die Gate-Emitter-
Spannung diesen Punkt unterschritten hat, ist der Mos-Kanal abgeschniirt und
das Ausrdumen der Ladungstrager wird durch die inneren Eigenschaften des
Halbleiters bestimmt. Durch die fallende Stromflanke entsteht tiber Streuindukti-
ven L, Spannung, die beim IGBT als Spannungsspitze bei der Kollektor-Emitter-
Spannung Ucr gesehen werden kann. Diese Spannungsspitze muss klein gehalten
werden, weil sie zu einer steigenden Feldstdrke und gegebenenfalls an die maxi-
male Grenze im Halbleiter fiihrt.
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g <t

Es beginnt nun die sogenannte Schweifstromphase. In dieser Phase werden alle
restlichen Ladungstriager aus dem Plasma durch eine Injektion in die Endgebiete
transportiert. Die Minoritdtsladungstrager rekombinieren dort, sodass mit der re-
sultierenden Diffusion ein exponentieller Tailstrom entsteht. Dieser Vorgang und
die Dauer ist abhdngig von der Bauart des IGBTs, der effektiven Laufzeit von La-
dungstragern, der Temperatur und unter Umstdnden auch vom Gate-Widerstand
[71]. Die Schweifstromphase kann mehrere s andauern. Der Gate und der Kollek-
torstrom werden null und die Gate-Spannung erreicht die untere Schaltspannung
U_yc. Der IGBT befindet sich danach im stationdren Blockier-Zustand.

2.3 Feldverlauf

Im letzten Kapitel wurde das Schaltverhalten des IGBTs aufgezeigt. Mittels des
Halbleitersimulationsprogramms , Taurus Medici” der Firma ,Synopsys” kon-
nen die inneren Vorgiange in Bezug auf Feldstdrken, Ladungstrager und andere
Eigenschaften sichtbar gemacht werden. Fiir diese Simulation wurde ein 3,3kV-
IGBT-Modul von Infineon [25] verwendet. Es soll rein prinzipiell der Verlauf beim
Ein- und Ausschaltprozess des IGBTs in Bezug auf Feldstdarken und Ladungstra-
ger gezeigt werden.

Nachfolgend wird das schematische Schaltverhalten des IGBTs aus dem Kapitel
2.2 (Abbildung 2.8) gezeigt. Jeder einzelne Zeitschritt wurde schon ausgiebig im
vorherigen Kapitel erldutert.

Die Abbildung 2.11 zeigt das Einschaltverhalten eines IGBTs. Auf der linken Sei-
te befinden sich der Emitter und der Gate-Anschluss und auf der rechten Seite
der Kollektor. Weil die n"-Schicht im Verhéltnis zu den anderen Schichten relativ
grof3 ist, erkennt man nur andeutungsweise die anderen Schichten. Im stationdren
Sperrzustand des IGBTs existiert ein Feld, das in Trapezform tiber die komplette
n’-Schicht aufgebaut ist und dementsprechend existieren keine Ladungstrager im
Bauteil. Im stationdren Durchlasszustand des IGBTs gilt aufgrund der Neutralitat
bei bipolaren Bauelementen n~p und somit besitzt die Locherkonzentration in
der n-Schicht einen nahezu identischen Verlauf wie die Elektronenkonzentrati-
on. Im Diagramm sind die Feldstiarken und die Elektronenkonzentrationen bei
verschiedenen Zeiten dargestellt. Der Einschaltprozess beginnt durch das Um-
laden der Eingangskapazitit Ciss (siehe Abbildung 2.9). In der ersten Phase ist
die Kollektor-Gate-Kapazitat sehr klein und es flielen nur Elektronen durch die
Raumladungszone zur Kollektorseite. Dieses Resultat fiihrt zu einer Abflachung
der Feldstiarke nach der folgenden Formel:

dE €0
=2 - 2.2
=== (Np—n) (223)
Nach dem Erreichen der Threshold-Spannung wird der Mos-Kanal leitend. Die

durch dasn™-Driftgebiet geflossenen Elektronen verursachen beim Eintreten in das
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p*-Gebiet beim Kollektor eine Injektion von positiven Ladungstragern (Lochern)
aus dem p*-Gebiet in die n"-Zone. Die injizierten Locher flieffen sowohl vom
Driftgebiet in den Emitter-p-Kontakt als auch durch den MOS-n-Kanal. Dieses
fiihrt zum sehr schnellen Abbau des Felds und zu einer Uberschwemmung der
Driftzone mit Ladungstragern [85].
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Abbildung 2.10: schematisches Schaltverhalten des IGBTs

Beim Abschaltvorgang (Abbildung 2.12) mit induktiver Last muss das Bau-
element zuerst die Spannung aufnehmen, wihrend der Strom noch unverandert
fliefst. Durch das Anlegen einer negativen Gate-Emitter-Spannung wird der n-
Kanal abgeschniirt und es kénnen nur noch Locher aus der Driftzone weiter zum
Emitter flielen. Der Kollektorstrom besteht in diesem Zeitraum nur noch aus Lo-
chern und wird bei einer zu grofien Stromdichte unter dem Einfluss eines hohen
Felds mittels Avalanche-Elektron-Loch-Paaren (Pavaianche, Mavatanche) generiert. Direkt
am pn-Ubergang kommt nur der Einfluss der generierten Locher zum Feldstar-
kenanstieg dazu und dieses fiihrt zu einem hoheren Maximum, was die kritischste
Situation beim Ausschalten des IGBTs darstellt. Weiter entfernt vom pn-Ubergang
gilt die Gleichung 2.24 und diese fithrt zum Abflachen des Feldstarkenverlaufs
[48]. Nach der vollstdindigen Aufnahme der Spannung fliefSen die restlichen Lo-
cher durch die Raumladungszone zum Emitter und verursachen einen Tailstrom.

dE _ 6

% - ? : (ND + P + Pavalunche - navalunche) (224)
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Die Kennlinie zum Zeitpunkt t8 zeigt ein leichtes Abflachen der Feldstédrke. Dieses
kann durch eine Generierung von Ladungstragern beim dynamischen Avalanche-
Typ 1, durch eine Verschiebung der Locherkonzentration durch das Ausrdumen
beim Abschaltvorgang oder durch andere weitere Vorgiange entstehen.

Nach dem Ausrdumen der restlichen Ladungstrdger nimmt der Feldverlauf bei
einem pt-IGBT wieder einen trapezformigen Verlauf auf. Das Bauteil befindet sich
nunmehr im stationdren Sperrzustand.
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Abbildung 2.11: Simulation von Feld- und Elektronenkonzentrationsverlauf beim
Einschaltvorgang
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Abbildung 2.12: Simulation von Feld- und Elektronenkonzentrationsverlauf beim
Ausschaltvorgang

2.4 Grenzwerte

Ein IGBT hat durch die Vielzahl von verschiedenen Schichten mehrere Eigen-
schaften, die den Arbeitsbereich stark einschranken. ,Latch-Up” ist einer der
bekanntesten Griinde dafiir. Das nachfolgende Kapitel stellt einen kleinen Uber-
blick dar. Da der IGBT prinzipiell eine Kombination aus einem MOSFET und ei-
nem Transistor ist, ist der sichere Arbeitsbereich ebenso zu kombinieren [69][39].
Die Abbildungen 2.14 und 2.13 zeigen schematisch den sicheren Arbeitsbereich
(Englisch: safe operating area, Abkiirzung: SOA). Grundsitzlich unterscheidet
sich der sichere Arbeitsbereich bei Uberlast bzw. bei Kurzschluss nicht vom nor-
malen Schaltverhalten. Da aufgrund des hoheren Laststroms hohere Verluste im
Bauelement auftreten, muss zur Einhaltung der maximal zuldssigen Sperrschicht-
temperatur der Uberlastbereich eingeschrankt werden [85].

Der SOA-Bereich wird von 6 Markierungen eingeschlossen. Markierungen wie
der Sperrbereich und der Séttigungsbereich sind dabei keine kritischen Bereiche,
weil diese eher technologische Grenzen sind. Der Sperrbereich (Englisch: cut-off
region) ist der Bereich, wo kein Kollektorstrom fliefst. Die Gate-Emitter-Spannung
befindet sich hierbei unterhalb der Threshold-Spannung. Der Sattigungsbereich
ist der Bereich, wo die Gate-Emitter-Spannung ihre maximale Spannungshoéhe hat
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und die Spannung tiber den IGBT linear mit dem Strom ansteigt. Dieser setzt sich
aus den verschiedenen pn-Ubergingen und den ohmschen Spannungsabfillen in
der Durchflussrichtung des Halbleiters zusammen. Kleiner kann der Spannungs-
abfall iber den IGBT bei einem bestimmten Stromfluss im Sattigungsbereich nicht
werden, weil dieses die Struktur mit ihren pn-Ubergangen oder das Durchlass-
verhalten des Materials nicht zulédsst. Die Markierung des Bereichs des Lawi-
nendurchbruchs, des 2. Durchbruchs, der Spitzenleistung oder der Stromspitze
ist hingegen kritisch und kann unter dem Einfluss bestimmter Schaltzustiande
tiberschritten werden. Diese einzelnen Bereiche werden im folgenden Unterka-
pitel ndher beschrieben. Aufier der typischen Betrachtung des Kollektorstroms
und der Kollektor-Emitter-Spannung im Hinblick auf den sicheren Arbeitsbe-
reich miissen auch die thermischen Eigenschaften und die Eigenschaften der
Gate-Emitter-Strecke betrachtet werden. Zusammen mit der Betrachtung des dy-
namischen Latch-Up und der Betrachtung mittels eines Grenzlastintegrals werden
diese ebenfalls im folgenden Unterkapitel ndher betrachtet.

Iy
Ic Zunehmende
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gepulst

kontinuierc%
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Abbildung 2.13: FBSOA (oben) und RBSOA (unten) eines typischen IGBTs [51]

26



KAPITEL 2. IGBT

Stromspitze
Spitzenleistung

<«— 2. Durchbruch

<«+— Sattigungsbereich

Lawinen-
Sperrbereich Durchbruch
N
-
UCE

Abbildung 2.14: SOA eines typischen IGBTs

Ein ,snap-back”-Mechanismus ist ebenfalls nicht im SOA-Diagramm darge-
stellt, aber auch dieser ist bei einem IGBT moglich [47][69] und kann kritisch wer-
den. Beim Einschaltvorgang des IGBTs fliefst zu Beginn nur ein Elektronenstrom
vom Emitter durch den n-Kanal zum Kollektor und fiihrt zu einem unipolaren
Stromfluss. Nach dem Einsetzen des pnp-Transistors tragt auch der Locherstrom
einen Teil zum Laststrom bei und bei diesem Ubergang vom unipolaren Bau-
element in den bipolaren Zustand wird der IGBT besser leitend und der Span-
nungsabfall verringert sich. Dieses ist bei einem Chip nicht kritisch, aber bei einer
Parallelschaltung von mehreren nicht idealen Chips kommt es zu einer Strom-
fehlverteilung zwischen diesen. Hierbei kann es sein, dass einer, der sich schon
im bipolaren Zustand befindet, den grofiten Anteil am Laststrom fiihrt, wahrend
die anderen parallel geschalteten IGBT-Chips nur einen geringen Teil des Stroms
fiihren. Dieses Phanomen kann aber auch bei einer Parallelschaltung mit idealen
Chips wie bei einer Modulbauweise von HV-IGBTs auftreten. Hierbei muss die
Ansteuerung der einzelnen IGBT-Chips genauer betrachtet werden. Jeder Chip
hat in der Ansteuerung seinen eigenen Gate-Widerstand, welcher durch parasi-
tare Elemente, wie Leitungswiderstand, Kapazitdt oder auch Induktivitit, dyna-
misch beeinflusst wird. Dieses verursacht unterschiedliche Schaltzeiten bei den
verschiedenen IGBT-Chips, was wiederum eine Stromfehlverteilung begitinstigt.
Die Moglichkeit einer Stromfehlverteilung zwischen mehreren IGBT-Chips wird
nicht betrachtet, weil die nachfolgenden Eigenschaften immer fiir einen IGBT-
Chip gelten.

Die Abbildung 2.15 stellt einen Uberblick iiber 3 verschiedene Feldverldufe dar.
Der Anstieg der Feldstdrke ist hierbei vom Strom abhédngig und die Flache unter
der Kurve ist von der Spannung abhéngig.
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Abbildung 2.15: Schematische Darstellung eines IGBTs mit parasitdren Elementen
und verschiedenen Feldverldufen

2.4.1 Maximale Spannung

Die Durchbruchspannung beschreibt die maximale Kollektor-Emitter-Spannung,
bei der der IGBT die maximale Feldstarke an der pn~-Schicht (Abbildung 2.15,c)
erreicht. Beim Uberschreiten der Grenze kommt es zum Lawinendurchbruch und
zur Generation von Ladungstrdgern (siehe Kennlinien-Abbildung 2.4). Durch die
sprunghafte Generierung von neuen Ladungstragern flielen nun schnell Elek-
tronen vom n*p-Ubergang in die Driftzone und {iber den Bahnwiderstand Ry
kommt es zur Spannungsanhebung und damit zum Leitendwerden des npn-
Transistors bzw. zum sogenannten Einrasten des Bauelements. Eine Unterbre-
chung des Stromflusses ist nun nicht per Gate-Anschluss moéglich. Die Spannung
kann fiir einen dreieckigen Feldverlauf mit einer maximalen Feldstédrke fiir Si-
lizium von 2,5 - 10°V/cm und einer Driftzone der Lange wp bestimmt werden.
Dabei ist E,;, die maximale Feldstdrke am pn-Ubergang und der Feldverlauf
sinkt in Abhdngigkeit von der Dotierung, der Materialeigenschaft und der Lange
der Raumladungszone.
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Die als , Early-Effekt” oder auch als ,,Basisweiten-Modulation” bezeichnete Ver-
kleinerung der Basiszone beim Bipolar-Transistor hat einen Einfluss auf die Lange
des Mos-Kanals. Beim Anlegen einer hohen Kollektor-Emitter-Spannung breitet
sich eine Raumladungszone zum grofsten Teil in der n~-Schicht, die um 10% Potenz
kleiner dotiert ist als die p-Schicht, auch in die p-Schicht aus. Durch das Anlegen
einer Spannung an das Gate wird die p-Schicht durch den aufgebauten n-Kanal
verkleinert und die Sperrfahigkeit weiter herabgesetzt. Eine negative Spannung
am Gate fiihrt zu einer Verminderung der Ladungsdichte in der p-Schicht und
bietet damit die hochste Sperrfahigkeit. Anhand der maximalen Feldstarke und
der Ladungsdichte kann das maximale Hineingreifen des Feldes in die p-Schicht
berechnet werden. Fiir den stromlosen Zustand kann fiir die Dichte (p) die Grund-
dotierung (Np) und deren Elementarladung (¢p = 1,6 - 107 As) angenommen
werden. Bei einer zu schwach dotierten p-Schicht kann Awg so grofs werden, dass
diese an den n-Kanal anst6f3t und dieses fiihrt zu einem Durchbruch.

dE(x) _p
dx ¢
p=er-Np
Epaxé€
Atwr =
ws eQND

2.4.2 2. Durchbruch

Der IGBT befindet sich in diesem Moment im aktiven Bereich. Das Feld hat nor-

malerweise am pn‘-Ubergang sein Maximum (Abbildung 2.15_,d), aber durch die
Erhohung des Stroms und der Elektronenkonzentration (n = %) in der Driftzone

wandert das Feld (Z—i =2 (Np+p—n) topen —%) zum n~p*-Ubergang. Dieses
fiihrt zur Aufsteuerung des pnp-Transistors, ein grofserer Kollektorstrom flief3t
und es kommt beim Erreichen der maximalen Feldstirke zum Lawinendurch-
bruch. Dieser Prozess fiihrt zu einer Mitkopplung und schnell zur thermischen

Zerstorung. [47][69]
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2.4.3 Maximale Schaltleistung

Die maximale Schaltleistung kann nur bedingt als Grenze fiir den IGBT angese-
hen werden. Vorrangig ist die Schaltleistung durch die entstehende Verlustwir-
me begrenzt. Diese muss abgefiihrt werden und die Temperatur darf durch die
Verlustwdrme nicht die kritische Chip-Temperatur iibersteigen. Das Thema der
Temperatur wird im Kapitel 2.4.7 weiter behandelt.

Unter der Betrachtung, dass wiahrend des Ausschaltzyklus mit einem niede-
rohmigen Gate-Widerstand abgeschaltet wird, kommt ein reiner Locherstrom im
IGBT der Diriftzone vor. In dieser Situation kann eine Abhédngigkeit der Schalt-
leistung hinsichtlich der elektrischen Feldstdrke angenommen werden. Folgen-
de Berechnung soll dieses verdeutlichen. Unter Annahme eines dreieckformi-
gen Feldes, der vorhandenen Spannung (Formel 2.25) mit der Geradengleichung
(Formel 2.26) kann dieses zur Formel 2.27 zusammengefasst und zur maxima-
len Feldstdarke (Formel 2.28) umgestellt werden. Nunmehr werden verschiedene
Vereinfachungen vorgenommen. Wahrend eines schnellen Abschaltprozesses mit
gesperrtem n-Kanal in der p-Wanne unterhalb des Gates konnen keine Elektro-
nen zum Stromfluss beitragen und dadurch ist der Elektronenstrom gleich null
und der Gesamtstrom wird allein durch die Locher getragen. Durch eine weitere
Vereinfachung bei hoher Schaltleistung kann eine quadratische Abhdngigkeit der
Feldstdrke hinsichtlich der Schaltleistung angendhert werden (Formel 2.29). Die-
ses besagt, dass bei hoherer Schaltleistung die maximale Feldstédrke ansteigt und
die obere Grenze die kritische Feldstdrke des Halbleiters ist.

U= %mew (2.25)
dE
Emax = %w (226)
1 1
u= EEfnaxE (227)

dx

| dE €0
Epax = 2U— = 2U— (N B 228
dx \/ € No+p=n) =
) . op_eovp 2UeOND 2erND<<3\Eg ZUJ P=Ui= U]A 2 P (2 29)
max ~ e EUP A

2.4.4 Maximaler Kollektorstrom

Ein zu grofier Kollektorstrom kann einen IGBT zum Einrasten verleiten und da-
mit zerstoren. Der Locherstrom fliefSt im eingeschalteten Zustand unter anderem
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vom Kollektor iiber den parasitdren pnp-Transistor und dann durch die niede-
rohmige p-Wanne zum Emitter. Diese niederohmige Verbindung ist als Ry in
Abbildung 2.15 dargestellt. Bei einem grofien Kollektorstrom fillt dennoch ei-
ne Spannung iiber diese Schicht ab und beim Uberschreiten der Schaltschwelle
des pn*-Ubergangs wird der parasitidre npn-Transistor leitend und damit auch
die parasitdre Thyristorstruktur. Dieser Vorgang wird auch als , Latch-Up” be-
zeichnet und ist ein unerwiinschter Zustand des IGBTs. In diesem Zustand ist
der IGBT nicht mehr steuerbar und es kommt nach kurzer Zeit zur thermischen
Zerstorung. Um dieses zu verhindern, wird durch eine niederohmige Verbin-
dung des Ry-Widerstands und durch eine hohere Dotierung das Einschalten des
npn-Transistors verhindert. Dennoch kann es bei einem grofien Kollektorstrom
zu einem ausreichenden Spannungsabfall und damit zum Einschalten des npn-
Transistors bzw. des Thyristors kommen. Sollte im normal leitenden Zustand des
IGBTs der parasitdare Thyristor bei mindestens einem Chip aktiv leitend sein, so
wird dieser niederohmiger als die weiteren Chip-Module und es kommt im lau-
fenden Betrieb zu einer Uberlastung des einzelnen IGBT-Chips. Auflerdem ist
dieser nicht mehr abschaltbar {iber das Gate und erfihrt nach der Uberlastung
eine thermische Zerstérung. Die Gate-Emitter-Spannung kann durch das Steuern
des MOS-Kanals und des parasitiren pnp-Transistors den Kollektorstrom und
damit das Einrasten ebenso begrenzen. Die Gate-Emitter-Spannung kann zur Be-
grenzung des Kollektorstroms kurzzeitig eingesetzt werden.

2.4.5 Dynamisches Latch-Up

Ein dynamisches Latch-Up ist bei einer sprunghaften Anderung der Spannung
tiber den IGBT festzustellen. Durch die verschiedenen Schichten existieren meh-
rere parasitire Kapazititen, die durch Raumladungszonen spannungsabhingig
sind. Beim eingeschalteten IGBT ist die Kollektor-Basis- und die Kollektor-Emitter-
Kapazitit klein bei konstanter Gate-Emitter-Kapazitit. Eine sprunghafte Span-
nungsidnderung der Ucr bewirkt eine Spannungsanhebung iiber der Sperrschicht-
kapazitdt C,+,+ und damit tiber den Bahnwiderstand (Ry) (Abbildung 2.15,a).
Dieses fiihrt zum Einschalten des parasitdren npn-Transistors bzw. der Thyristor-
struktur.

Durch das Abschniiren des Elektronenstroms mittels des n-Kanals in der p-
Wanne beim Ausschaltprozess miissen die restlichen Ladungstrédger aus der Drift-
zone flieen. Die restlichen Elektronen wandern noch zum pn-Ubergang am Kol-
lektoranschluss und verursachen dort noch eine Injektion positiver Ladungstrager
aus dem p-Gebiet in die Driftzone. Die restlichen Locher aus der Driftzone miis-
sen nunmehr komplett iiber den pn-Ubergang am Emitteranschluss abfliefen. Im
Normalzustand flieft ein Teil lateral unterhalb des MOS-Kanals und der n-Wanne
seitlich zum Emitter und entlastet damit den Stromfluss tiber den Bahnwider-
stand Ry. Bei einem zu grofien Locherstrom kann es wihrend des Ausrdumens
der Ladungstrdger zum Einschalten des npn-Transistors kommen, wihrend der
pnp-Transistor noch leitend ist [71].
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Ein weiteres Ereignis, das zum dynamischen Latch-Up fiihrt, wére ein abrupter
Ausschaltprozess und ein relativ grofler Bahnwiderstand Ry. Durch das Um-
laden der Polaritit am Gate-Kontakt kommt es zu einem Stromfluss tiber der
Reihenschaltung der Gate-Widerstdnde, der Gate-Oxid-Kapazitdt und der Par-
allelschaltung aus dem Bahnwiderstand Ry und des n*p-Ubergangs zwischen
Gate- und Emitter-Kontakt. Wenn der IGBT im leitenden Zustand war und nun
ein schneller Ausschaltprozess mit einem sehr kleinen Gate-Widerstand veran-
lasst wird, kommt durch den Gate-Strom {iiber den Bahnwiderstand ein Span-
nungsabfall zustande, der den npn-Transistor und damit den Thyristor einschal-
tet [27]. Die Gate-Oxid-Kapazitdt wirkt im ersten Moment wie eine niederohmige
Verbindung. Dasselbe Ereignis funktioniert theoretisch auch beim abrupten Ein-
schalten des IGBTs. Hier ist der n*p-Ubergang in Flussrichtung geschaltet und bei
gleichzeitigem n-Kanal-Aufbau in der p-Wanne kommt es zum Einschalten des
pnp-Transistors iiber den n-Kanal und Einschalten des npn-Transistors. Da aber
der Stromfluss iiber den n*p-Ubergang nur sehr kurz ist, kann es sein, dass der
n-Kanal in der p-Wanne noch nicht ausbildet und leitend ist. In diesem Fall ist der
npn-Transistor wieder im Sperrzustand, bevor der pnp-Transistor leitend wird.
Dynamisches Latch-Up kann somit vorrangig nur beim Sperrvorgang des IGBTs
auftreten.

2.4.6 Maximale Gate-Spannung

Die Gate-Emitter-Spannung hat Einfluss auf die Kanalbildung. Die Grofie des
Kanals ist beliebig; diese wird nur von den Dotierungsschichten begrenzt. Durch
den Halbleiter und die Oxid-Schicht herrscht eine MIS-Struktur und in dieser
wird beim Anlegen einer Spannung eine Raumladungszone mit einer Feldstarke
aufgebaut. Je dicker die Oxid-Schicht ist bzw. je hoher die kritische Feldstédrke des
Dielektrikums ist, desto grofSer darf die angelegte Spannung sein. Eine Vergro-
flerung des Gates ist nicht unbedingt erwiinscht, da dieses zu einer Anhebung
der gespeicherten Ladung und dementsprechend zu einem grofieren Gate-Strom
bei gleichbleibenden Schaltzeiten des Bauteils fiihrt. Aufierdem benoétigt dieser
Platzbedarf im Halbleiter, was zu hoheren Kosten fiihrt. Die aktuellen IGBTs sind
fiir eine maximale Gate-Emitter-Spannung von +/- 20V verifiziert, obwohl diese
auch eine hohere Spannung bis zu 100V [59] [39] beherrschen. Bei hoherer Span-
nung besteht das Problem, dass es mit der Zeit durch die hohere Feldstirke zur
Generation heifler Ladungstrager mit kinetischer Energie kommt. Das generiert
Defekte in der MIS-Struktur und fiihrt zur Herabsetzung der Lebensdauer des
Gate-Anschlusses und damit des IGBTs. Dieses wird auch als Elektromigration
oder auch Degradation bei Halbleitern bezeichnet. Weiterhin ist eine zu hohe
Gate-Emitter-Spannung zur Beherrschung von Kurzschliissen nachteilig.
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2.4.7 Maximale Temperatur

Unter der Annahme einer Grunddotierung von Np ~ 10"*cm™ fiir einen 1000V-
Silizium-IGBT tibersteigt die intrinsische Ladungstragerdichte ab einer Tempera-
tur von 200°C die Grunddotierung [48]. Das bewirkt, dass die Eigenleitung des
Bauteils den Stromfluss bestimmt und den Strom weiter erhoht. Der Bandabstand
zwischen dem Valenz- und dem Leitungsband des Halbleiters hat sich durch die
hohere Temperatur angendhert und mit einer kleineren kinetischen Energie be-
wirkt dies, dass sich weitere Elektronen aus dem Valenzband 16sen. Die Anzahl
der freien Ladungstrdger erhoht sich mit steigender Temperatur.

Die kritische Feldstirke, bei der der Avalanche-Prozess eintritt, wird bei hoherer
Temperatur immer unkritischer. Infolge der warmebedingten und dabei verstark-
ten Schwirrbewegung der Atomriimpfe nimmt die freie Weglédnge der bewegten
Ladungstrager ab. Folglich muss bei hoherer Temperatur eine grofiere Feldstarke
aufgebracht werden, um den Avalanche-Effekt zu erreichen. [12][48]

Eine weitere Grenze liegt im technischen Aufbau und in der Verbindungstech-
nik des Systems. Die Kontakte, Bonddrahte, Lotschichten oder auch das Gehduse
miissen temperaturbestiandig und stabil sein. Mit dem Einsatz von SiC-Halbleitern
sind die Probleme der Eigenleitung iiberwunden und es werden Verbindungssys-
teme zum Einsatz bei hoher Temperatur erforscht.

Der Aufbau des IGBT-Moduls mit seinen Létungen, Temperaturiibergdngen und
Bonddrihten ist ein weiterer Schwachpunkt. Eine Chip-Lotung kann als Tem-
peratursperre [36] wirken, sodass eine schnelle Kithlung durch die Bodenplatte
unwirksam ist, aber auch die Bonddrihte mit den verschiedenen Stromstofsbelas-
tungen sind leicht anfallig. Mit der allgemeinen Formel

kann die maximale Verlustleistung des Halbleiters berechnet werden. Jedes Mate-
rial besitzt einen thermischen Ubergangswiderstand Ryy,. Je kleiner dieser ist, desto
grofier darf die Schaltleistung P, sein, bis dieser seinen thermischen Durchbruch
[48] erfdhrt. Durch die Absenkung der Gehdusetemperatur (T), z.B. durch den
Einsatz eines Wasserkiihlkorpers, kann die maximale Schaltleistung vergrofiert
werden.

2.4.8 Maximale Energie

Energie ist eine fundamentale physikalische Grofe, die aufgrund der Zeitinvari-
anz der Naturgesetze erhalten bleibt. Energie ist dabei das Produkt aus Leistung
iiber die Zeit. Bei einem konstanten Durchlasswiderstand kann dieses umgestellt
werden und als %, was auch als Grenzlastintegral bezeichnet wird, dargestellt
werden.
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Der IGBT hat im entséttigten Zustand, wo die Gate-Emitter-Spannung einen

direkten Einfluss auf den Kollektorstrom hat, keinen konstanten Durchlasswi-
derstand und im typischen Ein-Zustand ergibt sich ein konstanter Durchlasswi-
derstand {iber die verschiedenen Metallkontaktierungen, die pn-Ubergénge und
die einzelnen Bahnwiderstdnde der einzelnen Schichten. Normalerweise ist das
Grenzlastintegral it ein Maf fiir die Strombelastbarkeit bei Dioden oder ande-
ren Bauelementen mit konstantem Widerstand. Aber dieses kann auch fiir das
Standhalten des IGBTs angewendet werden. Bei kurzer Leitdauer ist entweder
der Kollektorstrom beim konstanten Durchlasswiderstand oder das Produkt aus
Kollektor-Emitter-Spannung und Kollektorstrom grofS oder bei langer Dauer ent-
sprechend klein. Der Halbleiter hat durch sein Volumen eine Warmekapazitit.
Durch den Stromfluss erwdrmt sich der Halbleiter erst lokal und wegen der ver-
schiedenen Ubergangswiderstinde ist eine gewisse Zeit notig, bis sich die Tem-
peratur und der Strom homogen im Halbleiter verteilt hat. Eine Filamentierung
des Stromflusses kann durch diesen Vorgang begiinstigt werden.
Beim IGBT wurde bisher diese Grenze nicht betrachtet. Einzelne Messungen zum
Standhalten beim Kurzschlussfall vom Typ 1 mit der Energiebetrachtung wer-
den in der Veroffentlichung von Gutsmann [32] und Otsuki [56] gezeigt. Bei den
anderen Kurzschlusstypen kann diese Grenze ebenso betrachtet werden, mit Aus-
nahme von Typ 4.
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3 Diode

Die Diode ist ein Halbleiterbauelement, das den Strom nur in eine Richtung pas-
sieren lasst und in die andere Richtung wie ein Isolator wirkt. Daher gibt es eine
Unterscheidung zwischen Durchlassrichtung und Sperrrichtung. Das Prinzip des
richtungsabhédngigen Stromflusses beruht auf der Entdeckung von Ferdinand
Braun im Jahr 1874. Braun kannte damals noch nicht die physikalischen Gesetze
tiir diesen Prozess. Die Wirkungsweise der bipolaren elektrischen Halbleiterbau-
elemente beruht im Wesentlichen auf den Eigenschaften der Grenzschicht zwi-
schen n- und p-dotiertem Material.

In der Leistungselektronik hat sich die Silizium-pin-Diode durchgesetzt [5]. Sie
besteht aus einer p-dotierten und sehr niedrigen n-dotierten Schicht, die auch als
intrinsische Schicht bezeichnet wird, und einem hoch n-dotierten Bereich. Durch
die sehr niedrig dotierte Schicht kann das Bauelement eine hohere Spannung
aufnehmen und sperren, was besonders bei der Leistungselektronik zwingend
notwendig ist. Fiir eine pin-Diode gibt es kein spezielles Symbol; es wird das
allgemein giiltige Diodensymbol verwendet, das in Abbildung 3.1 dargestellt ist.
Wie auch schon beim IGBT (siehe Abbildung 2.1), gibt es eine grobe Unterteilung
der Dioden beziiglich des auftretenden Felds in Non-Punch-Through (NPT) und
Punch-Through (PT) (Abbildung 3.2). Dabei wird versucht, die Dicke der Diode so
diinn wie moglich zu halten, was nur bei einer sehr niedrig dotierten intrinsischen
Schicht moglich ist, um so geringere Durchlassverluste zu produzieren. Die Ab-
bildung 3.3 gibt den Aufbau einer Leistungsdiode wieder. Im Vergleich zu einer
Signaldiode sind zusétzliche Schutzringe als Potentialbegrenzung zum Rand vor-
handen. Es gibt auch unter anderem die Moglichkeit, mit zusétzlichen Feldplatten
eine Schutzisolierung vom Anschlusspunkt zum Rand des Halbleiters herzustel-
len [51]. Anhand der Geometrie und der Dotierung kann die mogliche Sperrspan-
nung Ugsr) der PT-Diode mit der Formel 3.1 berechnet werden [71][48]. Npp ist die
Dotierungsdichte, C ist die Fulop-Konstante mit C = 210728 .¢716:22(T/300K) oy, b=1y/-b
mitb=5,8+1,2- ﬁ, w, ist die Breite der Raumladungszone, e ist die Elementar-
ladung und ¢ ist die Dielektrizitdtskonstante. Beim Uberschreiten der maximalen
Sperrspannung Ugggr) kommt es durch die auftretende hohe Feldstiarke zu einem
Lawinendurchbruch, der einen Stromfluss zur Folge hat. Die maximale Sperr-
spannung, die maximale Feldstdrke und damit auch der zulédssige Sperrstrom
sind jeweils temperaturabhéngig.
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Uren :( eC 2 ¢ @o
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Abbildung 3.1: Dioden-Schaltsymbol nach DIN EN 60617-5:1997 [30]
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Abbildung 3.2: Unterscheidung zwischen Non-Punch-Through- (links) und
Punch-Through-Verlauf (rechts) der Feldstédrke bei Dioden [71][48]
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Abbildung 3.3: Struktur der Leistungsdiode
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Im Durchlassbetrieb wird bei einem bipolaren Bauelement das niedrig dotier-
te Gebiet ausgehend von den hochdotierten Aufienzonen iiberschwemmt. Die
Konzentration freier Ladungstrager ist gegeniiber der Grunddotierung um die
Zehnerpotenz angehoben. Der Spannungsabfall in Durchlassrichtung {iber der
Diode setzt sich aus den beiden Halbleiteriibergéngen (pnund n'n*), dem Uber-
gang vom Halbleiter-Metall-Kontakt fiir die Anode und fiir die Kathode sowie
aus dem Mittelgebiet (Driftzone) zusammen. Beim Uberschreiten der pn-Schicht
wird die Diode leitend und der Strom steigt steil an. Dieses wird als Schwell-
spannung oder auch als Threshold-Spannung mit U bezeichnet. Die komplette
Kennlinie ist nachfolgend dargestellt.

Durchlassbereich

- Urer) ¢ 4 _

Ur * Ires)

Sperrbereich
|R v

Abbildung 3.4: Vierquadrantenkennlinie von Silizium-Dioden [77] [51]

Nunmehr soll das dynamische Schaltverhalten der Diode betrachtet werden
[66]. Die Abbildung 3.5 gibt einen schematischen Verlauf eines Ein- und Ausschalt-
vorgangs einer Diode wieder. Die internen Vorgédnge der Diode sind in einzelnen
Zeitschritten in der Abbildung 3.6 fiir das Einschalten und in der Abbildung 3.7
fiir das Ausschalten dargestellt. Wie schon erwédhnt, kommt es beim Einschalten
zu einer Uberschwemmung von Ladungstrigern aus dem hochdotierten Gebiet
in das Mittelgebiet und beim Ausschalten dreht sich der Prozess um. Beim Uber-
gang vom gesperrten Zustand in den leitenden kommt es infolge der noch nicht
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vollstandig gefluteten Mittelzone zu einer Einschaltiiberspannungsspitze Upgp.
Diese wird meistens durch die hohe Stromsteilheit und die parasitdre Indukti-
vitdt im Schaltkreis {iberlagert und kann einen kritischen Wert iibersteigen. Im
gefluteten stationdren Zustand féllt nur noch eine Flussspannung Uy, die klein
ist, ab. Beim Ausschaltprozess (t > t; in Abbildung 3.5) kann die Diode erst
sperren, wenn sie in Sperrrichtung gepolt ist. Dieses erfolgt zum Zeitpunkt des
maximalen Riickwértsstroms Izsy;. Die Stromsteilheit, mit der die Diode abkom-
mutiert wird, wird von aufien, also vom IGBT in unserem Fall, vorgegeben. Die
Grofle der Riickstromspitze ist von der Menge der gespeicherten Ladungstrager
der Diode abhidngig. Mit dem Sperren der Diode kommt es zum Ausrdumen
der restlichen Ladungstrédger. Dieses stellt sich beim soften Verhalten als ein ty-
pischer Schweifstrom dar. Die Spannung tiber der Diode wird aufgepragt und
kann anhand des Maschensatzes (Ud = Uicar + Upioge + Lg%> bestimmt werden.
Der IGBT benétigt eine gewisse Zeit, bis dieser niederohmig wird und einen Teil
der Spannung aufnimmt. Uber der parasitiren Induktivitdt im Modul entsteht ei-
ne Spannungsspitze. Nach dem Abbau der Spannung tiber dem IGBT {ibernimmt
die Diode dieses vollstandig. Jenes soll den Spannungsverlauf im Zeitbereich von
t; bis ty verdeutlichen. Die Abbildung 3.7 zum Ausschaltverhalten zeigt, dass der
Ladungstragerberg bis zum vollstaindigen Ausrdumen an der n'n*-Schicht liegt.
Dieses ist wichtig, um fiir den Aufbau der Raumladungszone und den benétigten
Strom noch gentigend Ladungstrager zu liefern. Wenn aber die aufzunehmende
Spannung mehr Platz benétigt oder der Ladungstrdagerberg erschopft ist (siehe
Abbildung 3.8), breitet sich die Raumladungszone sprunghaft iiber die komplette
Driftzone aus und das Feld kann sich trapezformig ausbilden [71]. Diese sprung-
hafte Anderung zeigt sich im oszillieren Strom-Spannungsverlauf wieder, was
auch als ,snappig” bezeichnet wird. Durch das Abreifien des Stroms kann es in-
folge der parasitdren Induktivititen im Kommutierungskreis zur Uberspannung
kommen.
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Abbildung 3.5: Schaltverhalten der Diode
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Hole density = Elektronen density

p=n

Abbildung 3.6: prinzipieller Elektronenkonzentrationsverlauf beim Einschaltvor-
gang [87]

Hole density = Elektronen density

Abbildung 3.7: prinzipieller Elektronenkonzentrationsverlauf beim Ausschalt-
vorgang [66][64]

Hole density = Elektronen density

Abbildung 3.8: prinzipieller Elektronenkonzentrationsverlauf beim snappigen
Ausschaltvorgang [66]
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3.1 Grenzwerte

Eine Diode besitzt die Funktion, den Strom in Abhéngigkeit von der Polaritit in
einer Richtung zu leiten und in der anderen zu sperren. In einem Umrichter wird
dieses als Freilaufdiode zum Schutz vor Uberspannung oder als Gleichrichter
eingesetzt. Beide Funktionen sind essentiell und es ist zwingend dafiir zu sorgen,
dass die Diode innerhalb des sicheren Arbeitsbereichs (Englisch: safe operating
area; Abkiirzung: SOA) betrieben wird.

Die Abbildung 3.9 gibt eine typische Darstellung des sicheren Ausschaltarbeits-
bereichs (Englisch: reverse recovery safe operating area; Abkiirzung: RRSOA)
einer Diode wieder. Dabei gibt es wesentliche Grenzen. Die maximale Spannung,
die auch als Durchbruchspannung bezeichnet wird (Englisch: breakdown volta-
ge; Abkiirzung: Ugpr)) und zu einem Lawinendurchbruch fiihrt, die maximale
Schaltleistung (Pyy) und die maximale Sperrschichttemperatur. Die Durchbruch-
spannung und die Schaltleistung sind temperaturabhidngig; somit gilt die Dar-
stellung in Abbildung 3.9 nur fiir einen bestimmten Temperaturzustand. Mit
zunehmender Stromfilamentierung werden die Grenzen kleiner. Es entstehen da-
bei sogenannte Hot Spots, die ein dynamisches Avalanche begiinstigen [64]. In
Flussrichtung der Diode gibt es weitere Einschrankungen. Eine maximale Verlust-
leistung P,y, die zu einem thermischen Problem fiihrt, aber auch die Stromhdohe
oder die zyklischen Belastungen der Diode gehoren dazu. Die einzelnen Grenzen
werden in den folgenden Unterkapiteln ndher betrachtet.

Stromspitze

Zunehmende
Stromfilamentierung

Spitzenleistung

Lawinen-
Durchbruch

Ur

Abbildung 3.9: RRSOA (reverse recovery safe operating area) einer typischen Di-
ode [65] [64]
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3.1.1 Maximale Sperrspannung Ugsg)

Dieser Bereich wird in verschiedenen Literaturen auch als , statischer Lawinen-
durchbruch” bezeichnet [71]. Hierbei kommt es bei der Erh6hung der Sperrspan-
nung am pn-Ubergang ab einer gewissen kritischen Feldstirke zu einer Stofio-
nisation von Ladungstragern. Durch die hohe Feldstdarke im Halbleiter konnen
die freien Ladungstrdger geniigend hohe Energie aufnehmen, um bei Stofsen mit
dem Gitter neue Elektronen-Loch-Paare zu erzeugen. Es kommt zu einer Ketten-
reaktion und zu einem Lawinendurchbruch. Der Sperrsittigungsstrom Iy wird
durch den Lawineneffekt vervielfacht und somit ergibt sich bei der Durchbruch-
spannung Ugg) ein beliebig grofier Strom.

Die maximale Sperrspannung ist von der kritischen Feldstdrke sowie der Grofse
der Raumladungszone abhingig. Einerseits gibt es den Zusammenhang dE/dx =
eoNp/e, dass mit steigender Grunddotierung Np die Feldstdarke ansteigt und
anderseits kann es nach Ugpr) = 5 - Epr - Wrrz mit wgrrz = (E e "’OND 78
schon bei einer kleinen ausgepragten Raumladungszone zu einem Durchbruch
kommen [71]. C ist in diesem Fall die Fulop-Konstante und hat den Wert von
C =1,8-10"*cm®V~7. Eine niedrige Np-Dotierung fithrt auferdem zu einer nied-
rigeren kritischen Feldstdrke, da der Gradient der elektrischen Feldstdrke kleiner

ist und sich somit eine Zone mit einer hohen elektrischen Feldstiarke weiter aus-
dehnt.

3.1.2 Maximale Schaltleistung

Die maximale Schaltleistung gibt ein Mafs der maximalen Feldstérke in Sperrrich-
tung wieder. Wahrend des Ausrdumens der Ladungstréger beim ,reverse recove-
ry” kommt es infolge der Spannungsaufnahme und eines grofien Stroms zu einer
Feldaufsteilung, die an die kritische Feldstarke des Bauteils gelangen kann. Fiir
den pn-Ubergang bei einem dreieckformigen Feldverlauf gilt annihernd die For-
mel 2.29 (v, ist die Geschwindigkeit der Locher, ¢ ist die Dielektrizitdtskonstante,
A ist die Flache der Diode):

2

-P
eva

Emax ~

Bei einem groferen Strom wandert das Feld vom pn-Ubergang zum nn*-
Ubergang oder es entstehen an beiden Dotierungsiibergidngen Feldstarkeniiber-
hohungen, die zur Zerstorung des Halbleiters fiihren. Einen dynamischen Avalan-
che der dritten Art mit Feldstarkeniiberhohung an beiden Dotierungsiibergdngen
zeigt das néchste Bild.
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starkes dynamisches Avalanche

e

normales Verhalten

Elektrisches Feld (V/cm)

Anode

(&}
g
©
X

Abbildung 3.10: Feldverlauf bei sehr starkem dynamischen Avalanche - Typ 3

3.1.3 Maximale Verlustleistung P;;

Die maximale Verlustleistung ist durch das thermische Abfiihren der Warme be-
grenzt. Durch den gegebenen Bandliickenabstand beim Halbleitermaterial kommt
es bei hoherer Temperatur zu einer Loslosung der Elektronen-Loch-Paar-Bindung
und damit ebenfalls zu einem Lawinendurchbruch. Es muss mittels Kithlung da-
fiir gesorgt werden, dass die kritische Temperatur nicht iiberschritten wird. Der
Einsatz von Siliziumkarbid (SiC) kann durch den hoheren Bandliickenabstand bei
einer hoheren Temperatur und damit hoheren Verlustleistung betrieben werden.
Die Verlustleistung der Diode, die sich aus dem Laststrom und der Flussspannung
der Diode zusammensetzt, muss kleiner sein als die thermische Verlustleistung
Py, die sich anhand der Temperaturunterschiede und des Wéarmeiibergangswi-
derstands berechnen ldsst.

p Verlust = uDioden flussspannung * ILaststrom

T]'mux - Tcase
Pyt = ————
Rinje

3.1.4 Maximaler Spitzenflussstrom Irsy

Irsmy ist der maximal erlaubte Spitzenstrom der Diode. Diesen Wert kann die
Diode mindestens 100-mal in ihrer Lebenszeit fithren, bis es zu einer Zerstérung
dieser kommt. Eine kurzzeitige Uberbelastung des Halbleiters und der Bonddréh-
te ist bis zu einem Maximum méglich. Beim Uberschreiten dieses Werts kann es
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zu einer Stromverdrangung, zur Ablosung der Bonddrahte durch die Erwdrmung
oder Anderung der Eigenschaften des Materials [45] oder zum Diffundieren der
Metallisierung (typisch ist Aluminium) von der p-Schicht in die Dotierung kom-
men, sodass die Herabsetzung der Sperrfihigkeit der Diode die Folge ist. Die
Dauer der Strombelastungen, die Hohe, der Abstand und die Anzahl sind ent-
scheidend fiir die Lebensdauer (siehe Abbildung 3.11 und 3.12).

[37] gibt eine Formel zur Berechnung von beliebigen Impulslingen wieder,

unter der Voraussetzung, dass die Temperaturdnderung im Verhaltnis zur Strom-
hohe und zum Ubergangswiderstand proportional ist. Die Formel lautet:

Irsmy (tp> _ [Zun(10ms) (3.2)
Igsmy (10ms) Zy, (tp) |

lesm)

Anzahl der Schaltzyklen bei
Netzfrequenz

Abbildung 3.11: Maximaler Spitzenstrom in Abhdngigkeit von den Schaltzyklen
[83][67]

3.1.5 Grenzlastintegral %t

Dieses folgt aus der Integration des Durchlassstroms [77]. Beim Erreichen des
zulassigen Grenzwerts, z.B. infolge einer Uberlast, muss der Strom abgeschaltet
werden (Abkiihlungspause). Dieser Wert wird auch verwendet, um eine entspre-
chende Absicherung zu wihlen. Ein Uberstrom kann zum Beispiel bei einem
Kurzschluss auftreten und sollte dann die Schutzeinrichtung nicht schnell ge-
nug auslosen, miissen dementsprechend alle Stromimpulse zusammengezihlt
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werden, weil es zu keiner ausreichenden Abkiihlung zwischen zwei Impulsen
kommt [3]. In den Datenblittern der Diode werden meistens nur fiir 2 Zeitwer-
te (0,Ims und 10ms) die Grenzwerte angegeben. Die Zeitwerte liegen aber weit
tiber der Kurzschlussfestigkeit des IGBTs und dementsprechend fehlen fiir einen
Kurzschluss von t, = 10us Grenzwerte. Die Abbildung 3.12 gibt einen typischen
Verlauf des Grenzlastintegrals wieder. Die Ausfallmechanismen sind dieselben
wie im vorherigen Kapitel 3.1.4.

A

le(smy

fizdlt

-
0.1ms 1.0 ms 10.0 ms
Pulsdauer

Abbildung 3.12: Strombelastung in Abhadngigkeit von der Impulsdauer [83]

3.1.6 Stromfilamentierung

Eine Stromfilamentierung ist ein Vorgang, bei dem der Strom nicht mehr durch alle
Diodenchips gleichmafSig flief3t, sondern nur noch kanal- oder chipweise. Eine Fi-
lamentierung des Dioden-Modul-Stroms auf wenige Chips oder einen Chip kann
durch eine unsymmetrische Kopplung der Dioden an den Stromkreis erfolgen. In-
nerhalb eines Diodenchips kann dieses durch eine Fehlstelle im Siliziummaterial
hervorgerufen werden. Ein grofier Diodenstrom fiihrt durch die Filamentierung
zu einer Erwarmung eines Kanals und es kann zu einer Zerstérung kommen. Ei-
ne unsymmetrische Kopplung der Diodenchips kann durch die Parallelschaltung
mehrerer Dioden mit Bonddrahten, wie sie auch bei einem IGBT-Modul vorhan-
den sind, zustande kommen. Die Bonddrihte besitzen dabei einen ohmschen
und induktiven parasitdren Effekt. Eine schnelle Stromdnderung begiinstigt eine
Filamentierung.
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4 Elektrische Belastung der
Leistungshalbleiter in
Fehlerfallen

Das Verhalten der Leistungshalbleiter bei Umrichterfehlern ist abhéngig von der
eingesetzten Topologie. Hierbei gibt es eine Vielzahl von Umrichtertopologien
oder auch Fehlermdglichkeiten. Die weitere Betrachtung erfolgt anhand des Span-
nungszwischenkreisumrichters (Abbildung 4.1), da dieser die grofite Verbreitung
aufweist. Ein Fehlerfall bei diesem Umrichtertyp kann unter anderem durch ei-
ne fehlerhafte Kiithlung, eine fehlerhafte Umrichterregelung und -steuerung, eine
fehlerhafte Ansteuerschaltung oder auch durch ein mogliches Isolationsversagen
eines Bauteils vorliegen. Jeder Fehlerfall fiihrt zu einer Strom- und Spannungsan-
derung im Umrichter, wodurch weitere Bauteile betroffen sind. Prinzipiell kann
bei einem Spannungszwischenkreisumrichter zwischen einem ausgangsseitigen
Kurzschluss auf der Gleichspannungsseite oder auf der Wechselspannungsseite
unterschieden werden.

Ein Kurzschluss ist laut dem Internationalen Elektrotechnischen Worterbuch
der International Electrotechnical Commission (IEC) mit der Nummer IEC 826-
14-10 ein ,zuféllig oder absichtlich entstandener Strompfad zwischen zwei oder
mehr leitfahigen Teilen, durch den die elektrischen Potentialdifferenzen zwischen
diesen leitfdhigen Teilen auf einen Wert gleich Null oder nahezu Null abfallen”.
Die abfallende Spannung am Verbraucher macht sich als Entséttigung des IGBTs
und damit als eine Spannungsaufnahme bemerkbar.

e AL ELL K%Ma#z
=l“f’ ASM

HERTRT | RTHTHT

Abbildung 4.1: Spannungszwischenkreisumrichter

OOD
110
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4.1 Ausgangsseitiger Kurzschluss auf der
Gleichspannungsseite

Ein Kurzschluss auf der Gleichspannungsseite (Abbildung 4.2) fiihrt als Erstes
zum Entladen des Zwischenkreiskondensators in die Kurzschlussstelle. Der Kurz-
schlussstrom steigt in Abhdngigkeit von der Kurzschlussinduktivitét, der Licht-
bogenspannung, des sehr geringen ohmschen Widerstands sowie der Spannung
iiber den Kondensator an. Typischerweise erreicht der Strom schnell einen sehr
grofien Wert. Hierbei konnen Schdden durch die elektromagnetischen Kréfte oder
durch den Lichtbogen entstehen. Die Leistungshalbleiter im Umrichter sind vom
Kurzschluss zunédchst unbeeinflusst. Nach dem vollstandigen Entladen des Kon-
densators hat der Kurzschlussstrom sein Maximum erreicht und es kommt iiber
dem Umrichter zu einem Freilaufpfad des Kurzschlussstroms. Die Dioden erfah-
ren einen Stromstofs, der in seiner Hohe und Lédnge tiber dem typischen Wert
liegt. Die Abklingzeit des Kurzschlussstroms und damit die Dauer der Diodenbe-
lastung ergibt sich vor allem aus der Lichtbogenspannung und dem sehr kleinen
ohmschen Spannungsabfall im Stromkreis. Je kleiner der Spannungsabfall im
Kurzschlusskreis ist, desto langer fliefst ein Kurzschlussstrom. Diese Stofistrom-
belastung der Dioden unterscheidet sich deutlich von der in den Datenblattern
tiblichen Angabe einer 10ms Sinus-Halbwelle. Eine Schutzmdglichkeit wére der
Einsatz einer Ausgangsdrossel an der Gleichspannungsseite. Dieses fiihrt zu ei-
nem niedrigeren Kurzschlussstrom, aber im Umkehrschluss zu einer langeren
Abklingzeit. Die Abbildung 4.3 zeigt ein Simulationsergebnis des Kurzschluss-
verhaltens. Dabei ist die rechte Darstellung ein Ausschnitt aus dem linken Verlauf.

T1 D1 T3 D3

::lud

1ph, AC-Netz -||< 7K _||J_2Tg
T2

Abbildung 4.2: Kurzschluss auf der Gleichspannungsseite am Beispiel eines ein-
phasigen netzseitigen Umrichters
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0,5

Abbildung 4.3: Verldufe beim Kurzschluss auf der Gleichspannungsseite [72]

Zusétzlich zu dem Strom, der durch die Kurzschlussinduktivitit getrieben wird,
kommt es zu einer Uberlagerung durch die Stromeinpragung aus der AC-Seite
(siehe Abbildung 4.4). Die Stromamplitude hidngt vom Eintritt des Kurzschlus-
ses ab. Die giinstigsten Verhiltnisse ergeben sich, wenn das Ereignis zum Zeit-
punkt der maximalen Netzspannung eintritt. Hierbei erreicht der Strom direkt
seinen stationdren Wert. Die maximale Stromamplitude wird transient erreicht,
wenn sich die Netzspannung im Nulldurchgang befindet. Der Strom erreicht da-
bei das Doppelte und sinkt mit der Abklingzeitkonstante auf den stationdren
Kurzschlussstrom. Die Konstante wird durch die ohmsche Belastung im Kreis
bestimmt.

A

Abbildung 4.4: Verldufe beim Kurzschluss auf der Gleichspannungsseite beim
nachspeisenden Strom aus dem Netz (links: KS beim Maximum
der Netzspannung, rechts: KS beim Minimum der Netzspannung
[72]

4.2 Ausgangsseitiger Kurzschluss auf der
Wechselspannungsseite

Bei einem Kurzschluss auf der Wechselspannungsseite konnen diese zwischen
zwei Phasen oder auch zwischen einer Phase und einem Massepunkt auftreten.
Die Abbildung 4.5 zeigt einen Spannungswechselrichter, wo beim Verbraucher auf
der Wechselseite ein Erdschluss vorhanden ist. Die stromdurchflossenen Halblei-
ter haben hierbei Einfluss auf das Kurzschlussverhalten. Die Gleichrichterdiode
hat, wie im vorherigen Kapitel beschriebenen, einen moglichen zu grofien und
zu langen Kurzschlussstrom. Der IGBT hingegen hat die Moglichkeit, den Strom
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zu begrenzen und diesen auch aktiv abzuschalten. Dieses Ereignis wird als Kurz-
schlussverhalten vom IGBT, der sich im Lastkreis befindet, bezeichnet. Abhin-
gig vom Zeitpunkt des Kurzschlusses, vom Zustand des IGBTs und der Strom-
richtung ergeben sich verschiedene Situationen fiir die im Kommutierungskreis
befindlichen Halbleiter. Die nachfolgenden Kurzschlusstypen sind evolutionar
entstanden.

e kb | REHELE
=l“" As
TTT IATATHT

Abbildung 4.5: Kurzschluss auf der Wechselspannungsseite eines dreiphasigen
Umrichters

4.2.1 Kurzschlusstyp 1

Dieser Kurzschlusstyp ist der Standard-Typ unter den Kurzschliissen. Damit ist
das direkte Einschalten eines IGBTs auf einen vorhandenen Kurzschluss gemeint.
Da dieser Fehlerfall sehr einfach experimentell umzusetzen ist und er in der
Realitét sehr oft auftritt, wird meistens nur dieser Typ aller Fehlerfélle betrachtet.
Dabei wurde frither davon ausgegangen, dass dieser die schlimmste Situation
tiir den IGBT ware. Dieses ist mittlerweile nicht mehr giiltig und kann meistens
beherrscht werden.

L
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T1,, /D1 L I
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Abbildung 4.6: Testaufbau fiir einen Kurzschlussversuch eines Typs 1
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Tl

\

T2

Abbildung 4.7: Pulsmuster fiir KS1

Fiir die experimentelle Untersuchung dieses Fehlerfalls kann eine Schaltung
wie in Abbildung 4.6 mit dem Pulsmuster in Abbildung 4.7 eingesetzt werden.
Fiir die Betrachtung des Schaltverhaltens des IGBTs muss nunmehr die Intensitét
der Kurzschluss-Verbindung bzw. Lsc unterschieden werden.

Beim Kurzschlusstyp 1 existieren 2 elementare Unterschiede. Zum einen ist das
resultierende di/dt vom Kurzschluss abhdngig und zum anderen vom einschalten-
den IGBT. Bei einem niederinduktiven Kurzschluss fallt in Folge des relativ lang-
samen Finschaltens des IGBTs iiber der Kollektor-Emitter-Strecke keine Spannung
ab und damit bleibt die Miller-Kapazitdt wihrend des Schaltzyklus klein. Die
Kollektor-Emitter-Spannung kann ndherungsweise nach Ucg = Uy — U, — Up,. =

U; — (Ls + Lsc) dic ~ U; bestimmt werden. Im zweiten Fall, also bei einem
IGBT

Kurzschluss mit einem grofieren induktiven Kurzschluss, féllt die Spannung tiber
dem IGBT und das di/dt wird durch die Gleichung %¢ = YL pestimmt. Damit

E Ls+Lsc
haben wir eine Unterscheidung zwischen einem niederinduktiven und hochin-

duktiven Kurzschluss gefunden (4.1).

X niederinduktiverKurzschluss .
dic > dic @1
dt < at ), .. ’

IGBT hochinduktiverKurzschluss

Hochinduktiver Kurzschlusstyp 1

In der Abbildung 4.8 ist ein Verlauf eines Kurzschlusstyps 1 dargestellt. Im Ver-
gleich zum normalen Schalten des IGBTs nimmt der IGBT auch wihrend des
Einzustands die volle Zwischenkreisspannung auf. Dieses geschieht automatisch
durch das Ausrdumen der Ladungstrager durch den hohen Strom aus der Drift-
zone. Der Kollektorstrom erreicht dabei das 5-10-fache des Nennstroms.
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Abbildung 4.8: gemessener Verlauf von Strom und Spannung bei KS1 mit grofer
Induktivitat

Nunmehr soll das Einschaltverhalten des IGBTs auf einen Kurzschluss erldutert
werden.
th<t<t
Der IGBT ist noch gesperrt und die Gate-Emitter-Kapazitdt wird durch Anlegen
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einer positiven Gate-Emitter-Spannung umgeladen. Damit gibt es keinen Unter-
schied zum normalen Schalten des IGBTs und es gelten die Formeln aus dem
Kapitel 2.2.

hh<t<t

Mit dem Erreichen der Threshold-Spannung Ucg s, fangt der IGBT an zu leiten.
Der Kollektorstrom beginnt in Abhdngigkeit von der Gate-Emitter-Spannung an
zu flieffen. Es kommt zu einem kleinen Spannungseinbruch iiber der Ucg-Strecke
infolge des steigenden Stroms tiber die Induktivitdten im Kommutierungskreis.
Unter Vernachldssigung des kleinen Spannungseinbruchs ergibt sich keine Ver-
danderung bei der Aufladefunktion der Gate-Emitter-Spannung.

ic(t) = gmsat - (Uce(t) — Ugem) (4.2)
-(t-t)
Uge(t) = AUy - (1 - e(Rc”*s)'CcE] (4.3)
dic(t) _ dUGe(t) Alyg S

.e (RG+Rg)'CGE (4'4)

di' - gm,satT - gm,sat (RG 4 Rg) . CGE

b <t<tj

Mit dem Erreichen des Miller-Plateaus ist der MOS-Kanal offen, die Spannungsab-
hangigkeit verschwindet und der Kollektorstrom kann ungehindert flieSen. Die
Kollektor-Emitter-Spannung ist infolge des Spannungsabfalls iiber der Induktivi-
tat im Lastkreis nahezu null und es stellt sich ein dic/dt nach der Formel 4.5 ein.
Die angelegte Gate-Emitter-Spannung bleibt konstant und entldadt die Millerka-
pazitat.

dic __ Uy
dt _L0+LSC

(4.5)

I3 <t<ty

Am Ende dieser Phase ist der Gate-Strom null, die Gate-Emitter-Spannung wur-
de nach der Formel 4.6 aufgeladen und der IGBT befindet sich im stationdren
Einzustand bzw. im Séttigungsbereich.

~(t-tg)
Uge(t) = AUy - (1 - e(Rc+Rs)'(Cgf+Csd)] (4.6)

ty <t<ts ‘

Der Kurzschlussstrom steigt iiber ‘%C = Lal‘;’[zsc weiter an. Wenn der Kollektorstrom
das Niveau des stationdren Kurzschlussstroms erreicht hat, geht der MOS-Kanal
in den Pinch-Off-Bereich {iiber. Hierdurch wird der MOS-Kanal abgeschniirt, es
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kommt zum Ausrdumen der iiberschiissigen Ladungstrdager aus der Driftzone
und es wird im ladungsfreien Bereich in der Driftzone ein Feld aufgebaut. Es
kommt iiber die internen parasitdren Kapazititen des IGBTs zu einem Verschie-
bungsstrom, der zu einem Anheben der Gate-Emitter Spannung fithrt und die-
ses O0ffnet den MOS-Kanal weiter (Gleichung 4.2). Die IGBT-Ansteuerung besitzt
typischerweise einen Uberspannungsschutz fiir die Gate-Emitter-Strecke und be-
grenzt die Anhebung der Gate-Emitter-Spannung und des Kollektorstroms des
IGBTs. Der Verschiebestrom und damit die Spannungsanhebung am Gate hat mit
der Geschwindigkeit des Aufbauens der Raumladungszone und mit dem Kol-
lektorstrom zu tun. Bei einem hohen Kollektorstrom féllt iiber die Driftzone eine
hohere Spannung infolge des Driftwiderstands ab. Dieses fiihrt zu einem gro-
leren elektrischen Feld und die Ladungstréger fliefSen in Abhédngigkeit von der
Feldstarke mit der Drift- bzw. der Sattigungsgeschwindigkeit durch.

t=ts

Zum Zeitpunkt t5 befindet sich der IGBT im stationdren Kurzschluss-Betrieb. Der
Kollektorstrom fliefstin Abhdngigkeit von der stationdren Gate-Emitter-Spannung
auf hohem Niveau weiter. Die Spannung iiber dem IGBT stellt sich im Verhéltnis
zu den ohmschen Verlusten im Stromkreis ein. Durch das Ausrdumen der La-
dungstrédger aus der Driftzone befindet sich der IGBT im aktiven Bereich und die
Millerkapazitat ist klein.

ts<t<ty

Zum Abschalten des IGBTs wird eine Spannung unterhalb der Threshold-Schwelle
an das Gate angelegt. Durch die vorangegangene Entsattigung ist die Millerkapa-
zitdt klein und damit ist die Gate-Kapazitdt das bestimmende Glied. Wéahrend der
fallenden Stromflanke kommt es zu einer Spannungsiiberh6hung (t=t¢) tiber der
Kollektor-Emitter-Strecke. Die Hohe darf unter keinen Umstanden die Blockier-
spannung des Halbleiters iiberschreiten. Mittels eines grofseren Gate-Widerstands
wird diese begrenzt. Es gelten folgende Gleichungen.

—(t-t5)
Uce(t) = AUy - e(fes)<e (4.7)

. —(t-t5)
dlc(t) AUVG . e(RC+R8)5’CGE (4,8)

At Sm,sat (RG + Rg) . CGE

dic

uCE = ud - LUE

(4.9)

tr <t

Mit dem Unterschreiten der Threshold-Spannung ist der MOS-Kanal komplett
abgeschniirt und es kommt zu einem Schweifstrom infolge der Ausrdumung von
Ladungstragern aus der Driftzone. Die benoétigte Zeit ist sehr kurz, da durch die
Entséttigung der Grofsteil der Ladungstrager im Vorfeld ausgerdaumt wurde. Der
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Anstieg des elektrischen Felds wird durch das Fehlen der freien Ladungstrager fla-
cher und das Feld breitet sich tiber die komplette Driftzone aus und erreicht seinen
Endzustand (dreiecksformig beim NPT-IGBT oder trapezférmig beim PT-IGBT).
Der Gate- und Kollektorstrom werden null und die Gate-Spannung erreicht die
untere Schaltspannung. Der IGBT befindet sich danach im stationdren Blockier-
Zustand.

Niederinduktiver Kurzschlusstyp 1

Der niederinduktive Kurzschlusstyp 1 zeichnet sich dadurch aus, dass wihrend
der kompletten Schaltphase die Kollektor-Emitter-Spannung weit oberhalb des
stationdren Niveaus des stationdren Durchlassverhaltens bleibt und der Kollektor-
strom hingegen verhilt sich in Relation zur Gate-Emitter-Spannung. Ein Verlauf
ist in Abbildung 4.9 dargestellt.

Bei einem Kurzschluss mit einer kleinen Induktivitdt im Stromkreis ist die Stro-
ménderung vom Einschaltverhalten des IGBTs abhédngig. Im Zeitbereich fy < t < t;
fliefst ein Gate-Strom, um die Gate-Emitter-Kapazitdt des IGBTs umzuladen. Mit
dem Erreichen der Threshold-Spannung zum Zeitpunkt ¢; wird der MOS-Kanal
leitend. Danach steigt der Kollektorstrom nach der Gleichung 4.11 an und die
Kollektor-Emitter-Spannung sinkt hingegen leicht. Die effektive Millerkapazitat
bleibt wihrend des Vorgangs klein. Eine geringe Induktivitdt im Kommutierungs-
kreis bewirkt nur einen kleinen Spannungseinbruch, wiahrend der Kollektorstrom
in Abhédngigkeit von der Gate-Emitter-Spannung steigt. Nach dem Erreichen der
Treiberspannung tiber die Gate-Emitter-Strecke kommt es zur Begrenzung des
Kollektorstroms und dieses fiihrt durch die Stromédnderung tiber die parasitdren
Induktivitdten zu einer Spannungsanhebung tiber den IGBT. Das fiihrt wieder-
um beim Halbleiter zu einem Verschiebungsstrom durch die Millerkapazitdt und
lasst einen grofleren Kollektorstrom flieflen. Der Gate-Treiber mit seiner Gate-
Klemmung sowie der nur kleinen Millerkapazitdt unterbinden ein grofies Anstei-
gen der Gate-Emitter-Spannung und der Kollektorstrom erreicht kurzzeitig ein
Maximum zum Zeitpunkt ¢,. Durch die Klemmung der Gate-Spannung fallt der
Kollektorstrom auf den stationdren Kurzschlussstrom und es baut sich eine Uber-
spannung auf. Ab dem Zeitpunkt ¢; sind alle Ausgleichsvorgange abgeschlossen.
Die Driftzone wurde nicht mit Ladungstragern tiberschwemmt, die Millerkapa-
zitdt ist grofs und solange befindet sich der IGBT im aktiven Bereich bzw. im
stationdren Kurzschlussbetrieb. Die Spannung {iber dem IGBT stellt sich abhén-
gig von den ohmschen Verbrauchern im Stromkreis ein. Typischerweise sind die
Leitungswiderstdande sehr klein, somit fallt fast die komplette Spannung tiber
dem Halbleiter ab.
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Abbildung 4.9: gemessener Verlauf von Strom und Spannung bei KS1 mit kleiner
Induktivitat
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—(t=tg)
Uce(t) = AUy - [1 - e(RG”%)*CCE) (4.10)
Ie(t) = gmysat - (Uge(t) — Ucem) (4.11)
0 dic

uCEEinschaltm = ud - W E =~ ud (4-12)

dic

uCEAusschalfen = Ud - LU : E

(4.13)
Der Abschaltprozess (f4 < ) des IGBTs aus dem stationdren Bereich ist unabhén-
gig von der Kurzschlussinduktivitat und damit gibt es keine Anderung gegeniiber
einem Kurzschlusstyp 1 mit einer grofien Induktivitat.

Eine Betrachtung der inneren Feldverldufe beim Kurzschlussereignis zeigt, dass

tber die gesamte Zeit das Feld iiber das komplette Bauteil ausgebreitet ist. Die
Verldufe zum Zeitpunkt f, und ¢; sind in der n"-Zone identisch, weil der Vorgang
ausschliefdlich im Steuerkopf des IGBTs, also bei der Bildung des Elektronenka-
nals, ablduft. Danach steigt der Kollektorstrom und das Feld verdndert sich in
Abhiéngigkeit von der Elektronenkonzentration. In dieser Phase ist die Kollektor-
Gate-Kapazitat sehr klein und es fliefsen nur Elektronen durch die Raumladungs-
zone zur Kollektorseite. Dieses Resultat fiithrt zu einer Abflachung der Feldstarke
nach der Gleichung 4.14. Zum Zeitpunkt f; hat der IGBT sein stationdres Verhal-
ten wahrend des Kurzschlusses erreicht. Die maximale Feldstdrke blieb wahrend
dieses Vorgangs unterhalb der stationdren Feldstdrke im Sperrzustand, solange
es zu keiner grofen Uberspannung kommt und diese flacht durch den Stromfluss
sogar ab.
Beim Sperrvorgang aus dem stationdren Kurzschlusszustand kommt es zu einer
Feldstarkenanhebung. Nachdem der Elektronenkanal im Steuerkopf abgeschniirt
ist, konnen nur noch Locher aus der Driftzone weiter zum Emitter fliefSen. Der Kol-
lektorstrom besteht in diesem Zeitraum nur noch aus Lochern und wird bei einer
zu grofien Stromdichte unter dem Einfluss eines hohen Felds mittels Avalanche-
Elektron-Loch-Paaren (pavaiancie/Navalanche) generiert. Direkt am pn—Ubergang kommt
nur der Einfluss der generierten Locher zum Feldstdarkenanstieg dazu und dieses
fuhrt zu einem hoheren Maximum, was die kritischste Situation beim Ausschal-
ten des IGBTSs darstellt. Weiter entfernt vom pn-Ubergang gilt die Gleichung 4.15.
Wihrend der IGBT seine Uberspannung aufnehmen muss, kommt es zu einer
Feldanhebung und die kritische Feldstirke darf niemals iiberstiegen werden.
Zum Zeitpunkt t; sperrt der IGBT den Kollektorstrom und durch das Ausrdu-
men der restlichen Ladungstrdger mittels eines Tailstroms erreicht der IGBT zum
Zeitpunkt t; seinen stationdren Sperrzustand.
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dE €
— =—"-(Np—n) (4.14)
dw ¢
dE €
5 .= (ND + p + Pavalanche — nuvalunche) (4:15)
dw ¢
2 2
—t1
1.8F t2 1.8
—13
1.6 11.6
1.4¢ 11.4
s 5
5 =
81.2’ ?12 8
! 4 2
g [
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Abbildung 4.10: simulierter Feld- und Elektronenkonzentrationsverlauf bei KS1
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Abbildung 4.11: simulierter Feld- und Elektronenkonzentrationsverlauf beim Ab-
schalten eines Kurzschlusses
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4.2.2 Kurzschlusstyp 2

Bei einem Kurzschluss des Typs 2 ist der IGBT vor dem Eintreten des Kurz-
schlusses im Sattigungsbereich (siehe Kennlinie Abbildung 2.4). Das heifst, dass
die Kollektor-Emitter-Spannung auf dem Niveau von Ucgs ist, der Kollektor-
Emitter-Strom wird nicht von der Gate-Emitter-Spannung begrenzt und der Gate-
Strom ist gleich null. Dieses wird auch als stationdrer Einzustand beim normalen
Schalten bezeichnet. Tritt dann in diesem Moment ein Kurzschluss auf, steigt
der Kollektorstrom steil an. Die Abbildung 4.12 gibt einen Testaufbau unter Ver-
wendung des Pulsmusters in der Abbildung 4.13 zur Demonstration eines Kurz-
schlusses des Typs 2 wieder.
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Abbildung 4.12: Testaufbau fiir einen Kurzschlussversuch eines Typs 2

T1

\

T2

\

SSC

»
-

t

Abbildung 4.13: Pulsmuster fiir einen Kurzschlussversuch eines Typs 2

Das Schaltverhalten bei einem Kurzschlusstyp 2 ist fast identisch mit dem be-
schriebenen Verhalten bei einem hochinduktiven Kurzschlusstyp 1. Bevor der
Kurzschluss auftritt, ist der IGBT beim Typ 2 vollstindig mit Ladungstragern
tiberschwemmt. Beim Typ 1 mit einer grofien Kurzschlussinduktivitat ist dieses
nur bedingt moglich und somit sind die resultierenden parasitaren Kapazititen
des IGBTs unterschiedlich im Vergleich zu diesem Kurzschlusstyp. Die Abbildung
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4.14 gibt einen Verlauf eines IGBTs im Kurzschlussfall des Typs 2 wieder.
Nunmehr soll das Schaltverhalten kurz erldutert werden. Im Zeitraum fy < t < t4
existiert noch kein Kurzschluss und damit gelten die genannten Bedingungen des
normalen Schaltens aus dem Kapitel 2.2. Zum Zeitpunkt ¢, befindet sich der IGBT
im Sattigungsbereich und es tritt ein Kurzschluss auf. Damit steigt der Kollektor-
Emitter-Strom mit einem dde = M bis der IGBT entséttigt. Die Spannung
tiber dem IGBT stellt sich in Abhanglgkelt von den ohmschen Verbrauchern im
Stromkreis ein. Der IGBT befindet sich nun im aktiven Bereich. Der Kollektor-
strom wird jetzt durch die Hohe der Gate-Emitter-Spannung bestimmt. Durch die
Entsdttigung beeinflusst der Verschiebungsstrom das Gate-Potential. Der hohe
Verschiebungsstrom kommt durch die Spannungséanderung iiber dem Halbleiter
und somit iiber die Millerkapazitdt zustande. Wie schon beim Kurzschlusstyp 1
beschrieben, fiihrt ein grofier Kollektorstrom zu einer schnelleren Entséttigung
infolge der hohen Feldstirke, hebt das Potential wahrenddessen das Gate an
und ldsst einen hoheren Kollektorstrom fliefSlen. Durch die parasitdren Elemente
im Gate-Kreis konnen die dynamischen Gate-Emitter-Spannungsanhebungen nur
gedampft an den Anschlussklemmen des Moduls gemessen und damit geklemmt
werden. Der Gate-Treiber begrenzt die Gate-Emitter-Spannung. Zum Zeitpunkt
t5 ist der Kollektorstrom im Maximum und er fillt durch die Begrenzung der
Gate-Emitter-Spannung des Treibers. Die durch die fallende Stromflanke entste-
hende Spannungsiiberhohung (t = t¢) tiber der Kollektor-Emitter Strecke hat
wiederum einen Einfluss auf den Verschiebungsstrom und hebt das Gate an und
steuert gegen das Entladen durch den Treiber. Ab dem Zeitpunkt ¢t = t; befindet
sich der IGBT im stationdren Kurzschlussbetrieb. Der Gate-Strom ist nunmehr
null, die Gate-Emitter-Spannung hat die obere Schaltspannung U..y¢ erreicht, die
Kollektor-Emitter-Spannung ist gleich der Zwischenkreisspannung abziiglich der
ohmschen Verluste der Last und der Kollektorstrom ist 5-10-fach hoher als der
Nennstrom. Alle dynamischen Vorgdnge sind abgeschlossen. Um nun den IGBT
abzuschalten (¢ > tg), wird eine Gate-Emitter-Spannung unterhalb der Threshold-
Spannung geschaltet. Da dieser Vorgang sich nicht von den anderen Kurzschluss-
typen unterscheidet, wird auf dieses hier nicht ndher eingegangen und auf den
Kurzschlusstyp 1 mit induktiver Belastung verwiesen.
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Abbildung 4.14: gemessener Verlauf von Strom und Spannung bei KS2
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Abbildung 4.15: simulierter Feld- und Elektronenkonzentrationsverlauf bei KS2
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4.2.3 Kurzschlusstyp 2 Null-Strom

Bei einem , Null-Strom Kurzschlusstyp 2 handelt es sich, wenn zum Zeitpunkt
des Eintreffens des Ereignisses der IGBT eingeschaltet ist, aber kein Laststrom
flief3t [74]. Dieses kann bei einem Umrichter im Leerlauf, also ohne Belastung,
vorkommen. Einen Testaufbau zur Untersuchung des Schaltverhaltens gibt die
Abbildung 4.16 zusammen mit dem Pulsmuster in Abbildung 4.17 wieder. Dabei
wird vor dem Kurzschlussereignis der IGBT T2 eingeschaltet und durch den nicht
vorhandenen Kollektorstrom erreicht der IGBT schnell einen stationdren Zustand.
Durch das Kurzschlussereignis wird der Stromkreis geschlossen und es entsteht
schnell ein hoher Kollektorstrom in Abhédngigkeit von der Induktivitat.
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Abbildung 4.16: Testaufbau fiir einen Kurzschlussversuch eines Null-Strom-Typs
2
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Abbildung 4.17: Pulsmuster fiir einen Kurzschlussversuch eines Null-Strom-Typs
2

Bei einem Vergleich zwischen dem typischen Kurzschlusstyp 2 und dem Null-
Strom-Kurzschlusstyp 2 konnte kein hoheres Risiko fiir den Halbleiter ermit-
telt werden. Aufgrund des Testaufbaus ist der dynamische Kurzschlussstrom
bei diesem Kurzschlusstyp niedriger. Eine Kopplung des Laststroms mit dem
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Kurzschlusspfad ist hier nicht moglich. Dennoch soll nunmehr das Schaltver-
halten betrachtet werden. Ein Strom- und Spannungsverlauf des Null-Strom-
Kurzschlusstyps 2 ist in Abbildung 4.18 zu sehen.
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Abbildung 4.18: gemessener Verlauf von Strom und Spannung bei Null-Strom

KS2
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Zum Anfang (t = t;) ist der IGBT gesperrt. Die Kollektor-Emitter-Spannung
stellt sich in Abhangigkeit von den Sperrstromen aller Bauteile ein. In unserem Bei-
spiel liegt dieser auf dem Potential der Zwischenkreisspannung. Durch das Anle-
gen (t) < t < t;) der U,y¢-Spannung an den IGBT wird die Gate-Emitter-Kapazitat
aufgeladen. Mit dem Erreichen der Threshold-Spannung (t > t;) wird der MOS-
Kanal leitend und es fliefSen Elektronen in die Driftzone und diese bauen die rest-
liche Raumladungszone ab. Die Ucg-Spannung und die Gate-Kollektor-Kapazitat
werden bzw. sind klein. Nachdem der Gate-Strom null geworden ist, befindet sich
der IGBT im Séttigungsbereich und im stationdren Einzustand (t, < t < t3). Da
dennoch kein Kollektorstrom flief3t, weil die Last fehlt, sind keine Ladungstrager
in der Driftzone enthalten. Zum Zeitpunkt t; tritt ein Kurzschluss auf und es
gelten die schon beim Kurzschlusstyp 2 oder Typ 1 bei grofSer induktiver Belas-
tung genannten Regeln. Wie man anhand des Feld- und Ladungstragerverlaufs
erkennen kann, flieSen durch das Eintreten des Kurzschlusses schnell Ladungs-
trager in die Driftzone und fiihren auch hier zu einem Verschiebungsstrom bei
der Wiederausrdumung durch das Entséttigen.
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Abbildung 4.19: simulierter Feld- und Elektronenkonzentrationsverlauf bei KS2
Null-Strom

4.2.4 Kurzschlusstyp 3

Der Kurzschlusstyp 3 wurde das erste Mal auf der EPE 2009 [47] vorgestellt. Hier-
bei ist der IGBT eingeschaltet, der Strom fliefst durch die antiparallele Diode und
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durch das Kurzschlussereignis kommt es zu einer Kommutierung von der Diode
auf den IGBT [34]. Vor dem Kurzschluss befindet sich die Anlage in der Freilauf-
phase. Eine mogliche Schaltungsvariante stellt der Testaufbau in Abbildung 4.20
zusammen mit dem Pulsmuster 4.21 dar.
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Abbildung 4.20: Testaufbau fiir einen Kurzschlussversuch eines KS 3

T1+T4

\

T2+T3

»
>

t

Abbildung 4.21: Pulsmuster fiir einen Kurzschlussversuch eines KS 3

Anhand des Verlaufs von Strom und Spannung in Abbildung 4.23 ist zu er-
kennen, dass die Ausgangssituation fiir den IGBT identisch ist mit der beim
Null-Strom des Typs 2; d.h. beim Eintritt des Kurzschlusses ist der IGBT einge-
schaltet, die Kollektor-Emitter-Spannung ist auf Sattigungspotential, es fliefst aber
kein Kollektorstrom und demzufolge ist der Halbleiter nicht mit Ladungstragern
tiberschwemmt. Aus diesem Grunde gilt fiir den IGBT die Regel des vorher be-
schriebenen Kapitels , Null-Strom Kurzschlusstyp 2 in Kapitel 4.2.3.

Etwas Interessantes ist bei der Diode zu beobachten. Vor dem Kurzschlussereig-
nis fallt eine geringe Durchlassspannung iiber der Diode ab, fithrt den kompletten
Laststrom und ist somit komplett geflutet mit Ladungstrdgern. Zum Zeitpunkt

t3 in Abbildung 4.23 sinkt der Strom nach dem Kurzschlusseintritt in Abhdngig-

U;-Us.-—Up, .. . .
——3¢ 2 fjir die Diode. Durch

keit von der Induktivitat nach der Formel % = —r
o SC
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den eingeschalteten IGBT kann der Strom weiter sinken bzw. ab dem Strom-
nulldurchgang I > 0 kommt es zu einer Kommutierung und die Diode geht in
den Sperrzugang. Im ersten Augenblick, bis der IGBT entsattigt, fallt hiertiber
die Durchlassspannung, die mit der Sperrspannung der Diode gleichzusetzen ist,
ab. Dieser Vorgang ist fiir die Diode im Umrichterbetrieb typisch. Es werden bei
diesem Reverse-Recovery-Vorgang anteilig Ladungstrager ausgerdumt, bis die-
ser eine Raumladungszone fiir eine kleine Sperrspannung aufgebaut hat. Durch
den steigenden Kollektorstrom kommt es zu einem geringen Anstieg der Durch-
lassspannung und dieses fiihrt wiederum zu einem geringen Reverse-Recovery-
Diodenstrom. Sobald aber der IGBT den Strom begrenzt (Zeitpunkt t,) und es zu
einer raschen Entsittigung kommt, muss die Diode ebenso schnell die Sperrspan-
nung aufnehmen. Dieses macht sich in Folge eines hoheren Reverse-Recovery-
Stroms, der gleichzeitig bei hoher Sperrspannung erfolgt, bemerkbar. Bei diesem
Vorgang miissen weitere Ladungstrager von der vorher durchfluteten Diode aus-
gerdumt werden. In dieser Zeit tritt somit eine untypische hohe Schaltleistung auf
und die Diode kann dabei zerstort werden [47][74][60][61].

Eine messtechnische Untersuchung ist nur an einem offenen IGBT-Modul mog-
lich. Ein Simulationsergebnis ist in Abbildung 4.22 zu sehen. Die magentafarbene
Kurve zeigt den Diodenstrom. Das Produkt aus Strom und Spannung fiihrt zu
einer Schaltleistung, die durch das Simulationsergebnis fiir die Diode erkenn-
bar wird. Zum Zeitpunkt t = 5us kommt es zum Reverse-Recovery mit geringer
Schaltleistung und bei t = 13us mit hoher Schaltleistung.
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Abbildung 4.22: Simulierter Verlauf von Strom und Spannung bei KS3
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Abbildung 4.23: gemessener Verlauf von Strom und Spannung bei KS3

4.2.5 Kurzschlusstyp 4

Bei diesem Fehlertyp handelt es sich um ein abruptes Abkommutieren und Sper-
ren der Diode (reverse recovery). Wahrend der Umschaltphase des Umrichters
sind fiir eine kurze Zeit beide IGBTs einer Halbbriicke im Sperrzustand und
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der Laststrom fliefst durch die Diode weiter. Dieser Schaltzustand ist notwendig,
damit es wahrend der Umschaltung nicht zu einem Briickenkurzschluss durch
die eigenen Halbleiter kommt. Diese interne Verriegelung der Halbbriicke wird
zeitlich so dimensioniert, dass erst der eine IGBT eingeschaltet wird, wenn sich
der andere IGBT komplett im stationdren Sperrzustand befindet. Dieses kann bei
HV-IGBTs mehrere Mikrosekunden dauern. Sollte in dieser Zeit ein Kurzschluss
auftreten, kommt es zu einem abrupten Sperren der Diode. Wahrend des Sper-
rens muss die Diode die komplette Zwischenkreisspannung aufnehmen. Beim
typischen Sperren iibernimmt der einschaltende IGBT einen Teil der Spannung
wihrend der Schaltdauer und dieses fiihrt zu einer Begrenzung der Schaltleis-
tung der Diode. Eine experimentelle Untersuchung kann mittels der Schaltung in
Abbildung 4.24 zusammen mit dem Pulsmuster in Abbildung 4.25 erfolgen.
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Abbildung 4.24: Testaufbau fiir einen Kurzschlussversuch eines KS 4
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Abbildung 4.25: Pulsmuster fiir einen Kurzschlussversuch eines KS 4

Die Abbildung 4.27 zeigt den Strom- und Spannungsverlauf wihrend des Er-
eignisses. Vor dem Eintritt des Kurzschlusses (t < t) fliefist der Strom in dieser
Phase durch die Diode, da sich die IGBTs in der Halbbriicke im Sperrzustand
befinden. Zum Zeitpunkt ¢, tritt ein induktiver Kurzschluss auf und es steigt
der Diodenstrom in Abhdngigkeit von der Induktivitét, bis die Diode die Zwi-

schenkreisspannung (t;) aufgenommen hat, an. Der Stromgradient im Zeitbe-
Uy-Usg~U
reich von fy, < t < t; kann nach d; = w ~ Li ‘é bestimmt werden. Ab

dem Stromnulldurchgang bleibt der Gradlent ‘durch die Kommutierungsinduk-
tivitit anndhernd bis t, konstant. Zu diesem Zeitpunkt wird der pn-Ubergang
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frei von Ladungstrdagern, die Diode beginnt, Spannung aufzunehmen und der
Stromgradient wird flacher. Durch das Aufnehmen von Spannung (t, < t < t;)
kommt es zu einer Ladungstrdgerverschiebung in der Diode und dieses wird als
kapazitiver Effekt bezeichnet. Der Strom steigt weiter zusammen mit dem kapa-
zitiven Verschiebungsstrom an und erreicht sein Maximum beim Erreichen der
Diodenspannung vom Niveau der Zwischenkreisspannung t;. Der Stromgradi-
ent dndert das Vorzeichen, dieses fiihrt zur Verringerung des Diodenstroms, aber
gleichzeitig zu einer Spannungserhthung iiber die Kommutierungsinduktivitat.
Der kapazitive Effekt der Diode endet mit dem Erreichen der maximalen Dioden-
Reverse-Recovery-Spannung zum Zeitpunkt t,. Ab diesem Zeitpunkt beginnt der
reine Reverse-Recovery-Prozess. Das Feld wandert innerhalb der Diode und brei-
tet sich tiber die komplette Chipweite aus. Das fithrt zum weiteren Ausrdaumen
des Diodenstroms. Der Vorgang ist ein diodentypischer Prozess und dieser kann
mit verschiedenen internen Schichten und Dotierungen eingestellt werden. Im
ungtinstigsten Fall konnen ein abruptes Sperren der Diode und ein Mangel an La-
dungstrdgern zu einem snappigen Strom- und Spannungsverlauf fithren. Hierbei
muss die maximale Blockierspannung () des Moduls beachtet werden.

Ein weiteres Kriterium fiir die Sicherheit des Moduls ist die maximale Schaltleis-
tung der Diode (siehe Kapitel 3.1.2). Beim normalen Schaltzyklus tibernimmt der
einzuschaltende IGBT einen Teil der Spannung; das ist in diesem Fall nicht gege-
ben. Damit muss die Diode die volle Zwischenkreisspannung und die auftreten-
de Uberspannung durch das Recovery-Verhalten der Diode bei einem Recovery-
Strom tragen. Eine vollstandig geflutete Diode mit Ladungstragern produziert bei
einem Kurzschluss eine hohere Schaltleistung als eine, die sich noch im Einschalt-
prozess befindet. Eine experimentelle Untersuchung bestatigt diese Aussage. Die
Abbildung 4.26 zeigt das Diodenverhalten bei einem normalen Schaltverhalten
mit einem IGBT als Kommutierung und die Abbildung 4.27 zeigt einen induktiven
Kurzschluss. Dabei ist sehr gut zu erkennen, dass eine viel hdhere Uberspannung
bei gleichzeitig groffem Riickstrom auftritt, was kritisch sein konnte [66].
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Abbildung 4.26: gemessener Verlauf von Strom und Spannung beim typischen
Dioden-Reverse-Recovery mit einschaltendem IGBT
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Abbildung 4.27: gemessener Verlauf von Strom und Spannung beim Kurzschluss
des Typs 4

Die Abbildungen 4.28 und 4.29 zeigen die Simulationsergebnisse des Dioden-
schaltverhaltens beim typischen Dioden-Reverse-Recovery und beim Kurzschluss-
fall. Bis zum Zeitpunkt t2 gibt es simulationsméflig keine Unterschiede zwischen
den beiden Fillen. Bei t2 nimmt die Diode im Kurzschlussfall schon einen Teil
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der Spannung auf und beim Zeitpunkt t4 hat die Diode die volle Zwischen-
kreisspannung im Kurzschlussfall aufgenommen. Diese ist wie zu erkennen beim
normalen Recovery-Verhalten nur einen Bruchteil der Zwischenkreisspannung
hoch. Das elektrische Feld ist zum Zeitpunkt der Riickstromspitze am grofiten.
Bei dem Simulationsergebnis ist noch ein dynamisches Avalanche zu erkennen.
Dieses wird als dynamisches Avalanche der dritten Art mit Feldstarkeniiberho-
hung an beiden Dotierungsiibergangen bezeichnet (siehe Kapitel 3.1.2). Durch
die hohe Spannung infolge des Ausraumens der Ladungstrager bei hohem Strom
und unter dem Einfluss des Avalanche-Verhaltens kann die Diode durch die hohe
Feldstarke zerstort werden.
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Abbildung 4.28: Simulationsergebnis einer typischen Diode wihrend des
Reverse-Recovery-Verhaltens
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Abbildung 4.29: Simulationsergebnis eines Kurzschlusstyps 4 Verhalten

4.3 Kurzschluss im Umrichter

In den vorherigen Kapiteln wurde ein Kurzschluss am Umrichterausgang betrach-
tet. Aber auch ein Kurzschluss im Umrichter kann vorkommen, was verschiede-
ne Ursachen haben kann. In der Literatur ,Leistungselektronische Schaltungen -
Funktion, Auslegung und Anwendung”[72] wurde dieser Punkt ndher betrachtet,
was im Folgenden beschrieben wird.

Bei einem klassischen Fehlerszenarium handelt es sich um eine fehlerhafte An-
steuerung des Umrichters. Hierbei wird der eine IGBT einer Halbbriicke angesteu-
ert, obwohl der gegentiberliegende IGBT noch aktiv leitend ist. Im Normalfall be-
sitzt eine Halbbriicke aus zwei IGBTs eine Verriegelungszeit, sodass erst ein IGBT

72



KAPITEL 4. ELEKTRISCHE BELASTUNG DER LEISTUNGSHALBLEITER IN
FEHLERFALLEN

der Halbbriicke eingeschaltet werden darf, wenn der andere komplett gesperrt
ist. Der zuschaltende IGBT erfahrt einen Kurzschlusstyp 1 und der andere, der
aktiv leitend ist, erfahrt einen Kurzschlusstyp 2, Typ 2 Null-Strom oder Typ 3. Der
Stromgradient beim Kurzschlusseintritt ist sehr hoch. Die begrenzende Induk-
tivitdt ist bei Kurzschliissen im Umrichter die Kommutierungsinduktivitat, die
vernachlassigbar klein ist, und der einschaltende IGBT ist das begrenzende Ele-
ment fiir den Kurzschlussstrom. Das Kurzschlussereignis kann an beiden IGBTs
der Halbbriicke erkannt werden. Mogliche Methoden zur Detektierung, wie zum
Beispiel eine Entsdttigungsiiberwachung, werden im Kapitel 5.1 beschrieben.

Ein weiteres Fehlerszenarium ist, wenn der IGBT in der Halbbriicke leitend
ist und dann durch Halbleiterversagen der aktiv sperrende IGBT durchlegiert
oder wenn es zu einem Versagen der Isolationsstrecke kommt. Hierbei erfahrt
der IGBT einen Kurzschluss vom Typ 2, Typ 2 Null-Strom oder Typ 3 mit ho-
her Intensitédt. Der resultierende Kurzschlussstromgradient wird vorrangig von
der Kommutierungs- bzw. Kurzschlussinduktivitiat begrenzt. Diese ist sehr klein
und fiihrt bei hochsperrenden IGBTs zu sehr hohen dynamischen Kurzschluss-
stromen, die zur Zerstorung des IGBTs fiithren konnen. Sollte der IGBT durch
den Kurzschluss zerstért worden sein, entlddt sich die gesamte Energie des Zwi-
schenkreiskondensators in der nicht mehr sperrfahigen Halbbriicke. Es kommt
dabei zu hohen elektromagnetischen Kréften, die fiir einen weiteren Schaden im
Umrichter sorgen.

Der Ausfall eines IGBTs wihrend der Verriegelungszeit oder wihrend eines
Ausschaltvorgangs fiihrt beim Zuschalten des gegeniiberliegenden IGBTs zu ei-
nem Kurzschluss. Dieser IGBT erfdahrt den Typ 1, begrenzt den Kurzschlussstrom
und kann sicher auch bei sehr kleinen Kurzschlussinduktivitdten beherrscht wer-
den.

Auch der Kurzschlusstyp 4 kann im Umrichter vorkommen. Wéhrend der Frei-
laufphase und der Verriegelungszeit des IGBTs fliefst der komplette Laststrom
tiber die Freilaufdiode und sollte es in dieser Zeit beim gegeniiberliegenden IGBT
zu einem Halbleiterversagen bzw. zu einem Isolationsversagen kommen, sieht
die Diode den Kurzschluss. Der Stromgradient wird auch in diesem Fall von der
Kommutierungsinduktivitit begrenzt und das fiihrt zu einem sehr steilen Ab-
kommutieren der Diode. Dieses ist untypisch und kann die Diode zerstoren. Das
Kommutieren der Diode auf eine induktive Last fiihrt hierbei zu einem Span-
nungssprung iiber der Diode bei gleichzeitigem moglichen sehr hohen Reverse-
Recovery-Strom. Ein Schutzmechanismus existiert fiir die Diode nicht und der
Hersteller muss sicherstellen, dass die Diode diesem Kurzschlusstyp standhalt.
Im Falle der Zerstorung dieser kommt es zur vollstindigen Entladung der Ener-
gie des Zwischenkreiskondensators in der Halbbriicke und dies fiihrt durch die
hohen elektromagnetischen Kréfte zu weiteren Schaden im Umrichter.
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5 Schaltungstopologie

Bei einem IGBT kann durch eine richtige Beschaltung die Robustheit vergrofiert
werden. Dieses wird mittels einer ausgekliigelten Ansteuerung bewerkstelligt, die
eine Zustandsermittlung von Strom und Spannung des IGBTs beinhaltet. Einen
Ausblick hinsichtlich der Moglichkeiten soll dieses Kapitel vermitteln. Hierbei
wurde es in 3 Teile gegliedert. Der erste Teil zeigt die grundsitzlichen Mog-
lichkeiten, wie man den Zustand eines IGBTs erkennt, der nachfolgende Punkt
beschreibt die Ansteuerung und danach folgen prinzipielle Schaltungstopologien,
die zum Schutz des IGBTs angewendet werden.

5.1 IGBT Zustandsermittiung

Um einen IGBT zu klassifizieren, in welchem Zustand sich dieser befindet, gibt es
verschiedene Moglichkeiten. Eine Unterscheidung zwischen Sperr- und Durch-
lassbetrieb bzw. Fehlerfall kann durch einen Vergleich des Ansteuerungssignals
und den Ist-Werten des IGBTs erfolgen. Fiir die sogenannten Ist-Werte kann eine
messtechnische Analyse herangezogen werden. Die einfachsten Messgrofien sind
Strom und Spannung. Dagegen sind andere Grofien, wie z.B. Feldverldufe oder
die Filamentierung des Stroms, im Halbleiter nur sehr schwer bzw. nicht messbar.
Die Abbildung 2.8 zum Schaltverhalten des IGBTs stellt die wichtigsten Grofien,
wie den Gatestrom, die Gate-Emitter-Spannung, die Kollektor-Emitter-Spannung
sowie den Kollektorstrom, dar.

Die Gate-Emitter-Spannung am Modul ist einfach zu messen. An den Kon-
taktanschliissen des IGBT-Moduls ist durch die Abkopplung der Treiberspan-
nung mittels eines externen Gate-Widerstands oder der Stromquelle eine Zu-
standsmessung moglich. Dieser Wert alleine ldsst dennoch keinen eindeutigen
Riickschluss auf den Zustand des IGBTs zu. Eine Gate-Emitter-Spannung unter-
halb der Threshold-Schwelle sollte den Kollektor-Emitter-Stromkreis sperren und
oberhalb dieses ermdglichen zu leiten. Das Gate des IGBTs wird vom Treiber
nur soweit aufgeladen, wie dieser es zuldsst. Ein Spannungswert oberhalb der
Treiberspannung kommt im eingeschalteten Zustand wéhrend eines Fehlerfalls
durch das Entsittigen des IGBTs zustande.

Der Gate-Strom kann durch die bekannten Prinzipien ermittelt werden. Die-
ser kann als Indiz fiir den Zustand des IGBTs herangezogen werden. Das Ein-
schalten des IGBTs sorgt fiir einen Stromfluss in der Gate-Emitter Richtung, das
Ausschalten in die andere Richtung und wéahrend des stationdren Sperr- oder
Durchlasszustands gibt es aufier einem geringen Driftstrom keinen Stromfluss.
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Das Entséttigen des IGBTs im Fehlerfall fiihrt tiber die Millerkapazitit zu einer
Gate-Spannungsanhebung, was wiederum zu einem Stromfluss fiihrt.

Der Kollektorstrom kann mittels Messshunt, Rogowski-Spule oder Strom-
wandler bestimmt werden. Ein Strom oberhalb des thermischen und schaltbaren
zuldssigen Werts muss verhindert werden. In Abhdngigkeit von den Messor-
ten konnen verschiedene Fehlertypen erkannt werden. Die Abbildung 5.2 stellt
eine Vielzahl dieser dar. Die Auswahl des Messinstruments ist vom jeweiligen
Stromverlauf abhédngig. In den Zweigen und im Kondensator fliefst ein nicht si-
nusformiger Strom und hierfiir miissen alternative Messinstrumente verwendet
werden. Der typischste, einfachste und die geringsten Verluste hervorrufende
Stromwandler ist der, der auf Basis des Transformators funktioniert. Aus diesem
Grund erfolgt nur eine Messung beim Umrichter mittels AC-Stromwandler. Bei
einem Multilevel-Umrichter miissen zusitzlich die Zweigstrome auf DC-Basis ge-
messen werden, da in diesem Fall die Spannungsquellen in den Zweigen verteilt
sind.

Eine weitere Herausforderung bei der Messung ist die Potentialanbindung, die
z.B. bei einer Messung mittels Messshunt entsteht. Der Einsatz eines Sigma-Delta-
Wandlers kann diesen Nachteil beseitigen. Eine Prinzipdarstellung des Wandlers
ist in der Abbildung 5.1 dargestellt und hier zeigt sich, dass die Messung mit-
tels eines Shunts erfolgt, was wiederum zu zusitzlichen Verlusten fiihrt. Der
Einbau einer Rogowski-Spule fiir die Strommessung ist sehr teuer und benétigt
meistens sehr viel Platz. Bei IGBTs in Modulbauweise kann iiber die parasitédre
Induktivitdt zwischen dem Hilfs- und Power-Emitter eine Spannung bei einer
Stromdnderung ermittelt werden. Mittels eines Integrators {iber der Zeit ist auch
hiertiber eine Strommessung moglich (Abbildung 5.3 rechts). Bei dieser Variante
entstehen keine zusitzlichen Durchlassverluste im Lastkreis und es muss eine
effektive Rauschunterdriickung eingesetzt werden, um keine Stoérungen einzu-
koppeln, die den Stromwert verfédlschen. Eine weitere Moglichkeit ist der Einsatz
eines Sense-IGBTs oder der Aufbau eines parallelen Stromkreises zum Lastkreis,
der viel hochohmiger ist und nur zu Messzwecken dient. So ein Aufbau ist in der
Abbildung 5.3 links dargestellt. Der Einsatz dieser Schaltung ist eher untypisch,
weil eine Strommessung dariiber unprazise und dafiir zu aufwandig ist.

Die Kollektor-Emitter-Spannung kann mit verschiedenen Methoden gemessen
bzw. detektiert werden. Durch einen Vergleich der Kollektor-Emitter-Spannung
mit dem Zustand des Gates, d.h., ob der IGBT leitend ist oder nicht, konnen die
Zustinde zwischen Block-, Durchlass- oder auch Kurzschlusszustand ermittelt
werden. Zwei wesentliche Schaltungstopologien werden zur Messung eingesetzt.
Eine Abkoppelschaltung, wie sie in der Abbildung 5.4 oben zu sehen ist, stellt eine
Erkennung zwischen hoher und kleiner Spannung dar. Eine genaue Messung ist
hiermit nicht moglich. Das Prinzip ist, dass mittels einer Diodenkette die hohe
Spannung im Sperrzustand des IGBTs abgeblockt wird und im Durchlassbetrieb
fliefst ein Messstrom {iiber die Kette von Dioden und den eingeschalteten IGBT.
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Die Spannungsschwelle, die der Treiber ermitteln kann, liegt im unteren Span-
nungsbereich des IGBTs. Da die meisten Treiber mit +15V betrieben werden, wird
diese Spannung auch verwendet, um den Zustand zu ermitteln. Bei hochsperren-
den IGBTs ist das Einschaltverhalten sehr langsam und das fiihrt dazu, dass eine
Kurzschlusserkennung in der notigen Zeit (f < 10u) nicht moglich ist. Eine hohere
Treiberspannung fiir die Einschalterkennung wiare moglich, um eine schnellere
Erkennung zu gewihren. Dieses ist aber nur bedingt realisierbar; alternativ wa-
re die Zeit der aktiven Kurzschlusserkennung zu verlingern, um dem IGBT die
notwendige Zeit zu gewidhren, damit die Kollektor-Emitter-Spannung nach dem
Umladen der Gate-Emitter-Spannung die Schwelle erreicht.

Eine andere Methode zur Ermittlung der Kollektor-Emitter-Spannung ist der Ein-
satz eines ohmschen-kapazitiven Spannungsteilers, wie er in der Abbildung 5.4
unten zu sehen ist. Mit dieser Schaltung ist eine direkte Messung der Spannungs-
hohe des IGBTs moglich. Die kritischen Rahmenbedingungen an dem Spannungs-
teiler sind die du/dt-Festigkeit, die Hochspannung und die Temperaturbestandig-
keit. Die benétigte Flache und der Preis machen den Einsatz dieser Messmethode
nur bei einer Regelung akzeptabel.
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Abbildung 5.1: Prinzipdarstellung einer Sigma-Delta-Strommessung [21]
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Abbildung 5.3: Strommessung mit einem zusédtzlichen IGBT (links) [58] und mit-
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Abbildung 5.4: Prinzip einer Abkoppelschaltung (oben) und einer Ucr Messein-
richtung per ohmschen-kapazitivem Spannungsteiler (unten)

5.2 IGBT-Ansteuerung

Wie im Kapitel 2.2 dargestellt, kann das Schaltverhalten des IGBTs in weiten
Grenzen tiber die Umladegeschwindigkeit der Gatekapazitédt beeinflusst werden.
Das Umladen der Gatekapazitit kann durch die Widerstandssteuerung, die Span-
nungssteuerung oder die Stromsteuerung erfolgen (Abbildung 5.5).
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Abbildung 5.5: Verfahren zur Gateansteuerung von IGBTs: Spannungssteue-
rung (links), Stromsteuerung (mittig) oder Widerstandssteuerung
(rechts)

Die Ansteuerung iiber einen Gatewiderstand gemafs Abbildung 5.5 rechts ist die
am héufigsten angewandte Variante. Ein charakteristisches Merkmal ist die Aus-
bildung des Millerplateaus in der Gate-Emitter-Spannung (Abbildung 2.8). Die
Schaltgeschwindigkeit wird bei konstanter Spannung Uy durch R¢ eingestellt.
Je kleiner Rg, umso kiirzer sind die Schaltzeiten. Ein Nachteil der Widerstands-
steuerung ist der unmittelbare Einfluss von Toleranzen der Gatekapazitdt und der
Threshold-Spannung des IGBTs auf Schaltzeiten und Schaltverluste.
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Mittels einer Spannungssteuerung am Gate des anzusteuernden IGBTs ist der Ein-
fluss der Toleranzen der Gatekapazitat, aber nicht der Threshold-Spannung eli-
miniert. Die Schaltgeschwindigkeit des IGBTs wird unmittelbar durch den Gate-
spannungsanstieg festgelegt. Aufgrund der Spannungseinpragung existiert kein
Millerplateau im Gatespannungsverlauf und bei einer vergleichbaren Einschalt-
geschwindigkeit zu einer Gateansteuerung mit Widerstand erfolgt nach der Ein-
schaltstromspitze ein steileres Absinken der Kollektor-Emitter-Spannung. Dieses
senkt die Schaltleistung fiir den IGBT, aber erhoht diese fiir die kommutierende
Diode. Eine Stromsteuerung hingegen, wie sie in der Abbildung 5.5 mittig darge-
stellt ist, kann ohne eine Spannung nicht funktionieren. Der Gateladestrom fiihrt
dazu, dass der IGBT ein- bzw. ausgeschaltet wird. Mittels einer Zustandsmessung
vom Gate, von der Kollektor-Emitter-Spannung oder auch vom Kollektorstrom
kann eine Regelung vorgenommen werden. Eine Stromsteuerung ohne Riick-
kopplung wiirde das Gate mit seiner Kapazitit iiberladen und zerstoren. Bei den
vorherigen Gateansteuerungsarten ist keine Riickkopplung der Gate-Spannung
notwendig.

Die Ansteuerung des IGBTs kann ungeregelt und somit gesteuert oder geregelt
erfolgen. Durch die Kombination aus einer Zustandsermittlung und einer An-
steuerung des IGBTs kann eine Regelung aufgebaut werden. Mit dieser Regelung
kann die Uberspannung beim Sperren des IGBTs oder auch Schaltverluste opti-
miert werden. Die Regelung kann sehr vielseitig sein. Der Algorithmus kann einen
PID-Regler beinhalten und durch einen FPGA erfolgen. Weiterhin kann die An-
steuerung ereignis- oder zeitgesteuert sein. Ein Kurzschlussschutz fiir einen IGBT
muss in sehr kurzer Zeit aktiv sein und deswegen sind Regelungen meistens zu
langsam. Eine Regelung sollte aus diesem Grund in Hardware, also mit analogen
Bauelementen, erfolgen, damit eine unmittelbare Reaktion auf den Schaltvorgang
eintreten kann.

5.3 SchutzmaBnahmen

Im Kapitel 2.4 wurde eine Vielzahl der moglichen Grenzen des sicheren Ar-
beitsbereichs beschrieben. Die Grenze der maximalen Schaltleistung und des 2.
Durchbruchs resultiert aus der Kombination aus einer hohen Kollektor-Emitter-
Spannung und eines hohen Kollektorstroms. Durch die Begrenzung eines dieser
Elemente wird gleichzeitig die Gefahr des Uberschreitens der anderen Grenzen
reduziert.

5.3.1 Kollektor-Emitter-Spannung

Die Kollektor-Emitter-Spannung muss zum Schutz gegen eine tiberhohte Feld-
stirke begrenzt werden. Eine typische Uberspannungsbegrenzung wird auch als
»Active Clamping” bezeichnet. Hierbei wird steuerungsseitig die Gate-Emitter-
Spannung so beeinflusst, dass der Gradient vom Kollektorstrom verringert wird
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und damit die Kollektor-Emitter-Spannung unterhalb eines kritischen Werts bleibt.
Solch eine Schutzschaltung kann sehr einfach aufgebaut sein und wird dadurch
in sehr vielen Systemen verwendet. Diese Mafinahme ist umso wichtiger, je ho-
her die Zwischenkreisspannung ist. Wahrend eines Abschaltvorgangs des IGBTs
baut sich iiber den parasitdren Induktivitdten im Kommutierungskreis eine Span-
nung auf, die der IGBT zusétzlich zu der Zwischenkreisspannung sieht. Eine
Verringerung der parasitaren Induktivitdten ist nur begrenzt moglich, sodass ei-
ne Active-Clamping-Schaltung fiir eine hohere Ausnutzung des Halbleiters sorgt.

In der Vergangenheit wurden verschiedene Methoden vorgestellt [85] [26] [40]
[29]. Die einfachste Form ist der Einsatz einer Zener-Diode oder einer Avalanche-
Diode zusammen mit einer Diode zwischen Gate- und Kollektoranschluss. Beim
Uberschreiten der Durchbruchspannung des Zener-Elements fliefit ein Strom iiber
eine Riickkopplung in das Gate des IGBTs und hebt dessen Potential an. Der IGBT
arbeitet in dieser Phase im aktiven Bereich seines Kennlinienverlaufs und kann
damit direkt tiber die Gate-Emitter-Spannung gesteuert werden. Die gespeicherte
Energie der Kommutierungsinduktivitidt wird dabei tiber den IGBT in Warme
umgesetzt. Diese darf nicht den sicheren Arbeitsbereich des IGBTs iiberschreiten.
Der Einfluss des ,, Active Clamping” kann mittels Variation der Bauelemente inten-
siviert werden. Die Variante a in der Abbildung 5.6, die nur aus Zener-Elementen,
gef. mit Widerstanden, bestiickt ist, besitzt eine geringere Steilheit der Durch-
bruchskennlinie. Der Mosfet hat hingegen im Avalanche-Betrieb eine hohere Steil-
heit der Zenercharakteristik. Bei derselben Durchbruchspannung kann folglich
ein hoherer Strom flieflen und dieser kann damit stdarker auf das Gate eingreifen.
Hier wirkt der Mosfet als Verstarker fiir den Zener-Strom. Die Variante b hat im
Vergleich zur Variante c den Nachteil, dass die Threshold-Spannung des Mosfets
eine grofie Toleranz beinhaltet, die durch die zusétzliche Zener-Diode beseitigt
wird. Anhand des zusiatzlichen Schutzes besitzt diese eine hohere Robustheit [85].

Die Kombination mit einem Kondensator [70] im Active-Clamping-Kreis, wie
sie in der Variante d dargestellt ist, bewirkt eine schnellere Reaktion der Gate-
Emitter-Spannung auf eine Kollektor-Emitter-Spannungsanderung. Mit einem
separaten Kondensator zwischen Gate- und Kollektor-Anschluss kommt es zur
Begrenzung der Ucg-Anderung, aber eine Begrenzung der Hohe ist damit nicht
moglich [29]. Dieses iibernimmt in diesem Fall die parallele Zener-Diode. Der
Einsatz des Kondensators in dieser Topologie wird auch als ,active snubbing”
bezeichnet [14].

Eine andere Methode (Abbildung 5.7) ist die Messung der Kollektor-Emitter-
Spannung mittels eines ohmschen-kapazitiven Spannungsteilers und mit einer
kombinierten Logik- und Verstarkerschaltung wird der IGBT entsprechend ge-
steuert [26]. Diese Methode wird durch den Einsatz eines aufwendigen Span-
nungsteilers, der verarbeitet und auf die Gate-Emitter-Strecke riickgekoppelt wer-
den muss, beschrankt, um einen Kurzschlussschutz zu gewéahren. Die Signalver-
arbeitung ist wahrend eines niederinduktiven Kurzschlusses meistens nicht mehr
moglich.
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Alternativ ist die Verwendung einer Abkoppelschaltung, wie sie prinzipiell in
der Abbildung 5.4 oben dargestellt ist, fiir die Ucg-Erfassung. Eine nachfolgende
Verstarkung und eine Endstufe wirken wie in der Abbildung 5.7 auf den IGBT
ein. Auch diese Methode ist von der Geschwindigkeit der Strecke abhéngig. Ei-
ne Abhingigkeit des Abschaltverhaltens vom Zustand des IGBTs kann hingegen
mit beiden Spannungserfassungsmethoden erfolgen. Dieser Abschaltvorgang ist
zeitlich nicht stark begrenzt und kann im Falle eines Kurzschlusses nach der Ent-
sattigung des IGBTs mit einem vergroflerten Widerstand den IGBT abschalten.
Hierdurch wird der Gradient des Kollektorstroms starker begrenzt, was zu einer
geringeren Uberspannung bei hoher Ucg-Spannung fiihrt. Die maximale Blockier-
spannung des Halbleiters muss eingehalten werden. Dieses letzte Prinzip wird
sehr oft auch zum Sperren von IGBTs aus dem stationdren Kurzschlussbetrieb
verwendet.
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Abbildung 5.6: Grundprinzipien und Varianten des Aktiv-Clamping
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Abbildung 5.7: Grundprinzip einer Regelung der Kollektor-Emitter-Spannung
[57]
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5.3.2 Kollektorstrom

Der Kollektorstrom hat einen wesentlichen Einfluss auf das Schaltverhalten des
IGBTs und muss innerhalb des sicheren Arbeitsbereichs liegen. Eine Uberstrom-
spitze kann fiir kurze Momente sehr hoch liegen. Der Kollektorstrom istim aktiven
Bereich des IGBTs von der Hohe der Gate-Spannung und im Sattigungsbereich
vom Laststrom abhédngig. Im Sattigungsbereich gibt es keine zeitliche Beschran-
kung, aber im aktiven Bereich fiir den Kollektorstrom. In diesem Zustand pro-
duziert der IGBT hohe Schaltverluste, der bis zu einer maximalen Energie ohne
einen Schaden standhalt.

Eine Schutzschaltung fiir den IGBT beziiglich des Kollektorstroms muss im ent-
sdttigten Zustand aktiv sein. Eine Absenkung der Gate-Emitter-Spannung im
eingeschalteten Zustand als Schutz ist nicht von Vorteil, da dieses im normalen
Einschaltzustand zu hoheren Durchlassverlusten fiihrt. Einen anderen Einfluss
auf die Hohe des Kollektorstroms gibt es nicht.

Eine Regelung der Anderung des Kollektorstroms hat Vorteile. Im Einschalt-
prozess des IGBTs kann die Stromdnderung geddampft werden, was sich auf
das Reverse-Recovery-Verhalten der Diode auswirkt, und folglich kénnen ho-
he Strompeaks beim IGBT gedampft werden. Die Gate-Klemmung ist einer der
dltesten Schutzmechanismen des IGBTs. Im einfachsten Fall besteht diese aus
einer Zener-Diode und einer Standard-Diode zwischen dem Gate- und Emitter-
Anschluss (Abbildung 5.8 oben-links). Bei der Verbindung zwischen dem IGBT-
Chip und dem Anschlusspunkt vom Emitter-Kontakt sowie zum Hilfsanschluss
innerhalb eines Moduls existieren parasitdre Induktivititen. Diese kann wie in
der Abbildung 5.3 rechts, aufler fiir eine Strommessung, auch als Bezugspunkt
tiir einen Kurzschlussschutz fungieren. Wahrend des Einschaltens des IGBTs oder
beim Eintreten eines Kurzschlusses steigt der Kollektorstrom und das Potential
am Hilfsemitter-Anschluss fallt im Vergleich zum Emitter-Kontakt am IGBT-Chip.
Mit dem fallenden Potential am Emitter-Kontakt, wahrend der Strom steigt, zieht
die Klemmung die Gate-Emitter-Spannung herunter und begrenzt damit den
steigenden Kollektorstrom. Ein Kollektorstrom mit einem grofieren Gradienten
oder eine grofiere Induktivitdt fithrt zu einer stirkeren Absenkung der Gate-
Emitter-Spannung nach dieser Methode. Ein weiteres Phanomen kommt durch
den Entsdttigungsvorgang zustande. Durch das Steigen der Kollektor-Emitter-
Spannung wahrend eines Kurzschlussszenariums fiihrt dieses tiber die Millerka-
pazitit ebenfalls zu einer Gate-Emitter-Spannungsanhebung. Diese muss auch zu
diesem Zeitpunkt begrenzt werden, da sonst der Kurzschlussstrom weiter steigt.
Wenn der Kollektorstrom und die Kollektor-Emitter-Spannung den stationédren
Wert erreicht haben, muss eine Gate-Klemmung nicht mehr auf den IGBT einwir-
ken. Diese soll nur zum Schutz wie auch beim Kurzschluss des IGBTs dienen.
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Die Ubersicht iiber die verschiedenen passiven Gate-Klemmungen in der Abbil-
dung 5.8 zeigt einfache Steuerungsmoglichkeiten der Kollektorstrom-Anderung
zum Schutz. Der Unterschied zwischen diesen Varianten ist die Intensitit der
Klemmung. Die einfachste Schaltung besteht aus einer Zener-Diode sowie ei-
ner normalen Diode und kann bei niedrigen umzusetzenden Energien eingesetzt
werden. Eine Klemmschaltung mit einem Mosfet im Avalanche-Betrieb hat den
Vorteil, dass dieser eine grofiere Stromsteilheit in der Zenercharakteristik besitzt
und damit schneller und intensiver auf das Gate einwirken kann. Die zusitzliche
Z-Diode beim Mosfet dient zum Schutz des Bauelements und steigert die Ro-
bustheit. Der Einsatz einer Schottky-Diode und einer Treiberspannung sorgt fiir
eine Gate-Emitter-Spannungsbegrenzung auf die Treiberspannung plus Durch-
lassspannung der Diode. Diese hat ein dhnliches Verhalten wie die Klemmung
mit der Zener-Diode, mit dem Unterschied, dass hier ein Riickleiter zur Treiber-
spannung niederinduktiv und niederohmig aufgebaut sein muss. Dieses macht
die Schaltung kompliziert. Bei allen Klemmschaltungen ist ein modulnaher Ein-
bau vorzuziehen, um einen effektiven Schutz zu erzielen. Der Einsatz eines zu-
sdtzlichen Kondensators dagegen puffert die Spannungsanhebung wéahrend des
Entsattigens ab und begrenzt damit den Kollektorstrom. Der Nachteil ist, dass
dieser Vorgang das Schaltverhalten verdndert und die Umladezeiten bei glei-
chem Gate-Widerstand verldangert und dass die Stromédnderung im Lastkreis be-
grenzt wird. Eine Verbesserung dieser Schaltung zeigt die Kombination mit einem
Gate-Poweremitter-Kondensator. Bei dieser Schaltung ist das Einschalt- und Aus-
schaltverhalten mittels der Diode unterschiedlich. Beim Einschaltvorgang sowie
beim Kurzschluss wirkt die zusétzliche Kapazitit und begrenzt die Spannungs-
anhebung sowie die Stromsteilheit des Kollektorstroms. Der Ausschaltvorgang
bleibt hingegen etwa gleich, da der parallele Widerstand zur Diode zusammen
mit dem Kondensator grofier gewédhlt wird als der Gate-Widerstand. Dieser Wi-
derstand dient nur zum Um- und Entladen der Kapazitit. Ein weiterer Vorteil
ist die Anbindung des Poweremitteranschlusses. Wie in der Abbildung 5.8 zu
sehen ist, befindet sich zwischen dem Hilfs- und Poweremitter eine zuséatzliche
parasitdre Induktivitdt. Dieses verursacht bei einer Stromdnderung ein Poten-
tial, was bei einem Stromanstieg die Gate-Klemmung intensiver begrenzt. Mit
einem Kurzschlusseintritt steigt der Kollektorstrom; dieses bewirkt einen Span-
nungsfall tiber die parasitdre Induktivitat und zusammen mit der Riickkopplung
iiber die Kapazitiat die Gate-Emitter-Spannung. Dieses begrenzt wiederum den
Kollektor- bzw. den Kurzschlussstrom. Das gleiche Schema zeigt die Schaltung
der Zener-Diode zum Poweremitter. Eine Besonderheit in der Klemmung stellt
die 2-stufige Gate-Spannung-Klemmung dar. Nach einer Kurzschlussdetektion
wird die Gate-Klemmung zugeschaltet und begrenzt diese etwa auf Hohe der
Zener-Diodenspannung. Diese liegt leicht oberhalb der Threshold-Spannung, um
den IGBT wihrend des Kurzschlussereignisses nicht zu stark abzuschalten. Wei-
terhin fliefSt dann nur noch ein geringer Kurzschlussstrom, was zu einem ldngeren
Standhalten bei hoher Kollektor-Emitter-Spannung fiihrt. Die Herausforderung
bei dieser Schaltung zeigt sich in der Geschwindigkeit der Detektion und beim
Einschaltprozess des Mosfets.
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Eine Moglichkeit, das Schaltverhalten optimal zu regeln, ist, dieses zeitgesteuert
oder situationsabhédngig zu steuern. Eine Variante zeigt die Abbildung 5.10. Hier-
bei wird der zusétzliche Kondensator durch eine Gate-Emitter-Detektionsschaltung
beim Einschaltvorgang des IGBTs nach dem Erreichen der Threshold-Spannung
dazu geschaltet. Dieses verhindert eine Verldngerung der Verzogerungszeit, fiihrt
aber zu einem langsameren Stromanstieg [35].

5.3.3 Dynamisches Latch-Up

Ein dynamisches Latch-Up fiihrt zur Zerstorung des IGBTs, weil dieser nicht
mehr den Kollektor-Stromkreis sperren kann. Dieses kann einerseits bei zu hoher
dUcg/dt, aber auch bei einem abrupten Entladen der Gate-Emitter-Spannung, also
bei einem dUce/dt, erfolgen. Ein dynamisches Latch-Up kommt zustande, wenn
die parasitdre Thyristorstruktur leitend wird. Bei einer Spannungsédnderung von
Uge oder Ucr kommt es iiber die parasitdren Kapazitdaten zu einem Verschiebes-
trom, der einen Spannungsabfall iiber den Bahnwiderstand bewirken kann. Bei ei-
ner leitenden pnp-Transistorstruktur fiihrt dieser Spannungsabfall zum Einschal-
ten und damit zum Einrasten der Thyristorstruktur. Das Einrasten bei einer Span-
nungsidnderung iiber den IGBT wurde durch hoher dotierte Schichten im Bauteil
fast ausgeschlossen. Auch eine abrupte Anderung der Gate-Emitter-Spannung
ist bei HV-IGBTs durch den eingebauten internen Gate-Widerstand so gut wie
nicht moglich. Eine zusitzliche externe Schutzbeschaltung gegen das dynami-
sche Latch-Up wird nicht benétigt, weil die Gate-Ansteuerung, begrenzt von der
Geschwindigkeit, umschaltet, und die Kollektor-Emitter-Spannungsdanderungen
durch die Zwischenkreiskapazitit ausreichend gepuffert sind.

5.3.4 Gate-Emitter-Spannung

Eine zu hohe oder eine zu kleine Gate-Emitter-Spannung kann das Dielektrikum
der Oxidschicht beim IGBT durch eine zu hohe Feldstdrke zerstoren. Mittels der
Materialeigenschaften und der Grofie der Schichten wire theoretisch eine Gate-
Emitter-Spannung von bis zu 70V moglich [59][39]. Ein hoheres Spannungsni-
veau fiihrt zu geringen Durchlassverlusten, was ein Vorteil ist, aber eine kiirzere
Lebensdauer durch Elektromigration [59] und eine schlechtere Kurzschlussfes-
tigkeit sind Griinde, warum die Gate-Emitter-Kapazitdt mit maximal 20V und
typischerweise mit 15V betrieben wird. Eine Gate-Klemmung zur Begrenzung
des Kollektorstroms, wie im Kapitel 5.3.2 beschrieben ist, fiihrt gleichzeitig zum
Schutz des Gates vom IGBT.

5.3.5 Temperatur

Wie im Kapitel 2.4.7 beschrieben, iibersteigt unter Annahme einer Grunddotie-
rung von Np ~ 10™cm ™ fiir einen 1000V-Silizium-IGBT die intrinsische Ladungs-
tragerdichte ab einer Temperatur von 200°C die Grunddotierung [48]. Dieses
bewirkt, dass die Eigenleitung des Bauteils den Stromfluss bestimmt und den
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Strom weiter erhoht.

Damit ist eine Abfithrung der Verlustwarme unersetzlich. Beim Kurzschluss
oder Uberstrom kommt es zu einer starken Erwdrmung des Halbleiters. Eine
unmittelbare Temperaturmessung ist aufgrund der vorhandenen Ubergangswi-
derstdnde sowie der Warmekapazitdten nur fiir langsame bzw. statische Vorgan-
ge moglich. Aus demselben Grund ist eine thermische Schutzschaltung fiir ein
Kurzschluss-Szenarium unmoglich.

5.3.6 Grenzlastintegral i*t

Das Grenzlastintegral it ist bei der Verwendung von Dioden bekannt. Dieses
driickt aus, wie grofs die maximale Strom-Zeit-Flache sein darf, bis es zu einem
sogenannten Durchbruch kommt und die Diode durch den eintretenden Lawi-
neneffekt zerstort wird. Dieses kann auch auf den IGBT angewendet werden.
Durch einen Kurzschlussstromimpuls entsteht Warme, der der Halbleiter nur fiir
eine gewisse Zeit standhilt. Sicherungselemente werden anhand eines Grenzlas-
tintegrals ausgelegt und liegen unterhalb des Werts des Halbleiters. Der Einsatz
von Sicherungen wird vereinzelt in Umrichtern vorgenommen. Dadurch, dass die
Sicherungselemente zusédtzliche Kosten und Verluste verursachen, wird auf den
Einsatz eines Sicherungselements verzichtet und auf die Kurzschlussfestigkeit so-
wie auf eine effiziente Kurzschlussabschaltung des IGBTs vertraut. Der Hersteller
des IGBTs muss das Standhalten eines Kurzschlusses fiir die iiblichen 10us bei ei-
ner typischen IGBT-Ansteuerung garantieren und damit ist eine Schutzschaltung
beziiglich des Grenzlastintegrals nicht notwendig.
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6 Simulation

Die Simulation oder Simulierung ist eine Vorgehensweise zur Analyse von Sys-
temen, die fiir die theoretische oder formelméfiige Behandlung zu kompliziert
sind. Dies ist iiberwiegend beim dynamischen Systemverhalten gegeben. Der Si-
mulator benétigt fiir die Simulation Berechnungsformeln sowie konkrete Werte,
die auch als Parameter bezeichnet werden. Der erste Schritt fiir die Simulation
ist die Modellfindung bzw. eine Modellierung. In einem weiteren Schritt miissen
fiir diese Modelle Kennwerte gefunden werden, die {iber messtechnische Expe-
rimente bzw. physikalische Grundlagen parametriert werden. Das simulierende
System stellt nunmehr die Struktur, die Funktion und das Verhalten des einge-
stellten Modells dar. Dessen Ergebnisse konnen dann interpretiert und auf das zu
simulierende System {ibertragen werden [38].

In dieser Arbeit werden zwei verschiedene Simulationssoftwaren verwendet.
Zum einen wird , PSpice” (Personal Simulation Program with Integrated Circuit
Emphasis) von der Firma ,,Cadence Design Systems, Inc.” und zum anderen ,, Tau-
rus Medici” der Firma , Synopsys, Inc.” verwendet. Der Unterschied zwischen die-
sen beiden Softwaren ist die Bestimmung in der Tiefe. Spice Software, wozu auch
PSpice gehort, ist eine Schaltungssimulation die mit dem algorithmischen Finden
von Nidherungslosungen fiir systembeschreibende Differentialgleichungen ein-
fache und schnelle Berechnungen durchfiihrt. Taurus Medici arbeitet hingegen
nach einer ,Finite-Elemente-Methode (FEM)” also mit differenz kleinen Elemen-
ten und deren algorithmischen Formeln bzw. Naherungsgleichungen. Dadurch,
dass die Berechnung von Modellen mit Spice durch wenige Formeln erfolgt, ist
eine hohere Fehlerquote zu erwarten als mit einem FEM-System.

Es gibt mehrere Literaturen, die sich mit der Modellfindung von IGBTs in Spice
Softwaren beschéftigen. Dabei werden messtechnische Experimente als Parame-
terfindung eingesetzt. In [19], [78], [81] oder in [80] werden einfache Methoden
beschrieben, um diese Kennwerte zu erhalten. Untersuchungen haben auch ge-
zeigt, dass weder die Temperaturabhingigkeit noch die Feldstédrke innerhalb des
Halbleiters bertiicksichtigt werden und damit erfolgt nur die elektrostatische Be-
stimmung fiir einfache Modelle. Es werden ebenso Untersuchungen gemacht, die
diese fehlenden Einfliisse mittels Gleichungen beseitigen.

6.1 PSpice

Die Grundfunktion der Schaltungssimulation mit SPICE ist das algorithmische
Finden von Néaherungslosungen fiir die systembeschreibenden Differentialglei-
chungen. Das Programmpaket ,,PSpice” (Personal Simulation Program with Inte-
grated Circuit Emphasis) ist ein Werkzeug fiir die rechnergestiitzte Simulation und
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Analyse analoger, digitaler und hybrider elektrischer Schaltungen. Anhand von
einfachen Modellen berechnet das Simulationsprogramm statische sowie dynami-
sche Vorgédnge. Die Bauelemente werden durch Modelle beschrieben, die teils phy-
sikalisch orientiert sind, aber auch vollkommen abstrakt formuliert sein konnen.
Im letzteren Fall wird ein Subsystem nur durch Ein-/Ausgidnge und verkniipfen-
de Gleichungen beschrieben, statt aus Einzelkomponenten zu beschreiben. Das
fithrt zu rascheren und zugleich exakteren Simulationsergebnissen, da sich die
Modellungenauigkeiten der Einzelkomponenten nicht hoch addieren kénnen.
Allerdings bleibt dann das interne Verhalten des Blocks unbekannt. Durch die
abstrakten Beschreibungsmoglichkeiten von Modellen kann es sein, dass das Mo-
dell, in unserem Fall ein IGBT, in einem Arbeitspunkt sehr genau tibereinstimmt
mit der Realitdt und in einem anderen Punkt dieses nicht mehr tibereinstimmt.
Je genauer die Modelle beschrieben sind, desto genauer sind die Ergebnisse und
diese konnen mit denen einer FEM-Simulation verglichen werden [38].

6.1.1 Vergleich zwischen Simulation und Messung

In PSpice wurde eine Testschaltung fiir Kurzschlussversuche erstellt. Diese ist
in der Abbildung 6.1 als Prinzipbild dargestellt und ist vergleichbar mit dem
Versuchsaufbau der Experimente. Unter Verwendung von PSpice wurden alle
parasitdren, aber auch andere Einflussfaktoren, wie der Gate-Widerstand, auf das
Kurzschlussverhalten analysiert.

Inwiefern PSpice tiber ein realistisches IGBT-Modell fiir Kurzschlussversuche ver-
fiigt, soll durch einen Vergleich von Messungen und Simulationen unter Variation
der Kurzschlussinduktivitdt erfolgen. Die Abbildungen 6.3 und 6.4 zeigen den
Vergleich. Hierfiir wurden die Simulations- sowie die Messergebnisse fiir einen
besseren Vergleich auf die Zwischenkreisspannung sowie den stationdren Kurz-
schlussstrom normiert. Dabei ist zu sehen, dass der Verlauf der Simulation prin-
zipiell gut mit den Messungen {ibereinstimmt. Weil es sich um unterschiedliche
Modelle von IGBTs mit anderen Nennstromen handelt, war eine Anpassung der
Kurzschluss-Stromintensitdt notwendig, um das gleiche Verhalten zu bewirken.
Es ist zu erkennen, dass bei der Simulation sowie bei der Messung bei einer hohe-
ren Kurzschlussintensitdt eine grofsere dynamische Stromspitze, aber auch eine
hohere Uberspannung wihrend der Entséttigung zum Tragen kommt. Die hohere
Uberspannung oder auch die grofiere dynamische Kurzschlussstromspitze hian-
gen vom Modell bzw. vom Bauelement des IGBTs sowie von der Ansteuerung
ab. Der Vergleich zeigt somit, dass mittels eines angepassten algorithmischen
Gleichungssystems das Kurzschlussverhalten eines IGBTs mit PSpice simuliert
werden kann.
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Abbildung 6.1: Schaltplan der Simulation

Zeichen | Beschreibung

Dy, D, | SMDJ15A [16]

Dr Freilaufdiode

Ipast Laststrom (1/ 4=Tp o5t/ INenn)

L, externe Gate-Induktivitat (default=50nH)
Lg interne Gate-Induktivitat (default=10nH)
Lk Induktivitat im Klemmzweig (default=1nH)
L, parasitire Kommutierungsinduktivitat (default=15nH)
Lsc Kurzschlussinduktivitat (default=80nH)

R, Gate-Widerstand (default=40Ohm)

Rg interner Gate-Widerstand (default=0.50hm)
Ssc idealer Kurzschliefder

T, IGBT (CM600HA-24E) [55]

Ug Zwischenkreisspannung (1/2=Ug4/Ugr)cEs)
Uvg Treiberspannung (konstant 15V)

Abbildung 6.2: Legende des Schaltplans

90



KAPITEL 6. SIMULATION

2 :
dlscldt:S.OkA/us

1.8r . _ i
_dlscldt—2.3kA/us

1.6 —dig /dt=1.1kA/us
14 i
1.2 i
0
0
= 1 i
0
0.8 i
0.6 i
04 i
0.2 i
0 L I
0 5 10 15 20
t [ps]
2,
1.8f
1.6f
1.4f
_diSC/dt:7,5kA/us
dlscldt=3,8kA/us
_dlscldtzl,gkA/us
dlscldt:O,QkA/us
_dlscldt:O,SkA/ps
0 | | dlscldt:O,ZkA/us |
0 5 10 15 20
t [ps]

Abbildung 6.3: gemessener Stromverlauf beim KS2 eines 4500V/900A-IGBTs oben
und eines simulierten CM600HA-24E PSpice-IGBT-Modells unten
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Abbildung 6.4: gemessener Spannungsverlauf beim KS2 eines 4500V/900A IGBT
oben und eines simulierten CM600HA-24E PSpice-IGBT-Modell

unten
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6.1.2 Dynamische Betrachtung bei Variation des
Gate-Widerstands

Eine schnelle und einfache Betrachtung des dynamischen Schaltverhaltens im
Ansteuerungs- sowie im Leistungskreis unter Variation von einzelnen Kompo-
nenten ist ein Vorteil bei PSpice gegentiber einer messtechnischen Untersuchung.
In diesem Kapitel wird der Einfluss des externen Gate-Widerstands auf das
Kurzschlussverhalten untersucht. Beim Eintritt eines Kurzschlusses kommt es
infolge der grofieren Durchlassspannung zu einer Spannungsanhebung am Gate-
Anschluss. Diese Anhebung muss mittels eines Klemmkreises begrenzt werden,
um einen effektiven Schutz zu gewéhrleisten. Die verwendete Ansteuerung (Ab-
bildung 6.1) besitzt einen konventionellen Kurzschlussschutz mittels einer Tran-
sildiode, aber auch die Treiberspannung mit ihrem Gate-Widerstand {ibernimmt
einen Teil der Spannungsbegrenzung. Die Abbildung 6.5 zeigt das Resultat auf
den Leistungskreis. Hierbei ist zu erkennen, dass ein grofler Gate-Widerstand zu
einem grofleren dynamischen Kurzschlussstrom fiihrt und ab einer bestimmten
Grofie andert sich das Verhalten nicht weiter. Der konventionelle Kurzschluss-
schutz mittels einer Transildiode {ibernimmt bei einem zu grofien Ansteuerungs-
kreis, der sich aus einer Treiberspannung, einem externen Gatewiderstand sowie
der parasitiren Gate-Induktivitdt zusammensetzt, die Schutzfunktion und be-
grenzt den Kollektorstrom. Eine Klemmung der Gate-Emitter-Spannung kann
bei einem physikalischen Bauelement nur an den Anschlusspunkten kontaktiert
und vorgenommen werden. Das Aufsteuern des Gates vom IGBT kann bei ei-
ner konventionellen Klemmschaltung nur durch den Treiber selbst erfolgen. Ein
weiterer Vorteil bei einer Simulation ist das Betrachten der Gate-Spannung direkt
am IGBT-Chip oder an schwer zugénglichen Stellen. In der Realitét ist dieses nur
bedingt moglich. Geschlossene bzw. vergossene IGBT-Module verhindern dieses.
Ein interner Gate-Widerstand und eine Induktivitét sollen die Verbindungseigen-
schaften wiederspiegeln.

In den folgenden Abbildungen (6.5, 6.7, 6.6) ist eine Variation des externen Gate-
Widerstands mit einer idealen Klemmung auf ein festes Gate-Potential zu sehen.
Bei der idealen Klemmung des PSpice-IGBT-Modells kommt es auch beim Entsit-
tigungsvorgang zu einer dynamischen Stromspitze, was nach der Formel 2.1 nicht
moglich ist. Dieses ldsst riickschliefien, dass das Modell auch innere Strukturen,
wie einen moglichen Gate-Widerstand, beinhaltet.

Das obere Diagramm in der Abbildung 6.5 zeigt den Kollektorstrom in Abhéan-
gigkeit vom Gate-Widerstand. Eine Anderung des Gate-Widerstands im Bereich
von 0 Ohm bis zu 4 Ohm hat einen grofien Einfluss auf die dynamische Kurz-
schlussstromspitze. Grofie Gate-Widerstdnde hingegen hat keinen entscheiden-
den Einfluss mehr. Ab diesem Wert tibernimmt die Transildiodenstrecke die
Schutzfunktion. Im unteren Diagramm ist der Einfluss der Gate-Widerstande bei
der Kollektor-Emitter-Spannung dargestellt. Ein kleiner Gate-Widerstand fiihrt
zu einer starkeren Entladung des Gates und damit zu einer intensiveren Begren-
zung des Kollektorstroms, was wiederum zu einer hsheren Uberspannung fiihrt.
Ein kleiner Gate-Widerstand ist vorteilhaft fiir die Begrenzung der dynamischen
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Kurzschlussstromspitze, aber nachteilig fiir die nachfolgend entstehende Uber-
spannungsspitze.
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Abbildung 6.5: Strom-Spannungsverlauf unter Variation des externen Gate-
Widerstands

In der folgenden Abbildung 6.7 sind die Strome im Ansteuerungskreis des
IGBTs gegentibergestellt. Die obere Abbildung zeigt den externen und darunter
den internen Gate-Strom und bei der folgenden Abbildung den Strom durch die
Transildiode, die auch als Klemmkreis bezeichnet wird. Ein kleiner externer Gate-
Widerstand fiithrt zu einem grofien Stromfluss vom Gate des IGBTs zum Treiber
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zur Begrenzung der Spannungsanhebung am Gate wiahrend des Kurzschlusses. Je
grofier der externe Gate-Widerstand ist, desto kleiner ist der Stromfluss zum Trei-
ber. Dieses bedeutet wiederum, dass mit grofierem Gate-Widerstand ein grofierer
Strom {iber die Transildiode fliefst und diese {ibernimmt bei zu groflem Wider-
stand den vollen Stromfluss. Nach der Begrenzung der Gate-Spannung kommt
es folglich zu einer Kollektor-Emitter-Spannungsabsenkung und damit zu einer
Gate-Emitter-Spannungsverminderung, die {iber den Gate-Treiber nachgeladen
werden muss. Ein kleiner Gate-Widerstand begiinstigt ein schnelles Nachladen,
was durch einen positiven Stromfluss zu erkennen ist. Eine Unterstiitzung tiber
den Klemmkreis ist hierbei nicht moglich, da nur ein Stromfluss in eine Richtung

moglich ist.
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Abbildung 6.6: simulierte Gate-Emitter-Spannung unter Variation des externen
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Abbildung 6.7: simulierter externer (oben), interner (mitte) und Strom durch
die Klemmung (unten) unter Variation des externen Gate-
Widerstandes
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Die obere Abbildung 6.6 zeigt die Spannung an den Knotenpunkten der Gate-
Ansteuerung. Durch die Simulation ist es auch moglich, die Spannung direkt
am IGBT-Chip darzustellen. Die Spannung iiber der Gate-Emitter-Strecke am
Chip liegt vor dem Entsittigen des IGBTs abgekoppelt iiber den internen Gate-
Widerstand und der parasitdren Gate-Induktivitdt hoher als tiber die typische
Gate-Emitter-Strecke, die sich an den Anschlusspunkten des physikalischen IGBTs
befindet. Nach dem Entsittigen kommt es in Abhédngigkeit von der Kollektor-
Emitter-Spannung zu einer Unterschreitung der stationdren Treiber, der schnell
mittels eines kleinen externen Gate-Widerstands gegengesteuert wird. Das Po-
tential tiber der Gate-Emitter-Strecke am Chip bestimmt nach der Formel 2.1 den
Kollektor-Emitter-Strom, der in der Abbildung 6.5 dargestellt ist.

6.1.3 Variation der parasitaren Elemente

Aufler dem Gate-Widerstand haben die anderen Elemente auch parasitédr einen
Einfluss auf das Kurzschlussverhalten. Nachfolgend wird unter Variation eines
Faktors dieses nidher betrachtet. Alle weiteren Faktoren werden konstant auf ih-
ren Standardwerten gehalten. Die verwendete Schaltung mit den Werten ist in
der Abbildung 6.1 und in der Tabelle 6.2 zu finden.

Eine Variation der Kurzschlussinduktivitidt zeigen die Verldufe in Abbildung
6.8. Bei hoheren Stromsteilheiten, die durch einen niederinduktiven Kurzschluss
zustande kommen, entstehen hohere dynamische Strom- und Spannungsnive-
aus liber den IGBT beim Entsittigen. Dieses ist negativ fiir den physikalischen
IGBT, aber nicht fiir die Simulation. Ebenso haben die parasitiren Kommutie-
rungsinduktivititen einen negativen Einfluss. Sie erzeugen nach der dyn. Kurz-
schlussstromspitze eine Uberspannung. Den Einfluss der Induktivitit zeigen die
nachfolgenden Verldufe.

Die Abbildung 6.10 zeigt das Verhalten des IGBTs im Lastkreis unter Variation
der internen Gate-Induktivitiat. Diese Induktivitit verhindert zunachst, dass das
Gate vom IGBT ausreichend begrenzt wird, und nach der Entsattigung fiihrt das
dazu, dass dieses weiter entladen wird. Eine kleine dyn. Kurzschlussstromspitze
sowie eine geringe Kollektor-Emitter-Spannung ist bei einer kleinen Induktivitat
wiederzufinden.

Der Einfluss der sogenannten externen Gate-Induktivitdat auf den Lastkreis ist
nur gering (Abbildung 6.11). Die Klemmung, die niederinduktiv angeschlossen
ist, ibernimmt den Hauptteil des Schutzes. Mit grofierer Induktivitat fiihrt das
zu einem ldngeren Finschwingvorgang auf den stationdren Wert.

Die grofiere Induktivitat im Klemmzweig (Abbildung 6.12) zeigt dasselbe Ver-
halten wie bei grofserer parasitdrer Induktivitdt im internen Gate-Kreis (siehe
Abbildung 6.10). Eine grofiere Induktivitat sorgt dafiir, dass der IGBT spéter den
Strom und nach der Entsdttigung starker begrenzt. Dieses ist nachteilig, weil ein
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grofier Kurzschlussstrom nachteilig auf den IGBT wirkt.

Die nachfolgenden beiden Variationen (Abbildung 6.13 und Abbildung 6.14)
zeigen, dass ein groflerer Gate-Widerstand im externen sowie im internen Kreis
den Einfluss auf den Kurzschlussstrom herabsetzt. Mit grofieren Widerstanden
werden die Aufladevorgdange des Gates nach dem Entsittigen langsamer und
dieses fithrt zu geringen Uberspannungsspitzen. Hohe dynamische Kollektor-
Stromspitzen und eine hohe dynamische Kollektor-Emitter-Spannung sind ge-
tahrlich fiir den IGBT, sodass eine Abwiagung beim Gate-Widerstand notwendig
ist.
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Abbildung 6.8: simulierter Strom-Spannungsverlauf unter Variation der Kurz-
schlussinduktivitat
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Abbildung 6.9: simulierter Strom-Spannungsverlauf unter Variation der parasi-
taren Kommutierungsinduktivitat
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Abbildung 6.10: simulierter Strom-Spannungsverlauf unter Variation der inter-
nen Gate-Induktivitat
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Abbildung 6.11: simulierter Strom-Spannungsverlauf unter Variation der exter-
nen Gate-Induktivitat
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Abbildung 6.12: simulierter Strom-Spannungsverlauf unter Variation der Induk-
tivitdat im Klemmzweig
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Abbildung 6.13: simulierter Strom-Spannungsverlauf unter Variation des inter-
nen Gate-Widerstands
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Abbildung 6.14: simulierter Strom-Spannungsverlauf unter Variation des exter-
nen Gate-Widerstands

6.2 Taurus Medici

Taurus Medici ist ein Halbleitersimulationsprogramm der Firma Synopsys fiir 1-
und 2-dimensionale Strukturen. Die erzeugten Strukturen konnen als Eingangs-
daten an Medici tibergeben und dann elektrisch simuliert werden. Das Programm
erstellt ein Raster, was auch als Mesh bezeichnet wird, und berechnet fiir jeden
Gitterpunkt eine Reihe von analytischen physikalischen Gleichungen. Hierbei
werden fiir jeden Punkt Parameter wie Ladungsdichte, elektrisches Feld, elektri-
sches Potential, Ladungstragerbeweglichkeit, Stromdichte und weitere Faktoren
bestimmt.

Fiir eine komplette Strom-Spannungs-Kennlinie muss diese Losung fiir jede Span-
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nung einzeln bestimmt werden. Dabei muss die gesamte Matrix losbar sein, da
jeder Gitterpunkt die Parameter seiner umliegenden Gitterpunkte beeinflusst. Die
Ergebnisse der Simulation sind mit steigender Anzahl an Rasterpunkten, hoherer
Genauigkeit des Modells sowie Rechnungen mit mathematischen Formeln ohne
Vereinfachungen genauer. Dieses schldgt sich aber auf die Berechnungsdauer und
Datenmenge nieder.

Fiir die nachfolgenden Berechnungen wurde ein FZ600R65KF1-IGBT-Modell von
Infineon (Abbildung 6.17 [25]) mit 60.000 Gitterpunkten bei einer Temperatur von
25°C verwendet. Dieses Modell wurde zusammen mit anderen idealen Bauele-
menten und einer Emcon-Diode aus der Bibliothek von Taurus Medici mit der
nachfolgenden Schaltung betrachtet. Hierbei wurde auf eine einheitliche Ansteue-
rung zu dem PSpice-Modell (Kapitel 6.1) geachtet.

Abbildung 6.17 zeigt das verwendete IGBT-Modell im Querschnitt. Die unter-
schiedlichen Farben beschreiben das Dotierungsniveau. Dabei stellt die , blaue”
Farbe ein hohes Level der Akzeptoren von Ny<le*cm™ welche die p-Zone un-
terhalb des Emitters und beim Kollektor sich befindet und Farbe , griin” welche
tiber ,gelb” ins ,rot” geht zeigt das Level an Donatorenriimpfe von Np<le*em™
Ladungstragerdichte da. Die hochdotierte n*-Schicht ist bei unserem Modell nicht
erkennbar, was durch seine geringe Grofie zu erkldren ist wére als ,,rot” darge-
stellt. Die Breite einer Zelle wurde dem Nennstrom entsprechend erweitert unter
Beibehaltung der gegebenen Zellenldnge fiir die 6,5kV-Sperrspannung. Die Farbe
,lila” im Modell steht fiir die Metallisierung vom Emitter-, Gate- sowie dem Kol-
lektoranschluss und ,,Gelb” zeigt die Gate-Oxid-Schicht.

L
ILast é De/N Lsc
K (D

Uve (

Abbildung 6.15: Schaltplan der Simulation
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Zeichen | Beschreibung

Dk Freilaufdiode

Dk Klemmspannung (Standard-Emcon-Diode)
ILast Laststrom (ZZILast/ INenn)

L, externe Gate-Induktivitat (default=50nH)
Lg interne Gate-Induktivitat (default=10nH)
Lk Induktivitat im Klemmzweig (default=1nH)
L, parasitire Kommutierungsinduktivitat (default=80nH)
Lsc Kurzschlussinduktivitat (default=21587nH)
R, Gate-Widerstand (default=40Ohm)

Rg interner Gate-Widerstand (default=0.50hm)
Ssc idealer KurzschliefSer

Ty IGBT (FZ600R65KF1-Modell von Infineon)
Ug Zwischenkreisspannung (1/2=Ug4/Ugr)cEs)
Uk Klemmspannung (konstant 15V)

Uvg Treiberspannung (konstant 15V)

Abbildung 6.16: Legende des Schaltplans

Abbildung 6.17: IGBT-Zelle der Medici-Simulation (links: oberer Teil der IGBT-
Zelle mit Gate und Emitter; rechts: unterer Teil der IGBT-Zelle
mit Kollektor-Anschluss)

6.2.1 Vergleich zwischen Simulation und Messung

Um die Simulationsergebnisse zu beurteilen, soll ein Vergleich des dynamischen
Verhaltens bei einem Kurzschluss des Typs 2 hinsichtlich der Plausibilitit erfol-
gen. In der Abbildung 6.18 sowie in der Abbildung 6.19 ist der 4,5kV/900A-IGBT
und ein 6,5kV/600A-IGBT bei unterschiedlicher Kurzschlussinduktivitat darge-
stellt. Dabei zeigt sich, dass sich der 6,5kV/600A-IGBT mit hoherer Stromsteilheit
dhnlich den 3 Verlaufen des 4,5kV/900A-IGBTs verhilt. Ein Unterschied ist in der
Hohe des Kurzschlussstroms im Vergleich zum Laststrom bzw. Nennstrom des
Bauelements zu sehen. Die beiden Diagramme zeigen einen normierten Strom,
der sich an seinem stationdren Kurzschlussstrom orientiert. Bei der Simulation
floss vor dem Eintritt des Kurzschlusses ein hoherer Laststrom als bei dem ge-
messenen IGBT. Die Hohe des stationdren Kurzschlussstroms ist unter anderem
von der Temperatur, der Kanalbreite und der Gate-Spannung abhéngig (siehe
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Formel 2.1). Hingegen ist die Stromsteilheit vorrangig von der Linge und der
Dotierung der Driftzone des IGBTs abhéngig. Ein hoherer Strom fiihrt zu mehr
Ladungstrdgern, die ausgerdumt werden miissen, und dieser Prozess ist wieder-
um von der Feldstdrke abhéingig (siehe Formel 4.15). Dennoch zeigt der Vergleich
zwischen einem experimentellen Kurzschlussversuch und einer Simulation ein
gleiches Verhalten.

dig /dt=3.0kAlps
1.8f ; — H

_dISC/dt—2.3kA/us
_dISC/dt=1.1kA/us i

t[us]

_diSC/dt=1000A/us
1.8j i =
— dlSC/dt—SOOA/us
1.6H— diSC/dt=3OOA/HS
di_ /dt=75A/us
1.4 s¢

_diSC/dt=50A/us
12 dig /dt=38Alps ﬁ
O |
7y
0 Il Il U Il I

15 20

10
t[ps]

Abbildung 6.18: gemessener Stromverlauf beim KS2 eines 4500V/900A-IGBT
links und eines simulierten FZ600R65KF1-Medici-IGBT-Modells
rechts

107



KAPITEL 6. SIMULATION
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Abbildung 6.19: gemessener Spannungsverlauf beim KS2 eines 4500V/900A-
IGBTs links und eines simulierten FZ600R65KF1-Medici-IGBT-

dig /0t=3.0kA/pis
— diSC/dt=2.3kA/ps f
_dISC/dtzl.lkA/us i

15 20

10
t[ps]

_discldtzloooA/us
J— diSC/dt=500A/ps
S diSC/dt=3OOA/us
disc/dt=75A/us
—dig /dt=50A/us
di s C/dt=38A/us

10
t[us]

15 20

Modells rechts

6.2.2 Betrachtung der Feldverlaufe und der
Elektronenkonzentration

Nachfolgend sind 3 verschiedene Abbildungen bei unterschiedlichen Stromsteil-
heiten zu sehen. Zusatzlich zu den Strom-Spannungsverldufen sind auch die Ver-
laufe der Feldstdrke und der Ladungstrdger innerhalb des Halbleiters dargestellt.
igen unterschiedliche Schaltzustdnde mittels verschiedener Far-

Diese Verlaufe ze
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be. Die Punktlinie zeigt die Elektronenkonzentration und die Strichlinie zeigt
die Feldstdrke. Die Farbe Blau soll die statische Ausgangssituation zeigen, wo
ic=2xINenn ist. Griin steht fiir ic=3xInenn, Rot fiir ic=4xInenn, Tlirkis fir ic=5xInenn,
Magenta fiir ic=6XInenn, Gelb fiir maximal ic, Schwarz fiir maximal ucg, Blau fiir
die erste Stromsenke, Griin fiir die 2. Stromspitze und Rot steht fiir den statischen
Endzustand im Kurzschluss.

Bei den 3 Abbildungen kann man sehr gut das Ansteigen des Stroms und die
Entsdttigung des Halbleiters erkennen. Vor dem Eintreten des Kurzschlusses ist
die Feldstdrke sehr klein und die Elektronenkonzentration auf normal hohem
Niveau. Nach dem Eintritt steigt der Strom sehr steil an, was das Anheben des
Ladungstragerbergs auf der Kollektorseite des Bauteils bewirkt. Dieses ist sehr
gutin der Abbildung 6.22, die als Punktlinie dargestellt ist, zu erkennen. Wahrend
dieser Zeit bleibt die Feldstdrke klein, da der Halbleiter bisher keine Spannung
aufgenommen hat. Mit steigendem Strom geht der IGBT in den abgeschniirten Be-
reich tiber und dieses fiihrt zur Ausbildung einer Raumladungszone. Der Anstieg
der Feldstarke ist wiederum stromabhédngig (siehe Formel 2.24). Beim Erreichen
des maximalen Kollektorstroms (in Gelb dargestellt) hat der IGBT die Zwischen-
kreisspannung voll aufgenommen und hat wahrenddessen einen Grofsteil der
Ladungstriager ausgerdaumt. Es kommt durch die parasitire Kopplung nunmehr
zum Absenken des Kollektorstroms und gleichzeitig zum weiteren Ausrdumen
der restlichen Ladungstriger. Bei diesem Phianomen erfahrt der IGBT eine Uber-
spannung, die durch parasitdre Induktivitaten hervorgerufen wird. Die Flache
unterhalb der Feldstdrke wird vergrofsert und die maximale Feldstarke steigt.
Im Vergleich zur Abbildung 6.20 und Abbildung 6.21 ist zu erkennen, dass
ein grofler Strom nicht unbedingt zu einer hoheren Ladungstrédgerkonzentrati-
on fiihrt, aber eine hthere Uberspannung nach einem steileren Kurzschlussstrom
fiihrt zu einer sehr hohen Feldstédrke. Eine hohe Feldstirke ist ein Kriterium fiir
eine Grenze des Standhaltens eines IGBTs. Durch hohe Feldstirken kommt es
zu einem Avalanche-Effekt, der weitere Ladungstrdger generiert und ihn damit
thermisch ohne Kontrolle zerstort. Die Feldstdrke ist von auflen mit normalen
Instrumenten nicht messbar, aber die Spannung und der Strom konnen als Indiz
gewertet werden. Eine Grenzbetrachtung der Feldstdrke auf den sicheren Arbeits-
bereich wurde im Kapitel 2.4 beschrieben.
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Abbildung 6.20: simulierten Strom-, Spannungs-, Feld- und Konzentrationsver-
lauf bei einem digc/dt=1000A/ps
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lauf bei einem digc/dt=300A/us
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Abbildung 6.21: simulierten Strom-, Spannungs-, Feld- und Konzentrationsver-
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Abbildung 6.22: simulierten Strom-, Spannungs-, Feld- und Konzentrationsver-
lauf bei einem digc/dt=38A/us

6.2.3 Thermischer Einfluss

Mittels eines Halbleitersimulationsprogramms wie ,, Taurus Medici” ist es auch
moglich, die Abhédngigkeit von der Temperatur darzustellen. Der typische Feld-
verlauf und die Ladungstrager wurden im Kapitel 2.3 beschrieben. Die allgemeine
Gleichung fiir den Anstieg der Feldstidrke lautete wie folgt:

dE e
dw = ;0 -(Np + P + Pavalanche — Navalanche) (6.1)

Dabei sind die Ladungstréager (Gleichung 6.2 und 6.3) selbst temperaturabhén-
gig wie auch die Beweglichkeit. Diese kann nach der Gleichung 6.4 berechnet
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werden. n; ist dabei die intrinsische Ladungstrdagerkonzentration, W; die Eigen-
leitungstragerdichte und Wr das Fermi-Niveau des Halbleiters. Diese sind eben-
falls temperaturabhdngig, da der Bandabstand, also der Abstand zwischen dem
Valenzband und dem Leitungsband, sich verdndert. Weiterhin besitzen Elektro-
nen und Locher eine unterschiedliche Beweglichkeit, die sich unter dem Einfluss
einer hohen Feldstérke der Sattigungs-Driftgeschwindigkeit vy, = 1-107cm/s an-
ndhert. Dieses kann nach der Formel 6.5 bestimmt werden. Fiir die Elektronen gilt
E, =1-10°V/em und y = 2 und fiir die Locher E,, = 2-10*V/cm und y = 1 [48][72].

p=n;- e kT (62)
n=n-e (6.3)
Un,p
Unp = 3 (6.4)
Osa
Ud(n,p) = —t (65)

1
0+ (&)

Es gibt weitere temperaturabhingige Einflussfaktoren (z.B. StofSionisation), die
hier nicht weiter betrachtet werden. In den Abbildungen 6.23 und 6.24 sind Kurz-
schliisse dargestellt, die unter den gleichen dufleren Faktoren simuliert worden
sind. Der einzige Unterschied in der Simulation ist die vorgegebene Temperatur.
Der Verlauf von ,,t4” in den beiden Abbildungen zeigt den stationdren Einzustand
des IGBTs, ,t5” zum Zeitpunkt der dynamischen Kurzschlussstromspitze, ,t6”
wihrend der dynamischen Uberspannungsspitze und ,t7“ zeigt den stationidren
Kurzschluss. Dabei ist zu erkennen, dass entweder sich das Feld geringer weit
bzw. sich eine hohere Ladungstragerkonzentration bei einer hoheren Temperatur
im Bauteil ausbildet. Weiterhin ist zu erkennen, dass der stationdre Kurzschluss-
strom bei einem kalten IGBT hoher ist sowie beim Zeitraum (t6), wo der IGBT
die hochste Spannung aufgenommen hat, dass das elektrische Feld weiter in die
n~-Schicht ausgepragt ist und dass sich damit die maximale Feldstdrke verrin-
gert. Die maximale Feldstarke ist bei beiden Abbildungen etwa gleich, dennoch
ist sie bei der hohen Temperatur kritischer, weil die Grenze durch die hohere
Temperatur sinkt 2.4.7.
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Abbildung 6.23: simulierten Strom-, Spannungs-, Feld- und Konzentrationsver-
lauf bei einer Chip-Temperatur von 25°C
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7 Experimentelle Untersuchungen

7.1 Versuchsaufbau

Fiir die experimentellen Untersuchungen wurde ein Versuchsaufbau an der Uni-
versitat Rostock durchgefiihrt. Anhand der untersuchten Kurzschlussarten sind
verschiedene schaltungstechnische Aufbauten notwendig. Die einzelnen Testauf-
bauten wurden im entsprechenden Kapitel 4.2 dargeboten. In diesem Kapitel soll
ein Uberblick iiber die Peripherie prasentiert werden. Tschirley [79], Weif3 [84],
Stier [78] oder auch Rohner [68] beschreiben sehr ausfiihrlich die Aspekte des
Aufbaus eines Teststands fiir Hochspannungshalbleiter. Die grofite Herausforde-
rung liegt in der Verwendung der richtigen Messtechnik. Fiir die Strommessung
im Lastkreis wurden ausschlieslich Rogowski-Spulen mit interner Schirmung ver-
wendet. Durch eine 0,1MHz bis zu 16 MHz Bandbreite, einen maximalen Stroman-
stieg von bis zu 40kA/us und eine geringe Storempfindlichkeit zeichnen sich die
Messinstrumente der Firma Pemuk Ltd. aus. Eine Gate-Strom-Messung mit ei-
ner kleinen Rogowski-Spule vom Typ CWT Mini derselben Firma konnte durch
die fehlende bzw. schlechte Schirmung nicht durchgefiihrt werden. Der Einsatz
eines Messshunts fiir die Strommessung wurde ausgeschlossen, um eine Poten-
tialtrennung zu erzielen. Mittels der Messung der Spannung am Gate-Anschluss
und einer Berechnung mittels des eingesetzten Gate-Widerstands kann der Strom
ermittelt werden. Hierfiir wurde ein Spannungstastkopf mit einem Teilungsfak-
tor von 1:10 und fiir die Kollektor-Emitter-Spannung mit einem Teilungsfaktor
von 1:1000 der Firma PMK vom Typ PHV 1000 eingesetzt. Die verwendeten
Spannungstastkopfe haben eine Bandbreite von 400MHz. Als Aufzeichnungsge-
rat wurde ein Digitalspeicheroszilloskop vom Typ LeCroy WaveRunner 44Xi mit
einer Bandbreite von ebenfalls 400MHz sowie einer Abtastrate von 5GS/sec ver-
wendet und fiir die Auswertung aller Messungen wurde eine Matlab-Software
genutzt. Mit dieser Konfiguration konnen bei einer Bandbreite von 16MHz Mess-
punkte alle 200ps mit einer maximalen Anstiegszeit von etwa 100ns (bei einem
Sprung von 10% bis 90% des Endwerts) oder bis zu einer Anstiegszeit von 4ns
bei einer Bandbreite von 400MHz die Strom- und Spannungsverldufe gemessen
werden. Es gilt die Faustformel ¢ tieq = 3(;5’5, die mithilfe einer Sprungantwort
ermittelt wurde. Die Zahl 5 in der Formel spiegelt den Sicherheitsfaktor wieder,
sodass das Messinstrument eine 5-fach hohere Grenzfrequenz als das Messobjekt
besitzt und damit der Verlauf besser dargestellt werden kann. Die 0,35 kann tiber

W = 0,3497 bestimmt werden und gibt die 3db-Grenzfrequenz wieder.
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Abbildung 7.2: Detailansicht des Teststands mit Kurzschliefser
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Die Abbildung 7.1 zeigt einen Ausschnitt des verwendeten Versuchsaufbaus.
Als Energiequelle fiir die Schaltversuche wurde ein Kondensator, der mittels eines
Kondensatorladegeréts geladen wurde, verwendet. Das zu untersuchende Testob-
jekt selbst wurde in einer Halbbriicke niederinduktiv mit dem Zwischenkreiskon-
densator angebunden. Entsprechend der notwendigen Beschaltung fiir die ein-
zelnen Kurzschlussfille, die ndher im Kapitel 4.2 dargestellt sind, wurde eine ent-
sprechende Luftdrossel als Last mit der Halbbriicke verbunden. Der Kurzschluss
selbst wurde ebenfalls mit einer Luftdrossel, die schaltbar mit mehreren paralle-
len IGBTs verbunden ist, realisiert. Die Abbildung 7.2 zeigt einen Versuchsaufbau
fiir einen niederinduktiven Kurzschluss mit zwei parallelen IGBTs als Schalter.
Der KurzschliefSer muss schnell schalten konnen und keine begrenzende Span-
nung wahrend des Schaltvorgangs aufweisen. Aus diesem Grund bedarf es ei-
ner Parallelschaltung aus mehreren Schaltgliedern. Weitere Peripherie, die aber
nicht essentiell fiir die Messung ist, wie unter anderem eine Riickschwingdiode
zum Schutz des Kondensatorladegerits, Entladewiderstande, Dauerentladevor-
richtung sowie eine Schutzeinrichtung mittels Leistungsschalter, wurde ebenfalls
implementiert.

7.2 Safe Operating Area (SOA)

Mithilfe verschiedener Experimente mit mehreren Ergebnissen kann ein Dia-
gramm fiir den sicheren Arbeitsbereich (SOA) des IGBTs erstellt werden. Dabei ist
es duflerst wichtig, dass die Umgebungseigenschaften konstant gehalten werden.
Um dieses zu gewdhrleisten, wird mit derselben Ansteuerung, demselben Testauf-
bau, identischer Kiihlung und nur der Einzelpuls von Kurzschliissen gemessen.
Mittels der Impulsmessung wird angenommen, dass sich das IGBT-Modul vor
dem Experiment im stationdren Zustand befindet und keine Temperaturdifferen-
zen vorherrschen. Im Kapitel 2.4 wurde beschrieben, dass sich ein SOA fiir das
normale Schalten nicht sonderlich von einem Kurzschluss unterscheidet [85]. Die
grofiten Unterschiede sind aufler dem hohen Strom auch die Dauer, bei der der
IGBT den hohen Strom tragt. Aus diesem Grund bedarf es einer detaillierten
Darstellung des sicheren Arbeitsbereichs. Zum Erstellen dieses werden mehre-
re IGBTs bis an ihre Grenze und dariiber betrieben und unter Variation eines
Faktors, wie der Temperatur oder der dynamischen Gegenkopplung, kann ein
sicheren Arbeitsbereichs welcher auch den Kurzschlussbetrieb (Englisch: short
circuit safe operating area, Abkiirzung: SCSOA) beinhaltet erstellt werden. Durch
diese messtechnische Ermittlung werden mehrere IGBTs bewusst zerstort. Diese
SOA gilt fiir den IGBT-Typ nur mit dieser Ansteuerungsmethode.

Die Abbildung 7.3, die Abbildung 7.4 und die Abbildung 7.5 zeigen die Mes-
sergebnisse fiir das normale Schalten. Eine FBSOA-Darstellung vom Hersteller
gibt es fiir diesen Typ nicht, sodass dieser nicht dargestellt werden konnte. Alle
Verldufe zeigen ein normales Verhalten und liegen innerhalb der Spezifikationen.
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Abbildung 7.3: Ausschaltmessung eines 4500V/1200A-IGBTs bei T;=125°C
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Abbildung 7.5: Darstellung des Ein- und Ausschaltverhaltens inkl. RBSOA-
Bereich bei einem 4500V/1200A-IGBT
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Um einen sichereren Arbeitsbereich fiir einen IGBT im Kurzschluss zu ermitteln,
miissen unter einer Variation von Strom, Spannung, Stromgradienten, Tempera-
tur und weiteren Einflussfaktoren viele Messungen vorgenommen werden. Der
Kurzschlussfall des Typs 1 ist verhéltnismaflig harmlos, weil es zu keinem grofSen
Kurzschlussstrom kommt. Die Abbildung 7.6 zeigt einen typischen Verlauf eines
KS1. Unter Einhaltung der Schaltbedingung (z.B. Kurzschlussdauer unter 10us)
blieb dieser IGBT-Typ im Kurzschlussfall 1 robust, sodass kein Ausfall bei den Ex-
perimenten auftrat. Dieses ist auch verstandlich, wenn man den Kurzschlussfall
2 mit seinen hoheren Stressanforderungen betrachtet.
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Abbildung 7.6: gemessener  typischer  Strom-Spannungszeitverlauf  eines
4500V/900A-IGBTs beim KS1 bei Tj=125°C

Die Abbildung 7.7 zeigt einen typischen Verlauf und die Abbildung 7.8 eine
Zerstorung beim Kurzschlussfall 2. Mittels einer Variation der dufSeren Schaltbe-
dingung, wie Gate-Emitter-Spannung, Stromanstieg und Temperatur, kann eine
Grenze der Ucg-Spannung fiir den Kurzschlussfall 2 ermittelt werden. Fiir den
4500V/900A ist dieses in Abbildung 7.9 zu sehen. Die maximale Kollektor-Emitter-
Spannung vor der Zerstdorung wurde mittels einer roten Linie visuell verbunden.
Dieses gibt die Grenze des IGBTs mit dieser Ansteuerung bei 125°C und bei ei-
ner Variation der Kurzschlussinduktivitdt wieder. Eine 4. Messung, die bei 100°C
durchgefiihrt wurde, zeigt, dass der IGBT kurzzeitig einen hoheren Strom fiihren
kann und damit robuster ist. Dieses ist damit zu erkldren, dass mit hoherer Tem-
peratur eine Loslosung der Elektronen-Loch-Paar-Bindung einfacher zustande
kommt und die thermische Grenze des Chips mit seinen Bonddrdhten und deren
Kiihlung schneller erreicht ist. Wahrend eines Kurzschlusses entstehen Schaltver-
luste, die das Bauteil erwdrmen und bei geringerer Ausgangstemperatur kann
das Bauteil kurzzeitig einen hoheren Strom tragen (siehe Kapitel 2.4.7).
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Abbildung 7.7: gemessener Strom-Spannungszeitverlauf eines 4500V/1200A-
IGBTs beim KS2 bei Tj=125°C
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Abbildung 7.8: gemessener Strom-Spannungszeitverlauf eines 4500V/1200A-
IGBTs beim KS2 bei Tj=125°C mit Zerstérung
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Abbildung 7.9: gemessener Strom-Spannungsdiagramm bei einem KS2 eines
4500V/900A-IGBTs
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Weitere Kurzschlussfille fiir den IGBT sind der Null-Strom-Kurzschlussfall
2 und der Kurzschlussfall 3. Die Abbildung 7.10 zeigt einen Vergleich der Kurz-
schlusstypen bei gleicher Kurzschlussintensitdt. Der prinzipielle Verlauf der Kenn-
linien unterscheidet sich nach Kommutieren des Kurzschlussstroms auf den IGBT
nicht essentiell. Die Abweichung kommt durch den zusétzlichen Dioden- oder
Laststrom zum Kurzschluss und durch das manuelle Abschalten zustande. Beim
Kurzschlusstyp 3 ist die Stromspitze durch das Reverse-Recovery-Verhalten der
Diode kleiner als beim Typ 2 sowie beim Typ 2 Null-Strom. Hingegen erfahrt der
IGBT beim Kurzschlusstyp 2 zusitzlich zum eingepréagten Laststrom den Kurz-
schlussstrom und ist auf das Begrenzen des Gate-Kanals angewiesen. Da aufier
diesen signifikanten Unterschieden der Verlauf der Spannung und des Stroms bis
auf die Ausgangssituation gleich ist, kann dieselbe SOA-Grenze fiir diese Feh-
lertypen angenommen werden. Der Einfluss der Temperatur auf die Robustheit
wurde in der Abbildung 7.9 dargestellt. Die Abbildung 7.11 zeigt einen Zeit-
verlauf bei unterschiedlichen Temperaturen. Durch die hohere Temperatur des
Halbleiters ist die Leitfdhigkeit eingeschrankt und es kann nur ein verminderter
stationdrer Kollektorstrom flieflen. Zu erkldren ist dieses in Folge der grofieren
Schwingung der Atome und damit kommt es zu mehr Stofen der Elektronen mit
den Gitteratomen und damit zu geringerer Beweglichkeit der Elektronen. Der
Stromverlauf ist bei kleiner Temperatur im Vergleich zu hoherer grofier. Dieses ist
auch wihrend des stationdren Kurzschlusses zu erkennen.
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Abbildung 7.10: Vergleich von verschiedenen gemessenen Kurzschlusstypen bei
einem 4500V/900A-IGBT
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Abbildung 7.11: gemessener Einfluss der Temperatur beim KS2 eines 4500V/900A-
IGBTs

Die Freilaufdiode wird bei allen Kurzschlussfillen beansprucht. Beim Entsatti-
gungsvorgang und beim Abschalten des Kurzschlusses kommt es in Folge einer
Spannungsanhebung der Kollektor-Emitter-Strecke bzw. der Kathoden-Anoden-
Strecke der Diode zu einem Recovery-Strom. Diese Vorgidnge treten bei allen
Fallen auf. Eine messtechnische Darstellung kann durch die interne Verschaltung
mit dem IGBT nur bedingt erfolgen. KS1, KS2 und Null-Strom-KS2 sind fiir die
Diode weniger kritisch, weil das Bauteil vor dem Kurzschluss nicht stromfiih-
rend war, keine Ladungstrager gespeichert hat und damit kann sich die Raum-
ladungszone frei ausbilden. Bei den anderen Kurzschlusstypen ist die Spannung
tiber der Kathoden-Anoden-Strecke vor dem Eintritt des Kurzschlusses klein und
wihrend des Entsittigens des IGBTs muss auch die antiparallele Diode die kom-
plette Spannung aufnehmen. Beim Kommutierungsvorgang von der Diode auf
den IGBT in Folge des Kurzschlussfalls 3 tritt ebenfalls ein Recovery-Strom der
antiparallelen Diode auf. Die Spannung iiber der Diode bleibt im ersten Moment
gering, da der IGBT noch nicht die Zwischenkreisspannung aufgenommen hat
und ist deswegen weniger kritisch. Beim Entsdttigungsvorgang des IGBTs beim
KS3 hingegen fiihrt diese bei der antiparallelen Diode zu einem weiteren Verschie-
bungsstrom bei gleichzeitig hoher Kathoden-Anoden-Spannung. Dieses entsteht
durch den Aufbau einer grofieren Raumladungszone im Bauteil. Eine Simulation
des zeitlichen Verlaufs ist in der Abbildung 7.12 dargestellt. Eine messtechnische
Uberpriifung ist in Folge der geschlossenen Modul-Bauweise nicht moglich. Der
Diodenstrom ist in Pink abgebildet und zeigt den beschriebenen Vorgang des
Reverse-Recovery-Prozesses.

Ein Diodenkurzschluss, der auch als Kurzschlusstyp 4 bezeichnet wird (Abbil-
dung 7.13), zeigt das Ausschaltverhalten der Diode auf einen induktiven Ver-
braucher jener Kurzschlussinduktivitidt. Diese stellt die Stromsteilheit fiir den
Kommutierungsvorgang dar. Um die Diode zu sperren, muss diese entsprechend
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der Zwischenkreisspannung U; eine Raumladungszone aufbauen und dieses
geschieht mittels Ausrdumen von Ladungstrdgern, was sich als Diodenstrom
bemerkbar macht. Beim Vergleich des Kurzschlussfalls 3 und des Diodenkurz-
schlusses besitzt die Diode beim Spannungsanstieg auf Zwischenkreisspannung
im Diodenkurzschluss mehr Ladungstrdger, was zu einem grofieren Reverse-
Recovery-Strom, zu grofleren Schaltleistungen und dementsprechend zu einem
kritischeren Fall fiir die Diode fiihrt.
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Abbildung 7.12: Simulierter Verlauf von Strom und Spannung bei KS3
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Abbildung 7.13: simulierter Strom-Spannungsverlauf eines 4500V/1200A-IGBTs
beim Diodenkurzschluss (KS4) bei T;=125°C

Die Erstellung eines ,Safe Operating Area (SOA)” fiir die Diode mit seinen
Grenzen kann in unserem Fall nicht experimentell durchgefiihrt werden. Bei allen
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Kurzschlussversuchen mit einem 4500V/900A- oder 4500V/1200A-IGBT-Modul
wurden bisher keine Ausfalle der Diode realisiert. Dabei sind Kurzschliisse nach
einer kurzen Leitdauer der Diode oder einem Kurzschluss mit einer kleinen In-
duktivitdt Lsc besonders kritisch. Wie in der Abbildung 7.14 zu sehen, ist die
Diode ,snappig”, wenn nicht geniigend Ladungstriager fiir ein softes Sperren
zur Verfiigung stehen oder bei maximalem Reverse-Recovery-Strom mit steigen-
der Kurzschlussintensitdt wird dieser grofler. Die dufieren messbaren Grenzen
sind hierbei die Uberspannung, der Recovery-Strom und die Schaltleistung. Die
Grenzen der Kollektor-Emitter-Spannung sowie die Diodenschaltleistung der Da-
tenbldtter wurden erreicht, aber es kam dennoch nicht zu einer Zerstérung. Eine
Ermittlung der Grenze fiir die Diode wurde nicht vorgenommen.
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Abbildung 7.14: oben: gemessener Diodenkurzschluss bei verschiedenen Kurz-
schlussinduktivititen; unten: Diodenkurzschluss nach kurzer
Leitdauer der 4500V/1200A-Diode, U3=2000V und bei T;=25°C
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7.3 Vergleich von SchutzmaBnahmen

Im Kapitel 5.3 wurden verschiedene Schutzmechanismen bzw. Konzepte gezeigt.
Welche Schutzmafsnahme erforderlich ist, muss individuell fiir den einzelnen
IGBT-Typ und situationsabhingig bestimmt werden. Die Abbildung 7.8 und die
Abbildung 7.9 zeigen, dass bei beiden getesteten IGBT-Typen einerseits der Kurz-
schlussstrom schnell auf ein hohes Level steigt und andererseits wiahrend des Ein-
schwingvorgangs auf einen stationiaren Kurzschlussstrom hohe Uberspannungen
auftreten.

Welche Schutzmafinahme ist erforderlich? Eine Begrenzung der maximalen Kol-
lektor-Emitter-Spannung durch eine Zusatzschaltung, wie sie vorher gezeigt wur-
de (siehe Kapitel 5.3.1), greift beim Einsetzen des Kurzschlusses nicht in die An-
steuerung ein und erhoht damit nicht die Robustheit. Das Uberschreiten des
Kollektorstroms kann durch eine Messung, Auswertung und Abschaltung des
IGBTs verhindert werden, aber bei sehr steilen Stromanstiegen ist dieses meis-
tens nicht moglich. Ein sehr konservatives oder auch typisches Konzept ist der
Einsatz einer Suppressordiode zwischen dem Gate und dem Emitteranschluss
des IGBTs (siehe Kapitel 5.3.2). Diese begrenzt die Spannungsanhebung der Gate-
Emitter-Spannung und damit den Kollektorstrom. Schutzschaltungen gegen ein
dynamisches Latch-Up oder Temperaturiiberhohung werden hier nicht weiter be-
trachtet, weil sie bei den Untersuchungen nicht zur Zerstorung beigetragen haben.

Durch die Vorbetrachtung im Kapitel 5.3 und 7.2 wurde gezeigt, dass nur
durch einen Einfluss auf die Gate-Emitter-Spannung und damit auf den Kollek-
torstrom, sowie auf den Einschwingvorgang des Stroms, eine Kollektor-Emitter-
Spannungsbegrenzung nach der Entsattigung erfolgen kann. Anhand der einge-
setzten Schutzschaltung, die in der Abbildung 7.15 dargestellt ist, soll der IGBT
des Typs CM1200HC-90RA [49] bei verschiedenen Kurzschlussintensitdten sowie
bei unterschiedlichen Intensitdten und Schutzkonzepten erprobt werden. Mittels
der Resultate kann ein Vergleich erfolgen. Die Abbildungen 7.17 und 7.18 zeigen
einen KS-Typ 2 bei extrem kleiner Kurzschlussinduktivitét, die Abbildungen 7.19
und 7.20 zeigen denselben KS-Typ bei mittlerer Kurzschlussinduktivitit und die
Abbildungen 7.21 und 7.22 bei einer relativ grofien Kurzschlussinduktivitdt mit
der Farblegende aus Tabelle 7.16.
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Abbildung 7.15: Ausschnitt der Schutzschaltung

Farbe konv. Klemmung | dyn. Klemmung Care
,blau” v - -
,rot” v Rpampe>> 0 -
,grin” v Rpimpt.> 0 -
,magenta” v Rpimp.~ 0 -
~gelb” v Rpimpt.~ 0 Cgpe> 0
,schwarz” v Rpimpt.~ 0 Cepp>> 0
,,tﬁrkiSH v - CGPE> 0
,grau” vV - Cepe>>0

Abbildung 7.16: Legende der Kurvenverldufe fiir die Abbildungen7.17,7.18,7.19,
7.20,7.21 und 7.22
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Abbildung 7.17: messtechnischer Vergleich der dynamischen Gate-Emitter-
Spannungsbegrenzung beim KS2 (Ug=1500V, L. =100nH,

Tj:125°C)
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Abbildung 7.18: messtechnischer Vergleich der dynamischen Gate-Emitter-
Spannungsbegrenzung beim Einsatz eines Cgpes beim KS2
(Ug=1500V, Ls:=100nH, T;=125°C)

128



KAPITEL 7. EXPERIMENTELLE UNTERSUCHUNGEN

IS

t [us]

Abbildung 7.19: messtechnischer Vergleich der dynamischen Gate-Emitter-
Spannungsbegrenzung beim KS2 (Ug=1500V, L. =500nH,

Tj:125°C)
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Abbildung 7.20: messtechnischer Vergleich der dynamischen Gate-Emitter-
Spannungsbegrenzung beim Einsatz eines Cgpes beim KS2
(Ug=1500V, Ls=500nH, T;=125°C)
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Abbildung 7.21: messtechnischer Vergleich der dynamischen Gate-Emitter-
Spannungsbegrenzung beim KS2 (Uy4=1500V, L=1000H,
T,=125°C)
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Abbildung 7.22: messtechnischer Vergleich der dynamischen Gate-Emitter-
Spannungsbegrenzung beim Einsatz eines Cgpes beim KS2
(Ug=1500V, Ls=1000H, T;=125°C)
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Anhand der vorherigen Diagramme ist zu erkennen, dass der konventionelle
Schutz nicht ausreichend ist. Zu Beginn entsteht beim konventionellen Schutz
beim Eintritt des Kurzschlusses eine grofle dynamische Uberstrom- und damit
eine groSe dynamische Uberspannungsspitze. Eine dynamische Klemmung, die
sich dicht am Potential des Gates und des Poweremitters befindet, begrenzt sehr
gut die Hohe der Stromspitze. Durch die Klemmung des Gates an den Poweremit-
teranschluss kommt es zu einer schnellen Entladung der Gate-Emitter-Kapazitat
wihrend des Eintretens des Kurzschlusses. Mittels der parasitdaren Induktivitdtim
Gate-Kreis wird diese auch nach der Entsittigung des IGBTs weiter entladen. Die-
ses ist bei sehr niederinduktiven Kurzschliissen problematisch, weil es zum kom-
pletten Abschniiren des Elektronenkanals mit unkontrollierter Geschwindigkeit
im IGBT fiihrt. Ein Wiederaufsteuern des Elektronenkanals wird durch den Ein-
satz des Kondensators zwischen Gate und Poweremitter erzielt. Zu beachten ist,
dass die Gate-Poweremitter-Kapazitdt wahrend des Reverse-Recovery-Vorgangs
der Diode D1 eine Riickwirkung auf den IGBT hat. Dieses miisste separat gesteu-
ert werden.

Eine spezielle Schutzeinrichtung, um den IGBT vor dem Kurzschlusstyp 1 zu
schiitzen, ist nicht notwendig. Dieses setzt eine konventionelle Ansteuerung des
IGBTs voraus, die auch die verschiedenen Hersteller verwenden. Typischerweise
wird die Gate-Emitter-Kapazitdt mit +15V aufgeladen und der stationdre Kurz-
schlussstrom stellt sich anhand der Stromverstarkung (Formel 2.1) ein. Die Abbil-
dung 7.23 zeigt den KS-Typ 1 bei leichter Variation der Gate-Emitter-Spannung.
Der Unterschied zwischen den beiden Gate-Verldufen betrdgt etwa AUgg=300mV,
was eine Anderung des Kollektorstroms von etwa Alc=300A mit sich bringt. Die-
se Differenz der Gate-Spannung liegt innerhalb der Toleranzen der verwendeten
Bauelemente.

Der Einsatz eines Kondensators zwischen Gate und Emitter-Anschluss (siehe Ab-
bildung 5.8) ist nicht untypisch, aber die Verwendung eines Kondensators zwi-
schen Gate und Poweremitter ist dagegen nicht trivial. In der Abbildung 7.24
ist zu erkennen, dass sich durch den Einsatz einer Kapazitiat das Schaltverhalten
unter Beibehaltung des Gate-Widerstands (R;) verlangsamt.
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Abbildung 7.23: messtechnischer Vergleich KS-Typ 1 bei zwei verschiedenen
Gate-Emitter-Spannungen (U4=1000V, Ls.=500nH, T;=25°C)
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Abbildung 7.24: gemessener KS-Typ 1 mit Lsc=500nH bei U3=2000V

Bei einem KS-Typ 4 ist der IGBT sperrend und soll nicht aufgesteuert werden.
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Dementsprechend ist eine zeitgesteuerte dynamische Klemmung aufser Funktion.
Durch die Kontaktierung zum Poweremitter und die Verwendung von ungesteu-
erten Kapazititen zum Gate-Anschluss kommt es durch die Stromédnderung des
Diodenstroms zu einer Riickkopplung zum Gate (Abbildung 7.25). Ein steiles
dipioqe/dt fiihrt zu einer hohen Gate-Emitter-Spannung. Durch das schnelle Sper-
ren, also das Reverse-Recovery der Diode, ist die Spannungsanhebung am Gate
nur sehr kurz. Eine Klemmung mit einem Gate-Widerstand mit NULL Ohm hat
durch die parasitdre Gate-Induktivitdt zwischen Treiber und Anschlusspunkt kei-
nen Einfluss auf die Hohe der Spannung. Weiterhin ist in der Abbildung keine
Anderung des Kollektor- bzw. Diodenstroms zu erkennen. Dieses schliefit ein
Aufsteuern des IGBTs aus, was durch den internen Gate-Widerstand und die in-
nere parasitdare Gate-Induktivitit verhindert wird. Eine Unterscheidung zwischen
der Klemmung ist, wie oben genannt, nicht notig.
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Abbildung 7.25: messtechnischer Vergleich KS-Typ 4 bei verschiedenen Cgpgs,
Ls=100nH, Uy=1500V und T;=25°C
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8 Zusammenfassung

Ein IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor) ist ein Halbleiter, der sich durch die
hohe Schaltspannung, den Strom und die geringen Schaltverluste in verschie-
denen Schalttopologien durchsetzt. Dieses kann zum Beispiel ein Zwei-Level-
Umrichter, aber auch ein Drei-Level-, Fiinf-Level- oder Multi-Level-Umrichter
sein, welcher in der Vergangenheit von GTOs, Thyristor oder von Leistungs-
transistoren beherrscht wurde. Die Zuverladssigkeit einer Anlage und damit des
einzelnen Bauteils ist essentiell und hierzu zahlt auch die Kurzschlussfestigkeit.
Der IGBT ist prinzipiell kurzschlussfest. Dennoch gibt es verschiedene Fehlerar-
ten, bei denen ein IGBT an die Grenze des Standhaltens und zur Zerstdorung bei
einem Kurzschluss kommen kann. Diese waren Typ A, der als Leistungsgrenze,
Typ B, der als Grenze des Standhaltens der aufgenommenen Energie, Typ C, der als
Ausschaltfehler, oder Typ D, der als thermischer Fehler bezeichnet wird. Weiterhin
wurden in dieser Arbeit die verschiedenen Falle von Kurzschlusstypen ausfiihr-
lich beschreiben. Ein Kurzschlusstyp 1 ist hierbei der Standardkurzschlusstyp.
Bei diesem schaltet der IGBT auf einem Kurzschluss ein, der auch als niederin-
duktive Last angesehen werden kann. Beim Typ 2 ist der IGBT eingeschaltet, der
Laststrom fliefst und wéahrenddessen tritt ein Kurzschluss auf. Ein weiterer Fall
ist der Typ 2 ohne Laststrom. Sollte ein Kurzschluss bei einem Umrichter, wo der
Laststrom tiber die antiparallele Freilaufdiode beim eingeschalteten IGBT floss,
eintreten, handelt es sich um den Typ 3. Dieser kann kritisch fiir die Diode wie
auch Typ 4 sein. Hierbei tritt ein Kurzschluss wahrend der Totzeit, die auch als Ver-
riegelungszeit oder auch als Umschaltzeit bezeichnet wird, des Umrichters auf.
Wiéhrend dieser Zeit war die Diode stromdurchflossen und alle IGBTs waren im
Sperrzustand. Nachdem der Kurzschlusstyp 1 von den meisten IGBT-Herstellern
beherrscht wird, ist der Typ 2 fiir den IGBT kritisch und bei Typ 3 bzw. 4 ist das
Verhalten fiir die Diode noch relativ unbekannt.

In dieser Arbeit gibt es einen ausfiihrlichen Uberblick {iber den sicheren Arbeitsbe-
reich und das Schaltverhalten des IGBTs sowie der Diode. Maximale Schaltspan-
nung, maximale Schaltleistung, maximaler Kollektorstrom, dynamisches Latch-
Up und maximale Gate-Spannung, aber auch maximale Temperatur und Grenz-
lastintegral sind Faktoren fiir den sicheren Arbeitsbereich. Mittels verschiedener
Kurzschlussmessungen wurde bei zwei verschiedenen IGBTs die Zerstorungs-
grenze fiir eine Ansteuerungsart ermittelt. Eine experimentelle Ermittlung aller
Grenzen ist zu kostenintensiv und deswegen beschrankt sich diese Arbeit auf das
Beherrschen eines Kurzschlusstyps.

Mittels Gate-Ansteuerung wird der Laststrom bzw. der Kurzschlussstrom und
auch die Schaltgeschwindigkeit gesteuert. Eine Kollektorstrom- bzw. Kurzschluss-
strombegrenzung ist damit auch realisierbar. Eine Gate-Steuerung zum Schutz des
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KAPITEL 8. ZUSAMMENFASSUNG

IGBTs wird auch als Klemmung bezeichnet und jenes prinzipielle Verhalten und
der Aufbau der Klemmschaltung werden anhand von mehreren Grundstrukturen
im Kapitel ,Schaltungstopologie” im Detail beschrieben. Experimentelle Untersu-
chungen verschiedener Klemmungen beziiglich des Schaltverhaltens von IGBTs
auf Kurzschliisse werden ebenfalls gezeigt.

Eine kurzschlussfeste Ansteuerung fiir jede Situation kann durch die Wechselwir-
kung des Gate-Kreises und des Lastkreises mit dem IGBT-Chip nicht gezeigt wer-
den. Aufler, dass der IGBT-Chip parasitdre Kapazititen besitzt, die spannungs-
abhéngig sind, hat der IGBT auch durch die induktive Kopplung der Bonddréh-
te, Lastanschliisse sowie der Bodenplatte zueinander ein induktives Verhalten.
Dieses erschwert das Erstellen einer kurzschlussfesten Ansteuerung. Um diese
gegebenenfalls mathematisch zu bestimmen, ist ein FEM-Programm erforderlich,
das den technischen Aufbau eines Moduls mit seinen verschiedenen Leitungsfiih-
rungen und das Schaltverhalten des IGBTs sowie das Diodenverhalten beinhaltet.
Skineffekte und Materialeigenschaften von Kontaktierungen sind nur einige Fak-
toren, die bisher komplett vernachladssigt wurden.

Mittels zwei verschiedener Simulationsprogramme wurden Untersuchungen vor-
genommen, die messtechnisch nicht oder nur mit groffem Aufwand durchgefiihrt
werden konnen. ,, Taurus Medici” ist ein Simulationsprogramm, das mit vielen
endlich kleinen Elementen aus mathematischen Gleichungen (Abkiirzung: FEM,
Englisch: finite elemente methode) das Schaltverhalten des IGBTs dynamisch und
statisch berechnen kann. Mit dieser Methode kann auch das innere Verhalten,
wie Elektronenkonzentration oder Feldstiarke, des Halbleiters ermittelt werden.
Als zweites verwendetes Programm wurde ein Schaltungssimulationsprogramm
namens ,PSpice” gewdhlt. Bei diesem Programm wird der IGBT mit vereinfach-
ten mathematischen Gleichungen dargestellt. Je ausfiihrlicher das mathematische
Modell ist, desto genauer kommt es der Eigenschaft des realen Halbleiters nédher.
Eine simulative Untersuchung mit Variation der Gate-Ansteuerung/Klemmung
oder der Temperatur wurde durchgefiihrt. Weiterhin wird eine Betrachtung des
Verlaufs der Feldstdrke und der Ladungstragerkonzentration innerhalb des IGBT-
Chips wihrend des Kurzschlussereignisses gezeigt. Hierbei ist zu erkennen, dass
bei einem Kurzschlusstyp 2 die maximale Feldstdrke viel hoher steigt als beim
normalen Schaltverhalten. Eine hohe Feldstarke kann fiir eine Grenzbetrachtung
herangezogen werden.

Die Arbeit gibt zusammenfassend einen Uberblick iiber neuartige und bekannte
Fehlertypen sowie experimentelle und simulative Untersuchungen interner und
externer Vorgdange wiahrend einer Kurzschlusssituation wieder. Weiterhin werden
viele Moglichkeiten aufgezeigt, wie solch ein Kurzschlussfall beherrscht werden
kann. Der Typ 2 eines Kurzschlusses ist hierbei der gefahrlichste fiir den IGBT.
Dieser wird in aller Ausfiihrlichkeit untersucht und stellt einen grofien Beitrag
zur Funktionssicherheit des Halbleiters dar. Hingegen kann derzeitig keine be-
legbare Grenze fiir den Kurzschlussfall 3 oder 4 genannt werden. Dieses ist noch
ein offenes Thema, welches weiter zu untersuchen wire.
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Thesen

10.

. Um eine hohe Verfiigbarkeit eines Umrichters zu gewéhren, ist das Beherr-

schen von Kurzschlussfillen erforderlich.

. Bei einem Spannungswechselrichter existieren 4 verschiedene Kurzschluss-

typen sowie ein spezieller Typ, der als Kurzschlusstyp 2 Null-Strom bezeich-
net wird.

. Bin Kurzschluss bei einem Spannungswechselrichter ist fiir den IGBT sowie

fur die Diode kritisch, welche dabei zerstort werden kann.

Mithilfe von mehreren messtechnischen Experimenten kann ein sicherer Ar-
beitsbereich fiir einen IGBT und dessen Ansteuerung fiir den Kurzschlussfall
ermittelt werden.

. Eine Darstellung des SOA (sicherer Arbeitsbereich, Englisch: safe operating

area) zeigt weitere Zerstorungspunkte des IGBTs und der Diode.

. Es gibt viele schaltungstechnische Faktoren beziiglich der Robustheit des

IGBTs wihrend eines Kurzschlusses. Ein Uberblick zeigt verschiedene Mog-
lichkeiten von Schutzbeschaltungen. Experimentelle sowie simulative Ver-
suche zeigen die Intensitit des Schutzes auf den IGBT wahrend eines Kurz-
schlusses. Aufgrund der internen Beschaltung im Modul und der hohen Dy-
namik kann keine Zusatzbeschaltung zur typischen Ansteuerung als 100 %
Schutz erstellt werden.

Simulationsprogramme, die Berechnungen mit finiten Elementen (Abkiir-
zung: FEM, Englisch: finite element methode) oder mittels Modellbeschrei-
bung durchfiihren, konnen bei entsprechender Genauigkeit das Kurzschluss-
szenarium berechnen.

. Die Kurzschlusstypen 1, 2 und 3 haben einen typischen Stromverlauf fiir

den IGBT und konnen prinzipiell gleichgesetzt werden. Beim Typ 4 wird
der IGBT nicht belastet.

. Aufgrund der kapazitiven Kopplung innerhalb des IGBTs durch die Miller-

kapazitat und die mit Ladungstragern geflutete Drift-Zone (n"-Zone) ist der
Kurzschlusstyp 2 der kritischste Typ fiir den IGBT.

Die Kurzschlusstypen 3 und 4 sind kritisch fiir die antiparallele Diode. Eine
Schutzbeschaltung in der Ansteuerung des IGBT-Moduls existiert nicht.
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11.

12.

Der Kurzschlusstyp 2 Null-Strom und der Typ 4 sind Kurzschlusstypen,
die in dieser Anwendung, besonders bei einem Spannungswechselrichter,
bisher keine Beachtung fanden und fiir die Verfiigbarkeit der Schaltung
essentiell sind.

Eine Zerstorung des IGBTs beim Kurzschlusstyp 2 kommt aufgrund der
Feldaufsteilung und einer daraus resultierenden Uberschreitung der kriti-
schen Feldstdrke zustande.
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