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Abstrakt

Der Grund für die gute Steuerbarkeit der Spannungsflanke beim IGBT und beim

MOSFET ist die Millerkapazität. Diese koppelt den Kollektor beziehungsweise den

Drain zurück auf das Gate. Im eingeschalteten Zustand tragen beim IGBT Elek-

tronen und Löcher zum Stromfluss bei. Demnach ist der IGBT, anders als der

MOSFET, ein bipolares Bauelement. Diese Arbeit zeigt, dass der zeitliche Verlauf

des räumlichen Maximums der elektrischen Feldstärke maßgeblich das Schaltverhal-

ten bestimmt. Auf Grund des Löcherstromes in der Raumladungszone beim Abschal-

ten des IGBTs ist der Gradient der elektrischen Feldstärke und auch das räumliche

Maximum der elektrischen Feldstärke während der Spannungsflanke höher als im

stromlosen Zustand. Diese Gegebenheit führt zu unterschiedlichen Auswirkungen

der Millerkapazität beim Abschalten von IGBT und MOSFET. Während des Ab-

schaltvorganges des MOSFETs steuert der Gateentladestrom den zeitlichen Verlauf

der elektrischen Feldstärke und die zeitliche Änderung der Drain-Source Spannung.

Beim IGBT hingegen steuert der Gateentladestrom nur den zeitlichen Verlauf der

elektrischen Feldstärke und indirekt die Änderung der Kollektor-Emitter Spannung.

Daher kann das Abschaltverhalten des MOSFETs mit einem kapazitiven Ersatz-

schaltbild analysiert werden. Hingegen ist es beim IGBT sinnvoller, das Abschalt-

verhalten in direkter Abhängigkeit der elektrischen Feldstärke zu untersuchen. Dazu

kann die dreidimensionale Struktur des IGBTs auf eine Dimension reduziert werden.

Hiermit lassen sich viele der beim Abschalten auftretenden Effekte erklären. Diese

werden im Rahmen dieser Dissertation diskutiert und anhand von Messungen und

Simulationen mit einem Finite Elemente Simulator belegt.
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Abstract

The reason of the good controllability of the voltage slope at semiconductors like

the IGBT and the MOSFET is the miller-capacitance. The miller-capacitance is the

feedback of the collector respectively the drain to the gate. In turn-on state of IGBTs

there are free electrons and holes to carry the collector current. Therefore the IGBT

is instead of the MOSFET a bipolar device. During turn-off the miller-capacitance

is charged by the gate current. This work shows that the time derivation of the peak

electrical field influences the switching behaviour. Because of the hole concentration

in the space charge region during turn-off of IGBTs the gradient of the electrical

field and the time derivation of the peak electrical field during the voltage slope are

higher than in the steady off state. This leads to a different behaviour of the miller-

capacitance of MOSFET and IGBT. During turn-off of MOSFET the gate current

controls the time derivation of the peak electrical field and the voltage slope of the

drain-source voltage. In case of IGBT the gate current controls the time derivation

of the peak electrical field and indirectly the voltage slope of the collector-emitter

voltage. Therefore the turn-off behaviour of MOSFET can be explained by an equiv-

alent circuit. In case of IGBTs it is helpful to analyse the turn-off behaviour by the

electrical field strength. Hereby the three-dimensional structure of the IGBT can be

reduced to one dimension. With this simplification it is possible to explain different

effects during turn-off. These effects are discussed and documented in this PhD

thesis by different measurements and simulations with a finite element simulator.
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1. Einleitung

IGBTs (Insulated Gate Bipolar Transistors) haben sich innerhalb der letzten drei De-

kaden als leistungselektronische Bauelemente etabliert. Diese vereinen die positiven

Ansteuerungseigenschaften eines Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor

(MOSFET) mit den Durchlasseigenschaften eines bipolaren Bauelements. Durch die

Verfügbarkeit von IGBT-Modulen mit einer Sperrspannung von bis zu 6,5 kV wer-

den diese erfolgreich in Mittel- und Hochspannungsanwendungen eingesetzt, welche

bislang nur Thyristorstrukturen wie dem GTO (Gate Turn Off Thyristor) und dem

IGCT (Integrated Gate Commutated Thyristor) vorbehalten waren. Die Stromtrag-

fähigkeit heutiger IGBT-Module reicht von wenigen Ampere bis einigen tausend

Ampere und lässt sich durch Parallelschaltung von IGBT-Modulen noch weiter er-

höhen. Neben der Steigerung der Leistungsdichte wurden in den letzten Jahren auch

die statischen und dynamischen Eigenschaften von IGBTs verbessert. Dazu gehört

sowohl die Reduktion auftretender Schaltverluste als auch die Verbesserungen der

Robustheit beim Abschalten von Überstrom.

Obwohl der IGBT seit geraumer Zeit auf dem Markt erhältlich ist, konnten in

der aktuellen Literatur bisher nicht alle Effekte beim Abschalten des Bauteils er-

klärt werden. Um das Ausschaltverhalten des IGBTs zu analysieren und die positiven

Ansteuerungseigenschaften dieser Halbleiter ausnutzen zu können, ist ein hohes Maß

an Verständnis des Schaltverhaltens erforderlich. Motivation dieser Arbeit ist es da-

her, hierfür einen Beitrag zu leisten.

Der Grund für die gute Steuerbarkeit der Spannungsflanke bei IGBT und MOSFET

ist die sogenannte Millerkapazität. Anders als beim MOSFET tragen beim IGBT

sowohl Elektronen als auch Löcher zum Stromfluss bei. Hierdurch ist nicht nur das

Schaltverhalten unterschiedlich, sondern auch die Wirkung der Millerkapazität. Im

Rahmen dieser Arbeit wird der Fokus auf das Abschaltverhalten von IGBT und

MOSFET gelegt. Dieses wird im Folgenden unter verschiedenen Aspekten näher

untersucht und die Unterschiede zwischen diesen Leistungshalbleitern herausgear-

beitet. Es wird gezeigt, dass gerade beim Abschaltverhalten von IGBTs Effekte auf-

treten, welche mit einfachen Ersatzschaltbildern nur unvollständig zu erklären sind.

Diese lassen sich allerdings analysieren, indem die dreidimensionale Struktur des

IGBTs auf eine Dimension reduziert wird und direkt die auftretenden Feldstärken
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1. Einleitung

in der Raumladungszone betrachtet werden.

Zur Herleitung und Veranschaulichung dieser Effekte tragen sowohl Messungen am

IGBT als auch Simulationsergebnisse von MOSFET und IGBT bei. Die Messungen

wurden hierfür an einem Hochspannungsprüfplatz durchgeführt. Die Simulationen

wurden mit einem zweidimensionalen Bauteilsimulator (Taurus Medici) der Firma

SynopsisR© erstellt. Dieses CAD-Simulationstool bedient sich der Finite Elemente

Methode (FEM). Mit diesem Bauteilsimulator ist es nicht nur möglich, den zeit-

lichen Verlauf des Schaltverhaltens von Halbleitern zu simulieren. Es können auch

Schnitte durch die Bauteilzellen gelegt werden, um somit den Feldstärkeverlauf und

die Ladungsträgerkonzentration im Bauteil zu extrahieren. Das in dieser Arbeit

verwendete Simulationsmodell des IGBTs stammt von einem Halbleiterhersteller

und bildet das Verhalten eines auf dem Markt verfügbaren 6,5 kV – 600 A IGBTs

nach.

In den einleitenden Kapiteln werden zunächst eine MOSFET- und eine IGBT-

Zelle vergleichend dargestellt. Weiterhin werden verschiedene IGBT-Zellstrukturen

vorgestellt. Eingegangen wird hierbei sowohl auf Unterschiede im stromlosen als auch

im eingeschalteten Zustand. Darauf aufbauend wird auf die allgemeine Funktions-

weise sowie das grundsätzliche Schaltverhalten des IGBTs eingegangen. Basierend

auf einer durchgeführte Literaturrecherche erfolgt zudem die Darstellung bekannter

Ansteuerungsschaltungen und Schutzschaltungen für IGBTs.

Das fünfte Kapitel widmet sich den Auswirkungen des Elektronen-Loch Plasmas

auf das Ausschaltverhalten des IGBTs. Insbesondere die aus der Literatur bekann-

ten Effekte wie die Feldaufsteilung und der Verlauf des Maximums der elektrischen

Feldstärke werden anhand von Simulationen analysiert. In Anlehnung an [53] werden

zudem die Spannungs- und Stromverläufe des IGBTs auf Basis eines Ersatzschalt-

bildes erläutert. Dieses Model verliert jedoch mit dem Anstoßen der Raumladungs-

zone an die Feldstopp-Schicht seine Übersichtlichkeit. Basierend auf [16] wurde der

Anstoßzeitpunkt mit Hilfe von Simulationen in Abhängigkeit des Gateentladewider-

standes, des Kollektorstromes und der Zwischenkreisspannung analysiert. Im Rah-

men der vorliegenden Arbeit wurde dies um den Aspekt der Sperrschichttemperatur

erweitert.

Im sechsten Kapitel werden der Verlauf des Maximums der elektrischen Feldstärke

und der Gradient der elektrischen Feldstärke beim MOSFET mit Hilfe von Simula-

tionen analysiert und der Unterschied zum Abschaltverhalten des IGBTs herausge-
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arbeitet. Weiterhin werden die Schalttransienten anhand des allgemein bekannten

Ersatzschaltbildes erläutert.

Bis hierher wurden vornehmlich die Unterschiede zwischen diesen Leistungshalblei-

tern sowie die daraus resultierenden Effekte beim Ausschalten des IGBTs dargestellt

und anhand von Messungen und Simulationen nachvollzogen. Im weiteren Verlauf

wird unter anderem gezeigt, dass der Gateentladestrom nicht den Spannungsanstieg

der Kollektor-Emitter Spannung einstellt, sondern das räumliche Maximum der elek-

trischen Feldstärke. Wie in [7] veröffentlicht können unter Berücksichtigung dieser

Erkenntnis Effekte wie der Self Turn Off Prozess analysiert werden, wenn anstel-

le eines Ersatzschaltbildes die auftretenden Feldstärken in der Raumladungszone

betrachtet werden. Auf Basis dieser Erkenntnis, wird ein Vergleich zwischen einer

einfachen Widerstandsansteuerung und einer Widerstandsumschaltung zur Reduzie-

rung der Verzugszeit zwischen Ausschaltsignal und Beginn der steigenden Kollektor-

Emitter Spannung durchgeführt und die Unterschiede der Kurvenverläufe analysiert.

Weiterhin ermöglicht diese Betrachtungsweise eine Analyse der Sperrschichttempe-

ratur auf das Ausschaltverhalten von IGBTs, welche in [5] veröffentlicht wurde.

Darüber hinaus kann mit der Erkenntnis aus [7] eine präzise Erklärung der Ge-

gebenheiten einer Stromfehlverteilung parallelgeschalteter IGBTs gegeben werden,

welche in [8] publiziert wurde.
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2. Aufbau des IGBTs

Dieses Kapitel beschreibt den grundsätzlichen Aufbau sowie verschiedene Strukturen

von IGBT-Zellen. Als eine Weiterentwicklung des MOSFETs besitzt der IGBT ei-

ne zusätzliche hochdotierte p+-Schicht am rückseitigen Emitterkontakt. Abbildung

2.1 stellt beide Bauteile vergleichend dar. Zunächst wird auf eine planare Gate-

struktur eingegangen. Bedingt durch diesen Aufbau vereint der IGBT die positiven

Ansteuereigenschaften eines MOSFETs mit den Durchlasseigenschaften eines bipola-

ren Leistungshalbleiters. In der Leistungselektronik werden, auf Grund der besseren

Ladungsträgerbeweglichkeit von Elektronen gegenüber Löchern, fast ausschließlich

IGBTs mit selbst sperrendem n-Kanal verwendet [34].

Abbildung 2.1.: Querschnitt einer MOSFET-Zelle (links) und einer IGBT-Zelle (rechts).
Zeichnung nicht maßstabsgetreu.

Bei einem IGBT bestehen die Anschlusskontakte aus Polysilizium. Hierbei werden

Gate und Emitter elektrisch durch Siliziumdioxid (SiO2) isoliert. Der schwach do-

tierte p--Bereich ergibt zusammen mit dem hochdotierten p+-Gebiet die so genannte

p-Wanne. Angrenzend an p-Wanne und Emitter befindet sich ein hochdotiertes n+-
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Gebiet. Zwischen diesem n+-Gebiet und der n--Basis bildet das niedrig dotierte p--

Gebiet der p-Wanne einen n-leitenden MOS-Kanal sobald die Gate-Emitter Span-

nung über die Schwellspannung gestiegen ist. Insgesamt fungiert somit das emitter-

seitige n+-Gebiet mit der p-Wanne und der n--Basis als npn-Transistor. Jener ergibt

wiederum zusammen mit dem pnp-Transistor – aus p-Wanne, n--Basis und kollek-

torseitiger p+-Schicht – eine Thyristorstruktur. Durch diese Struktur ist es möglich,

dass der parasitäre Thyristor einrastet und der IGBT nicht mehr über den Gate-

anschluss steuerbar ist (Latch Up). Dies führt zu einer Zerstörung des Bauelements

durch thermische Überlastung [3, 27, 61].

Abbildung 2.2 zeigt den Querschnitt durch eine IGBT-Zelle mit den parasitär-

en Elementen in Anlehnung an [59] und [61]. Dabei bildet RB den Widerstand der

n--Basis, welcher sowohl die Stromverstärkung des pnp-Transistors als auch den

Emitterwirkungsgrad beeinflusst. Mittels geeigneter Dotierung der p-Wanne wird

der laterale Widerstand RW im hochdotierten Gebiet der p-Wanne so eingestellt,

dass der npn-Transistor im Normalbetrieb nicht durchschalten kann. Hierdurch wird

insgesamt die Gefahr des Einrastens vermindert. Als zusätzliche Maßnahme zur Re-

duktion der Latch Up Gefahr wird der Löcherstrom durch Einstellung der Strom-

verstärkung im pnp-Transistor klein gehalten [61].

Aufgrund des Aufbaus ergeben sich drei parasitäre Kapazitäten, welche bei jedem

Schaltvorgang umgeladen werden müssen.

• Kapazität zwischen Gate und Emitter CGE: Entsteht auf Grund der Isolierung

aus Siliziumdioxid zwischen Gate und Emitter.

• Kapazität zwischen Kollektor und Emitter CCE: Sperrschichtkapazität zwi-

schen n--Basis und p-Wanne.

• Kapazität zwischen Gate und Kollektor CGC: Überschneidung der Gatemetal-

lisierung und der n--Basis (Millerkapazität).

Begründet durch ihren Aufbau unterscheidet man grundsätzlich zwei IGBT-Typen:

Der Punch Through IGBT (PT-IGBT) und der Non Punch Through IGBT (NPT-

IGBT). Nachfolgende Weiterentwicklungen zur Verminderung der Durchlassverluste

resultieren in der Entwicklung des Field Stop IGBTs sowie des Trench Gate IGBTs

und des Carrier Stored IGBTs. In den nachfolgenden Unterkapiteln werden die ver-

schiedenen IGBT-Konzepte vorgestellt.
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2. Aufbau des IGBTs

Abbildung 2.2.: Ersatzschaltbild mit parasitären Elementen eines IGBTs. Zeichnung der
IGBT-Zelle nicht maßstabsgetreu.

2.1. Punch Through IGBT

Die Herstellung eines PT-IGBT, welcher der erste verfügbare IGBT-Typ war, erfolgt

auf einem p+-Substrat. Über Epitaxie werden auf diesem Substrat der n+-Puffer und

die niedrig dotierte n--Basis abgeschieden. Durch das dicke und hoch dotierte p+-

Gebiet am Kollektor können verhältnismäßig viele Ladungsträger in die n--Basis

injiziert werden. Hierdurch wird die Gefahr des Einrastens bei diesem IGBT-Typ

erhöht. Um den Emitterwirkungsgrad zu reduzieren und damit die Latch Up Gefahr

zu verkleinern, muss die Stromverstärkung des pnp-Transistors (vgl. Abbildung 2.2),

wie zuvor erklärt, abgesenkt werden. Zusätzlich werden beim PT-IGBT durch Gold-

dotierung oder Elektronenbestrahlung Rekombinationszentren in der n+-Schicht am

Emitter eingesetzt. Auf diese Weise wird sowohl die Ladungsträgerlebensdauer als

auch die Latch Up Gefahr abgesenkt [41]. Da sich dies negativ auf das Schaltverhal-

ten auswirkt, muss bei der Herstellung ein Kompromiss zwischen Durchlassspannung

und Schaltverhalten gewählt werden [61]. Weiterhin steigt mit höherer Temperatur

des IGBTs die Plasmakonzentration und es ergibt sich ein negativer Temperaturko-

effizient der Sättigungsspannung (UCE,Sat) und ein stark positiver Temperaturkoef-

fizient der Ausschaltverluste (WOff). Beides wirkt sich negativ auf die Schaltbarkeit

parallelgeschalteter PT-IGBTs aus [34].

Abbildung 2.3 zeigt den Querschnitt einer PT-Zelle. Während des gesperrten Zu-

stands wird in der n--Basis nur ein geringer Teil der elektrischen Feldstärke abgebaut.

Anschließend erfolgt im hoch dotierten n+-Puffer mit einem hohen Gradienten der

Abbau der verbleibenden Feldstärke. Es resultiert ein trapezförmiger Feldverlauf.

Zudem ergibt sich durch eine hohe Ladungsträgerdichte am Kollektor ein hoher
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2. Aufbau des IGBTs

Abbildung 2.3.: Querschnitt eines PT-IGBT mit Feldverlauf im Sperren und Ladungsträ-
gerkonzentration im Durchlass. Zeichnung nicht maßstabsgetreu.

Tailstrom beim Abschalten des PT-IGBT. Dieser ist jedoch von relativ kurzer Dau-

er, da die Ladungsträger schnell ausgeräumt werden können, sobald das elektrische

Feld die hochdotierte Pufferschicht erreicht.

2.2. Non Punch Through IGBT

Im Gegensatz zum PT-IGBT erfolgt die Herstellung des NPT-IGBT auf einem ho-

mogenen n--Substrat. Das p+-Gebiet am Kollektor wird durch Rückseitenimplan-

tation aufgebracht. Diese Herstellungstechnologie erlaubt es, das p+-Gebiet dünn

zu halten, wodurch der Emitterwirkungsgrad herabgesetzt wird. Diese Maßnahme

minimiert beim NPT-IGBT die Gefahr des Einrastens [34, 41]. Eine Ladungsträger-

lebensdauereinstellung ist dabei nicht notwendig [61].

Wie in Abbildung 2.4 zu sehen ist, wird das elektrische Feld im gesperrten Zu-

stand ausschließlich über die komplette n--Basis abgebaut. Das resultierende dreick-

förmige elektrische Feld erfordert ein dickeres n--Gebiet als bei einem PT-IGBT

der selben Spannungsklasse. In Folge der erhöhten Ausdehnung dieses Bauelements

steigt die Durchlassspannung. Des Weiteren ist das Ausräumen der Ladungsträger

zum Ende des Abschaltvorganges deutlich verlangsamt. Insgesamt ergibt sich im

Vergleich zu einem PT-IGBT ein länger Tailstrom, welcher durch den geringeren
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2. Aufbau des IGBTs

Abbildung 2.4.: Querschnitt eines NPT-IGBT mit Feldverlauf im Sperren und Ladungsträ-
gerkonzentration im Durchlass. Zeichnung nicht maßstabsgetreu.

Emitterwirkungsgrad und die dadurch niedrigere Ladungsträgerkonzentration am

Rückseitenemitter jedoch kleiner ist.
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2. Aufbau des IGBTs

2.3. Field Stop IGBT

Der Field Stop IGBT kann grundsätzlich als Weiterentwicklung des NPT-IGBT

verstanden werden. Um die Durchlassverluste zu reduzieren, wird hier vor der p+-

Schicht am Kollektor eine hochdotierte n+-Schicht eingefügt (Abbildung 2.5). Die

Herstellung erfolgt ähnlich wie beim NPT-IGBT und es resultiert daher grund-

sätzlich ein niedriger Emitterwirkungsgrad. Durch die kollektorseitige n+-Schicht

(Feldstopp-Schicht) verhält sich das elektrische Feld jedoch wie beim PT-IGBT.

Somit ist es möglich, die Dicke der n--Basis weiter zu reduzieren und dadurch die

Durchlassverluste zu minimieren. Betrachtet man die Ladungsträgerdichte an der

Feldstopp-Schicht, so ist jene durch den dünnen Rückseitenemitter (p+-Gebiet am

Kollektor) geringer als beim PT-IGBT. Erreicht das elektrische Feld beim Abschalt-

vorgang die Feldstopp-Schicht, werden die verbleibenden Ladungsträger in kürzester

Zeit ausgeräumt. Folglich ergibt sich bei diesem IGBT-Typ ein niedriger und kur-

zer Tailstrom zum Ende des Ausschaltens. Je nach Hersteller werden IGBTs dieser

Bauweise unterschiedlich benannt: Field Stop IGBT (FS-IGBT: Infineon [29]), Soft

Punch Through IGBT (SPT-IGBT: ABB [46]), Thin Wafer Punch Through IGBT

(TWPT-IGBT: Toshiba [35]) oder Light Punch Through IGBT (LPT-IGBT: Mit-

subishi [38]). Im weiteren Verlauf der Arbeit findet ausschließlich der Begriff Field

Stop IGBT beziehungsweise der deutsche Begriff Feldstopp-IGBT Verwendung.

Abbildung 2.5.: Querschnitt eines FS-IGBT mit Feldverlauf im Sperren und Ladungsträ-
gerkonzentration im Durchlass. Zeichnung nicht maßstabsgetreu.
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2. Aufbau des IGBTs

2.4. Trench Gate IGBT und Carrier Stored IGBT

Weitere Innovationen zur Reduktion der Durchlassverluste und der Durchlassspan-

nung stellen der Trench Gate IGBT und der Carrier Stored IGBT dar. Bei beiden

Typen führen Veränderungen an der Vorderseite der Zellstruktur zu einem Verhal-

ten, welches einer PIN-Diode (Positive Intrinsic Negative Diode) ähnelt. Um dies

zu erreichen, wird im eingeschalteten Zustand die Ladungsträgerkonzentration der

n--Basis am Emitter erhöht. Im Folgenden werden diese IGBT-Typen kurz erläutert

und in Abbildung 2.6 vergleichend gegenüber gestellt.

Beim Trench Gate IGBT wird der MOS-Kanal in Form eines Grabens vertikal

ausgeführt. Beim MOSFET führt diese Trench Gate Technologie zur Verringerung

des Kanalwiderstandes, welche bei bipolaren hochsperrenden Bauelementen jedoch

eine nebensächliche Rolle spielt. Dies verschlechtert zunächst die Kurzschlussfestig-

keit des IGBTs. Um die Kurzschlussfestigkeit beizubehalten, wird nicht jedes Gate

von außen kontaktiert. Diese werden Tote-Trench-Gates oder Plugged Cells genannt.

Alternativ wird der Abstand der Zellen vergrößert (wide pitch). Dies erhöht zwar

den Kanalwiderstand des IGBTs, führt aber zu einer Ladungsträgeranhebung am

Emitter, welche vermutlich auf die höhere Stromdichte an den verbleibenden Zel-

len zurückzuführen ist. Neben der Verminderung der Durchlassverluste ergeben sich

weitere Vorteile. So können zum einen die Durchbruchspannung und die Stromtrag-

fähigkeit erhöht werden und zum anderen die Latch Up Gefahr minimiert werden

[41, 23]. Nachteilig ist jedoch eine höhere Gatekapazität, welche bei jedem Schaltvor-

gang umgeladen werden muss. Dies erhöht den Anspruch an die Leistungsauslegung

der Ansteuerungsschaltung [61]. Ein Beispiel eines Trench Gate IGBT mit Field

Stop Schicht ist der IGBT der dritten Generation von Infineon [43].

Der Carrier Stored IGBT bedient sich eines anderen Verfahrens um die Ladungs-

trägerkonzentration im Durchlass zu erhöhen. In diesem Fall wird eine zusätzliche

n+-dotierte Schicht an der p-Wanne eingeführt (Löcherbarriere), dies führt zur Anhe-

bung der Ladungsträgerkonzentration an der Oberseite des Bauelements. Hierdurch

steigt die Emittereffizienz. Einen Nachteil dieses Konzeptes stellt die verringerte

Sperrfähigkeit durch die zusätzliche n+-Schicht an der p-Wanne dar. Um die Sperr-

fähigkeit des Bauelements dennoch zu erhalten, muss dieses dicker ausgelegt werden.

Hierdurch werden wiederum die Durchlassspannung und damit auch die Durchlass-

verluste erhöht und ein kleiner Anteil des Vorteils geht somit wieder verloren [34].

Ein Bauteil, in dem das Carrier Stored Konzept Anwendung findet, ist der SPT+-

IGBT der Firma ABB [12]. Mitsubishi setzt mit dem CSTBT (Carrier Stored Trench
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2. Aufbau des IGBTs

Gate Bipolar Transistor) auf eine Kombination aus Trench Gate IGBT und Carrier

Stored IGBT [56].

Abbildung 2.6.: Querschnitt einer Trench Gate Zelle (links) und einer Carrier Stored Zelle
(rechts). Zeichnung nicht maßstabsgetreu.

11



3. Funktionsweise von IGBTs

Dieses Kapitel beschreibt die Funktionsweise des IGBTs anhand eines einphasigen

Spannungszwischenkreisumrichters (Halbbrücke) mit induktiver Last als Tiefsetz-

steller. Die durch den Aufbau entstehenden parasitären Induktivitäten des Kommu-

tierungskreises werden in Abbildung 3.1 zu einer Ersatzinduktivität Lσ zusammen-

gefasst. Der Kommutierungskreis besteht aus einem IGBT (T1), einer gegenüberlie-

genden Freilaufdiode (D2) und einem Zwischenkreiskondensator C. Wird der IGBT

(T1) eingeschaltet, so fließt ein Strom von der Zwischenkreiskapazität durch die

Lastinduktivität zum IGBT – der Laststrom baut sich auf. Schaltet man den IGBT

hingegen ab, so kommutiert der Strom vom IGBT (T1) in die Freilaufdiode (D2).

Während der Schaltvorgänge können die Zwischenkreisspannung und der Laststrom

als konstant angenommen werden.

Abbildung 3.1.: Einphasiger Spannungszwischenkreisumrichter mit induktiver Last als
Tiefsetzsteller; T1, T2 = IGBT; D1, D2 = Diode

3.1. Einschaltverhalten

Das Einschalten des IGBTs erfolgt, indem zwischen Gate und Emitter von T1 ei-

ne positive Spannung angelegt wird. Ansteuerseitig geschieht dies meist über eine

schaltbare Spannungsquelle, welche hierfür über einen Widerstand mit dem Gate

des IGBTs verbunden ist. Überschreitet die Gate-Emitter Spannung die Schwell-

spannung (UTh) des MOS-Kanals, entsteht auf Grund der Inversion ein leitender
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3. Funktionsweise von IGBTs

n-Kanal im p--Gebiet der p-Wanne. Aus dem emitterseitigen n+-Gebiet in der p-

Wanne fließen Elektronen als Majoritätsträger durch den leitenden Kanal in die

n--Basis und weiter in Richtung des Kollektors ab. Dieser Stromfluss in der n--Basis

führt zum Abbau der Raumladungszone und die elektrische Feldstärke sinkt. Bis

hierhin verhält sich der IGBT wie ein n-Kanal MOSFET. Die Elektronen in der n--

Basis fließen zum Kollektor und überfluten den kollektorseitigen p+n--Übergang, so-

dass dieser leitend wird. Dadurch werden Löcher als Minoritätsträger in die n--Basis

injiziert, welche zum Emitter fließen und den emitterseitigen n--p+-Übergang lei-

tend machen. Der Löcherstrom kann über den Emitter abfließen, wie Abbildung 3.2

verdeutlicht. Die Elektronen und Löcher bilden in der n--Basis das Plasma, welches

die Leitfähigkeit des IGBTs erhöht. Hierdurch kommt der für Bipolartransistoren

übliche niedrige Spannungsabfall UCE,Sat im Durchlass zustande.

Abbildung 3.2.: Funktionsweise einer NPT-Zelle beim Einschalten. Zeichnung nicht maß-
stabsgetreu.

Abbildung 3.4 zeigt das Schaltverhalten eines 6,5 kV Feldstopp-IGBT beim Ein-

schalten. Im ausgeschalteten Zustand liegt die volle Zwischenkreisspannung über

dem Bauelement an. Dieser Messung liegt zugrunde, dass der IGBT T1 bereits

leitend war, dann ausgeschaltet wurde und der Strom in die Diode D2 kommu-

tiert ist (vgl. Abbildung 3.1). Während die Diode noch leitend ist, wird der IGBT

T1 eingeschaltet und der Strom kommutiert von der Diode zurück in den IGBT.

Die Gate-Emitter Spannung wurde direkt an der Ansteuerungsschaltung gemessen.

Bedingt durch parasitäre Elemente zwischen der Ansteuerungsschaltung und dem

IGBT kommt es zu Beginn des Umladevorganges des Gates zu einem induktiven

Spannungsabfall zum Zeitpunkt t0. Abbildung 3.3 veranschaulicht den Aufbau.

Zum Zeitpunkt t0 beginnt der Umladevorgang des Gates mit einer positiven Span-

nung auf 15 V (UTR,On). Der Verlauf der Gatespannung wird durch den Gatewi-

derstand auf der Ansteuerungsschaltung, dem internen Gatewiderstand des Moduls
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3. Funktionsweise von IGBTs

Abbildung 3.3.: Messaufbau mit parasitären Elementen. Messung der Gate-Emitter Span-
nung am Ausgang der Ansteuerungsschaltung

Abbildung 3.4.: Einschaltverhalten eines 6,5 kV - 600 A IGBTs (FZ600R65KF1) mit in-
duktiver Last – Kommutierung von Freilaufdiode auf IGBT – Messung
mit einfachem Nennstrom bei 3000 V Zwischenkreisspannung – Oben:
Kollektor-Emitter Spannung und Kollektorstrom; Unten: Gatespannung
am Ausgang der Ansteuerungsschaltung und Gatestrom

(RG,int) und der Eingangskapazität bestimmt. Diese widerum setzt sich aus der Gate-

Emitter Kapazität (CGE) und der Millerkapazität (CGC) zusammen. Letztere ist zu

Beginn des Einschaltvorganges gegenüber der Gate-Emitter Kapazität relativ klein
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3. Funktionsweise von IGBTs

und spielt hier daher eine untergeordnete Rolle. Der Verlauf der Gatespannung er-

gibt sich aus folgender Zeitkonstante:

τ = (CGE + CGC) · (RG,On +RG,int) (3.1)

Während der Schaltvorgänge kann der Gatestrom aus der angelegten Treiberspan-

nung (UTR,On), der Gatespannung (uGE) und dem Gatewiderstand (RG,On) ermittelt

werden. Hierbei wurden die parasitären Elemente des Gatekreises aus Abbildung 3.3

vernachlässigt:

iG =
UTR,On − uGE

RG,On

(3.2)

Der Kollektorstrom des IGBTs beginnt zu steigen, wenn das Gate bei t1 die

Schwellspannung UTh erreicht. Die Stromänderung diC/dt ist sowohl vom Gate-

strom als auch von der Steilheit gm(iC) des IGBTs abhängig. Sie führt dazu, dass es

wegen der parasitären Induktivität Lσ im Kommutierungskreis (Abbildung 3.1) zu

einem Spannungseinbruch der Kollektor-Emitter Spannung kommt.

Ud − uCE = Lσ ·
diC

dt
(3.3)

Der Strom durch die Diode kommutiert nun in den IGBT. Hingegen verbleibt

der Strom der Lastinduktivität unverändert und die Diode verbleibt im leitenden

Zustand. Zum Zeitpunkt t2 erreicht der Kollektorstrom des IGBTs die Höhe des

Laststroms. Aufgrund der Speicherladung wird der Strom durch die Diode nega-

tiv (Reverse Recovery). Auf diese Weise werden Ladungsträger aus der Diode aktiv

abgebaut. Am Zeitpunkt t3 erreicht der Strom durch die Diode einen negativen Spit-

zenwert. Aus dem Laststrom und dem negativen Strom durch die Diode setzt sich

der Strom zusammen, welcher durch den IGBT fließt.

Als Folge des Ausräumens der Speicherladung kann die Diode zwischen t2 und t3

Sperrspannung aufnehmen und die Kollektor-Emitter Spannung des IGBTs sinkt.

Zum Zeitpunkt t4 sind die Ladungsträger aus der Diode abgebaut und der IGBT

trägt nur noch den Laststrom. Um die Sättigungsspannung des IGBTs im Durchlass

zu erreichen, muss die Millerkapazität CCG vollständig vom Gatestrom umgeladen

werden. Der Strom durch die Millerkapazität bestimmt dabei den Gradienten der

Kollektor-Emitter Spannung. Die Rückwirkung der Millerkapazität auf das Gate

führt während des Umladevorganges zu einem Plateau der Gatespannung (Millerpla-
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3. Funktionsweise von IGBTs

teau). Das Millerplateau ergibt sich dabei aus der Schwellspannung, dem Laststrom

und der Steilheit des IGBTs [52].

UGE,P lateau = UTh +
ILast

gm(iC)
(3.4)

Zum Zeitpunkt t5 ist der Umladevorgang abgeschlossen und die Kollektor-Emitter

Spannung erreicht die Sättigungsspannung. Nach t5 wird das Gate auf die angelegte

Treiberspannung UTR,On von 15 V nachgeladen.

3.2. Ausschaltverhalten

Zum Abschalten von IGBTs wird üblicherweise das Gate über einen Widerstand auf

0 V oder eine negative Spannung, in diesem Fall -15 V (UTR,Off), entladen. Hierdurch

fällt die Gatespannung auf einen Wert unterhalb der Schwellspannung ab und der

n-leitende Kanal im p--Gebiet der p-Wanne wird abgeschnürt. Als Folge reißt der

Elektronenstrom zum Kollektor ab. Der Abbau von den in der n--Basis verbleibenden

Minoritätsträgern erfolgt hauptsächlich über das Ausbreiten der Raumladungszone.

Zum Ende des Abschaltvorganges breitet sich diese jedoch nur noch bedingt aus.

Daher werden die restlichen Ladungsträger lediglich langsam abgebaut. Diese Um-

stände führen zu dem für Bipolartransistoren üblichen Tailstrom.

Abbildung 3.5 zeigt das Abschaltverhalten eines 6,5 kV Feldstopp-IGBT. Zum

Zeitpunkt t0 beginnt der Abschaltvorgang. Auf Grund der parasitären Elemente, wie

in Abbildung 3.3 gezeigt, ergibt sich zu diesem Zeitpunkt ein induktiver Spannungs-

abfall am Ausgang der Ansteuerungsschaltung. Analog zum Einschaltvorgang wird

der Verlauf der Gatespannung durch die Eingangskapazitäten bestimmt. In diesem

Fall spielt die Millerkapazität jedoch keine vernachlässigbare Rolle. Der resultierende

Verlauf der Gatespannung kann durch folgende Zeitkonstante beschrieben werden.

Analog zum Einschaltverhalten gilt:

τ = (CGE + CGC) · (RG,Off +RG,int) (3.5)

Auch bei diesem Schaltvorgang kann der Gatestrom wie beim Einschalten aus der

Treiberspannung und den Gatewiderstand ermittelt werden. Dabei sind die parasi-

tären Elemente des Gatekreises aus Abbildung 3.3 vernachlässigt.

iG =
UTR,Off − uGE

RG,Off

(3.6)

Durch die Rückwirkung der Millerkapazität CCG auf das Gate erreicht die Gate-

spannung bei t1 den Wert des Millerplateaus. Hier kann der Laststrom gerade noch
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Abbildung 3.5.: Ausschaltverhalten eines 6,5 kV - 600 A IGBTs (FZ600R65KF1) mit in-
duktiver Last – Kommutierung von IGBT auf Freilaufdiode – Messung
mit einfachem Nennstrom bei 3000 V Zwischenkreisspannung – Oben:
Kollektor-Emitter Spannung und Kollektorstrom; Unten: Gatespannung
am Ausgang der Ansteuerungsschaltung und Gatestrom

aufrecht gehalten werden. Der Wert des Millerplateaus lässt sich ebenfalls analog

zum Einschaltvorgang bestimmen (Gleichung 3.4) [52]. Später wird allerdings ge-

zeigt, dass das Millerplateau sowohl vom eingestellten Gateentladestrom als auch

vom Anstieg der Kollektor-Emitter Spannung abhängig ist. Auf Grund der Strom-

quellencharakteristik der Lastinduktivität fließt der Strom unverändert weiter. Wäh-

rend des Millerplateaus lädt der Gatestrom die Millerkapazität (CCG) um und der

IGBT nimmt Spannung auf. Da die Millerkapazität bei geringer Spannung uCG einen

hohen Wert aufweist, steigt die Kollektor-Emitter Spannung nur gering an. Im wei-

teren zeitlichen Verlauf beginnt die Millerkapazität zu fallen. Es kommt zu einem

starken Anstieg der Kollektor-Emitter Spannung. Zum Zeitpunkt t2 erreicht die

Kollektor-Emitter Spannung die Zwischenkreisspannung und übersteigt die Fluss-

spannung der Diode D2 (Abbildung 3.1). Diese ist nun in Flussrichtung gepolt und

der Laststrom kann in die Diode D2 kommutieren. Auf Grund der parasitären In-

duktivitäten (Lσ) im Kommutierungskreis führt die Kommutierung des Laststromes
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3. Funktionsweise von IGBTs

vom IGBT in die Diode zu einer Überspannung. Aus der Zwischenkreisspannung

(Ud), der Forward Recovery Spannung der Diode und dem Spannungsabfall an den

parasitären Induktivitäten lässt sich diese wie folgt berechnen:

UCE,max = Ud + UFR + Lσ ·
diC

dt
(3.7)

Zum Zeitpunkt t3 bildet sich der für IGBTs übliche Tailstrom aus. Die Raumla-

dungszone hat nahezu ihre statische Weite im Sperren erreicht. Die noch verblei-

benden Ladungsträger in der n--Basis werden sowohl durch den Tailstrom als auch

über Rekombination abgebaut. Die Raumladungszone erreicht die Feldstopp-Schicht

des IGBTs zum Zeitpunkt t4. Hier können auf Grund der hochdotierten Feldstopp-

Schicht mehr Ladungsträger pro Zeit abgebaut werden. Das elektrische Feld wird

trapezförmig, der Kollektorstrom reißt ab und eine zweite kleinere Überspannungs-

spitze entsteht auf Grund der zeitlichen Änderung des Stromes. Nach t4 ist der

Abschaltvorgang des IGBTs beendet und der Laststrom vollständig in die Diode

kommutiert. Die Gatekapazität wird auf den stationären Wert von -15 V nachgela-

den.

3.3. Kurzschlussverhalten

Der IGBT ist auf Grund seiner Struktur kurzschlussfest, da über die Gate-Emitter

Spannung der maximal mögliche Kollektorstrom begrenzt wird [3, 34]. Bei einem

Kurzschluss treten kurzzeitig hohe Spannungen und hohe Ströme gleichzeitig auf,

dies ist eine hohe thermische Belastung für den IGBT. Der stationäre Kurzschluss-

strom ist abhängig von der Gate-Emitter Spannung, welcher in den Datenblättern

für eine Gate-Emitter Spannung von 15 V angegeben ist. Bevor es zu einem Ausfall

des IGBTs kommt, muss der Kurzschluss von der Ansteuerungsschaltung erkannt

und der IGBT innerhalb von typischerweise 10 µs abgeschaltet werden. Neben der

thermischen Belastung des IGBTs im Kurzschlussfall besteht auch die Gefahr, dass

der IGBT auf Grund des hohen Kollektorstromes einrastet [34]. Der Kurzschluss

kann dann nicht mehr abgeschaltet werden, was ebenfalls zum Ausfall führt. Weiter-

hin besteht eine hohe Belastung des IGBTs im Kurzschlussfall durch die auftretende

Feldstärke. Hierbei entstehen an der Vorderseite und an der Rückseite des Bauele-

mentes zwei Feldstärkespitzen [28]. Darüber hinaus entsteht beim Abschalten des

Kurzschlusses eine hohe Überspannung, welche den IGBT ebenfalls zerstören kann.

Aus diesem Grund muss die Abschaltgeschwindigkeit und somit das diC/dt begrenzt

werden. Am einfachsten wird dies über einen größeren Gatewiderstand erreicht. Man

spricht hier von einem Soft Turn Off [59]. Durch die thermische Belastung des Bau-
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elementes kann auch nach erfolgreicher Abschaltung des Kurzschlussstromes der

IGBT thermisch weglaufen. In diesem Fall ist der Sättigungssperrstrom, durch die

im Kurzschluss entstandene Erwärmung, im ausgeschalteten Zustand erhöht. Dies

führt zu einer weiteren Erwärmung des Bauelementes durch die auftretende Verlust-

leistung und kann damit zu einer thermischen Zerstörung des IGBTs führen.

Abbildung 3.6.: Erweiterung des einphasigen Spannungszwischenkreisumrichters aus Abbil-
dung 3.1 mit induktiver Last als Tiefsetzsteller für Kurzschlussmessungen;
T1, T2 = IGBT; D1, D2 = Diode; TKS = Parallelschaltung aus IGBTs

Abbildung 3.6 zeigt den Messaufbau für die Kurzschlussmessungen. Der Kom-

mutierungskreis aus Abbildung 3.1 wird hierbei um eine Kurzschlussinduktivität

LKS und einen Kurzschlussschalter TKS erweitert. Der Kurzschlussschalter besteht

aus bis zu drei parallelgeschalteten IGBTs, welche mit einer erhöhten Gate-Emitter

Spannung eingeschaltet werden und somit den Kurzschluss einleiten können. Dabei

werden zwei Kurzschlussfälle unterschieden [34, 45, 54].

3.3.1. Kurzschlussfall I

Beim Kurzschlussfall I wird der IGBT auf einen bestehenden ausgangsseitigen Kurz-

schluss eingeschaltet. Dazu wird der Schalter TKS aus Abbildung 3.6 geschlossen,

bevor der IGBT T1 eingeschaltet wird.

Abbildung 3.7 zeigt ein Messergebnis des Kurzschlussfalls I. Der Kurzschließer

TKS ist geschlossen, bevor zum Zeitpunkt t0 der IGBT T1 eingeschaltet wird. Zum

Zeitpunkt t1 erreicht die Gate-Emitter Spannung die Schwellspannung und der Kol-

lektorstrom steigt bis t2 auf die Überstromspitze von 10,5 kA an. Zwischen t1 und t2

kommt es auf Grund der Kollektorstromänderung zu einem Spannungsabfall an der

Kurzschlussinduktivität LKS und der Streuinduktivität Lσ. Dies lässt die Kollektor-

Emitter Spannung zunächst sinken, bis sie zum Zeitpunkt t2 wieder die Zwischen-

kreisspannung erreicht. Durch das positive duCE/dt fließt über die Millerkapazität

des IGBTs ein Verschiebestrom, welcher die Gate-Emitter Kapazität auf etwas über

15 V auflädt. Somit kann der Kollektorstrom auf den Wert der Überstromspitze an-
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Abbildung 3.7.: Kurzschlussfall I eines 4,5 kV - 1200 A IGBTs (CM1200HC90RA) – Mes-
sung mit 2200 V Zwischenkreisspannung – Oben: Kollektor-Emitter Span-
nung und Kollektorstrom; Unten: Gatespannung am Ausgang der Ansteu-
erungsschaltung

steigen. Die Ansteuerungsschaltung versucht diesem Effekt entgegenzuwirken und

die Gate-Emitter Spannung sinkt nach t2 auf 15 V. Dies führt zu einem negativen

diC/dt, bis der Kollektorstrom den statischen Kurzschlussstrom erreicht. Das nega-

tive diC/dt verursacht auf Grund der Induktivitäten eine erste Überspannung. Auf

Grund der Erwärmung des Bauteils sinkt der stationäre Kurzschlussstrom bis zum

Zeitpunkt t3 leicht. Zum Zeitpunkt t3 wird der IGBT abgeschaltet. Der Gatewider-

stand ist hierbei erheblich größer als beim betriebsmäßigen Ausschaltvorgang. Der

Kurzschlussstrom fällt ab und es entsteht eine zweite Überspannungsspitze. Zum

Zeitpunkt t4 ist der Kollektorstrom auf den Wert Null abgesunken und die volle

Zwischenkreisspannung liegt am IGBT an. Der Kurzschluss wurde erfolgreich abge-

schaltet.
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3.3.2. Kurzschlussfall II

Beim Kurzschlussfall II hingegen wird, während der IGBT T1 eingeschaltet ist und

seinen Laststrom führt, der Schalter TKS aus Abbildung 3.6 eingeschaltet und damit

der Kurzschluss eingeleitet.

Abbildung 3.8.: Kurzschlussfall II eines 4,5 kV - 1200 A IGBTs (CM1200HC90RA) –
Messung mit 2000 V Zwischenkreisspannung – Oben: Kollektor-Emitter
Spannung und Kollektorstrom; Unten: Gatespannung am Ausgang der An-
steuerungsschaltung

Ein Messergebnis des Kurzschlussfalls II ist in Abbildung 3.8 zu sehen. Der IGBT

ist eingeschaltet und führt seinen Laststrom in Höhe des Nennstromes, als zum

Zeitpunkt t0 der Kurzschließer TKS aktiviert wird. Es kommt zum Anstieg des Kol-

lektorstroms. Der Gradient der Kollektor-Emitter Spannung ist leicht positiv und

die Gatespannung wird angehoben. Zum Zeitpunkt t1 beginnt der IGBT zu entsätti-

gen, was zu einem sehr steilen duCE/dt führt. Hierbei wird die Gatespannung erneut

angehoben und von der Ansteuerungsschaltung auf ungefähr 17 V begrenzt. Zum

Zeitpunkt t2 erreicht die Kollektor-Emitter Spannung die Zwischenkreisspannung

und die dynamische Überstromspitze von ca. 15 kA wird erreicht. Die Gate-Emitter

Spannung fällt daraufhin auf 15 V ab und der Kollektorstrom sinkt auf den stati-
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schen Kurzschlussstrom. Dieses negative diC/dt führt auf Grund der Induktivitä-

ten wie beim Kurzschlussfall I zu einer ersten Überspannungsspitze. Der stationäre

Kurzschlussstrom sinkt auch hier auf Grund der hohen Verlustleistung, welche im

Bauteil in Wärme umgesetzt wird. Ab t3 wird der IGBT mit einem höheren Gate-

widerstand als im Normalbetrieb abgeschaltet. Das sinkende diC/dt führt zu einer

zweiten Überspannungsspitze, bis zum Zeitpunkt t4 der Kurzschlussfall II erfolgreich

abgeschaltet wurde.
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In diesem Kapitel wird eine Übersicht über IGBT-Ansteuerungsschaltungen gege-

ben. Dabei liegt der Fokus bei Widerstandsansteuerungen, welche auch die üblichen

industriellen Realisierungen sind. In [61] werden zusätzlich Ansteuerungstopologien

vorgestellt, bei welchem das Gate mit Hilfe von Stromquellen und Spannungsquellen

ohne Gatewiderstand umgeladen wird. Allerdings finden sich kaum Literaturstel-

len zu dieser Vorgehensweise. Meist werden Stromquellen in Verbindung mit einer

Widerstandsansteuerung angewendet. In den folgenden Unterkapiteln werden ver-

schiedene Ansteuerungsschaltungen zur Verbesserung der Schalteigenschaften vor-

gestellt. Dabei wird hauptsächlich auf eine Begrenzung der Überstromspitze beim

Einschalten und auf die Überspannung beim Abschalten des Leistungshalbleiters

eingegangen. Abschließend werden Schutzschaltungen für IGBTs vorgestellt.

4.1. Ansteuerungsschaltungen nach dem Prinzip der

Widerstandsansteuerung

Bei der am häufigsten verwendeten Ansteuerungstopologie wird mit Hilfe eines Gate-

widerstandes und mit einer Spannungsquelle das Gate des IGBTs umgeladen. Hierbei

stehen zur Beeinflussung des Schaltverhaltens grundsätzlich zwei Einstellungsmög-

lichkeiten zur Verfügung. Zum einen können mit dem Wert des Gatewiderstandes

und zum anderen mit dem Wert der treibenden Spannung (UTR,On üblicherweise

+15 V und UTR,Off üblicherweise eine negative Spannung [36, 59, 61]) die Schaltei-

genschaften beeinflusst werden. In [1] und [61] werden je ein Gatewiderstand zum

Ein- und zum Ausschalten des IGBTs vorgeschlagen, um diese Schaltvorgänge unab-

hängig voneinander einzustellen. Zwei einfache Realisierungen zeigt Abbildung 4.1.

Die gezeigten einfachen Ansteuerungsschaltungen benötigen zum Betrieb jeweils

eine positive und eine negative Versorgungsspannung. In [37, 42, 59] werden der

Gate- und der Emitterkontakt des IGBTs zwischen eine H-Brücke aus MOSFETs

geschaltet. Hierbei kann auf die negative Versorgungsspannung verzichtet werden

(Abbildung 4.2).
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Abbildung 4.1.: Einfache Ansteuerungsschaltungen.

Abbildung 4.2.: Ansteuerungsschaltung mit H-Brücke nach [37, 42, 59].

4.2. Ansteuerungen zur Verbesserung der Schalteigenschaften

Zunächst ist es erstrebenswert, die Ein- und Ausschaltverluste gering zu halten. Al-

lerdings gibt es neben diesen Verlusten weitere Kriterien, welche berücksichtigt wer-

den müssen. So darf zum Beispiel beim Abschalten des IGBTs die maximal zulässige

Überspannung nicht überschritten werden. Weiterhin ist es, gerade bei hochsperren-

den IGBTs wichtig, dass die kritische Feldstärke nicht überschritten wird. Der IGBT

kann dementsprechend nicht beliebig schnell abgeschaltet werden. Jedoch darf der

IGBT auch nicht zu schnell eingeschaltet werden, da die Schaltleistung der Diode

einen Grenzwert ebenfalls nicht überschreiten darf und der Tailstrom der Diode nicht

abreißen darf. Weiterhin kann es aus Gründen der EMV (Elektromagnetische Ver-

träglichkeit) notwendig sein, den Spannungsanstieg der Kollektor-Emitter Spannung

und den Gradienten des Kollektorstromes zu begrenzen. Nachfolgend werden einige

Ansteuerungsarten vorgestellt, welche die genannten Aspekte berücksichtigen.
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4.2.1. Beeinflussung der Schalttransienten beim Einschalten

Um den Gradienten der Stromflanke beim Einschalten des IGBTs zu reduzieren und

somit auch die Rückstromspitze der Diode zu verringern, kann der RG,On beim Ein-

schalten erhöht werden. Dies hat jedoch negative Auswirkungen auf die Einschalt-

verluste. Die Autoren aus [19, 59] bedienen sich daher einer zusätzlichen Kapazität

zwischen Gate und Emitter. Diese externe Kapazität bewirkt eine Entkopplung des

diC/dt und des duCE/dt. Steigt die Gate-Emitter Spannung über die Schwellspan-

nung, so beginnt auch der Kollektorstrom zu steigen. Gleichzeitig steigt auch die

Gate-Emitter Spannung weiter an. Dies führt dazu, dass ein Teil des Gatestromes in

die externe Zusatzkapazität fließt und sich der Anstieg der Gate-Emitter Spannung

verlangsamt. Dies reduziert wiederum das diC/dt und auch die Überstromspitze.

iC,GE,ext = CGE,ext ·
duGE

dt
(4.1)

Erreicht die Gate-Emitter Spannung das Millerplateau (während des duCE/dt),

ist die externe Kapazität zwischen Gate und Emitter wirkungslos.

Ein negativer Effekt dieser Methode ist, dass die Verzögerungszeit vom Beginn des

Umladevorganges bis zum Erreichen der Schwellspannung vergrößert wird. In [30]

wird deshalb die externe Kapazität erst bei Erreichen der Schwellspannung hinzu-

geschaltet. Allerdings gibt der Autor keine Informationen darüber, ob diese externe

Kapazität dazu vorgeladen wird. Abbildung 4.3 zeigt die erläuterten Schaltungen.

Abbildung 4.3.: Ansteuerungsschaltungen zur Reduzierung der Überstromspitze beim Ein-
schalten des IGBTs. Links über eine zusätzliche Kapazität zwischen Gate
und Emitter nach [19]. Rechts mit schaltbarer zusätzlicher Kapazität zwi-
schen Gate und Emitter nach [30].

Eine weitere Möglichkeit die Überstromspitze beim Einschalten des IGBTs zu

reduzieren, ist mit einer Widerstandsumschaltung [55]. Dabei wird der Einschalt-

vorgang mit einem größeren Gatewiderstand eingeleitet und nach der Überstrom-

spitze wird – während des Millerplateaus – ein weiterer Widerstand hinzugeschaltet,
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welcher den wirksamen Gesamtwiderstand verkleinert und somit das duCE/dt ver-

größert. Dieses Verhalten kann, wie der Autor in [32] beschreibt, auch mit einer

zuschaltbaren Stromquelle realisiert werden. Abbildung 4.4 zeigt Prinzipschaltun-

gen dieser Ansteuerungstopologie.

Abbildung 4.4.: Ansteuerungsschaltungen zur Reduzierung der Überstromspitze beim Ein-
schalten des IGBTs. Links mit Widerstandsumschaltung nach [55]. Rechts
mit Widerstandsansteuerung und zusätzlicher schaltbarer Stromquelle nach
[32].

Ein anderes Prinzip zur Verminderung der Überstromspitze beim Einschalten von

IGBTs ist das Ansteuern mit einer variablen Gatespannung. Der Autor in [13] schal-

tet die Gate-Emitter Spannung über einen Widerstand zunächst auf einen Wert

leicht oberhalb der Schwellspannung des IGBTs. Dadurch wird die Stromanstiegsge-

schwindigkeit und auch die Überstromspitze reduziert. Während des Millerplateaus

wird dann auf die nominale Einschaltspannung erhöht. Ein ähnliches Prinzip wird

in [18] und [20] vorgestellt. Hier wird die Gatespannung mit einer Rampe hochge-

fahren. Abbildung 4.5 verdeutlicht diese Verfahren.

Abbildung 4.5.: Ansteuerungsschaltung zur Reduzierung der Überstromspitze beim Ein-
schalten des IGBTs mit variabler Gatespannung. Links nach [13]. Rechts
nach [18] und [20].
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Um den Stromgradienten beim Einschalten des IGBTs einzustellen, bedient sich

der Autor aus [23] der im IGBT Modul befindlichen parasitären Induktivität zwi-

schen Hilfsemitter (HE) und Poweremitter (PE). Während der Stromtransiente ent-

steht über dieser Induktivität ein Spannungsabfall. Steigt die Summe aus Gate-

Emitter Spannung und diesem Spannungsabfall an der parasitären Induktivität über

einen mit Zenerdioden eingestellten Wert, so wird das Gate über die Zenerdioden

entladen und das diC/dt entsprechend reduziert.

uLE = LE ·
diC

dt
(4.2)

Die Wirkung dieses diC/dt Control kann hierbei über die Zenerdiode und dem

Widerstand RZ eingestellt werden. Abbildung 4.6 zeigt eine mögliche Realisierung.

Abbildung 4.6.: Ansteuerung zur Reduzierung des Stromgradienten beim Einschalten nach
[23] (diC/dt Control).

Ein ähnliches Prinzip verwendet der Autor aus [17]. Hier wird der Spannungsab-

fall zwischen Hilfsemitter und Poweremitter ausgewertet. Ist die Stromflanke positiv

(Begrenzer), so wird das Ergebnis mit einer Referenz verglichen und mit einem P-

Regler die Gate-Emitter Spannung geregelt. Durch den Begrenzer ist diese diC/dt

Regelung während des Abschaltens unwirksam. Abbildung 4.7 zeigt das Prinzip-

schaltbild.
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Abbildung 4.7.: Geregelte Ansteuerung zur Reduzierung des Stromgradienten beim Ein-
schalten nach [17] (diC/dt Control).

4.2.2. Beeinflussung der Schalttransienten beim Ausschalten

Wie bereits erwähnt, kommt es beim Abschalten von IGBTs auf Grund der pa-

rasitären Induktivitäten im Kommutierungskreis zur Überspannung. Diese Über-

spannung darf die maximal zulässige Sperrspannung des IGBTs nicht überschreiten.

Nachfolgend werden Schaltungen vorgestellt, welche die fallende Stromflanke beim

Abschalten reduzieren und somit die resultierende Überspannung begrenzen. Weiter-

hin werden Schaltungen gezeigt, welche den Spannungsanstieg der Kollektor-Emitter

Spannung reduzieren.

Der Spannungsanstieg während der Schalttransienten kann mit einer zusätzlichen

externen Kapazität zwischen Kollektor und Gate begrenzt werden. Während der

Spannungstransiente entsteht somit ein zusätzlicher Strom, welcher direkt auf das

Gate einwirkt.

iC,CG,ext = CCG,ext ·
duCE

dt
(4.3)

Der Autor aus [23] benutzt zusätzlich einen Dämpfungswiderstand, um Schwin-

gungen während des Schaltens zu unterbinden. Abbildung 4.8 zeigt das duCE/dt

Control. Es sei angemerkt, dass die Schaltung mit einer entsprechenden Diode ab-

gekoppelt werden kann, um nur den Spannungsgradienten beim Ausschaltvorgang

zu begrenzen.

In [59, 61] wird die Kollektorspannung direkt über Zenerdioden auf das Gate

zurück geführt. Überschreitet die Kollektor-Emitter Spannung die Durchbruchspan-

nung dieser, so fließt ein Strom vom Kollektor zum Gate und hebt aktiv die Gate-

Emitter Spannung an (Active Clamping). In Reihe zu den Zenerdioden befindet
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Abbildung 4.8.: Ansteuerung zur Reduzierung des Spannungsgradienten nach [23] (duCE/dt
Control).

sich hierbei eine Diode, welche diese Teilschaltung im eingeschalteten Zustand des

IGBTs entkoppelt. Da während der Stromflanke die Gate-Emitter Spannung bereits

auf Werte unterhalb der Schwellspannung abgefallen ist, können hierbei bereits hohe

Überspannungen auftreten, bis der Strom durch die Zenerdioden das Gate wieder

ausreichend angehoben hat. Für ein dynamisch besseres Verhalten kann ein Teil der

Zenerdioden wie in [50] vorgestellt mit einer Kapazität überbrückt werden. Dadurch

setzt die begrenzende Wirkung dieses Konzeptes um den Wert der überbrückten

Zenerdiode früher ein. Der zusätzliche parallele Widerstand entlädt die Kapazität bis

zum nächsten Abschaltvorgang. Abbildung 4.9 zeigt diese Schaltungsvarianten. Der

Autor in [47] verbessert die Steilheit und Ansprechdynamik der Zenerdiode indem

ein MOSFET im Avalanche-Durchbruch betrieben wird. Eine weitere Möglichkeit

ist eine Verstärkung der Zenerdiode mit einem MOSFET. Die Prinzipschaltbilder

sind in 4.10 dargestellt.

Abbildung 4.9.: Aktive Überspannungsbegrenzungen mit Zenerdioden. Links nach [59, 61].
Rechts nach [50].

Ein Nachteil dieser Schaltungstopologie ist, dass durch die Zenerdioden ein nicht

vernachlässigbarer Strom fließt, um die Überspannung zu begrenzen. Ein Teil die-

ses Stromes fließt zusätzlich über den RG,Off in die Ansteuerungsschaltung. Bei der

Auslegung muss daher besonderer Wert auf die Verlustleistung des Rückkoppelpfa-
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Abbildung 4.10.: Aktive Überspannungsbegrenzungen mit MOSFET im Avalanche-
Durchbruch (links) und Verstärkung einer Zenerdiode mit MOSFET
(rechts) nach [47].

des gelegt werden. In [9] wird eine Widerstandsumschaltung in Kombination mit

dieser Überspannungsbegrenzung vorgestellt. Dabei wird der wirksame Gateentla-

dewiderstand beim Einsetzen der Zenerdioden erhöht. Somit werden die Zenerdioden

weniger stark belastet, da der Strom durch die Zenerdioden nicht in die Ansteuer-

schaltung zurück fließt und somit komplett das Gate anheben kann. Das Prinzip-

schaltbild zeigt Abbildung 4.11.

Abbildung 4.11.: Aktive Überspannungsbegrenzung mit Zenerdioden mit einer Widerstands-
umschaltung nach [9].

Die Autoren in [9, 49] umgehen die Problematik der Überlastung der Zenerdi-

oden, indem der rückgekoppelte Strom verstärkt wird und damit das Gate aktiv

angehoben wird. Auf Grund der Schwingungsanfälligkeit dieser Schaltung, wird die

Rückkopplung zusätzlich mit Widerständen gedämpft. Die Abbildung 4.12 verdeut-

licht diese Anordnungen.

Ein anderes Verfahren zur Überspannungsbegrenzung zeigt der Autor in [2] (Ab-

bildung 4.13). Hierbei wird die Kollektor-Emitter Spannung über einen Spannungs-

teiler zurück an einen linearen Verstärker geführt. Steigt die Kollektor-Emitter Span-
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Abbildung 4.12.: Aktive Überspannungsbegrenzungen mit Zenerdioden und aktiver Verstär-
kung. Links nach [49]. Rechts nach [9].

nung über einen Referenzwert, so kommt es über den Linearverstärker zur Anhebung

der Gate-Emitter Spannung. Der Autor aus [15] vergleicht dieses Prinzip zudem

mit der Schaltung mit Zenerdioden aus [61] und stellt die Wirkungsweise dieser

Schaltungstopologien bei der Begrenzung der Überspannung von Feldstopp-IGBTs

in Frage.

Abbildung 4.13.: Aktive Überspannungsbegrenzung mit Spannungsteiler und aktiver Ver-
stärkung nach [2].

Einen ähnlichen Ansatz verwendet der Autor in [10]. Hierbei wird wie in [2]

die Kollektor-Emitter Spannung mit einem Spannungsteiler herunter geteilt. Die-

se Spannung wird gemessen und mit einer Referenzspannung verglichen. Die Span-

nungsdifferenz beim Überschreiten der Referenzspannung wird daraufhin verstärkt

und auf das Gate zurück geführt. Das verwendete Prinzip zeigt Abbildung 4.14.

In der Literatur lassen sich auch Schaltungen mit aktiver Verminderung des Gate-

stromes zur Reduzierung der Überspannung finden. Die Autoren in [25, 60] reduzie-

ren während der Schaltflanke den Gatestrom, indem der aktive RG,Off erhöht wird.

Ziel ist es, durch den höheren Gateentladewiderstand das diC/dt zu verringern und
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Abbildung 4.14.: Aktive Überspannungsbegrenzung mit Erfassung der Kollektor-Emitter
Spannung und aktiver Verstärkung nach [10].

somit die resultierende Überspannung zu reduzieren. Ein Prinzipschaltbild wird in

Abbildung 4.15 dargestellt.

Abbildung 4.15.: Überspannungsreduzierung mit Widerstandsumschaltung.

Es wird später noch gezeigt, dass dieses Verfahren zwar Einfluss auf das Schalt-

verhalten von IGBTs hat, aber als Überspannungsschutz nicht geeignet ist.

Es sei auch erwähnt, dass Schaltungen zur Reduzierung der Stromanstiegsge-

schwindigkeit (diC/dt Control), wie in Abbildung 4.16 gezeigt, die Überspannung

reduzieren. Dazu wird während der Stromflanke der Spannungsabfall zwischen Hilfs-

emitter und Poweremitter über eine Zenerdiode zurück auf das Gate geführt. Steigt

die Summe aus Gate-Emitter Spannung und dem Spannungsabfall der parasitären

Induktivität über den mit Zenerdioden eingestellten Wert, so wird das Gate an-

gehoben. Fällt allerdings die Gate-Emitter Spannung während der Stromtransiente

weit unterhalb der Schwellspannung, so hat diese Schaltung Probleme das Gate weit

genug anzuheben um die Überspannung zu reduzieren.

Ein anderes Konzept zur Einstellung der Spannungsflanke und zur Überspan-

nungsbegrenzung zeigt der Autor in [22] für 1200V IGBTs. Das selbe Konzept wird

in [21] für höhere Spannungsklassen vorgestellt. Hierbei wird die Kollektor-Emitter

Spannung über einen Spannungsteiler und anschließenden Analog/Digital Wandler

auf ein FPGA (Field Programmable Gate Array) zurück geführt. Dieser wertet den

Anstieg der Kollektor-Emitter Spannung aus und regelt diese über die Gate-Emitter
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Abbildung 4.16.: Ansteuerung zur Reduzierung des Stromgradienten beim Ausschalten nach
[23] (diC/dt Control).

Spannung. Dazu wird der vom FPGA ermittelte Wert für die Gate-Emitter Span-

nung einem Digital/Analog Wandler übergeben und verstärkt. Für ein dynamisch

besseres Verhalten wird bei diesem Konzept auf einen Gatewiderstand verzichtet.

Während der Überspannung wird das duCE/dt auf Null geregelt und somit die Über-

spannung begrenzt. Das Prinzipschaltbild wird in Abbildung 4.17 dargestellt.

Abbildung 4.17.: Aktive Überspannungsbegrenzung mit digitaler Regelung der Kollektor-
Emitter Spannung nach [21, 22].

Einen ähnlichen Ansatz verwendet der Autor in [17]. Hier wird jeweils ein Regler

für die Regelung der Anstiegsgeschwindigkeit der Kollektor-Emitter Spannung und

der Überspannungsbegrenzung verwendet. Dabei wird jeweils die Kollektor-Emitter

Spannung zurückgeführt und mit Referenzwerten verglichen. Die Ergebnisse der

Regler werden summiert und damit die Gatespannung geregelt. Eine Entkopplung

der Teilschaltungen beim Einschalten findet über die Begrenzer statt. Abbildung

4.18 zeigt das Prinzip.

Ein anderes Konzept einer geregelten Gateansteuerung zeigt der Autor in [57].

Hierfür sind mehrere gesteuerte Stromquellen in einem ASIC (Application Specific

Integrated Circuit) integriert, welche das Gate umladen. Mit diesen Stromquellen
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Abbildung 4.18.: Geregelte Ansteuerung zur Regelung der Spannungsanstiegsgeschwindig-
keit und aktiver Überspannungsbegrenzung nach [17].

wird die Änderung der Kollektor-Emitter Spannung und die Stromflanke geregelt.

Diese Ansteuerungstopologie wird in [58] aufgegriffen. Die Begrenzung der Über-

spannung wird hier über Zenerdioden realisiert.

4.3. Ansteuerungsseitiger Schutz des IGBTs im

Kurzschlussfall

Wie bereits erwähnt ist der IGBT auf Grund seiner Struktur kurzschlussfest, so

lange die im Datenblatt angegebene SOA (Safe Operating Area) nicht überschritten

wird. Dazu muss der Kurzschluss detektiert werden und innerhalb von ca. 10 µs

abgeschaltet werden, bevor der IGBT auf Grund der hohen Temperaturbelastung

zerstört wird. Auch beim Abschalten des Kurzschlussstromes muss darauf geachtet

werden, dass die maximale zulässige Überspannung nicht überschritten wird. Dies

kann durch geeignete Überspannungsschutzschaltungen oder anhand einer Wider-

standsumschaltung mit einem höheren Gatewiderstand erfolgen (Soft Turn Off ).

Nachfolgend werden Schaltungen zur Detektion von Kurzschlüssen und zur Redu-

zierung des Kurzschlussstromes vorgestellt.

4.3.1. Kurzschlusserkennung

Bevor der Kurzschluss abgeschaltet werden kann, muss dieser detektiert werden. In

[61] wird dazu eine Abkoppelschaltung mit hochsperrenden und schnell schalten-

den Dioden vorgeschlagen. Diese wird mit einer Spannungsquelle über einen Wider-

stand mit dem Kollektor verbunden. Beim normalen Einschaltvorgang, erreicht die
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Kollektor-Emitter Spannung die Sättigungsspannung, welche unterhalb des Wertes

der genannten Spannungsquelle liegt. Wird der Wert dieser Spannungsquelle unter-

schritten, fließt ein Strom von der Spannungsquelle über den Widerstand und der in

Reihe liegenden Dioden in den Kollektor. Anhand der nun leitenden Dioden kann so

ein Spannungsabfall detektiert werden. Bleibt der Spannungsabfall über den Dioden

auf dem Wert der Spannungsquelle, so liegt ein liegt ein Kurzschluss vor. Mit dieser

Schaltungsvariante kann sowohl der Kurzschlussfall I als auch der Kurzschlussfall II

abgedeckt werden. Um im normalen Betrieb den IGBT sicher einschalten zu können,

muss diese Detektionsschaltung deaktiviert werden, bis der IGBT die Sättigungs-

spannung beim Einschalten erreicht hat. In [11] wird dies anhand einer Zeitkonstante

eines RC-Gliedes erreicht. Dabei bilden R1 und R2 einen einfachen Spannungstei-

ler. Wird der IGBT im normalen Betrieb eingeschaltet, so wird das Gate auf 15 V

aufgeladen. Über R2 und R3 wird die Kapazität mit einer daraus resultierenden

Zeitkonstante aufgeladen. Erreicht die Kollektor-Emitter Spannung die Sättigungs-

spannung, wird die Kapazität über R2 und R3 entladen. Tritt jedoch ein Kurzschluss

auf, so wird die Kapazität über die genannten Widerstände aufgeladen. Dies wird

von der Ansteuerungsschaltung detektiert. Abbildung 4.19 verdeutlicht das Prinzip.

Abbildung 4.19.: Kurzschlusserkennung mit Abkoppeldiode. Links nach [61]. Rechts nach
[11].

Die Autoren in [24, 44] stellen in Frage, ob die Abkoppelschaltung den Kurz-

schluss, gerade für schnell schaltende IGBTs, schnell genug erkennt und beschreiben

eine alternative Kurzschlusserkennung über den Spannungsabfall zwischen Hilfs-

und Poweremitter. Durch den Stromanstieg im Kurzschlussfall ist der induktive

Spannungsabfall ausgeprägter als im normalen Betrieb und kann deshalb zur Kurz-

schlusserkennung genutzt werden. Allerdings betonen die Autoren, dass die Auswer-

teeinheit einen höheren Schaltungsaufwand als die Abkoppelschaltung darstellt. In

[33] wird die Kollektor-Emitter Spannung mit Hilfe eines Spannungsteilers herunter

geteilt und mit einem Referenzwert verglichen. Der Kurzschlussfall wird hier de-
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tektiert, wenn die gemessene Kollektor-Emitter Spannung oberhalb eines Referenz-

wertes liegt. Die Autoren in [26] vereinen die Abkoppelschaltung mit Dioden am

Kollektor, detektieren den induktiven Spannungsabfall zwischen Hilfs- und Power-

emitter und nutzten den Spannungsteiler der Kollektor-Emitter Spannung zur Kurz-

schlussdetektion. Dadurch können hoch- und niederinduktive Kurzschlüsse schnell

und präzise erkannt werden.

Einen anderen Ansatz zur Kurzschlusserkennung nennen die Autoren in [31, 48].

Dabei wird die Gate-Emitter Spannung des IGBTs überwacht. Fällt beim Ein-

schalten des IGBTs das Millerplateau aus, so liegt der Kurzschlussfall I vor. Der

Kurzschlussfall II wird erkannt, da beim Entsättigen des IGBTs die Gate-Emitter

Spannung über die Millerkapazität angehoben wird. Diese Anhebung kann von der

Ansteuerung detektiert werden. Den prinzipiellen Verlauf der Gate-Emitter Span-

nung im normalen Schaltverhalten und im Kurzschlussfall zeigt Abbildung 4.20.

Ein großer Vorteil dieser Schaltungsvariante ist, dass die Kollektor-Emitter Span-

nung nicht direkt auf die Ansteuerungsschaltung zurück geführt werden muss.

Abbildung 4.20.: Kurzschlusserkennung anhand der Gate-Emitter Spannung nach [31] –
Links: Gate-Emitter Spannung während des fehlerfreien Einschaltverhal-
tens und im Kurzschlussfall I. Rechts: Gate-Emitter Spannung im einge-
schalteten Zustand und während des Kurzschlussfalls II.

4.3.2. Reduzierung des Kurzschlussstromes

Beim Kurzschlussfall II wird durch das Entsättigen des IGBTs die Gate-Emitter

Spannung über die Millerkapazität angehoben. Daraus resultiert in diesem Kurz-

schlussfall eine dynamische Überstromspitze, welche direkt an die Gate-Emitter

Spannung gekoppelt ist. Eine einfache Möglichkeit, um die dynamische Überstrom-

spitze und die damit verbundene Belastung für den IGBT zu begrenzen, zeigt Ab-
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bildung 4.21 mit einem passiven Netzwerk nach [59, 61]. Damit kann die maxi-

male Gate-Emitter Spannung und dadurch auch die dynamische Überstromspit-

ze begrenzt werden. Eine weitere Möglichkeit ist die Klemmung der Gate-Emitter

Spannung mit einer Diode gegen die Versorgungsspannung der Ansteuerungsschal-

tung. Für ein besseres Ergebnis im Kurzschlussfall empfiehlt der Autor aus [4] die

Klemmschaltung so niederinduktiv wie möglich an das Gate anzubinden um dessen

Wirkung zu verbessern.

Abbildung 4.21.: Passive Begrenzung der dynamischen Überstromspitze nach [59, 61].

Effektiver kann die dynamische Überstromspitze durch eine aktive diC/dt Be-

grenzung reduziert werden. Die Autoren in [14, 40] verwenden den resultierenden

Spannungsabfall an Hilfs- und Poweremitter um die Gatespannung aktiv zu senken.

Der stationäre Kurzschlussstrom wird durch diese Maßnahme nicht beeinflusst. Um

die hohe Belastung des IGBTs zu reduzieren, kann nach Detektion des Kurzschlusses

die Gatespannung aktiv auf einen Wert unter 15 V herabgesetzt werden, bevor der

Kurzschlussstrom abgeschaltet wird. Die Autoren aus [26, 31, 39] verwenden hierzu

ein Zenerelement zwischen Gate und Emitter. Dadurch kann der Kurzschlussstrom

drastisch reduziert werden. Abbildung 4.22 zeigt das Prinzipschaltbild.

Abbildung 4.22.: Aktive Begrenzung des Kurzschlussstromes nach [39].

37
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Ausschaltverhalten von IGBTs

Dieses Kapitel beschreibt die Auswirkungen des Elektronen-Loch Plasmas auf das

Ausschaltverhalten von IGBTs, welches bereits in [53] veröffentlicht wurde. Wie be-

reits beschrieben, ergibt sich auf Grund des zusätzlichen p+-Gebiet am Kollektor ein

bipolares Bauelement. Im eingeschalteten Zustand bildet sich ein Elektronen-Loch

Plasma aus und die n--Basis ist mit Ladungsträgern überflutet. Für hochsperrende

Bauelemente ist die Grunddotierung (ND) gegenüber der Konzentration freier La-

dungsträger vernachlässigbar klein und es gilt auf Grund der Neutralitätsbedingung

n = p. Unter der Annahme, dass der Diffusionsstrom vernachlässigbar ist, kann das

Verhältnis von Elektronen- und Löcherstrom über die Beweglichkeiten bestimmt

werden [16, 34].

in

ip
=

A · q · n · µn · E

A · q · p · µp · E
≈ 3 (5.1)

Es wird zunächst angenommen, dass beim Abschaltvorgang des IGBTs die Gate-

Emitter Spannung (uGE) unter die Schwellspannung (UTh) sinkt. Dann kann kein

Elektronenstrom durch die n--Basis fließen. Durch die Stromquellencharakteristik

der induktiven Last, muss der Kollektorstrom (iC) an den Anschlüssen des IGBTs

unverändert weiter fließen, bis die Kollektor-Emitter Spannung (uCE) die Zwischen-

kreisspannung (Ud) erreicht und der Strom in die Diode kommutiert. Die für den

Stromfluss erforderliche Ladung wird dem Elektronen-Loch Plasma in der n--Basis

entnommen. Dadurch bildet sich eine Raumladungszone aus. Die Ladungsträger wer-

den direkt an der Grenze von Raumladungszone und Elektronen-Loch Plasma ab-

gebaut. So kann sich die Raumladungszone weiter ausbreiten und der IGBT nimmt

Sperrspannung auf. Der Strom kann in der Raumladungszone nur durch den Lö-

cherstrom getragen werden und ein elektrisches Feld bildet sich aus. Kollektorseitig

bleiben hingegen die Ladungsträgerdichte und die Verteilung zwischen Elektronen

und Löcherstrom im Plasma unverändert. Die Zusammenhänge zwischen Strom, La-

dung und elektrischer Feldstärke verdeutlicht Abbildung 5.1. Der IGBT wurde für

diesen Fall bei einer Zwischenkreisspannung von 3 kV, Nennstrom und mit einem

sehr geringen Gatewiderstand abgeschaltet.
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5. Auswirkungen des Plasmas auf das Ausschaltverhalten von IGBTs

Abbildung 5.1.: Simulation: Querschnitt einer IGBT-Zelle beim Abschalten während der
Spannungsflanke beim Erreichen der halben Zwischenkreisspannung – Gate
Kanal geschlossen – Oben: Elektronenstrom in und Löcherstrom ip; Un-
ten: Betrag der elektrischen Feldstärke und Ladungsträgerkonzentration
(n = p)

In der Raumladungszone führt der Löcherstrom in der n--Basis zur Feldaufstei-

lung. Dieser Effekt kann mit Hilfe der Maxwellgleichung (Gleichung 5.2) hergeleitet

werden. Dabei ist die Raumladung ρ das Wegintegral der elektrischen Flussdichte

und die Quelle des elektrischen Feldes. Die elektrische Flussdichte ergibt sich wie-

derum aus dem Produkt der elektrischen Feldkonstante und dem elektrischen Feld

(Gleichung 5.3). Durch die Multiplikation aus Elementarladung und der Summe der

Grunddotierungen und Ladungsträgerkonzentrationen lässt sich ρ berechnen (Glei-

chung 5.4):

div ~Del = ρ (5.2)

~Del = ǫ · ~E (5.3)

ρ = q · (ND −NA + p− n) (5.4)
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div ~E =
q

ǫ
· (ND −NA + p− n) (5.5)

Zum Verständnis des Effektes der Feldaufsteilung in der n--Basis ist es ausrei-

chend, den Gradient der elektrischen Feldstärke eindimensional zu betrachten. Unter

dieser Vereinfachung ergibt sich für die Poisson Gleichung:

dE

dx
=

ρ

ǫ
=

q

ǫ
· (ND + p− n) (5.6)

Unter der oben gemachten Annahme ist der Elektronenstrom in der Raumla-

dungszone Null und der Laststrom wird vom Löcherstrom getragen. Dieser ergibt

sich aus:

p =
jp

q · vp
=

j

q · vp
(5.7)

Dadurch wird der Gradient der elektrischen Feldstärke in der n--Basis größer als

im stromlosen Zustand.

Abbildung 5.2 zeigt das Abschaltverhalten eines 6,5 kV IGBTs bei einer Zwi-

schenkreisspannung von 3000 V und Nennstrom. Die Simulation gibt das räumliche

Maximum der elektrischen Feldstärke wieder. Während des Anstiegs der Kollektor-

Emitter Spannung ist der n-leitende Kanal vollständig abgeschnürt. So erreicht die

maximale elektrische Feldstärke bereits bei einer Kollektor-Emitter Spannung von

ca. 540 V den Wert der stationären Feldstärke. Hingegen liegt die Spitze der maxima-

len Feldstärke bei ca. dem 2,3 fachen des stationären Wertes. Erreicht die Kollektor-

Emitter Spannung während der Spannungsflanke die Zwischenkreisspannung, so er-

gibt sich auf Grund der hohen Löcherkonzentration in der Raumladungszone ein sehr

steiler Gradient der elektrischen Feldstärke. Sinkt der Kollektorstrom (iC) nachdem

die Zwischenkreisspannung überschritten wurde, kommutiert der Laststrom in die

Diode und der Kollektorstrom beginnt zu fallen. Gleichzeitig verringert sich die La-

dungsträgerkonzentration in der Raumladungszone. Dies führt nach Gleichung 5.6

zu einem flacheren Gradienten des elektrischen Feldes. Da die Raumladungszone

sich weiter ausbreitet, fällt die maximale Feldstärke ab, bis sie den stationären Wert

des Sperrens erreicht.

Abbildung 5.3 zeigt den Gradienten der elektrischen Feldstärke aus der Simulation

aus Abbildung 5.2. Es werden zwei Zeitpunkte dargestellt: Erstens beim Erreichen

der Zwischenkreisspannung während der Spannungsflanke und zweitens im stati-

schen Sperren. Das Flächenintegral unter dem Gradienten der elektrischen Feldstär-

ke ist in beiden Betriebspunkten identisch. Begründet liegt dieser Zustand in einer
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Abbildung 5.2.: Simulation eines 6,5 kV IGBT bei 600 A und großen Gateentladestrom –
Oben: Kollektor-Emitter Spannung und Kollektorstrom; Unten: Gate-
Emitter Spannung und räumliches Maximum der elektrischen Feldstärke

eindimensionalen Betrachtung, da sich hier die aufgenommene Kollektor-Emitter

Spannung aus dem Flächenintegral der elektrischen Feldstärke über der Raumla-

dungszone ergibt. So lange das elektrische Feld noch dreieckförmig ist, ergibt sich für

die Spannung über der Millerkapazität und somit auch über die Kollektor-Emitter

Spannung die Beziehung aus Gleichung 5.8. Dies ist bei NPT-IGBTs immer der Fall,

bei PT-IGBTs und FS-IGBTs nur, solange die Raumladungszone nicht die höher do-

tierte n-Puffer Schicht erreicht. Es wird hierbei angenommen, dass die Änderung der

Gate-Emitter Spannung sehr klein gegenüber der Änderung der Kollektor-Emitter

Spannung ist.

uGC =
1

2
· Ê · xRLZ ≈ uCE (5.8)

Die elektrische Feldstärke während des Abschaltens stellt eine hohe Belastung

für den IGBT dar. Diese kann reduziert werden, indem der n-leitende Kanal der

p-Wanne nicht vollständig abgeschnürt wird. Die Gate-Emitter Spannung verbleibt

also während der Spannungsflanke oberhalb der Schwellspannung (UTh). Dadurch

steigt der Elektronenstrom in der Raumladungszone, gleichzeitig sinkt der Löcher-

strom im vergleichbarem Maße. Abbildung 5.4 zeigt einen Querschnitt einer IGBT-
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Abbildung 5.3.: Simulation: Querschnitt einer IGBT-Zelle während des Abschaltens beim
Erreichen der Zwischenkreisspannung während der Spannungsflanke und
im statischen Sperren

Zelle im selben Betriebspunkt wie in Abbildung 5.1. Der Gatewiderstand wurde

entsprechend erhöht, um den Kanal während der Spannungsflanke oberhalb der

Schwellspannung zu halten. Die Normierung der elektrischen Feldstärke erfolgte nach

Abbildung 5.1.

Dies verringert sowohl den Gradienten der elektrischen Feldstärke als auch die ma-

ximale Feldstärke. Hieraus ergeben sich zudem Abhängigkeiten von der Kollektor-

Emitter Spannung, vom abzuschalteten Kollektorstrom und von der Gate-Emitter

Spannung. Nachfolgende Beziehung fasst diese Abhängigkeiten zusammen.

Ê = f(uGC, iC , uGE)
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Abbildung 5.4.: Simulation: Querschnitt einer IGBT-Zelle beim Abschalten während der
Spannungsflanke beim Erreichen der halben Zwischenkreisspannung – Gate
Kanal offen – Oben: Elektronenstrom in und Löcherstrom ip; Unten: Betrag
der elektrischen Feldstärke und Ladungsträgerkonzentration (n = p)

5.1. Kapazitives Verhalten des IGBTs

Ein IGBT, welcher auf Grund des fließenden Stroms durch die Raumladungszo-

ne Sperrspannung aufnimmt, kann mit einer Kapazität verglichen werden, die auf

Grund eines eingeprägten Stroms Spannung aufnimmt [53]. Dementsprechend kann

das Abschaltverhalten eines IGBTs durch ein kapazitives Ersatzschaltbild mit Strom-

quellen nachgestellt werden (Abbildung 5.5). Das Ausräumen des Elektronen-Loch

Plasmas wird hierbei durch die Kapazität CIGBT repräsentiert.

Der Löcherstrom in der Raumladungszone ipRLZ setzt sich aus dem Löcherstrom

im Plasma ipPlasma und dem Löcherstrom, welcher aus dem Plasma ausgeräumt wird,

zusammen (Gleichung 5.9).

ipRLZ = ipP lasma + CIGBT ·
duCE

dt
(5.9)
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Abbildung 5.5.: Kapazitives Ersatzschaltbild eines IGBTs mit gesteuerter Stromquelle; Er-
satzkapazität CIGBT: Beschreibt das Ausräumen des Plasmas; CGC: Mil-
lerkapazität, Rückwirkungskapazität zwischen Gate und Kollektor

Über die Beweglichkeit der Elektronen und Löcher ergibt sich für den Löcherstrom

im Plasma folgender Zusammenhang (Gleichung 5.10):

ipP lasma ≈
µp

µp + µn

· ic (5.10)

Bleibt die Gate-Emitter Spannung während des Abschaltens oberhalb der Schwell-

spannung UTh, so ist der n-leitende Kanal nicht vollständig abgeschnürt und es

fließt ein Elektronenstrom durch die Raumladungszone. Dieser ist mit der gesteuer-

ten Stromquelle über den Gateentladestrom einstellbar. Auf diese Weise muss dem

Elektronen-Loch Plasma weniger Ladung entnommen werden und der Löcherstrom

in der Raumladungszone sinkt.

ic = inRLZ + ipRLZ (5.11)

Basierend auf den soeben getroffenen Annahmen, kann in den folgenden Unterka-

piteln das Abschaltverhalten des IGBTs anhand des kapazitiven Ersatzschaltbildes

näher erläutert werden.
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5.1.1. Auswirkung auf den Verlauf der Kollektor-Emitter Spannung

Als erster Aspekt soll der Verlauf der Kollektor-Emitter Spannung beim Abschalten

des IGBTs anhand des kapazitiven Ersatzschaltbildes mit gesteuerter Stromquelle

aus Abbildung 5.5 erklärt werden. Die enthaltenen Kapazitäten sind hierbei nicht

linear. Das Umladen des MOS-Kanals wird in dieser Darstellung durch die Gate-

Emitter Kapazität CGE beschrieben und das Verhalten der p-Wanne wird mit der

gesteuerten Stromquelle nachgebildet, welche die Gate-Emitter Spannung darstellt.

Die Ersatzkapazität CIGBT, welche das Ausräumen des Elektronen-Loch Plasmas

nachbildet, ist bei hoher Kollektor-Emitter Spannung deutlich größer als die Miller-

kapazität CGC. Der Wert der Millerkapazität ist wiederum umgekehrt proportional

zu seiner anliegenden Spannung.

Aus dem Ersatzschaltbild ergibt sich, dass der Anstieg der Kollektor-Emitter

Spannung einem Anstieg der Spannung der Millerkapazität entspricht, da die Gate-

Emitter Spannung gegenüber der Kollektor-Emitter Spannung vernachlässigbar klein

ist. Dieser Anstieg wird durch die Ströme bestimmt, welche diese Kapazitäten um-

laden. Damit lassen sich zwei Fälle unterscheiden. Im ersten Fall ist der n-leitende

Kanal der p-Wanne komplett abgeschnürt und es fließt kein Elektronenstrom durch

die Raumladungszone. Dieser Fall wird als Betrieb mit intrinsischem oder natürli-

chem duCE/dt bezeichnet. Im zweiten Fall wird der n-leitende Kanal der p-Wanne

nicht komplett abgeschnürt, man spricht hier vom Gatestrom gesteuerten duCE/dt.

Betrieb mit intrinsischem duCE/dt

Bei dieser Betriebsart ist während der Spannungsflanke der Kollektor-Emitter Span-

nung die Gate-Emitter Spannung unterhalb der Schwellspannung (UTh). Der n-

leitende Kanal der p-Wanne ist vollständig abgeschnürt, dies wird über einen hohen

Gateentladestrom erreicht. Durch die Gate-Emitter Spannung gesteuerte Stromquel-

le nimmt der Elektronenstrom in der Raumladungszone – während der Spannungs-

flanke der Kollektor-Emitter Spannung – den Wert Null an. Somit muss der Strom

in der Raumladungszone durch den Löcherstrom getragen werden. Hierbei ist der

Gatestrom gegenüber dem Kollektorstrom vernachlässigbar klein, jedoch größer als

der Strom durch die Millerkapazität. Dadurch ist das Millerplateau deutlich nied-

riger und kürzer ausgeprägt und die Gate-Emitter Spannung sinkt weit unter die

Schwellspannung. Für den Anstieg der Kollektor-Emitter Spannung ergibt sich fol-

gender Zusammenhang aus dem kapazitiven Ersatzschaltbild:

duCE

dt
=

iC − ipP lasma

CIGBT

(5.12)
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Der Anstieg der Kollektor-Emitter Spannung wird dabei nicht durch den Gate-

strom eingestellt. Anstelle dessen ergeben sich Abhängigkeiten von der Ladungsträ-

gerkonzentration im Elektronen-Loch Plasma und dem abzuschaltenden Kollektor-

strom.

Betrieb mit Gatestrom gesteuertem duCE/dt

Im Fall des gesteuerten Anstiegs der Kollektor-Emitter Spannung ist der n-leitende

Kanal während der Spannungsflanke nicht komplett abgeschnürt. Es fließt somit

ein Elektronenstrom durch die Raumladungszone. Dies wird durch die steuerbare

Stromquelle im kapazitiven Ersatzschaltbild dargestellt. So lange die Gate-Emitter

Spannung am Millerplateau verweilt, wird die Millerkapazität durch den Gatestrom

umgeladen. Da die Änderung der Kollektor-Emitter Spannung gegenüber der Gate-

Emitter Spannung groß ist, kann die Gate-Emitter Spannung während des Abschal-

tens vernachlässigt werden. Für den Anstieg der Kollektor-Emitter Spannung und

damit auch den Anstieg der Spannung über der Millerkapazität ergibt sich mit Hilfe

des Gatestromes:

duCE

dt
≈

duGC

dt
=

iG

CGC

(5.13)

Aus dem Anstieg der Kollektor-Emitter Spannung ergibt sich der Strom in der Er-

satzkapazität CIGBT. Dabei ist, anders als beim Betrieb mit intrinsischem duCE/dt,

der Kollektorstrom größer als der Löcherstrom in der Raumladungszone:

ipRLZ < iC => ipP lasma + CIGBT ·
duCE

dt
< iC (5.14)

Die Differenz aus Kollektorstrom und Löcherstrom in der Raumladungszone ipRLZ

muss als Elektronenstrom inRLZ durch die Raumladungszone fließen. Wie bereits

beschrieben wird dies durch die Stromquelle nachgebildet. Fällt die Gate-Emitter

Spannung während des Abschaltvorgangs ab, so reduziert sich dieser Elektronen-

strom in der Raumladungszone. Folglich fließt mehr Strom durch die Ersatzkapa-

zität CIGBT. Nachfolgend steigt die Kollektor-Emitter Spannung und daher auch

die Spannung über der Millerkapazität schneller. Dies erhöht insgesamt den Strom

durch die Millerkapazität. Durch die Rückführung der Millerkapazität auf das Gate

wird die Gate-Emitter Kapazität wieder aufgeladen. Es stellt sich somit ein stabiler

Arbeitspunkt ein. Daher kann der Anstieg der Kollektor-Emitter Spannung über

den Gateentladestrom gesteuert werden.

Die Millerkapazität ist hingegen abhängig von der an ihr anliegenden Spannung.

Mit steigender Spannung uC,GC nimmt ihr Wert ab. Jeder Abschaltvorgang beginnt
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mit Gatestrom gesteuerten duCE/dt. Erst im weiteren Verlauf der Spannungsflanke –

und damit kleinerer werdender Millerkapazität – kann der Anstieg der Kollektor-

Emitter Spannung intrinsisch werden. Weiterhin ist es möglich, dass während der

gesamten Spannungsflanke das Gate noch im Eingriff ist und der IGBT mit gesteu-

ertem duCE/dt abgeschaltet wird.

5.1.2. Auswirkung auf die Überspannung

Durch die nicht lineare Kapazität CIGBT im kapazitiven Ersatzschaltbild kann die

Überspannung des abschaltenden IGBTs abgeleitet werden. Bleibt das elektrische

Feld dreieckförmig, so ist die Nichtlinearität dieser Ersatzkapazität noch nicht sehr

ausgeprägt. Bei NPT-IGBTs ist dies während des Abschaltvorganges dauerhaft der

Fall. Hingegen gilt selbiges bei PT-IGBTs und bei FS-IGBTs nur so lange, wie die

ausbreitende Raumladungszone nicht an die hochdotierte n+-Pufferschicht anstößt.

Dann wird das elektrische Feld trapezförmig. Bei einer ausreichend kleinen Zwischen-

kreisspannung bleibt jedoch auch hier das elektrische Feld während des Abschalt-

vorganges dreieckförmig und das Bauteil verhält sich demnach wie ein NPT-IGBT.

Unter dieser Annahme ergibt sich für die gespeicherte Energie der Streuinduktivität

Lσ im Kommutierungskreis (Abbildung 3.1) und die gespeicherte Energie der Ersatz-

kapazität CIGBT, welche das Ausräumen des Plasmas darstellt, ein Schwingkreis.

Daher kann die magnetische Energie der Streuinduktivität mit der gespeicherten

Energie des Kondensators wie folgt gleichgesetzt werden:

1

2
· L · I2 =

1

2
· C · U2 (5.15)

Unter Berücksichtigung der Zwischenkreisspannung Ud ergibt sich für die maxi-

male Überspannung:

UCE,Max = Ud +

√

Lσ

CIGBT

· ILast (5.16)

Aus dem kapazitiven Verhalten des IGBTs und der darüber hergeleiteten Formel

(Gleichung 5.16) geht hervor, dass nicht der IGBT beim Abschalten eine Änderung

des Kollektorstromes (diC/dt) einprägt, sondern die Änderung dieses Stromes von

der Überspannung abhängt.
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5.1.3. Auswirkung des Gatestroms

Abbildung 5.6 zeigt ein Simulationsergebnis eines 6,5 kV IGBT bei verschiede-

nen Gatewiderständen und daraus resultierenden verschiedenen Gateentladeström-

en. Damit das elektrische Feld während des gesamten Abschaltvorganges dreieckför-

mig bleibt, beträgt die Zwischenkreisspannung hierbei 1200 V.
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Abbildung 5.6.: Wichtige Kenngrößen beim Abschalten von IGBTs. Simulation ei-
nes 6,5 kV IGBTs mit verschiedenen Gatewiderständen. Ud = 1200 V;
IC = 600 A

Die kleinsten Ausschaltverluste ergeben sich bei sehr niedrigem Gateentladewi-

derstand und somit großem Gateentladestrom, da bei diesem Betriebspunkt der

Übergang vom Gatestrom gesteuerten duCE/dt auf intrinsisches duCE/dt bei niedri-

ger Kollektor-Emitter Spannung einsetzt. Eine Vergrößerung des Gatewiderstandes

führt hierbei zunächst nicht zu einer Vergrößerung der Ausschaltverluste. Erst bei

weiterer Erhöhung des Gatewiderstandes steigen diese an. Des Weiteren wird bei

größeren Gatewiderständen und somit kleinerem Gateentladestrom sowohl die Span-

nungssteilheit der Kollektor-Emitter Spannung, als auch die maximale elektrische

Feldstärke reduziert. Über den Gateentladestrom lässt sich demzufolge die Feldstär-

kebelastung des IGBTs sehr einfach einstellen. Auffällig ist, dass die Überspannung

bei größer werdendem Gatewiderstand zunächst ansteigt. Dies liegt darin begründet,
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dass die Feldaufsteilung mit steigendem Gatewiderstand weniger stark ausgeprägt

ist, da noch ein Elektronenstrom durch die Raumladungszone fließen kann. Somit

kann während der Spannungsflanke mehr Elektronen-Loch Plasma ausgeräumt wer-

den. Hingegen wird während der Stromflanke weniger Plasma ausgeräumt, da eine

geringere Menge an Plasma verfügbar ist. Die Spannungsabhängigkeit der Ersatz-

kapazität CIGBT im Ersatzschaltbild wird somit verändert. Mit steigendem Gatewi-

derstand und entsprechend kleinerer Feldaufsteilung wird die differentielle Ersatz-

kapazität während der Spannungsflanke größer. Es wird mehr Plasma ausgeräumt.

Während der Stromflanke wird diese jedoch kleiner, da wiederum weniger Plasma zur

Verfügung steht. Erfolgt eine weitere Anhebung des Gatewiderstandes, so bleibt die

Gate-Emitter Spannung noch während der Stromflanke oberhalb der Schwellspan-

nung. Der Elektronenstrom in der Raumladungszone führt zu einer Verringerung des

diC/dt und nachfolgend zu einer Reduktion der Überspannung. Gleichzeitig steigen

jedoch auch die Ausschaltverluste. An dieser Stelle wird ersichtlich, dass das einfache

Ersatzschaltbild aus Abbildung 5.5 an die Grenzen stößt.

5.2. Anstoßen an die Feldstopp-Schicht

Alle bisherigen Betrachtungen gingen davon aus, dass das elektrische Feld im ge-

sperrten Zustand und damit auch während des Abschaltvorganges dreieckförmig ist.

Erreicht jedoch die Raumladungszone beim Abschalten von FS-IGBTs die hochdo-

tierte Feldstopp-Schicht, so wird das elektrische Feld trapezförmig [16, 53]. Gleich-

zeitig muss sich die Raumladungszone viel weniger ausbreiten, um die gleiche Span-

nungsänderung aufzunehmen (Abbildung 5.7). Im kapazitiven Ersatzschaltbild ver-

ringert sich damit die Ersatzkapazität CIGBT, welche das Ausräumen des Plasmas

darstellt.

Das Anstoßen an die Feldstopp-Schicht und somit der Übergang vom dreieckför-

migen zum trapezförmigen elektrischen Feld kann zu drei charakteristischen Zeit-

punkten stattfinden. Dieser Vorgang steht in Abhängigkeit von folgenden Aspekten:

Der Zwischenkreisspannung, dem Laststrom, dem Gatewiderstand und der Tempe-

ratur des IGBTs:

f(Ud, ILast, RG,Off , Tj)

Wird der IGBT mit einem sehr kleinen Laststrom und mit einem sehr kleinen

Gatewiderstand abgeschaltet, so wird das Feld während der Spannungsflanke tra-

pezförmig (Abbildung 5.8 links). Es erfolgt bereits bei niedriger Kollektor-Emitter
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Abbildung 5.7.: FS-IGBT: Anstoßen an die Feldstopp-Schicht während des Abschaltvor-
gangs bei einer gegebenen Änderung der Kollektor-Emitter Spannung.
∆uCE: Änderung der aufgenommenen Kollektor-Emitter Spannung zwi-
schen zwei Zeitpunkten; ∆Q: Ausgeräumte Ladung zwischen diesen Zeit-
punkten; ∆xRLZ : Vergrößerung der Raumladungszone zwischen diesen
Zeitpunkten – Oben: Querschnitt durch eine FS-IGBT Zelle. Mitte: Än-
derung der Raumladungszone bei dreieckförmigen Feld. Unten: Änderung
der Raumladungszone bei trapezförmigen Feld.

Spannung der Übergang vom gesteuerten zum intrinsischen duCE/dt. Dementspre-

chend geht der Elektronenstrom in der Raumladungszone auf Null zurück. Durch den

geringen Laststrom bleibt die Feldaufsteilung jedoch gering. Die Raumladungszone

erreicht die hochdotierte Feldstopp-Schicht in diesem ersten Fall während der Span-

nungsflanke, da der Gradient der elektrischen Feldstärke sehr gering ist. Wie bereits

beschrieben muss die Raumladungszone zur Aufnahme der selben Spannungsände-

rung weniger stark anwachsen. Gleichzeitig wird dem Bauelement weniger Ladung

entnommen. Im kapazitiven Ersatzschaltbild verringert sich die Kapazität CIGBT

um ca. eine Zehnerpotenz. Durch die Stromquellencharakteristik der Last ist zu

diesem Zeitpunkt der Kollektorstrom eingeprägt, somit ist auch die Änderung der

ausgeräumten Ladung fest. Die gleiche ausgeräumte Ladung führt demnach bei ei-

nem trapezförmigen Feldverlauf zu einer deutlich größeren Spannungsaufnahme. Der

Anstieg der Kollektor-Emitter Spannung ändert sich analog zur Ersatzkapazität.
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Im zweiten Fall (Abbildung 5.8 mittig) stößt die Raumladungszone ebenfalls wäh-

rend der Spannungsflanke an die Feldstopp-Schicht an. Dabei wird der Nennstrom

des IGBTs mit einem größeren Gatewiderstand abgeschaltet. Die Spannungsflan-

ke ist nachfolgend duCE/dt gesteuert und die Gate-Emitter Spannung befindet sich

oberhalb der Schwellspannung. Es fließt während der Spannungsflanke ein Elek-

tronenstrom durch die Raumladungszone. Beim Anstoßen an die Feldstopp-Schicht

erhöht sich die Flankensteilheit der Kollektor-Emitter Spannung, ein Strom fließt

über die Millerkapazität auf das Gate und hebt somit die Gate-Emitter Spannung

an. Da jedoch das Gate noch im Eingriff ist, führt dies zum erneuten Aufsteuern

des IGBTs. Der n-leitende Kanal der p-Wanne wird größer und es fließt ein höherer

Elektronenstrom durch die Raumladungszone. Hierbei ist die Änderung der Flan-

kensteilheit der Kollektor-Emitter Spannung daher geringer als im ersten Fall.

Im Fall Nummer drei (Abbildung 5.8 rechts) stößt die Raumladungszone wäh-

rend der Stromflanke an die hochdotierte Feldstopp-Schicht an. Der IGBT wird mit

Nennstrom und einem geringen Gatewiderstand abgeschaltet. Während der Span-

nungsflanke ist der Elektronenstrom in der Raumladungszone nahezu Null. Dies

führt zu einem sehr großen Gradienten des elektrischen Feldes. Das elektrische Feld

ist in diesem Fall noch dreieckförmig, während die Kollektor-Emitter Spannung die

Zwischenkreisspannung erreicht. Der Strom kommutiert in die Freilaufdiode und

die Feldaufsteilung verringert sich. Der Kollektorstrom ist nun nicht mehr durch die

Lastinduktivität eingeprägt und die Raumladungszone breitet sich bis zum Erreichen

der Feldstopp-Schicht weiter aus. Wie im ersten Fall verringert sich die Ersatzka-

pazität CIGBT. Folglich wird der Kollektorstrom schlagartig kleiner. Die Änderung

des diC/dt führt zu einer zweiten Überspannungsspitze. Diese ist besonders kritisch

für Active Clamping Schaltungen, welche häufig zur Begrenzung der Überspannung

eingesetzt werden. Hierbei wird das Gate von der Ansteuerungsschaltung aktiv ange-

hoben und somit die Überspannung begrenzt. Zum Zeitpunkt der zweiten Überspan-

nungsspitze ist die Gate-Emitter Spannung bereits weit unter die Schwellspannung

gefallen, sodass Active Clamping Schaltungen Probleme haben schnell genug das

Gate anzuheben.

Nachfolgend wird in Anlehnung an [16] auf die verschiedenen Anstoßzeitpunkte

in Abhängigkeit der jeweiligen Ansteuerparameter eingegangen und um den Aspekt

der Sperrschichttemperatur erweitert.
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Abbildung 5.8.: Simulation: Abschaltverhalten eines Feldstopp-IGBTs. Verschiedene Zeit-
punkte, zu welchem die Raumladungszone an die Feldstopp-Schicht an-
stößt – Blau: Kollektor-Emitter Spannung; Rot: Kollektorstrom; Magenta:
Elektronenstrom in der Raumladungszone; Schwarz: Gate-Emitter Span-
nung; Grün: Räumliches Maximum der elektrischen Feldstärke – Links:
Erster Fall; Mitte: Zweiter Fall; Rechts: Dritter Fall

5.2.1. Einfluss des Gatewiderstandes

Abbildung 5.9 zeigt anhand einer Simulation die Abhängigkeit vom Gatewiderstand

eines 6,5 kV Feldstopp-IGBTs auf den Anstoßzeitpunkt. Der IGBT wird bei einer

Sperrschichttemperatur von 25 ◦C, mit einer Streuinduktivität von 90 nH und bei

einem Laststrom von 600 A abgeschaltet. Hierbei beträgt die Zwischenkreisspan-

nung 4,2 kV und der Gatewiderstand wird von 15 V auf -15 V geschaltet. Bei einem

Gatewiderstand von nur 4 Ω ist der n-leitende Kanal der p-Wanne während der Span-

nungsflanke komplett abgeschnürt und es fließt kein Elektronenstrom mehr durch

die Raumladungszone. Nun muss der komplette Laststrom als Löcherstrom getra-

gen werden. Dies führt zu einem sehr steilen Gradienten der elektrischen Feldstärke

und damit zu einer hohen Feldstärkespitze. Während der IGBT Sperrspannung auf-

nimmt, ist die Raumladungszone relativ kurz. Beim Erreichen der Zwischenkreis-

spannung befinden sich daher noch sehr viele Ladungsträger im Bauelement, welche

innerhalb der Stromflanke ausgeräumt werden müssen. Dies resultiert zunächst in
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einem nicht sehr steilen Gradienten der Stromflanke und einer niedrigen Überspan-

nungsspitze. Die Raumladungszone stößt während der Stromflanke an die höher

dotierte Feldstopp-Schicht an, was zu einem Abreißen des Kollektorstromes und ei-

ner zweiten Überspannungsspitze führt.

Wird der Gatewiderstand auf 12 Ω erhöht, fließt während der Spannungsflan-

ke weiterhin ein Elektronenstrom durch die Raumladungszone. Der Gradient der

elektrischen Feldstärke während der Spannungsflanke ist kleiner und die Raumla-

dungszone konnte sich deutlich weiter ausbreiten als beim Abschaltvorgang mit ei-

nem 4 Ω Gatewiderstand. Innerhalb der Stromflanke ist somit weniger Ladung im

Bauelement, welche nachfolgend abgebaut werden muss. Der Kollektorstrom kann

daher schneller in die Diode kommutieren und dieser Umstand führt zu einer höheren

ersten Überspannungsspitze. Weil die Raumladungszone während der Stromflanke

an die Feldstopp-Schicht stößt, kann wie vorher beschrieben eine zweite Überspan-

nungssitze resultieren. Der Anstoßzeitpunkt hat sich hier zu einem höheren Wert

des Kollektorstromes verschoben.

Erhöht man den Gatewiderstand hingegen auf 42 Ω, so steigt auch der Elek-

tronenstrom in der Raumladungszone während des Spannungsanstieges. Die Spitze

des elektrischen Feldes wird kleiner und führt somit zu einer größeren Weite der

Raumladungszone während der Spannungsflanke. Ein kleiner Gradient der elektri-

schen Feldstärke ist die Folge. Der Anstoßzeitpunkt hat sich kurz vor den Anfang der

Stromflanke verschoben, dadurch überlappen sich die erste und die zweite Überspan-

nungsspitze. Daraus resultiert in den genannten Fällen die höchste Überspannung.

Bei einer weiteren Erhöhung des Gatewiderstandes auf 74 Ω wird der Gradient der

elektrischen Feldstärke, wie bereits beschrieben so flach, dass die Feldstopp-Schicht

während der Spannungsflanke erreicht werden kann. Die Spitze des elektrischen Fel-

des ist in diesem Fall am geringsten. Durch das Anstoßen während der Spannungs-

flanke resultiert ein höheres du/dt der Kollektor-Emitter Spannung. Somit fließt ein

Strom durch die Millerkapazität, welcher die Gate-Emitter Spannung anhebt und

somit den Kanal in der p-Wanne aufsteuert. Es ergibt sich dadurch ein zusätzlicher

Elektronenstrom und dieser begrenzt die Überspannung.

Zusammenfassend führt eine Vergrößerung des Gatewiderstandes zu einem län-

geren Abschaltvorgang. Gleichzeitig sinkt die Spitze des elektrischen Feldes und

die Raumladungszone ist bei gleicher aufgenommenen Kollektor-Emitter Spannung

größer. Des Weiteren wandert der Anstoßzeitpunkt mit steigendem Gatewiderstand
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Abbildung 5.9.: Simulation: Abschaltverhalten eines Feldstopp-IGBTs mit verschiedenen
Gatewiderständen – Blau: Kollektor-Emitter Spannung; Rot: Kollektor-
strom; Magenta: Elektronenstrom in der Raumladungszone; Schwarz:
Gate-Emitter Spannung; Grün: Räumliches Maximum der elektrischen
Feldstärke – Links oben: RG,Off = 4 Ω; Rechts oben: RG,Off = 12 Ω; Links
unten RG,Off = 42 Ω; Rechts unten RG,Off = 74 Ω

von der Stromflanke in die Spannungsflanke. Weiterhin zeigt Abbildung 5.9 deut-

lich, dass eine Erhöhung des Gatewiderstandes zu einem ausgeprägteren und höheren

Millerplateau führt.
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5.2.2. Einfluss des Kollektorstromes

Abbildung 5.10 verdeutlicht den Einfluss des abzuschaltenden Stromes auf den

Anstoßzeitpunkt. Der IGBT wird hierfür bei 25 ◦C, einer Streuinduktivität von

90 nH und 4,2 kV Zwischenkreisspannung abgeschaltet. Für die Simulation wurde

der Gatewiderstand auf 12 Ω eingestellt. Mit höherem Strom steigt im eingeschal-

teten Zustand die Ladungsträgerdichte innerhalb des Bauelements entsprechend.

Daraus ergibt sich, dass während des Abschaltvorganges mehr Plasma ausgeräumt

werden muss.

Mit einem Kollektorstrom von 60 A kann die Ladungsträgerkonzentration so weit

abgesenkt werden, dass das Elektronen-Loch Plasma nur sehr langsam ausgeräumt

wird. Der langsame Anstieg der Kollektor-Emitter Spannung führt dazu, dass der

Strom durch die Millerkapazität kleiner als der Gatestrom ist. Somit wird der Kanal

abgeschnürt und es kann kein Elektronenstrom mehr durch die Raumladungszone

fließen. Obwohl der Laststrom hierbei ausschließlich über den Löcherstrom erfolgt,

ist die Spitze des elektrischen Feldes nicht sonderlich ausgeprägt, da die Ladungs-

trägerkonzentration zu gering ist. Die Raumladungszone breitet sich aus und stößt

während der Spannungsflanke an die Feldstopp-Schicht. Es resultiert ein steiler Gra-

dient der Kollektor-Emitter Spannung sowie ein Anstieg der Gate-Emitter Spannung

durch den Millereffekt. Da die Gate-Emitter Spannung zu diesem Zeitpunkt schon

weit unterhalb der Schwellspannung gefallen ist, ist dieser Strom nicht ausreichend

um das Gate erneut aufzusteuern.

Auch unter einer Erhöhung des Kollektorstromes auf 200 A verbleibt der Strom

durch die Millerkapazität kleiner als der Gatestrom. Die Gate-Emitter Spannung

fällt während der Spannungsflanke unterhalb der Schwellspannung und es fließt kein

Elektronenstrom durch die Raumladungszone. Das höhere duCE/dt führt dazu, dass

dieser Effekt deutlich später als bei 60 A Kollektorstrom zu erkennen ist. Es kommt

über die höhere Ladungsträgerkonzentration zu einem Anstieg des Gradienten der

elektrischen Feldstärke. Die Raumladungszone breitet sich langsamer aus und diese

erreicht die Feldstopp-Schicht somit erst während der Überspannung. Dadurch ist

die Überspannung deutlich ausgeprägter als bei einem Laststrom von 60 A.

Wird die Simulation bei einem Kollektorstrom von 600 A (Nennstrom des IGBTs)

durchgeführt, so ist der Gate-Kanal abgeschnürt, während die Kollektor-Emitter

Spannung die Zwischenkreisspannung erreicht. Durch den höheren Strom ergibt sich

ein deutlich steilerer Gradient der elektrischen Feldstärke und auch die Spitze der

elektrischen Feldstärke ist deutlich ausgeprägter. Dies führt dazu, dass die Raum-

55



5. Auswirkungen des Plasmas auf das Ausschaltverhalten von IGBTs

ladungszone erst während der Stromflanke die Feldstopp-Schicht erreicht und als

Resultat eine zweite Überspannungsspitze nach sich zieht.

Bei weiterer Erhöhung des Kollektorstromes auf 1200 A wird die erste Überspan-

nungsspitze deutlich größer. Der Kanal wird ebenfalls bei Erreichen der Zwischen-

kreisspannung während der Spannungsflanke abgeschnürt. Durch den hohen Strom

steigt der Gradient der elektrischen Feldstärke weiter an. Gleichzeitig steigt auch

das Maximum der elektrischen Feldstärke. Bei doppeltem Nennstrom kann somit

die Raumladungszone die Feldstopp-Schicht erst bei ca. einem Sechstel des Kollek-

torstromes erreichen. Bei einfachem Nennstrom erreicht die Raumladungszone die

Feldstopp-Schicht hingegen bei ca. einem Drittel des Kollektorstromes.

Abbildung 5.10 verdeutlicht die Abhängigkeit des Anstoßzeitpunktes von dem

Laststrom im durchgeschalteten Zustand. Mit höherem Laststrom steigt sowohl

der Gradient der elektrischen Feldstärke als auch die maximale Feldstärke, sodass

mit steigendem Kollektorstrom der Anstoßzeitpunkt von der Spannungsflanke zur

Stromflanke wandert.
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Abbildung 5.10.: Simulation: Abschaltverhalten eines Feldstopp-IGBTs mit verschiedenen
Kollektorströmen – Blau: Kollektor-Emitter Spannung; Rot: Kollektor-
strom; Magenta: Elektronenstrom in der Raumladungszone; Schwarz:
Gate-Emitter Spannung; Grün: Räumliches Maximum der elektrischen
Feldstärke – Links oben: IC = 60 A; Rechts oben: IC = 200 A; Links un-
ten: IC = 600A; Rechts unten IC = 1200 A – RG,Off = 12 Ω;

5.2.3. Einfluss der Zwischenkreisspannung

Abbildung 5.11 zeigt den Einfluss der Zwischenkreisspannung auf das Anstoßen

an die Feldstopp-Schicht. Der IGBT wird hier mit einer Sperrschichttemperatur

von 25 ◦C, einem Laststrom von 600 A und einem Gatewiderstand von 12 Ω abge-

schaltet. Die Streuinduktivität liegt bei 90 nH. Die maximale Feldstärke wurde auf
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5. Auswirkungen des Plasmas auf das Ausschaltverhalten von IGBTs

die maximale statische Feldstärke bei einer Zwischenkreisspannung von 3,6 kV nor-

miert. Wird die Simulation mit einer Zwischenkreisspannung von 3,6 kV und 4,2 kV

durchgeführt, so erreicht die Raumladungszone die Feldstopp-Schicht während der

Stromflanke. Bei einer Zwischenkreisspannung von 4,2 kV ist zu diesem Zeitpunkt

die maximale Feldstärke höher als bei der niedrigeren Zwischenkreisspannung. Die

Weite der Raumladungszone hingegen ist identisch. Demnach ergibt sich für den

Gradienten der elektrischen Feldstärke bei höherer Zwischenkreisspannung ein stei-

lerer Verlauf als bei dem niedrigeren Wert der Zwischenkreisspannung. Ein steilerer

Gradient bedeutet eine höhere Löcherkonzentration in der Raumladungszone. Da

der Elektronenstrom in der Raumladungszone zu diesem Zeitpunkt bereits auf Null

abgesunken ist, stößt der IGBT mit höherer Zwischenkreisspannung bei einem hö-

herem Wert des Kollektorstroms an.
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Abbildung 5.11.: Simulation: Abschaltverhalten eines Feldstopp-IGBTs mit verschiede-
nen Zwischenkreisspannungen – Blau: Kollektor-Emitter Spannung; Rot:
Kollektorstrom; Magenta: Elektronenstrom in der Raumladungszone;
Schwarz: Gate-Emitter Spannung; Grün: Räumliches Maximum der
elektrischen Feldstärke – Links: 3,6 kV Zwischenkreisspannung; Rechts:
4,2 kV Zwischenkreisspannung
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5. Auswirkungen des Plasmas auf das Ausschaltverhalten von IGBTs

5.2.4. Einfluss der Sperrschichttemperatur

Als letzter Faktor soll der Einfluss der Sperrschichttemperatur betrachtet werden.

Bei einer Temperaturerhöhung des IGBTs wird die Ladungsträgerkonzentration im

Durchlass angehoben [5]. Während des Abschaltvorganges muss somit mehr Plasma

aus dem Bauteil ausgeräumt werden.
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Abbildung 5.12.: Simulation: Abschaltverhalten eines Feldstopp-IGBTs mit verschiede-
nen Sperrschichttemperaturen – Blau: Kollektor-Emitter Spannung; Rot:
Kollektorstrom; Magenta: Elektronenstrom in der Raumladungszone;
Schwarz: Gate-Emitter Spannung; Grün: Räumliches Maximum der elek-
trischen Feldstärke – Links: 25 ◦C; Rechts: 125 ◦C

Abbildung 5.12 zeigt vergleichend das Abschaltverhalten bei 25 ◦C und 125 ◦C.

Abgeschaltet wird der Nennstrom bei einer Zwischenkreisspannung von 4,2 kV. Der

Gatewiderstand beträgt 12 Ω und die Streuinduktivität 90 nH. Durch die geringe-

re Beweglichkeit der Ladungsträger bei höherer Temperatur kann weniger Plasma

aus dem n--Gebiet ausgeräumt werden. Es kommt zu einem langsameren Anstieg

der Kollektor-Emitter Spannung. Bei Erreichen der Zwischenkreisspannung ist der

Elektronenstrom bereits auf Null abgesunken und der Kollektorstrom kann nur durch

den Löcherstrom getragen werden. Die höhere Ladungsträgerkonzentration bei hoher

Temperatur führt dazu, dass der Gradient der elektrischen Feldstärke größer ist als
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5. Auswirkungen des Plasmas auf das Ausschaltverhalten von IGBTs

bei Raumtemperatur. Gleichzeitig ist auch ein Anstieg der maximalen Feldstärke

mit steigender Temperatur zu beobachten. Während der Stromflanke muss insge-

samt mehr Plasma ausgeräumt werden als bei niedrigen Temperaturen. Dies führt

zu einem kleineren diC/dt. Durch die geringere Weite der Raumladungszone bei ho-

hen Temperaturen, stößt die Raumladungszone erst bei einem niedrigeren Wert des

Kollektorstromes an die Feldstopp-Schicht an. Mit kleiner werdender Temperatur

wandert der Anstoßzeitpunkt von der Stromflanke in Richtung der Spannungsflan-

ke.
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6. Schaltverhalten des MOSFETs

Um die Unterschiede eines bipolaren Bauelements mit einem unipolaren Bauelement

zu verdeutlichen, werden die Gegebenheiten des Schaltverhaltens bei einem MOS-

FET betrachtet und anhand eines einfachen kapazitiven Ersatzschaltbildes verdeut-

licht.

6.1. Allgemeines Schaltverhalten des MOSFETs

Beim Schaltverhalten des MOSFETs vereinfachen sich die soeben gemachten Be-

ziehungen im Vergleich zum IGBT. Zur Erklärung des Abschaltvorganges wurde

bei diesem Bauteil das Simulationsmodel des 6,5 kV IGBTs um die kollektorsei-

tige hochdotierte p+-Schicht reduziert. Als Folge wird der Drainstrom ausschließ-

lich von einem Elektronenstrom in der n--Basis getragen. Für die Gegebenheiten

beim Abschalten des unipolaren Bauelements vereinfacht sich die Poisson Gleichung

(Gleichung 5.6) zu:

dE

dx
=

q

ǫ
· (ND − n) (6.1)

Analog zum IGBT ist der n-leitende Kanal der p-Wanne vollständig abgeschnürt,

wenn beim Abschaltvorgang die Gate-Source Spannung unterhalb der Schwellspan-

nung fällt. Somit kann kein Elektronenstrom mehr durch die Raumladungszone flie-

ßen und der MOSFET nimmt Sperrspannung auf. Der Gradient der elektrischen

Feldstärke ist ausschließlich von der Dotierungskonzentration der Donatoren in der

n--Basis abhängig.

Auch für den MOSFET gilt die Beziehung des Flächenintegrals der elektrischen

Feldstärke über der Raumladungszone aus Gleichung 5.8, so lange das elektrische

Feld dreieckförmig ist. Dieser Zusammenhang lässt sich mit der vereinfachten Pois-

son Gleichung für den MOSFET (Gleichung 6.1) kombinieren. Es ergibt sich für die

maximale Feldstärke eine Abhängigkeit von der Spannung über der Millerkapazität

und somit auch von der Drain-Source Spannung:

uDS =
1

2
· (Ê)2 ·

1

dE

dx

=> Ê ∼
√
uDS (6.2)
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6. Schaltverhalten des MOSFETs

uDS ≈ uGD (6.3)

Demnach ist die maximale Feldstärke beim Abschaltvorgang des MOSFETs nur

abhängig von der aufgenommenen Spannung der Millerkapazität. Auf Grund der

sehr geringen Spannungsänderung der Gate-Source Spannung, kann die Spannung

über der Millerkapazität gleich der Drain-Source Spannung gesetzt werden.

Abbildung 6.1 zeigt das Abschaltverhalten eines MOSFET mit sehr kleinem Gate-

widerstand. Daher liegt hier während des Spannungsanstieges der Drain-Source

Spannung die Gatespannung unterhalb der Schwellspannung. So lange der Anstieg

der Drain-Source Spannung positiv ist, verbleibt auch der Gradient der elektrischen

Feldstärkenspitze positiv. Daher ist die Belastung dieses Bauelementes durch die

elektrische Feldstärke – anders als beim IGBT – nur abhängig von der aufgenom-

menen Sperrspannung.
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Abbildung 6.1.: Simulation: Abschaltverhalten eines 6,5 kV MOSFET bei 10 A und großem
Gateentladestrom – Oben: Drain-Source Spannung und Drainstrom; Unten:
Gate-Source Spannung und räumliches Maximum der elektrischen Feld-
stärke

In Abbildung 6.2 erfolgt die Darstellung der Gradienten der elektrischen Feld-

stärke aus der Simulation aus Abbildung 6.1. Bei dieser wird der Gradient der
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6. Schaltverhalten des MOSFETs

elektrischen Feldstärke bei verschiedenen Zeitpunkten dargestellt: 1. bei halber Zwi-

schenkreisspannung, 2. bei Erreichen der Zwischenkreisspannung während der Span-

nungsflanke und 3. im Zustand des statischen Sperrens. Da der n-leitende Kanal der

p-Wanne zu diesen Zeitpunkten jeweils vollständig gesperrt ist, ergibt sich zu al-

len genannten Zeitpunkten ein identischer Gradient der Feldstärke. Sowohl für die

maximale Feldstärke als auch für die Weite der Raumladungszone ergeben sich bei

Erreichen der Zwischenkreisspannung und im statischen Sperren identische Werte.
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Abbildung 6.2.: Simulation: Querschnitt einer MOSFET-Zelle beim Abschalten während
der Spannungsflanke und im statischen Sperren

6.2. Kapazitives Verhalten des MOSFETs

Analog zum IGBT kann das Ausschaltverhalten des MOSFETs mit einem kapaziti-

ven Ersatzschaltbild mit Stromquelle erklärt werden. In diesem Ersatzschaltbild ist

eine spannungsgesteuerte Stromquelle für den Elektronenstrom in der Raumladungs-

zone ausreichend, da sich im eingeschalteten Zustand kein Plasma ausbildet, welches

beim Ausschalten ausgeräumt werden müsste. Zusätzlich ist eine Sperrschichtkapa-
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6. Schaltverhalten des MOSFETs

zität zwischen Drain und Source erforderlich, welche durch die p-Wanne und die

n--Basis zustande kommt (Abbildung 6.3).

Abbildung 6.3.: Kapazitives Ersatzschaltbild eines MOSFETs mit gesteuerter Stromquelle –
Sperrschichtkapazität CDS zwischen Drain und Source; CGD: Millerkapazi-
tät, Rückwirkungskapazität zwischen Gate und Drain

Während des Abschaltvorgangs wird die Ausgangskapazität des MOSFETs um-

geladen. Diese setzt sich dabei aus der Millerkapazität CGD und der Sperrschichtka-

pazität CDS zusammen. Bleibt während des Abschaltens die Gate-Source Spannung

oberhalb der Schwellspannung, fließt ein Elektronenstrom durch die Raumladungs-

zone. In dieser Betrachtung erfolgt die Nachbildung durch eine spannungsgesteuerte

Stromquelle. Wie beim IGBT sind alle Kapazitäten nicht linear. Die Millerkapa-

zität ist umgekehrt proportional zu der an ihr anliegenden Spannung. Der Drain-

strom setzt sich aus dem Strom in der Raumladungszone und dem Strom durch

die Kapazitäten zusammen. Die nachfolgende Gleichung verwendet die genannten

Zusammenhänge:

iD = inRLZ +
d

dt
(CGD · uGD) +

d

dt
(CDS · uDS) (6.4)

6.2.1. Verlauf der Drain-Source Spannung

Da die Gate-Source Spannung verhältnismäßig klein gegenüber der Drain-Source

Spannung ist, ergibt sich aus dem Ersatzschaltbild (Abbildung 6.3), dass ein An-

stieg der Drain-Source Spannung einem Anstieg der Spannung der Millerkapazität
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6. Schaltverhalten des MOSFETs

entspricht. Nachfolgend wird der Spannungsanstieg über das Umladen der Kapa-

zitäten bestimmt. Analog zum IGBT lassen sich auch beim MOSFET zwei Fälle

unterscheiden. Im ersten Fall ist die Gate-Source-Spannung unterhalb der Schwell-

spannung und es fließt kein Elektronenstrom durch die Raumladungszone. Der Span-

nungsanstieg erfolgt intrinsisch oder mit natürlichem duDS/dt. Im zweiten Fall ist

die Gate-Source Spannung oberhalb der Schwellspannung. Somit ist der n-leitende

Kanal der p-Wanne nicht vollständig abgeschnürt und der Elektronenstrom durch

die Raumladungszone bleibt erhalten. Hier schaltet der MOSFET dann mit gesteu-

ertem duDS/dt ab.

Betrieb mit intrinsischem duDS/dt

Durch einen sehr hohen Gateentladestrom fällt während der Spannungsflanke der

Drain-Source Spannung die Gate-Source Spannung auf einen Wert unterhalb der

Schwellspannung. Auf Grund der gesteuerten Stromquelle aus dem Ersatzschaltbild

fließt innerhalb der Raumladungszone kein Elektronenstrom. Der Gateentladestrom

ist größer als der Strom durch die Millerkapazität. Es kommt somit zu einem weiteren

Abfall der Gate-Source Spannung. Der Spannungsantieg der Drain-Source Spannung

ergibt sich aus diesen Gegebenheiten entsprechend:

duDS

dt
=

iD

CGD + CDS

(6.5)

Der Anstieg der Drain-Source Spannung wird dabei nicht durch den Gateentlade-

strom eingestellt, sondern ist abhängig vom Drainstrom und der Ausgangskapazität.

Mit steigender Spannung sinkt der Wert der Millerkapazität. Je nach eingestelltem

Gatestrom ist es auch hier möglich, dass zu Beginn der Spannungsflanke mit gesteu-

ertem Anstieg der Drain-Source Spannung abgeschaltet wird und bei weiter steigen-

der Drain-Source Spannung – und damit kleinerer Millerkapazität – mit natürlichem

Spannungsanstieg abgeschaltet wird. Wenn während der gesamten Spannungsflanke

das Gate oberhalb der Schwellspannung liegt, kann des Weiteren mit gesteuertem

duDS/dt abgeschaltet werden.

Betrieb mit Gatestrom gesteuertem duDS/dt

Im Fall des mit Gatestrom gesteuertem duDS/dt ist der n-leitende Kanal, wie be-

reits beschrieben, nicht komplett abgeschnürt. Auch hier wird dies im kapazitiven

Ersatzschaltbild durch die steuerbare Stromquelle dargestellt. Verbleibt die Gate-

Source Spannung auf dem Millerplateau, so wird die Millerkapazität CGD durch den

Gatestrom umgeladen. Entsprechend ist die Änderung der Gate-Drain Spannung

gegenüber der Gate-Source Spannung gering. Daher kann für den Anstieg der Drain-
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6. Schaltverhalten des MOSFETs

Source Spannung der Anstieg der Spannung über der Millerkapazität angenommen

werden.

duDS

dt
≈

duGD

dt
=

iG

CGD

(6.6)

Die Differenz aus Drainstrom und der Summe aus Strom durch die Millerkapazität

und Elektronenstrom der Raumladungszone kann nun in die Sperrschichtkapazität

fließen. Fällt jedoch die Gate-Source Spannung während des Abschaltvorganges, so

reduziert sich der Elektronenstrom in der Raumladungszone und es kann mehr Strom

durch die Sperrschichtkapazität fließen. Dies lässt die Drain-Source Spannung und

somit auch die Spannung über der Millerkapazität schneller ansteigen. Hierdurch

erhöht sich der Strom durch die Millerkapazität und die Gate-Source Kapazität

wird aufgeladen. Es stellt sich wieder ein stabiler Arbeitspunkt ein und der Anstieg

der Drain-Source Spannung wird über den Gateentladestrom gesteuert.

6.2.2. Auswirkung auf die Überspannung

Beim Abschaltvorgang des MOSFETs kommt es auf Grund der Stromflanke und der

parasitären Induktivitäten zu einer Überspannung am Bauelement. Während dieser

Überspannung wird die Sperrschichtkapazität des MOSFETs umgeladen. Mit dieser

Annahme ergibt sich für die gespeicherte Energie der Streuinduktivität Lσ im Kom-

mutierungskreis und der Energie der Sperrschichtkapazität CDS ein Schwingkreis,

welcher schon vom IGBT bekannt ist. Im Zusammenhang mit der Zwischenkreis-

spannung Ud resultiert für die maximale Überspannung daher:

UDS,Max = Ud +

√

Lσ

CDS

· ILast (6.7)

6.2.3. Auswirkung des Gatestroms

Abbildung 6.4 zeigt ein Simulationsergebnis des MOSFETs bei verschiedenen Gate-

widerständen. Die Zwischenkreisspannung beträgt 1200 V, damit das elektrische

Feld während des gesamten Abschaltvorganges dreieckförmig bleibt.

Wie beim IGBT ergeben sich die niedrigsten Ausschaltverluste bei sehr niedri-

gem Gateentladewiderstand, da hier der Übergang zwischen Gatestrom gesteuertem

duDS/dt und intrinsischem duDS/dt bei niedriger Drain-Source Spannung einsetzt.

Wird der Gatewiderstand weiter erhöht, so findet dieser Übergang erst bei höhe-

rer Drain-Source Spannung statt. Anders als beim IGBT führt eine Erhöhung des

Gatewiderstandes und damit eine Verringerung des Gateentladestroms sofort zu ei-
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Abbildung 6.4.: Wichtige Kenngrößen beim Abschalten von MOSFETs. Simulation eines
6,5 kV MOSFET mit verschiedenen Gatewiderständen – Ud = 1200 V;
ID = 10 A

ner enormen Vergrößerung der Ausschaltverluste. Sowohl die Spannungssteilheit als

auch die maximale elektrische Feldstärke werden reduziert. Dies liegt darin begrün-

det, dass noch ein Elektronenstrom durch die Raumladungszone der n--Basis fließt

und somit die Ausgangskapazität langsamer umgeladen werden kann. Dies führt

zu einer Verringerung des diD/dt und somit zu einer Reduktion der Überspannung.

Hier wird ersichtlich, dass das Ausschaltverhalten des MOSFETs, im Gegensatz zum

IGBT, mit dem einfachen Ersatzschaltbild ausreichend verdeutlicht werden kann.
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7. Auswirkung der Millerkapazität auf das

Ausschaltverhalten von IGBTs

Wie bereits dargelegt wurde, eignet sich das einfache Ersatzschaltbild lediglich zur

Erläuterung der grundsätzlichen Vorgänge beim IGBT. Für ein tieferes Verständnis

des Ausschaltverhaltens ist es hingegen durch die Spannungsabhängigkeit der Er-

satzkapazität CIGBT nur bedingt geeignet. Auch die Betrachtung der Millerkapazität,

welche im Fall des MOSFETs zur Verdeutlichung des Schaltverhaltens herangezo-

gen werden kann, vermag die Sachverhalte beim IGBT nicht vollständig zu erklären.

Dieses Kapitel zeigt auf Grund dieser Unterschiede die Auswirkung der Miller-

kapazität auf das Schaltverhalten von IGBTs auf. Zunächst wird vergleichend das

Verhalten der Millerkapazität beim IGBT und beim MOSFET dargestellt. Hierfür

ist es erforderlich, sich von den Kapazitäten als Bezugsgröße zu lösen. Anstelle des-

sen finden die elektrischen Feldstärken Verwendung. Nachfolgend wird dargestellt,

warum die elektrische Feldstärke zur Erklärung des Schaltverhaltens besser geeignet

ist.

7.1. Vergleich der Millerkapazität beim MOSFET und beim

IGBT (Self Turn Off Effekt)

Der Grund für die gute Steuerbarkeit der Spannungsflanke bei MOSFET und IGBT

ist die so genannte Millerkapazität. Im Ersatzschaltbild koppelt diese den Drain

beziehungsweise den Kollektor auf das Gate zurück. Während des Abschaltens lädt

der Gatestrom die Millerkapazität um. Der Strom durch die Millerkapazität kann

dabei wie folgt bestimmt werden:

iC,GD = CGD ·
duGD

dt
+ UGD ·

dCGD

dt
(7.1)

iC,GC = CGC ·
duGC

dt
+ UGC ·

dCGC

dt
(7.2)

Bei einer vereinfachten eindimensionalen physikalischen Betrachtung ist der Ver-

schiebestrom durch die Millerkapazität proportional zur zeitlichen Änderung der

Feldstärke im Oxid und somit auch proportional zur zeitlichen Änderung des räum-
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lichen Maximums der elektrischen Feldstärke. Weiterhin gilt, dass dieser Verschie-

bestrom proportional zum Strom durch die Millerkapazität ist.

jC,GD = ǫ ·
EOxide

dt
= ǫ ·

dÊRLZ

dt
(7.3)

jC,GC = ǫ ·
EOxide

dt
= ǫ ·

dÊRLZ

dt
(7.4)

Diese Beziehungen gelten gleichermaßen für MOSFET und IGBT. Bei ersteren

wird der Gradient der elektrischen Feldstärke in der Raumladungszone durch die Do-

tierungskonzentration bestimmt (Annahme: MOS-Kanal komplett gesperrt) und ist

daher konstant (Gleichung 7.5). Wie bereits beschrieben, lässt sich die aufgenomme-

ne Drain-Source Spannung aus dem Flächenintegral des Gradienten der elektrischen

Feldstärke über der Raumladungszone bestimmen. Es wird angenommen, dass das

elektrische Feld einen dreieckförmigen Verlauf hat, also die Raumladungszone die

Feldstopp-Schicht noch nicht erreicht hat. Dann ergibt sich aus Gleichung 7.5 eine

quadratische Abhängigkeit des Maximums des elektrischen Feldes von der Drain-

Source Spannung (Gleichung 7.6). Auch der Spannungsgradient ist somit vom Strom

durch die Millerkapazität (Gleichung 7.7) abhängig. Demnach führt ein positives

duDS/dt beim MOSFET zu einem positiven dÊ/dt und damit zu einem positiven

Strom durch die Millerkapazität.

dERLZ

dx
=

q

ǫ
·ND (7.5)

uDS =
1

2
· (ÊRLZ)

2 ·
1

dERLZ

dx

=> ÊRLZ ∼
√
uDS (7.6)

jC,GD ∼ iC,GD ∼
1

√
uDS

·
duDS

dt
(7.7)

Hingegen hängt der Gradient des elektrischen Feldes beim IGBT entsprechend der

vorhergegangenen Erläuterungen nicht ausschließlich von der Dotierungskonzentra-

tion, sondern auch von der Ladungsträgerdichte in der Raumladungszone ab. Diese

Ladungsträgerdichte ist hierbei ursächlich für einen höheren Gradienten des elektri-

schen Feldes während der Spannungsflanke als im stromlosen Zustand. Die maxi-

male Feldstärke ist zum einen abhängig von der Spannung über der Millerkapazität

und zum anderen von dem Verhältnis zwischen Elektronenstrom und Löcherstrom

in der Raumladungszone. Dieses Verhältnis selbst steht wiederum in Abhängigkeit

vom Kollektorstrom und dem Strom durch den MOS-Kanal und somit auch von

der Gate-Emitter Spannung. Somit gibt es keine direkte Beziehung zwischen der
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aufgenommenen Kollektor-Emitter Spannung und dem Strom durch die Millerka-

pazität. Diese komplexen Zusammenhänge können dazu führen, dass während der

Stromflanke ein negatives dÊ/dt zusammen mit einem positiven duCE/dt auftritt.

Dieses negative dÊ/dt führt nach Gleichung 7.4 zu einem negativen Strom durch die

Millerkapazität, welcher das Gate zusätzlich zum bestehenden Gatestrom der An-

steuerungsschaltung entlädt. Wie in [6] veröffentlicht, können diese Gegebenheiten

auch mit Hilfe von Gleichung 7.2 erklärt werden. Hierbei würde im genannten Fall,

der positive erste Teil der Gleichung zusammen mit einem zweiten betragsmäßig

deutlich größeren negativen Teil auftreten. Allerdings ist diese Betrachtungsweise

nur wenig anschaulich. Daher verdeutlicht die Simulation in Abbildung 7.1 diese

Beziehungen anhand der auftretenden Feldstärken. Um den Einfluss des negativen

du/dt während der Überspannungsspitze zu umgehen, wurde die Simulation ohne

Streuinduktivität und ohne Forward Recovery Spannung der Freilaufdiode durch-

geführt. Da diese Simulation mit einem sehr geringen Laststrom erfolgte, wäre der

Übergang vom Gatestrom gesteuerten du/dt zum intrinsischen du/dt bereits wäh-

rend der Spannungsflanke. Um diesen Effekt zu umgehen und während der gesam-

ten Spannungsflanke noch im Eingriff zu sein, wurde der Gateentladewiderstand auf

200 Ω eingestellt. Ein langsamer Abschaltvorgang ist die Folge.

Beim MOSFET tritt ein positives duDS/dt stets zusammen mit einem positiven

dÊ/dt auf. Im Fall des Rückgangs der Feldaufsteilung ist hingegen beim IGBT die

Kollektor-Emitter Spannung konstant und zeitgleich das dÊ/dt negativ. Es fließt

somit ein negativer Strom durch die Millerkapazität. Auf Grund dessen fällt beim

IGBT trotz hohem Gateentladewiderstand und somit geringerer Feldaufsteilung die

Gatespannung zu diesem Zeitpunkt stärker ab, als im Fall des MOSFETs. Dieser

beschriebene Effekt wird Self Turn Off [4] Effekt genannt.
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Abbildung 7.1.: Simulation: Vergleich des Schaltverhalten eines MOSFETs (links) und
eines IGBTs (rechts). Simulation ohne Streuinduktivität und ohne For-
ward Recovery Spannung der Diode – Oben: Drain-Source Spannung bzw.
Kollektor-Emitter Spannung; Unten: Gate-Source Spannung bzw. Gate-
Emitter Spannung und räumliches Maximum der elektrischen Feldstärke

7.1.1. Der Self Turn Off Effekt beim Abschalten von IGBTs

Dieser soeben benannte Effekt wird im Folgenden genauer analysiert. Wie in [7] ver-

öffentlicht, lässt sich allerdings der Strom durch die Millerkapazität weder simulieren

noch messtechnisch erfassen. Jedoch stellt die Gate-Emitter Spannung einen guten

Indikator für den negativen Strom durch die Millerkapazität dar.

Um den Effekt des Self Turn Off Prozesses nachzuweisen, wird in Abbildung 7.2

der IGBT bei 3,6 kV und Nennstrom abgeschaltet. Bei t0 beginnt der Abschaltvor-

gang mit einem 42 Ω Gateentladewiderstand gegenüber einer negativen Treiberspan-

nung von -15 V. Während der Spannungsflanke der Kollektor-Emitter Spannung

wird zum Zeitpunkt t1 der Gatestrom des IGBTs abgeschaltet. Dies wird durch

Umschaltung des Gatewiderstandes auf einen sehr hochohmigen Gatewiderstand

(2000 Ω) ermöglicht. Zwischen t2 und t3 fällt die Gate-Emitter Spannung ab, wäh-

rend die Kollektor-Emitter Spannung zunehmend ansteigt. Obwohl der Gatestrom

vernachlässigbar klein ist, kann ab dem Zeitpunkt t1 bis zum Ende des Schaltvor-
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Abbildung 7.2.: Messung: Abschaltverhalten eines 6,5 kV - 600 A IGBTs (FZ600R65KF1)
mit induktiver Last – iG = 0 für t > t1. Self Turn Off auf Grund des nega-
tiven Strom durch die Millerkapazität – Oben: Kollektor-Emitter Spannung
und Kollektorstrom; Unten: Gatespannung am Ausgang der Ansteuerungs-
schaltung

ganges ein negatives ∆uGE zusammen mit einem positiven ∆uCE beobachtet werden.

Dieses Experiment zeigt, dass ohne das Gate weiter zu entladen, der IGBT sicher

abschaltet. Dies ist nur möglich, solange die Abschaltung des Gatestromes zu einem

Zeitpunkt eintritt, in dem die maximale Feldstärke bereits über der statischen ma-

ximalen Feldstärke liegt. Wie unter anderem Abbildung 5.2 verdeutlicht, kann dies

weit vor Erreichen der Zwischenkreisspannung sein. Das negative dÊ/dt führt zu

einem negativen Strom durch die Millerkapazität, welcher das Gate weiter entlädt

und den IGBT sicher abschaltet.

Um das Verhalten des IGBTs weiter zu analysieren, wurde eine Simulation durch-

geführt (Abbildung 7.3). Zum Zeitpunkt t0 beginnt der Umladevorgang des Gates

und zum Zeitpunkt t1 wird der Gatestrom abgeschaltet. In Folge dessen steigt das

räumliche Maximum des elektrischen Feldes kaum mehr an, während die Kollektor-

Emitter Spannung nahezu unverändert weiter ansteigt. Daraus resultiert, dass der
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Gradient des elektrischen Feldes kleiner wird und die Raumladungszone sich zu-

nehmend ausbreitet. Zum Zeitpunkt t2 erreicht die Kollektor-Emitter Spannung die

Zwischenkreisspannung und die Überspannungsspitze beginnt. Obwohl seit t1 der

Gatestrom abgeschaltet ist, erreicht der IGBT bei t3 seinen stromlosen Zustand.

Zwischen t2 und t3 tritt somit ein negatives ∆uGE zusammen mit einem positiven

∆uCE auf. Auf Grund der zurück gehenden elektrischen Feldstärke fließt daher laut

Gleichung 7.4 ein negativer Strom durch die Millerkapazität, welche das Gate ent-

lädt und den IGBT abschaltet.

Abbildung 7.3.: Simulation: Abschaltverhalten eines 6,5 kV IGBT bei Nennstrom – iG = 0
für t > t1. Self Turn Off auf Grund des negativen Strom durch die Miller-
kapazität – Oben: Kollektor-Emitter Spannung und Kollektorstrom; Unten:
Gatespannung und räumliches Maximum der elektrischen Feldstärke

Abbildung 7.4 zeigt einen Ausschnitt aus dem Abschaltverhalten der Simulation

aus Abbildung 7.3. Dieser beinhaltet den Umschaltzeitpunkt, an dem der Gatestrom

abgeschaltet wird (ta), bis hin zum stromlosen Zustand. Zwischen tb und tc wird das

dÊ/dt allmählich negativ, während die Kollektor-Emitter Spannung hingegen an-

steigt. Ab tc fällt das räumliche Maximum der elektrischen Feldstärke dann stark ab.

Nach Gleichung 7.4 resultiert dies in einem negativen Strom durch die Millerkapa-
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zität, welcher die Gate-Emitter Kapazität entlädt. Ein negatives duCE/dt während

der Überspannungsspitze führt ebenso zu einem negativen Strom durch die Miller-

kapazität. Allerdings ist dieser Effekt weniger stark ausgeprägt als der Effekt des

negativen dÊ/dt.

Abbildung 7.4.: Simulation: Abschaltverhalten eines 6,5 kV IGBT bei Nennstrom – Aus-
schnitt während der Überspannungsspitze aus Abbildung 7.3 – Oben:
Kollektor-Emitter Spannung und Kollektorstrom; Unten: Gatespannung
und räumliches Maximum der elektrischen Feldstärke

Dieses Ergebnis beinhaltet eine hohe praktische Relevanz. Es zeigt sich, dass durch

Umschaltung des Gatewiderstandes auf einen höheren Wert während der Spannungs-

flanke, weder das duCE/dt noch die maximale Überspannung der Kollektor-Emitter

Spannung ausreichend begrenzt werden kann. Um die Überspannung des IGBTs zu

begrenzen, muss daher die Gate-Emitter Spannung aktiv angehoben werden. Auf

diesem Weg lässt sich das diC/dt der Stromflanke reduzieren und somit die Über-

spannung begrenzen.

Diese Gegebenheiten werden in Abbildung 7.5 anhand eines MOSFETs unter-

sucht. Zum direkten Vergleich wurde eine Simulation mit einer gewöhnlichen Wi-

74



7. Auswirkung der Millerkapazität auf das Ausschaltverhalten von IGBTs

derstandsansteuerung (A) mit einem Gateentladewiderstand von 5 Ω und einer Wi-

derstandsumschaltung (U) mit einem Gateentladewiderstand von 5 Ω bis t1 und

anschließender Umschaltung auf 200 Ω durchgeführt. Die Umschaltung erfolgt kurz

vor Erreichen der Zwischenkreisspannung und reduziert den Gateentladestrom dras-

tisch. Dies führt zu einem sehr langsamen Abfallen der Gate-Source Spannung und

zu einem sehr langsamen Abfallen des Drainstromes. Hierdurch wird im Vergleich

zur einfachen Widerstandsansteuerung die maximale resultierende Überspannung

reduziert.

Abbildung 7.5.: Simulation: Abschaltverhalten eines 6,5 kV MOSFETs bei 10 A und
1200 V – Vergleich zwischen gewöhnlicher Widerstandsansteuerung (A)
mit 5 Ω und einer Widerstandsumschaltung (U). Umschaltung von 5 Ω

auf 200 Ω bei t1 – Oben: Drain-Source Spannung und Drainstrom; Unten:
Gatespannung und räumliches Maximum der elektrischen Feldstärke

7.1.2. Der Self Turn Off Effekt beim Kurzschlussfall II

Während des Kurzschlussfalls II lässt sich ein weiteres Beispiel für den Self Turn Off

Effekt beobachten. Dabei wurde in [4] festgestellt, dass die Gate-Emitter Spannung

trotz positivem Gatestrom nach der dynamischen Überstromspitze sinkt.
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Abbildung 7.6.: Messung eines 6,5 kV - 600 A IGBTs (FZ600R65KF2) im Kurzschlussfall
II zum Self Turn Off Effekt (zwischen t2 und t3) – Oben: Kollektor-Emitter
Spannung und Kollektorstrom; Unten: Gatespannung und Gatestrom.

Eine Messung dieses Effektes zeigt Abbildung 7.6. Während zum Zeitpunkt t0

der Kurzschluss eintritt, ist der IGBT eingeschaltet und führt seinen Laststrom von

600 A. Als Folge steigt der Kollektorstrom stark an und die dynamische Überstrom-

spitze wird bei t1 erreicht. Auf Grund der Anhebung des Gates durch das Entsättigen

des IGBTs fließt ein hoher Strom in den Klemmkreis und der Gatestrom wird nega-

tiv. Zum Zeitpunkt t1 ist die Gatespannung bereits auf 15 V abgesunken. Durch die

parasitären Induktivitäten des Moduls und des Aufbaus erreicht der Gatestrom nicht

den Wert Null und entlädt das Gate weiter. Zwischen t2 und t3 ändert der Gatestrom

sein Vorzeichen und die Ansteuerungsschaltung versucht über einen Gatewiderstand

von 6,8 Ω das Gate erneut aufzuladen. Trotz des noch positiven duCE/dt und des

positiven Gatestromes sinkt allerdings die Gatespannung. Dies ist zurückzuführen

auf einen negativen Strom durch die Millerkapazität. Dieser Effekt wird ab t3 durch

ein negatives duCE/dt überlagert, sodass der Kurzschlussstrom den Wert Null an-

nimmt. Erst zum Zeitpunkt t4 lädt die Treiberschaltung die Gate-Emitter Kapazität

so weit auf, dass der Kurzschlussstrom erneut ansteigen kann.
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Abbildung 7.7.: Messung: Kurzschlussfall II aus [4] – Self Turn Off ab t3 – Schwarz:
Gate-Emitter Spannung; Grün: Kollektor-Emitter Spannung; Rot: Kollek-
torstrom; Blau: Gatestrom.

Der Autor aus [4] zeigt den auftretenden Effekt viel deutlicher als dies aus der

Messung aus 7.6 hervorgeht. Grund dafür ist eine niederinduktivere Anbindung des

Treibers und der Klemmschaltung, basierend auf der Möglichkeit an einem einzelnen

Chip zu messen. Der Kurzschlussfall II aus [4] wird in Abbildung 7.7 dargestellt. Als

zum Zeitpunkt t1 der Kurzschluss eintritt, ist der IGBT bereits im eingeschalteten

Zustand und trägt seinen Laststrom. Ab t1 beginnt der Kurzschlussstrom zu steigen.

Die Kollektor-Emitter Spannung steigt zunächst sehr langsam an. Auf Grund der

Millerkapazität führt der Anstieg der Kollektor-Emitter Spannung zu einem negati-

ven Gatestrom im Klemmkreis. Zwischen t2 und t3 entsättigt dann der IGBT, was

zu einem stark negativen Gatestrom führt, um die Gatespannung auf 15 V zu hal-

ten. Die dynamische Überstromspitze des Kollekterstromes wird zum Zeitpunkt t3

erreicht und der Gatestrom wechselt sein Vorzeichen. Obwohl jetzt der Gatestrom

positiv ist, beginnt die Gate-Emitter Spannung zu fallen, während die Kollektor-

Emitter Spannung weiter ansteigt. Auch hier ist der Grund ein negativer Strom

durch die Millerkapazität, welcher auf Grund des nachlassenden elektrischen Feldes

nach der dynamischen Überstromspitze zustande kommt. Ab t4 führt das negative

duCE/dt zusätzlich dazu, dass das Gate weiter entladen wird und zum Zeitpunkt t5
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der Kollektorstrom auf Null fällt. In weiterer Folge lädt die Ansteuerungsschaltung

das Gate wieder nach und ab t6 steigt somit der Kollektorstrom wieder an.

Abbildung 7.8.: Simulation: Kurzschlussfall II – Self Turn Off ab t2 – Oben: Kollektor-
Emitter Spannung und Kollektorstrom; Mitte: Gate-Emitter Spannung und
räumliches Maximum der elektrischen Feldstärke; Unten: Gatestrom.

Diese Annahmen werden nun anhand einer Simulation (Abbildung 7.8) genauer

analysiert. Dazu ist der Klemmkreis der Simulation extrem niederinduktiv ange-

bunden. Ab t0 tritt der Kurzschluss in dieser Abbildung ein. Zu diesem Zeitpunkt

führt der IGBT seinen Laststrom von 600 A. Resultierend aus dem Kurzschluss

steigen sowohl der Kollektorstrom als auch die Kollektor-Emitter Spannung an. Bei

letzterer erfolgt der Anstieg jedoch zunächst nur langsam, bis der IGBT entsättigt.

Dadurch wird der Gatestrom stark negativ. Kurz vor t2 erreicht der Kollektorstrom

seine dynamische Überstromspitze und zwischen t2 und t3 sinkt das Maximum der

elektrischen Feldstärke auf Grund des fallenden Kollektorstromes. Dies führt auch

in diesem Fall zu einem negativen Strom durch die Millerkapazität, welche die Gate-

Emitter Kapazität entlädt, obwohl der Gatestrom positiv ist. Der negative Strom

durch die Millerkapazität ist betragsmäßig größer als der positive Gatestrom und

die Gate-Emitter Spannung sinkt.
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7.2. Vergleich zwischen einer einfachen

Widerstandsansteuerung und einer

Widerstandsumschaltung

Die Widerstandsumschaltung kann als weiteres Beispiel herangezogen werden, bei

dem der Gateentladewiderstand nur indirekt über das Maximum der elektrischen

Feldstärke das duCE/dt einstellt. Die Widerstandumschaltung kann zur Einstellung

der Verzögerungszeit zwischen Beginn des Abschaltvorganges und dem steigenden

duCE/dt genutzt werden. Abbildung 7.9 zeigt einen Vergleich zwischen der einfachen

Widerstandsansteuerung (A) mit einem Gateentladewiderstand von 42 Ω und einer

Widerstandsumschaltung (U). Bei letzterer wird zuerst mit einem Gateentladewi-

derstand von 13 Ω der Abschaltvorgang eingeleitet. Nach 2,5 µs (t1) wird, wie auch

bei der Widerstandsabschaltung, auf einen 42 Ω Widerstand umgeschaltet.

Abbildung 7.9.: Messung: Abschaltverhalten eines 6,5 kV - 600 A IGBTs (FZ600R65KF1).
Vergleich zwischen einer einfachen Widerstandsansteuerung (A) mit 42 Ω

und einer Widerstandsumschaltung (U) mit 13 Ω für 2,5 µs und nachfol-
gender Umschaltung auf 42 Ω. – Oben: Kollektor-Emitter Spannung und
Kollektorstrom; Unten: Gatespannung am Ausgang der Ansteuerungsschal-
tung
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In Abbildung 7.9 wurde der Beginn des duCE/dt beider Messungen übereinander

gelegt. Trotz gleicher Gatewiderstände ab t1 ist das duCE/dt der Widerstandsum-

schaltung steiler als bei der einfachen Widerstandsansteuerung. Weiterhin bildet

sich bei der Widerstandsumschaltung ein Tailstrom aus. Dieser reißt aber kurze Zeit

später ab, da die Raumladungszone die Feldstopp-Schicht erreicht. Bei der einfa-

chen Widerstandsansteuerung bildet sich hingegen kein Tailstrom aus. Die Raum-

ladungszone erreicht hier die Feldstopp-Schicht bereits zu Beginn der Stromflanke.

Wie zuvor erklärt wurde, führt dies zu einer größeren Überspannungsspitze. Be-

gründbar ist dieses Verhalten durch den kleineren Gateentladewiderstand, da sich

als Folge der Widerstandumschaltung ein größerer Strom durch die Millerkapazität

ergibt. Nach Gleichung 7.4 ist auch das Maximum der elektrischen Feldstärke bei

gleicher aufgenommener Spannung im Fall der Widerstandsumschaltung größer als

bei der einfachen Widerstandsansteuerung. Folglich ist die Raumladungszone bei

der Widerstandsumschaltung kleiner und somit verbleiben mehr Ladungsträger im

Bauelement, welche im Anschluss ausgeräumt werden müssen.

Mit Hilfe einer weiteren Simulation soll auch dieses Verhalten genauer analysiert

werden. Abbildung 7.10 zeigt hierfür eine Simulation im gleichen Betriebspunkt wie

in der Messung in Abbildung 7.9. Jedoch wurde die Dauer der ersten Phase in die-

sem Fall von 2,5 µs auf 1,5 µs reduziert. Zum direkten Vergleich wurde auch hier

der jeweilige Beginn des steigenden duCE/dt übereinandergelegt. Zusätzlich wird

in Abbildung 7.11 ein Querschnitt durch eine IGBT-Zelle dargestellt, welche die

Zeitpunkte darstellt, während die Kollektor-Emitter Spannung der einfachen Wi-

derstandsansteuerung und der Widerstandsumschaltung die Zwischenkreisspannung

erreicht.

Es zeigt sich, dass auch bei der Simulation das duCE/dt während der Spannungs-

flanke bei der Widerstandsumschaltung steiler ist. Die Gatespannung verbleibt hin-

gegen nach der Umschaltung auf dem selben Wert des Millerplateaus. Dies führt

sowohl bei der einfachen Widerstandsansteuerung als auch bei der Widerstandsum-

schaltung zu dem selben Wert des Gatestromes, welcher die Millerkapazität umlädt.

Demnach verläuft das dÊ/dt nach der Umschaltung mit dem selben Anstieg wie bei

der einfachen Widerstandsansteuerung. Durch das flachere duCE/dt wird hier die

Zwischenkreisspannung erst später erreicht als bei der Widerstandsumschaltung.

Abbildung 7.11 zeigt auch, dass die maximale Feldstärke zu diesem Zeitpunkt bei

der Widerstandsumschaltung im Vergleich höher und die Raumladungszone kürzer

ist. Folglich befindet sich bei der Widerstandsumschaltung noch mehr Plasma im

Bauelement, welches während der Stromflanke ausgeräumt werden muss. Im be-
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Abbildung 7.10.: Simulation: Abschaltverhalten eines 6,5 kV IGBTs. Vergleich zwischen
einer einfachen Widerstandsansteuerung (A) mit 42 Ω und einer Wider-
standsumschaltung (U) mit 13 Ω für 1,5 µs und nachfolgender Umschal-
tung auf 42 Ω – Oben: Kollektor-Emitter Spannung und Kollektorstrom;
Unten: Gatespannung und räumliches Maximum der elektrischen Feld-
stärke

trachteten Betriebspunkt führt dies bei der Widerstandsumschaltung zu einem aus-

geprägteren Tailstrom bevor die Raumladungszone an die Feldstopp-Schicht anstößt.

81



7. Auswirkung der Millerkapazität auf das Ausschaltverhalten von IGBTs

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

1.2

1.4

(A
) 

E
/E

M
ax

x/x
Max

 

 

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

1.2

1.4

(A
) 

n/
p M

ax
, (

A
) 

p/
p M

ax

(A) E
(A) n
(A) p
(U) E
(U) n
(U) p

Abbildung 7.11.: Simulation: Querschnitt durch eine IGBT-Zelle beim Abschalten im Zeit-
punkt des Erreichens der Zwischenkreisspannung. Vergleich zwischen ei-
ner einfachen Widerstandsansteuerung (A) und einer Widerstandsum-
schaltung (U)

Abbildung 7.12 vergleicht die Gegebenheiten beim MOSFET. Zum einen wurde

mit einer einfachen Widerstandsabschaltung (A) von 10 Ω und zum anderen eine

Umschaltung von 5 Ω auf 10 Ω simuliert. Der Umschaltzeitpunkt wurde mit t1 ge-

kennzeichnet. Weiterhin wurde der Beginn des duDS/dt übereinander gelegt. Hier

ist erkenntlich, dass anders als beim IGBT mit dem Gateentladewiderstand sowohl

das duDS/dt als auch das räumliche Maximum der elektrischen Feldstärke eingestellt

werden kann. Vor dem Zeitpunkt t1 ist auf Grund des geringeren Gatewiderstandes

bei der Widerstandsumschaltung eine steilere Spannungsflanke zu erkennen. Nach

t1 verlaufen UDS, die Gatespannungen, die Stromflanken und auch das räumliche

Maximum des elektrischen Feldes identisch. Demnach kann bei einem MOSFET die

Widerstandsumschaltung nicht nur zur Reduzierung der Verzögerungszeit zwischen

Beginn des Abschaltprozesses und Beginn der Spannungsflanke genutzt werden, son-

dern auch um die Spannungsflanke der Drain-Source Spannung einzustellen.
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Abbildung 7.12.: Simulation eines 6,5 kV MOSFETs bei 10 A und 1200 V. Vergleich zwi-
schen einer einfachen Widerstandsansteuerung (A) mit 10 Ω und einer
Widerstandsumschaltung (U) mit 5 Ω und nachfolgender Umschaltung
auf 10 Ω. – Oben: Drain-Source Spannung und Drainstrom; Unten: Gate-
Source Spannung und räumliches Maximum der elektrischen Feldstärke

7.3. Einfluss der Temperatur auf das Abschaltverhalten von

IGBTs

Dieses Kapitel beschreibt den Einfluss der Temperatur auf die Ladungsträgerkon-

zentration beim Abschalten von IGBTs. Dieses Verhalten wurde bereits in [5] ver-

öffentlicht. Durch die Abhängigkeit der Ladungsträgerkonzentration von der Tem-

peratur ergibt sich während des Ausschaltens ein unterschiedlicher Gradient der

elektrischen Feldstärke. Das räumliche Maximum der elektrischen Feldstärke bleibt

hierbei nahezu identisch. Dazu wird zuerst auf Messungen und Simulationen bei un-

terschiedlichen Sperrschichttemperaturen eingegangen. Daran anschließend werden

diese Gegebenheiten analytisch untersucht.
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7.3.1. Messungen und Simulationen bei unterschiedlichen

Sperrschichttemperaturen

Es wird im Weiteren gezeigt, dass der Gateentladestrom nicht das duCE/dt wäh-

rend des Abschaltens einstellt, sondern die zeitliche Änderung des Maximums der

elektrischen Feldstärke. Das Abschaltverhalten bei unterschiedlicher Sperrschicht-

temperaturen des IGBTs zeigt die Messung in Abbildung 7.13.

Abbildung 7.13.: Messung: Abschaltverhalten eines 6,5 kV - 600 A IGBTs (FZ600R65KF1)
bei verschiedenen Sperrschichttemperaturen. – Oben: Kollektor-Emitter
Spannung; Mitte: Kollektorstrom; Unten: Gatespannung am Ausgang der
Ansteuerungsschaltung

Die Messung erfolgte bei einer Zwischenkreisspannung von 3,6 kV und Nennstrom.

Die Streuinduktivität beträgt 90 nH. Zum Zeitpunkt t0 beginnt der Abschaltvorgang

mit einem Gateentladewiderstand von 42 Ω und somit mit Gatestrom gesteuertem

duCE/dt. Bis zum Zeitpunkt t1 bleibt die Gate-Emitter Spannung und daher auch

der Gateentladestrom bei verschiedenen Sperrschichttemperaturen auf dem gleichen

Wert. Das Maximum der elektrischen Feldstärke muss nach Gleichung 7.4 ebenfalls

identisch sein. Weiterhin wird zum Zeitpunkt t1 bei höheren Sperrschichttempera-

turen weniger Spannung aufgenommen. Daraus ergibt sich, bei gleicher maximalen
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7. Auswirkung der Millerkapazität auf das Ausschaltverhalten von IGBTs

Abbildung 7.14.: Zeichnung: Verlauf der Feldstärke und Ladungsträgerkonzentration bei
verschiedenen Temperaturen zum Zeitpunkt t1 zu Abbildung 7.13. – Feld-
stärke: Grün bei 25 ◦C, Olivgrün bei 125 ◦C; Ladungsträgerkonzentration:
Blau bei 25 ◦C, Rot bei 125 ◦C

Feldstärke, eine kürzere Weite der Raumladungszone. Zusätzlich ist eine höhere La-

dungsträgerkonzentration an der Rückseite des Bauelementes zu verzeichnen, dies

führt zu einem ausgeprägteren Tailstrom bei höherer Temperatur. Abbildung 7.14

verdeutlicht diese Zusammenhänge.

Die Ergebnisse einer Simulation im selben Betriebspunkt wie die Messung aus Ab-

bildung 7.13 zeigt Abbildung 7.15. Die Simulation wurde zum einen bei einer Sperr-

schichttemperatur von 25 ◦C und zum anderen bei 125 ◦C durchgeführt. Zum Zeit-

punkt t0 beginnt der Abschaltvorgang. Bis t1 sind die Gate-Emitter Spannungen bei

den unterschiedlichen Sperrschichttemperaturen auf dem selben Wert. Folgerichtig

ergibt sich in beiden Fällen ein gleich großer Gatestrom, welcher die Millerkapazität

des IGBTs umlädt. Demnach ist auch das Maximum der elektrischen Feldstärke iden-

tisch. Hingegen hat der IGBT bei niedriger Temperatur zu diesem Zeitpunkt bereits

mehr Kollektor-Emitter Spannung aufgenommen. Dies führt zu einer größeren Wei-

te der Raumladungszone und somit zu einem flacheren Gradienten des elektrischen

Feldes. Nach t1 führt das geringere duCE/dt bei höheren Sperrschichttemperaturen

zu einer geringeren Rückkopplung über die Millerkapazität auf das Gate. Hierdurch

kommt es zu einem leicht niedrigeren Millerplateau. Der Strom durch die Millerka-

pazität ist demnach kleiner als bei der niedrigen Sperrschichttemperatur. Dies führt

zu einem geringfügig niedrigeren Anstieg des Maximums der elektrischen Feldstärke

bei hoher Sperrschichttemperatur. Hingegen nimmt das duCE/dt und damit auch

die aufgenommene Kollektor-Emitter Spannung stark unterschiedliche Werte an.
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Abbildung 7.15.: Simulation: Abschaltverhalten eines 6,5 kV IGBTs bei verschiedenen
Sperrschichttemperaturen. – Oben: Kollektor-Emitter Spannung und Kol-
lektorstrom; Unten: Gatespannung und räumliches Maximum der elektri-
schen Feldstärke.

Abbildung 7.16 und Abbildung 7.17 verdeutlichen diese Gegebenheiten zum Zeit-

punkt t1 und bei Erreichen der Zwischenkreisspannung. Das jeweils untere Bild ver-

anschaulicht die Löcherkonzentration in der Raumladungszone, welche bei 125 ◦C

deutlich höher ist, als bei niedriger Sperrschichttemperatur. Die Elektronenkonzen-

tration zeigt ein ähnliches Verhalten. Allerdings ist dieses nicht so ausgeprägt wie

die Löcherkonzentration, sodass sich bei höherer Sperrschichttemperatur ein stei-

lerer Gradient des elektrischen Feldes einstellt. Die Weite der Raumladungszone ist

daher kürzer und bedingt somit eine niedrigere aufgenommene Kollektor-Emitter

Spannung. Das jeweils obere Bild zeigt zudem sehr anschaulich, dass bei höherer

Sperrschichttemperatur die Plasmakonzentration an der Rückseite des Bauelemen-

tes höher ist, als bei niedriger Sperrschichttemperatur. Es muss demnach bei höherer

Sperrschichttemperatur mehr Plasma ausgeräumt werden, was zu dem ausgeprägte-

ren Tailstrom führt.
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Abbildung 7.16.: Simulation: Querschnitt durch eine IGBT-Zelle: Verlauf der Feldstär-
ke und Ladungsträgerkonzentration bei verschiedenen Temperaturen zum
Zeitpunkt t1 zur Simulation aus Abbildung 7.15. – Oben: Ladungsträ-
gerkonzentration im Plasma; Unten: Ladungsträgerkonzentration in der
Raumladungszone
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Abbildung 7.17.: Simulation: Querschnitt durch eine IGBT-Zelle: Verlauf der Feldstärke
und Ladungsträgerkonzentration bei verschiedenen Temperaturen bei Er-
reichen der Zwischenkreisspannung zur Simulation aus Abbildung 7.15. –
Oben: Ladungsträgerkonzentration im Plasma; Unten: Ladungsträgerkon-
zentration in der Raumladungszone
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7.3.2. Analytische Herleitung bei unterschiedlichen

Sperrschichttemperaturen

Das Verhalten des IGBTs bei verschiedenen Sperrschichttemperaturen soll anhand

einer einfachen analytischen Herleitung nochmals veranschaulicht werden. Dazu wird

nachfolgend der Gradient der elektrischen Feldstärke, die zeitliche Änderung der

Weite der Raumladungszone, die zeitliche Änderung des Maximums der elektri-

schen Feldstärke und die zeitliche Änderung der Kollektor-Emitterspannung für ver-

schiedene Sperrschichttemperaturen hergeleitet. Anschließend werden die Ergebnisse

nach Normierung in Abbildung 7.18 in Abhängigkeit von der Elektronenstromdichte

in der Raumladungszone zu Gesamtstromdichte dargestellt.

Analytische Herleitung des Gradienten der elektrischen Feldstärke

Die Dichte freier Elektronen und Löcher kann durch ihre Abhängigkeit von der Drift-

geschwindigkeit beschrieben werden und mit der Poissongleichung (Gleichung 5.6)

erweitert werden. Dies kann weiterhin auf das Verhältnis aus Elektronenstromdichte

in der Raumladungszone und Gesamtstromdichte normiert werden. Dazu kann die

Löcherstromdichte in der Raumladungszone durch die Differenz aus Gesamtstrom-

dichte und Elektronenstromdichte in der Raumladungszone ersetzt werden:

dE

dx
∼ ND +

jpRLZ

vp(Tj) · q
−

jnRLZ

vn(Tj) · q
(7.8)

jpRLZ = j − jnRLZ (7.9)

dE

dx

(

jnRLZ

j
;Tj

)

∼ ND + j ·

1−
jnRLZ

j

vp(Tj) · q
− j ·

jnRLZ

j

vn(Tj) · q
(7.10)

Die Driftgeschwindigkeiten für hohe Feldstärken können aus [28] entnommen wer-

den. Für die weitere Betrachtung wird eine konstante mittlere Driftgeschwindigkeit

angenommen. Dies ist zwar für kleine Feldstärken nicht vollumfänglich gültig, aber

ausreichend für die analytische Betrachtung. Tabelle 7.1 zeigt die Driftgeschwindig-

keiten für Feldstärken von 50 kV/cm bei einer Sperrschichttemperatur von 300 K

und 400 K aus [28]:
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Tabelle 7.1.: Driftgeschwindigkeiten bei verschiedenen Temperaturen bei einer Feldstärke
von 50 kV/cm nach [28]

300 K 400 K

vn [cm/s] 9,7·106 7,8·106

vp [cm/s] 6,8·106 5,3·106

Damit lässt sich das dE/dx für verschiedene Sperrschichttemperaturen in Abhän-

gigkeit von der Elektronenstromdichte in der Raumladungszone abbilden.

Analytische Herleitung der zeitlichen Änderung der Weite der

Raumladungszone

Die zeitliche Änderung der Ladung im Plasma, welche beim Abschalten ausgeräumt

wird, ist proportional zur Elektronenstromdichte im Plasma abzüglich der Elektro-

nenstromdichte in der Raumladungszone. Dabei entspricht die Elektronenstromdich-

te im Plasma, wie bereits erwähnt, dreiviertel der Gesamtstromdichte.

dQP lasma

dt
∼ jnP lasma − jnRLZ (7.11)

jnP lasma = j ·
µn

µn + µp

≈ j ·
3

4
(7.12)

Über die zeitliche Änderung der Ladung im Plasma und der Dichte freier Elek-

tronen in Abhängigkeit der Weite der Raumladungszone, ergibt sich für die zeitliche

Änderung der Weite der Raumladungszone:

dwRLZ

dt
∼

dQP lasma

dt
·

1

n(wRLZ)
(7.13)

Als Vereinfachung kann die Dichte freier Elektronen im Plasma als konstant an-

genommen werden:

n(wRLZ) =
QP lasma

xMax

=

xMax
∫

0

n(x)dx

xMax

= const. (7.14)

Daraus ergibt sich für die zeitliche Änderung der Weite der Raumladungszone in

Abhängigkeit der Elektronenstromdichte in der Raumladungszone und Berücksich-

tigung des Temperatureinflusses auf die Ladungsträger im Plasma:

dwRLZ

dt

(

jnRLZ

j
;Tj

)

∼

(

3

4
−

jnRLZ

j

)

· j ·
1

QP lasma(Tj)

xMax

(7.15)
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Für diese analytische Betrachtung wurde je eine Simulation bei einer Sperrschicht-

temperatur von 25 ◦C bzw. 125 ◦C durchgeführt und der Quotient aus QPlasma und

xMax im eingeschalteten Zustand des IGBTs extrahiert. Diese Simulation wurde bei

Nennstrom durchgeführt. Damit lässt sich die zeitliche Änderung der Weite der

Raumladungszone für zwei verschiedene Temperaturen abbilden.

Analytische Herleitung der zeitlichen Änderung des Maximums der

elektrischen Feldstärke

Die zeitliche Änderung des Maximums der elektrischen Feldstärke ist gleich das Pro-

dukt aus dem Gradienten der elektrischen Feldstärke und der zeitlichen Änderung

der Weite der Raumladungszone. Damit ergibt sich aus den bereits hergeleiteten

Gleichungen:

dÊ

dt

(

jnRLZ

j
;Tj

)

=
dE

dx

(

jnRLZ

j
;Tj

)

·
dwRLZ

dt

(

jnRLZ

j
;Tj

)

(7.16)

Analytische Herleitung der zeitlichen Änderung der Kollektor-Emitter

Spannung

Zuletzt werden die Abhängigkeiten der zeitlichen Änderung der Kollektor-Emitter

Spannung aufgestellt. Diese ist proportional zum Produkt aus der zeitlichen Än-

derung der Weite der Raumladungszone und der zeitlichen Änderung des räumli-

chen Maximums der elektrischen Feldstärke. Diese wiederum kann aus dem dE/dx

und der zeitlichen Änderung der Weite der Raumladungszone bestimmt werden.

Daraus kann die zeitliche Änderung der Kollektor-Emitter Spannung auch aus der

zeitlichen Änderung des Maximums der elektrischen Feldstärke und dem Gradient

der Feldstärke ermittelt werden. Daher ergeben sich für die zeitliche Änderung der

Kollektor-Emitter Spannung aus den bisher hergeleiteten Zusammenhängen folgen-

de Proportionalitäten:

duCE

dt

(

jnRLZ

j
;Tj

)

∼
dwRLZ

dt

(

jnRLZ

j
;TJ

)

·
dÊ

dt

(

jnRLZ

j
;Tj

)

(7.17)

Oder:

duCE

dt

(

jnRLZ

j
;Tj

)

∼

(

dÊ

dt

(

jnRLZ

j
;Tj

)

)

2

dE

dx

(

jnRLZ

j
;Tj

) (7.18)
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Ergebnisse der analytischen Herleitung und Vergleich mit

Simulationsergebnissen

Die zuvor hergeleiteten Proportionalitäten werden auf jnRLZ/j = 0 bei 25 ◦C nor-

miert (MOS-Kanal komplett geschlossen) und sind in Abbildung 7.18 dargestellt.

Der Bereich für jnRLZ/j > 0,5 ist gestrichelt dargestellt, da hierfür die Annahme

einer konstanten Driftgeschwindigkeit nicht gültig ist. Die Normierung wird nach-

folgend am Beispiel des Gradienten der elektrischen Feldstärke bei 25 ◦C und 125 ◦C

verdeutlicht.

dE

dx

(

jnRLZ

j
, Tj = 25◦C

)

=

dE

dx

(

jnRLZ

j
;Tj = 25◦C

)

dE

dx

(

jnRLZ

j
= 0;Tj = 25◦C

) (7.19)

dE

dx

(

jnRLZ

j
, Tj = 125◦C

)

=

dE

dx

(

jnRLZ

j
;Tj = 125◦C

)

dE

dx

(

jnRLZ

j
= 0;Tj = 25◦C

) (7.20)

Aus Abbildung 7.18 ist erkenntlich, dass mit steigender Sperrschichttemperatur

das dE/dx ansteigt, hingegen sinkt die zeitliche Änderung der Weite der Raumla-

dungszone. Das dÊ/dt wird bei höheren Sperrschichttemperaturen nur geringfügig

kleiner. Jedoch steigt dabei die zeitliche Änderung der Kollektor-Emitter Spannung

deutlich. Bis hierhin stimmen die Ergebnisse der analytischen Betrachtung mit den

Messergebnissen und Simulationsergebnissen überein. Für einen genaueren Vergleich

wird je eine Simulation für 25 ◦C und 125 ◦C durchgeführt, bei welcher der Elek-

tronenstrom in der Raumladungszone während der Spannungsflanke circa dem 0,1-

fachen des Gesamtstromes entspricht. Dabei wird der IGBT bei 600 A mit einem

Gateentladewiderstand von 10 Ω abgeschaltet. Daraufhin wird der Gradient der

elektrischen Feldstärke, die zeitliche Änderung der Weite der Raumladungszone, die

zeitliche Änderung des Maximums der elektrischen Feldstärke und die Änderung

der Kollektor-Emitter Spannung nach der Zeit aus den Simulationen extrahiert. Die

genaue Vorgehensweise ist im Anhang (Abbildung B.5) beschrieben.

Die Ergebnisse der Simulationen und der analytischen Herleitung werden jeweils

für die betrachteten Sperrschichttemperaturen ins Verhältnis gesetzt und verglei-

chend in Tabelle 7.2 gegenübergestellt. Dabei ergeben sich nur geringe Unterschiede

zwischen den Simulationen und der analytischen Herleitung.
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Abbildung 7.18.: Analytisches Ergebnis bei verschiedenen Sperrschichttemperaturen mit
angegebenen Maximalwerten bei jnRLZ/j = 0.

Aus Tabelle 7.2 ist ersichtlich, dass die Gegebenheiten des Abschaltverhaltens

des IGBTs bei unterschiedlichen Sperrschichttemperaturen mit physikalisch basier-

ten Gleichungen und Reduktion der IGBT-Struktur auf eine Dimension sehr ge-

nau beschrieben und erläutert werden können. Einzig die zeitliche Änderung der

Kollektor-Emitter Spannung weist einen Fehler von circa 10 % auf. Dies könnte zum

einen auf die eindimensionale Struktur des IGBTs bei der analytischen Herleitung

zurückzuführen sein. Zum anderen könnte dies durch die Annahme der konstanten

Driftgeschwindigkeiten entstanden sein.
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Tabelle 7.2.: Vergleich der Simulationsergebnisse mit den Ergebnissen der analytischen
Herleitung bei jnRLZ/j = 0,1

Simulationsergebnisse Analytische Herleitung

dE

dx
(25◦C)

dE

dx
(125◦C)

0,72 0,78

dwRLZ

dt
(25◦C)

dwRLZ

dt
(125◦C)

1,38 1,40

dÊ

dt
(25◦C)

dÊ

dt
(125◦C)

1,07 1,09

duCE

dt
(25◦C)

duCE

dt
(125◦C)

1,39 1,53

7.4. Stromfehlverteilung beim Abschalten parallelgeschalteter

Feldstopp-IGBTs

Um die Stromtragfähigkeit von Hochspannungsanwendungen zu erhöhen, können

IGBTs parallelgeschaltet werden. Die Ansteuerungsschaltung für die Parallelschal-

tung besitzt meist je einen Gateentladewiderstand für jeden der parallelgeschalte-

ten IGBTs. Auf diesem Weg können Oszillationen, die durch die Eingangskapazität

und die parasitären Induktivitäten der Ansteuerungsleitungen entstehen können, ge-

dämpft werden [27, 34, 51].

Wie in [8] veröffentlicht, ist diese Dämpfungsmaßnahme in der Lage eine kom-

plette Stromfehlverteilung beim Abschalten von Feldstopp-IGBTs hervorzurufen.

Der Grund dafür ist der Self Turn Off Effekt des IGBTs, welcher als erster mit der

Raumladungszone an die Feldstopp-Schicht anstößt und dessen elektrisches Feld da-

her trapezförmig wird. In bestimmten Betriebspunkten kommt es nachfolgend beim
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zweiten IGBT zu einem parasitären Turn On Effekt, sodass dieser IGBT den kom-

pletten Laststrom des ersten IGBTs übernimmt.

Die Stromfehlverteilung von parallelgeschalteten IGBTs hängt zum einen stark

vom Betriebspunkt ab und zum anderen spielen die Bauteiltoleranzen der Ansteuer-

ungsschaltung eine große Rolle. Dabei handelt es sich hauptsächlich um die Toleran-

zen der Gatewiderstände. Weiterhin kann es auf Grund von Temperaturunterschie-

den der parallelgeschalteten IGBTs und nicht zuletzt durch Herstellungstoleranzen

der IGBTs zu einer Stromfehlverteilung kommen.

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12
0

1000

2000

3000

4000

5000

U
C

E
 [V

]

 

 

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12
0

100

200

300

400

500

I C
 [A

]

U
CE

I
C;IGBT1

I
C;IGBT2

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12
−10

0

10

20

U
G

E
 [V

]

t [µsec]

 

 

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12

U
GE;IGBT1

U
GE;IGBT2

Abbildung 7.19.: Messung: Abschaltverhalten von selektierten 6,5 kV - 600 A IGBTs
(FZ600R65KF1) in Parallelschaltung. Anstoßen der Raumladungszone
während der Stromflanke. Keine Stromfehlverteilung während des Ab-
schaltens – Oben: Kollektor-Emitter Spannung und Kollektorstrom; Un-
ten: Gatespannung am Ausgang der Ansteuerungsschaltung.

Üblicherweise erfolgt die Selektion parallelgeschalteter IGBTs anhand ihrer Pinch

Off Spannung1 und ihrer Sättigungsspannung (UCE,Sat) im Durchlass. Abbildung 7.19

zeigt das Abschaltverhalten von zwei parallelgeschalteten IGBTs, welche anhand der

zwei genannten Eigenschaften selektiert sind. Um den Abschaltvorgang einzuleiten,

1Gate-Emitter Spannung, bei der der n-Leitende Kanal der p-Wanne abgeschnürt ist und der

IGBT bei Nennstrom gerade noch im aktiven Bereich betrieben wird.
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7. Auswirkung der Millerkapazität auf das Ausschaltverhalten von IGBTs

wird ein Gatewiderstand von 26 Ω pro IGBT von einer Spannung von 15 V auf -10 V

geschaltet. Bei diesem Betriebspunkt stößt die Raumladungszone beider IGBTs erst

während der Stromflanke an die Feldstopp-Schicht an. Auf Grund des Self Turn

Off Effektes, sinkt die Gate-Emitter Spannung von IGBT1 und IGBT2 im gleichem

Maße. Es tritt keine Stromfehlverteilung auf.

Die Ergebnisse zum Self Turn Off Effekt und die Ereignisse beim Anstoßen an die

Feldstopp-Schicht, bei dem ein Übergang vom dreieckförmigen zum trapezförmigen

Feldverlauf auftritt, können auf die Parallelschaltung übertragen werden. Die Strom-

fehlverteilung tritt auf, wenn drei Bedingungen erfüllt sind. Erstens muss ein IGBT

mit der Raumladungszone an die Feldstopp-Schicht anstoßen, bevor die Kollektor-

Emitter Spannung die Zwischenkreisspannung erreicht. Zweitens muss jeder IGBT

mit einem eigenen Gatewiderstand beschaltet sein. Die dritte Bedingung ist, dass die

Gate-Emitter Spannungen der IGBTs in der Nähe der Schwellspannung liegen muss.

Bei Änderung des Betriebspunktes aus der Messung aus Abbildung 7.19 kann es

zu einer Stromfehlverteilung beim Abschalten der selektierten IGBTs führen. Dazu

wurde die Zwischenkreisspannung auf 4500 V und der Gateentladewiderstand auf

35 Ω erhöht, um ein Anstoßen an die Feldstopp-Schicht während der Spannungs-

flanke zu gewährleisten. Weiterhin wurde die Sperrschichttemperatur auf 0 ◦C abge-

senkt. Durch diese Maßnahme befindet sich weniger Plasma im Bauelement und die

Feldaufsteilung beim Abschalten ist weniger ausgeprägt.

Abbildung 7.20 zeigt die Stromfehlverteilung der selektierten IGBTs unter dem

genannten Betriebspunkt. Zum besseren Verständnis wird in Abbildung 7.21 eine

Zeichnung der elektrischen Feldstärke in der n--Basis aufgeführt. Zum Zeitpunkt

t0 beginnt der Abschaltvorgang. Bis zum Zeitpunkt t1 ist der Verlauf der Gate-

Emitter Spannung von IGBT1 und IGBT2 identisch. Somit ist auch das Maximum

der elektrischen Feldstärke auf dem gleichen Wert. Die Kollektorströme verlaufen

ebenfalls identisch. Bei Zeitpunkt t2 erreicht die Raumladungszone von IGBT1 die

Feldstopp-Schicht und das elektrische Feld dieses IGBTs beginnt trapezförmig zu

werden. Das elektrische Feld von IGBT2 verbleibt hingegen dreieckförmig. Durch

den trapezförmigen Feldverlauf von IGBT1 führt ein weiterer Anstieg der Kollektor-

Emitter Spannung nun zu einem geringeren Anstieg der Raumladungszone. Somit

wird weniger Ladung aus dem Bauelement ausgeräumt. Die Löcherkonzentration in

der Raumladungszone sinkt. Es resultiert ein geringerer Gradient der elektrischen

Feldstärke und somit ein Rückgang des Maximums des elektrischen Feldes (Zeit-

punkt t3). Dies führt zu einem negativen Strom durch die Millerkapazität, welche
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Abbildung 7.20.: Messung: Abschaltverhalten von selektierten 6,5 kV - 600 A IGBTs
(FZ600R65KF1) in Parallelschaltung. Stromfehlverteilung bei t3 – Oben:
Kollektor-Emitter Spannung und Kollektorstrom; Unten: Gatespannung
am Ausgang der Ansteuerungsschaltung

Abbildung 7.21.: Zeichungen: Feldverlauf zu den Zeitschritten t1, t2 und t3 zu Abbildung
7.20. Grün: IGBT1, Olivgrün: IGBT2

die Gate-Emitter Kapazität entlädt. Die Gate-Emitter Spannung von IGBT1 sinkt

(Self Turn Off Effekt von IGBT1 bei t2). Durch die Stromquellencharakteristik der

induktiven Last muss IGBT2 den Kollektorstrom von IGBT1 übernehmen. Eine Er-

höhung der Löcherkonzentration in der Raumladungszone von IGBT2 ist die Folge.

Neben dem Gradienten der elektrischen Feldstärke steigt gleichzeitig auch das Ma-

ximum der elektrischen Feldstärke an, dies führt zu einem positiven Strom durch die

Millerkapazität. In Folge dessen wird die Gate-Emitter Kapazität geladen und die
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Gate-Emitter Spannung steigt an. Da das Gate des zweiten IGBTs noch im Eingriff

ist, führt diese Anhebung zu einer Erhöhung des Kollektorstromes. Auf Grund der

Mitkopplung des zweiten IGBTs kann dieser zum Zeitpunkt t3 den Kollektorstrom

von IGBT1 übernehmen.

Abbildung 7.22.: Simulation: Abschaltverhalten von parallelgeschalteten 6,5 kV IGBTs:
Stromfehlverteilung bei t3 – Oben: Kollektor-Emitter Spannung und Kol-
lektorstrom; Unten: Gatespannung und räumliches Maximum des elektri-
schen Feldes

Zur Bestätigung dieser Annahmen, wurde eine Simulation durchgeführt (Abbil-

dung 7.22). Um den beschriebenen Effekt der Stromfehlverteilung einer Parallel-

schaltung zu erreichen, wurde für die Simulation die n--Basis von IGBT1 um 8 %

reduziert. Der Gradient der elektrischen Feldstärke zu den verschiedenen Zeitpunk-

ten aus Abbildung 7.22 ist in Abbildung 7.23 dargestellt. Zum Zeitpunkt t0 beginnt

der Abschaltvorgang. Zum Zeitpunkt t1 ist das Maximum der elektrischen Feldstär-

ke und der Gradient der elektrischen Feldstärke identisch. IGBT1 erreicht durch die

reduzierte Länge der n--Basis zum Zeitpunkt t2 die Feldstopp-Schicht und der Ver-

lauf der elektrischen Feldstärke wird trapezförmig. Wie vorher beschrieben wird der

Gradient der elektrischen Feldstärke in der n--Basis kleiner. Gleichzeitig sinkt auch
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7. Auswirkung der Millerkapazität auf das Ausschaltverhalten von IGBTs

Abbildung 7.23.: Simulation: Ausschaltverhalten von parallelgeschalteten 6,5 kV IGBTs:
Feldverlauf zu den Zeitschritten t1, t2 und t3 zu Abbildung 7.22 – Grün:
IGBT1, Olivgrün: IGBT2

das Maximum der elektrischen Feldstärke und führt zu einem negativen Strom durch

die Millerkapazität, welcher die Gate-Emitter Kapazität entlädt (Zeitpunkt t2). Der

zweite IGBT hat zum Zeitpunkt t2 noch einen dreieckförmigen Feldverlauf und muss

auf Grund der induktiven Last den Kollektorstrom von IGBT1 übernehmen. Die da-

durch entstehende höhere Löcherkonzentration führt zu einem steileren Gradienten

des elektrischen Feldes. Gleichzeitig steigt das Maximum des elektrischen Feldes

zum Zeitpunkt t2, was zu einem positiven Strom durch die Millerkapazität führt

und die Gate-Emitter Kapazität auflädt. Durch den daraus resultierenden Anstieg

der Gate-Emitter Spannung von IGBT2 kann dieser den kompletten Kollektorstrom

von IGBT1 zum Zeitpunkt t3 übernehmen.

Die Stromfehlverteilung kann verhindert werden, indem die parallelgeschalteten

IGBTs mit einem höheren Gateentladestrom abgeschaltet werden. Somit stößt die

Raumladungszone erst während der Stromflanke an die Feldstopp-Schicht an. Durch

den Self Turn Off Effekt kommt es hierbei – wie gezeigt – zu keiner Stromfehlver-

teilung.

7.5. Konsequenzen für IGBT Ansteuerungsschaltungen

Die Ergebnisse dieser Arbeit haben eine hohe Relevanz für IGBT Ansteuerungs-

schaltungen. Es wurde gezeigt, dass eine Abschaltung des Gatestromes während

der Spannungsflanke nicht als Überspannungsbegrenzung funktioniert. Damit die

Überspannung begrenzt werden kann, bedarf es einer hochdynamischen Anhebung

der Gate-Emitter Spannung, um dem Self Turn Off Prozess entgegenzuwirken. Die

zweite Überspannungsspitze, welche entsteht, wenn die Raumladungszone während
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der Stromflanke an die Feldstopp-Schicht anstößt, kann nicht beherrscht werden, da

durch den Self Turn Off Prozess die Gate-Emitter Spannung bereits weit unterhalb

der Schwellspannung gefallen ist. Um diese zweite Überspannungsspitze zu beherr-

schen, ist ein softeres IGBT-Design erforderlich. Trotzdem sorgt der Self Turn Off

Prozess für ein sicheres Abschalten des IGBTs, auch wenn ansteuerseitig ein großer

Gateentladewiderstand gewählt wird.
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8. Zusammenfassung

Der Vorteil von MOS-gesteuerten Transistoren im Gegensatz zu Thyristorstrukturen

ist die aktive Beeinflussung der Spannungs- und Stromflanke. Dies liegt begründet

in der Millerkapazität. Um aktiv das Schaltverhalten beeinflussen zu können, ist ein

tiefgehendes Verständnis der Schaltvorgänge notwendig. In der vorliegenden Arbeit

werden anhand von Ersatzschaltbildern die Abschaltvorgänge von IGBT und MOS-

FET analysiert. Verwendet man das Ersatzschaltbild bei der Analyse der Vorgänge

des IGBTs, so kann das Schaltverhalten nicht zufriedenstellend erklärt werden. Maß-

geblich wird dies bedingt durch die Spannungsabhängigkeit der hilfsweise verwende-

ten Kapazität, welche das Ausräumen des Plasmas nachbildet. Da der MOSFET ein

unipolares Bauelement ist, wird diese Hilfskapazität hingegen nicht benötigt. Hier-

bei kann mit Hilfe des verwendeten Ersatzschaltbildes das Abschaltverhalten voll

umfänglich erklärt werden.

Ein weiterer Grund, weshalb das Ersatzschaltbild beim IGBT an seine Grenzen

stößt, ist die Auswirkung der Millerkapazität. Beim Abschaltvorgang wird durch

den Gateentladestrom die Millerkapazität umgeladen. Hierdurch lässt sich beim

MOSFET ein festes duDS/dt und ein festes dÊ/dt einstellen. Im Gegensatz dazu

stellt der Gateentladestrom beim IGBT nur ein festes dÊ/dt ein und dies steu-

ert indirekt das duCE/dt. Grund für die indirekte Verkopplung zwischen dÊ/dt und

duCE/dt ist die Feldaufsteilung während des Abschaltvorganges. Dadurch ist das Ma-

ximum der elektrischen Feldstärke während der Spannungsflanke höher als im strom-

losen Zustand. Durch das Abflachen des elektrischen Feldes während der Stromflan-

ke, sinkt auch das räumliche Maximum der elektrischen Feldstärke, während das

duCE/dt noch positiv ist. Dies sorgt für einen negativen Strom durch die Millerka-

pazität, welche die Gate-Emitter Kapazität zusätzlich zum Gatestrom entlädt. Die

genannten theoretischen Zusammenhänge konnten in der vorliegenden Arbeit nach-

gewiesen werden. So wurde gezeigt, dass das Abschalten des Gatestromes während

der Spannungsflanke sicher zum Ausschalten des IGBTs führt. Durch den unipo-

laren Charakter und die somit fehlende Feldaufsteilung gibt es ein vergleichbares

Verhalten beim MOSFET nicht. Eine Reduzierung des Gatestromes gegen Ende der

Spannungsflanke führt beim MOSFET zu einer Reduzierung der Stromflanke und

kann daher als Überspannungsbegrenzung eingesetzt werden. Dieses Ergebnis zeigt,

dass im Fall des IGBTs eine Reduktion des Gateentladestromes nicht ausreichend
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ist um die Überspannung zu vermindern. An dieser Stelle muss die Gate-Emitter

Spannung aktiv angehoben werden.

Auch im Kurzschlussfall II konnte der soeben beschriebene Effekt nachgewiesen wer-

den. Nach der dynamischen Überstromspitze sinkt das dÊ/dt während der IGBT

entsättigt und Spannung aufnimmt. Dies führt auch hier zu einem negativen Strom

durch die Millerkapazität. Je nach Ausprägung dieses Stromes und Einstellung der

Ansteuerungsschaltung können die genannten Vorgänge auch zum selbständigen Ab-

schalten des IGBTs führen, obwohl steuerungsseitig der Gatestrom noch positiv ist.

Dieser Effekt wird Self Turn Off Effekt genannt.

Ein weiterer Ansatz, das Schaltverhalten von MOS-gesteuerten Bauelementen ak-

tiv zu beeinflussen ist es, die Verzugszeit zwischen dem Beginn des Abschaltvor-

ganges und dem Anstieg der Spannungsflanke zu reduzieren. Dies lässt sich durch

Umschalten von Gateentladewiderständen realisieren. In der Arbeit erfolgte ein Ver-

gleich mit einer einfachen Widerstandsansteuerung und der genannten Widerstands-

umschaltung, wobei der Gateentladewiderstand während der Spannungsflanke den

gleichen Wert hatte. Da beim IGBT mit dem Gateentladestrom nur das dÊ/dt ein-

gestellt wird und indirekt das duCE/dt, zeigte sich bei den Ergebnissen, dass sich

unter Reduzierung der Verzugszeit ein steileres duCE/dt einstellt. Beim MOSFET

hingegen hat die Verkürzung der Verzugszeit keinen Einfluss auf den Anstieg der

Spannungsflanke.

Ein weiteres Beispiel, dass der Gateentladestrom nicht das duCE/dt einstellt, zeigt

das Abschaltverhalten bei verschiedenen Sperrschichttemperaturen beim IGBT. Aus

den durchgeführten Messungen konnte während des Schaltvorganges ein gleicher

Wert des Millerplateaus beobachtet werden. Dementsprechend ist auch das dÊ/dt

identisch, wobei das duCE/dt unterschiedlich ist. Die Gründe hierfür stellen sowohl

die unterschiedlichen Driftgeschwindigkeiten der Elektronen und Löcher bei unter-

schiedlichen Temperaturen, als auch die höhere Plasmakonzentration im Bauelement

dar. Die genannten Gegebenheiten wurden analytisch hergeleitet. Die Ergebnisse zei-

gen, dass der Gradient der elektrischen Feldstärke mit steigender Sperrschichttem-

peratur steigt. Zudem sinkt die zeitliche Änderung der Weite der Raumladungszone,

während das dÊ/dt identisch ist. Aus diesen Erkenntnissen folgt, dass das duCE/dt

bei steigender Sperrschichttemperatur absinkt.

Um die Stromtragfähigkeit in den Anwendungen zu erhöhen, ist es möglich, IGBTs

parallel zu schalten. Diese IGBTs werden für den Betrieb nach Sättigungsspannung

und Pinch Off Spannung selektiert. Trotz dieser Selektion kann es unter bestimm-
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ten Voraussetzungen zu einer kompletten Stromfehlverteilung beim Abschalten von

Feldstopp-IGBTs kommen. Grund hierfür ist das Anstoßen der Raumladungszone

an die Feldstopp-Schicht eines der parallelgeschalteten IGBTs während der Span-

nungsflanke. Durch dieses Anstoßen reißt der Kollektorstrom des IGBTs ab und

auf Grund des Self Turn Off Effektes fällt die Gate-Emitter Spannung auf Wer-

te unterhalb der Schwellspannung. Auf Grund eines Self Turn On Effektes wird die

Gate-Emitter Spannung des parallelgeschalteten IGBTs angehoben. Dieser kann nun

den kompletten Kollektorstrom des ersten IGBTs übernehmen.

Die Arbeit zeigt, dass für das allgemeine Grundverständnis der Schaltvorgänge

beim IGBT ein Ersatzschaltbild sehr hilfreich sein kann. Für ein tiefgreifendes Ver-

ständnis einzelner Effekte sowie eine detaillierte Analyse des Schaltverhaltens ist

diese Darstellungsweise jedoch weniger geeignet. Es konnte anhand verschiedener

Problemstellungen aufgezeigt werden, dass es hierbei von Vorteil ist, das Abschalt-

verhalten von IGBTs direkt mit Hilfe der Feldstärke zu analysieren. Dabei kann die

dreidimensionale Struktur des IGBTs auf eine Dimension reduziert werden.

Nicht betrachtet wurde in dieser Arbeit die Wirkung der bipolaren Ladungsträger

auf das Einschalten. Dies könnte ein Thema für zukünftige Arbeiten sein.
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A. Messung

Die Messungen für das Einschalt- und Ausschaltverhalten wurden an einem Hoch-

spannungsprüfplatz (vgl. Abbildung 3.1) durchgeführt. Das Einschaltverhalten wur-

de anhand eines Doppelpulses bestimmt. Das Ausschaltverhalten wurde hingegen

mit einem Einfachpuls durchgeführt. Folgende Messmittel standen dabei zur Verfü-

gung:

• Verwendetes Oszilloskop: LeCroy Wavesurfer 64Xs-A

• Messung des Gatestroms: Pearson
TM

Current Monitor 2878

• Messung des Kollektorstroms: PEM CWT 60B Rogowskispule

• Messung der Gate-Emitter Spannung: LeCroy PP008 10:1 Tastkopf

• Messung der Kollektor-Emitter Spannung: PMK-PHVS0662-L 1000:1 Tastkopf

A.1. Treiberschaltung der einfachen Widerstandsansteuerung

Die in Abbildung A.1 dargestellte Prinzipschaltung zeigt die Treiberschaltung für

die in der Arbeit durchgeführten Messungen zum Einschaltverhalten, Ausschaltver-

halten und Kurzschlussfall. Die Versorgungsspannung wird potentialfrei über einen

Übertrager bereitgestellt. Nach Gleichrichtung und Glättung werden über DC/DC

Wandler zwei 15 V Spannungen erzielt. Durch die Serienschaltung der Spannungs-

quellen kann sowohl zum Einschalten die positive 15 V Spannung als auch die

negative 15 V Spannung zum Abschalten des IGBTs generiert werden. Für den

LWL-Empfänger und die Steuerungseinheit wird aus den positiven 15 V eine 3,3 V

Spannung bereit gestellt. Durch eine übergeordnete Steuerung erhält der Treiber

ein Lichtsignal. Dieses wird von der Steuerungseinheit erfasst und der IGBT ein-

bzw. ausgeschaltet. Zum Einschalten wird ein 3,3 V Signal von der Steuerungsein-

heit auf einen MOSFET Treiber geführt. Dieser verstärkt das Signal auf 15 V bzw.

0 V, um den P-Kanal MOSFET ein- bzw. auszuschalten. Damit kann das Gate des

IGBTs über den RG,On geladen werden. Zum Ausschalten des IGBTs benötigt der

N-Kanal MOSFET ein Signal zwischen -15 V und 0 V. Zwischen Steuerungseinheit

und MOSFET Treiber befindet sich ein Level Shifter, welche das 3,3 V bzw. 0 V

Signal auf 0 V bzw. -15 V umwandelt. Somit kann über den RG,Off das Gate des
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IGBTs auf -15V entladen werden.

Die Treiberschaltung besitzt zum Schutz des IGBTs im Kurzschlussfall eine Gate-

klemmung (Gate Clamping). Dies verhindert beim Entsättigen des IGBTs eine An-

hebung des Gates über 15 V hinaus.

Abbildung A.1.: Prinzipschaltbild des verwendeten Treibers für die Messungen mit einfa-
cher Widerstandsansteuerung.

A.2. Treiberschaltung der Widerstandsumschaltung

Für die Widerstandsumschaltung wurde die Schaltung aus Abbildung A.1 in Abbil-

dung A.2 um einen zweiten Gatewiderstand RG,Off2 und einen N-Kanal MOSFET

inklusive Ansteuerung erweitert. Weiterhin kann über einen Spannungsteiler am Kol-

lektorabgriff des Treibers die Kollektor-Emitterspannung mit einem 8 Bit Analog-

Digital Wandler abgetastet werden. Das Ergebnis wird an die Steuereinheit zurück

gereicht. Dies ermöglicht die Umschaltung der Gatewiderstände je nach Program-

mierung der Steuereinheit entweder anhand der aktuellen Kollektor-Emitter Span-

nung oder zeitgesteuert. Bei den Messungen der Widerstandsumschaltung ist zuerst

RG,Off1 aktiv. Dieser wird zur Änderung des Gateentladewiderstandes abgeschaltet

und RG,Off2 wird aktiv.
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Abbildung A.2.: Prinzipschaltbild des verwendeten Treibers für die Messungen mit Wider-
standsumschaltung.
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B. Simulation

B.1. Schaltbild für das Ausschaltverhalten mit einfacher

Widerstandsansteuerung

Abbildung B.1 zeigt das Schaltbild der IGBT bzw. MOSFET Simulationen. Über

Ud wird die Zwischenkreisspannung und über IL der abzuschaltende Strom für die

Simulation eingestellt. Die Induktivität LLST fasst die Streuinduktivitäten des Auf-

baus zusammen. Die Induktivität an der Diode LD beträgt 1 nH und die Gegen-

kopplungsinduktivität LGK am Emitter des DUT (Device Under Test) beträgt aus

Stabilitätsgründen 1 pH. Beim IGBT wird durch Umschalten der Spannungsquelle

UTR von 15 V auf -15 V der Ausschaltvorgang eingeleitet. Beim MOSFET hingegen

wird der Ausschaltvorgang mit mit einer Umschaltung von UTR von 15 V auf 0 V

eingeleitet.

Abbildung B.1.: Simulationsschaltung der einfachen Widerstandsansteuerung beim IGBT
bzw. MOSFET.
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B.2. Schaltbild für das Ausschaltverhalten mit

Widerstandsumschaltung

Zur Simulation der Widerstandsumschaltung in Abbildung B.2 ergibt sich der akti-

ve Widerstand der ersten Phase aus der Parallelschaltung aus RG,Off-1 und RG,Off-2.

Über die Umschaltung von UTR1a und UTR2 von 15 V auf -15 V wird der Ausschalt-

vorgang eingeleitet. Durch Umschalten der Spannungsquelle UTR1b von 0 V auf 30 V

sperrt die Diode D2 und entkoppelt den Widerstand RG,Off-2 von der Schaltung. Nach

dieser Umschaltung ist nur noch der Widerstand RG,Off-1 aktiv. Bei der MOSFET

Simulation wird UTR1a und UTR1a von 15 V auf 0 V geschaltet. Hierbei ergibt sich

wie bei der Simulation des IGBTs ein aktiver Gateentladewiderstand aus der Par-

allelschaltung von RG,Off-1 und RG,Off-2. Durch Umschaltung von UTR1b ist nur noch

der Gateentladewiderstand RG,Off-1 aktiv.
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Abbildung B.2.: Simulationsschaltung der Widerstandsumschaltung beim IGBT bzw. MOS-
FET

B.3. Schaltbild für die Kurzschlusssimulation

Das Schaltbild der Simulation des Kurzschlussverhaltens zeigt Abbildung B.3. Der

Kurzschluss wird eingeleitet, indem UTR2 auf 15 V geschaltet wird. Der Kurzschlie-

ßer TKS besteht aus zwanzig parallelgeschalteten IGBTs. Die Kurzschlussinduktivi-

tät LKS beträgt 500 nH. Die Streuinduktivität LLST 100 nH. Die Diode DK und der

Widerstand RK (100 mΩ) sind fest mit 15 V verbunden und dienen als Gateklem-

mung. Die Induktivitäten im Gatekreis betragen für LG1 1 nH und für L2 10 pH.

Der Gatewiderstand RG wurde für diese Simulation auf 1 Ω gesetzt.
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Abbildung B.3.: Simulationsschaltung des Kurzschlussverhaltens beim IGBT

B.4. Schnitt durch eine IGBT-Zelle

Abbildung B.4 zeigt eine nicht maßstabsgetreue Skizze des verwendeten Simula-

tionsmodels des IGBTs. Die in der Arbeit gezeigten Gradienten der elektrischen

Feldstärke und Ladungsträgerverteilungen wurden durch einen Schnitt unterhalb

der Gatemetallisierung durch das Bauelement extrahiert. Die Abbildung zeigt eine

ungefähre räumliche Anordnung des Schnittes. Diese Gegebenheiten gelten für den

MOSFET im gleichem Maße.

110



B. Simulation

Abbildung B.4.: Skizze des Simulationsmodels mit räumlicher Angabe der gemachten
Schnitte zur Extraktion des Gradienten der elektrischen Feldstärke aus
der Simulation.

B.5. Extraktion von Kenngrößen aus Simulationen

In der vorliegenden Arbeit wurde eine analytische Herleitung der Gegebenheiten

des Abschaltens bei verschiedenen Sperrschichttemperaturen durchgeführt. Zur Ve-

rifikation der analytischen Herleitung werden einige Kenngrößen von Simulationen

extrahiert und mit den Ergebnissen der analytischen Herleitung verglichen. Nachfol-

gend wird die Vorgehensweise beschrieben, wie die Kenngrößen aus den Simulationen

entnommen wurden. Der Gradient der elektrischen Feldstärke wird aus der Simu-

lation bei circa der Hälfte der Weite der Raumladungszone extrahiert, da hier der

Verlauf des elektrischen Feldes relativ linear ist. Die zeitliche Änderung der Wei-

te der Raumladungszone wird aus dem Gradienten der elektrischen Feldstärke bei

zwei nebeneinander liegenden Simulationsschritten ermittelt. Das räumliche Maxi-

mum der elektrischen Feldstärke und die zeitliche Änderung der Kollektor-Emitter

Spannung werden anhand von zwei Simulationsschritten extrahiert, bei welchen der

Strom durch die Raumladungszone circa dem 0,1-fachen des Gesamtstromes ent-

spricht. Abbildung B.5 erläutert das beschriebene vorgehen.
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B. Simulation

Abbildung B.5.: Extraktion der Simulationsdaten für den Vergleich der analytischen Her-
leitung.
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Thesen

1. Der Grund der guten Steuerbarkeit der Spannungsflanke bei IGBTs und MOS-

FETs ist die sogenannte Millerkapazität. Diese koppelt den Kollektor bzw. den

Drain zurück auf das Gate.

2. Der Gatestrom steuert das Maximum der elektrischen Feldstärke und, anders

als beim MOSFET, indirekt die Spannungsflanke beim Abschalten von IGBTs.

3. Auf Grund des Löcherstromes in der Raumladungszone beim Abschalten von

IGBTs kommt es, anders als beim MOSFET, zur Feldaufsteilung.

4. Durch die Feldaufsteilung ist sowohl der Gradient der elektrischen Feldstärke

als auch das Maximum des elektrischen Feldes höher als im ausgeschalteten

Zustand.

5. Kommutiert der Laststrom beim Abschalten in die Freilaufdiode, sinken der

Kollektorstrom und gleichzeitig das Maximum des elektrischen Feldes. Dies

führt zum Self Turn Off Prozess.

6. Beim Self Turn Off Prozess fließt ein negativer Strom durch die Millerkapazität

und entlädt die Gate-Emitter Kapazität zusätzlich zum Gatestrom.

7. Als Überspannungsbegrenzung von IGBTs ist es auf Grund des Self Turn Off

Prozesses nicht ausreichend, den Gatestrom während der Schaltflanke zu re-

duzieren.

8. Für eine wirkungsvolle Überspannungsbegrenzung muss dem Self Turn Off

Prozess durch hochdynamische Anhebung der Gate-Emitter Spannung entge-

gen gewirkt werden.

9. Stößt die sich ausbreitende Raumladungszone an die kollektorseitige n+-Schicht

von Feldstopp-IGBTs wird der dreieckförmige Feldverlauf trapezförmig. Ge-

schieht dieser Übergang während der Stromflanke, entsteht eine zweite Über-

spannungsspitze. Diese kann auf Grund des Self Turn Off Prozesses von der

Überspannungsbegrenzung nicht beherrscht werden.

10. Eine Analyse der auftretenden Effekte beim Abschalten von IGBTs anhand

von Ersatzschaltbildern ist auf Grund der Löcherstromdichte in der Raumla-

dungszone demnach nicht hilfreich.
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Thesen

11. Um das Schaltverhalten von IGBTs ausreichend verstehen zu können, ist es

hilfreich zur Erklärung direkt die Feldstärken zu analysieren. Dabei genügt es,

die dreidimensionale Struktur des IGBTs auf eine Dimension zu reduzieren.
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