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Zusammenfassung

Der IGBT ist heute in Spannungsklassen bis 6,5 kV in elektrotechnischen Anwendungen
unverzichtbar. Seine vielfdltigen Anwendungsgebiete reichen von Frequenzumrichtern fiir
Bahnantriebe und Windkraftanlagen bis hin zur Hochspannungs-Gleichstrom-Ubertragung
sowie der Elektromobilitét. Die steigende Nachfrage nach leistungsfdahigeren Halbleiterbau-
elementen, die hohere Leistungsdichte, Robustheit und Lebensdauer bieten, wird durch den
RC-IGBT adressiert. Verglichen mit herkdmmlichen IGBT-Modulen bietet der RC-IGBT
eine hohere Stromtragfahigkeit, verbesserte Robustheit gegen Diodensto3strome sowie eine
verldngerte Lebensdauer aufgrund der thermomechanischen Entlastung durch die Ein-Chip-
Technologie. Diese Vorteile resultieren aus der Integration der Diodenfunktionalitét in den
IGBT-Chip, wodurch eine bidirektionale Stromleitfahigkeit ermdglicht wird. Allerdings
bringt die Technologie (erste Generation) auch Herausforderungen mit sich. Insbesondere
die starke Abhingigkeit des Diodenleitverhaltens von der Gate-Emitter-Spannung, die eine
komplexe stromrichtungsabhédngige Steuerungslogik erfordert, schrinkt den Einzug des

RC-IGBTs in breite industrielle Anwendung bislang ein.

Weiterentwicklungen des RC-IGBTs (zweite Generation) zielen darauf ab, die Schwéichen
der ersten Generation durch technologische Verbesserungen zu iiberwinden. Insbesondere
werden Konzepte entwickelt, um den Betrieb ohne stromrichtungsabhéngige Ansteuerung
zu ermoglichen. Diese fithren jedoch zu hoheren Diodenschaltverlusten, was insbesondere
bei hoheren Spannungen die Anwendungseffizienz negativ beeinflusst. Aus diesem Grund
ist die derzeitige Anwendung der RC-IGBT-Technologie nahezu auf Spannungsebenen bis
maximal 1700 V beschrénkt.

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 {iber
1700 V. Dabei werden die Herausforderungen und Potenziale der ersten und zweiten RC-
IGBT-Generation aus einer ansteuerungstechnischen Perspektive analysiert und Losungen

aufgezeigt, die ein breiteres Anwendungsspektrum ermoglichen konnten.
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Abstract

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 diode’s 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-IGBT’s 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

“Qui mortui esse creduntur, diutius vivunt”

Frei libersetzt aus dem lateinischen meint der Leitspruch dieses Kapitel, dass diejenigen,
die totgeglaubt sind, ldnger leben. Dieser Ausspruch fasst die Geschichte des ,,Reverse-
Conducting Insulated Gate Bipolar Transistor“ (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

zundchst nur bedingt von Erfolg gekront.

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 vielféltig und verlau-
fen von Frequenzumrichtern fiir Bahnantriebe, Wechselrichter fiir on- und offshore Wind-
kraftanlagen iiber die Hochspannungs-Gleichstrom-Ubertragung (HGU) bis hin zum Ein-
satz innerhalb der Elektromobilitdt [1], [2]. Das Verlangen nach einem leistungsfahigeren
Halbleiterbauelement, welches in der Lage ist, die Leistungsdichte, Robustheit oder Lebens-
dauer der konventionellen IGBT-Technologie zu iibertreffen, 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 hohere Stromtragfihigkeit

1) die Robustheit, in Bezug auf Diodenstof3stromereignisse durch eine wesentlich
erhohte aktive Diodenchipfliche sowie ebenfalls

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

thermo-mechanischen Belastungsreduzierungen
erhoht [3].

Ermoglicht wird dies durch die Integration der Diodenfunktionalitdt in den IGBT Chip,
wodurch der konventionelle IGBT um die Funktionalitit einer bidirektionalen Stromleitfa-

higkeit erweitert wird.
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Abbildung 1.1: Ubersicht {iber nationale und internationale Publikationen pro Jahr unter den
Suchbegriffen: ,,RC-IGBT*, ,,Reverse Conducting IGBT* sowie ,,Riickwirts leitfadhiger
IGBT*

Abbildung 1.1 gewihrt einen Uberblick iiber 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 fiir die neue
RC-Technologie steigt und durch den ,,Bi-Mode Insulated Gate Transistor (BIGT) von
ABB [6] sowie dem ,,Reverse Conducting IGBT with Diode Control*“ (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 anzufiihren, dass dieser bei der ersten RC-IGBT-Generation davon
geprégt ist, dass den eingangs aufgefiihrten RC-IGBT-spezifischen Vorteilen, umfassende
Nachteile gegeniiberstehen. Vordergriindig ist dies die bereits im Titel dieser Dissertation
erkennbare imminent ausgeprigte Abhdngigkeit des RC-IGBT-Diodenleitverhaltens von
der Gate-Emitter-Spannung. Jene erfordert eine komplexe stromrichtungsabhidngige Steue-
rungslogik, um den erh6hten Diodendurchlassverlusten im statischen Betriebsbereich ent-
gegenzuwirken. Ferner macht der verhéltnisméfBig groBere Anteil aktiver Diodenfldche es

erforderlich, die dynamischen Diodenverluste mittels weiterfiihrender Ansteuerungsverfah-



1. Einleitung

ren (dynamische MOS-Kontrolle) zu reduzieren. Hinzukommt, dass die bendtigten Ansteu-
erungsverfahren robust gegen anwendungsspezifische Einflussfaktoren, wie z.B. hochfre-
quenten parasitdren Oszillationen auf dem Laststrom (vgl. Kapitel 4.4), dem Umgang mit
Diodenstof3stromereignissen unter Anwendung der statischen MOS-Kontrolle (vgl. Kapitel
4.5) oder etwa dem Auftreten von Laststromnulldurchgidngern 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
Schwiéchen 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 ,,Pilot-Dioden“-Bereiche, die den
Betrieb des Moduls ohne eine stromrichtungsabhdngige Ansteuerung ermdoglichen, in den
RC-IGBT-Chip. Ein wesentlicher Vorteil besteht darin, dass die Diodendurchlasswerte {iber
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 héheren Dio-
denschaltverlusten, was insbesondere bei hoheren Spannungen zu einer iiberproportionalen
Verringerung der Anwendungseffizienz fiihrt. Aus diesem Grund beschrdnkt sich die An-
wendung der RC-IGBT-Technologie aus heutiger Sicht weitestgehend auf eine Spannungs-

ebene von maximal 1700 V.

In Abbildung 1.1 lieB sich bereits die aufstrebende Tendenz im Feld der nationalen und
internationalen Publikation innerhalb der letzten Jahre erkennen. Die gesellschaftliche Bri-
sanz und Aktualitdt sind vor dem Hintergrund des fortschreitenden Klimawandels héher
denn je, wodurch eine nie dagewesene Nachfrage fiir neue und immer leistungsfdhigere
Leistungshalbleiterbauelmente besteht [12]. Um in diesem Zusammenhang den ,,totgeglaub-
ten“ RC-IGBT spannungsklasseniibergreifend neues Leben einzuhauchen, erfolgt innerhalb
dieser Arbeit eine grundlegende Beschreibung der RC-IGBT-Technologie aus der Ansteu-

erungspersepektive.

Einfilhrend werden dazu in Kapitel 2 die Grundlagen riickwirtsleitfihiger IGBTs unter-
schiedlicher Generationen, deren relevante Ansteuerungsprinzipien sowie unterschiedliche
Ausfiihrungsformen der Stromrichtungserkennung, die fiir die addquate Ansteuerung beno-

tigt wird, erldutert.

Kapitel 3 ist zweigeteilt und bezieht sich auf Ansteuerungsprinzipien riickwérts leitfahiger
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.



1. Einleitung

Das Kapitel 4 setzt sich mit der Integration riickwirts leitfahiger IGBT mit Diodenkontrolle
im Rahmen der Umrichterapplikation auseinander und stellt das umfassendste Kapitel die-
ser Arbeit dar. Nach der Gegeniiberstellung 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, erldutert und mit technolo-
gisch praktikablen Losungsvarianten vorgestellt. Den Schlusspunkt des Kapitels bilden die
Vorstellung eines RC-Dauerversuchspriifplatzes unter Anwendung der aufgezeigten An-
steuerungsprinzipien sowie die Restimeebildung und die Diskussion {iber die technische In-

tegrierbarkeit der RC-IGBT mit Diodenkontrolle in leistungselektronische Anwendungen.

Im vorletzten Kapitel wird der Ubergang zur zweiten RC-IGBT Generation (mit Pilotdiode,
vgl. Kapitel 2.2) beschrieben. Nach der Erlduterung des konventionellen Ansteuerungsver-
fahrens fiir 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 weiterfithrende Ansteuerungskonzepte beschlossen.

Im abschlieenden Kapitel wird ein Gesamtiiberblick zur Fragestellung gegeben, inwiefern
und unter welchen Rahmenbedingungen die Integration einer RC-IGBT-Technologie in

hochsperrende leistungselektronische Anwendungen durchfiihrbar ist.



2.  Grundlagen

Die innerhalb dieses Kapitels erlduterten technischen Zusammenhinge zielen auf die Ver-
mittlung von Basiswissen ab. Die dargelegten Grundlagen dienen zur Verstindnisforderung
und sollen den Zugang zur thematischen Auseinandersetzung mit den Inhaltsschwerpunkten

dieser Arbeit ermdglichen.

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

Der RC-IGBT ist die technologische Weiterentwicklung des ,,/nsulated-Gate Bipolar Tran-
sistor* (IGBT), welcher im Jahre 1979 als ,,Vertical-Channel M.O.S. Gated Thyristor* ini-
tial beschrieben [13], kurz darauf patentiert [14] und im Anschluss erstmalig dem kom-
merziellen Markt zugefiihrt wurde [15]. Von dort an, hielt er Einzug in unzéhlige 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-
drmeren leistungselektronischen Systemen miinden in der fortwdhrenden Weiterentwick-
lung der IGBTs [18]. In diesem Hinblick besteht der monolithische IGBT-Dioden-Ansatz
fiir 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 Mdglichkeit,
einen bidirektionalen bipolaren Leistungsschalter zu kreieren. Jener ist unter dem Namen:
Hriuckwirts leitfdhiger IGBT bekannt und soll den Kernpunkt der Betrachtungen innerhalb
dieser Arbeit darstellen [3], [4], [18].

Zu den ersten riickwirtsleitfahigen Hochspannungs-IGBTs zéhlen der RCDC [20] von In-
fineon sowie der BIGT [5] von ABB. Beide RC-IGBTs lassen sich in die Kategorie ,,riick-
wirts leitfihig mit Diodenkontrolle® [Reverse Conducting with diode control (RC-DC)]
einordnen, da ihr Emitterwirkungsgrad im Diodenmodus' unmittelbar von der anliegenden
Gate-Emitter-Spannung beeinflusst werden muss, um addquate Funktionalitit zu gewéhr-
leisten [21].

'Definition Diodenmodus: Der Kollektorstrom im Bauelement ist negativ, der Strom wird definitionsgem&B
in Diodenrichtung gefiihrt. Definition IGBT-Modus: Der Kollektorstrom im Bauelement ist positiv, der
Strom wird definitionsgemal3 in IGBT-Richtung gefiihrt.

5
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2.1.1. Funktionsgrundlage
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Abbildung 2.1: Struktureller Aufbau eines RC-DC-IGBTs (erste Generation)

Anhand von Abbildung 2.1 ist erkennbar, dass die Integration der Diodenfunktionalitét 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 ,,p-Wanne*
die interne Diodenstruktur und befdhigt den RC-DC-IGBT zum Fiihren eines bidirektiona-
len bipolaren Stromes [22]—[24]. Die Vorderseite — Steuerkopfseite — des Bauelements wird
dabei in ihrem Aufbau nicht verdndert, es liegt weiterhin eine homogene Frontseitenstruktur
vor (vgl. Abbildung 2.1).

Bezogen auf den IGBT-Modus — das Fiihren eines positiven Kollektorstroms — verhilt sich
der RC-DC-IGBT wie ein konventioneller IGBT. Das Schalten des Bauelements wird mit-
hilfe einer eingeprigten Steuerspannung an der Gateelektrode, die durch eine diinne Oxid-
schicht von den umliegenden Halbleiterschichten elektrisch isoliert ist, realisiert. Diese
Steuerspannung reguliert den Stromfluss zwischen den Bauelementeingédngen — Kollektor
und Emitter. Beim Anlegen einer positiven Gate-Emitter-Spannung kommt es nach dem
Uberschreiten einer bauteilspezifischen Schwellenspannung zur Ausprigung eines leitfihi-
gen Elektronenkanals. Dieser bildet sich — gatespannungsabhédngig — 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 fiir eine niederohmige
elektrische Verbindung zwischen Kollektor und Emitter [12], [16], [23].

Weiterhin ist die Steuerbarkeit des Ausgangskennlinienfeldes in Abhéngigkeit von der ap-
plizierten Gate-Emitter-Spannung [16], [17] vergleichbar mit einem konventionellen IGBT.
Hierbei ldsst sich der aktive Bereich — befindlich im I. Quadranten des Ic iiber Uce-
Diagramms — des IGBTs (vgl. Abbildung 2.2) vollstdndig durchlaufen und je nach Anwen-

dungszweck addquat 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 Stromen und
eingeschaltetem Gate im IGBT-Modus, so fillt auf, dass Kollektor-Emitter-Spannung zu-
nichst linear zum Kollektorstrom ansteigt (vgl. Abbildung 2.3 [25]). Es zeigt sich, dhnlich
wie beim MOSFET, ein unipolares Leitverhalten, bei dem die Elektronen vom Emitter di-
rekt iiber den Inversionskanal zum kollektorseitig implementierten n*-Gebiet abflieBen. Die
Locherinjektion tiber das kollektorseitige p*-Gebiet bleibt zunichst aus. Das daraufhin in
Abbildung 2.3 erkennbare ,,Zuriickschnappen® (Snap-Back) der Strom-Spannungskennlinie
im . Quadranten erfolgt erst dann, wenn der laterale Spannungsabfall iiber dem eben ge-
nannten p'-Gebiet groB genug ist und die Locherinjektion zu einem bipolaren Stromfluss
fihrt [7], [25]. Niedrige Temperaturen begilinstigen dieses unerwiinschte Verhalten, da der
bendtigte Spannungsabfall zur Uberwindung des PN-Ubergangs mit niedrigeren Tempera-
turen ansteigt [3]. Aus der Verlustperspektive betrachtet, ist der Snap-Back-Effekt wegen

des Auftretens ausschliellich bei kleinen Stromen, nahezu vernachldssigbar.
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Abbildung 2.3: Ausgangskennlinien (Kollektorstrom {iber Kollektor-Emitter-Spannung)
IGBT und RC-IGBT mit unerwiinschtem ,,Snap-Back-Verhalten* [25]



2. Grundlagen

Anders verhilt es sich in Bezug auf Stromfehlverteilungsaspekte, die vordergriindig in der
Parallelschaltung durch diesen Effekt begiinstigt werden. Folgerichtig ist ein bauteilspezi-
fisches Snap-Back-Verhalten in der Applikation nicht tolerierbar, weshalb Ldsungsvor-
schldge, zur Beseitigung dieses parasitdren Effektes innerhalb der Literatur stark diskutiert

sind. Unter anderem weisen:

= Chen et al. die Integration einer lateralen Freilaufdiodenstruktur in das Randge-
biet [26],

= Jiang et al. die Integration eines potentialfreien p-Gebietes am Trenchkollektor
direkt iiber dem kollektorseitig eingefiigtem n*-Gebiet [27] und

= Storasta et al. kontinuierliche P-Emitter-Zonen auf der Bauteilriickseite [6]

als Kompensationsmechanismus des Snap-Back-Effektes aus. Letztgenannter Ansatz zeigt
eine hervorragende Funktionalitit bei gleichzeitig einfacher struktureller Implementierbar-
keit [5], [28].

In Bezug auf den Diodenmodus — dem Fiihren eines negativen Kollektorstroms — weicht
das Verhalten des RC-DC-IGBTs ebenfalls von dem eines konventionellen IGBTs ab. Wih-
rend der Status der Gatespannung (ein- oder ausgeschaltet) fiir 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 vernachlissigt werden.
Urséchlich dafiir ist die gatespannungsabhingige Auspriagung 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 Ladungstrdgerverteilung wihrend des Diodenmodus. Linksseitig (a) ist die Ladungs-

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

a) b)

T emitter gate,
%

KRR R R KR excess carrier e S N e

.....................

& collector & collector

Abbildung 2.4: Ladungstrigerverteilung des RC-DC-IGBTs im Diodenmodus in Abhédngig-
keit des Gate-Emitter-Status. a) bei gedffnetem Elektronenkanal; b) bei geschlossenem
Elektronenkanal [21]
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Durch die Etablierung des Inversionskanals, ist es den Elektronen moéglich, den PN-
Ubergang 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 iiber den Elektronenkanal flieBt. Folgerichtig reduziert sich die Ladungstridgerdichte
im Bauelement, es steigen die Durchlassverluste und das Risiko fiir chipinterne Stromfehl-
verteilungen ist stark erh6ht [29], [30].

Rechtsseitig in Abbildung 2.4 (b) ist die Ladungstragerverteilung des RC-DC-IGBTs im
Diodenmodus bei ausgeschaltetem Gate erkennbar. Es wird deutlich, dass eine homogene
Verteilung des Stromflusses, der sich ausschlieBlich iiber den vorderseitigen PN-Ubergang
vollzieht, im Bauteil vorliegt. Dieser ist bipolar und fiihrt zur gewiinschten 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]-[31].

Insgesamt ldsst sich feststellen, dass die Anodeneffizienz durch die Ausprigung des Elekt-
ronenkanals direkt beeinflusst werden kann. Zur Verhinderung von iiberméfigen Durch-
lassverlusten im Diodenmodus wird aus diesem Grund eine stromrichtungsabhdngige An-
steuerung — statische MOS-Kontrolle — erforderlich (vgl. Kapitel 2.3.1). Beachtenswert
hierbei ist der Umstand, dass je nach Steuerkopfarchitektur — Trench [32] oder Planar [33]
— eine variable Kanalleitfdhigkeit vorliegt. Jene beeinflusst den Anodenwirkungsgrad im
Diodenmodus als Funktion der Gate-Emitter-Spannung zusédtzlich [16] (vgl. Abbildung
2.5). Wihrenddessen bei (RC)-IGBTs mit einer planaren Gatestruktur, z.B. BIGT [5], die
Leitfahigkeit des Elektronenkanals begrenzt ist, ergibt sich bei Gatestrukturen, die auf der
Trenchtechnologie beruhen, z.B. RCDC [7], und dementsprechend eine hohere Kanalleitfa-
higkeit aufweisen, eine sehr effiziente Steuerungsmdglichkeit der Ladungstragerverteilung
im Bauelement. Dieser Umstand kann vor allem im Hinblick auf die dynamische MOS-
Kontrolle (siehe Kapitel 2.3.2) positiv genutzt werden [21], [34].
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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 fiir die Herstellung sowie
fiir die Aufbau- und Verbindungstechnik anfiihren. Der Fertigungsprozess benotigt ledig-
lich einen Wafer und nur dieser eine Wafer muss prozessiert werden. Dadurch sinken Pro-
zess-, Tooling- und Testkosten. Demgegeniiber stehen allerdings die reinen RC-IGBT-
Chipkosten. Im Normalfall sind Diodenchips giinstiger als IGBT-Chips, weshalb es an die-

ser Stelle auch zu steigenden Kosten kommen kann.

Fiir den Fall, dass im Modul die Kombination aus einem IGBT- und einem Diodenchip
durch einen RC-IGBT-Chip ersetzt wird (kleine Leistung), miissen weniger Lot- und Bond-
verbindungen ausgefiihrt werden, was sich zusétzlich positiv auf die Ausfallwahrschein-
lichkeit auswirkt. Hinzu kommt dann die Verkleinerung des Fldchenbedarfs auf dem Sub-
strat, da der Platzbedarf eines einzelnen RC-IGBT-Chips wesentlich geringer ist als der
Platzbedarf fiir die Kombination aus separatem IGBT-Chip und separater Freilaufdiode.
Dies schafft ebenso neue Freiheitsgrade in Bezug auf die Chip-Positionierung (rdumliche
Anordnung) im Modul [3] sowie beim Substratlayout generell, das die Verwendung grof3e-
rer Chips ermdglicht. Weiterhin stellt sich ein besseres Verhéltnis der aktiven zur Gesamt-
chipflache ein. Bei Modulen hoherer Leistungsklassen finden sich zumeist vier IGBT- und
zwei Dioden-Chips pro Substrat. Diese miissen 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 kdnnen dies fiir 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-
geniiber, so erhélt man ungeféhr die 1,5-fache niedrigere Stromdichte fiir den IGBT- sowie
ungefihr die bis zu 3-fach niedrigere Stromdichte fiir den Diodenmodus [9], [38]. Die ge-
ringere Stromdichte fiihrt gleichfalls zu einer geringeren Durchlassspannung. In Bezug auf
die Diode resultiert dabei eine gesteigerte Reverse-Recovery-Ladung (Qrr), die zu erhohten

Einschalt- sowie Reverse-Recovery-Verlusten fiihrt.
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3) Robustheitserhohung gegeniiber Diodenstofistromereignissen

Eine groBere Anzahl an Diodenchips pro Modul ist gleichbedeutend mit einer Vergréferung
der aktiven Diodenfldche. Sofern die Robustheit pro Chipfldche konstant bleibt (abhéngig
von der Robustheit der RC-IGBT-Chip Oberseite), fiihrt dies zu einer erh6hten Robustheit
gegeniiber von DiodenstoBstromereignissen, da sich der StoBBstrom {iber eine grof3ere Flache

erstreckt und sich dadurch die effektiv wirksame Stromdichte pro Chip verringert [9].
4) Reduzierung thermo-mechanischer Belastungen

Der fiir die Anwendung wohl relevanteste Positiveffekt des RC-IGBTs ist dessen thermi-
sche Kopplungseigenschaft. Im Gegensatz zum konventionellen IGBT, bei dem IGBT und
Diode rdumlich und thermisch getrennt voneinander agieren, weist der RC-IGBT durch
seine Ein-Chip-Technologie eine vollstindige thermische Kopplung auf. Sowohl maximale
Chiptemperaturen, durch das Vorliegen einer grofleren aktiven Chipflache fiir 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 Timax begrenzten maximalen Strom des Bauelements aus.
Dies fillt vor allem bei Anwendungen (z.B. Gleichrichterbetrieb) ins Gewicht, bei denen

TiacsT) ungleich Tipiode) 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. Angefiihrt

wurden in diesem Zusammenhang bereits:

* die Snap-Back-Neigung sowie die Uge-abhidngige Diodencharakteristik, welche die
modusbezogene Ansteuerung des Gates (vgl. Kapitel 2.3.1) erforderlich macht.

» die erhohten Reverse-Recovery- sowie Einschaltverluste, welche durch die akute
Zunahme der aktiven Diodenfliche im Vollmodul hervorgerufen werden und zur
Verlustreduzierung die Einbindung einer dynamische MOS-Kontrolle (vgl. Kapitel
2.3.2) erfordern.

Beide angefiihrten 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 losbare, 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-spannungsunabhéngiges Di-
odenleitverhalten bei annéhernd gleichbleibenden Durchlasseigenschaften aufweist. Abbil-

dung 2.6 veranschaulicht die Integration von dezidierten Diodenbereichen, sogenannten
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,,Pilot Diode“-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 ausschlieBlich iiber ein reines p-Gebiet angebunden ist. Die derartig angepassten
Gate-Emitterzellen befinden sich vorzugsweise direkt gegeniiber 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 raum-

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) fiir eine ausreichende Elektron-Loch-Plasmamenge im Bauelement
wihrend des Diodenmodus. Insgesamt reduziert der Elektronenkanal die Elektron-Loch-
Plasmakonzentration in allen IGBT-Zellen. Die Pilotdiodengebiete werden davon allerdings
nicht beeintrichtigt. 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 fiihrt [41]. RC-IGBTs, die in die Klasse der hier beschriebenen RC-IGBT-

Untergruppierung fallen, sind beispielsweise:

= der in [42] vorgestellte ,, 3300 V BIGT* von ABB

= derin [11] vorgestellte ,, /1200 V RC-IGBT* der X-Series von FUJI
= der in [43] vorgestellte “Deep Anode 3300 V RC-IGBT* sowie

= der in [44] vorgestellte ,,New Generation 3300 V* (beide CRRC)

B real IGBT cells __ pilot diode
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2 p-bocy 2 2 |pbody| 2 gl e |2
pfloat |© © p-float © © p-float © Ol  p-float
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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 zunéchst
einmal die gleichen Potentiale vorbringen, die bereits unter den Unterpunkten (1)-(4) in
Kapitel 2.1.2 dargelegt wurden. Der grole technologische Vorteil, den der RC-PD-IGBT
gegeniiber dem RC-DC-IGBT bietet, ist sein von der Laststromrichtung unabhédngiges Be-
triebsverhalten. Der RC-PD-IGBT kann wie ein konventioneller IGBT angesteuert werden,
wodurch er sich als ,,Plug-In“-Bauteil unkompliziert in technische Applikationen integrie-
ren ldsst [42].

Diesem immensen Vorteil steht allerdings ein weitreichender Nachteil gegeniiber. Jener be-
griindet sich in der Verriegelungszeit. Der RC-PD-IGBT wird beim Eintreffen des steue-
rungsseitigen Ausschaltsignals gleichermalen ausgeschaltet (Uge =—15 V) wie ein konven-
tioneller IGBT (vgl. Abbildung 2.8). Fiir den IGBT-Modus ist dies notwendig, um ein si-
cheres Ausschalten und damit das Auftreten von Halbbriickenkurzschliissen zu verhindern.
Fiir den Dioden-Modus resultiert allerdings eine drastische Steigerung des Anodenwir-
kungsgrades, da die Anode des RC-PD-IGBTs nicht langer durch den Inversionskanal kurz-
geschlossen ist. Folglich erh6ht sich die Plasmakonzentration im Gesamtbereich aller
IGBT-Zellen, was zu einer Zunahme der Reverse-Recovery-Ladung im Bauelement fiihrt.
Reverse-Recovery- sowie Einschaltverluste steigen an und reduzieren den Applikationswir-

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

2.3. Ansteuerungsprinzipien des RC-DC-IGBTs

Innerhalb der nachfolgenden Absitze erfolgt die ndhere Charakterisierung der zwei elemen-
taren Ansteuerprinzipien fiir RC-DC-IGBTs. Diese gewéhrleisten sowohl einen sicheren,
als auch einen verlustoptimierten Bauelementbetrieb im Hinblick auf den Einsatz in unter-
schiedlichsten Umrichterkonfigurationen. Zundchst soll dabei die ,statische MOS-
Kontrolle" als ein fester, der Polaritit des Laststroms folgender Mechanismus Erlduterung
finden. Jener wird im Anschluss durch Erkldarungen zur ,,dynamischen MOS-Kontrolle" ab-
gelost. 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. Wihrend bei konventionellen
IGBTs das typische Gate-Ansteuerungsschema unabhéngig 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: Funktionsiibersicht 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 {iberwacht das Vorzeichen des vorlie-
genden Kollektorstroms. Bei einem positiven Kollektorstrom muss das Gate, dquivalent zu
einem konventionellen IGBT, zwingend und sofort eingeschaltet werden (z.B.
Uge = +15 V). Dadurch wird eine etwaige ungewollte Spannungsaufnahme so gering wie
moglich gehalten. Die Gate-Spannung des RC-DC-IGBTs wird ausgeschaltet (z.B.
Ucge =- 15 V), sobald ein negativer Kollektorstrom beobachtet wird.

Auf diese Weise ist gewéhrleistet, dass der fiir 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 fiir den
BIGT fakultativ ist, sofern die erhohten Diodendurchlassverluste akzeptiert werden konnen.
Fiir den RC-DC ist dies nicht der Fall. Das stromrichtungsabhingige Umschalten ist obli-
gatorisch, da ein dauerhafter Diodenbetrieb bei eingeschalteter Gate-Emitterspannung (1dn-

ger als 50-100 ps) nicht in allen Betriebspunkten zuldssig ist.

Innerhalb der Stromrichtungserkennung gibt es zwei wesentliche Freiheitsgrade, die im

Hinblick auf einen verlustoptimierten Betrieb angepasst werden konnen. Zu ihnen zdhlen:

» FEinerseits die Wahl der spezifischen Umschaltschwellen und damit die Festlegung,
wann genau eine Modusumschaltung zu erfolgen hat.

= Andererseits besteht die Moglichkeit fiir die Einbringung spezifischer zusétzlicher
Umschaltwiderstinde, die, weil nominell kleiner als die konventionellen Nenn-Ga-

tewiderstdnde, die Geschwindigkeit des Umschaltvorgangs erhéhen.
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Letzterer Aspekt verlangt allerdings eine Anpassung des Gatetreibers, da neben den Nenn-
gatewiderstdnden fiir das konventionelle IGBT-Ein- und Ausschalten, auch die spezifischen
Umschaltwiderstinde vorhanden und ansteuerbar sein miissen. Ndhere Ausfiihrungen zu

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

Neben der erhohten Komplexitéit der Gate-Steuerung besteht der grofite Nachteil der stati-
schen MOS-Steuerung in der Handhabung parasitdrer Hochfrequenzschwingungen im Null-
durchgang des Laststroms. Diese storenden Oszillationen kdnnen zu unzuldssigen Mehr-
fachschaltungen des Gate-Treibers fithren. Zusitzlich dazu sind sie systemabhingig und
daher in Frequenz und Amplitude bei jeder Anwendung unterschiedlich. Dies macht es er-
forderlich, die Gate-Treibereinheit und die Gate-Treiberschemata fiir jede RC-DC-IGBT-
Anwendung individuell anzupassen [45]. Diese Anpassungsmoglichkeit 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 Chipfliche der RC-IGBTs im Diodenleitmodus wesentlich groBer ist,
als bei konventionellen IGBTs (z.B. 36 Chips im RC-IGBT zu 12 Chips im konventionellen
6,5 kV-HV-Modul), muss iibermdfig 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 groferen Plasmamenge, fithrt. Um an
dieser Stelle entgegenzuwirken, ist es moglich, 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 "Entséttigungspuls", visualisiert in Abbil-
dung 2.8, ausgefiihrt [29], [31]. Innerhalb dieses Entsdttigungspulses wird die Gate-Emitter-
Spannung fiir eine kurze Zeit (5 bis 50 ps, 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: Funktionsiibersicht dynamische MOS-Kontrolle

Das iibergeordnet generierte Halbbriickensignal, muss zu diesem Zweck modifiziert wer-
den. Diese Modifikation erfolgt im Diodenmodus und betrifft den Zeitraum der Verriege-
lungszeit [interlock time (tin7)]. Diese stellt sicher, dass der ausschaltende IGBT sicher aus-
geschaltet ist, bevor der gegeniiberliegende IGBT einschaltet. Fallende Flanken (Ausschalt-
signale) werden dabei sofort ausgefiihrt und einschaltende Flanken (Einschaltsignale) wer-
den um tint verzogert. Die konventionelle Umrichterverriegelungszeit ist also ein aus Si-
cherheitsgriinden eingefiihrter Parameter, der der Verhinderung von Halbbriickenkurz-
schliissen dient. Sie ist ein Sicherheitspuffer, der die Gesamtleistungsfahigkeit des Umrich-
ters mindert, zu einer stromrichtungsabhingigen Verzerrung der Pulslédnge flihrt und daher

so kurz wie mdglich, jedoch unbedingt so lang wie notig ausgelegt sein muss [46]-[48].

Der Entsittigungspuls représentiert keinen reguldren ,,harten® 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 Entséttigungspuls innerhalb der Verrie-
gelungszeit durchgefiihrt werden. Es ist allerdings zwingend erforderlich, diesen sicher aus-
geschaltet zu haben, bevor der gegeniiberliegende IGBT einschaltet, um negativen Briicken-
kurzschlusseffekten entgegenzuwirken. Dementsprechend darf seine zeitliche Dauer (Ent-

sattigungspulslinge: tpesat) folgende Maximaldauer (tbesaTtmax) nicht iiberschreiten.

tDESATmax = tINT —tLOCK [2-1]
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Tint st 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 Entséttigungspulses und dem eingeschalte-
ten gegeniiberliegenden Schalter. Obwohl die Einbindung des Entsittigungspulses in das
Gate-Steuerungsschema eine Herausforderung darstellt, konnen 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 fiir Verriegelungs- und Lockzeit beziehen sich im allgemeinen Sprachge-
brauch auf die Differenzen zwischen den fallenden sowie steigenden Schaltflanken der
Gate-Emitter-Spannung, in Abhédngigkeit des eingehenden Steuer- (control [CRTL])-
Signals (vgl. Abbildung 2.8). Diese Definition ist allerdings stark abhingig von internen
Treiberverzugszeiten. Weiterhin ist es moglich, dass es in bestimmten Anwendungen, ab-
hiangig von Spannungsklasse und Gatevorwiderstand, zu negativen Lockzeiten kommen
kann. Dieser Umstand ist leicht befremdlich und da die treiberinternen Verzdgerungszeiten
eine gewisse Variabilitdt nicht ausschlieBen, wird im Rahmen der vorliegenden Arbeit eine
alternative Definitionsgrundlage gewéhlt.

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
Einfliisse durch etwa verdnderte Gate-Vorwiderstinde oder gatetreiberspezifische Verzugs-
zeiten werden durch diese Methode vollstindig kompensiert [50]. Daher sind sdmtliche, im
weiteren Verlauf dieser Arbeit prisentierte Messergebnisse unter Anwendung der eben be-

schriebenen Definitionsgrundlage ausgewertet.

Halbbriicken HS === em— c— I Halbbriicken HS === cm— a— I

-signal LS . -signal LS .
AN - - o e—— an .

CTRL HS CTRL HS &—}— Entséttigungspuls
aus t aus t
an [— an

CTRLLS CTRLLS
aus Einschalt- t aws Einschalt- t

verzdgerung, verzdgerung |
-lews Z les >
& t 73 t

Y AY
Verriegelungs- . tINT
SO~ Lockzeit (trock) et’l_' f‘ tINT>> tiock
oCH

zeit (tr)

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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2. Grundlagen

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 konnen. Zu ihnen zdhlen:

* Einerseits die Einstellung von Entséttigungspulslinge und Lockzeit, wobei beides
mit einer eventuellen Modifikation der Verriegelungszeitlinge einhergeht. Die An-
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).

* Andererseits besteht die Moglichkeit fiir die Verwendung spezifischer Ein- und Aus-
schaltwiderstinde. Die, weil nominell kleiner als die konventionellen Nenn-Gatewi-
derstinde, die Geschwindigkeit des Ein- und Ausschaltvorgangs erhéhen und

dadurch die Effektivitdt des Entséttigungspulses steigern.

Letzterer Aspekt bedingt allerdings eine Anpassung des Gatetreibers, da neben den
Nenngatewiderstinden fiir das konventionelle IGBT-Ein- und Ausschalten, auch die
spezifischen Umschaltwiderstinde vorhanden und ansteuerbar sein miissen. Néhere

Ausfiihrungen 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 stromrichtungsabhingigen Ansteuerung verlangt. Dazu ist die Erkenntnis {iber
die momentan vorhandene Stromrichtung im Bauteil unerldsslich und fiihrt zur Notwendig-
keit des Einsatzes eines Stromsensors. Fiir die Implementierung koexistieren dabei mehrere
unterschiedliche Moglichkeiten, die es im Hinblick auf das Einsatzfeld gegeneinander abzuwi-
gen gilt. Als wesentliche Kernparameter lassen sich Sensordynamik, -messbereich, -auflosung,
-kosten, -applikationsmdglichkeit und -temperaturbereich fiir eine anwenderspezifische Klas-
sifizierung heranziehen. Die technologische Ausfiihrung als direkte oder indirekte Strommes-
sung stehen dabei wie auch die Art der Informationseinbindung, die auf dem Gatetreiber oder

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

2.4.1. Stromsensorgestiitzte Strommessung

Die stromsensorgestiitzte Strommessung stellt eine direkte Methode der Strommessung dar.
Sie ermdglicht 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 {iber eine geeignete

Auswerteeinheit, die die ermittelten Daten zur weiteren Verarbeitung bereitstellt [52].
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Optimalerweise wird das ausgewertete Stromsignal direkt in die iibergeordnete Umrichter-
steuerung integriert, da die Ubertragung des potentialfreien Strommesssignals auf den po-

tentialbehafteten Gate-Treiber ineffizient ist.

Der groBle Vorteil direkter Strommesssensoren liegt in ihrer hohen Genauigkeit, Auflésung
und Dynamik. Insbesondere bei der Erkennung des Stromnulldurchgangs ermdoglicht die
direkte Messung eine grof3ziigige Vorsteuerung (friihzeitige Erkennung des Stromnull-
durchgangs), was diese Methode fiir die Anwendung in Verbindung mit RC-IGBTs beson-
ders geeignet macht. Unabhéngig von der Sensorart sollte dieser allerdings einen moglichst
geringen Offset-Fehler im Nullpunkt aufweisen, da sich zusammen mit dem maximalen
dIL/dt der Stromwert ergibt, bei dem spitestens 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. Fiir leistungs-
elektrotechnische Anwendungen mit vorwiegend hohen Primérstromen ist dies aufgrund
der entstehenden Verluste nicht praktikabel. Anders verhilt es sich bei Stromsensoren, die
das Magnetfeld des Messstroms auswerten. Je nach Technologie ist es hierbei erforderlich,
den stromdurchflossenen Leiter entweder vollstindig zu umschlieBen oder den Sensor der-
artig anzubringen, dass das durch den Primérstrom hervorgerufene Magnetfeld addquat aus-

gewertet werden kann.

Je nach eingesetzter Sensorart, kann es mitunter erforderlich sein, die Verschienungsgeo-
metrie derartig zu verdndern, dass das resultierende Primdrmagnetfeld des zu messenden
Stroms, den Nominalanforderungen der Sensorspezifikation entspricht. Weiterhin kann es
erforderlich sein, dem verwendeten Sensor einen definierten Strompfad zur Verfligung zu
stellen (siehe Applikationsbeispiel Sensitec CFS 1000, Abbildung 2.10).

Zur Veranschaulichung der Einsatzfihigkeit einer stromsensorgestiitzten Stromrichtungser-
kennung erfolgte im Rahmen dieser Arbeit die Verwendung des magnetoresistiven
CFS1000 der Firma Sensitec [53]. Als Zielanwendung stellt sich dabei die Einfiihrung eines
RC-IGBTs in ein HGU-Submodul dar. Die Rahmenbedingungen der Stromschiene, an wel-
cher der Primérstrom zur benétigten Stromrichtungserkennung gemessen wird, muss nach
den Sensorvorgaben bearbeitet werden. Der CFS1000 verlangt einen U-férmigen 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 Priifstromschiene mitsamt aufge-

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

fordertem U-formigem Strompfad zur Uberpriifung 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 Priméarstromsignal (rot) und kann unter Anwen-

dung von Riickrechnungsfaktoren 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.
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Abbildung 2.11: Funktionalitétsiiberpriifung inklusive Gateumschaltung durch Auswertung
des Sensitec CFS1000 Stromsensors
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Die Anwendbarkeit einer stromsensorgestiitzten Stromrichtungserkennung, wie sie fiir 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 MessgroBBe wird nicht direkt gemessen und
abgebildet, sondern anhand des von ihm erzeugten Spannungsabfalls im HV-Schalter ap-
proximiert. Dadurch ergeben sich fiir die Auswertung keine direkten Informationen iiber
die Amplitude des Stroms. Es konnen lediglich Informationen iiber 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 Entséttigen des Schalters nach seinem
Einschalten tiberwacht wird [54], [55].

Im Rahmen der Stromrichtungserkennung wird die Funktionalitdt angepasst [56], was in
der schematischen Darstellung eines Gatetreiberautbaus 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 fiir die dargestellte
Diodenkette bereitgestellt. Der verwendete Widerstand (R) dient als FuBBpunkt fiir die ei-

gentliche Spannungsmessung und begrenzt gleichzeitig den Abkoppeldiodenlassstrom.

Steuerungs
-signal

Lna

b
Uce - Ucg +

A

’ Gateumschaltwiderstinde ‘ +15V

(1) IGBTEIN (Rgon_nominell)
(2) IGBTAUS (Rgoff_nominell)

-15V

Abbildung 2.12: Schematischer Gatetreiberaufbau zur Stromrichtungserkennung mittels
Abkoppeldiodenstrecke (griin gestrichelt hervorgehoben)
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Sperrt der zu untersuchende Schalter (,,DUT*), so liegt an seinem Kollektor Zwischenkreis-
spannung an, die Abkoppelstrecke sperrt und am Messpunkt ist eine Messspannung
(,,UpEesAT®) von +15 V abgreifbar. Wird der Schalter ,,DUT* eingeschaltet (in den IGBT-
oder Diodenmodus) sinkt seine Kollektor-Emitter-Spannung. Sobald Uck einen Wert unter
+15 V erreicht, beginnt die Abkoppelstrecke zu leiten. Es resultiert ein Abfall der Upesar,
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
groBer als +15 V wird, flieBt kein Strom mehr durch die Abkoppelstrecke. Durch das Aus-
riumen der zuvor zur Uce-Uberwachung des stromfithrenden DUTs aktiven Abkoppeldio-
den entsteht ein Reverse-Recovery Stromfluss. Jener kann zu eventuellen Ausféllen der Lo-
gik- oder der Treiberschaltung fithren. An dieser Stelle und auch in Bezug auf sonstige
potentiell destruktive Uberspannungen, 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 (Upesat) wird mittels Komparatoren weiterverarbeitet [54].

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

Die eingestellten Spannungsschwellen werden derartig gewéhlt, dass sie nah am Nullpunkt
liegen und den zu erkennenden Stromrichtungswechsel priazise ausweisen. Moglich 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 wihrenddessen 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 ermdglicht, den
Stromnulldurchgang sicher zu erkennen und aufzulésen. Das Wirkprinzip besticht nicht nur
durch seine sehr einfache Funktion, gute Dynamik und gute Aufldsung, sondern ist im Ver-
gleich zu konventionellen stromsensorgestiitzten Strommessmethoden auch wesentlich kos-
tengiinstiger. Da die Auswertesignale in der angegebenen Form galvanisch nicht getrennt
sind, ist die Weiterverarbeitung unter gleichen Potentialbedingungen, also auf demselben
Treiber erforderlich. Diesbeziiglich ist fiir den Einsatz einer Abkoppelstrecke zur Strom-
richtungserkennung ein nicht vernachlissigbarer treiberseitiger Platzbedarf erforderlich.
Dieser kann jedoch in Abhéngigkeit der Applikationsform der Abkoppeldiodenkette stark
verringert werden. Dies stellt einen weitreichenden Positivaspekt bei der Verwendung der
HV-Abkoppeldiodentechnologie dar, da der Anwender eine gro3e Entscheidungsfreiheit in
Bezug auf die Ausfiithrungsform innehat. Nachstehend sind diverse Umsetzungsvarianten

aufgefiihrt:
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Variante 1) Kette von Abkoppeldioden auf Gatetreiber

Diese Variante weist den grof3ten 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 fiir die
komplette Abkoppelstrecke notwendig. Das Hauptaugenmerk muss hierbei auf die Einhal-
tung der treiberinternen Kriech- sowie Luftstrecken gelegt werden. Bei hoheren Spannungs-

klassen vergroBern sich diese, was den Platzbedarf weiter erhoht.
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 Endbaugrofie 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 fiir den Signalausgabewert der bereits vorhandene Hilfs-
kollektorkontakt am Modul verwendet werden kann. Dieser ist aufwandsarm kontaktierbar,
wodurch das Abkoppelsignal dem Treiber problemlos zugénglich gemacht werden kann.
Grundsitzlich bestehen zwei verschiedene Ausfiihrungsvarianten, die nachstehend erldutert

werden.
Variante 3a) Ein zuséitzlicher Diodenchip im RC-IGBT Modul

Dieser zusdtzliche 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 ausfithrungstechnisch begegnet werden muss.

Im Rahmen einer Prototypenuntersuchung (FZ750R65KE3 Demo_Si) kam es zur Vermes-
sung einer solchen modulintern Abkoppelkonfiguration. Der eingesetzte Diodenchip ge-
wihrleistete dabei die addquate 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 Ausfiihrungsformen bei der Implementierung
von Abkoppeldioden bei der Stromrichtungserkennung

Die Gegeniiberstellung 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-Verlauf? aufweisen, womit die Funktionalitit der Vari-
ante 3 belegt werden kann. Das Aufzeigen einer addquaten 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

Ahnlich wie schon in der obig beschriebenen Ausfiihrungsform 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 iiber oder unter Null und sind dadurch bei Verwendung eines konventionellen ,,1000
zu 1“-Tastkopfes, aufgrund der Fehlertoleranzen, nicht sinnvoll darstellbar. Um Ucg im Durchlassbereich
dennoch valide aufzeigen zu konnen, wurde die ohnehin fiir die Stromrichtungserkennung relevante Abkop-
pelspannung der Diodenabkoppelkette (Upesat vgl. Abbildung 2.12) verwendet. Diese entspricht nach Offset-
kompensation, hierbei werden die einzelnen Durchlassspannungen der seriell verschalteten Abkoppeldioden
herausgerechnet, der Kollektor-Emitter-Spannung. Zulidssig ist die Verwendung des Begriffs ,,Ucg™ dabei
allerdings nur im Bereich innerhalb der Grenzen der Versorgungsspannung der Abkoppelschaltungen. Sobald
die tatsdchliche Kollektor-Emitter-Spannung diesen Wert {iberschreitet, ist eine Abbildung des Ucg-
Verlaufes nicht mehr moglich, da Upesac dann auf dem Wert der Versorgungsspannung stagniert.
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2. Grundlagen

Einerseits, erlaubt diese Substitution einen {liberaus einfachen Herstellungsprozess und ge-
wihrleistet die addquate thermische Anbindung auf dem Substrat. Andererseits, wird die
Gesamtleistungsfahigkeit des HV-Moduls um ,,eins durch Gesamtchipanzahl* reduziert.
Bei einem herkdmmlichen 6,5 kV Modul mit 36 RC-IGBT-Chips hat dies eine Reduzierung
der Leistungsfahigkeit um 1/36-stel oder 2,8 % zur Folge.

Abzuwigen ist diese Variante vor allem deshalb, da sowohl Anwender als auch Hersteller
von ihr profitieren und sich beide Parteien in einem guten Kompromiss annidhern. Der Her-
steller vollzieht die fiir ihn technisch {iberschaubare Implementierung und der Anwender
spart Kriech- und Luftstrecken sowie Treiberplatzbedarf ein, verzichtet dafiir aber auf 2,8%
der Gesamtleistungsfahigkeit 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 hohere Beschaffungskosten bescheren, da ein herstellerseitiger Eingriff in
den Modulfertigungsprozess erfolgen muss. Diese konnen allerdings durch den Wegfall der

zusdtzlichen 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 wire auch die Kriech- sowie Luftstreckenprob-
lematik erfiillt.

Tabelle 2.1: Gegeniiberstellung direkte und indirekte Strommessung

Spannungsmessung Strommessung
Art der Messung » Indirekt =  Direkt
MessgroBe = Kollektor-Emitter-Span- = Kollektrostrom (Ic)
nung (Uck)
Vorteile * 0-Punkt sicher auflos- . Groﬁer Messbereich (grof3-
und erkennbar zligige Vorsteuerung mog-
* Einfaches Wirkprinzip lich)
» Giinstig = Exakte Messung des Stroms
bereitgestellt
Nachteile * Vorsteuerung nur sehr = Robustes Entséit.tigungsver-
begrenzt moglich halten erforderlich
* Temperaturabhiingigkeit = Teuer
der Dioden gegeben = Komplex

*  Empfindlich
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2. Grundlagen

Zusammenfassend ldsst sich festhalten, dass die Entscheidung fiir oder gegen eine der zuvor
beschriebenen Ausfiihrungsformen (stromsensorgestiitzt oder mit Abkoppeldiodenstrecke)
situativ in Abhédngigkeit vom vorliegenden Anwendungsfall erfolgen muss. Tabelle 2.1
fasst noch einmal alle wesentlichen Aspekte zu beiden Stromrichtungserkennungsvarianten

zusammen und gewihrt einen abschlieBenden Uberblick iiber deren Vor- und Nachteile.

Innerhalb der vorliegenden Dissertation und dementsprechend fiir alle innerhalb dieser Ar-
beit getdtigten 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 sdmtlichen 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

Gemail den Ausfiihrungen in Kapitel 2.1.1 zeigt der RC-DC-IGBT eine deutliche Abhin-
gigkeit des Diodendurchlassverhaltens von der Gate-Emitter-Spannung. Um dieser Abhén-
gigkeit zu begegnen, ist eine Modifikation des Ansteuerungsprozesses erforderlich. Dabei
miissen sowohl der statische Diodenleitfall als auch der dynamische Schaltprozess beriick-

sichtigt werden.

Fiir simtliche 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. Wiahrend der Untersuchungen wurde der IGBT mit den im Datenblatt spezifizierten

Nennwiderstinden betrieben.

Die Umsetzung der Stromrichtungserkennung erfolgte, wie in Kapitel 2.4.2 beschrieben,
mittels Gatetreiber-interner Diodenabkoppelstrecke. Die Detektion der Stromrichtung fuf3te
auf der Verwendung zweier Spannungsschwellen, die bei Uber- bzw. Unterschreitung eines
vordefinierten Spannungslevels die Stromrichtungsinformation an einen FPGA weiterlei-
ten. Im FPGA wurde eine interne, anpassungsfiahige Zustandsautomatenstruktur (Finite
State Machine - FSM) implementiert, die je nach Anwendungsfall und Messaufgabe modi-

fiziert werden kann.

Fiir 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 ,, Technology Computer Aided
Design* (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 zusitzlich in Schwarz
eingefiigte "Schnittebene" markiert einen Langsschnitt durch die Chipstruktur. Sie dient als
Referenzlinie, um die Elektronen-Lochplasma-Auftragung in Abhédngigkeit verschiedener

Diodenstrome zu betrachten.
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3. RC-IGBT mit Diodenkontrolle im statischen und dynamischen Diodenbetrieb
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Abbildung 3.1: Simulationsmodell 6500 V/1000 A RC-DC-IGBT

Die Schnittebene ist derartig positioniert, um bestmdgliche Einblicke in die Plasmavertei-
lung geben zu konnen. Das Hauptziel dieser Simulationen besteht darin, den Einfluss der
Gate-Emitter-Spannung auf die Verteilung der Ladungstriger im Bauelement zu untersu-
chen und zu charakterisieren [59].

Zunichst werden, wihrenddessen eine positive Gate-Emitter-Spannung von Uge = +15 V
am Bauelement anliegt, die statischen Plasmaverteilungen innerhalb des Bauelements bei
verschiedenen Diodenstromen prasentiert. In diesem Zustand ist der Inversionskanal gedft-
net, wodurch die P-Wanne auf der Emitterseite kurzgeschlossen ist. Sowohl die Ladungs-
tragerkonzentration als auch der Emitterwirkungsgrad sind drastisch reduziert (vgl. Abbil-
dung 3.2; [0 pm = Steuerkopfseite, 650 um = Kollektorseite]). Im Bauteil resultiert ein wei-

testgehend unipolarer Stromfluss, hierdurch ist die Durchlassspannung des RC-DC-IGBT
vergrofert.
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Abbildung 3.2: Statische Plasmaverteilung bei verschiedenen Diodenstromen und positiver
Gate-Emitter-Spannung von Uge =+15 V und Tj = 125°C [0 um = Steuerkopfseite, 650 pm
= Kollektorseite]
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3. RC-IGBT mit Diodenkontrolle im statischen und dynamischen Diodenbetrieb
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Abbildung 3.3: Statische Plasmaverteilung bei verschiedenen Diodenstromen und negativer
Gate-Emitter-Spannung von Uge = —15 V und Tj = 125°C

Demgegeniiber steht die in Abbildung 3.3 aufgezeigte Plasmaverteilung innerhalb des Bau-
teils bei Anliegen einer negativen Gate-Emitter-Spannung von Ut = -15 V. Der Elektro-
nenkanal ist geschlossen, wodurch die emitterseitige P-Wanne nicht mehr kurzgeschlossen
ist. Sowohl die Ladungstrigerkonzentration als auch der Emitterwirkungsgrad sind erhoht.
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 hauptséchlich
auf der Modulvorderseite (Steuerkopfseite) wirksam wird. Daher ldsst sich ableiten, dass
Module mit einer stark ausgepriagten Kanalleitfahigkeit (Trench-IGBT) eine deutlich hohere
Uge-Abhéngigkeit des Diodenmodus aufweisen als Module mit einer geringeren Kanalleit-
fahigkeit (Planar-IGBT) [60].

Insgesamt belegen die Simulationsergebnisse, vor dem Hintergrund des Diodenleitfalls,
eindeutig die Abhédngigkeit der bauteilinternen Ladungstrdgerkonzentration von der anlie-

genden Gate-Emitter-Spannung.
Ladungstrdgerkonzentrationpiodenmodus 1st anhéngig von Uce

Um diese Erkenntnisse auch messtechnisch zu verifizieren, erfolgt innerhalb der nachfol-
genden Kapitel die Betrachtung der betrieblichen Auswirkungen in Abhdngigkeit der Gate-
Emitter-Spannung. Ziel dabei ist die Eruierung der real resultierenden Diodendurchlass-

spannungen in Abhédngigkeit von der Gate-Emitter-Spannung.
Durchlassspannungpiodenmodus 1st anhdngig von Uce

Auf diese Weise wiirde ersichtlich, dass die von der Uge abhingige Ladungstridgerkonzent-
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 (Priifstand 1 Anhang A4) besteht aus zwei RC-DC-IGBTs, die in einer
Halbbriickenkonfiguration 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 ,,Minus*“-Zwischenkreis. Um ei-
nen oszillierenden Strom zu erzeugen, wird T1 kurzzeitig eingeschaltet, wodurch der
Schwingkreiskondensator Csk aufgeladen wird. Das Einschalten des DUT ermoglicht das
Einsetzen eines definiert oszillierenden Laststroms. Dieser oszilliert so lange, bis das DUT
ausgeschaltet wird. Die Messuntersuchungen fiir diesen Versuchsaufbau wurden bei Raum-
temperatur T = 25°C durchgefiihrt.

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 ausschlieBlich fiir
das Ein- und Ausschalten in Abhéngigkeit des eingehenden CTRL-Signales verantwortlich.
Auf der rechten Seite wird der Zustandsautomat abgebildet, welcher die applikationsabhén-
gige Modifikation des Ansteuerungssignals (CTRL-Signal) durchfiihrt und die Auswahl der
bendtigten Ein- bzw. Ausschaltwiderstinde vorgibt.
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Abbildung 3.5: Links: schematische Ubersicht iiber den verwendeten Gatetreiber. Rechts:
Zustandsautomat fiir die zu untersuchende Ansteuerungskonfiguration [konventionelle
IGBT-Ansteuerung]

Den Ausgangspunkt der Betrachtungen markiert das Ansteuerschema eines konventionellen
IGBTs, das ausschlieBlich das Ein- sowie Ausschalten basierend auf dem eingehenden An-
steuersignal umfasst®>. Das Ansteuersignal wird durch die iibergeordnete Umrichtersteue-
rung generiert und durch den Gatetreiber lediglich ausgefiihrt. Der Ausfiithrungsprozess
lasst 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 Schaltvorgidnge werden unter Verwendung von Nenngatewider-
standen, die sich linksseitig in der Abbildung auffinden lassen, durchgefiihrt.

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 Abhingig-
keit der Diodendurchlassverluste von der anliegenden Gate-Emitter-Spannung zuriickzu-
fiihren. Der Kurzschluss der sich unter dem Gate befindlichen p-Wanne, durch den sich ab
Uge > Uw ausbildenden Inversionskanal, fithrt 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 zuldssige Zunahme der Durchlassverluste

im Halbleiterbauelement im Diodenleitzustand zu beobachten.

3 Der einfacheren Verstindlichkeit wegen wird an dieser Stelle davon ausgegangen, dass die Umsetzung der
Verriegelungszeit innerhalb der {ibergeordneten Steuerung vollzogen wird. Dem auf dem Treiber eingehen-
den Einschaltsignal ist die Einschaltverzogerungszeit demnach bereits beigefiigt.
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Abbildung 3.6: Stromnulldurchgang ohne stromabhédngige 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 Laststromen ersichtlich.
Im Vergleich zum ordnungsgeméfBen Betriebsverhalten im IGBT-Modus, bei dem eine mo-
derate Durchlassspannung (Uce = +3 V) bei unterschiedlichen Strémen zu verzeichnen ist,
zeigt sich im Diodenmodus ein unerwiinschtes Durchlassverhalten. Hierbei treten deutlich
erhohte Durchlassspannungen (Uce = -10 V) auf, die aus dem bauteilinternen Plasmadefizit
resultieren. Insbesondere ist erkennbar, dass das dIL/dt im Stromnulldurchgang den Verlauf
des Forward-Recoverys mallgeblich beeinflusst. Dies liegt daran, dass sich die Plasmaver-
teilung im Bauelement wihrend des Umschaltens vom IGBT- zum Dioden-Modus @ndert.
Weiterhin befinden sich bei gleichem Strom, wegen des steileren di/dts, weniger Ladungs-
trdger im Bauelement, was zu einer dlL/dt-abhéngigen Anhebung der Durchlassspannung
fiihrt. Zusétzlich 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 Streuinduktivitdt, da dieser di/dt
abhéngig ist. Zum anderen ist wahrend der steigenden Stromflanke mehr Plasma im Bau-
element als bei fallender Stromflanke [61].

Der untere Teil der Abbildung 3.6 gibt Aufschluss iiber die sich etablierenden Diodenleit-
verluste. Hierflir ist die generierte Verlustleistung der ersten vollstindigen negativen Halb-
welle [Pnegnw] in Abhéngigkeit des vorliegenden Laststroms aufgenommen und daraus die
resultierende Verlustenergie [Enegnw] berechnet.
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Die beobachtbare iiberméfig generierte Diodenverlustleistung, vor allem vor dem Hinter-
grund eines periodischen Dauerbetriebsverhaltens, steht gegen die Einsatzfahigkeit des be-

trachteten Halbleiterbauelements mit dieser Ansteuerungskonfiguration.

Der zweite Aspekt bezieht sich auf den Abkommutierungsvorgang der stromfiihrenden Di-
ode. Da sich die Diode wihrend der Anwendung eines konventionellen Ansteuerungssche-
mas nahezu vollstindig im entséttigten Zustand befindet, ist das Abkommutieren nicht aus-
nahmslos gestattet. Maximale Entséttigungszeiten miissen beachtet und applikationsnah ab-
gestimmt werden [58], [62]. Zu lang andauernde Entséttigungszeiten (tpesat > 100 ps) kon-
nen zu betriebspunktabhingigen Uberlastungserscheinungen der Diode, welche durch die

zu geringe bauteilinterne Plasmamenge zu kritischen Stromabrissen neigt, flihren.

Es wird deutlich, dass der aufgefiihrte Umstand der gatespannungsabhéngigen 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 iibergeordneten Ansteuersignals unter Einbeziehung sensorischer Infor-
mationen liber die aktuelle Stromrichtung im Halbleiterbauelement.

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

Die verdnderte Funktionalitdt des verwendeten Gate-Treibers wird in Abbildung 3.7 veran-
schaulicht. Die links im Bild gezeigten Gate-Endstufen bleiben unverdndert. Die Beschal-
tung des IGBTs wird allerdings um die Diodenabkoppelstrecke, welche mittels einstellbarer
Komparatorschwellen [,,Uce+* und ,,Uce-*“] zur Erkennung der Stromrichtung fiihrt, 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 Ausfiih-
rungsprozess der Treiberaktorik wird komplexer, ldsst 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 Ubersicht iiber den verwendeten Gatetreiber. Rechts:
Zustandsautomat fiir die zu untersuchende Ansteuerungskonfiguration [einfache statische
MOS-Kontrolle]

Die FSM 2 trifft zunéchst eine Entscheidung iiber die vorliegende Stromrichtung. Bei posi-
tiver Uck iiber dem Bauelement erfolgt die Ausfithrung des IGBT-Modus (State S1), bei
negativer Uck die Ausfiihrung des Dioden-Modus (State §2). Von nun an, unabhidngig davon
ob sich die FSM im Zustand S1 oder S2 befindet, erfolgt die kontinuierliche Verarbeitung

des Ansteuersignals sowie der Stromrichtungsinformationen:

» Erlischt das positive Einschaltsignal, so wird der Abschaltvorgang des Bau-
elements initiiert — Zustand SO wird eingenommen und der RC-DC-IGBT ist
ausgeschaltet.

=  Wird ein Wechsel der Stromrichtung registriert, erfolgt ein Wechsel in den
jeweilig anderen Betriebszustand, der so lange ausgefiihrt wird, bis entweder
ein erneuter Wechsel der Stromrichtung erfolgt oder das Ausschaltsignal von

der libergeordneten Ansteuerung eingeht.

Alle Schaltvorginge werden mit Nenngatewiderstdnden, die sich linksseitig in der Abbil-
dung 3.7 auffinden lassen, durchgefiihrt. Die in Abbildung 3.8 dargestellte Messung des
oszillierenden Laststroms bezieht sich auf den zweistufigen Ansteuerprozess, der das iiber-
geordnete Ansteuersignal in Abhédngigkeit der Stromrichtung derartig moduliert, dass die
Ausschaltung der Gate-Emitter-Spannung (Uce = -15 V) beim Eintreten des Diodenmodus
gewdhrleistet 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 stromabhingiger 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 Schliefung des Gate-
Emitter-spannungsabhingigen Elektronenkanals zuriickzufiihren ist. Dadurch wird die Zu-
nahme des bauteilinternen Elektronen-Loch-Plasmas gewéhrleistet. Innerhalb des Dioden-
modus stellen sich laststromabhédngige Durchlassspannungen von Uce = -2 V bis -3 V ein

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

Mit diesem Prozessschritt ist einem funktionalen Betriebsverhalten durch Anwendung einer
praktikablen und einsatzfahigen statischen MOS-Kontrolle Geniige getan. Im Hinblick auf
eine verlustoptimale statische MOS-Kontrolle konnen allerdings noch weitere Feinjustie-
rungsschritte im Sinne einer ansteuerungstechnischen Prozessoptimierung vorgenommen
werden. Diesbeziiglich erfolgt innerhalb der nidchsten Abschnitte die sukzessive Modifika-

tion des Treiberverhaltens vor dem Hintergrund unterschiedlicher Betriebsparameter.

Tabelle 3.1: Gegeniiberstellung Diodenleitverluste in Abhéngigkeit der Ansteuerungsvari-
ante

Enegnw IGBT Eneguw RC-DC-IGBT Prozentuale Ver-

Laststrom (A)  Ansteuerung (J) Ansteuerung (J) 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. Ausschaltwiderstinde, 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-
widerstinde sind darauf ausgelegt, die Umschaltgeschwindigkeiten und damit die auftre-
tenden dIc/dt sowie dUce/dt fiir die Kommutierungsvorginge zu begrenzen. Dabei miissen
diese im Rahmen der individuell vorliegenden Anwendung charakterisiert werden [65],
[66].

* Rgon wird grofler: Dadurch verlangsamt sich die Einschaltgeschwindigkeit, was zu
einem Anstieg der Einschaltverluste fiihrt und die Auslegung des Kiihlkreislaufes
sowie die Lebensdauer des Bauelementes entscheidend beeinflusst [67]. Da das
IGBT-Einschaltverhalten direkten Einfluss auf das Abkommutieren der gegeniiber-
liegenden Diode hat, ldsst sich eine Reduzierung der Reverse-Recovery-Verluste be-
obachten.

* Rgon wird kleiner: Dies fiihrt zu einem beschleunigten Einschaltprozess, wie aus dem
oberen Abschnitt abgeleitet werden kann. Daraus resultiert eine Erhohung des
dlc/dts fiir den IGBT sowie die Beschleunigung des Abkommutierungsvorgangs fiir
die gegentiberliegende Diode [68]. Dieser Aspekt ist der Ausgangspunkt fiir mehrere
kritische Fehlermechanismen. Zunichst kann es durch das hohe dlc/dt sowie der Zu-
nahme der Riickstromspitze innerhalb des beschleunigten Reverse-Recovery-Vor-
gang zu einer unerlaubten Uberschreitung der maximalen Diodenschaltleistung und
dem damit einhergehenden Verlassen der Safe-Operating-Area (SOA) des Bauteils
kommen [66]. Fiir kleine Strome besteht bei schnellen Kommutierungsvorgédngen
innerhalb der Diode ebenfalls die Gefahr eines Diodenstromabrifles. Dieses als
»snappy* bezeichnete Verhalten ist vor allem deshalb zu vermeiden, weil es Aus-
gangspunkt flir ungewollt oszillierende Spannungsverldufe mit typischerweise sehr
hohen dUce/dt-Werten ist [15], [66], [69].

* In Bezug auf den Rcotr 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].

36



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

Insgesamt gilt jedoch, dass zu hohe dIc/dts in Abhéngigkeit der vorliegenden para-
sitireren Streuinduktivitit Lsioma im Kommutierungskreis zu Uberspannungen fiih-
ren konnen, die grofler als die definierte maximale Sperrspannung des Bauelementes
ist. Das Betriebsverhalten wird unzuldssig [64], [66], [67] und eine Anpassung des
Raofr notwendig®. Befindet man sich bereits auf dem absteigenden Parabelast (mit
zunehmendem Rcofr verringert sich das di/dt, der MOS-Kanal ist noch wéhrend der
Stromflanke gedffnet) gilt, dass sich mit Zunahme des Rcotrs, die Ausschaltge-
schwindigkeit verlangsamt. Weiterhin sind das dlc/dt sowie die Ausschaltiiberspan-
nungen, hervorgerufen durch das resultierende dlc/dts an der parasitdren Streuin-
duktivitdt (Lsioma) im Kommutierungskreis reduziert. Im Gegenzug steigt die Aus-
schaltenergie an, was die Auslegung des Kiihlkreislaufes sowie die Lebensdauer des
Bauelementes entscheidend beeinflusst [64]. Dariiber hinaus kann es notwendig wer-
den, eine Anpassung der Verriegelungszeit vorzunehmen. Dies wird erforderlich, da
das sichere Abschalten, insbesondere kleiner Strome, bei zu groBen Abschaltwider-
stinden zu lange dauert und damit das Risiko von Halbbriickenkurzschliissen an-
steigt [48].

Einfiihrung einer gatewiderstandsvariablen Modusentscheidung

Innerhalb dieses Abschnittes wird vorgeschlagen, die Umschaltgeschwindigkeit zwischen
den beiden Betriebsarten — IGBT- und Diodenmodus — durch Reduzierung der Umschalt-
gatewiderstdnde zu beschleunigen. Das Resultat daraus ist ein schnelleres und damit ver-
lustarmeres Umschaltverhalten bezogen auf den vorliegenden Anwendungsfall eines Strom-
richtungswechsels. Da konventionelle Gatetreiber fiir mittlere und hohe Leistungen groB3-
tenteils keinen FPGA, keine mehrstufige Uce-Uberwachung 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 Gatewiderstdnden, die
ausschlieBlich auf die Beschleunigung des Umschaltvorgangs im Sinne des Stromrichtungs-
wechsels ausgelegt sind, nur durch die Einbringung von zusétzlichen Gate-Endstufen auf
dem Gatetreiber sinnvoll realisiert werden kann. Neben der Anderung der Treiberkonfigu-
ration ist es ebenso erforderlich, Anpassungen in der FSM vorzunehmen. Beides ist im fol-
genden Abschnitt fiir die Einfiihrung eines reduzierten IGBT- Ausschaltwiderstandes dar-

gestellt.

4 Active Clamping oder der Einsatz von Snubber-Kondensatoren zur Reduzierung der Uberspannungsspitze
wiéhrend des Abschaltvorganges sollen an dieser Stelle nicht betrachtet werden.
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Abbildung 3.9: Links: schematische Ubersicht iiber den verwendeten Gatetreiber. Rechts:
Zustandsautomat fiir die zu untersuchende Ansteuerungskonfiguration [3-stufige Statische
MOS-Kontrolle]

Zunichst soll mithilfe der 3-stufigen statischen MOS-Kontrolle der Ubergang 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 zusitzlichen Gate-Endstufe. Jene wird als ,, Dioden AUS (RGog2 -> schnet) “ bezeichnet,
ist kleiner dimensioniert als der nominale Ausschaltwiderstand und dadurch beim Ubergang
in den Dioden-Modus schneller wirksam. Um diese Endstufe addquat ansteuern zu konnen,
muss sie weiterhin als Zielendstufe des Zustands S2 hinterlegt werden (vgl. FSM 3 in Ab-
bildung 3.9). Insgesamt kann die Ausfiihrungsform der FSM 3 bei der Implementierung des
schnelleren Ausschaltwiderstandes beim Ubergang in den Dioden-Modus grundlegend bei-

behalten werden. Die zuvor getroffenen Ausfiihrungen zur FSM2 sind also weiterhin giiltig.

In Abbildung 3.10 ist das Umschaltverhalten von drei unterschiedlichen Gate-Ausschaltwi-
derstdnden (Rcofr2 = [3,9 Ohm; 2,2 Ohm; 0,5 Ohm]) wihrend des Stromnulldurchgangs ge-
geniibergestellt. 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 tiber 50 % fiihrt.
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Abbildung 3.10: Stromnulldurchgang mit 3-stufiger stromabhédngiger 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 zusidtzlichen Gate-Endstufe zum beschleunigten Aus-
schalten ist nur sehr begrenzt und daher fiir den vorliegenden Anwendungsfall nicht zwin-
gend erforderlich. Anders verhélt es sich im Hinblick auf die Ausfithrungen in Kapitel 3.2.3,
in denen auf die Reduzierung der Gate-Umschaltwiderstdnde referenziert wird und die dabei

resultierenden positiven Effekte wesentlich bedeutsamer sind.

4-stufige Statische MOS-Kontrolle

Zusitzlich 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 moglich. Dieses Vorgehen wird mit der 4-stufigen statischen MOS-
Kontrolle eingefiihrt. Auch hier ist, wie links in Abbildung 3.11 veranschaulicht, eine zu-
sdtzliche Gate-Endstufe mit reduziertem Einschaltwiderstand (,,Dioden EIN (RGon2 ->
schnet) ) auf dem Gatetreiber vorzusehen. Um diese addquat ansteuern zu kdnnen, muss
FSM 3 um einen zusitzlichen Zustand erweitert werden. Das resultierende Flussdiagramm
fiir FSM 4 findet sich rechts in Abbildung 3.11. Auch wenn das Flussdiagram der FSM 4
wesentlich komplexer erscheint, bleiben die Grundfunktionalitdten der vorangegangen Zu-

standsautomaten bestehen.
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Abbildung 3.11: Links: schematische Ubersicht iiber den verwendeten Gatetreiber. Rechts:
Zustandsautomat fiir 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 fiir einen beschleunigten Umschalt-
vorgang beim Wechsel vom Dioden- in den IGBT-Modus. State S3 kann ausschlieBlich aus
dem bereits bestehenden Diodenmodus (State S2) heraus begangen und auch nur iiber diesen

sowie das erloschende CRTL-Signal wieder verlassen werden.

In Abbildung 3.12 sind die beiden Umschaltvarianten — nominaler RGon1 = 0.9 Ohm [durch-
gezogen] und angepasster schneller RGon2 = 0,5 Ohm [gestrichelt] — wahrend des Stromnull-
durchgangs gegeniibergestellt. 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 Ubergang vom Di-
oden- zum IGBT-Betrieb direkt mit der Hohe 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 — IGBT-Halb- bzw. Vollbriicken — seriell hintereinandergeschaltet [71]. Ei-
nerseits ermoglicht dies eine fein abgestimmte Steuerung der Ausgangsspannung durch die
Kombination vieler kleiner Teilspannungen, die zu geringen Harmonischen und kleinen Fil-

tereinheiten fithren.
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Abbildung 3.12: Stromnulldurchgang mit 4-stufiger stromabhédngiger Umschaltung; Strom-
richtungswechsel vom Dioden- in den IGBT-Modus bei RGon2 schnett = [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 zusitzliche Harmonische sowie unerwiinschte Spannungsspitzen, die

mit hohen Strombelastungen der Filterelemente einhergehen.

Zusammenfassend ldsst sich ableiten, dass der Betriebswechsel vom IGBT - in den Dioden-
modus als sekundir anzusehen ist. Primidr 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 uneingeschrinkt zielfithrend. Um die Aufnahme parasitdrer Blockierspannungen vol-
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 tatséchlich einsetzt. Auswirkungen dieses

Vorgehens werden im nachfolgenden Kapitel beleuchtet.

3.14. Einflussfaktor: Schwelle zur Auslosung der Umschaltung

Die Umschaltschwelle ist ein wesentlicher Faktor, der sich je nach Art, der bereits in Kapitel
2.4 erorterten Stromrichtungserkennung unterschiedet. Die stromsensorgestiitzte Strom-
richtungserkennung kann mithilfe einer grofziigigen Vorsteuerung (groferer auswertbarer

Strombereich) betrieben werden.
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Die Umschaltschwelle selbst spielt dadurch eine nur sekundire Rolle, da es durch die gro-
Bere Vorsteuerung ermdglicht wird, die Ubergiinge zwischen den beiden Betriebsmodi aus-
reichend friith zu erkennen und im Nachgang auch ohne wesentliche Zusatzverluste umzu-

schalten.

Fiir die Stromrichtungserkennung mittels Abkoppeldioden verhilt es sich anders, da ledig-
lich ein d@uflerst schmales Band um den Stromnullpunkt herum erfasst und iiberwacht wer-
den kann. Infolgedessen ist die prizise Auslegung der Umschaltschwellen von entscheiden-
der Bedeutung. Diese kann durch die treiberseitig umgesetzten Referenzspannungsausle-
gungen fiir die Komparatoren der Abkoppeldiodenstrecke zur Stromrichtungserkennung re-

alisiert werden.

Die Auswirkungen dieses Mechanismus zur Feinjustierung von Durchlassverlusten konnen
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
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Abbildung 3.13: Stromnulldurchgang mit 4-stufiger stromabhédngiger Umschaltung; Strom-
richtungswechsel vom Dioden- in den IGBT-Modus bei unterschiedlich ausgelegten Um-
schaltschwellen und einem vorliegenden oszillierenden Laststrom von Icma = 1500 A [UcgTtH
entspricht dem Schwellwert nach Durchlassspannungskompensation der Abkoppeldioden-
strecke]
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3. RC-IGBT mit Diodenkontrolle im statischen und dynamischen Diodenbetrieb

Mit dem Absenken der Umschaltschwellen (Vorsteuerung) resultieren allerdings Implikati-
onen, die im Rahmen der individuellen Anwendung Beachtung finden miissen. Sowohl beim
Ubergang vom IGBT- in den Diodenmodus als auch andersherum, verlingert sich der Zeit-
raum, in dem sich der RC-DC-IGBT auf der schlechteren Diodenkennlinie befindet. Dies
bedeutet, dass ein negativer Strom ldnger bei einem eingeschalteten Gate (Uge = +15 V)
getragen werden muss. Die Offnung des Elektronenkanals fiihrt zu einer Reduzierung der

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

» Erstens: Die Durchlasspannung und damit auch die Durchlassverluste der Diode
steigen an. Dies hat angesichts des unmittelbar nach dem Stromrichtungswechsel pra-
senten kleinen Kollektorstroms (abhéngig von vorliegenden Last-dI/dt), nur einen mar-

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

= Zweitens: Es besteht die Moglichkeit, dass es zur Uberschreitung der maximal ge-
statteten Entséttigungszeit der Diode vor einem potentiellen Abkommutierungsvorgang
kommt. Dies ist auf Grundlage des erwartungsgemill sehr geringen Laststroms unmit-
telbar im Anschluss des Stromrichtungswechsels zwar unwahrscheinlich, sollte aller-

dings dennoch gepriift werden.

3.1.5. Sekundéire Einflussfaktoren

Der Vollstindigkeit halber sind nachfolgend Faktoren aufgefiihrt, die einen sekundiren Ein-

fluss auf das Betriebsverhalten haben und deren Beeinflussung nur graduell mdéglich ist.

»  Signallaufzeiten betreffen sowohl den sensorischen als auch den aktorischen Teil

des Gatetreibers. Grundsitzlich gilt: je kiirzer die Signallaufzeit, so préziser und da-
mit verlustdrmer das Schaltverhalten. Fiir den Umschaltvorgang wéahrend des Strom-
richtungswechsels bedeutet dies, dass die Signaliibertragung von der Stromnull-
durchgangserkennung iiber die Informationsverarbeitung bis hin zur Ausfiihrung der
Umschalthandlung so kurz wie mdglich umgesetzt werden sollte. Als Richtwert fiir
Verzugszeiten werden Zeiten kleiner gleich 250 ns empfohlen, da zu hohe Verzoge-
rungen sowohl erhohte Umschaltverluste als auch maximal aufgenommene Blo-

ckierspannungen begiinstigen.

* Der Laststromgradient (dI1/dt) hat lediglich einen Einfluss auf die Auspriagung des
Umschaltvorgangs. Hohere dIL/dts fiihren, verglichen mit geringeren dIr/dt dazu,
dass bei einer festen Umschaltverzogerung, die Hohe der Verluste zum Umschalt-
zeitpunkt ansteigen. In diesem Zusammenhang sind die zusétzlichen Verluste beim
Ubergang vom IGBT- in den Diodenmodus als unkritisch und vernachlissigbar an-

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

Anders verhilt es sich beim Betriebswechsel vom Dioden- in den IGBT-Modus. Die-
ser Aspekt muss im Gesamtzusammenhang der Systemauslegung, je nach Anwen-
dung und Funktionalitdt, Betrachtung finden. Zu hohen Blockierspannungen ist
durch eine moglichst schnelle Modusiibergangserkennung, z.B. durch kleine Um-
schaltwiderstinde oder eine schneller greifende Umschaltschwellenerkennung, vor-
zubeugen.

* Die Junction-Temperatur (T;) beeinflusst die Plasmamenge in Halbleiterbauelemen-

ten mafBgeblich. Bei hoheren Temperaturen nehmen die Gitterschwingungen der
feststehenden Atome um Halbleiter zu, was zu einer Reduzierung der mittleren
freien Weglédnge fiihrt. Infolgedessen sinkt die Beweglichkeit der Ladungstriager ab.
Der intrinsische Widerstand und die Durchlassspanung nehmen zu (vgl. Abbildung
3.14) [67]. Ein weiterer temperaturabhéngiger Faktor ist die Ladungstragerlebens-
dauer, die mit steigender Temperatur zunimmt. Beide genannten Faktoren fiihren zu
einem Anstieg der Ladungstriger im Bauelement. Fiir den Stromnulldurchgang
selbst ergeben sich nahezu keine relevanten Anderungen. Der Einfluss der erhdhten

Ladungstrigerkonzentration wéhrend des Stromnulldurchgangs ist vernachléssig-
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Abbildung 3.14: Stromnulldurchgang mit 2-stufiger stromabhingiger 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 erlduterten Ansteuerungsmechanismen bezogen sich
auf die statische MOS-Kontrolle, also die stromrichtungsabhdngige Umschaltung mit der
Legung des Hauptaugenmerkes auf die statischen Durchlassverluste im Diodenmodus. In
den nun folgenden Absidtzen steht der verlustoptimierte Abschaltvorgang bei negativem
Laststrom im Fokus. Hierbei wird vordergriindig auf die bereits in Kapitel 2.3.2 eingefiihr-
ten Parameter — Diodenentsittigungspuls sowie Lockzeit — eingegangen. Erweitert werden
die Betrachtungen durch Ausfiihrungen zum Diodenein- sowie -ausschaltwiderstand und

dem Einfluss der Gate-Emitter-Spannung wéhren 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 fiir die im Folgenden pra-
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 Entsdttigungspulses (tpesar) sowie der zugehorigen resultie-
renden Lockzeit (tLock) auf die Verteilung der Ladungstridger 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 I = 1000 A [34], [59].
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Abbildung 3.15: Dynamische Plasmaverteilung im Diodenmodus bei IL = 1000 A in Ab-
hiangigkeit der Parameter Entséttigungspulsdauer und die Lockzeit [34], [59]
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3. RC-IGBT mit Diodenkontrolle im statischen und dynamischen Diodenbetrieb

Zur Erstellung des Diagramms erfolgt die Simulation eines Einschaltvorgangs unter Nenn-
lastbedingungen, wobei die stationdren Plasmaverteilungen zu unterschiedlichen Simulati-
onskonfigurationen in einem Diagramm zusammengefasst sind. Der ausgewertete Zeit-
punkt, der Aufschluss liber den Einfluss der untersuchten Parameter gibt, liegt unmittelbar
vor dem Einschalten des zweiten Einschaltpulses (Doppelpuls). In Abbildung 3.16 ist dieser
Zeitpunkt mit ,,tsimuLATION benannt.

Die aufgetragenen Elektronen-Loch-Plasma-Verteilungen erkldren sich folgendermaf3en:

1) Entspricht der statischen Plasmaverteilung im Diodenmodus bei Uce = -15 V. Die
Gate-Emitter-Spannung verbleibt wihrend des gesamten Diodenleitvorgangs bei
Uge =-15 V und stellt dadurch, wie in den vorangegangenen Kapiteln erldutert, einen
optimierten Diodendurchlass des RC-DC-IGBTs sicher. Der Verlauf der Plasmaver-
teilung ist plausibel, da bei geschlossenem Elektronenkanal die groBtmogliche Plas-
mamenge im Bauelement vorliegt. Ein nun initiierter Reverse-Recovery-Vorgang
wire demnach aullergewodhnlich stark verlustbehaftet.

2) Zur Reduzierung der perspektivischen Schaltverluste erfolgt die unter (2) aufgetra-
gene Applikation eines Entsdttigungspulses mit sukzessiv erhohten Einschaltdauern
(tpesat = 10 ps (hell braun); 20 ps (tiirkis), 30 us (griin)). Die Plasmaverteilungen
sind dabei jeweils bei minimaler Lockzeit (tLock = 0 ps) gewihlt und entsprechen in
diesem Sinne einem optimalen Schaltvorgang. Es ist erkennbar, dass mit zunehmender
Entsdttigungspulsldnge eine zunehmende Reduzierung der Plasmakonzentration er-
folgt. Daraus lésst sich eine Korrelation zwischen der Entséttigungspulsdauer und den
resultierenden Schaltverlusten ableiten. Das statische Plasmaminimum im Bauele-
ment, das in Abbildung 3.2 zu erkennen ist, stellt sich zeitabhéngig ein, wihrenddes-
sen Uge im Diodenmodus vollstindig bei Uge =+15 V belassen wird. Wiirde an dieser
Stelle ein Schaltvorgang initiiert, so resultierten minimale Schaltverluste.

3) Unter (3) erfolgt die Darstellung des Einflusses der Lockzeit (tLock = 1 ps (rot); 2 us
(lila)) auf die im Bauelement vorherrschende Plasmaverteilung. Trock ist, wie in Ka-
pitel 2.3.2 erldutert, die Zeit zwischen dem Ende des Entsdttigungspulses und dem
Einschalten des gegeniiberliegenden 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 ps) zu einem erheblichen emit-
terseitigen Plasmaeintrag und dementsprechend zum Wiederansteigen der Schaltver-
luste fiihrt.
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3. RC-IGBT mit Diodenkontrolle im statischen und dynamischen Diodenbetrieb
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Abbildung 3.16: Doppelpulspriifautbau zur Charakterisierung des dynamischen Schaltver-
haltens

Die Messuntersuchungen zu diesem Themenkomplex wurden in einem Versuchstand (Priif-
stand 1 Anhang A4) zur Erzeugung von Doppelpulsmessungen durchgefiihrt. 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 Lastinduktivitdt Lo (L1 = 543 pH, L2 = 1 mH) zur Einstellung des Stroms iiber

die Einschaltzeit von B1.

3.2.1. Einflussfaktor: Entsittigungspuls+ -linge (tpesat)

Die Bedeutung des Entséttigungspulses und seines Einflusses auf das Schaltverhalten wird
in Abbildung 3.17 zunichst fiir den Reverse-Recovery-Verlauf aufgezeigt. Die voreinge-
stellte Lockzeit betrdgt 2 pus (Definition nach Abbildung 2.9) und die applizierte Entsatti-
gungspulsldnge betrdgt 20 pus.

Die kurzweilige Reduktion der Plasmakonzentration im Bauelement durch die Einschrin-
kung des Emitterwirkungsgrades innerhalb des Entséttigungspulses 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. Riickstromspitze, durch den applizierten Entsétti-
gungspuls signifikant reduziert wird. Zeitgleich verbleibt der Tailstrom, also der Anteil des

Diodenstroms im Anschluss an die Riickstromspitze [16], nahezu konstant.
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Abbildung 3.17: Reverse-Recovery-Schaltverldufe und Verlustkurven im Nennarbeitspunkt
(Ic = 1000 A, Upc = 3600 V und T = 125 °C) bei appliziertem Entséttigungspuls (tpe-
SAT = 20 ps, tLock = 2 pus)

Erklédren lésst sich dies dadurch, dass die Reduzierung der Plasmakonzentration innerhalb
des Entséttigungspulses vordergriindig durch das Ausrdumen des kollektorseitigen Elektro-
nen-Loch-Plasmas vollzogen wird. Dies tridgt direkt zur Verminderung der maximalen
Riickstromspitze bei. Die Tailstrom-Phase ist primér durch das Ausrdumen 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 Entséttigungspulses. Diese spiegelt den allgemeinen Entnahmevorgang des Elektronen-
Loch-Plasmas aus dem Bauelement wider, wiahrenddessen der Entséttigungspuls aktiv ist.
Der Entsdttigungspuls entfaltet seine primédren Auswirkungen innerhalb des Reverse-
Recovery-Vorgangs. Die resultierenden sekunddren Auswirkungen — die Einflussnahme auf

die Einschaltverluste des gegeniiberliegenden IGBTs- sind jedoch nicht vernachléssigbar.

Abbildung 3.18 zeigt den Verlauf der Einschaltkurven in Abhéngigkeit vom ausgefiihrten
Entsédttigungspuls. Die Stromiiberhohung wihrend des Einschaltvorgangs ist direkt auf das
Reverse-Recovery-Verhalten der Diode zurlickzufiihren. Dementsprechend wird deutlich,
dass die maximale Stromamplitude ebenfalls signifikant reduziert wird. Analog zur Verrin-
gerung des Reverse-Recovery-Peak-Stroms ldsst sich der Einfluss des Entséttigungspulses
vordergriindig auf der Einschaltstromspitze erkennen. Begriindet wird dies ebenfalls im
Ausrdumen des kollektorseitigen Plasmas. Weiterhin lésst sich die positive Auswirkung auf

das Gesamtverlustreduzierungspotential (Eon) beobachten.
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Abbildung 3.18: Einschaltverldufe und -verlustkurven im Nennarbeitspunkt (Ic = 1000 A,
Upc =3600 Vund T = 125 °C) bei appliziertem Entsdttigungspuls (tpesat)

Die Erhohung der Entsdttigungspulszeit ist in der Literatur [7], [34], [61] hinldnglich be-
schrieben. Beispielhaft ldsst sich dafiir Abbildung 3.19 betrachten. Die Abhéingigkeit 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 Diodenentsittigungspulszeiten dargelegt [20].
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Abbildung 3.19: Eon und Erec als Funktion der Diodenentsittigungspulsdauer und der
Lockzeit fiir verschiedene Diodenkonfigurationen (Typ 1 (blau): Uge = -15 V und Typ2
(griin): Uge =0 V) bei Vpc = 3600 V, Ic = 1000 A, Tr= 125 °C sowie eine festen Lockzeit
von tLock = 0,5 ps [7]
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3. RC-IGBT mit Diodenkontrolle im statischen und dynamischen Diodenbetrieb

Anhand der Grafik ist erkennbar, dass ausgehend vom Verlustzustand ohne Entsattigungs-
puls, die Integration desselbigen sofort zu signifikanten Verbesserungen der Schaltverluste
fiihrt. Wie bereits zuvor in den Simulationen gezeigt, lduft dieses Verlustreduzierungspo-

tential mit zunehmenden Entsidttigungspulszeiten einem Verlustminimum entgegen.

Zusammenfassend bleibt festzuhalten, dass der Entséttigungspuls in der Lage ist sowohl das
Reverse-Recovery als auch das Einschaltverhalten, positiv zu beeinflussen. Die definierte
Ladungstragerentnahme 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 Diodenriickstromspitze 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 Entsittigungspulszeiten erhdhen die Dioden-
durchlassverluste fiir den Zeitraum des aktiven Entsdttigungspulses und nehmen dadurch
Einfluss auf die Verlustbilanz. Wesentlich relevanter ist in diesem Hinblick allerdings die
Auswirkung auf das Diodenschaltverhalten. Durch eine ibermaBige Entséttigung des Bau-
elements ist die Provozierung von Stromabrissen und stark ansteigenden Diodenschaltleis-
tungen moglich. Um Gefahren fiir das Bauelement zu minimieren, ist es daher erforderlich,

die Auslegung des Entséttigungspulses bauteilspezifisch zu priifen.

3.2.2. Einflussfaktor: Lockzeit (tLock)

Innerhalb dieses Abschnittes werden die messtechnischen Ergebnisse der eingangs erorter-
ten simulativen Untersuchungen zur Lockzeit vorgestellt. Die voreingestellte Diodenentsét-

tigungspulsdauer betragt 20 ps und die wirksame Lockzeit wird sukzessive reduziert.

Trock entspricht definitionsgemiBl (Abbildung 2.9, Kapitel 2.3.2) dem Zeitintervall zwi-
schen dem Abschalten des Entsittigungspulses (Uge beginnt zu fallen) und dem Ansteigen
des Einschaltstroms des gegeniiberliegenden IGBTs. In Abbildung 3.20 findet sich die Dar-
stellung der Einschaltkurven gepaart mit den Gatespannungskurven des gegeniiberliegen-
den Schalters, bei welchem der Entséttigungspuls im Diodenmodus appliziert wird. Es ist
erkennbar, dass eine Verdnderung der wirksamen Lockzeit (tLock) zu einer Verdnderung
des Schaltverhaltens fiihrt.
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Abbildung 3.20: Einschaltverldufe und -verlustkurven (T1) im Nennarbeitspunkt
(Ic = 1000 A, und Upc = 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 dullerst relevante Doppelfunktionalitit zu Grunde liegt.

Auf der einen Seite ist sie dafiir verantwortlich, dass der sich im Diodenmodus befindliche
RC-DC-IGBT sicher ausgeschaltet ist (Uge < 0 V) bevor der Kommutierungsprozess auf
den gegeniiberliegenden Schalter etabliert wird. Fiir die Diode geht dieser mit einem stei-
genden dUcg/dt, welches von der Einschaltgeschwindigkeit des gegeniiberliegenden IGBTs
bestimmt wird, einher. Das positive dUcg/dt bewirkt liber die Millerkapazitit (Ccg) eine
positive Riickkopplung des Gatestroms, der dem Gateentladestrom im Ausschaltvorgang
entgegenwirkt. Je nach Hohe des vorliegenden dUck/dt ergibt sich ein positiver Gatestrom
und somit eine Aufladung der Gatekapazitit (Cge), die in einem Wiederaufsteuern des Gates
resultiert und zum Einsetzen eines Briickenkurzschlusses fiihren kann. Eine ausreichend
groBe Lockzeit gewédhrleistet also einen geniigend grofen Schutz vor dem Auftreten von
ungewollten parasitiren Aufsteuerungseffekten, die im schlimmsten Fall zu erheblichen
Fehlstromen im Falle eines einsetzenden Halbbriickenkurzschlusses fiihrten. In Abbildung
3.20 ist dies bei einer kleiner werdenden Lockzeit beobachtbar, da die Gate-Emitter-Span-
nung nach dem Diodenentsittigungspuls stirker aufgesteuert wird. Das parasitiare Einschal-
ten fithrt zu hoheren Maximalstromwerten (Ic_max und Irr_max, vgl. Abbildung 3.20) sowie

zu allgemein hoheren Einschalt- und Reverse-Recovery-Verlusten.

Auf der anderen Seite ist die Lockzeit dafiir verantwortlich, dass groBtmdégliche Verlustre-
duzierungspotential des Entséttigungspulses zu gewihrleisten. Dies ldsst sich aus den Er-
klarungen zur Gate-Emitterspannungs-abhidngigen Ansteuerung des RC-DC-IGBTs aus Ka-
pitel 2.1.1 ableiten. Nach dem Ausschalten des Entsattigungspulses, wird Uge von + 15V
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3. RC-IGBT mit Diodenkontrolle im statischen und dynamischen Diodenbetrieb

auf-15 V geschaltet. In der Drift-Zone des RC-DC-IGBTs kommt es zu einer Anreicherung
von Ladungstriagern, die aus dem Abschniiren des Inversionskanals und dem daraus folgen-
dem neuerlichen bipolaren Stromfluss resultieren. Dieser Effekt wirkt dem zuvor ange-

wandten Entsdttigungspuls entgegen und setzt seine Leistungsfahigkeit herab.

Zusammenfassend bleibt zu konstatieren, dass die Lockzeit auf der einen Seite ausreichend
lang sein muss, um parasitdre Aufsteuerungseffekte sicher unterdriicken zu konnen. Auf der
anderen Seite muss aber dafiir Sorge getragen werden, dass die Wiederanreicherung mit
Plasma im Bauelement durch die Auswahl einer minimalen Lockzeit begrenzt wird. Beide
Effekte miissen applikationsabhidngig messtechnisch untersucht werden. Die Entscheidung
in Bezug auf die optimale Lockzeitauslegung (Sweet-Spot) kann mithilfe der Auftragung
von Ik max, Ic Mmax sowie der Einschalt- und Reverse-Recovery-Verluste iiber der Lockzeit

erfolgen.

3.2.3. Einflussfaktor: Diodenein- und -ausschaltwiderstand

In Kapitel 3.1.3 wurde bereits erldutert, dass eine Modifikation der Gateumschaltgeschwin-
digkeit durch die Anpassung der Gateumschaltwiderstdnde vollzogen werden kann. Dieser
Ansatz kann, weil keine harte Schalthandlung (Gateumladung bei gleichzeitiger Anderung
von Uck und Ic) vorgenommen wird, auch im Sinne des Diodenentsittigungspulses ange-
wendet werden. Durch die Einfiihrung kleiner dimensionierter Ein- sowie Ausschaltwider-
stdnde, welche ausschlieBlich zur Ein- und Ausschaltung des Entsdttigungspulses verwen-
det werden, ldsst sich die Wirkung des Entséttigungspulses erhdhen. Diese Aussage kann

im Hinblick auf zweierlei Aspekte verifiziert werden:

1) Zunichst erfolgt durch das beschleunigte Ein- sowie Ausschalten des Entséittigungs-
pulses eine Erhohung der wirksamen aktiven Entsdttigungszeit. In Abbildung 3.21
zeigt sich die Zunahme der wirksamen Entséttigungszeit durch die Zunahme der Ga-
tespannungs-Zeitfliche (Zeitraum) bei vollstindig eingeschaltetem Gate
(Uge = +15 V).

2) Der zweite beachtenswerte Aspekt im Hinblick auf die Etablierung kleiner dimensi-
onierter Gatewiderstdnde kommt zum Tragen, wenn es um die Einstellung der Lock-
zeit geht. Da ein kleinerer Rcotr zu einem schnelleren Umladen des Gates beim Aus-
schalten fiihrt, geht die Gatespannungskurve friither in einen sicher ausgeschalteten
Zustand iiber. Dies ist vor allem deshalb relevant, weil dadurch parasitdren Aufsteu-
erungsvorgingen entgegengewirkt werden kann. Dies entspricht einem Robustheits-
gewinn nach dem Entsdttigungspuls. Da der IGBT in diesem Hinblick frither sowie
sicherer ausgeschaltet ist, besteht die Moglichkeit, eine weitere Verringerung der

Lockzeit wahrzunehmen, um weitere Verluste einzusparen.
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Abbildung 3.21: Zunahme des effektiv wirksamen Diodenentsittigungspulses durch die An-
passung der Gateein- und -ausschaltwiderstinde

Tabelle 3.2 zeigt den Einfluss der Variation des Gatewiderstandes fiir das Ein- sowie Aus-
schalten des Diodenentsittigungspulses. Die Messungen wurden im Nennarbeitspunkt, d.h.
bei Uce = 3600 V, Ic = 1000 A sowie einer Temperatur von T = 25 °C und einer Entsétti-
gungspulsldnge von tpesat = 20 us aufgenommen. Messtechnisch ergibt sich in Bezug auf
die resultierenden Maximalstrome (Reverse-Recovery- und Kollektorstrom) sowie exemp-
larisch fiir die Einschaltverluste das in Tabelle 3.2 aufgezeigte Bild.

Es ist klar ersichtlich, dass die Verringerung der Ein- und Ausschaltwiderstinde fiir den
Diodenentséttigungspuls zu einer Abnahme der Maximalstrome sowie der Schaltverluste
fiihrt. Zwar sind die moglichen Verlusteinsparungen geringfiigig, fiir eine Optimalausle-
gung des Schaltverhaltens, sind sie allerdings durchaus nicht vernachlédssigbar. Treibersei-
tig bedarf es hierbei, analog zu Kapitel 3.1.3, der Einfithrung zweier weiterer Gateaus-
gangsendstufen. In Kapitel 4.2.1 ist die Einbringung dieser verdeutlicht. Zeitgleich wird die
Anpassung des Zustandsautomaten fiir die erfolgreiche Integration des Entsdttigungspulses
in die RC-DC-IGBT-Ansteuerung aufgezeigt.

Tabelle 3.2: Einfluss des Gatewiderstandes auf das Verlustreduzierungspotential des Dio-
denentsittigungspulses (tpbesat = 20 ps, bei fixer tLock = 2 ps (fiir Rgofr =0,5 Ohm)

Gatewiderstand (Ohm) Ic max (A) IRR max (A) Eon (J)
3.9 Aktiver Halbbriickenkurzschluss

1,8 3013 2029 6,8
1,0 2729 1763 5,3
0,5 2706 1738 5,2
0,3 2699 1731 5,2
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3.24. Einflussfaktor: Gate-Emitter-Spannung im Diodenmodus
Ixund U
K GE A t
LOCK
M
UGEl = 3’45 \4 tDESAT 0:
UGE2 = 1,35 \% \ :
UGE3 =- 0,5 \%
t
N Ix
UGE im
UGE4 =-15V /Dioden
modus \_/ Uce

Abbildung 3.22: Schematische Darstellung der Ansteuerungsmethodik zum Einfluss des
Gate-Emitter-Spannungsniveaus (Hohe von Ve ist definiert durch Durchbruchspannung
von im Treiber verwendeter Zenerdioden) wéhrend des Diodenmodus

Die Gate-Emitter-Spannung wihrend des Diodenmodus ist ein weiterer relevanter Einfluss-
faktor auf die Leistungsfiahigkeit des RC-DC-IGBTS [30]. In [72] erfolgt eine detaillierte
Auseinandersetzung zum Einfluss dieses Themengebietes. Abbildung 3.22 verdeutlicht die
Grundidee dieser Ansteuerungsmethodik, wonach sich das Gate-Emitterspannungsniveau
im Diodenmodus nicht im vollstindig ausgeschalteten Zustand (Uce = -15 V), sondern auf
einer spezifischen Zwischenstufe (-15 < Uge < +15 V) befindet. Uce-Niveaus (Uce1 bis

Ugct4), sind die unabhingig voneinander fiir Messuntersuchungen verwendet worden.
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Abbildung 3.23: Err als Funktion der Uge im Diodenmodus bei unterschiedlichen Laststro-
men und ohne appliziertem Diodenentsittigungspuls [Upc = 3600 V, Ty = 125 °C]
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3. RC-IGBT mit Diodenkontrolle im statischen und dynamischen Diodenbetrieb

Wie bereits ausfiihrlich in Kapitel 2.3 und 3.1 dargelegt, ldsst sich der Emitterwirkungsgrad
des RC-DC-IGBTs mithilfe der applizierten Gate-Emitter-Spannung innerhalb des Dioden-
modus manipulieren. Als Konsequenz ergibt sich mit dieser Ansteuerungsmethodik die
Moglichkeit, gezielt die Durchlassverluste im Diodenmodus sowie die Schaltverluste beim
Verlassen desselbigen zu beeinflussen. Veranschaulicht wird dies in Abbildung 3.23 und
Abbildung 3.24 exemplarisch anhand der Reverse-Recovery-Verluste. Dabei wird der Un-
terschied in den Verlusten ohne und mit appliziertem Diodenentsdttigungspuls
(Toesat = 20 ps, tLock = 2 ps) verdeutlicht.

Die Messungen wurden bei Ty = 125 °C, Upc = 3600 V, verschiedenen Laststromen
IL=[100 A...3000 A] sowie mit und ohne Diodenentsittigungspuls (Tpesar= 20 us,
tLock = 2 pus) durchgefiihrt. Die dargestellten Verlustwerte zeigen, dass die betrachtete An-
steuerungsmethodik hervorragend geeignet ist, um eine positive Manipulation des Schalt-
verhaltens herbeizufiihren.

Fiir einen besseren Gesamtiiberblick iiber die priasentierte Err-Datenmenge stehen Tabelle
3.3 sowie Tabelle 3.4 zur Verfligung, in denen prozentual bezogene Werte dargestellt sind.
Die BezugsgroBe ist dabei jeweils die konventionelle Gate-Emitter-Spannung von
Uge = - 15 V im Diodenmodus. Dadurch wird der Schaltverlustgewinn des applizierten Di-

odenentsittigungspulses in Abhéngigkeit der vorliegenden Uge deutlich.

9,0
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7,0
6,0
-
= 5,0
© i
5 4,0
=
3,0
2,0
1,0
0,0
mVgeHS=-15V
EVgeHS=-0,5V
EVgeHS=+135V| 1,1 1,7 2,6 3,2 3,7 4,5 4,9 5,2 5,0
BVgeHS=+3,45V| 1,0 1,6 2,4 3,0 34 4,1 4,5 4,7 4,5

Abbildung 3.24: Err als Funktion der Uge im Diodenmodus bei unterschiedlichen Laststro-
men und mit appliziertem Diodenentséttigungspuls [Upc = 3600V, T; = 125 °C,
Tpesat = 20 ps, tLock = 2 us|
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3. RC-IGBT mit Diodenkontrolle im statischen und dynamischen Diodenbetrieb

Tabelle 3.3: Prozentuales Verlusteinsparungsspotential (Err) spezifischer Uge-Level im Di-
odenmodus bezogen auf Uge = -15 V ohne applizierten Diodenentséttigungspuls

Laststrom in A Ucgens =-0,5V Ucgeas =+ 1,35V Ucgeas =+3,45V
100 16,0 % 249 % 32,1 %
250 20,5 % 26,5 % 35,0 %
500 239 % 28,7 % 36,9 %
750 239 % 29,5 % 37,8 %
1000 233 % 29,4 % 37,6 %
1500 25,0% 31,0 % 38,7 %
2000 24,4 % 30,3 % 38,4 %
2500 23,4 % 29,5 % 37,8 %
3000 24,9 % 30,2 % 38,1 %
Mittelwert 22,8 % 28,9 % 36,9 %

Zusammenfassend zeigt sich, dass die Schaltverluste mit steigender Uge im Diodenmodus
starker abnehmen. Es wird ebenfalls deutlich, dass das Reduzierungspotential ohne Dioden-
entsdttigungspuls grofBer ist als das Reduzierungspotential mit appliziertem Diodenentsétti-
gungspuls. Die durch den Entséttigungspuls erreichbaren Reverse-Recovery-Verlustredu-
zierungen betragen durchschnittlich 18 % (Ugens = -0,5 V), 24 % (Ucens = 1,35 V) sowie
30 % (Ucens = 3,45 V) und sind unbedingt beachtenswert. In Bezug auf die Einschaltverluste
lassen sich fiir die durch den Entsidttigungspuls erreichbaren Verlustreduzierungen auf durch-
schnittlich 12 % (Ugens = -0,5 V), 16 % (Ugens = 1,35 V) sowie 20 % (Ucens = 3,45 V)
beziffern (vgl. Verlusttabellen im Anhang unter Punkt A7).

Tabelle 3.4: Prozentuales Reverse-Recovery-Verlusteinsparungsspotential (Err) spezifi-
scher Uge-Level im Diodenmodus bezogen auf Uge = -15 V mit applizierten Diodenentsét-
tigungspuls Tpesat = 20 ps, tLock = 2 us

Laststrom in A Ucens =-0,5V Ucens=+ 1,35V Ucens =+ 3,45V
100 13,0 % 19,4 % 26,0 %
250 14,1 % 21,1 % 27,5 %
500 17,6 % 23,5% 28,7 %
750 18,2 % 24,3 % 29.1 %
1000 17,6 % 24,7 % 30,9 %
1500 20,3 % 26,2 % 32,2 %
2000 22,6 % 26,8 % 33,4 %
2500 20,2 % 25,0 % 31,9 %
3000 18,9 % 24,5 % 31,4 %
Mittelwert 18,1 % 24,0 % 30,1 %
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In [72] wird detailliert dargelegt, wie das Reduzieren der Plasmakonzentration im Bauele-
ment durch die Anhebung der Uge vor dem Kommutierungsvorgang erreicht wird und wo
die Grenzen fiir das maximale Verlustreduzierungspotential liegen. Der Vorteil der redu-
zierten Schaltverluste zum Zeitpunkt des Verlassens vom Diodenmodus geht jedoch mit
dem Nachteil von erhohten Durchlassverlusten innerhalb des Diodenmodus einher. Dieser
Umstand wird in Abbildung 3.25 (Messungen in Priifstand 2 Anhang AS5) deutlich.

Zwar reduzieren sich die Schaltverluste in Abhéngigkeit der fiir den Diodenmodus festge-
legten statischen Ucke, aber zeitgleich steigen die Diodendurchlassverluste [68]. Fiir die Ge-
samtverlustbilanz ist die anwendungsspezifische Schaltfrequenz von &uferster Relevanz.
Diese variiert je nach Anwendungsfall, insbesondere vor dem Hintergrund der vorliegenden
Spannungsklasse. Bei niederfrequent schaltenden Anwendungen dominieren die Durchlass-
verluste, so dass eine Auslegung auf optimierten Durchlass sinnvoll ist. Anders verhélt es
sich bei hoherfrequent schaltenden Anwendungen. Hier dominieren die Schaltverluste,
wodurch die Gesamtverlustbilanz von reduzierten Schaltverlustwerten profitiert. Eine all-
gemeingiiltige Aussage iiber die Effektivitit dieser Ansteuerungsmethode ist nur nach einer

umfassenden Gesamtsystembetrachtung moglich.

Insgesamt stellt die vorgestellte Ansteuerungsmethodik ein geeignetes Werkzeug dar, um
die Effizienz des Gesamtsystems je nach Anwendungsfall zu steigern. Voraussetzung dafiir
ist, dass der Anwender bereit ist, die Hardware des Gatetreibers so anzupassen, dass die

gewiinschte Gate-Emitter-Ausgangsspannung bereitgestellt werden kann.
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Abbildung 3.25: Durchlassspannungskennlinienfeld: Stromspannungskennlinie als Funk-
tion der Uge im Diodenmodus bei Ty = 125 °C
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3.2.5. Sekundéire Einflussfaktoren

Der Vollstindigkeit halber sind nachfolgend Faktoren aufgefiihrt, die einen sekundiren Ein-

fluss auf das Betriebsverhalten haben, deren Beeinflussung jedoch nur graduell mdéglich ist.

»  Laststrom. Die Variabilitit der Laststromhohe kann nicht beeinflusst werden kann.

Wihrend des schaltenden Betriebs sind die Anforderungen an das Bauelement je-

weils anwendungs- und auslegungsabhéngig. Die Hohe des zu schaltenden Stroms

beeinflusst dabei die resultierenden Schaltverluste. Wie in Abbildung 3.26 erkenn-

bar, steigen diese mit der Hohe des zu schaltenden Laststroms an.

= Temperatur (Tj). Der Anstieg der Temperatur hat, wie bereits in Kapitel 3.1.5 er-

wiahnt, einen Anstieg der Plasmakonzentration im Bauelement zufolge. Dieser

schldgt sich, wie in Abbildung 3.26 dargestellt, in einem Anstieg der Schaltverluste

nieder. Es ist erkennbar, dass die Applikation des Diodenentséttigungspulses zu ei-

ner Verringerung der Schaltverluste fiihrt und dadurch einen entscheidenden Beitrag

im Hinblick auf die Erh6hung der Lebensdauer leistet.

Allgemein wird deutlich, dass die mittlere prozentuale Effektivitit des Diodenentsatti-

gungspulses (vgl. Tabelle 3.5 und Tabelle 3.6) weitestgehend von der Temperatur unabhéin-

gig ist. Sowohl bei Ty =25 °C als auch bei Ty = 125 °C zeigt sich eine mittlere Reduzierung
der Einschaltverluste tiber den Gesamtstrombereich von 100 A bis 3000 A von rund 25 %.

Fiir die Dioden-Reverse-Recovery-Verluste liegt dieser Wert bei rund 19%, wie beim Ge-

geniiberstellen der Verlustwerte aus Abbildung 3.23 und Abbildung 3.24 in Bezug auf eine

vorliegende Gate-Emitter-Spannung von -15 V im Diodenmodus, deutlich wird.
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Abbildung 3.26: Einschaltverluste in Abhidngigkeit des vorliegenden Laststroms unter Be-
riicksichtigung unterschiedlicher Temperatur- sowie Diodenentséttigungskonfigurationen
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Tabelle 3.5: Effektivitit des Diodenentséttigungspulses in Abhéngigkeit der Stromstérke
bei einer Sperrschichttemperatur von Ty = 25°C

. EoninJ EoninJ Effektivitit Entsétti-
Laststrom in A (toesat = 0 us) (tpesat = 20 ps) gungspuls in %
100 1,1 0,8 27,0
250 2,0 1,5 28,0
500 3,6 2,6 27,1
750 5,2 3,8 26,2
1000 6,9 5,2 25,3
1500 10,7 8,1 24,5
2000 15,4 11,8 23,4
2500 22,0 17,2 22,1
3000 32,4 25,4 21,7
Mittelwert 25,0

Die Effektivitit des Entsittigungspulses weist noch eine Besonderheit bezogen auf die
Stromhohe auf. Es zeigt sich eine deutliche Abhdngigkeit, bei welcher die Effektivitit des
Entsédttigungspulses mit der Zunahme der Stromhdhe abnimmt. Wéhrenddessen der Anteil
der Verlusteinsparung im Bereich kleiner Strome (100 A bis 500 A) bei ca. 27 % liegt, so
reduziert sich dieser Anteil im Bereich groBler Strome (2000 A bis 3000 A) auf ca. 22 %.
Dies ist darauf zuriickzufiihren, dass der GroBteil der verhéltnismaBig geringen Plasmakon-
zentration im Bauteil nach Offnung des Inversionskanals sofort iiber den Emitter abgefiihrt
werden kann. Beim Vorliegen von verhéltnisméBig groen Plasmamengen scheint dieser

Abfiihrungsprozess limitiert zu sein.

Tabelle 3.6: Effektivitit des Diodenentsittigungspulses in Abhdngigkeit der Stromstirke
bei einer Sperrschichttemperatur von Ty = 125°C

. EonxinJ EoninJ Effektivitit Entsatti-
Laststrom In A (toesat =0 us) (tpesaT = 20 ps) gungspuls in %
100 1,7 1,3 26,8
250 2,9 2,1 27,1
500 5,0 3,7 26,8
750 7,2 53 26,3
1000 9,3 6,9 25,9
1500 14,6 11,0 24,8
2000 22,2 16,8 24,7
2500 34,3 26,2 23,6
3000 55,8 43,6 21,9
Mittelwert 25,3
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4. Einsatz des RC-IGBTs mit Diodenkontrolle
in einer Umrichterapplikation

Innerhalb dieses Kapitels wird darauf eingegangen, welche Schritte unternommen werden
miissen, um einen RC-DC-IGBT erfolgreich in eine ganzheitliche Systemanwendung zu
integrieren. Zunichst erfolgt dabei die Auslegung eines funktionalen soft- sowie hardware-
seitigen Ansteuerungskonzeptes (Kapitel 4.1 und Kapitel 4.2), welches die unter Kapitel 3
vorgestellten RC-DC-IGBT spezifischen Anforderungen, statische sowie dynamische
MOS-Kontrolle, umsetzen muss. Im Anschluss daran werden innerhalb der Kapitel 4.3 bis
4.5 spezielle Problemstellungen zum Thema ,,RC-DC-IGBT in einer generellen Um-

richteranwendung® aufgeworfen und erldutert.

Die Zusammenfassung sowie die abschlieBende Funktionsiiberpriifung, die einen Beleg
tiber die erfolgreiche Integrierung eines RC-DC-IGBTs in einen funktionalen Frequenzum-

richter aufzeigt, erfolgen in Kapitel 4.6.

Abschlielend findet sich in Kapitel 4.7 ein Resiimee {iber die potentielle Einsatzfahigkeit
des RC-DC-IGBTs in der systemischen Umrichterapplikation. Dabei werden Vor- und
Nachteile dieser Anwendung noch einmal aufgegriffen, gegeniibergestellt und final ausge-

wertet.

4.1. Konzipierung und Einbindung eines Ansteuerungsverfahrens

4.1.1. Ansteuertiming konventioneller IGBT

Zur Erzeugung von definierten Spannungs-Zeit-Flichen am Ausgang einer Halbbriicke mit
induktiver Last ist es erforderlich, dass die von der Umrichtersteuerung vorgegebenen
Schaltsignale der betreffenden IGBTs akkurat ausgefiihrt werden. Wie bereits in Kapitel
2.3.2 ausgefiihrt, ist die Einfiihrung einer Verriegelungszeit ein obligatorischer Prozess zur
Vermeidung von Halbbriickenkurzsschliissen. Dazu muss das Halbbriickensignal zunichst
in spezifische High-Side (HS) und Low-Side (LS) Schaltsignale umgesetzt sowie mit einer
adidquaten Verriegelungszeit beaufschlagt werden. Dieser Prozess kann sowohl innerhalb

der Umrichtersteuerung oder aber direkt auf dem Gate-Treiber erfolgen.
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Abbildung 4.1: Ansteuerschema eines konventionellen IGBTs

Ansteuertimings, wie sie bei Umrichtern mit konventionellen IGBTs zur Anwendung kom-
men (vgl. Abbildung 4.1), sind fiir den Einsatz mit RC-DC-IGBTs ungeeignet. Dies ergibt
sich zunédchst aus dem Nichtvorhandensein einer stromrichtungsabhdngigen Ansteuerung.
Auch wenn die statische MOS-Kontrolle mithilfe einer geeigneten Methode zur Stromrich-
tungserkennung integriert werden kann, besteht noch ein weiteres komplexes Anwendungs-
problem — die Implementierung des sogenannten ,,Entsittigungspulses® zur Schaltverlust-
reduzierung. Dieser sollte angewendet werden, um die Dioden-Reverse-Recovery- sowie
die IGBT-Einschaltverluste im Zusammenhang mit dem Diodenabkommutieren zu reduzie-
ren (vgl. auch Kapitel 3.2) [21], [31], [34].

4.1.2. Integration des Entséittigungspulses in das Ansteuertiming

Grundsitzlich existieren bei der Integration des Entséttigungspulses in das Ansteuertiming

zwei verschiedene Moglichkeiten:

1) Der Eingriff in das Timing innerhalb der iibergeordneten Umrichtersteuerung, sofern
dort auch die Verriegelungszeit integriert wird

2) Der Eingriff in das Timing auf einem intelligenten Gatetreiber

Beide Varianten lassen sich je nach Anwendungsfall und der Art der Stromrichtungserken-
nung gegeneinander abwidgen. Im Fall einer Stromrichtungserkennung, die direkt in die
libergeordnete Steuerung eingebunden werden kann (stromsensorgestiitzte Strommessung),
ist es notwendig, die Modifizierung des Ansteuersignals ebenfalls auf der iibergeordneten

Steuerungsebene vorzunehmen.
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Der Vorteil hierbei ist eindeutig die weniger komplexe Ausgestaltung des Gatetreibers. Je-
ner muss zwar zur verlustoptimalen Ausfiihrung des Diodenentsdttigungspulses mit 4 Ga-
teendstufen (Rgon nominell, Rgon kiein, Rgoff nominell und Rgoff kiein) bestiickt sein und entweder
mittels serieller Schnittstelle oder via 2 separater Ansteuerungskanéle die auszufiihrenden
Schalthandlungen (vier verschiedene Zustinde) iibermittelt bekommen, jedoch muss er
keine Intelligenz (z.B. FPGA) besitzen. Er kann einfach aufgebaut sein und muss lediglich
,blind“ den vorgegebenen Ansteuersignalen Folge leisten. Der Nachteil ist der direkte Ein-
griff in die Umrichtersteuerung. Die Umsetzung erfordert dabei nicht nur die Modifizierung
des Ansteuerschemas auf Ebene der iibergeordneten Ansteuerung, sondern ebenso eine

weitreichende, wenn auch keine auf Intelligenz basierende Gatetreiberanpassung.

Folgerichtig ldsst sich daraus bereits der grofle Vorteil der zweiten Anpassungsvariante, bei
der die Integration des Diodenentsittigungspulses in das Ansteuertiming erst auf dem intel-
ligenten Gatetreiber erfolgt, ableiten. Zwar ist der Ausgestaltungsaufwand des Gatetreibers
hierbei hoher, da dieser mit einer intelligenten Schaltstelle (FPGA) ausgestattet wird, sowie
die Stromrichtungsinformationen (z.B. Abkoppeldiodenstrecke) einbinden kdonnen muss,
aber die libergeordnete Steuerung bleibt vollstindig unverdndert. Dies ist ein immenser
Vorteil fiir den Anwender, da die bereits bestehende und funktionierende konventionelle
IGBT-Umrichteransteuerung mitsamt Timing und Verriegelungszeiten bei der Umstellung
auf die RC-DC-IGBT-Technologie identisch bleiben kann®. Es muss ausschlieBlich der Ga-
tetreiber verdndert werden, der bei der ersten Anpassungsvariante ohnehin iiberarbeitet wer-
den miisste. Es ist jedoch ebenso moglich, die Verriegelungszeit vollstindig in den Gate-
treiber auszulagern. Fiir den weiteren Verlauf dieser Arbeit wird dieser Ansatz verfolgt, um
dadurch unndtige Missverstidndnisse beim Betrachten von Schaubildern oder Flussdiagram-

men zu vermeiden.

Wiéhrend nun gekléart ist, ,,wo* die Anpassung des Ansteuertimings vorgenommen werden
kann, soll im Folgendem erortert werden, ,,wie* diese Anpassung erfolgen muss, um eine
optimale Einbindung in das Ansteuerverhalten des RC-DC-IGBTs zu gewihrleisten. Insge-
samt bestehen bei der Integration des Entséttigungspulses mehrere Problemstellungen, die

sich anhand von Abbildung 4.2 ableiten lassen:

1) Erstens ist es erforderlich, einen Entséttigungspuls nur dann auszufiihren, wenn auch
ein Diodenleitfall vorliegt. Dies wird durch das Vorhandensein einer adiquaten

Stromrichtungserkennung gewéhrleistet.

3 Sofern davon ausgegangen werden kann, dass die Anforderungen des RC-DC-IGBTs an die Verriegelungs-
zeit identisch zu denen des konventionellen IGBTs sind. Falls eine langere Verriegelungszeit notwendig sein
sollte, ist diese adaptierbar.
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2) Zweitens, es ist nur zuldssig, einen Entséttigungspuls zu initiieren, sobald das Aus-
schaltsignal von der iibergeordneten Steuerung gegeben wird.
3) Drittens, es ist zwingend erforderlich, dass der RC-DC-IGBT am Ende der Verrie-

gelungszeit sicher ausgeschaltet ist, um einen Briickenkurzschluss zu vermeiden.

In diesem Zusammenhang limitiert die Einhaltung der bestehenden spannungsklassen-
sowie anwendungsspezifischen Umrichterverriegelungszeit das Verlusteinsparungspo-
tential des Entséttigungspulses erheblich.

Nichtsdestoweniger ist die Umsetzung des Entséttigungspulses mit einer maximal mdg-

lichen Entséttigungspulsldnge (tpesatmax) von:
4) tDESATmax = tINT - tLOCK [4-1]

durchaus legitim. Dadurch, dass der Entséttigungspuls vollumfénglich innerhalb der
Verriegelungszeit stattfindet, ergibt sich ein klar erkennbarer Vorteil. Die Rahmenbe-
dingungen der Ansteuerung miissen nicht verdndert werden und demnach haben auch
errechnete Ausgangsspannungen — Spannungszeitflichen in Abhédngigkeit der IGBT-
Schaltzustdnde — unverdndert Bestand. Aus der Verlustperspektive heraus betrachtet ist
es allerdings sinnvoll, ldngere Entsittigungspulsdauern wirksam werden zu lassen. Zu
diesem Zwecke ist es unumgénglich, dass das Ansteuertiming und damit der Umgang
mit der Umrichterverriegelungszeit modifiziert wird. Dazu bestehen zwei Moglichkei-

ten, denen im Nachgang jeweils ein eigenes Unterkapitel gewidmet ist.
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Abbildung 4.2: Integration des Entséttigungspulses in das Ansteuertiming
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4.1.3. Timing RC-DC-IGBT ohne Totzeitkompensation [Domes]

Im Jahre 2015 stellten Domes et al. [31], [62] ein Ansteuerungsschema vor, das initial fiir
den 6,5 kV RCDC von Infineon entwickelt wurde, aber allgemeingiiltig fiir alle RC-IGBT
aus der ersten Generation (RC-DC) anwendbar ist. Das Ansteuerungsschema adressiert drei

wichtige Fragestellungen:

1) Wie ldsst sich eine stromrichtungsabhédngige Ansteuerung adidquat ins Ansteue-
rungsregime integrieren?

2) Wie gelingt die Einbindung des Diodenentsittigungspulses?

3) Wie muss das Ansteuerungsschema modifiziert werden, um Diodenentséttigungs-
pulse zu integrieren, die linger andauern als die konventionelle applikative Verrie-
gelungszeit, die basierend auf dem Ausschaltvorgang im IGBT-Modus dimensio-

niert ist?
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Abbildung 4.3: Ausgestaltung des RC-DC-Timingansatzes nach Domes [31] und dessen
Auswirkungen auf die Verriegelungszeit sowie die resultierenden Spannungszeitflichen
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Der Abbildung 4.3 ldsst sich die Anpassung des konventionellen IGBT-Ansteuerungs-
timings zur Einbindung des Diodenentséttigungspulses, fiir den vorliegenden Fall: tpe-
sat = 20 ps, entnehmen. Exemplarisch soll an dieser Stelle auf das Schaltverhalten des HS-
Schalters eingegangen werden, das mithilfe des HS-Gate-Treibers abhdngig von der vorlie-
genden Stromrichtung angepasst wird. Die wirksame Einschaltverzogerungszeit (z.B. 20 ps
[31]), die sich auf Grundlage der Entsdttigungspulsdauer definiert, muss dem CTRL ,,ein*

-Signal zunéchst hinzugefiigt werden®.
Fall 1: Negativer Laststrom (iL < 0 A):

Nach dem Ablauf der Einschaltverzogerungszeit wird unter Einbeziehung der Stromrich-
tungserkennung der HS-IGBT eingeschaltet und ein positiver Kollektorstrom flieit in
IGBT-Richtung durch den HS RC-DC-IGBT (rot gestrichelter Verlauf in Abbildung 4.3).
Kommt es im weiteren Verlauf zu keinem Stromrichtungswechsel, initiiert der Gate-Treiber
beim Eingang des Ausschaltsingals (CTRL HS ,,aus*) den sofortigen Ausschaltvorgang. Fiir
den IGBT-Modus kommt demnach ein verzdgerter Einschaltvorgang zur Anwendung, dem

ein sofortiger Ausschaltvorgang gegeniibersteht.
Fall 2: Positiver Laststrom (ir > 0 A):

Bei einem positiven Laststrom (i > 0 A) flieBt dieser in Diodenrichtung durch den HS-RC-
DC (durchgezogener Verlauf). Der Gatetreiber erkennt dies beim Eingang des Einschaltsig-
nals (CTRL HS ,,an*) und ldsst Uge so lange ausgeschaltet, bis entweder ein Stromrich-
tungswechsel eintritt oder aber das CTRL-Signal den Ausschaltvorgang vorgibt. Die Diode
befindet sich ordnungsgeméal auf der guten Diodendurchlasskennlinie. Ohne Stromrich-
tungswechsel, wird mit dem Eingehen des Ausschaltsignals (CTRL HS ,,aus*) der Entsétti-
gungspuls ausgefiihrt. Dieser bleibt so lange aktiv, bis die Entséttigungspulsdauer von 20 us

abgelaufen ist und wird im Anschluss ausgeschaltet.

Zusammenfassend bleibt festzustellen, dass beim Domes-Ansatz im IGBT-Modus fallende
CTRL-Flanken (z.B. CTRL HS ,,aus*) vom Gate-Treiber direkt ausgefiihrt werden. Hinge-
gen werden steigende CTRL-Flanken (z.B. CTRL HS ,,an“) in Abhidngigkeit von der fest-
gelegten Entsidttigungspulsdauer fiir eine bestimmte Zeitspanne (z.B. Einschaltverzogerung

tp on = 20 ps) verzogert. Daraus ergibt sich folgende Problematik:

Eine Verldngerung der Entsdttigungspulszeiten fiihrt, wie in Kapitel 3.2.3 bereits dargelegt,
zu einer Verringerung der Reverse-Recovery- und damit auch der Einschaltverluste jegli-

cher entsprechend angesteuerter RC-DC IGBTs im Umrichter.

® Wie genau die Modifikation der Einschaltverzogerungszeit bei der Einbindung des Diodenentséttigungs-
pulses in das Ansteuerungsschema erfolgt, wird in Kapitel 4.2 mit der Betrachtung des Gatetreibers dargelegt.
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Dementsprechend ist es generell sinnvoll, Entsittigungszeiten so lang wie sinnvoll moglich
[34] zu wéhlen, um minimale Verluste zu generieren [34]. Dieser Ansatz stellt sich im vor-

liegenden Gesamtzusammenhang als nur bedingt wirksam heraus.

Urséchlich dafiir ist der resultierende Spannungs-Zeitflachenfehler, der im beschriebenen
Ansteuerungssschema direkt proportional zur Entséttigungspulslinge und damit zur appli-
zierten Einschaltverzogerungszeit ist. Abbildung 4.3 verdeutlicht die zu erwartenden Aus-
gangsspannungen und zeigt diesen Zusammenhang klar auf: Im IGBT-Modus wird die an-
gestrebte Spannungs-Zeitfliche durch die Einschaltverzogerungszeit reduziert. Langere
Einschaltverzogerungszeiten bewirken dabei groflere Verzerrungen und verringern die

wirksame Spannungs-Zeitfldchen. Fiir den Diodenmodus verhilt es sich invers.

Lange Entséttigungspulszeiten ermdglichen zwar eine optimale Verringerung der Schalt-
verluste, storen gleichzeitig jedoch die fiir den Umrichter definierten Spannungs-Zeitfla-
chenvorgaben. Der dabei entstehende Spannungs-Zeitflaichenfehler kann zwar kompensiert
werden, die maximal mogliche Aussteuerung wird allerdings reduziert. Dadurch kommt es
zu einer Verringerung der maximal moglichen Ausgangsspannung, die bei gleichbleiben-
dem Ausgangsstrom die maximal iibertragbare Leistung reduziert. Dies ist der zentrale

Nachteil des im Ansteuerungstiming nach Domes beschriebenen Ansatzes [49].

Um an diese Problematik anzukniipfen, stellt das nidchste Unterkapitel einen Timingansatz
vor, der es erlaubt, lange Entsdttigungspulszeiten und damit geringe dynamische Verluste

mit kleinen Spannungszeit-Fldchenfehlern zu kombinieren.

Zur Vollstandigkeit sei an dieser Stelle erwdhnt, dass der vorgestellte Timingansatz von
Domes [31] in seiner Ursprungsvariante die Gate-Emitterumschaltung auf Uge =0V im
Diodenmodus inkludiert. Dies ist, wie in Kapitel 3.2.4 dargelegt, ein probates Mittel, die
Diodendurchlassverluste mit den Schaltverlusten (Err und Erin) gegeneinander abzuwigen.
Zur Vorstellung des Ansteuertimings wurde der Einfachheit halber auf diese besondere An-
steuerart verzichtet und der Diodenmodus, wie in Abbildung 4.3 gezeigt, bei Uge =- 15V
dargestellt. Dies erleichtert auch die Vergleichbarkeit mit der Ansteuerungsvariante im
nichsten Unterkapitel. Wie in [31] erldutert, sollte der Gatetreiber die Verriegelungszeit
sicherstellen. So kann die Umschaltung der Gate-Emitter-Spannungsumschaltung auf

Uge =0 V bereits innerhalb der Verriegelungszeit initiiert werden.

4.1.4. Timing RC-DC-IGBT mit Totzeitkompensation [Lexow]

Das in diesem Abschnitt vorgestellte Ansteuerungstiming fiir RC-DC-IGBTs findet sich in
Abbildung 4.4. Es orientiert sich am von Domes et al. proklamierten Verfahren, weist je-

doch einen wesentlichen Unterschied auf.
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Abbildung 4.4: Implementierung des RC-DC-Timingansatzes nach Lexow [49] und des-
sen Auswirkungen auf die Verriegelungszeit sowie die resultierenden Spannungszeitfla-
chen

Als Schwachstelle des Domes-Verfahrens ist die direkte Abhidngigkeit der Verriegelungs-
zeitldinge von der Entsdttigungspulslinge auszumachen, wodurch fiir lange Entséttigungs-
pulszeiten auch lange Verriegelungszeiten benotigt werden. Um diesen Umstand zu umge-
hen, wird im folgenden Verfahren eine Ausschaltverzogerung fiir das Ausschalten des RC-
DC-IGBTs im IGBT-Modus eingefiihrt.

Die Idee hinter diesem Ansatz wird deutlich, wenn man sich die resultierende Verriege-
lungszeit betrachtet. Diese wird derartig ausgelegt, dass sie der konventionellen IGBT Ver-
riegelungszeit entspricht, die sich aus der maximalen bendétigten IGBT-Ausschaltdauer
ergibt. Soll im Diodenmodus ein Entséttigungspuls mit einer zeitlichen Dauer von z.B.
20 ps ausgefiihrt werden, so erfolgt die Auslegung der Einschaltverzogerung (tp on) des

gegeniiberliegenden Schalters auf eben diese 20 ps.
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Um die dabei resultierende Verriegelungszeit (ebenfalls 20 pus) an eine konventionelle
IGBT-Umrichterverriegelungszeit von z.B. 10 us (@Spannungsklasse = 6,5 kV) anzuglei-
chen, erfolgt die Einfithrung der Ausschaltverzogerungszeit (tp_og). Diese wird aktiv, so-
bald der RC-DC-IGBT, wihrenddessen er einen positiven Kollektorstrom fiihrt, das ,,CTRL
aus“-Signal erhélt. Fiir einen Diodenentsattigungspuls von tpesat = 20 us muss die IGBT-
Ausschaltverzogerungsdauer auf 10 ps festgesetzt werden, eine wirksame Verriegelungs-
zeit von tint = 10 ps zu erreichen. Die benannten Verzégerungszeiten lassen sich in Abbil-

dung 4.4 nachvollziehen.
Fall 1: Positiver Laststrom (iL > 0 A):

Im Diodenmodus des HS RC-DC-IGBT (i > 0 A, durchgezogener Verlauf) zeigt sich, dass
der Gatetreiber mit dem Eingang des ,,CTRL ein*“-Signal Uce so lange ausgeschaltet ldsst,
bis entweder ein Stromrichtungswechsel eintritt oder dass ,,CTRL aus®“-Signal den Aus-
schaltvorgang initiiert. In diesem Betriebszustand befindet sich die Diode ordnungsgemal3
auf der guten Diodendurchlasskennlinie. Erfolgt kein Stromrichtungswechsel, wird mit dem
Eingehen des Ausschaltsignals (CTRL HS ,,aus*) der Entséttigungspuls ausgefiihrt. Dieser
bleibt so lange aktiv, bis die Entséttigungspulsdauer von 20 pus abgelaufen ist und wird dann

ausgeschaltet.
Fall 2: Negativer Laststrom (iL < 0 A):

Befindet sich der RC-DC-IGBT beim Eingang des Einschaltsignals (CTRL HS ,,an*) nicht
im Diodenmodus, fligt der Gate-Treiber dem RC-DC-IGBT die Einschaltverzogerung ent-
sprechend der Linge des Entsdttigungspulses z.B. 20 us [31] hinzu. Nach dem Ablauf der
Einschaltverzogerungszeit wird der IGBT unter Beriicksichtigung der Stromrichtungser-
kennung eingeschaltet. Ein positiver Kollektorstrom (vorliegender Fall: i < 0 A) flieBt in
IGBT-Richtung durch den HS RC-DC-IGBT (rot gestrichelter Verlauf). Beim Empfang des
Ausschaltsignals (CTRL HS ,,aus®) erfolgt die Umsetzung des verzogerten Ausschaltvor-
gangs. Der Gate-Treiber ldsst den RC-DC-IGBT fiir weitere 10 ps eingeschaltet, bis die
letztendliche Ausschalthandlung erfolgt und die resultierende Verriegelungszeit reduziert

wird.

Hinsichtlich des Spannungszeitflaichenfehlers fiihrt Ausschaltverzogerung zu einer Anglei-
chung an das Ansteuertiming fiir konventionelle IGBTs, da sich der resultierende Span-
nungszeitflichenfehler direkt aus der resultierenden Verriegelungszeit ableitet. Infolgedes-
sen entspricht die Umrichterausgangsspannung weitestgehend derjenigen, die bei Anwen-
dung eines konventionellen Ansteuertimings zu erwarten ist. Der einzige Unterschied be-
steht in einem festen zeitlichen Versatz der wirksamen Spannungs-Zeitflachen, der sich je

nach Lange der Entséttigungspulsdauer vergrofBert.
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Dieser statistische Fehler kann durch die Umrichtersteuerung effektiv kompensiert werden,
was in der Endkonsequenz zu Umrichterausgangsspannungen fiihrt, die analog zu denen
konventioneller IGBTs ist. Im Gegensatz zum Ansatz von Domes ermdglicht der vorge-
stellte Timingansatz, lange Entséttigungspulszeiten zu nutzen, ohne signifikante Einbuf3en
in der Ausgangsleistung des Umrichters hinzunehmen. Insbesondere bei steigenden Schalt-
frequenzen bleibt es somit mdglich, Einbulen der Umrichterausgangsleistung zu vermei-

den.

Die Verzogerung bei der Ausfithrung der fallenden ,,CTRL*“-Flanken bringt jedoch einen
entscheidenden Aspekt mit sich, der besondere Beachtung erfordert: das Ausschaltverhalten
im Fehlerfall.

In diesem Zusammenhang miissen das Kurzschluss- sowie Uberstromereignisse betrachtet

werden:

Fiir das Kurzschlussverhalten ergeben sich keine negativen Auswirkungen, da dieses direkt
auf dem Gatetreiber ausgewertet sowie umgesetzt wird. Es muss lediglich darauf geachtet
werden, dass sofern das Kurzschlusssignal im FPGA eingebunden ist, zwingend eine Prio-

risierung zu erfolgen hat.

Komplizierter verhilt es sich in Bezug auf den Umgang mit einem Uberstromevent. Hierbei
erfolgen die Auswertung und die Reaktion des Uberstroms auf Ebene der iibergeordneten
Steuerung. Erfolgt die Initiierung einer Pulssperre, so wird das fallende CTRL-Signal auf
dem Gatetreiber um die Ausschaltverzogerungszeit (tp_of) verzdgert. Abhéngig vom Feh-
ler-dI/dt muss wegen des tp o ein groBerer Maximalstrom abgeschaltet werden konnen.
Ist dies in der Auslegung beriicksichtigt und bedingungslos mdglich, muss nichts weiter
unternommen werden. Ist dies in der Auslegung nicht berticksichtigt oder nicht moglich, so
muss fiir diesen Fall ein codiertes Signal von der iibergenordneten Steuerung gesendet wer-
den. Der FPGA muss dieses codierte Fehlersignal dann gesondert auswerten, die Ausschalt-

verzogerungszeit umgehen und sofort abschalten.

Zusammenfassend kann festgestellt werden, dass es mit beiden Ansteuerungsvarianten (Do-
mes und Lexow) gelingt, beliebig lange Entsittigungspulse in das Umrichteransteuerungs-
konzept zu integrieren. Nichtsdestotrotz fiihrt die Domes-Variante dazu, dass sich mit stei-
genden Entsidttigungspulsldngen gleichermallen die resultierenden Verriegelungszeiten er-
hohen. Die Lexow-Variante liefert hierbei einen Ansatz, um dies zu kompensieren. Dem-
entsprechend ist es mit Hilfe der Ausschaltverzogerungszeit moglich, die wirksamen Ver-
riegelungszeiten an die Verriegelungszeiten fiir Umrichterkonfigurationen, die auf konven-

tioneller IGBT-Technologie beruhen, anzupassen [49].
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4.2. Realer Gatetreiberaufbau mit implementiertem RC-DC-IGBT-
Timing

Die Umsetzung der dynamischen MOS-Kontrolle muss, wie bereits in Kapitel 3.1.2 darge-
legt, durch die Integration des Stromrichtungssignals in die IGBT-Ansteuerung realisiert
werden. Zu Beginn von Kapitel 3 wurde darauf hingewiesen, dass jegliche im Rahmen die-
ser Arbeit unternommenen Messuntersuchungen mithilfe einer Stromrichtungserkennung,
welche auf der Funktionalitidt von Abkoppeldioden beruht, durchgefiihrt wurden. Dement-

sprechend beruhen auch die nachfolgenden Ausfiihrungen auf dieser Technologievariante.

4.2.1. Standardausfithrung Timing Lexow

Abbildung 4.5 stellt die individuellen Prozessschritte vor, die zur erfolgreichen Einbindung
eines Diodenentsittigungspulses in das Ansteuerungstiming erforderlich sind. Hierbei wer-
den sowohl die Gatetreiberkonfiguration als auch der gatetreiberinterne Zustandsautomat
dargestellt. Die linksseitig gezeigten aktorischen Gate-Endstufen resultieren aus der Be-

schaltung fiir die Ansteuerung eines konventionellen IGBTs.
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Abbildung 4.5: Links: schematische Ubersicht iiber den verwendeten Gatetreiber. Rechts:
Zustandsautomat fiir die zu untersuchende Ansteuerungskonfiguration (Diodenentsitti-
gungspuls bei konventionellen Gateein- und -ausschaltwiderstinden)
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4. Einsatz des RC-1GBTs mit Diodenkontrolle in einer Umrichterapplikation

Es findet sich jeweils ein nomineller Ein- sowie Ausschaltwiderstand. Die Beschaltung des
IGBTs ist wiederrum um die Diodenabkoppelstrecke, welche mittels einstellbarer Kompa-

ratorschwellen [,,Uce+* und ,,Uce-*“] zur Erkennung der Stromrichtung fiihrt, erweitert.

Rechtsseitig ist der Zustandsautomat abgebildet, der die sensorischen Informationen der
Stromrichtungserkennung aufnimmt, auswertet und schlieBlich fiir die Integration des Dio-
denentséttigungspulses in das Ansteuerungsschema des RC-DC-IGBTs sorgt. Die Funktio-
nalitdt des dargestellten Zustandsautomaten ist der Grundlage nach dem bereits in Abbil-
dung 3.7 (Kapitel 3.1.2) aufgefiihrten Zustandsautomaten orientiert. Im Mittelpunkt steht
die stromrichtungsabhingige Ansteuerung, die um die Zusatzfunktionalitit des Diodenent-
sattigungspulses der Linge tpesar im Zuge des Ausschaltvorganges erweitert ist. Der aus-
geschaltete RC-DC-IGBT (State S0) wird beim Eintreffen eines positiven Ansteuerungssig-
nals (CTRL) nicht unmittelbar eingeschaltet. Es ist erforderlich, die applizierte Einschalt-
verzogerungszeit (tp_on) abzuwarten, da ja nach Betriebsfall, der Diodenentséttigungspuls
am gegeniiberliegenden Schalter mit einer Gesamtzeitdauer von tpesat ausgefithrt werden

muss.

Ist tp_on voriiber, wird die Entscheidung iiber die vorliegende Stromrichtung getroffen. Bei
positiver Durchlassspannung (Uce > 0 V) liber dem Bauelement erfolgt die Ausfiihrung des
IGBT-Modus (State SI). Beim Vorliegen einer negativen Durchlassspannung (Uce < 0 V)
tiber dem Bauelement verbleibt die Steuerspannung ausgeschaltet und die FSM geht intern
in den Zustand S2 iiber. Unabhidngig davon, ob sich die FSM im Zustand S1 oder S2 befin-
det, erfolgt von nun an die kontinuierliche Verarbeitung des Ansteuersignals sowie der

Stromrichtungsinformationen:

= Wird ein Wechsel der Stromrichtung registriert, erfolgt der Ubergang in den
jeweilig anderen Betriebszustand. Dieser bleibt so lange aktiv, bis entweder
ein erneuter Stromrichtungswechsel erfolgt oder das Ausschaltsignal von der
libergeordneten Ansteuerung eingeht.

» Erlischt das positive Einschaltsignal, so wird aus dem Zustand S1 (/GBT-
Modus) heraus ein regulirer Ausschaltvorgang durch den Wechsel in den Zu-
stand SO vorgenommen. Dabei wird die in Kapitel 4.1.4 erdrterte Ausschalt-
verzogerungszeit (tp o) wirksam. Befindet sich der RC-DC-IGBT jedoch
beim Eintreffen des Ausschaltsignals im Zustand S1 (Diodenmodus), so er-
folgt die Initiierung des Diodenentséttigungspulses. Die erforderliche Dio-
denentséttigungspulsldange (tpesat) wird durch das Zeitglied ,,tpesar umge-
setzt. Nach Ablauf dieser Zeit wechselt der RC-DC-IGBT ebenfalls in den
Zustand SO und ist final ausgeschaltet.
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Die Anderung der RC-DC-IGBT spezifischen Verzdgerungszeiten — tp_off, to_on und tpE-
sat — ist innerhalb des vorgestellten Zustandsautomaten sehr einfach durchfiihrbar. Ausrei-
chend dafiir ist lediglich die Anpassung der angewendeten Verzogerungsglieder, welche
durch die Abédnderung auf die spezifisch ausgewihlten Verzugszeiten zur Umsetzung des
Ansteuerungsverfahrens fiihren. Das erlduterte Ansteuerungsdesign in Abbildung 4.5 bein-

haltet folgende Vereinfachungen:

1) Ein gesonderter Zweig zur sofortigen Durchfiihrung eines Kurzschlussausschaltvor-
gangs ist nicht integriert

2) Die Vorgabe fiir das Treiberverhalten beim Vorliegen eines Stromrichtungswechsels
innerhalb des Diodenentsdttigungspulses ist nicht integriert

3) Eine Haltezeit (wenige us) zum Abwarten der Treiberumladung innerhalb des Uber-

gangs von S4 auf SO ist nicht integriert

Das Auffiihren dieser drei Aspekte im Uberblicksbild der FSM aus Abbildung 4.5 hitte

die Komplexitit zu stark erhoht und damit der Verstdndlichkeit entgegengewirkt.

4.2.2. Erweiterte Variante Timing Lexow

Die Einbringung der reduzierten Ein- und Ausschaltwiderstinde zur verlusteffizienteren
Ausfiithrung des Diodenentsittigungspulses wird in Abbildung 4.6 veranschaulicht. Als
Grundlage dient die Treiberkonfiguration, die in Abbildung 4.5 dargestellt ist und im Nach-

gang erweitert wird.

Fiir die Hardware-seitige Umsetzung sind die bereits bekannten ,,Dioden-Ein- und Aus-
schaltwiderstinde® einzubinden, wiahrend auf Softwareseite ein zusitzlicher Pfad in der
FSM etabliert werden muss. Dieser zusdtzliche Pfad erhoht die Komplexitdt der gesamten
Zustandsmaschine. Grund dafiir ist der nominelle Einschaltwiderstand (State S1), der nur
fiir das initiale Einschalten des RC-DC-IGBTs benoétigt wird. Nach dessen Nutzung oder
falls die Stromrichtung im Einschaltmoment negativ ist, begibt sich die FSM in den parallel
angeordneten Diodenpfad (State S2). Von hier aus wird im Falle eines Stromrichtungswech-
sels der kleine IGBT-Einschaltwiderstand (State S3) fiir die Umschaltung verwendet.

Beim Eintreffen des Ausschaltsignals (CTRL aus) erfolgt die gleiche Modusentscheidung,
die bereits im vorangegangenen Kapitel dargelegt wurde. Hinzu kommt an dieser Stelle nur,
dass die Integration der Ausschaltverzogerungszeit sowohl fiir das Ausschalten aus dem

State S1 als auch fiir das Ausschalten aus dem State S3 heraus appliziert wird.
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Abbildung 4.6: Links: schematische Ubersicht iiber den verwendeten Gatetreiber. Rechts:
Zustandsautomat fiir die zu untersuchende Ansteuerungskonfiguration [Diodenentsatti-
gungspuls bei zusitzlich eingefiihrten schnellen Gateumschaltwiderstanden. ]

Umsetzung:

In Abhéngigkeit eines oszillierenden Laststroms (Versuchsaufbau nach Abbildung 3.4) er-
folgt in den anschlieBenden Abbildungen die experimentelle Uberpriifung der Anwendbar-
keit des vorgestellten Ansteuerungsprinzips fiir RC-DC-IGBTs. Begonnen wird zunédchst
mit dem in Abbildung 4.7 dargestellten Ausschaltvorgang bei positivem Kollektorstrom.
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Abbildung 4.7: Ausschaltvorgang RC-DC-IGBT bei positivem Kollektorstrom und Integra-
tion der Ausschaltverzogerungszeit
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Abbildung 4.8: Betrachtung der wirksamen Verzugszeiten wahrend des IGBT-Ausschaltens

bei positivem Kollektorstrom in Abhéngigkeit des eingehenden ,,CTRL-Signals*

Abbildung 4.8 16st den dargestellten Umschaltmoment zeitlich prdzise auf. Es ist zu erken-
nen, dass die berechneten Verzogerungszeiten vom Gate-Treiber korrekt ausgefiihrt wer-
den. Die eingebrachte Ausschaltverzogerungszeit (tp_of) kommt zum Tragen, wodurch das

Ausschalten des RC-DC-IGBTs bei nominellem Rg off derartig lang verzdgert wird, um die

anwendungsspezifische Verriegelungszeit beibehalten zu konnen’.
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Abbildung 4.9: Ausschaltvorgang RC-DC-IGBT bei negativem Kollektorstrom und Integra-

tion des Diodenentsittigungspulses

7 Die Ausschaltspannung des HS-Gatetreibers betrigt Ugg = -10V, die des LS Gatetreibers Uge =-15 V.
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Demgegeniiber steht der in Abbildung 4.9 aufgezeigte Ausschaltvorgang aus dem Dioden-
Modus, wobei die Ausfiihrung des Entséttigungspulses unter Beriicksichtigung von tpesar
vom Gatetreiber vorgenommen wird. Die verwendeten Verzogerungszeiten sind so gewéhlt,
dass sie, wie in [31] erwédhnt, zu einem Diodenentsdttigungspuls von 19,5 us passen. Ab-
bildung 4.10 zeigt die ndhere zeitliche Auflosung dieses Arbeitspunktes, bei dem die schnel-

len Umschaltwiderstdnde (Rgon schnell und Rgoff schnell) zur Anwendung kommen.

Insbesondere die resultierende wirksame Lockzeit (tLock)zwischen dem Ausschalten des im
Diodenbetrieb arbeitenden RC-DC-IGBTs und dem gegentiberliegenden, im IGBT-Betrieb
einschaltenden, RC-DC-IGBT stellt einen entscheidenden Aspekt dar. Die Lockzeit muss,
wie in [34] berichtet, kurz genug sein, um die Plasmakonzentration vor dem Reverse-
Recovery auf einem Minimalniveau zu halten. Gleichzeitig muss sie lang genug sein, um

ein parasitires Einschalten, verursacht durch das dUcg/dt, zu verhindern.

Es ist ersichtlich, dass Halbbriickenkurzschliisse verhindert werden und dadurch ein siche-
res Betriebsverhalten gewdhrleistet ist. Weiterhin wird deutlich, dass Upgesat aufgrund der
verringerten Plasmakonzentration im Bauelement durch das kurzzeitige Einschalten der
Gate-Emitter-Spannung erhoht wird. Dieses Entséttigen der Diode fiihrt zur anvisierten
Verringerung der Schaltverluste. Im Nachgang zu diesem Kapitel wird das Verhalten der
RC-DC-IGBT Ansteuerung beim Vorliegen von speziellen anwendungsbedingten Vor-

kommnissen dargestellt.
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Abbildung 4.10: Betrachtung der -etablierten Verzugszeiten wéhrend des IGBT-
Ausschaltens bei positivem Kollektorstrom in Abhéngigkeit des eingehenden ,,CTRL-
Signals®
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4.3. Laststromnulldurchgang innerhalb eines Entsiattigungspulses

Das Vorliegen eines Laststrom-Nulldurchgangs wéhrend des Entséttigungspulses ist ein
systematisches Ereignis, das unter bestimmten Voraussetzungen zu einer Stérung der Lock-
zeit und damit zu einer negativen Beeinflussung des Systemverhaltes (Halbbriickenkurz-
schluss) fithren kann. Der RC-DC-IGBT wird wéhrend des Diodenentsdttigungspulses be-
reits bei eingeschalteter Gate-Emitter-Spannung (Uce = +15 V) betrieben, weshalb sich im
Falle eines Stromrichtungswechsels keine negativen Auswirkungen bezogen auf die unge-
wollte Aufnahme von Blockierspannungen und die Verzerrung der durch die Umrichter-
steuerung berechneten Spannungs-Zeitflichen ergeben. Allerdings wird, wie in der FSM 6
in Abbildung 4.6 dargestellt, im Diodenentsittigungspuls das Gate fiir den Zeitraum von
tpesat ausschlieBlich ein- und wieder ausgeschaltet. Diese beiden Schaltvorginge erfolgen
tiber schnelle Ein- und Ausschaltwiderstinde, die niederohmig dimensioniert sind und
dadurch eine maximale Verlustreduzierung gewihrleisten. Problematisch wird dies jedoch,
da abhingig von der Dauer des Diodenentséttigungspulses sowie dem vorliegendem Last-
dI/dt unter Umstdnden ein positiver IGBT-Strom mit einem zu kleinem Ausschaltwider-
stand abgeschaltet wird. Die Integration einer kontinuierlichen Stromrichtungserkennung
wihrend der Durchfilhrung des Diodenentsittigungspulses (tpesat) im RC-DC-
Ansteuerungstiming ist erforderlich, um das Ausschalten des IGBT-Modus mit dem korrek-
ten Ausschaltwiderstand zu gewéhrleisten. Weiterhin muss darauf geachtet werden, dass
der IGBT-Modus so lange eingeschaltet bleibt, bis das verzogerte Ausschaltsignal (tp off)
abgelaufen ist, um die Generierung von Spannungs-Zeit-Fldchenfehlern zu vermeiden. Ab-
bildung 4.11 zeigt das angestrebte Verfahren mit einem Stromrichtungswechsel zu unter-

schiedlichen Zeitpunkten innerhalb des Diodenentsittigungspulses auf.
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Abbildung 4.11: Stromrichtungswechsel wihrend des Diodenentsittigungspulses. Links:
Stromnulldurchgang vor dem Ende der IGBT-Ausschaltzeitverzogerung. Rechts: Strom-
nulldurchgang nach dem Ende der IGBT-Ausschaltzeitverzogerung
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Abbildung 4.12: Stromrichtungswechsel wihrend des Diodenentséttigungspulses — Fall 1 —

unkritischer Fall

Fall 1) Der Stromnulldurchgang (Ic = Fall 1) tritt auf, bevor die fallende Flanke des
verzogerten Ausschaltsignals (schwarze gestrichelte Linie, Abbildung 4.11) das
Ausschalten beim Vorliegen eines IGBT-Modus initiiert. Die FSM ldsst den IGBT

so lange eingeschaltet, bis tp_ofr abgelaufen ist. Auf diese Weise wird die berechnete

Umrichterverriegelungszeit eingehalten und der Ausschaltvorgang erfolgt mit nomi-

nellem Ausschaltwiderstand. Die erfolgreiche Umsetzung dieses Ansteuerungsver-

fahrens ldsst sich in Abbildung 4.12 erkennen.
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Abbildung 4.13: Stromrichtungswechsel wahrend des Diodenentsittigungspulses — Fall 2 —

kritischer Fall
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Fall 2) Der Stromnulldurchgang (Ic = Fall 2) tritt auf, nachdem die fallende Flanke
des verzogerten Ausschaltsignals (schwarze gestrichelte Linie, Abbildung 4.11) das
Ausschalten beim Vorliegen eines IGBT-Modus initiiert. Von nun an wird der IGBT,
veranlasst durch die FSM, sofort ausgeschaltet. Problematisch ist dieses Vorgehen,
weil damit die Verriegelungszeit unterlaufen wird. Die IGBT-Ausschaltzeit tiber-
steigt die noch vorhandene Totzeit, da die Gate-Ansteuerungseinheit den hoheren
Ausschaltwiderstands wiahlt, um ein reguldres IGBT-Ausschalten durchzufiihren. Da
der gegeniiberliegende IGBT sein berechnetes Einschalten bedingungslos ausfiihrt,
resultiert ein Halbbriickenkurzschluss. Dieser wird umso gravierender, je spiter der
Stromrichtungswechsel innerhalb des Diodenentséttigungspulses auftritt. Exempla-
risch ist dieses Verhalten in Abbildung 4.13 dargestellt.

Ein solches Systemverhalten ist inakzeptabel und muss kompensiert werden. Dazu werden

in Abbildung 4.14 drei verschiedene Handlungsalternativen gegeniibergestellt.
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Abbildung 4.14: Handlungsalternativen beim Vorliegen eines Stromrichtungswechsels in-
nerhalb des Diodenentséttigungspulses
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Abbildung 4.15: Halbbriickenkurzschlussprdavention durch spezielles Ansteuerungsschema

Alle Handlungsvarianten beziehen sich ausschlieBlich auf den zweiten Fall, bei dem der

Stromrichtungswechsels nach dem Ende der IGBT-Ausschaltverzogerungszeit und vor dem

Ende des Diodenentséttigungspulses erfolgt.

A) Variante A stellte die komplexeste Kompensationsvariante dar. Nach Erkennung des

B)

Stromrichtungswechsels wird der sofortige Wechsel in den IGBT-Modus durchge-
fiihrt. Da zu diesem Zeitpunkt die Ausschaltverzogerungszeit bereits abgelaufen ist,
wird der IGBT-Ausschaltvorgang mit dem nominellen IGBT-Ausschaltwiderstand
initiiert. Beim Erreichen der Ausschaltflanke fiir den urspriinglich begangenen Dio-
denentsittigungspulses erfolgt die Umschaltung auf den niederohmigen Diodenaus-
schaltwiderstand. Abbildung 4.15 offenbart, dass der Gate-Treiber die Anderung der
Laststromrichtung erkennt, eine interne State-Umschaltung vollzieht und sofort mit
dem IGBT-Ausschaltwiderstand ausschaltet. Ferner ist ersichtlich, dass am Ende des
Diodenentséttigungspulses der Ausschaltwiderstand vom langsamen IGBT- auf den
schnellen Diodenausschaltwiderstand umgeschaltet wird. Der Gate-Treiber ist somit
in der Lage, den IGBT schnell genug abzuschalten, um einen ungewollten Halbbrii-
ckenkurzschluss (vgl. Abbildung 4.13 bei denselben externen Bedingungen) zu ver-
hindern.

Fiir Variante B erfolgt die Ausblendung der Stromrichtungserkennung im betrachte-
ten Zeitraum. Der positive Strom im IGBT wird bei dieser Variante am Ende der
Diodenentséttigungspulsdauer mit dem niederohmigen Diodenausschaltwiderstand
ausgeschaltet. Dadurch muss kein Stromrichtungswechsel registriert und keine in-

terne Stateumschaltung erfolgen.
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Die Umsetzung dieser Variante ist sehr einfach, sie birgt allerdings die Gefahr, dass
das niederohmige Ausschalten des Stroms in gewissen Konfigurationen nicht gestat-
tet sein konnte. Hierbei muss der Applikationsrahmen klar definiert und gegenge-
priift werden, um zu verhindern, dass es zu ungewollten Ausfillen kommt.

C) AbschlieBBend existiert die Moglichkeit, bei der Detektion eines Stromnulldurch-
gangs innerhalb des Diodenentsittigungspulses den Gatestatus sofort mit dem nie-
derohmigen Diodenausschaltwiderstand in ausgeschalteten Zustand (State S5) zu
tiberfiihren. Dies kann ebenfalls durch eine FSM-interne Stateumschaltung realisiert
werden. Das Risiko von ungewollten Halbbriickenkurzschlusseffekten wird sofort
umgangen. Wegen der einfachen Realisierbarkeit sowie der wirksamen Kompensa-

tionsmoglichkeit ist die Anwendung dieser Variante empfehlenswert.

4.4. Einfluss parasitirer Laststromoszillationen im Umrichter

Ein weitverbreitetes allerdings weitgehend unerforschtes Umrichterspezifikum ist das Auf-
treten hochfrequenter parasitirer Oszillationen auf dem Laststrom. Jene sind beispielweise

dadurch bedingt, dass innerhalb des Umrichters mehrere Phasen schalten.

Diese Schaltvorginge koppeln iiber parasitire Kapazitdten, wie etwa Leitungs- oder Motor-
kapazititen auf den Laststrom zuriick. Dabei ist die Ausprdagung der Oszillation applikati-
onsabhingig, da die verantwortlichen Kopplungsimpedanzen je nach Anwendung variieren.
Das heif3t, dass sowohl die Amplitude (ispitze-seitze = wenige Ampere bis wenige 100 Am-
pere) als auch die Frequenz (100 kHz bis wenige MHz) dieser parasitiren Oszillationen
variabel sind [73]. GewoOhnliche Leistungshalbleiter ohne stromrichtungsabhédngige Ansteu-
erung bleiben von diesem Phinomen weitgehend unbeeinflusst. Bei Verwendung einer An-
steuerung, die auf einer Stromrichtungserkennung beruht, kdnnen die einkoppelnden Oszil-
lationen allerdings zu schwerwiegenden Fehlfunktionen fiihren, die innerhalb dieses Ab-

schnittes niherer Betrachtung bediirfen [45].
4.4.1. Erzeugung parasitirer Oszillationen im Stromnulldurchgang

Der in Abbildung 4.16 dargestellte Versuchsaufbau besteht aus einer Vollbriicke mit zwei
getrennten LC-Schwingkreisen. Der durch Halbbriicke 1 (T1, DUT) ansteuerbare LC-
Schwingkreis arbeitet genauso, wie bereits in Kapitel 3.1 dargelegt und ist fiir die Erzeu-
gung des niederfrequent oszillierenden Laststroms zustindig. Diesem niederfrequent oszil-
lierenden Laststrom kann durch Ansteuerung des LC-Schwingkreises der Halbbriicke 2 (T2,
B2) eine hochfrequente Schwingung iiberlagert werden. Dazu wird T2 kurzzeitig einge-
schaltet, was zu einem Aufladen von Csk 2 fithrt (Abbildung 4.17, erste hochfrequente
Uberlagerung @0,75 ms).
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Abbildung 4.16: Versuchsaufbau zur Erzeugung hochfrequenter Oszillationen im Strom-

nulldurchgang eines niederfrequent oszillierenden Laststroms

Anschliefend wird beim Einschalten des Schalters B2 der Entladeprozess des Kondensators

Csk 2 initiiert. Auf diese Weise ldsst sich die hochfrequente Stromoszillation punktgenau

in die zu untersuchenden Stromnulldurchginge legen und der Einfluss der Uberlagerung

sowohl beim Ubergang vom IGBT- in den Diodenmodus als auch vom Dioden- in den

IGBT-Modus konnen ausgewertet werden.
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Abbildung 4.17: Uberlagerung eines niederfrequent oszillierenden Laststroms durch hoch-
frequente parasitire Oszillationen im Ubergang vom Dioden- in den IGBT-Modus
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Abbildung 4.18: Auswirkung hochfrequenter Laststromoszillationen auf den Ubergang
vom IGBT- in den Diodenmodus (konventionelle statische MOS-Kontrolle)

In Abbildung 4.18 und Abbildung 4.19 sind diese beiden Stromnulldurchgénge vergroBert
dargestellt, um einen detaillierteren Einblick in das Treiberverhalten unter Anwendung ei-
ner konventionellen statischen MOS-Kontrolle gewinnen zu kdnnen. Es ist ersichtlich, dass
der Laststrom beim Anndhern an seinen Nulldurchgang, von der eingepragten Hochfrequen-
zoszillation (Frequenz ca. 150 kHz und Spitze-zu-Spitze-Amplitude von 300 A) iiberlagert

wird.

Unter Verwendung einer Stromrichtungserkennung schaltet daraufhin der Gatetreiber jedes

Mal, sobald eine Anderung der Stromrichtung aufgrund des Storstroms registriert wird.
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Abbildung 4.19: Auswirkung hochfrequenter Laststromoszillationen auf den Ubergang
vom Dioden- in den IGBT-Modus (konventionelle statische MOS-Kontrolle)
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Greift man das Prinzipschaltbild der in Kapitel 3.1.2 eingefithrten FSM (Abbildung 3.7) zur
Modusentscheidung in Abhéngigkeit der Stromrichtung wieder auf, so ldsst sich die Ursa-

che des aufgezeigten Fehlverhaltens nachvollziehen.

Ausgehend von den sensorischen Eingangswerten, veranlasst die FSM den RC-DC-IGBT
periodisch zwischen dem IGBT-Modus (Zustand S1) und dem Dioden-Modus (Zustand S2)
hin und her zu schalten. Es resultiert eine oszillierende Gate-Emitter-Spannung, die dem
oszillierenden Laststrom direkt folgt. Fiir den RC-IGBT als Leistungsschalter hat dieser
Vorgang keine relevanten Auswirkungen, da unregelmiflige Spannungsiiberh6hungen zum
Zeitpunkt des Stromnulldurchgangs, des kleinen Stroms wegen, nur vernachlidssigbar kleine
Verluste generieren. Anders verhélt es sich in Bezug auf den Gatetreiber. Die ungewollte
permanente Umladung des Gates fiihrt zu einer drastischen Erhohung der Leistungsauf-
nahme, die im periodischen Dauerbetrieb beim Treiber zu einer nicht zuldssigen elektri-
schen Uberlastung fiihrt [45].

Um das sichere Betriebsverhalten des Gatetreibers zu gewdhrleisten, muss die Modusent-
scheidung der FSM derartig modifiziert werden, dass Storeinkopplungen in einem weiten
Frequenzbereich kompensiert werden. Im nachfolgenden Kapitel findet sich eine ndhere
Beschreibung des Losungsansatzes, bei dem das Verhalten der in Abbildung 3.9 dargestell-

ten Finite State Machine modifiziert wird.

4.4.2. Losungsansatz

Zur Uberwindung des Fehlverhaltens (Abbildung 4.18 und Abbildung 4.19) kann ein Kom-
pensationsmechanismus zum Einsatz kommen, der im weiteren Verlauf als ,,Ausblendzeit*
(blanking time — tsrank) bezeichnet wird. Dieser muss, um keine negativen Auswirkungen

auf das Systemverhalten zu generieren, spezifischen Kriterien geniigen:

1) Die Ausblendzeit muss variabel sein. Dies erfordert, dass sie in Abhédngigkeit von der
minimal zu erwartenden Storschwingfrequenz, individuell fiir die vorliegenden Systemei-

genschaften, eingestellt werden kann.

2) Die Ausblendzeit darf ausschlieBlich den Ubergang vom IGBT- in den Diodenmodus
beeinflussen, indem das "Einschalten" der Diode verzdgert wird. Der Ubergang vom Dio-
den- in den IGBT-Modus darf nicht beeintrdchtigt werden, da das IGBT-Einschaltsignal

sofort umgesetzt werden muss, um unbeabsichtigte Blockierspannungen zu vermeiden.

Um diese Aspekte einzuhalten, wird eine variable Ausblendzeit von einigen ps in die FSM
des Gate-Drive-Schemas eingebracht (Abbildung 4.20). Das griine Quadrat, das die Anfor-
derung "Uce < 0 ?" umgibt, weist auf die Implementierung von tsrank hin, um den Uber-

gang vom IGBT- in den Diodenmodus zu verzégern.
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Abbildung 4.20: Erweiterte FSM zur Stromrichtungserkennung mit eingebrachter Aus-
blendzeit (tsLank) zur Verhinderung von unerlaubten periodischen Schalthandlungen her-
vorgerufen durch parasitire Oszillationen auf dem Laststrom

Die tsLank wird unter Verwendung eines Timers als ein "Hold Back"-Befehl eingerichtet.
Jener lasst das Umschalten des aktuellen FSM-Zustands nur dann zu, wenn Uce wihrend
der festgelegten Mindestzeitspanne (tsLank) kontinuierlich unter der voreingestellten
Schwelle liegt, die den Diodenmodus erkennt. Andert sich die Stromrichtung innerhalb die-
ser Ausblendzeit, beispielsweise durch das Auftreten parasitirer Oszillationen im Strom-
nulldurchgang, wird der Timer fiir die Ausblendzeit zuriickgesetzt. Nur wenn Uce erneut
als ,,Uck < 0% registriert wird, beginnt der Ausblendzeittimer von Neuem zu zéhlen. Der
Zustandswechsel erfolgt schlieSlich nur dann, wenn Uck iiber den gesamten Zeitraum der
Ausblendzeit einen negativen Stromfluss ausweist. Sobald dies eintritt, wechselt die FSM
in den Zustand S2 — Diodenbetrieb — und die Gate-Umschaltung in den Diodenmodus wird
initiiert [45].

Zur Uberpriifung der Wirksamkeit dieser Methode wurden die Messungen aus Abschnitt
4.4.1 wiederholt, wobei die FSM durch die Einfiihrung der Ausblendzeit (tsLank = 15 us)
angepasst wurde. In Abbildung 4.21 ist deutlich zu erkennen, dass der Gatetreiber nun in
der Lage ist, die eingehenden Storoszillationen wirksam zu kompensieren. Es ist ersichtlich,
dass eine Umschaltung nur vollzogen wird, wenn die iiberwachte Stromrichtung fiir die
gesamte Dauer der Ausblendzeit (153-168 us in Abbildung 4.21) den Diodenmodus nach-

weist.
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Abbildung 4.21: Auswirkung hochfrequenter Laststromoszillationen auf den Ubergang
vom IGBT- in den Diodenmodus (modifizierte statische MOS-Kontrolle mit

tBLANK = 15 ps)

Die unerwiinschte Mehrfachumschaltung des Treibers wird dadurch unterbunden, was zu

einem stabilen und sichern Betriebsverhalten fiihrt.

Gleiches Verhalten zeigt sich beim entgegengesetzten Stromiibergang (vgl. Abbildung
4.22). Hierbei ist entscheidend, dass der Wechsel in den IGBT-Modus so schnell wie mdg-
lich erfolgt, um unerwiinschte Spannungsaufnahmen zu minimieren. Abbildung 4.22 ver-
deutlicht, dass der Gatetreiber im Falle eines erkannten positiven Stromflusses in IGBT -

Richtung sofort reagiert und das geforderte Einschalten des Gates korrekt durchfiihrt.

500 - 25
——1C
400 —Ucell20
300 Ucell 5
200 10 z
< 100 — 5 ©
= ——— o)
[ v °3
/ V\“ ") °
-100 == w 55
200 -10
-300 i -15
-400 20
0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200

Zeit in ps

Abbildung 4.22: Auswirkung hochfrequenter Laststromoszillationen auf den Ubergang
vom Dioden- in den IGBT-Modus (modifizierte statische MOS-Kontrolle mit
tBLANK = 15 ps)
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Zwar zwingt die hochfrequente Oszillation den Laststrom im Anschluss noch mehrere Male
in den Diodenmodus, die etablierte Ausblendzeit verhindert jedoch eine erneute Gateum-

schaltung.

Es wird deutlich, dass die Ausblendzeit in der Lage ist, einem Fehlverhalten der Gate-Span-
nung, hervorgerufen durch parasitire hochfrequente Oszillationen, entgegenzuwirken.
Dadurch wird ein sicheres Betriebsverhalten der GDU erreicht, was sich in der signifikanten
Reduktion seiner Leistungsaufnahme widerspiegelt. Im weiteren Verlauf miissen jedoch die
Auswirkungen dieses modifizierten Ansteuerungsschemas auf das allgemeine Verhalten des
Bauelements umfassend tiberpriift werden, um die Stabilitdt und Effizienz des Systems si-
cherzustellen [45].

4.4.3. Wirkung der resultierenden Ausblendzeiten

Da die zu erwartenden parasitdren Oszillationen in Abhéngigkeit von den Umrichterspezi-
fikationen je nach Anwendung variieren, ist es besonders relevant, die Auswirkungen lan-
gerer Ausblendzeiten auf das Bauelementverhalten zu untersuchen. Um diese Fragestellung
zu adressieren und mogliche Effekte zu bewerten, wurde die Ausblendzeit bei einem ge-

zielten Stromrichtungswechsel vom IGBT- in den Diodenmodus schrittweise erhoht.

Da bei einem Stromrichtungswechsel vom Dioden- in den IGBT-Modus zwingend sofort
umgeschaltet werden muss und die Ausblendzeit hierbei keine Verzdogerung herbeifiihrt,

wird dieser Fall nicht weiter betrachtet.

Abbildung 4.23 zeigt die Durchlassspannung des DUT in Abhédngigkeit der Ausblendzeit
bei festem di/dt. TeLank wird hierbei sukzessive von 0 ps auf 50 ps erhoht, wobei Uge (0 ps)
den Referenz-Gate-Emitter-Spannungsverlauf fiir eine sofortige Umschaltung (tsLank =
0 pus) angibt. Ferner entspricht Uce (50 us) einer Ausblendzeit von tsLank = 50 ps. Es ist
ersichtlich, dass die Durchlassspannungen mit zunehmender Ausschaltverzogerung eben-

falls zunehmen.

Dies resultiert aus dem weiterhin gedffneten Inversionskanal und der damit verbundenen
Reduzierung des Emitterwirkungsgrades im Falle eines Stromflusses in Diodenrichtung.
Das Plasma im Bauelement wird durch den unipolaren Stromfluss abgebaut. Der RC-DC-
IGBT befindet sich auf der schlechten Diodenkennlinie. Dieser Zustand hélt an, bis das
Ende der Ausblendzeit erreicht und die Gate-Emitter-Spannung schlieBlich ausgeschaltet
wird. Der Inversionskanal wird geschlossen, die Ladungstragerbewegung erfolgt wieder bi-
polar und die Durchlassspannung springt von der schlechten auf die gute Diodendurchlass-

kennlinie.
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Abbildung 4.23: Stromrichtungswechselspezifischer Durchlassspannungsverlauf in Ab-
hingigkeit von der angewendeten Ausblendzeit

Insgesamt ist je nach Lange der Ausblendzeit eine fortlaufende Zunahme der Durchlassver-
luste zu beobachten. Diese ist primédr von der Kombination aus vorliegendem dIr/dt im
Stromnulldurchgang und der Dauer der eingestellten Ausblendzeit abhingig. Dies macht es
erforderlich, jeden Anwendungsfall, separat anhand von Umrichterstruktur, Spannungs-

klasse und Taktfrequenz zu bewerten.

Generell ist der zu erwartende negative Einfluss auf die Verlustbilanz jedoch aufgrund des
geringen Stroms zum Zeitpunkt des Stromnulldurchgangs sehr gering. Anders kann es bei
auftretenden StoBstromereignissen in Diodenrichtung aussehen, weshalb sich innerhalb des

nichsten Kapitels genauer mit diesen auseinandergesetzt wird.

4.5. Diodenstofistromereignisse bei implementierter Ausblendzeit

Das Auftreten von Diodenstof3stromereignissen ist mit einem Fehlerfall assoziiert, bei dem
die Dioden eines IGBT-Moduls durch ungewdhnlich hohe Strome belastet werden. Resul-
tieren kann dieser Fehlerfall beispielsweise durch einen zwischenkreisnahen Kurzschluss,
der zu einer Entladung der im Zwischenkreiskondensator gespeicherten Energie iiber die
Dioden fiihrt [74], [75].

Diodengrenzstromkennwerte orientieren sich an einer Netzfrequenz von 50 Hz, also einer
Periodendauer von 20 ms fiir einen kompletten Schwingungsdurchlauf. Da fiir die Ausle-
gung der DiodenstoBstromféhigkeit ausschlieBlich die negative Schwingungshalbwelle
auschlaggebend ist, wird die Diodenrobustheit auf eine 10 ms Halbwellenschwingungs-
dauer ausgelegt bzw. abgepriift. Als Hauptausfallmechanismus ldsst sich in diesem The-

menkomplex die thermische Uberlastung ausmachen [76].
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Das in Datenbléttern angegebene Grenzlastintegral [,,I’t-Wert*] weist in diesem Zusammen-
hang die Maximalbelastbarkeit fiir die Diode aus. Es setzt sich zusammen aus dem hochst-
zuldssigen Strom Itsm sowie dessen zeitlichen Verlauf innerhalb der vorgegebenen 10 ms-
Sinus-Halbwelle [77].

Ausgehend von der RC-DC-IGBT-Technologie sind Diodenstof3stromereignisse im Ver-
gleich zum konventionellen ,,IGBT+Dioden*“-Pendant im Wesentlichen als ,,unkritischer*
anzusehen, sofern man davon ausgeht, dass das [*t/Fliche konstant bleibt. Dies erschlief3t
sich aus der prinzipbedingt resultierenden groBeren aktiven Diodenfliche im Vollmodul.
Ein herkdmmliches 6,5 kV THV IGBT Modul besteht aus 24 IGBT- und 12 Diodenchips
und besitzt im Vergleich zu seinem RC-IGBT-Gegenstiick, das auf Grund der Technolo-
giednderung aus 36 IGBT und 36 Diodenchips besteht, nur ein Drittel der Diodenflache [7].
Die DiodenstoBstromféhigkeit des RC-IGBTs ist also um den Faktor drei erhdht. Somit
konnen bei gleichbleibender Stromdichte dreifach hohere maximale StoBstromwerte kom-
pensiert werden. Der Strom verteilt sich bei gleichen StoBstrombedingungen auf dreimal so
viele Diodenchips, wodurch sich die spezifische Belastung pro Diodenchip sogar auf ein
Neuntel gegeniiber dem konventionellen Aufbau reduziert. Aus diesem Grunde gibt es kei-
nen Zweifel daran, dass der RC-IGBT unter Anwendung einer korrekten Austeuerung
(Uge=-15 V im Diodenmodus) wesentlich bessere Grenzlasteigenschaften aufweist als ein
konventioneller IGBT [78].

Fiir den vorliegenden Fall der Verwendung einer stromrichtungsabhiingigen Ansteuerung,
die iiber die eben diskutierte Ausblendzeit (tsLank) zur Kompensation von parasitiren Last-
stromoszillation im Stromnulldurchgang verfiigt, kann sich dies anders verhalten. Der RC-
DC-IGBT befindet sich beim Einsetzen des DiodenstoBstromereignisses zunichst fiir die
gesamte Linge der Ausblendzeit in einem nicht spezifizierten Bereich (Uge = +15 V). Diese
Umsténde erfordern eine genauere Analyse der Auswirkungen auf das Verhalten des Bau-
elements. Die folgenden Kapitel untersuchen daher gezielt ausgewidhlte Diodenstofstrome-
reignisse, die darauf abzielen, den Einfluss des verzdgerten Ubergangs in den Diodenmodus

zu bewerten.

Samtliche innerhalb dieses Kapitels aufgefiihrten Messergebnisse finden sich in [79].

4.5.1. Erzeugung von Diodenstof3stromen

Die Erzeugung der Diodenstofstrome wurde unter Verwendung der Versuchsaufbauten aus
Abbildung 4.24 vorgenommen. Zundchst wurde mittels der linksseitigen Topologie ein
StoBstrom in Diodenrichtung erzeugt, wihrenddessen das DUT einen positiven Laststrom
fiihrte. Dazu wird das DUT eingeschaltet. Der Laststrom IL steigt mit einem tiiber die Last-

drossel Li einstellbaren dIL/dt solange an, bis der Nennstrom Ic = 1000 A erreicht wird.
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Abbildung 4.24: Messautbau — Erzeugung von Diodenstof3stromereignissen (links): mit
Vorstrom (rechts): ohne Vorstrom

Zeitgleich wird der StoBstromkondensator Csk aufgeladen. Anschliefend wird IGBT B2
eingeschaltet, was die Einpriagung des StoBstroms in Diodenrichtung des DUTs zur Folge
hat. IGBT B2 ist als Parallelschaltung aus drei konventionellen IGBTs ausgefiihrt, um kri-
tischen Belastungen durch den Stof3strom, den B2 in IGBT-Richtung sieht, entgegenzuwir-
ken. Die Schwingungscharakteristiken — maximale Stofstromamplitude und Periodendauer
— ergeben sich aus der L-C-Kombination. Nach einer halben StoBstromperiode werden das

DUT sowie B2 ausgeschaltet und der Messversuch ist beendet.

Anschliefend wurde mittels der rechtsseitigen Topologie (Abbildung 4.24) ein StoBstrom
in Diodenrichtung erzeugt, wihrenddessen das DUT keinen Laststrom fiihrte. Dazu muss
der StoBstromkondensator Csk durch kurzzeitiges Einschalten von T2 vorgeladen werden.
Daraufhin wird das DUT eingeschaltet. Die Einprigung des StoBstroms erfolgt wiederum
durch das Einschalten der parallelen IGBT an Einbauplatz B2. Auch in diesem Versuch
ergibt sich die Schwingungscharakteristik durch die L-C-Kombination. Nach einer halben
Stofstromperiode werden das DUT sowie B2 ausgeschaltet und der Messversuch ist been-
det. Die verwendete L-C-Kombination wurde so gewéhlt, dass moglichst kurze Schwin-
dungsdauern (Tp/2 = 50 ps) mit gleichzeitig hohen di/dt-Werten sowie maximalen Dioden-
stoBstromen erzeugt werden konnen. Dies schafft besonders anspruchsvolle Diodenstof3-
strombedingungen fiir die Auswertung des Einflusses der ansteuerungsspezifischen Aus-
blendzeiten beim Ubergang vom IGBT- in den Diodenbetrieb.
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4. Einsatz des RC-1GBTs mit Diodenkontrolle in einer Umrichterapplikation
4.5.2. Diodenstof3stromereignis mit Vorstrom

Der RC-DC-IGBT fiihrt einen positiven Nennstrom (1000 A), bevor er einem maximalen
Diodenstof3strom von ca. 8500 A mit einer halben Periodendauer von 50 ps ausgesetzt wird.
Die treiberinterne Ausblendzeit (tsLank) wurde in 10 ps-Schritten sukzessive von 0 pus auf
ca. 50 us erhoht. Dies ermdglicht eine exakte Bewertung des Bauelementverhaltens unter

hochgradig belastenden Betriebsbedingungen (verglichen mit 10 ms Halbwelle).

In Abbildung 4.25 findet sich die Darstellung des StofBstromereignises ohne zusitzliche
Ausblendzeit (tsLank = 0 ps, durchgezogen) und mit einer maximalen Ausblendzeit
(tsLank = 47 us, gestrichelt).

In beiden Fillen ist erkennbar, dass die Durchlassspannungen in Abhdngigkeit des Stroms
stark ansteigen. Weiterhin ist der Unterschied zwischen dem Durchlassverhalten der guten
Diodenkennlinie (tsLank = 0 ps) und der schlechten Diodenkennlinie (tsLank =47 us) of-
fenkundig. Die Beobachtungen sowie Erkldrungen, die bereits fiir Abbildung 4.23 getroffen
werden konnten, kehren hier — unter gesteigerten Anforderungen — zuriick.

Dadurch, dass der RC-DC vor der Einleitung des Diodenstof3stroms schon einen positiven
Laststrom (Ic = Inom) fiihrt, ist bereits ein Elektronen-Loch-Plasma im Bauelement etab-
liert. Ein etwaiges Dioden-Forward-Recovery-Verhalten ldsst sich nicht beobachten. Dies
ist ein RC-IGBT-typisches Verhalten, das sich daraus ergibt, dass sich Diode und IGBT auf
demselben Chip befinden.
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Abbildung 4.25: Ubergang vom IGBT- in den Diodenmodus ausgeldst durch ein externes
Diodenstof3stromevent mit Vorstrom im IGBT. Die durchgezogenen Verldufe zeigen das
Verhalten bei einer Ausblendzeit von tsLank = 0 ps, die gepunkteten Verldufe zeigen das
Verhalten bei einer Ausblendzeit von tsLank = 47 us
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Abbildung 4.26: Diodendurchlassspannung in Abhédngigkeit von der Ausblendzeit
(tsLank = 0...47 ps)

Weiterhin ist im direkten Vergleich der beiden Verldaufe zu erkennen, dass aufgrund der
hoheren Durchlassverluste im Diodenbetrieb des RC-DC-IGBTs bei Uge = +15 V (gestri-
chelter Verlauf) der maximale Strom etwas geringer ausfillt als bei Uge = -15 V (durchge-

zogener Verlauf).

In Abbildung 4.26 sind alle Durchlassspannungen in Abhéngigkeit der abgepriiften Aus-
blendzeiten zu erkennen. Es ist ersichtlich, dass die Kennlinien zum Zeitpunkt des Um-
schaltzeitpunktes, also bei der Offnung des Inversionskanals unter dem Gate, von der
schlechten auf die gute wechseln. Dieser Sprung auf die gute Durchlassspannungskennlinie
am Ende der Ausblendzeit resultiert aus der abrupten Steigerung des Emitterwirkungsgra-
des nach dem Umschalten der Gate-Emitter-Spannung. Die einsetzende Erh6hung der Plas-

makonzentration fiihrt zu einer Reduzierung der Durchlassspannung.

Tabelle 4.1: Durchlassverluste in Abhéngigkeit von der Ausblendzeit bei einem Dioden-
sto3stromereignis mit Vorstrom

tBLANK  tBLANK tBLANK  tBLANK tBLANK  tBLANK
=0pus =10pus =20pus =30us =40pus =47 pus

Durchlassverluste in [J] 2,01 2,45 3,43 4,44 4,92 5,07

Zusatzverluste bezogen auf 0% 21,9% 70,7% 120,9% 144,8% 152,2%
teLank = 0 ps
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Mit zunehmender Ausblendzeit nehmen auch die Gesamtverluste wéhrend des DiodenstoB3-
stromereignisses zu (Tabelle 4.1). Betrachtet man die Differenz zwischen der direkten Um-
schaltung (tsLank = 0 ps) und den Verlustwerten fiir die verzogerten Umschaltungen, so

lassen sich folgende Verlustzunahmen erkennen:

Insgesamt konnte gezeigt werden, dass der RC-DC-IGBT trotz Stromrichtungserkennung
sowie realisierter Ausblendzeit zur Unterdriickung von hochfrequenten parasitdren Oszilla-

tionen, ohne funktionale Beeintrdchtigungen betrieben werden kann.

4.5.3. Diodenstof3stromereignis ohne Vorstrom

Wihrend der nachfolgenden Untersuchungen fiihrt der RC-DC-IGBT keinen Nennstrom,
bevor er einem maximalen Diodenstofstrom von ca. 3000 A mit einer halben Periodendauer
von 50 ps ausgesetzt wird. Die treiberinterne Ausblendzeit (tsLank) wurde in 10 ps-Schrit-
ten sukzessive von 0 ps auf ca. 50 us erhoht. Dies ermdglicht eine exakte Bewertung des

Bauelementverhaltens.

In Abbildung 4.27 findet sich die Darstellung des Stofstromereignises ohne zusétzliche
Ausblendzeit (tsLank = 0 ps, durchgezogen) und mit einer maximalen Ausblendzeit
(tsLank = 47 ps, gestrichelt). In beiden Fillen ist erkennbar, dass sich der Verlauf der
Durchlassspannungen in Abhédngigkeit des Stroms wesentlich von dem Verlauf mit Vor-
strom (Abbildung 4.25) unterscheidet. Die Diode zeigt ein ausgeprigtes Forward-Recovery-
Verhalten. Der Grund dafiir ist der stromlose Zustand beim Einsetzten des StoBstromereig-
nisses. Im Gegensatz zum vorbestromten Fall, befindet sich hier kein Elektronen-Loch-
Plasma im Bauelement. Der Strom muss allerdings durch die Diode verlaufen und das
Plasma sich dementsprechend aufbauen. Das Dioden-Forward-Recovery wirkt sich primir
auf das Verhalten des Bauelements innerhalb der ersten 20 ps nach Eintritt des Strof3stroms
aus. Hierbei ist die maximale Durchlassspannung nach ca. 4 ps erreicht. Sobald es zu einem
Aufbau des Plasmas im Bauelement kommt, féllt die Durchlassspannung auf einen mode-
raten jedoch stromabhéngigen Wert. Auch im nicht vorbestromten Fall ist im direkten Ver-
gleich der beiden Verldufe (Abbildung 4.27) zu erkennen, dass aufgrund der héheren Durch-
lassverluste im Diodenbetrieb des RC-DC-IGBTs bei Uge = + 15 V (gestrichelt) der maxi-

male Strom etwas geringer ausfillt als bei Uge = - 15 V (durchgezogen).
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Abbildung 4.27: Ubergang vom IGBT- in den Diodenmodus ausgeldst durch ein externes
Diodenstof3stromevent ohne Vorstrom im IGBT. Die durchgezogenen Verldufe zeigen das

Verhalten bei einer Ausblendzeit von tsLank = 0 ps, die gepunkteten Verldufe zeigen das
Verhalten bei einer Ausblendzeit von tsLank = 47 pus

Abbildung 4.28 vereint alle Durchlassspannungen in Abhéngigkeit der abgepriiften Aus-

blendzeiten. Es ist ersichtlich, dass die Kennlinien zum Zeitpunkt des Umschaltzeitpunktes,

also bei der Offnung des Inversionskanals unter dem Gate, von der schlechten auf die gute
springen.
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Abbildung 4.28: Diodendurchlassspannung in Abhéingigkeit von der Ausblendzeit
(tLank = 0...47 ps)
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Tabelle 4.2: Durchlassverluste in Abhingigkeit von der Ausblendzeit bei einem Dioden-
stostromereignis mit Vorstrom

tBLANK  tBLANK tBLANK tBLANK tBLANK  tBLANK
=0pus =10pus =20pus =30pus =40us =47 ps

Durchlassverluste in [J] 0,57 0,96 1,35 1,57 1,80 1,81
Zusatzverluste bezogen auf 0% 68,4% 136,8% 175,4% 215,8% 217,5%

teLank = 0 us
Der Sprung auf die gute Durchlassspannungskennlinie am Ende der Ausblendzeit resultiert
aus der abrupten Steigerung des Emitterwirkungsgrades nach dem Umschalten der Gate-
Emitter-Spannung. Die einsetzende Erh6hung der Plasmakonzentration fiihrt zu einer Re-

duzierung der Durchlassspannung.

Mit zunehmender Ausblendzeit nehmen auch die Gesamtverluste wihrend des Diodenstof3-
stromereignisses zu. Betrachtet man die Differenz zwischen der direkten Umschaltung
(tsLank = 0 ps) und den Verlustwerten fiir die verzogerten Umschaltungen, so lassen sich

die Verlustzunahmen aus Tabelle 4.2 konstatieren.

Insgesamt konnte gezeigt werden, dass der RC-DC-IGBT trotz Stromrichtungserkennung
sowie realisierter Ausblendzeit zur Unterdriickung von hochfrequenten parasitdren Oszilla-
tionen, ohne funktionale Beeintriachtigungen und sicher betrieben werden kann. Dieser Um-
stand gilt auch dann, wenn der RC-DC-IGBT beim Einsetzten des DiodenstoBstroms nicht
vorbestromt ist. Zwar ergeben sich aus dem Forward-Recovery-Verhalten vergleichsweise
hohe Durchlasspannungen innerhalb der ersten 10-20 ps, diese treten aber dafiir bei noch
vergleichsweise niedrigen Stromwerten auf. Fiir eine Halbschwingungsdauer von 50 ps sind
die Auswirkungen auf die Verlustbilanz deshalb nicht vernachlissigbar. Fiir Halbschwin-
gungsdauern von 10 ms hingegen fillt dieser Umstand — verlusttechnisch — kaum noch ins
Gewicht. Nichtsdestoweniger ist es auch an dieser Stelle moglich, durch eine ansteuersei-

tige Modifikation eine weiterfithrende Verbesserung zu erwirken.

4.5.4. Zusatzschwelle zur Kompensation von Diodenstof3stromen

Die Hohe des maximalen Durchlassspannungswertes im Forward-Recovery-Fall hingt ent-
scheidend von der angelegten Gate-Emitter-Spannung ab. Bei angewendeter Ausblendzeit
und eingeschaltetem Gate (schlechte Diodenkennlinie) liegt das Spannungsmaximum, wie
in Abbildung 4.27 zu erkennen, bei Uck = -45 V. Bei einem sofortigen Umschalten auf die
gute Diodenkennlinie reduziert sich dieses Durchlassspannungsmaximum auf einen Wert
von Uce = -27 V. Per se ist die sofortige Umschaltung allerdings wegen der obligatorischen
Ausblendzeit nicht statthaft. Um an dieser Stelle trotzdem eine Verbesserung des Verhaltens
herbeizufiihren, ist die Einbringung der im Nachgang beschriebenen Kompensationstechnik

moglich.
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Die FSM zur Stromrichtungserkennung (Abbildung 4.20) kann durch eine zusétzliche Um-
schaltschwelle erweitert werden. Fiir den in dieser Arbeit verwendeten Gate-Treiber, der
fiir simtliche messtechnische Untersuchungen Verwendung fand, resultiert dies in der Ein-
bringung einer zusidtzlichen negativen Spannungsschwelle. Diese wird im Folgenden als
»UCE-Low® bezeichnet. Wihrend die Spannungsschwelle zur Erkennung des Diodenmodus
(,,Uce<0 V*) moglichst nah am Nullpunkt liegt, um im Falle eines Stromrichtungswechsels
schnell reagieren zu konnen, liegt Uce-Low auf einem wesentlich niedrigerem Spannungsle-
vel. Die Sinnhaftigkeit dieser neuen Schwelle besteht darin, einen festen negativen Uce-
Wert zu liberwachen. Jener muss niedrig genug sein, um nur im Falle eines Dioden-StoB-
stromereignisses auszuldsen. Abhdngig vom Forward-Recovery-Verhalten beim Dioden-
stostromereignis sowie der Spannungsklasse muss der Pegel individuell festgesetzt wer-

den.
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Abbildung 4.29: Erweiterte FSM zur Stromrichtungserkennung mit Ausblendzeit sowie se-
parater Diodenstof3stromschwelle Uce-Low
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Fiir den vorliegenden Fall bietet es sich an, die Spannungsschwelle von Ucg-Low auf einen
Wert zwischen Uce = -10 V bis -12 V zu legen. In diesem Fall sind weder regulédre Last-
stromnulldurchgénge noch Storschwingungen im Laststromnulldurchgang in der Lage,
diese Schwelle zu triggern. Uce-Low wirkt somit als eine Art ,,Riickfallebene®, die nur im
Falle eines StoBstromereignisses eingreift. Sofern es zum Auslosen der Uce-Low-Schwelle
kommt, wird die Umschaltung in den Diodenmodus sofort initiiert. Fiir diesen Fall wird
also die Ausblendzeit umgangen, der Kennlinienwechsel erfolgt sofort und die maximalen

Durchlassspannungswerte werden reduziert.

Abbildung 4.29 zeigt das erweiterte Blockschaltbild der FSM. Uck-Low ist als zusédtzliche
serielle Abfrage eingebracht. Im Gegensatz zur Abfrage "Uce <0 V", die der Ausblendzeit
wegen, das Umschalten vom IGBT- in den Diodenbetrieb fiir einige ps verzogert, erfolgt
die Umschaltung bei Uce-Low direkt.

Die Messung in Abbildung 4.30 veranschaulicht das Verhalten der beschriebenen Stof3-
stromschwelle®. Zunichst wurde die Referenzmessung [durchgezogen] durchgefiihrt. Diese
zeigt das Umschaltverhalten fiir den vorliegenden Diodenstrom unter Verwendung einer
Ansteuerung mit einer Ausblendzeit von 20 ps. Im Anschluss daran wurde die FSM, wie in
Abbildung 4.29 zu erkennen, modifiziert. An den gestrichelten Uce- und Uge-Verldufen ist

ersichtlich, dass die sofortige Umschaltung erfolgreich umgesetzt wurde.

-750

-1500 \ ~

- — _10
-2250 \Il\\,\,-ls

-3000 -20
0 10 20 30 40 50 60

Zeit in us

3000 : 20
=—Ic
2250 Uce [20ps]{15
=—Uce [20ps]
1500 Uce [-9V] |10
~Uck [-9V] >
750 5 =
< =
E 0 =
= 2
=
O
-

/

Y]

Abbildung 4.30: Verhalten der Gateansteuerung mit Zusatzschwelle [gestrichelt] gegen-
iiber dem Verhalten der Gateansteuerung ohne Zusatzschwelle [durchgezogen]

8 Der maximale DiodenstoBstrom und di/dt sind wihrend der Messung wesentlich abgeschwiicht (vgl. Abbil-
dung 4.27), da die Messungen zu diesem speziellen Thema zeitlich versetzt und in einer anderen Untersu-
chungskonfiguration (vgl. Abbildung 3.4) vollzogen wurden. Fiir den Funktionsbeleg sind diese Parameter
jedoch auch irrelevant. Es soll lediglich gezeigt werden, dass das Ausldsen der Gate-Emitter-Umschaltung
beim Erreichen der Spannungsschwelle sofort initiiert wird.
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Sobald Uce = -9 V erreicht wird, erfolgt die Umschaltung auf die gute Diodenkennlinie. Die
in der Referenzmessung erreichte maximale Kollektor-Emitter-Spannung von Uce =- 13 V
wird durch die modifizierte Ansteuerung unterschritten. Das Ausschalten des Gates fiihrt
zu einem schnellen Plasmaaufbau und dadurch zu einer raschen Reduzierung der gesamten
Durchlassverluste. Die negativen Spitzen in den Kollektor-Emitter-Spannungen sind
Schaltartefakte, die aus dem gleichzeitig auftretenden Abschalten der Gate-Emitter-Span-
nung resultieren. Im Hinblick auf hohere dI/dts und damit forderndere Diodenstof3stromer-
eignisse ist diese Methode in der Lage, die maximale Diodenbelastung deutlich zu reduzie-
ren [79].

Alles in allem ist der verwendete Gatetreiber in Kombination mit dem im FPGA modifi-
zierten Ansteuerungsschema in der Lage, einen sorgféltig durchdachten und intelligenten
RC-DC-IGBT-Betrieb zu gewihrleisten. In diesem Moment ist der RC-DC-IGBT sowohl
gegen storende hochfrequente Schwingungen im Laststromnulldurchgang als auch gegen

Diodenstofstrome mit und ohne vorherige Laststromfiihrung geschiitzt.

4.6. RC-IGBT mit Diodenkontrolle in einen Dauerversuchspriifplatz

Um die Funktionsfahigkeit der in dieser Arbeit beschriebenen Ansteuerungsmethodiken im
Gesamtzusammenhang einer Umrichterapplikation unter Beweis zu stellen, erfolgte der
Aufbau eines RC-DC-IGBT Dauerversuchspriifstandes [80] (vgl. Anhang AS8).

Die Einsatzfdhigkeit von riickwértsleitfahigen IGBT in verschiedenartigen Umrichtertopo-
logien wurde in der Literatur bereits beschreiben. Die Arbeitsgruppen um Lale [81] sowie
um Huang [30], [82], [83] zeigen in umfassenden Untersuchungen zu einem Vier-Quadran-
tensteller bestehend aus RC-DC-IGBTs sowohl simulative Ergebnisse unter Nominalbedin-
gungen als auch experimentelle Ergebnisse. Wahrend Lale RC-IGBTs der Spannungsklasse
bis 600 V untersucht, widmet sich Huang der Spannungsklasse von 6500 V. Der Fokus in-
nerhalb der Arbeiten liegt primér auf dem Verlustreduzierungspotential von verschiedenen
dynamischen Ansteuerungsverfahren bei gleichzeitigem Nachweis eines erfolgreichen Fre-
quenzbetriebs von RC-DC-IGBTs. Bei Huang erfolgt die experimentelle Untersuchung je-
doch nur bei einem Zehntel der Nominalbedingungen. Die Darstellung eines Frequenzbe-
triebs bei Nominalbedingungen und unter Einfluss von externen Storeinfliissen blieb aus.

Im Rahmen eines Forderprojekts erfolgte an der Universitdt Rostock der Aufbau eines RC-
DC-Frequenzumrichters. Durch diesen gelang es, die vollstdndige Funktionalitit, die Ver-
lustoptimierungsmoglichkeit und die Robustheit der Kombination aus RC-DC-IGBT und
eigens entwickeltem Gatetreiber unter Nominalbedingungen zu belegen. Als Halbleiter-
schalter kamen hierbei 6,5 kV RC-DC-IGBTs mit einem Nennstrom von 1000 A zum Ein-

satz.
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Diese wurden mit eigens entwickelten Gate-Treibern, deren Stromrichtungserkennungs-
funktionalitdt auf einer Diodenabkoppelstrecke beruht, ausgestattet. Der Aufbau des Fre-
quenzumrichterpriifstandes erfolgte innerhalb des durch das Bundesministerium fiir Wirt-
schaft und Energie 6ffentlich geforderten Projektvorhabens ,,HGUpro — Leistungselektro-
nik mit hoherer Energieeffizienz, Leistungsdichte und Zuverldssigkeit™ (2016-2019) [84].
Auf eine ausgedehnte Beschreibung der Priifplatzerstellung (mechanisch und funktional)
sowie auf die detaillierte Ausfithrung der verschiedenen Teststrukturen wird innerhalb die-
ser Arbeit verzichtet. Dies liegt vor allem daran, dass die erhaltenen Erkenntnisse aus dem
Einsatz des RC-DC-IGBTs innerhalb dieses Dauerversuchspriifplatz lediglich eine Zusam-
menfassung der bereits sehr detailreich in den vorangegangenen Abschnitten dieser Arbeit
aufgefiihrten Erkenntnisse ist. Dennoch soll die aufgezeigte Funktionalitit des Versuchstan-
des keinesfalls unbeachtet bleiben, weshalb auf die entsprechende Publikation [80] sowie
auf den projektspezifischen Abschlussbericht [84] zu diesem Themenkomplex verwiesen
wird. In diesen Dokumenten werden alle Fragestellungen rund um die Konzeption, Ausle-
gung, den resultierenden physischen Aufbau sowie die messtechnischen Testspezifika be-
antwortet.
Zusammenfassend kann herausgestellt werden, dass im Rahmen des Fordervorhabens die
erfolgreiche Inbetriebnahme des entwickelten 6500 V-Dauerversuchspriifplatz erfolgte. In
diesem Zuge lassen sich die folgenden angestellten sukzessiven Komplexitdtserhohungen
in der Treiberausfiihrung wiederfinden:
I.  Frequenzbetrieb bei konventioneller statischer MOS-Kontrolle
* Periodischer Dauerbetrieb unter Anwendung der statischen MOS-Kontrolle
(vgl. Kapitel 3.1)
II. Frequenzbetrieb bei statischer MOS-Kontrolle mit zusétzlichen Ausblendzeiten
» Zusétzlich zum periodischen Dauerbetrieb unter Anwendung der konventio-
nellen statischen MOS-Kontrolle kam es hierbei zur Erweiterung um zusitz-
liche Ausblendzeiten (vgl. Kapitel 4.4.3), um die Funktionalitit des gednder-
ten Treiberverhaltens separat sowie im Hinblick auf das Gesamtsystemver-
halten zu bewerten.
III.  Frequenzbetrieb bei dynamischer MOS-Kontrolle inklusive verschiedener
Lockzeiten
* Als Timingverfahren zur Umrichtersteuerung kam das Lexow-Verfahren (mit
Totzeitkompensation, vgl. Kapitel 4.1.4) zum Einsatz, dessen Funktionalitit
im periodischen Dauerversuch verifiziert werden konnte. Im Fortgang
schlossen sich Messreihen mit unterschiedlich lang konfigurierten Lockzei-
ten (vgl. Kapitel 3.2.2) bei gleichbleibenden Entséttigungspulsldngen an,
wodurch die Unterbeweisstellung der Wirksamkeit einer gezielten Lockzeit-

minimierung bei gleichzeitigem stabilem Systemverhalten gezeigt wurde.
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IV. Stoérbetrieb durch externen Storschwingkreis statischer MOS-Kontrolle Strom-
richtungserkennung ohne und mit zusitzlichen Ausblendzeiten
= Abgeschlossen wurden die Messkampagnen der Treiberfunktionalititen in-
nerhalb des erstellten Frequenzumrichters mit einer Untersuchung der Trei-
ber- respektive Ansteuerungsrobustheit. Dazu wurde mithilfe einer externen
Storquelle, bestehend aus einem R-L-C Reihenschwingkreis, der Laststrom
mit einer hochfrequenten Oszillation tiberlagert (vgl. Kapitel 4.4). Die Ein-
bringung dieser Stérschwingung erfolgte zufillig, so dass der Gatetreiber ei-
genstindig auf diese reagieren musste, sofern sie eine Verdnderung des er-
warteten konventionellen Stromnulldurchgangs erzeugte. Die Verhinderung
ungewollter Schaltvorgénge ist ein Beleg iliber die autarke Arbeitsweise des
Gatetreibers, die innerhalb dieser Testkonfiguration abschlieBend aufgezeigt
werden konnte.
Alles in allem gelang es mit Hilfe der konzipierten Frequenzumrichtertopologie, die in die-
ser Arbeit herausgestellten Anforderungen an die Ansteuerungsmodalitdten eines riickwérts
leitfahigen IGBTs mit einer ausgepragten Abhédngigkeit des Diodenverhaltens von der Gate-

Emitter Spannung im periodischen Dauerversuch bei Nominalbedingungen zu belegen.

4.7. Resiimee iiber die Einsatzfiahigkeit des RC-DC-IGBTs

Zusammenfassend betrachtet zeigen die vorangegangenen Abschnitte, dass ein RC-DC-
IGBT (RC-IGBT der ersten Generation) im Vergleich zu konventionellen IGBTs derselben
Technologiegeneration eine signifikante Leistungssteigerung herbeifiihren kann. Einerseits
liegt das an der Erhdhung der maximalen Stromtragfdhigkeit bezogen auf das Vollmodul
sowie der grofBeren Robustheit gegeniiber Diodenstof3stromereignissen. Andererseits offen-
bart sich die deutliche Stirke der RC-IGBTs durch die wesentlich geringeren thermome-
chanischen Belastungen. Diese fiihren, bezogen auf die Lebensdauer, zu vielfach besseren
Prognosen als bei deren konventionellen IGBT-Pendants [3]. Aus technologischer Sicht ist
die Integration von RC-DC-IGBTs unbedingt sinnvoll. Als Hemmnis stehen dem systema-
tischen Einsatz von RC-DC-IGBTs in technischen Anwendungen allerdings zwei wesentli-
che Problemstellungen gegeniiber:

Der erste Aspekt betrifft die erhohte Komplexitdt der Ansteuerung, bedingt durch die not-
wendige Implementierung einer Instanz zur statischen MOS-Kontrolle. Diese Komplexitét
steigt erheblich, wenn zusitzlich eine dynamische MOS-Kontrolle eingefiihrt wird, die fiir

eine wirksame Reduzierung der Schaltverluste (Ermv, Err) unverzichtbar ist.
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4. Einsatz des RC-1GBTs mit Diodenkontrolle in einer Umrichterapplikation

Um eine weitere Reduzierung der Schaltverluste herbeizufiihren, sind lingere Diodenent-
sattigungspulsdauern (tpesat) notwendig. Allerdings nehmen die Anforderungen an die In-
tegration solcher ansteigenden Entsattigungspulszeiten in das Timing des Umrichters stark
zu, sobald die Pulszeiten ldnger werden als die eigentlichen Verriegelungszeiten. Daher ist
die Einbindung einer dynamischen MOS-Kontrolle, ohne das Timing entsprechend anzu-
passen (vgl. Kapitel 4.1), nicht mdglich. Um eine optimale Energieeffizienz zu erreichen,
ist eine erhohte Komplexitét in der Umrichteransteuerung und/oder im Design der Gatetrei-
berarchitektur unvermeidlich. Dennoch konnte gezeigt werden, dass alle zusatzlichen Steu-
erungsfunktionen zuverldssig und sicher integriert werden kdonnen. Somit liegt die eigentli-
che Herausforderung bei der Etablierung von RC-DC-IGBTs in realen Anwendungen viel-

mehr in der nun folgenden zweiten Problematik.

Ausgangspunkt fiir die zweite Problemstellung sind die parasitidren Laststromoszillationen
(vgl. Kapitel 4.4), die ohne Einleitung entsprechender Kompensationsmafinahmen zu einer
unzulissigen Uberlastung des Treibers durch parasitire Mehrfachumschaltungen fiihren
konnen. In Kapitel 4.4.2 wurde eingehend dargelegt, wie treiberseitig mit parasitdren Os-
zillationen auf dem Laststrom verfahren werden kann und eine Beherrschung dieses unge-
wollten Phinomens demnach vdllig kontrollierbar ist. Dies ist jedoch nur gewéhrleistet,
wenn Amplitude und Frequenz der in der finalen Anwendung auftretenden Oszillationen
bereits bei der Entwicklung der Treiberansteuerung bekannt sind. Hier liegt die eigentliche
Herausforderung: Die externen Rahmenbedingungen, die eng mit der spezifischen Um-
richterkonfiguration zusammenhéngen, lassen sich im Voraus kaum zuverldssig abschétzen.
Bereits kleine Anderungen innerhalb der Zu- und Ableitungen der Lastkabel indern deren
Leitungsbelag, also deren Induktivitéts-, Kapazitits- sowie Widerstandswerte [85]. Daraus
folgt gleichermaBen die Anderung der Grundvoraussetzungen des hochfrequent interferie-
renden parasitdren Storstroms und dementsprechend die Anforderungen an die Auslegung
des Gatetreibers. An dieser Stelle stellt sich die Frage, wie es dennoch moglich sein kann,
die positiven Eigenschaften der RC-Technologie in eine gewlinschte technische Applikation

Zu integrieren.

Abhilfe kann hierbei ein RC-Bauelement schaffen, das unabhéngig von stromrichtungs-
wechselgesteuerten Umschaltvorgingen ist. Ein RC-Bauelement also, das einem konventi-
onellen IGBT gleich, mit einer eingeschalteten Gate-Emitter-Spannung {iber seinen gesam-
ten Betriebsbereich (IGBT- und Diodenmodus) betrieben werden darf. Mithilfe eines sol-
chen Bauteils wire es moglich, den Ansteuerungsaufwand hochgradig zu minimieren und
auf diese Weise den RC-IGBT benutzerfreundlicher und damit anwenderzuginglicher zu
machen. In dieser Absicht kam es zur Entwicklung des Pilot-Diode (PD-) RC-IGBTs, der
den thematischen Mittelpunkt der nachfolgenden Kapitel bildet.
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5. RC-PD-IGBT sowie dessen spezifische An-
steuerung

5.1. RC-PD-IGBT als sogenannte ,,Plug-IN“ Variante

Der RC-Pilotdioden-(PD-)IGBT markiert die "zweite Generation" der RC-IGBTs. Er zeich-
net sich durch die zusétzlich eingebrachten Pilotdiodenbereiche aus, welche bereits in Ka-
pitel 2.2 ndher beschrieben wurden. Diese garantieren auch im Diodenbetrieb bei einge-
schaltetem Gate (Uge = +15 V) ausreichend Plasma im Bauelement und dadurch eine nied-
rige Durchlassspannung. Dementsprechend ist es moglich, diese RC-IGBT als ,,PLUG-IN*-
Bauteile, also mit einer konventionellen IGBT-Ansteuerung zu betreiben [42]. Dies verein-
facht die Anwendbarkeit und Anwendungsfreundlichkeit deutlich, wodurch auch der Zu-

gang der Komponenten in den kommerziellen Markt deutlich erleichtert wird.

5.1.1. Verlustproblematik

Die strukturelle Anpassung der Chiparchitektur ermdglicht es, die RC-IGBT der 2. Gene-
ration als Plug-In Bauelemente zu verwenden und damit die Vorziige der RC-Technologie
in eine spezifische Anwendung zu integrieren. Dennoch weisen auch diese ein hemmendes
Charakteristikum auf: die vergleichsweise hohen Einschalt- sowie RR-Verluste [41]. Im
Jahr 2017 stellten Rahimo et al. einen neuartigen 6,5 kV/1000 A PD-RC-IGBT vor, der als
"6500 V Plug-In BIGT" bezeichnet wird. Innerhalb ihrer zum Bauelement erschienenen
Publikation [42] beschreiben sie nicht nur den spezifischen Aufbau des Bauteils, sondern
gehen auch detailliert auf das Schaltverhalten sowie dessen Modifikationsmoglichkeiten
ein. Um die Schaltverluste vergleichbar darzustellen, wihlen sie fiir ihre Schaltverlustbe-
trachtungen (EEriN, Err) eine Verriegelungszeit von tint = 10 ps. Jene ist typisch fiir die
Spannungsklasse 6500 V. Zusitzlich und dies ist der Ansatzpunkt fiir den nun folgenden
Teil dieser Dissertation, teilt die Arbeitsgruppe mit, dass sie eine wichtige Erkenntnis in
Bezug auf die Schaltverlustreduzierung gewonnen hat. ,, By reducing locking time moder-
ately to 5 usec, a further 5 % reduction in turn-oN losses and a 10 % reduction in reverse
recovery losses can be obtained”. Es wurde also beobachtet, dass die Einschalt- und Re-
verse-Recovery-Verluste dieses neuen Bauteils durch die Verkiirzung der wirksamen Ver-

riegelungszeit im Diodenmodus reduziert werden konnen.
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5. RC-PD-IGBT sowie dessen spezifische Ansteuerung

5.1.2. Erklirungsansatz

Urséchlich fiir die Verringerung der Schaltverluste (EeN, Err) bei einer Verringerung der
wirksamen Verriegelungszeit, sind die IGBT-Zellen des RC-PD-IGBTs. Diese verhalten
sich dquivalent zu den IGBT Zellen des RC-DC-IGBTs aus der ersten Generation. Sie sind
im Diodenmodus Ugce-abhédngig, was den Erkldrungsansatz fiir die vorliegende Problem-
stellung bietet. Abbildung 5.1 verdeutlicht linksseitig einen typischen Diodenausschaltvor-
gang fiir den HS-IGBT und benennt noch einmal die entstehenden Verzdgerungszeiten bei
Verwendung eines RC-PD-IGBTs mit konventionellem IGBT-Treiber.

Solange der Schalter im Diodenmodus verbleibt und die Gate-Emitter-Spannung auf
Uge =+ 15 V eingestellt ist, wird das Elektron-Loch-Plasma in allen IGBT-Zell-Bereichen
reduziert, wodurch sich sukzessive einem minimalen Elektronen-Loch-Plasma im Bauele-
ment angendhert wird. Die verlustarmen Eigenschaften der Diode im eingeschalteten Zu-
stand (niedrige Durchlassspannung) werden in diesem Zusammenhang durch die Pilotdio-

denbereiche gewihrleistet.

Sobald das Ausschaltsignal von der iibergeordneten Umrichtersteuerung empfangen wird,
ist es wiinschenswert, den Reverse-Recovery-Prozess moglichst sofort zu starten. Aufgrund
der Verriegelungszeit des Umrichters ist dies nicht gestattet (Abbildung 5.1 (linksseitig),
z.B. HS RC-IGBT im Diodenmodus). Zwar wird die Gate-Emitter-Spannung des RC-PD-
IGBT ausgeschaltet, doch der RR-Prozess beginnt erst beim Einschalten des gegeniiberlie-
genden RC-IGBTs und damit erst nach Ablauf der Verriegelungszeit. Wiahrend dieser Zeit
fiihrt der HS RC-PD-IGBT weiterhin Strom in Diodenrichtung. Die ausgeschaltete Gate-
Emitter-Spannung (Uge = - 15 V) fiihrt nun allerdings zu einer Erhéhung des Emitterwir-

kungsgrades im Bereich simtlicher IGBT-Zellen.

Halbbriicken 1S =<==== == -I Halbbriicken HS == == == _I
-signal Siona
signal LS . -signal LS .
an e=< an eee
CTRL HS I CTRL HS _I
aus t aus t
—— [r— crRLLs ™
aus == t aus t
p . .. Selektive Lockzeit-
Treiber HS +15V = @ co—— Treiber HS 15V @ @ c—— - -y Verringerung

(Dioden-Modus) 0V (Dioden-Modus) 0V 1 ¢
-15v -15V

Treiber LS 15V | — Treiber LS %%V

(IGBT-Modus) 9%, 72 f (IGBT-Modus) {3, 27 t
Einschalt- Einschalt-
verzdgerung verzdgerung

tint

Icas Icas

0A

0A t

tnt —)-(—l tNT >> tock I

tLock

t

frock I tNT = tiock I

Abbildung 5.1: Links: Definition der Verriegelungszeit (tint) und der Lockzeit (tLock) an-
hand von resultierenden Schaltsignalen fiir eine konventionelle IGBT-Ansteuerung. Rechts:
Einbringung der selektiven Lockzeitverringerung (rot) zur Schaltverlustreduzierung im Di-
odenmodus bei RC-PD-IGBTs
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5. RC-PD-IGBT sowie dessen spezifische Ansteuerung

Dies resultiert aus der Abschniirung der Inversionskanile in den p-Wannen unter dem Gate.
Die Stromfiihrung im Bauelement erfolgt dadurch wieder bipolar und das Elektronen-Loch-
Plasma in den konventionellen RC-IGBT-Bereichen wird signifikant erhoht. In der End-
konsequenz fiihrt dieses Betriebsverhalten zu einer immensen Erhdhung der Reverse-
Recovery- und Einschaltverluste zum Zeitpunkt des eigentlichen Reverse-Recovery-Pro-
zesses am Ende der Verriegelungszeit [41]. Ausgehend davon, dass sich der HS-Schalter
aus Abbildung 5.1 im Diodenbetrieb befindet, ist die Verriegelungszeit (tint) des Umrich-

ters beim herkdmmlichen Dioden-Ausschaltverfahren gleich der Lockzeit (tLock).

Demgegeniiber steht Abbildung 5.1 (rechtsseitig), welche das Verhalten von tLock bei An-
wendung der selektiven Lockzeitverringerung aufzeigt. Dadurch wird die Lockzeit (tLock)
deutlich kleiner als die Verriegelungszeit (tint), da der Ausschaltprozess der Gate-Emitter-
Spannung direkt an das Ende der Verriegelungszeit gelegt wird. Dies ist dullerst gewinn-
bringend fiir das Ausschaltverhalten im Diodenbetrieb, da der obere Schalter auf diese
Weise nahezu keine Zunahme seines internen Elektronen-Loch-Plasmas durch die Verrie-
gelungszeit erfahrt. Die Einflussnahme auf die Verriegelungszeit ist fiir den konventionel-
len IGBT-Betrieb allerdings unzuléssig, da tint im IGBT-Leitfall dafiir Sorge tragt, einen
Halbbriickenkurzschluss zu verhindern [46]. Aus diesem Grund ist ein Prozess erforderlich,
der sicherstellt, dass eine Verringerung von tint nur dann vollzogen wird, wenn der Strom
in Diodenrichtung flieBt. Die Verriegelungszeitverkiirzung darf also nur ,,selektiv und auf

den Betriebsmodus angepasst erfolgen.

5.2. RC-IGBT mit Pilotdiode (RC-PD) und selektiver Lockzeitverrin-
gerung

Zur Implementierung einer selektiven Lockzeitverkiirzung im Diodenbetrieb fiir RC-PD-
IGBTs bedarf es erneut einer Methode zur Erkennung der Stromrichtung im Gatetreiber
[50]. Diese muss allerdings nur zum Zeitpunkt des eingehenden Ausschaltsignals
(CTRL _aus) aktiv werden und dabei eine Entscheidung iiber das Vorliegen eines IGBT-
oder Diodenmodus treffen. Die genauen Ansteuerungsmodalititen lassen sich in Abbildung
5.2 unter Angabe des bendtigten Treiber- sowie Ansteuerungskonzeptes nachverfolgen. Aus
dem ausgeschalteten Zustand (State S0) heraus erfolgt unter Eingang des CRTL-Signales
der Ubergang in den IGBT-Modus. Eine Stromrichtungsunterscheidung ist wegen der RC-
PD-IGBT-Spezifika nicht erforderlich. Sobald das ,,CRTL _aus‘“-Signal von der iibergeord-
neten Steuerung eingeht, erfolgt der Abschaltvorgang. Im IGBT-Leitfall erfolgt das regulire
IGBT-Abschalten (von State I nach State (). Im Diodenleitfall erfolgt ein modifizierter
Diodenabschaltvorgang, der der Vorlage in Abbildung 5.1 (rechtsseitig) folgt und ein ver-
zogertes Ausschalten herbeifiihrt (von State 2 nach State 0).
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Abbildung 5.2: Links: schematische Ubersicht iiber den verwendeten Gatetreiber. Rechts:
Zustandsautomat fiir die zu untersuchende Ansteuerungskonfiguration [RC-PD-IGBT]

In Bezug auf den Stromrichtungswechsel wihrend der Ausschaltverzogerung muss analog
zu Kapitel 4.3 auch hier eine klare Definition fiir den Umgang mit dieser Anforderung ge-
schaffen werden. Als Losungsvariante kann dabei derartig verfahren werden, dass bei Er-
kennung des Stromnulldurchgangs (Wechsel in den IGBT Modus) eine sofortige Ausschal-
tung der Gate-Emitter-Spannung mit dem schnellen Diodenausschaltwiderstand
(Rgoff schnent, State S3) erfolgt. Dadurch wird die Ausschaltverzogerungszeit mit sofortiger
Wirkung unterbrochen und der PD-RC-IGBT in den sicher ausgeschalteten Zustand {iber-
fiihrt. Die Umsetzung dieser Funktionalitdt ist durch die Stromrichtungsabfrage im An-
schluss an State 2 gegeben (vgl. Abbildung 5.2). Sobald State 2 begangen wird, erfolgt die
Freischaltung dieser weiterfilhrenden Uberwachungsebene. Jene beinhaltet die Uberwa-
chung des eingehenden Stromrichtungssignals und schaltet im Falle eines detektierten po-
sitiven Stroms sofort aus und bleibt ferner zwingend ausgeschaltet. Dieses Vorgehen macht
es moglich, addquat auf einen reguldren Stromrichtungswechsel innerhalb der Ausschalt-
verzdgerungszeit zu reagieren. Das dargestellte Ansteuerungsverfahren ermoglicht es, die

Reverse-Recovery- sowie Einschaltverluste entscheidend zu minimieren.

Die stromrichtungsunabhédngige Ansteuerung des RC-PD-IGBTs, bietet einen immensen
Vorteil, da wie bei einem konventionellen IGBT, der Diodenmodus mit eingeschalteter
Gate-Emitter-Spannung begangen werden kann. Dadurch wird die grole Schwachstelle des
RC-DC-IGBTs — die negative Beeinflussung der statischen MOS-Kontrolle durch parasitére
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Oszillationen auf dem Laststrom — vollstdndig kompensiert. Weiterhin ist der entstehende

Ansteuerungsaufwand verglichen mit dem RC-DC-IGBT im Hinblick auf die gesondert ein-

gefiigte Auschaltverzogerungszeit wesentlich reduziert, da auf die Einbindung des Dioden-

entsdttigungspulses verzichtet wird und lediglich eine Ausschaltverzogerung eingefiihrt

werden muss. Eine Entscheidung iiber die vorliegende Stromrichtung bei Eintreffen des

,CTRL-aus*“-Signals von der libergeordneten Steuerung muss allerdings weiterhin erfolgen.

Die Stromrichtung kann hierbei wiederum auf unterschiedliche Arten ausgewertet werden:

L.

IL.

I1I.

Die direkte Strommessung iiber einen Stromsensor (z.B. LEM-Wandler). Diese Me-
thode besticht, wie bereits in Kapitel 2.4.1 erwihnt, durch ihre Genauigkeit und Pra-
zision. Sie ist aber fiir die vorliegende Anwendung aufgrund der hohen Kosten nicht
zu empfehlen. Insofern wird diese Variante nicht weiter betrachtet.

Die indirekte Strommessung unter Zuhilfenahme einer HV-Abkoppeldiodenstrecke
(vgl. Kapitel 2.4.2) Diese Methode besticht durch ihre Einfachheit und Kosteneffi-
zienz. Die Abkoppeldiodenstrecke ist zwar fiir sdmtliche Spannungsklassen geeig-
net, aber aufgrund des erhohten Kriech- und Luftstreckenbedarfs bei hoheren Span-
nungsklassen wegen des treiberseitig erhdhten Platzbedarfes, eher fiir niedrigere
Spannungsklassen (< 1,7 kV) zu empfehlen.

Da die Stromrichtung nur im Abschaltmoment ausgewertet werden muss, kann an
dieser Stelle noch eine dritte Erkennungsvariante zum Einsatz kommen. Die eigens
entwickelte ,,Miller-Methode*, die Riickschliisse auf die Stromrichtung und damit
den Betriebsmodus durch die Analyse des Uge-Verlaufs erlaubt, ist ausfiihrlich in
[50], [86] beschrieben. Sie unterscheidet zwischen IGBT- und Diodenbetrieb, indem
sie das Vorliegen eines Miller-Plateaus beim Ausschaltvorgang auswertet. Wird ein
Miller-Plateau durch eine zeitabhdngige Gatespannungsschwelle erkannt, fiihrt der
Gatetreiber ein konventionelles IGBT-Abschalten durch, da er sich im IGBT-Modus
befindet. Wird durch die zeitabhéngige Gatespannungsschwelle kein Miller-Plateau
registriert, erfolgt ein spezielles Diodenausschaltregime, welches die sofortige Aus-
schaltung verhindert. Insgesamt ist diese Methode einfach im Gatetreiber umzuset-
zen (sieche GDU sowie Beschreibung der Methodik in [86]) und sehr kosteneffizient.
Leider ist diese Methode nur fiir Bauteile geeignet, die im IGBT-Abschaltmoment
ein ausgepréigtes Miller-Plateau aufweisen. Insbesondere beim Schalten niedriger
Strome in Verbindung mit Bauteilen kleiner Spannungsklassen (<1,7 kV) ist der
Nachweis des Millerplateaus schwierig. Belegen ldsst sich dies beim Betrachten der
Abbildung 5.5. Sofern ausgepriagte Millerplateaus existieren, vornehmlich innerhalb
der Spannungsklassen oberhalb von 1,7 kV, konstituiert die ,,Miller Methode* eine

Alternative zur dezidiert eingebrachten Stromsensorik (vgl. Kapitel 2.4.1).
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5.3. Vergleich Verlustreduzierung mittels selektiver Lockzeitverringe-
rung im Diodenmodus

5.3.1. Versuchsaufbauten und Messdurchfiihrung

Alle folgenden Messergebnisse wurden mit 1200 V; 1000 A RC-PD-IGBTs bei nominalen
Gate-Widerstinden bei einer Temperatur von T = 125 °C aufgenommen. Bei dem verwen-
deten RC-PD-IGBT-Modul handelt es sich um ein Halbbriickenmodul, bei dem jeder RC-
IGBT (Low-Side- und High-Side-Schalter) einzeln von externen GDUs gesteuert werden
kann [87].

Die Doppelpulstests (Kapitel 5.3.1 und Kapitel 5.3.3) wurden in einem Priifstand
(Abbildung 5.3, links) durchgefiihrt, der mit einem Zwischenkreiskondensator
(Czk = 2,8 mF) und einer Lastinduktivitit (L. = 543 pH) zur Einstellung des Stroms ausge-
stattet war (Priifstand 3, Anhang A6).

Die Messungen des oszillierenden Laststroms (Kapitel 5.3.4) wurden in einer anderen Priif-
standskonfiguration (Abbildung 5.3, rechts) mit den folgenden Merkmalen durchgefiihrt:
Zwischenkreiskondensator (Czk = 2,8 mF), Lastinduktivitdt (L. = 130 pH) und Lastkon-
densator (CL = 175 puF).
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Abbildung 5.3: Versuchsaufbau ,,Doppelpuls® mit zugehdrigem Pulsmuster (links) und Ver-
suchsaufbau ,,oszillierender Laststrom* mit zugehdrigem Pulsmuster (rechts)
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5.3.2. Auswertung Verlustoptimierungspotential
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Abbildung 5.4: Reverse-Recovery-Verldufe und Reverse-Recovery-Verluste fiir verschie-

dene tLock

Im Rahmen der durchgefiihrten Doppelpulsmessungen wurde die Lockzeit fiir den HS-RC-
PD-IGBT in seiner Diodenleitphase sukzessive reduziert. Diese Lockzeitverringerung hat,
wie in Abschnitt 5.1.2 proklamiert, eine deutliche Verringerung der Riickstromspitze und

der Reverse-Recovery-Verluste (vgl. Abbildung 5.4) sowie der Kollektorspitzenstréme und

-10

GeinV

=

der Einschaltverluste des gegeniiberliegenden Schalters zur Folge (vgl. Abbildung 5.5).
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Abbildung 5.5: Einschaltverldufe und Einschaltverluste fiir verschiedene tLock
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5. RC-PD-IGBT sowie dessen spezifische Ansteuerung

Tabelle 5.1: Uberblick zu Einschalt- und RR-Verlusten in Abhiingigkeit von trock

tLock ICfmax Bezug EON Bezug ERR Bezug ETOT AL Bezug
(us)  (A) (%) (mJ) (%) (mJ) (%) (mJ) (%)
10 2038 +1,6 74,7 +0,8 102,0 +3.8 176,7 +2.5
5 2005 0 74,1 0 98,3 0 172,4 0
2,5 1910 -4,7 65,5 -11,6 87,8 -10,7 153,3 -11,1
1,5 1839 -8,3 61,1 -17,5 80,3 -18,3 141,4 -18,0
0,9 1787 -10,9 57,3 =227 75,8 -22,9 133,1 -22,8
0,6 1750 -12,7 55,6 25,0 73,0 -25,7 128,6 -25,4
0,4 1720 -14,2 55,1 -25,6 71,5 -27,3 126,6 -26,6
0,3 1716 -14,4 54,7 -26,2 71,3 -27,5 126,0 -26,9
0,2 1797 -10,4 56,9 -23,2 75,4 -23,3 132,3 -23,4

Alle erhaltenen Messergebnisse sind in Tabelle 5.1 quantifiziert und belegen die signifi-
kante Wirksamkeit der angewendeten selektiven Lockzeitverringerung innerhalb des Dio-
denmodus. Fiir den Wert der "Bezugs"-Spalten wird der Zeilenwert (z.B. tLock = 0,3 us) ins
Verhiltnis zum Referenzwert (tint = tLock = 5 ps [moderate Umrichterverriegelungszeit],
fett) gesetzt. Der Ausgabewert (in %) gibt also an, um wie viel der Testwert unter dem
Referenzwert liegt. Die wesentliche Erkenntnis aus den gewonnenen Messwerten ist, dass
sich die betrachteten Verlustparameter direkt proportional zur Verkiirzung der Lockzeit ver-
halten. Ebenfalls ist erkennbar, dass die maximale Verlustreduzierung auf ein Minimum
(tLock = 0,3 ps) konvergiert. Eine weitere Verringerung von tLock fithrt zu Aufsteuerungs-
prozessen und damit einhergehenden Querziindeeffekten. Diese bringen ein Wiederanstei-

gen der Verlustparameter mit sich (vgl. trock = 0,2 ps).

Weiterhin wurden Messungen mit einer grofleren tLock = 10 ps durchgefiihrt (erste Zeile
der Tabelle 5.1). Sie zeigen eine Erh6hung der betrachteten Parameter und offenbaren zeit-
gleich einen weiteren relevanten Aspekt. Das Plasma im Bauelement ndhme bei langeren
Verriegelungszeiten (tint > 5 ps) kaum noch zu. Dies bestétigen auch die in [50] erlangten

simulativen Ergebnisse zu diesem Themenbereich.

5.3.3. Ermittlung des Verriegelungszeitbedarfs

Das Ziel dieser Versuchsreihe ist es, die maximalen Zeitdauern fiir das IGBT-Ausschalten
zu ermitteln. Da der Ausschaltvorgang mit abnehmendem Kollektorstrom ldnger dauert,
wurde versucht, die maximale Ausschaltzeit durch Abschalten eines mdglichst minimalen
Stroms zu ermitteln (sieche Abbildung 5.6). Der Abschaltvorgang gilt als abgeschlossen,
wenn Uce die Zwischenkreisspannung erreicht und kurz darauf der Kommutierungsvorgang

des Kollektorstroms in die gegeniiberliegende Diode einsetzen kann.
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Abbildung 5.6: Ermittlung der minimalen IGBT-Ausschaltdauer

Mit dem Wissen um die maximale Abschaltzeit bei minimalem Strom wird es mdglich, eine
faire und vergleichbare Umrichterverriegelungszeit fiir das spezifische Bauteil zu definie-
ren. Zu dieser festgelegten Verriegelungszeit konnen die erhaltenen Ergebnisse aus den vo-
rangegangenen Messungen in Beziehung gesetzt werden, um die objektiv erreichbaren Ver-

lusteinsparungen zu definieren’.

Die erzielten Ergebnisse erlauben unterschiedliche Vorgehensweisen: Erstens wird die Ver-
riegelungszeit fast ohne zeitlichen Sicherheitspuffer iibernommen. Das bedeutet, dass die
ermittelte Ausschaltzeit von 2,5 pus (Abbildung 5.6) auf eine Verriegelungszeit von 3 us
aufgerundet wird. Dies wére relativ "knapp" und wiirde keinen Raum fiir anfallende Even-
tualitdten (z.B. noch geringere Kollektorstrome, oder Laufzeitjitter) lassen. Daher wird die
Wahl der zweiten Herangehensweise empfohlen, die die Einfiihrung eines zeitlichen Sicher-
heitspuffers beinhaltet, der moglichen Verzogerungen entgegenwirken kann. Hier kdnnte
die Verriegelungszeit "moderat" auf 4 ps oder "konservativ" auf 5 ps erhoht werden. Die
Ergebnisse fiir diese Fille sind in Tabelle 5.2 dargestellt.

% Es gilt zu beachten, dass wihrend der Messversuche mit Nenngatewiderstinden geschaltet wurde. Es kann
davon ausgegangen werden, dass Treiber-intern ein dezidierter Kurzschlussausschaltwiderstand fiir Verfii-
gung steht.
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Tabelle 5.2: Ubersicht iiber die Einschalt- und RR-Verluste fiir drei verschiedene Verriege-
lungszeiten [tiNT]

Verriegelungszeit (us)  Lockzeit (us) Err + Eon (mJ) Bezug (%)

“ambitioniert” 3 3,0 159,6 /
3 0,9 133,1 -16,6
3 0,3 126,0 -21,1
“moderat” 4 4,0 167,3 /
4 0,9 133,1 20,4
4 0,3 126,0 24,7
“konservativ” 5 5,0 172,4 /
5 0,9 133,1 -22.8
5 0,3 126,0 -26,9
5.3.4. Anwendungsfall: niederfrequent oszillierender Laststrom

Die messtechnische Evaluierung der Schalteigenschaften kann mittels Doppelpulstest er-
folgen. Bei der Umsetzung dessen bendtigt man strenggenommen keinen intelligenten Trei-
ber, da die entsprechend bendtigten Pulsmuster auch manuell vorgegeben und mittels blin-
dem (einfachem) Treiber umgesetzt werden konnen. Zur realitdtsnahen Validierung der
durch den intelligenten Treiber modellierten Ansteuerung ldsst sich das Schaltverhalten zu
verschiedenen Zeitpunkten innerhalb eines niederfrequent oszillierenden Laststroms dar-
stellen. Dazu erfolgte die Erstellung eines Versuchsaufbaus (vgl. Abbildung 5.3, rechts),
der mithilfe eines L-C-Schwingkreises fiir die Bereitstellung eines niederfrequent oszillie-
renden Laststromes sorgt. Innerhalb des Schaltversuches wird zuniachst der Schwingkreis-
kondensator durch das Einschalten des unteren RC-IGBTs geladen. AnschlieBend kann die
Oszillation des Laststroms einsetzten, sobald das DUT sein Einschaltsignal von der iiber-
geordneten Steuerung erhélt. Es kam zur ndheren Betrachtung zweier verschiedener Aus-
schaltzeitpunkte:

1. Das Ausschaltsignal fiir das DUT wird innerhalb der positiven Laststromhalbwelle ge-
geben.

Der Treiber muss erkennen, dass ein positiver Kollektorstrom gefiihrt wird und dementspre-
chend ein IGBT-Ausschaltvorgang zu erfolgen hat. Dieser muss sofort initiiert werden, um
das DUT zuverldssig ausgeschaltet zu haben, bevor der gegeniiberliegende Schalter nach
einer eingestellten Verriegelungszeit von tint = 5 us eingeschaltet wird. Dieses Verhalten
lasst sich in Abbildung 5.7 nachverfolgen. Wichtig hierbei ist die Erkenntnis, dass der Trei-
ber funktionsgeméf und korrekt abschaltet. Anhand des in griin (durchgezogene Linie) dar-
gestellten HS-Gate-Emitter-Signals ldsst sich nachvollziehen, dass dem eingehenden

CTRL-Signal (schwarz) der iibergeordneten Steuerung direkt gefolgt wird.
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Abbildung 5.7: Oben (makroskopisch): IGBT-Ausschalten innerhalb der positiven Strom-

halbwelle Unten: (mikroskopisch): Bestimmung der Lockzeit anhand von Uge-us und Ic-Ls

Der zeitliche Versatz (~250 ns) zwischen beiden Signalen entsteht aufgrund der Durchlauf-
zeiten, die bei der Signalbearbeitung im FPGA auf bei der Weiterleitung auf dem Treiber
entstehen. Diese konnen je nach Treiber (Bauelemente) und FPGA (Taktfrequenz) variie-
ren, sind allerdings als konstante Groen anzusehen und damit bei der Auslegung fiir Ti-
mingereignisse wie Verriegelungs- und Lockzeiten unkritisch. Dies ldsst sich in Anbetracht
der Verriegelungszeit zwischen oberem (griin, durchgezogen) und unterem (griin, gestri-
chelt) RC-IGBT erkennen. Da bei dieser Messung der einsetzende Stromfluss des gegen-
tiberliegenden Schalters nicht zur Bestimmung der Verriegelungszeit herangezogen werden
kann, wird fiir die Approximation des Verriegelungszeitendes das Erreichen der

Schwellspannung (Uge-Ls = Utn) des unteren Gatetreibers gewéhlt.

2. Das Ausschaltsignal fiir das DUT wird innerhalb der negativen Laststromhalbwelle ge-
geben.

Der Treiber muss dabei erkennen, dass ein negativer Kollektorstrom gefiihrt wird und dem-
entsprechend ein modifizierter Dioden-Ausschaltvorgang vollzogen werden muss. Im Ge-
gensatz zu einem konventionellen IGBT-Treiber darf dem tlibergeordneten Ausschaltsignal
nicht direkt gefolgt werden. Vielmehr muss der Treiber das Ausschalten verzdgern. Die
Verzogerungszeit kann dabei individuell fiir jede Spannungsklasse und jeden Anwendungs-
fall festgelegt werden. Im vorliegenden Messbeispiel betrdgt diese 4 ps und fithrt dadurch

zu einer moderaten Lockzeit (tLock) von 1 ps.
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Abbildung 5.8: Oben (makroskopisch): IGBT-Ausschalten innerhalb der negativen Strom-
halbwelle Unten: (mikroskopisch): Bestimmung der Lockzeit anhand von Uge-us und Ic-Ls

Abbildung 5.8 zeigt, wie bereits Abbildung 5.7 fiir den IGBT-Ausschaltvorgang, nun den
entsprechenden Verlauf fiir den Diodenausschaltvorgang. Es ist erkennbar, dass die von der
libergeordneten Steuerung vorgegebene Verriegelungszeit von tint = 5 us (ca. CRTL_HS
(schwarz) "aus" bis Uge-Ls "ein" (gestrichelt griin)) nicht umgesetzt wird. Der Treiber er-
kennt mithilfe seiner Stromrichtungserkennung den Diodenmodus. Im FPGA erfolgt dem-
entsprechend die Modifikation des Ausschaltverlaufs, der in einer Reduzierung der wirken-
den Verriegelungszeit bzw. priziser ausgedriickt in einer potentiell minimalen Lockzeit
miindet. Die im vorliegenden Beispiel resultierende Lockzeit betrdgt moderate 1 ps und
errechnet sich (wie bereits in Kapitel 2.3.2 ausfiihrlich besprochen) aus dem zeitlichen Delta
zwischen der ausschaltenden Gate-Emitter-Spannung des DUTs und dem einsetzenden
Stromfluss im gegeniiberliegenden Schalter. Die Funktionalitét des Gatetreibers (Hardware)
in Kombination mit dem vorgestellten Ansteuerungsprinzip (Software) ist damit belegt [88].
Die resultierenden Auswirkungen des vorgestellten Ansteuerungsprinzips auf die Verlust-
bilanz (Schaltverluste) werden nachfolgend, im Vergleich mit einem konventionellem Gate-
treiber, betrachtet.

Abbildung 5.9 zeigt den Verlauf des Diodenausschaltens und Abbildung 5.10 den Einschalt-
vorgang des gegeniiberliegenden RC-IGBTs. Anhand der eingetragenen Gate-Emitterspan-
nung (griin, gepunktet) lisst sich die durch den Treiber selbststindig initiierte Beeinflus-
sung des Ausschaltvorgangs nachvollziehen. Zur besseren Verdeutlichung des positiven Ef-
fektes der verwendeten intelligenten Ansteuerung auf die Reverse-Recovery- und Einschalt-
verluste, sind diese in einem zweiten Messversuch den resultierenden Reverse-Recovery-

und Einschaltverldufe ohne intelligente Ansteuerung gegeniibergestellt.
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Abbildung 5.9: Dioden Reverse-Recovery-Verhalten samt zugehoriger Verlustauswertung
der Reverse-Recovery-Verluste

Hierzu wurde ein blinder Gatetreiber (griin, durchgezogen) verwendet, der ausschlieBlich
den eingehenden Signalen der iibergeordneten Steuerung folgt und dadurch konventionelle
Lockzeiten von tLock = 5 ps generiert. Die vergleichende Gegentiberstellung vor allem in
Bezug auf Strom- sowie Spannungsverldufe und die daraus resultierende Bestdtigung iiber
das signifikante Verlustreduzierungspotential der in diesen Abschnitten erlduterten PD-RC-

IGBT Ansteuerung, seien hiermit dargestellt und umfassend belegt.
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Abbildung 5.10: IGBT-Einschaltverhalten samt zugehoriger Verlustbetrachtung der Ein-
schaltverluste
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Im Rahmen der Messungen konnte die deutliche Reduzierung der Schaltverluste gezeigt

werden. Die eingefiihrte selektive RC-PD-Steuerung ist in der Lage, die Schaltverluste
mittlerer Reduktionswert = (Verlustreduzierung Eeiv + Verlustreduzierung Err)/2

fiir den gegebenen Arbeitspunkt um 25,9 % zu reduzieren. Der Vergleich, insbesondere hin-
sichtlich der Strom- und Spannungseigenschaften sowie der deutlichen Verlusteinsparung
zwischen beiden GDU-Varianten macht deutlich, dass der Einsatz der neuartigen RC-PD-

IGBT-Ansteuerung uneingeschrankt zu empfehlen ist [86].

AbschlieBend soll noch einmal hervorgehoben werden, dass der allgemeine Ansteuerauf-
wand verglichen mit dem der RC-IGBTs der ersten Generation (RC-DC) drastisch reduziert
ist. Der RC-PD-IGBT bendtigt fiir den Normalbetrieb keine stromrichtungsabhingige An-
steuerung und darf dementsprechend im Diodenmodus bei +15 V betrieben werden. Die
Stromrichtungserkennung sorgt ausschlieBlich zum Abschaltzeitpunkt fiir die selektive Be-
stimmung des Betriebsmodus. Im Falle eines vorliegenden Diodenmodus resultiert daraus
die gewiinschte Lockzeitverringerung, die, wie aufgezeigt, in der Lage ist, signifikante

Schaltverlustreduzierungen (EeiN, Err) herbeizufiihren.

5.4. Finale Ergebnisbewertung

In Kapitel 5.3.2 sowie Kapitel 5.3.3 [88] wurde aufgezeigt, inwieweit die Anwendung der
selektiven Lockzeitverringerung in der Lage ist, die Verlustbilanz von Einschalt- und Re-
verse-Recovery-Verlusten positiv zu beeinflussen. Dies geschah in Abhéngigkeit von der
anwendungsspezischen Verriegelungszeit (vgl. Tabelle 5.2) einerseits sowie von der resul-
tierenden Lockzeit (vgl. Tabelle 5.1) andererseits. Insgesamt wurde deutlich, dass das vor-
gestellte Verfahren die Einschalt- sowie Reverse-Recovery-Verluste des betreffenden RC-
PD-IGBTs bei moderaten Rahmenbedingungen (tLock = 0,9 ps und tint =4 ps) um ca. 20 %
absenken kann. Dies ist ein hervorragendes Ergebnis, welches nun allerdings noch einmal

vor dem Hintergrund der modulspezifischen Leitverluste betrachtet werden kann.

Tabelle 5.3: Vergleich der Kollektor-Emitter- sowie Diodendurchlassspannung
(@ T =125 °C) beim konventionellen und RC-IGBT Halbbriickenmodul

Datenblattwerte

Produkt 1200 V 800 A IGBT | 1200 V 1000 A RC-IGBT

[87] [89]
Produktname 2MBIS00XNE120-50 i 2MBI1000XRNE120-50
Uctsa) @ Ing und Uge = +15 V 18V 1 19V
Ucta @ 1000 A und Uge = +15 V 2,1V 19V
Ur @ Inenvund Uge =0 V |r 1,65V Jl 19V
Ur @ 1000 A und Uge = +15 V 1.8V =20V
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In Tabelle 5.3 ist der Vergleich der Datenblitter des 2MBIS8O0XNE120-50 (1200 V, 800 A,
konventioneller IGBT, [87]) sowie des 2MBI1000XRNE120-50 (1200 V, 1000 A, RC-
IGBT, [89]) aufgefiihrt. Zunidchst muss erwdhnt werden, dass sich die im Datenblatt ange-
gebenen Diodendurchlasswerte (Zeile 3) auf eine vorliegende Gate-Emitter-Spannung von
Uge = 0V, also auf den ausgeschalteten Zustand, beziehen. Fiir den proklamierten Anwen-
dungsfall befindet sich der RC-PD allerdings wéhrend des Diodenleitfalls im eingeschalte-
ten Modus (Uge = +15 V) worauthin sich eine weitere Verschlechterung der finalen Durch-
lasseigenschaften einstellt. Vergleichend kann hier auf Yamano et al. referenziert werden.
In [11] wird angegeben, dass sich die Differenz der Durchlassspannung im Diodenmodus
zwischen Uge = 0 V und Uge = +15 V zu einem Wert = 0,1 V ergibt. Daraus folgt die in
Zeile 4 dargestellte finale Diodendurchlassspannung fiir den RC-IGBT.

Beim Vergleich der Durchlassspannungen aus Tabelle 5.3 ist erkennbar, dass:

" Ucgiay im RC-IGBT fiir den IGBT-Betrieb bei Ic = 1000 A und Uge = +15 V
niedriger ist als im konventionellen IGBT-Modul. Dies ist plausibel, da die ak-
tive IGBT-Chipflache im RC-IGBT-Modul grofer ausfillt, als im konventi-
onellen IGBT-Modul. Daher sinkt die Stromdichte pro Flache, was bei glei-
chen Chipeigenschaften (Dicke, Dotierung) zu einem Absinken der Durch-
lassspannung fiihrt.

* Urim RC-IGBT fiir den Dioden-Betrieb anders verhélt. Bei Ik = 1000 A und
Uce = +15 V ist erkennbar, dass Ur im RC-IGBT grofer ist als im konventio-
nellen IGBT-Modul. Dies ist zunédchst einmal nicht plausibel, da auch in diesem
Zusammenhang gilt, dass die aktive Dioden-Chipfliche im RC-IGBT-Modul

1'°, Daher sinkt auch hier die

grofler ist, als im konventionellen IGBT-Modu
Stromdichte pro Flache, was bei gleichen Chipeigenschaften (Dicke, Dotie-

rung) ebenso zu einem Absinken der Durchlassspannung fiihren sollte.

Herstellerseitig ist es moglich, die elektrischen Eigenschaften (iiber Schichtdicke und Do-
tierungskonzentration) des Halbleiterbauelementes derartig zu modifizieren, dass sich gute
Schaltverlustergebnisse durch schlechtere Durchlasseigenschaften ,,erkaufen® lassen. Wie
bereits ausgefiihrt, ist der Durchlass ein direktes Abbild des Elektronen-Loch-Plasmas im
Bauelement. Eine hohe Plasmakonzentration bedeutet einen geringen Durchlass und an-
dersherum. Die Manipulierung dieses ,,Trade-off* ist ein probates Mittel, um Bauelemente

anwendungsspezifisch zu modifizieren.

10 Dieser Effekt sollte sogar bedeutend groBer ausfallen, da die Flichenverhiltnisse im konventionellen
IGBT-Modul je nach Anwendung eher zugunsten des IGBTs ausgerichtet sind.
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Abbildung 5.11: Zusammenhang von Durchlasscharakteristik und Schaltverhalten verschie-
denartiger Leistungshalbleiterkonfigurationen [90]

Da fiir hoherfrequent schaltende Anwendungen (2...5 kHz), wie sie in Spannungsklassen
unter 3,3 kV iblich sind, Schaltverluste einen hoheren Anteil an den Gesamtverlusten aus
Schalt- und Leitverlusten aufweisen, ist die herstellerseitige Reduzierung dieser ein proba-
tes Mittel. In Abbildung 5.11 [90] ldsst sich nachvollziehen, dass gezielt schlechtere Durch-

lasswerte kreiert werden konnen, um bessere Schaltverlustergebnisse zu generieren.

Dies deckt sich mit den in Tabelle 5.3 aufgezeigten Werten, wonach die Schaltverlusteigen-
schaften des RC-IGBTs im Diodenmodus derartig modifiziert sind, dass sie eine Effizien-

zoptimierung fiir hoherfrequent schaltende Anwendungen bieten.

Zusammenfassend kann davon ausgegangen werden, dass das Verlustreduzierungspotential
der RC-PD-IGBT Ansteuerung (selektive Lockzeitverringerung) sogar leistungsfihiger
wiirde, wenn der aufgezeigte RC-IGBT nicht auf Schalt-, sondern auf Durchlassverluste
optimiert wére. Aus besseren Durchlasseigenschaften resultierte eine hohere Elektronen-
Loch-Plasmakonzentration im Bauelement. Demzufolge konnte mittels selektiver Lockzeit-
verringerung ein verhéltnisméfBig noch groferer Teil dieses Plasmas ausgerdumt werden,

was die Leistungsbilanz zusétzlich steigerte.
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5.5. Weiterfithrendes Ansteuerungskonzept fiir den RC-PD-IGBT
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_|Rgon1=0 EIN 4
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Rgoff2 =0 '
H
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Abbildung 5.12: Links: schematische Ubersicht iiber den verwendeten Gatetreiber. Rechts:
Zustandsautomat fiir die zu untersuchende Ansteuerungskonfiguration mit integrierter
Stromrichtungserkennung [RC-PD-IGBT V2]
In diesem Abschnitt erfolgt die Vorstellung eines Ansteuerungskonzeptes, das fiir gewohn-
liche RC-PD einsetzbar, aber nur bedingt sinnvoll ist, da sich deren Durchlasseigenschaften
im Diodenmodus in Abhéngigkeit der Uge kaum einstellen lassen [11].
Anders verhielte es sich bei einem Bauteil, das wie im vorangegangenen Kapitel erldutert,
derartig optimiert ist, dass die Zieldiodendurchlassspannung bei Uge = -15 V erreicht wird,
ein Betrieb bei Uge = + 15 V aber statthaft und auch verlusttechnisch vertretbar ist. Der in
[78] vorgestellte und in [61], [91] sowie in [92] eingehend untersuchte 3300 V BIGT ist ein
solches Bauteil. Abbildung 5.12 zeigt den benétigten Gatetreiber (links) sowie das Ansteu-
erungsschema des Zustandsautomaten (rechts). Das Durchlaufen der Statemachine ,, FSM
PD 2 erfolgt dem Grundsatz nach analog zur ,, F'SM PD [“ aus Abbildung 5.2, mit dem
Unterschied, dass der Eingriff in die konventionelle Ansteuerung bei diesem Schema nicht
ausschlieBlich im Abschaltmoment erfolgt. Das vorhandene Stromrichtungssignal wird zu-
siatzlich dazu verwendet, um den Diodenmodus wéihrend des initialen Einschaltens zu er-
kennen. Hierzu erfolgt nach dem Eingang des ,, CRTL ein “-Signals die Uberpriifung der
vorliegenden Stromrichtung.

* Bei positivem Strom im Bauelement wird dquivalent zur ,,FSM PD 1 der IGBT-

Modus iiber State I begangen. Dieser kann ausschlieBlich verlassen werden, sobald
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das ,,CRTL aus “-Signal eingeht. Ist dies der Fall, so erfolgt die bereits aus Abbil-
dung 5.2 bekannte Uberpriifung der Stromrichtung (selektiv), die entweder zu einem
sofortigen Ausschalten aus dem IGBT-Modus bei positivem Strom (State S0) oder
zum verzdgerten Ausschalten bei negativem Strom (State S3) fiihrt.

* Bei negativem Strom im Einschaltmoment des Bauelements erfolgt die Begehung
des zusitzlich eingefiigten Diodenpfades iliber den State S2. Von nun an kommt es
kontinuierlich zur Uberwachung der Stromrichtung.

o Erfolgt ein Ubergang in den IGBT-Modus, so wird der Diodenpfad verlassen
und sofort in den IGBT-Pfad iibergegangen (State SI). Wobei dieser durch
einen weiteren potentiellen Stromrichtungswechsel nicht wieder verlassen
werden kann.

o Sofern bis zum Eingang des Ausschaltsignals kein Stromrichtungswechel er-
folgt, wird der State S2 iiber die States S3 sowie State S4 verlassen. Hierbei
kommt es zur Ausfithrung der Ausschaltverzégerung in Form eines Dioden-
entséttigungspulses.

Insgesamt ergibt sich durch dieses Ansteuerungsverfahren eine Komplexitdtserhohung fiir
die FSM, welche durch das entsprechende Verlusteinsparungspotential kompensiert wiirde.
Die Idee zu dem eben beschriebenen Ansteuerungsschema wurde innerhalb der Universitét
Rostock weiterverarbeitet und in Verbindung mit der Erstellung eines ,,low-cost-Gate-Trei-

ber* in [93] vorgestellt.

118



6. Diskussion und Ausblick

Der Reverse-Conducting IGBT ist auch iiber eine Dekade nach seiner Markteinfithrung
noch ein hochinnovatives Bauelement, das einer stetigen technologischen Weiterentwick-
lung unterliegt. Hierbei existieren unterschiedliche RC-IGBT Modulldsungen:

* Fuji - 2MBI1000XRNE120-50 [94]

*  Fuji - 2MBI2400XRXG170-50 [9]

= ABB - 5SJA3000L520300 [8], [95]

Diese Losungen sind kommerziell erwerbbar und fester Bestandteil von industriellen An-
wendungen. Der Durchbruch der RC-IGBT-Technologie im Sinne eines konstanten Einzugs
in standardisierte technische Applikationen iiber einen Sperrspannungsbereich steht dabei
noch aus. Bisher, und dies gilt im Hinblick auf die erste RC-IGBT Generation (RC-DC),
liegt die Hemmschwelle in der Ansteuerkomplexitdt. Aus Anwendersicht sind dafiir zwei

Hauptcharakteristika urséchlich:

1. Die zu komplexe Umsetzung der grundlegenden Ansteuerungsmechanismen (stati-
sche und dynamische MOS-Kontrolle Kapitel 2.3.1 respektive 2.3.2)

2. Die Notwendigkeit liber die vollstdindige Kenntnis der Applikationsspezifika, die fiir
die Kompensation der hochfrequenten parasitiren Oszillationen (vgl. Kapitel 4.4)

bereits im Vorfeld der Treiberausgestaltung zwingend erforderlich ist.

Insgesamt, und dies zeigt die vorliegende Arbeit eindeutig auf, lassen sich die Vorteile der
RC-DC-IGBT-Technologie durch eine Ansteuerungsmethodik umsetzten. Aus Anwender-
perspektive ist dies jedoch nicht ausreichend. Die genannten Aspekte sind insgesamt zu
komplex und risikoreich, da eine komplette Erneuerung des Ansteuerungsapparates fiir den

Leistungsteil ({ibergeordnete Steuerung und/oder Gatetreiber) benotigt werden.

Abhilfe kann an dieser Stelle der in Kapitel 5 beschriebene Technologiewandel zur zweiten
RC-IGBT Generation (RC-PD) schaffen. Durch die eingefiihrten Pilotdiodenbereiche wird
es moglich, sdmtliche Ansteuerungsmechanismen analog zum konventionellen IGBT bei-
zubehalten. Dies erlaubt, dass der RC-PD-IGBT mittels konventioneller IGBT-Treiber-
Technologie betrieben werden kann. Somit ist keinen zusitzlichen Anforderungen an An-

steuerungsmodalitéten Geniige zu leisten.
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Als groBer Nachteil verbleiben die erhdhten Schaltverluste, die die Energieeffizienz des
Bauelements und damit der gesamten Anwendung, vor allem in Abhédngigkeit der Span-
nungsklasse, stark limitieren. An dieser Stelle bietet diese Dissertation ein vergleichbar ein-
fach anzuwendendes und robustes, applikationsunabhéngig funktionales Ansteuerungsver-
fahren an. Jenes beruht auf einfachen ansteuerungstechnischen Prinzipien, die die Schalt-
verlustreduzierung des Bauelements sowie die Anhebung der daraus resultierenden Wir-

kungsgraderhohung der Gesamtapplikation ermoglicht.

Dadurch, dass FUJI mit seiner RC-Technologie die Spannungsklassen von 1200 V und
1700 V erschlossen hat, tritt ein wesentlicher industrieller Sektor als potentieller zukiinfti-
ger Profiteur auf den Plan. Es handelt sich hierbei um den Windenergiesektor. Dabei konnen
im Speziellen Anwendungen profitieren, bei denen der Systemwirkungsgrad nur eine se-
kundire Rolle spielt. Eine solche Anwendung ist der maschinenseitige Umrichter (,,Ma-
chine Side Converter* — MSC) einer doppelt gespeisten Asynchronmaschine wie er vorwie-
gend im Bereich der Onshore-,,Windenergieanlagen® (WEA) zum Einsatz kommt. Der
Hauptumrichter der WEA arbeitet dabei unter Beriicksichtigung der Niederspannungsricht-
line, weshalb eine AC-seitige Maximalspannung von 1000 V eingehalten werden muss. In
dieser Konfiguration weist ein Zweipunktumrichter typischerweise Nennzwischenkreis-
spannungswerte im Bereich von 1150 V bis 1500 V auf. Dementsprechend kénnen RC-PD-
IGBTs der Spannungsklasse 1700 V oder 2300 V!! eingesetzt werden. Die leistungselekt-
ronischen Hauptanforderungen an die Umrichtercharakteristika sind dabei grundlegend fol-
gende [96]:
= Robustheit gegeniiber Fehlermechanismen (I*t)
Wihrend der Stator starr mit dem Netz verbunden ist, sorgt der MSC dafiir,
dass der Rotor der Asynchronmaschine adéquat angesteuert wird. Kommt es
innerbetrieblich zu einem drastischen Absinken der Netzspannung (netzsei-
tiger Kurzschluss), so féllt die Statorspannung und dndert transient die Mag-
netfeldbedingungen fiir den Rotor. Infolgedessen kommt es zu einer Span-
nungserhdhung, die liber den MSC an den Zwischenkreis weitergegeben
wird. Dabei sehen die Dioden ein Diodenstofstromereignis. Bei konstant
bleibendem I*t/Fliche (im Vergleich zum konventionellen IGBT Modul)
werden die Auswirkungen des eingeprigten StoB3stroms durch die anteilma-
Big hohere Diodenfliche im RC-IGBT drastisch reduziert.

' Ob, wie und wann die Ausgestaltung eines 2300 V RC-PD-Bauelementes aussieht respektive erfolgt, bleibt
zum Zeitpunkt des Abschlusses dieser Arbeit offen. Die Potentiale sind vorhanden und konnten in der Zu-
kunft genutzt werden.

120



6. Diskussion und Ausblick

= Leistungsdichte
Zur Erh6hung der Leistungsdichte muss der RC-IGBT verglichen mit seinem
konventionellen IGBT-Pendant aus der gleichen Modulspannungsklasse bei
gleicher maximaler Sperrschichttemperatur (Timax) mehr Strom fithren kon-
nen. Einerseits unterstiitzt die verhéltnismiBig groere IGBT-Chips-Flache
diesen Prozess, andererseits wirken die erhhten RC-spezifischen Schaltver-
luste diesem entgegen. Letztendlich muss also der bessere Rtu der Ein-Chip-
Losung die Limitierung aus den Schaltverlusten iiberkompensieren, um die
Leistungsdichte des Moduls steigern zu konnen. Ist dies gegeben, kdnnen
durch den Einsatz des RC-IGBTs entweder die maximale Leistungsfihigkeit
des Umrichters oder aber seine Lebensdauer erhoht werden.

* Lebensdauer
Die Lebensdauer eines Halbleitermoduls ergibt sich mafigeblich durch ther-
mische Zyklen, definiert durch Spannungs- und Strombelastungen. Hohe Be-
triebstemperaturen und haufige Temperaturwechsel fiihren zu Materialermii-
dung, insbesondere in den Bondverbindungen und Ldtstellen. Das thermo-
mechanische Wechselspiel zwischen IGBT- und Dioden-Chip im konventio-
nellen IGBT Modul kann im RC-IGBT umgangen werden. Die Ein-Chip-
Technologie sorgt fiir eine homogene Verlustleistungsverteilung sowie fiir
drastisch reduzierte thermische Hiibe.

* Schalt- und Durchlassverluste
Die Gesamt-IGBT- und -Diodenfliche im RC-IGBT ist wesentlich groBer als
bei einem konventionellen IGBT-Modul. Insbesondere die Diodenverluste,
die im Vergleich vor allem bei niedrigen Stromdichten zu massiv mehr Qrr
fiihren, steigern die Einschalt- sowie die Reverse-Recovery-Verluste.
Dadurch féllt der Gesamtwirkungsgrad. An dieser Stelle kann ein optimiertes
Schaltverhalten (selektive Lockzeitverringerung) maflgeblichen Einfluss auf
die Erhohung des Anwendungswirkungsgrad nehmen und zu einer héheren
Energieeffizienz flihren.

Die Integration der RC-PD-Technologie in die DFIG-Applikation kann prinzipiell ohne zu-
sdtzliche Anpassungen im Ansteuerungskonzept erfolgen, da drei der vier zuvor genannten
technischen Aspekte verbessert werden und somit die Gesamtanwendung positiv beeinflus-
sen. Dass die RC-PD-IGBT-Technologie zu einer Reduktion des Systemwirkungsgrades
flihrt, ist und bleibt ein unerwiinschter Nebeneffekt, der jedoch aus den folgenden Griinden

akzeptiert werden kann:
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1) Die Reduzierung der Gesamtsystemeffizienz ist in der DFIG-Anwendung verkraft-
bar. Dies ldsst sich dadurch erkldren, dass lediglich etwa ein Drittel des Gesamtleis-
tungsflusses liber den Frequenzumrichter gefiihrt wird, wodurch die erhdhten Schalt-

verluste nur begrenzt Einfluss auf den Gesamtwirkungsgrad nehmen.

2) Die Ausgangsfrequenzen des MSC sind drehzahlabhdngig und bewegen sich etwa
im Rahmen zwischen 0 Hz und 15 Hz. Spezielle Anlagenbetriebsmodi, z.B. Nacht-
betrieb zur Minimierung der Gerduschbeldstigung, fithren dauerhaft zu sehr niedri-
gen Ausgangsfrequenzen und damit extremen Lebensdaueranforderungen. Dieser
Gesichtspunkt entfaltet sein volles Potential, wenn man davon ausgeht, dass die Ge-

samtanlagenlebensdauer der WEA heutzutage bei ca. 20 bis 30 Jahren liegt [96].

Vor allem die Vorteile des letztgenannten Aspektes ilibersteigen die Nachteile der Effizienz-
verringerung, womit eine Integration der RC-PD-IGBT-Technologie durchaus gewinnbrin-
gend sein kann [96].

Diese bereits positive Tendenz, die die Integration von RC-IGBTs mit sich fiihrt, kann unter
Zuhilfenahme des in dieser Arbeit vorgestellten selektiven Lockzeitverringerungsverfah-
rens (vgl. Kapitel 5.3) noch wesentlich verstirkt werden. Das Verfahren der selektiven
Lockzeitverringerung reduziert die betrieblichen Schaltverluste des RC-PD-IGBTs dras-
tisch, wobei Einbuflen auf Ebene der Systemeffizienz entgegengewirkt wiirde. Als Konse-
quenz konnen dadurch alle vier der oben aufgefiihrten Systemparameter (I*t, Leistungs-
dichte, Lebensdauer, Schalt- und Durchlassverluste) von der Einfiihrung der RC-PD-
Technologie profitieren. An dieser Stelle offenbart sich die wahre Stirke der vorgestellten
Ansteuerungsmethodik, da das grof3e Problem der RC-PD-IGBTs — die Zunahme der Schalt-
verluste (bei gleichbleibenden Druchlassverlusten) — durch sie kompensiert wird. Als End-
konsequenz aus dieser Erkenntnis wire es wiinschenswert, dass sich eine breite sowie span-
nungsklasseniibergreifende Offnung fiir die RC-Technologie in sdmtlichen leistungselekt-

ronischen Anwendungsbereichen ergibt.

Zum Abschluss dieser Arbeit soll sich noch dem Themengebiet der ,,zukiinftigen RC-
IGBTs* zugewandt werden, um einen Ausblick auf zukiinftige Technologiemdglichkeiten
zu schaffen. Hierzu wird zunichst die dritte Generation, gekennzeichnet durch bereits in
der Literatur beschriebene innovative RC-Technologien vorgestellt. Im Anschluss daran
wird auf eine potenzielle vierte Generation, die bisher nicht in der Literatur beschrieben ist,

eingegangen.
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— 3.Generation —

real IGBT cells diode area

N ohmic contact @ schottky contact [ oxide

Abbildung 6.1: RC-GID-IGBT - Pilot-Diodenstruktur in Kombination mit zusétzlichem
Schottky-Emitter [59]

Unterschiedliche Forschungsarbeiten zum Thema RC-IGBT befassen sich mit der Einbrin-
gung zusdtzlicher Anpassungsmechanismen auf struktureller Chipebene, um eine Kompen-
sation der RC-Verlustproblematik zu ermoglichen. In diesem Hinblick sind beispielsweise
die ,,Dual-Gate* (DG) [97] sowie die RC- ,,Gate Independent Diode* (GID)-Technologie

[98] erwdhnenswert.

Beide Varianten erlauben die Verringerung der Schaltverluste, wobei der Dual-Gate RC-
IGBT auf eine zweite Gatekontaktierung sowie die Einfiihrung eines weiterfithrenden Gate -
Ansteuerungsverfahrens angewiesen ist. Nichtsdestotrotz existieren Funktionsmustertests
auf Chiplevel, die die Funktionalitdt der verwendeten dualen Gate-Struktur nachweisen
[99]. Demgegeniiber steht der RC-GID-IGBT, der bisher ausschlieBlich als Simulationsmo-
dell vorliegt und dabei seine positiven Auswirkungen auf die Verlustcharakteristik des RC-
IGBTs aufzeigt [59].

Der RC-GID-IGBT (vgl. Abbildung 6.1) nutzt einen Schottky-Kontakt, um die p-Wanne
iiber eine n-Schicht mit dem Emitter zu verbinden. Der sich daraus ergebende zusitzliche
Elektronenpfad ermdglicht einen Abfluss der Elektronen im Diodenbetrieb, ohne die Plas-
makonzentration im IGBT-Betrieb zu stark zu reduzieren oder die Robustheit beim Aus-
schalten und Reverse-Recovery zu gefihrden. Zusitzlich dazu sorgt die bereits bekannte
Pilot-Diode ohne Gate-Elektroden (rechtsseitig in Abbildung 6.1) fiir eine hohere Anoden-
effizienz im Diodenbetrieb [59].
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Wihrend der eingeschaltete Kanal im MOS-Steuerkopf im Diodenmodus zu einer reduzier-
ten Anodeneffizienz im IGBT-Gebiet fithrt, wird die Gesamt-Anodeneffizienz aufgrund der
bestehenden Pilot-Dioden-Regionen nur geringfiigig beeinflusst. Hierdurch ergibt sich die
Moglichkeit, trotz Verwendung einer konventionellen IGBT-Ansteuerung, von verbesser-
ten elektrischen Eigenschaften sowie reduzierten Verlustparametern profitieren zu kénnen.
Als Negativaspekt dieses innovativen RC-GID-IGBT-Prinzips miissen die komplizierte
technologische Integration der Schottky-Diodenstruktur und damit zusétzliche Produktions-

kosten hingenommen werden [59], [98].

— 4.Generation —

Als abschlieende Technologieinnovation soll die Moglichkeit der Erstellung eines ,,Micro-
Pattern-Trench* (MPT)-RC-IGBTs aufgeworfen werden. Der MPT-IGBT [100], der sich
durch die Anhebung der emitterseitigen Plasmakonzentration auszeichnet, gehdrt mittler-
weile zum Stand der Technik sofern man die Spannungsklassen von 1200 V sowie 2300 V
betrachtet [101]. Er entfaltet sein Potential vornehmlich in niederfrequent schaltenden An-
wendungen, da vor allem dann von seinen wesentlich verringerten Durchlassverlusten pro-
fitiert werden kann. Diesen niedrigen Durchlassverlusten stehen erhdhte Abschaltverluste
gegeniiber. Diesen kann, wie in [102] sowie in [103] aufgezeigt, auf Ansteuerungsebene
mithilfe eines IGBT-Entsattigungspulses addquat entgegengewirkt werden, um das Bauele-
ment auch hochfrequent schaltenden Anwendungen zuzufiihren.

Das im Zuge des IGBT-Entséttigungspulses verdnderte Ansteuerungsregime, das zur Redu-
zierung der Ausschaltverluste fiir den MPT-IGBT zum Einsatz kommen kann, ist mit dem
Ansteuerungsregime (vgl. Kapitel 4.2) des RC-DC-IGBT kombinierbar. Fiir den RC-MPT-
IGBT erfolgte nach dem Eingang des ,,CTRL-aus-Signals® in beiden Leitfdllen — IGBT-
sowie Diodenmodus — die Durchfiihrung eines Entséttigungspulses zur Minimierung des
Elektronen-Lochplasmas innerhalb des Bauelementes vor dem einsetzenden Schaltvorgang.
Insgesamt ergébe sich aus der Ansteuerungsperspektive betrachtet, ein hochst komplexes
Bauelement, das je nach vorliegender Stromrichtung einen spezifischen Dioden- oder
IGBT-Entsittigungspuls ausfithren muss. Gleichzeitig resultiert ein hocheffizientes Bauele-
ment, das durch seine immense Leistungsfihigkeit gepaart mit hervorragendem Wirkungs-
grad und gleichzeitig verbesserten Lebensdauereigenschaften (jeweils im Vergleich zu kon-
ventionellen IGBTs) iiberzeugt. Um an dieser Stelle die erhohte Leistungsfihigkeit noch
besser ausnutzen zu konnen, besteht die Moglichkeit des Einsatzes von noch ausgereifteren
Kiihlmethoden. So ist beispiclsweise die Etablierung einer aktiven Wasserkiihlung zur ada-
quaten Verlustabfithrung [104]-[106], gepaart mit einem noch imagindren RC-MPT-IGBT

dazu geeignet, die Leistungsfahigkeit einer Anwendung zu maximieren.
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Zusammenfassend ist erkennbar, dass die RC-Technologie trotz vieler Riickschldge, her-

vorgerufen z.B durch:

* Den VorstoB der ,,Wide Band Gap* (WBG) Materialen [107] — vornehmlich

Siliziumcarbid (SiC) —, die durch die wesentlich besseren Materialeigen-

schaften (groBere Bandliicke) eine groBere Sperrfahigkeit bei konstanter

Bauteildicke im Vergleich zur konventionellen Silizium-Technologie errei-

chen [108].

* Die komplizierten Ansteuerungsanforderungen die sich je nach RC-IGBT-

technologie auf die statische sowie dynamische MOS-Kontrolle beziehen,

dennoch langst nicht abgeschrieben werden kann. Betrachtet man das aktuelle Forschungs-

feld um den RC-IGBT, so ist ein weites Spektrum an Mdglichkeiten erkennbar, um positiv

auf verschiedenste industrielle Anwendungen einzuwirken. In dieser Arbeit wurden dahin-

gehend mehrere RC-IGBT Konzepte vorgestellt und addquate Losungsvorschldge zur an-

wendungsspezifischen Integration geliefert. Anfiihren lassen sich hierbei die Konzepte, die

in Tabelle 6.1 aufgefiihrt sind:

Tabelle 6.1: Zusammenfassender Uberblick iiber Ansteuerungskonzepte verschiedener RC-

IGBT-Technologien

Kurzbeschreibung Merkmale

Verweis

“RC-IGBT mit hocheffizienter RC-IGBT darf im Diodenmodus nur
Steuerbarkeit der Emittereffizi- kurze Zeit mit Ugg = +15 V betrieben
enz im Diodenmodus” werden

“RC-IGBT mit einer modera- RC-IGBT, der im Diodenmodus dauer-

ten Steuerbarkeit der Emitteref-  haft mit Ugg = +15 V betrieben werden

fizienz im Diodenmodus” darf, dabei aber hohere Durchlassver-
luste macht

“RC-IGBT nahezu ohne Steuer- RC-IGBT, dessen Vrnahezu unabhingig

barkeit der Emittereffizienz im von Ug ist, der allerdings bei
Diodenmodus ” Uge= - 15 V im Diodenmodus mehr
Plasma hat

Abbildung 4.6

Abbildung 5.2

Abbildung 5.12

Insgesamt lédsst sich erkennen, dass wissenschaftliche Bemiihungen, die auf einer Weiter-

entwicklung dieses Bauelements beruhen, international vorangetrieben werden und somit

die Tore fiir den Einzug des RC-IGBTs in unterschiedlichste technische Anwendungen zu-

kiinftig hoffentlich bald noch weiter gedffnet werden.
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8. Anhang

A1l — Messaufbau Stromsensor Sensitec CFS1000

Erkennbar ist die Schlitzung der Stromschiene zur Gewéhrleistung des geforderten ,,U-for-
migen* Stromverlaufs unter dem Sensitec CFS1000. Ferner konnte mit Hilfe des Versuchs-
aufbaus belegt werden, dass die Einbindung des Stromsensorsignals fiir den betrachteten

Anwendungsfall moglich ist.
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8. Anhang

A2 — Interne Abkolppeldiode bei oszillierendem Laststrom
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Es zeigt sich die Gate-Steuerungsfunktionalitit unter Verwendung einer internen Abkop-
peldiode. Diese wurde im Rahmen eines Prototypenaufbaus, direkt ein einem 6,5 kV IHV
IGBT-Modul integriert, mittels geeignetem Gatetreiber kontaktiert und innerhalb der Trei-

berlogik ausgewertet.

A3 — RC-IGBT Treiberboard
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In der Abbildung erkennt man den eigens entwickelten RC-IGBT Gatetreiber mit samt dem
aufgesteckten FPGA-Board. Als FPGA kam ein A3P1000 der ProASIC3 Serie der Firma
Michrochip Technology im 208-PQFP Package zum Einsatz.

135



8. Anhang

Nachfolgend sind das Layout sowie der physische Aufbau des in dieser Arbeit verwendeten
Gatetreibers zur stromrichtungsabhédngigen Ansteuerung, aufgegliedert in Funktionseinhei-
ten, dargestellt.
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A4 - Prifstand 1

8. Anhang

Signalerzeugung

: Messmittel
S Oszillioskop LeCroy WaveRunner HRO
6671
Messung Uck und PMK-PHVS662-L, 1000:1
Uka Tastkopf
Messung Uge LeCroy PP009, 10:1 Tastkopf
Messung Ic und Ik Rogowskispule PEM CWT
60B
Signalerzeugung FPGA-Funktionsgenerator
Messmittel
Oszillioskop LeCroy WaveRunner HRO
6671
Messung Ucke und PMK-PHVS662-L, 1000:1
Uka Tastkopf
Messung Uce LeCroy PP009, 10:1 Tastkopf
Messung Ic und Ik Rogowskispule PEM CWT
60B

FPGA-Funktionsgenerator

Der Autfbau fiir die Durchlassmessungen bestand aus einem linksseitig im Bild erkennbaren

Vierquadrantensteller, bei dem zwischen den Mittelabgriffen der beiden Halbbriicken das

DUT verortet war.
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8. Anhang

A6 - Priifstand 3

=

Messmittel

Oszillioskop
Messung Uce und
Uka

Messung Uge
Messung Ic und Ik

Signalerzeugung

LeCroy HDO&108A
PMK-PHVS662-L-RO, 1000:1
Tastkopf

PMM 512A-RO, 10:1 Tastkopf
Rogowskispule PEM CWT
60B

FPGA-Funktionsgenerator

Der konstruktive Aufbau des Priiffeldes entspricht dem im Bild gezeigten. Im Verlauf mei-

ner Tatigkeit an der Universitdt Rostock wurde der Priifstand rdumlich versetzt und mit

neuem Messequipment (siche unten) ausgestattet. Dieses wurde bei den Messungen rund

um den RC-PD-IGBT verwendet.
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8. Anhang

A7 — Einflussfaktor: Gate-Emitter-Spannung im Diodenmodus

Nachfolgend zeigt sich der Gesamtiiberblick iiber die prisentierte Eon-Datenmenge (siche
(A) und (B)). In den Tabellen sind prozentual bezogene Werte dargestellt. Die Bezugsgrofle
sind dabei jeweils die Verlustwerte bei konventioneller Gate-Emitter-Spannung von
Uge = - 15 V im Diodenmodus. Dadurch wird der Schaltverlustgewinn des applizierten Di-

odenentsittigungspulses in Abhingigkeit der vorliegenden Uce deutlich.

A) Prozentuales Einschalt-Verlusteinsparungsspotential (Eon) spezifischer Uge-Level

im Diodenmodus bezogen auf Uge = -15 V ohne applizierten Diodenentsittigungs-

puls
Laststrom in A Ugers =-0,5V Ugeas =+ 1,35V UGens =+3,45V
100 17,3 % 25,4 % 31,2 %
250 20,5 % 26,0 % 34,0 %
500 21,0 % 26,7 % 34,2 %
750 21,2 % 26,4 % 33,7 %
1000 21,1 % 25,5 % 32,9 %
1500 16,2 % 24,8 % 31,3 %
2000 17,0 % 25,0 % 31,2 %
2500 20,9 % 24,7 % 30,9 %
3000 19,5 % 23.8 % 29,8 %
Mittelwert 19,4 % 25,4 % 32,1 %

Im nachstehenden Diagramm sind die zugehdrigen Verlustwerte aufgefiihrt.

60,0
50,0
40,0
=
= 30,0
<
@]
m
20,0

10,0
0.0 mllllllllllllllll

100A | 250 A | 500 A | 750 A | 1000 A | 1500 A | 2000 A | 2500 A | 3000 A
BVgeHS=-15V 1,7 2,9 5,0 7,2 9,3 14,6 22,2 343 55,8
mVgeHS=-0,5V 1,4 2,3 4,0 5,6 7,4 12,2 18,5 27,2 44,9
mVgeHS=+135V, 13 2,2 3,7 5,3 7,0 11,0 16,7 25,9 42,5
BVgeHS=+345V| 1,2 1,9 3,3 4,7 6,3 10,0 15,3 23,7 39,2
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8. Anhang

B) Prozentuales Einschalt-Verlusteinsparungsspotential (Eon) spezifischer Uge-Level
im Diodenmodus bezogen auf Uge =-15 V mit applizierten Diodenentséttigungspuls
Tpesar = 20 us, tLock = 2 us

Laststrom in A Ucens =-0,5V Ucens=+ 1,35V Ucens =+ 3,45V
100 11,6 % 15,2 % 19,1 %
250 11,0 % 16,1 % 20,1 %
500 13,0 % 16,7 % 22,1 %
750 13,3 % 16,2 % 21,1 %
1000 11,8 % 16,2 % 20,1 %
1500 11,2 % 16,1 % 17,8 %
2000 12,5 % 15,6 % 19,0 %
2500 11,9 % 15,1 % 17,9 %
3000 11,8 % 16,3 % 18,1 %
Mittelwert 12,0 % 16,0 % 19,5 %

Im nachstehenden Diagramm sind die zugehdrigen Verlustwerte aufgefiihrt.

60,0
50,0
40,0
=
= 30,0
=)
o
m
20,0

10,0
0.0 mjmlllllllllllllil[

100A | 250 A | 500A | 750 A | 1000 A | 1500 A | 2000 A | 2500 A | 3000 A
mVgeHS=-15V 1,3 2,1 3,7 53 69 | 11,0 | 168 | 262 | 436
WVgeHS=-05V | 1,1 1,9 3.2 4.6 6,1 97 | 147 | 23,1 | 384
WVgeHS=+135V| 1,1 1,8 3,1 4.4 5,8 92 | 141 | 223 | 365
BVgeHS =+345V| 1,0 1,7 2,9 42 5,5 9,0 | 13,6 | 21,5 | 357
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8. Anhang

A8 — HGUpro Dauerversuchspriifplatz

Der im Rahmen des 6ffentlich geforderten Fordervorhabens ,,HGUpro* konzipierte RC-
IGBT Frequenzumrichterteststand ist in der nachfolgenden Abbildung dargestellt.

Vivgsd

Monitoring and Error Trigger
Load ________ , Eo OD 9 a 4 Measurement
1 Driver Feedback Signsls rror Detection
]

SkV DC
Supply

Control-Signal Error Signal

Control nable

Signals . F
Control Signal Test-Bench
-------- } i Generator Supervision

Driver Cables ﬁs_;:‘?

Interface

Die untersuchten 6,5 kV RC-IGBTs wurden im Dauerversuch in unterschiedlichsten Kon-
figurationen getestet. Exemplarisch zeigt die folgende Abbildung das stromrichtungsabhén-
gige Schaltverhalten unter Verwendung der statischen und dynamischen MOS-Kontrolle.
Die gezielte Modifikation des Gatesignals in Abhéngigkeit der vorliegen Stromrichtung ist
im unteren Diagrammabschnitt erkennbar. Der Dauerversuchspriifstand diente der Validie-
rung des in dieser Arbeit vorgestellten Ansteuerungsverfahrens. Alle durchgefiihrten Test-
laufe, auch unter Verwendung der externen Storquelle zur zufilligen Einbringung hochfre-
quenter Storoszillationen auf dem Laststrom, konnten erfolgreich durchgefiihrt werden
[84].
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