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Kurzfassung

Der Einsatz von schnellschaltenden IGBTs in Niederspannungs- und Mittelspannungsanwendungen
sowie Energieiibertragungssystemen stellt an die Zuverldssigkeit der eingesetzten Halbleiter, der Iso-
lationssysteme und die elektromagnetische Umgebung hohe Anforderungen. Daher ist eine aktive
Beeinflussung der Schalteigenschaften des IGBTs von grolem Interesse.

Die Dissertation behandelt die Untersuchung neuartiger Ansteuerverfahren zur Regelung der Kollek-
torstromédnderungsgeschwindigkeit wihrend des Einschaltvorganges und der Kollektor-Emitter-Span-
nungsidnderungsgeschwindigkeit wihrend des Ausschaltvorganges. Weiterhin wird ein neues Verfah-
ren zur Uberspannungsbegrenzung beim Ausschalten des IGBTs vorgestellt und untersucht. Basie-
rend auf einer Beschreibung der Funktionsweise und der verfiigbaren Bauformen des IGBTs wird
seine Anwendung in verbreiteten Wechselrichtertopologien erlédutert.

Ausgehend von einer Ubersicht der in der Literatur verfiigbaren Modellierungen des Schaltverhal-
tens des IGBTs und des Standes der Technik bei IGBT-Ansteuerungen werden neuartige geregelte
IGBT-Ansteuerkonzepte zur dic /dt-Regelung, ducg/dt-Regelung und zum Active Clamping (Akti-
ve Uberspannungsbegrenzung) vorgestellt. Experimentell werden diese Konzepte mit umfangreichen
Einzelpulsmessungen an einem 1700V /2400 A-IGBT verifiziert.

Mit den im Rahmen dieser Arbeit durchgefiihrten Untersuchungen kann gezeigt werden, dass die
neuartigen Konzepte eine geschlossene Regelung der Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit und
der Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit sowie ein Active Clamping fiir Multichip-
Module auf Basis einer einheitlichen und einfach zu parametrierenden Schaltungsarchitektur moglich
macht.



il

Abstract

The use of fast switching IGBTs in low voltage and medium voltage applications as well as energy
transmission systems has to meet high requirements concerning the reliability of semiconductors,
isolation systems and EMC. Thus the active control of the switching characteristic of IGBTs is a
matter of large interest.

The scope of this thesis is the investigation of novel control-techniques for the collector current slo-
pe during turn-on and the collector-emitter voltage slope during turn-off. Furthermore a new active
clamping method during IGBT’s turn-off is presented and analysed. Based on a description of the
operating mode and the available designs of IGBTs its application in common inverter topologies is
explained.

On the basis of an overview of IGBT’s switching behaviour modelling methods and the state-of-the-art
of gate drive techniques novel control schemes for dic/dt-control, dvcg/dt-control and active clam-
ping are introduced. These concepts are experimentally verified by extend single-shot measurements
with a 1700V /2400 A-IGBT.

The experimental results and their analysis show, that these novel concepts make a closed-loop control
of the collector current slope and the collector-emitter voltage slope as well as an active clamping for
multi-chip-IGBTs possible. They are implemented by an uniform and easy to parametrise circuit
architecture.
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Kapitel 1

Einleitung

Der Insulated Gate Bipolar Transistor (IGBT) hat sich seit seiner ersten Vorstellung im Jahr 1979
erfolgreich in den meisten Anwendungsgebieten der Leistungselektronik verbreitet. Er konkurriert
dabei im Spannungsbereich bis etwa 600V mit dem MOSFET und wird seit der Verfiigbarkeit von
Hochspannungs-IGBTs (z.B. 2,5kV, 3,3kV, 4,5kV oder 6,5kV) auch erfolgreich in Mittelspannungs-
anwendungen sowie Energieiibertragungssystemen (HGU und FACTS) verwendet. Mittlerweile sind
am Markt eine Vielzahl von IGBT-Typen und -Bauformen verfiigbar, die von einigen zehn Ampere
bei einer Blockierspannung von 300V bis zu Hochvoltmodulen fiir 6,5kV reichen.

Der Einsatz eines schnell schaltenden IGBTs bei hoherer Spannung stellt neben dem Vorteil von
niedrigen Schaltverlusten auch Anforderungen an das gesamte Stromrichtersystem. So diirfen die
in den Kommutierungskreisen enthaltenen Streuinduktivititen nicht zu grof8 werden, da sonst die
maximale Blockierspannung der IGBTs beim Ausschalten iiberschritten wird, was unweigerlich zu
deren Zerstorung und somit zum Ausfall des Umrichters fiihrt. Weiterhin darf die Kollektorstroménde-
rungsgeschwindigkeit dic/dt beim Einschalten des IGBTSs bestimmte Grenzen nicht iiberschreiten, da
sonst eine Zerstorung der an der Kommutierung beteiligten Freilaufdiode droht. Ein zu hohes dic /dt
stellt auBerdem ein Problem fiir die elektromagnetische Vertriglichkeit des Umrichtersystems dar.
Uberschreitet die Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit ducg/dt bestimmte Gren-
zen, so kommt es neben einer erhohten elektromagnetischen Storaussendung zur verstirkten Alterung
der an den Umrichter angeschlossenen Isolationssysteme. Eine hohe Kollektor-Emitter-Spannungsén-
derungsgeschwindigkeit fithrt zum Einsatz von Ausgangsfiltern, die bei Mittelspannungsumrichtern
erheblich Ausmafle annehmen kénnen.

Die aufgezihlten Problemstellungen dienen als Motivation fiir die hier vorliegende Arbeit, die sich mit
neuartigen Konzepten der Ansteuerung von IGBT-Modulen beschiftigt. Insbesondere wird hier eine
dic /dt-Regelung beim Einschalten sowie eine ducg/dt-Regelung und eine Uberspannungsbegren-
zung beim Ausschalten des IGBTs untersucht. Fiir diese wird jeweils ein Ansteuerkonzept hergeleitet,
welches simulativ und experimentell fiir 1700V /2400 A-IGBT-Module untersucht wird.

In Kapitel 2 werden hierfiir die Funktionsweise und Bauarten des IGBTs vorgestellt. Nach einer
Ubersicht der aktuell verfiigbaren HV-IGBTSs wird die Verwendung der IGBTs in Mittelspannungs-
umrichtern erldutert. AnschlieBend werden die statischen und dynamischen Eigenschaften von IGBTs
sowie deren Verhalten im Kurzschlussfall analysiert. Das Kapitel endet mit einem Abschnitt tiber die
Modellierung von IGBTSs und der Prisentation des fiir die weitere Entwicklung der Ansteuerkonzepte
verwendeten IGBT-Modells.



2 Kapitel 1: Einleitung

Eine Vorstellung der derzeit in der Literatur verdffentlichten Ansteuerverfahren fiir IGBTs beinhaltet
Kapitel 3. Hier werden neben den Grundprinzipien der Ansteuerungen auch Verfahren zur Verbesse-
rung der Schalteigenschaften von IGBTs prisentiert.

Die im Rahmen dieser Arbeit entwickelten Konzepte zur Ansteuerung von IGBTs werden in Kapitel
4 beschrieben. Diese umfassen Verfahren zur Regelung der Kollektorstroméinderungsgeschwindigkeit
dic/dt, der Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit ducg /dt und zur aktiven Begren-
zung der Uberspannung wihrend des Ausschaltvorganges, ein so genanntes Active Clamping. Die
Funktion der zuvor abgeleiteten Konzepte wird simulativ nachgewiesen.

Eine experimentelle Untersuchung der vorgestellten Verfahren zeigt Kapitel 5. Dabei wird das Design
der Prototypen-Baugruppen in seinen Schliisselkomponenten erldutert, der verwendete Teststand fiir
die Schaltversuche vorgestellt und schlieBlich die Ergebnisse von Schaltversuchen mit dem IGBT-
Modul Infineon FZ2400R17KF6CB2 (1700V /2400 A) wiedergegeben, die ebenfalls eine Analyse
der Schaltverluste enthalten.

Eine Zusammenfassung der Arbeit wird in Kapitel 6 gegeben. Dazu werden zusitzlich im Anhang B
Quellcodebeispiele zur simulativen Darstellung eines Systems bestehend aus Ansteuerung und IGBT-
Modul gegeben. Im Anhang C finden sich Abbildungen zum verwendeten Teststand und zu den ange-
fertigten Baugruppen sowie die mathematische Herleitung eines Differenzierers aus einem einfachen
C-R-Hochpass.



Kapitel 2

Der Insulated Gate Bipolar Transistor
(IGBT)

Die wachsenden Anforderungen an Leistungsdichte und Schaltfrequenzen in der Leistungselektronik
fordern stiandige Verbesserungen der Eigenschaften von Leistungshalbleitern. Moderne Leistungshalb-
leiter zeichnen sich durch eine sehr kleine Ansteuerleistung, geringe Leitverluste, vernachlidssigbar
kleine Sperrverluste und sehr kleine Schaltverluste aus [Khanna 2003]. Fiir verschiedene Anwendun-
gen und Anforderungen wurden diverse technische Zweige bzw. Technologien fiir Leistungshalbleiter
entwickelt.

Vernachldssigt man an dieser Stelle die durchaus vielversprechenden Wide Band Gap-Materialien
wie SiC, die zukiinftig wahrscheinlich auch bei groeren Stromrichterleistungen eingesetzt werden
konnen, kann man die Si-basierten schaltenden Leistungshalbleiter nach [Bernet 2000] grundsitzlich
in Transistoren und Thyristoren aufteilen. In netz- bzw. lastkommutierten Anwendungen, wo eine
Abschaltfihigkeit! des Ventils nicht notwendig ist, bietet der Thyristor bei einer Durchlassspannung
von ca. 2V die immer noch hochste Schalterleistung unter den Leistungshalbleitern. So sind derzeit
(Stand: Februar 2009) Thyristoren mit einer Sperrspannung bis zu 12.000V bei einem Nennstrom bis
zu 1500 A kommerziell erwerbbar?.

Soll der Laststrom durch ein Steuersignal an- und abgeschaltet werden kénnen, so ist der Einsatz
von abschaltbaren Thyristoren wie des Gate-Turn-Off Thyristor (GTO) bzw. den integrierten gate-
kommutierten Thyristor (IGCT) bzw. Transistoren notwendig.

Der GTO verfiigt aufgrund seiner Thyristorcharakteristik im leitenden Zustand iiber eine hohe Strom-
tragfihigkeit’, bendtigt jedoch eine sehr hohe Ansteuerleistung, da seine Abschaltstromverstirkung
zwischen 4 und 5 liegt. Somit muss ein Fiinftel bis ein Viertel des Laststromes beim Abschalten des
Bauelementes auf die Gate Unit kommutiert werden [Tschirley 2007]. Dies wirkt sich negativ auf
den Schaltungsaufwand und die Baugrofle der Ansteuerung aus. Die maximale Schaltfrequenz wird
dadurch ebenfalls auf ca. 1...2kHz begrenzt, wobei Ein- bzw. Ausschaltzeiten von 4 us bzw. 10 us rea-
lisiert werden. Eine Weiterentwicklung des GTO stellt der IGCT dar. Dabei wurde die GTO-Struktur
verdandert und ein niederinduktiver Gate-Anschluss realisiert, der direkt mit einer geeigneten Ansteu-

' vgl. engl. Gate turn-off capability

2 siehe auch ABB 5STP 12N8500 = 8500V /1200 A, Infineon T2871N (= 8000V /6060 A) und
Mitsubishi FT1500AU-240 (= 12000V /1500 A)
3 siehe auch ABB 5SGF 4014502 (= 4500V /4000 A) und Mitsubishi FG6000AU-120D (= 6000V /6000 A)
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erschaltung verbunden wird. Derzeit wird der IGCT nur als Hybrid bestehend aus Leistungshalbleiter
und Ansteuerung vertrieben. Somit kann der IGCT als hart schaltender GTO angesehen werden. Ge-
rade diese Eigenschaft macht ihn derzeit zu dem hauptkonkurrierenden Bauelement gegeniiber dem
IGBT im Mittelspannungsbereich. Derzeit werden IGCTs mit einer Blockier- bzw. Sperrspannung
von bis zu 6500V angeboten*. Bauelemente mit einer Sperrspannung von 10kV sind derzeit in der
Erprobung [Tschirley et al. 2008].

Bei den Transistoren unterscheidet man je nach Art der am Stromfluss beteiligten Ladungstriager zwi-
schen unipolaren und bipolaren Transistoren. Lange Zeit beherrschten bipolare Leistungstransistoren
das Feld der Anwendungen mit Schaltfrequenzen von mehreren kHz. Obwohl sie Schaltzeiten kleiner
als 1 ps zur Verfiigung stellen, ist thre Stromtragfihigkeit begrenzt. Dies wird teilweise durch integrier-
te Darlington-Schaltungen verbessert. Der jedoch groBite Nachteil eines bipolaren Transistors ist die
Tatsache, dass nicht nur wéihrend des Ausschaltvorganges, sondern auch wihrend des Leitzustandes
standig ein Basisstrom durch die Ansteuerung zur Verfiigung gestellt werden muss. Dieser berechnet
sich aus der Stromverstirkung, die zwischen 10 und 100 liegen kann, und ist der Hauptgrund dafiir,
dass der bipolare Transistor in der Leistungselektronik vom MOSFET bzw. IGBT verdridngt wurde.

Bei schnell schaltenden Applikationen kleinerer Spannung (< 400 V) hat sich der MOSFET durchge-
setzt. Da der Laststrom hierbei nur mit einer Ladungstrigerart gebildet wird, handelt es sich um einen
unipolaren Leistungshalbleiter. Daraus ergeben sich einerseits Schaltzeiten, die kleiner 100ns sind,
und somit Schaltfrequenzen um die 100kHz ermdglichen. Durch die Verwendung nur einer Ladungs-
trigerart steigt jedoch der Bahnwiderstand im eingeschalteten Zustand mit der Blockierspannung des
Bauelements exponentiell an, so dass die Stromtragfihigkeit fiir hohe Blockierspannungen sehr klein
wird. Der Bahnwiderstand Rps on im eingeschalteten Zustand lésst sich nach [Nicolai et al. 1998] mit
Gleichung (2.1) fiir eine gegebene Durchbruchspannung Upg gr abschitzen:

Rps.on ~ k- Uéﬁgﬁﬁ. 2.1)
Die Materialkonstante k wird dabei fiir eine Chipfliche von 1cm? zum Beispiel zu 8,3- 1072 A~ ge-
setzt. Vergleicht man zwei MOSFETs gleicher Technologie mit unterschiedlicher Blockierspannung,
so ist zu erkennen, dass die Stromtragfihigkeit bei gleicher Siliziumfliche nahezu mit der vierten
Potenz des Faktors der Spannungsfestigkeit abnimmt>. Somit ist der Einsatz von konventionellen
MOSFETs fiir Spannungen groBer 600 V nicht zu bevorzugen. Einen Ausweg bietet das CoolMOS™.-
Konzept, das den Bahnwiderstand im eingeschalteten Zustand um den Faktor 5. .. 10 verringert, ohne
dabei ebenfalls die Schaltgeschwindigkeiten zu verringern und somit den Einsatz des MOSFET bei
hoheren Spannungen bis 900V wieder attraktiv macht®.

Die Beseitigung der genannten Nachteile des MOSFET kann durch die Kombination mit Eigenschaf-
ten von bipolaren Leistungshalbleitern erfolgen. Darauf basierend wurde der Insulated Gate Bipolar
Transistor’ (IGBT) als MOS-bipolar-Kombination entwickelt. Seit seiner ersten Vorstellung in [Bali-
ga 1979] als Vertical-Channel M.O.S. Gated Thyristor hat dieser Leistungshalbleiter viele Namen wie
Insulated Gate Rectifier (IGR), Conductivity-modulated FET (COMFET), Gain-enhanced MOSFET
(GEMFET), Bipolar FET (BiFET) und Injector FET erhalten. Nach weltweiten Forschungsbemiihun-
gen, u.a. wie in [Tihanyi 1980] und [Baliga et al. 1982] beschrieben, wurde der IGBT 1983 kommerzi-
ell auf den Markt gebracht [Khanna 2003] und ist heute das Bauteil, das in der Leistungselektronik den

siehe auch ABB 5SHY 42L6500 (= 6500V /4200 A) und Mitsubishi GCU15CA-130 (= 6500V /1500 A)
siehe dazu Fairchild FCA47N60 (= 600V /47 A) und Fairchild FQA8N100C (= 1000V /8 A)

siehe dazu Infineon IPW60R045CP (= 650V /60 A) und Infineon IPW90R120C3 (= 900V /36 A)
englisch fiir Bipolar-Transistor mit isoliertem Gateanschluss

~N O A
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bipolaren Leistungstransistor ersetzt hat und zusétzlich in schnell schaltenden, MOSFET-typischen
Applikationen mit hoheren Spannungen verwendet wird. Seit der Einfithrung von Chips fiir eine Blo-
ckierspannung von 6,5kV dringt der IGBT ebenfalls erfolgreich in die Doméne der Mittelspannung,
die zuvor vom GTO beherrscht wurde, ein. Das Modellspektrum von IGBTs ist sehr umfangreich
und reicht vom diskreten IGBT-Chip im TO-220-Gehduse fiir 300V /20 A bis zu Hochvolt-IGBT-
Modulen?® fiir 6500V /600 A. Eine umfassende Analyse der derzeit verfiigbaren IGBT-Anbieter und
-Modelle ist Abschnitt 2.1.4 zu entnehmen.

2.1 Aufbau und Funktionsweise des IGBT's

Der IGBT ist aus dem Technologieprozess des MOSFET hervorgegangen. Wie aus den Schnittbildern
der Elementarzellen von IGBT und MOSFET in Abbildung 2.1 zu entnehmen ist, unterscheidet sich
der Aufbau des IGBT nur durch eine zusiitzliche eingefiigte, kollektorseitige p™-Schicht von dem des
MOSFET. Bei dem hier dargestellten IGBT- wie auch MOSFET-Typ handelt es sich um eine vertikale
Struktur mit einer planaren Gatestruktur, bei der sich der leitende Kanal lateral (hier waagerecht)
ausbildet, und der Laststrom vertikal durch den Chip fliet. Die gateseitige MOS-Struktur bildet einen
selbst sperrenden n-MOS, der sich aufgrund der groeren Beweglichkeit von Elektronen im Vergleich
zu Lochern in der Leistungselektronik durchgesetzt hat. In einem Leistungshalbleiter werden mehrere
hunderttausend dieser Zellen auf einem Chip parallel betrieben [Lutz 2006].

! )

C D
(a) PT-IGBT mit Bufferschicht (n™) (b) Leistungs-MOSFET mit Bufferschicht (n™)

Abbildung 2.1: Prinzipieller Aufbau der Elementarzelle eines PT-IGBTs und -
MOSFETs mit Buffer-Layer [Nicolai et al. 1998]

Aus der Mikroelektronik ist weiterhin der laterale MOSFET bzw. IGBT bekannt, bei dem sich der
Laststrom waagerecht durch den Chip bewegt. Mit dieser Struktur lassen sich jedoch nur ca. 30%

8 siehe dazu Infineon FZ600R65KF2 und ABB 5SNA 0600G650100
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der Stromdichte einer vertikalen Struktur realisieren, so dass dadurch ein groer Flichenbedarf fiir
Bauelemente mit hohen Laststromen entsteht. Die laterale Struktur wird nur fiir komplexe integrierte
monolithische Schaltungen fiir Smart Power-Anwendungen verwendet [Nicolai et al. 1998].

Emitterseitig beginnend, ist unter einer Aluminiummetallisierung das aus hoch dotiertem n™-Poly-
silizium gebildete Gate zu erkennen, das durch eine SiO;-Isolation elektrisch von seiner Umgebung
getrennt wird. Ein schwach dotierter p~-Bereich bildet den MOS-Kanal mit der Linge d zwischen
dem hoch dotierten n*-Emitter und der schwach dotierten n~-Basis. Seitlich davon wird ein hoch do-
tierter p"-Bereich eingefiigt, der den parasitiir gebildeten p™n~ p™-Transistor und dessen lateralen Ba-
siswiderstand Rw kurzschlieBt, damit es nicht zu einem thyristordhnlichen Einrastverhalten, dem so
genannten Latch-Up, kommt, das durch einen Spannungsabfall iiber Ry verursacht wird. Die schwach
dotierte n~ -Basis bestimmt durch Ihre Léange 1, und Dotierung ma3geblich die Blockierfdahigkeit und
den Durchlasswiderstand des Leistungshalbleiters. Unter der Basis befindet sich eine schmale hoch
dotierte n*-Feldstoppschicht, auch Buffer-Layer genannt, die im blockierten Zustand das elektrische
Feld innerhalb einer kurzen Wegstrecke abbaut. Diese kennzeichnet einen Punch Through IGBT aus.
Die einzelnen IGBT-Typen werden in Abschnitt 2.1.3 néher betrachtet. Der Kollektor des IGBTs wird
durch einen hoch dotierten p*-Bereich gebildet.

2.1.1 Allgemeine Funktion

Wird nun an dem beschriebenen IGBT, wie auch in Abbildung 2.2 dargestellt, bei einer anliegenden
positiven Spannung zwischen Kollektor (C) und Emitter (E) (= ucg > 0) eine positive Spannung
zwischen Gate (G) und Emitter angelegt (= ugg > 0), so bildet sich wie beim MOSFET ein elektro-
nenleitender n-Kanal im p~-Gebiet zwischen n™-Emitter und n™-Basis. Durch diesen Kanal flieBen
die Elektronen aus dem n*-Emitter als Majoritiitstriiger in die n~-Basis, durch den n*-Buffer und
iiberfluten schlieBlich den kollektorseitigen p™n™-Ubergang RLZc. Dieser wird leitend und injiziert
Locher als Minorititstriiger in die n~-Basis, die wiederum den p*n~-Ubergang RLZg (inklusive des
p~n~-Ubergangs) iiberflutet und leitend macht. Es entsteht dadurch der Stromfluss aus Lochern® als
Minoritétstrager in der n~ -Basis vom Kollektor (C) zum Emitter (E), der durch einen Strom aus
Majorititstragern angestoen wurde. Durch den Locherfluss in die n™-Basis wird zusitzlich deren
Leitfdhigkeit erhoht. Dieser Effekt wird auch als Modulation des Basiswiderstandes Rp bezeichnet.
Der Locherstrom verhilt sich nun wie der eines ptn~p'-Transistors und fiihrt demnach im gesiit-
tigten, eingeschalteten Zustand zu einem niedrigen Spannungsabfall Ucg s, liber dem Bauelement
verglichen mit einem MOSFET, bei dem nur Majoritétstrager fiir den Stromfluss zustidndig sind.

Wird der IGBT abgeschaltet, indem die Gate-Emitter-Spannung kleiner oder gleich Null (= ugg < 0)
gesetzt wird, so reiflt durch Sperren des Gatekanals in sehr kurzer Zeit der Strom der Elektronen hin
zum Kollektor ab. Dies fiihrt zum Blockieren des kollektorseitigen p™n™-Ubergangs RLZc, der dar-
aufhin das NachflieBen der Locher aus dem p*-Kollektor in die n~-Basis verhindert. Die noch vorhan-
denen Minorititstrager, die Locher, konnen groBtenteils nur durch Rekombination beseitigt werden,
was zu dem fiir bipolare Bauelemente typischen Schweifstrom und somit zu hoheren Ausschaltzeiten
als beim MOSFET fiihrt.

Im Vergleich mit dem vorher beschriebenen Stromfluss im IGBT bestehen die frei beweglichen La-
dungstriger in einem Leistungs-MOSFET nur aus Majorititstragern, also Elektronen, die zwar sehr
schnell auf die Steuerspannung am Gate reagieren konnen, aber auf den Vorteil eines modulierten

9 Der Locherstrom ist mit 40...45% am Gesamtstrom beteiligt [Nicolai et al. 1998].



2.1 Aufbau und Funktionsweise des IGBTSs 7

l Legende: @ Locher
C @ Elektronen

Abbildung 2.2: Stromfluss im IGBT im eingeschaltetem Zustand [Nicolai et al. 1998]

Basiswiderstandes durch die Uberschwemmung mit Minorititstrigern verzichten miissen. Die fiihrt
dazu, dass rund 90% des Drain-Source-Widerstandes Rps on im eingeschalteten Zustand eines 600 V-
MOSFETs auf die Linge der n™ -Basis 1, zuriickzufiihren sind. Diese wird proportional zur maxima-
len Sperrspannung des MOSFET gewihlt und erklirt, wie schon vorher erldutert, dass der MOSFET
im Allgemeinen nicht als Leistungshalbleiter fiir hohe Blockierspannung (Upg > 900V) geeignet ist.
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2.1.2 Bauformen von IGBTSs

Die Herstellung eines IGBT-Chips wurde erst moglich durch in der Mikroelektronik entwickelte Halb-
leiterprozesse. Dabei werden pro Wafer ca. 10° der in Abbildung 2.1(a) dargestellten IGBT-Zelle
gleichzeitig auf einem Wafer hergestellt. Um einen Eindruck von den Groflenordnungen in einem
Chip und von der Komplexitit der Herstellung eines solchen Chips zu erhalten, werden in Tabelle
2.1 exemplarisch fiir einen PT-IGBT-Chip die Schichtdicken und Dotierungsdichten!® der einzelnen
Bereiche nach [Khanna 2003] angegeben. Diese Werte fiir Schichtdicken und Konzentrationen die-
nen nur der Veranschaulichung und differieren je nach IGBT-Hersteller und -Typ. Der Prozess einer
IGBT-Chipherstellung wird im Anhang A beschrieben. Der Chip wird nach seiner Herstellung je nach

Tabelle 2.1: Schichtdicken und Dotierungsdichten eines PT-IGBT-Chips [Khanna 2003]

Bereich Schichtdicke [um] | Dotierungsdichte [cm ]
Kollektor (p*-Substrat) 500 Ny =1-10"
n*-Buffer-Layer 10 Np =1-10'
n~-Basis 100 Np=1-10"
p"-Wanne 6 Na=1-10"
p -Wanne 4 Np =1-10"
nt-Wanne 1 Np=1-10"°
n"-Gate 0,5 Np=1-10%

Oxidschicht 0,001 -

Verwendung zu Einzelchip-IGBTs, auch diskrete IGBTs genannt, Scheibenzellen oder Leistungsmo-
dulen weiterverarbeitet [Lutz 2006].

Als Beispiel fiir einen diskreten IGBT ist in Abbildung 2.3 der Aufbau eines TO-220-Gehéduses dar-
gestellt. Abbildung 2.3(b) zeigt, wie der IGBT-Chip iiber Bonddrihte mit den Anschlusslaschen des
Bauteils verbunden wird.

Im Hochleistungsbereich werden konventionelle Bauelemente wie Thyristor und GTO als Scheiben-
zellen oder auch Presspack verwendet. Diese Gehéduseart ist sehr kompakt, benotigt keine Bonddraht-
verbindungen und ldsst sich beidseitig kiihlen [Lutz 2006]. Abbildung 2.4 zeigt den vereinfachten
Aufbau einer Scheibenzelle. Hierbei wird das Siliziumbauelement iiber Druckstiicke elektrisch ver-
bunden. Zwei Molybdénscheiben dienen zur Anpassung der thermischen Ausdehnungskoeffizienten
von Silizium und Metall.

Aufgrund der genannten Vorteile wurden Press-Pack-IGBTs entwickelt, in denen die Einzelchips
druckkontaktiert werden. Dabei ist sicherzustellen, dass jeder dieser Einzelchips elektrisch gleich an
die AuBenkontakte angebunden wird. Dies ist technologisch aufwendig. Abbildung 2.5 zeigt eine
mogliche Anordnung der IGBT-Chips in einer Scheibenzelle. Von ABB wird nach [Eicher et al. 2004]
die zuverldssige Kontaktierung der Einzelchips iiber Federkontakte realisiert.

Leistungsmodule wie in Abbildung 2.6 haben sich aufgrund der elektrisch isolierten Anordnung der
Einzelschalter sehr stark verbreitet. Damit ist es moglich, komplette Umrichterschaltungen auf einem

10 Zum Vergleich: Die Eigenleitungsdichte ; von Silizium bei Zimmertemperatur betriigt ca. 10'°cm™3, wohingegen ein
Metall 10?2 cm~3 aufweisen kann.
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IGBT-Chip
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Abbildung 2.3: Diskreter IGBT im TO-220-Gehiuse [Lutz 2006]
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Abbildung 2.4: Vereinfachter Aufbau einer Scheibenzelle [Lutz 2006]

elektrisch leitenden Kiihlkorper zu realisieren, was einen groflen Vorteil fiir das Design von Umrich-
tern darstellt.

In einem Modul werden die IGBT-Chips mit den antiparallelen Freilaufdiodenchips auf ein so ge-
nanntes Substrat gelotet. Dieses Substrat besteht aus den Schichten Kupfer-Keramik-Kupfer und ist
damit 16tbar, jedoch elektrisch isolierend. Bei Hochleistungsmodulen verwendet man hierfiir 0,3 mm
Kupfer (Cu), als Keramik 1 mm Aluminiumnitrid (AIN) und darunter wieder 0,3 mm Kupfer (Cu).
Das System aus IGBT- sowie Diodenchips und Substrat wird auf eine Grundplatte gelotet, die meist
aus Kupfer besteht. Bei speziellen Anforderungen, z.B. im Traktionsbereich, bei denen der Ausdeh-
nungskoeffizient der Bodenplatte dem des Substrates entsprechen soll und somit die maximal mog-
liche thermische Zyklenzahl des IGBT-Moduls erhoht wird, wird hierfiir Aluminium-Siliziumcarbid
(AlSiC) verwendet. Eine Darstellung der Verbindung des IGBT-Chips mit der Grundplatte des Mo-
duls ist in Abbildung 2.7(b) gezeigt. Die schematische Anordnung der IGBT- und Diodenchips in
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Abbildung 2.5: Anordnung der IGBT-Chips in einer Scheibenzelle [Lutz 2006]
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Abbildung 2.6: IGBT-Modul (140 mm x 190 mm) [Mitsubishi]

einem Multichip-IGBT-Modul kann Abbildung 2.7(a) entnommen werden. Diese Grundplatte bildet
die von auflen sichtbare Unterseite des IGBT-Moduls, die mit Wirmeleitpaste auf den Kiihlkorper
geschraubt wird. Oberseitig werden die IGBT-Chips und deren Freilaufdiodenchips mit Bonddridhten
aus Aluminium verlotet und in teilweise mehrfachen Parallelschaltungen den schraub- oder 16tbaren
AuBenkontakten am Modul zugefiihrt.

Durch die elektrische Verbindung der Einzelchips mit Bonddrihten werden parasitidre Induktivititen
in das Modul eingefiigt, die mit ca. 10nH/ cm abgeschitzt werden konnen. Fiir zwei der in Abbildung
2.7(a) parallel geschalteten Systeme kann somit das elektrische Ersatzschaltbild wie in Abbildung 2.8
angegeben werden. Hierbei werden die im realen Modul ebenfalls enthaltenen parasitiren Kapazi-
titen und Widerstidnde vernachlédssigt. Die parasitdren Induktivititen in den IGBT-Modulen tragen

weiterhin zur VergroBerung der gesamten im Kommutierungskreis enthaltenen Streuinduktivitit Ls
bei.
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Abbildung 2.7: Aufbau eines IGBT-Moduls
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Abbildung 2.8: Ersatzschaltbild zweier parallel geschalteter IGBT-Freilaufdioden-
Einheiten inklusive parasitdrer Induktivititen
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2.1.3 IGBT-Chipstrukturen

Es wird im Allgemeinen zwischen zwei Grundtypen von IGBTs unterschieden: Zum einen dem
Punch-Through IGBT (PT-IGBT), der die erste verfiigbare Form des IGBTs darstellt, und zum an-
deren dem Non Punch Through IGBT (NPT-IGBT) als alternatives Konzept.

Die Weiterentwicklung beider IGBT-Bauweisen zielte vor allem darauf, die Ladungstrigerdichte in
der n™-Basis so zu erhohen, dass der IGBT im leitenden Zustand die Charakteristik einer pin-Diode
annimmt und dadurch niedrigere Durchlassverluste aufweist. Dies fiihrte einerseits zum Trench-Gate
Konzept und andererseits zur so genannten Locherbarriere im Carrier Stored Trench Gate. Eine wei-
tere Reduzierung der Verluste, vor allem beim NPT-IGBT, erfolgt durch die Verkiirzung der n™-Basis
mit Hilfe einer zusitzlichen kollektorseitigen Feldstoppschicht. Im Folgenden werden die verschiede-
nen Konzepte vorgestellt.

2.1.3.1 Non-Punch-Through IGBT

Beim NPT-IGBT wird die gesamte anliegende elektrische Feldstirke iiber die Linge der n™ -Basis ab-
gebaut [Miller und Sack 1989]. Dies und die Tatsache, dass der Emitterwirkungsgrad des p-Kollektors
durch Ionenimplantation sehr genau eingestellt werden kann, macht den NPT-IGBT sehr robust gegen-
tiber dem Latch-Up und zu einem Bauteil mit hoher Kurzschlussfestigkeit [Nicolai et al. 1998, Lutz
2006].

Das schematische Schnittbild des NPT-IGBT und der prinzipiellen Verlauf der elektrischen Feldstirke
E iiber der Zellenweite im blockierten Zustand sind in Abbildung 2.10(b) gezeigt. Beim NPT-IGBT
kann der Feldverlauf mit den Zusammenhingen am abrupten p"n~-Ubergang angenihert werden. Un-
ter Beachtung der maximalen Feldstirke Epp, bei der ein Lawinendurchbruch einsetzt, ergeben sich
gemal [Lutz 2006, S. 50] die in Gleichung (2.2) angegebenen Abhingigkeiten von der Dotierungs-

dichte Np der n~-Basis:
7
~38

1
WRLZ ™~ ND EBD ~ NB. (2.2)

Hierbei wird wgy 7 als fiir die maximale Blockierspannung notwendige Weite der Raumladungszone
in der n™ -Basis definiert. Die maximale Blockierspannung oder auch Einsatzspannung des Lawinen-
durchbruchs Upp lésst sich bei einem dreieckigen Feldverlauf durch Integration iiber die Weite w der
Raumladungszone mit Gleichung (2.3) berechnen:

1
Usp = — = - EBDp - WRLZ- (2.3)

2
In Abbildung 2.9 sind dafiir beispielhaft die Verldufe der fiir die Dimensionierung der n™-Basis not-
wendigen Parameter gezeigt. Fiir eine Blockierspannung Ugp = 2kV wird somit eine n~ -Basisweite
von ca. 200 um bei einer Dotierungsdichte Np ~ 8 - 10'3 cm™3 benotigt.

Der p-dotierte Kollektor wird auch p-Emitter oder Riickseiten-Emitter genannt. Fiir die Herstellung
des NPT-IGBT wird ein homogenes n™-Substrat als Ausgangsmaterial verwendet, welches kosten-
giinstiger zu fertigen ist als die Epitaxiesubstrate des PT-IGBTs. Der Tailstrom beim Ausschalten des
NPT-IGBTs ist ldnger, aber dafiir flacher als beim PT-IGBT. Die Durchlassverluste sind aufgrund der
langeren n™ -Basis groBer als beim PT-IGBT.

Eine weitere Eigenschaft des NPT-IGBT ist der positive Temperaturkoeffizient (PTC) der Kollektor-
Emitter-Spannung. Dieser fiihrt dazu, dass die Kollektor-Emitter-Spannung zwar mit der Temperatur
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Abbildung 2.9: Weite der Raumladungszone wgy 7, elektrisches Feld Epp bei einsetzen-
dem Lawinendurchbruch und Einsatzspannung Ugp des Lawinendurch-
bruchs an einem abrupten p*n~-Ubergang in Abhingigkeit von der Do-
tierungsdichte Np der n™-Basis [Lutz 2006]

steigt, was einerseits bedeutet, dass ein heiler NPT-IGBT mehr Durchlassverluste aufweist als ein
kalter und somit noch wéarmer wird und dadurch thermisch zerstort werden kann. Andererseits ist
die Parallelschaltung aus NPT-IGBTs ein sich selbst regulierendes System, was bei dem verstéarkten
Trend zu hoheren Leistungen und damit zur Parallelschaltung von IGBTs stark zur Verbreitung des
NPT-IGBT beitrigt.

Fiir die Herleitung dieses Zusammenhanges kann sich die Kollektor-Emitter-Strecke des IGBTs im
stationdr eingeschalteten Zustand als Reihenschaltung der Widerstinde der n™ -Basis und der kollek-
torseitigen Raumladungszone RLZc vorgestellt werden. Es gilt gemidB [Wintrich 1996] Gleichung
(2.4).

Uck = UrLz.c + UBasis (2.4)
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Wird die Temperatur erhoht, steigt der Spannungsabfall Up,is liber der Basis aufgrund einer sinken-
den Beweglichkeit der Ladungstriger und eines dadurch steigenden spezifischen Widerstands an. Der
Spannungsabfall Urpz c hat somit einen positiven Temperaturkoeffizienten (PTC). Mit steigender
Temperatur nimmt die thermische Generationsrate und somit die Eigenleitungsdichte n; zu. Dies lédsst
den Spannungsabfall iiber der kollektorseitigen Raumladungszone RLZc sinken. Dieser hat somit
einen negativen Temperaturkoeffizienten (NTC).

Da die Weite der Basis im NPT-IGBT grofer ist als die Weite der kollektorseitigen Raumladungszo-
ne, liberwiegt der PTC-Charakter der Kollektor-Emitter-Spannung. Schon bei sehr kleinen Kollektor-
stromen geht der zunidchst negative Temperaturkoeffizient der Kollektor-Emitter-Spannung in einen
positiven Temperaturkoeffizienten iiber.

2.1.3.2 Punch-Through IGBT

In Abbildung 2.10(a) ist das schematische Schnittbild einer Zelle eines PT-IGBTs und der prinzi-
piellen Verlauf der elektrischen Feldstirke E iiber der Zellenweite im gesperrten Zustand gezeigt.
Abweichend von Abbildung 2.1(a) wird hierbei die tatséichliche Dicke des p'-Substrates angedeutet.

Der Name dieses Konzepts weist darauf hin, dass die Feldstdrke im Blockierzustand nur zu einem
kleinen Teil in der n™ -Basis abgebaut wird und mit einem hohen Wert aus ihr heraustritt. Die Feldstér-
ke wird im anschlieBenden kollektorseitigen hoch dotierten n™-Buffer abgebaut [Mori et al. 1997]. Im
Vergleich zum NPT-IGBT, dargestellt in 2.10(b), kann damit die n™-Basis verkiirzt werden. Da das
pT-Substrat relativ dick und hochdotiert ist, muss die Locherinjektion dieser Schicht in die n™-Basis
begrenzt werden, da dies sonst eine erhohte Latch-Up-Neigung des Bauteils bewirken wiirde. Die-
se Injektionswirkung wird Emitterwirkungsgrad genannt. Die Begrenzung der Inkjektionswirkung
erfolgt durch zusitzliches Einbringen von Rekombinationszentren in den hochdotierten Wafer, der
das p™-Substrat bildet, mittels Golddotierung oder Elektronenbestrahlung [Nicolai et al. 1998]. Diese
Technologie wird jedoch fiir Blockierspannungen grofer als 1200V aufwendig [Lutz 2006].

Durch die verhiltnismiBig kleine n™-Basis tiberwiegt der Spannungsabfall iiber der kollektorseitigen
Raumladungszone RLZc. Die Kollektor-Emitter-Spannung eines PT-IGBTs hat somit einen negati-
ven Temperaturkoeffizienten (NTC). Dies macht ihn eher ungeeignet fiir die Parallelschaltung von
Chips, die z.B. in einem IGBT-Modul benétigt wird. Der Chip, der durch Asymmetrien in der Paral-
lelschaltung anfangs den meisten Strom leitet, wird auch eine hohere Chiptemperatur aufweisen. Dies
lasst durch sein NTC-Verhalten seine Durchlassspannung, also seinen Bahnwiderstand, weiter sinken,
was fiir einen einzelnen Chip als positiv anzusehen ist. In der Parallelschaltung wird eben dieser Chip
immer mehr Strom leiten und kann bei ungeeigneter Dimensionierung schlieBlich thermisch zerstort
werden. Trotz der genannten Nachteile wird diese Technologie auch fiir IGBTs hoherer Leistung u.a.
von Mitsubishi [Azzopardi et al. 2000] und ABB [Seng und Wahi 2006] teils in weiterentwickelter
Form eingesetzt.

2.1.3.3 Trench-Gate

Um die Durchlassspannung und damit die Durchlassverluste zu senken, ist eine Ladungstrigerver-
teilung des IGBTs im eingeschalteten Zustand wiinschenswert, die der einer pin-Diode entspricht.
Dafiir muss die Ladungstragerkonzentration im n™-Gebiet erhoht werden, die somit die Durchlass-
spannung sinken ldsst. Dies wird erzielt, indem der Abfluss des Locherstromes aus der Basis in den
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(a) PT-IGBT mit planarem Gate (b) NPT-IGBT mit planarem Gate

Abbildung 2.10: Schnittbilder von IGBT-Zellentypen und deren elektrischen Feldverlau-
fen im gesperrten Zustand

Emitter kiinstlich erschwert wird. Eine Moglichkeit, dies zu realisieren, ist die Verwendung eines
Trench-Gate, wie in Abbildung 2.12(a) gezeigt. Gegeniiber einer planaren Gatestruktur, abgebildet
in Abbildung 2.11, wird hier der MOS-Kanal senkrecht aufgespannt. Eine weitere Motivation fiir
die Entwicklung des Trench-Gate ist die damit verbundene Beseitigung des parasitiren Sperrschicht-
Feldeffekttransistors (JFET). Der JFET-Kanal wird in einer IGBT-Zelle mit planarem Gate durch den
beidseitigen p~n~-Ubergang gebildet und schniirt den Stromfluss von und zum Emitter unter Umstin-
den ein.

Das Trench-Gate wird fiir PT-IGBTSs [Azzopardi et al. 2000] und NPT-IGBTs [Ruething et al. 2003]
verwendet. Die Durchlass- sowie die Schaltverluste werden durch diese MaB3nahme kleiner, die Latch-
Up-Festigkeit und die maximale Durchbruchspannung steigen und es konnen hohere Stromdichten in
der IGBT-Zelle realisiert werden [Nicolai et al. 1998]. Durch die Fliachenreduzierung der Einzelzelle
steigt allerdings der thermische Widerstand, der so einen Teil des Vorteils der hoheren Stromdich-
te wieder aufhebt. Die Kurzschlussfestigkeit wird durch die kleinere Fliche der Trench-Architektur
schlechter und die Gatekapazitit, die bei jeder Schalthandlung umgeladen werden muss, ist deutlich
hoher im Vergleich zu einer planaren Anordnung.
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Abbildung 2.11: Planares Gate, siche Abbildung 2.1(a)

(a) Trench Gate [Nicolai et al. 1998] (b) Carrier Stored Trench Gate [Lutz 2006]

Abbildung 2.12: Schnittbilder des aktiven Bereiches (Gate-Bereich) von IGBT-Zellen
mit verschiedenen Gatetechnologien

2.1.3.4 Carrier Stored Trench Gate

Eine weitere Methode, um die Ladungstrigerkonzentration unter dem Emitter anzuheben, ist das Ein-
fiigen einer weiteren Sperrschicht, der so genannten Ldcherbarriere, unter dem Emitter. Dies kann
in Kombination mit einer planaren Struktur oder einem Trench-Gate [Azzopardi et al. 2000] wie in
Abbildung 2.12(b) gezeigt, geschehen. Letztere wird vom Hersteller Mitsubishi als Carrier Stored
Trench Gate Bipolar Transistor (CSTBT ) bezeichnet. Die Locherbarriere wird durch einen zusitz-
lichen n~n-Ubergang gebildet, der ein Diffusionspotenzial von ca. 0,17V — fiir die Locher in Sperr-
richtung — erzeugt. Dadurch wird der Abfluss der Locher in den Emitter gebremst und die Ladungs-
tragerkonzentration unter dem Emitter wie gewiinscht angehoben. Durch die gegeniiber der n™-Basis
hohere Dotierung der Locherbarriere wird allerdings die Sperrfiahigkeit des IGBT herabgesetzt. Die
n~ -Basis muss daher etwas dicker ausgefiihrt werden, was zu einer etwas hoheren Durchlassspannung
fithrt und einen Teil des durch die Locherbarriere gewonnenen Vorteils wieder aufhebt [Lutz 2006].
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2.1.3.5 Feldstoppschicht

Die Durchlassverluste bei einem NPT-IGBT lassen sich maBgeblich verringern, wenn bei gleichblei-
bender Sperrfihigkeit die Dicke der n™-Basis herabgesetzt wird. Dafiir wird, wie beim PT-IGBT,
eine hoher dotierte n™-Schicht vor den Kollektor eingefiigt und die Dotierung der n~-Basis noch et-
was verringert. Somit ist es moglich, die Dicke des Bauteils auf ungeféahr ein Drittel zu reduzieren
[Ruething et al. 2003]. In Abbildung 2.13 ist das Schnittbild einer NPT-IGBT-Zelle und dessen elek-
trischer Feldverlauf im Sperrzustand gezeigt. Zum Vergleich ist der Feldverlauf eines NPT-Bauteils
ebenfalls diinn eingezeichnet. Dieser Ansatz wird je nach Hersteller Field Stop'! (FS), Soft Punch
Through'? (SPT), Light Punch Through'3 (LPT) oder Thin Wafer Punch Through'* genannt. Da die
n"-Feldstoppschicht wie beim PT-IGBT per lonenimplantation in einen homogenen n™-Wafer do-
tiert wird, ldsst sich der Wirkungsgrad des Emitters ebenfalls sehr genau einstellen. Weiterhin hat das
gesamte Bauteil den NPT-typischen PTC der Kollektor-Emitter-Spannung, der ihn attraktiv fiir die
Parallelschaltung macht.

2.1.4 Kommerziell verfiighare IGBT's

Derzeit gibt es diverse Hersteller, welche die in den vorhergehenden Abschnitten vorgestellten Chip-
techniken anwenden, in IGBT-Module integrieren und als Produkte fiir den Spannungsbereich zwi-
schen 1,7kV und 6,5kV anbieten. Im Folgenden wird eine Ubersicht der derzeit (Stand: Mirz 2009)
verfiigbaren IGBTs im Hochleistungsbereich fiir die Blockierspannungen 1700V, 2500V, 3300V,
4500V und 6500V gegeben. Die in den Tabellen 2.2, 2.3 und 2.4 dargestellten Informationen iiber
das Produktportfolio der Hersteller fasst die auf den Internetseiten der Hersteller gezeigten Daten
zusammen. Dabei wird oft von den Herstellern der Begriff Generation verwendet, der sich aber aus-
schlieBlich auf die Produktreihe des jeweiligen Herstellers bezieht und nicht allgemein zu verwenden
ist.

Das japanische Unternehmen Hitachi bietet iiber den gesamten Spannungsbereich alle geldufigen
Nominalstromwerte gemil3 Tabelle 2.2(a) an. Hitachi verwendet dabei verschiedene Technologien
auf Basis des PT-IGBT: Punch Through IGBT der 3. Generation mit einem lateralen Gate (C), Low
Injection Punch Through IGBT (LiPT) mit Trench-Gate (D), Soft Low Injection Punch Through IGBT
(sLiPT) mit Trench-Gate (E) und High Conductivity IGBT (HiGT =- E2).

Die in Europa héufig als Standard geltende Produktpalette der Firma Infineon (ehemals eupec) in Ta-
belle 2.2(b) bietet nur in den drei industriell bedeutendsten Spannungsklassen 1700V, 3300V und
6500V IGBT-Module verschiedener Chipausfithrung an. Sie unterscheidet in ithrem Angebot zwi-
schen dem IGBTZ, einem NPT-IGBT der 2. Generation mit lateralem Gate in der standard- (S2)
und low loss-Ausfiihrung (L2) und dem IGBT?, einem FS-IGBT mit Trench-Gate in der standard-
(S3), low loss- (LL3) und fast-Ausfiithrung (F3). Die 6,5kV-IGBT-Module werden dabei noch in der
bewihrten IGBT?-Technik gebaut.

Basierend auf der PT-Technologie bietet Mitsubishi die in Tabelle 2.2(c) gezeigten Module an. Fiir
1,7kV wird auch der zuvor in Abschnitt 2.1.3.4 erwihnte CSTBT " mit Feldstoppschicht verwendet.

U Infineon: siehe [Laska et al. 2000][Lorenz 2002]
12 ABB: siehe [Seng und Wahi 2006]

13 Mitsubishi: siche [Mochizuki et al. 2002]

14 Toshiba: siehe [Matsudai und Nakagawa 2002]
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Abbildung 2.13: Schnittbild einer NPT-IGBT-Zelle mit Feldstoppschicht

Auf einen Hochstromtypen fiir (Ucg/Ic) = (1700V /3600 A) verzichtet Mitsubishi im Gegensatz zu
Hitachi und Infineon.

Der englische Hersteller Dynex bietet IGBT-Module je nach Typ in NPT- oder (Soft Punch Through)-
Technik (SPT) an. Bis auf die zwei leistungsschwéchsten 1700 V-Modelle fiir 400 A und 600 A wer-
den alle Module mit einer ASISiC-Bodenplatte ausgeliefert. Auf einen Hochstromtypen fiir (Ucg/Ic) =
(1700V /3600 A) und den Hochleistungstypen (Ucg/Ic) = (6500 V /600 A) wird verzichtet.

Das Modell HiPak1 des Halbleiterbereiches der ABB ist mit SPT-Chips ausgeriistet, deren Ladungs-
trigerprofil fiir die Variante HiPak2 verbessert wurde und so den Namen SPT* erhielt. Die derzeit
verfiigbaren IGBT-Module sind in Tabelle 2.3 aufgelistet. ABB bietet damit fiir die 6,5kV-Spannungs-
klasse das Modul mit dem derzeit hochsten Nominalstrom von 750 A an. Die Module mit der Erwei-
terung HV verfiigen iiber eine erhohte Isolationsspannung.

Powerex, ein Gemeinschaftsunternehmen von General Electric und Mitsubishi, bietet die in Tabelle
2.4(a) gezeigten IGBT-Module an. Die mit HV gekennzeichneten Modelle stellen eine hohere Isolati-
onsfestigkeit zur Verfligung. Die Produktpalette von Powerex ist bedingt durch die Tatsache, dass die
Module mit Mitsubishi-IGBT-Chips bestiickt sind, der von Mitsubishi sehr dhnlich und deckt bis auf
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Tabelle 2.2: Kommerziell verfiigbare HV-IGBT-Typen von Hitachi, Infineon, Mitsubishi
und Dynex (Stand: Mirz 2009)
(a) Hitachi (b) Infineon
Ucg/V Ucg/V
fe/A 1900 | 2500 | 33({0 | 4500 | 6500 le/A 1900 | 2500 | 33({0 | 4500 | 6500
200 200 ]| S2,1.2 S2
300 300 || S2,L2
400 E 400 || L2,83 L2 S2
500 500
600 D E 600 || S3 S2
650 650
750 750
800 D,E 800 [ L2 S2,12
900 D 900
1000 E2 1000 L3,F3
1050 D 1050
1200 | D,E C D,E 1200 || L2,S3 S2,1.2
1500 E2 1500 L3,F3
1600 D 1600 || L2,S3
1800 || D.E 1800 || L2,S3
2400 D 2400 || L2,83
3600 E 3600 | S3
(c) Mitsubishi (d) Dynex
Ucg/V Ucg/V
le/A T 1700 | 2500 | 33({0 | 4500 | 6500 le/A 1900 | 2500 | 33(40 | 4500 | 6500
200 200
300 300
400 v v 400 | Cu AISiC AISiC
500 500
600 v v 600 || Cu AlSiC
650 650
750 750
800 v v Vv 800 || AISiC AISiC
900 v 900 AlSiC
1000 1000
1050 1050
1200 v v v 1200 || AISiC AISiC
1500 1500
1600 v 1600 || AISiC
1800 [ v 1800
2400 v 2400 || AISiC
3600 3600

den Hochstromtyp (Ucg/Ic) = (1700V /3600 A) alle Standard-Schalterleistungen ab.

Die Firma Westcode ist der derzeit einzige Hersteller von IGBTs im Press-Pack-Gehéduse (PPI), die
vor allem fiir den Einsatz in Applikationen, die vormals mit GTO besetzt waren, geeignet sind. Die
in Tabelle 2.4(b) aufgetragenen Schalterleistungen fallen vor allem durch ihren Umfang an Zwischen-
werten auf, die andere Hersteller nicht anbieten.
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Tabelle 2.3: Kommerziell verfiigbare HV-IGBT-Typen von ABB (Stand: Mérz 2009)

UCE/V

fe/A 1700 | 2500 | 3300 | 4500 | 6500

200
300
400 HiPak1 HV
500
600 HiPak2 HV
650 HiPak1l HV
750 HiPak2 HV
800 HiPak1
900
1000 HiPak2 HV
1050
1200 HiPak2 HiPak2, HiPak2 HV
1500 HiPak2
1600 HiPak1
1800 HiPak2
2400 HiPak2
3600
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Tabelle 2.4: Kommerziell verfiigbare HV-IGBT-Typen von Powerex und Westcode
(Stand: Mirz 2009)

(a) Powerex (b) Westcode
Ucg/V Uce/V
Ie/A 1700 ‘ 2500 ‘ 33({0 ‘ 4500 6500 Ie/ A 1700 ‘ 2500 ‘ 33(40 ‘ 4500 ‘ 6500
160 160 v
200 v 200
240 240 v
300 300
340 340 v
360 360 v
400 v HV v 400
500 v 500 v v
510 510 v
570 570 v
600 v v 600 v
650 650
700 700 v
750 750
800 v v v 800 v v
850 850 v
900 v 900 v
1000 1000
1050 1050
1200 v v v, mv 1200 v v v
1500 1500 v
1600 1600 v
1800 v 1800 v
2400 v 2400 v
3600 3600 v
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Obwohl sich die Produktpaletten der einzelnen aufgefiihrten Hersteller iiberlappen, sind die IGBT-
Module durch teilweise immense Technologieunterschiede — wie PT-, NPT-Technik oder der internen
Aufbau- und Verbindungsweise — nicht ohne Aufwand in der Applikation als so genannte Second
Source austauschbar.

Die im Internet einsehbare Produktpalette von Fuji Electric deckt den Niederspannungsbereich mit
einer maximalen Sperrspannung von 1700V und einem maximalen Nennstrom von 450 A ab und
wird daher nicht in der Tabellenform dargestellt. Der Hersteller International Rectifier bedient eben-
falls nur den Bereich kleiner Leistung mit Maximalwerten von (Ucg/Ic) = (1200V/60A) und er-
scheint somit nicht fiir eine gesonderte Darstellung geeignet. Der einstmals auch bei IGBTs fiir Mittel-
spannungsanwendungen vertretene Konzern Toshiba bietet gemil} Produktportfolio nur noch diskrete
IGBTs in TO-Gehéuse bis zu (Ucg/Ic) = (1500V/40A) an. Ebenfalls IGBTs kleiner Leistung bis
(Ucg/Ic) = (600V /100 A) werden von Fairchild angeboten.

2.2 Anwendungen von IGBTSs

Die Anwendungen der in Abschnitt 2.1.4 vorgestellten IGBTs hoher Schalterleistung lassen sich grob
in den Einsatz in Bahnantrieben, also Traktionsstromrichtern, in Industrieumrichtern der Mittelspan-
nungsebene sowie Umrichtern fiir Energiesysteme unterteilen. Industrieumrichter bedienen dabei An-
wendungen wie Antriebe fiir Walzwerke, Schiffsantriebe sowie Antriebe fiir die Prozesstechnik, den
Bergbau und die Ol- und Gasforderung. In Energiesystemen sind Umrichter in einem weiten Feld
von neuen Anwendungen in der Energieerzeugung (z.B. in Windkraftanlagen), der Energieiibertra-
gung mittels Hochspannungsgleichstromiibertragung (HGU) sowie Netzfiltern bzw. Kompensations-
anlagen [Bernet 2006] vertreten.

Bei der Mehrzahl der Mittelspannungsumrichter handelt es sich heutzutage um Spannungszwischen-
kreisumrichter, die wiederum in zweistufige (2-Level) und mehrstufige (Multi-Level) Umrichtertopo-
logien unterschieden werden. Welche Topologie verwendet wird, ist u.a. von der gewiinschten Aus-
gangsleistung, der Spannungsebene und der bendtigten Schaltfrequenz abhéngig. Eine weitere Rolle
spielt die Anzahl der verwendeten Leistungshalbleiter, die einen wesentlichen Teil der Ausfallrate
(-FIT-Rate') des gesamten Umrichtersystems bestimmt.

In Abbildung 2.14 und 2.15 sind héufig in der Mittelspannung verwendete Wechselrichtertopologi-
en schematisch dargestellt. Gezeigt sind jeweils eine Phase mit dazugehorigen Zwischenkreiskon-
densator eines zweistufigen Spannungszwischenkreiswechselrichters (2L-VSC)!6, eines dreistufigen
Neutral-Point-Clamped Spannungszwischenkreiswechselrichters (3L-NPC), eines dreistufigen Flying-
Capacitor Spannungszwischenkreiswechselrichters (3L-FLC) und eines vierstufigen Flying-Capac-
itor Spannungszwischenkreiswechselrichters (4L-FLC). Fiir den neunstufigen Series-Connected H-
Bridge Spannungszwischenkreiswechselrichter (9L-SCHB) sind alle drei Phasen schematisch darge-
stellt.

In Traktionsanwendungen werden zumeist 2L-VSC und 3L-NPC verwendet, um die Anzahl der
Komponenten und die Komplexitit des Systems niedrig zu halten [Bakran und Eckel 2000]. Die
Nennzwischenkreisspannung Upc,, wird dabei durch das Netz vorgegeben und daraus die effektive
Leiter-Leiter-Umrichterspannung Uy 1, oder auch Motorspannung berechnet. Industrieumrichter bedie-

IS _FIT ... Failure-in-Time, Ausfille in 10° Betriebsstunden
16 21.-VSC ... Two-level Voltage Source Converter
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Coc,1=—=
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= lUDC a
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Cpcp =
(a) 2L-VSC (b) 3L-NPC

Abbildung 2.14: Prinzipschaltungen einer Phase von 2L- und 3L-Spannungszwischen-

kreiswechselrichtern

a Cpc =
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(a) 4-Level-FLC-Umrichter (b) 9-Level-SCHB-Umirichter

Abbildung 2.15: Prinzipschaltungen des 4L-FLC und des 9L-SCHB, fiir (a) nur eine
Phase mit Zwischenkreiskondensator dargestellt

nen sich aller in Abbildung 2.14 und 2.15 gezeigten Topologien. Dariiber hinaus gibt es auch noch
spezielle Topologien, die hier nicht aufgefiihrt sind. Dabei ist die verkettete Motorspannung, also die
Leiter-Leiter-Umrichterspannung Uy, des Antriebes vorgegeben. Die minimale Zwischenkreisspan-
nung Upc min berechnet sich fiir den 2L-VSC, den 3L-NPC, den 3L-FLC und den 4L-FLC gemil
Gleichung (2.5) [Fazel et al. 2007].

Upc,min = V2-UrL (2.5)

Dazu wird eine Reserve von ca. 5...10 % hinzugefiigt, die den Spannungsabfall an eventuell verwen-
deten Ausgangsfiltern und eine Regelreserve des Antriebes beriicksichtigt. Es werden fiir die folgen-
den Berechnungen 8 % gewiihlt. Dadurch ergibt sich die Nennzwischenkreisspannung Upc , gemil
Gleichung (2.6).

Upca = 1,08 - Upcmin = 1,08 V2 Uy (2.6)
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In der Topologie des 9L-SCHB wird die Energie auf mehrere Zwischenkreise verteilt. So hat jede
Halbbriicke gemif Gleichung (2.7) und (2.8) nur ein Achtel der berechneten Zwischenkreisspannun-
gen.

1

Ubc,min,oL = 3 Ubc,min (2.7)
1
UpcnoL = 3 Upcn (2.8)

In die Berechnung der fiir den IGBT wichtigen Kommutierungsspannung Uy, fliet die jeweils ver-
wendete Topologie des Wechselrichters mit ein. Dabei ist entscheidend, wie viele in einem Phasenarm
zwischen Lastabgang (hier a) und z.B. dem positiven Zwischenkreisanschluss in Reihe geschaltet
sind [Hiller et al. 2008]. So muss ein Schalter in einem 2L-VSC fiir die volle, in den beiden 3L-
Wechselrichtern nur fiir die halbe und in einem 4L-FLC nur fiir ein Drittel der Zwischenkreisspannung
ausgelegt werden. Die Ventile des 9L-SCHB miissen ebenfalls fiir die volle Spannung ihres jeweili-
gen Zwischenkreises ausgelegt werden. Somit ergeben sich die Zusammenhénge in den Gleichungen
(2.9), (2.10), (2.11) und (2.12).

Ukom,2. = Upcn (2.9)
Upc

Ukom 3L = — = (2.10)
Upc,

Ukom a1 = — . 2.11)

Ukom,91. = Upcn 9oL (2.12)

In Tabelle 2.5 sind die Ergebnisse dieser Berechnungen fiir ausgewihlte Leiter-Leiter-Umrichterspan-
nungen Up;, der Mittelspannungsebene fiir Traktions- und Industrieumrichter aufgefiihrt. Bei den
Traktionsstromrichtern wurden die nominellen Zwischenkreisspannungen vorgegeben und daraus die
Leiter-Leiter-Umrichterspannungen mit Gleichung 2.6 berechnet.

Tabelle 2.5: Zwischenkreis- und Kommutierungsspannungen von Traktions- und Indus-
triewechselrichtern (2L-VSC, 3L-NPC, 3L-FLC, 4L-FLC und 9L-SCHB)

2L-VSC, 3L-NPC, 3L-FLC und 4L-FLC 9L-SCHB
UL Ubcmin | Ubpcn | UkomaL | Ukom3L | UkomaL || UpcminoL | UbpcinoL | UkomoL
[V] [V] [V] [V] [V] [V] [V] [V] [V]
g 491 - 750 750 375 - - - -
S 98 - 1500 1500 750 - - - -
= 1664 - 3000 3000 1500 - - - -
2300 3253 3513 3513 1756 1171 407 439 439
3300 4667 5040 5040 2520 1680 583 630 630
‘ﬁ 4160 5883 6354 6354 3177 2118 735 794 794
é 6000 8485 9164 9164 4582 3055 1061 1146 1146
= 6600 9334 10081 10081 5040 3360 1167 1260 1260
6900 9758 10539 10539 5269 3513 1220 1317 1317
7200 10182 10997 10997 5498 3666 1273 1375 1375
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Neben der Nennspannung Ucg , eines IGBTs, welche die absolut maximale Spannung darstellt, die,
auch wenn nur kurzzeitig, an dem Bauelement anliegen darf, ist fiir die Auslegung von Stromrichter-
schaltungen vor allem die fiir lange Zeit maximal zuldssige Spannung iiber dem IGBT, die 100-
FIT-Spannung Uck 100F1T, ausschlaggebend. In Tabelle 2.6 sind die Werte fiir die 100-FIT-Spannung
Uck,100r1T jewells fiir einen IGBT sowie deren zweifache, dreifache und vierfache Reihenschaltung
angegeben. Dabei wurde eine ideale Reihenschaltung vorausgesetzt und auf die Beriicksichtigung ei-
nes Deratings verzichtet. In der Tabelle wird somit die 100-FIT-Spannung mit der Anzahl der IGBTs
in Reihe multipliziert. Bei den Angaben der 100-FIT-Spannung fiir die IGBTs der Nennspannun-
gen 1700V... 6500V handelt es sich gemidfl [Bernet 2006] sowie [Fazel et al. 2007] um Hersteller-
angaben, die den Ausfall von Halbleitern durch Hohenstrahlung beriicksichtigen. Bei 1,2kV- und
1,7kV-IGBTs wird nicht von 100-FIT-Werten ausgegangen. Es handelt sich hierbei um typischen
Kommutierungsspannungen entsprechenden Herstellerangaben [Schiitze 2008].

Tabelle 2.6: Nennspannungen und 100-FIT-Spannungen fiir IGBTs in Single- und Rei-
henschaltung (ohne Derating)

IGBT- 100-FIT- 2-fach Reihen- | 3-fach Reihen- | 4-fach Reihen-
Nenn- Spannung schaltung schaltung schaltung
span- (ohne (ohne (ohne
nung Derating) Derating) Derating)
UcEn Uck, 100rT Uck,100rT,n=2 | UCE,100FIT,n=3 | UCE,100FIT,n=4
[V] [V] [V] [V] [V]

1200 600 1200 1800 2400
1700 900 1800 2700 3600
2500 1200 2400 3600 4800
3300 1800 3600 5400 7200
4500 2250 4500 6750 9000
6500 3600 7200 10800 14400

Die Kombination von Tabelle 2.5 und Tabelle 2.6 erlaubt die Ermittlung der notwendigen Anzahl
eines bestimmten IGBT-Typs in Reihe pro Schalterposition. Dabei wird davon ausgegangen, dass
die Anzahl der IGBTs so klein wie moglich sein sollte — d.h., dass z.B. ein 6,5kV-IGBT einer Rei-
henschaltung von zwei 4,5kV-IGBTs vorgezogen wird, um den Aufwand fiir Ansteuerelektronik etc.
klein zu halten. Das Ergebnis dieser Auswertung ist in Tabelle 2.7 zu sehen!”.

Es ist zu erkennen, dass die Anzahl der in Reihenschaltung befindlichen IGBTs pro Schalterposition
beim 2L.-VSC am hochsten ist. Als Beispiel ist im Folgenden fiir einen 7,2k V-Antrieb die notwendige
Gesamtanzahl der IGBTs der verschiedenen Stromrichtertopologien aufgelistet:

2L-VSC: 6 x4 x 6, 5kV-IGBT = 24 x 6,5kV-IGBT
3L-NPC und FLC: 12 x 2 x 6,5kV-IGBT = 24 x 6,5kV-IGBT
4L-FLC: 18 x 2 x 45kV-IGBT = 36 x 4,5kV-IGBT
9L-SCHC: 12 x4 x 1 x33kV-IGBT = 48 x 3,3kV-IGBT

Dabei verwenden die 2L- und die 3L-Topologien dieselbe Gesamtanzahl an Halbleitern. Der 2L-VSC
weist zwar eine einfache Topologie und somit Ansteuerung auf, macht jedoch eine vierfache Rei-

17 Umrichterhersteller legen hierbei teilweise mit einer niedrigeren Aussteuerreserve als die hier angenommenen 8 % aus,
um einen IGBT der nichst niedrigeren Spannungsklasse verwenden zu konnen.
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Tabelle 2.7: Anzahl n der IGBT pro Schalterposition in Traktions- und Industriewechsel-
richtern (2-L-, 3-L-NPC-, 3-L-FLC-, 4-L-FLC-VSC und 9-L-SCHB-VSC)

2L-VSC 3L-NPC 4L-FLC 9L-SCHB
und
3L-FLC
UL n| IGBT- || n | IGBT- || n | IGBT- || n | IGBT-
[V] Typ Typ Typ Typ
g 491 (| 1] 1,7kV || 1| 1,2kV - -
g 982 | 1| 3,3kV || 1| 1,7kV - -
= 1664 || 1| 6,5kV || 1 | 33kV - -
o 2300 || 1| 6,5kV || 1] 33kV || 1| 25kV || 1] 12kV
§ 3300 || 2| 65kV |[ 1] 65kV || 1| 33kV || 1] 1,7kV
= 4160 || 2 | 6,5kV || 1| 6,5kV || 1| 45kV || 1] 1,7kV
%“ 6000 || 3| 6,5kV |[ 2] 6,5kV || 1| 65kV || 1] 1,7kV
k= 6600 || 3| 65kV |[2] 6,5kV || 1| 65kV || 1] 2,5kV
= 6900 || 3| 6,5kV |[ 2] 6,5kV || 1| 6,5kV || 1| 33kV
7200 || 4 | 6,5kV || 2| 6,5kV || 2| 4,5kV || 1 | 33kV

henschaltung von 6,5kV-IGBTs notwendig, die technisch anspruchsvoll ist und eine gute Kenntnis
iber das Schaltverhalten der einzelnen IGBT und ihrer Gate-Treiber-Schaltung voraussetzt. Obwohl
von der Gesamtzahl der IGBT-Module gleich, benétigt ein 3L-Umrichter dagegen nur eine zweifache
Reihenschaltung pro Schalterposition'® und kann andererseits mit einem besseren THD und weniger
Verlusten bei gleicher Schaltfrequenz aufwarten [Teichmann und Bernet 2005]. Ahnliches gilt fiir den
4L-FLC, der zwar 36 IGBTs, aber ausschlieBlich 4,5kV-Module fiir 18 Schalterpositionen benotigt.
Der 9L-SCHB kommt sogar mit einem 3,3kV-IGBT pro Schalterposition aus, benotigt aber aufgrund
seiner komplexen Topologie 48 Schalter.

Bei der Festlegung einer Stromrichtertopologie sowie eines Leistungshalbleiters miissen somit die ver-
fligbaren Leistungshalbleiter und nicht zuletzt die Anforderungen der Anwendung (z.B. THD, Schalt-
frequenz, Verluste) beriicksichtigt werden.

18 Ein 3L-NPC benétigt zusitzlich zwei NPC-Dioden pro Phase.
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2.3 Eigenschaften von IGBTSs

Die Charakteristik des IGBTs lésst sich in in drei Bereiche unterteilen. Die statischen Eigenschaften
beschreiben das Durchlassverhalten und das Blockierverhalten, wihrend die dynamischen Eigenschaf-
ten die transienten Vorgéngen des Einschaltens, also den Wechsel von statisch AUS nach statisch EIN,
und des Ausschaltens, also den Ubergang von statisch EIN nach statisch AUS, behandeln. Des Weite-
ren rundet das Verhalten des IGBTs im Fehlerfall die Charakteristik eines Halbleiters ab.

Ausgehend vom prinzipiellen Aufbau einer IGBT-Zelle in Abbildung 2.1(a) lédsst sich das allgemeine
Ersatzschaltbild eines IGBTs in Abbildung 2.16 als eine Kombination der Ansétze von [Nicolai et al.
1998], [Hefner 1990a] und [Hefner 1991] herleiten. Befreit von den physikalischen Dimensionen
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Abbildung 2.16: Aufbau mit iiberlagertem Ersatzschaltbild des IGBTs nach
[Nicolai et al. 1998], [Hefner 1990a] und [Hefner 1991]

gelangt man zum vollstdndigen elektrischen Ersatzschaltbild des IGBTs in Abbildung 2.17. Es ent-
hilt neben den fiir das statische Verhalten verantwortlichen Elementen des p*n~p™-Transistors, des
Bahnwiderstandes Rg und des MOSFETs alle Kapazititen, die nur fiir das transiente Verhalten des
IGBT eine Bedeutung haben. In Rot sind die Elemente gezeichnet, die zusammen mit dem ptn p™-
Transistor die parasitdre Struktur eines Thyristors fiir das so genannte Einrasten (Latch-Up), das in
Abschnitt 2.1 bereits beschrieben wurde, bilden. Da moderne IGBTs durch geeignete Designmal3nah-
men der Hersteller sehr schwer zum Einrasten gebracht werden konnen, werden diese Elemente bei
der Beschreibung des Verhaltens des IGBT im Folgenden vernachlissigt.

2.3.1 Statische Eigenschaften

Statisches Verhalten liegt vor, wenn durch Schalthandlungen hervorgerufene Ausgleichsvorginge
abgeklungen sind. Fiir die Behandlung statischer Eigenschaften werden alle Kapazititen aus dem
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Abbildung 2.17: Vollstindiges Ersatzschaltbild des IGBTs

C C

o

pnp- Transistor

Transistor

Ry

®

©)

MOSFET MOSFET

— —
Go—| e Go—| e
— —
o l
E E
(a) Stationires ESB (b) ... fiir den Schwellbereich

Abbildung 2.18: Vereinfachte Ersatzschaltbilder (ESB) des IGBTSs [Schroder 2006]

Ersatzschaltbild gemidl3 Abbildung 2.17 entfernt. Der interne Gatewiderstand Rg i, wird ebenfalls
vernachlissigt, da er nur zur Modellierung der Schaltvorginge dient. Dies fithrt zum vereinfachten

Ersatzschaltbild, das in Abbildung 2.18(a) abgebildet ist.
Die Ausgangskennlinie des IGBTs @dhnelt durch die interne Kombination von MOSFET und pnp-
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Transistor der des Leistungs-MOSFETs, die schematisch in Abbildung 2.19(a) dargestellt ist.

Durchlassverhalten des MOSFETs Beim MOSFET wird zwischen zwei Bereichen der Ausgangs-
kennlinie unterschieden: Im ohmschen Bereich (OB, gelbe Fliche) iiberwiegt der Einfluss des Bahn-
gebietes des MOSFET, wohingegen im Abschniirbereich (AB, griine Flache) das Gate durch den so
genannten Pinch-Off-Effekt den Drainstrom Ip begrenzt. Hier ist der Drainstrom lediglich von der
steuernden Gate-Source-Spannung Ugg abhéngig. Fiir den Abschniirbereich ist in der Literatur auch
der Begriff Sdttigungsbereich (auch saturation region) zu finden, der ungliicklich gewihlt ist und
eher zu einer Verwechslung mit dem Sittigungsbereich eines bipolaren Transistors beitrdgt [Tietze
und Schenk 1999].

Ip Ic
[ .

Ohmscher Bereich Sattigungsbereich

Uck

(a) MOSFET (b) IGBT

Abbildung 2.19: Prinzipielle Ausgangskennlinien von MOSFET und IGBT

Die statische Kennlinie Ip = f (Ups) des MOSFETs kann niherungsweise mit Gleichung (2.13) be-
schrieben werden. Die Spannung Ugs ¢, steht dabei fiir die Threshold-Spannung oder auch Schwel-
lenspannung des MOSFETSs und der Blockierbereich gilt fiir Gate-Source-Spannung kleiner Null und
ist mit BB gekennzeichnet.

0 fir BB: Ugs<Ugs.m
K .
Ip=<{ K-Ups- (UGS - UGS,th) -7 U]%s fir OB: Ugs >Ugs i und 0<Ups<(Uss—Ugs ) (2.13)
K 2 "
7 (UGS - UGS,th) fir ~AB: Ugs>Ugs,m und Ups > (Uss —Ugs,m )

Dabei wird mit der Beweglichkeit der Ladungstriiger u, (hier: Elektronen) in m?/ Vs, dem Kapazi-
titsbelag C)y des Gate-Oxids in F/ m?, der Linge L und der Weite W des Gates ein so genannter
Steilheitskoeffizient K in A/V? gemifB Gleichung (2.14) definiert [Tietze und Schenk 1999].

w
K = ptn-Cox - (2.14)

Fiir Blockierspannungen Upg > 50V muss im ohmschen Bereich (OB) der Bahnwiderstand R~ der
niedrig dotierten n™ -Basis beriicksichtigt werden. Bei einem MOSFET mit einer Blockierspannung
Ups = 600V fallen ca. 95% des Gesamtbahnwiderstands in der n~-Basis an. Der Widerstand der
n~ -Basis kann gemal Gleichung (2.15) aus der Dotierungsdichte und den geometrischen Parametern
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berechnet werden.
~e-Up-Np-A

(2.15)

n

Durchlassverhalten des IGBTs Bei der Ausgangskennlinie des IGBTs, die in Abbildung 2.19(b)
schematisch dargestellt ist, wird zwischen dem aktiven Bereich (AkB) und dem — analog zum Bipolar-
transistor — Sattigungsbereich (SdB) unterschieden. Der grofite Unterschied zur Kennlinie des MOS-
FETs ist im Sattigungsbereich fiir kleine Spannungs- und Stromwerte, dem so genannten Schwellbe-
reich, zu erkennen. Der IGBT leitet den Strom erst, wenn die Kollektor-Emitter-Spannung Ucg groer
alsca. 0,6...0,7V wird, wohingegen die Ausgangskennlinie des MOSFETs im Ursprung beginnt. Die-
ses Verhalten ldsst sich erkliren, wenn man davon ausgeht, dass der bipolare p*n~p™-Transistor noch
nicht durchgesteuert ist und der Strom iiber dem Eingangs-MOSFET einen zusitzlichen pn-Ubergang
iberwinden muss (Abbildung 2.18(b)).

Die stationdre Ausgangskennlinie des IGBTs fiir den Blockierbereich (BB) und den aktiven Bereich
(AkB) ist in Gleichung (2.16) mit dem Stromverstdrkungsfaktor A, des p"n~p'-Transistor definiert
[Schroder 2006].

0 fir BB: Uge<Ugg.
1C:{ v oEmTekm (2.16)

1K 2
TApp 2 (UGE - UGE,th) fir - AkB: Ugg>Uge,im und Uce>(Uce—UGE.n )

Auch hier ist der Strom im aktiven Bereich nicht mehr von der Kollektor-Emitter-Spannung abhéngig,
sondern nur noch von der steuernden Gate-Emitter-Spannung Ugg. In diesem Bereich — meist bei
Ucg = 20V und Ic = Ic , — wird die Ubertragungssteilheit oder auch Transkonduktanz gf, gemiB
Gleichung (2.17) angegeben.

dle Ic
dUce  Ugg — UGE

gfs (2.17)

Der aktive Bereich des IGBTs zeigt bis auf den Verstirkungsfaktor Ay, grof3e Ahnlichkeit mit dem
Verhalten des MOSFETSs im Abschniirbereich (AB).

Fiir den Sittigungsbereich (SdB) (Ugg > Ugsm und 0 < Ucg < (Uge — Ugg,m)) gilt stark verein-
facht der Zusammenhang zwischen Kollektor-Emitter-Spannung und Kollektorstrom geméal [Schro-
der 2006] in Gleichung (2.18). Hierbei fasst die Variable K> einen umfassenden Term fiir eine bessere
Ubersicht zusammen. Dieser Ausdruck ist fiir moderne IGBTs nur noch bedingt giiltig und kann dort
nur mit Hilfe von umfangreichen numerischen Berechnungen bestimmt werden.

k-T -4 e
Uce = e In[(1—Apnp) - K2+ Ic| + KP“P Ugk — UGE i

(2.18)

Aus den Kennlinien von MOSFETs im ohmschen Bereich (OB) und IGBTs im Sittigungsbereich
(SidB) (Gleichung (2.13) und (2.18)) folgt, dass der Spannungsabfall eines IGBT bei gleicher Silizi-
umfliche und gleichem Strom kleiner ist als beim MOSFET!. Um dies zu verdeutlichen, wurden die
differenziellen Widerstinde rp fiir den 600V /75 A-IGBT Infineon IGW75N60T und den 650V /60 A-
MOSFET Infineon IGW75N60T aus den Ausgangskennlinien ihrer Datenblitter ermittelt. Der MOS-
FET hat einen differenziellen Widerstand von ca. 50m&2, wohingegen der IGBT nur ca. 9,5 mQ auf-
weist.

19 Dies gilt bei Leistungsbauelementen fiir Ucg = Ups > 400 V.
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Blockierverhalten des IGBTs Wird die Gate-Emitter-Spannung zu Null gesetzt und der StrommaB-
stab in Abbildung 2.19(b) stark vergroBert, so erhilt man die Blockierkennlinie des IGBTs, die das
Vorwirtssperren des Bauteils charakterisiert. In Abbildung 2.20 ist der schematische Verlauf solch
einer Blockierkennlinie gezeigt. Dabei steigt der Strom durch das blockierende Bauteil mit steigender
Kollektor-Emitter-Spannung zunéchst stark an und verweilt bis zum Erreichen der Nennspannung
Ucg,n auf dem Wert des so genannten Leckstromes Ic jeck, der in den IGBT-Datenblittern angege-
ben wird und stark von der Temperatur des Bauteils abhingt. So wird fiir das IGBT-Modul Infineon
FZ2400R17KF6C B2 der Leckstrom, der dort Kollektor-Emitter-Reststrom genannt wird, bei 25 °C
mit maximal 4,5mA und bei 125 °C bereits mit maximal 240mA angegeben.
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Abbildung 2.20: Schematische Blockierkennlinie des IGBTs [Berberich 2005]

Bei einem HeiB3sperrdauertest [Lutz 2006] iiber ca. 1000h wird das Bauteil bei maximal zulédssiger
Temperatur mit seiner Nennspannung beansprucht. Dabei wird stets der Leckstrom gemessen. Steigt

dieser iiber der Zeit stark an, so zeigt dies Schwachstellen in der Randkontur oder in der Passivierung
der IGBT-Chips an.

2.3.2 Dynamische Eigenschaften

Ausgehend vom vollstindigen Ersatzschaltbild des IGBTs in Abbildung 2.17 kann das dynamische
Verhalten des IGBTs behandelt werden. Dabei werden im Folgenden die transienten Ubergiinge vom
Blockierverhalten zum Durchlassverhalten und umgekehrt beschrieben. Problematisch dabei ist die
Tatsache, dass einige Kapazitdtswerte im Ersatzschaltbild des IGBTs wiederum vom Betriebszustand
(ucg, ic und ugg) abhiéngig sind, so dass teilweise eine geschlossene Losung der relevanten Funktio-
nen des Schaltverhaltens (z.B. ucg = f(¢), ic = f(t), ugg = f(¢), i = f(t)) nicht mdglich und diese
nur durch numerische Simulationen zu erhalten sind. Zur Vereinfachung wird die kleine kollektorsei-
tige Kapazitit der RLZ¢c Ccpy und die ebenfalls kleine Kapazitit zwischen Kollektor und n™-Basis
Ccsp vernachliéssigt.

2.3.2.1 Einschalten

Fiir die Beschreibung der Schaltvorginge an Leistungshalbleitern hat sich die abschnittsweise Defi-
nition der Transienten, hier der Kollektor-Emitter-Spannung ucg, des Kollektorstromes ic und steuer-
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seitigen GroBen wie der Steuerspannung ug, der Gate-Emitter-Spannung ugg und des Gatestroms ig,
bewdhrt. Hierzu wird eine einfache Schaltung zur Ermittlung des Schaltverhaltens des IGBTs voraus-
gesetzt. In der Schaltung des Tiefsetzstellers (TSS) in Abbildung 2.21 sind alle zur Beschreibung des
IGBT-Schaltverhaltens notwendigen Gréen eingezeichnet.
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Abbildung 2.21: Schaltung eines IGBTs in einem Tiefsetzsteller mit Definition aller
elektrischen GroBen

In Abbildung 2.22 ist der qualitative, zeitliche Verlauf der Steuer- und Lastgrofen am IGBT gemif
[Mohan et al. 2003, Schroder 2006, John et al. 1999] gezeigt, deren Zeitabschnitte im Folgenden
vorgestellt werden.

Laden der MOSFET-Kapazititen (Abbildung 2.22:1go <1t <tg)

Bei einem Sprung der Steuerspannung ug von Ug_ auf Ug, werden die Kapazititen des MOSFET-
Steuerkopfes geladen bzw. umgeladen. Die Gate-Emitter-Spannung steigt von Ug_ auf den Wert der
so genannten Einsetz- oder Threshold-Spannung Ugg . Die Source-Oxid-Kapazitit Coxs, die Me-
tallisierungskapazitit Cyy, die Drain-Oxid-Kapazitiat Coxp und die verdnderliche Kapazitit der Verar-
mungszone zwischen Gate und Bahngebiet Cgpy werden gemil der Gleichungen (2.19) und (2.20)
zusammengefasst.

Cgge = Coxs + Cwm = const. (2.19)
Coxp - Copy

Coc=——""=f(Ugc (2.20)
Coxp + Cepy f(Uec)

In dem Kleinsignal-Modell eines MOSFETs werden die beiden Eingangskapazititen parallel geschal-
tet [Tietze und Schenk 1999]. So muss die steuernde Spannung ug stets die Parallelschaltung aus Cgg
und Cgc umladen. Der Verlauf der Gate-Emitter-Spannung ist durch Gleichung (2.21) definiert.

gk = (U —Up-)- (11— 0750)/%) 4 g (2.21)

Die Zeitkonstante 7; wird dabei aus dem externen sowie dem modulinternen Gate-Vorwiderstand und
der Parallelschaltung aus Cgg und Cgc gebildet. Der aus der Beschreibung fiir die Metal-Insulator-
Semiconductor- oder auch MIS-Struktur in [Schroder 2006] abgeleitete Verlauf der Gate-Kollektor-
Kapazitit Cgc in Abbildung 2.23 zeigt, dass fiir hohe Spannungsdifferenzen ucg — ugg iiber der MIS-
Struktur durch die Reihenschaltung die resultierende Kapazitit Cgc nur noch ca. 20 % der enthaltenen
konstanten Oxidkapazitit Coxp aufweist.
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Abbildung 2.22: Schaltzustidnde beim Einschalten des IGBTs
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Abbildung 2.23: Qualitativer Verlauf der Gate-Kollektor-Kapazitit iiber der anliegenden
Spannung ucg — ugg, nach [Schroder 2006]

In der Parallelschaltung mit Cgg bedeutet dies, dass Cgc fiir groBe Spannungsdifferenzen ucg — ugg
vernachlidssigt werden kann. Der Gatestrom ig muss nidherungsweise nur noch die Gate-Emitter-
Kapazitit aufladen, um die Threshold-Spannung des MOSFET-Steuerkopfes zu erreichen. Es gilt fiir
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die Zeitkonstante somit Gleichung (2.22).
T = R§ - (Cee +Cac) = R - Coe = (R + Rgint) - CGE (2.22)

Der fiir die Auslegung der Endstufe der Gate-Treiberschaltung wichtige maximale Gatestrom iG max
wird dabei nach Gleichung (2.23) nur durch den gesamten Gatevorwiderstand begrenzt.

(Up+ —Us-)
RG + RG int
Ist die Hohe der Threshold-Spannung Ugg 1, ndherungsweise bekannt, so kann durch Umstellen der

Gleichung 2.21 die Einschaltverzdgerungszeit oder auch Turn-On Delay tp on gemiB Gleichung
(2.24) berechnet werden.

(2.23)

IG,max —

Up+ — UGE,th> (2.24)

IDON =11 —IEo=—T1-In < U U
B+ —Us-

Anstieg des Kollektorstromes (Abbildung 2.22: 151 <t <1g>)

Die Gate-Emitter-Spannung hat nun die Threshold-Spannung Ugg , erreicht, die zum Beispiel beim
Infineon FZ2400R17KF6C B2 laut Datenblatt einen typischen Wert von 5,5V aufweist, und der IGBT
beginnt Strom zu leiten. Die Gate-Emitter-Spannung steigt weiterhin mit dem in Gleichung (2.21)
beschriebenen Zeitverlauf. Die Kollektor-Emitter-Spannung hat hier, abziiglich des induktiven Span-
nungsabfalles uy . an der Streuinduktivitét Ls im Kommutierungskreis, noch einen hohen Wert. Daher
befindet sich der IGBT in seinem aktiven Bereich, in dem der Kollektorstrom nahezu unabhiingig von
der Kollektor-Emitter-Spannung geméall Gleichung (2.17) gesteuert werden kann.

Der Gatestrom ig teilt sich in drei Teilstrome auf, wie in Abbildung 2.17 zu sehen ist: Der Strom igc
flieBt tiber die Kapazititen Coxp und Cgpy zum Kollektor. Der Strom igg fliel3t iiber die Parallelschal-
tung aus Coxs und Cy; und der Strom iyjos flieB3t in das Gate des als ideal anzusehenden MOSFET
und ist daher zu vernachlédssigen. Diesen Zusammenhang beschreibt Gleichung (2.25).

d d —
ic = CGE - Z;E —Cac- w + iMoS (2.25)

Zusammen mit Gleichung (2.17) und der vernachlissigten Kapazitit Cgc ldsst sich Gleichung (2.26)
erstellen, aus der sich erkennen lisst, dass die Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit dic/dt hier
proportional zur Hohe des Gatestromes ig ist.

dic . duGE
a8 T
dE _ 8fs

= . 2.26
d ~ Con iG (2.26)

Der beschriebene Zeitabschnitt endet, wenn der Kollektorstrom ic den Laststrom I , erreicht.

Abfall der Kollektor-Emitter-Spannung und Miller-Plateau (Abbildung 2.22: 15, <1t <1g3)
Die Freilaufdiode beginnt im oben genannten Zeitintervall Spannung zu iibernehmen. Es tritt ein
Reverse-Recovery-Effekt auf, der eine Stromspitze im Kollektorstrom ic verursacht. Die Hohe dieser
Stromspitze ist allein abhéngig von der verwendeten Diode, also ihrer Reaktion auf die Strominde-
rung, mit der der Diodenstrom auf den IGBT kommutiert wird. Nach Erreichen der Riickstromspitze
nimmt der Kollektorstrom ic den Wert des Laststromes I} 55 an. Der Strom ist vollstindig von der
Freilaufdiode auf den IGBT kommutiert.
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Da die Kollektor-Emitter-Spannung im oben genannten Zeitintervall insbesondere nach Erreichen
der Riickstromspitze stark fillt, nimmt die Gate-Kollektor-Kapazitit Cgc gemdl Abbildung 2.23 zu.
Diese immer grofler werdende Kapazitit muss ebenfalls vom Gatestrom ig umgeladen werden. Somit
bleibt die Gate-Emitter-Spannung bis zum Zeitpunkt #g 3 konstant. Dies wird allgemein das Miller-
Plateau genannt. Da sich der IGBT noch im aktiven Bereich befindet, ldsst sich die Miller-Spannung
UGk Miller ndherungsweise mit Gleichung (2.27) ausdriicken.

Ic

UGe mitler = UGE,ih + — (2.27)
8fs

Mit einer konstanten Gate-Emitter-Spannung folgt aus Gleichung (2.25), dass die Kollektor-Emit-
ter-Spannungséinderungsgeschwindigkeit ducg/dt in diesem Zeitabschnitt gemiR Gleichung (2.28)
ebenfalls proportional zum Gatestrom ig ist.

=——"] 2.28
7 Coc iG (2.28)

Es ist jedoch zu beachten, dass die Kapazitit Cgc keineswegs konstant ist. Mit sinkender Kollek-
tor-Emitter-Spannung wird diese Kapazitit grofler, so dass bei einem konstanten Gatestrom ig die
Kollektor-Emitter-Spannungsénderungsgeschwindigkeit ducg /dt ebenfalls abnimmt.

Ist der maximale Ausgangsstrom der Gate-Treiberschaltung zu klein, um die groler werdende Gate-
Kollektor-Kapazitit aufzuladen, so kann beobachtet werden, dass die Gate-Emitter-Spannung sogar
withrend der Miller-Phase kurz absinkt, um danach dann wieder auf den Wert UGg mitler ZU steigen.

Zweiter Anstieg der Gate-Emitter-Spannung (Abbildung 2.22: tg3 <1 <1tg4)

Die Kollektor-Emitter-Spannung ist nun soweit abgesunken, dass sich der IGBT im Sittigungsbereich
befindet, die Gate-Kollektor-Kapazitit Cgc ihren Maximalwert erreicht und somit konstant bleibt.
Daher steigt die Gate-Emitter-Spannung ugg nun bis zu ihrem Endwert Ug_; an. Die Zeitkonstante 7,
fiir diese Aufladung ist gro3er als 71 und berechnet sich mit Gleichung (2.29).

7 = (R +Raint) - (Cce +Cac) (2.29)

Somit ergibt sich der Zeitverlauf des zweiten Anstiegs der Gate-Emitter-Spannung wie in Gleichung
(2.30) dargestellt.

ugeg = (Upy —Up_)- (1 — e*(”’Eﬁ)/Tz) +Up-— (2.30)

Der Gatestrom wird bei Erfiillung der Bedingung ugg = Ug+ zu Null und die Kollektor-Emitter-Span-
nung nimmt ihren so genannten Sittigungswert Ucg sa an, der bei einem IGBT des Typs Infineon
FZ2400R17KF6CB2 z.B. ca. 3V grof} ist. Der IGBT ist nun komplett eingeschaltet.

2.3.2.2 Ausschalten

Der Ausschaltvorgang des IGBTs vollzieht sich in umgekehrter Reihenfolgen zum Einschaltvorgang.
Die Zeitverldufe der Groen am IGBT sind in Abbildung 2.24 dargestellt. Vor dem Ausschaltvorgang
hat die Gate-Emitter-Spannung ugg konstant den Wert Ug_, der Kollektorstrom ic ist gleich dem
Laststrom /i 55 und die Kollektor-Emitter-Spannung hat den Wert Ucg s, Zum Zeitpunkt 74 o beginnt
der Ausschaltvorgang.
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Abbildung 2.24: Schaltzustinde beim Ausschalten des IGBT

Entladen der MOSFET-Kapazititen (Abbildung 2.24: 14 0 <1t <1a 1)

Die Steuerspannung ug springt von Ug_+ auf Ug_. Dadurch werden die im Kleinsignalersatzschaltbild
des Eingangs-MOSFETs parallel geschalteten Kapazititen Cgg und Cgc umgeladen. Da die Kollektor-
Emitter-Spannung noch sehr klein ist, hat die Gate-Kollektor-Kapazitit konstant ihren Maximalwert.
Die Entladung der Parallelschaltung aus Gate-Emitter- und Gate-Kollektor-Kapazitit erfolgt demnach
mit der Zeitkonstante 7, nach Gleichung (2.31)

uge = (Upy —Ug_)-e 202 (23D

Ist die Miller-Spannung Ugg miller €rreicht, ist dieser Zeitabschnitt abgeschlossen. Die Zeitspanne
ta,1 —tao wird als Ausschaltverzdgerungszeit p orr definiert und berechnet sich dhnlich zu Glei-
chung (2.24).

Anstieg der Kollektor-Emitter-Spannung und Miller-Plateau (Abbildung 2.24: 15 | <t <ta )

Die Gate-Emitter-Spannung hat das Miller-Plateau erreicht und bleibt somit konstant auf dem Wert
UGE Miller, der mit Gleichung (2.27) berechnet werden kann. Der IGBT befindet sich jetzt im akti-
ven Bereich. Der gesamte Gatestrom flieft nun gemidll Gleichung (2.25) iiber die Gate-Kollektor-
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Kapazitit Cgc und nach Gleichung (2.28) wird die Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwin-
digkeit vom Gatestrom beeinflusst. Hierbei ist wiederum zu beachten, dass die Kapazitit Cgc stark
von der Kollektor-Emitter-Spannung ucg abhidngt. Mit steigender Kollektor-Emitter-Spannung wird
die Kapazitit Cgc kleiner und somit steigt bei konstantem Gatestrom ig die Kollektor-Emitter-Span-
nungsinderungsgeschwindigkeit ducg/dt an. Der beschriebene Abschnitt endet, wenn die Kollektor-
Emitter-Spannung die Spannung Upc erreicht.

Abfall des Kollektorstromes (Abbildung 2.24: 15> <t <1a3)

Wenn die Kollektor-Emitter-Spannung die Spannung Upc erreicht hat, endet das Miller-Plateau und
die Gate-Emitter-Spannung ugg sinkt. Der Kollektorstrom ic sinkt ebenfalls, da die Freilaufdiode
beginnt, den Laststrom zu fithren. Durch die hohe Kollektor-Emitter-Spannung ucg hat die Gate-
Kollektor-Kapazitit einen kleinen Wert, so dass der Kollektorstromabfall dic /dt in erster Ndherung
wie beim Einschalten in Gleichung (2.26) vom Steilheitskoeffizienten g, der konstanten Gate-Emitter-
Kapazitit Cgg und dem Gatestrom ig abhingt.

Durch die Anderung des Kollektorstromes ic kommt es zu einer Anderung des Zwischenkreisstromes
ipc. Diese verursacht eine Uberspannung, die tiber dem IGBT den Wert Ucg max bedingt. Néheres
kann Kapitel 3.2.1 entnommen werden.

Schweifstromphase (Abbildung 2.24: ¢ > 14 3)

Nach der Kollektor-Emitter-Uberspannung hat der Kollektorstrom einen kleinen Wert und die so ge-
nannte Schweifstromphase erreicht. In diesem Zeitabschnitt werden die Locher aus der n™ -Basis ge-
rdumt. Da die Beweglichkeit der Locher geringer ist als die der Elektronen, kann diese Phase einen
groflen Zeitraum des gesamten Ausschaltvorgangs einnehmen und trigt daher auch, da die Kollektor-
Emitter-Spannung in dieser Zeit den Wert des Schalterstromes Ucg hat, erheblich zu den Schaltver-
lusten im Bauteil bei. Der Anfangswert des Schweifstromes bei ¢ = 74 3 und die Zeitkonstante, mit
der der Schweifstrom abklingt, ist abhéngig vom Leistungshalbleiter-Design, der Temperatur und der
Gatebeschaltung, also der Schaltgeschwindigkeit.

Die Gate-Emitter-Spannung sinkt wihrend der Schweifstromphase auf den Wert der negativen Steu-
erspannung Ug_. Der IGBT ist damit vollstindig ausgeschaltet.

2.3.3 Verhalten im Fehlerfall

Der IGBT stellt ein kurzschlussfestes Bauelement dar. Er ist in der Lage fiir einen kurzen Zeitraum
einen Uberstrom zu fiihren, den er durch seine Halbleiterstruktur begrenzt. Eine eventuelle Zersto-
rung des Bauteils kann durch zu hohe Halbleitertemperaturen verursacht werden, die dadurch entste-
hen, dass wihrend eines Kurzschlusses ein hoher Kurzschlussstromwert Ic sc durch das Bauteil flieft,
der gleichzeitig mit der begrenzenden Wirkung des Bauteils iiber dem IGBT einen hohen Kollektor-
Emitter-Spannungsabfall erzeugt. Ein IGBT kann wihrend seiner gesamten Lebensdauer mehrere
Kurzschliisse fiithren, ohne dass seine Funktionsweise beeintrichtigt wird. Dafiir wird vom Hersteller
unter Beriicksichtigung technischer Bedingungen®” ein Kurzschluss-SOA (Safe Operating Area) an-
gegeben [Nicolai et al. 1998]. Dieser SOA berticksichtigt u.a. die kritische Energie W, die im Bauteil
wihrend eines Kurzschlusses umgesetzt werden darf. Ein Uberschreiten dieses Wertes fiihrt aufgrund

20 Jeder Kurzschluss wird innerhalb von 10pus abgeschaltet. Der Zeitraum zwischen zwei Kurzschliissen betrigt mindes-
tens 1s. Wihrend der Gesamtlebensdauer des IGBTs diirfen nicht mehr als 1000 Kurzschliisse auftreten.
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der grolen Erwédrmung zum einen dazu, dass der IGBT einrastet, d.h. seine Abschaltfahigkeit verliert,
und infolgedessen thermisch zerstort wird. Zum anderen kann der Leckstrom nach erfolgreichem
Abschalten so erhoht werden, dass dieser thermisch weitere Ladungstriger erzeugt, die zum Durch-
bruch des Bauteils und somit ebenfalls zu seiner Zerstorung fithren konnen [Lutz 2006]. Wird der
Kurzschlussstrom zu schnell abgeschaltet, entsteht dadurch mit den Streuinduktivititen im Kommu-
tierungskreis eine hohe Uberspannung, die die Blockierfihigkeit des IGBTs iiberschreitet [Chokha-
wala et al. 1993]. Dagegen kann der als Standard anzusehende Soft Turn-Off, bei dem ein sehr groB3er
Gatevorwiderstand, z.B. Rg ~ 1002, das Abschalten des Kurzschlussstromes verlangsamt, oder eine
aktive Anpassung der Schaltgeschwindigkeit geméll [Grbovic 2007] angewendet werden. Weiterhin
miissen sehr viele Ladungstriger nach dem Kurzschlussstrom sehr schnell aus dem Bauelement ge-
rdumt werden, die sonst durch die Sperrspannung zum Avalanchedurchbruch beschleunigt werden
konnten [Lutz 2006]. Erschwerend kommt hinzu, dass die in einem IGBT-Modul auftretenden Teil-
kurzschlussstrome durch die konstruktive Aufteilung der Einzelchips nicht symmetrisch verteilt wer-
den, was somit zu Belastungsschwerpunkten im Modul und frithzeitigem Ausfall fithren kann [Barnes
et al. 2005]. Nach einem erfolgreichen Abschalten eines Kurzschlusses durch den IGBT ist zu beach-
ten, dass der Strom auf die dazugehorige Freilaufdiode kommutiert, die dann durch die entstehende
Belastung zerstort werden kann.

Fiir den IGBT wird in der Belastung zunéchst zwischen harten und weichen Kurzschliissen unterschie-
den. Dies beschreibt die Grole der im Ersatzschaltbild fiir einen Briickenkurzschluss in Abbildung
2.25 eingezeichneten Kurzschlussinduktivitit Lgc. Das Eintreten des Kurzschlusses wird durch einen
idealen Schalter, der zum Zeitpunkt 7sc schlieB3t, dargestellt. Ein harter Kurzschluss beschreibt eine
niederinduktive Kurzschlussverbindung, bei der die entstehenden Stromanstiegsgeschwindigkeiten
lediglich durch den IGBT und seine Treiberschaltung bestimmt werden. Bei einem weichen Kurz-
schluss wird der Anstieg des Kurzschlussstromes durch die Kurzschlussinduktivitit Lgc begrenzt.

. u
IDC —»L“
> ~ ° °
Lo

Ly ast

iLast

UDCl== Cpe

ic

Rg

ugl uce ' lm

Abbildung 2.25: Ersatzschaltbild fiir einen Briickenkurzschluss

Der Zeitpunkt t5c, bei dem der Kurzschluss auftritt, wird durch den Typ des Kurzschlusses bestimmt:

* Beim Kurzschluss I (KS 1) steht der Kurzschluss bereits vor dem Einschalten des IGBTS bei £
an. Es gilt r5c < 1.

* Beim Kurzschluss II (KS 1) tritt der Kurzschluss nach dem Einschalten des IGBTs auf. Es gilt
Isc > Ip.
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Die schematischen Zeitverldufe der charakteristischen Lastgroen sowie der Steuer- und Gatespan-
nung am IGBT sind fiir den KS I und den KS II in Abbildung 2.26 dargestellt und werden im Folgen-
den beschrieben.
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Abbildung 2.26: Schematische Zeitverldufe bei Kurzschluss I (blau) und Kurzschluss II
(rot)

Kurzschluss I: Der IGBT schaltet bei ¢ = 79 auf den bestehenden Kurzschluss (S ist geschlossen)
und der Kollektorstrom ic steigt mit einer Kollektorstromédnderungsgeschwindigkeit, die nach Glei-
chung (2.26) abhingig vom Gatestrom ig ist, an. Durch diesen Stromanstieg gibt es einen induktiven
Spannungsabfall an den Streuinduktivititen im Kommutierungskreis, was zu einem leichten Span-
nungseinbruch iiber dem IGBT fiihrt. Bei # = #; hat der Kollektorstrom den stationidren Kurzschluss-
strom Ic sc erreicht. Da sich der IGBT dank der hohen Kollektor-Emitter-Spannung im aktiven Be-
reich befindet, ist der Kurzschlussstrom Ic sc mit Gleichung (2.17) direkt von der Gate-Emitter-Span-
nung abhingig und betrigt abhingig von der Temperatur und dem Design des Leistungshalbleiters
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bei ug = 15V ca. das 4...10-fache des IGBT-Nennstromes Ic . Zwischen 71 und #4 flieBt weiter der
Kurzschlussstrom, wihrend fast die volle Zwischenkreisspannung abziiglich eines ohmschen Span-
nungsabfalles der parasitiaren Elemente des Zwischenkreises am IGBT anliegt. Zum Zeitpunkt t = #4
wird der Kurzschluss durch den IGBT selbst abgeschaltet. Durch das negative dic/dt kommt es zu
einer Spannungspitze. Da diese zur Zerstorung des IGBT fiihren kann, ist es wichtig an dieser Stelle
MaBnahmen wie Soft Turn-Off oder Active Clamping gemif3 Abschnitt 3.2.1 durch die Ansteuerung
des IGBTs einzufiihren.

Kurzschluss II: Der IGBT schaltet zum Zeitpunkt r = #y normal ein. Nach dem Reverse-Recovery
der Diode fliet der Laststrom /; . durch den IGBT, dessen Kollektor-Emitter-Spannung auf den
Wert der Sattigungsspannung Ucg sac absinkt. Zum Zeitpunkt ¢ = 1, tritt der Kurzschluss ein. Der
Kurzschlussstrom steigt nun sehr schnell an. Das dic/dt wird hier lediglich durch die Kurzschlus-
sinduktivitit Lgc sowie die Streuinduktivitit Ly begrenzt. Wenn der Kollektorstrom den durch die
Gate-Emitter-Spannung ugg und den Steilheitskoeffizienten gg, definierten Wert erreicht hat, entsit-
tigt der IGBT und die Kollektor-Emitter-Spannung ucg steigt stark an [Grbovic 2007]. Da die Kol-
lektor-Emitter-Spannung anfangs klein ist, hat die Gate-Kollektor-Kapazitit Cgg ithren Maximalwert.
Diese Tatsache und die Kollektor-Emitter-Spannungsianderungsgeschwindigkeit ducg /dt lassen einen
Strom {iiber die Gate-Kollektor-Kapazitit Cgc ins Gate des IGBTs flieBen. Dadurch steigt wiederum
die Gate-Emitter-Spannung ugg tiber den Wert der positiven Versorgungsspannung der Ansteuerschal-
tung Up,+ an und ldsst damit den Kollektorstrom noch weiter ansteigen. Es kommt daher bei ¢ = 13
zu einem groflen Uberstrom, der, abgesehen von der Gefahr des Einrastens fiir den IGBT, eine grof3e
Belastung fiir das gesamte Umrichtersystem darstellt, da hier die normalerweise strombegrenzende
Wirkung des IGBTs teilweise auBBer Kraft gesetzt wird. Durch das Ansteigen der Gate-Emitter-Span-
nung kann weiterhin die Gatestruktur des IGBTs, die fiir Ugg max = 220V ausgelegt ist, beschidigt
werden. An dieser Stelle ist die Implementierung einer so genannten Gate-Klemmung wichtig, wel-
che die maximale Gate-Emitter-Spannung auf einen Wert geringfiigig iiber der positiven Versorgungs-
spannung Ug, z.B. 17V, begrenzt, um weiterhin die Steuerbarkeit des IGBTs zu gewdhrleisten. Mit
groBer werdender Kollektor-Emitter-Spannung sinkt der Wert der Gate-Kollektor-Kapazitit und der
Strom vom Kollektor in das Gate des IGBTs versiegt. Die Gate-Emitter-Spannung nimmt bei ¢ = 3
wieder den Wert der positiven Versorgungsspannung Ug an und der Kollektorstrom sinkt damit auf
den stationdren Kurzschlussstrom Ic sc, der wie beim KS I berechnet wird. Das negative dic /dt fiihrt
zu einer Uberspannungsspitze der Kollektor-Emitter-Spannung. Zum Zeitpunkt ¢ = #4 wird der Kurz-
schlussstrom wie schon beim KS I abgeschaltet.

Der Kurzschluss II stellt somit eine sehr gro3e Belastung fiir den IGBT und das Umrichtersystem dar.
Da seine Auspriagung vom verwendeten Umrichterdesign abhéngt, werden von den IGBT-Herstellern
keine Daten zum KS II angegeben. Der Stromrichterentwickler muss jedoch bei der Auslegung des
Systems oder des Designs der Ansteuerschaltung diesen schwerwiegenden Fehler in Betracht ziehen
und sollte dieses Verhalten moglichst messtechnisch untersuchen.
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2.4 Modellierung von IGBT-Modulen

Der Entwurf einer komplexeren Ansteuerung eines IGBTs erfordert vorausgehende ausgiebige Si-
mulationen, um die Anforderungen beziiglich Geschwindigkeit, Ausgangsstrom und Spannung der
Ansteuerung genauer abschitzen zu konnen. Der Ausdruck abschditzen wird an dieser Stelle bewusst
gewihlt, da jede Simulation stets nur so prézise ist wie die dabei verwendeten Modelle. Um die am
Gesamtsystem aus IGBT und Ansteuerung beteiligten Bauelemente wie den IGBT, dessen Freilauf-
diode, MOSFETsSs, Operationsverstirker, Kleinsignaldioden usw. detailliert zu simulieren, ist der Ein-
satz von teilweise dreidimensionalen numerischen Simulationswerkzeugen erforderlich, die fiir die
Untersuchung einer Schalttransiente eine immense Rechenleistung und dadurch Zeit benétigen. Fiir
die Untersuchung des Schaltverhaltens ist eine groe Anzahl iterativ durchgefiihrter Simulationen
notwendig. Dies macht die Verwendung von vereinfachten Modellen notwendig, die in so genannten
Schaltungssimulatoren berechnet werden konnen. Da die meisten Hersteller von elektronischen Bau-
elementen SPICE-kompatible Modelle ihrer Produkte anbieten, ergibt sich daraus die Notwendigkeit
der Verwendung eines Simulators, der in der Lage ist, mit SPICE-Bibliotheken umzugehen.

Im Folgenden wird ein Uberblick iiber die derzeit verfiigbaren Methoden zur Simulation eines IGBTs
mit Schaltungssimulatoren gegeben. Basis des Uberblicks sind Veroffentlichungen in den IEEE-Li-
teraturdatenbanken (Stand: April 2009). AnschlieBend wird das fiir die vorliegende Dissertation ver-
wendete Modell zur Simulation des Schaltverhaltens eines Multichip-IGBT-Moduls erldutert.

2.4.1 Stand der Technik

Im Jahr 1988 erschien die auf seiner Dissertation basierende Veroffentlichung von Allen Hefner zum
Thema Modellierung von IGBTs [Hefner 1988]. Diese und die nachfolgenden Veroffentlichungen des-
selben Autors gelten seither als Referenz zum Thema Simulation des IGBTs und dessen Applikatio-
nen. Dennoch sind seither sehr viele Veroffentlichungen zu gleicher Thematik erschienen. Der Fokus
dieser Arbeiten liegt teilweise auf dem rein statischen elektrischen Verhalten wie dem Durchlassver-
halten im eingeschalteten Zustand oder dem dynamischen elektrischen Verhalten, also den Schalt-
transienten von Strom und Spannung. Elektrothermische Modelle beschreiben die Abhdngigkeit der
elektrischen Parameter im IGBT-Modell von der aktuellen Halbleitertemperatur, die sich natiirlich
mit dem Stromfluss dynamisch dndert. Weiterhin sind Veroffentlichungen zum thermischen Verhal-
ten und der daraus folgenden notwendigen Kiihlung der IGBT-Chips sowie zur Verlustauswertung
im schaltenden Zustand im Umrichterbetrieb erschienen, die die Schalttransienten stark vereinfachen,
um die notwendige Simulationstiefe gering zu halten.

Fiir den folgenden Uberblick wurden nur Veroffentlichungen betrachtet, die das dynamische Schalt-
verhalten der IGBTs behandeln und dabei stets den Vergleich mit einem real schaltenden Bauelement
zeigen. Somit ist eine Einschitzung der Genauigkeit der verwendeten Methode mdoglich. Es sollen
dabei nur Modelle fiir Schaltungssimulatoren betrachtet werden. Die Ergebnisse von zwei- oder drei-
dimensionalen numerischen Simulationsprogrammen, welche die Kenntnis des genauen Halbleiterauf-
baus voraussetzen, sind bei weitem die genauesten, die derzeit verfiigbar sind. Da die Halbleiterdaten
dem Applikationsingenieur jedoch selten zugédnglich sind und die Simulationszeit fiir einen Schalt-
vorgang bis zu einigen Tagen betragen kann, ist diese Art der Modellierung fiir die Untersuchung der
IGBT-Ansteuerung selten praktikabel. Bei Sichtung des in der Literatur veroffentlichten Materials
fiel auf, dass die meisten Autoren auch in neueren Veroffentlichungen sich ausschlielich mit der Si-
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mulation einzelner IGBT-Chips auseinandersetzen und das Verhalten von Multichip-Modulen wenig
untersucht wird.

Mit Hilfe von [Sheng et al. 2000] lassen sich die Simulationsmodelle in die Unterkategorien

* analytische Modelle (auch physikalisch basierte oder mathematische Modelle),

* Schaltungsbasierte Modelle mit analytischen Komponenten (Kombination analytischer Model-
le mit im Schaltungssimulator integrierten Bauteil-Modellen),

* Verhaltensmodelle und

* analytische Modelle mit numerischen Komponenten (Kombination von numerischen Berech-
nungen und mathematischen Modellen)

einteilen. Da die Realisierung dieser Modelle mit verschiedenen Softwaretools und Simulatoren er-
folgt, enstand eine beachtliche Diversitidt von Losungen und somit Veroffentlichungen.

Die groBte Herausforderung der Modellierung liegt beim bipolaren Teil des IGBTSs, dessen Basis
aus einer niedrig dotierten n™ -Schicht besteht und dessen Ladungsprofil bei starker Injektion (ab ca.
100A/cm?) [Porst 1979] mit einer drei- oder wenigstens zweidimensionalen partiellen Differenti-
algleichung, der so genannten ambipolaren Diffusionsgleichung, beschrieben werden miisste. Eindi-
mensional lautet diese
2
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Dabei steht D fiir den ambipolaren Diffusionskoeffizient, 7 fiir die Ladungstrigerlebensdauer und p
fiir die Ladungstragerdichte. Hier wird die Konzentration der Locher beschrieben, die fiir den Haupt-
anteil am bipolaren Strom im IGBT verantwortlich ist. Die Losung einer partiellen Differenzialglei-
chung zweiter Ordnung zu errechnen, ist fiir einen Schaltungssimulator sehr schwierig, langwierig
und wiirde auflerdem zu Konvergenzproblemen fiihren. So wurden zahlreiche Vereinfachungen die-
ses Problems entwickelt, um den IGBT mit Schaltungssimulatoren, z.B. auf der Basis von Saber®
oder SPICE?!, simulieren zu konnen.

2.4.1.1 Analytische Modelle

Die meisten der verdffentlichten Vorschlidge fiir die Modellierung des IGBTs beschiftigen sich mit
der analytischen oder auch mathematischen Losung der notwendigen Halbleitergleichungen, um das
statische und dynamische Verhalten des IGBTs abzubilden. Die in der Realitdt vorkommenden drei-
dimensionalen Zusammenhinge der Ladungstrigerkonzentrationen werden mit geeignete Randbedin-
gungen durch eindimensionale Differentialgleichungen approximiert, deren Losung dann auf Grund-
lage unterschiedlicher mathematischer Methoden erfolgt.

Seit Beginn der 1990er-Jahre beherrschen die Veroffentlichungen von Hefner den analytischen Ansatz
zur Losung der Halbleitergleichungen, vor allem der ambipolaren Diffusionsgleichung (ADG). Unter
anderem in [Hefner und Diebolt 1994] wird ein Modell vorgestellt, das die ADG eindimensional in
Saber® 1ost und dabei die dafiir notwendigen Randbedingungen aus dem statischen Zustand iiber-
nimmt. Fiir dieses sehr komplexe Modell sind wesentliche Halbleiterdaten zum Dotierungsprofil not-
wendig, die dem Anwender nicht zur Verfiigung stehen. Betrachtet werden dabei Single-Chip-IGBTs
in NPT-Bauweise. In [Hefner 1995] wird das Modell auf PT-IGBTs ausgeweitet. In [Hefner 1990b]

2! Der Quellcode des Schaltungssimulators SPICE (Simulation Program with Integrated Circuit Emphasis) wurde an der
Universitidt Berkley entwickelt und steht zur allgemeinen Verfiigung.
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und [Hefner 1990d] wird zusétzlich dazu die Schaltung eines aktiven Snubbers als notwendige Maf3-
nahme zur Verbesserung der Schalteigenschaften untersucht. Die Kopplung des elektrischen Modells
mit einem thermischen Netzwerk wird in [Hefner 1992] vorgestellt und die damit verbundene zu-
sitzliche Erwiarmung durch einen Kurzschluss fiir einen NPT-IGBT im TO-247-Gehéduse dynamisch
berechnet. Liegen die Halbleiterdaten nicht vor, so ist fiir jedes Simulationsmodell eine Routine zur
Bestimmung dieser Parameter notwendig. Ein Programm zur Extraktion dieser IGBT-Parameter fiir
das Hefner-Modell zeigt [Hefner 1990c], welches in [Duong et al. 2006] dem Namen IMPACT erhilt
und nun auch fiir SiC-MOS-Bauelemente anwendbar ist.

In [Mitter et al. 1991] bzw. [Mitter et al. 1994] wird das Hefner-Modell mit IG-SPICE mit einer
Kombination von Kondensatoren, Widerstdnden sowie gesteuerten Strom- und Spannungsquellen fiir
einen NPT-Chip umgesetzt. In [Sheng et al. 1999] wird eine komplexe Variante des Hefner-Modells
in C-Code umgesetzt. Dadurch werden Geschwindigkeitsvorteile in der Simulation erreicht. Die Au-
toren erlangen eine gute Ubereinstimmung fiir einen PT-IGBT und vergleichen diese Ergebnisse eben-
falls mit den Ergebnissen aus einem dreidimensionalen Simulator. Die Schnittstelle fiir die Program-
miersprache VHDL-AMS von SIMPLORER® wird in [Ibrahim et al. 2007] genutzt, um das Hefner-
Modell umzusetzen. Damit wird eine gute Ubereinstimmung fiir einen NPT-IGBT gezeigt.

Das Modell in [Kraus und Hoffmann 1993] 16st die zweidimensionale ADG fiir den statischen Fall
mit Hilfe von Saber®. Dabei wird die Ladungstrigerlebensdauer 7 als unendlich angenommen. Der
Vergleich mit realen Messungen wird gefiihrt und zeigt gute Ubereinstimmungen.

In [Cotorogea 1998a, Cotorogea 1998b] werden die dynamischen Vorginge der Ladungstrigerver-
teilung in Zeitabschnitte eingeteilt und fiir diese die nur noch linearen Differentialgleichungen in
PSpice® gelost. Dabei setzt die PSpice®-Erweiterung Analog Behavioral Modeling (ABM) die Diffe-
rentialgleichungen in spannungsgesteuerte Strom- und Spannungsquellen um. Die Autorin simuliert
NPT-IGBTs mit planarem Gate. Vergleiche von Simulation und Messung zeigen eine gute Uberein-
stimmung.

Basierend auf dem Ansatz aus [Leturcq 1997] wird in [Palmer et al. 2001] auf die Losung der ADG
iiber die Fouriertransformation gesetzt und diese in PSpice® realisiert. Aus dem numerischen Simula-
tionsprogramm ATLAS® werden dabei abschnittsweise definierte Ladungstrigerprofile nach PSpice®
iibernommen. Die Zeitverldufe von Messung und Simulation zeigen gute Ubereinstimmung. Diese Ar-
beit wird in [Kang et al. 2003b] und [Kang et al. 2003a] weitergefiihrt. Die Autoren bilden in PSpice®
PT- und NPT-IGBTs sowie NPT-IGBTs mit FS-Layer nach. Mit einer zusitzlichen Routine fiir eine
Parameterextraktion kann eine gute Ubereinstimmung erzielt werden. [Lu et al. 2005] bzw. [Bryant
et al. 2008] untersuchen mit einer Abstimmung der Parameter mit ATLAS® den Einschaltvorgang
des IGBTSs und stellen den untersuchten Arbeitspunkt gut dar. Um die zahlreichen Parameter des
Modells, die dem Benutzer normalerweise nicht zugénglich sind, mit realen Messverldufen abstim-
men zu kénnen, werden in [Bryant et al. 2006] Optimierungsalgorithmen in MATLAB® verwendet.
Die Simulation erfolgt aber weiterhin in PSpice®. Es werden damit sehr gute Ergebnisse erzielt. Die
Maoglichkeit, die komplette Simulation in MATLAB® und dort auch die Optimierung der Parameter
durchzufiihren, wird in [Bryant et al. 2007b] bzw. [Palmer et al. 2002] gezeigt. Die Autoren erstellen
fiir den IGBT ein SIMULINK®-Modell und zeigen gute Ubereinstimmungen zu Messungen.

In einem weiteren analytischen Ansatz vereinfachen [Fatemizadeh und Silber 1993] in Saber® die
ADG mit Hilfe der so genannten Galerkin-Methode zu einem System gewohnlicher Differentialglei-
chungen. In [Fatemizadeh et al. 1996] wird diese Methode auf den SPICE-Simulator Eldo® iibertra-
gen.
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2.4.1.2 Schaltungsbasierte Modelle mit analytischen Komponenten

Bei halbmathematischen Modellen werden die in den jeweiligen Simulationswerkzeugen vorhande-
nen Bauteil-Modelle (Device Models), wie z.B. die eines MOSFETsSs oder eines PNP-Transistors, ver-
wendet, parametriert und diese mit noch komplexeren mathematischen Zusammenhingen in Form
von gesteuerten Strom- oder Spannungsquellen kombiniert. Dadurch sinkt der mathematische Auf-
wand fiir die Modelle und damit die benotigte Rechenzeit, was diese Form der Modellierung sehr
attraktiv fiir den Anwender macht. Weiterhin sinkt die Anzahl der notwendigen Halbleiterparameter,
die stets nur beim Hersteller hinterlegt und schwer verfiigbar sind. Der Ubergang zu den mathemati-
schen Modellen aus dem vorhergehenden Abschnitt ist flieBend und kann anders als in dieser Arbeit
eingeteilt werden.

In [Mihalic et al. 1992, Mihalic et al. 1995] wird das Verhalten eines NPT-IGBTs ohne Halbleiterpara-
meter mit Hilfe von Polynomenquellen in PSpice® modelliert. Diese Polynomenquellen sind in Form
von Strom- oder Spannungsquellen ausgefiihrt.

Mit Hilfe von Diodenmodellen, gesteuerten Stromquellen und variablen Kapazititen wird in [Tzou
und Hsu 1993] ein Modell eines PT-IGBTs in PSpice® erstellt.

Nur aus den Bauteil-Modellen von MOSFET und PNP-Transistor besteht das Modell in [Shen und
Chow 1993], das dazu noch mit variablen Kapazititen fiir den dynamischen Fall ergéinzt wird. Die
Parameter des Gesamtmodells werden empirisch ermittelt. Das Modell zeigt fiir so eine einfache
Struktur eine erstaunlich gute Ubereinstimmung.

Die Autoren von [Musumeci et al. 1996] verwenden die in PSpice® implementierten Modelle von
MOSFET und PNP-Transistor. Diesen wird eine gesteuerte Stromquelle zum Nachbilden der mathe-
matischen Gleichungen im IGBT hinzugefiigt. Die Parameterextraktion fiir dieses Modell erfolgt tiber
die statischen Ubertragungs- und Ausgangskennlinien des IGBTs. Es wird dabei eine gute Uberein-
stimmung fiir einen PT-IGBT erreicht. Eine dhnliche Kombination von MOSFET, PNP-Transistor
und Stromquellen verwenden [Raciti et al. 1998] und bilden damit das Schaltverhalten erfolgreich
nach.

Das Verhalten eines NPT-IGBTs wird in [ Yuan 2006] erfolgreich nachgestellt. Dafiir wird eine Kom-
bination aus MOSFET-Modellen und spannungsgesteuerten Widerstinden u.a. zur Nachbildung des
Bahnwiderstandes der n™ -Basis des IGBTs verwendet. Realisiert wird diese Simulation in HSpice.

In [Kao et al. 2005a] und [Kao et al. 2005b] setzen die Autoren bei den Poisson-Gleichungen fiir
den Halbleiter an und wandeln diese mit Hilfe von eindimensionalen finiten Elementen in dquivalente
Stromquelle mit Kondensator um. Sie bilden mit diesem Ansatz das Verhalten eines PT-IGBTs in
PSpice® gut nach.

Einen weiteren Ansatz fiir die Realisierung in PSpice® liefern [Jankovic et al. 2006]. Sie kombinieren
das bereits im Simulationsprogramm enthaltene Model eines MOSFETs mit dem Modell einer verlust-
behafteten Ubertragungsleitung fiir den bipolaren Anteil des IGBTs. Fiir den von ihnen untersuchten
PT-IGBT erlangen sie damit eine gute Ubereinstimmung mit den realen Messungen.

Der wohl verbreitetste halbmathematische Ansatz ist das so genannte Kraus-Modell. Dies liegt vor
allem daran, dass diese Arbeit im Umfeld des IGBT-Herstellers Infineon (ehemals Siemens Halbleiter,
dann eupec) entstanden ist und dieser jetzt fiir die von ihm vertriebenen IGBT-Chips PSpice®-Modelle
im Internet zum Download anbietet, die auf dem Kraus-Modell basieren. Einer Grundschaltung aus
MOSFET, Dioden und Kondensatoren werden in [Kraus et al. 1998] gesteuerte Stromquellen hinzuge-



46 Kapitel 2: Der Insulated Gate Bipolar Transistor (IGBT)

fiigt, die die eindimensionalen Losungen der ADG liefern. Fiir einen NPT-IGBT werden hiermit gute
Ubereinstimmungen mit den realen Messungen erzielt. In [Sigg et al. 1997] wird fiir dieses Modell
eine Methode zur Parameterextraktion vorgestellt.

Den Ubergang vom Einzelchip-IGBT zur Simulation ganzer IGBT-Module in PSpice® wird in [Azar
et al. 2002] vollzogen. Hier wird ein Dynex 1700V /800 A-Modul mit NPT-Chips beim Ausschal-
ten nachgebildet. In [Azar et al. 2008] wird diese Arbeit weitergefiihrt, indem die IGBT-Einzelchips
nach dem Kraus-Modell in eine Impedanzmatrix eingebettet werden, die den internen Modulaufbau
nachbildet. Die Impedanzmatrix wurde vorher aus dem geometrischen Aufbau der modulinternen Ver-
bindung mit Hilfe des Programms MAXWELL® berechnet und in ein SPICE-Modell umgewandelt.
Mit dieser Methode werden fiir das eben schon genannte Modul gute Ubereinstimmungen erzielt.

Parallel dazu entstand die dhnliche Arbeit von [Cottet und Hamidi 2005], die fiir die Nachbildung mo-
dulinterner Impedanzen das Programm FastHenry** verwendet. Untersucht wird mit diesem Simulati-
onssystem die interne Stromaufteilung in einem Modul. Weitergefiihrt wird diese Idee in [Paakkinen
und Cottet 2008], bei der die Parallelschaltung der drei Kanile in einem so genannten Six-Pack-Modul
untersucht wird. Mit dem vorgeschlagenen Modell kann die Stromaufteilung zwischen den Kanilen
gut vorausgesagt werden.

Das hier vorgestellte Modell wird auch zur Entwicklung der Ansteuerprinzipien der im Rahmen die-
ser Dissertation entstandenen Arbeit verwendet, da die Chip-Modelle nach Kraus sowie die Software
FastHenry frei verfiigbar sind und ebenfalls sehr gute Ergebnisse im Vergleich zu kommerziellen
Produkten liefern. Somit stellt dieser Losungsansatz zur Untersuchung von IGBT-Ansteuerprinzipien
eine geeignete Methode dar, um auch vollstandige Multichip-Module und nicht nur Einzelchips simu-
lieren zu konnen.

2.4.1.3 Verhaltensmodelle

Simulationsmodelle, die keinerlei Halbleiterdaten enthalten und den IGBT als so genannte Black
Box mit bestimmten Charakteristika fiir Strom und Spannung behandeln, nennt man Verhaltensmo-
delle (engl. Behavioral Models). Diese Modelle sind strikt auf die Anwendung des IGBTs und nicht
auf das Verstehen der internen Vorginge im IGBT selbst ausgerichtet. Da sich dadurch das Modell
erheblich vereinfacht, konnen Simulationen nach dieser Vorgehensweise einen Geschwindigkeitsvor-
teil aufweisen. Andererseits gelten diese Modell meist nur fiir einen bestimmten Arbeitsbereich des
IGBTs.

In [Hsu und Ngo 1995] wird das Verhalten des IGBTs mit einem Hammerstein-Modell, einem Ansatz
aus der Regelungstechnik, bei dem ein nichtlineares dynamisches System mit einer Reihenschaltung
aus einer statischen Nichtlinearitdt und einem dynamischen linearen System nachgebildet wird, be-
schrieben. Die Parameter dieses Systems werden mittels Kurvenanpassung (Polynomenfit) mit Mes-
sungen und numerischen Simulationsergebnissen abgeglichen.

[Zhang et al. 1996] bilden mit den in HSpice vorhandenen Modellen eines MOSFETs und eines
PNP-Transistors das vereinfachte Ersatzschaltbild eines IGBTs nach und lassen vom ,,HSpice Circuit
Optimizer* die Parameter nach Vorgabe der Messschaltung und der Messergebnisse anpassen.

22 FastHenry ist ein frei verfiigbares Werkzeug zur Analyse von Induktivititen, das von der Computational Prototyping
Group des MIT entwickelt wurde. Es wandelt einen geometrischen Aufbau fiir eine bestimmte Extraktionsfrequenz in
ein equivalentes SPICE-kompatibles Netzwerk um, dass aus Widerstinden, Kondensatoren und spannungsgesteuerten
Stromquellen besteht.



2.4 Modellierung von IGBT-Modulen 47

Mit dem Programm EMTP?? wird in [Wong 1997] der IGBT zu einem idealen Schalter mit definierten
Anstiegs- und Abfallzeiten abstrahiert. Der Author simuliert damit schneller als mit PSpice® und
kommt zu erstaunlichen Ubereinstimmungen mit seinen Messungen.

Die Autoren von [Lauritzen et al. 2001] benutzten den so genannten Ansatz der Lumped Charge
(Verteilte Ladung), bei dem der Leistungshalbleiter mit einer Anzahl von Knoten, in denen sich die
Ladungen ansammeln und untereinander ausgetauscht werden konnen, abstrahiert wird. Die Parame-
trierung dieses Modells erfolgt mit wenigen Messungen bei kleiner Spannung. Das Modell wird mit
der Sprache MAST HDL in Saber® implementiert. Der IGBT lisst sich mit geringem Zeitaufwand
simulieren.

2.4.1.4 Analytische Modelle mit numerischen Komponenten

Bei der Methode der Simulation mit halbnumerischen Modellen werden numerische Berechnungen
fiir die Losung der ADG mit analytischen Berechnungen innerhalb eines Simulationsprogrammes
kombiniert. So erfolgt ein Teil der notwendigen numerischen Berechnungen mit vereinfachten ana-
lytischen Modellen. Dadurch wird ein Geschwindigkeitsvorteil gegeniiber einer rein numerischen
Berechnungen erlangt. Derzeit ist Saber® als einziger Schaltungssimulator in der Lage, diese Art der
Modellierung durchzufiihren. Aus diesem Grund und weil die Integration von numerischen Berech-
nungen den Zeitaufwand fiir eine Simulation erhoht, sind zu dieser Methode weniger Veroffentlichun-
gen zu finden als zu den Methoden in den vorhergehenden Abschnitten.

In [Goebel et al. 1993] bzw. [Goebel 1994] werden die Gleichungen des bipolaren Teils des IGBTs
numerisch und alle anderen Zusammenhinge, z.B. die des MOSFETs, analytisch gelost. Statisch wird
damit eine gute Ubereinstimmung erzielt.

Eine bessere Ubereinstimmung wird in [Metzner et al. 1994] mit einem modularen Konzept, mit dem
man pin-Dioden, GTOs und NPT-IGBTs innerhalb von Saber® nachbilden kann, erzielt. Die ADG
wird hierbei auch numerisch geldst und als Modul in die restlichen analytischen Berechnungen fiir die
jeweiligen Leistungshalbleiter eingesetzt. Die Autoren erzielen gute Ubereinstimmungen zwischen
Simulationen und Messungen.

2.4.2 Das verwendete Simulationsmodell

Im Rahmen dieser Arbeit werden neuartige Ansteuerkonzepte untersucht. Bei der Untersuchung kom-
plexer analoger Schaltungen, wie z.B. einer geregelten IGBT-Ansteuerung, ist es ratsam, einige Rand-
bedingungen simulativ zu untersuchen, um damit die Schaltungsstruktur sinnvoll festlegen zu kon-
nen. Da die meisten Hersteller elektronischer Bauteile fast ausschlieBlich SPICE-kompatible Modelle
fiir ihre Produkte anbieten, sollte ein Simulationsprogramm verwendet werden, dass in der Lage ist,
SPICE-Modelle zu integrieren. Weiterhin muss der Simulator in der Lage sein, mit den sehr unstetigen
Schalthandlungen eines IGBTs umzugehen, ohne dass Konvergenzprobleme entstehen. Die Wahl fiel
dabei auf das Programm SIMetrix®, das fiir elektronische und leistungselektronische Simulationen
geeignet ist und eine sehr einfache Integration von SPICE-Modellen erlaubt [Catena 2006].

Fiir die Modellierung eines IGBT-Moduls wurde der Umstand genutzt, dass die Firma Infineon die in

23 EMTP, heute ATP (Alternative Transients Program), ist ein frei verfiigbares Programm zur Simulation von transienten
Vorgingen in Energieversorgungsnetzen.
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Abbildung 2.27: Einfache IGBT-Ansteuerung zum Abgleich der Modell-Parameter

thren IGBT-Modulen verwendeten IGBT-Chips ebenfalls als SPICE-kompatible Modelle zur Verfii-
gung stellt, die auf dem auf Seite 45 vorgestellten Kraus-Modell basieren. Damit konnte das vorhan-
dene Gesamtmodell fiir das Six-Pack-Modul Infineon FS450R17KE3 fir (Ucg/Ic) = (1700V /450 A)
von [Cottet und Hamidi 2005] bzw. [Paakkinen und Cottet 2008] iibernommen werden. Es wird in
Abschnitt 2.4.2.1 nédher beschrieben. Das Datenblatt des IGBT-Moduls ist im Anhang E.2 zu finden.

Fiir die Anwendung der geregelten Ansteuerung an einem 1700 V-IGBT fiir 2400 A wurde ein Modell
erstellt, das in Abschnitt 2.4.2.2 présentiert wird. Das Datenblatt des IGBT-Moduls ist im Anhang E.2
aufgefiihrt.

2.4.2.1 Modell des Infineon FS450R17KE3

Fiir die Simulation einer Halbbriicke des IGBT-Moduls Infineon FS450R17KE3 in SIMetrix® wird
ein Gesamtmodell verwendet, das aus den IGBT- sowie Diodenchips (nach dem Kraus-Modell) von
Infineon, einer Impedanzmatrix fiir die modulinternen Verbindungen (geméaf3 Abbildung 2.8 vor allem
Induktivitdten) und der duBeren Schaltung eines Tiefsetzstellers mit Streuinduktivitit besteht. Im Infi-
neon FS450R17KE3 werden jeweils drei IGBT- und drei Diodenchips pro Schalterposition verwendet.
Die Verbindungsmatrix wurde mit FastHenry erzeugt, welches aus einem geometrischen Aufbau eine
SPICE-kompatible Impedanzmatrix extrahiert. Die Vorgehensweise wird in Abschnitt 2.4.2.2 ndher
erldutert.

Da die Halbleiterparameter der Chips nicht verfiigbar sind, muss das Schaltverhalten in der Simulation
mit dem in der Messung verglichen werden und dabei die Parameter, die direkt fiir die dynamischen
Eigenschaften des Modells zustindig sind, iterativ abgeglichen werden. Hierfiir wird eine moglichst
einfache Ansteuerung bestehend aus zwei komplementiren MOSFETSs und einem Operationsverstir-
ker, der als Komparator arbeitet, aufgebaut. Fiir die verwendeten MOSFETSs und Operationsverstarker
werden die vom jeweiligen Hersteller zur Verfligung gestellten SPICE-Modelle eingesetzt. In Abbil-
dung 2.27 wird die entsprechende Ansteuerschaltung gezeigt.

Nun ist es moglich, Messungen der Schaltverlidufe in einer Tiefsetzsteller-Schaltung wie in Abbildung
2.21 durchzufiihren und mit einer Simulation in einer dquivalenten Schaltung zu vergleichen. Dabei
werden als Erstes die relevanten Parameter fiir das Ausschalten, an dem nur der IGBT beteiligt ist,
und dem Einschalten, an dem der IGBT und die Diode beteiligt sind, ermittelt. Relevant bedeutet an
dieser Stelle, dass das Schaltverhalten in Schaltverzogerung, Kollektor-Emitter-Spannungsinderungs-
geschwindigkeit, Kollektorstromidnderungsgeschwindigkeit und Form des Miller-Plateaus beeinflusst
werden kann. Die Ermittlung dieser Zusammenhiinge gestaltet sich meist als langwierig, da der Her-
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steller aus verstdndlichen Griinden der Geheimhaltung keine Bedienungsanleitung fiir das Chipmodell
mitliefert. Die Parameter im Modell haben nur teilweise eine physikalische Bedeutung, da sonst ein
Nachbau der Chipstruktur moglich wire.

Mit dem Modell wurde fiir eine Zwischenkreisspannung von Upc = 500V eine gute Ubereinstim-
mung in den Zeitverldufen der Kollektor-Emitter-Spannung ucg, des Kollektorstromes ic und der
Gate-Emitter-Spannung ugg fiir 225 A bis 450 A erreicht. Der Gatestrom ig wurde jeweils aus der
Differenz der Spannung iiber dem Gatevorwiderstand Rg = 3,3 Q ermittelt. Die Zeitverldufe fiir einen
Einschaltvorgang bei halbem Nennstrom (225A) und fiir einen Ausschaltvorgang bei Nennstrom
(450 A) sind in Abbildung 2.28 gezeigt. Die Streuinduktivitét betrigt dabei Ly = 150nH, wihrend
die Lastdrossel bei den Messungen einen Wert von L 5 = 100 uH aufweist.
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Abbildung 2.28: Vergleich von Messung und Simulation beim Schaltverhalten des Infi-
neon FS450R17KE3 mit L1 5y = 100pH, Ls = 150nH und Rg = 3,3Q
— die Simulationsergebnisse sind mit ,,SIMetrix* gekennzeichnet

Bei hoheren Spannungen (Upc > 600 V) treten in dem Diodenmodell Schwingungen und Konvergenz-
problemen auf, die durch Parametervariation nicht behoben werden kénnen. Dies ldsst auf einen struk-
turellen Fehler im Diodenmodell schlie3en, das auch generell eine niedrigere Genauigkeit aufweist
als das IGBT-Modell. Da das Hauptaugenmerk dieser Arbeit jedoch auf der Untersuchung neuartiger
Ansteuerprinzipien liegt, stellt das vorliegende Modell eine hinreichend genaue Grundlage fiir das
weitere Vorgehen dar.
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2.4.2.2 Modell des Infineon FZ2400R17KF6CB2

Fiir die Auslegung der Ausgangsstufe der spiteren Ansteuerung und der daraus folgenden Dynamik
des Gesamtsystems ist eine Simulation mit einem Modell des IGBTs, mit dem die Ansteuerung
betrieben werden soll, dem Infineon FZ2400R17KF6CB2, notwendig. Fiir das Modell des Infineon
FZ2400R17KF6CB2 wird der in [Cottet und Hamidi 2005] skizzierte Entwicklungsweg nachvoll-
zogen. Dafiir werden 24 IGBT-Chips und 36 Diodenchips iiber eine einzelne Impedanzmatrix, die
zuvor mit Hilfe von FastHenry berechnet wurde, miteinander zu dem Gesamt-IGBT-Modul verbun-
den. Der Infineon FZ2400R17KF6CB?2 ist ein so genannter Single-Switch der zweiten Generation
in NPT-Technologie, der elektrisch als nur ein einzelner IGBT mit Freilaufdiode angesehen werden
kann. Die auf der Herstellerseite verfiigbaren Modelle fiir die IGBT-Chips sind fiir einen FS-IGBT mit
Trench-Gate optimiert, so dass fiir die Nachbildung eines ,,dlteren* Chiptypen die Parameter erheblich
verdandert werden miissen bzw. auch mit Ungenauigkeiten gerechnet werden muss. Da dieses Modell
jedoch nur zur Abschitzung des maximalen Gatestromes gedacht ist, kann dies an dieser Stelle ver-
nachlédssigt werden. Die interne Struktur des IGBT-Moduls kann Abbildung 2.29 entnommen werde.
In Abbildung 2.29(a) sind zwei Systeme gezeigt, in denen die Position der IGBT- und Diodenchips
zu erkennen sind. Daneben zeigt die Abbildung 2.29(b) die jeweiligen Flichen fiir Emitter (griin) und
Kollektor (violett). Zusitzlich dazu kann Abbildung 2.7(a) bzw. Abbildung 2.8 ein Uberblick iiber
die gesamte Anordnung der Chips und ein elektrisches Ersatzschaltbild zweier Systeme entnommen
werden.

"N Anschluss-[*
lasche

(a) Fotografie (b) Zeichnung [Infineon]

Abbildung 2.29: Geometrischer Aufbau zweier Systeme im IGBT-Modul Infineon
FZ2400R17KF6CB2
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Mit der Leitfdhigkeit von Kupfer wird nun der geometrische Aufbau fiir ein System (geschitzte Dicke
von 0,3 mm) und eine Anschlusslasche stiickweise mit Rechtecken als Koordinaten in einer Eingabe-
datei nachgebildet. Die FastHenry-Eingabedatei der Anschlusslasche ist im Anhang B.2.1 angege-
ben. Mit dem Programm FastModel konnen die Daten der Eingabedatei als 3-D-Bild betrachtet und
gedruckt werden. Als Beispiel dafiir wird in Abbildung 2.30(a) und 2.30(b) die eben erwihnte An-
schlusslasche gezeigt. Abbildung 2.30(c) zeigt die Reprasentation der Kupferbahnen eines Systems
in FastHenry. Dabei werden die Bonddrihte ebenfalls mit rechteckigen Kupferbahnen angenéhert.

V]

(a) Anschlusslasche (Netz) (b) Anschlusslasche (solide) (c) Reprisentation der Kupferbahnen ei-
nes Systems

Abbildung 2.30: Darstellung der FastHenry-Eingabedateien mit FastModel

FastHenry berechnet nun zwischen definierten Anschlusspunkten mit einem bestimmten Extraktions-
frequenzband — hier wurde 10...100kHz gewihlt — die dquivalente Impedanzmatrix in einem SPICE-
kompatiblen Format. Die Ergebnisse fiir den gesamten IGBT und eines von sechs Systemen konnen
im Anhang B.1.1 sowie B.1.2 gefunden werden. Fiir die Verkiirzung der Simulationsdauer wird dabei
aus dem Gesamtsystem je ein System, das entweder mit IGBT- oder Diodenchips besetzt ist, erzeugt.
Wenn der untere Schalter in einem Tiefsetzsteller als aktiver Schalter angesehen wird, so wird die-
ser mit einem Modell mit IGBT-Chips und der obere Schalter mit einem Modell mit Diodenchips
bestiickt.

Die Simulationen des Zeitverhaltens werden nun mit entsprechenden Messungen verglichen und die
Parameter des IGBT-Chips im Anhang B.1.3 und des Diodenchips im Anhang B.1.4 abgeglichen.
Durch die groe Anzahl der beteiligten Halbleiterchips, die als Hauptquelle fiir Ungenauigkeiten im
Modell gesehen werden konnen, kann in der Simulation zwar eine hinreichende Genauigkeit erzielt
werden, die jedoch nicht der beim FS450R17KE3-Modul entspricht.

Die Zeitverldufe von Messungen und Simulation fiir den Arbeitspunkt (Ucg/Ic) = (750V /1000 A)
sind in Abbildung 2.31 dargestellt. Sie zeigen eine gute Ubereinstimmung bis auf den Gatestrom ig,
der in der Simulation sehr schnell auf seinen Maximalwert (beim Einschalten auf ca. 18 A) ansteigt,
wihrend der reale Gatestrom einen eher tiefpassgefilterten Verlauf aufweist. Dies liegt zum einen
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Abbildung 2.31: Vergleich von Messung und Simulation beim Schaltverhalten des Infi-
neon FZ2400R17KF6CB2 mit Ly, = 100pH, Ls = 30nH und Rg =
1Q — Die Simulationsergebnisse sind mit ,,SIMetrix* gekennzeichnet

daran, dass in der Simulation auf die Nachbildung der Anschlussinduktivitdten der ca. 15cm langen
Gatesteuerleitung verzichtet wurde, die hier den Stromanstieg verzégert, und zum anderen an dem
Einfluss des Bahnwiderstandes der Ausgangs-MOSFETs, der ca. 50m{ betrégt.

Vorab kann an dieser Stelle schon als Auslegungsmerkmal festgestellt werden, dass, begrenzt durch
die internen Gatevorwiderstinde im IGBT-Modul, die Endstufe der Ansteuerung fiir die Sicherstel-
lung einer minimalen Schaltverzogerungszeit kurzzeitig einen maximalen Gatestrom von ca. =20 A
fiihren sollte.

25 Parameter: Cox_d=2; wb=215; wb0=180; coxg=24.78; Atotal=1.284; A=500m; cxj=1.8; vd0=40m; w0=150
25 Parameter: Cox_d=60m; wb=215; wb0=180; coxg=24.78; Atotal=2; A=999m



Kapitel 3

Stand der Technik bei IGBT-Ansteuerungen

In diesem Kapitel wird eine Ubersicht iiber den derzeitigen Stand der Technik beziiglich der Ansteue-
rung von IGBTs gegeben. Die in der Literatur dargestellten Methoden lassen sich grundsitzlich in
folgende Unterkategorien einteilen:

* Grundprinzipien der Ansteuerung

— Resistive Ansteuerung des IGBTs:

Hierbei wird mit Hilfe einer Spannungsquelle und einem Vorwiderstand ein Gatestrom
ig in das Gate eingeprigt. Dies stellt die heute am hédufigsten verwendete Methode der
Ansteuerung von MOS-gesteuerten Bauelementen dar.
— Ansteuerung mit Hilfe von Stromquellen:
Hierbei wird der IGBT durch direktes Einprigen eines Stromes in das Gate gesteuert. Dies
stellt ein elegantes Verfahren dar, iiber das jedoch wenige Referenzen in der Literatur zu
finden sind.
* MafBnahmen zur Verbesserung der IGBT-Schalteigenschaften
Die im Folgenden aufgefiihrten MaBBnahmen kdnnen mit den genannten Grundprinzipien kom-
biniert werden, um das Schaltverhalten des IGBTs zu optimieren.

— Eine Uberspannungsbegrenzung (Active Clamping) reduziert die Kollektorstromiinderungs-
geschwindigkeit dic/dt und dadurch den Maximalwert der Kollektor-Emitter-Spannung
durch die Riickkopplung der Kollektor-Emitter-Spannung auf den Steuereingang des IGBTs
wihrend des Ausschaltvorganges. Sie stellt eine einfach zu realisierende und weit verbrei-
tete MaBnahme zur Verbesserung der Schalteigenschaften des IGBTs dar.

— Steuerung bzw. Reduzierung der Kollektorstromdinderungsgeschwindigkeit dic /dt:

Bei diesem Ansatz wird die Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit dic/dt aus Griin-
den der EMV und zur Reduzierung der Belastung der Freilaufdiode gesteuert oder redu-
ziert. Dabei sollen die anderen Parameter des Schaltverhaltens, die Verzdgerungszeit, die
Kollektor-Emitter-Spannungsénderungsgeschwindigkeit ducg /dt und wenn méglich auch
die Schaltverlustenergie nicht beeinflusst werden.

— Die Steuerung bzw. Reduzierung der Kollektor-Emitter-Spannungsdnderungsgeschwindig-
keit wird ebenfalls aus EMV-Griinden und zum Schutz der an den Stromrichter angeschlos-
senen Isolationen von Leitern und Wicklungen sowie zur Reduzierung von Reflexionen
auf Motoranschlussleitungen angewendet. Die Verzogerungszeit, die Kollektorstromin-
derungsgeschwindigkeit dic /dt und moglichst auch die Schaltverlustenergie sollten von
dieser MaBBnahme nicht beinflusst werden.
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iLast

LLasl

UG l

Abbildung 3.1: Definition von Stromen und Spannungen bei resistiver Steuerung des
IGBTs

— Aktive Spannungsregelung:
Dieses Konzept, die so genannte Active Voltage Control, betrachtet den IGBT als Regel-
strecke mit der Gate-Emitter-Spannung als Eingang und der Kollektor-Emitter-Spannung
als Ausgang. Es wird dabei eine Referenzspannungsform fiir die Kollektor-Emitter-Span-
nung vorgegeben und versucht, diese auszuregeln. Der Zeitverlauf des Kollektorstromes
stellt sich dann auf natiirliche Art und Weise, also ungeregelt, ein.

— Geregelte Ansteuerung:
Eine geregelte Ansteuerung vereinigt alle notwendigen Verfahren der Verbesserung des
Schaltverhaltens der IGBTs in sich. Eine Regelung der Kollektorstromédnderungsgeschwin-
digkeit und der Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit, eine aktive Uber-
spannungsbegrenzung und teilweise auch eine zusitzliche Kurzschlusserfassung sind Teil
des Funktionsumfanges einer geregelten Ansteuerung. Fiir diesen allumfassenden Ansatz
gibt es derzeit nur wenige Referenzen in der Literaur.

Nachfolgend werden die zuvor genannten Ansteuerprinzipien detailliert behandelt.

3.1 Grundprinzipien der Ansteuerung

3.1.1 Resistive Ansteuerung

Bei der resistiven Ansteuerung wird der fiir den Ein- bzw. Ausschaltvorgang notwendige Gatestrom
ig durch eine Spannungsquelle mit Gatevorwiderstand Rg erzeugt, der die Gatekapazitit des IGBT
auf- bzw. entlédt.

Sie ist die einfachste und daher auch am weitesten verbreitete Methode zur Ansteuerung eines IGBTs
oder auch MOS-gesteuerten Leistungshalbleiters. Die resistive Ansteuerung wird in der Literatur u.a.
in [Mohan et al. 2003], [Schroder 2006], [Nicolai et al. 1998] und [Khanna 2003] im Allgemeinen fiir
die Erlduterung des Schaltverhaltens des IGBTs verwendet.

Zur einheitlichen Bezeichnung der in der Literatur aufgefiihrten Methoden sind in Abbildung 3.1 alle
notwendigen Groen am IGBT mit resistiver Ansteuerung definiert.
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3.1.1.1 Grundlagen

Die resistive Methode stellt mit dem Gatevorwiderstand Rg und der Gatesteuerspannung ug grund-
sitzlich zwei Einstellparameter fiir die Beeinflussung des Schaltverhaltens des IGBTSs zur Verfiigung.

Durch eine Erhohung des Gatevorwiderstandes werden die Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit
dic /dt und die Kollektor-Emitter-Spannungsidnderungsgeschwindigkeit ducg/dt erniedrigt. Da die
Auf- bzw. Entladung der Gatekapazitidt im ersten Schaltmoment gemidf3 Gleichung (2.21) einem
Ausgleichsvorgang erster Ordnung mit der Zeitkonstante 7; entspricht, wird durch eine VergroBe-
rung von Rg die Schaltverzogerungszeit fp erhoht. Das anschlieBende so genannte Miller-Plateau
verlidngert sich ebenfalls bei einer Erhohung des Gatevorwiderstandes Rg. Beim Ausschaltvorgang
wird durch das verringerte dic/dt die Uberspannungsspitze am IGBT kleiner. Diese wird durch die
im Kommutierungskreis enthaltenen Streuinduktivititen verursacht. Durch das kleinere dic/dt wird
beim Einschalten des IGBTs die Riickstromspitze der Diode und somit der Maximalwert der Dioden-
Schaltverlustleistung kleiner.

Die Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit dic /dt und die Kollektor-Emitter-Spannungsinderungs-
geschwindigkeit ducg /dt sind umgekehrt proportional zu den wihrend des Schaltverlaufs entstehen-
den Schaltverlustenergien Won und Wopg. Zur Minimierung der Schaltverluste sollte stets angestrebt
werden, diese fiir jeden Schaltvorgang so klein wie moglich zu halten. Die Schaltverzogerungszeit rp
addiert sich zu den iibrigen Verzégerungszeiten im Umrichter, fiihrt somit zu unerwiinschten Totzeiten
fiir die Regelung des Umrichtersystems und sollte ebenfalls so klein wie moglich gehalten werden.

Daher ist stets ein moglichst kleiner Gatevorwiderstand Rg zu verwenden. Dies wird jedoch durch
die Tatsache relativiert, dass zum einen das maximal zulidssige dic/dt durch die Spezifikation der
Freilaufdiode sowie EMV-Vorgaben und zum anderen das maximal zulédssige ducg/dt ggf. durch die
Spezifikation der Wicklungsisolierungen der angeschlossenen Maschinen sowie moglichen Reflexio-
nen auf den Zuleitungen begrenzt werden.

Der zweite Einstellparameter, die Gatesteuerspannung ug, sollte innerhalb der Spezifikationen des
IGBTs gemill Ausgangskennlinienfeld, u.a. in [Infineon 2004], so grol wie moglich gehalten wer-
den, um die Verlustenergien im statisch leitenden Zustand so gering wie moglich zu halten. Fiir den
Schaltvorgang fiihrt ein Absenken der Gatesteuerspannung zu einer verminderten Kollektorstromén-
derungsgeschwindigkeit, einem ldngeren Miller-Plateau und einer verminderten Kollektor-Emitter-
Spannungsinderungsgeschwindigkeit. Dieser Zusammenhang ist beim im Vergleich zum Ausschalt-
vorgang langsameren Einschaltvorgang prignanter.

In dem eben beschriebenen Kontext von niedrigen Schaltverlustenergien und Zeitverzogerungen ei-
nerseits und Belastungen fiir IGBT und Freilaufdioden durch entstehende Uberspannungen, Belas-
tungen fiir Motorisolierung und Zuleitungen sowie EMV-Belastungen andererseits entstanden die im
Folgenden vorgestellten Verfahren zur resistiven Ansteuerung.

3.1.1.2 Resistive Grundschaltungen

In Abbildung 3.2 ist eine Auswahl von Moglichkeiten der resistiven Ansteuerungen gezeigt. Es han-
delt sich jeweils um eine Leistungsendstufe verschiedener Ausprigung und eine Vorstufe zum An-
schluss an einen hochimpedanten Signalgeber einer iibergeordneten Steuerung. Es wurden hierbei
nur bipolare Treiberstufen beriicksichtigt, die eine positive und negative Betriebsspannung an das
Gate des IGBTs schalten konnen. Hervorzuheben ist dabei die Schaltung in Abbildung 3.2(a), die nur



56 Kapitel 3: Stand der Technik bei IGBT-Ansteuerungen

aus einem Komparator und einem bipolaren MOSFET-Paar besteht und somit mit sehr wenig Bautei-
len zu realisieren ist. Die in Abbildung 3.2(d) dargestellte Schaltung zeichnet sich dadurch aus, dass
sie aus einer einfachen Spannungsversorgung (single supply) eine bipolare Ansteuerung des IGBTs
ermoglicht.

Us+
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Rg Rg
Urefl Komparator l_(g In
Ug-
Up_
(a) Einfachste bipolare Ansteuerung (b) Ansteuerung nach [Biswas et al.
1991]
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(c) Ansteuerung nach [Abraham et al. 1993] (d) Ansteuerung nach [Perez et al.
2003]

Abbildung 3.2: Resitive Ansteuerschaltungen fiir den IGBT
Die Autoren von [Mansmann et al. 1988] empfehlen, je einen unabhéngigen Gatewiderstand fiir den

Einschalt- und den Ausschaltvorgang zu verwenden. Somit konnen beide Schaltvorgénge unabhingig
voneinander eingestellt werden.
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Zur Hohe des negativen Wertes der Gatespannung ug wird in [Sandali et al. 1990] empfohlen, fiir
die Beschleunigung des Ausschaltvorganges einen negativen Spannungslevel zu verwenden. Der Ein-
schaltvorgang sollte jedoch mit einer Gatespannung von ug = 0 starten. Das heif3t, der statisch ausge-
schaltete Zustand soll dann mit Nullpotenzial gehalten werden. Dies ist gemadfl [McNeill et al. 1996]
eher fragwiirdig, da ohne negative Vorspannung am Gate des IGBTs dieser leicht durch auftretendes
ducg /dt aus dem ausgeschalteten Zustand heraus aufgesteuert und dadurch zerstort werden kann.

In [Biswas et al. 1991] wird u.a. auf die Verwendung eines Gate-Clamp, also einer Beschaltung
des Gateanschlusses, hingewiesen. Diese verhindert, dass das Gate des IGBTs sich im Falle eines
Kurzschlusses selbst aufsteuert und damit nicht mehr abschaltbar ist.

3.1.1.3 Aktive Verinderung des Gatevorwiderstandes

Da die Uberspannung beim Ausschalten des IGBTs direkt von der Kollektorstrominderungsgeschwin-
digkeit dic/dt abhingt, wird in [Weis und Bruckmann 1998] ein getriggertes Umschalten der Gate-
vorwiderstdnde fiir den Ausschaltvorgang mit einer monostabilen Kippstufe vorgestellt. Der prinzi-
pielle Schaltplan ist dazu in Abbildung 3.3(a) dargestellt. Zu Beginn des Ausschaltvorganges sind
beide Transistoren eingeschaltet, was in der Parallelschaltung einen kleinen Gesamtgatevorwider-
stand bedingt, der ein groBes ducg/dt ermdglicht. Hat die Kollektor-Emitter-Spannung den Wert
der Zwischenkreisspannung Upc erreicht, wird der Transistor T ausgeschaltet und der Gesamtgate-
vorwiderstand damit vergroBert, was ein verringertes dic/dt zur Folge hat. Nach der Verweilzeit der
monostabilen Kippstufe wird T; wieder zugeschaltet, um somit einen kleinen Gatevorwiderstand fiir
den statischen AUS-Zustand zu erhalten.

Einen sehr dhnlichen Ansatz zur Reduzierung des dic/dt wird in [Kimata et al. 1998] ebenfalls beim
Ausschalten des IGBTs verfolgt. Der Abfall des Kollektorstromes ic, der mit einem groferen Gate-
vorwiderstand Rg gesteuert werden soll, wird hier jedoch iiber den eingebauten Sense-Abgriff (Strom-
sensor) eines IPM-Moduls gemessen. Diese Variante wurde mit eine 3,3 kV-IPM von Mitsubishi bei
(Ucg/Ic) = (1300V /1200 A) erprobt.

In der Absicht, hauptsichlich die Freilaufdiode vor einer zu hohen Kollektorstroméinderungsgeschwin-
digkeit dic/dt zu schiitzen, wird in [Igarashi et al. 1997] ein Ubertrager in den Freilaufkreis imple-
mentiert, um den Abfall des Kollektorstromes zu detektieren und dann ebenfalls beim Abschalten des
IGBTs den Gatevorwiderstand aktiv zu erhohen.

In [Sun et al. 2006] wird zusitzlich zum Ausschalten auch die Kollektorstromédnderungsgeschwin-
digkeit beim Einschalten des IGBTs aus EMV-Griinden aktiv reduziert. Abbildung 3.3(b) zeigt den
prinzipiellen Aufbau der vorgeschlagenen Schaltung. Hierbei wird ebenfalls der effektiv wirksame
Gatevorwiderstand erhoht, sobald ein dic/dt auftritt. Erprobt wurde dieser Ansatz fiir (Ucg/Ic) =
(600V/20A).

Ausgehend von der Uberlegung, dass bei einem kleinen abzuschaltenden Laststrom Ic mit einer groBe-
ren Kollektorstromdnderungsgeschwindigkeit dic /dr ausgeschaltet werden darf als bei einem groflen
Laststrom, ohne das Bauteil zu zerstoren, wird dieser bei [Takizawa et al. 2001] iiber die Séattigungs-
spannung im eingeschalteten Zustand gemiB Ausgangskennlinie! gemessen und dazu fiir den néichs-
ten Abschaltvorgang ein entsprechender, effektiv wirksamer Gatevorwiderstand eingestellt. Die Kol-
lektorstroménderungsgeschwindigkeit im Einschaltvorgang wird in [Takizawa et al. 1998] reduziert.

' Siehe dazu u.a. [Infineon 2004]
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Abbildung 3.3: Schaltungen fiir verénderliche Gatevorwiderstéinde
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Ausgelost durch den Spannungsabfall iiber der modulinternen Bonddrahtinduktivitit zwischen dem
Emitter E und dem Hilfs- oder Steueremitter E’ wird der Gatevorwiderstand beim Auftreten eines
dic /dt, welches iiber einen Komparator ausgewertet wird, erhoht.

Dieser Ansatz unterscheidet sich nur in der Auslose- oder Triggerquelle fiir die Erhohung des Ga-
tevorwiderstandes von [Sachdeva und Nowicki 2001] und [Sachdeva und Nowicki 2002]. Gemil3
Abbildung 3.3(c) wird hier das dic /dt beim Ein- und Ausschaltvorgang reduziert. Gesteuert werden
die zusitzlichen Ein- bzw. Ausschaltpfade iiber einen Komparator, der die Gate-Emitter-Spannung
UGg auswertet.

3.1.1.4 Aktive Verinderung der Gatespannung

In [Gediga et al. 1995] wird eine einfache Variante vorgestellt, die Kollektorstromédnderungsgeschwin-
digkeit dic /dt beim Einschalten zu verkleinern, ohne den Gatevorwiderstand Rg erhdhen zu miissen.
Es wird die in Abbildung 3.4 gezeigte Spannungsform der Gatespannung ug vorgeschlagen, um trotz
einer Reduzierung des dic/dt eine kleine Schaltzeitverzogerung #p und ein hohes ducg/dt und somit
kleine Einschaltverlustenergien Won gewdhrleisten zu konnen.
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Abbildung 3.4: Prinzipieller Gatespannungsverlauf beim IGBT-Einschaltvorgang ge-
mil [Gediga et al. 1995]

Der gleichen Ansatz wird in [Grbovic 2008] prasentiert. Der Autor testet dieses Konzept erfolgreich
fiir das Einschaltverhalten mit einem 1200V /300 A-SPT-IGBT bei (Ucg/Ic) = (600V/300A) und
einer Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit von ca. 1,5kA /ps.

In der Absicht, die Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit dic /dt beim Einschalten und die Kollek-
tor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit ducg/dt beim Ausschalten des IGBTs zu begren-
zen, wird in [Idir et al. 2006] fiir die Gatespannung ug ein Zwischenlevel zwischen dem eingeschalte-
ten Zustand (= 15V) und dem ausgeschalteten Zustand (= 0V) gemi Abbildung 3.5(a) verwendet.
Die Steuerung dieses Zusatzspannungslevels erfolgt entweder iiber eine Zeitablaufsteuerung oder eine
ducg/dt-Auswertung, bei der lediglich der Anstieg oder der Abfall der Kollektor-Emitter-Spannung
detektiert wird. Da die Schaltung aktiv auf das Geschehen am IGBT reagiert, wird der Name Active
Gate Control verwendet, wobei das Wort control an dieser Stelle mit Steuern iibersetzt werden muss.
Diese Ansteuerung wurde bis zu einem Arbeitspunkt von (Ucg/Ic) = (300V/10A) getestet.

Ahnliches schlagen die Autoren von [Dulau et al. 2006] vor. Sie beabsichtigen, die Kollektorstromén-
derungsgeschwindigkeit dic/dt beim Ein- und Ausschalten und damit das Maximum des Riickstro-
mes des Reverse-Recovery-Vorgangs der Diode und die Uberspannungsspitze am IGBT zu reduzieren.
Die Gatespannung ug sollte den in Abbildung 3.5(b) gezeigten Verlauf haben. Wobei darauf hinge-
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Abbildung 3.5: Prinzipielle Gatespannungsverldaufe mit Zwischenlevel

wiesen wird, dass dabei das Spannungszwischenlevel beim Ein- und Ausschalten jeweils iiber der
Threshold-Spannung Ugg « des IGBTSs liegen sollte.

3.1.2 Ansteuerung mit Hilfe von Stromquellen

Die im vorhergehenden Abschnitt beschriebene resistive Ansteuerung bedingt mittels einer Span-
nungsquelle ug und eines Gatevorwiderstandes Rg einen Gatestrom ig, der die Eingangskapazitiit
des IGBTs wihrend der Schaltvorgiinge umlddt. Der Verlauf des Gatestromes ig hingt dabei von der
Zeitkonstante, gebildet aus dem Gatewiderstand und der Eingangsersatzkapaziit des IGBTSs, ab. Der
Gatestromverlauf ig bestimmt wiederum je nach Schaltabschnitt maBgeblich die Verldufe der Kollek-
torstromédnderungsgeschwindigkeit dic /dt und der Kollektor-Emitter-Spannungsidnderungsgeschwin-
digkeit ducg/dt. Abhingig von der erwihnten Zeitkonstante konnen diese nur verzogert gesteuert
bzw. geregelt werden.

Um diesen Nachteil zu tiberwinden, ist alternativ die Verwendung einer Stromquelle in der Ausgangs-
stufe der IGBT-Ansteuerung moglich. Diese benotigt keinen Gatevorwiderstand und ist im Idealfall
in der Lage, verzogerungsfrei den gewiinschten Gatestromverlauf ig einzuprigen, um somit die Zeit-
verldufe von Kollektorstrom und Kollektor-Emitter-Spannung zu beeinflussen.

—
LT

Abbildung 3.6: Prinzipielles Schaltbild einer IGBT-Ansteuerung mit zusitzlichen
Stromquellen

In der Literatur lassen sich wenige Quellen iiber die technische Umsetzung einer Ansteuerschaltung
mit einer reinen Stromquellensteuerung finden. Es werden oft Verfahren vorgeschlagen, die eine re-
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Abbildung 3.7: Schaltbild einer resistiven Ansteuerung mit zusdtzlicher Stromquelle
[Consoli et al. 1994]

sistive Ansteuerung mit zusitzlichen Stromquellen kombinieren. In Abbildung 3.6 ist das Prinzip
eines solchen Verfahrens skizziert. Die Stromquellen werden dabei entweder zeitgesteuert oder er-
eignisgesteuert an- und abgeschaltet, um die Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit dic/dt, die
Kollektor-Emitter-Spannungséinderungsgeschwindigkeit ducg /dt bzw. die Linge des Miller-Plateaus
zu beeinflussen. Grundsitzlich ist in den vorgeschlagenen Verfahren eine hohe Kollektor-Emitter-
Spannungsinderungsgeschwindigkeit zur Reduzierung der Schaltverlustleistungen und eine geringe
Kollektorstromédnderungsgeschwindigkeit erwiinscht.

Mit dem Ziel, die leitungsgebundenen Storungen zu reduzieren, wird in [Consoli et al. 1994] wih-
rend des Ein- und Ausschaltvorganges eine zusitzliche Stromquelle verwendet. Diese wird mit dem
Beginn des Miller-Plateaus eingeschaltet und mit einer monostabilen Kippstufe zeitgesteuert wieder
ausgeschaltet. Abbildung 3.7 zeigt ein Prinzipschaltbild. Durch diese MaBBnahme gelingt es, mit ei-
nem relativ hohen Gatevorwiderstand Rg die Einschalt- und die Ausschaltverlustenergie durch eine
Erhohung der Kollektor-Emitter-Spannungsidnderungsgeschwindigkeit ducg/dt wihrend des Miller-
Plateaus zu halbieren. Fiir den Einschaltvorgang wird der Zusammenhang zwischen dem Gatestrom
und der Kollektor-Emitter-Spannungsénderungsgeschwindigkeit geméfl Gleichung (3.1) angegeben.
Die Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit dic /dt wurde dabei aus Griinden der EMV auf einen
sehr niedrigen Wert von dic/dt = 25 A/ s verringert.

ducg . U+ — UGE Miller

~in = 3.1
dt ‘G R G-

Einen dhnlichen Ansatz verfolgen [Musumeci et al. 1994]. Hierbei wird ebenfalls durch eine zu-
satzliche Stromquelle das Miller-Plateau verkiirzt bzw. die Kollektor-Emitter-Spannungsinderungs-
geschwindigkeit ducg/dt erhoht. Ein- oder abgeschaltet wird die Stromquelle durch das so genannte
Miller-Sensing, bei dem mittels eines Hochpassfilters die Gate-Emitter-Spannung ugg ausgewertet
wird. Die Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit dic/dt wird resistiv iiber einen Gatevorwider-
stand R eingestellt. Dieses Verfahren wurde fiir (Ucg/Ic) = (300V /15 A) erprobt und verringert die
Schaltverlustleistungen um 35% im Vergleich zur rein resistiven Ansteuerung.
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In [John et al. 1998] bzw. [John et al. 1999] werden diese Verfahren zu einer dreistufigen Ansteue-
rung fiir den Ein- und Ausschaltvorgang erweitert. Es wird dabei jeweils die resistive Ansteuerung
iber einen kleinen Gatevorwiderstand mit einer positiven und einer negativen Konstantstromquelle
kombiniert. Der Einschaltvorgang beginnt mit einem resistiven Einschalten mit einem MOSFET tiiber
den minimal gewdhlten Gatevorwiderstand Rg an Ug; = 418V, um die Einschaltverzogerung zu mi-
nimieren. Die Konstantstromquelle ist wihrend dieses Zeitabschnitts schon eingeschaltet, zeigt aber
gegeniiber dem groBeren Strom, der iiber den Gatevorwiderstand flie3t, keine Wirkung. Zu einem fest
vorgegeben Zeitpunkt, der aber auch ereignisgesteuert durch eine Triggerschwelle der Gate-Emitter-
Spannung ugg vorgegeben werden kann, wird der MOSFET ausgeschaltet, so dass nur noch der klei-
nere Konstantstrom in das Gate des IGBTs fliefit. Dieser hilt die Kollektorstrominderungsgeschwin-
digkeit dic/dt auf einem konstant niedrigen Wert. Wird der Reverse-Recovery-Vorgang der Diode
erreicht, so wird der MOSFET wieder zugeschaltet, was eine hohe Kollektor-Emitter-Spannungsénde-
rungsgeschwindigkeit ducg/dt und einen kurzen Schweif der Kollektor-Emitter-Spannung ucg sicher-
stellt. Der Reverse-Recovery-Vorgang wird dabei iiber die Kollektorstromédnderungsgeschwindigkeit,
die an der Induktivitit zwischen dem Hilfs- und dem Hauptemitter als Spannung gemessen werden
kann, detektiert. Ist diese null, so ist der Spitzenstrom des Reverse-Recovery erreicht. Der Ausschalt-
vorgang vollzieht sich auf dhnliche Weise. Zu Beginn wird der IGBT iiber den MOSFET mit einem
minimalen Gatevorwiderstand Rg an Ug_ = —12V ausgeschaltet. Dies verringert die Ausschaltverzo-
gerung und stellt eine hohe Kollektor-Emitter-Spannungsidnderungsgeschwindigkeit ducg/dt sicher.
Das Umschalten auf die kleinere Konstantstromquelle, welche die Kollektorstrominderungsgeschwin-
digkeit niedrig und konstant hilt, erfolgt bei einem bestimmten Wert der Kollektor-Emitter-Spannung
ucg, von dem angenommen wird, dass mit ihm der Abfall des Kollektorstromes ic beginnt. Hat die
Kollektor-Emitter-Spannung nach dem Stromabfall die Zwischenkreisspannung wieder erreicht, wird
der MOSFET mit dem kleinen Gatevorwiderstand wieder eingeschaltet, um den Schweifstrom des
IGBTSs zu minimieren.

In [Cacciato et al. 2005] wird beim Einschalten des IGBTs auf dhnliche Weise der Zeitabschnitt
des Miller-Plateaus verkiirzt und somit die Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit
ducg /dt erhoht. Dabei wird iiber einen Hochpassfilter das so genannte Miller-Knie detektiert und zur
Steuerung der zusitzlichen Stromquelle verwendet. Die Kollektor-Emitter-Spannung wihrend des
Ausschaltvorganges wird durch das so genannte Active Clamping aktiv reduziert. Dieses Verfahren
wird in Abschnitt 3.2.1 niher betrachtet werden.

Eine vollstindig ereignisgesteuerte Ansteuerung mit zusétzlichen Stromquellen wird in [Liu et al.
2004] vorgestellt. Die Stromquelle fiir den Einschaltvorgang bzw. die Stromsenke fiir den Ausschalt-
vorgang werden dabei durch Trigger-Signale, die aus der Gate-Emitter-Spannung ugg und der Kol-
lektor-Emitter-Spannung ucg generiert werden, angesteuert. Beim Einschalten des IGBTs wird ei-
ne Stromquelle zusdtzlich zum resistiven Pfad dazugeschaltet. Diese wird nur fiir den Zeitabschnitt
des Kollektorstromanstieges und den statisch eingeschalteten Zustand (ugg > 13 V) deaktiviert. Der
Stromanstieg wird durch ugg > Ugg w detektiert. Dadurch werden die Einschaltverlustenergien trotz
gleichzeitiger Reduzierung der Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit gering gehalten. Eine zu-
sdtzlich Stromsenke wird wihrend des Ausschaltvorganges dazugeschaltet. Diese wird lediglich fiir
den Zeitabschnitt des Kollektor-Emitter-Spannungsanstieges deaktiviert. Die Detektion hierfiir erfolgt
durch die Auswertung Kollektor-Emitter-Spannungsdnderungsgeschwindigkeit, die einen bestimmten
Wert X iiberschreiten muss, um die Stromsenke auszuschalten. Bei Erfiillung der beiden Bedingungen
uGg < Ugg,m und ducg /dt < X wird die Stromsenke wieder eingeschaltet. Dieses Verfahren ermog-
licht eine aktive Reduzierung der Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit.
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Eine zusitzliche Stromquelle wird in [Zhou et al. 2007] durch einen Parallelpfad mit einem Bipolar-
transistor, der beim Einschaltvorgang mittels eines dic/dt-Signals oder eines ducg/dt-Signals und
beim Ausschaltvorgang durch ein ducg/dt-Signal aktiviert wird, realisiert. Der zusitzlich zur resisti-
ven Ansteuerung eingespeiste Gatestrom fiihrt zu einer Verkiirzung des Miller-Plateaus und damit zur
Reduzierung der Schaltverlustenergien.

Eine reine Stromquellensteuerung wird in [Lindberg et al. 1997] prisentiert. Drei Stromquellen wer-
den hierbei durch eine CPLD-basierte Steuerung mit einer minimalen zeitlichen Auflésung von 20ns
ein- bzw. ausgeschaltet. Die Aktivierung der Stromquellen kann zeitgesteuert oder durch Erreichen
von programmierten Spannungswerten der Kollektor-Emitter-Spannung ucg erfolgen. Abbildung 3.8
zeigt das Schema der Auslosepunkte fiir eine Ereignissteuerung und den sich daraus ergebenen prin-
zipiellen Verlauf des Gatestromes ig. Dieser ermdglicht durch eine hohere Kollektor-Emitter-Span-
nungsidnderungsgeschwindigkeit eine Verringerung der Schaltverlustenergien bei gleichzeitiger Redu-
zierung der Kollektorstroméinderungsgeschwindigkeit. Diese elegante Form der Ansteuerung wurde
in dem Stromrichter des Typs MACS ICON der ehemaligen Adtranz? fiir IGBTs der Klasse (Ucg/Ic) =
(1600V /1200 A) getestet.
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Abbildung 3.8: Ereignissteuerung [Lindberg et al. 1997]

Als eine spezielle Form der Ansteuerung mittels Stromquellen kann man die resonanten Ansteu-
erschaltungen betrachten. Bei dieser Art von Ansteuerung wird die Eingangskapazitit des IGBTSs
als Energiespeicher betrachtet, der mit einer in der Ansteuerschaltung integrierten Induktivitéit durch
einen Schwingungsvorgang Energie austauscht.

Die in [de Vries 2002] vorgeschlagene Konfiguration ist in Abbildung 3.9(a) gezeigt. Hierbei wird
die Magnetisierung der Induktivitit L durch zwei Schalter gesteuert.

Eine energieeffizientere Schaltung wird in [Eberle et al. 2006] vorgeschlagen. Hierbei wird die Ma-
gnetisierung der Induktivitit und der daraus folgende Gatestrom mittels einer Briickenkonfiguration
gesteuert. Abbildung 3.9(b) zeigt das Prinzipschaltbild.

Im Allgemeinen ermdoglichen die resonanten Ansteuerungen einen gewissen Grad der Riickgewin-
nung der Ansteuerenergie, da diese prinzipiell beim Ausschaltvorgang von der Eingangskapazitit des
IGBTs wieder an die Induktivitét zuriickgeliefert wird. Die verringerten Schaltverluste ermoglichen
somit hohe Schaltfrequenzen fiir den IGBT. Da die Magnetisierung der Induktivitdt durch deren Bau-
groBe und somit der Resonanzfrequenz des gebildeten Schwingkreises bestimmt wird, darf sich die

2 ABB Daimler Benz Transportation, seit 2001 groBtenteils Bombardier Transportation
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(a) nach [de Vries 2002] (b) nach [Eberle et al. 2006]

Abbildung 3.9: Resonante Ansteuerschaltungen

Schaltfrequenz und somit die Ein- und Ausschaltintervalle des IGBTSs nur in einem bestimmten Band
dndern, womit diese Schaltungen eher fiir Anwendungen mit konstanter Schaltfrequenz und limitier-
tem Tastverhéltnisbereich, wie z.B. DC-DC-Wandler, geeignet sind.
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3.2 MabBnahmen zur Verbesserung der IGBT-Schalteigenschaften

3.2.1 Uberspannungsbegrenzung

Die Uberspannungsbegrenzung oder auch Active Clamping stellt eine der einfachsten und am weites-
ten verbreiteten Moglichkeiten dar, das Schaltverhalten des IGBT steuerseitig zu beeinflussen bzw. zu
verbessern. Diese SchaltungsmaBnahme betrifft nur den Ausschaltvorgang des IGBTs, bei dem eine
Uberspannung, d.h. eine Spannung, die grofer ist als die Zwischenkreisspannung, auftritt. Diese Uber-
spannung fiihrt beim Uberschreiten der Kollektor-Emitter-Nennspannung zur Zerstorung des IGBTS.
Somit ist die Uberspannungsbegrenzung fiir hoch ausgenutzte Schalter eine notwendige MaBnahme.
Zur Erlduterung ist in Abbildung 3.10 ein IGBT T mit seiner Freilaufdiode D in einer Tiefsetzsteller-
schaltung schematisch dargestellt.

UK

Abbildung 3.10: Tiefsetzsteller

Fiir den IGBT gilt Gleichung (3.2).
ucg = Upc —ur, +up 3.2)

Die fiir einen Spannungsabfall an der Streuinduktivitit L, im Kommutierungskreis notwendige Strom-
dnderung tritt beim Ausschalten des IGBTs dann auf, wenn die Diode beginnt, den Laststrom zu
tibernehmen. Fiir die Diodenspannung gilt dann up ~ 0. Da die Kollektorstroménderungsgeschwindig-
keit dic/dt beim Ausschalten des Kollektorstromes und somit auch die Anderung des Zwischenkreis-
stromes ipc durch die Streuinduktivitit negativ ist, erhélt man mit Gleichung (3.3) und u , < O eine
Kollektor-Emitter-Spannung, die grofer ist als die Zwischenkreisspannung Upc.

ucg = Upc —ur, (3.3)

Somit ergibt sich beispielsweise fiir eine Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit dic /dt = —2kA /s
und eine Streuinduktivitit Ls = 100nH nach Gleichung (3.4) eine Uberspannung von

dic oVs [ 2000A
= Lo € =100-107922 . ( -
o =50 "y A < 1065

) =—-200V. (3.4)
Fiir hohere Betridge der Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit dic/dt oder der Streuinduktivitit
L steigt die Uberspannung an. Wird damit die nominale Kollektor-Emitter-Blockierspannung iiber-
schritten, fiihrt dies zur Zerstorung des Bauelements. Eine Uberspannungsbegrenzung hat somit die
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Aufgabe, die Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit dic /dt im Falle des Uberschreitens eines be-
stimmten Wertes der Kollektor-Emitter-Spannung ucg so zu reduzieren, dass keine fiir das Bauele-
ment zu hohe Spannung entsteht. Damit stellt die Uberspannungsbegrenzung eine mit einem Schwell-
wert gekoppelte dic/dt-Regelung dar.

Konventionell lieBe sich die Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit dic/dt durch eine Erhohung
des Gatevorwiderstandes Rg und somit auch die entstehende Uberspannung verringern. Diese MaR-
nahme fiihrt aber zu einer Verringerung der Schaltgeschwindigkeit in jedem Arbeitspunkt und ist
nicht nur wirksam, wenn eine Uberspannung auftritt. Somit werden im gesamten Arbeitsbereich die
Schaltverluste erhoht.

Weiterhin ist es moglich, die effektive Streuinduktivitit, die fiir einen einzelnen IGBT wihrend des
Schaltens wirksam ist, durch einen so genannten Snubber-Kondensator parallel zum IGBT zu verrin-
gern. Dies fiihrt dazu, dass die entstehende Spannungsspitze im Abschaltmoment, aber auch die ma-
ximal mogliche Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit ducg/dt kleiner wird. Als
Nachteil resultiert die Notwendigkeit des Einbaus eines zusitzlichen Bauteils im meist sehr knapp be-
messenen Bauraum eines Umrichters. Auflerdem bildet der Snubber-Kondensator mit den Streuinduk-
tivitdten im Kommutierungskreis und den Zwischenkreiskondensatoren ein schwingfdhiges System,
welches zu unerwiinschten Schwingungen auf der Kollektor-Emitter-Spannung fiihren kann.

Die erwihnten Nachteile der konventionellen MaBBnahmen Gatevorwiderstandserh6hung und Snubber-
Kondensator erkldren die Attraktivitit einer steuerseitigen oder auch aktiven Losung. Grundsitzlich
konnen die in der Literatur dazu vorgeschlagenen Verfahren in zwei Gruppen unterteilt werden:

+ Uberspannungsbegrenzung mittels Zener-Element
Die Riickkopplung der Kollektor-Emitter-Spannung auf den Gate-Anschluss des IGBTs erfolgt
iiber ein Bauelement mit Zener-Charakteristik. Dies kann im einfachsten Fall eine TRANSIL®-
oder auch Suppressordiode? sein oder durch einen MOSFET oder IGBT im Avalanche-Betrieb
0.A. realisiert werden. MaBgebend ist dabei die Eigenschaft, ab einem bestimmten Spannungs-
wert iiber dem Zener-Element Strom zu leiten. Da bei dieser Variante im ausgeschalteten Zu-
stand des IGBTs stets die gesamte Kollektor-Emitter-Spannung an dem Zener-Element anliegt
und zusitzlich je nach Dimensionierung der Schaltung unter Umsténden bei jedem Ausschalt-
vorgang ein Strom gefiihrt wird, ist die thermische Auslegung dieses Elements ausschlaggebend
fiir die Zuverldssigkeit der gesamten Ansteuerschaltung.

« Aktive oder verstirkte Uberspannungsbegrenzung, auch Boosted Active Clamping
Die Kollektor-Emitter-Spannung wird gemessen, als Signal mit dem Ansteuersignal kombiniert
und daraufhin auf eine Leistungsstufe gegeben. Direkt an die Kollektor-Emitter-Strecke des
IGBTs wird nur ein Teiler, z.B. ein passiver hochohmsch-kapazitiver Teiler angeschlossen, der
thermisch zuverléssig ausgelegt werden kann. Allerdings bendtigt diese Variante eine grofere
Bauteilanzahl und verursacht dadurch hohere Kosten.

In [Reimann et al. 1997] wird eine Ubersicht iiber die Uberspannungsbegrenzung mit Hilfe eines
Zener-Elements gegeben. Ein prinzipielles Schaltbild ist in Abbildung 3.11 dargestellt. Erprobt wur-
den die Schaltungen bei (Ucg/Ic) = (400V /30A) bzw. (Ucg/Ic) = (1100V /30 A). Hervorzuheben
ist dabei die Variante c) in Abbildung 3.11, bei der der Bahnwiderstand der Z-Diode dadurch ernied-
rigt wird, dass sie im leitenden Zustand lediglich einen MOSFET aufsteuert, der daraufhin den Strom
der Z-Diode mit einem niedrigeren Bahnwiderstand tibernimmt.

3 Suppressordiode: Schnelle Zener-Dioden fiir hohere Strome zur Ableitung von Uberspannungsspitzen. TRANSIL® ist
ein Markenname von STMicroelectronics.
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Abbildung 3.11: Prinzipschaltung Uberspannungsbegrenzung mittels Zener-Element
[Reimann et al. 1997]
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In [Saiz et al. 2001] wird dieser Ansatz mit einer Kapazitit im Riickkopplungspfad, die eine Vorreakti-
on auf die Kollektor-Emitter-Spannungsénderungsgeschwindigkeit ducg/dt erlaubt, kombiniert. Die
in Abbildung 3.12 gezeigte Prinzipschaltung vereinigt somit die Funktion des Active Clamping mit
der der Reduzierung der Kollektor—Emitter—Spannungséinderungsgeschwindigkeit Erprobt wurde die-
se Ansteuerung in einer Reihenschaltung von zwei Ventilen bei jeweils (Ucg/Ic) = (1000 V/400A).

]
B

Abbildung 3.12: Uberspannungsbegrenzung mit kombinierter ducg/dt-Begrenzung
[Saiz et al. 2001]

In [Riiedi und Ko6hli 1999] wird das in [Reimann et al. 1997] vorgestellte Prinzip aufgegriffen und
zu einer verstirkten Uberspannungsbegrenzung weiterentwickelt. Abbildung 3.13 zeigt das Prinzip-
bild der vorgeschlagenen Schaltung. Dabei wird die direkte Riickkopplung iiber ein Zener-Element
mit einer verstirkten Riickkopplung, die vor einem Verstidrker auf den Steuerpfad des IGBTs-Gate-
anschlusses gefiihrt wird, kombiniert. Da es bei der Erprobung der Schaltung zu Oszillationen kam,
werden diese mit Hilfe der Widerstidnde im Riickfiithrungskreis gedampft.

In [Lee et al. 1997] wird wéhrend des Ausschaltvorganges die Kollektor-Emitter-Spannung ucg ge-
messen, auf die Treiber-Endstufe der Ansteuerung zuriickgefiihrt und damit der IGBT wieder aufge-
steuert, um ihn in den aktiven Bereich gemadll Abbildung 2.19(b) zu bringen. Dabei wird steuersei-
tig der resultierende Widerstand der Kollektor-Emitterstrecke verringert, solange eine Uberspannung
anliegt. Dieses Konzept stellt eine verstirkte Uberspannungsbegrenzung dar und ist in Abbildung
3.14(a) schematisch dargestellt. Da die verwendete Elektronik in der Realisierung nicht ausreichend
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Abbildung 3.13: Verstirkte Uberspannungsbegrenzung [Riiedi und Kohli 1999]
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Abbildung 3.14: Prinzipschaltbilder von verstirkten Uberspannungsbegrenzungen

dynamisch arbeitet, wird hier ein zusitzlicher Hochpassfilter in der Signalkette verwendet, der es
ermoglicht, bereits auf den Anstieg der Kollektor-Emitter-Spannung zu reagieren.

In [Bruckmann et al. 1998] und [Bruckmann 2004] wird neben der in [Reimann et al. 1997] bereits
vorgestellten Schaltung eine Variante der verstirkten Uberspannungsbegrenzung prisentiert. Dabei
wird die Kollektor-Emitter-Spannung ucg gemessen und von schnellen Komparatoren ausgewertet. Ist
die Kollektor-Emitter-Spannung gréBer als der eingestellte Schwellwert, so gibt der Komparator einen
positiven Impuls iiber die Endstufe auf das Gate des IGBTs, der somit wieder partiell aufgesteuert
wird. Abbildung 3.14(b) zeigt ein Blockschaltbild der vorgestellten Schaltung.

An Stelle eines Komparators verwenden [Eckel und Bakran 2006] einen linearen Verstérker, der neben
dem reguliren Schaltsignal auch die Differenz der Kollektor-Emitter-Spannung ucg und des Referenz-
wertes flir die Maximalspannung am IGBT verstérkt. Ein Prinzipschaltbild zeigt Abbildung 3.15. Die
Autoren erwidhnen ebenfalls den Ansatz von [Reimann et al. 1997] und stellen fiir beide Schaltungs-
prinzipien die Wirksamkeit im Zusammenspiel mit IGBT in Feldstopp-Technik in Frage, da diese die
Eigenschaft besitzen, die Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit wihrend des Ausschaltvorganges,
wenn die Raumladungszone an den Feldstopp-Layer stoft, stark zu erhohen.

Gemil der verwendeten Topologie der Ansteuerschaltung in [Kim et al. 2007] konnte diese Verof-
fentlichung auch unter Abschnitt 3.1.1.3 erwihnt werden, da die Autoren aktiv die effektiven Gate-
vorwiderstdnde wihrend des Ausschaltvorganges umschalten. Thr Ziel ist es aber in erster Linie, die
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Abbildung 3.15: Verstirkte Uberspannungsbegrenzung [Eckel und Bakran 2006]

Uberspannung am IGBT zu begrenzen, so dass ihre Verdffentlichung in diesem Abschnitt eingeordnet
wird. Getriggert durch die Gatespannung ugg wird wéhrend des Ausschaltvorganges der Gatewider-
stand verdndert. Anfangs wird ein niedriger Wert verwendet, der die Ausschaltverzdgerung fp orr
verringert. Ab dem Miller-Plateau wird ein hoherer Gatevorwiderstand verwendet, um die folgen-
de Strominderung und somit die Uberspannung am IGBT zu verringern. Wenn die Gatespannung
uGg unter einen bestimmten Wert gesunken ist, wird wieder der kleine Gatevorwiderstand verwendet,
der dann den Schweif des Kollektorstromes gering hilt. Durch eine indirekte Messung der Kollek-
tor-Emitter-Spannung ucg liber eine Diode erhilt die vorgestellte Schaltung eine Information tiber
den Sittigungszustand des IGBTs und kann somit den hohen Gatevorwiderstand zusitzlich fiir ein
so genanntes Soft Turn-Off im Kurzschlussfall, wie in Abschnitt 2.3.3 beschrieben, verwenden. Die
Schaltung wurde bei (Ucg/Ic) = (500V /1000 A) erfolgreich getestet.

3.2.2 Steuerung der Kollektorstroméinderungsgeschwindigkeit

Die Kollektorstromédnderungsgeschwindigkeit sollte bei leistungselektronischen Schaltern aus Griin-
den der elektromagnetischen Vertriglichkeit (EMV) kontrolliert oder mindestens begrenzt werden,
da von ihrer Hohe direkt die Storaussendung abhingt [Mohan et al. 2003][Consoli et al. 1994].
Des Weiteren erfordern die Freilaufdioden im Mittelspannungsbereich die Einhaltung einer maxima-
len Kollektorstromédnderungsgeschwindigkeit, da sonst die Belastung fiir die Freilaufdiode, also die
maximale Verlustleistung der Freilaufdiode, sehr grofl wird. Dadurch wiirde sich das Diodenschalt-
verhalten verschlechtern, so dass es zum so genannten Abriss im Diodenstrom kommen kann, der
wiederum zu groflen Spannungsspitzen und somit zur eventuellen Zerstdrung der Dioden und des
IGBTs fiihrt [Rahimo 1998][Lutz 2006, S. 126][Schroder 2006, S. 155]. Grundsitzlich kann dabei
zwischen einer einfachen Reduzierung der Kollektorstroméinderungsgeschwindigkeit dic /dt im Falle
des Auftretens und einer Regelung der Kollektorstromidnderungsgeschwindigkeit, der so genannten
dic /dt-Regelung, unterschieden werden. Bei Letzterer wird der Ist- mit dem Sollwert der Kollektor-
stromdnderungsgeschwindigkeit verglichen und die Differenz durch einen geschlossenen Regelkreis
ausgeglichen.

Reduzierung der Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit

In [Gerster 1995] wird im Rahmen einer Dissertation zum Thema IGBT-Reihenschaltung neben sta-
tischen SymmetriermaBnahmen auch eine Grundschaltung zur Begrenzung der Kollektorstroménde-
rungsgeschwindigkeit dic/dr wihrend des Einschaltvorganges vorgestellt. Eine prinzipielle Schal-
tung ist in Abbildung 3.16(a) gezeigt. Hierbei wird der Spannungsabfall upnq iiber der Bonddrahtin-
duktivitidt des IGBT-Moduls gemessen und mit der Zener-Spannung Uz verglichen. Sind die durch
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UDiode l

(a) [Gerster 1995] (b) [Helsper und Fuchs 2003]

Abbildung 3.16: Schaltungen zur dic /dt-Begrenzung

die Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit dic /dt verursachte Spannung ug,ng und die Gate-Emit-
ter-Spannung ugg zusammen grofler als Uz, leitet die Z-Diode Z einen Strom vom Gate des IGBTs
ab. Dadurch wird die Kollektorstromédnderungsgeschwindigkeit reduziert. Die Z-Diode leitet, wenn
withrend des Einschaltvorganges die Gleichung (3.5) erfiillt ist*.
: dic
UDiode = UGE +UBond —Uz >0 mit  upond = LBond - T (3.5)

Die Hohe des vom Gate abgeleiteten Stromes oder auch der Verstirkungsfaktor der Riickkoppel-
schleife wird durch den Wert des Widerstandes Rz eingestellt. Dieses Prinzip wurde in dem Arbeits-
punkt (Ucg/Ic) = (1500V /200 A) erprobt. Die Kollektorstromanderungsgeschwindigkeit betrug da-
bei dic/dt = 0,75kA/ps. In [Gerster und Hofer 1996] sind die Zeitverldufe fiir den Arbeitspunkt
(Ucg/Ic) = (500V /200 A) dargestellt.

In [Helsper und Fuchs 2003] wird dieser Ansatz aufgegriffen, das Durchlassverhalten des Zener-
Elements durch das Einfiigen einer Kombination von Z-Diode und MOSFET gemif3 Abbildung
3.16(b) verbessert und diese Schaltung bei (Ucg/Ic) = (600V/80A) mit einer Kollektorstromén-
derungsgeschwindigkeit von dic/dt = 1,1kA/ ps getestet. Weiterhin wird eine Umschaltung des Ga-
tevorwiderstandes Rg dhnlich wie in [Takizawa et al. 2001] vorgestellt.

In der Absicht, das Problem der so genannten Asynchronen Multi-Kommutierung® zu beseitigen, wird
in [Bakran et al. 2006] ebenfalls die in Abbildung 3.16(a) dargestellte Schaltung verwendet. Hierbei
wird die Spannung Uz durch eine allgemeine Spannung Ucjamp ersetzt, deren Realisierung aber unklar
bleibt. Erprobt wird dieser Ansatz erfolgreich bei (Ucg/Ic) = (2000V /1400 A) mit einer Kollektor-
stromédnderungsgeschwindigkeit von dic/dt = 4kA/ ps.

Eine Reduzierung der Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit dic/dt wird in [Lee et al. 1997] fiir
den Einschaltvorgang [Lee et al. 1997] durch einen zusitzlichen Kondensator erreicht, der aktiv paral-
lel zur Gate-Emitter-Strecke des IGBTSs geschaltet wird. Die Aktivierung dieses Kondensators erfolgt
durch die Auswertung der Gate-Emitter-Spannung ugg, so dass der Kondensator nur fiir den Zeitab-
schnitt des positiven dic/dt diese reduziert.

4 Die Schwellenspannung der Diode D wird hierbei vernachlissigt.

> Asynchrone Multi-Kommutierung: Schalten mehrere Kommutierungszweige gleichzeitig, wird unter Umstinden die fiir
die Freilaufdiode wirksame Streuinduktivitit verringert, so dass diese mit einer groleren Kollektorstroménderungsge-
schwindigkeit abschalten muss als im Normalfall.
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Regelung der Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit

In [Hofer-Noser 1997, S. 72] wird die in Abbildung 3.17 dargestellte Schaltung vorgeschlagen. Da-
bei wird der von der Kollektorstromidnderungsgeschwindigkeit verursachte Spannungsabfall an der
Bonddrahtinduktivitit ugo,,q mit einem Referenzwert fiir die Kollektorstroméanderungsgeschwindig-
keit (dic/dt),.; verglichen und dann verstirkt auf das Gate des IGBTs riickgekoppelt. Diese Schal-
tung kommt jedoch innerhalb der Arbeit nicht zum FEinsatz, da ,,die modulinterne Induktivitét eine
groBBe Streuung aufweist™ und somit ,.fiir moderne Hochleistungsmodule nicht mehr wirtschaftlich
einsetzbar* ist.

l UBond

Abbildung 3.17: Schaltung zur dic /dt-Regelung [Hofer-Noser 1997]

(dic/dt)rcf -

In [Park und Jahns 2001, Park und Jahns 2003] wird der Ansatz einer Flexiblen Steuerung der Kollek-
torstromédnderungsgeschwindigkeit vorgestellt. Ein prinzipielles Schaltbild wird in Abbildung 3.18
gezeigt. Der als Stromquelle symbolisierte Schaltungsteil beinhaltet eine Stromspiegel-Schaltung,
die einen Referenzwert fiir die Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit mit der Bonddrahtspannung
UBond Vergleicht und damit einen Strom ig;q; generiert, der je nach Schaltvorgang in das Gate oder aus
dem Gate herausflieBt. Fiir den Ubersetzungsfaktor B der Stromquelle gilt dabei B = igiq JuBond < 1.
Da dieses Prinzip in Hinblick auf die Realisierbarkeit in einem ASIC umgesetzt wird, besteht der
Stromspiegel aus kleinen Transistoren, die nicht genug Strom fithren kdnnen, um gréBere Ansteuer-
leistungen zu realisieren. Weiterhin ist fiir das Ein- und Ausschalten des IGBTs jeweils ein separater
Schaltungsteil notwendig. Erprobt wurde die Schaltung mit IGBTs der Klasse 1200V /70A in dem
Arbeitspunkt (Ucg/Ic) = (600V /20 A) mit einer maximalen Kollektorstrominderungsgeschwindig-
keit dic /dt = 0,06kA / us beim Einschalten und dic /dt = 0,08 kA / us beim Ausschalten.

ididt £ B - uond

Abbildung 3.18: Flexible dic /dt-Regelung [Park und Jahns 2001][Park und Jahns 2003]
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In derselben Veroffentlichung wird ebenfalls ein dhnlicher Ansatz fiir eine flexible Steuerung der
Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit gegeben, der in Kapitel 3.2.3 néher erldutert
wird.

Der vielversprechendste Ansatz, der zeitgleich zu dieser Dissertationsschrift entstand, ist in [Chen
und Peng 2009] nachzulesen. Nach dem Konzept eines klassischen Reglers wird dabei wie schon in
anderen Veroffentlichungen die Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit dic /dt mit Hilfe der Bond-
drahtinduktivitit (hier Lg.) gemessen und mit einem Referenzwert, der mit dem Schaltsignal fiir Ein-
und Ausschalten wechselt, verglichen. Das verstirkte Differenzsignal steuert das Gate des IGBTs.
Die Prinzipschaltung ist in Abbildung 3.19 dargestellt. Um die Schwingneigung des Regelkreises
zu verringern, wird noch eine untergelagerte ducg/dt-Kompensation eingefiigt. Die Realisierung er-
folgte durchgéingig mit schnellen Operationsverstirkern, was ein Einstellen der Verstiarkungsfaktoren
gut handhabbar macht. Die Schaltung wurde mit einem 1,2kV/1kA-IGBT der Firma Powerex bei
(Ucg/Ic) = (300V/1000A) fiir das Ein- und Ausschalten erprobt. Dabei wurden flexibel Stromgra-
dienten von —0,5 ... —2kA /us beim Ausschalten sowie 0,3...1,3kA /us beim Einschalten eingestellt
und gemessen.

H—

PWM In

Abbildung 3.19: Schaltung der dic /dt-Regelung nach [Chen und Peng 2009]



3.2 MaBinahmen zur Verbesserung der IGBT-Schalteigenschaften 73

3.2.3 Steuerung der Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit

Da bei modernen Leistungshalbleitern die mogliche Kollektor-Emitter-Spannungsdnderungsgeschwin-
digkeit ducg/dt stetig steigt, konnen dadurch auch die Verlustleistungsenergien erniedrigt und somit

die Schaltfrequenzen erhoht werden. Nachteile einer groen Kollektor-Emitter-Spannungséinderungs-
geschwindigkeit sind die dadurch entstehende Belastung der Isolation der an den Stromrichter ange-
schlossenen Lasten [Hwang et al. 2003] sowie die leitungsgebundene und abgestrahlte elektromagne-
tische Storaussendung [Mohan et al. 2003][Busatto et al. 2005][Jin und Weiming 2005]. Aufgrund

dieser Eigenschaften sind teilweise Ausgangsfilter notwendig, die zusitzliches Bauvolumen und zu-
satzliche Kosten verursachen. Die Moglichkeit der steuerseitigen Kontrolle und ggf. Verringerung der

Kollektor-Emitter-Spannungsidnderungsgeschwindigkeit durch den IGBT ist daher vorteilhaft. Grund-
satzlich kann dabei zwischen einer einfachen Reduzierung der Kollektor-Emitter-Spannungséinde-
rungsgeschwindigkeit ducg/dt im Falle des Auftretens und einer Regelung der Kollektor-Emitter-
Spannungsinderungsgeschwindigkeit, der so genannten ducg/dt-Regelung, unterschieden werden.

Reduzierung der Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit

Abbildung 3.20 zeigt einen ersten Versuch von [Hefner 1990a, Hefner 1991], die Kollektor-Emitter-
Spannungsinderungsgeschwindigkeit durch eine Riickkopplung iiber einen Kondensator C¢ zu redu-
zieren, ohne den Gatevorwiderstand Rg und damit gleichzeitig die Schaltverzogerung erhohen und
die Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit verringern zu miissen.

UCE

Abbildung 3.20: Schaltung zur ducg/dt-Reduzierung [Hefner 1990a][Hefner 1991]

Mit einem einfachen Maschenumlauf erhélt man Gleichung (3.6).
uf+ it R+ ucg —ucg = 0 (3.6)
Der resultierende Gatestrom ig ergibt sich mit Gleichung (3.7).
IG = Isyg T If (3.7

Mit Gleichung (3.6) und der Beziehung zwischen Strom und Spannung an einem Kondensator ergibt
sich, dass der riickgekoppelte Strom if nach Gleichung (3.8) proportional zur Kollektor-Emitter-Span-
nungsinderungsgeschwindigkeit ducg/dt ist, da die Ableitungen des Stromes if und der Gate-Emit-
ter-Spannung ugg vernachlidssigbar sind.

) d )
lf:Cf'E - (ucg — i Rf — uGg) (3.8)
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Somit wird beim Auftreten einer Kollektor-Emitter-Spannungsidnderungsgeschwindigkeit wéhrend
des Ausschaltvorgangs (ducg/dt > 0) ein Strom in das Gate des IGBTs eingeprégt, der den Span-
nungsanstieg verringert. Beim Einschalten (ducg/dt < 0) flieBt der Strom i aus dem Gate heraus und
verringert hier ebenso die Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit. Dieses Funktions-
prinzip weist der Autor Hefner in einem Arbeitspunkt von (Ucg/Ic) = (300V /10 A) mit einer Kol-
lektor-Emitter-Spannungsénderungsgeschwindigkeit von ducg/dt = 0,6kV /us nach. Als einfachs-
te Moglichkeit, die Kollektor-Emitter-Spannungsidnderungsgeschwindigkeit zu begrenzen, kann man
diese Schaltung auch in kommerziellen Treiberbausteinen finden [Vishay Si9910].

Entgegen der direkten Riickkopplung auf das Gate des IGBTs, die zwar schnell, aber in ithrem Verstir-
kungsfaktor begrenzt ist, wird in [Gerster 1995] die in Abbildung 3.21 gezeigte Schaltung zur Reduzie-
rung der Kollektor-Emitter-Spannungsdnderungsgeschwindigkeit prédsentiert. Die Auskopplung des

N ::

Abbildung 3.21: Schaltung zur ducg/dt-Reduzierung [Gerster 1995]

aktuellen ducg/dt-Wertes erfolgt wie in Abbildung 3.20 iiber einen Kondensator. Hier wird jedoch
die Riickkopplung auf das Gate des IGBTs vor der Treiberstufe der Ansteuerschaltung realisiert. Beim
Ausschalten (ducg/dt > 0) wird somit die Steuerspannung vor der Endstufe erhoht und beim Einschal-
ten verringert. In beiden Fillen sinkt dadurch die Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwin-
digkeit. Das Prinzip wurde fiir einen Arbeitspunkt von (Ucg/Ic) = (1500V /200 A) mit einer Kollek-
tor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit ducg /dt = 3kV / us nachgewiesen. In [Gerster und
Hofer 1996] betriigt der Arbeitspunkt bei gleicher Schaltung nur noch (Ucg/Ic) = (500V/200A) und
somit die Kollektor-Emitter-Spannungsidnderungsgeschwindigkeit nur noch ducg/dt = 1kV/ ps.

Mit dem Ziel, die leitungsgebundene elektromagnetische Storaussendung durch den IGBT zu mini-
mieren, erweitern [Kagerbauer und Jahns 2007] die Schaltung von [Park und Jahns 2003] um die
Moglichkeit, fiir das Ein- und Ausschalten die Kollektor-Emitter-Spannungsénderungsgeschwindig-
keit ducg /dt flexibel zu regeln. Dies erfolgt durch die Schalter S| und S5, die je nach Schaltvorgang
den oberen oder unteren Stromspiegel aktivieren. Eine schematische Schaltung zeigt Abbildung 3.22.
Das Prinzip wurde mit einer maximalen Kollektor-Emitter-Spannungsénderungsgeschwindigkeit von
ducg/dt =2,5kV/ps bei (Ucg/Ic) = (175V /5,5 A) erprobt.

Ausgehend davon, dass die Kollektor-Emitter-Spannungsidnderungsgeschwindigkeit und die Kollek-
torstromédnderungsgeschwindigkeit in ihrem jeweiligen Schaltabschnitt direkt proportional zum Gate-
strom ig sind, schlagen die Autoren von [Schmitt et al. 2008] die Regelung des Gatestromes vor.
Dazu liefert ein EPROM ein abschnittsweise definiertes Gatestromprofil. Es wird der aktuelle Gate-
strom gemessen und die Differenz mit einem Operationsverstirker sowie angeschlossener Endstufe
ausgeregelt. Als Folge kann das ducg/dt stufenweise reduziert werden. Das dic /dt wird mit dieser
Technik ebenfalls beeinflusst, aber in der Auswertung und dem Vergleich mit einer rein resistiven An-
steuerung noch nicht weiter behandelt. Der Umschalttrigger fiir die verschiedenen Gatestromniveaus
werden vom Laststrom geliefert. Das setzt jedoch in einem realen Umrichter fiir die Ansteuerung zu
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Abbildung 3.22: Schaltung zur ducg /dt-Reduzierung [Kagerbauer und Jahns 2007]

jedem Schaltzeitpunkt die Kenntnis des gerade flieBenden Laststromes voraus. Die Schaltung wurde
fiir (Ucg/Ic) = (600V /250 A) erfolgreich getestet.

Regelung der Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit

[Kuratli et al. 1996] stellen eine ASIC-Entwicklung fiir ein 1,6kV /400 A-IPM-Modul vor, in der
unter anderem eine Regelung der Kollektor-Emitter-Spannungsénderungsgeschwindigkeit ducg/dt
implementiert wird. Ein Prinzipschaltbild der Regelung ist in Abbildung 3.23(a) dokumentiert. Dabei
werden mehrere Stromspiegel, symbolisiert durch G1 und G2, durch die Differenz eines Referenzstro-
mes und des Riickkoppelstrom [ feed, der proportional zur Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsge-
schwindigkeit ist, angesteuert. Das ASIC verfiigt durch die Parallelschaltung der Stromspiegel iiber
einen maximalen Ausgangsstrom von bis zu 18 A. Das Prinzip der Steuerung der Kollektor-Emit-
ter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit wurde beim Einschalten des IGBTs in dem Arbeitspunkt
(Ucg/Ic) = (500V /100 A) mit ducg/dt = 0,2kV / us nachgewiesen.

Der Ansatz von Kuratli wird in [Park und Jahns 2001, Park und Jahns 2003] fiir eine ducg/dt-
Regelung aufgegriffen, die hier Flexible Steuerung genannt wird. Analog zu der Steuerung der Kol-
lektorstromé@nderungsgeschwindigkeit in denselben Veroffentlichungen, die auf Seite 71 erldutert wur-
den, wird eine in einem ASIC implementierbare, ebenfalls auf Stromspiegel basierende Losung vor-
geschlagen. Ein Prinzipschaltbild zeigt Abbildung 3.23(b). Hierbei wird ein so genannter Messstrom
ipm in einem Stromspiegel mit einem Referenzwert verglichen und mit der Verstirkung A < 1 aus dem
Gate herausgeleitet oder eingespeist. Durch das Prinzip des Stromspiegels ist der maximale Regel-
strom sehr begrenzt, so dass nur IGBTs mit geringer Stromtragfidhigkeit angesteuert werden konnen.
Dies kann jedoch durch eine Parallelschaltung der Stromspiegel verbessert werden. Weiterhin wird bei
diesem Entwurf fiir das Ein- und das Ausschalten des IGBTs jeweils ein separater Schaltungsteil bend-
tigt. Erprobt wurde die Funktion der Regelung der Kollektor-Emitter-Spannungsidnderungsgeschwin-
digkeit in dem Arbeitspunkt (Ucg/Ic) = (600V /16 A) mit einer maximalen Kollektor-Emitter-Span-
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(a) [Kuratli et al. 1996] (b) [Park und Jahns 2001],
[Park und Jahns 2003]

Abbildung 3.23: Schaltungen zur Regelung der Kollektor-Emitter-Spannungsénderungs-
geschwindigkeit ducg/dt

nungsinderungsgeschwindigkeit ducg/dt = 1,8kV /us beim Einschalten und ducg/dt = 2,3kV /s
beim Ausschalten eines 1,2kV /70 A-IGBTs.

3.2.4 Aktive Spannungsregelung

Betrachtet man den IGBT als Regelstrecke mit einer Eingangs- bzw Gate-Emitter-Spannung ugg und
einer Ausgangs- bzw. Kollektor-Emitter-Spannung ucg, deren Zeitverlauf es zu regeln gilt, so gelangt
man zum Ansatz der Aktiven Spannungsregelung, (engl.) Active Voltage Control. Dafiir wird der aktu-
elle Wert der Spannung iiber dem IGBT gemessen und auf einen einfachen P-Regler gegeben, dessen
Ausgangssignal von einer Leistungsendstufe verstirkt auf das Gate des IGBTs gefiihrt wird. Eine Prin-
zipschaltung nach [Palmer und Rajamani 2004] wird in Abbildung 3.24(a) gezeigt. Den beispielhaften
Verlauf der fiir den Regler notwendigen Referenzspannung u,.f dokumentiert Abbildung 3.24(b). Sie
zeigt den gewiinschten Sollverlauf der Kollektor-Emitter-Spannung ucg fiir einen Ausschalt- sowie
einen Einschaltvorgang. Dieser Sollwertverlauf wird vom Regler ausgeregelt.

Lediglich zur Symmetrierung der statischen Spannungsaufteilung in einer Reihenschaltung von IGBTs
geht [Gerster 1994] nach diesem Prinzip vor. Dabei misst er im ausgeschalteten Zustand die Gesamt-
spannung iiber der Reihenschaltung, teilt diese durch die Anzahl der verwendeten Halbleiterventile
und errechnet so den Sollwert fiir den einzelnen IGBT im statischen AUS-Zustand. Die Symmetrie-
rung der Schaltflanken in der Reihenschaltung wird jedoch mit einer Steuerung der Schaltverzégerun-
gen erreicht. Somit stellt diese Arbeit eine Vorstufe fiir die Aktive Spannungsregelung dar.

In [Githiari et al. 1996] und [Palmer et al. 1997] wird erstmals die vollstindige Spannungsregelung
des IGBTs, die Active Voltage Control, vorgestellt und bei (Ucg/Ic) = (1000V /6,5 A) mit einer sehr
kleinen Kollektor-Emitter-Spannungséinderungsgeschwindigkeit von ducg/dt = 0,08kV / us erprobt.
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Abbildung 3.24: Active Voltage Control nach [Palmer und Rajamani 2004]

In [Palmer und Joyce 1998] wird versucht, diese Regelung zum Ausgleich unsymmetrischer Chipstro-
me in groBeren IGBT-Modulen zu verwenden. Es wird in der Veroffentlichung ein Arbeitspunkt
von (Ucg/Ic) = (600V /150 A) dargestellt, bei dem mit ducg/dt = 0,66kV /us geschaltet wird. Die
Stromverteilung in den Chips wird jedoch nicht deutlich durch die Gateansteuerung beeinflusst.

[Wang et al. 2003] zeigen dazu das Schaltbild des Active Voltage Controllers, wie es in Abbildung
3.25 dargestellt ist. Ein bemerkenswertes Detail ist die Verwendung eines ohmsch-kapazitiven Span-
nungsteilers, der schon als Schaltung im Tastkopf eines Oszilloskops bekannt ist. Zusitzlich wird ein
untergelagerter Stromregelkreis vorgestellt, der jedoch nur simuliert und nicht erprobt wird.
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Abbildung 3.25: Schaltung der Active Voltage Control [Wang et al. 2003]

In [Palmer et al. 2004] wird vorgestellt, wie der Active Voltage Controller fiir eine Reihenschaltung
von IGBTs auf Basis einer regelungstechnischen Betrachtung eingestellt werden muss. Letztendlich
werden Schaltverldufe bei (Ucg/Ic) = (800V/250A) mit einer Kollektor-Emitter-Spannungsinde-
rungsgeschwindigkeit von ducg/dt = 0,8kV /s gezeigt, bei denen ersichtlich ist, dass diese Form
der Spannungsregelung bei vollem Laststrom ein Spannungszwischenplateau von ca. 300V beim Ab-
schaltvorgang des IGBTs erzeugt. Diese ist laut Angabe der Autoren notwendig, um alle beteiligten
IGBT-Chips in den aktiven Bereich zu bringen. Diese Voreinstellung fiihrt zu zusétzlichen Schaltver-
lustenergien. In [Palmer und Rajamani 2004] wird mit demselben Ansatz mit einer Kollektor-Emitter-
Spannungsinderungsgeschwindigkeit von bis zu ducg/dt = 5kV /s bei (Ucg/Ic) = (900V/200A)
geschaltet. Die zusitzlichen Verluste durch die Spannungsstufe werden hier auf ca. 20% beziffert. Der
dazugehorige Sprung in der Referenzspannung ist deutlich in Abbildung 3.24(b) zu erkennen.

Ebenfalls fiir die Reihenschaltung von IGBT mit je 200V pro Leistungshalbleiter bei 150 A verwendet
[Rasmussen 2005] den Ansatz der Active Voltage Control, um damit die Spannungsaufteilung zu
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symmetrieren. Der Autor prisentiert eine sehr gleichméfige Spannungsaufteilung, die jedoch durch
ein extremes Absenken der Kollektor-Emitter-Spannungsidnderungsgeschwindigkeit auf ducg/dt =
0,08kV /s und damit mit sehr hohen Schaltverlustenergien verbunden ist.

In der Absicht, die Spannungsstufe der Voreinstellung der Active Voltage Control und deren zusitz-
lichen Anteil an den Schaltverlustenergien zu beseitigen, fiihren [Wang et al. 2005] und [Wang et al.
2009] die Riickkopplung der Kollektor-Emitter-Spannungsidnderungsgeschwindigkeit ducg/dt sowie
die Riickkopplung der Gate-Emitter-Spannung ugg in den Regelkreis ein und schaffen somit eine
kaskadierte aktive Spannungsregelung, die Cascade Active Voltage Control. Mit Hilfe eines iibersicht-
lichen PSpice®-Modells stellen die Autoren weiterhin eine Stabilititsanalyse vor und prisentieren
weiterhin Testergebnisse mit einem 1700V /400 A-IGBT der Firma Semikron fiir das Ein- und Aus-
schalten bei lediglich (Ucg/Ic) = (800V/80A) und einer maximalen Kollektor-Emitter-Spannungs-
dnderungsgeschwindigkeit von ducg/dt ~ 1,6kV /us.

@IZ e,
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Abbildung 3.26: Schaltung der Cascade Active Voltage Control [Wang et al. 2005]
(Die gegeniiber Abbildung 3.25 zusitzlich eingefiigten Komponenten
sind rot gekennzeichnet.)

Diese beiden zusitzlichen Signalpfade sind in Abbildung 3.26 rot dargestellt. Sie erlauben es, den Re-
gelkreis durch eine Anderung der Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit ducg /dt
bzw. der Gate-Emitter-Spannung ugg untergelagert vorzusteuern. Der Hauptregler kann nun mit we-
niger Verstirkung ausgelegt werden, was sich giinstig auf die Schwingungsneigung des Systems aus-
wirkt. Der Gesamtregelkreis gewinnt an Dynamik [Follinger et al. 1994]. Somit gelingt es, die ver-
lustbehaftete Spannungszwischenstufe zu eliminieren, ohne dabei auf Dynamik und Stabilitidt im Re-
gelkreis verzichten zu miissen. Die erprobte Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit
betrug jedoch nur noch ducg/dt = 1,5kV/ ps in einem Arbeitspunkt von (Ucg/Ic) = (800V/80A).

Zur Vorgabe des Referenzwertes fiir die bekannte Active Voltage Control wird in [Wang et al. 2006]
ein Hochgeschwindigkeits-FPGA mit einem Digital-Analog-Wandler eingefiihrt. Dies ertffnet die
Freiheit, die Vorgabespannung frei parametrisieren bzw. adaptiv fiir jeden Schaltvorgang dndern zu
konnen. Dieses neue System wird Adaptive Active Voltage Control genannt. In den vorhergehenden
Arbeiten wurde festgestellt, dass die Spannungsstufe der Voreinstellung der Active Voltage Control
zusitzliche Schaltverlustenergie erzeugt und auch maf3geblich an der Schaltzeitverzogerung beteiligt
ist, welche bei der Reihenschaltung von IGBTs die meisten Asymmetrien in der Spannungsaufteilung
erzeugt. Diese Verzogerung wird nun kompensiert, indem der Adaptive Active Voltage Controller
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diese Zeit speichert und mit den anderen in der Reihenschaltung beteiligten IGBTs digital abgleicht.
Diese fiihrt zu einer guten Spannungsaufteilung, die jedoch nur fiir eine sehr kleine Kollektor-Emitter-
Spannungsinderungsgeschwindigkeit von ducg/dt = 0,015kV/us bei (Ucg/Ic) = (300V/100A)
nachgewiesen wird.
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Abbildung 3.27: Schaltung der Adaptive Active Voltage Control [Wang et al. 2006]

Fiir den Einschaltvorgang des IGBTs bzw. den Ausschaltvorgang der Diode wurde in den bereits
erwihnten Veroffentlichungen zum Active Voltage Controller u.a. festgestellt, dass durch das Einpri-
gen des Referenzverlaufes fiir die Kollektor-Emitter-Spannung ucg die Diode stets gezwungen wurde,
den Laststrom mit einer sehr groBen Stroménderungsgeschwindigkeit abzuschalten. Dies fiihrt zu ei-
ner groflen Spitzenschaltverlustleistung und zum Abrissverhalten des Diodenstromes. Dies verbessert
der Adaptive Active Voltage Controller. Er schaltet den IGBT zuniéchst mit einer flachen Rampe der
Referenzspannung ein, welche die Kollektorstroméinderungsgeschwindigkeit dic /dt bestimmt. Wenn
der maximale Stromwert des Reverse-Recovery-Vorganges erreicht ist, wird die Referenzspannung
mit maximaler Steigung zu Null verringert. Hierbei kann die Kollektor-Emitter-Spannung ucg nicht
mehr der Reglervorgabe folgen, sondern dndert sich gemif der entsprechenden Diodenspannung up,
die durch den abklingenden Reverse-Recovery-Vorgang bestimmt wird. Diese Reglerstruktur optimie-
ren [Bryant et al. 2007a] mit Hilfe der Optimierungswerkzeuge des Programms MATLAB®. Dazu
wird u.a. ein IGBT-Modell in SIMULINK® erstellt, welches teilweise gut mit gemessenen Verliufen
tibereinstimmt.

Ein dhnlicher Ansatz wie den der Active Voltage Control wird in [Hong et al. 1999] in der Reihen-
schaltung von IGBTSs mit einer anderen Schaltungsrealisierung verfolgt. Dies wird Active Voltage Ba-
lancing genannt. Eine schematische Darstellung der Schaltung wird in Abbildung 3.28 gezeigt. Dabei
wird ein Differenzverstirker diskret aufgebaut, der zum einem auf das Schaltsignal und zum anderen
auf die Differenz zwischen der Referenzspannung u,.r und der Istspannung am IGBT ucg reagiert.
Auf die signaltechnische Konditionierung der Kollektor-Emitter-Spannung ucg und die Generierung
der Referenzspannung u.¢ wird in der Verodffentlichung nicht eingegangen. Angewendet wurde diese
Schaltung mit 600V /75 A- und 1200V /25 A-IGBTSs mit einer sehr kleinen Kollektor-Emitter-Span-
nungséinderungsgeschwindigkeit von ducg/dt = 0,1kV / ps.
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Abbildung 3.28: Schaltung des Active Voltage Balancing [Hong et al. 1999]

3.2.5 Geregelte Ansteuerungen und digitale Gate-Units

Die Schliisseleigenschaften fiir eine geregelte Ansteuerung sind letztendlich die Regelung der Kol-
lektorstroménderungsgeschwindigkeit dic /dt und die Regelung der Kollektor-Emitter-Spannungsén-
derungsgeschwindigkeit ducg /dt fiir den Ein- sowie den Ausschaltvorgang. Dariiber hinaus konnen
unter dem Begriff Geregelte Ansteuerungen Ansteuerkonzepte zusammengefasst werden, die viele der
in den vorhergehenden Abschnitten diskutierten Funktionen innerhalb einer Schaltung vereinigen.

Neben den eben genannten Schliisseleigenschaften stellt der so genannte Dynamic Gate Controller in
[Riiedi und Ko6hli 1995] eine Kurzschlusserfassung und somit eine spezielle Kurzschlussabschaltung,
eine Messung der Gate-Emitter-Spannung, eine Messung der Kollektor-Emitter-Spannung sowie eine
Uberwachung der Spannungsversorgung der gesamten Ansteuerschaltung zur Verfiigung. Das Block-
schaltbild dieses Konzeptes ist in Abbildung 3.29 dargestellt. Die Messung der Kollektor-Emitter-
Spannung wird dabei fiir die Uberspannungsbegrenzung und die Messung der Gate-Emitter-Spannung
u.a. fiir die Riickmeldung des IGBT-Zustands an die iibergeordnete Steuerung verwendet. Die Auto-
ren geben einen guten Uberblick iiber die notwendigen Funktionen einer geregelten Ansteuerung. Es
fehlt jedoch ein eindeutiger Funktionsnachweis. Obwohl die Autoren das Unternehmen C7-Concept
gegriindet haben, dass Ansteuerschaltungen fiir IGBTs vertreibt, wurde weder dieser vielversprechen-
de Ansatz in einem kommerziellen Produkt umgesetzt noch wurden weitere ernsthafte Arbeiten zu
diesem Thema verdffentlicht.

Den Ansatz der Regelung der Kollektorstromédnderungsgeschwindigkeit und der Kollektor-Emitter-
Spannungsinderungsgeschwindigkeit von [Park und Jahns 2001] treibt [Dorlemann 2002] konsequent
voran und vereinigt beide Funktion fiir den Ein- sowie den Ausschaltvorgang in einer Schaltung. Auch
hier wird wieder auf die Integrierbarkeit in einem ASIC hin gearbeitet, so dass wiederum Strom-
spiegelschaltungen zum Einsatz kommen, die nicht geniigend Ausgangsleistung fiir eine dynamische



3.2 MaBinahmen zur Verbesserung der IGBT-Schalteigenschaften 81

AC-Bus I short circuit detection
—> I
| Vcemonitoring p

Power supply

y

du/dt-controller

Vce(max)-limiter C_ ’ _19 ]?T
Power supply 1
supervisor IGBT-
Status
&
Diagnostic
Input
ﬂb- Fiber-optic System
Return interface (ISDS)
—| Gate monitoring
CONCEPT Dynamic Gate Controller (DGC) | di/dt-controller

Abbildung 3.29: Blockschaltbild Dynamic Gate Controller [Riiedi und Kohli 1995]

Ansteuerung von Hochleistungs-IGBTSs zur Verfiigung stellen. Dies ist prinzipiell durch Parallelschal-
tung 16sbar. In der présentierten Form kann die Ansteuerung die Kollektorstroménderungsgeschwin-
digkeit bis maximal dic/dt = 0,2kA/us und die Kollektor-Emitter-Spannungsénderungsgeschwin-
digkeit bis maximal ducg/dt = 1kV/ps frei einstellbar regeln. Dies wurde in einem Arbeitspunkt
von (Ucg/Ic) = (800V /160 A) erprobt.

Die Realisierung eines ASICs fiir eine IGBT-Ansteuerung, die die Kollektorstromédnderungsgeschwin-
digkeit und die Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit regeln kann, ist der Zentral-
punkt der Arbeit von [Thalheim 2003]. Hier werden Cluster von Stromquellen in Form von Strom-
spiegeln gebildet, von denen die Hilfte fiir den ungeregelten Ein- bzw. Ausschaltvorgang zustindig
sind. Die andere Hilfte dieser Quellen dienen zur Regelung der Kollektorstromédnderungsgeschwin-
digkeit bzw. der Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit, die mit einer Kombination
von Auslosesignalen der Kollektor-Emitter-Spannung ucg und einer Ablaufsteuerung gesteuert wer-
den. Ein Funktionsnachweis durch gemessene Schaltvorginge fehlt in der Veroffentlichung.

Die vorangehende Idee wurde bei CT-Concept in ein Produkt umgewandelt und in [Thalheim 2008]
vorgestellt. Es handelt sich um eine ASIC-basierte Treiber-Plattform, die fiir alle géngigen IGBT-
Module die geeignete Ansteuerung liefert. Das Produkt realisiert das Active Clamping, wie schon
in [Riiedi und Kohli 1999], mittels Zener-Dioden und misst die Kollektor-Emitter-Spannung ucg
iber einen ohmschen Teiler. Damit wird eine Kurzschlussiiberwachung und -abschaltung sowie eine
ducg /dt-Regelung realisiert, deren Konzept in der Veroffentlichung nicht niher erldutert wird. Als Er-
gebnis wird ein Abschaltvorgang mit dem IGBT Infineon FS450R17 gezeigt, dessen Kollektor-Emit-
ter-Spannungséinderungsgeschwindigkeit bei (Ucg/Ic) = (1100V/900A) auf ca. 3kV/us geregelt
wird.

Im Rahmen der Forschungsarbeiten zu dieser Dissertation wurde in [Wernicke 2005] das Konzept
einer Digitalen Gate Unit auf Basis eines FPGAs erldutert. Da die Transienten bei Schaltvorgingen
hochdynamische Vorginge sind, stellt die Abtastgeschwindigkeit eines voll digitalen Systems die
Hauptherausforderung fiir den Entwickler dar. Der Autor ermittelte bei einem Systemtakt von 50 MHz
eine Signallaufzeit fiir das Signal von der ucg-Messung mittels D/A-Wandler tiber eine Schwellwert-
erfassung bis zu einem Ausgangspin des FPGAs von etwas 85ns. Bei intelligenter Verteilung der
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zeitkritischen und zeitunkritischen Aufgaben wihrend einer Schalthandlung riickt eine volldigitale
Losung fiir eine Ansteuerung mit ducg/dt- und dic/dt-Regelung sowie Active Clamping somit in
realistische Nihe.

Ein gleichartiges Konzept wird in [Kuhn et al. 2008a] dargestellt. Neben der Présentation der Mog-
lichkeiten einer zukiinftigen digitalen Realisierung von Ansteuermal3nahmen wird dabei unter Ver-
wendung eines 90 MHz-A/D-Wandlers eine Verzogerung in der Messwerterfassung im Wandler von
ca. 60ns ermittelt. Mit einer zu erwartenden Verarbeitungszeit im FPGA und der Reaktion einer nach-
geschalteten Stromquelle erwarten die Autoren eine gesamte Verzogerungszeit von ca. 210ns und
folgern, dass damit die Beeinflussung von Schalttransienten nicht moglich ist. In [Kuhn et al. 2008b]
wird zusitzlich die bereits angesprochene, vom FPGA direkt steuerbare Gate-Stromquelle prisentiert,
die hier stufenweise einen Ausgangsstrom von bis zu 3 A liefert. Diesmal féllt das Urteil der Autoren
iber die Machbarkeit der digitalen Gate Unit wesentlich positiver aus, so dass diese eine Plattform
fiir eine Vielzahl von Steuermdglichkeiten fiir Hochleistungs-IGBTs bietet.

In [Kviz et al. 2009] wird eine digitale Plattform einer Ansteuerung vorgestellt, die Eingang in ein
kommerzielles Produkt gefunden hat. Dieser Digital Gate Driver ist in der Lage, in Zeitintervallen
von 50ns ein Profil mit sieben verschiedenen Widerstandswerten fiir den Gatevorwiderstand Rg ge-
trennt fiir das Ein- und das Ausschalten darzustellen. Der Anwender kann dieses Profil frei program-
mieren und damit verschiedenste resistive Ansteuermoglichkeiten realisieren. Weiterhin verfiigt der
Treiber iiber eine Kurzschlusserfassung mit anschlieBendem Soft Turn-Off und gleichzeitiger Begren-
zung der Kollektorstromidnderungsgeschwindigkeit zum Schutz der Freilaufdiode. Die Realisierung
dieses Ausstattungsmerkmales ist nicht klar. Das Active Clamping beim Ausschalten wird traditionell
iber Suppressordioden bei gleichzeitiger Anpassung des Gatevorwiderstandes bewerkstelligt. Insge-
samt stellt dieses Konzept eine interessante Plattform dar, deren Moglichkeiten noch nicht ausge-
schopft sind.



Kapitel 4

Neuartige geregelte IGBT-Ansteuerkonzepte

Im Folgenden werden, dem Schwerpunkt dieser Arbeit folgend, neuartige Konzepte zur Ansteue-
rung von IGBTs prisentiert. Dabei konzentrieren sich die Ausfithrungen auf die Regelung der Kollek-
torstromédnderungsgeschwindigkeit (dic/dt-Regelung), der Kollektor-Emitter-Spannungséinderungs-
geschwindigkeit (ducg/dt-Regelung) und die Realisierung des aktiven Uberspannungsschutzes (Acti-
ve Clamping). Die Spannungsversorgung, Potenzialtrennung und Signaliibertragung werden dabei als
gegeben angenommen und nicht betrachtet. Die Fehlerbehandlung wird ebenfalls nicht betrachtet. Bei
der Auswertung des in Kapitel 3 vorgestellten Standes der Technik zum Thema IGBT-Ansteuerung
kann zusammenfassend Folgendes festgestellt werden:

* Es gibt zahlreiche Veroffentlichungen zum Thema Ansteuerung von IGBTs.
* Die meisten Veroffentlichungen behandeln die Ansteuerung von IGBTs kleiner Leistung.

* Nur wenige Publikationen stellen geschlossene Regelkreise (Closed-Loop) fiir die dic/dt-Re-
gelung oder die ducg/dt-Regelung vor.
Dabei sind vor allem die Vorschlige fiir eine dic /dt-Regelung und eine ducg/dt-Regelung in
[Park und Jahns 2001, Park und Jahns 2003], die auf Seite 71 dargestellt wurden, zu erwéhnen.
Ein herausragender Ansatz fiir eine dic /dt-Regelung ist in [Chen und Peng 2009] beschrieben.
Dieser wurde auf Seite 72 erldutert. Ein ganzheitlicher Ansatz einer geregelten Ansteuerung,
die den Verlauf der Kollektor-Emitter-Spannung sowie des Kollektorstromes regelt, wird in
[Dorlemann 2002] (siehe Seite 80) und in [Thalheim 2003] (siehe Seite 81) vorgestellt. Ein
Konzept fiir eine digitale Ansteuerung eines IGBTs wird in [Wernicke 2005] erlédutert. Diese
Publikation wurde auf Seite 81 zusammengefasst.

* Publikationen, die geschlossene Regelkreise behandeln, arbeiten meist mit kleinen Anderungs-
geschwindigkeiten von Kollektorstrom bzw. Kollektor-Emitter-Spannung, die mit hohen Schalt-
verlusten verkniipft sind und daher fiir die industrielle Nutzung nicht geeignet sind.

* Es werden in Veroffentlichungen hiufig sehr komplizierte Analogschaltungen verwendet, die
die Parametrierung der Schaltung erschweren. Da die Dimensionierung und Parametrierung der
Schaltung in der Regel in den Publikationen nicht dargestellt wird, ist auBerdem eine Bewertung
dieser Schaltungskonzepte nur schwer moglich.
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Die Vermeidung von Hochleistungs-IGBTs in den Untersuchungen von Regelungskonzepten ist nach-
vollziehbar, da Multichip-IGBTs hochdynamisch ein moglichst groBer Gatestrom zur Verfiigung ge-
stellt werden muss, was erhebliche Anforderungen an die Endstufe und die Elektronik der Ansteue-
rung stellt. In Kapitel 5 werden diese dynamischen Begrenzungen dargestellt.

Die hier vorliegende Arbeit soll zuvor genannte Probleme geregelter Ansteuerungen iiberwinden. So
sollen die vorgestellten Verfahren fiir Niederspannungs- und Hochspannungs-IGBTs groBerer Strom-
starke geeignet sein, eine einfache Struktur besitzen, eine einfache Parametrierung sowie moglichst
hohe Anderungsgeschwindigkeiten ermoglichen. Weiterhin sollen die Signale innerhalb der Ansteue-
rung mittels Spannungen iibertragen werden, was in einem spiteren Entwicklungschritt die Verwen-
dung digitaler Schaltungstechnik zur Speicherung von Parametersitzen erleichtern konnte. Als Ein-
gangssignale fiir die Ansteuerung werden Spannungssignale verwendet, ohne dass dem Lastkreis zu-
sitzliche Elemente — wie z.B. Induktivititen oder Widerstidnde zur Bestimmung des Kollektorstromes
— hinzugefiigt werden miissen.

Bei der Entwicklung der Verfahren zur dic/dt- sowie ducg/dt-Regelung wurde zunéchst ermittelt,
bei welcher Schalttransiente (Ein- oder Ausschalten) das jeweilige Regelungsverfahren notwendig
ist.

Wie der Darstellung der Einschaltabschnitte eines IGBTs in Abbildung 2.22 zu entnehmen ist, wird
die Dauer des Spannungsabfalles (7g 3 — g ») mallgeblich von der Hohe der Kollektorstroménderungs-
geschwindigkeit dic /dt bestimmt. Bei einem schnell schaltenden IGBT sinkt durch das entstehende
dic /dt die Kollektor-Emitter-Spannung ab und der Zeitabschnitt mit einer hohen Kollektor-Emitter-
Spannungsinderungsgeschwindigkeit ducg /dt wird verkiirzt. Somit dominiert beim Einschalten der
Verlauf des Kollektorstromes. Obwohl die nachfolgend vorgestellten dic/dt-Regelverfahren fiir po-
sitive und negative Anderungsgeschwindigkeiten gleichermaBen geeignet sind, wird daher nur das
Verhalten der Regelung beim Einschaltvorgang realisiert und betrachtet. Die Bedeutung der dic/dt-
Regelung beim Einschaltvorgang wird auBerdem durch die Notwendigkeit der Reduzierung der Kol-
lektorstromidnderungsgeschwindigkeit beim Ausschalten der Freilaufdiode vor allem im Mittelspan-
nungsbereich (Ucg > 3,3kV) betont.

Wihrend des Ausschaltvorganges gemifl Abbildung 2.24 dominiert der Anstieg der Kollektor-Emit-
ter-Spannung und ist somit die Ursache fiir elektromagnetische Stérungen und die Schidigung an-
geschlossener Isolationssysteme. Die Kollektorstroméinderungsgeschwindigkeit dic/dt wird hier bei
hochausgenutzten IGBTs meist schon durch ein Active Clamping beeinflusst. Daher wird das Verfah-
ren zur ducg/dt-Regelung fiir den Ausschaltvorgang erldutert und realisiert. Eine Kombination von
ducg/dt-Regelung und Active Clamping wird aus den genannten Griinden fiir den Ausschaltvorgang
betrachtet.

In Abschnitt 4.1 werden zwei neuartige Verfahren zur Regelung der Kollektorstroméinderungsge-
schwindigkeit vorgestellt. Eine Indirekte Steuerung der Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit wird
im Abschnitt 4.1.1 beschrieben. Dabei wird die Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit dic /dt mit

Hilfe der Transfercharakteristik des IGBTs geregelt. Hierfiir ist nur die Messung der Gate-Emitter-
Spannung ugg und der Kollektor-Emitter-Spannung ucg notwendig. Dieses Verfahren wird nur simu-
lativ untersucht und diskutiert.

Das zweite vorgestellte Konzept im Abschnitt 4.1.2 regelt die Kollektorstroménderungsgeschwindig-
keit direkt mit Hilfe der gemessenen Spannung iiber der Bonddrahtinduktivitit Lg,q, die ein direktes
Mab fiir die Kollektorstromidnderungsgeschwindigkeit darstellt.
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Abschnitt 4.2 beschiftigt sich mit einem Konzept zur Regelung Kollektor-Emitter-Spannungséinde-
rungsgeschwindigkeit, das dann in Abschnitt 5.3.2 experimentell untersucht wird.

AnschlieBend wird in Abschnitt 4.3 ein aktiver Uberspannungsschutz vorgestellt, dessen Eigenschaf-
ten im Abschnitt 5.3.3 auf Basis von Messungen untersucht werden.

Die Funktionen Active Clamping und ducg /dt-Regelung sind wihrend des Ausschaltvorganges aktiv.
Im Abschnitt 4.4 wird das Konzept einer Kombination beider Verfahren erlautert. In dem Abschnitt
5.3.4 werden die dazugehorigen Messungen prasentiert.

4.1 Regelung der Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit

Beziiglich der Schaltverlustenergie wire es wiinschenswert, wenn ein IGBT so schnell wie moglich
schalten wiirde. Die Randbedingungen der EMV und bei Leistungshalbleitern im Mittelspannungs-
bereich (z.B. Ucg > 3,3kV), vor allem der sichere Arbeitsbereich der Freilaufdioden beim Einschal-
ten des IGBTS, begrenzen das real mogliche dic/dt. Da das dic/dt von Umgebungsparametern wie
der Temperatur, der effektiven Streuinduktivitit im Kommutierungskreis sowie vom Arbeitspunkt ab-
hiingt, ist es von Vorteil, die Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit beeinflussen bzw. bremsen zu
konnen. Dies geschieht klassisch durch Erhohung des Gatevorwiderstands, die die Schaltgeschwin-
digkeit fiir alle Arbeitspunkte verlangsamt und somit die gesamten Schaltverlustenergien erheblich
erhoht. Vor allem die Zwischenkreisspannung Upc hat einen groBBen Einfluss auf die Kollektorstrom-
dnderungsgeschwindigkeit: Mit groler werdender Zwischenkreisspannung steigt die Kollektorstrom-
dnderungsgeschwindigkeit. Eine experimentelle Verifikation dieser Aussage kann Kapitel 5 entnom-
men werden.

Vorausgesetzt, das kritische dic/dt, mit der die Diode maximal ausgeschaltet werden darf bzw. bei
dem die Umgebung elektromagnetisch gestort wird, ist bekannt, kann eine Regelung der Kollektor-
strominderungsgeschwindigkeit anfallende Stromsteilheiten in allen Arbeitspunkten geringfiigig un-
ter diesem Wert halten, um Schaltverluste zu minimieren.

Dafiir werden nachfolgend zwei Verfahren vorgestellt: eine indirekte Regelung, die als Eingangspa-
rameter lediglich die GroBen der Kollektor-Emitter-Spannung ucg und die Gate-Emitter-Spannung
ugg nutzt, die in den meisten Fillen leicht auf einer Ansteuerschaltung zu messen sind. Um dabei ei-
ne zusitzliche Kollektorstrommessung zu vermeiden, wird ebenfalls die Information iiber die aktuelle
Zwischenkreisspannung Upc bendtigt. Des Weiteren wird eine direkte Regelung, die als Eingangsgro-
Be die Spannungsdifferenz zwischen Haupt- und Hilfsemitter, die so genannte Bonddrahtspannung
auswertet, vorgestellt.

4.1.1 Indirekte Steuerung der Kollektorstroméinderungsgeschwindigkeit

Basierend auf [Alvarez 2005] wird an dieser Stelle ein Verfahren zur Regelung der Kollektorstrom-
dnderungsgeschwindigkeit dic/dt vorgestellt, das lediglich die Messung der Kollektor-Emitter-Span-
nung ucg und der Gate-Emitter-Spannung ugg als Eingangsgrofen bendtigt. Diese GroBen sind bei
einem IGBT sehr einfach zu ermitteln. Dabei steht die Gate-Emitter-Spannung in einem Spannungs-
bereich von 15V sofort messbar fiir Operationsverstirker bzw. Komparatoren zur Verfiigung, wih-
rend die Kollektor-Emitter-Spannung iiber einen ohmschen oder ohmsch-kapazitiven Teiler auf diesen
Spannungsbereich heruntergesetzt werden muss. Das Grundprinzip des Verfahrens basiert darauf, die
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Transfercharakteristik des verwendeten IGBTs mit Hilfe eines Polynoms zu beschreiben. Exempla-
risch wird nachfolgend von einem Polynom zweiter Ordnung wie in Gleichung (4.1) ausgegangen.

Ic=a-Uig+b-Ugg+c (4.1)

Fiir das Modell des im Internet verfiigbaren 1700V /150 A-IGBT-Chips Infineon SIGC186T170R3
wurde die Transferkennlinie simulativ in SIMetrix® bestimmt. Nach den Vorgaben im Datenblatt
wurde bei einer anliegenden Kollektor-Emitter-Spannung von Ucg = 20V die Gate-Emitter-Span-
nung Ugg statisch zwischen OV und 15V variiert und dabei der Kollektorstrom Ic gemessen. Fiir die
laut Herstellerdatenblatt maximale Threshold-Spannung Ugg ¢ = 6,4V ist diese Ubertragungskenn-
linie in Abbildung 4.1 fiir den ,,aktiven Bereich®, also fiir eine Gate-Emitter-Spannung oberhalb der
Threshold-Spannung, gezeigt. Da davon auszugehen ist, dass sich die Kennlinie mit der angelegten
Kollektor-Emitter-Spannung verindert, kann diese nur als Ausgangspunkt fiir die Dimensionierung
einer Regelung dienen.

600 T T T T T T
Transfercharakteristi \
gefittet \ \
500 — F — T — —1— — F — &+ — —|
\ \ \ \ \ |
a = 75316 | | !
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Abbildung 4.1: Simulierte Transfercharakteristik und gefittete Transfercharakteristik
des Infineon SIGCI86T170R3 fiir den ,,aktiven Bereich* oberhalb von
Ucem = 6,4V

In MATLAB® lisst sich dieser Verlauf mit der Funktion polyfit durch das Polynom (4.1) mit den
Koeffizienten

a=1753A%/V
b=32,09A/V
c=—1241A
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nachbilden. Gemif Gleichung (2.17) ergibt der nach der Gate-Emitter-Spannung abgeleitete Verlauf
des Kollektorstromes Ic die Transkonduktanz gg. Mit dem angeniherten Kollektorstrom aus Glei-
chung (4.1) erhilt man somit die Gleichung (4.2) fiir die Ubertragungssteilheit fiir den Gate-Emitter-
Spannungsbereich Ugg > UGE ih.

Cdle  d
~ dUcg  dUgg

Zs (UGE > UGE7th) (a . UéE +b-Ugg + C) =2a-Ugg+b 4.2)
Mit Gleichung (2.26) ldsst sich nun im aktiven Bereich des IGBTs wihrend des Zeitabschnitts, in dem
ein Kollektorstromanstieg bzw. -abfall stattfindet (siehe auch Seite 35), der Zusammenhang zum Gate-
strom ig gemdB Gleichung (4.3) herstellen. Die Gate-Emitter-Kapazitiat Cgg wird hierfiir mit einem
einfachen Schaltversuch oder mit den Datenblattangaben fiir die Eingangskapazitit Ciss(Ucg = 25V)
nidherungsweise bestimmt. Bei Ersterem wird bei bekannten Gatevorwiderstinden nach Gleichung
(2.22) die Zeitkonstante 7; ermittelt.

‘%C — Cf—gE -(2a-ugg +b) (4.3)
Hierbei offenbart sich auch die grundsitzliche Ungenauigkeit des Modells, die einen fiir die statische
Transferkennlinie hergeleiteten Zusammenhang mit dem dynamischen Verhalten des IGBTs in Ver-
bindung bringt. Aus dem statischen Kollektorstrom Ic wird hierbei der zeitlich verdnderliche Strom
ic und aus der statischen Gate-Emitter-Spannung Ugg die zeitlich verdnderliche Spannung ugg be-
rechnet. Dabei stellt sich vorab die Frage, inwieweit die statische Transferkennlinie fiir den dyna-
mischen Betrieb giiltig ist. Daher sollte bei der praktischen Umsetzung des Verfahrens die statische
Transferkennlinie Ic = f(Uge — Ugg,n) aus Abbildung 4.1 durch eine dynamische Transferkennlinie
ic = f(ugg — UGE’th) in Abhéngigkeit von der aktuellen Schalterspannung Ucg und der Halbleitertem-
peratur ¥; ersetzt werden.

Die Ansteuerung muss also in dem Zeitabschnitt, in dem die Kollektorstroménderungsgeschwindig-
keit auftritt, einen Gatestrom ig gig; geméB Gleichung (4.4) liefern, damit eine konstante Kollektor-
stromidnderungsgeschwindigkeit erreicht wird. Die Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit wird da-
bei durch den Referenzwert (dic/dr),.; vorgegeben, wihrend die aktuelle Gate-Emitter-Spannung
uGg gemessen wird.

1

iG.didt = CGE - (dic/dt) s - 2a-ten+b

(4.4)
Prinzipiell ist diese Steuerung der Kollektorstromdnderungsgeschwindigkeit basierend auf Gleichung
(4.3) und (4.4) auch wihrend des Ausschaltvorgangs giiltig.

Fiir einen optimalen Ablauf des Einschaltvorgangs wird die hergeleitete Stromquelle, die wihrend
des Stromanstiegs aktiv ist, mit einer konventionellen resistiven Ansteuerung folgendermafen kombi-
niert':
g0 <t <tg1: Resistive Ansteuerung mit Ugy und Rg zur Minimierung von 7. Dafiir wird
der Gatevorwiderstand Rg minimal gewéhlt. Der maximale Ausgangsstrom der
Endstufe muss allerdings beachtet werden.
tg1 <t <tgp: dic/dt-Regelung mit Stromquelle gemifl Gleichung (4.4)
t > tg>: Resistive Ansteuerung mit Ug, und Rg

' Die Bezeichnung der Zeitabschnitte ist dabei Abbildung 2.22 zu entnehmen.
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Zu Beginn des Stromanstiegs bei r = fg | muss sehr schnell von der Spannungsquelle mit Ug - auf die
Stromquelle umgeschaltet werden. Nach dem Stromanstieg wird dann wieder zuriick auf die Span-
nungsquelle mit Ug geschaltet. Dadurch wird erreicht, dass die Einschaltverzogerung durch den
maximal moglichen Strom der Ansteuerung, der nur durch den Gatevorwiderstand begrenzt wird,
minimiert wird sowie nach dem Anstieg des Kollektorstromes bei t = g, die Kollektor-Emitter-
Spannungsinderungsgeschwindigkeit ducg/dt moglichst hoch wird. Sollte fiir die Anwendung das
ducg/dt zu groB sein, so muss der Gatevorwiderstand vergroBert werden, was zusitzliche Verluste
und eine grofere Einschaltverzogerung verursacht. Alternativ dazu kann fiir diesen Zeitabschnitt ein
anderer Gatevorwiderstand oder eine zusitzliche ducg /dt-Regelung verwendet werden. In Abbildung
4.2 ist der Ablauf eines Einschaltvorgangs mit einer indirekten dic /dt-Regelung grafisch dargestellt.

UCE ic
! A

Upc _|
limit —

ILasl

ic
UCE

>

Abbildung 4.2: Definition der Schaltabschnitte der indirekten dic/dt-Regelung

Die indirekte Regelung der Kollektorstromédnderungsgeschwindigkeit setzt voraus, dass der Zeitab-
schnitt 751 <1 < fg>, in der der Strom ansteigt, exakt detektiert wird und moglichst zeitnah eine
Umschaltung zwischen der Stromquelle und der Spannungsquelle erfolgt. Da eine dynamische Mes-
sung des Kollektorstromes ic iiber einen Shunt oder eine Induktivitit den Lastkommutierungskreis
unerwiinscht veridndern wiirde, muss die Information iiber den Zeitabschnitt des Stromanstiegs aus
der Gate-Emitter-Spannung und der Kollektor-Emitter-Spannung gewonnen werden. Fiir einen Ein-
schaltvorgang konnen gemif3 Unterkapitel 2.3.2.1 folgende Bedingungen fiir den Zeitabschnitt des
steigenden Kollektorstromes festgehalten werden, die beide erfiillt sein miissen:

* uGg = UGE

* (Upc — Ulimit) > uce > Upc

Dies setzt die Kenntnis der aktuellen Zwischenkreisspannung Upc voraus, eine Information, die von
einer libergeordneten Steuerung der Ansteuerung zur Verfiigung gestellt werden miisste. Die Span-
nung Ujini stellt ein MaB fiir den induktiven Spannungseinbruch, der direkt abhéngig von der Streuin-
duktivitit Ly im Kommutierungskreis und der eingestellten Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit
dic /dt ist, dar. Fiir den Einschaltvorgang heifit das: Wenn die Kollektor-Emitter-Spannung kleiner als
dieser induktive Spannungseinbruch wird, ist der Stromanstieg beendet.
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In Abbildung 4.3 ist das Prinzipschaltbild der indirekten dic /dt-Regelung gezeigt. Es wird dabei ein
Multiplexer MUX verwendet, der zwischen den resistiven Steuerspannungen U fiir den Einschalt-
vorgang sowie Ug_ fiir den Ausschaltvorgang und der Steuerstromquelle ig giqr umschaltet. Dieser
muss vor allem iiber eine kurze Umschaltzeit verfiigen. Da ein Multiplexer Spannungssignale iiber-
tragt, beinhaltet der Block MUX zusitzlich einen Leistungsverstirker, um den notwendigen Strom fiir
das Gate des IGBTs zur Verfiigung stellen zu konnen.

Fallunter-
scheidung

UCE

iG,didt

Multi-
plizierer 1
X
Dividierer

(diC/dt)ref b

Abbildung 4.3: Blockschaltbild der indirekten dic/dt-Regelung

Weitere Kernstiicke fiir die Umsetzung dieses Konzepts sind der Dividierer und der Multiplizierer, die
die Funktion fiir die Transferkennlinie bereitstellen. Diese Funktion ist in analoger Schaltungstechnik
eher kompliziert und kostenintensiv zu verwirklichen. Daher sollte bei weiterfiihrenden Uberlegungen
zu diesem Konzept dieser Schaltungsteil eher mit einer schnellen digitalen Logik umgesetzt werden.
Dieser Weg setzt jedoch gewisse Totzeiten fiir die A/D-Wandlung voraus.

Das Konzept wird simulativ mit einem Infineon SIGC186T170R3 (1700V/150A) in einer Tiefsetz-
steller-Schaltung fiir den Einschaltvorgang untersucht. In Abbildung 4.4 sind die Zeitverliufe fiir ver-
schiedene Referenzwerte (dic/dt),.; sowie ohne Regelung bei (Ucg/Ic) = (500V /120 A) dargestellt.
Der PSpice®-Quellcode der Ansteuerung ist im Anhang B.1.5 gezeigt.

An der Variablen case lésst sich erkennen, wann die Stromquelle fiir die dic /dt-Regelung (case = 1)
aktiv ist. In den Zeitverldufen der Steuerspannung ug und des Gatestromes ig ldsst sich deutlich
erkennen, wie die Stromquelle arbeitet. Kurz nach Uberschreiten der Threshold-Spannung UGE i Te-
duziert sie den Gatestrom so, dass die Steigung des Kollektorstromes dic /dt konstant gehalten wird.
Anzumerken ist, dass die Kollektorstroméinderungsgeschwindigkeit zwar konstant gehalten, aber der
gewiinschte Wert fiir dic /dt teilweise um den Faktor zwei unterschritten wird. Die Ursache dafiir ist,
dass die verwendete statische Kennlinie nicht exakt den Zusammenhang zwischen Kollektorstrom und
Gate-Emitter-Spannung abbildet. Dies miisste in einer realen Anwendung z.B. durch Verwendung ei-
ner angepassten ggf. dynamischen Transfercharakteristik kompensiert werden, damit die gewiinschte
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Abbildung 4.4: Simulierte Zeitverldufe einer indirekten Regelung der Kollektorstroméin-
derungsgeschwindigkeit am Infineon SIGC186T170R3 bei (Ucg/Ic) =
(500V/120 A) und verschiedenen Sollwerten (dic/dt)
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Stromsteilheit erreicht wird. Die maximal mogliche Kollektorstromédnderungsgeschwindigkeit wird
durch den Gatevorwiderstand Rg bestimmt.

Zusammenfassend kann festgestellt werden, dass die indirekte Regelung der Kollektorstroménde-
rungsgeschwindigkeit dic/dt tiber die Gate-Emitter-Spannung und die Kollektor-Emitter-Spannung
ein interessantes Konzept darstellt, bei dessen noch ausstehender Umsetzung folgende Herausforde-
rungen bewiltigt werden miissen:

* Eine bessere Abbildung der Transfercharakteristik im transienten Zustand soll die Ungenauig-
keiten im Endwert der Stromsteilheit dic /dt beseitigen.

* Die Temperaturabhiingigkeit der Transfercharakteristik muss beriicksichtigt werden.

* Die Umsetzung mit Hilfe von schneller digitaler Logik zur Umsetzung der Rechenoperationen
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sollte untersucht werden, da die analoge Realisierung, vor allem die des Dividierers, sehr kos-
tenaufwendig und kompliziert ist und erhebliche Zeitverzogerungen im Regelkreis verursacht.

4.1.2 Regelung der Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit auf Basis einer
Messung der Spannung iiber der Bonddrahtinduktivitéit

Wie schon in [Hofer-Noser 1997] prisentiert, kann die Information iiber die aktuelle Kollektorstrom-
dnderungsgeschwindigkeit bequem aus dem Spannungsabfall iiber der Bonddrahtinduktivitét inner-
halb eines IGBT-Moduls entnommen werden. Dazu wird die Spannungsdifferenz zwischen dem Haupt-
oder Leistungsemitter (E) und dem Hilfs- oder auch Kelvin-Emitter (E;) geméf3 Abbildung 2.6(b)
gemessen. Der Hilfsemitter dient urspriinglich der komfortablen Anbindung des Riickleiters der An-
steuerung an den Emitter des IGBT-Halbleiters. Der Emitter bzw. die Emitter aller Chips miissen
innerhalb von Hochleistungsmodulen an Schraubkontakte herangefiihrt werden, um eine unkompli-
zierte Kontaktierung mit der Umrichterverschienung zu gewéhrleisten. Dies erfolgt iiber zahlreiche
parallele Bonddréihte bzw. Kupferbahnen auf dem Substrat sowie Anschlusslaschen, die fiir den Last-
strom als modulinterne Induktivitdt wirken. Im Ersatzschaltbild in Abbildung 2.8 werden diese In-
duktivititen durch die emitterseitigen Elemente Anschlusslasche und Kupferbahn gebildet. An der In-
duktivitdt des Bondrahtes zum Hilfsemitteranschluss E, wird nur ein kleiner Spannungsabfall durch
zeitliche Anderungen des Gatestromes verursacht, der gegeniiber der Anderungsgeschwindigkeiten
des Kollektor- bzw. Emitterstromes am IGBT vernachléssigt werden kann. Der Wert der Bonddraht-
induktivitit bei Multichip-Modulen der GroBe 140mm x 190mm liegt in einem Bereich von etwa
2...10nH. Da die Bezugsmasse einer Ansteuerung (GND) iiblicherweise am Hilfsemitter E; liegt,
wird der Spannungsabfall iiber der Bonddrahtinduktivitét ug,,q mit negativen Vorzeichen gemessen,
so dass die Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit dic /dt mit Gleichung (4.5) bestimmt werden
kann. '

Ugond = —LBond - % 4.5)

Ausgehend von dieser Information wurde ein neuartiges Konzept fiir IGBTs entwickelt, das ohne eine
zeitkritische Erkennung des aktuellen Schaltzustandes (vgl. Abschnitt 2.3.2.1, 2.3.2.2 und 4.1.1) in
der Lage ist, die Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit dic /dt zu regeln.

Als Anforderung sollte die Ansteuerung in der Lage sein, sich mit dem Schaltsignal der iibergeord-
neten Steuerung den Referenzwert zu generieren. Als Messsignal sollte nur die Bonddrahtspannung
bendtigt werden. Weiterhin soll dabei eine Architektur verwendet werden, die die Kombination mit ei-
ner ducg/dt-Regelung und dem Active Clamping moglich macht. Dies bedeutet, dass die Ausgangssi-
gnale aller Regler auf einen Summationspunkt vor einer gemeinsamen Ausgangsstufe gefiihrt werden
konnen. Die Signalverarbeitung innerhalb der Ansteuerung soll auf Basis von Spannungssignalen
mit Hilfe von Operationsverstirkerschaltungen geschehen, da davon ausgegangen wird, dass durch
die hohe Integrationsdichte der verwendeten integrierten Schaltungen (ICs) bei einem geeigneten
Schaltungsdesign Storungen der Regelung durch die Schalthandlungen des IGBTs vermieden werden
konnen.

Die grundlegende Idee des neuen Konzeptes ist, dass der Schaltbefehl der ibergeordneten Steuerung
den Referenzwert uyef g; /q; des dic /dt-Reglers mit wechselnder Polaritit erzeugt:

* Der Schaltzustand EIN erzeugt ein positives Referenzsignal (= uyef gi/ac > 0)-
* Der Schaltzustand AUS erzeugt ein negatives Referenzsignal (= utyef g/t < 0)-
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Dieses Signal muss, auch wenn kein aktueller Messwert fiir die Kollektorstromédnderungsgeschwin-
digkeit dic/dt gemessen wird, vom Regler mindestens so verstirkt werden, dass am Ausgang der
Endstufe (vor dem Gatevorwiderstand Rg) stets ein +15 V-Schaltsignal fiir den IGBT zur Verfiigung
gestellt wird. Ein anliegendes dic/dt-Signal von der Bonddrahtinduktivitit vermindert dann die Aus-
gangsspannung ug der Endstufe entsprechend. Das Blockschaltbild der dic /dt-Regelung ist in Abbil-
dung 4.5 zu sehen.

Schaltsignal + _K
P = s |

Optokoppler

P-Regler l

Endstufe l "G
_T_ Begrenzer _T_ GND Lgond
[ I (S
>0 "~ Daifac E
Udi/dt

—T_ dic /dt-Messung

Abbildung 4.5: Blockschaltbild der dic/dt-Regelung fiir den Einschaltvorgang des
IGBTs (der Begrenzer [> 0] blendet negative Werte von dic/dt, also
den Ausschaltvorgang, aus.)

Uctr di/dt

Das Schaltsignal erzeugt nach einer Potenzialtrennung ein logisches Signal S (= 0 oder 1), das mit
dem Verstdrkungsfaktor Ag; /g, der z.B. in einem Bereich zwischen 1 und 10 liegt, gewichtet wird.
Der Referenzwert der Regelung ur gi/q; ergibt sich damit gemdl Gleichung (4.6).

Uref di/dt = S - Adi/dt (4.6)

Dieser Referenzwert wird mit dem Messsignal ug; /4 verglichen und die Differenz beider Signal durch
einen P-Regler mit der Verstirkung Fy; /. verstirkt. Zur Generierung des Momentanwertes ug; /g, wird
die Bonddrahtspannung mit einem invertierenden Verstirker mit Faktor —1/Dyg; /ac geddmpft und in-
vertiert. Dieser Ddmpfungsfaktor muss mindestens so gewéhlt werden, dass das maximal auftretende
dic /dt als Spannungsabfall iiber der Bonddrahtinduktivitit Lgong nicht die maximale Signalamplitu-
de? iiberschreitet. Da an dieser Stelle nur die Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit wihrend des
Einschaltvorganges geregelt werden soll, wird ein Begrenzer nachgeschaltet, der nur positive dic /dt-
Signale passieren ldsst.

Die Endstufe hat zum einen die Aufgabe, den Spitze-Spitze-Wert des Ausgangssignals der Signal-
verarbeitung innerhalb der Regelschaltung von +-10V auf das fiir den IGBT kompatible Niveau von
+15V zu verstirken. Zum anderen sorgt sie fiir eine ausreichende Stromverstirkung, so dass ein
Multi-Chip-IGBT, der beim Schalten kurzzeitig einen maximalen Gatestrom von bis zu 20 A benotigt,
ausreichend schnell ein- bzw. ausgeschaltet werden kann. Mit einer daraus folgenden Spannungsver-
starkung dieser Endstufe von Pgs ~ 1,5 ergibt sich gemal Gleichung (4.7) die Ausgangsspannung der

2 Hier wird fiir 4-15 V-Operationsverstirker eine maximal zulissige Amplitude von 10V gewihlt.
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) 4.7)
>0

Wird in Gleichung (4.7) die Bonddrahtspannung durch die Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit
aus Gleichung (4.5) ersetzt, so gibt Gleichung (4.8) die Gesamtgleichung des Regelsystems fiir eine
dic /dt-Regelung wihrend des Einschaltvorgangs wieder.
) (4.8)
>0

Da die gezeigte Topologie nicht nur wihrend des Stromanstieges, sondern wihrend der gesamten
Einschalt- und Ausschalttransienten aktiv ist, darf die Reglerverstirkung den minmalen Wert Py; /¢ min
nicht unterschreiten, bei dem ein sicheres Ein- und Ausschalten, also eine resultierende Steuerspan-
nung von +15V gewihrleistet ist. Die minimale Verstarkung des Reglers ldsst sich demnach mit
Gleichung (4.9) berechnen.

Endstufe (Steuerspannung ug).

UBond
Dy /at

uc = Pes - Pai/ac - <uref,di/dt +

Lpond . dﬁ
Dygijqe dt

uc = Pes - Pai/ac - <Mref,di/dt -

Pyi/dt,min = bV (4.9)
PES - Uret di /dt

Simulativ kann das Funktionsprinzip der vorgeschlagenen Topologie in SIMetrix®, wie im Anhang
B.1.6 gezeigt, mit einer in PSpice® modellierten Ansteuerung nachgewiesen werden. Dabei wird das
Modell des Infineon FS450R17KE3 (1700V /450 A) in einer Tiefsetzstellerschaltung, wie in Abbil-
dung 4.6 gezeigt, bei Upc = 500V verwendet. Hierbei erhilt die Ansteuerung die Einschaltbefehle
tiber das Signal Puls. Die fiir die Regelung der Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit notwendige
Bonddrahtspannung ug,,q wird der Ansteuerung iiber den Kontakt E, zugefiihrt. Da es sich beim In-
fineon FS450R17KE3 um das Modell einer Halbbriicke handelt, 1dsst sich statt des Kollektorstromes
ic nur der Emitterstrom ig messen. Der obere IGBT der Halbbriicke wird wihrend der Simulation
dauerhaft ausgeschaltet. Die in SIMetrix® umgesetzte Simulationsschaltung ist in Abbildung B.1 im
Anhang zu finden.

Die Zeitverldufe fiir Einschaltvorgiinge konnen der Abbildung 4.7 entnommen werden. Hierbei wer-
den bei einem festen Referenzwert von Uy /¢ = 3 V, der einer Kollektorstroménderungsgeschwin-
digkeit von dic /dt = 1kA /ps entspricht, und einer Zwischenkreisspannung von Upc = 500V die Last-
strome zwischen 100 A und 900 A variiert. Es ldsst sich gut erkennen, wie der Gatestrom ig zu Beginn
des Ladevorganges der Eingangskapazitit stets die gleiche Form mit einem vom Gatevorwiderstand
und der maximalen Gatesteuerspannung U, bestimmten Maximalwert von 12 A hat. Danach fillt ig
schnell fiir die Dauer des Stromanstiegs auf einen sehr kleinen Wert und steigt anschlieBend wieder
auf ca. 3 A, um damit den Abfall der Kollektor-Emitter-Spannung zu beschleunigen. So vollzieht sich
der Wechsel zwischen einer resistiven Ansteuerung und der dic/dt-Regelung automatisch ohne die
Notwendigkeit einer zeitkritischen Schaltzustandserkennung. Der Endstufe, die an dieser Stelle als
ideale Spannungsquelle simuliert wird, kommt dabei eine wichtige Rolle zu, da ihre Dynamik, also
die Eigenschaft, mit der Steuerspannung ug dem vorgegebenen Verlauf zu folgen, entscheidend den
Erfolg dieser Reglerstruktur bestimmit.

Die Moglichkeit der Variation des Referenzwertes zwischen 1V und 6V (in 1 V-Schritten) und da-
mit das Einstellen einer gewiinschten Kollektorstrom#nderungsgeschwindigkeit zwischen 0,28 kA /us
und 2,07kA /us wird in den Simulationsergebnissen in Abbildung 4.8 gezeigt.
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Abbildung 4.6: Simulationsschaltung zur Untersuchung des Funktionsprinzips der
dic /dt-Regelung in SIMetrix®

Entscheidend fiir die Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit dic/dt ist hierbei der Gatestromver-
lauf ab # ~ 0,4 us, der je nach Stirke des Eingriffs der Regelung schneller oder langsamer abfillt.
Fiir den Zeitverlauf des nahezu ungeregelten® Falls mit dem maximal moglichen dic/dt (griin) ist
zu erkennen, dass der Gatestrom natiirlich mit einem exponentiellen Verlauf abklingt und die Gate-
Emitter-Spannung sofort auf ihren Maximalwert von +15V ansteigt, wihrend die Verldufe bei einem
geringeren dic/dt ldnger mit einer reduzierten Gate-Emitter-Spannung arbeiten. Auch hier erfolgt
infolge der verwendeten Schaltungsstruktur der Wechsel zwischen resistiver Steuerung des Gates, bei
der die Eingangskapazitiit schnell geladen wird, um die Einschaltverzogerung gering und konstant zu
halten, dem dic /dt-geregelten Zustand sowie zuriick zur resistiven Steuerung automatisch ohne die
Notwendigkeit einer zeitkritischen Zustandserkennung.

Zusammenfassend stellt das zuvor prisentierte Konzept einer dic /dt-Regelung fiir Multichip-IGBTs
eine sehr interessante Moglichkeit zur Beeinflussung des Schaltverhaltens von IGBTs dar. Damit ist
es moglich, ohne eine Zustandserkennung den IGBT zu schalten und dabei in einer geschlossenen
Regelschleife die Kollektorstromédnderungsgeschwindigkeit zu regeln. Als Eingangsgrofle wird da-
bei nur die Spannung iiber der Bonddrahtinduktivitit verwendet. Wird die Bonddrahtspannung ugonq
nicht erfasst, verhilt sich die Topologie wie eine resistive Ansteuerung, deren Eigenschaften weiter-
hin durch den Gatevorwiderstand Rg eingestellt werden konnen. Der Gatevorwiderstand ist an dieser
Stelle nur noch zur Begrenzung des maximalen Endstufenausgangsstromes, der sonst nur durch die
internen Gatevorwiderstinde im IGBT-Modul sowie die Streuinduktivitit der Verbindung zwischen
Ansteuerung und IGBT begrenzt wiirde, und zur Einstellung der Kollektor-Emitter-Spannungsinde-
rungsgeschwindigkeit ducg/dt notwendig. Zusitzlich wird durch einen Gatevorwiderstand die Um-
ladezeitkonstante 7; vergrofert. Wird der in Abbildung 4.5 enthaltene Begrenzer entfernt, so ist die
gezeigte dic/dt-Regelung ebenfalls wihrend des Ausschaltvorgangs aktiv. Die Endstufe, die in der
Lage sein muss, in einem mdoglichst kurzen Zeitintervall (< 50ns) den Gatestrom zwischen dem Wert
0 A und dem Maximalwert und zuriick auf einen fiir die dic /dt-Regelung notwendigen kleinen Wert
springen zu lassen, ist in dieser Topologie das zentrale Element, das iiber den Erfolg der Regelung

3 Durch einen hohen Referenzwert Uref,di/ar Wird der Eingriff des Reglers so reduziert, dass das Schaltverhalten des IGBTs
dem einer resistiven Ansteuerung entspricht. Das dic /dt wird durch den Gatevorwiderstand Rg bestimmt.
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Abbildung 4.7: Simulierte Zeitverldufe des Einschaltens vom Infineon FS450R17KE3
mit dic/dt-Regelung bei uref gijq = 3V (= 1kA/ps), R = 0,5Q, Upc =
500V, Ic = 100A, 225 A, 450 A, 600 A und 900 A
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Abbildung 4.8: Simulierte Zeitverldufe des Einschaltens vom Infineon FS450R17KE3
mit dic /dt-Regelung bei (Ucg/Ic) = (500V /450 A) mit Rg = 0,5Q und
verschiedenen Referenzwerten uf gi/qr = 1...6'V
(=dic/dt =0,28...2,07kA/ps)



4.2 Regelung der Kollektor-Emitter-Spannungsanderungsgeschwindigkeit 97

entscheidet. Es ist zu erwarten, dass durch parasitire Elemente in der Schaltung und durch die Verwen-
dung von realen elektronischen Bauelementen der Eingriff der Regelung verzégert und ihr Verhalten
somit von den gezeigten, ideal simulierten Verldufen abweichen wird.

Das hier vorgestellte Verfahren zur Regelung der Kollektorstromédnderungsgeschwindigkeit wird in
Abschnitt 5.3.1 experimentell untersucht.

4.2 Regelung der
Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit

Bei einem Schaltvorgang entstehen bei modernen IGBTs hohe Werte fiir die Kollektor-Emitter-Span-
nungsinderungsgeschwindigkeit ducg/dt, die vor allem die angeschlossenen Isolationssysteme und
die Umgebung elektromagnetisch storen (vgl. Abschnitt 3.2.3). Da beim Einschalten, wie z.B. in
Abbildung 2.28(a), der Stromanstieg zeitlich iiberwiegt und bei hohen dic/dt-Werten der folgende
Spannungsabfall nur von um den induktiven Spannungsabfall an der Streuinduktivitit verminderten
Spannungswerten erfolgt, wirkt vor allem der Anstieg der Spannung wihrend des Ausschaltvorgan-
ges umso schwerer. Beim Ausschalten wird dazu die sich dndernde Gate-Kollektor-Kapazitit Cgc
mit der Spannungsdifferenz Ugg miller — Up— entladen, wihrend diese beim Einschalten nur mit der
Spannungsdifferenz Ug y — UGg Miller g€laden wird (vgl. Abbildung 2.22 und 2.24). Dies fiihrt zu ho-
heren ducg/dt-Belastungen beim Ausschalten des IGBTSs. Daher wird die folgende Topologie beim
Ausschalten des IGBTs untersucht, kann aber aber durch Entfernen eines Begrenzers auch fiir das
Einschalten erméchtigt werden.

Wird die Grundidee des Unterkapitels 4.1 zur Regelung der Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit
verwendet und dabei nur die EingangsgroBe fiir die Messung des Momentanwertes geédndert, so ergibt
sich das im Folgenden erlduterte Konzept fiir eine Regelung der Kollektor-Emitter-Spannungséinde-
rungsgeschwindigkeit ducg /dt in Abbildung 4.9. Die Kollektor-Emitter-Spannung ucg, die ebenfalls
fiir das Active Clamping in Unterkapitel 4.3 benétigt wird, kann mittels Differenzierer in den Mo-
mentanwert uqy /q der ducg /dt-Regelung umgewandelt werden. Der Referenzwert ues g, Jac fur die
Regelung wird wiederum aus dem Schaltsignal S generiert. Bei einer ducg/dt-Regelung ist hierbei
darauf zu achten, dass das Vorzeichen des Referenzwertes gegeniiber dem Schaltsignal gewechselt
werden muss:

* Der Schaltzustand EIN erzeugt ein negatives Referenzsignal (= uer qu/ac < 0).
* Der Schaltzustand AUS erzeugt ein positives Referenzsignal (= utyef gy /qc > 0)-

Dieses Signal muss, auch wenn kein aktueller Messwert fiir die Kollektor-Emitter-Spannungsénde-
rungsgeschwindigkeit ducg/dt zu messen ist, vom Regler mindestens so verstiarkt werden, dass am
Ausgang der Endstufe (vor dem Gatevorwiderstand Rg) stets ein =15 V-Schaltsignal fiir den IGBT
zur Verfiigung gestellt wird. Ein anliegendes ducg/dt-Signal eines Ausschaltvorganges vermindert
die Ausgangsspannung ug der Endstufe entsprechend.

Das Schaltsignal erzeugt nach einer Potenzialtrennung ein logisches Signal S (= 0 oder 1), das mit
dem Verstarkungsfaktor —Aqy, /q; (z.B. 1 < Agy/q < 10) gewichtet wird. Der Referenzwert der Rege-
lung utyef qu/ac ergibt sich damit geméh Gleichung (4.10).

Uref,du/dt = —S - Adu/dt (4.10)
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Abbildung 4.9: Blockschaltbild der ducg/dt-Regelung fiir den Ausschaltvorgang des
IGBTSs (der Begrenzer [> 0] blendet negative Werte von ducg/dt, also
den Einschaltvorgang, aus.)

Dieser Referenzwert wird mit dem Messsignal ug, /g, verglichen und die Differenz beider Signale
durch einen P-Regler mit der Verstidrkung Py, /q, verstirkt. Zur Generierung der GroBe ugy /qc Wird
die Kollektor-Emitter-Spannung iiber einen Spannungsteiler auf eine fiir die verwendete Elektronik
vertretbare GroBe um den Faktor 1/Dy, /dc geddmpft und differenziert. Der Minimalwert des Ddmp-
fungsfaktors muss so gewihlt werden, dass das maximal auftretende differenzierte ducg/dt als Span-
nungswert ug, /. hicht die maximal zuldssige Signalamplitude* iiberschreitet. Da hier zunichst nur
die Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit wihrend des Ausschaltvorganges gere-
gelt werden soll, wird ein Begrenzer nachgeschaltet, der nur positive ducg/dt-Signale passieren ldsst.

Die Endstufe verstidrkt den Spitze-Spitze-Wert des Ausgangssignals der Signalverarbeitung innerhalb
der Regelschaltung von 10V auf das fiir den IGBT sinnvolle Niveau von £15V und sorgt fiir eine
ausreichende Stromverstiarkung, so dass ein Multichip-IGBT mit einer maximalen Gatestromampli-
tude von bis zu 20 A ausreichend schnell ausgeschaltet werden kann. Mit einer daraus folgenden
Spannungsverstiarkung dieser Endstufe von Pgs ~ 1,5 ergibt sich gemall Gleichung (4.11) die Aus-

gangsspannung der Endstufe ug.
) (4.11)
>0

Da die gezeigte Topologie nicht nur wihrend des Spannungsanstieges, sondern wihrend der gesam-
ten Ausschalttransiente aktiv ist, darf die Reglerverstirkung den minmalen Wert Py, /q¢min Dicht un-
terschreiten, bei dem ein sicheres Ein- und Ausschalten, d.h. eine resultierende Steuerspannung von
+15V gewihrleistet ist. Die minimale Verstirkung des Reglers ldsst sich demnach mit Gleichung
(4.12) berechnen.

duCE

ug = Pes - Pau/ac- <Mref,du/dt— Dau/a
u/dt

15V
Pau/de,min = T (4.12)
S * Uref du/dt
Simulativ kann das Funktionsprinzip der vorgeschlagenen Topologie in SIMetrix®, wie im Anhang
B.1.7 gezeigt, mit einer in PSpice® modellierten Ansteuerung mit dem Modell des IGBTs Infineon

4 Hier wird fiir 4-15 V-Operationsverstirker eine maximal zulissige Signalamplitude von 10V gewihlt.
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FS450R17KE3 in einer Tiefsetzstellerschaltung gemifl Abbildung 4.10 nachgewiesen werden. Dabei
wird der Ansteuerung die aktuelle Kollektor-Emitter-Spannung ucg liber den Anschluss C und die
Schaltbefehle durch das Signal Puls zugefiihrt. Die Zeitverldufe fiir einen Ausschaltvorgang konnen
der Abbildung 4.11 entnommen werden. Hierbei wird bei einem festen Referenzwert von uyef 4;/qc =
4V, der einer Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit von ducg/dt = 2,3kV /us ent-
spricht, und einem konstanten Schalterstrom Ic = 450 A die Zwischenkreisspannung Upc zwischen
500V und 1000V in 100 V-Schritten variiert.
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Abbildung 4.10: Simulationsschaltung zur Untersuchung des Funktionsprinzips der
ducg/dt-Regelung in SIMetrix®

Es ist sehr gut zu erkennen, wie die Ansteuerung die Kollektor-Emitter-Spannungsdanderungsgeschwin-
digkeit in verschiedenen Arbeitspunkten konstant hélt. Bis zum Zeitpunkt ¢ ~ 0,35 us wird stets die

Eingangskapazitit mit dem maximal moglichen Gatestrom entladen. Der Betrag dieses Stromes wird

vom verwendeten Gatevorwiderstand, hier Rg = 0,5 Q2, begrenzt. Sobald der IGBT beginnt Spannung

aufzunehmen, vermindert die Regelung den Gatestrom auf den fiir den Spannungsanstieg benotigten

Wert von ca. ig =~ —2 A. Aufgrund der groBen Dynamik und notwendigen Schleifenverstirkung des

Reglers kommt es zu Beginn des Regelvorganges zu Schwingungen um diesen Gatestromwert. Da

die verwendete Regelung nicht iiber eine Zustandserkennung verfiigt, ist sie so lange aktiv, wie ei-
ne positive Spannungsinderung ansteht. Somit wird auch der Abfall des Emitterstromes ig indirekt

mit geregelt, da die Uberspannungsspitze dem Verlauf der vorgegebenen Steigung folgen muss. Als

positiver Nebeneffekt wird so ein zu schneller Abfall des Kollektorstromes z.B. wihrend einer Kurz-
schlussabschaltung begrenzt. Sollte dies nicht erwiinscht sein, so miisste an dieser Stelle ein parallel

arbeitender dic/dt-Regler aus Abschnitt 4.1.2 dieses Verhalten kompensieren. Ist der Spannungs-
anstieg beendet, so wirkt die Ansteuerung wieder resistiv. Die Gate-Emitter-Spannung nimmt Werte

zwischen —10V und —15V an. Infolge der gewihlten Schaltungsstruktur erfolgt der Zustandswechsel

der Ansteuerung automatisch ohne die Notwendigkeit einer zeitkritischen Schaltzustandserkennung.
Der Endstufe, die im Simulationsmodell durch eine ideale Spannungsquelle simuliert wurde, kommt

dabei wie schon bei der dic /dt-Regelung eine wichtige Rolle zu, da die Dynamik der Steuerspannung

ug entscheidend den Erfolg dieser Reglerstruktur bestimmt.
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Abbildung 4.11: Simulierte Zeitverldufe des Ausschaltens vom Infineon FS450R17KE3
mit ducg/dt-Regelung mit uyep gy /q = 4V (= 2,3kV /ps) und
R =0,5Q bei Upc =500V...1000V, Ic =450A

Die Moglichkeit der Variation des Referenzwertes zwischen 2V und 10V (in 1 V-Schritten) und damit
die Einstellung von Kollektor-Emitter-Spannungsianderungsgeschwindigkeiten zwischen 1,3kV /us
und 5,1kV /pus wird in den Simulationsergebnissen in Abbildung 4.12 gezeigt.

Wesentlich fiir die Kollektor-Emitter-Spannungsidnderungsgeschwindigkeit ducg/dt ist hierbei der
Gatestromverlauf ab t ~ 0,4 us, der je nach Stéirke des Eingriffs der Regelung den jeweilig benotigten
Wert, iiberlagert von den schon erwédhnten Schwingungen, annimmt. Bei jedem gewdéhlten Referenz-
wert erfolgt der Wechsel zwischen der rein resistiven Steuerung des Gates, bei der die Eingangskapazi-
tdt schnell entladen wird, um die Ausschaltverzogerung gering und konstant zu halten, dem ducg/dt-
geregelten Zustand und der abschlieSenden resistiven Steuerung automatisch ohne die Notwendigkeit
einer zeitkritischen Zustandserkennung.
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Abbildung 4.12: Simulierte Zeitverldaufe des Ausschaltens vom Infineon FS450R17KE3
mit ducg/dt-Regelung bei (Ucg/Ic) = (500V /450 A) mit Rg = 0,5Q
und verschiedenen Referenzwerten uyef gy/qp = 2. 10V
(= ducg/dt =1,3...5,1kV/us)

Zusammenfassend stellt das hier présentierte Konzept einer ducg/dt-Regelung fiir Multichip-IGBTs
eine sehr interessante Moglichkeit zur Beeinflussung des Schaltverhaltens des IGBTs dar. Es ist mog-
lich, ohne eine Zustandserkennung den IGBT zu schalten und dabei in einer geschlossenen Regel-
schleife die Kollektor-Emitter-Spannungsdnderungsgeschwindigkeit zu regeln. Zusitzlich reduziert
die ducg/dt-Regelung die Uberspannungsspitze beim Abschalten und damit indirekt die Kollektor-
strominderungsgeschwindigkeit dic/dt. Als EingangsgroBe wird dabei nur die Kollektor-Emitter-
Spannung ucg mit einem ohmsch-kapazitiven Spannungsteiler gemessen. Wird keine Kollektor-Emit-
ter-Spannung erfasst, verhilt sich die Topologie wie eine resistive Ansteuerung, deren Eigenschaften,
wie z.B. die Verzogerungszeit 7| durch den Gatevorwiderstand Rg eingestellt werden konnen. Die
vorgestellte Topologie wurde beim Ausschalten des IGBTs untersucht, kann aber durch Entfernen
eines Begrenzers gemifl Abbildung 4.9 auch fiir das Einschalten erméchtigt werden.
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Die Endstufe, die in der Lage sein muss, in kiirzester Zeit den Gatestrom zwischen dem Wert 0 A,
dem negativen Maximalwert sowie einen fiir die ducg/dt-Regelung notwendigen kleineren Wert zu
dndern, stellt auch in dieser Topologie eine wesentliche Komponente der Ansteuerung dar.

4.3 Active Clamping

An dieser Stelle wird ein Konzept zur aktiven Uberspannungsbegrenzung am IGBT vorgestellt. Wiih-
rend des Ausschaltvorganges soll damit die durch die Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit und
die Streuinduktivitit im Kommutierungskreis hervorgerufene Uberspannungsspitze gemiB Gleichung
(3.3) begrenzt werden (vgl. auch Seite 65). Damit wird das temporire Uberschreiten der maxima-
len Durchbruchspannung des IGBTs vermieden. Dieses Konzept ist als Ergdnzung zu den beiden
vorgestellten Konzepten zur Regelung der Kollektorstroméinderungsgeschwindigkeit bzw. der Kol-
lektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit oder einer rein resistiv schaltenden Ansteuerung
gedacht, da sich damit der Arbeitsbereich des IGBTs vergroBern ldsst. Ohne Active Clamping ist es
notwendig, durch eine Erhohung des Gatevorwiderstands Rg die Kollektorstroméinderungsgeschwin-
digkeit dic/dt in jedem Arbeitspunkt zu senken, was zu einer Steigerung der Gesamtschaltverluste
fiihrt. Der Gatevorwiderstand muss in Abhédngigkeit von der Zwischenkreisspannung, den Schalter-
stromen und der Temperatur gewihlt werden. Alternativ miissen die Kommutierungswege im Strom-
richter konstruktiv verbessert werden, um die Streuinduktivititen zu verringern, oder es muss ein
Snubber-Kondensator niederinduktiv parallel zum IGBT angebracht werden, der die effektive Streuin-
duktivitit fiir den jeweiligen Schalter verringert. Damit wird jedoch ein schwingungsfihiges System
aus Zwischenkreiskondensator, Streuinduktivitdten und Clampkondensator geschaffen. Bei einer Re-
duzierung der Streuinduktivitit im Kommutierungskreis ist ebenfalls eine Limitierung der Kollektor-
strominderungsgeschwindigkeit dic /dt durch den Gatevorwiderstand notwendig. Letztendlich redu-
ziert die entstehende Uberspannung beim Ausschalten des IGBTs die maximal abschaltbaren Werte
der Schalterspannung Upc bzw. des Schalterstromes Ic fiir einen gegebenen Gatevorwiderstand bzw.
erhoht allgemein die Schaltverluste bei einem daran angepassten Gatevorwiderstand. Dies verhindert
der Einsatz eines Active Clamping.

Grundsitzlich wird bei einer aktiven Uberspannungsbegrenzung die Kollektor-Emitter-Spannung ucg
wihrend des Ausschaltvorganges erfasst und mit einem einzustellenden Schwellwert verglichen. Beim
Uberschreiten dieser Schwelle wird ein positiver Strom in das Gate des IGBTs eingeprigt, der den
IGBT in den aktiven Bereich steuert. Dadurch wird die Kommutierung des Stromes vom IGBT auf die
Diode verzogert. Das dic/dt und die Uberspannung am IGBT sinken. Da die Uberspannung gemiR
Gleichung (3.4) linear mit dem dic /dt verbunden ist, stellt eine Uberspannungsbegrenzung ebenfalls
eine Regelung der Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit dic /dt dar.

Eine Besonderheit des nachfolgend behandelten Konzeptes ist die Tatsache, dass das Active Clamping
in die Schaltungsstruktur der bereits vorgestellten Konzepte fiir dic /dt- und ducg/dt-Regelung inte-
griert werden kann. Es wird somit die vorhandene Erfassung der Kollektor-Emitter-Spannung ucg und
die Endstufe zur Einpriagung des Gatestromes des Konzeptes der ducg /dt-Regelung mitverwendet. In
Abbildung 4.13 ist das Blockschaltbild der Uberspannungsbegrenzung gezeigt. Dort ist zu erkennen,
wie sich das Active Clamping in die bereits bekannte Architektur der anderen Ansteuerkonzepte in-
tegrieren ldsst, die ihr Ausgangssignal ugjgnal, also entweder ug, 4/q; bel einer dic /dt-Regelung oder
Uetr,qu/dr DEl einer ducg/dt-Regelung, auf den Additionspunkt vor der Endstufe einspeisen, auf den
auch die Ausgangsspannung der Uberspannungsbegrenzung ucr, Ac gelegt wird. Als Eingangssignal
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fiir das Active Clamping wird die mit dem Faktor Dgt heruntergeteilte Kollektor-Emitter-Spannung
ucg verwendet. Dieses wird mit einer konstanten Referenzspannungsquelle Uyt aoc verglichen und die
Differenz beider Signale mit einem P-Regler verstirkt. Der Wert Uyt aoc entspricht einem bestimmten
Wert der Kollektor-Emitter-Spannung, auf den die Spannung iiber dem IGBT begrenzt werden soll.
Durch den nachgeschalteten Begrenzer werden nur positive Signale weitergeleitet, so dass nur eine
Reaktion des Reglers auf ein Uberschreiten, jedoch nicht auf das Unterschreiten eines Referenzwertes
Uret,ac erfolgt.

Begrenzer

UCE

>0

Schaltsignal S USignal (; ucu‘.di/dl oder uclr,du/dl)
E— 2 —»i

Optokoppler

Abbildung 4.13: Blockschaltbild des Active Clampings fiir den Ausschaltvorgang des
IGBTs

Die Ausgangsspannung des Reglers fiir das Active Clamping u¢y ac kann durch Gleichung (4.13)
augedriickt werden.

u
Uctr, AC = [PAC : (Uref,Ac - DLS?")} (4.13)
>0

Das Schaltsignal fiir die Endstufe ugjgn, nimmt beim Ausschaltvorgang den maximalen negativen
Wert an. In einer Signalelektronik mit einem moglichen Wertebereich von 10V wire dies der Wert
—10V, wenn dieser Wert nicht durch einen anderen Reglereinsatz, z.B. den des ducg/dt-Reglers,
erhoht ist. Fiir das resistive Schalten kann somit die Ausgangsspannung der Ansteuerung ug durch
Gleichung (4.14) beschrieben werden.

ug = Pgs - (—10V+ um,AC) 4.14)

Simulativ kann das Funktionsprinzip der vorgeschlagenen Topologie in SIMetrix®, wie im Anhang
B.1.8 gezeigt, mit einer in PSpice® modellierten Ansteuerung am IGBT Infineon FS450R17KE3 in ei-
ner Tiefsetzstellerschaltung geméfl Abbildung 4.10 nachgewiesen werden. Die Zeitverldufe fiir einen
Ausschaltvorgang mit und ohne Active Clamping konnen der Abbildung 4.14 entnommen werden.
Hier wird der IGBT Infineon FS450R17KE3 bei einer Zwischenkreisspannung von Upc = 1000V
mit doppeltem Nennstrom (900 A) und einer Streuinduktivitdt des Kommutierungskreises von Lgs =
200nH ausgeschaltet.
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Abbildung 4.14: Simulierte Zeitverldufe des Ausschaltens vom Infineon FS450R17KE3
mit und ohne Active Clamping bei (Ucg/Ic) = (1000V/900A) mit
Rg =3,3Q, Ls =200nH und U,er = 1500V

In das Diagramm fiir die Zeitverldufe der Kollektor-Emitter-Spannung sind zwei Spannungsgrenzen
eingezeichnet: Bei 1700V liegt die maximale Sperrspannung des IGBTs Ucg max, deren Uberschreiten
zur Zerstorung des Halbleiters fiihrt. Bei Uy = 1500V ist die Referenzspannung fiir die Uberspan-
nungsbegrenzung der Ansteuerung eingezeichnet. Diese Grenze wurde mit ca. 90% der maximalen
Sperrspannung angenommen. Angestrebt ist eine resistive Ansteuerung, bis die Kollektor-Emitter-
Spannung ucg die Schwellspannung Ucg = 1500V erreicht. In der zu realisierenden Elektronik kann
dieser Referenzwert gemil3 Abbildung 4.13 mit Gleichung (4.15) berechnet werden.

Uret = Dst - Urer ac = 1500V (4.15)

Der Verlauf der Kollektor-Emitter-Spannung ucg zeigt, dass in diesem Arbeitspunkt ohne Active

Clamping die Spannung ucg die maximal zuldssige Spannung Ucg max iibersteigt. Das PSpice®-Modell
des Infineon FS450R17KE3 liefert an dieser Stelle kein Zerstorungsszenario und fiihrt den Ausschalt-
vorgang normal durch. In der Realitit wiirde eine derartige Spannungsbeanspruchung jedoch zu einer

sicheren Zerstorung des Leistungshalbleiters fiihren.

Die rot dargestellten Verldufe mit Active Clamping zeigen im Vergleich dazu das gewiinschte Verhal-
ten einer Uberspannungsbegrenzung, die bei Erreichen der Schwelle Uy bei ¢ ~ 0.8 us sehr schnell
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eine positive Gatestromédnderung vollzieht. Dies bewirkt eine Reduzierung der Kollektorstroménde-
rungsgeschwindigkeit dic/dt, so dass die Kollektor-Emitter-Spannung ucg konstant bleibt, bis die
Energie aus der Streuinduktivitidt abgebaut ist. Der Gatestrom bleibt dabei negativ, d.h., der Ausschalt-
vorgang wird fortgefiihrt. Entscheidend dabei ist, dass die Endstufe der Ansteuerung in der Lage ist,
sehr schnell den Gatestrom (hier z.B. um 3 A bei r =~ 0.8 us) zu dndern, um die Spannungsgrenze fiir
die Kollektor-Emitter-Spannung von U,ef = 1500V nicht zu iiberschreiten.

Zusammenfassend stellt das prisentierte Konzept einer aktiven Uberspannungsbegrenzung (Active
Clamping) fiir Multichip-IGBTs eine sehr interessante Moglichkeit zur Verbesserung des Schaltver-
haltens von IGBTs dar. Es ist moglich, ohne eine Zustandserkennung den IGBT zu schalten und
dabei in einer Regelschleife die Uberspannung am IGBT zu regeln. Als EingangsgroBe wird dabei
ausschlielich die Kollektor-Emitter-Spannung ucg gemessen. Wird die Kollektor-Emitter-Spannung
nicht erfasst, verhilt sich die Ansteuerung wie eine resistive Ansteuerung, deren Eigenschaften wei-
terhin mit dem Gatevorwiderstand Rg eingestellt werden konnen. Die Endstufe, die hier in der Lage
sein muss, sehr dynamisch Gatestromamplituden von ca. —6 A zu —1 A zu verdndern, ist auch in die-
ser Topologie eine zentrale Funktionseinheit, die iiber den Erfolg des Active Clamping entscheidet.
Es ist zu erwarten, dass sich durch parasitiare Elemente in der Schaltung und durch die Verwendung
von realen elektronischen Bauelementen der Eingriff der Regelung verzogert und ihr Verhalten so-
mit von den gezeigten, ideal simulierten Verldufen abweicht. In diesem Fall miisste die Schwelle fiir
die Erkennung einer Uberspannung gesenkt oder aber die Schleifenverstirkung, d.h. insbesondere-
die Verstiarkung Pac, erhoht werden. Dies wiirde jedoch die Stabilitéitsreserve der Regelung negativ
beeinflussen und zu einer erhdhten Schwingungsneigung fiihren.
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4.4 Kombination von du.g/dt-Regelung und Active Clamping

Das grundlegende Konzept der in den vorhergehenden Abschnitten vorgestellten Architekturen ist,
dass sich diese durch eine Addition vor der Endstufe, die den IGBT ansteuert, kombinieren lassen. Am
interessantesten ist dieser Ansatz fiir das Ausschalten, bei dem ein paralleles Arbeiten der ducg/dt-
Regelung und des Active Clamping wiinschenswert ist. Die Kombination dieser beiden Verfahren fiir
den Ausschaltvorgang mit einer dic/dt-Regelung fiir den Einschaltvorgang ist in Abbildung 4.15 als
Blockschaltbild abgebildet. Da die dic/dt-Regelung im Rahmen dieser Arbeit, wie in Kapitel 4.1.2
vorgestellt, wihrend des Einchaltvorganges als einziger Regler aktiv ist, ist diese fiir den Ausschalt-
vorgang in Grau dargestellt. Wie schon in Abbildung 4.13 zu erkennen ist, werden die Ausgangssi-
gnale des Regelkreises der Uberspannungsbegrenzung und des ducg/dt-Reglers am Additionspunkt
vor der Endstufe miteinander kombiniert. Alle in dem Blockschaltbild vorkommenden Elemente wur-
den bereits in den Unterkapiteln 4.1.2 (dic/dt-Regelung), 4.2 (ducg/dt-Regelung), und 4.3 (Active
Clamping) erldutert. Fiir die Kombination der beiden Regler wihrend des Ausschaltvorganges ist zu
untersuchen, inwieweit sich die Regler gegenseitig in ihrer Wirkung unterstiitzen oder ob die beiden
Regelkreise zumindest partiell gegeneinander arbeiten. Auf diese Fragestellung wird auf Basis von
Messungen in Kapitel 5.3.4 ndher eingegangen.

d 1
dar Dy /ar

Differenzierer
ducg /dt-Messung

Begrenzer >

Begrenzer

UCE

>0

hin

Schaltsignal *Z {
—_— £3

Optokoppler

=|| Pau/at

P-Regler l

dt
P-Regler l

i Begrenzer
— >0
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i dic/dt-Messung

Abbildung 4.15: Blockschaltbild der ducg/dt-Regelung mit Active Clamping fiir den
Ausschaltvorgang des IGBTs (mit einer dic/dt-Regelung fiir den Ein-
schaltvorgang [grau])

Uetr di/dt




Kapitel 5

Experimentelle Verifikation geregelter
Ansteuerverfahren

Ergebnisse experimenteller Untersuchungen der in den Abschnitten 4.1.2, 4.2 und 4.3 vorgestellten
neuen Konzepte fiir die Regelung der Kollektorstromidnderungsgeschwindigkeit, der Kollektor-Emit-
ter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit sowie der Uberspannungsbegrenzung werden nachfolgend
vorgestellt.

Dieses Kapitel gliedert sich in folgende inhaltliche Schwerpunkte:

* Beschreibung der Testumgebung zur Charakterisierung des IGBT-Schaltverhaltens in Unterka-
pitel 5.1,

* elektronische Realisierung und Dimensionierung wesentlicher Komponenten der in Kapitel 4
behandelten geregelten Ansteuerverfahren und Design von zwei Prototyp-Baugruppen in Un-
terkapitel 5.2 und

* Vorstellung der Messergebnisse sowie Vergleich mit einer jeweils ungeregelten Ansteuerung.

5.1 Teststand und Messungen

Zur Untersuchung des Schaltverhaltens eines IGBTs mit einer geregelten Ansteuerung werden die in
den Abschnitten 5.3.1, 5.3.2 und 5.3.3 prisentierten Ergebnisse mittels Einzel- oder Doppelpulsmes-
sungen in einer Tiefsetzstellerschaltung experimentell verifiziert. Der Teststand zur Untersuchung des
IGBT-Schaltverhaltens wurde im Rahmen der Forschungsarbeiten fiir diese Dissertation am Fachge-
biet Leistungselektronik der TU Berlin konzipiert und aufgebaut [Rohner 2005]. In dem Ersatzschalt-
bild der Testschaltung in Abbildung 5.1 sind die Hauptkomponenten und die relevanten Messgrofien
eingezeichnet. Der Teststand verfiigt iiber einen kaskadierten Zwischenkreis, dessen Streuinduktivitét
Lo durch die Parallelschaltung von bis zu acht Kondensatoren eingestellt werden kann. Jeder ein-
zelne Zwischenkreiskondensator besitzt eine Kapazitit von 1,2mF. Bei den Messungen zur dic /dt-
und ducg/dt-Regelung sowie zum Active Clamping werden die Streuinduktivititswerte Ly ~ 60nH
(Cpc =9,6mF) und Ly ~ 75nH (Cpc = 4,8 mF) verwendet, um eine Aussage liber die Abhiingigkeit
der gemessenen Schaltverldufe von der Hohe der Streuinduktivitét treffen zu konnen.

Als Lastinduktivitdt bzw. -drossel Ly o wird eine Luftspule mit einem Induktivitdatswert von ca. SOuH
benutzt. Als IGBT wird das Modul Infineon FZ2400R17KF6CB2 (Einzelschalter fiir 1700V /2400 A)
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Abbildung 5.1: Ersatzschaltbild des IGBT-Teststands

verwendet, wobei die im Schaltplan eingezeichnete Diode durch die antiparallele Freilaufdiode im
IGBT-Modul gleichen Typs gebildet wird. Die Abbildungen C.1(a) und C.1(b) im Anhang vermitteln
einen Eindruck vom beschriebenen Aufbau.

Um den Ausschaltvorgang des IGBTs messen zu konnen, werden alle relevanten Messgrofen mit
zwei digitalen Oszilloskopen LeCroy WaveSurfer 424 aufgenommen. Die Ansteuerung wird dabei
massebezogen betrieben — d.h. die Masse der Ansteuerung entspricht Betriebserde — und alle Span-
nungen werden mit Hilfe der Tastkopfe LeCroy PPO07-WS (1:10) und PMK PHV 661-L (1:100) ge-
messen. Fiir den Kollektorstrom wird eine Rogowski-Spule PEM CWT30R (1mV/A) mit einem Ma-
ximalstrom von 6kA und einer maximal messbaren Stroménderungsgeschwindigkeit von 40kA /us
verwendet [Power Electronic Measurements Ltd. 2005]. Eine Ubersicht der Daten des Teststandes ist
Tabelle 5.1 zu entnehmen. Es ist bei der Messung zu beachten, dass der negative Zwischenkreisan-
schluss durch die dazwischenliegende Bonddrahtinduktivitédt Lg,,q von der Betriebserde verschieden
ist. Dies macht sich vor allem bei einer Anderung des Kollektorstromes bemerkbar. Die jeweilige
verwendete Ansteuerung wird iiber eine ca. 10cm lange Koaxialleitung an den IGBT angeschlossen.
Dies ist keine optimale Losung fiir Ansteuerungen, die kurzzeitig grole Gatestrome von bis zu 20 A
liefern miissen, lisst sich jedoch durch die Tatsache, dass an dem Prototyp der Ansteuerung stindig
Modifikationen durchzufiihren sind, nicht vermeiden.

Tabelle 5.1: Daten des verwendeten Teststandes

IGBT Infineon FZ2400R17KF6CB2, 1700V /2400 A
Cpc bis 8 x 1,2mF/3kV

Upc fug HCK800-6500

Ly ot Luftdrossel, S0 uH

Oszilloskope 2 x LeCroy WaveSurfer 424

ucg-Messung Tastkopf 1:100, PMK PHV 661-L
Signalmessungen | 8 x Tastkopfe 1:10, LeCroy PP0O07-WS
ic-Messung Rogowski-Spule, PEM CWT30R,ImV/A




5.2 Dimensionierung wesentlicher Komponenten neuartiger
IGBT-Ansteuerungen 109

Um eine ausreichende Aussage iiber das Verhalten des IGBTs in Kombination mit dem Ansteuerkon-
zept treffen zu konnen, werden Arbeitspunkte in einem Strombereich von 600 A bis 2400 A und einem
Spannungsbereich von 600V bis 1000V jeweils in 100er-Schritten vermessen. Alle Messungen wer-
den hierbei bei Raumtemperatur (¥, ~ 25 °C) durchgefiihrt. Die Tabelle C.1 im Anhang zeigt die
Matrix der gemessenen Arbeitspunkte.

5.2 Dimensionierung wesentlicher Komponenten neuartiger
IGBT-Ansteuerungen

Fiir die zu untersuchenden Ansteuerverfahren wurden zwei Demonstratoren einer Ansteuerung konzi-
piert, aufgebaut und am IGBT getestet. Dabei konnten folgende Ausstattungsmerkmale verwirklicht
werden:

* Demonstrator 1:
— IGBT-Einschaltvorgang: dic/dt-Regelung
— IGBT-Ausschaltvorgang: Resistive Ansteuerung mit —15V/Rg = 0,5Q mit Active Clam-
ping
* Demonstrator 2:
- IGBT-Einschaltvorgang: Resistive Ansteuerung mit +15V/Rg =0,5Q
— IGBT-Ausschaltvorgang: ducg/dt-Regelung mit Active Clamping

Grundsitzlich wurden im Vorfeld der Entwicklung fiir die Schliisselelemente wie Operationsverstér-
ker, Transistoren, MOSFETs und Spannungsreferenzen nur Bauelemente verwendet, zu denen der
Hersteller jeweils PSpice®-kompatible Simulationsmodelle anbietet. Damit konnte durch Simulation
auf der Basis von SIMetrix® die grundsitzliche Funktionsweise verifiziert und vor allem die Frage
der ausreichenden Dynamik der Regler grundsitzlich beantwortet werden. Allerdings muss beachtet
werden, dass PSpice®-Simulationen eines komplexen Systems aus Ansteuerung und IGBT-Multichip-
Modul nicht vollstindig mit realen Schaltungen iibereinstimmen, so dass Verifikationsmessungen
zwingend notwendig sind. Simulationen erleichtern jedoch die Auswahl einer attraktiven Topologie
und verbessern das Verstindnis grundlegender schaltungstechnischer Probleme.

Nach der Simulation des Systems mit dic /dt-, ducg/dt-Regelung und Active Clamping (AC) wurden
die zwei Demonstratoren mit Hilfe des Programms EAGLE® in jeweils ein Layout umgesetzt, be-
stiickt und in Betrieb genommen. Fotografien der Demonstratoren konnen den Abbildungen C.2 und
C.3 entnommen werden. Dort sind auch die raumlichen Platzierungen der einzelnen Funktionsblocke
Endstufe, Spannungsteiler, Active Clamping (AC), dic /dt-Regler und ducg/dt-Regler zu erkennen,
deren technische Umsetzung im Folgenden néher erldutert wird.

5.2.1 Endstufe

Da die Ansteuerung die Informationen vom IGBT mit hochdynamischen, auf Spannungssignalen ba-
sierenden Signalen verarbeitet, besteht eine wesentliche Herausforderung in der Impedanzanpassung
der Ansteuerung an den IGBT - d.h., die Spannungssignale der Operationsverstirker mit maximalen
Stromstédrken von ca. 100mA miissen in Stromsignale mit maximalen Amplituden bis zu 20 A um-
gesetzt werden. Dies geschieht, wie in Abbildung 5.2 gezeigt, durch eine komplementire MOSFET-
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Abbildung 5.2: Vereinfachte Schaltung der Endstufe der Ansteuerung
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Ausgangsstufe (T3, T4) mit zwei MOSFETs FDD8424H ! von Fairchild Semiconductor. Als Versor-
gungsspannungen Ug und Ug_ wird fiir eine ausreichende Maximalstromstédrke und eine Kompen-
sation des MOSFET-Bahnwiderstandes bei hohen Stromen die maximale zuldssige Betriebsspannung
des Operationsverstirkers OP; von £18V gewihlt. Bei hoheren Versorgungsspannungen miissten
OPy, T und T, getrennt von der MOSFET-Endstufe versorgt werden.

Fiir die Umladung der parasitiren MOSFET-Kapazititen bei dynamischen Vorgéingen ist es notwen-
dig, den Ausgangsstrom des Operationsverstirkers OPy zu vergroflern. Dies geschieht mit dem Tran-
sistorpaar Ty und T, realisiert durch die komplementiren Bipolartransistoren MBT3946 > von ON
Semiconductor. Die Nichtlinearititen der Bipolartransistoren werden durch deren Integration in die
Riickkopplung des invertierenden Verstidrkers OP; kompensiert. Der eben genannte invertierende Ver-
stiarker, der die Spannungsverstiarkung von Pgg ~ 1,5 bereitstellt, wird durch den Operationsverstéirker
LM7171 3 von National Semiconductor realisiert, der auch fiir alle anderen signalverarbeitenden Auf-
gaben auf den Ansteuerungen verwendet wird.

Am negativen Eingang des OP; befindet sich der Knotenpunkt, mit dem der invertierende Verstéarker
einen invertierenden Addierer darstellt. Dort wird die Signalspannung fiir den normalen Betrieb mit
dem Signal aus der Uberspannungsbegrenzung summiert, das nur beim Ausschalten aktiv ist. Hier
wird auch die Kombination des Active Clampings mit der ducg/dt-Reglung gemifl Abbildung 4.4,
deren Ergebnisse in Abschnitt 5.3.4 prisentiert werden, realisiert.

5.2.2 HV-Spannungsteiler

Wie in Kapitel 4 ausgefiihrt, benotigen die Funktionen des Active Clampings und der ducg/dt-
Regelung den Messwert der aktuellen Kollektor-Emitter-Spannung ucg. Um diese Spannung auf das

' FDD8424H. .. Komplementire MOSFETs, £40V/ £ 20A

2 MBT3946. .. Komplementire Bipolartransistoren,+40V / +200mA

3 LM7171... Operationsverstirker, Versorgungsspannung: 415V, Bandbreite: 200MHz, Slew-Rate: 4,1kV /us, max.
Ausgangsstrom: 100mA
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fiir die Operationsverstirker vertretbare Mal3 herunterzuteilen, wird ein ohmsch-kapazitiver Teiler wie
in Abbildung 5.3(a) eingesetzt, der den Ubertragungsfaktor 1/Dgr realisiert. Dieser Faktor ist frequen-
zunabhingig, wenn 7; = 7 gilt. Der ohmsch-kapazitiver Teiler bietet dariiber hinaus die Moglichkeit,
ein durch parasitire Elemente* verursachtes Tiefpassverhalten in der Schaltung zu kompensieren.
Der Widerstand R; wird durch eine Reihenschaltung von Widerstidnden realisiert, um die gewiinschte
Spannungsfestigkeit (hier: 2kV) zu erreichen. Fiir den Kondensator C; wird ein Folienkondensator fiir
eine Gleichspannung von 2kV gewdhlt. Das Ausgangssignal up;, wird dann der hochohmigen Signal-
verarbeitung zugefiihrt. Bei der Schaltung fiir das Active Clamping wird dieses Signal zusitzlich mit
einer Kleinsignaldiode ausgekoppelt, damit der untere Kondensator C, nicht vom Active-Clamping-
Regler in Abbildung 5.3(b) aufgeladen wird.

5.2.3 Active-Clamping-Regler

Fiir die Umsetzung des Active-Clamping-Reglers aus Abschnitt 4.3 wird die in Abbildung 5.3(b)
gezeigte Schaltung verwendet. Dabei stellt der OP,, realisiert durch einen OP177 > von Analog Devi-
ces, die konstante Referenzspannung Uyer oc zur Verfligung. Im subtrahierenden Verstirker mit dem
OP;3 (LM7171) wird die Differenz zwischen der Referenzspannung und der mit dem Spannungsteiler
heruntergeteilte Kollektor-Emitter-Spannung ucg verstirkt. Die Limitierung auf Werte, bei der die
Kollektor-Emitter-Spannung die Referenzspannung iiberschreitet, erfolgt mit einer Diode in Sperr-
richtung zum Ausgang des Operationsverstirkers OP3.

Uref = 3,3V

Uetr, AC

__ Uce
UDiy = pe;

Ry

@]
__:S“?
¢—-0
— 9

v

UCE

(a) HV-Spannungsteiler (b) Active-Clamping-Regler

Abbildung 5.3: Vereinfachte Schaltung des HV-Spannungsteilers und des Active-
Clamping-Reglers

4 Ein Tiefpassverhalten kann durch parasitire Induktivititen in Leiterbahnen oder Kapazititen zwischen Leiterbahnlagen
verursacht werden.

> OPI177... Prizisionsoperationsverstirker, Versorgungsspannung: 15V
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5.2.4 dic/dt-Regler

Fiir das Konzept der Regelung der Kollektorstromidnderungsgeschwindigkeit in Abbildung 4.5 wird
die in Abbildung 5.4 gezeigte Schaltung realisiert. Hierbei entsteht der springende Referenzwert fiir
die Kollektorstromédnderungsgeschwindigkeit durch die Verwendung des OP4 als Komparator, dessen
Ausgangsspannung mit einem Spannungsteiler und nachgeschaltetem Pufferverstirker (OPs) auf die
gewiinschte Amplitude verstirkt wird. Die Auswertung der Bonddrahtspannung ug,nq libernimmt
der invertierende Verstirker mit dem OPg, der hier als aktiver Gleichrichter beschaltet wird, um nur
positive dic /dt-Werte weiterzuleiten.

Den Subtrahierer und P-Regler im Konzept der dic/dt-Regelung bildet der OP7, der als Ausgangs-
spannung die Kontrollspannung u, 4i/q; liefert, die direkt auf die Endstufe der Ansteuerung (Abbil-
dung 5.2) geleitet wird. Die grau eingezeichneten Kapazititen direkt am Eingang E; und am positi-
ven Eingang des OP7 dienen zur Kompensation des Tiefpassverhaltens der Spannungsmessung an der
Bonddrahtinduktivitdt bzw. zur Beschleunigung des Reglers. Durch eine Lingskapazitit wird dem
Verstérker ein differentieller Anteil (D-Anteil) hinzugefiigt, der fiir hohe Frequenzen, also fiir Span-
nungsspriinge die Verstiarkung erhoht und so das dynamische Verhalten der gesamten Regelstrecke
verbessert. Es sollten jedoch nur Kapazititen im pF-Bereich verwendet werden, um die Stabilitit der
Schaltung nicht zu gefdhrden.

Udi/de
E; OPg M 4 —>

Helsy

— ‘”clr,di/dt
luref,di Jdt _T_

Abbildung 5.4: Vereinfachte Schaltung des dic /dt-Reglers

5.2.5 ducg/dt-Regler

Analog zur Umsetzung der dic/dt-Regelung im Abschnitt 5.2.4 wird der Regelkreis zur Beeinflus-
sung der Kollektor-Emitter-Spannungsidnderungsgeschwindigkeit gemédfl Abbildung 5.5 aufgebaut.
Die Generierung des Referenzwertes ur qy/q; erfolgt wie bei dem dic /dt-Regler — nur in diesem
Fall mit umgekehrtem Vorzeichen, damit bei einem Ausschaltsignal ein positiver Referenzwert er-
zeugt wird. Der Schaltungsteil, dem die groffte Aufmerksamkeit bei dieser Teilentwicklung zuteil
wird, ist der Differenzierer, der mit dem OP;; als nicht invertierender Verstirker und einem einfachen
RC-Glied gebildet wird. Im Anhang D.2 wird dazu berechnet, unter welchen Bedingungen ein Hoch-
pass als Differenzierer arbeitet. Fiir die Realisierung einer hohen Dynamik des Differenzierers muss
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dessen Zeitkonstante sehr klein (hier: T ~ 4ns) gewdhlt werden. Dies verkleinert gleichzeitig des-
sen Ausgangsspannung. Daher werden dem Differenzierer zwei Verstirkerstufen nachgeschaltet, die
die Gesamtverstirkung bilden und somit die Impedanzbelastung fiir den Differenzierer senken. Somit
wird der Ddmpfungsfaktor Dg, /4 aus dem Produkt der Zeitkonstante des C-R-Gliedes und den beiden
Einzelverstirkungen der nicht invertierenden Verstirker um OP;; und OP;, gebildet. Den subtrahie-
renden Verstirker, der den Additionspunkt von Referenzwert und aktuellem Wert sowie den P-Regler
darstellt, bildet der OPg. Dessen Antwortzeit kann wiederum mit einem kleinen Léngskondensator

an seinem negativen Eingang verbessert werden.
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Abbildung 5.5: Vereinfachter Schaltplan des ducg/dt-Reglers
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5.3 Messergebnisse der neuartigen Ansteuerverfahren

In diesem Abschnitt werden die Messergebnisse der neuartigen Ansteuerprinzipien fiir die dic/dt-
Regelung, die ducg/dt-Regelung und das Active Clamping vorgestellt. Dabei werden jeweils die
Zeitverldufe fiir verschiedene Arbeitspunkte, eine Auswertung beziiglich der Schaltverluste und ein
Vergleich dieser mit denen einer ungeregelten resistiven Ansteuerung présentiert. Die verwendete
Testschaltung ist Abbildung 5.1 zu entnehmen. Wenn nicht anders angegeben, wurden alle Messungen
bei einer Streuinduktivitit Ls ~ 75nH (Cpc = 4,8 mF) durchgefiihrt.

5.3.1 Regelung der Kollektorstroméinderungsgeschwindigkeit

Das in Abschnitt 4.1.2 vorgestellte Konzept einer Regelung der Kollektorstroménderungsgeschwin-
digkeit dic /dt wurde entsprechend den im Unterkapitel 5.2 dargestellten Dimensionierungskriterien
aufgebaut. Die Funktion der realisierten Ansteuerung kann mit Hilfe von Abbildung 5.6 gut beschrie-
ben werden. Hier wird der IGBT Infineon FZ2400R17KF6CB2 bei (Ucg/Ic) = (1000V/2400A)
iber einen Gatevorwiderstand von Rg = 0,5 Q eingeschaltet. In Blau sind dabei die Zeitverldufe der
ungeregelten Ansteuerung, die den IGBT resistiv mit =15V iiber den Gatevorwiderstand schaltet, ein-
gezeichnet. Die roten Linien zeigen die Zeitverldufe mit aktiver dic /dt-Regelung mit einer Amplitude
der Referenzspannung von Upet 4i/qy = 6 V.

Es ist zu erkennen, wie der dic/dt-Regler den Anstieg des Kollektorstromes reduziert und konstant
hilt. Dies geschieht durch eine dynamische Reduzierung des Gatestromes ig, der zu Beginn des
Regelvorganges bei t ~ 1,4pus sogar einen negativen Wert annimmt. AnschlieBend bewegt sich der
Gatestrom um den Wert null, um die Kollektorstromédnderungsgeschwindigkeit zu reduzieren, bis
der aktuelle Wert des Kollektorstromanstiegs unter den gewiinschten Sollwert fillt. Dadurch gibt der
Regler einen maximalen Ausschlag fiir die Steuerspannung von ug = 15V vor. Zu Beginn des Regel-
vorganges, wenn ein dic /dt vorliegt, muss die Endstufe der Ansteuerung sehr schnell den Gatestrom
senken. Es ist dabei zu erkennen, dass der Strom dazu ca. 160ns benétigt. Dies verursacht einen
zu grofen induktiven Spannungsabfall an der Kollektor-Emitter-Spannung, der bei ¢ ~ 1,5us durch
den Regler behoben ist. Der Grund fiir diese nicht ideale Verzogerung der Regelung ist die in der
Gateanschlussleitung enthaltene Streuinduktivitit (siehe auch Abbildung 5.1), die zusammen mit den
Bahnwiderstinden der Ausgangs-MOSFETs eine schnelle Anderung des Gatestromes behindert. Aus
der Verzogerung der Reglerreaktion lésst sich auch schlieen, dass die realisierte Ansteuerung fiir
kleine Schalterstrome von 600...1000 A nur bedingt verwendbar ist, da hier der Stromanstieg schon
nach dieser Zeit vortiber ist.

Weiterhin ist erkennbar, dass durch die hohe Schleifenverstirkung und Dynamik der Regelschleife der
aktuelle Wert der Kollektorstromdnderungsgeschwindigkeit dic /dt leicht schwingt. Dieses Verhalten
ist auch auf dem Verlauf der Kollektor-Emitter-Spannung wéhrend des induktiven Spannungsabfalls
zu beobachten.

Der Vorteil der dic/dt-Regelung ist die Reaktion der Freilaufdiode auf den geregelten Kollektor-
stromverlauf. Durch das reduzierte, konstante dic/dt fiir ic > 1000A sinkt die Riickstromspitze
der Diode eindeutig. Dies fiihrt zu einer Reduktion der maximalen Diodenauschaltverlustleistung
Pp max sowie der Diodenausschaltverlustenergie Wp. Die Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit
fiir den ungeregelten Fall betrigt dic/dt = 7,9kA/us, wihrend die dic/dt-Regelung diesen Wert
auf dic /dt = 3,6kA /us reduziert. Dies erfolgt ohne Anderung des Gatevorwiderstandes — nur durch
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Abbildung 5.6: Vergleich der Zeitverldaufe am Infineon FZ2400R17KF6CB2 mit
(Uref,gi/ae = 6V) und ohne dic/dt-Regelung bei (Ucg/Ic) =

(1000V/2400A) und R = 0,5Q
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Abbildung 5.7: Vergleich der Zeitverldaufe der Diodenausschaltverlustleistung pp sowie
der Diodenausschaltverlustenergie wp am Infineon FZ2400R17KF6CB2
mit und ohne dic/dt-Regelung bei (Ucg/Ic) = (1000V/2400A) und
Rc=0,5Q

Vorgabe eines niedrigeren Referenzwertes fiir die dic/dt-Regelung. Die Zeitverldufe der Diodenaus-
schaltverlustleistung pp sowie der Diodenausschaltverlustenergie wp sind Abbildung 5.7 zu entneh-
men.

Die erwihnte Reaktion auf die Anderung des Referenzwertes lisst sich gut aus Abbildung 5.8 able-
sen. Firr die Referenzwerte Uy gi/ar = 8,5V, 7,6V, 6,0V und 4,7V werden die Zeitverldufe beim
Einschaltvorgang mit einem Gatevorwiderstand Rg = 0,5 in dem Arbeitspunkt 1000V /2400 A vor-
gestellt. Die Zeitverldufe der geregelten Ansteuerung fiir den gesamten Arbeitsbereich des IGBTs
Infineon FZ2400R17KF6CB2 sind der Abbildung D.1 im Anhang zu entnehmen.

Die Abbildungen zeigen, dass das vorgeschlagene Reglerkonzept im gesamten Arbeitsbereich des
IGBTs funktioniert. Dabei weisen die Verlidufe bei konstanter Zwischenkreisspannung sehr iiberein-
stimmende Verldufe in der Stromanstiegsphase (ca. 0,3us <t < 0,5us) auf, da die Kollektorstrom-
dnderungsgeschwindigkeit bei einer ungeregelten Ansteuerung vor allem von der Zwischenkreisspan-
nung abhingt. Allen Zeitverldufen wohnt die bereits erwihnte Verzogerungszeit der Regelung von ca.
160ns inne, die sich vor allem bei kleinen Stromen negativ auswirkt, so dass diese im Wesentlichen
ungeregelt ansteigen. Da bei kleinen Stromen das dic /dt bei einer resistiven Ansteuerung auch ohne
dic/dt-Regelung kleiner ist, stellen diese Arbeitspunkte keine Gefahr fiir die Freilaufdiode dar.

In Abbildung 5.9 sind die resultierenden Werte fiir die Kollektorstromidnderungsgeschwindigkeit
dic /dt aufgetragen, die sich mit und ohne dic/dt-Regelung beim Einschalten des IGBTS Infineon
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Abbildung 5.8: Zeitverldaufe am Infineon FZ2400R17KF6CB2 mit verschiedenen Refe-
renzwerten Uer di /d bei Upc = 1000V, Ic =2400A, Rg =0,5Q, Ls ~
75nH und ¢ =25°C

FZ2400R17KF6CB2 bei Upc = 1000V einstellen. Die Ergebnisse fiir den gesamten Arbeitsbereich
sind Abbildung D.2 im Anhang zu entnehmen. Die violette Linie stellt dabei den ungeregelten Fall
einer resistiven Steuerung mit einem Gatevorwiderstand von Rg = 0,5Q dar. Dabei ist erkennbar,
wie das dic/dt bei 600A bei ca. 3kA/us liegt und mit grofer werdendem Schalterstrom bis auf
einen Maximalwert von ca. 8kA /us ansteigt. Die eingesetzte dic /dt-Regelung begrenzt das natiirli-
che dic/dt, ist aber nicht in der Lage, iiber den gesamten Arbeitsbereich ein konstantes dic/dt zu
gewihrleisten. Das maximal mogliche dic/dr hingt in jedem Arbeitspunkt vom Gatewiderstand Rg,
der Streuinduktivitit Ly im Kommutierungskreis und vom verwendeten IGBT ab. Weiterhin zeigen
die Verldufe, dass bis ca. 1000A das dic/dt dem Wert einer resistiven Ansteuerung folgt, da dort
das natiirliche dic/dt, auer beim roten Verlauf fiir Ut g; /e = 0V, unter dem gewiinschten Soll-
wert liegt. In Abbildung D.2 ist zusitzlich zu erkennen, dass die Zwischenkreisspannung Upc bei
resistiver Steuerung einen sehr groBen Einfluss auf das resultierende dic/dr ausiibt: Je grofer die
Zwischenkreisspannung Upc, desto groBer die Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit dic/dt. Mit
aktiven dic /dt-Regler lisst sich dieser Einfluss vermeiden. Die Kurvenscharen der Kollektorstromén-
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derungsgeschwindigkeit werden besser gebiindelt. Der schwarze Verlauf, der fiir einen Referenzwert
der dic/dt-Regelung von Ul g; /ac = 8,5V steht, zeigt: Je ndher der Referenzwert am maximalen Wert
von 10V (= ungeregelt, resistiv) liegt, desto mehr nimmt die natiirliche Spreizung der dic /dt-Werte
durch die Zwischenkreisspannung zu. Hier ist der Regler weitestgehend inaktiv.
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Abbildung 5.9: Resultierende Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit dic /dt des Infi-
neon FZ2400R17KF6CB2 in Abhingigkeit vom Schalterstrom Ic bei
Upc = 1000V, Rg =0,5Q, 9; =25°Cund Ls ~ 75nH

Die Reduzierung der Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit dic/dt am IGBT beeinflusst die ge-
samte Schaltgeschwindigkeit des IGBTs und somit dessen Schaltverluste. Dies gilt ebenfalls fiir die
am Schaltvorgang beteiligte Freilaufdiode. Die Wirkung einer dic/dt-Regelung mit einem Referenz-
wert von U gi/qp = 0V verglichen mit einer ungeregelten Ansteuerung bei gleichem Gatevorwider-
stand wird im Folgenden dargestellt. Fiir den Arbeitspunkt (Ucg/Ic) = (1000V/2400A) sind bei-
spielhaft die Zeitverldufe der IGBT-Einschaltverlustleistung pon sowie der IGBT-Einschaltverlust-
energie won in Abbildung 5.10 dargestellt.

Die Werte fiir die maximale Einschaltverlustleistung Pon max sind in Abbildung 5.11 aufgetragen.
Diese berechnet sich geméfl Gleichung (5.1).

PoN,max = max (pON(t)) = max (i(j . uCE) 5.1

Dabei steigert die verwendete dic /dt-Regelung gegeniiber einer rein resistiven Ansteuerung mit glei-
chem Gatevorwiderstand die Einschaltverlustleistung erheblich. Bei Nennstrom (/c =2400 A) und ma-
ximaler Zwischenkreisspannung Upc = 1000V ergibt sich eine ca. doppelte maximale Einschaltver-

® Fiir den Arbeitspunkt (Ucg/Ic) = (1000V /2400 A) sind beispielhaft die Zeitverliufe der MessgroBen am IGBT Infine-
on FZ2400R17KF6CB2 in Abbildung 5.6 dargestellt.
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Abbildung 5.10: Vergleich der Zeitverldaufe der IGBT-Einschaltverlustleistung pon
sowie der IGBT-Einschaltverlustenergie won am IGBT Infineon
FZ2400R17KF6CB2 mit und ohne dic/dt-Regelung bei (Ucg/Ic) =
(1000V/2400A) und Rg = 0,5Q

lustleistung. Die Wirkung der dic/dt-Regelung und ihr Einfluss auf die Schaltverlustleistung nimmt
dabei mit steigendem Schalterstrom zu.

Dies spiegelt sich ebenfalls in der Einschaltverlustenergie Won wider, die in Abbildung 5.12 aufgetra-
gen ist und gemil Gleichung (5.2) berechnet wird.

15)

Wox = / pox(?) dr (5.2)

I

Hier betréigt z.B. die Zunahme der Einschaltverlustenergie in dem genannten Arbeitspunkt (Ucg/Ic) =
(1000V /2400 A) ca. 360% gegeniiber dem ungeregelten Fall.

Die positive Wirkung der dic/dt-Regelung offenbart sich erst bei der Auswertung der Verlustpara-
meter Pp max und Wp der Freilaufdiode. In Abbildung 5.13 ist dafiir die maximale Diodenausschalt-
verlustleistung Pp max, die sich geméB Gleichung (5.3) berechnet, gezeigt7.

Pp max = max (pp(t)) = max (ip - up) (5.3)

Die maximale Diodenausschaltverlustleistung Pp max sinkt durch die Einfilhrung einer dic/dt-Rege-
lung und einer damit verbundenen kontrollierten Reduzierung der Kollektorstroménderungsgeschwin-

7 Fiir den Arbeitspunkt (Ucg/Ic) = (1000V /2400 A) sind beispielhaft die Zeitverliufe der Diodenausschaltverlustleis-
tung und die Diodenausschaltverlustenergie Abbildung 5.7 zu entnehmen.
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Abbildung 5.11: Maximale Einschaltverlustleistung PON max des Infineon
FZ2400RI17KF6CB2 bei Rg = 0,5Q und verschiedenen Zwi-
schenkreisspannungen Upc

digkeit. Somit wird die maximale Diodenausschaltverlustleistung je nach Arbeitspunkt auf 20...40%
des urspriinglichen Wertes reduziert. Die ungeregelte maximale Diodenausschaltverlustleistung zeigt
eine extreme Abhingigkeit von der Zwischenkreisspannung Upc. Mit der dic/dt-Regelung ergibt
sich jedoch ein fast konstanter Wert von Pp max =~ 0,4 MW.

In Abbildung 5.14 ist die Diodenausschaltverlustenergie Wp, fiir den geregelten und den ungeregelten
Fall dargestellt. Diese berechnet sich geméfl Gleichung (5.4).

15)

Wo = [ polr) ds (5.4)

3l

Auch hier zeigt sich eine deutliche Verlustreduktion bei der Diode durch Einfiihren einer dic/dt-
Regelung. Die Schaltverlustenergie wird ungefidhr halbiert. Die Regelung fiihrt zu Verlusten in einem
Bereich von ca. 80...100mWs und reduziert ebenfalls den Einfluss der Zwischenkreisspannung.

Auf die Gesamtverlustbilanz hat diese Tatsache jedoch nur geringen Einfluss, da beim Einschaltvor-
gang die Einschaltverluste des IGBTs weit iiber den Ausschaltverlusten der Diode liegen. Abbildung
5.15 zeigt die Verldufe der Gesamtschaltverlustenergie Wyes dieser natiirlichen Kommutierung als
Funktion des Schalterstromes Ic mit der Zwischenkreisspannung Upc als Parameter. Die Gesamt-
schaltverlustenergie wird dabei mit Gleichung (5.5) ermittelt.

Wges =Won+Wp (5-5)
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Abbildung 5.12: Einschaltverlustenergie Won des Infineon FZ2400R17KF6CB2 bei
Rg = 0,5Q und verschiedenen Zwischenkreisspannungen Upc

Der groBte Anteil der Verluste wird vom IGBT (vgl. Abbildung 5.12 mit 5.14) erzeugt, so dass insge-
samt durch den Einsatz der dic/dt-Regelung die Verluste je Kommutierung erhoht werden. Fiir den
Arbeitspunkt (Ucg/Ic) = (1000V/2400A) werden so beispielsweise ca. 270% der Verluste ohne
dic /dt-Regelung pro Kommutierung erzeugt.

Zusammenfassend kann festgestellt werden, dass die vorgestellte dic /dt-Regelung fiir IGBT-Module
in der Lage ist, die Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit dic /dt zu regeln. Dadurch werden mehr
Einschaltverluste im IGBT, jedoch geringere Ausschaltverluste in der Freilaufdiode erzeugt. Da die
IGBT-Verluste den Grofteil der Verluste verursachen, werden einerseits durch einen Einsatz dieser
dic /dt-Regelung mehr Schaltverluste erzeugt. Andererseits ist die Reduktion des Diodenstresses ein
wesentlicher Vorteil einer dic/dt-Regelung, der vor allem bei Dioden groBer Spannung ein wichti-
ges Auslegungskriterium darstellt. Insbesondere bei HV-IGBT-Modulen (z.B. 6,5kV-IGBTs) ist zu
priifen, ob die Anwendung einer dic/dt-Regelung eine attraktive Losung darstellt. Bei dieser Ar-
gumentation wurden die Aspekte einer verbesserten EMV aufler Acht gelassen, die einen weiteren
Grund zur Anwendung einer dic /dt-Regelung darstellen konnten.
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Abbildung 5.14: Dioden-Ausschaltverlustenergie Wp des Infineon FZ2400R17KF6CB2
bei Rg = 0,5Q und verschiedenen Zwischenkreisspannungen Upc
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Abbildung 5.15: Gesamtausschaltverlustenergie Wyes des Infineon FZ2400R17KF6CB2
bei Rg = 0,5Q und verschiedenen Zwischenkreisspannungen Upc
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5.3.2 Regelung der Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit

Im Abschnitt 4.2 wurde das Konzept einer Regelung der Kollektor-Emitter-Spannungsidnderungsge-
schwindigkeit ducg/dt vorgestellt. Dieses wurde dann gemiB den Ausfithrungen in Unterkapitel
5.2 dimensioniert und aufgebaut. An dieser Stelle kann die Funktionsweise dieser Baugruppe auf
Basis des in Abbildung 5.16 dargestellten Oszillogramms beschrieben werden. Der IGBT Infineon
FZ2400R17KF6CB2 wird hierbei bei (Ucg/Ic) = (900V /1800 A) iiber einen Gatevorwiderstand von
Rg = 0,5Q ausgeschaltet. Es kann hier fiir den Vergleich kein hoherer Schalterstrom gezeigt werden,
da durch die Uberspannungsspitze im ungeregelten Fall die maximale Sperrspannung iiberschritten
werden wiirde. In Blau sind die Zeitverldufe der ungeregelten Ansteuerung, die den IGBT resistiv mit
+15V iiber den Gatevorwiderstand schaltet, eingezeichnet. Die rot dargestellten Verldaufe zeigen die
Funktion der ducg/dt-Regelung mit einer Amplitude der Referenzspannung von Uyt 4, Jat =4V.
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i i f \ f } \ \ \ \
500 -/ — W — — —— —/ — "\~ /-~ — — —— = — — —1
< \ \ \ \ \ \ \ \
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Abbildung 5.16: Vergleich der Zeitverldufe am Infineon FZ2400R17KF6CB2 mit und
ohne ducg/dt-Regelung bei (Ucg/Ic) = (900V/1800A) und Rg =
0,5Q, Ls =~ 75nH und 9 = 25°C

Es ist zu erkennen, wie der ducg/dt-Regler den Anstieg der Kollektor-Emitter-Spannung reduziert
und konstant hilt. Dies wird durch eine dynamische Anderung des Gatestromes, sobald eine An-
derung der Kollektor-Emitter-Spannungsidnderungsgeschwindigkeit zu messen ist (hier ab ca. 1ps),
realisiert. Fiir das gewiinschte ducg/dt muss wihrend des Anstiegs der Kollektor-Emitter-Spannung
ein Gatestrom von ca. —2...3 A flieBen. Dies bedeutet, dass der Gatestrom bei t ~ 1 us sehr schnell
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von —20 A auf diesen Wert springen muss. Die Ansteuerung benétigt fiir diese Gatestromédnderung ca.
160ns. Infolgedessen ist ab r > 1,1 us in der Kollektor-Emitter-Spannung eine Reduktion der Steigung
auf den gewiinschten Wert zu sehen. Ab diesem Zeitpunkt wirkt die ducg/dt-Regelung vollstindig.
Die Zeitverzogerung des Reglereingriffs ist wie schon beim dic /dt-Regler durch die Streuinduktivitit
der Gateanschlussleitung sowie die Bahnwiderstinde der Ausgangs-MOSFETs begriindet. Der Zeit-
verlauf der Steuerspannung ug mit ducg/dt-Regelung zeigt, dass der Differenzierer sehr empfindlich
eingestellt ist, so dass schon vor Beginn des Spannungsanstieges Signale ausgegeben werden. Dies
liegt daran, dass der Regler vorhandene Storimpulse mit dem hier sehr klein gewihlten Referenzwert
von Uref qu/ar = 4V vergleicht und deren Differenz verstirkt ausgibt. Werden hohere Referenzwerte
eingestellt, verschwindet diese Erscheinung. Sollte andererseits ein geringer Anstieg der Kollektor-
Emitter-Spannung wie in Abbildung 5.16 gewiinscht sein, so miisste vor dem Differenzierer ein Filter
implementiert werden, der die hochfrequenten Stérungen eliminiert.

Die Struktur des Reglers, der nur auf Anderungen der Kollektor-Emitter-Spannung reagiert, ist so
lange aktiv, wie ein positives ducg/dt ansteht. Daher wird der Spannungsanstieg, der fiir ucg > Upc
durch die von der Streuinduktivitit des Kommutierungskreises verursacht wird, ebenfalls geregelt
und somit die Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit dic/dt beeinflusst. Hier konnte in einer An-
wendung, bei der ein hoheres dic/dt wiinschenswert ist, der in Abschnitt 5.3.1 vorgestellte dic/dt-
Regler parallel eingreifen. Die modulare Architektur der Reglung macht dies moglich. Mit dem hier
gezeigten Verhalten wird jedoch neben der Begrenzung der Kollektor-Emitter-Spannungsidnderungs-
geschwindigkeit noch ein weiterer Vorteil der Regelung deutlich. Bei Kenntnis der Streuinduktivitit
im Kommutierungskreis kann hier auf ein Active Clamping verzichtet werden, da der ducg /dt-Regler
den Stromverlauf beeinflusst und dadurch die Uberspannung reduziert.

Die Reaktion auf die Anderung des Referenzwertes lisst sich gut aus Abbildung 5.17 ablesen. Fiir
die Referenzwerte uyef gy /qr = 7,9V, 6,0V und 5,0V werden die Zeitverldufe beim Ausschaltvorgang
iiber Rg = 0,5Q vorgestellt. Dabei werden in Abbildung 5.17(a) bei konstantem Schalterstrom von
Ic = 1800 A die Zwischenkreisspannung zwischen 600V und 1000V und in Abbildung 5.17(b) bei
einer konstanten Zwischenkreisspannung von Upc = 1000V die Schalterstrome zwischen 600 A und
2400 A variiert. Eine zusitzliche Darstellung fiir einen konstanten Referenzwert uef 4y /4 = 6,0V bei
verschiedenen Arbeitspunkten ist Abbildung D.3 zu entnehmen.

Es zeigt sich, dass das vorgeschlagene Reglerkonzept im gesamten betrachteten Arbeitsbereich des
IGBTS Infineon FZ2400R17KF6CB2 funktioniert. Der Maximalwert fiir das ducg/dt ist dabei der un-
geregelte Wert, also der Wert, der sich bei resistiver Ansteuerung fiir einen Arbeitspunkt gemil3 Gate-
vorwiderstand einstellen wiirde. Alle Zeitverldufe beinhalten die bereits erwihnte Verzdgerungszeit
der Regelung von ca. 160ns, die sich dadurch bemerkbar macht, dass die Zeitverldufe der Kollektor-
Emitter-Spannung bis zu dem Zeitpunkt 7 ~ 1,16 us identisch verlaufen und erst danach den geregelten
ducg /dt-Wert annehmen. Somit werden Ausschaltvorginge fiir kleine Zwischenkreisspannungswerte
von Upc ~ 600V kaum geregelt.
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Abbildung 5.17: Zeitverldufe am Infineon FZ2400R17KF6CB2 mit verschiedenen Refe-
renzZwerten Uper, 4y /q UNd verschiedenen Arbeitspunkten bei Rg = 0,5,
Ls ~75nH und ¢; = 25°C

In Abbildung 5.18 sind die resultierenden Werte fiir die Spannungsanstiegsgeschwindigkeit ducg/dt
fur verschiedene Referenzwerte u.f q,/q; aufgetragen, die sich mit und ohne ducg /dt-Regelung beim
Ausschalten des IGBTs Infineon FZ2400R17KF6CB?2 einstellen. In den Unterabbildungen 5.18(a) bis
5.18(e) wird die Zwischenkreisspannung als Parameter variiert. Die Zusammenstellung aller resultie-
renden Werte kann zusétzlich Abbildung D.4 im Anhang entnommen werden. Die schwarzen Linien
stellen jeweils das ungeregelte ducg/dt einer resistiven Steuerung mit einem Gatevorwiderstand von
Rg = 0,5Q dar. Es zeigt eine groe Abhéngigkeit von der Zwischenkreisspannung. Bei Upc =900V
und Upc = 1000V konnten nicht alle Arbeitspunkte gemessen werden, da die Uberspannung beim
Abschalten die maximale Sperrfahigkeit des IGBT iiberschritten hitte. Als Grenzen fiir einen sicheren
Betrieb im Labor wurde Ucg = 1600V gewihlt. Es zeigt sich, dass die Kollektor-Emitter-Spannungs-
dnderungsgeschwindigkeit ducg /dt konstant gehalten wird und dabei der Sollwert einstellbar ist. Mit
grofler werdenden Referenzwert nimmt jedoch auch die Spreizung der Istwerte der Kollektor-Emitter-
Spannungsinderungsgeschwindigkeit mit der Zwischenkreisspannung zu. Diese Spreizung liegt aber
z.B. bei einem Referenzwert von Uref gy /qc = 7,9 V bei nur 0,5kV /us, wohingegen beim ungeregelten
Fall das ducg/dt um ca. 2kV /us differiert.

Die Reduzierung der Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit ducg/dt am IGBT be-
einflusst die Schaltgeschwindigkeit des IGBTs und somit dessen Schaltverluste. Die Wirkung einer
ducg/dt-Regelung mit einem Referenzwert von Uyt 4, /ace = 6V (rote Verldufe in Abbildung 5.18), die
das ducg/dt auf ca. 2,2kV /us einstellt, verglichen mit einer ungeregelten Ansteuerung bei gleichem
Gatevorwiderstand wird im Folgenden dargestellt.
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Abbildung 5.18: Resultierende Kollektor-Emitter-Spannungséinderungsgeschwindigkeit
ducg/dt aller Arbeitspunkte am IGBT Infineon FZ2400R17KF6CB2
bei Rg = 0,5Q, Ls =~ 75nH und 9 = 25°C
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In Abbildung 5.19 werden die Werte fiir die maximale Ausschaltverlustleistung Popp max liber dem
Schalterstrom Ic aufgetragen. Die maximale Ausschaltverlustleistung berechnet sich gemif3 Glei-
chung (5.6).

POFE,max = Max (porr(t)) = max (ic - ucg) (5.6)

Im Arbeitspunkt (Ucg/Ic) = (800V/2400A) zeigt sich beispielsweise, bedingt durch die aktive
ducg/dt-Regelung, eine Reduktion der maximalen Ausschaltverlustleistung um 20% im Vergleich
zur resistiven Ansteuerung. Wie sich in Abbildung 5.16 erkennen ldsst, wird durch die ducg/dt-
Regelung das Auftreten der Spannungsspitze der Kollektor-Emitter-Spannung verzogert und abge-
flacht. Dies erklirt die Verminderung der maximalen Schaltverlustleistung.
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Abbildung 5.19: Maximale = Ausschaltverlustleistung ~ Porrmax  des  Infineon
FZ2400RI17KF6CB2 bei Rg = 0,5Q und verschiedenen Zwi-
schenkreisspannungen Upc

Die Ausschaltverlustenergie Worr, die in Abbildung 5.20 iiber dem Schalterstrom Ic aufgetragen ist,

wird allerdings groBer durch den Einsatz der ducg/dt-Regelung. Sie wird gemil Gleichung (5.7)
ermittelt:

15)
Worr = /POFF(t) dt. (5.7)

1

So ergeben sich beispielsweise bei (Ucg/Ic) = (800V/2400A) um ca. 40% vergroBerte Ausschalt-
verlustenergien bezogen auf die ungeregelte Ansteuerung.
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Abbildung 5.20: Ausschaltverlustenergie Wopr des Infineon FZ2400R17KF6CB?2 bei
Rg = 0,5Q und verschiedenen Zwischenkreisspannungen Upc

Zusammenfassend kann festgestellt werden, dass die vorgestellte ducg /dt-Regelung fiir IGBT-Module
in der Lage ist, die Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit ducg/dt zu regeln. Da-
durch werden hohere Ausschaltverluste im IGBT erzeugt und der Stress fiir den IGBT wird vermin-
dert. Die prisentierte ducg/dt-Regelung stellt somit eine technische Moglichkeit dar, deren Anwen-
dung und Attraktivitdt von dem Aufwand fiir EM V-Filter, du/dt-Filter bzw. der Alterung von Isolati-
onssystemen abhingig ist.
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5.3.3 Active Clamping

Das in Abschnitt 4.3 vorgestellte Konzept fiir eine aktive Uberspannungsbegrenzung wurde gemif
Unterkapitel 5.2 aufgebaut. Die Funktion der entstandenen Baugruppe kann mit Hilfe von Abbil-
dung 5.21 gut beschrieben werden. Hier wird der IGBT Infineon FZ2400R17KF6CB2 bei (Ucg/Ic) =
(1000V /1400 A) iiber einen Gatevorwiderstand von Rg = 0,5Q ausgeschaltet. Es kann fiir den Ver-
gleich kein hoherer Schalterstrom gezeigt werden, da durch die Uberspannungsspitze im unbegrenz-
ten Fall die maximale Blockierspannung iiberschritten wiirde. In Blau sind die Zeitverldufe der An-
steuerung ohne Active Clamping eingezeichnet, die den IGBT resistiv mit £15V iiber den Gatevorwi-
derstand schaltet. Die rot dargestellten Verlidufe zeigen den Schaltvorgang mit aktiver Uberspannungs-
begrenzung.
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Abbildung 5.21: Vergleich der Zeitverldufe am Infineon FZ2400R17KF6CB2 mit und
ohne Active Clamping bei (Ucg/Ic) = (1000V/1400A) und Rg =
0,5Q
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Das Active Clamping hat die Aufgabe, nur im Moment einer Uberspannung aktiv zu werden und
sonst den normalen Schaltvorgang nicht zu veridndern. Dieses Verhalten lédsst sich deutlich im Verlauf
der Steuerspannung ug erkennen, die bis r ~ 1,2 us dem blau dargestellten Verlauf der resistiven An-
steuerung folgt, um dann sehr schnell auf die positive Versorgungsspannung Ug+ = 15V zu springen.
Die Ursache fiir die Uberspannung der Steuerspannung, die fast den Wert 20V erreicht, stellt die
Induktivitdt der Gateleitung dar, die der hochdynamischen Gatestromédnderung entgegenwirkt. Die
Gatestromédnderung ist notwendig, da der Prozess des Active Clamping erst beginnen kann, wenn der
Gatestrom von seinem Ausgangswert von —20 A den Wert O A erreicht hat. Durch die induktivitits-
behaftete Gateanbindung entsteht hier wiederum eine Verzégerung von ca. 100ns, die durch ein friih-
zeitiges Aufsteuern mit einer hohen Schleifenverstarkung durch das Active Clamping ausgeglichen
werden muss. Somit entspricht das Verhalten der Steuerspannung ug fast dem eines Komparators.
Durch das Aufsteuern des Gates wird wihrend des Auftretens einer Uberspannung der Gatestrom auf
fast 12 A erhoht, um damit die Uberspannung auf einen Wert kleiner 1500V zu begrenzen.

Nach dem Abbau der Uberspannung in der Kollektor-Emitter-Spannung bei t = 1,7 us sinkt der Gate-
strom wieder auf einen negativen Wert und der Ausschaltvorgang wird normal weitergefiihrt. Durch
die bereits erwidhnte hohe Schleifenverstirkung kommt es durch eine EMV-Stérung nach dem ei-
gentlichen Abschluss der Uberspannungsbegrenzung zu einem zweiten Aufsteuerimpuls durch die
Ansteuerung. Dieses nicht optimale Verhalten kann ebenfalls durch eine niederinduktive Verbindung
zwischen IGBT-Gate und Ansteuerung sowie mit einer damit verbundenen Senkung der Schleifenver-
starkung behoben werden. In dem rot dargestellten Verlauf des Kollektorstromes ic ldsst sich beobach-
ten, dass das Active Clamping wihrend des Auftretens einer Uberspannung wie eine dic /dt-Regelung
die Kollektorstroméinderungsgeschwindigkeit dic /dt reduziert und konstant hilt.

Fiir einen Arbeitspunkt mit groBer Schalterstromstirke und niedriger Zwischenkreisspannung, wie er
in Abbildung 5.22 bei (Ucg/Ic) = (600V /2400 A) gezeigt wird, wirkt die aktive Uberspannungsbe-
grenzung weniger stark als bei hohen Zwischenkreisspannungen. Durch die jedoch vorhandene ho-
he Schleifenverstirkung des Active-Clamping-Reglers steuert dieser die Gatespannung auf, obwohl
die Kollektor-Emitter-Spannung die Ausloseschwelle von Ucg = 1500V noch nicht erreicht hat. Die
Auswirkung des Reglereingriffs auf die Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit und somit die Uber-
spannung bleibt jedoch gering.

Das Verhalten der aktiven Uberspannungsbegrenzung im Arbeitspunkt (Ucg/Ic) = (1000V /2400 A),
der ohne Active Clamping nicht geschaltet werden kann, ist in Abbildung 5.23 dargestellt. Hier wird
deutlich, dass die Uberspannungsspitze beim Abschalten des IGBTs abgeflacht wird. Der Maximal-
wert der Kollektor-Emitter-Spannung wird auf ca Ucg = 1500V begrenzt. Da die Spannungszeitflache
der Uberspannung gleich bleibt, verbreitert sich die Uberspannungsspitze zu einem Plateau.

Durch das verwendete Active Clamping war es moglich, bei gegebener Konfiguration mit einer Kom-
mutierungsstreuinduktivitit von Ls ~ 75nH (Cpc = 4,8 mF) den Arbeitsbereich des IGBT beim Aus-
schalten auszuweiten. Dies dokumentiert die Abbildung 5.24, die in Griin den gemessenen Arbeitsbe-
reich mit Active Clamping und in Grau den Bereich ohne Active Clamping anzeigt. Als Spannungs-
schwelle fiir die maximale Kollektor-Emitter-Spannung wurde dabei ein Wert von ucg < 1600V fest-
gelegt. Dies begriindet auch die Motivation fiir den Einsatz einer aktiven Uberspannungsbegrenzung,
da durch sie weder der Arbeitsbereich des IGBTS, also der maximal abschaltbare Strom, noch der
Gatewiderstand angepasst werden muss. Im grauen Bereich, wo das Active Clamping nur am Rand
aktiv ist, kann so ein moglichst kleiner Gatevorwiderstand verwendet werden, um die Schaltverluste
klein zu halten. Der griine Bereich, der nur mit Active Clamping moglich ist, ldsst sich nach oben bis
zum Uberlastfall und sogar bis zum Kurzschlussstrom ausweiten. Dies konnte jedoch am gegebenen



132 Kapitel 5: Experimentelle Verifikation geregelter Ansteuerverfahren

2500

TLf % J( ! I I I
2000 — — — — — — — — N - — — — — — — mitAC |
<< 1500 SR P _ ohne AC [
o 1000} b PN\ L P o
soo —l — L _1_ L1 ]
ob 11 1 P G

0 02 04 06 22 24 26 28 3

1500 I D D
|

Z 1000k — — — - - /N - L L

w |

(]

S 500

0

N [ S [
22 24 26 28 3

T I T T

20

> 10

~ 0
)

-10

-20

08 1 12 14 16 18 2 22 24 26 28 3

0 02 04 06 08 1 12 14 16 18 2 22 24 26 28 3

X
< 4 r T |
o CT I T T RN ]
S0 ST T T T At A R Hl il Bl sl
20k | Neeme o o e e S

0O 02 04 06 08 1 12 14 16 18 2 22 24 26 28 3
t/ps

Abbildung 5.22: Vergleich der Zeitverldufe am Infineon FZ2400R17KF6CB2 mit und
ohne Active Clamping bei (Ucg/Ic) = (600V /2400 A) und Rg = 0,5Q

Teststand aufgrund der verwendeten Zwischenkreiskondensatoren nicht getestet werden. Bei einem
Kurzschluss ersetzt somit das Active Clamping ganz automatisch das so genannte Soft Turn-Off, dass
den Kurzschlussstrom weicher, also mit einem niedrigen dic /dt abschalten soll.

Die Begrenzung der Uberspannung, bei der zwar die Spannungszeitfliiche der Uberspannung gleich
bleibt (siehe dazu Abbildung 5.21), jedoch das Maximum reduziert wird, verkleinert das Maximum
der Ausschaltverlustleistung. Dies ldsst sich dhnlich wie bei der ducg/dt-Regelung am Diagramm
PorF,max = f(Ic) in Abbildung 5.25 fiir Upc > 800V und Ic > 1800 A ablesen. Die maximale Aus-
schaltverlustleistung wird gemif Gleichung (5.6) berechnet. Bei den Ergebnissen ohne Active Clam-
ping in Abbildung 5.25(a) fehlen bei Upc = 900V die Schalterstrome Ic > 1800 A sowie bei Upc =
1000V die Schalterstrome Ic > 1400 A, da diese die Blockierfahigkeit des IGBTs tiberschritten hitten.
Somit kann fiir diesen Arbeitspunkt kein Referenzwert angegeben werden.
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Abbildung 5.23: Zeitverldufe am Infineon FZ2400R17KF6CB?2 mit Active Clamping bei

und Rg = 0,5Q
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Fiir die minimale Zwischenkreisspannung von Upc = 600V und die maximale Zwischenkreisspan-
nung von Upc = 1000V wird in Abbildung 5.26 ein direkter Vergleich der Kennlinien der maximalen
Ausschaltverlustleistung Porp max fiir die Ansteuerung mit und ohne Active Clamping mit einem Gate-
vorwiderstand von Rg = 0,5Q gegeben. Dabei ist erkennbar, dass die Uberspannungsbegrenzung die
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Abbildung 5.26: Vergleich der maximalen Ausschaltverlustleistung Porr max des Infine-
on FZ2400R17KF6CB?2 bei Upc = 600V und Upc = 1000V mit und
ohne Active Clamping (Rg = 0,5Q)

maximale Ausschaltverlustleistung bei Upc = 600V und dem Schalterstrom Ic = 2300 A um ledig-
lich ca. 3% verringert. Bei der maximalen Zwischenkreisspannung Upc = 1000V erhilt man bereits
bei Ic = 1400 A eine Reduzierung der maximalen Ausschaltverlustleistung um ca. 5%.

Obwohl die maximale Ausschaltverlustleistung durch das Active Clamping reduziert wird, steigt die
Ausschaltverlustenergie Worp, berechnet nach Gleichung (5.7), an. Dies ldsst sich vor allem bei Schal-
terstromen Ic > 1700 A, bei denen das Active Clamping aktiv wird, erkennen und kann in Abbildung
5.27 abgelesen werden.

Fiir die minimale Zwischenkreisspannung von Upc = 600V und die maximale Zwischenkreisspan-
nung von Upc = 1000V wird in Abbildung 5.28 ein direkter Vergleich der Kennlinien der Ausschalt-
verlustenergie Wopr fiir die Ansteuerung mit und ohne Active Clamping mit einem Gatevorwiderstand
von Rg = 0,5 gegeben.
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Abbildung 5.27: Ausschaltverlustenergie Wopr des Infineon FZ2400R17KF6CB2 bei
Rg = 0,5Q und verschiedenen Zwischenkreisspannungen Upc

Hier ist zu sehen, in welchem Umfang mit zusétzlichen Verlusten zu rechnen ist, wenn Active Clam-
ping eingesetzt wird. Da das Active Clamping verstirkt bei hohen Zwischenkreisspannungen aktiv
ist, fallen dort die zusétzlich durch das Active Clamping erzeugten Verluste grofler aus. Beim Arbeits-
punkt (Ucg/Ic) = (1000V /1400 A) werden durch das Active Clamping 17% hohere Schaltverluste
generiert. Bei niedriger Zwischenkreisspannung, z.B. (Ucg/Ic) = (600V /2400 A), wird lediglich 4%
zusitzliche Ausschaltverlustenergie durch das Active Clamping erzeugt.

Daraus ergibt sich auch hier wieder die Notwendigkeit, je nach Anwendung zu entscheiden, ob und in-
wieweit die Anwendung von Active Clamping sinnvoll ist. Einerseits erweitert sich gemif3 Abbildung
5.24 der Arbeitsbereich des IGBTs, ohne dass der Gatevorwiderstand bei einer resistiven Ansteuerung
angepasst werden muss, andererseits entstehen dadurch hohere Schaltverlustenergien bei den Arbeits-
punkten hoher Leistung. Die bereits erwihnte Eigenschaft eines automatischen Soft Turn-Offs bei
der Abschaltung von Kurzschlussstromen, die das Active Clamping aufweist, ist jedoch ein wesent-
licher Vorteil, der vor allem bei Umrichtern hoherer Leistung, deren Kommutierungsinduktivititen
konstruktiv bedingt groBer sind, sehr attraktiv ist.
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5.3.4 Kombination von ducg/dt-Regelung und Active Clamping

Wie in Abschnitt 4.4 bereits erwihnt, ist es moglich, die vorgestellten Ansteuerkonzepte miteinander
zu kombinieren. So kann fiir den Einschaltvorgang eine dic/dt-Regelung und fiir den Ausschaltvor-
gang eine Kombination der ducg/dt-Regelung mit einer aktiven Uberspannungsbegrenzung verwen-
det werden.

Eine Kombination von Ansteuerverfahren, die jeweils nur beim Ein- bzw. Ausschaltvorgang aktiv
sind, ist dabei ohne das Einfligen von zusitzlichen Umschaltzeitpunkten moglich. Bei einer Kombina-
tion der dic/dt-Regelung fiir den Einschaltvorgang und der ducg/dt-Regelung fiir den Ausschaltvor-
gang kann die Rechteckspannung fiir die Referenzwertbildung (siehe u.a. Abbildung 4.5) so angepasst
werden, dass z.B. der positive Wert fiir das Einschalten mit dic /dt-Regelung und der negative Wert
fiir das Ausschalten mit ducg/dt-Regelung verwendet wird.

Problematisch ist daher nur der Fall, wenn zwei Regler gleichzeitig den Knotenpunkt vor der Endstufe
der Ansteuerung speisen. Dort konnte es moglich sein, dass beide Regler gegenléaufig arbeiten und der
eine eine StorgroBe fiir den anderen darstellt. Die in Abbildung 4.15 dargestellte Struktur des ducg /dt-
Reglers mit Active Clamping fiir den Ausschaltvorgang stellt einen solchen Fall dar.

Um diesen zu untersuchen, wurden in Schaltversuchen mit dem Demonstrator 2 (realisiert gemal
Unterkapitel 5.2) die ducg/dt-Regelung mit dem Active Clamping gemeinsam betrieben. In Abbil-
dung 5.29 werden die Schaltverldufe eines Ausschaltvorganges bei (Ucg/Ic) = (1000V/2000A),
Ls =~ 60nH (Cpc = 9,6 mF) und Rg = 0,5Q gezeigt. Dabei sind in Blau die GroBen einer vol-
lig ungeregelten resistiven Ansteuerung, in Griin die Groen der ducg/dt-geregelten Ansteuerung
(Uret,qu/at = 7,9'V) und in Rot die Zeitverldufe einer Ansteuerung mit ducg /dt-Regelung und Active
Clamping gezeigt.

Aus den rot dargestellten Zeitverldufen ist zu entnehmen, dass die Kombination aus ducg/dt-Regler
und Active Clamping analog zu der bereits beschriebenen Funktion des ducg/dt-Reglers in Unterkapi-
tel 5.3.2 arbeitet, bis die Kollektor-Emitter-Spannung ucg die Ansprechschwelle des Active Clamping
Ucg = 1500V erreicht. Ab ¢ ~ 1,4ps wird das Active Clamping zusitzlich zum ducg/dt-Regler akti-
viert und begrenzt die Uberspannung auf Ucg ~ 1500V. Bei diesem Versuch stellt sich heraus, dass
die ducg/dt-Regelung eine sehr gute Erginzung zum Active Clamping darstellt, da beide Regler zum
einen die gleiche Wirkrichtung haben und zum anderen sich die Zeitabschnitte ihrer Aktivitit nur
kurz iiberlappen. Besonders deutlich ist dies in den Zeitverlaufen der Steuerspannung ug zu sehen,
die fiir die Kombination von ducg/dt-Regler und Active Clamping ab t ~ 1ps erst dem Verlauf der
ducg /dt-Regelung folgt und dann ab ¢ =~ 1,4 s das Active Clamping durchfiihrt.

Der grofie Vorteil dieser Kombination besteht darin, dass durch die ducg/dt-Regelung der Gatestrom
bereits auf einen Wert nahe null gebracht wurde, so dass die Endstufe beim Einsetzen des Active
Clamping sofort mit der Uberspannungsbegrenzung beginnen kann und nicht erst den Gatestrom mit
einer Verzogerung von ca. 160ns (sieche auch Abbildung 5.21) auf O A bringen muss. Dies wirkt sich
darauf aus, dass die Schleifenverstiarkung des Active-Clamping-Reglers bei Betrieb mit dem ducg /dt-
Reglers gesenkt und dessen Schwingungsneigung somit reduziert werden kann.
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Abbildung 5.29: Vergleich der Zeitverliufe am Infineon FZ2400R17KF6CB2 mit
ducg/dt-Regelung und Active Clamping, ohne Regelung und nur
mit ducg/dt-Regelung bei (Ucg/Ic) = (1000V/2000A), Ls ~ 60nH
(CDC = 9,6mF) und RG = 0,5 Q

Die Kombination der ducg/dt-Regelung mit einer Active-Clamping-Funktion erweist sich somit als
ein attraktives Ansteuerungskonzept fiir den Ausschaltvorgang von IGBTs, mit dem die Kollektor-
Emitter-Spannungsidnderungsgeschwindigkeit geregelt und ein Maximalwert der Kollektor-Emitter-
Spannung eingestellt werden kann. Wie bereits zuvor erwihnt, entstehen durch dieses Ansteuerkon-
zept unter Umstidnden zusdtzliche Schaltverlustenergien im Vergleich zu einer resistiven Ansteue-
rung.
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Kapitel 6

Zusammenfassung

Im Rahmen dieser Arbeit wurden drei neuartige Verfahren zur geregelten Ansteuerung von IGBTs
vorgestellt, untersucht, aufgebaut und erprobt. Dabei wurden eine Regelung der Kollektorstroménde-
rungsgeschwindigkeit dic/dt, der Kollektor-Emitter-Spannungséinderungsgeschwindigkeit ducg/dt
und eine Methode zur Uberspannungsbegrenzung, das so genannten Active Clamping, behandelt. Das
Active Clamping begrenzt die durch Streuinduktivititen im Kommutierungskreis entstehende Uber-
spannung beim Ausschaltvorgang. Die Regelung der Kollektorstromédnderungsgeschwindigkeit sorgt
fiir ein definiertes dic/dt, welches zum sicheren Betrieb von HV-Freilaufdioden notwendig ist. Ei-
ne ducg/dt-Regelung, die die Kollektor-Emitter-Spannungséinderungsgeschwindigkeit einstellt, ver-
mindert Alterungserscheinungen an den am Umrichter angeschlossenen Isolationssystemen sowie
elektromagnetische Storungen fiir die Umgebung. Einleitend wird dazu in Kapitel 2 der Aufbau und
die Funktionsweise des IGBTs erldutert. Dabei werden die verschiedenen aktuellen Bauformen von
IGBT-Chips vorgestellt. Nach einer Marktiibersicht der kommerziell erwerbbaren HV-IGBT-Module
wird deren Anwendung in Mittelspannungsumrichtern (2L-VSC, 3L-NPC und FLC, 4L-FLC und
9L-SCHC) gezeigt. AnschlieBend werden die fiir die Ansteuerung eines IGBTs notwendigen Zusam-
menhinge bei statischem und dynamischem Verhalten analysiert. Es zeigt sich dabei, dass der Verlauf
des Gatestromes ig zu unterschiedlichen Zeitabschnitten der Schalttransiente verantwortlich fiir das
resultierende dic/dt und ducg/dt ist. Eine kurze Erlduterung des Verhaltens des IGBTs wihrend
eines Kurzschlusses rundet diesen Abschnitt ab. Hierbei werden der Kurzschluss Typ I und Typ II
vorgestellt.

Da bei einem leistungselektronischen System bestehend aus IGBT-Modul und Ansteuerung die Ver-
wendung eines Simulationswerkzeuges zur Untersuchung von Ansteuerprinzipien vorteilhaft ist, wird
im Abschnitt 2.4 nach einer Vorstellung der bekannten Simulationsmodelle fiir IGBTs das in den
nachfolgenden Untersuchungen verwendete Simulationsmodell vorgestellt. Dieses besteht aus einer
Kombination von PSpice®-Modellen fiir die Ansteuerelektronik und die IGBT-Chips sowie einer in
FastHenry erzeugten RLC-Matrix zur Modellierung des modulinternen Aufbaus.

Kapitel 3 stellt in einer ausfiithrlichen Literaturiibersicht den aktuellen Stand der Technik zum Thema
Ansteuerungen fiir IGBTs dar. Nach den einfachen Grundschaltungen wird auf die moglichen Verbes-
serungsmafnahmen fiir die Schalteigenschaften eingegangen. Dabei zeigt sich, dass in der aktuellen
Literatur die Ansteuerverfahren fiir Hochleistungs-IGBT-Module nur marginal untersucht werden.
Fiir die hier vorliegenden hohen dic/dt- und ducg/dt-Werte benétigen diese Ansteuerungen eine
hochdynamische Endstufe, die in der Lage ist, hohe Gatestrome (z.B. i = 20 A) liefern zu kénnen.
Dies ist bei den in der Literatur vorgestellten Verfahren hédufig nicht der Fall.
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In Kapitel 4 werden vier neue Verfahren vorgestellt, die in der Lage sind, das Schaltverhalten von
Multichip-IGBTs zu verbessern. Zwei Verfahren zur Beeinflussung und Regelung der Kollektorstrom-
dnderungsgeschwindigkeit dic/dt werden vorgestellt. Das erste Verfahren stellt mit den Messgrofien
der Gate-Emitter-Spannung und der Kollektor-Emitter-Spannung auf Basis der Transfercharakteristik
des IGBTs das dic/dt. Dies setzt eine Erkennung des Zustands innerhalb einer Schalttransiente und
die Kenntnis der dynamischen Transferkennlinie des IGBTs voraus. Das zweite Verfahren verwen-
det als Eingangsgrofe nur den Spannungsabfall iiber der Bonddrahtinduktivitit und generiert einen
Sollwert aus dem Schaltsignal. Die Regelung erfolgt unabhiéngig von einer Schaltzustandserkennung
mit einer sehr einfachen Struktur, die direkt mit Hilfe von Operationsverstirkerschaltungen realisiert
werden kann. Diese Schaltungsstruktur wird ebenfalls fiir die Entwicklung der Regelung der Kol-
lektor-Emitter-Spannungsénderungsgeschwindigkeit ducg/dt (in Abschnitt 4.2) sowie einer aktiven
Uberspannungsbegrenzung (in Abschnitt 4.3) genutzt, wobei auf eine Kombinierbarkeit der Verfah-
ren Wert gelegt wird. Dieses Kapitel weist auBerdem die Funktionsweise aller Verfahren mit Hilfe
von Simulationen nach.

Drei der vorgestellten Verfahren sind in Kapitel 5 als Baugruppe realisiert und untersucht worden.
Hierfiir wird der Teststand, der Schaltmessungen in einer Tiefsetzsteller-Schaltung fiir Zwischen-
kreisspannungen bis Upc < 3000V und Schalterstrome bis Ic < 7000 A bei einer maximalen Zwi-
schenkreiskapazitit von Cpc = 9,6 mF (Ls ~ 60nH) bei ¥, = 25°C ermoglicht, vorgestellt. Die
Dimensionierungskriterien und die Auslegung fiir die Umsetzung der relevanten Schaltungsteile, wie
Endstufe, Spannungsteiler und der jeweilige Regler, werden anschlieend erliutert.

In ausgiebigen Untersuchungen zum Schaltverhalten wird das 1700V /2400 A-IGBT-Modul Infine-
on FZ2400R17KF6CB2 in einem Arbeitsbereich von (Ucg/Ic) = (600...1000V/600...2400A) ge-
schaltet und daraufthin die transienten Vorgédnge erklért sowie beziiglich der entstehenden Schaltver-
luste analysiert. Im Rahmen der experimentellen Verifikation wird die Funktion der dic/dt-Regelung,
die den Spannungsabfall iiber der Bonddrahtinduktivitit als Istwert verwendet, wihrend des Einschalt-
vorganges fiir Kollektorstrominderungsgeschwindigkeiten von 2kA /us > dic/dt > TkA /ps nachge-
wiesen. Fiir die vorgeschlagene ducg/dt-Regelung kann das Wirkprinzip in einem Bereich der Kol-
lektor-Emitter-Spannungséinderungsgeschwindigkeit von 1kV /us > ducg/dt > 3,5kV /us dargestellt
werden. Die Funktion der aktiven Uberspannungsbegrenzung (Active Clamping) kann ebenfalls er-
folgreich nachgewiesen werden. Die vorgestellten Verfahren (Active Clamping sowie dic/dt- und
ducg /dt-Regelung) sind fiir den Betrieb an einem Multichip-IGBT-Modul geeignet. Durch eine nicht
optimale Anbindung des IGBT-Gateanschlusses an die Ansteuerung entsteht aufgrund der Induktivi-
tit der Gateanschlussleitung eine Verzogerungszeit der Regelung von ca. 160ns. Die Schaltverlust-
energien steigen beim Einsatz der Verfahren, die im Allgemeinen die Schaltgeschwindigkeit senken,
erwartungsgemaf an.

Die vorgestellte Architektur aller Regler verarbeitet als gemeinsames Merkmal die zugefiihrten Signa-
le auf Basis von Spannungssignalen auf Basis von schnellen Operationsverstirkern. Dies ermoglicht
zum einen eine gute Kombinierbarkeit der Reglerausginge der dic/dt- und der ducg/dt-Regelung
sowie der aktiven Uberspannungsbegrenzung mittels einfacher Addierer-Schaltungen. Zum anderen
ist die Parametrierung der Schaltung, die sich auf die Einstellung von Sollwerten, Verstarkungsfakto-
ren und (nur beim ducg/dt-Regler) einer Zeitkonstante beschrinkt, somit nachvollziehbar.

Damit ist auch eine zukiinftige Nutzung der Architektur in einer gemischten digital-analogen An-
steuerung moglich, in der die Sollwerte, Verstiarkungsfaktoren und Zeitkonstanten digital gespeichert
werden und mittels programmierbarer Widerstidnde oder auch Potentiometer mit digitaler Schnittstelle
(z.B. I’C) an die analogen Verstirkerschaltungen weitergegeben werden.



Anhang A

Herstellung eines (PT-)IGBT-Chips

Die im Folgenden geschilderte Herstellung eines IGBT-Chips [Khanna 2003] beginnt kollektorseitig
mit dem Substrat gemidl Abbildung 2.1(a). Die einzelnen Prozessschritte werden dabei durchnum-
meriert. Die angegebenen Werte fiir Schichtdicken und Konzentrationen dienen nur der Veranschauli-
chung und differieren selbstverstdndlich je nach IGBT-Hersteller und -Typ. Die Beschreibung bezieht
sich auf eine Zelle, von denen ca. 10° gleichzeitig auf einem Wafer hergestellt werden.

1. Als p*-Substrat fiir den IGBT wird eine Schicht von 300 um hochdotiertem (Ny = 1- 10 cm—3)
Siliziums verwendet, das anschlieBend gereinigt und poliert wird'.

2. Der n*-Buffer-Layer wird per Epitaxie mit einer Schichtdicke von 10 um und einer Dotierung
von Np = 1-10'®cm™3 aufgebracht. Dabei lisst man bei 1150...1300°C das gasférmige Si-
liziumtetrachlorid (SiCly) mit Wasserstoffgas (Hj) reagieren, so dass sich festes Silizium ab-
scheidet. Die entstehende gasformige Salzsdure (HCI) wird abgeleitet. Soll der aufwachsende
Siliziumkristall dotiert werden, so wird dem SiCly-Gas noch Anteile von gasformigen Hydri-
den — z.B. Diboran (B, Hg) fiir einen p-dotierten Halbleiter oder Monophosphan (PHj3) fiir einen
n-dotierten Halbleiter — zugefiigt.

3. Ebenfalls per Epitaxie wird die grole n™ -Basis mit einer Schichtdicke von 100 um und mit einer
Dotierung von Np = 1-10'*cm ™ hergestellt, die durch ihre Schichtdicke und Leitfihigkeit die
mogliche Sperrspannung des IGBT mafgeblich bestimmt.

4. Das so genannte Feldoxid mit einer Dicke von ca. 1 um wird thermisch?, trocken und nass her-
gestellt. Es dient zum einen als Strukturschicht fiir die folgende Fotolithografie der p™-Wannen
am Emitter und zum anderen wird daraus der so genannte Feldring fiir den Hochspannungsab-
schluss des Chiprandes gebildet.

5. Fiir die emitterseitigen p™-Wannen wird erstmals die Fotolithografie (Maske 1) mit anschlie-
Bendem Atzen der SiO,-Flichen angewendet. Als Atzmittel wird meist Fluorwasserstoffsiure
(HF-Sidure) oder Kaliumhydroxid (KOH) verwendet. Hierbei werden von oben gesehen die Fla-
chen, die in den nichsten Prozessschritten dotiert werden sollen, vom Siliziumdioxid befreit.
Weiterhin wird der schon erwihnte Feldring stehen gelassen.

' Zum Vergleich: Die Eigenleitungsdichte n; von Silizium bei Zimmertemperatur betrigt ca. 10'°cm~3. Wohingegen ein
Metall 10?2 cm—3 aufweisen kann.

2 Die thermische Oxidation der obersten Silizium-Schicht erfolgt bei einer Temperatur von 900...1200°C. Fiir die tro-
ckene Oxidation wird dabei Sauerstoff und fiir die nasse Wasserdampf verwendet. In beiden Fillen bildet sich SiO;.
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6. Um den Ionenstrahl im nichsten Implantationsschritt gleichméBiger zu verteilen, also zu streu-
en, wird ein so genanntes Streuoxid mit einer Schichtdicke von nur 300 A aufgebracht®. Da das
Maximum der Storstellenkonzentration sich immer ein paar hundert A unter der Oberfliche
befindet, verschiebt man auflerdem durch das Entfernen des Oxids nach dem Bestrahlen das
Maximum wieder direkt an die Oberfliche.

7. Die freien Stellen, die nicht vom SiO; bedeckt sind, werden nun mit einem Bor-Ionenstrahl
bestrahlt und erzeugen die p*-dotierten Bereiche. Dabei bestimmt die Dosis, d.h. die Anzahl
der Tonen pro Fliche in cm™2, die spitere Dotierungsdichte und die Beschleunigungsenergie
des Ionenstrahls (in keV) die Tiefe des Dotierungsbereiches.

8. Das Streuoxid wird nun wieder weggeitzt. AnschlieBend wird in einem Schritt der Halbleiter
getempert und die Oberfldche 0,7 um dick oxidiert. Das Tempern sorgt fiir eine Vergleichmifi-
gung der Verteilung der Dotierungsatome sowie fiir eine Ausweitung des dotierten Bereiches.
Letztendlich entsteht dabei eine p™-Wanne mit einer Tiefe von ca. 6 um.

9. Uber der p"-Schicht wird jetzt per Fotolithografie (Maske II) der so genannte Aktive Bereich,
d.h. der Bereich, in dem sich die Gatemimik befindet, definiert. AnschlieBendes Atzen entfernt
das SiO; von diesem Bereich.

10. Das Gateoxid wird mit einer Schichtdicke von ca. 100nm durch eine Oxidation des Siliziums
erzeugt. Daraufhin wird per Dampfabscheidung n*-Polysilizium fiir das Gate mit einer sehr
hohen Dotierungsdichte von Np = 1-10?°cm™3 mit einer Dicke von 500 nm aufgebracht.

11. Eine erneute Fotolithografie (Maske III) mit anschlieBendem Atzvorgang definiert die p~-Region.

12. Erneut wird ein Streuoxid fiir die folgenden Borimplantation erzeugt.

13. Die p~-Region wird mittels Borimplantation durch Ionenbestrahlung dotiert.

14. Das Streuoxid wird durch Atzung entfernt.

15. Tempern bei gleichzeitiger Oxidation schafft eine 4 um tiefe p~ -Wanne sowie eine 0,5 um dicke
Oxidschicht auf der Oberflache.

16. Die anschlieBende Fotolithografie (Maske IV) mit dem dazugehorigen Atzvorgang definiert die
Fliche der n™-Wanne des Emitters.

17. Oxidieren erzeugt ein Streuoxid fiir den nachfolgenden Phosphor-lonenstrahl.

18. Die n™-Region wird mittels Phosphorimplantation durch Ionenbestrahlung dotiert.

19. Das Streuoxid wird durch Atzung entfernt.

20. Tempern bei gleichzeitiger Oxidation schafft eine 1 um tiefe n*-Wanne sowie eine 0,9 um dicke
Oxidschicht auf der Oberfliche. Diese stellt die elektrische Isolierung zwischen dem Gate aus
Polysilizium und der folgenden Metallisierung an der Chipoberfliche dar.

21. Eine erneute Fotolithografie (Maske V) mit dem dazugehérigen Atzvorgang definiert die An-
schlusskontakte von Emitter und Gate.

22. Die Emitter- und Gatekontakte werden mittels Aluminium-Dampfabscheidung hergestellt. Eine
anschlieBende Fotolithografie inklusive Atzvorgang sorgt fiir eine klarere Abgrenzung der Al-
Strukturen.

23. Als letzter Schritt wird die Riickseite, also der Kollektor metallisiert. Dabei wird eine Kombi-

nation von Metallen, z.B. Titan-Nickel-Gold (Ti-Ni-Au), in mehreren Schichten (Multi-Layer)
aufgebracht. Das Titan verhindert das Diffundieren von Metall in das Silizium und beseitigt
tiberschiissiges Siliziumdioxid an der Unterseite. Das Nickel erzeugt eine 16tbare Oberflidche
und das Gold versiegelt schlielich die Metallisierung gegeniiber Umwelteinfliissen.

3 A=1-10"'nm=0,1nm



Anhang B

Quellcode

Im Folgenden wird der Quellcode der notwendigen Modelle fiir die Simulation der Ansteuerprinzi-
pien in PSpice®/SIMetrix® aufgelistet. Abschnitt B.1 beinhaltet Modelle des IGBT-Moduls Infineon
FZ2400R17KF6CB2 sowie der Ansteuerungen, die die vorgestellten Ansteuerkonzepte nachbilden.
Abschnitt B.2 enthilt beispielhaft die Modellierung einer Anschlusslasche aus dem internen Aufbau
eines IGBTSs in FastHenry. In Abschnitt B.3 ist beispielhaft eine Simulationsschaltung fiir STMetrix®
zu finden.

B.1 PSpice®-Modelle

B.1.1 IGBT-Modul Infineon FZ2400R17KF6CB?2

Der hier gelistete Quellcode ermdglicht die Modellierung des IGBT-Moduls fiir 1700V /2400 A In-
fineon FZ2400R17KF6CB2 in PSpice®. Fiir eine kiirzere Simulationsdauer sind hier nur Systemen
bestiickt, an die IGBT-Chips angeschlossen werden. Fiir Systeme mit Diodenchips ist dies analog
moglich.

.subckt FZ2400R17KF2_igbt kollektor gate emitter hilfskollektor hilfsemitter

Xsysteml k1 gl el hkl hel system_ £fz2400rl7_igbt
Xsystem2 k2 g2 e2 hk2 he2 system_£fz2400rl7_igbt
Xsystem3 k3 g3 e3 hk3 he3 system_£fz2400rl7_igbt
Xsystem4 k4 g4 e4 hk4 hed system_ £fz2400rl7_igbt
Xsystem5 k5 g5 e5 hk5 he5 system_f£z2400rl17_igbt
Xsystem6 k6 g6 e6 hk6 he6 system_ fz2400rl7_igbt

Xlaschel mainl sysll sysl2 lasche
Xlasche2 main2 sys2l sys22 lasche
Xlasche3 main3 sys31l sys32 lasche
Xlasche4 maind4 sys4l sys42 lasche
Xlascheb main5 sys51 sys52 lasche
Xlasche6 main6 sys6l sys62 lasche
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RCauxl kollektor mainl 0
RCaux2 kollektor main3 0
RCaus3 kollektor main5 0

re Emitterar

REauxl emitter main2 0
REaux2 emitter main4d O
REaux3 emitter mainé O

* Kollektoren von System
Rcl k1 sysll O
Rc2 k2 sysl2 0
* Kollektc
Rc3 k3 sys31 0
Rc4 k4 sys32 0
* Kollektoren von System
Rc5 k5 sys51 0
Rc6 k6 sysb52 0

~en von System

+ Emitter von System 1 und 2

Rel el sys21 0
Re2 e2 sys22 0

x Emitter von System 3 und

Re3 e3 sysd4l O
Red e4d sys42 0

* Emitter von System 5 und

Re5 e5 sys6l 0
Re6 e6 sys62 0
* Gate—-Anschluesse:
Rgl gl gate
Rg2 g2 gate
Rg3 g3 gate
Rg4 g4 gate
Rg5 g5 gate

O O O O O O

Rg6 g6 gate

* Hilfsemitter—-Anschluesse:

Rhel hel hilfsemitter O
Rhe2 he2 hilfsemitter
Rhe3 he3 hilfsemitter
Rhe4 hed4 hilfsemitter
Rhe5 heb hilfsemitter
Rhe6 he6 hilfsemitter

O O O O O

* Hilfsemitter—-Anschlues
Rhcl hkl hilfskollektor
Rhc2 hk2 hilfskollektor
Rhc3 hk3 hilfskollektor
Rhc4 hk4 hilfskollektor
Rhc5 hk5 hilfskollektor
Rhc6 hké6 hilfskollektor

.ends FZ2400R17KF2_igbt

schlue

O O O O O O O

6 an Lasche
1 Lasche 2
La he 4:
an Lasche ¢




w
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B.1.2 Subsystem in einem IGBT-Modul Infineon FZ2400R17KF6CB?2

Der hier gelistete Quellcode ermoglicht die Modellierung eines der sechs Systeme im IGBT-Modul
Infineon FZ2400R17KF6CB?2. Fiir eine kiirzere Simulationsdauer sind hier nur die IGBT-Chips
igbt_1700V_100A bestiickt. Fiir Diodenchips ist dies analog moglich.

3l Rc4 k4 koll4

.subckt system_ fz2400rl7_igbt s_koll s_gate s_emi hilf_k hilf_e

Xintern koll emi gate gl g2 g3 g4 el e2 e3 e4 k1l k2 k3 k4 anol ano2 ano3 ano4
ano5 ano6 katl kat2 kat3 kat4 kat5 kat6 h_koll h_emi baseplate

Xigbtl kolll gatel emil igbt_1700V_100A
Xigbt2 koll2 gate2 emi2 igbt_1700V_100A
Xigbt3 koll3 gate3 emi3 igbt_1700V_100A
Xigbt4 koll4d gated emid igbt_1700V_100A

Rgl gl gatel
Rg2 g2 gatez
Rg3 g3 gate3

o O O O

Rg4 g4 gated
Rel el emil O
Re2 e2 emi2 0
Re3 e3 emi3 0
Red e4 emid O
Rcl k1 kolll
Rc2 k2 koll2
Rc3 k3 koll3

o O O O

Rc5 koll s_koll
Rc6 h_koll hilf_k
Rg5 gate s_gate
Re5 emi s_emi

Re6 h_emi hilf e

o O O O O

.ends system_f£fz2400rl17_igbt

B.1.3 IGBT-Chip fiir 1700 V/100 A

Der hier gelistete Quellcode erméoglicht die Modellierung eines IGBT-Chips fiir 1700V /100 A.

.SUBCKT igbt_1700V_100A ano gate kat PARAMS: TJ = 27

XIGBT ano gate kat chipl700V100A PARAMS: TJ={TJ}
Atotal={Atotal_finkx(1.858/1.858)} A={A_finkx(1.497/1.497)} Rg={5x5/5}

.ENDS igbt_1700V_100A

.SUBCKT chipl700V100A ano gate kat PARAMS: TJ=27 Atotal=1.5 A=1.2
.PARAM
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+qg = 1.6E-19

+eps0 = 8.85E-14

+epsi = 11.8

+eox = 2.8

+t0 = 273

+k = 1.381e-23

+un = {3400 % 1350/1350}

+up = {450 * 450/450}

+u_surf = {600 * 600/600}

+ni0 = 1.45el10

+vlimit = 70e6

+pi = 3.1416

.PARAM tox = {100e-7 x 100e-7/100e-7}
.PARAM lchann3 = {2.5e-6 * 2.5e-6/2.5e-6}
.PARAM

+Nak = 1.7el7

+Nbuf = lelb

+Nb = 2.9E13

+taub = .6u

+ETAUB = 2.5

+EMU = -2

+BV_FW = {2400%x1800/1800}

+BV_RW = 28

.PARAM nzell = {A*2.0661leb}

.PARAM Ads = {nzell*532.9n}

.PARAM wb0 = wbO0_fink

.PARAM wb = wb_fink

.PARAM CgdMOS = {lp = 1lp/lp}

.PARAM Cox_d = {nzellxcox_d_fink}

.PARAM Lspec = {91.359u * 91.359u/91.359u}
.PARAM vsw = —-.5

.PARAM Rs = 0.896m

.PARAM wchann = {nzellx29.2u}

.PARAM Cox1 = {nzell*7.7363e-14}

.PARAM Cox2 = {nzellx7.4960e-15}

.PARAM Cox_g = {(Atotal - A)x*(coxg_fink * (24.78n/24.78n))}
.PARAM Cox_fp = {(Coxl + Cox2 + Cox_g)}
.PARAM Cgs = {nzellx1.921e-14%(1.921e-14/1.921e-14)}
.PARAM Agd_d = {Cox_dx4.0355e7}
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.PARAM Agd_fp {Atotal - Ads + nzellx1.872u}

.PARAM A_j = {nzellx1.21u}

.PARAM D = 17.55

PARAM L = 3.245m

.PARAM TIse0 = {Ax27.65p}

.PARAM TIsbs2 = {Ax7.8339%p}

.PARAM Isbs2_g = {Ax5e-15}

.PARAM Isbsl = {A*16.751u}

.PARAM Isbsl_g = {A%x2.136e-19}

.PARAM QO = {Ax75.727n}

MFET dx g s s MOS W={wchann},L={1lchann3}, IC=0

GMFET_T dn kat VALUE={LIMIT (I (VIMOS)  ((TJ+t0)/300)*«*EMU,-1e6,le6) }

GDE1 ano el VALUE =

+ {LIMIT (TANH (1e3*I(VDEL))* (((Isx1(TJ,V(xjl,0))**((t0 + TJ)/(t0 + 27)))
+ /Isx1(27,V(x31,0)))** ((£t0 + 27)/(t0 + TJ))

+ % ABS(I(VDELl))x*((t0 + 27)/(t0 + TJ)) — ABS(I(VDEl))),-1le6,1le6)}

GDE2 ano el VALUE =

+ {LIMIT (TANH (1e3xI (VDE2))* (((Isx2(TJ)*x((t0 + TJ)/(t0 + 27)))/Isx2(27))
+ %% ((£0 + 27)/(£t0 + TJ)) * ABS(I(VDE2))*x((t0 + 27)/(t0 + TJ))

+ — ABS(I(VDE2))),-1le6,1e6)}

GJCAP d kat VALUE = {1le6+I(VIJCT)}

VDE1 ano anxl 0

VDE2 ano anx2 0

DE1 anxl el D11

DE2 anx2 el D12

DS kat d D2

.MODEL MOS NMOS (LEVEL=3, nsub={Nak}, tox={tox/100}, vmax={vlimit},

uo={u_surf},cgso={1lp* (1p/1lp) }, cgdo={CgdMOS},
theta = 0.06)

Ak dkdhkrkhhkhhkhkhhkrhhkhhkrh bk hkhkrhk bk hhkrhkhkhkhk bk hkhkhh bk kA r kb hkhkrhk bk hkdkrhkhkhkdkrhkhkhkdkrhkkhkhrhkhkhkkhkk*x*

{Isbsl}, N = 2)

D (IS =
.MODEL D12 D (IS = {Isbs2}, N = 1.2)
.MODEL D2 D (IS={ISE0},BV={BV_FW})
RG1 g_t g {(Rg + .25)/(((TJ + t0)/300)«+EMU) }
RS s kat {Rs/A}
ETHERM gate g_t VALUE = {DVt(TJ)}
EVGCOX vgcox 0 VALUE { V(ox_d,kat)—-{vsw} }
GICOX_fp g ox_fp VALUE = {LIMIT(((Cox_£fp)/100 + 99«Cox_fpx (1+
+ tanh (100%V (vgcox)) )/200)* 1e9+I (VDUGD_fp),-100,100)}
GICOX_d g ox_d VALUE = {LIMIT(((Cox_d)/100 + 99xCox_dx* (1+
+ tanh (100%V (vgcox,0)) )/200)* 1e9+I(VDUGD_d),-100,100)}
GICGS g s VALUE = {LIMIT((Cgs + 99« (Cox_fp + Cox_d)*(1+

+ tanh (-100+V (vgcox)) )/200) 1e9*I (VDUGS),-100,100)}

R I b I e b I

ECOX_fp cox_fp O VALUE = { (Cox_fp) /100 + 99xCox_fp= (1+

+ tanh (100xV (vgcox,0)) )/200}

ECOX_d cox_d 0 VALUE = {(Cox_d) /100 + 99«Cox_d=* (1+

+ tanh (100+V (vgcox,0)) )/200}

ECGS cgs 0 VALUE = {Cgs + 99 (Cox_fp+Cox_d) (1 +

+ tanh (-100%V (vgcox,0)))/200}

Kk dkkhkrhkhkhkhkhkhhrkhkhkhkkrkhtkhkxkxkx

k K

* %
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VIA el e 0

LR R i I I b b b b I b b S I b b b S 2 b b b b 2 b g

EDEP_fp d ox_fp VALUE = {MAX (Vdep_fp(V(d,g),V(x3j1,0)),0)}

EDEP_d d ox_d VALUE = {MAX (Vdep_d(V(d,qg),V(x31,0)),0)}

EGIA e d VALUE = {I(VIA)*Rb(V(b,0),TJ,V(xjl,0))}

khkkhkhkhkkhkkhkhkhkhkkhhkrhkkhkhkhkhkhkkhhhkkxx

VINC d dn 0

R R b b b I b b b S 2 b b b i 2 b b b 2 b b b b4

EAUX1 dxv kat VALUE = {V(d,s)}

hhkhk A hkkhkhkhkhhkhhkhhkhhhrhkhhkhhkkhhkrhkkhhkrhkhhkrrkhkhhrhkhkxxk

VIMOS daxv dx 0

khkhkhkhkkhkkhkhkhkhkkhhkhhkkhkhAhhkhkhkhhkkhhkhrhkkhkhkhkhkkhkdhhrhkhkkhkhrhkhkhhxk

GIC ds s VALUE = {LIMIT (IPC(I(VINC),V(b,0),V(x31,0),
I(VDXJ),TJ),-1le6,1e6)}

R I i b b I b b I 2 b b b b 2 b b b I 2 b b b I b b b I b b I I S b b b

VIPC d ds 0

khkhkhkhkkhkkhkhkhkkhkkhhkhhkkhkhhrhkkhkhkhhkkhhkhrhkkhkhkhkhkhkdhkhrhrkhkkhkhrhkhkhhxxk

CQOB b 0 lu

R IR R b b b b b S 2 b b b I b b b I 2 b b b I I b b b I b b b b I b b b b

RHELP b 0 lmeg

GRQOB b 0 VALUE {LIMIT (lu*xV (b, 0)* (1/(TAU_X(TJ,V(x]jl,0)) )),-1le6,1le6) }
GINC 0 b VALUE {LIMIT(I(VINC),-1eb6,1eb6)}

GINE b 0 VALUE {LIMIT (INE(I(VINC),V(b,0),V(x31,0),I(VDXJ),TJ),-1le6,1eb)}
EXJ xjl 0 VALUE {LIMIT (x3j(V(d,kat),I(VIPC),MAX(V(x]j1l,0),.1le-4)),

le—-4,wb-1le-4)}
RS S S S S S SSES SRR RS SRS SRR R SRR R SRR R SRR R SRR EEEEEEEEEEEEEEEEEEEEEE ST E S

CXJ X7 0 1n

khkkhkhkhkkhkkhkhkhkhkkhhkhhkhkhAhhkhhhhkhhkhhhkhhkhhkhhAhhkhkhhhkhhkhhhkhkhbhkhdhhbhhkhkhdhkhkkhhkhrhkkhkhkhrhkhhxkxk

VDXJ xjl xj3 O

LR b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b I b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b 4
EDUGS dul 0 VALUE {V(g,s)}

S R RS SRR S R E SRR R R SRR R I I I I I b I b b b I I b b b b
VDUGS dul dulc 0

LR b b b b b b b b b b b b b b I b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b I b b b b b b b b b I b b b b b b b b b b b b b e
CDUGS dulc 0 1n

LR b b b b b 2 b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b 2 b b b b b b b b b i b b i b b b b b b db b b a4
EDUGD_d du2 0 VALUE {V(g,ox_d)}

R R B R I I I I e I I e I b b e b I I e b b I b b b I I b b b I I b b b b b b b b b b b b b b b b b 4
VDUGD_d du2 du2c 0

R i b b b b I b b i b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b 4
CDUGD_d du2c 0] 1n

RS S S S S E S S SRR RS e R R a R R a R R I I I I I I I I b I I b b g
EDUGD_fp du3 0 VALUE {V(g,ox_fp)}

VDUGD_fp du3 du3c 0

CDUGD_fp du3c 0 in

EJUNCT Jjct O VALUE = {MAX(QTOT(V(x3jl1,0)),0)}

LR b b b b b 2 b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b 2 b b b b b b b b b b b b b b b b b b b db b b a4
VIJCT jct cp O

R I I I I i b b I I b I b I b b I b b b b e b b b i I b b I b b b b b b b b b I I b b b S b b ab b b b b b b b b b b 4
CJCT 0 cp {lu *(lu/1lu)}

LR i b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b 4
LR i b b b b 2 b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b b 2 b b b b b b b b b b b b b b b b b b b db b b a3
.FUNC N1 (X) { (2%Nb + Nbuf) *xpixX}

.FUNC N2 (X) {NbufxLspec*xlog (1+ ((X-wb0) /Lspec) *x2) }

R i b I I I I i b b b i I b b I b I b b I I b b b I e b b b b b b b b b b b b b b b I I b b b b b b ab b b b b b b b b b b 4
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.FUNC N3 (X) {2*Nbuf*atan ( (-X+wb0) /Lspec) * (wb0-X) }
.FUNC QTOT (X) {g*A_7J/2/pi* (N1 (X)~-N2 (X)+N3(X) +Nbuf* (Lspecxlog( (Lspecx*2+wb0x*2)
+ /Lspec**2)-2xwb0Oxatan (wb0/Lspec))) }
.FUNC QCOX (X) {q/2/pi* (N1 (X)-N2(X)+N3 (X)+Nbuf* (Lspecxlog((Lspecx*2+wb0x*2)
+ /Lspecx**2)-2+wb0*atan (wb0/Lspec))) }
.FUNC TAU_X (T, V) { (Taub=* ( (T+t0) /300) *«{ETAUB}) / (1+1+«Nbuf/Nbx* (0.5+1/pi
+ xatan ((V-wb0) /Lspec)))}
.FUNC TAU_X (T, V) { (Taub* ((T+t0) /300) ** {ETAUB}) / (1+1xNbuf/Nb* (0.5+1/pi
+ xatan ((V-wb0) /Lspec))) }
.FUNC VXX (T) {psi2 (T) + toxx*sqrt (2+«epsOxepsirgxNakxpsi2 (T)) /eps0/eox}
.FUNC EG(T) {1.16 — 7.02e—-4* (T+t0)*+x2/ (T+t0 + 1108)}
.FUNC ni(T) {ni0x ((T+t0) /300) *x1.5%xexp(1l/ (2%8.61e-5) x (-300+«EG(T) + (t0+T)
+ *EG(300))/(T+t0)/300)}
.FUNC Psi2 (T) {2+k/g* (T + t0)+log(Nak/ni(T))}
.FUNC DVt (T) {psi2(T) - psi2(27) + toxx (sqrt (2xepsOxepsirgxNakxpsi2 (T))
+ — sqgrt (2xepsO*epsixg*Nak*psi2 (27))) /eps0/eox}
.FUNC VTX (T) {psi2(T) + tox+*sqrt (2+«epsOxepsirgxNakxpsi2 (T)) /eps0/eox}
.FUNC DA (T) {2xk*un*up/q/ (un + up)* (T + t0)x(((T + t0)/300)*+xEMU) }
.FUNC LA(T,V) {sqrt (DA(T) % TAU_X(T,V)) }
.FUNC Isx2 (T) {LIMIT (Isbs2_gx*k* (t0+T)* (up + un) = (((T + t0)/300)»*EMU)
+ *ni(T)*ni(T),-1e6,1e6)}
.FUNC Isx1(T,V) {LIMIT (Isbsl_g * sqrt (DA(T)/(TAU_X(T,V)))*ni(T),-1e6,1e6)}
.FUNC Vdep_f£fp (V, X) {LIMIT (V - Agd_fp/Cox_fp*QCOX(X),-1le6,1e6)}
.FUNC Vdep_d (V, X) {LIMIT(V - Agd_d/Cox_d*QCOX (X),-1e6,1leb6) }
.FUNC ATX1 (X) { (MAX (X, .1m) **x2 — wbOxx2 tLspec**2)xatan ((-MAX (X, .1lm)+wbO0)
+ /Lspec) - (Lspecx*2 — wb0*x%2)+*atan (wb0/Lspec) }
.FUNC ATX2 (X) {Lspec*MAX (X, .1m) + Lspecx*wb0*xlog((Lspec**2 + (MAX (X, .1lm)
+ —wb0) **2)/ (Lspecx*2 +wb0x%2)) }
.FUNC  x3j(V,Y2,X) {0.5%(MAX(X,.1lm) + (2+epsOxepsi*MAX(V,0)/q/MAX (X, .1lm)+Nbuf
+ /pi/MAX (X, .01lm) *x (ATX1 (X) + ATX2(X)) )/
+ (Nb + MAX(Y2,0)/q/A/vlimit + Nbuf/2))}
.FUNC Rb(X,T,Y) { (Wb=Y) * (wb=Y) / (un=* (Q0) » ( ((T + t0)/300) *+xEMU)
+ +(un + up) *MAX (X, Im*Q0) x1le—-6* (((T + t0)/300)*+*EMU) ) }
.FUNC FDX(V,X,T) { TANH (MAX (wb-V, .1m) *1e9+MAX (X, 0) / (24+DA(T))) }
.FUNC Td(V,X,T) {LIMIT ((0.1/DA(T)) *MAX (wb-V, .1m) *MAX (wb-V, .1m)
+ x (1-FDX(V,X,T)),-1le6,1leb)}
.FUNC F1(v,T) {LIMIT (TAU_X(T,V)* (COSH (MAX (wb—-V, .1m)
+ /LA(T,V))-1),-1le6,1e6)}
.FUNC F2(V,X,T) {LIMIT (0.5% (1+2«FDX (V, X, T)/ (L+FDX (V, X, T) +FDX (V, X, T)))
,—1le6,1le0)}
.FUNC F3(Vv,X,T) {LIMIT (14Td(V,X,T)/(TAU_X(T,V)),-1le6,1le6)}
.FUNC QS0 (v, T) {LIMIT (g*A*LA(T,V)*ni(T)*TANH (0.5+*MAX (wb-V, .1m) /LA(T,V))
,0,1e06)}
.FUNC Qbd(Y,Z,V,X,T) {LIMIT(MAX(Z,1m*Q0)*le-6+Td(V,X,T)+*Y,-1e6,1e6)}
.FUNC Qb0 (Y,Z,V,X,T) {LIMIT(2+0bd(Y,Z,V,X,T)/(F3(V,X,T)+SORT (F3(V,X,T)
+ *F3(V,X,T)+Td(V,X,T) *3*IQR(V,T)*0bd (Y, Z,V, X, T)
+ /QS0(V,T))),-1le6,1leb6)}
.FUNC INE(Y,Z,V,X,T) {LIMIT(0.75%xIQR(V,T)*Qb0(Y,Z,V,X,T)*xx2/QS0(V,T)
,—1le6,1e6) }
.FUNC IPC(Y,2,V,X,T) {LIMIT((1/3)*Y+(4/3)*(Qb0(Y,Z,V,X,T)/F1(V,T)

+ +MAX (QbO(Y,Z%,V,X,T)/TAU_X(T,V)+INE(Y,Z,V,X,T)-Y,0)
+ *F2(V,X,T)),-1le6,1leb)}
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229| .FUNC IQOR(V,T) {Isx2(T)/QS0(V,T)}
230| .ENDS chipl700V100A

B.1.4 Diodenchip fiir 1700 V/66 A

Der hier gelistete Quellcode ermdglicht die Modellierung eines Diodenchips fiir 1700V /66 A.

1| .SUBCKT diode_66A_1700V ano kat PARAMS: TJ = 100

2| XDIO ano kat chipl700V66A PARAMS: TJ = {TJ} A = 0.6939 N_ideal = 1.05
3| .ENDS diode_66A_1700V

4

5

6| .SUBCKT chipl700V66A anode kath PARAMS: TJ=27 A=1 N_ideal=1

7

| .PARAM g = 1.602e-19

9| .PARAM epsO0 = 8.85e-14

10| .PARAM epsi = 11.8

11| .PARAM kDb = 1.38e-23

12| .PARAM TO = 273

13| .PARAM ni0 = 1.45el0

14| .PARAM un = 1350

15| .PARAM up = 450

16| .PARAM tau = 5u

17| .PARAM w0 = {150e-4 % 115e-4/115e-4}

18| .PARAM vlimit = 70e6

19| .PARAM BV = {1800 * 1400/1400}

20| .PARAM Nd = leld

21| .PARAM Vdiff = {595u * 595u/595u}

22| .PARAM Ut = {25.8m % 25.8m/25.8m}

23| .PARAM D = 17.44

24| .PARAM L = 9.34m

25| .PARAM Ise0 = {A%x652p}

26| .PARAM Ise_g = {Ax0.56p}

27| .PARAM TIsmO = {A*x8.67u}

28| .PARAM Ism_g = {A%x3.204e-19}

29| .PARAM CJO = {Ax 3.46n * 3.46n/3.46n}

30| .PARAM ON = {Ax 0.184u % 0.184u/0.184u}

31| .PARAM XF = {3610 * 3610/3610}

32| .PARAM VPT = {1000 + 1000/1000}

33| .PARAM a0 = {(-0.544) * (-0.544)/(-0.544)}

34| .PARAM al = {0.3%(1 + a0)/(1 - a0)}

35| .PARAM a2 = {0.1/(1 - 0.5%(1 - alxal)=*= (1 - a0))}

36| .PARAM RdO = {0.53/A * 0.53/0.53}

371 .PARAM Ra = {1.23m/A}

38

39

40| RSERIE anode ano {Ra}

41| GDE ano mi VALUE = { ((ISE(TJ)**((t0 + TJ)/(t0 + 27)))/ISE(27))
2|4+ *%x((t0 + 27)/(t0 + TJ))*MAX (I (VDE),O0)**((t0 + 27)/(t0 + TJ)) — MAX(I(VDE),O0)}
43| GDO ano mil VALUE = { ((ISM(TJ)*((t0 + TJ)/(t0 + 27)))/ISM(27))
44|+ *%x ((£t0 + 27)/(t0 + TJ))*MAX (I (VDO),0)*x((t0 + 27)/(t0 + TJ)) — MAX(I(VDO),0)}
45




46

B.1 PSpice®-Modelle

153

47| * *

48
49
50
51
52
53
54
55
56
57
58
59
60
61
62

DO

Kk kkKhkKhk KKk Kk kKk kK

VDO

* kK ok Kk ok ok ok ok ok

.model
.model

k Kk k ok Kk kk Kk Kk Kk kK

VIDO

kK Kk Kk ok Kk Kk Kk x

VITOT

ano anol
k k * * * k * k k
anol mi
ano?2 mil

* % " * *x K * % * %
ano ano?2
* K * * * k * * %
D1 D

D2 D

Kok ko k ok ok ok kA KK
mil mi

* % * * * K k Kk Kk Kk %k
kat kathv

* kK ok ok ok ok ok ok K

EVDIFF
EGIR
GID

63| * *

64
65
66
67
68
69
70
71
72
73
74
75
76
77
78
79
80

VDXJ

mi kat
ano mi
q 0
q 0
q 0
0 a

* ok Kk ok Kk k

D1
D2

* K * Kk K K

{vdO_fink *(0.02/0.02)}

k k k K Kk *

(is={Ise0}, N= {N_ideal})
(is={Ism0}, N=2)

0

0

VALUE = {(TJ + tO0)x Vdiff}

VALUE = {I(VITOT)=*Rd(V(qg,0),TJ)}

VALUE = {IQ(V(xj,0),I(VIDO),V(q,0),I(VDXJ),TJ)-I(VIJCT) }
1u

lmeg

VALUE = {luxV(q)/ (Taux ((TJ + t0)/300)**2) }

VALUE = {MAX(I(VIDO),0) + IQ(V(xj,0),I(VIDO),V(g,0),
+ I(VDXJ),TJd)}
{xj(V(ano,mi),MIN(I(VITOT), 1le8))}

kK Kk K ok K

xj 0 {cxj_fink *(0.7n/0.7n)}

k Kk ok Kk ok ok ok ok kK

k kK ok ok ok ok ok ok ok ok ok ok ok ok ok

EJUNCT

* Kk Kk Kk kkkkKkk

VIJCT

* kK ok Kk ok Kk

DJCT
.MODEL

82| * & K

83

84| .

85
86
87
88
89
90
91
92
93
94
95
96
97
98
99

100

.FUNC

.FUNC

.FUNC

.FUNC
.FUNC

.FUNC

jct cp O

* kK kK ok ok ok k Kk ok ok ok k%

0 cp DXXX
DXXX D (is

ISM(T)

x3(V,Y2)

w (V)
Rd (Z, T)

Td(V,U,T)

k Kk Kk KK

K * K K Kk K

= {LIMIT(V(kat,ano),0,VPT)}

x Kk Kk Kk Kk Kk

= 1p, CJO= {CJO})

khhkhkkhkhkhkhkhkhkrkhhkrhkrhhkrhdhhkrkhhhkhrkhkhkhxkhkxr*k

Xk hkkhkhkrhkhkhhkrhkhkhdkrhkhkhkhkhkhkhkrhhhkhxkhkhkxkk*x*

{1.16 = 7.02e-4x(T + t0)*+2/(T + t0 + 1108)}
{2xkbxunxup/qg/ (un + up)* (T + t0)*(((T + t0)/300)
+ x*%x=1.5)}
{(T + t0)»unx (((T + t0)/300)**—-1.5)*((ise_g=*(ni0
+ % ((T + t0)/300)*x+1.5+exp(1l/(2%x8.61le-5)
+ % (=300%EG(T)+(t0 + T)*EG(27))/(T 4+ t0)/300)))
+ % (kbx (ni0* ((T + t0)/300)**1.5%xexp(1l/(2x8.61le-5)
+ * (=300+EG(T)+(t0 + T)*EG(27))/ (T + t0)/300))))}
{Ism_g* (ni0* ((T + t0)/300)*+1.5+exp(1l/(2+x8.61le-5)
+ % (=300+EG(T)+(t0 + T)*EG(27))/(T + t0)/300))
+ *sqrt (DA(T)/ (Taux ((T + t0)/300)*%2))}
{ (XF*SQRT (1-1limit (V,-VPT,0))) /SQRT (Nd + MAX (upx (-Y2)
+ /(un + up),0)/A/g/viimit) }
{MIN (MAX (WO-Vx (1 + al),le-4),w0-1e-4)}
{wO*w0O/ (un*QN=* (((T + t0)/300)*x-1.5) + (un + up)
+ *MAX (Z,0) xle-6x (((T + t0)/300)**-1.5))}
{a2xw (V) *w (V) /DA(T) /(1 + w(V)*«LIMIT (1e9%U,0,1e8)
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+ /4/DA(T))}
.FUNC I0(V,Y,%,U0,T) { ((Tau* ((T + t0)/300)*%2)*Y - MAX(Z,0)*le-6)/(Td(V,U,T))}
.ends chipl700V66A

B.1.5 IGBT-Ansteuerung mit indirekter Steuerung der
Kollektorstroménderungsgeschwindigkeit

Der hier gelistete Quellcode ermdoglicht die Modellierung einer IGBT-Ansteuerung mit indirekter
dic /dt-Regelung gemiB Unterkapitel 4.1.1.

e e N L R W N —

.SUBCKT GUrodrigo al a2 el e2 e3 e4

.param a = 7.5316
.param b = 32.0901
.param U = 500;
.param Uth = 6.4;
.param Ulim = 25
.param Cge = 13.196e-9
.param didt = {0.2x1e9}

Esignall sigl 0 VALUE = {if (V(e2),15,-15)}
Rsignal sigla al 0.1
Csignal al 0 1n

Getrl sig2 0 VALUE = {if( V(cl), {-Cgexdidt=*(1l/(2xa*(V(el)-Uth)+b))},0)}
Rctr sig2 al 0

Ecase cl 0 VALUE = {if( (V(el) > Uth) & (V(e3) > (U-Ulim))
+ & (V(e3) < (U-10)) , 1, 0)}
Rcase cl az 0

EswU c2 0 VALUE = {if(V(cl),0,1)}
Svolt sigla sigl c2 0 Schalter

.MODEL Schalter VSWITCH RON=le-5 ROFF=leb6

.ends
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B.1.6 IGBT-Ansteuerung mit Regelung der
Kollektorstromianderungsgeschwindigkeit

Der hier gelistete Quellcode erméglicht die Modellierung einer IGBT-Ansteuerung mit dic/dt-Re-
gelung auf Basis der Messung des Spannungsabfalles iiber der Bonddrahtinduktivitdt Lgynq geméil

Unterkapitel 4.1.2.

. SUBCKT

.param r
.param d
.param A

Rgnd

Eoffset

Emeas

Eref

Ectr

Eout

R1 diaZ2
Ediag
.ends

GUdidt al a2 el e2 e3 dial diaZ2

ef
amp

ol

ml

rl

ctr

al

e3 0
dial

az

{didtref}
8
10

VALUE = {(V(el)-0.5)=%2}

VALUE = {V(a2,e3) / damp}

VALUE = {V(ol) x ref}

VALUE = {limit (((V(rl)

VALUE = {V(ctr)}

dia2 value={-V(ctr)}

- V(ml))

* A),

-15,15)}
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B.1.7 1IGBT-Ansteuerung mit Regelung der
Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit

Der hier gelistete Quellcode ermoglicht die Modellierung einer IGBT-Ansteuerung mit ducg/dt-

Regelung gemil Unterkapitel 4.2.

.SUBCKT GUdudt2 al a2 el e2 e3 dial diaz
.param ref = {dudtref}

.param P = {10%(10/10)}

.param M = {20%(9.5/9.5)}

.param damp = 10m

Rgnd e2 0 0

Eoffset ol VALUE = {(V(el)-0.5)%*2}

Emeas ml 0 e3 0 damp

C_D ml cr 10p IC=0

R_D cr 1k

E_D ed O VALUE = {V(cr) M}

Eref rl O Value = {-V(ol)xref}

Ectr ctr O VALUE = {( V(rl)- V(ed) ) %= (-P)}
Eout al a2 VALUE = {limit(V(ctr),-15,15)}
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49| » Diagnoseausgang:

50
51
52
53

Ediagl dial 0 VALUE={V (ed)}

Ediag2 dia2 0 VALUE={limit( DDT(V(ml))/2e7 * 3.7,-10,10)}
cEH R EH AR A R

.ends

[N
G

B.1.8 IGBT-Ansteuerung mit Active Clamping

Der hier gelistete Quellcode ermoglicht die Modellierung einer IGBT-Ansteuerung mit Active Clam-
ping gemif} Unterkapitel 4.3.

.SUBCKT GUac2 al a2 el e2 e3

* GU mit active clamping

* letzte Aenderung: 26.04.09, fink

 FHEHHHAE AR
* Belegung der Ein- und Ausgaenge

* G = Gate—Anschluss IGBT

* | E = Emitter-Anschluss IGBT

* | positiver Schaltsignaleingang

* | | | negativer Schaltsignaleingang

* | | | | C = Kollektoremitterspannung
R A R R B

* | \ \ \

* al a2z el e2 e3

* ———

* Eingabeparameter:

* ref ... Maximalwert der U_CE

* P ... Verstaerkung des P-Reglers (P-Glied)
* damp ... Daempfung des Messsignals U_CE
.param ref = {acref}

.param P = {1  (0.5/0.5)}

.param damp = 1

*HFHFH A H A

* Dig. Eingangssignal (0/1) wird zu +-15V gemacht

Rgnd e2 0 0

Eoffset ol 0 VALUE = {(V(el)-0.5)%30}

Sttt sss st s s s AR EEAREEEEEEEEEEEEEEEEEE

* Messung der CE-Spannung:

Emeas ml 0 e3 a2 damp

R i i i i

* P-Anteil des Reglers (nur positiv)

Ectr ctr 0 VALUE = {limit (((V(ml) - ref) % P) , 0, 100)}
Sttt sssdtatssdsda s AR RARREAEEEEEEEEEEEE

* Ausgangsspannung nur mit AC:

Eout al a2 VALUE = {limit((V(ol) + V
S
* Ausgangsspannung ohne AC:

*Eout al a2 VALUE = {V(ol)}

.ends
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B.2 FastHenry-Modell

B.2.1 Anschlusslasche des IGBT-Moduls Infineon FZ2400R17KF6CB2

Der hier gelistete Quellcode ermoglicht die Modellierung einer Anschlusslasche des IGBTs Infineon
FZ2400R17KF6CB2 gemal} Unterkapitel 2.4.2.2.

.Units MM
.Default z=0 h=0.3 sigma=5.8e4

NC1ll x=-7.5 y=38
NAOl x=-7.5 y=38 z=
EAO1 NC11 NAO1l w=1
NAO2 x=-7.5 y=44.5
EAQ02 NAO1
NAO3 x=-7.5 y=31.5
EA03 NAOl NAO3 w=l1
NAQO4 x=-7.5 y=38 z=
EAO04 NAO2 NAO4 w=1 h=
EA05 NAO3 NAO4 w=1 h=1.7
NAOS5 x=-7.5 y=38 z=13
EA06 NAO4 NAOS5 w=1 h=1.7

=z

b

o

N

5

Il

—
0 DN DN Do

. Il
R O L o P o B O

~N 01 J 014

~J

NAOSa x=-7.5 y=38 z=17.25
.equiv NAQOS5 NAOS5a
NAO6 x=-7.5 y=47.6 z=17.25

3l EAO7 NAObSa NAO6 w=1 h=8.5

NAO7 x=-7.5 y=28.4 z=17.25
EA08 NAO6 NAO7 w=1 h=8.5
NAQO7a x=-7.5 y=28.4 z=14.1
.equiv NAQO7 NAO7a

NAO8 x=-7.5 y=13.9 z=14.1
EA09 NAO7a NAO8 w=1 h=14.8
NAO8a x=-7.5 y=18.65 z=21.5
.equiv NAO8 NAO8a

NAO9 x=-7.5 y=18.65 z=33.5
EA10 NAO8a NAOY9 w=1 h=9.5
NAO9a x=-7.5 y=13.4 z=33.5
NAO9b x=-7.5 y=8.15 z=33.5
.equiv NAQO9 NAO9a NAO9b
NA1O x=8.5 y=13.4 z=33.5
EA1l NAO9a NA1O w=20 h=1
NAll x=19.5 y=13.4 z=33.5
EA12 NA1O NAl1l w=20 h=1
NAl2 x=-7.5 y=8.15 z=23.5
EA13 NAO9b NAl2 w=1 h=9.5
NAl2a x=-7.5 y=12.9 z=15.1
.equiv NAl2 NAlZa

NA13 x=-7.5 y=-4.2 z=15.1
EAl14 NAl2a NA13 w=1 h=16.8
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NAl3a x=-7.5 y=-4.2 z=18.25
.equiv NA13 NAl3a

NAl4 x=-7.5 y=-12.8 z=18.25
EA15 NAl3a NAl4 w=1 h=10.5
NAlS5 x=-7.5 y=-20.9 z=18.25
EA16 NAl4 NA1l5 w=1 h=10.5

NA200 x=-7.5 y=-12.8 z=0
NA201 x=-7.5 y=-12.8 z=4.5
.equiv NA14 NA201

EA201 NA200 NA201 w=1 h=1.7
NA202 x=-7.5 y=-6.3 z=6.5
EA202 NA201 NA202 w=1 h=1.7
NA203 x=-7.5 y=-18.8 z=6.5
EA203 NA201 NA203 w=1 h=1.7
NA204 x=-7.5 y=-12.8 z=8.5
EA204 NA202 NA204 w=1 h=1.7
EA205 NA203 NA204 w=1 h=1.7
NA205 x=-7.5 y=-12.8 z=13
EA206 NA204 NA205 w=1 h=1.7

.external NC11 NA1l0 Systeml_to_Caux
.external NA200 NC1l1l Systeml_to_System2
.external NA200 NAlO System2_to_Caux

.freq fmin=10e3 fmax=100e3 ndec=1
.end
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B.3 Simulationsschaltung in SIMetrix®

Abbildung B.1 zeigt am Beispiel einer Ansteuerung mit dic /dt-Regelung die Umsetzung der Model-
®

lierung einer Tiefsetzstellerschaltung in der Simulationsumgebung SIMetrix™.

{stray}

o
v_GE Ls
| +
DC+
HBnominal
ut
Gugnd |
. X1
Vsignal1
@SQP ot
SigN 500m G G_low |
R_G |
£ - DC-
. + \E‘ v E E_low
diag diagP  E2

diagN GUgnd iLE
GUdidt

Abbildung B.1: Simulationsschaltung zur Untersuchung des Funktionsprinzips
dic /dt-Regelung in SIMetrix®

der



Anhang C

Teststand und Messungen

C.1 Teststand und Demonstratoren

Im Folgenden sind Fotografien des Teststands fiir die Untersuchung des IGBT-Schaltverhaltens und
der beiden Ansteuerdemonstratoren abgebildet.

(a) Gesamter Teststand (b) IGBTs und Lastdrossel

Abbildung C.1: Fotografien vom Teststand zur Untersuchung des IGBT-Schaltverhal-
tens
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R52:{:01
R1BX
01

Abbildung C.2: Fotografie des Demonstrators 1 fiir eine Ansteuerung mit dic/dt-
Regelung und Active Clamping (siehe auch Unterkapitel 5.2)
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Abbildung C.3: Fotografie des Demonstrators 2 fiir eine Ansteuerung mit ducg/dt-
Regelung und Active Clamping (siehe auch Unterkapitel 5.2)
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C.2 Durchgefiihrte Messungen

Tabelle C.1 sind die gemessenen Arbeitspunkte zur Untersuchung des Schaltverhaltens der neuartigen
Ansteuerkonzepte zu entnehmen.

Tabelle C.1: Gemessene Arbeitspunkte fiir alle Untersuchungen des IGBT-Schaltverhal-

tens

Ic

DC-link voltage Upc
600V | 700V | 800V | 900V | 1000V

600A

X

X

X

X

X

700 A

800A

900 A

1000A

1100A

1200 A

1300A

1400 A

1500 A

1600 A

1700A

1800A

1900 A

2000A

2100A

2200A

2300A

2400 A

R A R N N e e A e A s R s S e e A e A s R e R

R A A R R A N A e A e A B R s e e e A e A s R e R e

R A R N N e e A e A s e S e e A e A s R e R

R A A R R T e e A e A B R s e e A e A e A e R e R

R A A R R N R A e A e A B R s A e A e A e A e A s R e R e




Anhang D

Zusatzliche Messergebnisse

D.1 Regelung der Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit

/
0 S s ey ) o e e iy gy
0 02040608 1 12141618 2 22242628 3 0 02040608 1 12141618 2 22242628 3
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Abbildung D.1: Zeitverlaufe am Infineon FZ2400R17KF6CB2 mit verschiedenen Refe-
renzwerten U gi/q. Und verschiedenen Arbeitspunkten bei Rg = 0,5,
Ls ~75nH und ¢; = 25°C
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Abbildung D.2: Resultierende Kollektorstrominderungsgeschwindigkeit dic/dt des In-

fineon FZ2400R17KF6CB?2 in Abhingigkeit vom Schalterstrom I¢ fiir
den gesamten Arbeitsbereich bei Rg = 0,5Q, Ls ~ 75nH und ¥ =
25°C
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D.1.1 Regelung der Kollektor-Emitter-Spannungsinderungsgeschwindigkeit
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Abbildung D.3: Zeitverldufe = mit
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(b) Konstante Zwischenkreisspannung Upc = 1000V

ducg/dt-Regelung  am  IGBT

Infineon

FZ2400R17KF6CB2 mit g gu/qc = 6,0V und verschiedenen Ar-
beitspunkten bei Rg = 0,5Q, Ly ~ 75nH und 9 = 25°C
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Abbildung D.4: Resultierende Kollektor-Emitter-Spannungséinderungsgeschwindigkeit
ducg/dt aller Arbeitspunkte am IGBT Infineon FZ2400R17KF6CB2

bei Rg = 0,5Q, Ls ~ 75nH und 8 =25°C
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D.2 Berechnung der Ausgangsspannung eines CR-Differenzierers

Ein Maschenumlauf im CR-Glied liefert Glei-

chung (D.1).
NG
o->’C—| 1
o uEzuc+uA=E/icdl+ic~R (D.1)
Ug R ua

Differenziert nach d/dt ergibt sich die Differential-
gleichung (D.2).

= LicvrZic o = Ly ! L d (D.2)
atET c'C dr'c /- dtlc RC ZC_R dr'E '
=K

Die partikuldre Losung fiir (f — o) kann mit Gleichung (D.3) berechnet werden.

d 1 . d ~ .
ﬂ_/c/’p RC ricp =K = icp=C- 2 1E (Zic(t — «)) (D.3)
Die homogene, also transiente Losung kann mit 7 = R - C gemidl Gleichung (D.4) ausgedriickt werden.
d 1 :
= =0 = ich =Kn-e 7 D.4
dtCh"’RC ich = ich=Kp-e (D.4)

Der Faktor K}, wird mit der Randbedingung ic(0) = 0 sowie den Gleichungen (D.3) und (D.4) berech-
net.

ic=licp+tich (D.5)

t

d
iC:C-EuE—i—Kh-C_T

d
= ic(0)=0=C" Tup+Ki

d
= Kh =-C- EME (D6)
Damit und mit den Gleichungen (D.3), (D.4) und (D.5) ergibt sich die Losung fiir den Kondensator-
strom ic in Gleichung D.7.

d d

—c. = c.= —%
ic ar'E T g Ee
. d it
lC:chE-(l—e ) (D7)

Mutipliziert mit dem Widerstand R ergibt sich die Ausgangsspannung ua des Differenzierers.

un=Reic =t fug- (1-c7%) (D.8)

Die Gleichung (D.8) erlédutert, dass die Ausgangsspannung des CR-Hochpasses die zeitliche Ablei-
tung der Eingangsspannung ug liefert. Allerdings ist dieser noch ein transienter Anteil in Form einer
e-Funktion liberlagert, der nach 5 - T verschwindet. Es sollte daher fiir einen Differenzierer die Zeit-
konstante 7 so klein wie moglich gewéhlt werden, da erst nach Abklingen der e-Funktion richtige
Ergebnisse geliefert werden. Damit verkleinert sich allerdings auch der Ubertragungsfaktor des Dif-
ferenzierers, da T ebenfalls als Faktor vor der Ableitung steht.
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Kapitel E: Datenblitter

E.1 1IGBT-Modul Infineon FZ2400R17KF6CB2

Technische Information / Technical Information
IS8T Vodue FZ2400R17KF6C B2

IGBT-Modules

Hochstzuldssige Werte / Maximum rated values

Elektrische Eigenschaften / Electrical properties

Kollektor-Emitter-Sperrspannung
collector-emitter voltage

Kollektor-Dauergleichstrom
DC-collector current

Periodischer Kollektor Spitzenstrom
repetitive peak collector current

Gesamt-Verlustleistung
total power dissipation

Gate-Emitter-Spitzenspannung
gate-emitter peak voltage

Dauergleichstrom
DC forward current

Periodischer Spitzenstrom
repetitive peak forw. current

Grenzlastintegral der Diode
1t - value, Diode

Isolations-Priifspannung
insulation test voltage

Tc=80°C
Te=25°C

tp=1ms, Tc =80°C

Tc=25°C, Transistor

tp=1ms

Vg =0V, t, = 10ms, Ty, = 125°C

RMS, f =50 Hz, t =1 min.

Charakteristische Werte / Characteristic values

Transistor / Transistor

Kollektor-Emitter Sattigungsspannung
collector-emitter saturation voltage

Gate-Schwellenspannung
gate threshold voltage

Gateladung
gate charge

Eingangskapazitat
input capacitance

Riickwirkungskapazitat
reverse transfer capacitance

Kollektor-Emitter Reststrom
collector-emitter cut-off current

Gate-Emitter Reststrom
gate-emitter leakage current

prepared by: Alfons Wiesenthal

approved by: Christoph Liibke; 10.11.2000

Ic = 2400A, Ve = 15V, T, = 25°C
Ic = 2400A, Vge = 15V, T,;= 125°C

I = 190MA, Vgg = Ve, Ty = 25°C

Vee = -15V ... +15V

= 1IMHzZ,T,; = 25°C Ve = 25V, Vge = OV

f= 1MHz,T,;= 25°C,Vce = 25V, Ve = OV

Vee = 1700V, Vge = OV, Ty, = 25°C
Vee = 1700V, Vge = 0V, Ty = 125°C

Vee = OV, Vge = 20V, Ty, = 25°C

date of publication: 10.11.2000

revision: serie

Vees

lc.nom.

lcrm

Pt

Vees

Visou

Vee sat

Veeh) 45

Qs

Cies

Cres

lces

loes

1700 v
2400
3800
4800 A
19,2 kW
+- 20V v
2400 A
4800 A
1500 KkA%s
4 kv
typ. max.
2,6 3,1
3,1 3,6
5,5 6,5 v
29 uc
160 nF
8 nF
0,06 45 mA
30 240 mA
400 nA

1(8)

FZ2400R17KF6C B2
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Technische Information / Technical Information
FZ2400R17KF6C B2

IGBT-Module
IGBT-Modules

eupec

Charakteristische Werte / Characteristic values

Transistor / Transistor min. typ. max.
Einschaltverzégerungszeit (ind. Last) Ic = 2400, Ve = 900V
turn on delay time (inductive load) Vge = #15V, Rg = 0,6Q, T, = 25°C toon 03 us
Vee =15V, Rg =0,6Q, T,;= 125°C 0,3 us
Anstiegszeit (induktive Last) Ic = 2400, Vg = 900V
rise time (inductive load) Vge = #15V, Rs = 0,6Q, T, = 25°C 4 0.23 us
Vee = 15V, Rg =0,6Q, Ty = 125°C 0,23 us
Abschaltverzogerungszeit (ind. Last) lc = 2400, Vg = 900V
turn off delay time (inductive load) Vge = #15V, Rs = 0,6Q, T, = 25°C toor 15 us
Ve =15V, Rg =0,6Q, T,;= 125°C 15 us
Fallzeit (induktive Last) lc = 2400, Ve = 900V
fall time (inductive load) Vge = #15V, Rs = 0,6Q, T, = 25°C 4 0.18 us
Vee = 15V, Rg =0,6Q, Ty = 125°C 0,19 us
Einschaltverlustenergie pro Puls lc = 2400A, Vce = 900V, Ve = 15V
turn-on energy loss per pulse Re= 0,60, T, = 125°C, Ls = 50nH En 750 mWs
Abschaltverlustenergie pro Puls lc = 2400A, Vce = 900V, Ve = 15V
turn-off energy loss per pulse Re= 0,60, T, = 125°C, Ls = 50nH Eui 1060 mWs
KurzschluRverhalten tp < 10usec, Vge < 15V
SC Data Ty<125°C, Vee=1000V, Vegma=Vees -Lsce -difdt [ 9600 A
Modulinduktivitat
L.
stray inductance module sCE 10 nH
Modulleitungswiderstand, Anschliisse - Chip .
. X . [=J—
module lead resistance, terminals - chip pro Zweig / per arm CC+EE 0,06 mQ
Charakteristische Werte / Characteristic values
Diode / Diode min. typ. max.
DurchlaRspannung Ir = 2400A, Vge = 0V, T;= 25°C Ve 2,1 2,5 \Y
forward voltage Ie = 2400A, Ve = OV, T;= 125°C 21 25 v
Riickstromspitze I = 2400A, - dig/dt = 11000A/usec
peak reverse recovery current Vg = 900V, VGE = -10V, T, = 25°C e 1750
Vg = 900V, VGE = -10V, T,; = 125°C 2200
Sperrverzogerungsladung I = 2400A, - dig/dt = 11000A/psec
recovered charge Vg = 900V, VGE =-10V, T, = 25°C Q 530 LAS
Vg = 900V, VGE =-10V, T, = 125°C 960 UAS
Abschaltenergie pro Puls Ir = 2400A, - dig/dt =11000A/usec
reverse recovery energy Vg = 900V, VGE = -10V, T, = 25°C Ere 320 Ws
Vg = 900V, VGE =-10V, T, = 125°C 600 mWs

2(8)

FZ2400R17KF6C B2
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Technische Information / Technical Information
OB Module FZ2400R17KF6C B2

IGBT-Modules

eupec

,_K}

Thermische Eigenschaften / Thermal properties

Innerer Warmewiderstand Transistor / transistor, DC

thermal resistance, junction to case Diode/Diode, DC

Ubergangs-Warmewiderstand
thermal resistance, case to heatsink

pro Modul / per module
Apasie = LWIMK | Agrease = 1 WIM*K

thJC

Rinck

typ. max.
0,007 KW
0,012 KW

0,006 KIW

Hochstzulassige Sperrschichttemperatur
maximum junction temperature

150 °C

Betriebstemperatur
operation temperature

Lagertemperatur
storage temperature

Mechanische Eigenschaften / Mechanical properties

Gehéuse, siehe Anlage
case, see appendix

Innere Isolation
internal insulation

Kriechstrecke
creepage distance

Luftstrecke
clearance

CTI
comperative tracking index

Anzugsdrehmoment f. mech. Befestigung
mounting torque

Anzugsdrehmoment f. elektr. Anschlisse terminals M4

terminal connection torque terminals M8

Gewicht
weight

Tsig

min.

M1

M2

125 °C

125 °C

AIN

32 mm

20 mm

>400

1500 g

Mit dieser technischen Information werden Halbleiterbauelemente spezifiziert, jedoch keine Eigenschaften zugesichert.

Sie gilt in Verbindung mit den zugehdrigen Technischen Erlauterungen.

This technical information specifies semiconductor devices but promises no characteristics. It is

valid in combination with the belonging technical notes.

3(8)
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eupec

lc=f(Vce)
Vee = 15V

FZ2400R17KF6C B2

Ausgangskennlinie (typisch)
Output characteristic (typical)

Technische Information / Technical Information

IGBT-Module
IGBT-Modules

| | |
| | |
\\\\\\\\\\\\\\\\\\\ [ e e e A
| | |
| | |
| | |
| | |
| | |
\\\\\\\\\\\\ - - e e
| | |
| | |
| | |
| | |
| — | | |
| % \\\\\\\\\\\\\\\\\ [ W N [ [P
(8] | | |
| Z g | o
| Y— | | |
,+ T | |
| o T i
| - | |
N | |
L | |
[ |
T | |
| b | B e .
| |
| | |
| —_ | |
L 2 | !
| WL D [
| O | i |
| > — b
” = I ,
| 9 | | {
T 0~ | |
| o ©C [T T (s B - T
| > O | |
| = = | |
I ~ W | I
| : =] !
! T 3 g > > !
| | ™) “— ey e — - o o) - - £
I I = c © I (TR TR TRRNTRTH | |
| | | | | |
| | | L9 IR R
! ! ! c = ! > > > 2> > > !
- - | = | 7 _ 7 7 7 7” |
| | | Q [~ I e E e R R Y
| | | S ® | J | | | |
| | | ~ w | | | | | | | | |
| | | | | | | | | | | |
| | | 0 c | | | | | | | | |
| | | n D o | | | | | | | | |
| T T i | T T I | o Cc o F-——lm——d4—-——t-———F——————d4———t———F————-——+
I I I I I I I I I [ I I I I I I I I I
| | | | | | | | | D o | | | | | | | | |
| | | | | | | | | [ = | | | | | | | | |
| | | | | | | | | = =] | | | | | | | | |
| | | | | | | | | | | | | | | | | |
R 2 <0 R
o
o o o o o o o o o o o o o o o o o o o o o o
o o o o o o o o o o o o o o o o o o o o
o o o Yol o [Tel o Yo} o n o o o Yol o [Tel o Yo} o n
Te) < < o™ o™ N N — — Yol < < o™ ™ ~N N — —
(vl [v12

E.1 IGBT-Modul Infineon FZ2400R17KF6CB2

FZ2400R17KF6C B2

3,0 3,5 4,0 4,5 5,0

2,5
Vee [V]

1,0 1,5 2,0
4(8)

0,5

0,0




176

Kapitel E: Datenblitter

eupec

Technische Information / Technical Information

IGBT-Module

FZ2400R17KF6C B2

Ubertragungscharakteristik (typisch)

Transfer characteristic (typical

IGBT-Modules

c=f(Ver)

Vee = 20V
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E.1 IGBT-Modul Infineon FZ2400R17KF6CB2

eupec

Technische Information / Technical Information

IGBT-Module

FZ2400R17KF6C B2

IGBT-Modules

Eon =f (IC) ’ Eoff =f (IC) ' Erec =f (IC)

Schaltverluste (typisch)

=125°C, VGE =+ 15V

900V, T

=06 Q, Vee =

Rgon= Ryorr

Switching losses (typical)
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Technische Information / Technical Information |:'
IGBT-Module
08T Module FZ2400R17KF6C B2 —K%
Transienter Warmewiderstand Z hc=T()
Transient thermal impedance
0,1
0,01 = -r
E ’ - = el
X a8 4/'
= ’ 7~
[} v
Ng 0,001 / = = = Zth:Diode
Zth:IGBT
0,0001
0,001 0,01 0,1 1 10 100
t [sec]
i 1 2 3 4
1 [KIkW] : 1GBT 0,658 33 0,997 2,04
T [sec] :IGBT 0,027 0,052 0,09 0,838
;i [KIKW] : Diode 5,54 2,48 0,79 3,19
Ti[sec] : Diode 0,0287 0,0705 0,153 0,988
Sicherer Arbeitsbereich (RBSOA)
Reverse bias safe operation area (RBSOA) Rg = 0,6 Ohm, T,;= 125°C
5000
4000 -
3000 -
<
o
2000 -|
1000 -
0
0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800
Vee [V]
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Technische Information / Technical Information ELIpEI:
(G5 Modules FZ2400R17KF6C B2 —KE
AuRere Abmessungen / external dimensions
_ 615 615
‘ l% M%crewing depth
| max. 16
screwing depth [~ T i
max. 8 —=k | m‘o‘g
I P
screwing depth
max. 16
315 W 171
i
B A
B = —56 &6
| e
(9] - - - - = - O NN
- ! <t [
o &—E SH—E e
< \ [ [
] 4,0 deeq e
| 17
w/ TR o o sy
screwing depth 45 L
max. 8 1125
T T
external connection (to be done) external connections (to be done)
C ¢ C e e )
o] C—C C C
FD... -
A FZ
[} [}X K} K}X [}S
Sl i ATy
E E E E E E
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E.2 1IGBT-Modul Infineon FS450R17KE3

Technische Information / technical information

IGBT-Module
IGBT-modules

FS450R17KE3

power electronics in motion

EUPEC

EconoPACK™+ Modul mit Trench/Feldstop IGBT? und EmCon3 Diode
EconoPACK™+ module with trench/fieldstop IGBT3 and EmCon3 diode

IGBT-Wechselrichter / IGBT-inverter

Hochstzulassige Werte / maximum rated values

Vorlaufige Daten / preliminary data

Kollektor-Emitter-Sperrspannung Y

collector-emitter voltage Tyy=25°C Vees 1700 v

Kollektor-Dauergleichstrom Tc =80°C, Tvj = 150°C Ic nom 450 A

DC-collector current Tc =25°C, Tvj = 150°C lc 605 A

Periodischer Kollektor Spitzenstrom _

repetitive peak collector current te=1ms lcru 900 A

Gesamt-Verlustleistung _ oo, _ o

total power dissipation Tc=25°C, Tvj = 150°C Ptot 2250 w

Gate-Emitter-Spitzenspannung g

gate-emitter peak voltage Vees +-20 v

Charakteristische Werte / characteristic values min. _typ. max.

Kollektor-Emitter Sattigungsspannung lc =450 A, Vee =15V Tvj=25°C vV 2,00 | 245 | V

collector-emitter saturation voltage lc =450 A, Ve = 15V Tyj=125°C | VCEsat 2,40 v

Gate-Schwellenspannung - - — oo

gate threshold voltage lc=18,0mA, Ve = Vee, Tvj = 25°C Veen | 52 | 58 | 64 | V

Gateladung _

gate charge Vee=-15V ... +15V Qo 5,10 uC

Interner Gatewiderstand — oEo )

internal gate resistor Ty =25C Raint 1,7 Q

Eingangskapazitat _ — oEo - -

input capacitance f=1MHz, Ty; =25°C,Vce=25V,Vee=0V Cies 40,5 nF

Rickwirkungskapazitat _ — oro - -

reverse transfer capacitance f=1MHz, Tvj=25°C,Vce =25V, Vee=0V Cres 1,30 nF

Kollektor-Emitter Reststrom _ — — o,

collector-emitter cut-off current Vee= 1700V, Vee =0V, Ty; = 25°C loes 3.0 | mA

Gate-Emitter Reststrom _ _ — oEo

gate-emitter leakage current Vce=0V, Vee =20V, Ty; =25°C lces 400 | nA

Einschaltverzogerungszeit (ind. Last) lc =450 A, Vce =900 V Tvj=25°C t 0,28 Us

turn-on delay time (inductive load) Vee=+15V Tvj=125°C d on 0,30 us
Reon =3,3Q

Anstiegszeit (induktive Last) lc =450 A, Vce =900 V Tvj=25°C t 0,08 us

rise time (inductive load) Vee =#15V Tvj=125°C ’ 0,10 us
Reon =3,3Q

Abschaltverzégerungszeit (ind. Last) lc =450 A, Vce =900 V Tvj=25°C t 0,81 Us

turn-off delay time (inductive load) Vee =15V Tyj=125°C | o' 1,00 us
Reorr =3,30Q

Fallzeit (induktive Last) lc =450 A, Vce =900 V Tvj=25°C t 0,18 Us

fall time (inductive load) Vee =+15V Tvj=125°C f 0,30 Us
Reorr =3,3Q

Einschaltverlustenergie pro Puls lc =450 A, Vce =900 V Tvj=25°C 96,5 mJ

turn-on energy loss per pulse Vee =+15V, Ls =80 nH Tvj=125°C Eon 140 mJ
Reon=3,3Q

Abschaltverlustenergie pro Puls lc =450 A, Vce =900 V Tvj=25°C 96,0 mJ

turn-off energy loss per pulse Vee =+15V, Ls = 80 nH Tvj=125°C Eofr 140 mJ
Reorr =3,3Q

Kurzschlussverhalten tp<10 s, Vee £ 15V

SC data Tvj =125°C, Vce = 1000 V, VcEmax = Vces -Lsce -di/dt Isc 1800 A

Innerer Warmewiderstand pro IGBT

thermal resistance, junction to case per IGBT Rinsc 0,055 KW

Ubergangs-Warmewiderstand pro IGBT / per IGBT

thermal resistance, case to heatsink APaste = 1 W/(MK) /  Agrease =1 W/(MK) RincH 0,047 Kw

prepared by: Martin Wélz

date of publication: 2004-11-2

approved by: Wilhelm Rusche

revision: 2.3
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IGBT-Module
IGBT-modules

Technische Information / technical information

FS450R17KE3

power electronics in motion

EUpec

Diode-Wechselrichter / diode-inverter
Hochstzulassige Werte / maximum rated values

Vorlaufige Daten
preliminary data

Periodische Spitzensperrspannung — E0

repetitive peak reverse voltage Ty =25°C VRRu 1700 v

Dauergleichstrom

DC forward current IF 450 A

Periodischer Spitzenstrom _

repetitive peak forward current t=1ms IFRv 900 A

Grenzlastintegral o

2t - value 9 VR=0V,tr =10 ms, Ty; = 125°C 12t 20000 A%

Charakteristische Werte / characteristic values min. _typ. max.

Durchlassspannung IF=450 A, Vee=0V Tvj=25°C v 1,80 | 220 | V

forward voltage IF=450A,Vee=0V Tvj=125°C F 1,90 \

Riickstromspitze IF =450 A, - dir/dt = 4450 A/us Tvj=25°C 525 A

peak reverse recovery current VrR=900V Tvj=125°C IRv 570 A
Vee =-15V

Sperrverzégerungsladung IF =450 A, - dir/dt = 4450 A/us Tvj=25°C 115 uC

recovered charge VR=900V Tvj=125°C Qr 195 uC
Vee=-15V

Abschaltenergie pro Puls IF =450 A, - dir/dt = 4450 Alps Tvj=25°C 60,5 mJ

reverse recovery energy VR=900V Tvj=125°C Erec 110 mJ
Vee=-15V

Innerer Warmewiderstand pro Diode

thermal resistance, junction to case per diode Rinse 0.10 | KW

Ubergangs-Wéarmewiderstand pro Diode / per diode

thermal resistance, case to heatsink Apaste = 1 W/(M'K) | Agrease = 1 W/(mM'K) RincH 0,085 Kw

NTC-Widerstand / NTC-thermistor

Charakteristische Werte / characteristic values min. _typ. max.

Nennwiderstand — 950

rated resistance Tc=25°C Ras 5,00 kQ

Abweichung von R1oo - ° -

deviation of Rioo Tc =100°C, R1o0 =493 Q AR/R -5 5 %

Verlustleistung — 9Eo,

power dissipation Tc=25°C P2s 20,0 | mW

g:x\éleuré R2 = Ra25 exp [B25/50(1/T2 - 1/(298,15 K))] B2s/50 3375 K
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Modul / module

Vorlaufige Daten
preliminary data

Isolations-Priifspannung

insulation test voltage RMS, =50 Hz, t =1 min. VisoL 34 kv
Material Modulgrundplatte Cu

material of module baseplate

Material fur innere Isolation AlLO

material for internal insulation 208
Kriechstrecke Kontakt - Kiihlkérper / terminal to heatsink 14,5 mm
creepage distance Kontakt - Kontakt / terminal to terminal

Luftstrecke Kontakt - Kiihlkérper / terminal to heatsink 10,0 mm
clearance distance Kontakt - Kontakt / terminal to terminal

Vergleichszahl der Kriechwegbildung cTI > 225

comparative tracking index

min.  typ. max.

Ubergangs-Warmewiderstand pro Modul / per module

thermal resistance, case to heatsink APaste = 1 W/(M-K) / Agrease = 1 W/(M-K) RincH 0,005 Kw
Modulinduktivitat

stray inductance module Lsce 20 nH
Modulleitungswiderstand,

Anschlisse - Chip — oo ; -

module lead resistance, Tc = 25°C, pro Schalter / per switch RcCLEE 1,10 mQ
terminals - chip

Hochstzuladssige Sperrschichttemperatur . v o
maximum junction temperature Wechselrichter, Brems-Chopper / Inverter, Brake-Chopper| Tvj max 150 C
Temperatur im Schaltbetrieb . °
temperature under switching conditions Wechselrichter, Brems-Chopper / Inverter, Brake-Chopper| Tvjo | -40 125 C
Lagertemperatur °
storage temperature Te -40 125 C
Anzugsdrehmoment f. mech. Befestigung

mounting torque Schraube / screw M5 M 3,00 - 6,00 | Nm
Anzugsdrehmoment f. elektr. Anschliisse

terminal connection torque Schraube / screw M6 M 30 | - | 60 |Nm
Gewicht

weight G 916 9
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Vorlaufige Daten
preliminary data

Ausgangskennlinie IGBT-Wechselr. (typisch) Ausgangskennlinienfeld IGBT-Wechselr. (typisch)
output characteristic IGBT-inverter (typical) output characteristic IGBT-inverter (typical)
Ic = f (VcE) Ic = f (VcE)
Vee=15V Tvj=125°C
I ’ T ’
7/ /
— T.j = 25°C / . —— VeE = 20V !
1 |---Tvy=125C . 1 [--- Vee=15v
750 i - 750 {7 Ve = 12V g
/ —=Vee =10V . i
/ ’ ~—-— Vee =9V !
600 - 600 {—{ ~— Vee =8V S/
l/ ,/
< 50 d < 450 7
© ,/ © /
/I" /I /,/_’—-——_—
300 ’ 300
150 / 150
0 == 0 £
00 05 10 15 20 25 30 35 40 00 05 1,0 15 20 25 30 35 40 45 50
Vce [V] Vce [V]
Ubertragungscharakteristik IGBT-Wechselr. (typisch) Schaltverluste IGBT-Wechselr. (typisch)
transfer characteristic IGBT-inverter (typical) switching losses IGBT-inverter (typical)
Ic =f (VeE) Eon = f (Ic), Eofr = f (Ic)
Vce=20V Vee = £15 V, Reen = 3,3 Q, Reorr = 3,3 Q, Vce = 900 V
900 T 450
Tvj=25°C / , ' 400 | Eon, Tvj = 125°C
750 | |--- T=125°C 2 ~=- Eoir, Ty = 125°C /
/) 350 /
600 / , 300 —
— / = 250 <
% 450 e £ L7
= % w200 Sica
300 / 150 g
y 100 / /
150 /
. 50 > -
-1 =7
0 = 0=
5 6 7 8 9 10 11 12 13 0 150 300 450 600 750 900
VGE [V] Ic [A]
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Vorlaufige Daten
preliminary data

Schaltverluste IGBT-Wechselr. (typisch) Transienter Warmewiderstand IGBT-Wechselr.
switching losses IGBT-Inverter (typical) transient thermal impedance IGBT-inverter
Eon = f (Rg), Eotr = f (Ra) Zingc = (1)

Ve =15V, Ic =450 A, Vce =900 V

500 ] il el
I IR
700 | |7 B Tuz125°C || — Zuwuc : 1GBT] ]
off, Tvj = |
600
500 .
2 2
£ 400 = 001
w 2
N
300
200 -
ke I I HKWE: 00085 0,0165 0,022 0011 [T
100 2.[[51: oo 0o 00 93
i (T 1T
0 5 10 15 20 25 30 70,001 0,01 0,1 1
Ra [Q] t[s]
Sicherer Rickwarts-Arbeitsbereich IGBT-Wr. (RBSOA) DurchlaRkennlinie der Diode-Wechselr. (typisch)
reverse bias safe operating area IGBT-inv. (RBSOA) forward characteristic of diode-inverter (typical)
Ic =f (VcE) IF =f(VF)

Vee =115V, Reoff = 3,3 Q, Tvj = 125°C

1050 900
| /
Tvj=25°C J
900 ; 750} |~-- Tvi=125°C y
: ¢
Il 7
750 | /
i 600 7
1
' /
_ 600 y — y
< \ i < 50 !
RS ' o /
450 i /
H ’
H 7
‘. 300 /
300 !
| /
1 V.
' /
150 1| — 1c, Modul ! 150 -
---lc, Chip .
ol | [ ol
0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800 0,0 0,5 1,0 15 2,0 2,5 3,0
Vce [V] VE [V]
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Vorlaufige Daten
preliminary data

Schaltverluste Diode-Wechselr. (typisch) Schaltverluste Diode-Wechselr. (typisch)
switching losses diode-inverter (typical) switching losses diode-inverter (typical)
Erec = (IF) Erec = f (Ra)
Reon =3,3 Q, Vce =900 V IF =450 A, Vce =900 V
180 130
160 —|— Erec, Tvj = 125°C 120 4|— Erec, Tvj = 125°C
110
140
// 100 \
120 \
90
= 100 = 80
E £
w80 w 70
60
60
50 \
40
40 N
20 30
0 20
0 150 300 450 600 750 900 0 5 10 15 20 25 30
IF [A] Re [Q]
Transienter Warmewiderstand Diode-Wechselr. NTC-Temperaturkennlinie (typisch)
transient thermal impedance diode-inverter NTC-temperature characteristic (typical)
Zwnac = f (t) R=1(T)
1 100000

01 10000
g
2 c
9 4
N
0,01 1000

[ 1 2
r[K/W]: 0,01 0,03 0,04 0,02
Ti[s]: 0,01 0,04 006 03 |

[ T 100
0,1

0,001
0,001 0,01 1 0 20 40 60 80 100 120 140 160
t[s] Tc [°C]
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Schaltplan / circuit diagram
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Gehduseabmessungen / package outlines
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Vorlaufige Daten
preliminary data

Nutzungsbedingungen

Die in diesem Produktdatenblatt enthaltenen Daten sind ausschlief3lich fiir technisch geschultes Fachpersonal bestimmt. Die
Beurteilung der Geeignetheit dieses Produktes fiir die von Ihnen anvisierte Anwendung sowie die Beurteilung der Vollstandigkeit
der bereitgestellten Produktdaten fiir diese Anwendung obliegt Ihnen bzw. lhren technischen Abteilungen.

In diesem Produktdatenblatt werden diejenigen Merkmale beschrieben, fiir die wir eine liefervertragliche Gewahrleistung
ubernehmen. Eine solche Gewéhrleistung richtet sich ausschlieBlich nach MaRgabe der im jeweiligen Liefervertrag enthaltenen
Bestimmungen. Garantien jeglicher Art werden fir das Produkt und dessen Eigenschaften keinesfalls ilbernommen.

Sollten Sie von uns Produktinformationen benétigen, die Gber den Inhalt dieses Produktdatenblatts hinausgehen und
insbesondere eine spezifische Verwendung und den Einsatz dieses Produktes betreffen, setzen Sie sich bitte mit dem fur Sie
zustandigen Vertriebsbiiro in Verbindung (siehe www.eupec.com, Vertrieb&Kontakt). Fur Interessenten halten wir Application
Notes bereit.

Aufgrund der technischen Anforderungen konnte unser Produkt gesundheitsgefahrdende Substanzen enthalten. Bei Rickfragen
zu den in diesem Produkt jeweils enthaltenen Substanzen setzen Sie sich bitte ebenfalls mit dem fiir Sie zustandigen Vertriebsbiro
in Verbindung.

Sollten Sie beabsichtigen, das Produkt in gesundheits- oder lebensgefahrdenden oder lebenserhaltenden Anwendungsbereichen
einzusetzen, bitten wir um Mitteilung. Wir weisen darauf hin, dass wir fur diese Falle
- die gemeinsame Durchfuhrung eines Risiko- und Qualitatsassessments;
- den Abschluss von speziellen Qualitatssicherungsvereinbarungen;
- die gemeinsame Einfiihrung von MaRnahmen zu einer laufenden Produktbeobachtung dringend empfehlen und
gegebenenfalls die Belieferung von der Umsetzung solcher MaBnahmen abh&ngig machen.

Soweit erforderlich, bitten wir Sie, entsprechende Hinweise an lhre Kunden zu geben.

Inhaltliche Anderungen dieses Produktdatenblatts bleiben vorbehalten.

Terms & Conditions of usage

The data contained in this product data sheet is exclusively intended for technically trained staff. You and your technical
departments will have to evaluate the suitability of the product for the intended application and the completeness of the product
data with respect to such application.

This product data sheet is describing the characteristics of this product for which a warranty is granted. Any such warranty is
granted exclusively pursuant the terms and conditions of the supply agreement. There will be no guarantee of any kind for the
product and its characteristics.

Should you require product information in excess of the data given in this product data sheet or which concerns the specific
application of our product, please contact the sales office, which is responsible for you (see www.eupec.com, sales&contact). For
those that are specifically interested we may provide application notes.

Due to technical requirements our product may contain dangerous substances. For information on the types in question please
contact the sales office, which is responsible for you.

Should you intend to use the Product in health or live endangering or life support applications, please notify. Please note, that for
any such applications we urgently recommend
- to perform joint Risk and Quality Assessments;
- the conclusion of Quality Agreements;
- to establish joint measures of an ongoing product survey,
and that we may make delivery depended on the realization
of any such measures.

If and to the extent necessary, please forward equivalent notices to your customers.

Changes of this product data sheet are reserved.
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