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1 Einleitung

In den letzten Jahren hat sich der Insulated Gate Bipolar Transistor
(IGBT) als Halbleiterschalter etabliert, was im Wesentlichen an seinen
guten Ansteuereigenschaften und geringen Durchlassverlusten liegt. In
modernen Stromrichtersystemen eingesetzt, kommen IGBTs daher in
fast allen Industriezweigen zur Anwendung, wobei das Leistungsspek-
trum von wenigen kW bis in den MW-Bereich hineinreicht.

Unter Verwendung von 3,3-kV- und 6,5-kV-IGBTs konnen Mittelspan-
nungsumrichter mit hohem Systemwirkungsgrad realisiert werden. Ty-
pische Anwendungsgebiete fiir Stromrichter im Mittelspannungsbereich
sind Walzwerks-, Traktions- und Schiffsantriebe, Anlagen fiir die Elek-
trolyse und Flexible AC Transmission Systems (FACTS).

Wie in den ersten Kapiteln dieser Arbeit beschrieben wird, ldsst sich das
dynamische Verhalten des IGBTs aufgrund seiner steuerseitigen
MOSFET-Struktur (Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transis-
tors) iiber die zugefiihrte Gateladung beeinflussen. Der Gatetreiber stellt
demnach nicht nur die bendtigte Ansteuerleistung zur Verfiigung,
vielmehr bestimmt der durch den Treiber eingepriagte Steuerstrom das
Schaltverhalten des Leistungshalbleiters.

Da im Bereich hoher Schaltleistungen die im Halbleiter anfallenden
Verluste hauptsachlich von den Schaltverlusten abhéngen, versucht man
diese durch eine entsprechende Ansteuerung auf ein Minimum zu reduzie-
ren. Dies wird im Wesentlichen durch eine Erhohung der Schaltgeschwin-
digkeit des IGBTs erreicht. Infolgedessen wird jedoch das Gesamtsystem
Umrichter-Maschine verhédltnisméfig stark belastet. Ursache dafiir ist,
dass durch die hohen Gradienten von Strom und Spannung Sekundéar-
effekte wie zum Beispiel die Ausbreitung von Wanderwellen auf der
Motorzuleitung oder die Entwicklung von Lagerstromen begiinstigt wird.
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Im konventionellen Fall wird die Schaltgeschwindigkeit des IGBTs iiber
einen Widerstand in der Gatezuleitung so eingestellt, dass die maximal
zuldssigen Grenzwerte fiir Strom- und Spannungsénderungen weder fiir
die eingesetzten Schaltungselemente noch fiir die angeschlossene Last
iiberschritten werden. Dabei wird jedoch die Schaltgeschwindigkeit fiir
den gesamten Schaltvorgang reduziert, wodurch der Hableiter unnotig
lange im aktiven Bereich seiner Kennlinie betrieben wird. In der Folge
steigen die Schaltverluste mehr als nétig.

Als Alternative zur herkémmlichen Begrenzung der Schaltgeschwindig-
keit iiber einen Gatewiderstand wird in dieser Arbeit die Ansteuerung
von Hochvolt-IGBTs iiber optimierte Gatestromprofile untersucht. Der
eingepriagte Gatestrom wird dabei auf den dynamischen Zustand des
IGBTs angepasst, mit dem Ziel, in jedem Betriebspunkt wahrend der
Kommutierung die maximal zuldssigen Strom- und Spannungsgradien-
ten auszunutzen und dadurch eine Minimierung der Schaltverluste zu
erreichen.

Die praktischen Untersuchungen werden an 6,5-kV-IGBTs der Firma
Eupec (FZ600R65KF1 _S2) durchgefithrt. Mit einem Priifstand, der in
Form einer Halbbriickenschaltung aufgebaut ist, wird dazu das Verhal-
ten der HV-IGBTs im hartschaltenden Betrieb nachgebildet.

Innerhalb der Arbeit werden nach einer theoretischen Einfiihrung in die
grundséatzliche Struktur und Funktionsweise des IGBTs, zunédchst das
Schaltverhalten und die Schaltverlustleistung bei der Ansteuerung iiber
verschiedene Gatewiderstdnde analysiert. Anschlieffend wird der Auf-
bau der Treiberstufe erldutert, mit dem ein vorgegebenes Gatestrompro-
fil eingepriagt werden kann. Der optimale Gatestromverlauf wird dann
anhand der Beziehungen zwischen dem Gatestrom und den jeweiligen
Strom- und Spannungsgradienten und von Referenzmessungen sowohl
fiir den Ein- als auch fiir den Ausschaltvorgang hergeleitet. Danach wird
ebenfalls das Schaltverhalten des HV-IGBTs bei der Ansteuerung iiber
optimierte Steuerprofile gemessen. Abschliefend folgt ein Vergleich und
eine Bewertung der Ansteuermethoden.
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Die Leistungselektronik ist eine der Schliisseltechnologien in der
Verteilung und Nutzung elektrischer Energie. Mit Hilfe von modernen
Stromrichtersystemen lasst sich die Energie zwischen Netzen
mit unterschiedlichen Parametern hochdynamisch und ohne grofe
Verluste regeln. Dabei bestimmen das Einsatzgebiet und die Leistung
nachhaltig sowohl die Konstruktion des Stromrichters als auch die Aus-
wahl der eingesetzten Leistungshalbleiter.

Aufbauend auf diesem Grundgedanken soll in diesem Kapitel ein
kurzer Uberblick iiber die auf dem Markt verfiigbaren Leistungshalblei-
ter und deren Anwendungsgebiete gegeben werden. Dartiber hinaus wird
der grundsétzliche Aufbau und die Funktionsweise der Leistungsdiode,
des GTOs bzw. des IGCTs und des Leistungs-MOSFET erldutert. Eine
Ubersicht iiber die Eigenschaften des IGBTs erfolgt in Kapitel 3.

2.1 Grenzen moderner Hochleistungshalbleiter

Dioden als einfachste Halbleiter kommen in allen Leistungsklassen in
den vielfaltigsten Anwendungen zum Einsatz. So werden beispielswei-
se in Netzanwendungen langsame Dioden zur Gleichrichtung verwendet.
Schnelle Dioden hingegen werden als Freilaufdioden in selbstgefiihrten
Stromrichtersystemen oder Schaltnetzteilen eingesetzt. Auf dem Markt
sind Dioden mit Sperrspannungen von wenigen Volt bis mehr als 10 kV
und einer Stromtragfahigkeit iiber 5 kA erhéltlich [1].

Als abschaltbare Halbleiter hoher Leistung haben sich im Wesentlichen
der Insulated Gate Bipolar Transistor (IGBT) und der Integrated Gate-
Commutated Thyristor (IGCT), der eine Weiterentwicklung des Gate-
Turn-Off Thyristors (GTO) ist, etabliert. Aus [47] wurde Abbildung 2.1,

3
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die einen Uberblick iiber die Grenzdaten abschaltbarer Halbleiterventile
gibt, iibernommen und um aktuelle Neuentwicklungen — Stand Herbst
2008 — erweitert.

Im Bereich der hochsten Leistungen sind netzgefiihrte Thyristoren
dominierend, was in den geringen Verlusten im durchgeschalteten
Zustand und extrem hohen Sperrspannungen begriindet ist. Erreich-
bare Sperrspannungen fiir einzelne Thyristorventile betragen zur Zeit
8 kV. Andere Typen konnen hingegen Laststrome bis zu 8,5 kA sicher
fiilhren. Standardméfig werden Thyristoren durch einen eingepriagten

o GTO
= |GBT
¢ IGCT [ 4500V /5500 A 6000 V /6000 A
ABB (Mitsubishi
10 kA L 0 N ,
4500 V / 4000 A /
DR / 6500 V /4200 A
" B e koA NN RN (ABB).
= 4500 V/3300 A" : b " 6000V /3000 A
é J(.WTSt.LCOfe\’JP.LrOtOtyp) - i &5 ~(ABB, Westqode)
= [ 1700 V /3600 A : s 10 kV /3000 A
g (ABB, Hitachi, Infineon) 1 (ABB,‘ Prot?typ)
N ; :
= 4500V /2000 AT ———/ o1 5500 V/ 1800 A
S (ABB)  ioloeei HY (ABB)
N ] ' i TNNL6500V /1500 A
1 kKA 3300 V/ 1500 A P (Dynex)
(Hitachi, Infineon) ! I
4500 V /1050 A’ 7'
(Hitachi,)
6500 V /600 A
(ABB, Infineon,
Hitachi, Mitsubishi)
|
|
I
100 A b
100 V 1kV 10 kV

zuléssige Sperrspannung

Abbildung 2.1: Grenzdaten abschaltbarer Leistungshalbleiter nach [47]



2.1 Grenzen moderner Hochleistungshalbleiter

Steuerstrompuls geziindet und bleiben solange eingeschaltet, bis der An-
odenstrom den Haltestromwert unterschreitet. Fine Weiterentwicklung
stellt der lichtgesteuerte Thyristor (LTT Light Triggered Thyristor) dar.
Das Einschaltsignal wird hierbei auf optischem Wege auf die Silizium-
scheibe iibertragen [32].

Aus der Aufstellung in Tabelle 2.1 ist ersichtlich, dass sowohl IGBTs als
auch GTOs und IGCTs mit Sperrspannungen bis zu 6,5 kV erhéltlich
sind. Mittlerweile sind IGCT-Prototypen im Spannungsbereich bis zu
10 kV bereits untersucht und charakterisiert worden [47]. Die Marktein-
fiihrung des 10-kV-IGCTs ist von ABB jedoch erst fiir 2012 geplant.

Im Vergleich der einzelnen Leistungshalbleiter ergeben sich wesentliche
Unterschiede in der Strombelastbarkeit. Wahrend IGBTs in der Lage
sind, im Kurzschlussfall mehr als das Fiinffache des Nennstromes sicher

abzuschalten, ist der zuldssige Dauerstrom bezogen auf die aktive Silizi-
umflache deutlich geringer als bei GTOs oder IGCTs.

Bei gegebener Schaltungstopologie hangt die maximale Stromrichteraus-
gangsleistung im Wesentlichen von der Schaltleistung der eingesetzten
Halbleiter ab. Diese wird bei IGCTs und GTOs iiblicherweise anhand der
Spitzenblockierspannung Upry und dem maximal abschaltbaren Strom
Itggm ermittelt. Bei IGBTs hingegen muss die maximal zuléssige
Kollektor-Emitter-Spannung Ucg max mit dem zulassigen Dauerstrom
Ic Nom multipliziert werden, um die Schaltleistung zu erhalten. 1

Sicct = Uprum - Itcoum S1ieBT = UcE Max * I, Nom (2.1)

1 Anhand der Grenzwerte des Halbleitermoduls lisst sich die Umrichterausgangs-
leistung bzw. die Leistung des Antriebs wie folgt grob abschéatzen:
mittlere Strombelastung des Moduls: Ic n = 0,45 I, Nom
Betriebsspannung (Spannungsreserve): Ucg, Bet = 0, 58 - UCE, Max
Umrichterausgangsspannung (Modulation): Ucg.n = 0,78:0,9 - UcE,Bet
Leistung des Antriebes: Paptrieb = V3 - Uce,N - Io,N - cosp
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Sperr- Stromtrag-
Halbleiter spannung fahigkeit Schalt- Geh&use-
Hersteller .
Typ UprMm Itcqm leistung bauform
UCE,Max IC,Nom
ABB 4500 V 4000 A 18 MVA Press-Pack
6000 V 3000 A 18 MVA Press-Pack
4500 V 4000 A 18 MVA Press-Pack
Dynex
GTO 6500 V 1500 A 9,75 MVA Press-Pack
. - 4500 V 4000 A 18 MVA Press-Pack
Mitsubishi
6000 V 6000 A 36 MVA Press-Pack
4500 V 4000 A 18 MVA Press-Pack
Westcode
6000 V 3000 A 18 MVA Press-Pack
3300 V 1200 A 3,96 MVA Modul
ABB 4500 V 900 A 4,05 MVA Modul
6500 V 600 A 3,9 MVA Modul
4500 V 2000 A 9 MVA Press-Pack
3300 V 1200 A 3,96 MVA Modul
Dynex 4500 V 900 A 4,05 MVA Modul
6500 V 400 A 2,6 MVA Modul
3300 V 1500 A 4,95 MVA Modul
IGBT Hitachi 4500 V 1050 A 4,72 MVA Modul
6500 V 600 A 3,9 MVA Modul
3300 V 1500 A 4,95 MVA Modul
Infineon
6500 V 600 A 3,9 MVA Modul
3300 V 1200 A 3,96 MVA Modul
Mitsubishi 4500 V 900 A 4,05 MVA Modul
6500 V 600 A 3,9 MVA Modul
Toshiba / 3300 V 1200 A 3,96 MVA Modul
IEGT 4500 V 2100 A 9,45 MVA Press-Pack
4500 V 3300 A 14,85 MVA Press-Pack
Westcode
5200 V 320 A 1,66 MVA Press-Pack
4500 V 5500 A 24,75 MVA Press-Pack
6000 V 3000 A 18 MVA Press-Pack
ABB 6500 V 4200 A 27,3 MVA Press-Pack
IGCT / 4500 V 2200 A 9,9 MVA Press-Pack
5500 V 1800 A 9,36 MVA Press-Pack
GCT 4500 V 1500 A 6,75 MVA Press-Pack
4500 V 4000 A 18 MVA Press-Pack
Mitsubishi | 6000 V 6000 A 36 MVA Press-Pack
6500 V 1500 A 9,75 MVA Press-Pack

Tabelle 2.1: Ubersicht iiber die Grenzdaten abschaltbarer Leistungs-

halbleiter nach [47]




2.2 Einsatzgebiete von Leistungshalbleitern

Die Halbleitertemperatur, die mafgeblich durch den Aufbau des Gehéau-
ses beeinflusst wird, ist zuséatzlich ein einschrinkender Faktor fir die
Grenzleistung des Halbleiters. Die Geh&dusetechnologie entscheidet, wie
die im Halbleiter umgesetzte Verlustenergie an die Umgebung abgegeben
werden kann. Die Dimensionierung der Kiihleinrichtung und die mecha-
nische Konstruktion des Stromrichters werden daher durch die Auswahl
des Halbleitergehduses bestimmt. Im Wesentlichen unterscheidet man
hierbei zwischen Halbleitermodulen mit isolierter Bodenplatte mit nur
einseitiger Warmeabfuhr und druckkontaktierten Scheibenzellen mit im
Allgemeinen beidseitiger Warmeabfuhr.

2.2 Einsatzgebiete von Leistungshalbleitern

Bei selbstgefiihrten Stromrichtern im Niederspannungsbereich werden
fast ausschlieflich IGBT-Module verwendet. Neben Einzelschaltern,
Halb- und Vollbriicken-Anordnungen kommen im Spannungsbereich bis
1700 V auch komplexere Module zum Einsatz. So sind z.B. in IPMs
(Intelligent Power Module) die Ansteuerschaltungen der IGBTs sowie
entsprechende Schutz- und Uberwachungsfunktionen bereits integriert.
Hierdurch werden der Schaltungsaufwand und die Herstellungskosten mi-
nimiert. Gleichzeitig wird durch eine Reduktion der Komponentenanzahl
die Betriebssicherheit erhoht.

Bei einem dreiphasigen Anschluss und Betriebsspannungen zwischen
200 V und 690 V reicht das Leistungsspektrum von wenigen Watt bis hin
zu Leistungen von 5600 kVA [51]. Typische Anwendungsgebiete in die-
sem Leistungsbereich sind in der Prozessindustrie, im Bergbau, in chemi-
schen Anlagen und in Systemen zur Ol- und Gasverarbeitung zu finden.

In Mittelspannungsumrichtern mit einer dreiphasigen Betriebsspannung
zwischen 1 — 4,16 kV werden IGBT-Module mit Sperrspannungen von
1,7 kV bis 6,5 kV eingesetzt und decken damit den unteren Leistungs-
bereich mit Nennleistungen von kleiner als 10 MVA ab. In Traktionsan-
trieben sind GTO-Halbleiter durch IGBTs ersetzt worden [8]. Wéahrend
IGBT-Stromrichter in Straflen- und Stadtbahnen seit langem Stand der
Technik sind, ist dies im Fernverkehr jedoch erst mit der Einfiihrung des
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HV-IGBTs mit einer Sperrspannung von 6,5 kV geschehen. Bei einer
Fahrdrahtspannung von 3 kVDC ist es nun moglich, eine 2-Punkt-Um-
richtertopologie zu verwenden, wodurch der Schaltungsaufwand und das
Gewicht im Verhéltnis zur GTO-Variante deutlich reduziert werden [10].

Mittelspannungsumrichter mit hohen Schaltleistungen von 3 MVA bis
50 MVA und Spannungen bis 15 kV werden vorwiegend in der IGCT-
Technologie ausgefiihrt. Einsatzgebiete fiir IGCT-Stromrichter sind
Industrieantriebe, Anlagen zur Dédmpfung von Spannungsschwankungen
und Blindleistungskompensation sowie Energiesysteme zur Bahnnetz-
kupplung.

Der stark wachsende Markt der Hochspannungs-Gleichstrom-Uber-
tragung (HGU) ist ein weiteres Anwendungsgebiet fiir Halbleiter hoher
Leistung. Die elektrische Energie wird dabei iiber ein Gleichspannungs-
kabel oder eine Gleichspannungsfreileitung libertragen, die die Zwischen-
kreise zweier Stromrichter verbindet. Die erreichbaren Leitungslangen
liegen in diesem Falle weit iiber denen von Wechselspannungssystemen.
Insbesondere bei See- und Erdkabeln ergibt sich der Vorteil, dass die
Leitungskapazitaten nicht standig umgeladen werden miissen, und sich
so DC-Kabel schon ab 50 km als zweckméfig erweisen. Dadurch nimmt
die HGU-Technologie bei dem Anschluss von Off-Shore-Anlagen wie z.B.
Windparks oder Bohrinseln eine Schliisselstelle ein. Dariiber hinaus
kommt die Gleichstromiibertragung zwischen Netzen mit unterschied-
licher Frequenz als Kurzkupplung zum Einsatz.

Um die bei der HGU verwendeten Gleichspannungen von bis zu 800 kV
sperren zu konnen, miissen sowohl bei netzgefiihrten Anlagen die in
Thyristor-Technologie ausgefiihrt sind, als auch bei selbstgefiihrten
Anlagen, in denen IGBTs verwendet werden, eine entsprechende An-
zahl an Halbleitern in Reihe geschaltet werden. Im Fall der netzgefiihr-
ten Anlage wird eine gleichméfige Spannungsverteilung tiber die Thyris-
toren durch zuséatzliche Beschaltungselemente sichergestellt. Im Gegen-
satz dazu kann bei IGBTs eine Symmetrierung der Blockierspannung
iiber die Ansteuerstufen erreicht werden, was einen deutlich geringeren
Konstruktions- und Kostenaufwand mit sich bringt.
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Aufgrund der Schaltleistungen der Halbleitertypen sind die iibertragba-
ren Leistungen von netzgefiihrten HGU-Anlagen deutlich iiber denen von
selbstgefiihrten Systemen. Mit einer Ubertragungsleistung von 6,4 GW
und einer Betriebsspannung von £800 kV wird zur Zeit die leistungs-
stirkste Anlage in Thyristor-Technologie in China errichtet. Bei HGU
mit IGBTs liegt die heutige Grenzleistung bei 400 MW.

2.3 Leistungsdioden

Abbildung 2.2 zeigt den prinzipiellen Aufbau einer Leistungsdiode, die
sich von Dioden, die in der Signalverarbeitung eingesetzt werden,
unterscheidet. Um die nétige Spannungsfestigkeit des pn-Ubergangs zu
erreichen, wird eine neutrale oder schwach dotierte Schicht eingefiigt.
Die Struktur wird daher auch als PIN- oder PSN-Diode ? bezeichnet.

Wie Abbildung 2.2 verdeutlicht ergibt sich wegen des niedrig dotierten
Mittelgebiets der Diode ein trapetzformiger Feldverlauf. Durch diese
spezielle Dimensionierung kann im Gegensatz zu einer Diode mit drei-
eckformigen Feldverlauf die Ladungstrigerlebensdauer reduziert und so
die Abschaltverluste auf ein Minimum gesenkt werden.

Ist die Diode in Flussrichtung geschaltet, wird durch die angelegte Span-
nung die Sperrschicht abgebaut. An der hochdotierten Kathodenschicht
(p-Gebiet) kommt es zur Injektion von Ladungstrégern, wodurch die
Driftzone mit Minoritédtsladungstragern iiberflutet wird. Die Anzahl der
freien Ladungstrager im Mittelgebiet ist deutlich héher als die Grund-
dotierung, weshalb man hierbei auch von einem Eletronen-Loch-Plasma
spricht. Demnach setzte sich die Flussspannung Ur der Diode aus der
idealen Diffusions- oder Schleusenspannung Uy und dem Spannungsfall
iiber dem differentiellen Widerstand r; des Mittelgebietes zusammen.

Up = Uo + 14 - ip (2.2)

2 1 = intrinsic, S = soft
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Anode

Uy T ‘ n~ -Driftgebiet

Kathode
Schaltsymbol Halbleiterstruktur Feldverlauf

Abbildung 2.2: Struktur und Feldverlauf einer Leistungsdiode

Wahrend des Abschaltens miissen allerdings die freien Ladungstréger,
die das Driftgebiet iiberschwemmen, zuerst abgebaut werden. Erst dann
kann sich die Sperrschicht in der Diode aufbauen, die dann den Strom-
fluss unterbricht. Die Abschaltzeit der Diode hangt wesentlich von der
Lebensdauer und der Ladungstragerdichte im Mittelgebiet ab. Folglich
ist der Hersteller bei der Dimensionierung der Diode zu einem Kom-
promiss gezwungen, da sich eine hohe Ladungstragerlebensdauer zwar
positiv auf die Durchlassverluste aber negeativ auf das Abschaltverluste
auswirkt.

Einschalten einer Leistungsdiode

Kommutiert ein Strom mit hohem Gradienten dig/dt auf eine
sperrende Diode, kann es zu einer stark erhéhten Spannung in Fluss-
richtung Ur yax kommen. Ursache dafiir ist, dass die Raumladungszone
nicht schlagartig mit Ladungstragern iiberschwemmt wird und der
differentielle Widerstand nur langsam sinkt. Diese Verzogerung wird
unter anderem durch die Kapazitidt der Raumladungszone selbst sowie
die Induktivitdt der Anschliisse beeinflusst. Bei 1700-V-Dioden kénnen
abhangig vom Laststrom Einschaltiiberspannungen bis zu 300 V gemes-
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2.3 Leistungsdioden

sen werden [21]. Eine exakte Messung der tatsdchlichen Diodenspannung
ist aufgrund der Streuinduktivitdt der Anschlussleitung grundséatzlich
nur an dem Halbleiterchip selber moglich.

Ausschalten einer Leistungsdiode

Wenn der Laststrom abkommutiert, geht die Diode nicht direkt in den
Sperrzustand iiber, da zunéchst die freien Ladungstriager abgebaut wer-
den miissen. Die Stromsteilheit dig/dt, mit der der Strom sinkt, wird
hierbei durch die Induktivitdt und die Spannungen in der duferen Be-
schaltung vorgegeben. Wie Abbildung 2.3 verdeutlicht, ergibt sich ein
negativer Strom, durch den der iiberwiegende Anteil der Speicher-
ladung Q)5 aus der Diode abgefiihrt wird. Bis zum Erreichen des maxi-
malen Riickwértsstromes Irgry leitet die Diode und die Spannung bleibt
positiv. Erst dann konnen sich die Raumladungszonen aufbauen, die
Sperrspannung steigt steil an und es kommt zum Stromabriss. Die in
der Raumladungszone noch vorhandenen Ladungstrager werden dann
nicht mehr aktiv abgefiihrt, sondern miissen im n~-Gebiet rekombinie-
ren. Der Stromverlauf wird zu diesem Zeitpunkt hauptsachlich durch die
FEigenschaften der Diode bestimmt.

Die Zeit, in der der Strom in Sperrrichtung durch die Diode fliefst, wird
als Reverse-Recovery Time tgp bezeichnet und stellt ein wichtiges Kri-
terium fiir die Ermittlung der Schaltverluste dar. Sie unterteilt sich in
die Speicherzeit tg, die das Intervall zwischen dem Stromnulldurchgang
und dem maximalen Riickwartsstrom beschreibt und die Fallzeit tg , die
sich anschlieft und endet, wenn der Strom auf 20% des Maximalwertes
gesunken ist. Ein Reststrom, der kleiner ist, kann jedoch noch langer
fliefsen.

Abhéngig vom Stromverlauf nach dem Erreichen des maximalen Riick-
wartsstromes, spricht man im Falle eines weichen Ubergangs von
Dioden mit einem ,soft recovery“-Verhalten. Ergibt sich jedoch ein
steiler Stromabriss mit hohem dir/dt, wird die Diode als ,snappy*
bezeichnet. Wahrend eine ,soft recovery“-Diode relativ langsam abschal-
tet, einen langen Tailstrom vorweist und dadurch hohe Schaltverluste
verursacht, kann es hingegen bei Dioden mit ,Snappy“-Verhalten

11
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Abbildung 2.3: Abschaltvorgang einer Leistungsdiode

aufgrund von schnellen Stroménderungen in Verbindung mit den

Induktivitidten des Kommutierungskreises zu gefihrlichen Uberspannun-
gen und Oszillationen kommen [28][29].

In einer hartschaltenden Topologie ibernimmt der Halbleiterschalter, auf
den der Laststrom kommutiert, zusatzlich den Riickwartsstrom der Frei-
laufdiode. Die Schaltverluste des aktiven Halbleiters werden daher durch
das Verhalten der Freilaufdiode beeinflusst. Insbesondere die
hohe Stromamplitude bei einem harten Stromabriss fiihrt zu einer grofen
Verlustleistung im Halbleiter, da die transiente Schalterspannung zu die-
sem Zeitpunkt noch relativ hoch ist. Bei Dioden mit ,soft recovery*“-

Verhalten besitzt die Riickwértsstromspitze eine kleinere Amplitude,

wodurch der Einfluss auf die Verlustleistung des korrespondierenden

Schalters geringer ist. Gleichzeitig entstehen in der Diode jedoch hohe
Verluste, da die Spannung wahrend der langen Tailstromphase bereits
anndhernd der Zwischenkreisspannung entspricht. Auf das genaue Zu-

sammenwirken von Diode und IGBT im hartschaltenden Betrieb wird
in Kapitel 4.2 eingegangen.

12



2.4 GTO und IGCT

2.4 GTO und IGCT

Die vierschichtige Thyristorstruktur kann, wie in Abbildung 2.4 gezeigt,
als Zusammenschaltung zweier Transistoren verstanden werden. Durch
eine entsprechende Ansteuerung der Gate-Kathoden-Strecke schaltet der
Thyristor ein, lasst sich durch die Mitkopplung der Transistoren jedoch
nicht mehr abschalten. Ein Abschalten des Thyristors erfolgt erst mit
Erreichen des nichsten Stromnulldurchganges.

Anode A

A
p p '7
n

n n
Gate o—I ) Go—I . ’
n n G T
I o
Kathode K K

Abbildung 2.4: Vierschichtige Thyristorstruktur, die in zwei Transisto-
ren unterteilt werden kann

Dem Wunsch nach einem abschaltbaren Halbleiter entsprechend ist der
Gate Turn-Off Thyristor (GTO) auf der Basis einer Thyristorstruktur
entstanden. Der Integrated Gate-Commutated Thyristor (IGCT) stellt
seinerseits eine Weiterentwicklung des GTOs dar. Dabei wurden die An-
steuerstruktur optimiert und wesentliche Nachteile beseitigt.

Der GTO und der IGCT werden, wie auch der Thyristor, iiber einen
Stromimpuls geziindet und bleiben zunéachst durchgeschaltet. Bei einem
GTO ist jedoch im Verhéltnis zum Thyristor die Stromverstdrkung vor
allem des anodenseitigen pnp-Transistors soweit reduziert, dass die
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2 Leistungshalbleiter

Mitkopplung iiber das Gate aufgehoben werden kann [6]. Durch das
Anlegen einer negativen Steuerspannung wird der Basisstrom des npn-
Transistors umgeleitet und der GTO beginnt zu sperren. Um einen guten
Durchgrift auf die Basis des npn-Transistors wihrend des Abschaltens zu
erhalten, sind die Kathodenanschliisse sehr fein strukturiert, was hohe
Anforderungen an die Produktionsprozesse stellt. So kann der Wafer
eines GTOs als eine Vielzahl von parallel geschalteten GTO-Zellen
betrachtet werden.

~Ugk
Kathde Kathde

n
P P Anode P

Abbildung 2.5: Abschaltvorgang eines GTOs [6]

Wie Abbildung 2.5 verdeutlicht, werden durch das Anlegen einer
negativen Gate-Kathoden-Spannung Ugk die vom kathodenseitigen Emit-
ter injizierten Locher vom Gate ,abgesaugt®. Ein Teil des Laststromes
kommutiert demnach auf das Gate und fiihrt zu einem negativen Ga-
testrom. Der laterale Widerstand des p-Gebietes fiihrt dazu, dass der
Strom unter dem Kathodenfinger von aufen nach innen eingeschniirt
wird. Dieser Vorgang wird auch als Filamentierung bezeichnet. Steigt
die Spannung wahrend des Einschniirvorganges auf zu hohe Werte, kann
es lokal zur thermischen Uberlastung, auch ,Hot Spots* genannt, und
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2.4 GTO und IGCT

letztlich zur Zerstorung des GTOs kommen. Da der Abschaltvorgang
durch das Gate zwar eingeleitet, aber nicht kontrolliert werden kann,
muss der Spannungsanstieg durch ein externes Netzwerk begrenzt wer-
den, um einen sicheren Betrieb zu gewéhrleisten. Eine du/dt-Begrenzung
wird iiblicherweise mit einer einfachen RCD-Schaltentlastung realisiert.

Zusammenfassend ergeben sich drei Schwachpunkte des GTOs:

e Eine geringe Abschaltverstarkung fithrt dazu, dass der Einschniir-
prozess relativ langsam ist.

e In der Folge muss die Ansteuereinheit in einem langen Zeitintervall
den Laststrom iibernehmen und eine grofse Leistung aufnehmen.

e Eine RCD-Schaltentlastung ist erforderlich, da der Schaltvorgang
nicht steuerbar ist. Die zuséatzlichen Verluste beim ,Riicksetzen‘
der Schaltentlastung reduzieren den Wirkungsgrad des gesamten
Stromrichtersystems nachhaltig.

Bei einem IGCT versucht man, die Abschaltgeschwindigkeit so weit zu
erhohen, dass der Einschniirprozess bereits abgeschlossen ist, bevor sich
die Sperrspannung aufbauen kann und kritische Betriebszustéinde er-
reicht werden. Durch Anlegen einer negativen Gate-Kathoden-Spannung
wird wahrend des Abschaltens ein negativer Gatestrom eingepragt, der
gleich dem Laststrom oder grofer als dieser ist. Der gesamte Strom
kommutiert sehr schnell, kleiner als 1 us auf das Gate, so dass der
Bereich unter der Kathode ,schlagartig”“ stromlos wird. Somit liegt die
Abschaltzeit eines IGCTs deutlich unter der eines GTOs. Zudem ist die
von der Treibereinheit aufzunehmende Energie geringer, auch wenn der
Gatestrom eine grofsere Amplitude besitzt. Auf eine Ausschaltentlastung
kann aus den genannten Griinden verzichtet werden.

Da die Gate-Kathoden-Spannung auf +20V begrenzt ist, darf der
Ansteuerkreis nur eine geringe Streuinduktivitdt von wenigen nH auf-
weisen, um die notwendige Kommutierungsgeschwindigkeit des Laststro-
mes zu erreichen. Die Ansteuerstruktur des IGCTs unterscheidet sich
aus den dargestellten Griinden wesentlich von der eines GTOs. Der
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2 Leistungshalbleiter

IGCT verfiigt tiber ein koaxial aufgebautes Ringgate. Zudem erfolgt der
aufsere Anschluss an die Treibereinheit an mehreren Punkten, die iiber
den Umfang der Scheibenzelle verteilt sind, so dass sich die Streu-
induktivitdt des Gatekreises bis auf 2,7 nH reduzieren ldsst [6]. Die
Treibereinheit ist somit fest mit dem Leistungshalbleiter verbunden und
stellt eine Funktionseinheit dar.

Das Schaltverhalten eines GTOs oder IGCTs kann nicht ohne
weiteres durch den Benutzer beeinflusst werden. Die transienten Strom-
und Spannungsverldufe werden ausschliefslich durch die Halbleiter-
parameter und die Schaltungstopologie bestimmt. Um dennoch die
Betriebsgrenzen der verwendeten Komponenten nicht zu iiberschreiten,
ist es oft notwendig, zusidtzliche Bauelemente in den Lastkreis zu
integrieren. So wird beispielsweise eine Einschalthilfe in Form einer
Reiheninduktivitat verwendet, um den fiir die Freilaufdioden
kritischen Stromanstieg wéhrend des Schaltens zu begrenzen [3|. Die
Elemente, die zusatzlich in dem Leistungskreis integriert werden miis-
sen, fiihren zu weiteren Verlusten und iiberdies zu einer Reduktion der
Betriebssicherheit.

2.5 Leistungs-MOSFET

Mit einer maximalen Sperrspannung von ca. 1000 V und einer Strom-
belastbarkeit von 200 A spielt der Leistungs-MOSFET (Metal Oxide
Semiconductor Field Effect Transistors) im Bereich héherer Schaltleis-
tungen eine untergeordnete Rolle. Aufgrund seiner guten Ansteuer- und
Schalteigenschaften wird der MOSFET hauptséchlich bei Anwendun-
gen eingesetzt, in denen hohe Schaltfrequenzen erforderlich sind. Im
Bereich der Schaltnetzteile mit geringen Ausgangsleistungen ist daher
der MOSFET das dominierende Bauelement |20)].

Abbildung 2.6 zeigt den Aufbau eines Vertikal-MOSFETs. In das schwach
dotierte n™-Gebiet, das die Sperrspannung aufnimmt, sind hoch dotier-
te pT-Zonen eingebettet. Dabei ist die Dotierung im Mittelbereich der
p-Wanne relativ hoch, wahrend sie zum Rand hin abnimmt. In diese
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2.5 Leistungs-MOSFET

p-Wanne ist wiederum ein hochdotiertes n™-Gebiet integriert, das mit
der Source-Elektrode verbunden ist. Oberhalb der n™-Driftzone befindet
sich das durch eine Siliziumoxid SiO5 Schicht isolierte Gate.

Sourcekontakt Gate

Ip MOSFET

Gate ;(i\ :l )uDs

n " -Drifigebiet

Source *

Drainkontakt

Schaltsymbol Halbleiterstruktur

Abbildung 2.6: Schaltsymbol und Struktur eines Vertikal-MOSFETs

Durch das Anlegen einer positiven Gate-Source-Spannung, die iiber der
Schwellenspannung Ugg(rn) des MOSFETS liegt, bildet sich unterhalb
des Gates innerhalb der p-Zone eine Inversionsschicht, der n-Kanal, aus.
Die Elektronen konnen dann von der Sourceelektrode iiber den n-Kanal
in das n™-Driftgebiet flieken. Dort angekommen, werden sie durch das
elektrische Feld in Richtung des Drainkontaktes des MOSFETSs
beschleunigt. Da nur Elektronen am Stromtransport beteiligt sind, ist
der MOSFET ein unipolares Bauelement.

Um das Element abzuschalten, reicht es prinzipiell aus, die Gate-Source-
Strecke kurzzuschliefsen. Dadurch wird der Kanal unter dem Gate ein-
geschniirt und der Stromfluss unterbrochen. Normalerweise wird jedoch
eine negative Gate-Source-Spannung verwendet, wodurch der Abschalt-
vorgang beschleunigt und die Storfestigkeit im Sperrzustand erh6ht wer-
den kann.
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2 Leistungshalbleiter

Mit zunehmender Betriebsspannung muss die Dicke der n~-Driftzone, in
der sich die Raumladungszone ausbreitet, erhoht werden. Dabei steigt
dabei jedoch der Durchlasswiderstand Rpg on mit der 2,6-fachen Potenz
zur Sperrspannung, weshalb bei hochsperrenden MOSFETSs bis zu 95%
des Rps,onauf das schwach dotierte Gebiet entfallen. Wie der IGBT
dieses Dilemma iiberwindet, wird in Kap. 3 dargestellt.

2.6 Gehausetechnologie

Im Bereich der Leistungshalbleiter haben sich zwei Bauformen des Ge-
hauses etabliert. Man unterscheidet zwischen dem Modulgehduse mit
isolierter Bodenplatte und der druckkontaktierten Scheibenzelle (engl.
Press-Pack). Beide Geh&duseformen sind in Abbildung 2.7 dargestellt.
IGBTs werden vorwiegend als Modul in allen Leistungsklassen einge-
setzt. Im Bereich hoher Schaltleistungen werden IGBTs auch im Press-
Pack-Gehéause allerdings nur von einem Hersteller angeboten. Im
Gegensatz dazu sind IGCTs und GTOs ausschlieflich als Scheiben-
zelle erhaltlich.

a) IGCT-Scheibenzelle b) IGBT-Modul
ABB 5SHX 08F4502 FZ 600 R 65 KF1
(4500 V, 600 A) (6500 V, 600 A)

Abbildung 2.7: a) IGCT der Firma ABB als Scheibenzelle ausgefiihrt
b) 6,5 kV-IGBT-Modul der Firma Infineon
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2.6 Gehausetechnologie

Halbleitermodul

Bei Halbleitermodulen werden ein oder mehrere Chips elektrisch isoliert
auf einer Grundplatte angeordnet. Abbildung 2.8 zeigt den prinzipiel-
len Aufbau eines Halbleitermoduls. Die Isolation des Halbleiterchips ge-
gen die Grundplatte wird durch das Einfiigen einer Keramik erreicht.
Diese ist beidseitig mit Kupfer beschichtet und wird auch als Substrat
bezeichnet. Die Halbleiterchips werden riickseitig auf die metallisierte
Oberflache des Substrates gelotet oder geklebt. Die Kontaktierung des
Halbleiters auf der Oberseite erfolgt durch Bonddrahte aus Aluminium.
Der dufiere Anschluss wird dann tiber Kupferfahnen hergestellt. Der ver-
bleibende Freiraum im Halbleitergehduse wird durch ein Isoliermaterial
wie z.B. Silikongel aufgefiillt.

Bei der Erwarmung des Halbleiters kann es durch unterschiedliche
Ausdehnungskoeflfizienten der verwendeten Materialien zu mechanischen
Spannungen kommen. Daher werden Werkstoffe mit &hnlichen Ausdeh-
nungskoeffizienten eingesetzt. Standardméafig wird eine Grundplatte aus
Kupfer mit Aluminiumoxid Aly,O3 als Keramik verwendet. In
Traktionssmodulen wie dem hier untersuchten 6,5-kV-IGBT-Modul
kommt hingegen Aluminiumnitrit AIN als Keramik mit verbesserten Iso-
liereigenschaften in einer Kombination mit einer Grundplatte aus AISiC
mit halbierter Differenz der Ausdehnungskoeffizienten zum Einsatz [39].

Diode-Chip  Bonddrdhte IGBT-Chip

Lot
_/ Cu
$ M Keramik
X
& A 1 -Cu
B
S Lot
Grundplatte
~Wirmeleitpaste
Kiihlkorper

Abbildung 2.8: Anordnung der Komponenten in einem Modulgeh&use
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2 Leistungshalbleiter

Zusatzlich ist bei HV-IGBT-Modulen die Geh&useoberflache mit ,,Rillen‘
durchzogen, um so die Normen beziiglich der Kriechstrecken zu erfiillen.

Waihrend des Betriebs eines Stromrichters kommt es durch Lastwechsel
zu einer thermischen Wechselbeanspruchung der Halbleitermodule und
zu Ausféillen. Diese lassen sich auf Ermiidung der Lotverbindungen, Be-
schidigung und Aluminiummetallisierung sowie das Ablosen von Bond-
drihten 3[5] zuriickfiihren. Insbesondere das Abschalten hoher Stréme
im Kurzschlussfall ist kritisch, da es durch die hohe Verlustleistung zum
Verdampfen der Isoliermasse und zur Explosion des Halbleitermoduls
kommt.

Scheibenzelle

Abbildung 2.9 zeigt den schematischen Aufbau eines IGBTs im Press-
Pack-Geh&use. Im Vergleich zu thyristorbasierten Bauelementen ist die
Konstruktion wesentlich aufwendiger, da das Press-Pack mehrere pa-
rallel geschalteten Halbleiterchips beinhaltet. Ursache dafiir ist, dass es
im Moment nicht mdéglich ist, entsprechend groffe Wafer in der IGBT-
Technologie wirtschaftlich herzustellen. Deshalb werden mehrere kleine
IGBT-Halbleiterchips auf dem Grundtriger aus Molybdéan positioniert.
Die Kontaktierung jedes Elements auf der gegeniiberliegenden Seite er-
folgt entweder liber eine Molybdéanscheibe mit einer sdulenartigen Ober-
flachenstruktur oder iiber spezielle Druckkontakte [21][6]. Im Gegensatz
dazu wird die Kontaktierung des Gates iiber die Zwischenrdume mit
Hilfe einer Platine durchgefiihrt. Insgesamt stellt dies hohe Anforderun-
gen an die Fertigung des Press-Pack-IGBTs, da alle Halbleiterchips mit
dem gleichen Druck eingespannt werden miissen, um eine gleichméafige
Stromverteilung zu erreichen.

Ein entscheidender Vorteil der Scheibenzelle gegeniiber dem Modulge-
héuse liegt darin, dass durch die beidseitige Kiihlung des Halbleiters
die Verlustleistung besser abgefiihrt werden kann. Dariiber hinaus koén-
nen sich die einzelnen Elemente im Gehause gegeneinander verschieben,
womit thermisch bedingt keine Spannungen zwischen den Komponenten

3engl. Bond Wire Lift Off
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2.6 Gehausetechnologie

entstehen konnen. Dies fiihrt wiederum zu deutlich verbesserten Last-
wechseleigenschaften des Halbleiters.

Nachteilig hingegen ist, dass der Halbleiter erst durch Einspannen elek-
trisch und thermisch kontaktiert wird. Da dabei die Druckflichen der
Zelle den elektrischen Kontakten des IGBTs entsprechen und zuséatzliche
Mafsnahmen zur Isolation getroffen werden miissen, ist der Montageauf-
wand deutlich grofer als bei der Verwendung von Halbleitermodulen.
Ublicherweise wird das Gehiiuse mit einem Druck von 10 — 135 N/mm?
eingespannt [21].

IGBT‘CI@hwsedeckd

Molybdéntrager
> =
\gﬁ(ﬁ(ﬁ(

oo

N g
Gateanschleibengehéiuse

Abbildung 2.9: Schematischer Aufbau eines IGBT-Press-Pack-Elements
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3 IGBT

Im folgenden Kapitel wird die Struktur des Insulated Gate Bipolar
Transistors (IGBT) erldutert und die Funktionsweise so wie das
statische Verhalten des IGBTs hergeleitet. Dazu wird ein einfaches
Ersatzschaltbild (ESB) verwendet. Ebenfalls wird das vollsténdige
IGBT-Ersatzschaltbild nach Hefner angegeben, mit dem auch die
dynamischen Eigenschaften erfasst werden kéonnen. Dariiber hinaus wird
die Problematik des Latch-ups, also das Einrasten der parasitdren
Thyristorstruktur, beschrieben. Im Laufe der Entwicklung haben sich
unterschiedliche IGBT-Arten entwickelt, deren Vor- und Nachteile ab-
schliefsend gegeniiber gestellt werden.

3.1 Aufbau und Funktionsweise

Abbildung 3.1 zeigt den elementaren Aufbau einer IGBT-Zelle *[13][16].
In einem realen Bauelement sind eine Vielzahl solcher Zellen parallel
geschaltet. Dabei werden Zelldichten in der Gréffenordnung von mehr
als 100.000 /cm? erreicht.

Der IGBT ist in seiner Struktur dhnlich der eines Vertikal-MOSFETS,
lediglich das n™-Gebiet am Drainkontakt wird durch eine hochdotierte
pt-Schicht ersetzt (vgl. Kap. 2.5). Dadurch bildet sich ein pnp-Transistor,
der zusammen mit dem steuerseitigen MOSFET eine Art Darlington-
Struktur bildet. Anhand der Schichtfolgen lasst sich das in Abbildung
3.2 dargestellte IGBT-Ersatzschaltbild herleiten. In der Kaskadenschal-
tung werden die guten Ansteuereigenschaften des MOSFETs mit dem
niedrigen Durchlasswiderstand des bipolaren Transistors kombiniert.

I In Analogie zum Thyristor wird der IGBT-Kollektor als Anode und der IGBT-
Emitter oft als Kathode Anode bezeichnet, um Verwechselungen mit dem Emitter
und dem Kollektor der inneren bipolaren pnp-Struktur zu vermeiden. Hier werden
diese als solche gekennzeichnet.
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IGBT-Emitter

IGBT-Gate

J3 ] MOSFET" ol Bipolar-
Drain Kollektor
e MEEET‘ MOSFET-
Source | Bipolar-
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n~-Driftgebiet
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pt-Substrat Emitter
IGBT-Kollektor
Abbildung 3.1: Grundstruktur eines IGBTs
Gate
Emitter
Kollektor
in+
—
Ucg
n~-Driftgebiet l\e
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Emitter
Kollektor

Abbildung 3.2: Stark vereinfachtes ESB des IGBTs
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3.1 Aufbau und Funktionsweise

Im ausgeschalteten Zustand ergeben sich sowohl an dem kollektor- als
auch am emitterseitigen pn-Ubergang der n~-Driftzone Sperrschichten.
Diese wirken wie zwei in Serie aber entgegengesetzt geschaltete Dioden,
die den Stromfluss zwischen den Lastkontakten verhindern, weshalb der
IGBT prinzipiell symmetrisch sperrend ist.

Die Struktur des Halbleiters ist jedoch so optimiert, dass eine moglichst
grofse Kollektor-Emitter-Blockierspannung Ucg durch die Sperrschicht
Jo des internen pnp-Transistors aufgenommen werden kann. Diese brei-
tet sich aufgrund der niedrigen Dotierung vorwiegend in dem n~-Gebiet
aus. Da das elektrische Feld nicht das hochdotierte p™-Gebiet am Bipo-
laremitter erreichen darf, ist die maximale Blockierspannung des IGBTs
proportional zu der Dicke der n™-Zone.

Die Raumladungszone J; zwischen dem p*-Substrat und der n™-Zone
verhindert bei Riickwértsspannung einen Stromfluss vom IGBT-Emitter
zum IGBT-Kollektor. Die maximal mégliche Sperrspannung in Riick-
wartsrichtung ist jedoch wesentlich geringer als die in Vorwartsrichtung.
Daher wird oft die in einem Spannungszwischenkreisumrichter ohnehin
benotigte antiparallel geschaltete Freilaufdiode ins Gehause des IGBTs
integriert, die dann den Strom in Riickwértsrichtung {ibernimmt und
einen sicheren Betrieb garantiert.

Dariiber hinaus ergibt sich zwischen dem hochdotierten n*-Source-
Gebiet des MOSFETs und der p™-Wanne eine weitere Raumladungs-
zone J3.

3.1.1 Einschaltvorgang

Mit Hilfe einer positiven Gate-Emitter-Spannung Ugg, die iiber der
Schwellenspannung Ugg(rn) des MOSFETS liegt, wird der IGBT einge-
schaltet. Im p-Gebiet unterhalb des Gates bildet sich eine Inversions-
schicht. Wie Abbildung 3.3 zeigt, fliefit dann ein Elektronenstrom j,, iiber
den n-Kanal in das n™-Gebiet, wo die Elektronen é aufgrund des Feldes
zur Anode beschleunigt werden. Durch die zuséatzlichen Ladungstrager
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Abbildung 3.3: Bewegung der freien Ladungstrager im IGBT

sinkt das Potential der Mittelzone und die kollektorseitige pn-Diode

(IGBT-Kollektor) wird in Flussrichtung gespannt. Infolgedessen kommt

es zur Injektion von Minoritétstriagern (Lochern) in das Mittelgebiet. Der

Anteil des injizierten Locherstromes j, zum gesamten Kollektorstrom j

wird durch den Emitterwirkungsgrad 7. beschrieben:
Jp Jp

TG T et

(3.1)

Durch die Injektion von Loéchern wird die schlecht leitende n™-Zone
sowohl von Elektronen é als auch von Loéchern p iiberschwemmt. Im
Vergleich zum Power-MOSFET erreicht man dadurch, bei vergleich-
baren Stromdichten, einen geringeren Durchlasswiderstand und eine
niedrigere Flussspannung. Mit zunehmendem Laststrom steigt ebenfalls
die Ladungstragerdichte im Driftgebiet. Dieser Prozess wird auch als
Leitwertmodulation bezeichnet. Aufgrund des Konzentrationsgefilles in
der Ladungstrigerverteilung werden die am Bipolaremitter injizierten
Locher in Richtung des pn-Ubergangs Jo auf der Seite des MOSFETS
transportiert. Dabei teilt sich der Locherstrom j, auf. Wahrend ein Teil
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3.1 Aufbau und Funktionsweise

direkt zum IGBT Emitter fliekt, bewegen sich die restlichen Ladungs-
trager unter das Gate und iiber die p-Wanne zum Emitterkontakt. Der
IGBT kann daher in einen pnp-Transistorbereich unter der Kathode und
einen PIN-Diodenbereich, der sich unter dem Gate befindet, unterteilt
werden [21].

3.1.2 Durchlassverhalten

Bei IGBTs mit hohen Sperrspannungen entfillt lediglich eine Bruchteil
des Durchlasswiderstandes auf den steuerseitigen MOSFET [28]. Viel-
mehr werden die Durchlassverluste durch die n™-Zone bestimmt. Deren
Leitfahigkeit ist im Wesentlichen von der Ladungstriagerlebensdauer und
dem Emitterwirkungsgrad abhangig.

Mit einer Erhohung der Ladungstriagerlebensdauer rekombinieren nicht
so viele Ladungstréger auf dem Weg durch das n™-Gebiet und man erhalt
einen geringeren Spannungsfall. Im Gegenzug erhohen sich jedoch die
Schaltverluste, da es ldnger dauert, bis die gespeicherte Ladung Q)s auf-
bzw. abgebaut und der IGBT in den Durchlass- oder Sperrzustand iiber-
gegangen ist.

Fin hoher Emitterwirkungsgrad wird durch eine hohe Dotierung der
pT-Zone gegeniiber der Driftzone erreicht. Da ein Abfliefen der Elek-
tronen erschwert wird, kommt es zu einem Ladungstragerstau vor dem
Bipolaremitter. Durch die erhohte Ladungstragerkonzentration wird der
Spannungsfall in Flussrichtung vermindert.

3.1.3 Ausschaltvorgang

Um den IGBT abzuschalten, muss das Gate unter die Schwellenspannung
Ugr(Tn) entladen werden. Ublicherweise wird dies durch Anlegen einer
negativen Gate-Emitter-Spannung Ugg, die -5 V bis —15 V betrigt,
realisiert. Die Reduktion der Gateladung fiihrt dazu, dass der n-Kanal
eingeschniirt und der Elektronenstrom unterbrochen wird. Zu diesem
Zeitpunkt ist jedoch die Driftzone noch mit Ladungstragern iiber-
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schwemmt. Da nur ein geringer Teil der Speicherladung durch die
externe Schaltung aufgenommen wird, muss der grofte Teil durch Re-
kombination abgebaut werden. Erst wenn keine freien Ladungstriager
mehr im Driftgebiet vorhanden sind, hat sich die Sperrschicht Jo voll-
standig aufgebaut, so dass der Laststrom unterbrochen wird und der
IGBT sicher sperrt. In Abhéngigkeit von der Ladungstragerlebensdauer
kann es zu einem Stromschwanz, auch ,Tail-Strom* genannt, kommen,
der dazu fiihrt, dass der Abschaltvorgang mehrere ps dauern kann.

Beim Abschalten von induktiven Lasten steigt die Kollektor-Emitter-
Spannung ucg des IGBTSs solange, bis der Strom abkommutieren kann.
Das sich aufbauende Feld unterstiitzt in der Abschaltphase den Aus-
raumvorgang der Ladungstriager. Dadurch kommutiert der Kollektor-
strom ¢c im Schaltmoment sehr schnell auf die zugehorige Freilaufdiode
(vgl. Kap. 4.2).

Rekombination der freien Ladungstrdiger

Der Abschaltvorgang wird wesentlich durch die im n~-Gebiet gespei-
cherte Ladung Qs bestimmt. Mit dem Ziel, die Abschaltzeit und somit
die Abschaltverluste zu minimieren, muss die Speicherladung so gering
wie moglich sein. Dies kann zum einen dadurch erreicht werden, dass
das Volumen des n™-Gebiet minimiert wird und zum anderen, dass man
die Ladungstriagerkonzentration verringert. Beide Mafnahmen fiihren im
Gegenzug zu einem Anstieg der Durchlassverluste. Die Hersteller von
IGBTs sind daher gezwungen, einen Kompromiss zwischen den Durch-
lassverlusten und den Schaltverlusten einzugehen.

Um eine minimale Speicherladung zu erhalten, darf die Schicht der Mit-
telzone nur so diinn wie moglich, aber nicht dicker als notig sein. Die
Herstellung sehr diinner Halbleiterschichten stellt eine technologische
Herausforderung dar. Im Spannungsbereich von 600 V ldsst sich z.B.
die Schichtdicke durch den Einsatz von ,,Ultra Thin Wafer“-Technologie
deutlich verringern und die Speicherladung auf ein Minimum redu-
zieren [42][43].
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Die Ladungstragerkonzentration innerhalb der Driftzone wird durch den
FEmitterwirkungsgrad und die Ladungstragerlebensdauer bestimmt.
Durch eine Verringerung des Emitterwirkungsgrads wird die Anzahl der
injizierten Ladungstriager und demnach auch die Speicherladung redu-
ziert. Ist ein niedrigerer Emitterwirkungsgrad aus technologischer Sicht
nicht mehr realisierbar, besteht die Moglichkeit, eine n™-Buffer-Schicht
zwischen die n~-Driftzone und den p*-Kollektor des IGBTs einzubauen.
Auf diese Weise erhilt man einen PT-IGBT, auf dessen Eigenschaften
im Abschnitt 3.5.2 eingegangen wird.

Die Ladungstriagerdichte kann neben der Ladungstridgerlebensdauer
durch den Einbau von zusatzlichen Rekombinationszentren eingestellt
werden. Hierdurch werden die in der Driftzone vorhandenen Ladungs-
trager schneller abgebaut. Die Rekombinationszentren werden dabei
entweder durch Diffusion von Gold oder Platin oder durch Protonen-
Bestrahlung in die Struktur des Halbleiters eingefiigt.

3.2 Statisches Verhalten

Wie das einfache IGBT-Ersatzschaltbild 3.2 veranschaulicht, entspricht
der Drainstrom i4q des steuerseitigen MOSFETs dem Basisstrom 7, des
lastseitigen pnp-Transistors. Daher wird das statische Verhalten des
IGBTs durch die Eigenschaften des MOSFETs dominiert. Dementspre-
chend ist das in Abbildung 3.4 dargestellte Ausgangskennlinienfeld eines
IGBTs ahnlich zu dem eines MOSFETs.

Das Ubertragungsverhalten des MOSFETs ldsst sich durch die folgenden
Gleichungen beschreiben [2][38],(vgl. Abbildung 3.2):

Sperrbereich : ugs < Utn tq =0 (3.2)
C
ohmscherBereich :  ugs — UtH > uqs  iq = w'u;—lGK [2(ugs — Urn)ugs — U?ls]
, w pun Cgk
(ugs >> ugs) 1q ~ ;—‘l(ugs — UrH)uds (3.3)
nC
Sattigungsbereich :  ugs — Uty < ugs  tq = wMQ—lGK(ugs — Urp)? (3.4)
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i, steht dabei fiir die Beweglichkeit der Elektronen, Cck entspricht
der Kapazitidt des MOS-Kanals unter dem Gate. Zusétzlich gehen die
Lange [ und Breite w als geometrische Parameter des Kanals mit in die
Gleichungen ein.

Mit dem Uberschreiten der Schwellenspannung Uce(rn) gelangt der
Arbeitspunkt des MOSFETs zunéchst in den ohmschen Bereich. Dort
steigt bei einer konstanten Gate-Source-Spannung ugs der Drainstrom iq
proportional zu der angelegten Drain-Source-Spannung ugs (G1.3.3). Die
Steilheit der Kennlinie Aigq/Augs wird dabei durch die Gatespannung
bestimmt.

Gelangt der Arbeitspunkt bei hoher Drain-Source-Spannung in den
Bereich der Séattigung, dndert sich die Ladungstragerverteilung unter
dem Gate, so dass der Kanal eingeschniirt wird. Die Kennlinie des
MOSFETs ist nun unabhéngig von ugs und verlduft daher parallel zur
x-Achse (GlL.3.4). Der Drainstrom iqist im S#ttigungsbereich abhingig
von der angelegten Gate-Source-Spannung.

Der Kollektorstrom des IGBTSs setzt sich aus dem Basisstrom iy, , der dem
Drainstrom 24 entspricht, und dem Kollektorstrom i. des pnp-Transistors
zusammen. Mit der Stromverstarkung (8 = i./ip) erhdlt man:

A = (1—|—6)-id (3.5)

Die Stromverstarkung ( ist dabei jedoch abhéngig vom Arbeitspunkt
des Transistors und wird beispielsweise durch die Basisweite und die
angelegte Anoden-Kathoden Spannung beeinflusst.

Das in Abbildung 3.4 gezeigte Ausgangskennlinienfeld eines IGBTs
dhnelt dem eines Leistungs-MOSFETs. Im Falle eines IGBTSs fiihrt ledig-
lich der Spannungsfall am kollektorseitigen pn-Ubergang dazu, dass sich
das Kennlinienfeld nicht im Ursprung, sondern erst ab einer Kollektor-
Emitter-Spannung von ca. 0,6 V auffachert.
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3.3 Vollstandiges Ersatzschaltbild

Sperrrichtung Sattigungsbereich . aktiver Bereich

Abbildung 3.4: Ausgangcharakteristik eines IGBTs

Fin weiterer Unterschied besteht in der Bezeichnung der Betriebs-
bereiche. Beim IGBT hat man sich dabei am Zustand des Transistors
orientiert. Daher wird der ohmsche Bereich des MOSFET als Sattigungs-
bereich des IGBT bezeichnet, wahrend der Sattigungsbereich des MOS-
FETs der aktiven Region des IGBTs entspricht.

3.3 Vollstandiges Ersatzschaltbild

Fiir eine Beschreibung des dynamischen Verhaltens eines IGBTs reicht
das in Abbildung 3.2 dargestellte Ersatzschaltbild nicht aus. Vielmehr
miissen die Kapazitaten, die sich innerhalb der Halbleiterstruktur
ergeben, beriicksichtigt werden, da diese das Schaltverhalten mafgeb-
lich beeinflussen. Es ergibt sich daher das in Abbildung 3.5 dargestellte
IGBT-Ersatzschaltbild nach Hefner[13].
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Abbildung 3.5: Vollstdndiges ESB eines IGBTs nach [13]

Innerhalb der IGBT-Struktur sind folgende Kapazitaten berticksichtigt:

o (,: Zwischen dem Gate- und Source-Kontakt wirkt das isolierende
Siliziumoxid als Dielektrikum, wodurch sich die Kapazitidt C,
ergibt. Der Kapazitiatswert von C), wird durch geometrische
Parameter bestimmt und ist daher konstant.

o Coxd, Cox und Coyg: Mit Coysind die konstanten Kapazitdten
bezeichnet, die sich zwischen dem Gate und der jeweiligen Halblei-

teroberfliche der Drain-, Bulk- oder Source-Region des MOSFETSs
ausbilden.

o (Cyqj: Cgqj beschreibt die Kapazitdt der Raumladungszone, die sich
unterhalb des Gatekontaktes ausbildet. Die Weite der Raumla-
dungszone verdndert sich mit der Sperrspannung des IGBTS,
weshalb auch die Kapazitiat Cyqj spannungsabhiangig ist.
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3.3 Vollstandiges Ersatzschaltbild

o Copj: Cgpj bezeichnet die Sperrschichtkapazitat im Bereich des MOS-
Kanals an der Oberflache des p-Gebietes.

o Cysi: An der Oberseite des Sourcegebietes bildet sich eine Sperr-
schicht aus, die jedoch durch das hohe Dotierungsniveau der
p-Schicht nur eine geringe Kapazitat besitzt.

o (Cg4si: Die Kapazitat der Sperrschicht J, wird wegen der nieder-
ohmigen Verbindung des Bulks mit dem Sourcekontakt auch als
Casj bezeichnet. Wie Cgygq;ist auch Cgg5 von der Weite der Raum-
ladungszone und sogleich von der Sperrspannung des IGBTs
abhangig. Gleichermafien entspricht Cggder Basis-Kollektor-
Kapazitat des pnp-Transistors.

o Cebj: Cepjstellt die Sperrschichtkapazitdt des Basis-Emitter-
Ubergangs J; dar, die wirksam ist, wenn der IGBT Spannung in
Riickwartsrichtung aufnimmt.

o ('.or: Die Kollektor-Emitter-Kapazitit des pnp-Transistors ist ab-
héngig von der Sperrspannung des IGBTs. Insbesondere wahrend
des Abschaltprozesses muss Ccgr beachtet werden, da die Kapazi-
tat ungewollt einen Schwingkreis mit der parasitaren Induktivitét
der Zuleitung bilden kann.

Weiterhin ist der Widerstand Ry, des Basis-Gebiets eingezeichnet. Der
Widerstand beeinflusst die Verstarkung des pnp-Transistors und ist
abhéangig vom Emitterwirkungsgrad und der Weite des Basisgebietes.

Einige der Kapazitidten lassen sich aufgrund ihrer Wirkungsweise
wahrend des Schaltens zusammenfassen. Die Kapazitidten C,,, Coxp ,
Cobj, Coxs und Cggj bilden zusammen die Gate-Source-Kapazitit Cgs .
Die in Serie geschalteten Kapazitdten Coxqund Cyqjentsprechen der
Riickwirkkapazitat Cqp . Weil der IGBT im Regelfall keine Spannung
in Rickwartsrichtung aufnimmt, kann die Sperrschichtkapazitit Cep;
vernachléassigt werden. Fiir eine Beschreibung des dynamischen Schalt-
verhalten ergibt sich das in Abbildung 3.6 gezeigte IGBT-Ersatz-
schaltbild.
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Abbildung 3.6: IGBT-ESB mit zusammengefassten Kapazitiaten

3.4 Latch-up

Neben dem pnp-Transistor befindet sich innerhalb der IGBT-Struktur
noch ein npn-Transistor. Wie Abbildung 3.7 verdeutlicht, bilden die
Transistoren eine Thyristorstruktur. Wird nun der Spannungsfall {iber
dem lateralen Widerstand unterhalb des Gates zu groft, kommt es zur
Injektion von Ladungstrigern in das Gebiet der p-Wanne. In der Folge
schaltet der npn-Transistor durch und der Thyristor rastet ein (Latch-
up). Der IGBT ist nun nicht mehr iiber den steuerseitigen MOSFET ab-
schaltbar. Man unterscheidet zwischen dem statischen und dem
dynamischen Latch-up.

34

e statischer Latch-up

Beim statischen Latch-up geht man vom eingeschalteten IGBT aus.
Steigt nun der Laststrom ic z.B. bei einem Kurzschluss, kommt es
zu einer Erhohung des Locherstromes, der lateral in der
p-Wanne fliefst, was zu einem Latch-up fithren kann. Um dieses
Risiko zu verringern, wird der Mittelbereich der p-Wanne hoch do-
tiert und so der Widerstandswert minimiert. Dariiber hinaus kann
der Anteil des Locherstromes am Gesamtstrom iiber den Emit-
terwirkungsgrad v, und die Ladungstrigerlebensdauer eingestellt



3.4 Latch-up

werden. Beide Parameter steigen jedoch mit der Temperatur, so
dass die Auslegung fiir die maximalen Betriebstemperatur
erfolgen muss.

dynamascher Latch-up

Zum dynamischen Latch-up kann es wahrend des Abschaltens von
induktiven Lasten kommen. In diesem Fall steigt zunéchst die
Kollektor-Emitter-Spannung des IGBTs auf das Niveau der
Zwischenkreisspannung an, bevor der Laststrom abkommutieren
kann. Da in diesem Zeitraum der Kanal geo6ffnet und der
Elektronenfluss bereits unterbrochen ist, kann der Stromtransport
ausschliefslich durch positive Ladungstriager zu Stande kommen.
Infolge dessen kommt es zu einer erhohten Injektion von Lochern
am kollektorseitigen pn-Ubergang des IGBTs. Zusétzlich bildet
sich am emitterseitigen pn-Ubergang eine Verarmungsschicht, die
sich mit steigender Sperrspannung zunehmend im n~-Driftgebiet
ausbreitet. Die Reduktion der Basisweite fiihrt zu einer grofseren
Stromverstarkung des pnp-Transistors. Dadurch entsattigt der
Transistor erst bei hoheren Stromwerten.

Gate
Emitter

Kollektor

p-Substrat

Emitter

Kollektor

Abbildung 3.7: Parasitare Thyristorstruktur des IGBTs
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Wie Abbildung 3.8 verdeutlicht, bewirkt die Dichteverteilung der
Locher wahrend des Abschaltvorganges, dass das elektrische Feld
in der Nihe des pn-Ubergangs verzerrt wird. Bei hohen Gradien-
ten kann es zum dynamischen Avalanche und zur Generation von
Elektronen-Loch-Paaren kommen. Dies ist ein kritischer Zustand,
da die erzeugten Locher dann ebenfalls iber den Widerstand der

P-Wanne abfliefsen [21].

Fine Verbesserung gegen den dynamischen Latch-up kann durch
eine Reduzierung der Stromverstarkung sowohl des npn- als auch
des pnp-Transistors erreicht werden [16].

Aufgrund der beschriebenen Effekte steigt der Locherstrom in der
p-Wanne stark an. Der Laststrom, der zum Einrasten des IGBTs fiihrt,
ist im dynamischen Fall deutlich geringer als im statischen Fall.
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Abbildung 3.8: S formiger Feldstarkeverlauf wiahrend des Abschaltens

3.5 IGBT-Typen

Die grundsatzliche Funktionsweise wurde bisher anhand eines Non-Punch-
Through IGBTs (NPT-IGBT) erldutert. Diese IGBT-Struktur neigt je-
doch zum Latch-up, was durch das Einbringen einer n™-Bufferschicht
zwischen das n~-Driftgebiet und die p™-Zone des Kollektors vermindert
werden kann. Wie Abbildung 3.9 verdeutlicht, ist der Feldverlauf nun
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nicht mehr dreieckférmig, wie dies beim NPT-IGBT der Fall ist, sondern
bildet sich trapezformig aus. Da das Feld im Sperrzustand die Buffer-
schicht erreicht, wird die Struktur als Punch-Through IGBT (PT-IGBT)
bezeichnet.

Wiéhrend bei einem NPT-IGBT das elektrische Feld innerhalb des
n~—-Driftgebiets abgebaut werden muss und es in keinem Betriebszu-
stand den Kollektor erreichen darf, wird der Feldabbau beim PT-IGBT
hauptsichlich durch die hochdotierte n™-Buffer-Schicht iibernommen.
Das bedeutet, dass in derselben Spannungsklasse die n~-Schicht bei
einem PT-IGBT ungefahr halb so dick sein kann wie bei gleichwertigen
NPT-Typen. Bei einem 600-V-NPT-IGBT kann durch Einbringen einer
Bufferschicht die Schichtdicke von 100 ym auf 45 — 65 ym reduziert
werden [42].

NPT-IGBT PT-IGBT Trench Fieldstop
G G G IGBT

E E E
-E(x) -E(x) -E(x)

Float-Zone-Wafer

n~ -Basis (Epi)
n' -Buffer(Epi) ! pt

K
n~-Basis (Substrat)
+ _1Nqif
_ P DiffLayer | pt-Substrat v

K K

Abbildung 3.9: Aufbau verschiedener IGBT-Arten
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3.5.1 Non-Punch-Through IGBT

Die Herstellung eines NPT-IGBTs erfolgt auf der Grundlage eines
n~-Wafers, der durch Riickseitendiffusion sein kollektorseitiges p*-Gebiet
erhélt. Um das Latch-up-Risiko gering zu halten, wird das p-Gebiet nur
schwach dotiert und somit der Emitterwirkungsgrad klein eingestellt,
z.B. auf y,,,=0,5 [28]. Dies fiihrt zu einer geringen Injektion von Léchern
in die Mittelschicht, so dass lediglich 20-25% des Laststromes durch den
Anteil der Locher getragen werden.

Da die Struktur an die Grundwaferdicke gebunden ist, ergibt sich eine
relativ dicke n™-Schicht. NPT-IGBT-Typen werden deshalb vorwiegend
in der Spannungsklasse > 1200 V eingesetzt. Um dennoch akzeptable
Durchlassverluste zu erhalten, wird die Ladungstrigerlebensdauer
relativ grofs gewahlt. Dies fiihrt zu einer hohen Speicherladung Qs und
einem langen ,, Tail-Strom" wéhrend des Abschaltens, der im Bereich von
5 us liegen kann [16]. Die Abschaltverluste sind trotzdem geringer als bei
einem PT-IGBT. Dies ist zum einen auf die héhere Schaltgeschwindig-
keit, also auf ein kleineres t,g zuriickzufithren und zum anderen darauf,
dass der Tail-Strom nur 5-10% des Nennstromes betrégt [50].

Durch die Dicke der n~-Schicht wird die Verstarkung des pnp-Transistors
herabgesetzt. Dies wirkt sich in Verbindung mit dem niedrigen Emitter-
wirkungsgrad gilinstig auf das Verhalten im Kurzschlussfall aus, als der
Kurzschlussstrom auf den ca. sechsfachen Wert des Nennstromes
begrenzt wird.

Das Verhalten des IGBTs bei verschiedenen Betriebstemperaturen wird
mafigeblich durch die Ladungstréiger in der Driftzone bestimmt. Da sich
mit steigender Temperatur die Geschwindigkeit der Ladungstrager
reduziert, ergibt sich ein positiver Temperaturkoeffizient. Eine
Parallelschaltung von NPT-IGBTs ist somit ohne Weiteres méoglich.
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3.5.2 Punch-Through IGBT

PT-IGBTs werden mit dem Epitaxieverfahren hergestellt, wodurch sich
die Schichtdicken prézise einstellen lassen. Die n™-Driftzone kann aus den
genannten Griinden sehr diinn ausgefiihrt werden, was im Vergleich zu
einem NPT-IGBT zu geringeren Durchlassverlusten fiihrt. Hinzu kommt,
dass der Emitterwirkungsgrad durch die eingeschobene Bufferschicht
hoch eingestellt werden kann (v ~ 1) und so der Anteil der am Strom-
transport beteiligten Locher ungefahr bei 40-45% liegt. Allerdings kann
im Kurzschlussfall durch den hohen Emitterwirkungsgrad der Kollektor-
strom bis auf das Zehnfache des Nennstromes ansteigen, bevor der IGBT
entsattigt und diesen begrenzt.

Bei einem PT-IGBT wird die Grundladungstriagerlebensdauer kleiner
als beim NPT-IGBT eingestellt. Dies fiihrt in Verbindung mit Rekombi-
nationszentren zu einer Verkiirzung der Tailstromphase auf z.B. 1,5 us
[16]. Hierbei vermindert die Bufferschicht jedoch die Emitterrekombina-
tion, so dass der Tail-Strom eine hohere Amplitude von ca. 30-50% des
Nennwertes besitzt. Die Abschaltzeit t.g verlangert sich ebenfalls. In der
Summe sind die Schaltverluste grofter als bei einem NPT-IGBT-Typ der
gleichen Leistungsklasse.

Der Temperaturkoeffizient ist aufgrund der geringeren Schichtdicken
nicht mehr nur von den Ladungstrigern in der n—-Schicht abhingig.
Da zusatzlich der Einfluss des MOS-Kanals sowie des emitterseitigen
pn-Ubergangs beriicksichtigt werden muss, ergibt sich ein negativer oder
allenfalls leicht positiver Temperaturkoeffizient. Eine Parallelschaltung
von mehreren IGBTs ist so nicht mehr ohne Weiteres moglich.

In der Tabelle 3.1 sind die Eigenschaften von NPT- und PT-IGBTs noch-
mals kurz zusammengefasst.
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Tabelle 3.1: Vergleich NPT und PT

Non-Punch-Through (NPT)

Punch-Through (PT)

Diffusionsverfahren, einfach

Epitaxiverfahren, genau

Sperrspannung > 1200 V,
Ultra Thin Wafer bis 600 V

Sperrspannung < 1200 V

geringer Emitterwirkungsgrad

hoher Emitterwirkungsgrad

hohe Ladungstragerlebensdauer

geringe Ladungstragerlebensdauer

hohe Durchlassverluste

geringe Durchlassverluste

geringe Schaltverluste
langer Tail-Strom
5 ps Tail-Strom 5-10 % Ic Nom

hohe Schaltverluste
kurzer Tail-Strom
1,5 ps Tail-Strom 30-50 % Ic Nom

Ic kurz = 6X1IcNom

Ic kurz = 10X Ic Nom

pos. Temperaturkoeffizient

neg. Temperaturkoeffizient

3.5.3 Field Stop und Trench IGBT

Wie Abbildung 3.9 verdeutlicht, ist ein Field-Stop-IGBT (FS-IGBT)
dhnlich wie ein PT-IGBT aufgebaut. Der FS-IGBT wird auf der Grund-
lage eines ,Float Zone Wafers“ hergestellt, bei dem die Dotierung der
n~-Zone auf der Kollektorseite angehoben wird. Das Dotierungsprofil
verhindert wie bei einem PT-IGBT den Durchgriff des elektrischen Fel-
des, jedoch ohne sich auf den Emitterwirkungsgrad auszuwirken. Der
Emitterwirkungsgrad kann wie bei einem NPT-IGBT eingestellt werden,
was sich positiv auf Durchlass- und Schaltverluste auswirkt. Der schwach
dotierte Bereich der n™-Zone bestimmt auch weiterhin das Temperatur-
verhalten, so dass sich ein positiver Temperaturkoeffizient ergibt [2].

Unter normalen Betriebsbedingungen bildet sich bei einem IGBT in der
FS-Technologie ein dreieckférmiger Feldverlauf innerhalb der
n~-Schicht aus. Steigt die Kollektor-Emitter-Spannung z.B. wahrend
eines Abschaltvorganges an, erreicht das Feld den hoher dotierten
Bereich und wird trapezformig. Aufgrund des Dotierungsprofils ergibt
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sich dabei ein weicher Ubergang des Feldes (,,Soft-Punch-Trough®). In der
hoch dotierten Schicht werden die freien Ladungstrager schneller abge-
fiihrt, was einen verkiirzten Tail-Strom und geringere Schaltverluste zur
Folge hat [21]. Mit steigender Spannung reduziert sich der Tail-Strom so-
weit, dass bei Spannungen nahe der Betriebsgrenze fast kein Tail-Strom
mehr auftritt [21] [39].

Durch ein entsprechendes Dotierungsprofil kann die n~Driftzone des
FS-IGBTs in ihrer Dicke optimal sowohl auf die normale Betriebs-
spannung als auch auf die maximal zuléssige Sperrspannung eingestellt
werden. Im Verhéltnis zu einem NPT-IGBT Typ der gleichen Span-
nungsklasse kann der Grundwafer in der FS-Technologie um 30% diinner
gefertigt werden, womit die Speicherladung und die Schaltverluste
drastisch reduziert werden [19][22].

Bei einem Trench-IGBT ist die Gatestruktur nicht mehr horizontal, son-
dern vertikal angeordnet, wie Abbildung 3.9 verdeutlicht. Im Falle der
horizontalen Anordnung bildet sich unterhalb des Gateanschlusses eine
negativ geladene Akkumulationsschicht. Der Locherstrom wird iiber die
p-Wanne abgeleitet, so dass es zu einer Trennung zwischen Elektronen-
und Loécherstrom kommt (vgl. Abb.3.3). Folglich ist im Bereich unter
dem Gate keine Leitwertmodulation mehr mdoglich. Bei einem Trench-
IGBT mit vertikaler Gatestruktur hingegen beschrinkt sich die Sepa-
ration der Ladungstrager ausschliefslich auf den Bereich des Kanals.
Folglich kommt es im gesamten n~-Gebiet auch unterhalb des Kanals
zur Leitwertmodulation, die zu einer wesentlichen Reduktion der Fluss-
spannung beitragt.

Durch eine Optimierung der Struktur kann zusétzlich bei einem Trench-
Gate IGBT die Ladungstrigerverteilung im IGBT-Volumen verbessert
werden. Wahrend am Kollektor eine hohe Anzahl von Ladungstrager
fiir den Stromtransport zur Verfiigung steht, nimmt die Anzahl in Rich-
tung Emitter durch Rekombinationsprozesse ab. Wird das Abfliefken der
Locher am emitterseitigen pn-Ubergang erschwert, steigt das Potential
im n~-Driftgebiet, was zu einer erhohten Injektion fiihrt. Eine ausge-
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glichene Verteilung der Ladungstréager fiihrt zu einem geringeren Durch-
lasswiderstand. Der Ubergangswiderstand am Emitter kann anhand der
Abmessungen des Gates und der Zwischenrdume beeinflusst werden. So
ist es zum Beispiel moglich, die Durchlassverluste zu reduzieren, obwohl
einzelne Gates nicht kontaktiert werden.

Nicht zu vernachléssigen ist, dass die fiir das Gate benétigte Ober-
flache durch die Drehung des MOS-Kanals um 90° um bis zu 30% redu-
ziert wird. Somit sind héhere Zell- und damit Stromdichten erreichbar.
Zusatzlich fiihrt dies zu einer Reduktion des wirksamen Kanalwiderstan-
des, wodurch in Verbindung mit einem geringeren Spannungsfall iber der
p-Wanne das Latch-up-Risiko reduziert wird.
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Im folgenden Kapitel wird das Verhalten eines HV-IGBTs im hartschal-
tenden Betrieb beschrieben. Dazu wird zunéchst der Aufbau eines Stan-
dardtreibers erlautert. Anschlieffend sind die Zusammenhénge zwischen
den Ansteuersignalen und den Strom und Spannungsverldufen auf der
Lastseite des IGBTs anhand von Messungen dargestellt. Gleichzeitig
wird die Riickwirkung der Freilaufdiode auf die Grofen wahrend der
Kommutierung diskutiert.

4.1 Standardtreiber

Die Ansteuerstufe, der so genannte Treiber, ist das Bindeglied zwischen
der Steuerelektronik und dem Hochleistungsschalter, dem IGBT. Die
Treiberstufe stellt die Leistung zur Verfiigung, die benétigt wird, um
die Eingangskapazititen des IGBTs wiahrend des Schaltprozesses schnell
umladen zu kénnen. In Abbildung 4.1 ist schematisch der Aufbau einer
dreiphasigen IGBT-Endstufe, wie sie in einem Zweipunktwechselrichter
verwendet wird, dargestellt. Der Ubersicht halber sind hier nur die An-
steuerkomponenten des ersten Briickenzweigpaares eingezeichnet.

Die Ansteuerung des Halbleiters erfolgt iiber eine Spannungsquelle, die
im Fall einer konventionellen Gatebeschaltung niederohmig iiber einen
Widerstand Rg mit dem Gatekontakt des IGBTs verbunden ist. Das
Potenzial der Treiberstufe bezieht sich dabei auf den Emitter des zuge-
horigen IGBTs.

Um den IGBT einzuschalten, wird standardméfig eine positive Gate-
Emitter-Spannung Ugg von 15 V verwendet. Dadurch bleibt man zum
einen deutlich unter der maximal zulassigen Gatespannung, die in den
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Abbildung 4.1: Ansteuerung eines Briickenzweigpaares in einer dreipha-
sigen IGBT-Leistungsendstufe

meisten Fallen £20 V betragt; andererseits liegt die Ansteuerspannung
deutlich iiber der Schwellenspannung Ugg(rn) des eingangsseitigen MOS-
FETs, die sich in der Regel zwischen 5 V und 10 V befindet. Eine héhere
Gate-Emitter-Spannung Ugg wiirde im eingeschalteten Zustand zwar zu
einer geringen Reduktion der Leitendverluste fiihren, jedoch wiirde der
Kollektorstrom I im Falle eines Kurzschlusses erst bei hoheren Werten
begrenzt.

Wéhrend des ausgeschalteten Zustands wird bei IGBTs hoherer Leis-
tungsklassen das Gate mit einer Spannung im Bereich zwischen —5 V
und —15 V negativ vorgespannt. Dadurch erhéht sich die Storfestigkeit
und ein parasitiares Einschalten des IGBTs wird verhindert.

Zum ungewollten Einschalten kann es kommen, wenn sich durch den
Schaltvorgang eines anderen Halbleiters die Kollektor-Emitter-Spannung
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des sperrenden Halbleiters schnell dndert. In der Folge bildet sich dann
ein Verschiebestrom aus, der iiber die Gate-Drain-Kapazitiat Cgp fliefst
(vgl. Abbildung 3.6). Ist der Gatewiderstand zu hochohmig ausgefiihrt,
ladt sich die Gate-Source-Kapazitit Cggauf. Erreicht ugg dabei die
Schwellenspannung Ugg(h) des IGBTs, schaltet dieser ein, was einen
Briickenkurzschluss zur Folge haben kann.

4.1.1 Potenzialtrennung

Wie Abbildung 4.1 verdeutlicht, ist das Bezugspotenzial der oberen Trei-
berstufe, des High-Side-Treibers, nicht konstant, sondern hangt vom
Schaltzustand des unteren IGBTs Ty ab. Deshalb ist eine Potenzial-
trennung sowohl fiir die Steuersignale als auch fiir die Versorgung der
Treiberstufe des oberen Leistungsschalters zwingend erforderlich.

Ideell betrachtet besitzen alle Low-Side-IGBTs ein identisches Bezugspo-
tenzial. Bei grofsen Aufbauten kann es jedoch aufgrund von parasitiren
Induktivitaten im Hauptkreis zu unterschiedlichen Emitterpotenzialen
kommen, so dass dort ebenfalls eine Potenzialtrennung zur Entkopplung
eingesetzt wird.

Um diese Potenzialtrennung zu realisieren, werden die Steuersignale iib-
licherweise auf optischem Wege mit der Hilfe von Optokopplern oder
Lichtwellenleiter-Verbindungen iibertragen. Zur Energielibertragung
werden Transformatoren und Gleichrichter oder DC/DC-Wandler mit
einer entsprechenden Isolationsspannung eingesetzt. Neben der Isolati-
onsspannung sind die durch die Treiber aufgenommene Leistung und die
Koppelkapazitit entscheidende Kriterien bei der Auswahl des Wandlers.

Die Leistung, die vom DC/DC-Wandler iibertragen werden muss, kann
anhand der Eingangskapazitiat Cj, des IGBTs abgeschétzt werden. Da
die im Datenblatt angegebene Eingangskapazitit Cisg mit einer geringen
Kollektor-Emitter-Spannung ermittelt wird, kann diese nur als Hilfsgréfe
verwendet werden. Die tatséichliche Eingangskapazitat Cj, ist etwa fiinf-
mal so grols wie Cigs . Da die Eingangskapazitét bei jedem Schaltvorgang
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komplett umgeladen werden muss, kann die aufgenomme Ansteuerleis-
tung mit folgender Gleichung berechnet werden [35].

P = fs-Ciy - AU (4.1)

Zusatzlich muss der Leistungsbedarf fiir die Elektronik der Treiberstufe
und die Kommunikation beriicksichtigt werden.

Alternativ zu der Variante mit DC/DC-Wandler und Optokoppler ist
man mit Impulsiibertragern in der Lage, sowohl Steuersignale als auch
Ansteuerenergie gleichzeitig zu ilibertragen. Die Storanfilligkeit durch
steile Schaltflanken der Leistungshalbleiter ist beim Impulstransforma-
tor geringer als bei der getrennten Losung. Je nach Anwendung ist der
schaltungstechnische Aufwand jedoch deutlich grofser.

4.1.2 Kommerzielle Treiberstufen

Fiir den Niederspannungsbereich bis 1200 V ist eine grofe Auswahl an
IGBT- und MOSFET-Treibern auf dem Markt erhaltlich. Einige der
Treiber-ICs fiir Einzelschalter stellen bereits einfache Schutz- und Uber-
wachungsfunktionen zur Verfiigung. Andere Varianten bieten zudem eine
optische Schnittstelle fiir die Steuersignale und eine integrierte Poten-
zialtrennung fiir die Versorgungsspannung, so dass ebenfalls der High-
Side-IGBT ohne grofleren Aufwand angesteuert werden kann.

Treiberstufen, die in der Lage sind, zwei IGBTs eines Briickenzweig-
paars anzusteuern, iiberwachen zusatzlich die Verriegelungszeit zwischen
den IGBT-Schaltsignalen. Die Steuersignale fiir den auf hohem Potenzial
liegenden Halbleiter werden dabei mit Hilfe einer internen Level-Shift-
Funktion iibertragen|28].

Fiir die dreiphasige Endstufe eines Zweipunktumrichters werden Trei-
bermodule mit sechs Ansteuerstufen angeboten. Neben dem Schutz- und
Sicherheitskonzept sind die Treiberstufen oft auch in der Bauform den
Halbleitermodulen angepasst, so dass sie direkt auf den Steueranschliis-
sen montiert werden konnen und so eine Einheit mit dem Halbleitermo-
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dul bilden. Insbesondere wird durch die kurze Gatezuleitung die Mog-
lichkeit einer Storung der Ansteuersignale auf ein Minimum reduziert.

Einzelne Hersteller wie z.B. Mitsubishi-Electric-Corp (MELCO) und
Semikron bieten ,Intelligent Power Modules* (IPM) mit integrierten
Ansteuerstufen als Komplettlosung an [53] [54]. Die Steuereingénge des
Halbleiters sind TTL-kompatibel und kénnen direkt mit dem Prozess-
rechner verbunden werden. Die Potenzialtrennung fiir die Ansteuersi-
gnale der High-Side-IGBTs ist bereits integriert. Bei dem von Mitsubishi
angebotenen IPM muss der Anwender lediglich die Versorgung des High-
Side Treibers, z.B. iiber die im Datenblatt vorgeschlagene Bootstrap-
Schaltung, sicherstellen. Das SKiiP-Modul von Semikron hingegen
beinhaltet schon die Versorgung der auf hohem Potenzial liegenden
Treiberstufen. Die Potenzialtrennung wird dabei durch die Verwendung
von HF-Transformatoren mit einer entsprechenden Isolationsspannung
erreicht.

Fiir den Spannungsbereich iiber 1200 V bieten Concept, Infineon und
Semikron Treiber in diskreter Bauform oder als Komplettsystem an.

Bei der diskreten Losung bildet ein Treibermodul den Kern der
Ansteuerplatine, der durch externe Beschaltung dem verwendeten IGBT-
Typ angepasst wird. Das Schaltverhalten des Halbleiters sowie
Sicherheits- und Schutzfunktionen kénnen unter Beachtung der Grenz-
werte des Treibers durch den Benutzer eingestellt werden.

Im Gegensatz dazu liefert Concept Treiber fiir IGBTs im héchsten Span-
nungsbereich als ,,Plug and Play*“-Varianten. Diese Komplettsysteme sind
speziell auf die jeweiligen Eigenschaften des zugehorigen IGBTs abge-
stimmt. Eine Adaption des Schaltverhaltens an die einzelne Anwendung
ist nur in Zusammenarbeit mit dem Hersteller méglich [26][36].
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4.2 Schaltverhalten bei induktiver Last

Das Schaltverhalten eines IGBTs in einem Zweipunktwechselrichter kann
mit Hilfe der in Abbildung 4.2 dargestellten unsymmetrischen Halb-
briickenschaltung bzw. Tiefsetzstellertopologie nachgebildet werden
(vgl. Anhang Kap. A).

Die parasitdaren Streuinduktivitdten des Hauptstromkreises sind bis auf

die im IGBT-Modul enthaltene Induktivitat in L, ; zusammengefasst

und als konzentriertes Bauelement dargestellt. Die Induktivitat des IGBT-
Moduls ist als L, 1gpT bezeichnet und kann nur dann losgelost von der

Kollektor-Emitter-Spannung Ucg betrachtet werden, wenn man diese

direkt am Halbleiterchip erfasst. Die gesamte Streuinduktivitdt des

Laststromkreises L, ergibt sich dann aus der Summe der Teil-

induktivitaten L, = Ly 1 +Ls1GBT -

Als Last wird tiblicherweise eine Drosselspule verwendet, die eine wesent-
lich grofsere Induktivitat als L, besitzt. Folglich kann der Laststrom I im
Verlauf des Schaltvorganges als konstant angesehen werden. Bei einer
idealisierten Betrachtung ist die Zwischenkreisspannung Upc wahrend
der Kommutierung ebenfalls konstant.

i
LG,I
Uoe (P oo
LG,IGBT 3
Ig Rg RG,lnt
uTRGD MGEL

Abbildung 4.2: Tiefsetzstellertopologie des Priifstandes
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Die maximale Ausgangsspannung des hier verwendeten Gatetreibers Uy
betragt +16,3 V und —10,2 V und weicht damit leicht von den iiblicher-
weise verwendeten 15V bzw. +15/ — 5V ab. Der Gatestrom Ig wird
iiber einen externen Gatewiderstand Rg begrenzt. Zusétzlich sind bei
Hochstrom-IGBTs weitere Widerstdnde vom Hersteller in die Gatestrom-
kreise eingefiigt, um ungewollte Schwingungen zwischen den parallel ge-
schalten IGBT-Chips zu démpfen [2]. Sie werden hier als Rq it
zusammengefasst. Die an den Kontakten messbare Gate-Emitter-Spann-
ung, wird durch Rg 1y verfilscht und entspricht daher nicht genau der
an den Halbleiterchips vorliegenden Gatespannung.

Die Streuinduktivitat im Gatestromkreis wird durch eine moglichst kur-
ze Anschlussleitung oder eine direkte Montage der Treiberplatine auf die
Steuerkontakte des Halbleiterventils auf ein Minimum reduziert. Da sich
die Streuung im Gatestromkreis erst bei sehr schnellen Anderungen des
Gatestromes bemerkbar macht, kann diese hier vernachlassigt werden.

4.2.1 Einschaltvorgang

Abbildung 4.3 zeigt die gemessenen Strom- und Spannungsverlaufe
wihrend des Einschaltens eines Hochvolt-IGBTs (FZ600R65KF1 _S2)
mit induktiver Last bei Raumtemperatur ¢ = 20 °C. Um das Einschalt-
verhalten des IGBTs untersuchen zu konnen, wird iiblicherweise das
,Doppelpulsverfahren verwendet (vgl. Anhang Kap. A). Dabei wird
zundchst die Lastinduktivitdt durch kurzes Einschalten des IGBTs auf-
magnetisiert. Vor dem erneuten Einschalten des IGBTs ergibt sich daher
folgender Zustand:

e Ein Laststrom Iy von 600 A fliefst bereits tiber die in Flussrichtung
geschaltete Freilaufdiode.

e Die Kollektor-Emitter-Spannung Ucg des IGBTs entspricht im
Wesentlichen der Zwischenkreisspannung von Upc =3600 V.

e Die Eingangskapazitiat des IGBTs ist auf die negative Ausgangs-
spannung des Treibers von Urgr.sg= —10,2 V aufgeladen. Der
Gatestrom I entspricht dem Leckstrom des Gates und ist deshalb
nahezu Null.
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ty — t1: Einschaltverzugszeit ,,delay time*

Mit dem Einschaltsignal der Steuerelektronik &ndert sich die Ausgangs-
spannung der Treiberstufe auf den positiven Wert Urg on. Der Ver-
lauf der Gate-Emitter-Spannung ugg wird durch den Aufladevorgang der
Eingangskapazitit des IGBTs bestimmt. Diese setzt sich aus der Gate-
Source-Kapazitidt Cgsund der Gate-Drain-Kapazitit Cop zusammen,
wobei Cgp aufgrund der hohen Drainspannung einige Grofenordnungen
unter Cgg liegt und zunéchst eine untergeordnete Rolle spielt. Die Zeit-
konstante 71, mit der die Gatespannung steigt, ergibt sich aus:

71 = (Rg + Rgnt) - (Cas + Cap) (4.2)

Der Gatestrom ist proportional zur Spannungsdifferenz zwischen der
angelegten Treiberspannung Urgr und der Spannung am Gate-Emitter-
Kontakt des IGBTs. Dabei begrenzen sowohl der externe als auch der
interne Widerstand den Maximalwert des Ladestromes. Der Gatestrom-
verlauf kann mit der folgenden Gleichung beschrieben werden:

_ UrR,on — uGE(t)
Rg

In der ersten Schaltphase wird der Verlauf der Kollektor-Emitter-Span-
nung ucgund des Kollektorstromes ¢cdurch die Vorgange auf der
Steuerseite des IGBTSs nicht beeinflusst, weshalb dies auch als Einschalt-
verzugzeit oder ,delay time* bezeichnet wird.

ic(t) (4.3)

t1 — t3: Stromflanke

Erreicht uggdie Schwellenspannung Ugg(Tnh) des IGBTs, bildet sich
unterhalb des Gates eine Inversionsschicht. Durch den nun flieflenden
Drainstrom iq wird die Drain-Source-Kapazitit Cyqs des MOSFETSs lang-
sam entladen. Der pnp-Transistor beginnt zu leiten und der Laststrom
kommutiert von der Freilaufdiode auf den IGBT. Der Gradient dic/dt,
mit dem der Kollektorstrom steigt, wird sowohl durch den Gatestrom
als auch durch die Steilheit g,,(ic) des IGBTs bestimmt.

Weil der Laststrom [y wahrend der Kommutierung konstant ist, dndert
sich der Diodenstrom ¢p mit der gleichen Geschwindigkeit wie ¢, aber
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Abbildung 4.3: Einschaltvorgang eines HV-IGBTs mit konventioneller
Gatebeschaltung (FZ600R65KF1 S2, Ra on =27 (2,
Upc =3600 V, Iy =600 A bei ¢ =20 °C)
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mit umgekehrten Vorzeichen. In Abhéngigkeit von der Kommutierungs-
geschwindigkeit kommt es zu einer Reduktion von ucg um den
Spannungsfall an der Streuinduktivitdt L, ; . Daher gilt:

dzl diD AU . UDC — UCE

— — — 4.4
dt dt Ly Lo (44

Ab dem Zeitpunkt t5 wird der Diodenstrom ip negativ. Dadurch werden
die Ladungstrager aktiv aus der Freilaufdiode abgefiihrt, bis zum Zeit-
punkt t3 die Speicherladung abgebaut ist und die Diode Sperrspan-
nung aufnehmen kann. Der {iber den IGBT fliefsende Kollektorstrom ic
setzt sich in dieser Schaltphase aus dem Riickwartstrom der Freilauf-
diode -7p und dem Laststrom [y zusammen.

Ein Ausgleichstrom, der durch die schnelle Anderung der Kollektor-
Emitter-Spannung ucg hervorgerufen wird, fliefst iiber die Gate-Drain-
Kapazitidt Cop und lddt die Gate-Source-Kapazitat Cgg zusétzlich auf.
Da dies zu einer geringeren Spannungsdifferenz zwischen Urgr und ugg
fiihrt, kommt es zu einem Einbruch im Gatestromverlauf. In dem hier
gezeigten Fall stellt sich sogar kurzfristig ein negativer Gatestrom ig ein.
Grundsétzlich folgt ugg weiterhin dem Aufladeverhalten der Eingangs-
kapazitat mit der Zeitkonstanten 7.

ts — t;: Spannungsflanke

Mit dem Erreichen der Riickwértsstromspitze Irgym nimmt die Freilauf-
diode schlagartig Sperrspannung auf, was zuerst ein schnelles Absin-
ken der Kollektor-Emitter-Spannung ucg auf die transiente Spannung
des IGBTs verursacht. Um die Kollektor-Emitter-Sattigungsspannung
Ucg,sat des IGBTSs zu erreichen, muss im weiteren Schaltverlauf die Drain-
Source-Kapazitat Cys des internen MOSFETs komplett entladen werden.

Der zugefiihrte Gatestrom fliefst als Verschiebestrom {iiber die Gate-
Drain-Kapazitidt Cgp und bestimmt, wie schnell Cysentladen werden
kann bzw. mit welchem Gradienten die Kollektor-Emitter-Spannung
duc g /dt fallt. Sinkt die Kollektor-Emitter-Spannung, wird mehr als der
zugefiihrte Gatestrom {iiber Cggabgefiihrt. Dadurch wird gleichzeitig
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die Gate-Source-Kapazitit Cggentladen und der Stromfluss tiber den
MOS-Kanal reduziert. In der Folge kann die Drain-Source-Kapazitét
nicht mehr so schnell entladen werden, so dass sich ein geringerer Gradi-
ent der Kollektor-Emitter-Spannung einstellt. Wegen der Riickkopplung
zwischen der Spannungsidnderung auf der Lastseite und dem Steuer-
strom, der iiber Cqp fliefst, wird diese auch als Riickwirkkapazitit oder
Millerkapazitéat bezeichnet. Die Kollektor-Emitter-Spannung kann dem-
nach nicht schneller sinken, als es das Verhaltnis ig/Cgp zulésst.

Wahrend dieses Intervalls bleibt die Gate-Emitter-Spannung Ugg
konstant. Die Amplitude des so genannten Millerplateaus ergibt sich
aus der Schwellenspannung und einer laststromabhéngigen Komponen-
te |38]. Dies kann durch folgende Gleichung beschrieben werden:

I
Ucr = Ugg,mh + — (4.5)
gm(ic)

Mit fallender Kollektorspannung &ndert sich die Ladungsverteilung
unterhalb des Gatekontaktes, was eine starke Erhohung der Riickwirk-
kapazitdt zu Folge hat. Dies fiihrt wiederum dazu, dass ucg nicht mit
konstanter Steilheit, sondern exponentiell abklingt. Zum Zeitpunkt ts
ist die Millerkapazitat vollstandig umgeladen und die Kollektor-Emitter-
Sattigungsspannung Ucg sat erreicht.

Im Vergleich zu Dioden kleinerer Leistungsklassen besitzt die verwende-
te 6,5-kV-Diode ein ausgepragtes Verhalten in Riickwéartsrichtung. Der
Strom flieft mit hoher Amplitude in einem ausgedehnten Zeitintervall
(ta — t4). Da sich die Stroménderung dic/dt iiber die Streuindukti-
vitdt auch auf den Verlauf der Kollektor-Emitter-Spannung auswirkt,
konnen die Strom- und Spannungsédnderungen nicht unabhangig von-
einander betrachtet werden.

ab t;: Nachladen

Nachdem die Gate-Drain-Kapazitdt Cgp entladen ist, werden die
Eingangskapazitiaten des IGBTs auf die positive Ausgangsspannung der
Treiberstufe Utg on aufgeladen. Dabei steigt die Gatespannung mit der
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4 Schaltverhalten eines IGBTs

Zeitkonstante 79 auf den stationidren Endwert. Durch die verdnderte
Ladungstragerverteilung im Halbleiter hat sich insbesondere der Wert
der Gate-Drain-Kapazitat vergrofert, so dass gilt: 79 > 7.

4.2.2 Ausschaltvorgang

In Abbildung 4.4 sind die Strom- und Spannungsverlaufe des Hochvolt-
IGBTs (FZ600R65KF1 S2) wahrend des Abschaltvorganges dargestellt.
Wie beim Einschaltvorgang wird die Kommutierung bei einem Laststrom
von 600 A und einer Temperatur von ¥ = 20 °C betrachtet. Der IGBT
befindet sich vor dem Abschalten in folgendem Betriebszustand:

e Der IGBT ist voll durchgeschaltet und die Flussspannung ent-
spricht der Kollektor-Emitter-Sattigungsspannung Ucg sat-

e Die Eingangskapazitidten des steuerseitigen MOSFETs sind auf die
positive Treiberspannung Urr on aufgeladen. Bis auf einen zu
vernachlassigenden Leckstrom flieit daher kein Gatestrom.

e Bis auf die Flussspannung des IGBTs fillt die gesamte Zwischen-
kreisspannung Upc an der gesperrten Freilaufdiode ab.

ty — t,: Ausschaltverzugszeit ,,delay time*

Der Abschaltvorgang wird durch das Anlegen einer negativen Spannung
Urr.ox am Gate eingeleitet. Es stellt sich wiederum eine Schaltverzugs-
zeit ein, in der die Eingangskapazitit Cggdes IGBTs entladen wird,
ohne dass es zu einer Beeinflussung der Kollektor-Emitter-Spannung
ucg oder des Laststromes ic durch die Steuerseite kommt. Die Gate-
Emitter-Spannung ugg sinkt mit der Zeitkonstante 7. Fiir den Strom-
verlauf iq mit dem das Gate entladen wird gilt:

Zg(t) _ UvTR,auusR_Gr UGE(t) (46)
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Abbildung 4.4: Ausschaltvorgang eines HV-IGBTs mit konventioneller

Gatebeschaltung (FZ600R65KF1 S2, Ra.ox =10 €,
Upc =3600 V, Iy =600 A bei ¢ =20 °C)
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4 Schaltverhalten eines IGBTs

t1 — ty: Spannungsflanke I.

Zum Zeitpunkt t; ist die Gatespannung des IGBTs unter den Wert des
,Millerplateaus” gefallen, dass der Arbeitspunkt des MOSFETs in den
Bereich der Sattigung verschoben wird. Infolgedessen kommt es zum
,Pinch-off“, also zum Einschniiren des n~-Kanals unter dem Gate.

Der Verlauf der Kollektor-Emitter-Spannung ucg wird nun von dem Auf-
ladevorgang der Drain-Source-Kapazitiat Cys bestimmt. Dabei setzt sich
der Ladestrom fiir Cys aus dem Basisstrom des pnp-Transistors iy, , dem
abfliefenden Drainstrom ¢q und dem Verschiebestrom der Millerkapa-
Zitit icgq zusammen (vgl. Abb. 3.6). Ahnlich wie beim Einschaltvor-
gang kommt es zu einer Riickkopplung iiber die Gate-Drain-Kapazitéat
Cgp auf die Gatespannung, so dass ucg im Verhéltnis i /Cgp steigt. Es
gilt daher:
duCE duDS iG

~ ~ 4.
dt dt Cap ( 7>

Weil die Millerkapazitit bei geringen Drain-Source-Spannungen einen

hohen Wert besitzt, steigt die Kollektor-Emitter-Spannung sehr lang-
sam an. Da wahrend dieser Schaltphase nahezu der gesamte Gatestrom
1 iiber Cyg flieft, bleibt die Gate-Emitter-Spannung vorerst konstant.

ty — t3: Spannungsflanke II.

Ist zum Zeitpunkt to die Kollektor-Emitter-Spannung ucg auf den Wert
der Gate-Drain-Spannung gestiegen, sinkt die Millerkapazitdt Cop stark
ab. Dies fiihrt zu einem schnelleren Anstieg von ucg. Gleichzeitig wird
jedoch die Gate-Source-Kapazitat Cqg entladen, wodurch auch die Gate-
Emitter-Spannung ugg sehr langsam absinkt. In der Folge stellt sich
ebenfalls ein reduzierter Drainstrom ein.

Mit dem Einschniiren des Kanals werden weniger Elektronen in das
Driftgebiet injiziert, als am Emitter abgefiihrt werden. Da der Last-
strom zu diesem Zeitpunkt noch komplett iiber den IGBT fliefst, wird
der Stromtransport durch die Locher ibernommen, und es kommt zu
einer stark verzerrten Ladungstrigerkonzentration. Am Sourcekontakt
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4.2 Schaltverhalten bei induktiver Last

beginnend werden die freien Ladungstriager abgefiihrt, so dass sich die
Raumladungszone J5 aufbauen kann. Der Kollektorstrom fliefst dabei als
Feldstrom iiber die Raumladungszone und bestimmt das Ladeverhalten
der Drain-Source-Kapazitat Cgys.

Hierbei muss zwischen zwei Mechanismen unterschieden werden, die das
Umladeverhalten von Cg4s bestimmen:

e Ist der Gatestrom gering, wird der Elektronenfluss im MOS-Kanal
langsam verringert (vgl. Abb. 4.4). Demzufolge wird der Anstieg
der Drain-Source-Spannung durch den Verschiebestrom der
Millerkapazitat bestimmt. Da nahezu der gesamte Gatestrom iiber
die Gate-Drain-Kapazitat flielst, bleibt ugg anndhernd konstant.
Es gilt:

e - Iy
CGD C1ds

Der MOSFET wird wahrend des gesamten Spannungsanstieges im
aktiven Bereich betrieben, wodurch es moglich ist, den Gradienten
der Kollektor-Emitter-Spannung iiber das Gate zu beeinflussen.

e Bei einem hohen Gatestrom hingegen werden die Eingangskapazi-
taten sehr schnell entladen, so dass der Kanal unterhalb des Gates
schlagartig unterbrochen und der Elektronenfluss auf Null redu-
ziert wird. Die Geschwindigkeit, mit der ucg steigt, wird nun durch
den Aufbau der Sperrschichtkapazitat, also durch das Verhéltnis
von Kollektorstrom zu Drain-Source-Kapazitit Cyg, bestimmt. Da
zu diesem Zeitpunkt keine Elektronen mehr am Ladungstrager-
transport beteiligt sind, ist der Strom ein reiner Locherstrom. In
diesem Fall gilt:

Iy . o
Cds CGD

Durch den hohen Gatestrom sinkt Gate-Emitter-Spannung ugg
hierbei sehr schnell auf einen Wert, der deutlich unterhalb der
Schwellenspannung liegt, so dass keine Beeinflussung des Schalt-
verhaltens iiber das Gate mehr moglich ist.
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4 Schaltverhalten eines IGBTs

t3 — ty: Stromflanke

Entspricht die Kollektor-Emitter-Spannung des IGBTs der Zwischen-
kreisspannung Upc, wird die Freilaufdiode in Flussrichtung geschaltet.
Der Laststrom kommutiert auf die Freilaufdiode, wobei die maximale
Kommutierungsgeschwindigkeit durch die Streuinduktivitdt L, im
Hauptstromkreis begrenzt wird. Der fallende Strom fiihrt wegen der
Streuinduktivitit zu einer transienten Uberspannung am Kollektor des
IGBTs. Zusétzlich iiberlagert sich zu diesem Zeitpunkt die Einschalt-
iiberspannung der Diode. Dies stellt den kritischsten Punkt beziiglich
der maximal zuldssigen Sperrspannung des Halbleiters dar.

Eine Beeinflussung des Stromgradienten ist nur dann mdéglich, wenn die
Gate-Source-Spannung iiber der Schwellenspannung liegt, so wie dies im
ersten Fall gegeben ist. Im zweiten Fall hingegen wird der Gradient des
Kollektorstromes durch den Ausrdumvorgang der freien Ladungstrager,
also durch den Halbleiter selbst, bestimmt.

ab t,: Nachladen

In der letzten Schaltphase ist der Kollektorstrom bereits auf einen gerin-
gen Wert abgesunken. Die in der Raumladungszone noch verbleibenden
Ladungstrager werden nun nicht mehr aktiv durch den Laststrom ab-
gebaut, sondern miissen durch Rekombinationprozesse aus der Driftzone
entfernt werden. In Abhéngigkeit von der Struktur des IGBTSs ergibt sich
ein Tail-Strom, der mehrere us andauern kann.

Die Gate-Emitter-Spannung sinkt, falls sie den negativen Endwert
Urr,off noch nicht erreicht hat, auf ca. —10 V und entladt die Eingangs-
kapazitdt des IGBTs vollstdndig. Proportional zur Spannungsdifferenz
zwischen Treiberspannung und Gate-Emitter-Spannung klingt auch der
Gatestrom ab.
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5 Verluste im hartschaltenden Betrieb

Das folgende Kapitel beschéftigt sich schwerpunktméfiig mit den Aus-
wirkungen des Gatewiderstandswerts auf das Schaltverhalten und die
Schaltverluste des IGBTs. In diesem Zusammenhang werden unerwiinsch-
te Randeffekte diskutiert, die bei schnellen Schaltvorgéngen auftreten.

5.1 Halbleiterverluste

Die in einem IGBT umgesetzte Verlustleistung fiihrt zur Erwarmung des
Halbleiters und ist ein begrenzender Faktor bei der Umrichterauslegung,
da zu keinem Zeitpunkt die maximal zuldssige Sperrschichttemperatur
T3 Mmax des Halbleiters iiberschritten werden darf. Diese betrdgt im Fall
von Siliziumbauelementen (Si) bisher 125 °C. Bei neueren Halbleiterele-
menten sind oft auch Sperrschichtemperaturen bis zu 150 °C zugelassen.

Gesamtverluste

dynamischer stationdrer
Betrieb Betrieb

|Einschalrverluste |Ausschaltverluste |Sperrverluste |Leitendverluste

Ansteuerverluste

Abbildung 5.1: Aufteilung der Gesamtverluste beim IGBT

Wie Abbildung 5.1 verdeutlicht, lassen sich die Gesamtverluste Pryt.) des
IGBTs in Einzelverluste aufteilen. Dabei unterscheidet man zwischen sta-
tischen Verlusten und den Schaltverlusten, die im dynamischen Betrieb
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5 Verluste im hartschaltenden Betrieb

des Halbleiters entstehen. Dariiber hinaus sind die Ansteuerverluste
aufgefiihrt, die bei einem IGBT jedoch sehr gering sind und nur eine
untergeordnete Rolle spielen.

5.1.1 Statische Verluste

Im durchgeschalteten Zustand stellt sich die Fluss- bzw. Sattigungs-
spannung Ucg sat des IGBTs anhand des Ausgangskennlinienfeldes ein
(vgl. Kap. 3.2). Neben der Gate-Emitter-Spannung Ugg héngt die Fluss-
spannung vom Kollektorstrom /- und der Temperatur des Halbleiters ab.
Die Leitendverluste Poong k6nnen mit der folgenden Gleichung bestimmt
werden:

1 ) )
Pcond = = Uce(Ugg,ic,?) -ic dt (5.1)

T TO n

Ton steht fiir das Zeitintervall, in dem der IGBTs durchgeschaltet ist.
T beschreibt die Periodendauer.

Die Sperrverluste sind im Verhaltnis zu den Leitendverlusten sehr gering
und konnen vernachlassigt werden.

5.1.2 Dynamische Verluste

Bei der Kommutierung im hartschaltenden Betrieb liegt eine hohe Span-
nung am Kollektor des IGBTs an, wahrend gleichzeitig ein hoher Strom
tc iber den Halbleiter fliefst. Dies fiihrt dazu, dass die Schalt-
verluste Pgdeutlich hoher sind als die Verluste im stationiren Zustand.
Die Schaltverluste lassen sich jedoch nicht so einfach wie die Leitendver-
luste berechnen, da der genaue Verlauf der Kollektor-Emitter-Spannung
und des Kollektorstromes dazu benotigt wird. Das transiente Verhal-
ten des Halbleiters wird seinerseits wiederum durch den Aufbau selber,
z.B. durch die Streuinduktivitdt L, und die Ansteuerung des IGBTs
bestimmt und kann daher nicht allgemein giiltig beschrieben werden.
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5.1 Halbleiterverluste

Die Schaltverlustleistung Ps wird daher durch Messung der Augenblicks-
verlustleistung p(¢)ermittelt. Diese berechnet sich aus dem Produkt der
Augenblickswerte von Kollektor-Emitter-Spannung und Kollektorstrom:

p(t) = ucr(t) -ic(t) (5.2)

Durch Integration der Verlustleistung iiber das Schaltintervall erhalt
man die im IGBT umgesetzte Energie FJg .

By = /T p(t)dt = /T uen(t) - ic(t)dt (5.3)

Die Schaltenergie ldsst sich so durch eine relativ einfache Messung fiir
einen Einschalt- (E,, ) oder Ausschaltvorgang (Eog ) ermitteln. Um die
Schaltverluste moglichst genau zu bestimmen, ist es wichtig, die Lauf-
zeitunterschiede der einzelnen Messgerdte wie z.B. Tastkopf und Strom-
messzangen auszugleichen, und so eine korrekte zeitliche Beziehung der
eingehenden Signale herzustellen.

Da bei jedem Schaltvorgang diese Energie im Halbleiter umgesetzt wird,
steigen die Schaltverluste proportional mit der Schaltfrequenz und es
gilt:

Ps =FEg- fg (5.4)

Finschaltverluste

In Abbildung 5.2 ist der Einschaltvorgang eines HV-IGBTs mit indukti-
ver Last dargestellt. Neben dem Verlauf der Kollektor-Emitter-Spannung
ucg und des Kollektorstromes i¢ sind zusétzlich die Augenblicksverlust-
leistung p(t) und das Integral der Verlustleistung, die Einschaltenergie
eon(t), aufgezeichnet.

In der ersten Phase des Schaltvorganges ist Ucg bis auf den Spannungs-

fall an der Streuinduktivitit L, konstant. Die Schaltverluste p(t) steigen
daher proportional zum Kollektorstrom I stark an.
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5 Verluste im hartschaltenden Betrieb

Mit dem Erreichen des maximalen Riickwirtsstromes nimmt die Diode
Sperrspannung auf, und die Spannung am IGBT fillt auf den Wert
der dynamischen Kollektor-Emitter-Sattigungsspannung. Nachdem der
Riickwartsstrom in der Diode auf einen geringen Wert abgeklungen ist,
beginnt die zweite Phase. Da der Kollektorstrom anndhernd konstant
ist, fallen nun die Schaltverluste proportional zum Verlauf der Kollektor-
Emitter-Spannung.

Die maximale Verlustleistung ergibt sich zum Zeitpunkt, in dem die
Riickwartsstromspitze erreicht wird und betragt hier ca. 3,5 MW. Im
Vergleich dazu ergibt sich im durchgeschalteten Zustand mit einem
Laststrom von 600 A und bei Raumtemperatur eine Augenblicksverlust-
leitung von weniger als 3 kW.

4KV T
3 [ {Uer | - 1200 A
b, /\\ it ic] 11 800
1- T - 400 i,
0 m;m;mﬁm 0
3 MW - A i -~ 6 Ws
Pon \ — Con A
to2- / )/ T i T
Pon 1+ / ~ L2 e,
0 L/ S —— 0
0 2 - 6 8 10 us

Abbildung 5.2: Verlustleistung und Verlustenergie beim Einschalten
des HV-IGBTs (FZ600R65KF1 S2, Rg on =15,
Upc =3600 V, I =600 A bei ¢ =20 °C)
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5.1 Halbleiterverluste

Awusschaltverluste

Wihrend des Ausschaltvorgangs, der in Abbildung 5.3 dargestellt ist,
steigt zunédchst die Kollektor-Emitter-Spannung an. Der Laststrom ent-
spricht dem Nennstrom von 600 A und ist in der ersten Schaltphase
konstant. Der Augenblickswert der Verlustleistung steigt daher propor-
tional zu ucg an.

Erreicht ucgden Wert der Zwischenkreisspannung Upc, beginnt die
zweite Phase, in der der Laststrom auf den Freilaufzweig kommutiert.
Die Schaltverluste sind dabei proportional zum Strom im Halbleiter-
ventil. Zusatzlich fiihrt die Stroméanderung zusammen mit der Streu-
induktivitiit zu einer transienten Uberspannung am Kollektor.

Die maximale Augenblicksleistung betréigt etwa 2,2 MW und stellt sich
kurz vor der Kommutierung des Laststromes ein.

4kV_ 1 . T A‘¥
- _/ 600 A
3_ - _
T 2 I // - 400
Ucg // \ '
i — - 200 i,
0 “uu‘fﬁm;MEHHHHHHH:ﬁ:::f 0
3 MW - Corr| | - 6 Ws
boo2- . / 4
Posr 1 - /% \\KOff -2 €orr
0 !é/: | 0

0 2 4 6 8 10 us

[ —
Abbildung 5.3: Verlustleistung und Verlustenergie beim Ausschalten

des HV-IGBTs (FZ600R65KF1_ 82, R o =56 €,
Ubc =3600 V, Io =600 A bei ¥ =20 °C)
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5 Verluste im hartschaltenden Betrieb

Damit liegt die Spitzenverlustleistung unter der des Einschaltens. Die
Ursache dafiir ist, dass sich beim Einschalten der Riickwéartsstrom der
Diode Igxrym dem Laststrom Iy iiberlagert und so eine wesentlich grofsere
Amplitude des Kollektorstromes erreicht wird, wihrend der Spannungs-
wert etwa gleich ist.

5.2 Variation des Gatewiderstandes

Bei Hochleistungshalbleitern wie dem verwendeten IGBT sind die
dynamischen Verluste deutlich grofler als die statischen Verluste und
sind daher ausschlaggebend fiir die Gesamtverluste. Um die thermische
Grenze des Halbleiters auch bei maximaler Ausgangsleistung nicht zu
iiberschreiten, liegt die Schaltfrequenz im hart schaltenden Betrieb deut-
lich unter 1 kHz.

Die Schaltverlustenergien hdngen in besonderen Mafte von der Schalt-
geschwindigkeit ab, also von der Zeit, in der der Halbleiter im aktiven
Bereich seiner Kennlinie betrieben wird. Bei einem IGBT lésst sich dies
anhand des Steuerstromes einstellen. Im Falle einer konventionellen An-
steuerung bestimmt der Gatewiderstand, wie schnell die Eingangskapazi-
taten des IGBTs umgeladen werden und welche Verlustenergien in dieser
Zeit im Halbleiter entstehen. Tendenziell versucht man, die Schaltzeiten
und dadurch die Schaltverluste so gering wie moglich zu halten. Da dies
jedoch zu unerwiinschten Sekundéareffekten wie z.B. Schaltiiberspannun-
gen oder elektromagnetischen Storstrahlung fithrt, muss bei der Auswahl
von Rg ein anwendungsbezogener Kompromiss gesucht werden.

In Abbildung 5.4 ist exemplarisch der Einschaltvorgang eines Hochvolt-
IGBTs (FZ600R65KF1 S2) bei der Ansteuerung iiber drei
unterschiedliche Gatewiderstdnde dargestellt. Durch die Reduktion des
Gatewiderstandes von 15  auf 4,6 € steigt der Spitzenwert des Kollek-
torstromes von ca. 1200 A auf 1500 A. Da jedoch das Zeitintervall im
aktiven Bereich verkleinert wird und die Schaltleistung konstant ist,
werden die Schaltverluste von 6,3 Ws auf 3,1 Ws etwa halbiert.
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Abbildung 5.4: Einschaltvorgang bei unterschiedlichen Gatewider-

stinden (FZ600R65KF1_S2, Rg.on—=15/8,2/4,6 Q,
Upc =3600 V,Io =600 A bei ¥ =20 °C)
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5 Verluste im hartschaltenden Betrieb

Gleichzeitig ergeben sich durch die Reduktion des Gatewiderstandes

grofere Gradienten fiir den Laststrom dic/dt und die Kollektor-Emitter-

Spannung ducg/dt. Die Gradienten der in Abbildung 5.4 gezeigten Strom-
und Spannungsverldufe werden in Kapitel 6.2 ndher behandelt.

Die Auswirkungen verschiedener Gatewiderstande (56 2, 22 2 und 6, 8 Q)
auf den Ausschaltvorgang sind in Abbildung 5.5 dargestellt.
Eine Reduktion des Gatewiderstandes fiihrt wie auch beim Einschalten
dazu, dass der Halbleiter schneller schaltet und sich die Schaltverlust-
energien verringern. Die Abschaltenergie kann so von ca. 5,11 Ws auf
2,2 Ws vermindert werden.

Der Gradient der Kollektor-Emitter-Spannung ducg/dt steigt sichtbar
bei einer Verminderung des Gatewiderstandes. Der Stromgradient dic /dt
hingegen kann nur begrenzt durch die Ansteuerung beeinflusst werden.
In den Untersuchungen stellt sich bei Gatewiderstanden von kleiner als
10 Q ein zweistufiges Absinken des Kollektorstromes ein [11].
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Abbildung 5.5: Ausschaltvorgang bei unterschiedlichen Gatewider-
stinden  (FZ600R65KF1 S2, Rgox=56/22/8,2 €,
Upc =3600 V,Ip =600 A bei 9 =20 °C)
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5 Verluste im hartschaltenden Betrieb

5.3 Schadliche Randeffekte bei schnellen
Schaltvorgangen

Mit der Erhohung der Schaltgeschwindigkeit des IGBTs ist gleichzei-
tig ein Anstieg der Strom- dic/dtund Spannungsgradienten ducg/dt
verbunden. Dieses fiihrt zu einer Reihe unerwiinschter Nebeneffekte, die
im Folgenden kurz diskutiert werden. Eine ausfiihrliche Beschreibung

befindet sich im Anhang (vgl. Anhang B).

Die vom Umrichter erzeugten Spannungsblocke breiten sich auf der
Motorzuleitung in der Form von Wanderwellen aus. Aufgrund der Fehl-
anpassung der Impedanzen kommt es sowohl am motorseitigen Kabel-
ende als auch auf der Seite des Umrichters zu mehrfachen Reflektionen.
In Abhéngigkeit von der Laufzeit der elektrischen Welle und der
Kabellinge konnen dabei Klemmenspannungen von mehr als der
doppelten Hohe der Zwischenkreisspannung entstehen [14][23][45].

Die hohen Klemmenspannungen, die durch die Reflektion der Wander-
wellen entstehen, fiihren zu einer erhchten Belastung der Wick-
lungsisolation. Dariiber hinaus wird die Spannungsverteilung in
Léangsrichtung des Wicklungsdrahtes durch induktive und kapazitive
Kopplungen zwischen den einzelnen Windungen untereinander und dem
Statorblechpaket beeinflusst. In Grenzfallen fallt dadurch bis zu 70% der
angelegten Klemmenspannung iiber die erste Windung ab [14][15].

Bei einer Veranderung der Gleichtaktkomponente werden durch die
internen Kapazitaten der Maschine Verschiebestrome hervorgerufen.
Diese Strome werden {iiber die Wilzlager abgeleitet, was zu einer
Reduktion der Lebensdauer fiihrt [24][25].
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6 Optimierte Gatestromprofile

Neben der konventionellen Ansteuerung des IGBTs existieren mehrere
Verfahren, die durch eine Veranderung der Steuerparameter wahrend des
Schaltens eine Verbesserung des Schaltverhaltens erreichen. Am Anfang
dieses Kapitels wird daher ein kurzer Uberblick iiber diese Ansteuerver-
fahren gegeben. Im Weiteren wird dann speziell auf die in dieser Arbeit
untersuchte Ansteuerung von IGBTs iiber optimierte Gatestromprofile
eingegangen. In diesem Zusammenhang wird ebenfalls der Aufbau der
dazu entwickelten Treiberstufe beschrieben.

Um den Gatestromverlauf zu optimieren, wird der Schaltvorgang jeweils
in vier Phasen unterteilt. Anhand von Referenzmessungen kann man
dann die jeweiligen Zusammenhange zwischen dem Gatestrom und den
Strom- bzw. Spannungsgradienten ermitteln und so ein Profil einstel-
len, mit dem das gewiinschte Schaltverhalten des IGBTs erreicht wird.
Abschliefsend wird beispielhaft ein optimierter Gatestromverlauf fiir den
Ein- und Ausschaltvorgang présentiert.

6.1 Aktive Treiber

Wie im Unterkapitel 5.2 beschrieben, hiangen im Fall einer konventionel-
len Ansteuerung die Schaltverluste bei gegebener Treiberleerlauf-
spannung von der Auswahl des Gatewiderstandes ab. Dieser wird
mittels der kritischsten Grofe bzw. Komponente bestimmt. Damit legt
man gleichzeitig die maximale Schaltgeschwindigkeit fiir den gesamten
Schaltvorgang des IGBTs fest.

Prinzipbedingt sind bei der konventionellen Ansteuerung iiber den
Widerstand die Gradienten von Strom und Spannung voneinander ab-
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hingig. Wird z.B. der Stromanstieg dic/dt wéhrend des Einschaltvor-
gangs begrenzt, wird auch der maximale Gradient der Kollektor-Emitter-
Spannung ducg/dt limitiert, obwohl dies nicht notwendig ist. Da der
Halbleiter in weiten Teilen des Schaltvorganges unterhalb der transien-
ten Grenzen betrieben wird, steigen die Schaltverluste mehr als nétig
und der Halbleiter wird schlecht ausgenutzt.

Aus diesem Grunde sind mehrere Ansteuerverfahren entstanden, die
aktiv in den Schaltprozess des IGBTs eingreifen, um dadurch eine Ver-
besserung des Schaltverhaltens zu erreichen. Grundséatzlich kann man
dabei zwischen Ansteuerverfahren unterscheiden, die durch eine
gesteuerte Vorgabe der Ansteuergrofen (open-loop) das gewiinschte
Schaltverhalten erreichen und solchen, die direkt die Schaltflanken
regeln (closed-loop).

Neben den bisherigen Ansteuerstrukturen, die hauptsachlich in analoger
Schaltungstechnik realisiert sind, etablieren sich zunehmend Treiber, die
um einen digitalen Signalverarbeitungsteil erweitert sind. Durch eine An-
passung der Steuerparameter konnen digitale Treiber relativ einfach auf
unterschiedliche IGBT-Typen abgestimmt werden. Im Folgenden sind
einige der bekannten Verfahren, die zur Einstellung des Schaltverhaltens
von IGBTs verwendet werden, aufgefiihrt.

6.1.1 ,,open-loop"” - Steuerung der Schaltflanken

In den Untersuchungen von [45] wird eine Entkopplung von Strom-
und Spannungsgradient durch einen zweigeteilten Anstieg der Steuer-
spannung erreicht. In den unterschiedlichen Zeitabschnitten des Schalt-
vorganges wird durch die Spannungssteilheit indirekt der eingepragte
Gatestrom beeinflusst. Dadurch dndert sich je nach Betriebszustand des
IGBTs die Schaltgeschwindigkeit, so dass die Gradienten unabhéngig
voneinander begrenzt werden (vgl. Kap.6.2). Die Ansteuerung mit ver-
schiedenen Gatespannungssteilheiten wurde ebenfalls von der RWTH
Aachen fiir den Bereich der Hochvolt-IGBTs vorgestellt [41].
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In dhnlicher Weise unterteilt ein Ansteuerverfahren, das an der Univer-
sitdt von Wisconsin entwickelt wurde, den Schaltprozess in drei Phasen.
In jeder Schaltphase wird vom Treiber, der iiber zwei parallel geschaltete
Endstufen verfiigt, ein angepasster Gatestrom eingepragt. Dadurch koén-
nen die Schaltgeschwindigkeiten in jeder Schaltphase separat eingestellt
und die Gradienten von Strom und Spannung unabh&ngig voneinander
begrenzt werden [48][49].

6.1.2 ,closed-loop” - Regelung der Schaltflanken

Bei anderen Ansteuerverfahren wird die Flankensteilheit wahrend der
Kommutierung direkt geregelt. Dazu werden entweder die Absolutwer-
te [29] oder die Gradienten [9][12][30] der Kollektor-Emitter-Spannung
und des Kollektorstromes iiber zuséatzliche Netzwerke erfasst und auf
den Treiber zuriickgefiihrt. Dort werden die Steuergrofsen mit Hilfe eines
sehr schnellen Reglers so eingestellt, dass immer mit den vorgegebenen
Spannungs- und Stromsteilheiten geschaltet wird. Da die dynamischen
Vorgange wiahrend des Schaltens eines IGBT sehr schnell ablaufen, wird
ein Regelkreis mit hoher Bandbreite bendtigt. Dies stellt besondere An-
forderungen an die Messwerterfassung so wie die Leistungsendstufe auf
dem Treiber.

Bei der ,closed-loop* Regelung ist das Zeitintervall, in dem der Halblei-
ter im aktiven Bereich seiner Kennlinie betrieben wird auf, ein Minimum
reduziert. Dadurch ergeben sich bei dieser Ansteuermethode auch mini-
male Schaltverluste.

6.1.3 Digitale Treiber

Digitale Treiber besitzen einen ,intelligente Kern“ und lassen sich in
ihrem Betriebsverhalten durch einfaches Umprogrammieren auf unter-
schiedliche IGBTs einstellen.

Der von der Firma InPower System GmbH entwickelte Treiber ist in der
Lage, zwischen mehreren Gatewiderstianden auszuwahlen und dadurch
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alle 50 ns den Steuerstrom auf den dynamischen Zustand des IGBTs
anzupassen. Zusatzlich wird der Laststrom durch den Treiber erfasst
und von der Steuerung ausgewertet. Im Kurzschlussfall werden die An-
steuersignale durch die digitale Einheit so modifiziert, dass ein sicheres
Abschalten des IGBTs ohne gefiihrliche Uberspannungen gewéhrleistet
ist [18].

Ein weiteres Konzept fiir einen digitalen Treiber ist von der Universitat
Hannover vorgestellt worden. Anhand mehrerer Parameter wird mit
Hilfe eines FPGA-Chips der aktuelle Zustand des IGBTs ,jon-line“ er-
mittelt und ausgewertet. Anschlieffend soll ein Ansteuersignal generiert
werden, mit dem das gewiinschte Schaltverhalten erreicht wird. Bisher
sind jedoch nur Ergebnisse zur Erfassung des Stromgradienten verof-

fentlicht. Eine Aussage tiber die Ansteuersignale am Gate wurde nicht
gemacht [17][37].

6.2 Ansteuerung iiber optimierte Steuerprofile

Ein in [45] untersuchtes Ansteuerverfahren unterteilt den Schaltvorgang
in jeweils zwei Abschnitte. Durch einen zeitabschnittsweise einstellbaren
Verlauf der Gate-Emitter-Spannung ugg werden Strom- und Spannungs-
flanken entkoppelt, so dass die maximal auftretenden Gradienten unab-
héngig voneinander eingestellt werden kénnen. Die Ansteuerung iiber
Gatespannungsprofile soll durch die Simulationsergebnisse in Abbildung
6.1 verdeutlicht werden.

In der ersten Phase des Einschaltprozesses wird durch eine schnell anstei-
gende Gate-Emitter-Spannung ugg ein hoher Gatestrom g eingepragt.
Infolgedessen baut sich der Kollektorstrom i schnell und mit geringen
Verlusten auf. Sobald i¢ den stationdren Wert des Laststromes anné-
hernd erreicht hat, beginnt die zweite Phase, in der der Gatestrom und
somit die Schaltgeschwindigkeit durch eine reduzierte Steigung der Gate-
Emitter-Spannung verringert wird. Aufgrund des sich langsamer auf-
bauenden Riickwirtserholstroms erlangt die Diode ihre Sperrfahigkeit
weniger abrupt. Der Ubergang der Sperrspannung vom IGBT auf die
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Abbildung 6.1: Einschaltverhalten eines 1200-V-IGBTs bei der Ansteue-
rung iiber ein zweistufiges Gatespannungsprofil
(Simulation mit dem Modell nach Abb. 3.5)

Diode lasst sich dabei anhand der Steilheit der Gate-Emitter-Spannung
beeinflussen.

In Abhéngigkeit von der Kollektor-Emitter-Spannung des IGBT &ndert
sich wahrend des Schaltens die Weite der Raumladungszone in der
n~-Schicht. Dies ruft einen Verschiebestrom hervor, der {iiber die
Millerkapazitéat in den Treiber fliefst. Ist der Steuerstrom, der durch das
Gatespannungsprofil eingepragt wird, zu gering, kann der Verschiebe-
strom dazu fiihren, dass sich wahrend der zweiten Phase des Einschalt-
vorganges ein negativer Gatestrom ausbildet. Im Grenzfall schaltet der
bereits leitende IGBT kurzzeitig wieder aus. Die zusédtzlichen Schaltver-
luste und eine ungleichméfige Stromverteilung iiber den Halbleiterchip
kénnen dabei zur Zerstorung des Ventils fiihren.

Das Schaltverhalten wird demnach weniger von der Gate-Emitter-
Spannung als von den Umladevorgidngen im IGBT selbst gesteuert.
Daher ist die Ansteuerung iiber ein zweistufiges Gatespannungsprofil
nicht immer optimal.
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6 Optimierte Gatestromprofile

Durch eine direkte Regelung des Steuerstromes i kann der Ladungs-
transfer in das Gate und somit der dynamische Schaltzustand des IGBTs
unmittelbar und unabhéngig von inneren Ausgleichstrémen des IGBTs
kontrolliert werden. Im Vergleich zur spannungsgefiihrten Variante ldsst
sich wegen der verbesserten Steuereigenschaften der Schaltvorgang in
kleinere Einzelschritte unterteilen, was insgesamt ein verbesserten Durch-
griff auf das Schaltverhalten erlaubt.

Wie die Simulationsergebnisse in Abbildung 6.1 verdeutlichen, wird bei
der Ansteuerung iiber optimierte Gatestromprofile ein zeitabhingiger
Steuerstrom ig in das Gate des IGBTs eingepriagt. Unter Entkopplung
der Strom- und Spannungsgradienten konnen durch einen entsprechen-
den Gatestromverlauf die Flanken fiir den Schaltvorgang linearisiert wer-
den. Der IGBT schaltet demnach zu jedem Zeitpunkt mit der maximal
zuldssigen Schaltgeschwindigkeit, wodurch die im Halbleiter umgesetz-
ten Verluste auf ein Minimum reduziert werden.
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Abbildung 6.2: Einschaltverhalten eines 1200-V-IGBTs bei der Ansteue-
rung mit einem optimierten Gatestromverlauf
(Simulation mit dem Modell nach Abb. 3.5)
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6.3 Aufbau der neu entwickelten Treiberstufe

Die Treiberstufe, die die Ansteuerung von IGBTs mit vorgebbaren
Strom-Zeit-Profilen ermdglicht, besteht im Wesentlichen aus drei Funk-
tionsgruppen: dem Sollwertgenerator, der Leistungsendstufe und einer
ibergeordneten Steuerung [40].

Die Treiberstufe wird iiber eine moglichst kurze Anschlussleitung mit den
Steueranschliissen des untersuchten 6,5-kV-IGBT-Moduls (FZ600R65
KF1 82 Fupec) verbunden. Dadurch lésst sich sowohl der Einfluss der
parasitiaren Induktivitdt im Gatestromkreis als auch die Einkoppelmé&g-
lichkeit von Storsignalen auf ein Minimum reduzieren.

6.3.1 Sollwertgenerator

Da die dynamischen Vorginge im IGBT wihrend des Schaltens im
Bereich von wenigen us ablaufen, kénnen die Steuerprofile nicht in
Echtzeit mit einem Mikrokontroller erzeugt werden. Die Profile werden
daher in einem auf der Treiberstufe integrierten Speicher abgelegt. Mit
dem Schaltsignal der iibergeordneten Steuerung wird im Sollwertgenera-
tor ein Adresszéhler gestartet. Die im Speicher abgelegten Werte werden
so mit einem Systemtakt von 20 MHz seriell ausgelesen und man er-
hélt eine entsprechend hohe Auflésung des Signal-Zeitverlaufs. Wegen
der 8-Bit-Struktur des Speichers konnen die Profile in ihrem Wert in
128 Einzelstufen auf den dynamischen Zustand des IGBT abgestimmt
werden.

Die in digitaler Form gespeicherten Werte werden durch einen schnel-
len Digital-Analog-Umsetzer in ein analoges Sollwertsignal mit gerin-
gem Spannungspegel von £+ 0.5 V umgewandelt. Die ,response-time" des
Wandlers betragt dabei weniger als 20 ns. Anschliefsend wird das Signal
durch einen Operationsverstarker (OP) mit hoher Bandbreite (200 MHz)
und hoher Anstiegsgeschwindigkeit (2500 V/us) verstarkt. Das auf diese
Weise erzeugte Signal dient als Referenzwert fiir die Leistungsendstufe,
die die Steuerprofile in den Halbleiter einpragt.
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Abbildung 6.3: Struktur des Sollwertgenerators
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6.3.2 Leistungs-Endstufe

Die Leistungsendstufe, die in Abbildung 6.4 dargestellt ist, setzt sich
aus einer Kombination von bipolaren Transistoren und einem Opera-
tionsverstirker (OP) zusammen. Die Schaltung bietet die Moglichkeit
der Ansteuerung iiber:

e optimierte Gatestromprofile,
e optimierte Gatespannungsprofile oder
e cinen Vorwiderstand in der Gatezuleitung.

In Abhangigkeit vom Signal, das auf den OP zuriickgefiihrt wird, verhalt
sich die Treiberstufe wie eine geregelte Spannungs- oder Stromquelle.
Dabei wird auf einen Gatewiderstand verzichtet, so dass die Quelle hart
mit dem Gate des IGBTs verbunden ist. Wird weder die Gatespan-
nung noch der Gatestrom zuriickgekoppelt, kann das Schaltverhalten
des IGBTs auf konventionelle Weise iiber einen Gatewiderstand gesteu-
ert werden. Wodurch die Ansteuermethoden relativ einfach miteinander
verglichen werden konnen.

Aufgrund der sich dynamisch &ndernden Eingangskapazitit des Leis-

tungshalbleiters bendtigt man einen sehr schnell reagierenden Strom-
regelkreis. Als Regler wird ein durch eine Transistorhalbbriicke
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erweiterter schneller OP eingesetzt. In den ersten Untersuchungen zum
Schaltverhalten der 6,5-kV-IGBTs hat sich herausgestellt, dass sich das
,Millerplateau® erst bei einer Gatespannung von mehr als 10 V einstellt.
Da die maximale Ausgangsspannung des OPs bei einer standardméisigen
Versorgung auf ca. =12, 5 V begrenzt ist, kann in dieser Schaltphase nicht
immer der gewiinschte Steuerstrom eingepriagt werden. Um die Stellre-
serve des OPs in der Phase des Millerplateaus zu erhohen, wird daher der
OP asymmetrisch mit 418 V und —12 V versorgt. Die maximale erreich-
bare Ausgangsspannung, die vom Treiber an das Gate angelegt werden
kann, betragt somit +16,3 V und —10,2 V. Dadurch kann jetzt auch in
der Zeit des Millerplateaus ein ausreichend hoher Gatestrom eingepragt
und das gewiinschte Schaltverhalten erreicht werden.

Die Beschaltungselemente der Endstufe wurden experimentell auf das
verwendete IGBT-Modul angepasst. Wiahrend der Kondensator
C1 (10 — 168 pF) durch seine differenzierende Wirkungsweise eine ausrei-
chende Flankensteilheit der eingepréigten Signale ermoglicht, wirkt der
Kondensator Cy (47 — 470 pF) hingegen integrativ, minimiert Schwin-
gungen und stabilisiert den Regelkreis, fiihrt aber zu einer Reduktion
der Regelbandbreite im Stromregelkreis.

18V

‘ Spannungsprofil

Rm

‘ Gatestromprofil

Abbildung 6.4: Schaltungstopologie der Leistungsendstufe
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6 Optimierte Gatestromprofile

Durch die hohe Anderungsgeschwindigkeit des Gatestromes von 150 A /s
ist es moglich, ein scharfkantiges Steuerprofil mit Stromwerten bis zu
5 A einzupréigen. Eine zweite Transistorendstufe, die bereits auf dem
Treiber vorhanden ist, kann parallel zur ersten geschaltet werden, um
den Ausgangsstrom zu erhoéhen.

6.3.3 Steuerschaltung

Die Steuerschaltung besteht zur Zeit aus einfachen GALs (Generic Array
Logic) des Typs 22V10D (Lattice). Diese starten mit dem Wechsel des
Schaltsignals den Adresszahler des Sollwertgenerators. Dabei {iberwacht
die Steuerung, dass das Steuerprofil fiir den Schaltvorgang vollstédndig
abgelaufen ist. Dies verhindert, dass ein Fehlimpuls wihrend des Schal-
tens das Steuerprofil unterbricht und sich ein unbestimmter
Betriebszustand einstellt. Im Rahmen der weiteren Entwicklung soll die
Steuerschaltung abhéngig von den Betriebsparametern (Laststrom,
Zwischenkreisspannung und Halbleitertemperatur) das zugehorige
Steuerprofil auswahlen, um so den jeweils optimalen Stromverlauf in das
Gate einpragen zu kénnen.

6.4 Bestimmung des optimalen Gatestromverlaufs

Um das gewiinschte Schaltverhalten zu erreichen, muss das eingeprigte
Steuerprofil auf die dynamischen Eigenschaften des IGBTs abgestimmt
werden. Die Schaltvorgéange lassen sich dazu prinzipiell in vier Abschnit-
te unterteilen (vgl. Kap. 4.2). Fiir jeden Abschnitt kann anhand von
Referenzmessungen der Zusammenhang zwischen dem eingepréigten
Steuerstrom und dem Strom- bzw. Spannungsgradienten ermittelt
werden [9].
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6.4.1 Einschaltstromprofil

Der Einschaltvorgang gliedert sich in die verschiedenen Schaltabschnitte,
die sich wie folgt aneinander reihen:

Einschaltverzugszeit ,delay time*

Stromflanke dic/dt

Spannungsflanke ducg/dt
e Nachladen

FEinschaltverzugszeit ,,delay time*

Da vor dem Einschalten das Gate negativ vorgespannt ist, miissen
zunachst die Eingangskapazitdten des IGBTs aufgeladen werden.
Uberschreitet die Gatespannung den Wert der Schwellenspannung, be-
ginnt erst der eigentliche Schaltvorgang des Halbleiters. Diese Einschalt-
verzugszeit stellt fiir die iibergeordnete Steuerung des Umrichters
regelungstechnisch eine Totzeit dar. Damit die Einschaltverzugszeit
moglichst klein gehalten wird, wird in dieser Schaltphase ein Gatestrom
mit hoher Amplitude eingepragt.

Stromflanke dic /dt

Mit dem Erreichen der Schwellenspannung Ugg(Th) beginnt die zweite
Schaltphase, in der der Laststrom von der Diode auf den IGBT
kommutiert. Der Verlauf der Gatespannung wird durch das Ladeverhal-
ten der Eingangskapazititen des IGBTs bestimmt. Wie das
IGBT-Ersatzschaltbild in Abbildung 3.6 verdeutlicht, setzt sich die
Eingangskapazitat aus der Gate-Source-Kapazitit Cggund der Gate-
Drain-Kapazitat Cop zusammen. Aufgrund der hohen Kollektor-Emitter-
Spannung ist jedoch Cgp sehr gering und gegeniiber zu Cqg zu vernach-
lassigen, so dass fiir die Gate-Emitter-Spannung gilt:

duGE (t) ~ i(} (t)
dt CGS

(6.1)
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Das Verhéltnis zwischen der angelegten Gate-Emitter-Spannung ugg
und dem Drainstrom ip, der dem Elektronenstrom im Kanal des steu-
erseitigen MOSFET entspricht, wird analog zu GIl. 3.4 beschrieben:

in(t) = % (ucr(t) — Urn)? (6.2)
Der Basisstrom 171, des lastseitigen pnp-Transistors setzt sich aus dem
Drainstrom 743 des MOSFETs sowie den Verschiebestromen iiber die
Gate-Drain-Kapazitidt Cgpund die Drain-Source-Kapazitit Cgg
zusammen. Da die Kollektor-Emitter-Spannung wahrend dieser Schalt-
phase bis auf den Spannungsfall iber der Streuinduktivitit L, konstant
ist, kann der Verschiebestrom iiber die Kapazitdten vernachlassigt
werden. Der Drainstrom entspricht daher im Wesentlichen dem Basis-
strom des Transistors.

in(8) = da () (6.3)

Vorausgesetzt, dass die Stromverstarkung 3 des pnp-Transistors fiir den
Schaltbereich konstant bleibt, kann mit Gleichung 6.2 der Stromgradient
dic/dt berechnet werden.

) w y, C

ic=(1+73)- MQ—ZGK (ugn(t) — Urn)?
dic w iy Cax ducg(t)
o= (1+5)'f'(UGE(t) —UTH)'T

:\/2.(1+5).%.m.d“3_f@ (6.4)

Mit Gleichung 6.1 ergibt sich:

dic _ ' w pn CaK s . ic(t)
= \/2 (1+ ﬂ)—l ic(t) Con (6.5)

Die ersten beiden Produktterme beschreiben das Schaltverhalten des
IGBTs und kénnen mit Cgg bzw. Cgg als Funktion g,,(ic) zusammen-
gefasst werden. Damit ist:

dic _ gm(ic) .
dt Cas

ic(t) (6.6)
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Abbildung 6.5: Auf den Kollektorstrom bezogene Stromsteilheit
beim Einschalten des HV-IGBTs (FZ600R65KF1 _S2,
I =1 A, Upc =3600 V, Iy =600 A bei ) =20 °C/100 °C)

Die Kennlinien in Abbildung 6.5 beschreiben das Ubertragungsverhal-
ten g,,(ic)/Cas des 6,5-kV-IGBTs. Um diese Kennlinie zu erhalten, wird
in einer Referenzmessung ein konstanter Gatestrom von 1 A eingeprégt.
Anschlieftend wird der Gradient des Kollektorstromes ermittelt durch
den Gatestrom dividiert und iiber dem Kollektorstrom aufgetragen.

In einer weiteren Messung wird die Halbleitertemperatur von 20 °C auf
100 °C erhoht. Abbildung 6.5 zeigt, dass die Kennlinien sich nur gering-
fligig mit der Temperatur verandern.

Aus den Messungen ergibt sich folgender Zusammenhang:
i
—2 o Vic(t) i (1)

Um einen moglichst iiber den gesamten Schaltvorgang gleich bleiben-

den Stromgradienten zu erhalten, muss der eingepragte Steuerstrom das

Eigenverhalten des IGBTs kompensieren. Daher wird in dieser Schalt-

phase ein Gatestromprofil verwendet, das sich umgekehrt proportional
zur Wurzel des gewiinschten Stromverlaufs des IGBTs verhélt:
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Spannungsflanke ducg /dt

In der dritten Schaltphase wird, dhnlich zur Steuerung des Stromgradien-
ten, das Ubertragungsverhalten zwischen dem eingeprigten Steuerstrom
ic und dem Gradienten der Kollektor-Emitter-Spannung ducg/dt durch
eine Referenzmessung ermittelt.

In diesem Zeitintervall flieft der Gatestrom im Wesentlichen als Ver-
schiebestrom iiber die Millerkapazitiat Cqop . Dieser Strom bestimmt auf-
grund des ,Selbstregeleffektes”, wie schnell die Drain-Source-Kapazitét
entladen wird. Demnach legen der eingepréigte Gatestrom und die Miller-
kapazitat fest, mit welchem Gradienten die Drain-Source-Spannung fallt
(vgl. Kap. 4.2). Wie das Ersatzschaltbild 3.6 verdeutlicht, entspricht ugs
bis auf den Spannungsfall iiber der Basis-Emitter-Strecke des pnp-Tran-
sistors der Kollektor-Emitter-Spannung des IGBTs und es gilt:
duCE(t) ~ duds(t) _i(;(t)

dt d  Cap (6.7)

Die Millerkapazitit C'qp ist jedoch nicht konstant, sondern sinkt mit stei-
gender Gate-Drain-Spannung ugp des MOSFETs. Sinkt die Kollektor-
Emitter-Spannung ucg — die ungefihr der Drain-Source-Spannung ugs
entspricht — wahrend des Schaltens, dndert sich die Ausdehnung der
Raumladungszone unterhalb des Gatekontaktes, was zu einer starken
Erhohung der Kapazitit Cgp fiihrt. In der Folge reduziert sich mit
fallender Kollektor-Emitter-Spannung die Steilheit ducg/dt. Es ergibt
sich ein exponentiell abklingender Spannungsverlauf.

Aus Gleichung 6.7 lasst sich ableiten:

_ ia(t)

S G (6.8)

Cep
Die Kennlinien in Abbildung 6.6 beschreiben den spannungsabhéngigen
Verlauf der Millerkapazitdt. In Messungen wurde dazu der Schaltvor-
gang des IGBTs mit einem Gatestrom von 1 A bei 20 °C und 100 °C
aufgenommen.
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Abbildung 6.6: Auf die Kollektor-Emitter-Spannung bezogene Span-
nungsgradientkennlinie beim Einschalten des HV-IGBTs
(FZ600R65KF1_S2, I =1 A, Upc =3600 V, I, =600 A
bei 4 =20 °C/100 °C)

Wie der Vergleich der Kennlinien zeigt, hat die Erhohung der Halbleiter-
temperatur keine wesentlichen Auswirkungen auf das Schaltverhalten
des IGBTs bzw. auf den sich einstellenden Spannungsgradienten.

Um einen gleich bleibenden Spannungsgradienten zu erhalten, muss das
spannungsabhangige Verhalten der Millerkapazitat kompensiert werden.
Daher wird mit abnehmender Kollektor-Emitter-Spannung der einge-
pragte Gatestrom anndhernd proportional zum Anstieg der Kapazitat
gesteuert.

Nachladen

Ist die Kollektor-Emitter-Spannung auf den Wert der Sattigungsspan-
nung abgesunken und die Millerkapazitat vollstandig entladen, ist der
Schaltprozess auf der Lastseite des IGBTs abgeschlossen. Lediglich die
Eingangskapazitit des Halbleiters, die sich in der letzten Schaltphase
aus den parallel geschalteten Gate-Source- und Gate-Drain-Kapazitét
zusammensetzt, wird noch auf das Potential der angelegten Treiberspan-
nung aufgeladen.
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6 Optimierte Gatestromprofile

6.4.2 Ausschaltstromprofil

Die Zusammenhénge, die fiir das Einschaltverhalten des IGBTs hergelei-
tet sind, werden ebenfalls fiir die Optimierung des Ausschaltvorganges
verwendet. Lediglich die Reihenfolge von Strom- und Spannungsflanke
sind schaltungsbedingt vertauscht, so dass sich die folgende Reihenfolge
ergibt:

e Ausschaltverzugszeit ,delay time*

e Spannungsflanke ducg/dt

e Stromflanke dic/dt

e Nachladen

Ausschaltverzugszeit ,,delay time*

Bevor der eigentliche Ausschaltvorgang des IGBTs einsetzt, muss
zunachst die Gate-Emitter-Spannung bis auf das Niveau der Schwellen-
spannung reduziert werden. Wie auch beim Einschalten, wird deshalb
ein Gatestrom mit hoher Amplitude eingeprégt, wodurch die Ausschalt-
verzugszeit minimiert wird.

Spannungsflanke du/dt

Um die Auswirkungen der Millerkapazitat auf den Spannungsgradien-
ten wahrend des Ausschaltens zu ermitteln, wurden Referenzmessungen
mit einem Gatestrom von —1 A bei unterschiedlichen Halbleitertempe-
raturen durchgefiihrt. Abbildung 6.7 zeigt die gemessenen Kennlinien
bei 20 °C und 100 °C, die dhnlich zu denen des Einschaltvorganges sind.
Der Kapazitatswert verlduft auch hier propotional zum Kehrwert der
Kollektor-Emitter-Spannung Ucg , jedoch mit etwas groferer Amplitu-
de. Weiterhin ist zu erkennen, dass die Erhohung der Betriebstemperatur
nur einen sehr geringen Einflufs auf das Ausschaltverhalten des IGBTs
hat.

Stromflanke di/dt

Abbildung 6.8 prasentiert den Zusammenhang zwischen dem Kollektor-
stromgradienten und dem Augenblickswert des Kollektorstromes beim
Ausschalten fiir eine Halbleitertemperatur von 20 °C und 100 °C. Im
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5kV

Abbildung 6.7: Auf die Kollektor-Emitter-Spannung bezogene Span-
nungsgradientkennlinie beim Awusschalten des HV-
IGBTs (FZ600R65KF1_S2, I =—1A, Upc=3600V,
Iy =600 A bei ¥ =20 °C/100 °C

Bereich kleiner Stromwerte weichen die Kennlinien stark von einander
ab. Ursache dafiir ist, dass die Gate-Emitter-Spannung bei der Abkom-
mutierung des Laststromes vom IGBT schnell absinkt. Dadurch fallt
der Gatestrom ig auf Null, so dass die Auswertung der Gradienten fiir
kleine Stromwerte schwierig ist (vgl. Abb. 4.3). Dies wird besonders bei
der erh6hten Halbleitertemperatur deutlich, da der Abschaltvorgang des
IGBTs durch einen stark ausgepragten Tailstrom charakterisiert ist. Fiir
Stromwerte iiber 100 A ist der Verlauf der Kennlinien annéhernd gleich.
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ns
o a100°
T i
d_ic 1 2 - 20°
dt g , —
o Lbe T

0 100 200 300 400 500 600A
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Abbildung 6.8: Auf den Kollektorstrom bezogene Stromsteilheit
beim Ausschalten des HV-IGBTs (FZ600R65KF1 _S2,
I =1 A, Upc=3600V, I =600 A bei 4 =20 °C/100 °C)
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6 Optimierte Gatestromprofile

Nachladen

Ist die Gate-Emitter-Spannung ugg noch nicht auf den Wert der Trei-
berleerlaufspannung Urr og abgesunken, wird die Eingangskapazitit mit
einem hohen Gatestrom entladen, um einen stationaren Betriebspunkt
zu erreichen.

6.4.3 Zeitablaufsteuerung

Aus diesen Zusammenhéngen ergibt sich fiir jede der vier Phasen ein
optimaler Gatestromverlauf sowohl fiir den Ein- als auch Ausschaltvor-
gang. Diese Teilabschnitte miissen in ihrem zeitlichen Ablauf auf das
Schaltverhalten des IGBTs abgestimmt werden.

In Abbildung 6.9 ist beispielhaft am Einschaltvorgang des IGBTs dar-
gestellt, wie das Gatestromprofil auf dessen Eigenschaften abgestimmt
wird.

Mit Hilfe einer Referenzmessung kann man bestimmen, wie hoch die
Gateladung Q¢ beim Erreichen der Schwellenspannung Ugg(ry) ist. Im
Umkehrschluss kann man aus der Gateladung und fiir jede beliebigen
Gatestromwert die Verzugszeit At; bestimmen.

Das zweite Zeitintervall Aty des Kollektorstromanstieges kann anhand
des Spitzenwertes Icnmax des Kollektorstromes und der gewiinschte
Stromsteilheit bestimmt werden. Dabei wird der maximale Wert des
Kollektorstromes sowohl von der Halbleitertemperatur als auch von dem
Wert des Laststromes beeinflusst.

In der sich anschlieRenden Ubergangsphase des Riickstromfalls wird der
eingepragte Gatestrom auf ein Minimum reduziert, um eine extrem schnel-
les Absinken der Kollektor-Emitter-Spannung zu vermeiden. Dennoch
wird der Verlauf von Strom und Spannung mafsgeblich durch das Ver-
halten der Freilaufdiode beeinfluft.
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6.4 Bestimmung des optimalen Gatestromverlaufs

Das Zeitintervall Ats, in der die Spannungsflanke eingestellt werden
kann, lasst sich anhand der Spannung Usiart nach dem Absinken des
Diodenriickstromes und der Spannungssteilheit berechnen.

In der verbleibenden Zeitdauer des Stromprofils werden die Eingangska-
pazititen des IGBTs vollstiandig geladen.
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Abbildung 6.9: Abstimmen des Gatestromprofils auf den Einschaltvor-
gang des HV-IGBTs (FZ600R65KF1 _S2, Upc =3600 V,
Iy =600 A bei ¥ =20 °C)
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6 Optimierte Gatestromprofile

In Abbildung 6.10 sind der optimierte Gatestromverlauf und die Gate-
Emitter-Spannung wihrend des Ausschaltvorganges dargestellt.

4 kV S 'A\_:; \ - 1200 A
3 S e - 900
b, £ oo !
Ucg /’/ \ Ic
H /T I\ TL o0
0 : J B 0
20V :
Ugy ;
T 10 T .
R |
0 = — N 0
UGk 10 4 Z.G % ﬂ \L r T
f / I
220 - " : — 2A
o 2 . 4 6 .8 10 pus
. . , . f

1. Phase <—J LD 4. Phase
A = QG(Th) Entladen
: i (t)
2. Phase 3. Phase

U 1
duc}% e
dt dt

Abbildung 6.10: Abstimmen des Gatestromprofils auf den Aus-
schaltvorgang des HV-IGBTs (FZ600R65KF1 S2,
Upc =3600 V, Iy =600 A bei ¢ =20 °C)
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7 Ergebnisse

Im folgenden Kapitel wird die Ansteuerung iiber optimierte Gatestrom-
profile der Ansteuerung iiber einen festen Gatewiderstand gegeniiber
gestellt. Dabei dienen die Strom- und Spannungsgradienten, die wéh-
rend des Schaltens erreicht werden, und die im Halbleiter anfallenden
Schaltverluste als Vergleichskriterium.

7.1 Strom- und Spannungssteilheiten bei
konventioneller Ansteuerung

Wie in Kapitel 5.2 beschrieben, legt man bei fester Treiberleerlaufspan-
nung durch die Auswahl des Gatewiderstandes die Schaltgeschwindigkeit
fiir den gesamten Schaltvorgang fest. Da die Strom- und Spannungsflan-
ke von einander abhangig sind, bedeutet das, dass man entweder nur
den maximal auftretenden Stromgradienten dic/dt oder den Gradien-
ten der Kollektor-Emitter-Spannung ducg/dt optimal begrenzen kann.
Zusammen mit dem nichtlinearen Verhalten des IGBTs fiihrt dies zu
einer unnétigen Erhohung der Schaltverlustenergie.

7.1.1 Gradienten beim Einschalten tiber Widerstand

Abbildung 7.1 zeigt den bereits in 5.4 dargestellten Verlauf der Kollektor-
Emitter-Spannung und des Kollektorstromes wahrend des Einschaltvor-
ganges bei der Ansteuerung iiber verschiedene Gatewiderstdnde (15 €2,
8,2 Qund 4,6 Q)!. Anstelle der Schaltverluste und der Schaltenergie sind
hier die Gradienten des Kollektorstromes und der Kollektor-Emitter-
Spannung dargestellt.

I Da der Schwerpunkt dieser Arbeit auf der Auswertung der Schaltflanken und
Schaltverluste liegt, spielt die Ein- bzw. Ausschaltverzugszeit (delay time) nur eine
untergeordnete Rolle. Um den Vergleich der gemessenen Zeitverlaufe zu vereinfa-
chen, sind diese gegeneinander verschoben, so dass unterschiedliche Verzugszeiten
ausgeglichen werden und die Kommutierung zum selben Zeitpunkt beginnt.
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Mit einem Gatewiderstand von 4,6 € stellt sich ein maximaler Strom-
gradient von ca. 2,8 kA/us ein. Durch das Recovery-Verhalten der
Freilaufdiode bilden sich zwei weitere Spitzen mit —2,4 kA /us und
—1,2 kA /us im Verlauf des Stromgradienten in negativer Richtung aus.

Der Gradient der Kollektor-Emitter-Spannung wird mafigeblich durch
das Verhalten der Freilaufdiode bestimmt. In der Phase, in der der Kol-
lektorstrom ansteigt, bricht die Ventilspannung um den Spannungsfall
iiber der Streuinduktivitat ein und bestimmt dabei auch den Gradienten
der Kollektor-Emitter-Spannung, der hier in etwa 1,7 kV/us betrégt.
Im Bereich des maximalen Riickwartsstroms nimmt die Freilaufdiode
schlagartig Sperrspannung auf. Gleichzeitig dndert sich durch den Vor-
zeichenwechsel des Stromgradienten die Spannung iiber der Streuinduk-
tivitat. Zu diesem Zeitpunkt wird das Schaltverhalten des IGBTs, dessen
Kollektor-Emitter-Spannung relativ schnell fallt, weniger von der An-
steuerung als durch die Eigenschaften der Freilaufdiode bestimmt. Dies
hat zur Folge, dass der Gradient der Kollektor-Emitter-Spannung kurz-
zeitig einen hohen Wert bis zu 2,8 kV /us erreicht. Danach sinkt die
transiente Kollektor-Emitter-Spannung zunachst mit einem Gradienten
von 1,5 kV/us. Da die Spannung jedoch exponentiell abklingt, verrin-
gert sich der Spannungsgradient im weiteren Schaltverlauf.

Durch eine Erhohung des Gatewiderstandswerts auf 15 €2 kann der Strom-
gradient auf ca. 1,6 kA/us begrenzt werden. Der Spannungsgradient
wird wihrend des Stromabrisses der Diode auf 1,2kV/us und
anschliefend auf 0,8 kV /us reduziert. Gleichzeitig steigen jedoch die
Schaltverluste stark an, wie Abb. 5.4 zeigt.

7.1.2 Gradienten beim Ausschalten iiber Widerstand

Die Gradienten von Strom und Spannung beim Ausschalten des IGBTs
iber verschiedene Gatewiderstdnde (56 €2, 22 Q2 und 6,8 2) sind in Ab-
bildung 7.2 dargestellt, vgl. dazu 5.5.
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Abbildung 7.1: Strom- und  Spannungsgradienten = beim  Ein-
schalten mit unterschiedlichen Gatewiderstinden
(FZ600R65KF1 52, Urr,on =18 V, Rg on =15/
8,2/4,6 Q, Upc =3600 V, Iy =600 A bei ¥ =20 °C)
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Abbildung 7.2: Strom- und  Spannungsgradienten = beim = Aus-
schalten mit unterschiedlichen Gatewiderstinden
(FZ600R65KF1 52, Urrop =—12 'V, RG of =56/
22/6,8 2, Upc =3600 V, Iy =600 A bei ¢ =20 °C)
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7.2 Verbesserung des Schaltverhaltens durch optimierte Gatestromprofile

Wird ein Gatewiderstand von 6,8 ) verwendet, steigt die Spannung mit
einem Gradienten von bis zu 3,6 kV /us. Durch grofere Gatewiderstéande
wird der Spannungsgradient auf 1,7 kV /us bei 22 Q bzw. 1,2 kV /us bei
56 2 herabgesetzt.

Steigt die Kollektor-Emitter-Spannung auf Werte, die iiber der Zwischen-
kreisspannung von 3600 V liegen, kommutiert der Laststrom von dem
IGBT auf die Freilaufdiode. Nach dem Induktionsgesetz ist die Uber-
spannung am IGBT abhéngig von der Steilheit, mit der der Kollektor-
strom abkommutiert. Dies kann dazu fiihren, dass die Kollektor-Emitter-
Spannung auch schneller als bisher ansteigt und sich eine Spitze im
Spannungsgradienten ausbildet (56 € und 22 ).

Mit einer Reduktion des Gatewiderstands steigt der Stromgradient von
1,1 kA /us bei 56 Q auf 1,9 kA /us mit 22 Q. Bei Gatewiderstdnden, die
kleiner als 10 €2 sind, bildet sich eine Art Tailstrom aus. Dadurch kommt
es zu einem zweistufigen Absinken des Kollektorstromes und es bildet
sich eine zweite Spitze in der Ableitung des Kollektorstromes aus. Im
dargestellten Fall bleiben beide deutlich unter 1,5 kA /us, also kleiner
als beim Einsatz von 22 (.

7.2 Verbesserung des Schaltverhaltens durch
optimierte Gatestromprofile

Bei der Ansteuerung des IGBTs iiber die entwickelten Gatestromprofile
werden die Gradienten von Strom und Spannung entkoppelt und lassen
sich unabhéangig voneinander einstellen. Der optimierte Gatestromver-
lauf gleicht das nichtlineare Schaltverhalten des IGBTs aus, so dass sich
der Kollektorstrom und auch die Kollektorspannung mit den maximal
zuldssigen Flankengeschwindigkeiten éndern. Im Gegensatz zur konven-
tionellen Ansteuerung wird der IGBT nur so lange wie notig im aktiven
Bereich seiner Kennlinie betrieben und die Schaltverlustenergie dadurch
auf ein Minimum reduziert.
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7.2.1 Einschalten

In den Abbildungen 7.3 und 7.4 sind die Spannungen, Strome sowie
deren Gradienten wihrend des Einschaltvorganges mit verschiedenen
Gatestromprofilen abgebildet. Wie bei den Messungen mit Gatewider-
stand entspricht der Laststrom Iy vor dem Einschalten dem Nennwert
von 600 A, und die Zwischenkreisspannung Upcist auf 3600 V einge-
stellt.

Bei den Messungen, die in Abbildung 7.3 dargestellt sind, wurde das
Gatestromprofil so angepasst, dass der Kollektorstrom mit 2 kA /us,
1,5 kA /us oder 1 kA /us ansteigt. Der Gradient der Kollektor-Emitter-
Spannung hingegen wurde in den drei Fallen auf einen Wert von
ca. 1 kV/us eingestellt.

Wie bei der Ansteuerung iiber den festen Gatewiderstand, ist im Bereich
des maximalen Diodenriickwértsstromes der Einfluss der Freilaufdiode
auf den Schaltvorgang des IGBTs deutlich zu erkennen. Dadurch werden
zu diesem Zeitpunkt Spannungsgradienten mit einem Wert von bis zu
2,5 kA /us erreicht.

Steigt der Kollektorstrom jedoch langsamer an, sinkt ebenfalls der Wert
der Riickwértsstromspitze in der Freilaufdiode. In der Folge werden die
Riickwirkungen der Diode und der Streuinduktivitat auf den Verlauf
der Kollektor-Emitter-Spannung verringert, so dass kein sehr schnelles
Absinken der Spannung zustande kommt.

In Abbildung 7.4 sind drei Messungen mit unterschiedlichen Spannungs-
gradienten dargestellt. In allen drei Fallen wird durch das eingepragte
Gatestromprofil der Stromanstieg auf einen Gradienten von 2 kA /us
begrenzt. Der IGBT wird dabei so lange wie moglich mit konstanter
Flankengeschwindigkeit betrieben. Nachdem der Riickwartserholstrom
der Diode auf einen geringen Wert abgesunken ist, wird der Gradient der
Kollektor-Emitter-Spannung in Abhéngigkeit vom eingepréigten Steuer-
strom Ig, auf 1 kV/us, 1,5 kV /us oder 2 kV /us eingestellt.
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7.2 Verbesserung des Schaltverhaltens durch optimierte Gatestromprofile

7.2.2 Ausschalten

Der Abschaltvorgang des 6,5-kV-IGBTs bei der Ansteuerung iiber opti-
mierte Gatestromprofile ist in Abbildung 7.5 dargestellt. In den gezeigten
Messungen wurde die Spannungssteilheit durch den jeweilige Gatestrom-
verlauf auf konstante Werte von 1 kV /us, 1,5 kV /us oder 3 kV /us ein-
gestellt.

Im Bereich der fallenden Stromflanke wurde in den dargestellten Féllen
derselbe Gatestromverlauf eingeprégt. Es ergeben sich nur geringe Unter-
schiede im Verhalten, wie der Strom auf die Freilaufdiode kommutiert.
Weitere Untersuchungen haben ergeben, dass die fallende Stromflanke
kaum durch das Gatestromprofil beeinflusst werden kann. Daher wird
hier auf die Wiedergabe von Werten verzichtet.
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7.3 Vergleich der Ansteuerverfahren beziiglich der Verluste

7.3 Vergleich der Ansteuerverfahren beziiglich der
Verluste

Neben den Gradienten wurden die Schaltverluste bei der Ansteuerung
iiber optimierte Steuerprofile bestimmt. Diese lassen sich nun unter
Beachtung der Gradienten von Strom und Spannung mit den Ergebnissen
bei der konventionellen Ansteuerung iiber Gatewiderstand vergleichen.

Bei einem Vergleich der Ansteuermethoden wihrend des Einschaltens
muss neben dem Spannungsgradienten ebenfalls der Stromgradient
betrachtet werden, da dieser mafsgeblich die Schaltverluste mitbestimmt.
In Abbildung 7.6 sind die Schaltkurven beim Einschalten iiber Gatewi-
derstand und optimierten Gatestromprofil im direkten Vergleich abge-
bildet. Der maximal auftretende Stromgradient betragt in beiden Fallen
2 kA /us. Mit dem dafiir bendtigten Gatewiderstand von 10 €} ergibt sich
dabei automatisch ein Spannungsgradient bis zu 1,8 kV /us.

Bei der Ansteuerung iiber Profile hingegen kann nach dem Riickstrom-
abriss der Freilaufdiode der Spannungsgradient unabhéngig von der
Stromflanke eingestellt werden. Wahrend der Stromgradient wie bei der
Ansteuerung iiber Gatewiderstand auf 2 kA /us eingestellt ist, sinkt in
dem gezeigten Beispiel die Spannung konstant mit 2 kV /us Die Schalt-
energie bei der Ansteuerung iiber Profil betrdgt 3,1 Ws und ist deutlich
unter 4,9 Ws, die sich bei der Widerstandsansteuerung ergeben.

Das Schaltverhalten des IGBTs kann allerdings nur dann wie im ge-
zeigten Beispiel eingestellt werden, wenn die Gradient der Spannung
frei wahlbar ist. Ist es hingegen notwendig, einen geringeren Spannungs-
gradienten iiber das Steuerprofil einzustellen, kénnen die Schaltverluste
durchaus grofier als bei der Ansteuerung iiber Widerstand werden. In
diesem Fall miisste man jedoch auch bei der Ansteuerung iiber Gatewi-
derstand diesen erhéhen, um die du/dt Grenzwerte einzuhalten. Gleich-
zeitig reduziert sich dadurch auch der Gradient des Kollektorstromes,
was insgesamt zu hoheren Schaltverlusten fiihrt.

Ein Vergleich der Strom- und Spannungskurven wéihrend des Abschalt-
vorganges des IGBTs sind in Abbildung 7.7 dargestellt. Der maximal
auftretende Spannungsgradient betrigt bei beiden Ansteuermethoden
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Abbildung 7.6: Vergleich der Ansteuerverfahren beim Einschalten;

Begrenzung auf dic/dt =2 kA/us (FZ600R65KF1 _S2,
Upc =3600 V, Iy =600 A bei ¢ =20 °C)
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Abbildung 7.7: Vergleich der Ansteuerverfahren beim Ausschalten Be-
grenzung auf ducg/dt =1,25 kv/us (FZ600R65KF1_S2,
Upc =3600 V, Iy =600 A bei ¥=20 °C)
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in etwa 1,25 kV/us. Bei der Ansteuerung iiber optimierte Gatestrom-
profile sieht man deutlich, dass der Spannungsgradient iiber den ganzen
Schaltvorgang konstant gehalten werden kann. Im Fall der Widerstands-
beschaltung steigt die Spannung exponentiell an. Die Kommutierung des
Laststromes hingegen ist bei beiden Ansteuerverfahren anndhernd iden-
tisch, hier ist mit Gatestromprofilen wenig zu gewinnen.

Auch beim Ausschalten mit Gatestromprofilen durchlduft der Arbeits-
punkt den aktiven Bereich seiner Kennlinie wesentlich schneller, was
im Vergleich zur konventionellen Ansteuerung eine deutlich reduzierte
Verlustleistung hervorruft.

Abbildung 7.8 zeigt die Einschaltverluste in Abhéngigkeit vom Span-
nungsgradienten. Da beim Einschalten auch der Stromgradient einen ent-
scheidenden Einfluss auf die anfallenden Verluste hat, sind ebenfalls die
Kollektorstromgradienten dic /dt fiir die Werte bei der Ansteuerung iiber
Gatestromprofile eingetragen. Es wird deutlich, dass insbesondere dann
die Ansteuerung iiber Gatestromprofile vorteilhaft ist, wenn nur der
maximal zugelassene Stromgradient begrenzt ist. Bei einem Gradien-
ten von 2 kA/us lassen sich durch die Erh6hung der Spannungsflanke
die Einschaltverluste um 30% reduzieren.

In Abbildung 7.9 sind die Abschaltverluste bezogen auf den Spannungs-
gradienten aufgetragen. Es wird deutlich, dass das Verfahren der
Steuerprofile bei der Begrenzung auf kleine Gradienten besonders wirk-
sam ist. Bei einem Gradienten von 1 kV/us kénnen die Abschaltverluste
um mehr als 20 % reduziert werden. Sind hohere Spannungsgradienten
zugelassen, gleichen sich die Leistungskurven immer mehr an, so dass
der Vorteil einer Ansteuerung iiber vorgegebene Stromprofile geringer
ausfallt.

7.4 Zusammenfassung der Messergebnisse

Das Schaltverhalten des IGBTs kann dank seiner steuerseitigen
MOSFET-Struktur so eingestellt werden, dass die Gradienten von Strom
und Spannung im Ventil selbst begrenzt werden. Die einfachste und am
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Abbildung 7.8: Einschaltverluste iber den Spannungsgradienten
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Abbildung 7.9: Abschaltverluste iiber den Spannungsgradienten
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7 Ergebnisse

meisten angewandte Methode, die Schaltgeschwindigkeit des
Ventils und damit die Gradienten der Kollektor-Emitter-Spannung und
des Kollektorstromes zu begrenzen, ist die Ansteuerung iiber einen Vor-
widerstand in der Gate-Zuleitung bei festen positiven und negativen
Treiberspannungswerten. Durch die verminderte Schaltgeschwindigkeit
wird der Halbleiter allerdings langer im aktiven Bereich betrieben und
ruft so deutliche héhere Schaltverluste hervor.

Um die daraus resultierenden Probleme der Warmeabfiihrung zu beherr-
schen, miissen die Betriebsspannung und die Schaltfrequenz des Strom-
richters vermindert werden. Die eingesetzten Halbleiter werden in
beiden Fallen schlecht ausgenutzt und die elektrischen Eigenschaften des
Antriebs verschlechtert.

Als Alternative zur Ansteuerung iiber Widerstand lasst sich das Schalt-
verhalten auch von HV-IGBTs iiber optimierte Gatestromprofile einstel-
len. Dabei werden die Gradienten von Strom und Spannung entkoppelt
und lassen sich unabhéngig voneinander einstellen. Dazu wurde anhand
von Referenzmessungen ein Gatestrom-Steuerfeld ermittelt, mit dem
es moglich ist, den IGBT so anzusteuern, dass sich Schaltflanken mit
jeweils konstanten Gradienten ergeben.

Die Begrenzung der Strom- und Spannungsgradienten fiihrt bei der
Ansteuerung iiber optimierte Steuerprofile zu einer Erhohung der Schalt-
verluste. Diese Erhohung ist jedoch wesentlich geringer, als es bei der
Ansteuerung iiber konstante Treiberspannung und einen Vorwiderstand
in der Gate-Zuleitung der Fall ist.

Im Vergleich der Ansteuerverfahren kénnen die Einschaltverluste um
mehr als 30% und die Ausschaltverluste um etwa 20% reduziert
werden. Bei einem gegebenen Stromrichtersystem kann die gewonnene
Verlustleistungsreserve entweder dazu genutzt werden um die Umrich-
terausgangsleistung oder die Schaltfrequenz zu erhohen. Dadurch werden
entweder der Systemwirkungsgrad oder die dynamischen Eigenschaften
eines pulsweitenmodulierten Stromrichters verbessert.
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8 Zusammenfassung

Aufgrund der geringen Schaltzeiten von modernen Hochleistungshalblei-
tern kommt es zu sehr schnellen Potentialanderungen an den Ausgangs-
klemmen des Stromrichters. Dies wiederum fiihrt zu einer erhdhten
Belastung des Gesamtsystems Umrichter-Maschine, wodurch es zu einer
Reduzierung der Lebensdauer und zum vorzeitigen Ausfall des
Antriebssystems kommen kann. Um diese zu vermeiden und die von den
Motorenherstellern  vorgegebenen Grenzwerte fiir Strom- und
Spannungsédnderungen einhalten zu konnen, werden oft zusétzliche
Beschaltungselemente wie Filter oder Entlastungsnetzwerke (Snubber)
in den Lastkreis integriert. Da die Bauelemente einen Teil oder den ge-
samten Laststrom iibernehmen miissen, besitzen sie ein entsprechendes
Bauvolumen und fiithren zu einer nicht zu vernachlassigenden Erh6hung
der Systemkosten. Dariiber hinaus sind bei einer Teilbelastung die Be-
schaltungselemente oft iiberdimensioniert und fiihren wiahrend Umlade-
vorgangen zu unnoétigen Verlusten. In der Folge werden der Stromrichter
und die Halbleiterventile schlecht ausgenutzt und es kommt zu einer
Verringerung des Gesamtwirkungsgrades.

Alternativ lassen sich speziell bei MOS-gesteuerten Leistungshalbleitern
wie dem IGBT die Gradienten des Kollektorstromes und der Kollektor-
Emitter-Spannung iiber eine geeignete Ansteuerungen des Halbleiters im
Ventile selbst begrenzen. Externe Entlastungsschaltungen konnen dann
minimiert oder im Grenzfall ganz entfallen.

Im einfachsten Fall kann eine Begrenzung der Flankensteilheit dadurch
erreicht werden, dass man einen Widerstand in der Gatezuleitung
integriert. Dementsprechend wird der Gatestrom und somit auch die
Schaltgeschwindigkeit des IGBTs beschréinkt. Bei der Ansteuerung iiber
Widerstand wird jedoch die Schaltgeschwindigkeit ,,global® begrenzt. In-
nere Ausgleichsvorgénge, die zu einem nichtlinearen Schaltverhalten des
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8 Zusammenfassung

IGBTs fiihren, werden dabei nicht beriicksichtigt. Dadurch wird der
Halbleiter in weiten Teilen des Schaltvorganges unterhalb der zuléssi-
gen Grenzwerte betrieben und schlecht ausgenutzt.

Im Rahmen dieser Arbeit wurde schwerpunktéaftig die Begrenzung der
transienten Strom- und Spannungsverldufe von Hochvolt-IGBTs bei der
Ansteuerung iiber optimierte Gatestromprofile untersucht.

Dazu wurde eine Treiberstufe entwickelt, die die Ansteuerung von HV-
IGBTs (Eupec FZ600R65KF1 S2) iiber spezielle Gatestromprofile
ermoglicht. Diese sind dabei wegen der hohen zeitlichen Anforderun-
gen in einem Speicher abgelegt, der sich auf der Ansteuerkarte befindet.
Im Verlauf des Schaltvorganges werden dann die im Speicher abgeleg-
ten Werte mit einem Systemtakt von bis zu 20 MHz ausgelesen und in
ein entsprechendes Gatestromprofil gewandelt. Dadurch kann der einge-
pragte Steuerstrom alle 50 ns auf den dynamischen Zustand des IGBTs
abgestimmt werden.

Die praktischen Untersuchungen zum Schaltverhalten der 6,5-kV-IGBTs
wurden an einem Priifstand durchgefiihrt, der in Form einer Halbbriicken-
schaltung aufgebaut ist. Um die Streuinduktivitdt und die damit
verbundenen Uberspannungen wihrend der Kommutierung so gering wie
moglich zu halten, sind innerhalb des Priifstandes die Elemente des
Hauptstromkreises mit niederinduktiven Busbars verbunden.

Wie die in dieser Arbeit dargestellten Messungen zeigen, finden im hart-
schaltenden Betrieb die Verdnderungen von Strom und Spannungen in
unterschiedlichen Zeitabschnitten statt. Da sich der Gatestrom bei der
Ansteuerung mit Gatestromprofilen zeitabhéngig einstellen lasst, konnen
die Gradienten von Strom und Spannung entkoppelt und unabhéingig
voneinander begrenzt werden.

Dartiber hinaus wird sowohl der Ein- als auch der Ausschaltvorgang in
vier Schaltphase unterteilt. Anhand von Referenzmessungen lasst sich
dann in jeder Schaltphasen ein Zusammenhang zwischen dem eingeprag-
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ten Gatestrom und dem Schaltverhalten ermitteln, mit dem man in der
Lage ist, ein Steuerprofil zu generieren, das die Nichtlinearitdten des
IGBTs kompensiert und sich so Schaltflanken mit konstanten Gradien-
ten ergeben.

Wie die Untersuchungen zeigen, fiihrt die Begrenzung der Gradienten
sowohl bei der Ansteuerung iiber einen Widerstand in der Gatezuleitung
als auch bei der Ansteuerung iiber Gatestromprofile zu einer
Erhohung der Schaltverluste. Da bei der Verwendung von optimalen
Steuerprofilen der IGBT jedoch zu jedem Zeitpunkt mit dem maximal
zuldssigen Spannungs- oder Stromgradient schaltet, sind die zusétzlichen
Verluste wesentlich geringer, als es bei der weichen Ansteuerung iiber
einen Gatewiderstand der Fall ist.

Im vorliegenden Fall konnen bei einer Begrenzung des Spannungs-
gradienten auf 1 kV/us die Einschaltverluste um mehr als 30% und die
Ausschaltverluste um etwa 20% reduziert werden. Bei gleichen Kiihl-
bedingungen konnen die eingesparten Verluste dazu genutzt werden, um
die Umrichterausgangsleistung oder Schaltfrequenz zu erhohen, wodurch
entweder die dynamischen Eigenschaften des Stromrichter-Maschine-
Systems oder der Systemwirkungsgrad verbessert werden kénnen.
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A Prufstand

A.1 Konstruktion des Priifstandes

Bei den Untersuchungen zum Schaltverhalten der 6,5-kV-IGBTs wird das
Betriebsverhalten in einem Spannungszwischenkreisumrichter mit Hilfe
eines Priifstandes nachgebildet. Der Priifstand ist in der Form einer Halb-
briickenschaltung aufgebaut, wobei die Elemente des Hauptstromkreises
wie in Abbildung A.1 gezeigt miteinander verschaltet sind.

L

O,Diode

”””””” 2 N Parimeter

PWM ‘ e k}?}?‘ Steuer PC’

Abbildung A.1: Tiefsetzstellertopologie des Priifstandes, mit den wich-
tigsten Parametern

Mit Hilfe der verwendeten Tiefsetzstellertopologie kann das Betriebsver-
halten der Leistungshalbleiter in einem Zweipunktumrichter nachgebil-
det werden. Wahrend der untere IGBT aktiv geschaltet wird, wird im
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oberen Modul lediglich die Diode als Freilaufpfad genutzt. Die einzelnen
Halbleitermodule und die Zwischenkreiskondensatoren sind durch gegen-
einander isolierte groftflichige Aluminiumplatten in minimalen Abstand,
so genannte Busbars, miteinander verbunden. Dadurch wird die para-
sitare Induktivitat L, g des Hauptkreises und die damit verbundenen
Spannungsspitzen wiahrend der Kommutierung auf ein Minimum redu-
ziert, wie es dem Stand der Umrichtertechnik eintspricht.

Die Leistungshalbleiter sind auf beheizbaren Aluminiumblécken mon-
tiert, so dass der Einfluss verschiedener Betriebstemperaturen auf das
Schaltverhalten untersucht werden kann. Die Halbleitertemperatur lésst
sich dabei separat fiir die Diode und den IGBT {iiber ein Thermostat
einstellen.

Um die Leistungshalbleiter mit Spannungen bis zu 6,5 kV belasten zu
konnen, sind im Gleichspannungszwischenkreis zwei Kondensatoren
(MKP) mit einer maximalen Betriebsspannung von je 3,2 kV in Reihe
geschaltet. Die eingesetzten Kondensatoren besitzen eine geringe Eigen-
induktivitat L, pc von ca. 40 nH und unterscheiden sich durch die inter-
ne Konstruktion von Standardkondensatoren, die in dieser Leistungsklas-
se iiblicherweise mehr als 200 nH Eigeninduktivitdt aufweisen. Parallel
geschaltete Widerstande Rp sorgen fiir eine gleichméftige Spannungsauf-
teilung zwischen den beiden Zwischenkreiskondensatoren.

Der Gleichspannungszwischenkreis wird iiber einen Hochspannungstrafo
und einen Gleichrichter geladen. Die Zwischenkreisspannung wird dabei
iiber die Priméarspannung des Trafos eingestellt. Die in den Kondensato-
ren gespeicherte Energie ist ausreichend, um die Zwischenkreisspannung
trotz der fiir die Aufmagnetisierung der Lastdrossel benétigte Energie
iiber mehrere Pulse ausreichend hoch zu halten. Ein Dauerbetrieb ist
jedoch nicht moglich. Ein alternatives, aber sehr viel aufwéndigeres Ver-
fahren wird in [46] beschrieben.

Als Last werden vier in Serie geschaltete Drosseln mit einem Indukti-

vitatswert von je 1,5 mH und ein Hochleistungswiderstand von 0, 31 2
verwendet.
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A.1 Konstruktion des Prifstandes

A.1.1 Niederinduktive Busbars

Die Streuinduktivitdt L, g beeintrachtigt nachhaltig die Strom- und
Spannungsverlaufe wahrend des Schaltvorganges der Hochleistungs-
halbleiter. Die Kommutierungsinduktivitat setzt sich aus der Eigenin-
duktivitat der Halbleitermodule L, igpT, der Zwischenkreiskonden-
satoren L,pcund der parasitaren Induktivitdt der Busbars L, pp
zusammen. Wahrend die Induktivitdt der Halbleitermodule und Kon-
densatoren gewohnlich als Parameter im Datenblatt angegeben werden,
muss die Busbar-Induktivitdt aus der Geometrie der verwendeten
Platten abgeschatzt werden.

In der Literatur werden verschiedene Berechnungsmethoden diskutiert
[4]]44]. Als praktikabel hat sich der Ansatz in |7] erwiesen. Die Indukti-
vitat des Busbars L, gg wird hierbei in eine interne Induktivitat L, ; und
eine externe Induktivitat L, . unterteilt. Mit den folgenden Gleichungen
lasst sich die parasitdre Induktivitat anhand der Dimensionen des Bus-
bars grob abschatzten:

o Mor
L, = [ Al
S (A.1)
d-l
L.=2 —————— A2
ok m(d+D) (A.2)

Wéhrend [ und b der Lange und Breite des Busbars entsprechen, be-
zeichnet d die Dicke der Aluminiumplatten.

Nach Gleichungen A.1 und A.2 besitzt der im Priifstand eingesetzte
Busbar bei einer Gesamtlange von mehr als 1 m eine Induktivitdt von
nur 82 nH. In der Summe ergibt sich daher eine berechnete Streuinduk-
tivitat Ly g von ca. 200 nH.

Der berechnete Wert der Streuinduktivitdt L, g kann ebenfalls durch
zwel verschiedene Messmethoden erfasst werden:

e Bestimmung der Streuinduktivitdt aus der Resonanzfrequenz

e Auswirkungen der Stroménderung dic/dtauf den Verlauf der
Kollektor-Emitter-Spannung beim Ein- oder Ausschalten
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Messung der Resonanzfrequenz

Die Zwischenkreiskapazitit bildet zusammen mit der Streuinduktivitat
einen Serienschwingkreis. Mit Hilfe des Kapazitatswertes und der Reso-
nanzfrequenz kann man die Streuinduktivitdt berechnen. Die
Resonanzfrequenz ergibt sich aus:

1

— A3
fO 27‘(’\/[407101)0 ( )
Daher gilt:
1
L, = A4
1= @n ) Cne (A.4)
]
Loss l

Oszilloskop

L I D,

G,DC

CocT™ Frequenz-
o— »—{ generator

Abbildung A.2: Messung der Resonanzfrequenz

Abbildung A.2 verdeutlicht die Vorgehensweise bei der Ermittlung der
Resonanzfrequenz. Die Anschlussstellen der Freilaufdiode D; werden
kurzgeschlossen. An der Kontaktstelle des IGBTs regt man nun das
System mit einem Frequenzgenerator an und kann anhand der Pha-
senlage des Stromes die Resonanzfrequenz bestimmen. Da die Streuin-
duktivitdt des Aufbaus sehr gering ist, muss ebenfalls die Induktivitéat
der Anschlussleitung beriicksichtigt werden. Deshalb wurde eine kurze
Koaxialleitung verwendet, deren Induktivitidtswert bekannt ist und bei
der Berechnung beriicksichtigt werden kann.
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Mit einer Zwischenkreiskapazitdt von 717 uF und einer Resonanzfre-
quenz von 8900 Hz kann anhand von Gleichung A .4 ein Induktivitatswert
von 446 nH ermittelt werden. Die Induktivitdt der Anschlussleitung
betragt in diesem Fall 340 nH. Somit erhdlt man eine Streuinduktivi-
tat der Busbars von 116 nH.

Messungen im Schaltbetrieb

Die Streuinduktivitdt kann ebenfalls durch Messung der transienten
Strom- und Spannungskurven ermittelt werden. Dazu eignet sich sowohl
der Ein- als auch Ausschaltvorgang des IGBTs. In beiden Féllen fiihrt
die Anderung des Kollektorstromes zu einem Spannungsfall {iber den
parasitdren Induktivitdten des Kommutierungskreises. Die Streuinduk-
tivitat kann aus der Differenz zwischen der Kondensatorspannung, die
im Schaltmoment als konstant angesehen werden kann, der Kollektor-
Emitter-Spannung und der Stromsteilheit berechnet werden. Nach dem
Induktionsgesetz gilt:

Ubc — ucg
Lyo=—7—— A5
2 dic /dt (A-5)

Abbildung A.3 zeigt den Kommutierungsvorgang wiahrend des Einschal-
tens eines 6,5-kV-IGBTs bei einer Zwischenkreisspannung von 3600 V
und einem Laststrom von 600 A. Im rechten Ausschnitt ist ein Teil des
Kommutierungvorganges vergrofsert. Mit Hilfe der Gleichung A.5 lésst
sich eine Streuinduktivitat von 210 nH ermitteln. Dabei werden der mitt-
lere Stromgradient und die gemittelte Spannungsdifferenz verwendet.

Da bei dieser Messung die Kollektor-Emitter-Spannung an den Kon-
takten des HV-IGBTs gemessen wird, muss man noch die parasitire
Induktivitdat des IGBT-Moduls addieren, um eine gesamte Streuindukti-
vitat von 228 nH zu erhalten.
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Abbildung A.3: Einschaltvorgang

In der folgenden Tabelle sind die ermittelten Streuindunktivitdten noch-
mals zusammengefasst.

Tabelle A.1: Verteilung der parasitaren Steuinduktivitét

Schaltungselement parasitidre Induktivitat
Berechnung Resonanz- Messung . im
messung Schaltbetrieb
Busbars 82 nH 116 nH 112 nH
Zwischenkreiskondensatoren je 40 nH 80 nH 80 nH 80 nH
IGBT und Freilaufdiode je 18 nH 36 nH 36 nH 36 nH
Summe 198 nH 232 nH 228 nH

A.2 Ansteuerung des Priifstandes

Um das Schaltverhalten von Leistungshalbleitern mit induktiver Last
zu untersuchen, wird iiblicherweise das Doppelpulsverfahren verwendet.
Dabei wird zunachst die Lastinduktivitat durch kurzes Einschalten des
IGBTs aufmagnetisiert. Vor dem erneuten Einschalten flieft dadurch be-
reits ein Laststrom I iiber die in Flussrichtung geschaltete Freilaufdiode,
so dass der Einschaltvorgang mit Nennbedingungen nachgebildet wird.
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Die Schaltsignale fiir den Halbleiter werden dabei mit einem Mikrokon-
troller (MSP4301£f130) in Abhéngigkeit vom gemessenen Laststrom vor-
gegeben. Parameter wie Stromgrenzen und Pulsanzahl kénnen ,,online
mit Hilfe eines Labor-PCs iiber Lichtwellenleiter (LWL), also potential-
frei, an den Mikrokontroller {ibertragen werden.

Abbildung A.4 zeigt die Strom- und Spannungsverldufe beim Doppel-
pulsverfahren. Der IGBT wird eingeschaltet, bis die eingestellte Strom-
grenze von 650 A erreicht ist. Durch die im Freilaufpfad umgesetzten
Verluste sinkt der Laststrom. Mit dem Erreichen der Einschaltschwelle,
die hier auf 600 A steht, wird der IGBT erneut eingeschaltet, bis der
obere Grenzwert erreicht ist. Man erkennt deutlich die Verringerung der
Kondensatorspannung durch die beim Aufmagnetisieren benétigte Ener-
gie. Gemafs :

1 1
§LLast 'I(%,Max - §CDC ) (UCQEE,O - U(2:E,1,6ms) (A'ﬁ)
4 kV |
T 37 Ucg
Ucg 2
1_
0
} 500 A- _ ic
ic 0
} 500 A- _ - l.
I 0 -
Ein
Aus —‘ —
0 1 2 3 4 Sms
[ —»

Abbildung A.4: Doppelpulsverfahren
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B Schadliche Randeffekte bei schnellen
Schaltvorgangen

Die Reduktion der Schaltzeiten moderner Leistungshalbleiter fiihrt zu
einer Verringerung der Schaltverluste. Dadurch bedingt erhéht sich wéah-
rend der Kommutierung aber auch gleichzeitig der Stromgradient dic /dt
und der Gradient der Ventilspannung ducg/dt, so dass sich ungewollte
Sekundareffekte einstellen. Durch steile Schaltflanken werden unter an-
derem die Entwicklung von Wanderwellen auf der Motorzuleitung und
die Generation von Lagerstromen begilinstigt. Zudem ergeben sich in
der Folge von transienten Uberspannungen zum einen Probleme bei der
Isolation der Motorwicklung, zum anderen kommt es zu einer erhéhten
Storabstrahlung des Frequenzumrichters.

Der Anwender ist demnach gezwungen, einen Kompromiss zwischen der
Schaltgeschwindigkeit bzw. den Schaltverlusten und den unerwiinschten
Sekundareffekten zu finden.

B.1 Wanderwellen auf der Motorzuleitung

Die vom Umrichter erzeugten Spannungsblocke breiten sich auf der
Motorzuleitung in der Form von Wanderwellen aus. In Abhéangigkeit
von den Kabeleigenschaften werden dabei durch mehrfache Reflexionen
an den Leitungsenden Klemmenspannungen mit mehr als der doppelten
Hohe der Zwischenkreisspannung erzeugt [14][23][45].

Da die Geschwindigkeit, mit der sich die elektrische Welle auf der Lei-
tung ausbreitet, endlich ist, kann es bei steilen Schaltflanken vorkommen,
dass bereits die volle Ausgangsspannung am Umrichterausgang anliegt,
wahrend die Spannung am Leitungsende, der Motorseite, noch bei Null
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ist. Je nach Verhéltnis zwischen der Laufzeit der Welle ¢; und der An-
stiegszeit der Spannungspulse 7, lassen sich anhand der Charakteristika
zwei Arten von Leitungen unterscheiden:

o clektrisch kurze® Leitung
Die Anstiegszeit der Spannungsflanke ist wesentlich grofler als die
Laufzeit der elektrischen Welle, so dass sich keine relevanten
Unterschiede im Spannungspotential auf der Motorzuleitung
ergeben.

o clektrisch ,lange” Leitung
Die Laufzeit der elektrischen Welle ist grofser als die Anstiegszeit
der Umrichterausgangsspannung. Dadurch ergibt sich eine nicht
konstante Spannungsverteilung in Langsrichtung auf der Motorzu-
leitung.

Die Ausbreitung der elektromagnetischen Welle kann bei einer ,langen®
Leitung, bei der 7, « t; gilt, durch das Modell der homogenen verlustfrei-
en Leitung beschrieben werden. Die Spannung auf der Leitung setzt sich
demnach aus einer vorlaufenden Welle (U,) und einer Spannungswelle,
die in die entgegengesetzte Richtung (U;) lauft, zusammen.

U=U,+"U, (B.1)

Die Spannungen sind iiber den Wellenwiderstand Z mit dem Strom ver-
kniipft. Dabei gibt das Vorzeichen die Richtung an, in die sich die Strom-
welle ausbreitet.

Uy U,
IV = 7 und — Ir = ? (B2)

Fiir den Wellenwiderstand und die Geschwindigkeit, mit der sich die
Welle auf der Leitung ausbreitet, gilt:

L/
Z =1\ = B.
C/ ( 3)
1
v = B.4
L'c (B-4)
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B.1 Wanderwellen auf der Motorzuleitung

Wie das Ersatzschaltbild der Leitung in Abbildung B.1 verdeutlicht,
bezeichnet L den langenbezogenen Induktivitatswert und ¢’ die langen-
bezogene Kapazitit gegen Erde. Im Falle einer homogenen verlustfreien
Leitung sind R und G 7u vernachléssigen.

C=—| |G

(e, —O

Abbildung B.1: Ersatzschaltbild der Motorzuleitung

Ublicherweise  betrdgt der Wellenwiderstand bei Motorkabeln
40 — 150 Ohm und die Ausbreitungsgeschwindigkeit liegt mit
100 — 160 m/us etwa bei der halben Lichtgeschwindigkeit|14].

Waihrend des Betriebs einer Maschine iiber einen Frequenzumrichter liegt
an beiden Leitungsenden eine Fehlanpassung der Impedanzen vor. Weil
der Motor eine wesentlich hohere Eingangsimpedanz als die Zuleitung
besitzt, wird die einlaufende Spannungswelle reflektiert. Die Uberlage-
rung der vorwarts und riickwarts laufenden Spannungswellen fiihrt dazu,
dass sich an den Motorklemmen eine Spannung mit der doppelten Am-
plitude der Zwischenkreisspannung einstellt.

Da der Umrichter als Spannungsquelle wie ein Kurzschluss auf die Lei-
tung wirkt, wird die ankommende Spannungswelle wiederum reflektiert,
jedoch mit umgekehrten Vorzeichen.

Hat die Spannungsflanke die Leitung viermal durchlaufen, ergibt sich
der Zustand wie vor dem ersten Schaltvorgang. Die Klemmenspannung
nimmt im Falle einer verlustfreien Leitung periodisch Werte zwischen
Null und 2 Upc an. Die charakteristische Eigenfrequenz fx.p, der Schwin-
gung kann mit Hilfe der Kabellinge [ und der Wellengeschwindigkeit
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B Schadliche Randeffekte bei schnellen Schaltvorgdngen

bestimmt werden:
) 1

fKab:4l:4l- /L/C/

Bei einer verlustbehafteten Leitung hingegen wird durch den Widerstand
R die Schwingung gedampft, so dass die Amplitude exponentiell ab-
klingt und sich der stationdre Endwert, der dem Wert der Zwischen-
kreisspannung entspricht, einstellt. Der Widerstand ist hierbei jedoch
nicht konstant, sondern frequenzabhéngig. Ursachen dafiir sind z.B. der
Skineffekt oder die Kopplungen zwischen den einzelnen Phasen.

(B.5)

Die Dampfung hoher Frequenzanteile fiihrt dazu, dass der Wellenkopf
verschliffen wird. Erreicht nun die riicklaufende Welle das umrichter-
seitige Kabelende, bevor die komplette Zwischenkreisspannung anliegt,
bleibt die Spannung am Motor deutlich unter 2 Upc.

In Abbildung B.2 sind die blockférmige Umrichterausgangsspannung und
der Spannungsverlauf an den Maschinenklemmen abgebildet. Wahrend
die Spannung am Umrichter eine Amplitude von 530 V besitzt, fithren
die Reflektionen auf der langen Leitung zu einer Uberspannung von bis
zu 50%. Die Wicklungsisolation wird also mit Spannungen von ca. 800 V
belastet.

Bis zu der kritischen Leitungslange [, bei der die Anstiegszeit klei-
ner ist als das Zweifache der Laufzeit (7, < 2t; ), konnen theoretisch
Spannungsamplituden mit dem doppelten des Nennwertes erzeugt wer-
den. In Abhéngigkeit von den Kabeleigenschaften lasst sich [t wie folgt

berechnen:
V * Ta

2

Ein Sonderfall stellt das ,,Multiple Switching* dar. Dabei wird innerhalb
eines Einschwingvorganges erneut geschaltet, so dass es zur Uberlage-
rung von zwei Schwingvorgingen kommt. In der Folge koénnen
Klemmenspannungen bis zum Dreifachen der Zwischenkreisspannung
generiert werden. Dies lésst sich jedoch durch eine Optimierung der
PWM-Signale ohne zusétzlichen Hardware-Aufwand vermeiden [15].

lkrit = (B6)
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B.2 Belastung der Wicklungsisolation
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Abbildung B.2: Spannungsreflektionen auf der Motorleitung

B.2 Belastung der Wicklungsisolation

Am motorseitigen Kabelende kommt es wegen der Impedanzunterschiede
zur Reflektion der aufgeschalteten Spannungsimpulse. Dadurch kénnen
sich Klemmenspannungen mit mehr als dem Doppelten der Zwischen-
kreisspannung ergeben. Da nach Kirchhoff der Strom und die Spannung
vor und hinter der Stofsstelle zwischen Kabel und Motor identisch sind,
wirkt sich die Uberspannung durch die Wanderwellen ebenfalls auf die
Wicklung aus. Die vom Umrichter erzeugten Spannungsimpulse belasten
durch die hohe Amplitude die Isolation der Wicklung um bis zum Faktor
10 starker als bei einer Speisung mit sinusférmigen Grofen.

Insbesondere die Isolation der ersten oder der letzten Windung
werden durch die Spannungsimpulse stéirker belastet als die der innen
liegenden Spulenwindungen. Ursache dafiir ist, dass die Spannungsver-
teilung in Langsrichtung des Wicklungsdrahtes nicht konstant ist [14][31].
Die Spannung ist abhdngig von den induktiven und kapazitiven
Kopplungen zwischen den einzelnen Windungen untereinander und zum
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Statorblechpaket sowie den Anstiegszeiten der eingepriagten Spannungs-
impulse. Andert sich die Spannung an den Motorklemmen relativ
langsam im Bereich von mehreren ps, wird die Spannung auf den
einzelnen Windungsabschnitten nur durch die Serieninduktivitéat
beeinflusst. Bei schnellen Anderungen hingegen wird die Spannungs-
verteilung hauptséichlich durch die Anordnung der parasitidren Kapa-
zitdten innerhalb der Maschine bestimmt. Im Extremfall fallen dadurch
bis zu 70% der angelegten Klemmenspannung iiber die erste Windung
ab [15]. Bei Maschinen im Mittelspannungs- oder Hochspannungsbe-
reich, die Formspulen verwenden, werden daher die dufseren Windungen
zusatzlich isoliert.

Wahrend des Betriebes einer Maschine iiber einen Frequenzumrichter
treten neben thermischen auch elektrisch bedingte Alterungsprozesse
auf. Hohe Spannungsgradienten du/dt beschleunigen die Alterung und
fiihren zum vorzeitigen Ausfall des Antriebssystems. Man unterscheidet
zwischen der Feldalterung und der Teilentladungsalterung.

Bei dem Prozess der Feldalterung werden Ladungstrager im Isolierstoff
durch die in der Maschine vorhandenen elektrischen Felder stark be-
schleunigt. Treffen die beschleunigten Ladungstrager auf andere Atome
oder Molekiile, kénnen in Folge des Stofsprozesses die chemischen Verbin-
dungen des Isolationswerkstoffes aufgebrochen werden, wodurch dessen
Durchschlagsfestigkeit deutlich reduziert wird.

Im Falle von Teilentladung kommt es als Folge von Inhomogenitaten im
Isolierstoff, wie z.B. eingeschlossene Lunker, Fremdpartikel oder Risse,
zu einer lokalen Uberhdhung der Feldstirke. Wird dadurch die maximale
Durchschlagsfestigkeit des Isolationsmaterials iiberschritten, bilden sich
verastelte Kanéle (treeing), die sich immer weiter ausdehnen und schliefs-
lich zur Zerstorung des Isoliermaterials fiihren.
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B.3 Lagerstrome

B.3 Lagerstrome

Waihrend des Betriebs einer Drehfeldmaschine iiber einen Frequenzum-
richter kommt es zu Anderungen in der Gleichtaktkomponente der
Umrichterausgangsspannung. Die hohen Frequenzanteile der Gleichtakt-
spannung fiithren in ihrer Wechselwirkung mit den parasitdren Kapa-
zitdten des Motors zu Ausgleichstromen, die iiber die Maschinenlager
abgeleitet werden. Dies beschleunigt die Alterung der Lager und be-
grenzt deren Lebensdauer.

In den Untersuchungen von Miitze und Binder werden die Ursachen fiir
Lagerstrome in verschiedene Kategorien eingeteilt [24][25]:

e Die Rotor-Stator-Kapazitat und die Kapazitat der Maschinenlager
miissen bei einer Veranderung der Gleichtaktspannung umgeladen
werden. Dadurch wird ein Ausgleichstrom generiert, der iiber die
Lager fliefst. Da die Amplitude in den meisten Féllen jedoch sehr
gering ist, kann dieser Effekt im Vergleich zu den anderen Mecha-
nismen vernachléssigt werden.

e Ist der Schmierfilm zwischen den Kugeln und den inneren bzw.
aufseren Laufflachen des Maschinenlagers intakt, kann das Lager als
kapazitiver Spannungsteiler beschrieben werden. Die Lagerspan-
nung ist in diesem Fall proportional zur Gleichtaktkomponente der
Umrichterausgangsspannung. Wird die Spannung iiber dem Lager
zu grof (5 —30 V), kommt es zum Durchschlag des Schmierfilms
und es flief’t ein Endladestrom mit einer Amplitude von 0,5 — 3 A.
Da der Strom iiber einen sehr kleinen Querschnitt abgeleitet wird,
werden relativ hohe Stromdichten erreicht, was zu Schaden an den
geharteten Lauffiachen fiihren kann.

e Schnelle Potentialdnderungen verursachen einen zuséatzlichen Erd-
strom, der iiber die Kapazitat zwischen den Motorwicklungen und
dem Statorblechpaket fliefst. Durch den erzeugten magnetischen
Fluss wird zusétzlich eine Spannung in die Motorwelle induziert,
so dass sich bei ausreichender Amplitude ein Kreisstrom iiber dem
Pfad ,Motorwelle — Maschinenlager — Stator und das zweite Lager"
ausbildet.
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e Ist die Erdimpedanz iiber die an der Welle angeschlossene Last
deutlich unter der Impedanz, mit der der Motor selber geerdet
ist, wird ein Teil des Erdstroms iiber die Last abgeleitet. Dabei
fliefsen die Erdstrome des Stators ,riickwérts iiber die Lager zur
Motorwelle, die dann die Verbindung mit der Last herstellen.

Um die Generation von Lagerstromen zu vermindern, bieten sich
mehrere Moglichkeiten an. Ublicherweise versucht man die Spannungs-
steilheit du/dt an den Motorklemmen zu begrenzen und dadurch die
Amplitude des Storstromes zu reduzieren. Eine Begrenzung wird tibli-
cherweise durch den Einsatz von Filterschaltungen oder eine geeignete
Ansteuerung der verwendeten Leistungshalbleiter erreicht. Dabei ent-
stehen jedoch zusétzliche Kosten und Verluste. Als Alternative bieten
sich isolierende Lager aus Keramik an, die ebenfalls zusatzliche Kosten
verursachen.

B.4 Elektromagnetische Vertraglichkeit (EMV)

Unter dem Begriff EMV werden die Eigenschaften eines elektrischen
Gerates beziiglich der abgestrahlten Storemission und der Storfestigkeit
zusammengefasst. Durch die in Normen festgehaltenen Grenzwerte soll
die Funktionsfahigkeit elektrischer Betriebsmittel sichergestellt werden,
ohne die Umgebung und andere Gerate elektromagnetisch unzuléssig zu
beeinflussen [33].

Die Ausgangsspannung eines Spannungszwischenkreisumrichters ist
durch das Verfahren der PWM nicht mehr sinusformig, sondern besteht
aus einzelnen Spannungsimpulsen. Im Spektrum der rechteckférmigen
Ausgangsspannung sind theoretisch unendlich viele harmonische Fre-
quenzen enthalten, die entweder als leitungsgebundene Stérungen oder
durch Abstrahlung andere elektrische Gerite beeinflussen kénnen.

Ein &hnliches Verhalten findet man auf der Netzanschlussseite des
Umrichters wieder. Hier fiihrt ebenfalls eine nicht sinusformige Strom-
aufnahme zur Ausbildung von Oberschwingungen, die unterhalb der
gegebenen Richtlinien liegen miissen.
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B.4 Elektromagnetische Vertraglichkeit (EMV)

Die durch elektromagnetische Beeinflussung verursachten Stérungen héan-
gen stark von der Kopplung zwischen der Storquelle und der Senke ab
[45]. Man unterscheidet daher:

e kapazitive Kopplung
Einzelne Bauteile und ganze Schaltungsgruppen sind iiber parasi-
tare Kapazitiaten, die sich allein durch die rdumliche Anordnung
ergeben, miteinander verbunden. Spannungs- oder Felddnderungen
in einem Schaltungsteil rufen einen Ausgleichstrom hervor, der sich
iiber die Koppelkapazitat auf andere Schaltkreise auswirkt.

e magnetische Kopplung
Jeden stromdurchflossenen Leiter umgibt ein magnetisches Feld.
Nach dem Induktionsgesetz wird dadurch bei einer Stroménderung
im Leiter in benachbarte Leiterschleifen eine zuséitzliche Spannung
induziert.

e galvanische Kopplung

Wird ein Leiterabschnitt oder Schaltungsteil von zwei oder mehr
Schaltkreisen benutzt, stehen diese Schaltungsteile {iber die
Impedanz des gemeinsamen Teilstiicks in Wechselwirkung. Die
galvanische Kopplung von mehreren Schaltkreisen lésst sich durch
ein optimiertes Design minimieren. Aus diesem Grund werden oft
digitale und analoge Schaltungsteile, die sich auf einer gedruckten
Platine befinden, mit getrennten Masseflachen ausgestattet.

Die Stérungen konnen durch verschiedene Gegenmafknahmen reduziert
werden. Durch ein optimiertes Layout lassen sich die kapazitive und
die galvanische Kopplung minimieren. Gleichzeitig kénnen induzierte
Spannungen durch eine verbesserte Ausnutzung der Fliche vermindert
werden. Eine weitere Moglichkeit, das EMV-Verhalten zu verbessern,
besteht darin, den Pegel der Storquelle zu reduzieren. Dies kann
beispielsweise durch eine Reduktion der Schaltgeschwindigkeit und der
damit verbundenen Verminderung der Strom- und Spannungsgradienten
erreicht werden.
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C Nomenklatur

ES
GAL
GCT
GTO
HV
IGBT
IGCT
MOSFET
NPT
OP
PT

Abkiirzungen
Field-Stop
Generic Array Logic
Gate-Commutated Thyristors
Gate Turn-Off Thyristor
Hochvolt
Insulated Gate Bipolar Transistor
Integrated Gate-Commutated Thyristors
Metal-Oxid-Semiconductor-Field-Effekt-Transistor
Non-Punch-Through
Operationsverstarker
Punch-Through

Bauelemente und Komponenten
laingenbezogen Kapazitit gegen Erde
Ausgangskapazitét
Zwischenkreiskapazitat
Drain-Source-Kapazitat
Drain-Source-Sperrschichtkapazitéat
Emitter-Basis-Sperrschichtkapazitat
Gate-Basis-Sperrschichtkapazitét
Gate-Drain-Kapazitéit (Millerkapazitét)
Gate-Drain-Sperrschichtkapazitéat
Gate-Emitter-Kapazitét
Kapazitat des MOS-Kanals
Gate-Source-Kapazitét
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L, BB
L,pc
Lo Diode
La,l
LO’,2
La,e

LO’,KOaX
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Gate-Source-Sperrschichtkapazitét
Lbatsdchliche Eingsngskapazitiat des IGBTs
Eingangskapazitiat des IGBTs

Beitrag der Source-Metalliesierung zu Cgqg
Oxidkapazitéat

Oxidkapzitat zwischen dem Gate und p-Wanne
Oxidkapzitat zwischen Gate und Drainkontakt
Oxidkapzitat zwischen Gate und Sourcekontakt
langenbezogen Leitwert gegen Erde
langenbezogen Leitungsinduktivitat
Streuinduktivitat

Streuinduktivitidt der Plattenverdrahtung (Busbars)
Streuinduktivitat der Zwischenkreiskondensatoren
interne Streuinduktivitat des Dioden-Moduls

= L BB + LopC + Lo Koax

= Ls BB + Lopc + Lo, Diode

externe Induktivitat

Induktivitat der Messleitung

gesamte Streuinduktivitdat im Hauptstromkreis
interne Induktivitat

Streuinduktivitat des IGBT-Moduls
langenbezogen Leitungswiderstand
Basiswiderstand

Durchlasswiderstand

Gatewiderstand

Modulinterner Gatewiderstand

Gatewiderstand beim Ausschalten
Gatewiderstand beim Einschalten
differentieller Widerstand



di/dt
duCE/dt
Eogt, eoft
FEon, €on
Es

Jo

ih

Ic,ic

ie

ngd

Ic Max
Ic Nom
Ip,ip
14

33
Ig,ic
Ic Max

Qs
Uck, uce
Uck,Max

elektrische Grofien
Gradient des Kollektorstromes
Gradient der Kollektor-Emitter-Spannung
Ausschaltverlustenergie
Einschaltverlustenergie
Schaltverlustenergie
Resonanzfrequenz
Basisstrom
Kollektorstrom (IGBT)
Kollektorstrom (pnp-Transistor)
Verschiebestrom der Millerkapazitat
Maximal auftretender Kollektorstrom
Nennstrom beim IGBT
Diodenstrom
Drainstrom (MOSFET)
Diodenstrom in Flussrichtung
Gatestrom (IGBT)
maximaler Gatestrom
Laststrom im Schaltaugenblick
Riickwartslaufende Stromwelle
maximaler Riickwarterhohlstrom der Diode
maximaler Abschaltstrom eines GCTs/IGCTs
Vorwartslaufende Stromwelle
Leitendverluste
Gesamtverluste
Ausschaltverluste
Einschaltverluste
Schaltverluste
Speicherladung
Kollektor-Emitter-Spannung
Maximal zulassige Kollektor-Emitter-Spannung
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C Nomenklatur

Uck,sat
Up

Upc
UprMm
Uds

Ur
UF,Max
UGD
UGk, uGE
UGE,Int

UGE(Th)
Ur

Urr
UTR.off
UTR,on
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Kollektor-Emitter-Sattigungsspannung
Diodenspannung

Zwischenkreisspannung

Maximale Blockierspannung beim IGCT / GTO
Drain-Source-Spannung

Flussspannung einer Diode

maximale Flussspannung
Gate-Drain-Spannung
Gate-Emitter-Spannung

interne Gate-Emitter-Spannung
Gate-Kathoden-Spannung
Gate-Source-Spannung

Schleusenspannung
Gate-Emitter-Schwellenspannung
Riickwértslaufende Spannungswelle
Ausgangsspannung des Gatetreibers
Treiberspannung im ausgeschalteten Zustand
Treiberspannung im eingeschalteten Zustand
Vorwértslaufende Spannungswelle

weitere Symbole
Stromverstarkung
Breite der Busbars
Plattendicke
Sperrschicht (Junction)
Lange (MOS-Kanal, Kabel, Busbar)
Anstiegszeit der Spannungsflanke
Fallzeit
maximal zuldssige Sperrschichttemperatur
Laufzeit der Leitung
Zeitdauer im durchgeschalteten Zustand



IRR
Ts,ts
Ho

Hn

Riickwartserhohlzeit

Schaltzeit, Speicherzeit

Permeabilitat

Beweglichkeit der Elektronen
Ausbreitungsgeschwindigkeit von Wanderwellen
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