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Zusammenfassung 1 

 

Der IGBT ist heute in Spannungsklassen bis 6,5 kV in elektrotechnischen Anwendungen 

unverzichtbar. Seine vielfältigen Anwendungsgebiete reichen von Frequenzumrichtern für 

Bahnantriebe und Windkraftanlagen bis hin zur Hochspannungs-Gleichstrom-Übertragung 

sowie der Elektromobilität. Die steigende Nachfrage nach leistungsfähigeren Halbleiterbau-

elementen, die höhere Leistungsdichte, Robustheit und Lebensdauer bieten, wird durch den 

RC-IGBT adressiert. Verglichen mit herkömmlichen IGBT-Modulen bietet der RC-IGBT 

eine höhere Stromtragfähigkeit, verbesserte Robustheit gegen Diodenstoßströme sowie eine 

verlängerte Lebensdauer aufgrund der thermomechanischen Entlastung durch die Ein-Chip-

Technologie. Diese Vorteile resultieren aus der Integration der Diodenfunktionalität in den 

IGBT-Chip, wodurch eine bidirektionale Stromleitfähigkeit ermöglicht wird. Allerdings 

bringt die Technologie (erste Generation) auch Herausforderungen mit sich. Insbesondere 

die starke Abhängigkeit des Diodenleitverhaltens von der Gate-Emitter-Spannung, die eine 

komplexe stromrichtungsabhängige Steuerungslogik erfordert, schränkt den Einzug des 

RC-IGBTs in breite industrielle Anwendung bislang ein. 

Weiterentwicklungen des RC-IGBTs (zweite Generation) zielen darauf ab, die Schwächen 

der ersten Generation durch technologische Verbesserungen zu überwinden. Insbesondere 

werden Konzepte entwickelt, um den Betrieb ohne stromrichtungsabhängige Ansteuerung 

zu ermöglichen. Diese führen jedoch zu höheren Diodenschaltverlusten, was insbesondere 

bei höheren Spannungen die Anwendungseffizienz negativ beeinflusst. Aus diesem Grund 

ist die derzeitige Anwendung der RC-IGBT-Technologie nahezu auf Spannungsebenen bis 

maximal 1700 V beschränkt. 

Angesichts der zunehmenden Relevanz energieeffizienter Technologien im Kontext des 

Klimawandels wird der Bedarf an innovativen Leistungshalbleitern immer dringender. 

Diese Arbeit untersucht die technologische Machbarkeit der RC-IGBT-Integration in hoch-

sperrende leistungselektronische Anwendungen, insbesondere in Spannungsklassen über 

1700 V. Dabei werden die Herausforderungen und Potenziale der ersten und zweiten RC-

IGBT-Generation aus einer ansteuerungstechnischen Perspektive analysiert und Lösungen 

aufgezeigt, die ein breiteres Anwendungsspektrum ermöglichen könnten.  
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Abstract  2 

 

The IGBT has become indispensable in the electrical engineering field today, with voltage 

classes reaching up to 6.5 kV. Its diverse applications range from frequency converters for 

rail drives and wind turbines to high-voltage direct current (HVDC) transmission and elec-

tric mobility. The increasing demand for more powerful semiconductor components, which 

offer higher power density, robustness, and lifetime, is being addressed by the RC-IGBT. 

Compared to conventional IGBT modules, the RC-IGBT provides higher current-carrying 

capacity, improved robustness against diode surge currents, and an extended lifespan due 

to thermomechanical relief achieved through single-chip technology. These advantages 

stem from the integration of diode functionality into the IGBT chip, enabling bidirectional 

current conductivity. However, this technology (first generation) also brings challenges. In 

particular, the diodeôs conduction behavior is highly dependent on the gate-emitter voltage, 

necessitating a complex control logic dependent on current direction, which has so far lim-

ited the RC-IGBTôs adoption in broad industrial applications. 

Advancements in RC-IGBT technology (second generation) aim to overcome the limita-

tions of the first generation through technological improvements. Specifically, concepts are 

being developed to enable operation without current direction-dependent control. However, 

these solutions lead to higher diode switching losses, which, especially at higher voltage-

levels, negatively impact application efficiency. For this reason, the current application of 

RC-IGBT technology is mostly restricted to voltage levels of up to a maximum of 1700 V. 

In light of the growing relevance of energy-efficient technologies in the context of climate 

change, the need for innovative power semiconductors is becoming increasingly urgent. 

This study examines the technological feasibility of RC-IGBT integration into high-block-

ing power electronic applications, particularly in voltage classes above 1700 V. The chal-

lenges and potentials of the first and second RC-IGBT generations are analyzed from a gate 

control perspective, and solutions are identified that could enable broader applications. 
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1. Einleitung  

 

ñQui mortui esse creduntur, diutius vivuntò 

 

Frei übersetzt aus dem lateinischen meint der Leitspruch dieses Kapitel, dass diejenigen, 

die totgeglaubt sind, länger leben. Dieser Ausspruch fasst die Geschichte des ĂReverse-

Conducting Insulated Gate Bipolar Transistorñ (RC-IGBT) treffend zusammen. Seine Ent-

stehungshistorie betrachtend, ist dieses Bauteil eine technologische Weiterentwicklung mit 

unglaublichem Innovations- sowie Leistungssteigerungspotential. Dennoch ist die Etablie-

rung dieses Leistungshalbleiterbauelments in hochsperrenden technischen Anwendungen 

zunächst nur bedingt von Erfolg gekrönt. 

Der RC-IGBT ist die Weiterentwicklung des konventionellen IGBTs, dessen Einsatz im 

elektrotechnischen Spektrum in Spannungsklassen bis 6,5 kV, aus heutiger Sicht nicht mehr 

wegzudenken ist. Seine Anwendungsfelder sind dabei so relevant wie vielfältig und verlau-

fen von Frequenzumrichtern für Bahnantriebe, Wechselrichter für on- und offshore Wind-

kraftanlagen über die Hochspannungs-Gleichstrom-Übertragung (HGÜ) bis hin zum Ein-

satz innerhalb der Elektromobilität [1], [2]. Das Verlangen nach einem leistungsfähigeren 

Halbleiterbauelement, welches in der Lage ist, die Leistungsdichte, Robustheit oder Lebens-

dauer der konventionellen IGBT-Technologie zu übertreffen, ist immens. Der RC-IGBT 

kann diesen Anforderungen begegnen, da er verglichen mit dem Gesamtmodul eines kon-

ventionellen IGBTs sowohl: 

I) die Leistungsdichte, durch eine nominelle höhere Stromtragfähigkeit 

II)  die Robustheit, in Bezug auf Diodenstoßstromereignisse durch eine wesentlich 

erhöhte aktive Diodenchipfläche sowie ebenfalls 

III)  die Lebensdauer, durch die Ein-Chip-Technologie und die daraus resultierenden 

thermo-mechanischen Belastungsreduzierungen 

erhöht [3]. 

Ermöglicht wird dies durch die Integration der Diodenfunktionalität in den IGBT Chip, 

wodurch der konventionelle IGBT um die Funktionalität einer bidirektionalen Stromleitfä-

higkeit erweitert wird. 
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Abbildung 1.1: Übersicht über nationale und internationale Publikationen pro Jahr unter den 

Suchbegriffen: ĂRC-IGBTñ, ĂReverse Conducting IGBTñ sowie ĂR¿ckwªrts leitfªhiger 

IGBTñ 

Abbildung 1.1 gewährt einen Überblick über die RC-IGBT bezogenen Publikationszahlen 

pro Jahr. In einer generellen konzeptionellen Erforschungsphase zeigen sich mit dem Mit-

subishi 1200 V/100 A [4] sowie mit dem ABB 3300 V/62,5 A [5] erste hochsperrende RC-

Leistungshalbleiterbauelemente auf Chipebene. Das internationale Interesse für die neue 

RC-Technologie steigt und durch den ĂBi-Mode Insulated Gate Transistorñ (BIGT) von 

ABB [6] sowie dem ĂReverse Conducting IGBT with Diode Controlñ (RCDC) von Infineon 

[7] folgt die Vorstellung konkreter RC-IGBTs auf Modulebene in der Spannungsklasse von 

6500 V. Von nun an etabliert sich die erste Generation RC-IGBTs (vgl. Kapitel 2.1) und die 

internationale Nachfrage auf technischer sowie wissenschaftlicher Basis steigt. 

Die technologische Integration in reale industrielle Anwendungen bleibt bis auf den 5.2 kV 

BIGT StakPak von ABB [8] allerdings weitestgehend aus. Im Hinblick auf den Stand der 

(RC-IGBT-)Technik ist anzuführen, dass dieser bei der ersten RC-IGBT-Generation davon 

geprägt ist, dass den eingangs aufgeführten RC-IGBT-spezifischen Vorteilen, umfassende 

Nachteile gegenüberstehen. Vordergründig ist dies die bereits im Titel dieser Dissertation 

erkennbare imminent ausgeprägte Abhängigkeit des RC-IGBT-Diodenleitverhaltens von 

der Gate-Emitter-Spannung. Jene erfordert eine komplexe stromrichtungsabhängige Steue-

rungslogik, um den erhöhten Diodendurchlassverlusten im statischen Betriebsbereich ent-

gegenzuwirken. Ferner macht der verhältnismäßig größere Anteil aktiver Diodenfläche es 

erforderlich, die dynamischen Diodenverluste mittels weiterführender Ansteuerungsverfah-
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ren (dynamische MOS-Kontrolle) zu reduzieren. Hinzukommt, dass die benötigten Ansteu-

erungsverfahren robust gegen anwendungsspezifische Einflussfaktoren, wie z.B. hochfre-

quenten parasitären Oszillationen auf dem Laststrom (vgl. Kapitel 4.4), dem Umgang mit 

Diodenstoßstromereignissen unter Anwendung der statischen MOS-Kontrolle (vgl. Kapitel 

4.5) oder etwa dem Auftreten von Laststromnulldurchgängern innerhalb der dynamischen 

MOS-Kontrolle (vgl. Kapitel 4.3), auszulegen sind. 

Die Etablierung der zweiten RC-IGBT Generation (vgl. Kapitel 2.2) zielt darauf ab, die 

Schwächen der ersten Generation durch technologische Optimierungen auszugleichen. In 

diesem Zusammenhang sind insbesondere die Entwicklungen von FUJI [9] und ABB [10] 

hervorzuheben. Beide Hersteller integrieren sogenannte ĂPilot-Diodenñ-Bereiche, die den 

Betrieb des Moduls ohne eine stromrichtungsabhängige Ansteuerung ermöglichen, in den 

RC-IGBT-Chip. Ein wesentlicher Vorteil besteht darin, dass die Diodendurchlasswerte über 

das gesamte Gate-Emitter-Spannungsspektrum nahezu konstant bleiben [11]. Dadurch ist 

die Integration spezieller Ansteuerungsverfahren, wie sie von der 1. Generation RC-IGBT 

gefordert werden, nicht mehr erforderlich. Insgesamt kommt es allerdings zu höheren Dio-

denschaltverlusten, was insbesondere bei höheren Spannungen zu einer überproportionalen 

Verringerung der Anwendungseffizienz führt. Aus diesem Grund beschränkt sich die An-

wendung der RC-IGBT-Technologie aus heutiger Sicht weitestgehend auf eine Spannungs-

ebene von maximal 1700 V. 

In Abbildung 1.1 ließ sich bereits die aufstrebende Tendenz im Feld der nationalen und 

internationalen Publikation innerhalb der letzten Jahre erkennen. Die gesellschaftliche Bri-

sanz und Aktualität sind vor dem Hintergrund des fortschreitenden Klimawandels höher 

denn je, wodurch eine nie dagewesene Nachfrage für neue und immer leistungsfähigere 

Leistungshalbleiterbauelmente besteht [12]. Um in diesem Zusammenhang den Ătotgeglaub-

tenñ RC-IGBT spannungsklassenübergreifend neues Leben einzuhauchen, erfolgt innerhalb 

dieser Arbeit eine grundlegende Beschreibung der RC-IGBT-Technologie aus der Ansteu-

erungspersepektive.  

Einführend werden dazu in Kapitel 2 die Grundlagen rückwärtsleitfähiger IGBTs unter-

schiedlicher Generationen, deren relevante Ansteuerungsprinzipien sowie unterschiedliche 

Ausführungsformen der Stromrichtungserkennung, die für die adäquate Ansteuerung benö-

tigt wird, erläutert. 

Kapitel 3 ist zweigeteilt und bezieht sich auf Ansteuerungsprinzipien rückwärts leitfähiger 

IGBT mit Diodenkontrolle (1. Generation, vgl. Kapitel 2.1). Dabei werden im ersten Teil 

die statische und im zweiten Teil die dynamische MOS-Kontrolle dargelegt. Beide Ansteu-

erungsprinzipien werden in Bezug auf unterschiedliche Einflussfaktoren untersucht und im 

Sinne der Verlustoptimierung aufbereitet. 
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Das Kapitel 4 setzt sich mit der Integration rückwärts leitfähiger IGBT mit Diodenkontrolle 

im Rahmen der Umrichterapplikation auseinander und stellt das umfassendste Kapitel die-

ser Arbeit dar. Nach der Gegenüberstellung und Diskussion unterschiedlicher Ansteue-

rungsverfahren wird die Implementierung des favorisierten Verfahrens in einem realen und 

eigens entwickelten RC-IGBT Gatetreiber vorgestellt. Im weiteren Verlauf des Kapitels 

werden anwendungsbezogene Problemstellungen aufgegriffen, erläutert und mit technolo-

gisch praktikablen Lösungsvarianten vorgestellt. Den Schlusspunkt des Kapitels bilden die 

Vorstellung eines RC-Dauerversuchsprüfplatzes unter Anwendung der aufgezeigten An-

steuerungsprinzipien sowie die Resümeebildung und die Diskussion über die technische In-

tegrierbarkeit der RC-IGBT mit Diodenkontrolle in leistungselektronische Anwendungen. 

Im vorletzten Kapitel wird der Übergang zur zweiten RC-IGBT Generation (mit Pilotdiode, 

vgl. Kapitel 2.2) beschrieben. Nach der Erläuterung des konventionellen Ansteuerungsver-

fahrens für diesen RC-IGBT-Typ erfolgt die Darlegung des innerhalb dieser Arbeit entwi-

ckelten Verfahrens zur selektiven Lockzeitverringerung. Die Gate-Treiber-seitige Integra-

tion dieses Verfahrens sowie dessen messtechnische Evaluierung in Bezug zu seinem Ver-

lustreduzierungspotentials werden mit einer finalen Ergebnisbewertung sowie einem Aus-

blick auf weiterführende Ansteuerungskonzepte beschlossen. 

Im abschließenden Kapitel wird ein Gesamtüberblick zur Fragestellung gegeben, inwiefern 

und unter welchen Rahmenbedingungen die Integration einer RC-IGBT-Technologie in 

hochsperrende leistungselektronische Anwendungen durchführbar ist. 
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2. Grundlagen 

Die innerhalb dieses Kapitels erläuterten technischen Zusammenhänge zielen auf die Ver-

mittlung von Basiswissen ab. Die dargelegten Grundlagen dienen zur Verständnisförderung 

und sollen den Zugang zur thematischen Auseinandersetzung mit den Inhaltsschwerpunkten 

dieser Arbeit ermöglichen. 

2.1. RC-IGBT  mit Diodenkontrolle (1. Generation: RC-DC-IGBT ) 

Der RC-IGBT ist die technologische Weiterentwicklung des ĂInsulated-Gate Bipolar Tran-

sistorñ (IGBT), welcher im Jahre 1979 als ĂVertical-Channel M.O.S. Gated Thyristorñ ini-

tial beschrieben [13], kurz darauf patentiert [14] und im Anschluss erstmalig dem kom-

merziellen Markt zugeführt wurde [15]. Von dort an, hielt er Einzug in unzählige elektro-

technische Anwendungen und etablierte sich bis heute zu einem der wichtigsten Bauele-

mente der Leistungselektronik im Spannungsbereich von 600 V bis 6500 V [16], [17]. An-

gestrebte Leistungssteigerungen sowie die Forderung nach immer effizienteren und verlust-

ärmeren leistungselektronischen Systemen münden in der fortwährenden Weiterentwick-

lung der IGBTs [18]. In diesem Hinblick besteht der monolithische IGBT-Dioden-Ansatz 

für klassische Siliziumbauelemente. Dieser ist von Interesse, da der IGBT als unidirektio-

nales Bauteil vorwiegend in Kombination mit einer antiparallelen Freilaufdiode zum Ein-

satz kommt [19]. Durch Integration der Diode in den IGBT-Chip besteht die Möglichkeit, 

einen bidirektionalen bipolaren Leistungsschalter zu kreieren. Jener ist unter dem Namen: 

Ăr¿ckwªrts leitfªhigerñ IGBT bekannt und soll den Kernpunkt der Betrachtungen innerhalb 

dieser Arbeit darstellen [3], [4], [18]. 

Zu den ersten rückwärtsleitfähigen Hochspannungs-IGBTs zählen der RCDC [20] von In-

fineon sowie der BIGT [5] von ABB. Beide RC-IGBTs lassen sich in die Kategorie Ărück-

wärts leitfähig mit Diodenkontrolleñ [Reverse Conducting with diode controlñ (RC-DC)] 

einordnen, da ihr Emitterwirkungsgrad im Diodenmodus1 unmittelbar von der anliegenden 

Gate-Emitter-Spannung beeinflusst werden muss, um adäquate Funktionalität zu gewähr-

leisten [21]. 

                                                 

1Definition Diodenmodus: Der Kollektorstrom im Bauelement ist negativ, der Strom wird definitionsgemäß 

in Diodenrichtung geführt. Definition IGBT-Modus: Der Kollektorstrom im Bauelement ist positiv, der 

Strom wird definitionsgemäß in IGBT-Richtung geführt. 
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2.1.1. Funktionsgrundlage 

 

Abbildung 2.1: Struktureller Aufbau eines RC-DC-IGBTs (erste Generation) 

Anhand von Abbildung 2.1 ist erkennbar, dass die Integration der Diodenfunktionalität in 

den IGBT mittels struktureller Anpassung auf Chipebene vollzogen wird. Dazu erfolgt die 

Einbringung eines hochdotierten n+-Gebietes innerhalb der kollektorseitigen p+-Zone des 

IGBTs. Dieses eingebrachte n+-Gebiet bildet zusammen mit der emitternahen Ăp-Wanneñ 

die interne Diodenstruktur und befähigt den RC-DC-IGBT zum Führen eines bidirektiona-

len bipolaren Stromes [22]ï[24]. Die Vorderseite ï Steuerkopfseite ï des Bauelements wird 

dabei in ihrem Aufbau nicht verändert, es liegt weiterhin eine homogene Frontseitenstruktur 

vor (vgl. Abbildung 2.1). 

Bezogen auf den IGBT-Modus ï das Führen eines positiven Kollektorstroms ï verhält sich 

der RC-DC-IGBT wie ein konventioneller IGBT. Das Schalten des Bauelements wird mit-

hilfe einer eingeprägten Steuerspannung an der Gateelektrode, die durch eine dünne Oxid-

schicht von den umliegenden Halbleiterschichten elektrisch isoliert ist, realisiert. Diese 

Steuerspannung reguliert den Stromfluss zwischen den Bauelementeingängen ï Kollektor 

und Emitter. Beim Anlegen einer positiven Gate-Emitter-Spannung kommt es nach dem 

Überschreiten einer bauteilspezifischen Schwellenspannung zur Ausprägung eines leitfähi-

gen Elektronenkanals. Dieser bildet sich ï gatespannungsabhängig ï in einem schwach p-

dotierten Bereich, der den Emitterkontakt umgebenen P-Wanne, aus. Dabei verbindet er das 

hochdotierte emitterseitige n+-Gebiet mit der n-- Driftzone und sorgt für eine niederohmige 

elektrische Verbindung zwischen Kollektor und Emitter [12], [16], [23]. 

Weiterhin ist die Steuerbarkeit des Ausgangskennlinienfeldes in Abhängigkeit von der ap-

plizierten Gate-Emitter-Spannung [16], [17] vergleichbar mit einem konventionellen IGBT. 

Hierbei lässt sich der aktive Bereich ï befindlich im I. Quadranten des IC über UCE-

Diagramms ï des IGBTs (vgl. Abbildung 2.2) vollständig durchlaufen und je nach Anwen-

dungszweck adäquat feinjustieren.  
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Abbildung 2.2: Steuerbarkeit des (RC)-IGBT-Ausgangskennlinienfeldes [17] 

Betrachtet man allerdings das Leitverhalten des RC-DC-IGBTs bei kleinen Strömen und 

eingeschaltetem Gate im IGBT-Modus, so fällt auf, dass Kollektor-Emitter-Spannung zu-

nächst linear zum Kollektorstrom ansteigt (vgl. Abbildung 2.3 [25]). Es zeigt sich, ähnlich 

wie beim MOSFET, ein unipolares Leitverhalten, bei dem die Elektronen vom Emitter di-

rekt über den Inversionskanal zum kollektorseitig implementierten n+-Gebiet abfließen. Die 

Löcherinjektion über das kollektorseitige p+-Gebiet bleibt zunächst aus. Das daraufhin in 

Abbildung 2.3 erkennbare ĂZur¿ckschnappenñ (Snap-Back) der Strom-Spannungskennlinie 

im I. Quadranten erfolgt erst dann, wenn der laterale Spannungsabfall über dem eben ge-

nannten p+-Gebiet groß genug ist und die Löcherinjektion zu einem bipolaren Stromfluss 

führt [7], [25]. Niedrige Temperaturen begünstigen dieses unerwünschte Verhalten, da der 

benötigte Spannungsabfall zur Überwindung des PN-Übergangs mit niedrigeren Tempera-

turen ansteigt [3]. Aus der Verlustperspektive betrachtet, ist der Snap-Back-Effekt wegen 

des Auftretens ausschließlich bei kleinen Strömen, nahezu vernachlässigbar. 

 

Abbildung 2.3: Ausgangskennlinien (Kollektorstrom über Kollektor-Emitter-Spannung) 

IGBT und RC-IGBT mit unerw¿nschtem ĂSnap-Back-Verhaltenñ [25] 
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Anders verhält es sich in Bezug auf Stromfehlverteilungsaspekte, die vordergründig in der 

Parallelschaltung durch diesen Effekt begünstigt werden. Folgerichtig ist ein bauteilspezi-

fisches Snap-Back-Verhalten in der Applikation nicht tolerierbar, weshalb Lösungsvor-

schläge, zur Beseitigung dieses parasitären Effektes innerhalb der Literatur stark diskutiert 

sind. Unter anderem weisen: 

Á Chen et al. die Integration einer lateralen Freilaufdiodenstruktur in das Randge-

biet [26],  

Á Jiang et al. die Integration eines potentialfreien p-Gebietes am Trenchkollektor 

direkt über dem kollektorseitig eingefügtem n+-Gebiet [27] und 

Á Storasta et al. kontinuierliche P-Emitter-Zonen auf der Bauteilrückseite [6] 

als Kompensationsmechanismus des Snap-Back-Effektes aus. Letztgenannter Ansatz zeigt 

eine hervorragende Funktionalität bei gleichzeitig einfacher struktureller Implementierbar-

keit [5], [28]. 

In Bezug auf den Diodenmodus ï dem Führen eines negativen Kollektorstroms ï weicht 

das Verhalten des RC-DC-IGBTs ebenfalls von dem eines konventionellen IGBTs ab. Wäh-

rend der Status der Gatespannung (ein- oder ausgeschaltet) für den Diodenleitfall (III. 

Quadrant) beim konventionellen IGBT irrelevant ist, so darf die Auswirkung der anliegen-

den Gatespannung am RC-DC-IGBT in diesem Betriebspunkt nicht vernachlässigt werden. 

Ursächlich dafür ist die gatespannungsabhängige Ausprägung des Inversionskanals in Kom-

bination mit dem kollektorseitig eingebrachten n-Gebiet. 

Abbildung 2.4 (nach [21]) verdeutlicht den Einfluss der Gate-Emitter-Spannung in Bezug 

auf die Ladungsträgerverteilung während des Diodenmodus. Linksseitig (a) ist die Ladungs-

trägerverteilung des RC-DC-IGBTs im Diodenmodus bei eingeschaltetem Gate erkennbar. 

 

Abbildung 2.4: Ladungsträgerverteilung des RC-DC-IGBTs im Diodenmodus in Abhängig-

keit des Gate-Emitter-Status. a) bei geöffnetem Elektronenkanal; b) bei geschlossenem 

Elektronenkanal [21] 



 

2. Grundlagen 

 

 

9 

 

Durch die Etablierung des Inversionskanals, ist es den Elektronen möglich, den PN-

Übergang der P-Wanne zu umgehen und auf direktem Wege den Emitter zu erreichen. Dies 

hat zur Folge, dass der Kollektorstrom sich aufteilt und ein wesentlicher Anteil unipolar 

direkt über den Elektronenkanal fließt. Folgerichtig reduziert sich die Ladungsträgerdichte 

im Bauelement, es steigen die Durchlassverluste und das Risiko für chipinterne Stromfehl-

verteilungen ist stark erhöht [29], [30]. 

Rechtsseitig in Abbildung 2.4 (b) ist die Ladungsträgerverteilung des RC-DC-IGBTs im 

Diodenmodus bei ausgeschaltetem Gate erkennbar. Es wird deutlich, dass eine homogene 

Verteilung des Stromflusses, der sich ausschließlich über den vorderseitigen PN-Übergang 

vollzieht, im Bauteil vorliegt. Dieser ist bipolar und führt zur gewünschten Flutung der 

Vorderseite (Anode) sowie der n--Driftzone mit Elektronen-Loch-Plasma. Auf diese Weise 

reduzieren sich sowohl die Durchlassverluste als auch die Gefahr von chipinternen Strom-

fehlverteilungseffekten [29]ï[31]. 

Insgesamt lässt sich feststellen, dass die Anodeneffizienz durch die Ausprägung des Elekt-

ronenkanals direkt beeinflusst werden kann. Zur Verhinderung von übermäßigen Durch-

lassverlusten im Diodenmodus wird aus diesem Grund eine stromrichtungsabhängige An-

steuerung ï statische MOS-Kontrolle ï erforderlich (vgl. Kapitel 2.3.1). Beachtenswert 

hierbei ist der Umstand, dass je nach Steuerkopfarchitektur ï Trench [32] oder Planar [33] 

ï eine variable Kanalleitfähigkeit vorliegt. Jene beeinflusst den Anodenwirkungsgrad im 

Diodenmodus als Funktion der Gate-Emitter-Spannung zusätzlich [16] (vgl. Abbildung 

2.5). Währenddessen bei (RC)-IGBTs mit einer planaren Gatestruktur, z.B. BIGT [5], die 

Leitfähigkeit des Elektronenkanals begrenzt ist, ergibt sich bei Gatestrukturen, die auf der 

Trenchtechnologie beruhen, z.B. RCDC [7], und dementsprechend eine höhere Kanalleitfä-

higkeit aufweisen, eine sehr effiziente Steuerungsmöglichkeit der Ladungsträgerverteilung 

im Bauelement. Dieser Umstand kann vor allem im Hinblick auf die dynamische MOS-

Kontrolle (siehe Kapitel 2.3.2) positiv genutzt werden [21], [34]. 

 

Abbildung 2.5: Diodendurchlasscharakteristiken des links: 6.5 kV Infineon RCDC [35] und 

rechts 6.5 kV ABB BIGT [6] 
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2.1.2. Chancen und Risiken 

Im Gegensatz zu konventionellen IGBTs, die durch ihre Dual-Chip-Technologie charakte-

risiert sind, zeigt der RC-DC mit seiner Single-Chip-Technologie weitreichende Vorteile in 

Bezug auf vier wesentliche Themenschwerpunkte [3], [36]: 

1) Chip- und Modulproduktion(-skosten) 

In diesem Zusammenhang lassen sich die Reduzierung der Kosten für die Herstellung sowie 

für die Aufbau- und Verbindungstechnik anführen. Der Fertigungsprozess benötigt ledig-

lich einen Wafer und nur dieser eine Wafer muss prozessiert werden. Dadurch sinken Pro-

zess-, Tooling- und Testkosten. Demgegenüber stehen allerdings die reinen RC-IGBT-

Chipkosten. Im Normalfall sind Diodenchips günstiger als IGBT-Chips, weshalb es an die-

ser Stelle auch zu steigenden Kosten kommen kann. 

Für den Fall, dass im Modul die Kombination aus einem IGBT- und einem Diodenchip 

durch einen RC-IGBT-Chip ersetzt wird (kleine Leistung), müssen weniger Lot- und Bond-

verbindungen ausgeführt werden, was sich zusätzlich positiv auf die Ausfallwahrschein-

lichkeit auswirkt. Hinzu kommt dann die Verkleinerung des Flächenbedarfs auf dem Sub-

strat, da der Platzbedarf eines einzelnen RC-IGBT-Chips wesentlich geringer ist als der 

Platzbedarf für die Kombination aus separatem IGBT-Chip und separater Freilaufdiode. 

Dies schafft ebenso neue Freiheitsgrade in Bezug auf die Chip-Positionierung (räumliche 

Anordnung) im Modul [3] sowie beim Substratlayout generell, das die Verwendung größe-

rer Chips ermöglicht. Weiterhin stellt sich ein besseres Verhältnis der aktiven zur Gesamt-

chipfläche ein. Bei Modulen höherer Leistungsklassen finden sich zumeist vier IGBT- und 

zwei Dioden-Chips pro Substrat. Diese müssen durch insgesamt 6 RC-IGBT-Chips ersetzt 

werden, wodurch die oben getroffenen Aussagen nicht mehr zutreffend sind. 

2) Stromdichte im IGBT- sowie Diodenmodus 

Hierbei wird davon ausgegangen, dass sich bei Verwendung der konventionellen IGBT- + 

Diodenkonfiguration die Anzahl der Chips pro Vollmodul aus der Addition aller IGBT und 

Freilaufdioden-Chips ergibt. Je nach Aufteilung können dies für einen 6,5kV IGBT, orien-

tiert am FZ750R65KE3 von Infineon [37], zum Beispiel 24 IGBT- und 12 Diodenchips sein. 

Stellt man diesem konventionellen Modul ein RC-IGBT Modul mit ebenfalls 36 Chips ge-

genüber, so erhält man ungefähr die 1,5-fache niedrigere Stromdichte für den IGBT- sowie 

ungefähr die bis zu 3-fach niedrigere Stromdichte für den Diodenmodus [9], [38]. Die ge-

ringere Stromdichte führt gleichfalls zu einer geringeren Durchlassspannung. In Bezug auf 

die Diode resultiert dabei eine gesteigerte Reverse-Recovery-Ladung (QRR), die zu erhöhten 

Einschalt- sowie Reverse-Recovery-Verlusten führt. 
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3) Robustheitserhöhung gegenüber Diodenstoßstromereignissen  

Eine größere Anzahl an Diodenchips pro Modul ist gleichbedeutend mit einer Vergrößerung 

der aktiven Diodenfläche. Sofern die Robustheit pro Chipfläche konstant bleibt (abhängig 

von der Robustheit der RC-IGBT-Chip Oberseite), führt dies zu einer erhöhten Robustheit 

gegenüber von Diodenstoßstromereignissen, da sich der Stoßstrom über eine größere Fläche 

erstreckt und sich dadurch die effektiv wirksame Stromdichte pro Chip verringert [9]. 

4) Reduzierung thermo-mechanischer Belastungen 

Der für die Anwendung wohl relevanteste Positiveffekt des RC-IGBTs ist dessen thermi-

sche Kopplungseigenschaft. Im Gegensatz zum konventionellen IGBT, bei dem IGBT und 

Diode räumlich und thermisch getrennt voneinander agieren, weist der RC-IGBT durch 

seine Ein-Chip-Technologie eine vollständige thermische Kopplung auf. Sowohl maximale 

Chiptemperaturen, durch das Vorliegen einer größeren aktiven Chipfläche für den jeweili-

gen Betriebsmodus, als auch der anwendungsbezogen resultierende Temperturrippel redu-

zieren sich drastisch [9], [24], [38]. Beide Aspekte wirken sich positiv auf die Gesamtle-

bensdauer sowie auf den durch TJmax begrenzten maximalen Strom des Bauelements aus. 

Dies fällt vor allem bei Anwendungen (z.B. Gleichrichterbetrieb) ins Gewicht, bei denen 

TJ(IGBT) ungleich TJ(Diode) ist. 

Trotz aller genannter Vorteile und Chancen, die der RC-IGBT mit sich bringt, bleiben As-

pekte bestehen, denen mit besonderer Aufmerksamkeit begegnet werden muss. Angeführt 

wurden in diesem Zusammenhang bereits: 

Á die Snap-Back-Neigung sowie die UGE-abhängige Diodencharakteristik, welche die 

modusbezogene Ansteuerung des Gates (vgl. Kapitel 2.3.1) erforderlich macht. 

Á die erhöhten Reverse-Recovery- sowie Einschaltverluste, welche durch die akute 

Zunahme der aktiven Diodenfläche im Vollmodul hervorgerufen werden und zur 

Verlustreduzierung die Einbindung einer dynamische MOS-Kontrolle (vgl. Kapitel 

2.3.2) erfordern. 

Beide angeführten Aspekte, und dies wird vor allem im weiteren Verlauf dieser Arbeit deut-

lich (vgl. Kapitel 4.1, 4.3, 4.4 sowie 4.5), stellen den Anwender vor lösbare, aber keinesfalls 

triviale Herausforderungen bei der Integration des RC-DC-IGBTs in industrialisierte An-

wendungen. 

2.2. RC-IGBT mit Pilotdiode (2. Generation: RC-PD-IGBT ) 

Dieses Kapitel befasst sich mit einem RC-IGBT, der ein gate-spannungsunabhängiges Di-

odenleitverhalten bei annähernd gleichbleibenden Durchlasseigenschaften aufweist. Abbil-

dung 2.6 veranschaulicht die Integration von dezidierten Diodenbereichen, sogenannten 
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ĂPilot Diodeñ-Bereichen, in die RC-IGBT Chipstruktur. Dazu werden separate p+-Gebiete 

auf der Chipoberseite etabliert. Dies kann in unterschiedlichen Abstufungen erfolgen, wie 

Rahimo et al. in [39] sowie [40] darlegen. Insgesamt kommt es zu einem Aufbrechen der 

homogenen Frontseitenstruktur des RC-DC-IGBTs. Rechtsseitig in Abbildung 2.6 ist er-

kennbar, dass die n+-Gebiete aus der Gate-Emitter Struktur entfernt sind und der Emitter-

kontakt ausschließlich über ein reines p-Gebiet angebunden ist. Die derartig angepassten 

Gate-Emitterzellen befinden sich vorzugsweise direkt gegenüber der kollektorseitigen n-

shorts. Um die hervorragende RC-spezifische thermische Kopplung zwischen IGBT und 

Diode nicht zu verlieren, muss, wie in [39], [40] beschrieben, eine fein abgestimmte räum-

liche Anordnung dieser Gebiete erfolgen. 

2.2.1. Funktionsgrundlage 

Die in Abbildung 2.6 dargestellten Pilotdiodenbereiche sorgen auch bei eingeschaltetem 

Gate (bei UGE = +15 V) für eine ausreichende Elektron-Loch-Plasmamenge im Bauelement 

während des Diodenmodus. Insgesamt reduziert der Elektronenkanal die Elektron-Loch-

Plasmakonzentration in allen IGBT-Zellen. Die Pilotdiodengebiete werden davon allerdings 

nicht beeinträchtigt. Aufgrund der modifizierten Vorderseite des PD-RC-IGBT entsteht in 

den PD-Bereichen kein Elektronenkanal, wodurch ausreichend Elektronen-Loch-Plasma 

auch bei eingeschaltetem Gate vorhanden ist und damit zu niedrigen Diodendurchlassver-

lusten führt [41]. RC-IGBTs, die in die Klasse der hier beschriebenen RC-IGBT-

Untergruppierung fallen, sind beispielsweise: 

Á der in [42] vorgestellte Ă3300 V BIGTñ von ABB 

Á der in [11] vorgestellte Ă1200 V RC-IGBTñ der X-Series von FUJI 

Á der in [43] vorgestellte ñDeep Anode 3300 V RC-IGBTñ sowie  

Á der in [44] vorgestellte ĂNew Generation 3300 Vñ (beide CRRC) 

 

Abbildung 2.6: Struktureller Aufbau eines RC-PD-IGBTs 
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2.2.2. Chancen und Risiken 

Bezogen auf die Chancen, die die RC-PD-Technologie mit sich bringt, lassen sich zunächst 

einmal die gleichen Potentiale vorbringen, die bereits unter den Unterpunkten (1)-(4) in 

Kapitel 2.1.2 dargelegt wurden. Der große technologische Vorteil, den der RC-PD-IGBT 

gegenüber dem RC-DC-IGBT bietet, ist sein von der Laststromrichtung unabhängiges Be-

triebsverhalten. Der RC-PD-IGBT kann wie ein konventioneller IGBT angesteuert werden, 

wodurch er sich als ĂPlug-Inñ-Bauteil unkompliziert in technische Applikationen integrie-

ren lässt [42]. 

Diesem immensen Vorteil steht allerdings ein weitreichender Nachteil gegenüber. Jener be-

gründet sich in der Verriegelungszeit. Der RC-PD-IGBT wird beim Eintreffen des steue-

rungsseitigen Ausschaltsignals gleichermaßen ausgeschaltet (UGE = ï15 V) wie ein konven-

tioneller IGBT (vgl. Abbildung 2.8). Für den IGBT-Modus ist dies notwendig, um ein si-

cheres Ausschalten und damit das Auftreten von Halbbrückenkurzschlüssen zu verhindern. 

Für den Dioden-Modus resultiert allerdings eine drastische Steigerung des Anodenwir-

kungsgrades, da die Anode des RC-PD-IGBTs nicht länger durch den Inversionskanal kurz-

geschlossen ist. Folglich erhöht sich die Plasmakonzentration im Gesamtbereich aller 

IGBT-Zellen, was zu einer Zunahme der Reverse-Recovery-Ladung im Bauelement führt. 

Reverse-Recovery- sowie Einschaltverluste steigen an und reduzieren den Applikationswir-

kungsgrad [41]. Weiterführende Informationen dazu lassen sich in Kapitel 5.1.2 auffinden. 

2.3. Ansteuerungsprinzipien des RC-DC-IGBTs 

Innerhalb der nachfolgenden Absätze erfolgt die nähere Charakterisierung der zwei elemen-

taren Ansteuerprinzipien für RC-DC-IGBTs. Diese gewährleisten sowohl einen sicheren, 

als auch einen verlustoptimierten Bauelementbetrieb im Hinblick auf den Einsatz in unter-

schiedlichsten Umrichterkonfigurationen. Zunächst soll dabei die Ăstatische MOS-

Kontrolle" als ein fester, der Polarität des Laststroms folgender Mechanismus Erläuterung 

finden. Jener wird im Anschluss durch Erklärungen zur Ădynamischen MOS-Kontrolle" ab-

gelöst. In diesem Zusammenhang steht der verlustoptimierte Abschaltvorgang bei negati-

vem Laststrom im Fokus. 

2.3.1. Statische MOS-Kontrolle  

Ausgehend von der statischen Verlustperspektive ist die Gate-Emitter-Spannung des RC-

DC-IGBTs im Diodenbetrieb ein entscheidendes Merkmal. Während bei konventionellen 

IGBTs das typische Gate-Ansteuerungsschema unabhängig von der Laststromrichtung ist, 

zeigt der RC-DC-IGBT hohe Durchlassspannungen im Diodenmodus bei eingeschaltetem 

Gate (z.B. UGE = +15 V). 
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Abbildung 2.7: Funktionsübersicht zur statischen MOS-Kontrolle 

Um diesem Verhalten entgegenzuwirken, ist es zwingend erforderlich, die sogenannte "Sta-

tische MOS-Kontrolle", wie in Abbildung 2.7 dargestellt, im Ansteuerungsschema zu in-

tegrieren [21], [41]. Die Stromrichtungserkennung überwacht das Vorzeichen des vorlie-

genden Kollektorstroms. Bei einem positiven Kollektorstrom muss das Gate, äquivalent zu 

einem konventionellen IGBT, zwingend und sofort eingeschaltet werden (z.B. 

UGE = +15 V). Dadurch wird eine etwaige ungewollte Spannungsaufnahme so gering wie 

möglich gehalten. Die Gate-Spannung des RC-DC-IGBTs wird ausgeschaltet (z.B. 

UGE = - 15 V), sobald ein negativer Kollektorstrom beobachtet wird. 

Auf diese Weise ist gewährleistet, dass der für den IGBT-Modus erforderliche Inversions-

kanal geschlossen wird und durch diesen, wie bereits in Kapitel 2.1.2 dargelegt, im Dioden-

modus keine Reduzierung des Emitterwirkungsgrades resultiert. Insbesondere die RC-

IGBTs der ersten Generation, wie der BIGT von ABB [5] oder der RCDC von Infineon [7] 

sind auf die statische MOS-Steuerung angewiesen, um ihr Diodenleitverhalten zu verbes-

sern [29], [31]. Hierbei gilt es zu beachten, dass der Diodenbetrieb bei UGE = +15 V für den 

BIGT fakultativ ist, sofern die erhöhten Diodendurchlassverluste akzeptiert werden können. 

Für den RC-DC ist dies nicht der Fall. Das stromrichtungsabhängige Umschalten ist obli-

gatorisch, da ein dauerhafter Diodenbetrieb bei eingeschalteter Gate-Emitterspannung (län-

ger als 50-100 µs) nicht in allen Betriebspunkten zulässig ist. 

Innerhalb der Stromrichtungserkennung gibt es zwei wesentliche Freiheitsgrade, die im 

Hinblick auf einen verlustoptimierten Betrieb angepasst werden können. Zu ihnen zählen: 

Á Einerseits die Wahl der spezifischen Umschaltschwellen und damit die Festlegung, 

wann genau eine Modusumschaltung zu erfolgen hat. 

Á Andererseits besteht die Möglichkeit für die Einbringung spezifischer zusätzlicher 

Umschaltwiderstände, die, weil nominell kleiner als die konventionellen Nenn-Ga-

tewiderstände, die Geschwindigkeit des Umschaltvorgangs erhöhen.  
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Letzterer Aspekt verlangt allerdings eine Anpassung des Gatetreibers, da neben den Nenn-

gatewiderständen für das konventionelle IGBT-Ein- und Ausschalten, auch die spezifischen 

Umschaltwiderstände vorhanden und ansteuerbar sein müssen. Nähere Ausführungen zu 

den Auswirkungen der zuvor genannten Aspekte finden sich in Kapitel 3.1. 

Neben der erhöhten Komplexität der Gate-Steuerung besteht der größte Nachteil der stati-

schen MOS-Steuerung in der Handhabung parasitärer Hochfrequenzschwingungen im Null-

durchgang des Laststroms. Diese störenden Oszillationen können zu unzulässigen Mehr-

fachschaltungen des Gate-Treibers führen. Zusätzlich dazu sind sie systemabhängig und 

daher in Frequenz und Amplitude bei jeder Anwendung unterschiedlich. Dies macht es er-

forderlich, die Gate-Treibereinheit und die Gate-Treiberschemata für jede RC-DC-IGBT-

Anwendung individuell anzupassen [45]. Diese Anpassungsmöglichkeit sowie deren Aus-

wirkungen auf das Treiber- sowie Bauelementverhalten ist in Kapitel 4.4 dargelegt. 

2.3.2. Dynamische MOS-Kontrolle  

In Bezug auf das dynamische Verhalten der RC-DC-IGBTs ist die Reduzierung der Re-

verse-Recovery-Verluste sowie der damit einhergehenden Einschaltverluste ein wichtiger 

Aspekt. Da die aktive Chipfläche der RC-IGBTs im Diodenleitmodus wesentlich größer ist, 

als bei konventionellen IGBTs (z.B. 36 Chips im RC-IGBT zu 12 Chips im konventionellen 

6,5 kV-HV-Modul), muss übermäßig hohen Reverse-Recovery-Verlusten im Bauteil begeg-

net werden. Durch die statische MOS-Kontrolle werden RC-DC-IGBTs im Diodenmodus 

bei ausgeschalteter Gate-Emitter-Spannung betrieben, was zu einem ausgezeichneten 

Durchlassverhalten, aber auch zu einer wesentlich größeren Plasmamenge, führt. Um an 

dieser Stelle entgegenzuwirken, ist es möglich, die "Dynamische MOS-Kontrolle" anzu-

wenden [21].  

Hierbei wird im Diodenbetrieb (High-Side [HS] RC-DC bei positivem Laststrom iL) vor 

dem Reverse-Recovery-Vorgang ein sogenannter "Entsättigungspuls", visualisiert in Abbil-

dung 2.8, ausgeführt [29], [31]. Innerhalb dieses Entsättigungspulses wird die Gate-Emitter-

Spannung für eine kurze Zeit (5 bis 50 µs, je nach Spannungsklasse und Anwendung) ein-

geschaltet. Dies verringert den Emitterwirkungsgrad, reduziert das Elektron-Loch-Plasma 

im Bauelement und dadurch die Reverse-Recovery- sowie Einschaltverluste unmittelbar vor 

dem Kommutierungsvorgang [34]. 
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Abbildung 2.8: Funktionsübersicht dynamische MOS-Kontrolle 

Das übergeordnet generierte Halbbrückensignal, muss zu diesem Zweck modifiziert wer-

den. Diese Modifikation erfolgt im Diodenmodus und betrifft den Zeitraum der Verriege-

lungszeit [ interlock time (tINT)]. Diese stellt sicher, dass der ausschaltende IGBT sicher aus-

geschaltet ist, bevor der gegenüberliegende IGBT einschaltet. Fallende Flanken (Ausschalt-

signale) werden dabei sofort ausgeführt und einschaltende Flanken (Einschaltsignale) wer-

den um tINT verzögert. Die konventionelle Umrichterverriegelungszeit ist also ein aus Si-

cherheitsgründen eingeführter Parameter, der der Verhinderung von Halbbrückenkurz-

schlüssen dient. Sie ist ein Sicherheitspuffer, der die Gesamtleistungsfähigkeit des Umrich-

ters mindert, zu einer stromrichtungsabhängigen Verzerrung der Pulslänge führt und daher 

so kurz wie möglich, jedoch unbedingt so lang wie nötig ausgelegt sein muss [46]ï[48]. 

Der Entsättigungspuls repräsentiert keinen regulären Ăhartenñ Schaltvorgang, da weder der 

Kollektorstrom noch die Kollektor-Emitter-Spannung ein- beziehungsweise ausgeschaltet 

werden. Es findet lediglich eine Gateumladung statt, die relevant in Bezug auf die Schalt-

verlustreduzierung ist. Aus diesem Grund darf der Entsättigungspuls innerhalb der Verrie-

gelungszeit durchgeführt werden. Es ist allerdings zwingend erforderlich, diesen sicher aus-

geschaltet zu haben, bevor der gegenüberliegende IGBT einschaltet, um negativen Brücken-

kurzschlusseffekten entgegenzuwirken. Dementsprechend darf seine zeitliche Dauer (Ent-

sättigungspulslänge: tDESAT) folgende Maximaldauer (tDESATmax) nicht überschreiten.  

tDESATmax = tINT ïtLOCK    [2-1] 
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TINT ist hierbei die bereits definierte Umrichterverriegelungszeit und tLOCK die resultierende 

Sperr- bzw. Totzeit [ lock time (tLOCK)] (vgl. Abbildung 2.8). Letztere bildet die Differenz 

aus dem wieder ausgeschalteten Gatesignal des Entsättigungspulses und dem eingeschalte-

ten gegenüberliegenden Schalter. Obwohl die Einbindung des Entsättigungspulses in das 

Gate-Steuerungsschema eine Herausforderung darstellt, können die RR- und Einschaltver-

luste mithilfe dieser Gate-Ansteuerungstechnik um bis zu 30 % reduziert werden [29], [31], 

[34], [49]. 

Definition Verriegelungs- und Lockzeit 

Die Definitionen für Verriegelungs- und Lockzeit beziehen sich im allgemeinen Sprachge-

brauch auf die Differenzen zwischen den fallenden sowie steigenden Schaltflanken der 

Gate-Emitter-Spannung, in Abhängigkeit des eingehenden Steuer- (control [CRTL] )-

Signals (vgl. Abbildung 2.8). Diese Definition ist allerdings stark abhängig von internen 

Treiberverzugszeiten. Weiterhin ist es möglich, dass es in bestimmten Anwendungen, ab-

hängig von Spannungsklasse und Gatevorwiderstand, zu negativen Lockzeiten kommen 

kann. Dieser Umstand ist leicht befremdlich und da die treiberinternen Verzögerungszeiten 

eine gewisse Variabilität nicht ausschließen, wird im Rahmen der vorliegenden Arbeit eine 

alternative Definitionsgrundlage gewählt. 

Abbildung 2.9 verdeutlicht, dass die Berechnung der Verriegelungs- sowie Lockzeit als 

Differenz aus dem einsetzenden Kollektorstrom des LS Schalters (Abbildung 2.8, Schalt-

plan unten links) sowie dem initialen Fallen der Gate-Emitter-Spannung des HS Schalters , 

in Abbildung 2.9 zur Vereinfachung durch das CTRL-Signal dargestellt, erfolgt. Variable 

Einflüsse durch etwa veränderte Gate-Vorwiderstände oder gatetreiberspezifische Verzugs-

zeiten werden durch diese Methode vollständig kompensiert [50]. Daher sind sämtliche, im 

weiteren Verlauf dieser Arbeit präsentierte Messergebnisse unter Anwendung der eben be-

schriebenen Definitionsgrundlage ausgewertet. 
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Abbildung 2.9: Links: Definition der Verriegelungszeit (tINT) des sich im IGBT-Modus be-

findlichen HS-Schalters sowie rechts: Definition der Lockzeit (tLOCK) des sich im Dioden-

Modus befindlichen HS-Schalters jeweils anhand von real resultierenden Schaltsignalen 
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Bezogen auf die dynamische MOS-Kontrolle ist insgesamt erkennbar, dass es zwei wesent-

liche Freiheitsgrade gibt, die im Hinblick auf einen verlustoptimierten dynamischen Dio-

denbetrieb angepasst werden können. Zu ihnen zählen: 

Á Einerseits die Einstellung von Entsättigungspulslänge und Lockzeit, wobei beides 

mit einer eventuellen Modifikation der Verriegelungszeitlänge einhergeht. Die Än-

derung beider Parameter hat erhebliche Konsequenzen auf das Verlustreduzierungs-

potential von RC-IGBTs bei der dynamischen MOS-Kontrolle (vgl. dazu Kapitel 

3.2.1 sowie Kapitel 3.2.2).  

Á Andererseits besteht die Möglichkeit für die Verwendung spezifischer Ein- und Aus-

schaltwiderstände. Die, weil nominell kleiner als die konventionellen Nenn-Gatewi-

derstände, die Geschwindigkeit des Ein- und Ausschaltvorgangs erhöhen und 

dadurch die Effektivität des Entsättigungspulses steigern. 

Letzterer Aspekt bedingt allerdings eine Anpassung des Gatetreibers, da neben den 

Nenngatewiderständen für das konventionelle IGBT-Ein- und Ausschalten, auch die 

spezifischen Umschaltwiderstände vorhanden und ansteuerbar sein müssen. Nähere 

Ausführungen zu den zuvor genannten Aspekten finden sich in Kapitel 3.2. 

2.4. Stromrichtungserkennung 

Aus dem vorangegangenen Kapitel geht hervor, dass die Applikation des RC-DC-IGBTs 

nach einer stromrichtungsabhängigen Ansteuerung verlangt. Dazu ist die Erkenntnis über 

die momentan vorhandene Stromrichtung im Bauteil unerlässlich und führt zur Notwendig-

keit des Einsatzes eines Stromsensors. Für die Implementierung koexistieren dabei mehrere 

unterschiedliche Möglichkeiten, die es im Hinblick auf das Einsatzfeld gegeneinander abzuwä-

gen gilt. Als wesentliche Kernparameter lassen sich Sensordynamik, -messbereich, -auflösung, 

-kosten, -applikationsmöglichkeit und -temperaturbereich für eine anwenderspezifische Klas-

sifizierung heranziehen. Die technologische Ausführung als direkte oder indirekte Strommes-

sung stehen dabei wie auch die Art der Informationseinbindung, die auf dem Gatetreiber oder 

in einer übergeordneten Steuerungsebene erfolgen kann, im Mittelpunkt der Analyse. 

2.4.1. Stromsensorgestützte Strommessung 

Die stromsensorgestützte Strommessung stellt eine direkte Methode der Strommessung dar. 

Sie ermöglicht es, den Messstrom entweder resistiv, beispielsweise mittels Shunt-Wider-

stand, oder durch das von ihm erzeugte Magnetfeld [51] direkt zu erfassen und abzubilden. 

Die Auswertung der Messwerte sowie deren zeitlicher Verlauf erfolgt über eine geeignete 

Auswerteeinheit, die die ermittelten Daten zur weiteren Verarbeitung bereitstellt [52]. 
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Optimalerweise wird das ausgewertete Stromsignal direkt in die übergeordnete Umrichter-

steuerung integriert, da die Übertragung des potentialfreien Strommesssignals auf den po-

tentialbehafteten Gate-Treiber ineffizient ist. 

Der große Vorteil direkter Strommesssensoren liegt in ihrer hohen Genauigkeit, Auflösung 

und Dynamik. Insbesondere bei der Erkennung des Stromnulldurchgangs ermöglicht die 

direkte Messung eine großzügige Vorsteuerung (frühzeitige Erkennung des Stromnull-

durchgangs), was diese Methode für die Anwendung in Verbindung mit RC-IGBTs beson-

ders geeignet macht. Unabhängig von der Sensorart sollte dieser allerdings einen möglichst 

geringen Offset-Fehler im Nullpunkt aufweisen, da sich zusammen mit dem maximalen 

dIL/dt der Stromwert ergibt, bei dem spätestens auf UGE = +15 V umgeschaltet werden muss, 

ohne ungewollte Blockierspannung aufzunehmen.  

Die wesentlichen Nachteile der direkten Strommessung liegen in der Sensorapplikation. Da 

resistive Sensoren den Gesamt- respektive einen definierten Teilstrom messen, ist es erfor-

derlich den spezifischen Messwiderstand in den Stromkreis zu integrieren. Für leistungs-

elektrotechnische Anwendungen mit vorwiegend hohen Primärströmen ist dies aufgrund 

der entstehenden Verluste nicht praktikabel. Anders verhält es sich bei Stromsensoren, die 

das Magnetfeld des Messstroms auswerten. Je nach Technologie ist es hierbei erforderlich, 

den stromdurchflossenen Leiter entweder vollständig zu umschließen oder den Sensor der-

artig anzubringen, dass das durch den Primärstrom hervorgerufene Magnetfeld adäquat aus-

gewertet werden kann. 

Je nach eingesetzter Sensorart, kann es mitunter erforderlich sein, die Verschienungsgeo-

metrie derartig zu verändern, dass das resultierende Primärmagnetfeld des zu messenden 

Stroms, den Nominalanforderungen der Sensorspezifikation entspricht. Weiterhin kann es 

erforderlich sein, dem verwendeten Sensor einen definierten Strompfad zur Verfügung zu 

stellen (siehe Applikationsbeispiel Sensitec CFS 1000, Abbildung 2.10). 

Zur Veranschaulichung der Einsatzfähigkeit einer stromsensorgestützten Stromrichtungser-

kennung erfolgte im Rahmen dieser Arbeit die Verwendung des magnetoresistiven 

CFS1000 der Firma Sensitec [53]. Als Zielanwendung stellt sich dabei die Einführung eines 

RC-IGBTs in ein HGÜ-Submodul dar. Die Rahmenbedingungen der Stromschiene, an wel-

cher der Primärstrom zur benötigten Stromrichtungserkennung gemessen wird, muss nach 

den Sensorvorgaben bearbeitet werden. Der CFS1000 verlangt einen U-förmigen Strom-

pfad, der wie in Abbildung 2.10 links zu erkennen, auf der Unterseite des Sensors verlaufen 

muss. Rechtsseitig in selbiger Abbildung ist die reale Prüfstromschiene mitsamt aufge-

brachtem Sensor dargestellt. Ein genaueres Überblicksbild findet sich im Anhang unter A1. 
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Abbildung 2.10: links: Applikationsanweisung CFS1000, rechts: Prüfstromschiene mit ge-

fordertem U-förmigem Strompfad zur Überprüfung der Sensoreigenschaften 

Abbildung 2.11 offenbart das Sensorverhalten beim Vorliegen eines oszillierenden Last-

stroms (Versuchsaufbau und Schwingungserzeugung nach Abbildung 3.4). Der Verlauf der 

Messpannung (USENSE, schwarz) folgt dem Primärstromsignal (rot) und kann unter Anwen-

dung von Rückrechnungsfaktoren zu einer ausreichend genauen Bestimmung des Momen-

tanstromwertes verwendet werden. 

Positiv bei der Verwendung des CFS1000 ist die variable Messbereichseinstellung hervor-

zuheben, die anwendungsbezogen mithilfe der Stromschienengeometrie in Kombination mit 

dem Applikationsabstand des Sensors eingestellt werden kann. 

 

Abbildung 2.11: Funktionalitätsüberprüfung inklusive Gateumschaltung durch Auswertung 

des Sensitec CFS1000 Stromsensors 
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Die Anwendbarkeit einer stromsensorgestützten Stromrichtungserkennung, wie sie für RC-

DC-IGBT notwendig ist, ist unter Verwendung des vorgestellten direkten Stromsensors ge-

geben. 

2.4.2. Strommessung mittels Abkoppeldiodenstrecke 

Bei der Strommessung unter Verwendung einer Abkoppeldiodenstrecke handelt es sich um 

eine indirekte Strommessung. Der Strom als Messgröße wird nicht direkt gemessen und 

abgebildet, sondern anhand des von ihm erzeugten Spannungsabfalls im HV-Schalter ap-

proximiert. Dadurch ergeben sich für die Auswertung keine direkten Informationen über 

die Amplitude des Stroms. Es können lediglich Informationen über die Stromrichtung ent-

nommen werden. Eventuelle Vorteile einer sogenannten Vorsteuerung lassen sich mit dieser 

Methode nur sehr begrenzt umsetzen. Ihren Ursprung hat diese Messmethode in Bereich der 

Kurzschlusserkennung, bei der mit ihrer Hilfe das Entsättigen des Schalters nach seinem 

Einschalten überwacht wird [54], [55].  

Im Rahmen der Stromrichtungserkennung wird die Funktionalität angepasst [56], was in 

der schematischen Darstellung eines Gatetreiberaufbaus in Abbildung 2.12 exemplarisch 

aufgezeigt ist. Mittels Spannungsquelle (z.B. V+ = 15 V, bezogen auf das Emitterpotential 

des Leistungsschalters), wird eine konstante eingangsseitige Spannung für die dargestellte 

Diodenkette bereitgestellt. Der verwendete Widerstand (R) dient als Fußpunkt für die ei-

gentliche Spannungsmessung und begrenzt gleichzeitig den Abkoppeldiodenlassstrom. 
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Abbildung 2.12: Schematischer Gatetreiberaufbau zur Stromrichtungserkennung mittels 

Abkoppeldiodenstrecke (grün gestrichelt hervorgehoben) 
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Sperrt der zu untersuchende Schalter (ĂDUTñ), so liegt an seinem Kollektor Zwischenkreis-

spannung an, die Abkoppelstrecke sperrt und am Messpunkt ist eine Messspannung 

(ĂUDESATñ) von +15 V abgreifbar. Wird der Schalter ĂDUTñ eingeschaltet (in den IGBT- 

oder Diodenmodus) sinkt seine Kollektor-Emitter-Spannung. Sobald UCE einen Wert unter 

+15 V erreicht, beginnt die Abkoppelstrecke zu leiten. Es resultiert ein Abfall der UDESAT, 

und die Durchlassspannung des Schalters (DUT) wird nachgebildet. Wird der HV-Schalter 

ausgeschaltet, so steigt seine UCE auf den Wert der Zwischenkreisspannung an. Sobald UCE 

größer als +15 V wird, fließt kein Strom mehr durch die Abkoppelstrecke. Durch das Aus-

räumen der zuvor zur UCE-Überwachung des stromführenden DUTs aktiven Abkoppeldio-

den entsteht ein Reverse-Recovery Stromfluss. Jener kann zu eventuellen Ausfällen der Lo-

gik- oder der Treiberschaltung führen. An dieser Stelle und auch in Bezug auf sonstige 

potentiell destruktive Überspannungen, greifen die dargestellten Schutzdioden. Wobei die 

obere (DCL+) gegen +15 V und die untere (D CL-) gegen -15 V absichert [57]. Die am Mess-

punkt auswertbare Spannung (UDESAT) wird mittels Komparatoren weiterverarbeitet [54]. 

Komparator K+ überwacht die positive Schwelle und K- die negative.  

Die eingestellten Spannungsschwellen werden derartig gewählt, dass sie nah am Nullpunkt 

liegen und den zu erkennenden Stromrichtungswechsel präzise ausweisen. Möglich ist dies, 

da ein positiver Strom im IGBT auch eine positive Durchlassspannung hervorruft. Wechselt 

die Stromrichtung ins Negative, so wechselt auch die Durchlassspannung des IGBTs ins 

Negative. Die Stromrichtung kann durch Zuhilfenahme dieser beiden Komparatorsignale 

also zweifelsfrei ausgewertet werden [31]. Aufgrund der Tatsache, dass die Abkoppeldio-

den währenddessen sie leiten, ebenfalls einen Spannungsabfall erzeugen, entsteht bei der 

Spannungsmessung ein Offsetfehler. Dieser ist systematischer Natur und muss in der Kom-

paratorauslegung kompensiert werden. 

Insgesamt ist die Verwendung dieser Messmethode gut geeignet, da sie es ermöglicht, den 

Stromnulldurchgang sicher zu erkennen und aufzulösen. Das Wirkprinzip besticht nicht nur 

durch seine sehr einfache Funktion, gute Dynamik und gute Auflösung, sondern ist im Ver-

gleich zu konventionellen stromsensorgestützten Strommessmethoden auch wesentlich kos-

tengünstiger. Da die Auswertesignale in der angegebenen Form galvanisch nicht getrennt 

sind, ist die Weiterverarbeitung unter gleichen Potentialbedingungen, also auf demselben 

Treiber erforderlich. Diesbezüglich ist für den Einsatz einer Abkoppelstrecke zur Strom-

richtungserkennung ein nicht vernachlässigbarer treiberseitiger Platzbedarf erforderlich. 

Dieser kann jedoch in Abhängigkeit der Applikationsform der Abkoppeldiodenkette stark 

verringert werden. Dies stellt einen weitreichenden Positivaspekt bei der Verwendung der 

HV-Abkoppeldiodentechnologie dar, da der Anwender eine große Entscheidungsfreiheit in 

Bezug auf die Ausführungsform innehat. Nachstehend sind diverse Umsetzungsvarianten 

aufgeführt: 
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Variante 1) Kette von Abkoppeldioden auf Gatetreiber 

Diese Variante weist den größten Platzbedarf auf, da neben den schaltungstechnischen Bau-

elementen zur Signalverarbeitung und -auswertung, die sich sowieso bereits auf dem Trei-

ber befinden, auch noch die Diodenabkoppelstrecke selbst mit auf dem Treiber unterge-

bracht werden muss. Je nach Spannungsklasse sind unterschiedlich viele HV-Dioden für die 

komplette Abkoppelstrecke notwendig. Das Hauptaugenmerk muss hierbei auf die Einhal-

tung der treiberinternen Kriech- sowie Luftstrecken gelegt werden. Bei höheren Spannungs-

klassen vergrößern sich diese, was den Platzbedarf weiter erhöht. 

Variante 2) Kette von Abkoppeldioden auf Zusatzplatine direkt am RC-IGBT-Modul 

Bei dieser Variante erfolgt die Auslagerung der Abkoppelstrecke auf eine Zusatzplatine, 

welche direkt am HV-Schalter appliziert wird. Dadurch reduziert sich die Endbaugröße des 

Treibers. Wie schon bei Variante 1 sind aber auch hier die relevanten Kriech- und Luftstre-

cken zwingend einzuhalten. Besondere Beachtung muss in diesem Zusammenhang dem Ab-

stand zu nahegelegenen Verschienungsteilen (besonders kritisch beim Einbau in hochinte-

grierten Systemen) zuteilwerden. 

Variante 3) Ein vollwertiger Diodenchip im RC-IGBT Modul 

Diese Variante beinhaltet die Einbringung eines vollwertigen HV-Diodenchips in das HV-

RC-IGBT Modul. Dieser Diodenchip besitzt die gleiche Spannungsklasse, wie das RC-

IGBT-Modul und ersetzt dadurch die Abkoppeldiodenkette. Besonders vorteilhaft an dieser 

Variante ist, dass als Kontaktstelle für den Signalausgabewert der bereits vorhandene Hilfs-

kollektorkontakt am Modul verwendet werden kann. Dieser ist aufwandsarm kontaktierbar, 

wodurch das Abkoppelsignal dem Treiber problemlos zugänglich gemacht werden kann. 

Grundsätzlich bestehen zwei verschiedene Ausführungsvarianten, die nachstehend erläutert 

werden. 

Variante 3a) Ein zusätzlicher Diodenchip im RC-IGBT Modul  

Dieser zusätzliche Diodenchip befindet sich im HV-Modul des RC-IGBTs. Er muss ther-

misch angebunden und dadurch auf dem Substrat befindlich verortet sein. Der Platzbedarf 

im Modul ist oftmals zwar gegeben, die Applikation stellt den Hersteller allerdings vor neue 

Anforderungen, denen planungs- sowie ausführungstechnisch begegnet werden muss. 

Im Rahmen einer Prototypenuntersuchung (FZ750R65KE3_Demo_Si) kam es zur Vermes-

sung einer solchen modulintern Abkoppelkonfiguration. Der eingesetzte Diodenchip ge-

währleistete dabei die adäquate Bereitstellung des UCE-Verlaufes (blau in Abbildung 2.13). 

Dies wurde innerhalb einer Doppelpulsuntersuchung (Versuchsaufbau vergleiche Kapitel 

3.2 Abbildung 3.16) unter Verwendung einer externen Abkoppeldiodenstrecke (schwarz 

gepunktet) verifiziert.  
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Abbildung 2.13: Vergleich unterschiedlicher Ausführungsformen bei der Implementierung 

von Abkoppeldioden bei der Stromrichtungserkennung 

Die Gegenüberstellung beider Kurven erfolgt in Abbildung 2.13 und zeigt dabei den zwei-

ten Einschaltvorgang auf einen Laststrom von IC = 750 A bei einer Zwischenkreisspannung 

von UZK = 3600 V und bei einer Temperatur von T = 125 °C. Es ist erkennbar, dass beide 

Messkurven einen identischen UCE-Verlauf2 aufweisen, womit die Funktionalität der Vari-

ante 3 belegt werden kann. Das Aufzeigen einer adäquaten Ansteuerbarkeit bei oszillieren-

dem Laststrom erfolgt im Anhang unter Punkt A2. 

Variante 3b) Einer der bestehenden RC-Chips wird durch einen konventionellen Dioden-

chip ersetzt 

Ähnlich wie schon in der obig beschriebenen Ausführungsform 3a, wird auch hier die Ab-

koppeldiode durch einen vollwertigen HV-Diodenchip im HV-RC-IGBT-Modul realisiert. 

Um den herstellerseitigen Umsetzungsaufwand zu minimieren, wird der Diodenchip im 

Austausch mit einem der im Modul vorhandenen RC-IGBT-Chips eingebracht.  

                                                 

2 Sobald im weiteren Verlauf dieser Arbeit eine Betrachtung der IGBT- oder Diodendurchlassspannung an-

hand eines Schaubildes vorgenommen wird, gilt es Folgendes zu beachten: Durchlassspannungen liegen 

meist nur wenige Volt ¿ber oder unter Null und sind dadurch bei Verwendung eines konventionellen Ă1000 

zu 1ñ-Tastkopfes, aufgrund der Fehlertoleranzen, nicht sinnvoll darstellbar. Um UCE im Durchlassbereich 

dennoch valide aufzeigen zu können, wurde die ohnehin für die Stromrichtungserkennung relevante Abkop-

pelspannung der Diodenabkoppelkette (UDesat vgl. Abbildung 2.12) verwendet. Diese entspricht nach Offset-

kompensation, hierbei werden die einzelnen Durchlassspannungen der seriell verschalteten Abkoppeldioden 

herausgerechnet, der Kollektor-Emitter-Spannung. Zulässig ist die Verwendung des Begriffs ĂUCEñ dabei 

allerdings nur im Bereich innerhalb der Grenzen der Versorgungsspannung der Abkoppelschaltungen. Sobald 

die tatsächliche Kollektor-Emitter-Spannung diesen Wert überschreitet, ist eine Abbildung des UCE-

Verlaufes nicht mehr möglich, da UDesat dann auf dem Wert der Versorgungsspannung stagniert. 
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Einerseits, erlaubt diese Substitution einen überaus einfachen Herstellungsprozess und ge-

währleistet die adäquate thermische Anbindung auf dem Substrat. Andererseits, wird die 

Gesamtleistungsfähigkeit des HV-Moduls um Ăeins durch Gesamtchipanzahlñ reduziert. 

Bei einem herkömmlichen 6,5 kV Modul mit 36 RC-IGBT-Chips hat dies eine Reduzierung 

der Leistungsfähigkeit um 1/36-stel oder 2,8 % zur Folge.  

Abzuwägen ist diese Variante vor allem deshalb, da sowohl Anwender als auch Hersteller 

von ihr profitieren und sich beide Parteien in einem guten Kompromiss annähern. Der Her-

steller vollzieht die für ihn technisch überschaubare Implementierung und der Anwender 

spart Kriech- und Luftstrecken sowie Treiberplatzbedarf ein, verzichtet dafür aber auf 2,8% 

der Gesamtleistungsfähigkeit seiner Anwendung. Diese Verfahrensweise ist vor allem im 

Hinblick auf Anwendungen innerhalb hoher Spannungsklassen gewinnbringend, da hier das 

Luft- und Kriechstreckenproblem kritischer ist. Insgesamt werden die Varianten 3a und 3b 

dem Anwender höhere Beschaffungskosten bescheren, da ein herstellerseitiger Eingriff in 

den Modulfertigungsprozess erfolgen muss. Diese können allerdings durch den Wegfall der 

zusätzlichen externen Abkoppeldioden kompensiert werden.  

Weiterhin ist es nicht notwendig, die Einbringung der Diodenkette direkt auf dem Gatetrei-

ber (Variante 1) beziehungsweise die direkte Anbringung einer Zusatzplatine am HV-

Modul (Variante 2) vorzunehmen. Demnach wäre auch die Kriech- sowie Luftstreckenprob-

lematik erfüllt. 

Tabelle 2.1: Gegenüberstellung direkte und indirekte Strommessung 

 Spannungsmessung Strommessung 

Art der Messung Á Indirekt Á Direkt 

Messgröße Á Kollektor-Emitter-Span-

nung (UCE) 

Á Kollektrostrom (IC) 

 

Vorteile Á 0-Punkt sicher auflös- 

und erkennbar 

Á Einfaches Wirkprinzip 

Á Günstig 

Á Großer Messbereich (groß-

zügige Vorsteuerung mög-

lich) 

Á Exakte Messung des Stroms 

bereitgestellt 

Nachteile Á Vorsteuerung nur sehr 

begrenzt möglich 

Á Temperaturabhängigkeit 

der Dioden gegeben 

Á Robustes Entsättigungsver-

halten erforderlich 

Á Teuer 

Á Komplex 

Á Empfindlich 
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Zusammenfassend lässt sich festhalten, dass die Entscheidung für oder gegen eine der zuvor 

beschriebenen Ausführungsformen (stromsensorgestützt oder mit Abkoppeldiodenstrecke) 

situativ in Abhängigkeit vom vorliegenden Anwendungsfall erfolgen muss. Tabelle 2.1 

fasst noch einmal alle wesentlichen Aspekte zu beiden Stromrichtungserkennungsvarianten 

zusammen und gewährt einen abschließenden Überblick über deren Vor- und Nachteile. 

Innerhalb der vorliegenden Dissertation und dementsprechend für alle innerhalb dieser Ar-

beit getätigten Messungen, die auf eine Stromrichtungserkennung angewiesen waren, kam 

ein Gate-Treiber zum Einsatz, auf dem eine HV-Abkoppelstrecke integriert war. Auf dem 

Treiber befanden sich sowohl die Abkoppeldiodenkette mitsamt aller auswertenden Schal-

tungsteile (Abbildung 2.12) als auch ein FPGA zur Signalverarbeitung und -modifikation. 

Der Aufbau der Treiberplatine mit sämtlichen Funktionseinheiten sowie der Aufbau der 

steckbaren FPGA-Platine finden sich im Anhang unter Punkt A3. 
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3. RC-IGBT mit  Diodenkontrolle im statischen 

und dynamischen Diodenbetrieb 

Gemäß den Ausführungen in Kapitel 2.1.1 zeigt der RC-DC-IGBT eine deutliche Abhän-

gigkeit des Diodendurchlassverhaltens von der Gate-Emitter-Spannung. Um dieser Abhän-

gigkeit zu begegnen, ist eine Modifikation des Ansteuerungsprozesses erforderlich. Dabei 

müssen sowohl der statische Diodenleitfall als auch der dynamische Schaltprozess berück-

sichtigt werden. 

Für sämtliche Messuntersuchungen in den Kapiteln 3 und 4 wurde ein RC-IGBT der 1. Ge-

neration (RC-DC-IGBT) eingesetzt. Dieser FZ1000R65KR3 von Infineon [58], zeichnet 

sich durch eine maximale Sperrspannung von 6500 V und einen Nennstrom von 1000 A 

aus. Während der Untersuchungen wurde der IGBT mit den im Datenblatt spezifizierten 

Nennwiderständen betrieben. 

Die Umsetzung der Stromrichtungserkennung erfolgte, wie in Kapitel 2.4.2 beschrieben, 

mittels Gatetreiber-interner Diodenabkoppelstrecke. Die Detektion der Stromrichtung fußte 

auf der Verwendung zweier Spannungsschwellen, die bei Über- bzw. Unterschreitung eines 

vordefinierten Spannungslevels die Stromrichtungsinformation an einen FPGA weiterlei-

ten. Im FPGA wurde eine interne, anpassungsfähige Zustandsautomatenstruktur (Finite 

State Machine - FSM) implementiert, die je nach Anwendungsfall und Messaufgabe modi-

fiziert werden kann. 

Für eine detaillierte Darstellung des Treiberaufbaus sei auf den Anhang (A3) verwiesen. 

3.1. RC-DC-IGBT im statischen Diodenbetrieb 

Einleitend zu diesem Themengebiet werden an dieser Stelle ĂTechnology Computer Aided 

Designñ (TCAD)- Simulationen eines RC-DC-IGBT Modells mit einer Spannungsklasse 

von 6500 V und einem Nennstrom von 1000 A gezeigt. Die Erstellung der elektrischen Si-

mulation erfolgte mithilfe des TCAD-Programms Taurus Medici. Das zugrunde gelegte Si-

mulationsmodell ist in Abbildung 3.1 im Querschnitt dargestellt. Eine zusätzlich in Schwarz 

eingefügte "Schnittebene" markiert einen Längsschnitt durch die Chipstruktur. Sie dient als 

Referenzlinie, um die Elektronen-Lochplasma-Auftragung in Abhängigkeit verschiedener 

Diodenströme zu betrachten. 
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Abbildung 3.1: Simulationsmodell 6500 V/1000 A RC-DC-IGBT 

Die Schnittebene ist derartig positioniert, um bestmögliche Einblicke in die Plasmavertei-

lung geben zu können. Das Hauptziel dieser Simulationen besteht darin, den Einfluss der 

Gate-Emitter-Spannung auf die Verteilung der Ladungsträger im Bauelement zu untersu-

chen und zu charakterisieren [59]. 

Zunächst werden, währenddessen eine positive Gate-Emitter-Spannung von UGE = +15 V 

am Bauelement anliegt, die statischen Plasmaverteilungen innerhalb des Bauelements bei 

verschiedenen Diodenströmen präsentiert. In diesem Zustand ist der Inversionskanal geöff-

net, wodurch die P-Wanne auf der Emitterseite kurzgeschlossen ist. Sowohl die Ladungs-

trägerkonzentration als auch der Emitterwirkungsgrad sind drastisch reduziert (vgl. Abbil-

dung 3.2; [0 µm = Steuerkopfseite, 650 µm = Kollektorseite]). Im Bauteil resultiert ein wei-

testgehend unipolarer Stromfluss, hierdurch ist die Durchlassspannung des RC-DC-IGBT 

vergrößert. 

 

Abbildung 3.2: Statische Plasmaverteilung bei verschiedenen Diodenströmen und positiver 

Gate-Emitter-Spannung von UGE = +15 V und Tj = 125°C [0 µm = Steuerkopfseite, 650 µm 

= Kollektorseite] 
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Abbildung 3.3: Statische Plasmaverteilung bei verschiedenen Diodenströmen und negativer 

Gate-Emitter-Spannung von UGE = ï15 V und Tj = 125°C 

Demgegenüber steht die in Abbildung 3.3 aufgezeigte Plasmaverteilung innerhalb des Bau-

teils bei Anliegen einer negativen Gate-Emitter-Spannung von UGE = -15 V. Der Elektro-

nenkanal ist geschlossen, wodurch die emitterseitige P-Wanne nicht mehr kurzgeschlossen 

ist. Sowohl die Ladungsträgerkonzentration als auch der Emitterwirkungsgrad sind erhöht. 

Es resultiert ein bipolarer Stromfluss. Im direkten Vergleich ist die Durchlassspannung des 

RC-DC-IGBTs wesentlich verringert. 

Weiterhin ist hervorzuheben, dass die Variation der Gate-Emitter-Spannung hauptsächlich 

auf der Modulvorderseite (Steuerkopfseite) wirksam wird. Daher lässt sich ableiten, dass 

Module mit einer stark ausgeprägten Kanalleitfähigkeit (Trench-IGBT) eine deutlich höhere 

UGE-Abhängigkeit des Diodenmodus aufweisen als Module mit einer geringeren Kanalleit-

fähigkeit (Planar-IGBT) [60]. 

Insgesamt belegen die Simulationsergebnisse, vor dem Hintergrund des Diodenleitfalls, 

eindeutig die Abhängigkeit der bauteilinternen Ladungsträgerkonzentration von der anlie-

genden Gate-Emitter-Spannung. 

LadungsträgerkonzentrationDiodenmodus ist anhängig von UGE 

Um diese Erkenntnisse auch messtechnisch zu verifizieren, erfolgt innerhalb der nachfol-

genden Kapitel die Betrachtung der betrieblichen Auswirkungen in Abhängigkeit der Gate-

Emitter-Spannung. Ziel dabei ist die Eruierung der real resultierenden Diodendurchlass-

spannungen in Abhängigkeit von der Gate-Emitter-Spannung. 

DurchlassspannungDiodenmodus ist anhängig von UGE 

Auf diese Weise würde ersichtlich, dass die von der UGE abhängige Ladungsträgerkonzent-

ration einen direkten Einfluss auf die resultierenden Durchlassspannungen im Diodenleitfall 

hat. Der in diesem Zusammenhang eingesetzte Versuchsaufbau wird in Abbildung 3.4 vor-

gestellt. 
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Abbildung 3.4: Messaufbau zur Untersuchung der Diodendurchlassspannung bei oszillie-

rendem Laststrom 

Der Versuchsaufbau (Prüfstand 1 Anhang A4) besteht aus zwei RC-DC-IGBTs, die in einer 

Halbbrückenkonfiguration zusammengeschaltet sind. Der Kollektor des HS Schalters (T1) 

ist mit dem positiven und der Emitter des LS Schalters (Device Under Test - DUT) mit dem 

negativen Abgriff des Zwischenkreiskondensator (CZK) verbunden. AC-seitig erfolgt die 

Anbindung eines LC-Schwingkreises (CSK und LSK) gegen ĂMinusñ-Zwischenkreis. Um ei-

nen oszillierenden Strom zu erzeugen, wird T1 kurzzeitig eingeschaltet, wodurch der 

Schwingkreiskondensator CSK aufgeladen wird. Das Einschalten des DUT ermöglicht das 

Einsetzen eines definiert oszillierenden Laststroms. Dieser oszilliert so lange, bis das DUT 

ausgeschaltet wird. Die Messuntersuchungen für diesen Versuchsaufbau wurden bei Raum-

temperatur T = 25°C durchgeführt. 

3.1.1. RC-DC-IGBT mit konventioneller IGBT -Ansteuerung  

Die vorliegende Abbildung 3.5 veranschaulicht die zentralen Funktionsweisen des verwen-

deten Gate-Treibers. Auf der linken Seite des Schaubildes sind die Gate-Endstufen darge-

stellt. Diese sind im Hinblick auf die konventionelle IGBT-Ansteuerung ausschließlich für 

das Ein- und Ausschalten in Abhängigkeit des eingehenden CTRL-Signales verantwortlich. 

Auf der rechten Seite wird der Zustandsautomat abgebildet, welcher die applikationsabhän-

gige Modifikation des Ansteuerungssignals (CTRL-Signal) durchführt und die Auswahl der 

benötigten Ein- bzw. Ausschaltwiderstände vorgibt. 
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Abbildung 3.5: Links: schematische Übersicht über den verwendeten Gatetreiber. Rechts: 

Zustandsautomat für die zu untersuchende Ansteuerungskonfiguration [konventionelle 

IGBT-Ansteuerung] 

Den Ausgangspunkt der Betrachtungen markiert das Ansteuerschema eines konventionellen 

IGBTs, das ausschließlich das Ein- sowie Ausschalten basierend auf dem eingehenden An-

steuersignal umfasst3. Das Ansteuersignal wird durch die übergeordnete Umrichtersteue-

rung generiert und durch den Gatetreiber lediglich ausgeführt. Der Ausführungsprozess 

lässt sich anhand des eben angesprochenen rechtsseitig aufgezeigten Zustandsautomaten 

(FSM 1) nachvollziehen. Der IGBT befindet sich im ausgeschalteten Zustand (State S0) und 

wird beim Eintreffen eines positiven Ansteuerungssignals (CTRL) eingeschaltet (State S1), 

wobei der aktuelle Betriebsmodus des IGBT (positiver oder negativer Strom im Bauele-

ment) irrelevant ist. Wenn das positive Einschaltsignal erlischt, erfolgt der Abschaltvorgang 

des Bauelements. Diese Schaltvorgänge werden unter Verwendung von Nenngatewider-

ständen, die sich linksseitig in der Abbildung auffinden lassen, durchgeführt. 

Abbildung 3.6 zeigt die Anwendung dieses Ansteuerschemas in Verbindung mit einem RC-

DC-IGBT. Hierbei resultiert eine empfindliche Beeinflussung des Betriebsverhaltens im 

Diodenmodus. Dies ist auf die bereits zu Beginn dieses Kapitels angesprochene Abhängig-

keit der Diodendurchlassverluste von der anliegenden Gate-Emitter-Spannung zurückzu-

führen. Der Kurzschluss der sich unter dem Gate befindlichen p-Wanne, durch den sich ab 

UGE > Uth ausbildenden Inversionskanal, führt zu einem unipolaren Leitverhalten des sich 

im Diodenmodus befindlichen RC-DC-IGBTs. Als Ergebnis dieses Prozesses ergeben sich 

zweierlei Aspekte: 

Erstens ist eine bedeutende und nicht dauerhaft zulässige Zunahme der Durchlassverluste 

im Halbleiterbauelement im Diodenleitzustand zu beobachten. 

                                                 

3 Der einfacheren Verständlichkeit wegen wird an dieser Stelle davon ausgegangen, dass die Umsetzung der 

Verriegelungszeit innerhalb der übergeordneten Steuerung vollzogen wird. Dem auf dem Treiber eingehen-

den Einschaltsignal ist die Einschaltverzögerungszeit demnach bereits beigefügt. 



 

3. RC-IGBT mit Diodenkontrolle im statischen und dynamischen Diodenbetrieb 

 

 

32 

 

 

Abbildung 3.6: Stromnulldurchgang ohne stromabhängige Umschaltung bei 

IC_max = [500A; 1000 A; 1500 A] 

In oberen Abschnitt der Abbildung 3.6 ist dieses Verhalten anhand der Durchlassspannung 

UCE im Verlauf von drei unterschiedlichen hohen oszillierenden Lastströmen ersichtlich. 

Im Vergleich zum ordnungsgemäßen Betriebsverhalten im IGBT-Modus, bei dem eine mo-

derate Durchlassspannung (UCE å +3 V) bei unterschiedlichen Strömen zu verzeichnen ist, 

zeigt sich im Diodenmodus ein unerwünschtes Durchlassverhalten. Hierbei treten deutlich 

erhöhte Durchlassspannungen (UCE å -10 V) auf, die aus dem bauteilinternen Plasmadefizit 

resultieren. Insbesondere ist erkennbar, dass das dIL/dt im Stromnulldurchgang den Verlauf 

des Forward-Recoverys maßgeblich beeinflusst. Dies liegt daran, dass sich die Plasmaver-

teilung im Bauelement während des Umschaltens vom IGBT- zum Dioden-Modus ändert. 

Weiterhin befinden sich bei gleichem Strom, wegen des steileren di/dts, weniger Ladungs-

träger im Bauelement, was zu einer dIL/dt-abhängigen Anhebung der Durchlassspannung 

führt. Zusätzlich dazu zeigt sich ein Unterschied der Durchlassspannung vor und nach dem 

Erreichen des Strommaximums in der Diode. Hierbei greifen zwei Prozesse ineinander. 

Zum einen ist dies der Spannungsabfall an der internen Streuinduktivität, da dieser di/dt 

abhängig ist. Zum anderen ist während der steigenden Stromflanke mehr Plasma im Bau-

element als bei fallender Stromflanke [61]. 

Der untere Teil der Abbildung 3.6 gibt Aufschluss über die sich etablierenden Diodenleit-

verluste. Hierfür ist die generierte Verlustleistung der ersten vollständigen negativen Halb-

welle [PnegHW] in Abhängigkeit des vorliegenden Laststroms aufgenommen und daraus die 

resultierende Verlustenergie [EnegHW] berechnet. 
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Die beobachtbare übermäßig generierte Diodenverlustleistung, vor allem vor dem Hinter-

grund eines periodischen Dauerbetriebsverhaltens, steht gegen die Einsatzfähigkeit des be-

trachteten Halbleiterbauelements mit dieser Ansteuerungskonfiguration. 

Der zweite Aspekt bezieht sich auf den Abkommutierungsvorgang der stromführenden Di-

ode. Da sich die Diode während der Anwendung eines konventionellen Ansteuerungssche-

mas nahezu vollständig im entsättigten Zustand befindet, ist das Abkommutieren nicht aus-

nahmslos gestattet. Maximale Entsättigungszeiten müssen beachtet und applikationsnah ab-

gestimmt werden [58], [62]. Zu lang andauernde Entsättigungszeiten (tDESAT > 100 µs) kön-

nen zu betriebspunktabhängigen Überlastungserscheinungen der Diode, welche durch die 

zu geringe bauteilinterne Plasmamenge zu kritischen Stromabrissen neigt, führen. 

Es wird deutlich, dass der aufgeführte Umstand der gatespannungsabhängigen Durchlass-

spannung im Diodenmodus eine stromrichtungsangepasste Gate-Emitter-Ansteuerung ver-

langt. Diese wird im vorliegenden Fall durch den Gatetreiber umgesetzt und beinhaltet die 

Modellierung des übergeordneten Ansteuersignals unter Einbeziehung sensorischer Infor-

mationen über die aktuelle Stromrichtung im Halbleiterbauelement. 

3.1.2. RC-DC-IGBT mit statischer MOS-Kontrolle  

Die veränderte Funktionalität des verwendeten Gate-Treibers wird in Abbildung 3.7 veran-

schaulicht. Die links im Bild gezeigten Gate-Endstufen bleiben unverändert. Die Beschal-

tung des IGBTs wird allerdings um die Diodenabkoppelstrecke, welche mittels einstellbarer 

Komparatorschwellen [ĂUCE+ñ und ĂUCE-ñ] zur Erkennung der Stromrichtung führt, erwei-

tert. Rechtsseitig ist der angepasste Zustandsautomat abgebildet, der die Informationen der 

Stromrichtungserkennung aufnimmt, auswertet und letztlich eine Modifikation des Ansteu-

erungsverhaltens in Anbetracht der vorliegenden Stromrichtung vornimmt. Der Ausfüh-

rungsprozess der Treiberaktorik wird komplexer, lässt sich aber anhand des rechtsseitig 

aufgezeigten Zustandsautomaten (FSM 2) strukturiert nachvollziehen. Der ausgeschaltete 

IGBT (State S0) wird bei Eintreffen eines positiven Ansteuerungssignals (CTRL) nicht un-

mittelbar eingeschaltet. 
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Abbildung 3.7: Links: schematische Übersicht über den verwendeten Gatetreiber. Rechts: 

Zustandsautomat für die zu untersuchende Ansteuerungskonfiguration [einfache statische 

MOS-Kontrolle] 

Die FSM 2 trifft zunächst eine Entscheidung über die vorliegende Stromrichtung. Bei posi-

tiver UCE über dem Bauelement erfolgt die Ausführung des IGBT-Modus (State S1), bei 

negativer UCE die Ausführung des Dioden-Modus (State S2). Von nun an, unabhängig davon 

ob sich die FSM im Zustand S1 oder S2 befindet, erfolgt die kontinuierliche Verarbeitung 

des Ansteuersignals sowie der Stromrichtungsinformationen: 

Á Erlischt das positive Einschaltsignal, so wird der Abschaltvorgang des Bau-

elements initiiert ï Zustand S0 wird eingenommen und der RC-DC-IGBT ist 

ausgeschaltet. 

Á Wird ein Wechsel der Stromrichtung registriert, erfolgt ein Wechsel in den 

jeweilig anderen Betriebszustand, der so lange ausgeführt wird, bis entweder 

ein erneuter Wechsel der Stromrichtung erfolgt oder das Ausschaltsignal von 

der übergeordneten Ansteuerung eingeht. 

Alle Schaltvorgänge werden mit Nenngatewiderständen, die sich linksseitig in der Abbil-

dung 3.7 auffinden lassen, durchgeführt. Die in Abbildung 3.8 dargestellte Messung des 

oszillierenden Laststroms bezieht sich auf den zweistufigen Ansteuerprozess, der das über-

geordnete Ansteuersignal in Abhängigkeit der Stromrichtung derartig moduliert, dass die 

Ausschaltung der Gate-Emitter-Spannung (Uce = -15 V) beim Eintreten des Diodenmodus 

gewährleistet ist. Es ist unmittelbar erkennbar, dass das Diodendurchlassverhalten bei aktiv 

ausgeschaltetem Gate wesentlich verbessert ist. 
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Abbildung 3.8: Stromnulldurchgang mit 2-stufiger stromabhängiger Umschaltung bei 

IC_max = [500 A; 1000 A; 1500 A]  

Dies deckt sich mit den zum Eingang dieses Kapitels dargestellten simulativen Untersu-

chungen, wonach eine Verbesserung des Durchlassverhaltens auf die Schließung des Gate-

Emitter-spannungsabhängigen Elektronenkanals zurückzuführen ist. Dadurch wird die Zu-

nahme des bauteilinternen Elektronen-Loch-Plasmas gewährleistet. Innerhalb des Dioden-

modus stellen sich laststromabhängige Durchlassspannungen von UCE = -2 V bis -3 V ein 

und die Diodenleitverluste reduzieren sich signifikant, wie sich Tabelle 3.1 entnehmen lässt. 

Mit diesem Prozessschritt ist einem funktionalen Betriebsverhalten durch Anwendung einer 

praktikablen und einsatzfähigen statischen MOS-Kontrolle Genüge getan. Im Hinblick auf 

eine verlustoptimale statische MOS-Kontrolle können allerdings noch weitere Feinjustie-

rungsschritte im Sinne einer ansteuerungstechnischen Prozessoptimierung vorgenommen 

werden. Diesbezüglich erfolgt innerhalb der nächsten Abschnitte die sukzessive Modifika-

tion des Treiberverhaltens vor dem Hintergrund unterschiedlicher Betriebsparameter. 

 

Tabelle 3.1: Gegenüberstellung Diodenleitverluste in Abhängigkeit der Ansteuerungsvari-

ante 

Laststrom (A) 

EnegHW IGBT 

Ansteuerung (J) 

EnegHW RC-DC-IGBT 

Ansteuerung (J) 

Prozentuale Ver-

lustreduzierung (%) 

500  2,1  0,4  80,9  

1000  4,7  1,0  78,7  

1500  7,3  1,7  76,7 
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3.1.3. Einflussfaktor: Gatewiderstand im Umschaltzeitpunkt 

Der Gatewiderstand und seine Auswirkungen auf das Schaltverhalten 

Der Gate-Widerstand erlaubt die gezielte Beeinflussung des IGBT-Schaltverhaltens. Die 

treiberseitig angesteuerten externen Ein- bzw. Ausschaltwiderstände, die in Reihe zum 

Gate-Kontakt sowie zum internen Gatewiderstand des IGBTs liegen, beeinflussen unter an-

derem dessen dUGE/dt (Gate-Emitter-Spannungsanstieg) und begrenzen den Stromfluss 

(treiberseitige Leistungsabgabe) im Umschaltprozess [63], [64]. 

Grundlegend lassen sich daraus folgende Auswirkungen herausstellen: Ein- und Ausschalt-

widerstände sind darauf ausgelegt, die Umschaltgeschwindigkeiten und damit die auftre-

tenden dIC/dt sowie dUCE/dt für die Kommutierungsvorgänge zu begrenzen. Dabei müssen 

diese im Rahmen der individuell vorliegenden Anwendung charakterisiert werden [65], 

[66]. 

Á RGon wird größer: Dadurch verlangsamt sich die Einschaltgeschwindigkeit, was zu 

einem Anstieg der Einschaltverluste führt und die Auslegung des Kühlkreislaufes 

sowie die Lebensdauer des Bauelementes entscheidend beeinflusst [67]. Da das 

IGBT-Einschaltverhalten direkten Einfluss auf das Abkommutieren der gegenüber-

liegenden Diode hat, lässt sich eine Reduzierung der Reverse-Recovery-Verluste be-

obachten. 

Á RGon wird kleiner: Dies führt zu einem beschleunigten Einschaltprozess, wie aus dem 

oberen Abschnitt abgeleitet werden kann. Daraus resultiert eine Erhöhung des 

dIC/dts für den IGBT sowie die Beschleunigung des Abkommutierungsvorgangs für 

die gegenüberliegende Diode [68]. Dieser Aspekt ist der Ausgangspunkt für mehrere 

kritische Fehlermechanismen. Zunächst kann es durch das hohe dIC/dt sowie der Zu-

nahme der Rückstromspitze innerhalb des beschleunigten Reverse-Recovery-Vor-

gang zu einer unerlaubten Überschreitung der maximalen Diodenschaltleistung und 

dem damit einhergehenden Verlassen der Safe-Operating-Area (SOA) des Bauteils 

kommen [66]. Für kleine Ströme besteht bei schnellen Kommutierungsvorgängen 

innerhalb der Diode ebenfalls die Gefahr eines Diodenstromabrißes. Dieses als 

Ăsnappyñ bezeichnete Verhalten ist vor allem deshalb zu vermeiden, weil es Aus-

gangspunkt für ungewollt oszillierende Spannungsverläufe mit typischerweise sehr 

hohen dUCE/dt-Werten ist [15], [66], [69]. 

Á In Bezug auf den RGoff ist es komplexer, da die Unterscheidung zwischen intrinsi-

schem und gatestromgesteuertem IGBT-Ausschalten das dIC/dt nicht linear beein-

flusst (umgedrehte Parabel des di/dt-Verlaufs als Funktion des Gateausschaltwider-

stands) [70]. 
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Insgesamt gilt jedoch, dass zu hohe dIC/dts in Abhängigkeit der vorliegenden para-

sitäreren Streuinduktivität LSIGMA im Kommutierungskreis zu Überspannungen füh-

ren können, die größer als die definierte maximale Sperrspannung des Bauelementes 

ist. Das Betriebsverhalten wird unzulässig [64], [66], [67] und eine Anpassung des 

RGoff notwendig4. Befindet man sich bereits auf dem absteigenden Parabelast (mit 

zunehmendem RGoff verringert sich das di/dt, der MOS-Kanal ist noch während der 

Stromflanke geöffnet) gilt, dass sich mit Zunahme des RGoffs, die Ausschaltge-

schwindigkeit verlangsamt. Weiterhin sind das dIC/dt sowie die Ausschaltüberspan-

nungen, hervorgerufen durch das resultierende dIC/dts an der parasitären Streuin-

duktivität (LSIGMA) im Kommutierungskreis reduziert. Im Gegenzug steigt die Aus-

schaltenergie an, was die Auslegung des Kühlkreislaufes sowie die Lebensdauer des 

Bauelementes entscheidend beeinflusst [64]. Darüber hinaus kann es notwendig wer-

den, eine Anpassung der Verriegelungszeit vorzunehmen. Dies wird erforderlich, da 

das sichere Abschalten, insbesondere kleiner Ströme, bei zu großen Abschaltwider-

ständen zu lange dauert und damit das Risiko von Halbbrückenkurzschlüssen an-

steigt [48]. 

 

Einführung einer gatewiderstandsvariablen Modusentscheidung 

Innerhalb dieses Abschnittes wird vorgeschlagen, die Umschaltgeschwindigkeit zwischen 

den beiden Betriebsarten ï IGBT- und Diodenmodus ï durch Reduzierung der Umschalt-

gatewiderstände zu beschleunigen. Das Resultat daraus ist ein schnelleres und damit ver-

lustärmeres Umschaltverhalten bezogen auf den vorliegenden Anwendungsfall eines Strom-

richtungswechsels. Da konventionelle Gatetreiber für mittlere und hohe Leistungen größ-

tenteils keinen FPGA, keine mehrstufige UCE-Überwachung und nur zwei Gateaus-

gangsendstufen besitzen [17], [19], ist die Anpassung der Gate-Umschaltwiderstandswerte 

alleinig zur gezielten Beschleunigung der Modusumschaltgeschwindigkeit nicht umsetzbar. 

Diese Erkenntnis hat zur Folge, dass der Einsatz von reduzierten Gatewiderständen, die 

ausschließlich auf die Beschleunigung des Umschaltvorgangs im Sinne des Stromrichtungs-

wechsels ausgelegt sind, nur durch die Einbringung von zusätzlichen Gate-Endstufen auf 

dem Gatetreiber sinnvoll realisiert werden kann. Neben der Änderung der Treiberkonfigu-

ration ist es ebenso erforderlich, Anpassungen in der FSM vorzunehmen. Beides ist im fol-

genden Abschnitt für die Einführung eines reduzierten IGBT- Ausschaltwiderstandes dar-

gestellt. 

                                                 

4 Active Clamping oder der Einsatz von Snubber-Kondensatoren zur Reduzierung der Überspannungsspitze 

während des Abschaltvorganges sollen an dieser Stelle nicht betrachtet werden. 
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Abbildung 3.9: Links: schematische Übersicht über den verwendeten Gatetreiber. Rechts: 

Zustandsautomat für die zu untersuchende Ansteuerungskonfiguration [3-stufige Statische 

MOS-Kontrolle] 

Zunächst soll mithilfe der 3-stufigen statischen MOS-Kontrolle der Übergang vom IGBT-

Modus (positiver Kollektorstrom) zum Dioden-Modus (negativer Kollektorstrom) betrach-

tet werden. Hierzu erfolgt, wie linksseitig in Abbildung 3.9 erkennbar, die Einbringung ei-

ner zusätzlichen Gate-Endstufe. Jene wird als ĂDioden_AUS (RGoff2 -> schnell)ñ bezeichnet, 

ist kleiner dimensioniert als der nominale Ausschaltwiderstand und dadurch beim Übergang 

in den Dioden-Modus schneller wirksam. Um diese Endstufe adäquat ansteuern zu können, 

muss sie weiterhin als Zielendstufe des Zustands S2 hinterlegt werden (vgl. FSM 3 in Ab-

bildung 3.9). Insgesamt kann die Ausführungsform der FSM 3 bei der Implementierung des 

schnelleren Ausschaltwiderstandes beim Übergang in den Dioden-Modus grundlegend bei-

behalten werden. Die zuvor getroffenen Ausführungen zur FSM2 sind also weiterhin gültig. 

In Abbildung 3.10 ist das Umschaltverhalten von drei unterschiedlichen Gate-Ausschaltwi-

derständen (RGoff2 = [3,9 Ohm; 2,2 Ohm; 0,5 Ohm]) während des Stromnulldurchgangs ge-

genübergestellt. Zugrunde liegt dabei ein niederfrequent oszillierender Strom mit einer ma-

ximalen Amplitude von ICmax = 1500 A. Der Stromnulldurchgang wurde anhand des ersten 

Moduswechsels (IGBT-Modus in Diodenmodus) betrachtet. Die Auswirkungen auf die Um-

schaltgeschwindigkeit werden sowohl im qualitativen Vergleich der Graphen als auch im 

Vergleich der Umschaltverluste deutlich. Es ist ersichtlich, dass der beschleunigte Umlade-

vorgang des Gates zu einer Reduzierung der Durchlassverluste von über 50 % führt. 



 

3. RC-IGBT mit Diodenkontrolle im statischen und dynamischen Diodenbetrieb 

 

 

39 

 

 

Abbildung 3.10: Stromnulldurchgang mit 3-stufiger stromabhängiger Umschaltung; Strom-

richtungswechsel vom IGBT- in den Dioden-Modus bei RGoff2_schnell = [3,9 Ohm; 2,2 Ohm; 

0,5 Ohm] und einem vorliegenden oszillierenden Laststrom von ICmax = 1500 A  

Die Differenz der unterschiedlichen Vergleichskurven ist nominell jedoch nur sehr gering, 

was daran liegt, dass der betrachtete Moduswechsel ohnehin nur einen sehr geringen Ver-

lusteintrag liefert. Der Nutzen der zusätzlichen Gate-Endstufe zum beschleunigten Aus-

schalten ist nur sehr begrenzt und daher für den vorliegenden Anwendungsfall nicht zwin-

gend erforderlich. Anders verhält es sich im Hinblick auf die Ausführungen in Kapitel 3.2.3, 

in denen auf die Reduzierung der Gate-Umschaltwiderstände referenziert wird und die dabei 

resultierenden positiven Effekte wesentlich bedeutsamer sind. 

4-stufige Statische MOS-Kontrolle 

Zusätzlich zur Reduzierung des Ausschaltwiderstandes und der damit verbundenen Be-

schleunigung des Umschaltens vom IGBT- in den Diodenmodus, ist auch die Reduzierung 

des Einschaltwiderstands und damit eine Beschleunigung des Umschaltens vom Dioden- in 

den IGBT-Modus möglich. Dieses Vorgehen wird mit der 4-stufigen statischen MOS-

Kontrolle eingeführt. Auch hier ist, wie links in Abbildung 3.11 veranschaulicht, eine zu-

sätzliche Gate-Endstufe mit reduziertem Einschaltwiderstand (ĂDioden_EIN (RGon2 -> 

schnell)ñ) auf dem Gatetreiber vorzusehen. Um diese adäquat ansteuern zu können, muss 

FSM 3 um einen zusätzlichen Zustand erweitert werden. Das resultierende Flussdiagramm 

für FSM 4 findet sich rechts in Abbildung 3.11. Auch wenn das Flussdiagram der FSM 4 

wesentlich komplexer erscheint, bleiben die Grundfunktionalitäten der vorangegangen Zu-

standsautomaten bestehen. 
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Abbildung 3.11: Links: schematische Übersicht über den verwendeten Gatetreiber. Rechts: 

Zustandsautomat für die zu untersuchende Ansteuerungskonfiguration [erweiterte statische 

MOS-Kontrolle Teil 2] 

Den wesentlichsten Unterschied markiert der Zusatzpfad um den State S3. Dieser sorgt 

durch die Wahl eines reduzierten Einschaltwiderstandes für einen beschleunigten Umschalt-

vorgang beim Wechsel vom Dioden- in den IGBT-Modus. State S3 kann ausschließlich aus 

dem bereits bestehenden Diodenmodus (State S2) heraus begangen und auch nur über diesen 

sowie das erlöschende CRTL-Signal wieder verlassen werden. 

In Abbildung 3.12 sind die beiden Umschaltvarianten ï nominaler RGon1 = 0.9 Ohm [durch-

gezogen] und angepasster schneller RGon2 = 0,5 Ohm [gestrichelt] ï während des Stromnull-

durchgangs gegenübergestellt. Die Auswirkungen auf die Umschaltgeschwindigkeit werden 

sowohl im qualitativen Vergleich der Graphen als auch im Vergleich der Umschaltverluste 

deutlich. Die wesentlich schnellere Umladung des Gates korreliert beim Übergang vom Di-

oden- zum IGBT-Betrieb direkt mit der Höhe der aufgenommenen Blockierspannung. Die-

ser Aspekt entwickelt sein wahres Potential vor allem bei der Anwendung von Modularen 

Multilevel Converter (MMC) -Topologien. Hier werden typischerweise mehrere sogenann-

ter Submodule ï IGBT-Halb- bzw. Vollbrücken ï seriell hintereinandergeschaltet [71]. Ei-

nerseits ermöglicht dies eine fein abgestimmte Steuerung der Ausgangsspannung durch die 

Kombination vieler kleiner Teilspannungen, die zu geringen Harmonischen und kleinen Fil-

tereinheiten führen. 
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Abbildung 3.12: Stromnulldurchgang mit 4-stufiger stromabhängiger Umschaltung; Strom-

richtungswechsel vom Dioden- in den IGBT-Modus bei RGon2_schnell = [0,9 Ohm und 

0,5 Ohm] und einem vorliegenden oszillierenden Laststrom von ICmax = 1500 A 

Andererseits addieren sich ungewollt auftretende Blockierspannungen zum Zeitpunkt des 

Stromrichtungswechsels. Infolgedessen wird die Ausgangsspannung nicht korrekt model-

liert. Es resultieren zusätzliche Harmonische sowie unerwünschte Spannungsspitzen, die 

mit hohen Strombelastungen der Filterelemente einhergehen. 

Zusammenfassend lässt sich ableiten, dass der Betriebswechsel vom IGBT- in den Dioden-

modus als sekundär anzusehen ist. Primär muss die Auswirkung des Wechsels aus dem 

Dioden- in den IGBT-Modus betrachtet werden, um der Vermeidung von ungewollten Blo-

ckierspannungen gerecht zu werden. Dabei ist die Beschleunigung des Umschaltvorgangs 

durch eine Reduzierung des Gatewiderstandes zur Modusumschaltung zwar hilfreich, aber 

nicht uneingeschränkt zielführend. Um die Aufnahme parasitärer Blockierspannungen völ-

lig zu umgehen, ist die Etablierung einer Vorsteuerung erforderlich. Durch die Herabset-

zung der Erkennungsschwellen erlaubt diese die Detektion des Stromnulldurchgangs vom 

Dioden- in den IGBT-Modus bereits bevor dieser tatsächlich einsetzt. Auswirkungen dieses 

Vorgehens werden im nachfolgenden Kapitel beleuchtet. 

3.1.4. Einflussfaktor: Schwelle zur Auslösung der Umschaltung 

Die Umschaltschwelle ist ein wesentlicher Faktor, der sich je nach Art, der bereits in Kapitel 

2.4 erörterten Stromrichtungserkennung unterschiedet. Die stromsensorgestützte Strom-

richtungserkennung kann mithilfe einer großzügigen Vorsteuerung (größerer auswertbarer 

Strombereich) betrieben werden. 
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Die Umschaltschwelle selbst spielt dadurch eine nur sekundäre Rolle, da es durch die grö-

ßere Vorsteuerung ermöglicht wird, die Übergänge zwischen den beiden Betriebsmodi aus-

reichend früh zu erkennen und im Nachgang auch ohne wesentliche Zusatzverluste umzu-

schalten. 

Für die Stromrichtungserkennung mittels Abkoppeldioden verhält es sich anders, da ledig-

lich ein äußerst schmales Band um den Stromnullpunkt herum erfasst und überwacht wer-

den kann. Infolgedessen ist die präzise Auslegung der Umschaltschwellen von entscheiden-

der Bedeutung. Diese kann durch die treiberseitig umgesetzten Referenzspannungsausle-

gungen für die Komparatoren der Abkoppeldiodenstrecke zur Stromrichtungserkennung re-

alisiert werden. 

Die Auswirkungen dieses Mechanismus zur Feinjustierung von Durchlassverlusten können 

in Abbildung 3.13 nachverfolgt werden. Die gezeigten Messungen sind mit dem im voran-

gegangenen Kapitel 3.1.3 aufgezeigten 4-Stufigen Ansteuerungsschema aufgenommen. Es 

wird deutlich, dass der Zeitpunkt der Stromrichtungserkennung in Verbindung mit der kon-

figurierten Umschaltschwelle sowie dem finalen Umschaltzeitpunkt steht. Insbesondere die 

Verminderung der ungewollten Blockierspannung im Umschaltmoment ist als Resultat her-

vorzuheben und betont die Relevanz sowie die anspruchsvollen Anforderungen an diesen 

Parameter. 

 

Abbildung 3.13: Stromnulldurchgang mit 4-stufiger stromabhängiger Umschaltung; Strom-

richtungswechsel vom Dioden- in den IGBT-Modus bei unterschiedlich ausgelegten Um-

schaltschwellen und einem vorliegenden oszillierenden Laststrom von ICmax = 1500 A [UCETH 

entspricht dem Schwellwert nach Durchlassspannungskompensation der Abkoppeldioden-

strecke] 
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Mit dem Absenken der Umschaltschwellen (Vorsteuerung) resultieren allerdings Implikati-

onen, die im Rahmen der individuellen Anwendung Beachtung finden müssen. Sowohl beim 

Übergang vom IGBT- in den Diodenmodus als auch andersherum, verlängert sich der Zeit-

raum, in dem sich der RC-DC-IGBT auf der schlechteren Diodenkennlinie befindet. Dies 

bedeutet, dass ein negativer Strom länger bei einem eingeschalteten Gate (UGE = +15 V) 

getragen werden muss. Die Öffnung des Elektronenkanals führt zu einer Reduzierung der 

Plasmakonzentration in der Diode. Es lassen sich zwei direkte Auswirkungen ableiten:  

Á Erstens: Die Durchlasspannung und damit auch die Durchlassverluste der Diode 

steigen an. Dies hat angesichts des unmittelbar nach dem Stromrichtungswechsel prä-

senten kleinen Kollektorstroms (abhängig von vorliegenden Last-dI/dt), nur einen mar-

ginalen Einfluss, weshalb dieser Effekt als nahezu vernachlässigbar anzusehen ist.  

Á Zweitens: Es besteht die Möglichkeit, dass es zur Überschreitung der maximal ge-

statteten Entsättigungszeit der Diode vor einem potentiellen Abkommutierungsvorgang 

kommt. Dies ist auf Grundlage des erwartungsgemäß sehr geringen Laststroms unmit-

telbar im Anschluss des Stromrichtungswechsels zwar unwahrscheinlich, sollte aller-

dings dennoch geprüft werden.  

3.1.5. Sekundäre Einflussfaktor en 

Der Vollständigkeit halber sind nachfolgend Faktoren aufgeführt, die einen sekundären Ein-

fluss auf das Betriebsverhalten haben und deren Beeinflussung nur graduell möglich ist. 

 

Á Signallaufzeiten betreffen sowohl den sensorischen als auch den aktorischen Teil 

des Gatetreibers. Grundsätzlich gilt: je kürzer die Signallaufzeit, so präziser und da-

mit verlustärmer das Schaltverhalten. Für den Umschaltvorgang während des Strom-

richtungswechsels bedeutet dies, dass die Signalübertragung von der Stromnull-

durchgangserkennung über die Informationsverarbeitung bis hin zur Ausführung der 

Umschalthandlung so kurz wie möglich umgesetzt werden sollte. Als Richtwert für 

Verzugszeiten werden Zeiten kleiner gleich 250 ns empfohlen, da zu hohe Verzöge-

rungen sowohl erhöhte Umschaltverluste als auch maximal aufgenommene Blo-

ckierspannungen begünstigen. 

Á Der Laststromgradient (dIL/dt) hat lediglich einen Einfluss auf die Ausprägung des 

Umschaltvorgangs. Höhere dIL/dts führen, verglichen mit geringeren dIL/dt dazu, 

dass bei einer festen Umschaltverzögerung, die Höhe der Verluste zum Umschalt-

zeitpunkt ansteigen. In diesem Zusammenhang sind die zusätzlichen Verluste beim 

Übergang vom IGBT- in den Diodenmodus als unkritisch und vernachlässigbar an-

zusehen. 
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Anders verhält es sich beim Betriebswechsel vom Dioden- in den IGBT-Modus. Die-

ser Aspekt muss im Gesamtzusammenhang der Systemauslegung, je nach Anwen-

dung und Funktionalität, Betrachtung finden. Zu hohen Blockierspannungen ist 

durch eine möglichst schnelle Modusübergangserkennung, z.B. durch kleine Um-

schaltwiderstände oder eine schneller greifende Umschaltschwellenerkennung, vor-

zubeugen. 

Á Die Junction-Temperatur (Tj) beeinflusst die Plasmamenge in Halbleiterbauelemen-

ten maßgeblich. Bei höheren Temperaturen nehmen die Gitterschwingungen der 

feststehenden Atome um Halbleiter zu, was zu einer Reduzierung der mittleren 

freien Weglänge führt. Infolgedessen sinkt die Beweglichkeit der Ladungsträger ab. 

Der intrinsische Widerstand und die Durchlassspanung nehmen zu (vgl. Abbildung 

3.14) [67]. Ein weiterer temperaturabhängiger Faktor ist die Ladungsträgerlebens-

dauer, die mit steigender Temperatur zunimmt. Beide genannten Faktoren führen zu 

einem Anstieg der Ladungsträger im Bauelement. Für den Stromnulldurchgang 

selbst ergeben sich nahezu keine relevanten Änderungen. Der Einfluss der erhöhten 

Ladungsträgerkonzentration während des Stromnulldurchgangs ist vernachlässig-

bar. 

 

Abbildung 3.14: Stromnulldurchgang mit 2-stufiger stromabhängiger Umschaltung bei 

Temperaturen Tj = [25 °C; 75 °C; 125 °C] und einem vorliegenden oszillierenden Laststrom 

von ICmax = 1500 A 
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3.2. RC-DC-IGBT  im dynamischen Diodenbetrieb 

Die im vorangegangenen Kapitel 3.1 erläuterten Ansteuerungsmechanismen bezogen sich 

auf die statische MOS-Kontrolle, also die stromrichtungsabhängige Umschaltung mit der 

Legung des Hauptaugenmerkes auf die statischen Durchlassverluste im Diodenmodus. In 

den nun folgenden Absätzen steht der verlustoptimierte Abschaltvorgang bei negativem 

Laststrom im Fokus. Hierbei wird vordergründig auf die bereits in Kapitel 2.3.2 eingeführ-

ten Parameter ï Diodenentsättigungspuls sowie Lockzeit ï eingegangen. Erweitert werden 

die Betrachtungen durch Ausführungen zum Diodenein- sowie -ausschaltwiderstand und 

dem Einfluss der Gate-Emitter-Spannung währen des Diodenleitbetriebs. 

Vor diesem Hintergrund soll wie bereits in Kapitel 3.1 mit einem Einblick in Simulation 

des RC-DC-IGBT-Schaltverhaltens gestartet werden. Grundlage für die im Folgenden prä-

sentierten TCAD-Simulationen ist das identische RC-DC-IGBT-Simulationsmodell, das be-

reits in Abbildung 3.1 aufgezeigt wurde. Die Erstellung der elektrischen Simulation erfolgte 

wiederum mithilfe des Programms Taurus Medici. Das Hauptziel dieser Simulationen be-

steht darin, den Einfluss des Entsättigungspulses (tDESAT) sowie der zugehörigen resultie-

renden Lockzeit (tLOCK) auf die Verteilung der Ladungsträger im Bauelement zu untersu-

chen und zu charakterisieren (Abbildung 3.15). Dazu erfolgt die Simulationserstellung im 

Dioden-Nennarbeitspunkt des RC-DC-IGBTs, bei einem Strom von IL = 1000 A [34], [59]. 

 

Abbildung 3.15: Dynamische Plasmaverteilung im Diodenmodus bei IL = 1000 A in Ab-

hängigkeit der Parameter Entsättigungspulsdauer und die Lockzeit [34], [59] 
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Zur Erstellung des Diagramms erfolgt die Simulation eines Einschaltvorgangs unter Nenn-

lastbedingungen, wobei die stationären Plasmaverteilungen zu unterschiedlichen Simulati-

onskonfigurationen in einem Diagramm zusammengefasst sind. Der ausgewertete Zeit-

punkt, der Aufschluss über den Einfluss der untersuchten Parameter gibt, liegt unmittelbar 

vor dem Einschalten des zweiten Einschaltpulses (Doppelpuls). In Abbildung 3.16 ist dieser 

Zeitpunkt mit ĂtSIMULATIONñ benannt. 

Die aufgetragenen Elektronen-Loch-Plasma-Verteilungen erklären sich folgendermaßen:  

1) Entspricht der statischen Plasmaverteilung im Diodenmodus bei UGE = -15 V. Die 

Gate-Emitter-Spannung verbleibt während des gesamten Diodenleitvorgangs bei 

UGE = -15 V und stellt dadurch, wie in den vorangegangenen Kapiteln erläutert, einen 

optimierten Diodendurchlass des RC-DC-IGBTs sicher. Der Verlauf der Plasmaver-

teilung ist plausibel, da bei geschlossenem Elektronenkanal die größtmögliche Plas-

mamenge im Bauelement vorliegt. Ein nun initiierter Reverse-Recovery-Vorgang 

wäre demnach außergewöhnlich stark verlustbehaftet. 

2) Zur Reduzierung der perspektivischen Schaltverluste erfolgt die unter (2) aufgetra-

gene Applikation eines Entsättigungspulses mit sukzessiv erhöhten Einschaltdauern 

(tDESAT = 10 µs (hell braun); 20 µs (türkis), 30 µs (grün)). Die Plasmaverteilungen 

sind dabei jeweils bei minimaler Lockzeit (tLOCK = 0 µs) gewählt und entsprechen in 

diesem Sinne einem optimalen Schaltvorgang. Es ist erkennbar, dass mit zunehmender 

Entsättigungspulslänge eine zunehmende Reduzierung der Plasmakonzentration er-

folgt. Daraus lässt sich eine Korrelation zwischen der Entsättigungspulsdauer und den 

resultierenden Schaltverlusten ableiten. Das statische Plasmaminimum im Bauele-

ment, das in Abbildung 3.2 zu erkennen ist, stellt sich zeitabhängig ein, währenddes-

sen UGE im Diodenmodus vollständig bei UGE = +15 V belassen wird. Würde an dieser 

Stelle ein Schaltvorgang initiiert, so resultierten minimale Schaltverluste. 

3) Unter (3) erfolgt die Darstellung des Einflusses der Lockzeit (tLOCK = 1 µs (rot); 2 µs 

(lila)) auf die im Bauelement vorherrschende Plasmaverteilung. TLOCK ist, wie in Ka-

pitel 2.3.2 erläutert, die Zeit zwischen dem Ende des Entsättigungspulses und dem 

Einschalten des gegenüberliegenden IGBTs (IC ungleich 0 A). Es ist ersichtlich, dass 

die Lockzeit einen entscheidenden Einfluss auf die Erholung der Plasmakonzentra-

tion im Bauelement hat. Innerhalb der Lockzeit wird der Diodenstrom bei ausgeschal-

teter Gate-Emitter-Spannung getragen. Der Emitterwirkungsgrad wird angehoben 

und es erfolgt eine Zunahme der emitterseitigen Plasmakonzentration. Es kann ge-

zeigt werden, dass auch kleine Lockzeiten (tLOCK < 3 µs) zu einem erheblichen emit-

terseitigen Plasmaeintrag und dementsprechend zum Wiederansteigen der Schaltver-

luste führt. 
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Abbildung 3.16: Doppelpulsprüfaufbau zur Charakterisierung des dynamischen Schaltver-

haltens 

Die Messuntersuchungen zu diesem Themenkomplex wurden in einem Versuchstand (Prüf-

stand 1 Anhang A4) zur Erzeugung von Doppelpulsmessungen durchgeführt. Der Versuchs-

aufbau sowie die schematische Darstellung der Schaltsignale sind in Abbildung 3.16 dar-

gestellt. Der Versuchsaufbau bestand aus einem Zwischenkreiskondensator (C = 6,5 mF) 

und einer Lastinduktivität LL (L1 = 543 µH, L2 = 1 mH) zur Einstellung des Stroms über 

die Einschaltzeit von B1. 

3.2.1. Einflussfaktor : Entsättigungspuls+ -länge (tDESAT)  

Die Bedeutung des Entsättigungspulses und seines Einflusses auf das Schaltverhalten wird 

in Abbildung 3.17 zunächst für den Reverse-Recovery-Verlauf aufgezeigt. Die voreinge-

stellte Lockzeit beträgt 2 µs (Definition nach Abbildung 2.9) und die applizierte Entsätti-

gungspulslänge beträgt 20 µs. 

Die kurzweilige Reduktion der Plasmakonzentration im Bauelement durch die Einschrän-

kung des Emitterwirkungsgrades innerhalb des Entsättigungspulses zeigt seinen direkten 

Einfluss auf die Schaltkurven. Es werden zwei wesentliche Auswirkungen ersichtlich. Der 

erste Punkt betrifft den Reverse-Recovery Stromverlauf. Es kann gezeigt werden, dass der 

Reverse-Recovery-Peak-Strom, die sog. Rückstromspitze, durch den applizierten Entsätti-

gungspuls signifikant reduziert wird. Zeitgleich verbleibt der Tailstrom, also der Anteil des 

Diodenstroms im Anschluss an die Rückstromspitze [16], nahezu konstant.  
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Abbildung 3.17: Reverse-Recovery-Schaltverläufe und Verlustkurven im Nennarbeitspunkt 

(IC = 1000 A, UDC = 3600 V und T = 125 °C) bei appliziertem Entsättigungspuls (tDE-

SAT = 20 µs, tLOCK = 2 µs) 

Erklären lässt sich dies dadurch, dass die Reduzierung der Plasmakonzentration innerhalb 

des Entsättigungspulses vordergründig durch das Ausräumen des kollektorseitigen Elektro-

nen-Loch-Plasmas vollzogen wird. Dies trägt direkt zur Verminderung der maximalen 

Rückstromspitze bei. Die Tailstrom-Phase ist primär durch das Ausräumen der kollektor-

seitigen Plasmaanteile charakterisiert. Diese Schlussfolgerungen decken sich mit den Er-

kenntnissen, die bereits aus den simulativen Untersuchungen (Abbildung 3.15) hervorgin-

gen. 

Der zweite Punkt ist die Abnahme der Reverse-Recovery-Schaltverluste durch die Wirkung 

des Entsättigungspulses. Diese spiegelt den allgemeinen Entnahmevorgang des Elektronen-

Loch-Plasmas aus dem Bauelement wider, währenddessen der Entsättigungspuls aktiv ist. 

Der Entsättigungspuls entfaltet seine primären Auswirkungen innerhalb des Reverse-

Recovery-Vorgangs. Die resultierenden sekundären Auswirkungen ï die Einflussnahme auf 

die Einschaltverluste des gegenüberliegenden IGBTs- sind jedoch nicht vernachlässigbar.  

Abbildung 3.18 zeigt den Verlauf der Einschaltkurven in Abhängigkeit vom ausgeführten 

Entsättigungspuls. Die Stromüberhöhung während des Einschaltvorgangs ist direkt auf das 

Reverse-Recovery-Verhalten der Diode zurückzuführen. Dementsprechend wird deutlich, 

dass die maximale Stromamplitude ebenfalls signifikant reduziert wird. Analog zur Verrin-

gerung des Reverse-Recovery-Peak-Stroms lässt sich der Einfluss des Entsättigungspulses 

vordergründig auf der Einschaltstromspitze erkennen. Begründet wird dies ebenfalls im 

Ausräumen des kollektorseitigen Plasmas. Weiterhin lässt sich die positive Auswirkung auf 

das Gesamtverlustreduzierungspotential (EON) beobachten. 
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Abbildung 3.18: Einschaltverläufe und -verlustkurven im Nennarbeitspunkt (IC = 1000 A, 

UDC = 3600 V und T = 125 °C) bei appliziertem Entsättigungspuls (tDESAT) 

Die Erhöhung der Entsättigungspulszeit ist in der Literatur [7], [34], [61] hinlänglich be-

schrieben. Beispielhaft lässt sich dafür Abbildung 3.19 betrachten. Die Abhängigkeit der 

dynamischen Verluste wird im Hinblick auf den Desat-Typ 1 (VGE = -15 V im statischen 

Diodenbetrieb) sowie den Desat-Typ 2 (VGE = 0 V im statischen Diodenbetrieb) unter Be-

trachtung zunehmender Diodenentsättigungspulszeiten dargelegt [20].  

 

Abbildung 3.19: EON und EREC als Funktion der Diodenentsättigungspulsdauer und der 

Lockzeit für verschiedene Diodenkonfigurationen (Typ 1 (blau): UGE = -15 V und Typ2 

(grün): UGE = 0 V) bei VDC = 3600 V, IC = 1000 A, TJ = 125 °C sowie eine festen Lockzeit 

von tLOCK = 0,5 µs [7] 
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Anhand der Grafik ist erkennbar, dass ausgehend vom Verlustzustand ohne Entsättigungs-

puls, die Integration desselbigen sofort zu signifikanten Verbesserungen der Schaltverluste 

führt. Wie bereits zuvor in den Simulationen gezeigt, läuft dieses Verlustreduzierungspo-

tential mit zunehmenden Entsättigungspulszeiten einem Verlustminimum entgegen. 

Zusammenfassend bleibt festzuhalten, dass der Entsättigungspuls in der Lage ist sowohl das 

Reverse-Recovery als auch das Einschaltverhalten, positiv zu beeinflussen. Die definierte 

Ladungsträgerentnahme vor der einsetzenden Schalthandlung reduziert nicht nur die Schalt-

verluste und hat dementsprechend positive Auswirkungen auf die Verlustbilanz, Tempera-

turentwicklungen und thermomechanische Langzeiteffekte. Ebenfalls werden die Stromma-

xima der Diodenrückstromspitze und des IGBT-Einschaltstroms verringert. Dies hat posi-

tive Auswirkungen im Hinblick auf die maximalen Schaltleistungen und einem folglich 

besser ausnutzbaren Bauteilbetriebsbereich. 

Einer exzessiven Verringerung der Plasmakonzentration im Bauelement muss allerdings 

mit Vorsicht begegnet werden. Sehr lange Entsättigungspulszeiten erhöhen die Dioden-

durchlassverluste für den Zeitraum des aktiven Entsättigungspulses und nehmen dadurch 

Einfluss auf die Verlustbilanz. Wesentlich relevanter ist in diesem Hinblick allerdings die 

Auswirkung auf das Diodenschaltverhalten. Durch eine übermäßige Entsättigung des Bau-

elements ist die Provozierung von Stromabrissen und stark ansteigenden Diodenschaltleis-

tungen möglich. Um Gefahren für das Bauelement zu minimieren, ist es daher erforderlich, 

die Auslegung des Entsättigungspulses bauteilspezifisch zu prüfen. 

3.2.2. Einflussfaktor: Lockzeit (t LOCK ) 

Innerhalb dieses Abschnittes werden die messtechnischen Ergebnisse der eingangs erörter-

ten simulativen Untersuchungen zur Lockzeit vorgestellt. Die voreingestellte Diodenentsät-

tigungspulsdauer beträgt 20 µs und die wirksame Lockzeit wird sukzessive reduziert.  

TLOCK entspricht definitionsgemäß (Abbildung 2.9, Kapitel 2.3.2) dem Zeitintervall zwi-

schen dem Abschalten des Entsättigungspulses (UGE beginnt zu fallen) und dem Ansteigen 

des Einschaltstroms des gegenüberliegenden IGBTs. In Abbildung 3.20 findet sich die Dar-

stellung der Einschaltkurven gepaart mit den Gatespannungskurven des gegenüberliegen-

den Schalters, bei welchem der Entsättigungspuls im Diodenmodus appliziert wird. Es ist 

erkennbar, dass eine Veränderung der wirksamen Lockzeit (tLOCK) zu einer Veränderung 

des Schaltverhaltens führt. 
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Abbildung 3.20: Einschaltverläufe und -verlustkurven (T1) im Nennarbeitspunkt 

(IC = 1000 A, und UDC = 3600 V und T = 25 °C) als Funktion der Lockzeit (tLOCK) 

Insgesamt wird deutlich, dass der Lockzeit im Hinblick auf den Abkommutierungsvorgang 

der Diode, eine äußerst relevante Doppelfunktionalität zu Grunde liegt. 

Auf der einen Seite ist sie dafür verantwortlich, dass der sich im Diodenmodus befindliche 

RC-DC-IGBT sicher ausgeschaltet ist (UGE < 0 V) bevor der Kommutierungsprozess auf 

den gegenüberliegenden Schalter etabliert wird. Für die Diode geht dieser mit einem stei-

genden dUCE/dt, welches von der Einschaltgeschwindigkeit des gegenüberliegenden IGBTs 

bestimmt wird, einher. Das positive dUCE/dt bewirkt über die Millerkapazität (CCG) eine 

positive Rückkopplung des Gatestroms, der dem Gateentladestrom im Ausschaltvorgang 

entgegenwirkt. Je nach Höhe des vorliegenden dUCE/dt ergibt sich ein positiver Gatestrom 

und somit eine Aufladung der Gatekapazität (CGE), die in einem Wiederaufsteuern des Gates 

resultiert und zum Einsetzen eines Brückenkurzschlusses führen kann. Eine ausreichend 

große Lockzeit gewährleistet also einen genügend großen Schutz vor dem Auftreten von 

ungewollten parasitären Aufsteuerungseffekten, die im schlimmsten Fall zu erheblichen 

Fehlströmen im Falle eines einsetzenden Halbbrückenkurzschlusses führten. In Abbildung 

3.20 ist dies bei einer kleiner werdenden Lockzeit beobachtbar, da die Gate-Emitter-Span-

nung nach dem Diodenentsättigungspuls stärker aufgesteuert wird. Das parasitäre Einschal-

ten führt zu höheren Maximalstromwerten (IC_MAX und IRR_MAX, vgl. Abbildung 3.20) sowie 

zu allgemein höheren Einschalt- und Reverse-Recovery-Verlusten. 

Auf der anderen Seite ist die Lockzeit dafür verantwortlich, dass größtmögliche Verlustre-

duzierungspotential des Entsättigungspulses zu gewährleisten. Dies lässt sich aus den Er-

klärungen zur Gate-Emitterspannungs-abhängigen Ansteuerung des RC-DC-IGBTs aus Ka-

pitel 2.1.1 ableiten. Nach dem Ausschalten des Entsättigungspulses, wird UGE von + 15 V 


























































































































































































