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Kurzfassung

Ein hybrider 1.7kV-Schalter aus einer Parallelschaltung von Si-IGBT und SiC-MOSFET
wird experimentell untersucht. Die Charakterisierung der Schalteigenschaften erfolgt in
einem auf Leistungsmodule skalierten Messaufbau. Der Hybridschalter wird mit Schalter-
varianten aus nur einem Halbleitermaterial verglichen, die nach der gleichen Methodik
und identischen Randbedingungen fiir die Treiberauslegung untersucht werden. Besonder-
heit der Treiberauslegung ist dabei die Beriicksichtigung einer maximalen Steilheit der
Spannungsflanke. Fiir den Hybridschalter wird eine Vielzahl an IGBTs unterschiedlichster
Auslegung in Betracht gezogen, wobei zum Ergebnis gelangt wird, dass ein auf Durchlass

ausgelegter IGBT zu den besten Resultaten fiihrt.

Das Abschalten des Hybridschalters wird mit drei unterschiedlichen Pulsmustern detailliert
analysiert. Die verschiedenen Pulsmuster resultieren in unterschiedlichem Schaltverhalten
in Bezug auf intrinsische Flankensteilheit, Schaltverluste, Auftreten von Oszillationen und
dynamischen Avalanche. Auch sehr langsam schaltende IGBTs kénnen im Hybridschalter
durch entsprechende Ansteuerung auf sehr hohe Flankensteilheiten beschleunigt werden.
Fiir das Einschalten wird eine Schaltreihenfolge gewéhlt, die die Schaltverluste auf die
groflere Si-IGBT Chipflache konzentriert.

Auf Basis der experimentell bestimmten Durchlasskennlinien und Schaltverluste wird
der maximale Ausgangsstrom und der Wirkungsgrad eines hybriden Leistungsmoduls im
dreiphasigen Wechselrichter mit leistungsstarker Wasserkiihlung berechnet. Betriebspunkte
und ein Modulationsverfahren werden identifiziert, die fiir ein hybrides Modul vorteilhaft
sind. Trotz geringerer SiC-Chipflache kdnnen mit einem hybriden Modul teilweise héhere

Ausgangsstrome erreicht werden als mit einem rein mit SiC-MOSFETSs bestiickten Modul.

Weiterhin wird eine Treiberschaltung vorgestellt und experimentell validiert, durch die
der Hybridschalter mit einem einzelnen Eingangssignal angesteuert werden kann und der
Kurzschlussstrom auf den IGBT begrenzt wird. Dadurch wird die Kurzschlussfestigkeit
des Hybridschalters gesteigert. Die Verwendung eines SiC-MOSFETs ohne Kurzschlussfes-
tigkeit erlaubt eine weitere Steigerung der Effizienz oder eine Reduktion der verwendeten
SiC-Chipflache.
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Abstract

A 1.7kV hybrid switch consisting of a parallel connection of Si-IGBT and SiC-MOSFET
is experimentally investigated. The characterization of the switching properties is carried
out in a measurement setup scaled to power modules. The hybrid switch is compared with
commonly used modules made of only one semiconductor material, which are investigated
using the same methodology and identical boundary conditions for the driver design. A
major feature of the driver design is the consideration of a maximum steepness of the
voltage slope. A variety of IGBTs of different designs are considered for the hybrid switch.
The findings indicate that an IGBT designed for low on-state losses leads to best results.

The turn-off of the hybrid switch is analyzed in detail with three different pulse patterns.
The different pulse patterns result in different switching behaviors in terms of intrinsic
voltage slope steepness, switching losses, occurrence of oscillations, and dynamic avalanche.
Even very slowly switching IGBTs can be accelerated to very steep voltage slopes in the
hybrid switch through appropriate control. For turn-on, a switching sequence is chosen

that concentrates the switching losses on the larger Si-IGBT chip area.

Based on the experimentally determined conduction characteristics and switching losses, the
maximum output current and efficiency of a hybrid power module in a three-phase inverter
with high-performance water cooling is calculated. Operating points and a modulation
method that are advantageous for a hybrid module are identified. Despite the smaller SiC
chip area, a hybrid module can achieve higher output currents than a module equipped

solely with SiC-MOSFETs.

Furthermore, a driver circuit is presented and experimentally validated, through which the
hybrid switch can be controlled with a single input signal, furthermore the short-circuit
current is limited to the IGBT. This increases the short-circuit withstand time of the hybrid
switch. The use of a SIC-MOSFET without short-circuit robustness allows for further

improvements in efficiency or a reduction of the SiC chip area used.
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1 Einleitung

In der Spannungsklasse der 1.7kV-Leistungshalbleiter stehen Silizium-IGBTs (Si-IGBTS)
und Siliziumkarbid-MOSFETs (SiC-MOSFETSs) in direkter Konkurrenz. SiC-MOSFETs
gewinnen in der Leistungselektronik zunehmend an Marktanteilen. Aufgrund der grofien
Bandliicke von Siliziumkarbid kénnen sie mit einer deutlich diinneren Driftzone und einer
héheren Dotierung als herkdmmliche Silizium-Halbleiter gefertigt werden. Als unipolare
Bauelemente zeichnen sie sich durch geringe Schaltverluste aus und erméglichen hohe
Schaltfrequenzen. Zudem bieten sie durch die geringe Dicke einen guten Durchlasswiderstand
ohne Schwellspannung. Allerdings ist der Herstellungsprozess von SiC-MOSFETSs teurer und
komplexer. Thr schnelles Schaltverhalten fiithrt zu hohen Flankensteilheiten und fehlende

bipolare Ladung begtinstigt Oszillationen. [1], [2], [3]

IGBTs hingegen sind bereits seit einem ldngeren Zeitraum etabliert. Als bipolare Halbleiter
bieten sie einen exzellenten Durchlasswiderstand bei hohen Laststromen. Jedoch ist die
bipolare Ladung beim Schalten der Halbleiter von Nachteil, fiihrt sie doch zu héheren
Schaltverlusten. Zusammen mit der iiblichen Verwendung von Si-PiN Dioden ist ein

siliziumbasiertes Leistungsmodul in seiner Schaltfrequenz limitiert.

Hybride Schalter kombinieren beide Halbleitertypen und vereinen die jeweiligen Vorteile
von unipolaren und bipolaren Halbleitern. Bereits durch die Kombination von Si-IGBTs
und Si-MOSFETSs lassen sich attraktiv geringe Durchlass- und Schaltverluste erzielen [4],
[5], jedoch ist eine sinnvolle Nutzung von Si-MOSFETs auf geringere Sperrspannungen
beschrankt. Teilaspekte der fiir hohere Spannungsklassen vielversprechenden Kombination
aus SiC-MOSFET und Si-IGBT wurden bereits in zahlreichen Studien untersucht [6], [7],
jedoch nicht vollumféanglich und methodisch einheitlich. Zum Thema Hybridschalter oder
dessen Ansteuerung wurden bereits in unterschiedlicher Ausfihrung Patente angemeldet
8], [9], [10], [11], teils unter Mitwirkung des Autors dieser Arbeit [12].

Dass ein Hybridschalter geringere Verluste und einen héheren Wirkungsgrad als siliziumba-
sierte Schalter erreicht, kann als gegeben angesehen werden. So misst sich der Hybridschalter
folglich eher an dem effizienteren Schalter aus nur SIC-MOSFET (Full-SiC). Der Hybrid-
schalter bietet das Potenzial, &hnliche Ausgangsstrome und Wirkungsgrade wie ein Full-SiC
zu erreichen. Dass dabei deutlich weniger SiC-Chipflache verwendet werden kann, resultiert

in einer kommerziellen Motivation fiir den Hybridschalter.

In einem Hybridschalter entstehen durch die Parallelschaltung aus IGBT und MOSFET eine
Vielzahl an Freiheitsgraden. Ein Freiheitsgrad ist die Auslegung des verwendeten IGBTs,

bei der in der Regel ein Kompromiss aus gutem Durchlass und schnellem Schaltverhalten
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gefunden werden muss. Die Auslegung der Halbleiter ist dafiir mafigeblich, wie sich im

Durchlasszustand der Laststrom in der Parallelschaltung aufteilt.

Weitere Freiheitsgrade bestehen in der Ansteuerung des Hybridschalters. Durch unter-
schiedliche Ansteuerverfahren kann bei einem Hybridschalter das Schalten gezielt vom
IGBT, vom MOSFET oder auch beiden gemeinsam durchgefiihrt werden. Fine verbreitete
Strategie ist es, zum Schalten den SiC-MOSFET zu verwenden, wahrend ein Si-IGBT im

Durchlass unterstiitzt.

SiC-MOSFETs konnen deutlich hohere Flankensteilheiten als Si-IGBTs erreichen und im
direkten Vergleich geringere Schaltverluste erzielen, allerdings ist in einem Leistungsmodul
zumeist durch die Kommutierungskreisinduktivitdt oder die Applikation die mogliche
Flankensteilheit begrenzt, sodass der Vorteil einer sehr hohen Schaltgeschwindigkeit nicht
vollstdndig ausgeschopft werden kann. Auch Si-IGBTs kénnen bei entsprechender Auslegung
die Grenze der sinnvollen Spannungssteilheit erreichen. Die Auslegung des IGBTs wird in
dieser Arbeit gemeinsam mit der Fragestellung betrachtet, welcher Schalter idealerweise das
Schalten iibernimmt und wie sich dies auf Schaltverluste und andere Schalteigenschaften
auswirkt. Drei unterschiedliche Varianten fiir das Abschalten des Hybridschalters werden

untersucht.

Neben den absoluten Verlusten der Halbleiter muss bei einem Hybridschalter auch in
Betracht gezogen werden, in welchem Halbleiter diese umgesetzt werden. Durch die kom-
merzielle Motivation wenig SiC-Chipflaiche zu verwenden, ergibt sich, dass bei kleiner
SiC-Chipflache tiber diese auch weniger Schaltverluste abgefiihrt werden kénnen. In einem
Leistungsmodul muss dabei zuséatzlich die thermische Kopplung der Halbleiter innerhalb

des Moduls mit einbezogen werden.

In dieser Arbeit wird ein Hybridschalter aus parallelem Si-IGBT und SiC-MOSFET der
1.7kV Spannungsklasse experimentell untersucht. Dabei wird ein skalierter Versuchsauf-
bau fiir Einzelchips verwendet, der die elektrischen Eigenschaften eines Leistungsmoduls
nachbildet. Durch die Freiheitsgrade des skalierten Aufbaus lassen sich unterschiedliche
Kombinationen aus Einzelchips unter gleichen Randbedingungen untersuchen und mitein-
ander vergleichen. Neben dem Hybridschalter werden nach der gleichen Methodik ebenfalls
Schalter mit Si-IGBT und Si-PiN-Diode (Full-Si) sowie ein Schalter nur mit SiC-MOSFET
untersucht. Fiir einen Vergleich aller Schaltervarianten werden Randbedingungen fiir eine
Treiberauslegung definiert, die auf alle Schalter gleichermaflen angewendet werden. Eine

Besonderheit dieser Randbedingungen ist die Begrenzung der Steilheit der Spannungsflanke.

Der untersuchte Hybridschalter hat ein festes Chipflichenverhéltnis, wobei die SiC-
Chipfliache ungefihr ein Drittel der gesamten Chipfliche ausmacht. Dieser vergleichsweise
hohe SiC-Anteil ist durch den Verzicht auf eine zusétzliche Diode begriindet. Dennoch ergibt

sich ein kommerzieller Vorteil, da insgesamt nur halb so viel SiC-Chipfliche verwendet
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wird wie bei einem zum Vergleich herangezogenen Full-SiC Modul. Fiir die Untersuchung
werden verschiedene IGBT-Varianten mit unterschiedlicher Auslegung betrachtet, die
jeweils mit demselben SiC-MOSFET kombiniert werden.

Das Schaltverhalten der Parallelschaltung aus Si-IGBT und SiC-MOSFET wird detailliert
analysiert, wobei die Unterschiede zu Full-Si- und Full-SiC-Schaltern hinsichtlich Schaltver-
luste, Flankensteilheit und Oszillationen herausgearbeitet werden. Fiir das Abschalten des
Hybridschalters werden drei Pulsmuster in Betracht gezogen. Das erste Pulsmuster kann
mit geringem Aufwand bereits durch harte Parallelschaltung beider Schalter umgesetzt
werden, ist in der Literatur jedoch auf Grund begrenzter Schaltgeschwindigkeit unterrepra-
sentiert. Das zweite Pulsmuster ist in der Literatur dagegen oft vertreten. Diese Arbeit
ergénzt vorhandene Erkenntnisse durch einen Vergleich der Pulsmuster untereinander unter
gleichen Randbedingungen und zeigt auf, unter welchen Bedingungen und fiir welche IGBT
dieses Pulsmuster vorteilhaft ist. Auch wird erstmalig das Auftreten von dynamischem
Avalanche bei diesem Pulsmuster aufgezeigt. Als Herausforderung dieses Pulsmusters wird
das Auftreten von Inter-Chip Oszillationen zwischen parallel geschalteten SiC-MOSFETs
innerhalb eines Leistungsmoduls identifiziert. Weiterhin wird ein neu entwickeltes drittes
Pulsmuster vorgestellt, welches das Auftreten von Inter-Chip Oszillationen vermeidet,
wahrend es ebenfalls sehr niedrige Schaltverluste erzielt. Fiir das Einschalten des Hybrid-
schalters wird der Si-IGBT verwendet. Vorteilhaft ist, dass hierdurch die Schaltverluste in
der grofleren Si-Chipfliche umgesetzt werden. Die Einschaltgeschwindigkeit wird dabei mit

Berticksichtigung des Schaltverhaltens beim Reverse-Recovery ausgelegt.

Eine Quantifizierung des Potenzials eines hybriden Leistungsmoduls erfolgt durch die
Berechnung des maximalen Ausgangsstroms und des Wirkungsgrades eines Wechselrichters
mit leistungsstarker Wasserkiihlung. Zudem werden optimale Betriebsbedingungen und
ein vorteilhaftes Modulationsverfahren fiir den Hybridschalter identifiziert. Durch die
Anwendung der gleichen Methodik auf alle Schalter wird ein objektiver Vergleich der

verschiedenen Schalter untereinander erméglicht, dieser Aspekt fehlt hdufig in der Literatur.

Die Freiheitsgrade der Ansteuerung des hybriden Leistungsmoduls bedingen gleichermafien
einen Mehraufwand in der Ansteuerung, um optimales Schaltverhalten zu erzielen. Dieser
Herausforderung wird mit der Entwicklung einer Treiberschaltung begegnet, durch die der

Hybridschalter durch ein einzelnes Eingangssignal angesteuert werden kann.

Eine weitere Herausforderung bei der Nutzung des Hybridschalters besteht darin, mit
der geringeren Kurzschlussfestigkeit des SiC-MOSFETs umzugehen. Die entwickelte Trei-
berschaltung begrenzt im Kurzschlussfall den Kurzschlussstrom auf den IGBT, sodass
die Kurzschlussrobustheit des Hybridschalters vom robusteren IGBT definiert wird. Eine

Validierung erfolgt durch Kurzschlussmessungen im skalierten Aufbau.
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Kapitel 2 dieser Arbeit fasst die vorhandene Literatur zum Thema Hybridschalter zusammen.
Dabei werden zentrale Aspekte herausgegriffen, um die in der Literatur behandelten

Schwerpunkte darzustellen und Unterschiede zu dieser Arbeit herauszuarbeiten.

Im 3. Kapitel wird die verwendete Methodik erlautert. Der Hybridschalter wird durch eine
Kombination aus Einzelchips auf separaten Substraten zusammengefiigt. Dabei werden
IGBTs unterschiedlicher Eignung fiir den Hybridschalter untersucht und charakterisiert.
Auslegungskriterien fiir die Treiberschaltung werden diskutiert und festgelegt. Es erfolgt eine
Begrenzung transienter Uberspannungen durch eine Active-Clamping Schaltung, wihrend

dynamischer Avalanche vermieden und eine maximale Flankensteilheit definiert wird.

In dem umfangreichsten Kapitel 4 werden die im skalierten Aufbau gewonnenen Messergeb-
nisse zum Durchlass-und Schaltverhalten des Hybridschalters prasentiert und analysiert.
Es beginnt mit dem Durchlassverhalten, betrachtet danach 3 unterschiedliche Varianten fiir
das Abschalten des Hybridschalters, gefolgt vom gemeinsam betrachteten Einschalten und
Reverse-Recovery. Fiir den Hybridschalter werden eine Vielzahl von IGBTs in Betracht
gezogen, detaillierte Darstellungen und Untersuchungen begrenzen sich jedoch auf zwei
Extreme der zur Verfiigung stehenden IGBTs: Auf einen auf niedrigen Durchlass ausgeleg-
ten IGBT (low-sat IGBT) und auf einen schnell schaltenden IGBT (fast IGBT). Die im
Detail untersuchten Hybridschalter werden jeweils mit Full-Si und Full-SiC verglichen, Un-
terschiede der Schaltverluste werden erklart. Zusammen mit Full-Si und Full-SiC Schaltern
werden in diesem Kapitel insgesamt 5 verschiedene Halbleiterkombinationen untersucht.
In Kombination mit den verschiedenen Pulsmustern beim Abschalten stehen als Ergebnis
des Kapitels die Durchlass- und Schalteigenschaften von 8 unterschiedlichen Varianten zur

Verfiigung.

In Kapitel 5 wird das Potenzial eines hybriden Leistungsmoduls quantifiziert. Mit den
experimentell ermittelten Ausgangskennlinien und Schaltverlusten fiir die verschiedenen
Schaltervarianten wird der maximale Ausgangsstrom in Abhéngigkeit der Schaltfrequenz
und der Wirkungsgrad fiir den Einsatz in einem dreiphasigen Spannungszwischenkreisum-

richter berechnet.

In Kapitel 6 wird eine ereignisgesteuerte Treiberschaltung fiir den Hybridschalter vorgestellt.
Schaltmessungen im nominalen Betrieb sowie im Kurzschlussfall I und Kurzschlussfall T1
werden gezeigt. Die vorteilhafte Wirkung eines SiC-MOSFETs mit reduziertem Durchlasswi-
derstand aufgrund von nicht notwendiger Kurzschlussfestigkeit wird theoretisch betrachtet,

Wirkungsgrad und maximaler Ausgangsstrom werden berechnet.

Die Arbeit schliefit mit einer Zusammenfassung der Ergebnisse und einem tbersichtlichen
Vergleich des low-sat Hybridschalters und seinen unterschiedlichen Abschaltstrategien zu
den Full-Si und Full-SiC Schaltern.
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Die in dieser Arbeit dargestellten Ergebnisse wurden in Teilen bereits durch den Autor
ver6ffentlicht. In [13] wird ein Hybridschalter fiir Leistungsmodule mit schnell schaltendem
IGBT vorgestellt, der IGBT wird zum Schalten verwendet. Das Erreichen hoher Span-
nungssteilheiten wird demonstriert. In [14] werden IGBTs unterschiedlicher Auslegung
fir den Hybridschalter verwendet. Der Hybridschalter verwendet eines der drei in dieser
Arbeit untersuchten Pulsmuster und wird in seiner Leistungsfahigkeit mit herkémmlichen
Schaltern verglichen. Eine ereignisgesteuerte Treiberschaltung fiir die Ansteuerung des
Hybridschalters und verbessertes Verhalten im Kurzschlussfall I wird erstmals in [15] pra-
sentiert. Die Untersuchung des Kurzschlussfalls I des Hybridschalters und eine notwendige

Erweiterung der Treiberschaltung wird in [16] ergénzt.
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Der Fokus dieser Arbeit ist ein hybrider Leistungsschalter bestehend aus einer Parallel-
schaltung eines Si-IGBTs mit einem SiC-MOSFET, bezeichnet als Si-SiC Hybridschalter
(Si-SiC Hybrid). Dabei ist der Begriff des Si-SiC Hybridschalters in der Literatur nicht
eindeutig einer bestimmten Bauteilkonstellation zuzuordnen. Der Begriff Si-SiC Hybrid-
schalter an sich spezifiziert lediglich die Verwendung beider Halbleitermaterialien fiir einen
Leistungsschalter, die Auswahl der Bauelemente unterscheidet sich in der Literatur jedoch.
Eine Ubersicht verschiedener Hybridschalter wird in Tabelle 2.1 dargestellt. Auch Si-SiC
Hybridschalter mit der selben Bauteilkonstellation werden in verschiedenen Quellen nicht
immer mit dem exakt gleichen Begriff beschrieben, eine Zuordnung erfolgt in dieser Arbeit
iiber eine romische Nummerierung. Zur Bewertung des untersuchten Hybridschalters werden
zum Vergleich ein reiner Silizium Schalter bestehend aus IGBT und bipolarer Diode sowie
ein reiner Siliziumkarbid Schalter mit MOSFET herangezogen (siehe Tabelle 2.2).

2.1 In der Literatur untersuchte Topologien

In Bezug auf Leistungsmodule hoher Spannungsklasse wird der Begriff Si-SiC Hybrid auch
bereits fiir eine Kombination von Si-IGBT Schalter mit SiC-Schottkydioden verwendet
(Hybrid I). Diese Variante des hybriden Schalters ist bereits gut erforscht und auch kom-
merziell erhéltlich [6], [17], [18]. Der Hybrid I mit SiC-Diode ersetzt die bei einem Full-Si
Schalter iibliche bipolare Si-Diode durch eine unipolare SiC-Schottkydiode. Durch den
SiC-Halbleiter kann trotz unipolarer Leitung durch eine geringe Chipdicke ein vergleichba-
res Durchlassverhalten erzielt werden. Vorteilhaft ist, dass der Metall-Halbleiter Ubergang
der Schottkydiode kaum Speicherladung aufweist, die beim Reverse-Recovery ausgerdumt
werden muss. Allein die geringe Speicherladung reduziert bereits Schaltverluste in der Diode
und ermoglicht zusétzlich ein schnelleres Einschalten des Transistors. Die Schaltgeschwin-
digkeit ist nicht mehr wie bei einer PiN-Diode durch deren maximale Momentanleistung
begrenzt. Durch das schnelle Schalten ohne didmpfende Speicherladung entstehen jedoch
auch neue Herausforderungen mit denen umgegangen werden muss: Uberspannungsspitzen,

Oszillationen und hohe Spannungssteilheiten [18].

Die Hybridschalter IT bis VI verwenden alle einen Si-IGBT und SiC-MOSFET. Unterschei-
dungsmerkmal ist die Verwendung einer Diode bzw. ob es sich bei dieser um einen Si- oder
SiC-Halbleiter handelt. Die vorhandene Literatur zu diesen Si-SiC Hybridschaltern wird in
Tabelle 2.1 dem jeweiligen behandelten Typ zugeordnet.
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Tabelle 2.1: Ubersicht der in der Literatur betrachteten Si-SiC Hybridschalter

Si-SiC Hybridschalter
Si- . SiC- .
Name Komponente Schaltbild Komponente Literatur
Hybrid IGBT J i Schottkydiode Eﬂ (18], [19], [20],
(13], [14], [15], [16],
: 20], [21], [22], [23],
Hybrid II IGBT J MOSFET {24}7 %25%, %26}7 {27}7
[28], [29]
(30], [31], [32], [33],
[34], [35], [36], [37],
MOSFET
Hybrid III IGBT J}< JE N schottffydiode ol (a5, [ad], (45,
[46], [47], [48], [49],
[50], [51], [52],
(53], [54], [55], [56],
[57], [58], [59], [60],
IGBT
: 61], [62], [63], [64],
wary | | K E | e R
PiN-Diode
[69], [70], [71], [72],
(73]
IGBT l MOSFET
Hybrid V & J}< Jiy JE‘ i & [74]
PiN-Diode T Schottkydiode
Hybrid VI | RC-IGBT | MOSFET | [33], [75], [76], [77]
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Tabelle 2.2: Zum Vergleich herangezogene nicht hybride Leistungsschalter

Nicht hybride Schalter zum Vergleich
Name Si-Komponente Schaltbild SiC-Komponente
. IGBT
Full-5i PiN-Diode | A )
Full-SiC - J MOSFET

Die Verwendung einer Diode bzw. ihr Fehlen ist mafigebend nicht nur fiir die Durchlass-
kennlinie im Riickwértsbetrieb, sondern auch fir das Einschaltverhalten des hybriden
Schalters. Durch ihr Reverse-Recovery-Verhalten werden Schaltgeschwindigkeit und somit
Einschaltverluste mitbestimmt. Dabei wird in der Literatur die verwendete Freilaufdiode
und ihr Wirken auf den Hybridschalter nicht immer mitbetrachtet, teilweise fehlt diese
Betrachtung génzlich [30], [37], [43], [78], [79], [80].

Die Hybridschalter II verzichten auf eine zusétzliche antiparallele Diode. Sie sind grund-
sdtzlich in der Lage Strom in Riickwértsrichtung zu leiten. Im ausgeschalteten Zustand
geschieht dies durch die Bodydiode des SiC-MOSFETs, im eingeschalteten Zustand ist der
Kanal des SiC-MOSFETSs auch in Riickwartsrichtung leitend. Die Riickwértsleitfahigkeit
des Si-SiC Hybridschalters ist ohne zusétzliche Freilaufdiode also allein durch den SiC-
MOSFET bestimmt und hingt daher mafigeblich von der Chipfliche des SIC-MOSFETs ab.
Andererseits ist die gesamte verwendete Halbleiterflache am Durchlass im Vorwérstbetrieb
beteiligt. Diese Variante des Hybriden wird in der Literatur eher unterreprisentiert. Diese
Arbeit widmet sich hauptséichlich diesem Typen, eigene Veroffentlichungen dazu sind in
2.1 farbig markiert ([13], [14], [15], [16]). Der SiC-MOSFET hat ein &hnliches Reverse-
Recovery-Verhalten wie eine SiC-Schottkydiode [20], [21], mit wenig Speicherladung, aber

einer Neigung zu hohen Spannungssteilheiten und Oszillationen.

Weit verbreitet ist die Verwendung einer zusétzlichen SiC-Schottkydiode: Hybridschalter III.
Zumeist wird in der Literatur diese zusédtzliche Diode lediglich in Schaltversuchen als

Freilaufdiode angeben oder ihre Betrachtung erfolgt nur am Rande von Einschaltvorgdngen
[32], [34], [40], [42].

Aufgrund von héheren Kosten von SiC-Halbleiterfliche im Vergleich zu Silizium Halbleitern
entsteht die Motivation, die SIC-MOSFET Fléche zu minimieren [34]. Bei einem Hybrid-
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schalter mit sehr geringer SIC-MOSFET Fléche ist die Verwendung einer zusétzlichen
Diode unabdingbar [61]. Die negativen Auswirkungen von einer minimierten SiC-MOSFET
Fléache auf die Riickwértsleitfahigkeit wird dabei in der Literatur nicht detailliert betrachtet.

Die Hybridschalter IV verwenden eine Si-Diode, um gréflere Ausgangsstrome und geringere
Durchlassspannungen im Riickwértsbetrieb bereit zu stellen [53], [56]. Beim Einschalten
muss jedoch die bipolare Speicherladung der Diode ausgerdumt werden, wodurch hohe
Einschaltverluste entstehen. In [54] wird durch eine induktive Entkopplung der Si-Diode
vom SiC-MOSFET die Auswirkung der bipolaren Ladung reduziert. In [55] werden Hybrid-

schalter mit verschiedenen Si-Dioden experimentell untersucht.

Des Weiteren werden in der Literatur Hybridschalter (Hybrid V) sowohl mit SiC-Diode als
auch mit Si-PiN-Diode in [74] betrachtet. Auch hier wird eine eher kleine SiC Chipflache
verwendet. Im Diodenmodus teilt sich der Strom auf beide Dioden sowie den SiC-MOSFET
auf. Das Schaltverhalten der Dioden wird nicht dargestellt. Bei einer grofien Chipflache
von Si-Dioden ist jedoch bei hohem Laststrom zu erwarten, dass eine grofle Speicherladung
beim Reverse-Recovery auszurdumen ist, was das Einschaltverhalten und Reverse-Recovery

dominiert.

Die Hybridschalter VI verwenden statt einer zusétzlichen Diode einen riickwartsleitfahigen
IGBT (RC-IGBT). Der Laststrom teilt sich sowohl im Vorwirts-, als auch im Riickwérts-
betrieb zwischen Si- und SiC-Chipfliche auf. Der RC-IGBT baut im Diodenmodus wie
eine Si-PiN-Diode bipolare Speicherladung auf, diese fallt im Hybridschalter geringer aus
als in einem nur aus RC-IGBT bestehenden Si-Schalter. Beim Reverse-Recovery ist die
auszurdumende Ladung jedoch weiterhin deutlich gréfler als bei einem SiC-MOSFET und
die entstehenden Verluste fallen in [33] um den Faktor 6, in [75] sogar um den Faktor 20

grofler aus.

2.2 Spannungsklasse und Package

In dieser Arbeit werden Halbleiter der 1.7 kV-Spannungsklasse untersucht. Fiir diese
Sperrspannung werden sowohl Halbleiter in einer diskreten Bauform, als auch in Leistungs-
modulen angeboten. Im Sperrspannungsbereich 600V bis ca. 2kV ist es daher moglich,
einen Hybridschalter sowohl aus parallel geschalteten diskreten Halbleitern aufzubauen, als

auch beide Halbleiterarten innerhalb eines Moduls parallel zu schalten.

Bei der Parallelschaltung von Si-IGBT und SiC-MOSFET kommt es je nach Ausgangs-
kennlinie zu einer Aufteilung des Laststroms, wenn beide Bauteile eingeschaltet sind.
Durch unterschiedliche Schaltgeschwindigkeiten oder bewusster Verzogerung durch die
Ansteuerung kommt es beim Schalten zu Kommutierungsvorgingen zwischen den parallel
geschalteten Bauteilen. Mit der Auswahl der Bauform wird auch die Beschaffenheit dieses

Kommutierungspfades bestimmt. Bei der Platzierung der Bauteile innerhalb eines Moduls
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ist eine geringere parasitidre Induktivitdt zwischen den parallelen Halbleitern zu erwarten
als bei der Verwendung von mehreren diskreten Halbleitern. Das Thema der Induktivitat im
Kommutierungskreis wird in der Literatur nur vereinzelt betrachtet. Im Allgemeinen erh6ht
eine grofie Induktivitit in diesem inneren Kommutierungskreis beim Abschaltvorgang das
Uberschwingen des Stroms und verursacht Oszillationen von Strom und Spannung. In [81]
wird der Resonanzkreis aus Ausgangskapazitit der Halbleiter und der parasitdren Indukti-
vitdt im Kommutierungskreis analytisch beschrieben und experimentell iiberpriift. Beim
Einschaltvorgang verzogert eine hohe parasitiare Induktivitdt das Erreichen der statischen

Stromverteilung [43].

Tabelle 2.3 vermittelt einen Eindruck, welche Spannungsklassen und Bauformen in der
Literatur vorrangig untersucht wurden. Der Grof3teil der vorhandenen Literatur beschéftigt
sich zumeist mit Schaltern aus dem Spannungsbereich von 600V bis 1200 V. Dies kann auch
allein schon durch die einfachere Verfiigbarkeit von SiC-MOSFETs in dieser Spannungsklasse
begriindet werden. Weiterhin gibt es einzelne Quellen zu den Spannungsklassen 3.3kV und
6.5kV. Die in dieser Arbeit untersuchte Spannungsklasse von 1.7 kV-Halbleitern ist in der
Literatur in Bezug auf den Hybridschalter unterreprésentiert, eigene Veroffentlichungen

sind in Tabelle 2.3 farbig markiert.

Tabelle 2.3: Zuordnung der Literatur zu Spannungsklasse und Bauform von experimentell
untersuchten Hybridschaltern

Sp gskl Literatur
annuneskiasse hiskretes / separates Modul / .. .
Packag;) gemeinsames Substrat rein simulativ
. [25], [30], [31], [43], [23], [53], [54], [55]
600V bis 750V [44), [68], [70] 73]
[20], [21], [22], [26],
[27], [28], [34], [46],
[47], [48], [49], [50],
[51], [52], [56], [57], 2], [33], [37], [38],
1.2kV (58], [59], [60], [61], [39], [40], [62], [63], [24], [74]
[67], [69], [71], [72], [64], [65], [66],
[76], [77], [78], [79],
[80], [82], [83], [84],
[85], [81], [29]
1.7kV [13], [14][;15[]15], [16],
3.3kV [29] [33], [42], [75],
6.5kV [35], [36]

Zum einen erfolgt eine Untersuchung auf Basis von individuell gefertigter Substrate, auf
denen sowohl Si als auch SiC Bauteile aufgebracht sind [32], [33], [37], [75]. Teilweise werden
hybride Module als Protoypen angefertigt [38], [39], [45], [62], [63], [64], [65], [66], [73].

Vereinzelt werden diskrete Chips mit zusétzlicher Induktivitdt auf das Verhalten eines

10
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Moduls hochskaliert [53], [54], [55]. Deutlich tiberwiegend werden einzelne diskrete Chips
auf Leiterplatten ohne Skalierung parallel geschaltet (siche Tabelle 2.3).

Im Allgemeinen wird ein Hybridschalter in den Literaturquellen neben analytischer Betrach-
tung und Simulationen fast immer auch experimentell untersucht. Wéhrend experimentelle
Untersuchungen sich bei héheren Spannungsklassen mit Modulen und gemeinsamen Sub-
straten zumeist auf Doppelpulsversuche beschrénken (z.B. [32], [35], [43]), werden bei
diskreten Bauteilen niedriger Spannungsklassen oft auch Untersuchungen mit Dauerver-
suchen durchgefiihrt. Dabei verteilen sich die untersuchten Topologien auf einphasige
Umrichter ([20], [21], [26], [27], [28], [54], [56], [68], [80], [86]), dreiphasige Umrichter
([22], [25], [61], [64], [69], [76]) sowie auf Hochsetzsteller ([44], [50], [52], [79]) und Tief-
setzsteller ([30], [34], [38], [51], [59], [71], [81], [85]), selten auch Resonanzwandler ([29]).
Vereinzelt werden vollstdndige hybride Module entwickelt und experimentell im Umrichter-
betrieb getestet ([64]).

2.3 Verhailtnis der Chipflachen

Bei der Kombination von Si-IGBT und SiC-MOSFET zu einem gemeinsamen Schalter
besteht ein Freiheitsgrad in dem Groflenverhéltnis der miteinander kombinierten Chips. In
Abbildung 2.1 ist der Anteil der SIC-MOSFET Flache aufgetragen, der in der Literatur
betrachtet wird, eigene Arbeiten sind rot markiert. Zumeist werden dabei nicht die tat-
séchlich verwendeten Chipflichen angegeben, hilfsweise ist das genannte Verhéltnis der
Nennstrome aufgetragen. Das Verhéltnis des Nennstroms ist in der Regel grofler als das
Verhéltnis der Chipflachen, beispielsweise werden in [33], [34] Daten fir beide Parameter
angegeben. Auch die in dieser Arbeit verwendeten Halbleiter haben ein grofieres Verhéltnis
der Nennstrome als der Chipflachen. Bei den in der Literatur untersuchten Hybridschaltern
liegt der Anteil des SIC-MOSFET am Gesamtnennstrom bei 10 % bis 60 %, der Anteil der
SiC-Chipflache an der Gesamtflache bei 10 % bis 50 %. In der Literatur tritt eine Haufung

bei einem Nennstromanteil im Bereich von 20 % bis 30 % auf.

Das Fliachenverhéltnis des Hybridschalters hat Einfluss auf die Stromverteilung beider Schal-
ter, damit wird sowohl das Durchlassverhalten, als auch das Schaltverhalten mafigeblich
beeinflusst. Mehrere Quellen beschéaftigen sich mit einer Optimierung des Flachenverhalt-
nisses. In [41] wird die Abhéngigkeit der Abschaltverluste und der Verteilung der Verluste
auf beide internen Schalter aufgezeigt. In mehreren Quellen wird die SIC-MOSFET Flache
minimiert, dies geschieht meist aus der Motivation heraus, durch eine Reduktion der
kostenintensiven SiC-Chipflache die Kosten des Gesamtschalters zu minimieren. Dabei wird
vorwiegend ein fest ausgewahlter IGBT mit SiC-MOSFETs verschiedener Gréfle kombiniert.
In [25], [43], [44], [69] wird dabei mit einem Verlustmodell fiir verschiedene Kombinationen
aus diskreten Halbleitern die unter den erwarteten Einsatzbedingungen maximal erreichte
Sperrschichttemperatur des SiIC-MOSFETs ermittelt und der kleinste SIC-MOSFET aus-
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[82] [80]
[79] [71]
[69] [70] [72]
[88] [66] [61] [68] [61]
[74] [65] [59] [51] [57]
[65] [56] [58] [47] [46]
[64] [52] [44] [28] [67] [42]
[63] [50]34] [36] [27] [60] [15] [33]
[45] [62] [48] [35] [21] [54] [31] [14] [26]
[43] [37]83]24] [87]30] [20] [49] [25] [13] [23] [33]
10% 20 % 30 % 40 % 50 % 60 %
[15]
[14]
[36] [33] [13] [42]
[62]34] [35] [73] [75]  [33] [41]
10% 20 % 30 % 40 % 50 % 60 %

Invos / (Innmos + InjigBT)s AMoSFET / Anybrid

Abbildung 2.1: Verhéltnis der Chipflachen oder des Nennstroms von in der Literatur
untersuchten Hybridschaltern (Diode nicht beriicksichtigt)

gewdhlt, der mit seiner Sperrschichttemperatur unter dem erlaubten Maximum liegt. In
[34] liegt der Fokus génzlich auf diesem Auswahlverfahren und dabei wird zusétzlich die
Abhéngigkeit des optimalen Schaltversatzes beim Abschalten vom Fliachenverhéltnis mit
einbezogen. In [22] wird bei einem fest gewédhlten diskreten SiC-MOSFET die verwendete
Si-IGBT Flache variiert und der IGBT mit kleinster Fliche aufgrund geringster Schalt-
verluste ausgewahlt. Das optimierte Flachenverhéltnis ist dabei zumeist nur fiir diesen
konkreten Anwendungsfall giiltig und wurde in der Literatur nur mit diskreten Halbleitern

ermittelt.

Eine weitere Variante der Variation des Flachenverhéltnisses wird in [76] und [77] pré-
sentiert. Hier werden eine Vielzahl diskreter Chips mit individueller Ansteuerung parallel
geschaltet. Durch gezielte Ansteuerung von mehr oder weniger der parallel geschalteten
Halbleitern kann so das Flachenverhaltnis variiert werden. Nachteilig ist ein deutlich

groferer Ansteuerungsaufwand.

Fiir die experimentellen Untersuchungen in dieser Arbeit wird ein neuer Ansatz gewahlt.
Das Fldchenverhéltnis im Hybridschalter wird festgelegt. Jedoch wird der Einfluss der
Stromverteilung im Hybridschalter anhand von unterschiedlich ausgelegten Si-IGBTs

variiert (siehe Kapitel 3.2).

12
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2.4 Ansteuerung des Hybridschalters

Da der Hybridschalter aus zwei Halbleitern mit unterschiedlichen dynamischen und stati-
schen Eigenschaften besteht, bietet dieser die Moglichkeit eine Vielzahl unterschiedlicher
Ansteuerungskonzepte zu verwenden. Dies geschieht aus mehreren Motiven. Die grofite
Prioritat hat dabei zumeist die Reduktion der auftretenden Schaltverluste bzw. die Erho-
hung der Schaltfrequenz, ebenfalls auch Uberlastfihigkeit oder Kostenreduktion. Weiterhin
ist die Komplexitdt und der Umsetzungsaufwand der Ansteuerungen mit einzubeziehen.
Diese Arbeit beschriankt sich auf die Betrachtung von Spannungsquellentreibern mit Gate-

widerstand.

In Abbildung 2.2 sind verschiedene Moglichkeiten zur Ansteuerung dargestellt. Abbildung
2.2a zeigt die direkte Verbindung beider Gateanschliisse der Halbleiter. Ein Gegensatz dazu
stellt Abbildung 2.2b dar, hier werden zwei separate PWM-Signale bereit gestellt, es werden
separate Treiber und Beschaltungen verwendet. Eine weitere Form ist die Verwendung
von nur einem Ansteuersignal, einem gemeinsamen Treiber und Beschaltung (2.2c). Die
Gateanschliisse der Halbleiter sind nicht direkt miteinander verbunden, tiber die Beschaltung
werden sie individuell angesteuert. Die Beschaltung kann dabei im einfachsten Fall aus
Gatewiderstdnden bestehen. Bei der Ansteuerung von Modulen besteht die Méglichkeit,

die Beschaltung extern zu realisieren oder in das Modul zu integrieren.

Die einfachste Realisierung einer Ansteuerung fiir einen Hybridschalter besteht in einem
gemeinsamen herkommlichen Gatetreiber (Spannungsquelle und Gatewiderstand) fiir beide
Schalter und einer Zusammenschaltung beider Gateanschliisse nach Abbildung 2.2a. Bei
dieser "harten” Zusammenschaltung wird ein gemeinsamer Gatewiderstand verwendet [33],
[40], [73], [75]. Dadurch wird bei dieser Variante das dynamische Schaltverhalten allein
durch die Eigenschaften der Leistungshalbleiter bestimmt wie z.B. der Eingangskapazitét
oder der Thresholdspannung. Bereits mit dieser einfachen Ansteuerung lassen sich im
Vergleich zu einem Full-Si Schalter hohere Schaltgeschwindigkeiten und geringere Verluste

erzielen.

Eine erhohte Steuerbarkeit mit einem gemeinsamen Gatetreiber kann durch die Verwendung
von separaten Gatewiderstdnden erzielt werden [41], [42], [46]. Durch die gezielte Einstellung
der Schaltgeschwindigkeiten 14sst sich bereits die Schaltreihenfolge beider Schalter festlegen
und so das dynamische Verhalten des Hybridschalters beeinflussen [47].

13
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Abbildung 2.2: Konzepte zur Ansteuerung eines Hybridschalters

Mit zwei Ansteuersignalen (2.2b), separaten Gatetreibern und individuellen Gatewiderstén-
den lasst sich die Schaltreihenfolge unabhéngig von den verwendeten Gatewiderstdnden
festlegen (siehe Abbildung 2.3). Je nach Versatz der Schaltvorgéinge teilen sich die Schalt-
verluste auf die beiden Schalter auf oder es findet eine Nullspannungskommutierung des
einen oder des anderen Schalters statt. Diese Variante der Ansteuerung ist in der Literatur
vorherrschend ([23], [25], [26], [27], [28], [29], [30], [31], [36], [37], [40], [43], [44], [45], [47],
[48], [50], [51], [54], [56], [58], [59], [61], [62], [63], [64], [65], [66], [67], [68], [69], [71], [72],
[77], [80], [87], [88)).

Bei frei wahlbarem Schaltversatz wird in der Literatur grundsétzlich das Nullspannungsschal-

ten des IGBTs bevorzugt. Meist wird auf die grundsétzliche Argumentation zuriickgegriffen,

14
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Si-IGBT

.
'-——:-——_

— SiC-MOSFET -
Abbildung 2.3: Versetztes Schalten von Si-IGBT und SiC-MOSFET

dass SiC-MOSFETs schneller schalten als Si-IGBTs. Untersuchungen hierzu werden mit

unterschiedlichem Detailgrad ausgefiihrt.

Das Einschalten wird seltener und weniger detailliert betrachtet als das Ausschalten. Beim
Einschalten kann wie beim Ausschalten eine Schaltreihenfolge der Halbleiter gewéhlt
werden. Auch ein gleichzeitiges Einschalten ist moglich, dies wird z.B. in [30] detailliert
betrachtet. Die geringsten Schaltverluste lassen sich bei gleichzeitiger Stromflanke in beiden
Schaltern erreichen, die Stromsteilheiten addieren sich. Allerdings wird nicht beachtet, wie
sich das erhohte dI/dt auf die abkommutierende Diode z.B. in Bezug auf Spannungssteilheit,
Uberspannungen und Oszillationen auswirkt. Auch die Moglichkeit, ob durch eine andere
Treiberauslegung der IGBT oder MOSFET alleine bereits auf dieses dI/dt beschleunigt
werden kann, wird nicht betrachtet. In [29] wird das Forward-Recovery des IGBT im
Hybridschalter beim Einschalten diskutiert.

Das zum Einschalten zugehorige Reverse-Recovery Schaltverhalten von abkommutierender
Diode oder MOSFET wird nur sehr selten adressiert. In [33], [75] wird fiir den Hybridschalter
VI mit RC-IGBTs gezeigt, wie auch beim Reverse-Recovery durch eine Stromaufteilung
zwischen MOSFET und IGBT Schaltverluste reduziert werden. In [20], [21] wird ein
Hybridschalter mit Schottkydiode und mit SiC-MOSFET verglichen. Dabei wird das
Reverse-Recovery-Verhalten als vergleichbar angegeben. Auch hier wird nicht auf den
Finfluss der Einschaltgeschwindigkeit auf das Schaltverhalten der Diode eingegangen,

Schalttransienten der Spannung werden nicht abgebildet.

Beim Ausschalten des Hybridschalters mit separaten Treibern wird in der Literatur fast
ausschliefilich erst der IGBT abgeschaltet und verzogert der MOSFET ([23], [25], [26],
[28], [29], [31], [37], [40], [45], [48], [51], [54], [56], [58], [59], [61], [62], [63], [65], [67], [68],
[69], [78], [80], [88]). Abhéngig von dem Schaltsignalversatz reduziert sich die verbleibende
Ladung im IGBT und die Ausschaltverluste beider Schalter. Wahrend der Verzégerungszeit
muss der MOSFET den gesamten Laststrom fithren. Dieses Schaltverhalten wird in der
Literatur héufig detailliert betrachtet. Oft wird eine Optimierung der Verzogerungszeit
angestrebt, um die Schaltverluste zu minimieren. Ein optimaler Schaltversatz liegt zu-
meist im Bereich von wenigen ps, sodass die Summe aus verbleibenden Schaltverlusten

und zusétzlichen Durchlassverlusten im SiC-MOSFET minimal wird. Dieses Optimum
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variiert mit der Spannungsklasse, dem Laststrom und der Temperatur. In der Literatur
wird zwar oft detailliert der optimale Schaltversatz bestimmt, allerdings werden bei der
Einstellung des Schaltversatzes ausschliellich die Schaltverluste mit einbezogen und weitere
Schalteigenschaften wie auftretende Uberspannung, Spannungssteilheit und Oszillationen
nur teilweise ([40]) oder nicht betrachtet (28], [30], [37], [48], [88]). Weiterhin fehlt in
einigen Fallen die Darlegung, mit welchen Kriterien die Schaltgeschwindigkeit der einzelnen
Schalter eingestellt wurde oder es wurden fiir die Gatewiderstdnde des Hybridschalters
die Datenblattwerte der Einzelschalter verwendet ([51], [56], [58], [59], [61], [62]). Den
SiC-MOSFET vor dem Si-IGBT abzuschalten bildet die Ausnahme. Dieses Konzept wird

beispielsweise fiir einen Solid-State-Circuit-Breaker in [72] verwendet.

Die Festlegung der Schaltreihenfolge kann nicht nur iiber separate Treiber erfolgen. Es ist
auch moglich einen Schaltversatz mit einem einzelnen Treiber und einer nachfolgenden Be-
schaltung nach Abbildung 2.2c zu generieren. Dabei wird zumeist eine zeitliche Verzogerung
mit einem RC-Glied erzeugt und so durch die Bauteilauswahl eine feste Verzogerungszeit
realisiert [38], [39], [52], [62], [81], [85]. Diese Verzogerung kann auch in ein Leistungsmodul

integriert werden [39].

Im Durchlasszustand werden in der Literatur fast ausschlielich Si-IGBT und SiC-MOSFET
dauerhaft eingeschaltet. Ausnahmen sind in [59] und [61] zu finden. Dort wird vorgeschlagen,
den SiC-MOSFET zum Schalten zu verwenden und zwischen den Schaltflanken zeitweise
wieder abzuschalten. So soll eine zu grofle Erwarmung von eher kleinen SiC-MOSFET

Flachen vermieden werden.

2.5 Weiterfiihrende Ansteuerungskonzepte

Neben den im vorherigen Abschnitt dargelegten grundlegenden Ansteuerungskonzepten
gibt es in der Literatur komplexere Konzepte der Ansteuerung. Mehrere Quellen in der
Literatur verfolgen die Strategie, die Ansteuerung des Hybridschalters in Abhédngigkeit
des Ausgangsstroms anzupassen und vom Laststrom abhéngige Parameter wahrend des

Betriebes nachzufiihren.

In [56] und [74] wird dabei abhéingig vom Laststrom zwischen drei verschiedenen Pulsmus-
tern gewechselt: Alleinige Ansteuerung des SiC-MOSFETSs bei geringer Last, Nullspannungs-
schalten des IGBTs im mittleren Lastbereich und Nullspannungsschalten des MOSFETs
bei hohen Laststromen. Abwandlungen dieser Anpassung sind in [53], [55], [57], [60] zu
finden.

Eine weitere Variante des lastabhéngigen Schaltens passt bei separaten Schaltsignalen fiir
beide Halbleiter den Schaltversatz zwischen MOSFET und IGBT an. Dabei wird sich auf
das Abschalten beschrénkt und das Einschalten mit festgelegter Verzogerung durchgefiihrt.

Der optimale Schaltversatz variiert mit dem Laststrom, durch eine dynamische Anpassung
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der Verzogerung lassen sich die Schaltverluste weiter reduzieren [28], [52]. Dieses Verfahren
lasst sich ebenfalls dazu einsetzen, iiber den Schaltversatz die Verteilung der Schaltverluste
zwischen IGBT und MOSFET zu beeinflussen und so eine gleichméflige Sperrschicht-
temperatur zu erreichen [51], [52]. Eine Steigerung der maximalen Ausgangsleistung ist

moglich.

In [32], [77] wird lastabhéngig variiert, welcher Anteil an parallel geschalteteten, diskreten
Halbleitern angesteuert wird. Im Teillastbereich wird so die IGBT-Fléche reduziert, weniger

Speicherladung muss beim Schalten ausgerdumt werden.

In [27] und [86] wird eine Anpassung der Schaltfrequenz in Abhéngigkeit der Last vor-
geschlagen. In [86] wird bei hohen Stromen die Schaltfrequenz abgesenkt, mit dem Ziel
das EMI-Spektrum zu verbessern. In [27] wird bei niedrigen Stromen der MOSFET zum
Schalten verwendet und bei hohen Stromen der IGBT. Da beim Schalten mit IGBT mehr
Schaltverluste auftreten, wird im Verlauf der Grundschwingung die Schaltfrequenz kontinu-
ierlich angepasst und so mit einer angepassten Schaltfrequenz der Anstieg der Schaltverluste

im Verlauf der Grundschwingung kompensiert.

Eine Anpassung der Gatewiderstdnde in Abhéngigkeit des Laststroms wird in [47] vorge-

schlagen.

2.6 Zusammenfassung

Bei der Kombination eines Si-IGBTs und eines SiC-MOSFETs zu einem Si-SiC Hybrid-
schalter ergeben sich viele Freiheitsgrade, die in zahlreicher Literatur betrachtet werden.
Es bestehen aber jeweils Bereiche, die in der Literatur nur teilweise oder bisher nicht

betrachtet werden.

Die grofite Anzahl an Literaturquellen basiert auf 1.2kV-Halbleitern. Schalter héherer
Spannungsklassen werden seltener untersucht. Die in dieser Arbeit verwendete Spannungs-
klasse von 1.7kV wurde mit einer Ausnahme bisher nicht untersucht. Weiterhin werden

zumeist diskrete Halbleiter betrachtet.

In der Literatur wird vorherrschend ein hybrider Schalter betrachtet, der neben einem
Si-IGBT oder einem SiC-MOSFET zusétzlich eine Diode verwendet. Da ein SiC-MOSFET
grundsétzlich riickwértsleitfahig ist, ist die Verwendung einer zusétzlichen Diode nicht

unbedingt notwendig.

Das Flachenverhéltnis der in der Literatur verwendeten Chipflichen oder auch das entspre-
chende Nennstromverhéltnis der verwendeten Halbleiter erstreckt sich iiber einen weiten

Bereich. Allgemein wird angestrebt, wenig teure SiC-Chipfléche zu verwenden.
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Untersuchungen in der Literatur beschrinken sich auf einen fest gewdhlten IGBT. Als
Ausnahme wird in [29] die Festlegung und Auswahl eines IGBTs nach experimenteller Cha-
rakterisierung diskutiert. Ein Vergleich von Hybridschaltern mit IGBTs unterschiedlicher
Auslegung unter gleichen Randbedingungen ist bisher nicht bekannt und wird erstmals in

dieser Arbeit vorgenommen.

Bei der Ansteuerung von Hybridschaltern wird eine Vielzahl von Losungen verwendet.
Mit einer effektiven Ansteuerung lassen sich die Schaltverluste reduzieren oder auch
die Verluste auf den einen oder anderen Halbleiter verteilen. Die Schaltreihenfolge kann
dabei sowohl {iber Gatewiderstéinde, Beschaltungen innerhalb oder auflerhalb des Moduls
oder auch iiber separate Treiber mit separaten Ansteuersignalen erzeugt werden. Der
optimale Schaltsignalversatz dndert sich in Abhéngigkeit vom Laststrom. Weiterfithrende
Ansteuerungskonzepte greifen hierauf zuriick und ermoglichen einen verlustoptimierten

Betrieb in verschiedenen Arbeitspunkten.
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3 Si-SiC Hybridschalter fiir ein Leistungsmodul

In diesem Kapitel wird die Methodik dieser Arbeit aufgezeigt. Die elektrischen Eigenschaften
eines Hybridschalters im Leistungsmodul werden in experimentellen Untersuchungen mittels
skalierter Vermessung von einzelnen Halbleiterchips nachgestellt. Durch die Verwendung
von Halbleitern auf separaten Substraten entsteht die Moglichkeit mit verhéltnisméafig
geringem Aufwand verschiedene Halbleiter miteinander zu kombinieren. Die Wahl des
Flachenverhéltnisses wird erlautert, die Randbedingungen fiir die gewahlte Treiberauslegung

werden aufgezeigt und diskutiert.

3.1 Flachenverhaltnis: Ersetzen von Si-Dioden durch SiC-
MOSFET

In der Literatur werden Hybridschalter mit unterschiedlichen Topologien und Flachenver-
héltnissen untersucht (siehe Kapitel 2.1 und 2.3). Dabei wird meist ein fest ausgewéahlter
Si-IGBT mit verschiedenen SiC-MOSFET Halbleitern kombiniert. Im Folgenden wird
eine andere Herangehensweise dargelegt, in einem festen Flachenverhéltnis werden IGBT

unterschiedlicher Auslegung verwendet.

KoE K R

Substitution

—0 der Diode +—— o

FE N =
! !

Si-Modul hybrides Si-SiC-Modul

Abbildung 3.1: Hybrides Leistungsmodul: Ersetzten der Si-Dioden durch SiC-MOSFETs

In Leistungsmodulen mit Si-Technologie verteilt sich die verwendete Chipfliche in der
Regel zu zwei Dritteln auf einen Si-IGBT und zu einem Drittel auf die Si-Diode. Fiir
die Untersuchungen am Si-SiC Hybridschalter wird nun der Anteil der Si-Dioden an der
gesamten Chipfliche mit SiIC-MOSFET Halbleitern ersetzt (siche Abbildung 3.1). Es
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3 Si-SiC Hybridschalter fiir ein Leistungsmodul

entsteht ein hybrider Leistungsschalter vom Typ II (siehe Tabelle 2.1) ohne zusétzliche
Diode. Der Anteil der SiC-Fldche an der Gesamtfliche betriagt somit ein Drittel.

3.2 Experimentelle Untersuchung des Hybridschalters mit
Si-IGBTs unterschiedlicher Auslegung

Fiir die experimentelle Untersuchung des Hybridschalters standen Muster von 1.7kV
Si-IGBTs unterschiedlicher Auslegung zur Verfiigung. Sie unterscheiden sich durch drei un-
terschiedliche oberseitige Zellstrukturen (71, Z2, Z3), die auf 9 unterschiedlich prozessierten
Wafern gefertigt wurden (W1 bis W9), sodass insgesamt 27 IGBTs mit unterschiedlichen
Eigenschaften zur Verfiigung standen. Tabelle 3.1 listet die Eigenschaften der verschiedenen
Wafer auf, normiert auf Wafer W4. Die Wafer weisen den gleichen Substratwiderstand
auf, mit Ausnahme von Wafer W9, bei dem dieser um 33 % erhoht ist. Die vertikale
Dicke der Wafer variiert um —10 % bis 30 %. Ebenfalls gibt es 4 verschiedene p-Emitter
Dotierungen (sehr niedrig, niedrig, mittel und hoch). Bei Wafer W5 und W6 handelt es sich
um NPT-IGBT ohne Feldstoppschicht, die anderen Wafer sind mit einer Feldstoppschicht

ausgestattet.

Die zur Verfiigung stehenden IGBTs wurden durch Vermessung der Ausgangskennlinie
und dem intrinsischen Abschaltverhalten im Doppelpulsversuch charakterisiert. Dabei
wurden Randbedingungen eines Nennbetriebes in einem Leistungsmodul mit skalierter
Streuinduktivitat gewahlt: Upc = 900V, T} = 125°C, L, = 240nH.

Tabelle 3.1: Wafereigenschaften untersuchter 1.7kV Si-IGBTs

Wafer normierter normierte  p-Emitter

Bezeichnung Substratwiderstand Dicke Dotierung  Feldstoppschicht

W1 1 1 niedrig Ja
W2 1 1.15 niedrig Ja
W3 1 1.3 niedrig Ja
W4 1 1 mittel Ja
W5 1 1.3 niedrig Nein
W6 1 1.3 sehr niedrig Nein
W7 1 1.15 mittel Ja
W8 1 1.3 mittel Ja
W9 1.33 0.9 hoch Ja
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Abbildung 3.2: Durchlassspannungen und Abschaltverluste von 1.7kV Si-IGBTs unter-
schiedlicher Auslegung (I, = 100 A, Upc =900V, Tj = 125°C)

Durch die unterschiedliche Prozessierung der Si-IGBTs entsteht ein breites Spektrum
von Durchlass- und Schaltverlusten. In Abbildung 3.2 sind die Durchlassspannungen und
Schaltverluste der IGBTs dargestellt, sortiert nach Durchlassspannungen. Die Durchlass-
spannungen reichen von 1.55V bis 6.0V, die Abschaltverluste von 10.6 mJ bis 38.3 mJ.

Der Substratwiderstand wird durch die Dotierung des Siliziums mit Fremdatomen bestimmt.
Ein erhohter Substratwiderstand wird durch eine geringere n-Dotierung (Np) erreicht,
wodurch im Sperrzustand des IGBTs der Gradient der elektrischen Feldstidrke abnimmt.
Der Gradient der elektrischen Feldstiarke von Wafer W9 fallt somit im Vergleich mit den

anderen Wafern niedriger aus (siehe eindimensionale Poisson-Gleichung 3.1).

dEy  qo _
d—;:?'(p—n+Nﬁ—NA) (3.1)

Die Waferdicke, Dotierung des p-Emitters sowie die Zellstruktur des IGBTs beeinflussen
gleichzeitig die Durchlassspannung und die intrinsischen Abschaltverluste. Durch diese
Parameter wird die Menge an frei beweglichen Ladungstrigern (Plasma) in der Basiszone
des IGBTs eingestellt. Durch die p-Emitter Dotierung und eine Feldstoppschicht wird die
kollektorseitige Konzentration des Plasmas beeinflusst. Die NPT-IGBTs (W5 und W6)
haben durch das Fehlen einer Feldstoppschicht eine héhere Plasmakonzentration als IGBT
mit Feldstoppschicht und dhnlicher p-Emitter Dotierung (W3). Die emitterseitige Plasma-
konzentration wird maflgeblich durch die Zellstruktur bestimmt, durch diese ldsst sich der
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Abbildung 3.3: Trade-off zwischen Abschaltverlusten (FEog) und Durchlassspannung (Ucg)
bei unterschiedlicher Waferdicke (I, = 100 A, Upc = 900V, T} = 125°C)

n-Emitterwirkungsgrad einstellen. Eine Zellstruktur mit hohem n-Emitterwirkungsgrad

erhoht die Plasmakonzentration. [2]

Generell senkt eine hohe Ladungstrigerkonzentration im IGBT die Durchlassspannung ab,
erhoht jedoch die Ausschaltverluste. Zusétzlich wird durch die rdumliche Ladungstragerver-
teilung im IGBT bestimmt, zu welchem Zeitpunkt beim Abschalten welche Ladungsmenge
ausgeraumt wird. In Abbildung 3.3 sind die Abschaltverluste in Abhéngigkeit der Durch-
lassspannung fiir die unterschiedlichen Waferdicken aufgetragen. Es entsteht ein Trade-Off
beider Parameter. Eine hohere Dicke des Wafers erhoht die Sperrfiahigkeit, aber eben-
falls die Durchlassspannung und bei gleicher Plasmakonzentration die beim Abschalten

auszurdaumende Ladung, somit auch die Abschaltverluste.

In Abbildung 3.4 ist das Abschaltverhalten von IGBTs des Wafers W4 mit den drei
unterschiedlichen Zellstrukturen dargestellt. Der IGBT mit Zellstruktur Z1 hat im Vergleich
zu Z2 und 73 eine deutlich erhohte emitterseitige Plasmakonzentration. Dies verlangsamt
die Abschaltgeschwindigkeit, das dU/d¢t fallt niedriger aus und die Schaltverluste erhéhen
sich. Jedoch fillt auch die Uberspannungsspitze geringer aus. Das Schaltverhalten von Z2
und Z3 dhnelt sich, die emitterseitige Plasmakonzentration von Z3 ist etwas geringer als

bei Z2 mit leicht erhéhter Schaltgeschwindigkeit. Der Tailstrom ist nahezu identisch.

Im Folgenden wird der IGBT W9Z1 als low-sat IGBT der IGBT W6Z3 als fast IGBT
bezeichnet. Mit diesen IGBTs wurden exemplarisch detailliertere Untersuchungen durchge-
fiihrt.
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Abbildung 3.4: Einfluss der Zellstruktur auf das intrinsische Abschaltverhalten: Wafer W4

mit Zellstrukturen Z1, Z2 und 73

Die Eigenschaften der 27 IGBTs lassen sich wie folgt zusammenfassen:

o Zellstruktur Z1 hat eine deutlich hohere vorderseitige Plasmakonzentration, Z2 eine

geringfiigig hohere als Z3.
o effektiver, riickseitiger Emitterwirkungsgrad innerhalb einer Waferdicke:
o W4 > W1
o W8 > W2

o W7 > W5 > W6 > W3

¢ Geringe Durchlassverluste lassen sich mit den diinnen Wafern W1 und W9 mit hoher

p-Emitter Dotierung erreichen.

e Geringe Schaltverluste lassen sich mit den Wafern W1, W2, W3, W5, W6 erreichen.

e Neben einer Auswahl an IGBTs mit Feldstoppschicht stehen auch zwei NPT-IGBTs

(W5 und W6) zur Verfiigung

3.3 Methodik der skalierten Messungen

Der experimentell untersuchte Hybridschalter wurde mit einer Kombination aus Einzelchips

erstellt. Um das elektrische Verhalten eines Hochstrommoduls zu untersuchen, wurde

die Methode der skalierten Messungen gewéahlt. Das elektrische Verhalten der Halbleiter

innerhalb eines Moduls wurde in einem Priifplatz fir Einzelchips durch die Skalierung von
Induktivitdten und Widerstanden abgebildet. Der Skalierungsfaktor Ny entspricht dabei

der Anzahl an parallel geschalteten gleichen Halbleitern.
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Abbildung 3.5: Skalierung der Streuinduktivitidt bei Einzelchipmessungen zur Nachbildung
des elektrischen Verhaltens eines Moduls

Abbildung 3.5 verdeutlicht das Prinzip anhand der Streuinduktivitdt im Kommutierungs-
kreis (Ly). Durch die bewusste Skalierung der Streuinduktivitdt mit dem Skalierungsfaktor
Ng lésst sich die Wirkung der Streuinduktivitéit eines Moduls auch bei Messungen mit
Einzelchips nachbilden. Die Spannung Ut tritt in gleicher Héhe sowohl im Modul als auch
bei der Einzelchipmessung auf (siehe Gleichung 3.2). Die Wirkung der Streuinduktivitét auf

das transiente Schaltverhalten ist somit im Modul und in der Einzelchipmessung identisch.

dlg
= (Ng X Ly)— 3.2
(Ns x Lo) ] (32)

d(Ng x Ig

Ui = L
Die Messung mit skalierten Einzelchips bietet einige Vorteile. Das Schaltverhalten eines
Moduls kann evaluiert werden, ohne dass dieses bereits verfiigbar ist. Es ist moglich
das Verhalten eines hybriden Moduls experimentell zu erforschen, ohne dass ein hybrides
Leistungsmodul dafiir speziell angefertigt werden muss. Die vorhandenen Einzelchips kénnen
grundsétzlich in einer Vielzahl an Kombinationen vermessen werden. Bei durchgefiihrten
Messungen kénnen ebenfalls die Spannungen und Stréme nahe am Leistungshalbleiter
selbst gemessen werden. Bei einer Spannungsmessung der Halbleiter wird so direkt die iiber
dem Chip abfallende Spannung gemessen. Im Gegensatz dazu setzt sich bei einer Messung
an Modulterminals die gemessene Spannung aus dem Spannungsabfall {iber dem Chip
sowie iiber den parasitdren Induktivitdten innerhalb des Moduls zusammen. Weiterhin ist
die Messung der dynamischen Stromverteilung bei einem Aufbau eines hybriden Schalters

aus zwei diskreten Halbleitern einfacher zu realisieren.

Nachteilig kann benannt werden, dass parasitédre Effekte, die vom tatséchlichen Layout des
Leistungsmoduls abhédngen, nur dann beriicksichtigt werden kénnen, wenn die Parasiten
bzw. das Layout bereits bekannt sind. Weiterhin werden in einem Leistungsmodul die
Halbleiter auf einem gemeinsamen Substrat aufgebracht. Bei einer Parallelschaltung von

einzelnen Halbleitern auf jeweils eigenem Substrat vergrofiert sich der Abstand zwischen den
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Halbleitern und somit auch die parasitidre Induktivitdt im Kommutierungskreis zwischen

diesen beiden parallelen Einzelchips.

Die Verwendung von skalierten Messungen ist ein etabliertes Verfahren, deren Anwen-
dung auch in der Literatur demonstriert wird, sowohl fiir Si-IGBTs [89], als auch fiir
SiC-MOSFETS unterschiedlicher Spannungsklassen([90], [91], [92], [93], [94], [95]). In [96]
werden messtechnische Herausforderungen aufgezeigt und diskutiert. In [97] wird zusétzlich
zur Streuinduktivitdt im Kommutierungskreis und im Gatekreis auch die Common-Source
Induktivitit skaliert. Es werden sehr gute Ubereinstimmungen zwischen skalierten Einzel-
chipmessungen eines SiC-MOSFET und Messungen am Modul gezeigt. Skalierte Messungen
fiir die Untersuchung eines hybriden Schalters aus Si-IGBT und SiC- MOSFET werden in
[53], [54] durchgefiihrt.

3.4 Skalierung auf eine generische Zielapplikation

Als Skalierungsziel des untersuchten Hybridschalters wurde sich an einem 1.7kV Modul
mit Si-IGBT und Si-Diode im XHPT™™2 Package orientiert (FF1800XTR17T2P5 [98]).
Verschiedene Hersteller bieten Leistungsmodule mit dem gleichem Footprint an ([99], [100],
[101]). Fir die Festlegung eines geeigneten Skalierungsfaktors ist entscheidend, wie viele der
untersuchten Einzelchips in dem gewahlten Package sinnvoll platziert und parallel geschaltet
werden konnen. Hierfiir wurde sich an den Chipflichen des Moduls FF1800XTR17T2P5
orientiert. Zur experimentellen Untersuchung standen Testsubstrate der selben Geometrie
und Layout zur Verfiigung mit 1 x Si-IGBT, 2 x Si-Diode, 1 x SiC-MOSFET und 2
x SiC-MOSFETs. Aufgrund der Chipflachen der diskreten Halbleiter ergibt sich fiir die
skalierten Messungen eines Hybridschalters und eines Full-Si Schalters der Skalierungsfaktor

von 8, fiir einen reinen SiC-Schalter der Skalierungsfaktor von 32.

Tabelle 3.2: Anzahl der Halbleiter und Verhéltniss der Chipflachen im Zielmodul

vermessene Chips Aktive Chipflache
Halbleiter im Modul normiert auf Si-IGBT
Full-Si 1 x Si-IGBT 8 x Si-IGBT 1
et 2 x Si-Diode 16 x Si-Diode ~ 0.5
. 1 x Si-IGBT 8 x Si-IGBT 1
Hybrid . .
2 x SiC-MOSFET | 16 x SiC-MOSFET ~ 0.5
Full-SiC | 1 x SiC-MOSFET | 32 x SiC-MOSFET ~1

In Tabelle 3.2 sind die Anzahl der Halbleiterchips und die relativen Flachenverhiltnisse auf-
gelistet. Der untersuchte Si-IGBT hat eine deutlich groflere Chipfliche als die verwendeten
Si-Dioden und SiC-MOSFETs. Fiir einen reinen Si-Schalter wird ein Testsubstrat mit einem

IGBT mit einem Testsubstrat mit zwei Dioden kombiniert. Gleichermafien werden fur den
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Abbildung 3.6: Halbbriicke mit Hybridschaltern aus zwei parallel geschalteten Substraten
und eingebrachten Induktivitdten zur Skalierung

Hybridschalter ein Testsubstrat mit IGBT mit einem Testsubstrat mit zwei SIC-MOSFETs
kombiniert. Beim Hybridschalter und beim Full-Si Schalter entfillt ungefdhr ein Drittel
der Chipfliche auf den SiC-MOSFET bzw. die Si-Diode.

In Abbildung 3.6 ist die verwendete Halbbriicke fiir skalierte Doppelpulsmessungen mit
Hybridschalter dargestellt. Der Hybridschalter setzt sich aus zwei parallel geschalteten Sub-
straten zusammen, sowohl fiir den oberen als auch den unteren Schalter. Weiterhin sind die
eingebrachten Induktivitaten zur Skalierung auf ein Modul eingezeichnet (Ly gk, Le sk, Lg sk)-
Spannungsmessungen erfolgten dicht am Halbleiter iiber Hilfskontakte auf dem Substrat.
Gemessen werden die Stréme Iy,y1, und Is, aus deren Differenz der Strom I errechnet wird.
Mit gleichem Aufbau erfolgten die skalierten Messungen eines Full-Si Schalters: Die Substra-
te mit 2 x SiC-MOSFETs wurden durch Substrate mit 2 x Si-Dioden ersetzt. Die Messung
eines Full-SiC Schalters erfolgte je Schalter mit nur einem Substrat mit 1 x SiC-MOSFET

und auf den Skalierungsfaktor 32 angepassten Skalierungsinduktivitdten.
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Tabelle 3.3: Skalierung auf die Zielapplikation: 1.7kV Leistungsmodul

Parammetor Modul skalierte Messung
Full-Si / Hybrid | Full-SiC
Skalierungsfaktor Ng: 1 8 32
Nennzwischenkreisspannung Upcn: | 900V 900V 900 V
Maximale Zwischenkreisspannung Upc,max: | 1200V 1200V 1200V
Nennstrom Ic,: | S800A 100 A 25 A
Maximal abzuschaltender Strom I max: | 1600 A 200 A 50 A
Induktivitdt im Kommutierungskreis Ly: | 25nH 200nH 800nH
Induktivitdt im Gatekreis Lg: | 100nH 800 nH 3.2nH
Induktivitdt im Clampingkreis Lg: | 150nH 1.21H 4.8 pH
Typische Sperrschichttemperatur Ti: | 125°C 125°C 125°C
Widerstande z.B. Ry, Ryson: R 8 X R 32x R
Kapazititen z.B. Ciss, Cogs: C C/8 C/32
Zeitkonstanten T T T T
Verlustenergie z.B. Eog: Eog Eq/8 E/32

Die Randbedingungen der generischen Zielapplikation und die abgeleiteten Werte fiir die
skalierten Messungen sind in Tabelle 3.3 aufgelistet. Aus der Verwendung von Halbleitern
der 1.7 kV-Spannungsklasse ergibt sich eine Nennzwischenkreisspannung von 900 V mit einer
maximal zu schaltenden Zwischenkreisspannung von 1200 V. Der angenommene Nennstrom
von 800 A des Moduls ergibt sich aus dem Skalierungsfaktor und dem Nennstrom von
100 A fiir einen einzelnen IGBT Chip. Der maximal abzuschaltende Strom wurde auf
zweifachen Nennstrom festgelegt. Wahrend die Nenngrofien die relevanten Parameter fiir
einen Vergleich von Verlusten sind, ergeben sich aus der maximalen Zwischenkreisspannung

und dem maximal abzuschaltendem Strom die zu beherrschenden Worst-Case-Szenarien.

Weiterhin sind die Zielwerte der Induktivitdten des Moduls fur Kommutierungskreis (L),
Gatekreis (Lg) und Clampingkreis (L) angegeben. In [99] wird fiir ein Modul des anvisierten
Packages eine Kommutierungskreisinduktivitdt von 10 nH angegeben. Auch Stromschienen
und Zwischenkreiskondensatoren tragen mafigeblich zur Kommutierungskreisinduktivitat
bei. Fiir den gesamten Kommutierungskreis wird daher eine Kommutierungskreisinduk-
tivitdt von L, = 25nH angenommen. In [94] wird fiir ein 10 nH-Modul ein Bereich von
20nH bis 50nH fir die gesamte Streuinduktivitit angegeben. Fiir eine entsprechende
Skalierung des Versuchsaufbaues wurde zu den im Versuchsaufbau bereits vorhandenen

Streuinduktivitdten im Kommutierungskreis zusdtzlich die Induktivitat L, g jeweils in
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die Anschlussleitungen an den Zwischenkreis eingefiigt. Die Werte fiir die Induktivitét des
Gatekreises und Clampingkreises orientieren sich an einer Parameterextraktion mit Ansys
Q3d aus einer Modellierung eines XHP3 Moduls. Neben dem Layout des Moduls sind
sie ebenfalls vom Layout des verwendeten Treibers abhingig. Zur Skalierung wurden die
Induktivitat Lg g und L g zwischen Treiber und Substrat eingefiigt (sieche Abbildung 3.6).
Der Gatekreis beinhaltet 2 x Lg g, der Clampingkreis jeweils Lg g und L gk.

In Tabelle 3.3 ist weiterhin aufgefiihrt, wie sich Widerstédnde, Kapazitdten und Zeitkonstan-
ten der untersuchten Halbleiter verhalten. Durch die Skalierung der Widerstdnde in der
Ansteuerung wird auch bei Einzelchipmessungen die Schaltgeschwindigkeit eines Moduls
abgebildet, die Zeitkonstanten bleiben gleich.

Ein Vergleich zwischen Einzelmessungen des Hybridschalters mit einem Full-SiC Schalter
erfolgt durch eine rechnerische Anpassung der gemessenen Stréme und Verluste des Full-SiC
Schalters mit dem Faktor 4 (NS,SiC / NS,Hybrid)-

3.5 Randbedingungen fiir eine Treiberauslegung fiir einen

objektiven Vergleich

Zur Ansteuerung des Hybridschalters werden Treiber mit gesteuerter Spannungsquelle
und separaten Gatewiderstédnden fiir das Ein- und Ausschalten verwendet. Als positives
Spannungslevel wird 15V, als negatives Spannungslevel —5V verwendet. Diese Steuerspan-
nungen sind sowohl fiir den SiC-MOSFET als auch den Si-IGBT geeignet.

Um die Leistungsfidhigkeit des in dieser Arbeit untersuchten Hybridschalters einordnen
zu konnen, wird dieser mit Schaltern verglichen, die nur aus Si-Halbleitern (Full-Si) oder
ausschlieBlich aus SiC-Halbleitern (Full-SiC) bestehen. Fiir einen objektiven Vergleich dieser
Schalter unterschiedlicher Technologien, werden Randbedingungen des Schaltverhaltens fiir
die Treiberauslegung definiert, die von allen Schaltern gleichermafien eingehalten werden

miissen:
« Eine maximale transiente Uberspannung von bis zu 1650 V
« Eine Limitierung der maximalen Schaltleistung der Si-Diode auf Ppear/In = 1kW/A
¢ Kein dynamischer Avalanche beim Abschalten
o Eine Limitierung der Spannungssteilheit auf 15kV /us

Die maximale zulissige transiente Uberspannung ergibt sich aus der Verwendung von
Halbleitern mit einer Sperrspannung von 1.7kV. Beim Abschalten kann die transiente
Uberspannung durch eine Active-Clamping Schaltung auf den gesetzten Maximalwert von
1650V begrenzt werden und so auf eine Reduktion der Schaltgeschwindigkeit verzichtet

werden.
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Transiente Uberspannungen treten ebenfalls beim Reverse-Recovery durch hohe Stromsteil-
heiten auf. Eine Einstellung erfolgt iiber die Anpassung des Gatewiderstandes beim Ein-
schalten. Diese Limitierung kommt beim Hybridschalter und Full-SiC Schalter zum Einsatz,
da dort beim Einschalten auf die SiC-Bodydiode des MOSFETs kommutiert wird. Eine
detaillierte Betrachtung erfolgt in Kapitel 4.6. Beim Full-Si Schalter wird die Einschaltge-
schwindigkeit durch die maximale Schaltleistung der Si-Diode begrenzt. Die Schaltleistung
ist ein Maf fiir die in der Diode auftretende elektrische Feldstéirke. Bei zu hoher elektrischer
Feldstédrke kann es zum dynamischen Avalanche kommen. Die hier verwendete maximale
Schaltleistung entspricht den Datenblattangaben eines Full-Si XHP-Moduls [98].

Beim Abschalten soll ebenfalls durch die Treiberauslegung ein Auftreten von dynamischem
Avalanche im IGBT vermieden werden. Repetitiver dynamischer Avalanche kann nachhaltige
Verdnderungen im Schaltverhalten des IGBTs verursachen [102], [103] und sich auch negativ
auf die Stromverteilung parallel geschalteter IGBTs auswirken [104].

Fir einen objektiven Vergleich der Halbleiter untereinander wurde ebenfalls eine maximale
Spannungssteilheit gewahlt. Generell ist es wiinschenswert mit einer moglichst hohen
Spannungssteilheit schalten zu kénnen, da hierdurch die Schaltverluste minimiert werden.
Allerdings ist in der Regel durch die Applikation selbst eine maximale Steilheit vorgegeben.
Zu hohe Flankensteilheiten fiihren zu mehreren Effekten, die sich nachteilig auf die Last

auswirken und folgend erldutert werden.

Werden induktive Lasten wie Motoren mit einem Umrichter mit hohen Flankensteilheiten
betrieben, kann es in Abhéngigkeit von der Kabellinge zu Spannungsreflexionen an den
Eingangsklemmen der Last kommen. Dieser Effekt kann gut mathematisch durch die
"Traveling Wave Theory” beschrieben werden [105], [106]. In Abhéngigkeit von der Ausbrei-
tungsgeschwindigkeit der Welle im Kabel, der Kabellange, des Reflexionskoeffizienten der
Last, aber auch der Flankensteilheit entsteht eine Uberspannung an den Eingangsklemmen
der Last, die im Fall von Totalreflexion das doppelte der Umrichterausgangsspannung
betragen kann [107], [108], [109]. Die kritische Kabellinge, ab der volle Reflexion auftritt,
ist dabei proportional zur Anstiegszeit der Spannungsflanke [106].

Weiterhin steigt mit hohen Spannungssteilheiten der Einfluss der parasitédren Kapazitdten
zwischen den Windungen der induktiven Last. Transiente Spannungen verteilen sich
ungleichméfig {iber einzelne Wicklungen, sodass an den ersten Wicklungen ein Grofiteil
der Spannung anliegt [109], [110], [111]. Dabei ist die Verteilung der Spannung von der
Anstiegszeit abhangig [106], [111].

Durch die zuvor genannten Effekte wird die Isolation der Last durch kurze Anstiegszeiten
stark gestresst, bis hin zum Auftreten von Teilentladungen bei zu hohen Spannungssteilhei-
ten [108], [112]. Kurze Anstiegszeiten fithren somit zu einem vorzeitigen Altern der Isolation
[108], [113], [114] oder auch deren Zerstorung [112]. In [115], [116] wurde gezeigt, dass
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kiirzere Anstiegszeiten in stérkeren Teilentladungen resultieren. Folglich muss die Isolation
der induktiven Last fiir die Beanspruchung der anliegenden Spannungssteilheiten ausgelegt
sein [112]. Ebenfalls verstirken hohe Flankensteilheiten die in Maschinen auftretenden

Lagerstrome [117].

Die Anstiegszeit der Ausgangsspannung vom Umrichter wirkt sich ebenfalls auf das EMV-
Spektrum aus. Betrachtet man die Einhiillende des Frequenzspektrums der Umrichteraus-
gangsspannung, ist eine erste Eckfrequenz bei der Schaltfrequenz des Umrichters auszuma-
chen. Eine zweite, hohere Eckfrequenz ist durch die Anstiegszeit der Schaltflanken bestimmt
[118], [119]. Mit steigender Spannungssteilheit erhoht sich somit auch die Amplitude des
Spektrums bei hohen Frequenzen, kurze Anstiegszeiten fithren zu mehr EMV-Emissionen

[117], [119).

Um die zuvor genannten Effekte zu beherrschen, konnen mehrere Mafinahmen getroffen
werden. Zum einen kann die Schaltgeschwindigkeit der Halbleiter begrenzt werden, was
allerdings die Schaltverluste erhéht. Die Isolation der Applikation kann verstiarkt werden,
was einen geringeren Fiillfaktor der Wicklungen nach sich zieht [112]. Ebenfalls kann
zwischen Umrichter und Last ein dU/dt-Filter eingesetzt werden, wie z.B. in [117], [119].
Dies bedeutet aber, dass zusétzliche Komponenten verwendet werden, ebenfalls fallen in
den Filterkomponenten Verluste an. Zusammenfassend gilt es einen Kompromiss zu finden,
zwischen akzeptierter Spannungssteilheit der Halbleiter und dem ggf. dadurch entstehenden

Mehraufwand im umfassenden System der Applikation.

Die erlaubte Spannungssteilheit von elektrischen Maschinen ist laut DIN EN 60034-1 [120]
auf 5kV /s oder nach NEMA Standard auf 10 kV /ps begrenzt [115]. Allerdings wurde diese
Limitierung historisch nach der Einfiihrung von Umrichtern mit Si-IGBTs eingefiihrt. In
[112] zeigen sich bei einer Steilheit von 14 kV /ps keine Alterungseffekte an der Isolation von
verdrillten Leitern, wihrend die Isolation bei 107kV /ps hingegen stark altert. In [117] wer-
den 25kV /ps als guter Kompromiss fiir die anliegende Steilheit an einem Motor angegeben.
In [115] wurden auch bei 88kV /ps keine Teilentladungen an einer Einzelzahn-Wicklung
eines Motors festgestellt. Der Wert fiir eine sinnvolle Beschrankung der Spannungssteilheit

ist also von der Applikation abhéingig.

Die gewidhlte Randbedingung fiir den Hybridschalter von einer maximalen Spannungssteil-
heit von 15kV /ps ist als Kompromiss zu verstehen. Diese Spannungssteilheit iibersteigt die
aktuell giiltigen Normen, bezieht aber eine technologische Entwicklung seit der Festlegung
der Normen mit ein. Gleichzeitig ist diese Spannungssteilheit so gewahlt, dass sie bei
allen IGBTs die Flankensteilheit vom intrinsischen Schalten iibersteigt. Sie ist jedoch die
limitierende Randbedingung fiir die Schaltgeschwindigkeit von Full-SiC Schalter und je

nach verwendetem IGBT und Pulsmuster auch beim Hybridschalter.
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In dieser Arbeit wird die Spannungssteilheit zwischen 20 % und 80 % der ersten transienten
Uberspannungsspitze bestimmt. Ublich ist auch eine Bestimmung zwischen 10 % und 90 %,
oder auch ein Bezug auf die Zwischenkreisspannung. Mit der abweichenden Wahl wird der

Bereich der Spannungsflanke mit grofitem dU/dt starker gewichtet.

3.6 Active-Clamping zur Begrenzung der transienten Uber-

spannung

Die maximal erlaubte transiente Uberspannung fiir die untersuchten 1.7 kV-Halbleiter wurde
auf 1650V festgelegt. Dieser Wert darf beim Abschalten nicht iiberschritten werden. Um
dies sicher zu stellen, wurde eine Active-Clamping Schaltung mit TVS-Dioden verwendet.
Eine Alternative wire eine Begrenzung der Schaltgeschwindigkeit durch die Auswahl
eines hohen Gatewiderstandes. Durch die Verwendung eines Treibers mit Active-Clamping
entfillt also die Randbedingung der Uberspannung bei der Auswahl des Gatewiderstandes,
es verbleiben fiir dessen Auslegung die Randbedingungen maximale Flankensteilheit und

Vermeidung von dynamischem Avalanche.

Auf die Active-Clamping Schaltung wurde verzichtet, wenn der Schalter auch ohne diese
Schaltung die maximale Uberspannung nicht iiberschreitet. Dies trifft auf den low-sat IGBT
im Full-Si Schalter zu und teilweise im Hybridschalter in Abhéngigkeit des verwendeten
Pulsmusters. Der Full-SiC Schalter sowie der fast IGBT bendtigen generell auf Grund ihrer
hohen Schaltgeschwindigkeit eine Active-Clamping Schaltung.

Im Hybridschalter wird der Active-Clamping Pfad jeweils an denjenigen Halbleiter an-
geschlossen, der aktiv die Schaltgeschwindigkeit bestimmt. Das bedeutet, beim IGBT
gefiihrten Schalten wirkt das Active-Clamping auf den IGBT, beim MOSFET gefiihrten
Schalten auf den MOSFET.

Die verwendete Active-Clamping Schaltung ist in Abbildung 3.7 dargestellt. Durch die
hohen parasitidren Induktivitdten im Leistungsmodul ist eine kapazitive Vorsteuerung
notwendig. Eine Schaltung mit kapazitiver Vorsteuerung fiir einen IGBT wurde bereits in
[121] beschrieben. Die Schaltung in Abbildung 3.7 weist zusétzlich einen Entladepfad der
Kapagzitét iiber einen Anschluss an den Hilfsemitter auf. Auch fiir SIC-MOSFETS ist eine
Verwendung von Active-Clamping Schaltungen iiblich (siehe z.B. [92], [122]).

Beim Active-Clamping wird die Kollektorspannung des IGBTs mit Hilfe einer Transil-
diodenkette auf das Gate zuriickgekoppelt. Bei zu hoher Kollektorspannung bricht die
Transildiodenkette durch und die Gate-Spannung des IGBTs wird stabilisiert, bzw. an-
gehoben, das dI/dt reduziert sich und die transiente Uberspannung wird begrenzt. In
Abbildung 3.7 wird die Transildiodenkette durch Z.; bis Z,n dargestellt. Durch eine
kapazitive Uberbriickung einer oder mehrerer Transildioden setzt die Wirkung des Active-

Clamping bereits wihrend der ansteigenden Spannungsflanke ein. Dies ist notwendig, da
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Abbildung 3.7: Active-Clamping Schaltung mit kapazitiver Vorsteuerung zur Begrenzung
der transienten Uberspannung

insbesondere bei hoher parasitdrer Induktivitidt die Wirkung des Active-Clamping verzogert
wird. Eine Ddmpfung der Riickkopplung wird durch den Widerstand R ; erreicht, die
Diode D1 sperrt die positive Treiberspannung im eingeschalteten Zustand. Die Summe
der Sperrspannung von Z 2 bis Z.x bestimmt, wann die Riickkopplung der Kollektor-
spannung einsetzt. Der Wert von C 1 bestimmt die Stérke der Vorsteuerung. Mit der

Transildiode Z; kann eine Maximalspannung von Cq; festgelegt werden.

In Abbildung 3.8 ist das Abschaltverhalten eines Hybridschalters mit Active-Clamping
dargestellt. Die Spannung Uc  zeigt die Spannung der Kapazitéit C 1 an. Es ist zu erkennen,
wie die Spannung iiber Cg; bereits wahrend der Spannungsflanke ansteigt und einen
Stromfluss durch den Clamping-Pfad anzeigt. Vor ¢; werden die parasitdren Kapazitéaten
der verwendeten Transildioden umgeladen. Um die Wirkung zu Beginn der Spannungsflanke
auszugleichen, wird bei der Verwendung des Active-Clamping der Gatewiderstand leicht
verringert. Nach ¢1, noch vor Erreichen der Zwischenkreisspannung, steigt die Spannung
Uc,a starker an. Ucg erreicht die Durchbruchspannung von Z. o bis Z,N. Mit einer
kurzen Verzogerung wird die Gatespannung des IGBTSs stabilisiert und das dI/dt und die

Uberspannungsspitze begrenzt.

Die Ergebnisse dieser Arbeit wurden mit Werten von 50 pF bis 100 pF fiir C; und einem
Dampfungswiderstand von 1202 erzielt. Die Spannung fiir den Beginn der kapazitiven
Vorsteuerung wurde auf 900 V bis 1000 V festgelegt. Die maximale Durchbruchspannung auf
1550V bis 1650 V. Innerhalb dieser Wertebereiche wurde die Active-Clamping Schaltung
an den jeweiligen Schalter angepasst. Eine Ausnahme bildet das in Kapitel 4.5 vorgestellte
Pulsmuster 3, bei dem bei bestimmten Schaltzeiten sehr kleine Gatewiderstdnde verwendet
wurden. Bei diesem Pulsmuster wurde ein Dampfungswiderstand von 33 ) verwendet, der
Bereich von C¢ 1 erweitert sich auf 50 pF bis 780 pF.
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Abbildung 3.8: Abschalten des Hybridschalters mit IGBT W7Z2 mit Active-Clamping
(I, =200 A, Upc = 1200V, T} = 125°C)
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Abbildung 3.9: Reduktion der Uberspannungsspitze beim Abschalten durch Active-
Clamping (Upc = 1200V)
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Vor einem Abschaltvorgang muss sichergestellt werden, dass die Kapazitit C; entladen ist.
Eine Moglichkeit der Entladung wird mit dem in Abbildung 3.7 eingezeichneten Entlade-
pfad geschaffen. Eine Entladung der Kapazitit C; erfolgt, sobald der IGBT eingeschaltet
wurde. Die Diode Do verhindert bei aktiviertem Clamping einen Stromfluss in den
Emitteranschluss des Treibers. Die Zenerdiode D) 3 sperrt die negative Treiberspannung
im ausgeschalteten Zustand. Der Entladewiderstand R 2 bestimmt die Entladegeschwin-
digkeit. Die in der Kapazitit gespeicherte Energie nach einem Ausschaltvorgang betragt
lediglich 0.02mJ. Da die Sperrspannung der Transildiodenkette Z o bis Z; n unter der
zuléssigen maximalen Zwischenkreisspannung von 1200V liegt, wiirde ein direkt zur Ka-
pazitéit parallel geschalteter Entladewiderstand zusétzlich zu dauerhaften Verlusten bei

anliegender Zwischenkreisspannung fiithren.

Abbildung 3.9 zeigt die maximal auftretende Spannung beim Abschalten des fast IGBTs
als Full-Si, im Hybridschalter (Pulsmuster 1) und im Vergleich zum Full-SiC Schalter.
Als Full-Si Schalter ist keine Clamping-Schaltung notwendig, die maximal zugelassene
Spannung von 1650V wird nicht iiberschritten. Der fast Hybrid muss allerdings in seiner
Uberspannung durch die Active-Clamping Schaltung begrenzt werden. Ohne diese Schaltung
iiberschreitet dieser bei hohem Laststrom die zulédssige Spannung. Mit Hilfe der Clamping-
Schaltung wird dessen Uberspannung erfolgreich auf die gleichen Werte wie beim Full-Si und
Full-SiC Schalter begrenzt. Bei hoher Sperrschichttemperatur fillt die Uberspannungsspitze

geringfiigig héher aus.

3.7 Justierung der IGBT-Einschaltverluste mit externer

Gatekapazitat

Die Einschaltverluste eines Si-IGBTs kénnen durch das Hinzufiigen einer externen Gateka-
pazitét reduziert werden [123]. Das dI/dt und dU/dt beim Einschalten lasst sich hierdurch
entkoppeln [121]. Abbildung 3.10 zeigt die Wirkung einer externen Gatekapazitit auf das
Einschalten des low-sat IGBTs mit Si-Diode als Freilaufdiode unter Nennbedingungen.
Der Einschaltwiderstand wurde jeweils so angepasst, dass die maximale Schaltleistung der
Si-Diode nicht {iberschritten wird. Die gréfite Schaltleistung tritt dabei in beiden Féllen
bei Upc = 1200V und 7j = 125°C auf.

In beiden Féllen wird ein vergleichbares dI/dt erzielt. Da jedoch bei einer externen Gatekapa-
zitdt mit reduziertem Einschaltwiderstand der Gatestrom ansteigt, wird die Millerkapazitéat
des IGBTs schneller umgeladen. Das Millerplateau féllt entsprechend kirzer aus und die

Spannung Ucg sinkt schneller ab, die Einschaltverluste reduzieren sich.

Die externe Gatekapazitiat wurde direkt auf dem Substrat des IGBTs aufgebracht, um die

parasitdre Induktivitat zwischen interner und externer Kapazitidt zu minimieren (siehe
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Abbildung 3.10: Einschalten des low-sat IGBTs mit externer Gatekapazitit Cige ext
(I, =100A, Upc =900V, T} = 125°C)

Abbildung 3.11a). Dies entspricht bei einem Leistungsmodul einer Platzierung der Kapazitét
innerhalb des Moduls.

Abbildung 3.11b zeigt die Reduktion der Einschaltverluste durch die Verwendung einer
externen Gatekapazitdt von 20 nF. Die Einschaltverluste reduzieren sich bei I, = 100 A
um 17 %, gleichzeitig kommt es zu einer Erhohung der Diodenverluste, sodass in Summe

eine Reduktion von 10 % erreicht wird.

Durch diese Anpassung reduziert sich der Anteil der Einschaltverluste an den gesam-
ten Schaltverlusten unter Nennbedingungen von 42.0% auf 37.7%. Somit dhnelt die
Schaltverlustaufteilung mit 42.7%/37.6 %/19.5 % (Eott/ Eon/Err) stark der Verlustauf-
teilung bei einem Modul FF1800R17IP5 von 41.3%/36.5%/22.2% [124]. Ein Modul
FF1800XTR17T2P5, das als Skalierungsziel verwendet wird, hat unter Nennbedingungen
eine Verteilung von 44.0 %/30.5 %/25.5 % [98].

Auch beim Hybridschalter kann eine positive Wirkung durch eine externe Gatekapazitit
erzielt werden. Daher wurde auch fiir eine optimale Treiberauslegung beim Hybridschalter
eine externe Gatekapazitdt von 20 nF verwendet. Die Auswirkung auf einen Hybridschalter

wird in Kapitel 4.6.3 genauer betrachtet.
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Abbildung 3.11: Reduktion der Einschaltverluste des IGBTs durch Einfiigen einer externen
Gatekapazitét

Auf die Abschaltverluste hat eine externe Gatekapazitit vernachlissighare Auswirkungen
[123]. Vorteilhaft ist ebenfalls, dass die statische Gatespannung des IGBT stabilisiert wird,
sodass z.B. ein parasitidres Aufsteuern beim Reverse-Recovery unwahrscheinlicher wird.
Nachteilig ist jedoch, dass die eingefiigte Kapazitét bei jedem Schaltvorgang umgeladen

werden muss, dies erhoht die Anforderungen an den verwendeten Treiber.
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bridschalters

In diesem Kapitel wird das Durchlass- und Schaltverhalten des skaliert vermessenen
Si-SiC Hybridschalters analysiert. Detaillierte Betrachtungen des Hybridschalters werden
insbesondere mit einem low-sat IGBT durchgefithrt, der auf niedrige Durchlassspannung
optimiert wurde (W9-Z1) sowie an einem fast IGBT, der auf niedrige Schaltverluste
optimiert wurde (W6-Z3). Eine Einordnung der Eigenschaften dieser IGBTs ist bereits in
Kapitel 3.2 erfolgt.

Experimentelle Untersuchungen des Schaltverhaltens der Hybridschalter in diesem Kapitel
werden mit separaten Treibern durchgefiihrt. Dabei werden fir das Abschalten drei ver-
schiedene Pulsmuster und fiir das Einschalten ein Pulsmuster vorgestellt und diskutiert.
Waéhrend Pulsmuster 1 und Pulsmuster 2 mit low-sat IGBT und fast IGBT untersucht wer-
den, wird das Pulsmuster 3 nur fiir den low-sat IGBT in Betracht gezogen. Bei den gezeigten
Schalttransienten handelt es sich um skalierte Einzelchipmessungen, Simulationsergebnisse

sind explizit gekennzeichnet.

Gezeigte Ausgangskennlinien und Schalttransienten von Full-Si und Hybridschalter entspre-
chen direkt der durchgefithrten Messung an Einzelchips im skalierten Aufbau (Skalierungs-
faktor 8). Ermittelte Strome des Full-SiC Schalters wurden rechnerisch an den gleichen
Skalierungsfaktor angepasst. Gezeigte Schalttransienten und Schaltverluste entsprechen

einem Achtel eines Leistungsmoduls.

Zusammen mit Full-Si und Full-SiC Schalter werden insgesamt 5 verschiedene Halbleiter-
kombinationen untersucht, die mit einer Treiberauslegung nach denselben Kriterien in Bezug
auf Schaltverhalten und Schaltverluste miteinander verglichen werden. In Kombination mit
den verschiedenen Pulsmustern beim Abschalten stehen als Ergebnis die Schaltverluste von
8 unterschiedlichen Schaltern zur Verfiigung. Daraus werden ebenfalls die theoretischen
Schaltverluste eines Hybridschalters mit Schottkydiode (Hybrid I) abgeleitet.

4.1 Durchlassverhalten des hybriden Leistungsschalters

Im Gegensatz zum IGBT weist der MOSFET als unipolares Bauelement eine Durchlass-
kennlinie ohne Schwellspannung auf. Durch die im Vergleich zu Si-Halbleitern diinneren
Waferdicken und einer héheren Dotierung hat der SiC-MOSFET auch bei héheren Span-
nungsklassen im Durchlass einen attraktiv niedrigen Spannungsabfall. In Abbildung 4.1

ist das gemessene Durchlassverhalten der unterschiedlichen Halbleiter dargestellt. Die
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Abbildung 4.1: Durchlasskennlinie der Parallelschaltung eines low-sat IGBTs oder fast
IGBTs und zweier SiC-MOSFET Chips bei Tj = 125°C

Kennlinie des hybriden Schalters ist vom Fléchenverhéltnis der aktiven Chipflache der
Si-IGBTs (Ag;) zu der aktiven Flache der SiC-MOSFETs (Agic) abhéngig. Die Chipfliche
der verwendeten IGBTs ist deutlich grofer als die der verwendeten MOSFETs. Der Anteil
der SiC-MOSFETs an der Gesamtflache betragt ungefihr ein Drittel (siehe Kapitel 3.4).

Teilbild 4.1a zeigt die gemessene Durchlasskennlinie eines auf niedrige Durchlassspannung
optimierten IGBTs (low-sat IGBT) und zweier paralleler SIC-MOSFETs. Trotz der Ausle-
gung des IGBTs auf niedrige Durchlassspannung ist er bei niedrigem Laststrom durch seine
Schwellspannung dem MOSFET gegeniiber im Nachteil, wihrend er bei hohen Laststromen
durch seine grofie bipolare Ladung deutlich besser abschneidet. Die Durchlasskennlinien
schneiden sich bei 50 A, was dem halben Nennstrom des Si-IGBTs entspricht. Durch Kom-
bination beider Bauteile entsteht ein hybrider Leistungsschalter, bei dem sich die Strome
bei einem Laststrom von 100 A symmetrisch zwischen IGBT und MOSFET aufteilen. Bei
geringerem Strom fiihrt der SIC-MOSFET einen Grofiteil des Stroms, wéhrend bei hoherem

Laststrom der IGBT mehr und mehr den Strom tiibernimmt.

In Teilbild 4.1b ist neben dem SiC-MOSFET ein auf niedrige Schaltverluste ausgelegter
IGBT (fast IGBT) dargestellt, der neben der fiir bipolare Bauelemente typischen Schwell-
spannung auch einen hohen differentiellen Widerstand aufweist. Der Punkt gleichméfliger

Stromaufteilung wird erst bei mehr als doppeltem Nennstrom erreicht.

Der Gesamtstrom des Hybridschalters setzt sich aus den Teilstromen durch den IGBT und
die MOSFETs zusammen:

Ihyb =Ic+1Ip (41)
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vereinfachtes Rce,on Rps;on
ESB
Uce=Ups
g lu.
Si-IGBT | sic-MosFET

Abbildung 4.2: Einfaches Ersatzschaltbild des Si-SiC Hybridschalters zur Beschreibung der
Durchlasskennlinie

Die Parallelschaltung kann in erster Naherung durch ein einfaches Ersatzschaltbild nach
[30] beschrieben werden (siche Abbildung 4.2), was einer Linearisierung der Kennlinien

entspricht.

Der Spannungsabfall im Durchlass kann fiir den SiC-MOSFET iiber seinen differentiellen
Widerstand beschrieben werden (Gleichung 4.2). Beim Si-IGBT wird die Schwellspannung

mit einer zusétzlichen Spannungsquelle modelliert (Gleichung 4.3).

Ups = Ip - Rps,on (4.2)
Uck = Ic - Rog,on + Uro (4.3)

Damit ldsst sich die Stromverteilung in Abhéngigkeit des Gesamtstroms folgendermafien

beschreiben:
( UF
Iy Iy, < 7 0
ID _ DS,on (4 4)
Iy - Rcg,on + Uro Loy > Uro ’
RDS,on + RCE,on = RDS,on
U
0 Ing, < R o
DS,on
Ic = ' 4.5
¢ Inyb - Rps,on — Uro Loy > Uro (45)
\ RDS,on +RCE,on v RDS,on

Erst wenn {iber dem Durchlasswiderstand des SiC-MOSFETs ausreichend Spannung gréfier
der Schwellspannung des IGBTs abfillt, beginnt sich der Strom aufzuteilen. Eine analytische
Beschreibung der Durchlassverluste nach dem einfachen Ersatzschaltbild in 4.2 erfolgt in

[30] fiir eine Schaltperiode, in [73] fiir eine sinusférmige Grundschwingung.
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Abbildung 4.3: Durchlasskennlinie bei verschiedener Betriebstemperatur von low-sat Si-
IGBT, SiC-MOSFET und hybridem Schalter

Diese erste Niherung fiihrt jedoch insbesondere im Ubergangsbereich (Upg = Upg) zu
einer Uberschitzung der Durchlassspannung. Bei der Anwendung der Niherung auf die in
Abbildung 4.1 gezeigten Kennlinien im Bereich von 0 A bis 200 A wird zwar der qualitative
Verlauf gut abgebildet, jedoch ergibt sich fiir einen low-sat Hybridschalter im Ubergangs-
bereich eine Uberschiitzung von bis zu 22 %, fiir den fast Hybridschalter bis zu 32 %
(sieche Abbildung A.1 im Anhang). Daher beziehen sich alle folgenden Betrachtungen der

Durchlasskennlinien und Berechnungen von Durchlassverlusten direkt auf die gemessenen

Verldufe in Abbildung 4.1.
Die beiden hier betrachteten hybriden Schalter stellen durch die verwendeten IGBTs zwei

Extreme im Kompromiss aus Durchlassverlusten und Schaltverlusten dar. Wahrend der
low-sat Si-IGBT besonders stark im Teillastbereich von der zusétzlichen SIC-MOSFET
Fliche profitiert, reduziert sich die Durchlassspannung bei einem Hybriden mit fast IGBT
iiber den gesamten Arbeitsbereich sehr stark. Beim Nennstrom von 100 A halbiert sich der
Spannungsabfall im Vergleich zwischen dem fast Hybridschalter und dem fast Si-IGBT.
Neben der Reduktion der Durchlassspannung und den damit einhergehenden eingesparten
Durchlassverlusten hat die Stromaufteilung zwischen Si-IGBT und SiC-MOSFETs auch
eine Auswirkung auf das Schaltverhalten des hybriden Schalters. Ein geringer Anteil des
IGBTs am Gesamtstrom des Schalters kann zu schnellerem Abschaltverhalten fithren.

Dieser Sachverhalt wird in Abschnitt 4.3.2 genauer erldutert.

Die Temperaturabhéngigkeit der Durchlasskennlinien fiir den hybriden Schalter im low-sat
IGBT ist in Abbildung 4.3 aufgezeigt. Der Durchlasswiderstand des SiC-MOSFETs ist
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stark temperaturabhéngig, bei einer Erhohung von 25 °C auf 125 °C erhoht sich der Durch-
lasswiderstand um 70 % (von 15m$) auf von 26 m{2). Eine Erhohung der Temperatur
verringert die Ladungstriagerbeweglichkeit in der Drift-Zone, steigert jedoch die Leitfa-
higkeit im Inversionskanal, da die Thresholdspannung sinkt. Der Durchlasswiderstand
der Driftzone dominiert bei den hier gezeigten 1.7kV-Halbleitern. Mit héherer Span-
nungsklasse und Chipdicke verringert sich der Anteil des Kanalwiderstandes am gesamten

Durchlasswiderstand [2].

Auch beim Si-IGBT ist die Durchlasskennlinie temperaturabhéngig. Der Spannungsabfall
iiber dem riickseitigen pn-Ubergang reduziert sich mit steigender Temperatur aufgrund
steigender intrinsischer Ladungstréagerdichte. Dieser Effekt ist besonders bei kleinen Stromen
dominant. Hinzu kommt eine reduzierte Ladungstriagerbeweglichkeit sowie ein Anstieg der
Speicherladung in der Driftzone. Bei grofieren Stromen dominiert auch hier die reduzierte

Ladungstragerbeweglichkeit, der Spannungsabfall iiber der Driftzone steigt. [2]

Die Durchlasskennlinien verschiedener Temperaturen des untersuchten low-sat IGBTs in
Abbildung 4.3 schneiden sich bei einer Spannung von Ucg = 1.25V und einem Kollektor-
strom von 50 A. Wahrend die Durchlasskennlinie des Si-IGBTs in diesem Arbeitspunkt also
temperaturunabhéngig ist, dominiert die Temperaturabhéngigkeit des SiIC-MOSFETs im
Hybridschalter. Die Temperaturabhéngigkeit der Durchlasskennlinien fiithrt zu einer Tempe-
raturabhangigkeit der Durchlassspannung und ebenfalls zu einer Temperaturabhéngigkeit

der Stromaufteilung innerhalb des Hybridschalters.

In Abbildung 4.4 ist der Anteil des Si-IGBTs am Gesamtstrom des hybriden Schalters
sowohl fiir einen low-sat IGBT als auch fiir einen fast IGBT dargestellt. Es ist erneut zu
erkennen, dass der IGBT mit steigendem Laststrom einen héheren Anteil am Gesamtstrom
iibernimmt. Der Stromanteil l&sst sich nach dem vereinfachten ESB in Abbildung 4.2 mit

Gleichung 4.6 ausdriicken.

U;
0 Ly, < Fo
Ie Rps,on (46)
/NN Lwyb - Rps,on — Uro Loy > Uro :
Ingb - (Rps,on + RcEon) °  RpSon

Wahrend der low-sat IGBT bei einem Laststrom von 50 A nur einen Anteil von 25 % am
Gesamtstrom tréagt, steigt dieser Wert bei einem Laststrom von 200 A auf 65 % an. Ebenfalls
ist eine starke Temperaturabhéngigkeit zu erkennen, so verdoppelt sich bei Nennstrom
von 100 A der Stromanteil des low-sat IGBTs bei einer Temperaturerhhung von 25°C auf
125°C, wahrend er sich beim fast IGBT sogar verdreifacht.
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Abbildung 4.4: Anteilige Stromfiithrung des Si-IGBT im hybriden Schalter bei 25 °C und
125°C

Die Menge an Speicherladung im IGBT im Durchlass wird durch Kollektorstrom und
Temperatur beeinflusst. Beide Parameter erhohen bei einer Temperaturzunahme die in der
Driftzone gespeicherte Ladung. Da sich zusétzlich auch der Stromanteil des IGBTs (1) am
Gesamtstrom des Hybridschalters (Iny1,) erhoht, steigt die Ladungsmenge zwischen zwei
Arbeitspunkten des hybriden Schalters deutlich starker an als bei einem reinen Si-IGBT. Die
Abhéngigkeit der Ladungstragerdichte vom Kollektorstrom wird verstirkt. Gleichermaflen
wirkt sich die Temperaturabhéngigkeit der Stromverteilung aus und steigert so zusétzlich

mit einer erhohten Ladungstragerlebensdauer die Plasmamenge [2].
Fiir gleichen Laststrom gilt Gleichung 4.7:

dngrit,nyb _ dNdrife, Full—Si

4.7
dlyyn dlc Fun-si (4.7)

Fiir gleiche Temperatur gilt Gleichung 4.8:
dngrife,hyb - dngrife, Full—si (4.8)

dT; dT;

Auch wenn die Parameterabhingigkeiten des IGBTs von Temperatur und Laststrom durch
die Parallelschaltung mit einem SiC-MOSFET verstiarkt werden, ist bei einem Vergleich
zwischen reinem Si-IGBT und hybridem Schalter bei identischem Laststrom die absolute

gespeicherte Ladungsmenge im hybriden Schalter geringer.
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Fiir kleinen Laststrom und/oder niedrige 7j gilt Gleichung 4.9:

Ndrift,hyb << TMdrift,Si (4.9)

Fiir groffen Laststrom und hohe Tj gilt Gleichung 4.10:

Ndrift,hyb < Mdrift,Si (4.10)

Zusammenfassend ist die Stromaufteilung im hybriden Schalter abhéingig von der Auslegung

des verwendeten Si-IGBTs, dem Laststrom Iy, sowie der Temperatur 7j.

4.2 Durchlassverhalten im Diodenmodus

Bei der Verwendung von unipolaren MOSFETs als Leistungsschalter kann aufgrund ihrer
Riickwartsleitfahigkeit auf eine antiparallele Diode verzichtet werden. In einem hybriden
Schalter kann ebenfalls die Riickwértsleitfahigkeit der SIC-MOSFETSs genutzt werden. Die
Durchlasskennlinie der verwendeten SiC-MOSFETs ist in Abbildung 4.5 fiir eine Temperatur
von 25°C und 125°C dargestellt und wird verglichen mit den Durchlasskennlinien von
Si-Dioden. Es werden die Kennlinien von je zwei parallelen Einzelchips gezeigt, wie sie in

den skalierten Messungen von Hybridschalter und Full-Si Schalter zum Einsatz kommen.

250 250
00} 2 SIC-MOSFETs 200 2 SiC-MOSFETs /;
+15V +15V :
150 150 |
(2] 12
= =
100 100
50 R 50 K
I R
.+ 2 SIC-MOSFETs . 2SiC-MOSFETs
BV Wt BV
0 1 1 a* 1 1 1 0 1 1 > 1 1 1
L] 1 2 3 4 5 6 7 0 1 2 3 4 5 6 7
UAK’ USD v l"AK’ USD v
(a) T; =25°C (b) T; =125°C

Abbildung 4.5: Durchlasskennlinien zwei paralleler Si-Dioden oder SiC-MOSFETs bei
geschlossenem bzw. gedffnetem Elektronenkanal, bei Tj = 25°C bzw. Tj = 125°C

Der Spannungsabfall des SiC-MOSFETs ist im Diodenmodus von der anliegenden Gate-

spannung abhéngig. Bei einer anliegenden Spannung von —5V ist der Inversionskanal
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des Steuerkopfes vollstdndig geschlossen und der gesamte Laststrom flieft durch die Bo-
dydiode des MOSFETs. Diese weist den typischen Verlauf einer bipolaren Diode mit
Diffusionsspannung und steilem Anstieg auf. Die Diffusionsspannung an dem pn-Ubergang
des Halbleitermaterials ist dabei mit 2.7V bei 125 °C deutlich héher als bei den Si-Dioden
mit 0.7 V.

Der Durchlasswiderstand bei einer Gatespannung von 15V féllt bei einem Strom von
Is = 100 A mit 24 m€ geringer aus als im Vorwértsbetrieb (26 m2). Eine mogliche Er-
klarung ist die Parallelschaltung aus gedffnetem Elektronenkanal und pn-Ubergang im
Riickwartsbetrieb. Auch fiihrt der im Vergleich zum Vorwértsbetrieb umgekehrte Span-
nungsabfall im Elektronenkanal zu einer Erhohung der Potentialdifferenz zwischen Gate
und Halbleiter [2].

Der Fall, dass die Bodydiode des SiC-MOSFETs den Laststrom in Riickwértsrichtung
fiihrt, tritt in der Regel nur wiahrend der Schaltvorgénge auf, wenn innerhalb der Totzeit
beide komplementéren Schalter einer Halbbriicke ausgeschaltet werden. Wie in Vorwérts-
richtung lésst sich auch im Diodenmodus mit einer positiven Gatespannung (hier 15V)
der Inversionskanal 6ffnen. Das Bauteil weist somit wie im Vorwértsbetrieb eine ohmsche
Ausgangscharakteristik ohne Schwellspannung auf. Dies beinhaltet gleichermafien den Vor-
teil eines niedrigen Spannungsabfalls bei niedriger Last, aber ebenso den grofien positiven
Temperaturkoeffizienten. Bei grofleren Laststromen ist eine bipolare Si-Diode trotz ihrer

Schwellspannung im Vorteil.

Wiéhrend bei niedriger Temperatur der SiIC-MOSFET einen deutlich geringeren Span-
nungsabfall aufweist als die Si-Diode, schneiden sich die Kennlinien beider Halbleiter bei
einer Temperatur von 125°C bereits bei etwa 60 % des Nennstroms. Der SiC-MOSFET
verursacht bei doppeltem Nennstrom beinahe doppelt so hohe Durchlassverluste wie die
Si-Diode.
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4.3 Abschalten mit Pulsmuster 1 - Hartes Abschalten mit
IGBT

Beim Hybridschalter kann gezielt die Schaltreihenfolge der parallelgeschalteten Si-IGBT
und SiC-MOSFETs bestimmt werden. Eine in der Literatur unterrepréisentierte Variante
der Schaltreihenfolge fiir das Abschalten ist das spannungslose Schalten des SiC-MOSFET,
bei dem der SiC-MOSFET vor dem Si-IGBT abgeschaltet wird (siehe Abbildung 4.6). Nach
dem Abschalten des MOSFETs wird der Abschaltvorgang und die Spannungsaufnahme
durch den IGBT und dessen Ansteuerung bestimmt. Diese Schaltreihenfolge wird in diesem
Unterkapitel detailliert betrachtet.

Si-IGBT

t,
SiC-MOSFET [«

tMOS tIGBT

Abbildung 4.6: Schaltsignale bei IGBT-gefithrtem Abschalten (Pulsmuster 1): MOSFET
schaltet vor IGBT ab

Dafiir wird ein Schaltsignalversatz ¢ty nach Gleichung 4.11 {iber die Ansteuerungssignale
definiert. Negative Werte bedeuten, dass der MOSFET das Signal zum Abschalten vor
dem IGBT erhélt. Dabei ist zu beachten, dass ty sich auf den Versatz der Ansteuersignale

bezieht und unterschiedliche Abschaltverzogerungszeiten darin nicht enthalten sind.

tv = tmos — tIGBT (4.11)

Der verwendete SiC-MOSFET hat eine geringere Eingangskapazitéit, als alle in dieser
Arbeit betrachteten Si-IGBTs. Bei ty < 0 und gleichen Gatewiderstédnden wird immer der
MOSFET zuerst abgeschaltet. Je nach verwendetem IGBT und abhéngig vom Arbeitspunkt
lasst sich ein spannungsloses Schalten des MOSFETs auch bei geringen positiven Werten

fiir tv (wenige 100ns) erzielen.

4.3.1 Abschaltverhalten des Hybridschalters mit low-sat IGBT

In Abbildung 4.7 ist das Abschaltverhalten eines Hybridschalters mit low-sat IGBT darge-
stellt. Bei einer Ansteuerung mit separaten Treibern (siehe Abbildung 2.2b) wurden die
Gate-Widersténde so gewéhlt, dass der SIC-MOSFET auch bei identischem Schaltsignal

zuerst abschaltet.
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Abbildung 4.7: IGBT-gefiihrtes Abschalten eines Si-SiC Hybridschalters mit low-sat
IGBT unter Nennbedingungen (I, = 100 A, Upc = 900V, Tj = 125°C, Cgg ext = 20nF,
ty = 0ns)

Im statischen Zustand teilt sich der Laststrom entsprechend der Ausgangskennlinien bei
einer Sperrschichttemperatur von T} = 125 °C zwischen den beiden Halbleitern auf (siehe
Abbildung 4.3). Bei einem Laststrom von 100 A fiihrt der IGBT etwas weniger, der MOSFET
etwas mehr als die Hélfte des Laststroms. Zum Zeitpunkt t; werden gleichzeitig beide
separaten Treiberspannungen invertiert (¢y = 0ps). Das Gate beider Halbleiter beginnt
sich zu entladen. Der Si-IGBT weist eine hohere Gatekapazitit auf und wird {iber einen
hoheren Gatewiderstand entladen. Die Gatespannung Vg des MOSFETs sinkt folglich
deutlich schneller ab als die Gatespannung Vog des IGBTs.

Zwischen t; und to kommutiert der Laststrom vom MOSFET in den IGBT. Die Gate-
spannung des IGBTs hat noch nicht das Millerplateau erreicht, befindet sich weiterhin im
Durchlass und tibernimmt den gesamten Laststrom. Das dI/dt ist durch den abschaltenden
MOSFET bestimmt. Der Kommutierungsvorgang vom MOSFET zum IGBT erzeugt eine
Spannungsspitze zum Zeitpunkt to an den parasitiaren Induktivitdten zwischen den parallel

geschalteten Substraten.

In Abbildung 4.8 ist der innere Kommutierungskreis zwischen IGBT und MOSFET ein-
gezeichnet. Er umfasst die Halbleiterchips selbst, die Pfade auf den Substraten sowie

Kontaktierung der Substrate und Leiterbahnen des Leistungspfades. Alle diese Komponen-
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Abbildung 4.8: Innerer Kommutierungskreis des Hybridschalters (rot, gestrichelt) zwischen
Si-IGBT und SiC-MOSFET

ten tragen zu einer parasitidren Induktivitiat innerhalb dieses inneren Kommutierungskreises

bei und sind hier in den Induktivititen L, jgpT und L, \vosFeT Zusammengefasst.

Die parasitiare Induktivitit des inneren Kommutierungskreises ist auch Teil des gesam-
ten Kommutierungskreises des Laststroms. Je nachdem, in welchem Zweig wahrend des
harten Abschaltens der Laststrom fliefit, ist L, rapr bzw. Lo mrosrer Teil der gesamten
parasitdren Induktivitdt des skalierten Messaufbaus, die insgesamt L, = 200nH betrégt.
Aus den gemessenen Schalttransienten lésst sich eine gesamte Induktivitdt des inneren
Kommutierungskreises von Ly ;a1 + Lo,mosrET = 501nH extrahieren. Durch den Aufbau
mit separaten Substraten fallt die Induktivitdt dieses Kommutierungskreises in dem ver-
wendeten Messaufbau hoher aus, als es in einem Modul mit einem gemeinsamen Substrat

zu erwarten ware.

Die Verlaufe der Spannungen Ucg und Upg der parallelen Schalter liegen wéhrend des
Abschaltens tibereinander. Nur bei unterschiedlichen Spannungsabféllen an den Indukti-
vitdten im inneren Kommutierungskreis unterscheiden sich diese Spannungen. Die zum
Zeitpunkt to auftretende Spannungsspitze von Upg kann durch Gleichung 4.12 beschrieben
werden. Dabei bleibt wihrend des Kommutierungsvorgangs der Gesamtstrom Iy, konstant,
sodass dIp/dt = —dIg/dt gilt. Da sich im IGBT das Plasma entsprechend der statischen
Stromverteilung vor Zeitpunkt t; aufgebaut hat, steigt auch Ucg durch die Ubernahme

des gesamten Laststroms geringfiigig an.

dilg

Ups = Ucg + E(LJ,IGBT + Lo MOSFET) (4.12)

Zum Zeitpunkt to wird der Strom Ig negativ, es kommt zu einem Unterschwingen des

Stroms. Die Ausgangskapazitéit hat sich wihrend des Kommutierungsvorgangs aufgeladen.
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Der negative Spitzenwert von Ig wird erreicht, sobald sich die Spannung iiber dem MOSFET
abgebaut hat und sich die Ausgangskapazitit des MOSFETs wieder entladen hat. Der
Inversionskanal des MOSFETSs ist vollstdndig geschlossen, der MOSFET ist durch seine
Bodydiode jedoch auch riickwértsleitfihig. Bei Ig < 0 handelt es sich um einen Kreisstrom
im inneren Kommutierungskreis. Das geringere positive dI/dt wird durch Gleichung 4.12
bestimmt, mit Upg < 0, also der Flussspannung der Bodydiode. Die Kapazitdten der
Halbleiter und die Induktivitdten des Kommutierungskreises bilden ein schwingfahiges
System. Beim IGBT ist wihrenddessen die Ausbildung des Millerplateaus der Gatespannung

zu erkennen.

Zum Zeitpunkt t3 fangen die Spannungen Ugg und Upg sichtbar an zu steigen. Die Span-
nungssteilheit ist durch den Gatewiderstand und die Speicherladung des IGBTs bestimmt.
Uber die Millerkapazitit des SiC-MOSFETs wird die Gatespannung Vag leicht angeho-
ben, bleibt aber negativ. Bereits vor Erreichen der Zwischenkreisspannung bei t4 ist ein
Riickgang des Stroms Ig zu erkennen. Durch die Spannungsaufnahme werden die Ausgangs-
kapazitaten des Hybridschalters umgeladen. Durch die Kapazitiat des gegeniiberliegenden
Schalters kommt es zu einer Reduktion des Stroms Iy,yy,. Die Kapazitit des MOSFETs vom

ausschaltenden Hybridschalter fithrt zu einem geringen Stromanstieg von Ig.

Zum Zeitpunkt t4 wird die Zwischenkreisspannung erreicht. Der Strom kommutiert in den
gegeniiberliegenden Hybridschalter, also in die Bodydiode des gegeniiberliegenden SiC-
MOSFETs. Das negative dI/dt erzeugt durch die Streuinduktivitdt im Kommutierungspfad
des Laststroms eine Uberspannungsspitze an beiden parallelen Schaltern. Das Gate des
IGBTs wird folgend bis auf die negative Treiberspannung entladen. Der Strom Ig geht in
den Tailstrom tiber, der bis zum Zeitpunkt t; andauert. Da in Abbildung 4.7 das Abschalten

eines Hybridschalters mit low-sat IGBT gezeigt wird, ist dieser Tailstrom stark ausgepragt.

Durch die hier gezeigte Abschaltreihenfolge wird erreicht, dass der SiC-MOSFET bei
geringer Spannung abschaltet, es entstehen nur minimale Schaltverluste im SiC-MOSFET
(Eofisic = 0.3mJ), wihrend der GroBiteil der Schaltverluste im Si-IGBT umgesetzt wird
(Eoftsi = 22.9mJ). Eine Auswertung der Schaltverluste im Vergleich zu anderen Schaltern
erfolgt in Abschnitt 4.3.10.

4.3.2 Steigerung der Schaltgeschwindigkeit durch statische Stromauftei-
lung

In der Parallelschaltung aus Si-IGBT und SiC-MOSFET teilt sich der Strom in Abhén-
gigkeit des Arbeitspunktes zwischen IGBT und MOSFET auf. Der IGBT baut durch
den gefiihrten Laststrom eine statische Ladungstrigerkonzentration auf, die von seinem
Kollektorstrom abhéngig ist. Bei einem IGBT-gefiihrten Abschalten mit Pulsmuster 1

wird das Ladungstrégerplasma mit mehr Strom ausgerdumt, als es aufgebaut wurde. Der
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Abschaltvorgang wird beschleunigt. Die statische Stromverteilung hat also einen grofien
Einfluss auf das Schaltverhalten des Hybridschalters.

In Abbildung 4.9 ist das intrinsische Abschalten eines low-sat IGBTs dargestellt. Das
Abschalten des gleichen IGBTs wurde sowohl mit als auch ohne parallelen SiC-MOSFET
untersucht. Dabei diente in beiden Féllen ein SiC-MOSFET fiir den Freilauf (siche Abbil-
dung A.2). Das hier gezeigte Abschalten des Si-IGBTs unterscheidet sich von einem Full-Si
Schalter durch das Forward-Recovery Verhalten und die geringere Kapazitit einer Si-Diode.
Hier gezeigte Effekte sind nur auf unterschiedliche Ansteuerung und dem IGBT parallel

geschaltetem MOSFET zuriickzufithren, der Einfluss von Si-Dioden wurde vermieden.

Im Vergleich der beiden intrinsischen Abschaltvorgéinge fiihrt im Hybridschalter der IGBT
bis kurz vor seinem Abschalten nur ungefadhr den halben Nennstrom. Er iibernimmt jedoch
den gesamten Laststrom, nachdem der MOSFET abgeschaltet wurde. Beim intrinsischen
Abschalten wird der Elektronenkanal des IGBTs sehr schnell geschlossen, die Spannungs-
steilheit ist daraufhin durch die Plasmakonzentration innerhalb der Driftzone des IGBTs
bestimmt. Die deutlich héhere Spannungssteilheit des IGBTs im Hybridschalter zeigt an,
dass eine geringere Ladungstragerkonzentration vorhanden ist. Ebenfalls fallt der Tailstrom
geringer aus, dessen Hohe die Menge verbliebener Ladung nach der Spannungsaufnahme

anzeigt.

Obwohl der IGBT des Hybridschalters fiir einen kurzen Zeitraum vom gesamten Laststrom
durchflossen wird, ist dennoch deutlich weniger Ladung innerhalb des IGBTs vorhanden.
Der Abschaltvorgang des IGBTs wird alleine dadurch beschleunigt, dass er im Durch-
lasszustand eine geringere Stromdichte aufweist als beim Abschaltvorgang. Die grofiere
Spannungssteilheit und der reduzierte Tailstrom wirken sich positiv auf die Schaltverluste
aus. Der SiIC-MOSFET weist eine grofiere Ausgangskapazitéit auf als eine Si-Diode. In
Abbildung 4.9 wird beim Hybridschalter sowohl der parallele MOSFET als auch der im
Freilaufpfad befindliche MOSFET umgeladen, der Laststrom im IGBT des Hybridschalters
fallt etwas geringer aus (siehe ¢t = 1ps). Die insgesamt stéirker abfallende Stromflanke im

Hybridschalter fiihrt zu einer hoheren Uberspannung.

Das Abschaltverhalten des Hybridschalters und insbesondere die Spannungssteilheit weisen
eine Abhéngigkeit von der statischen Stromverteilung im Durchlass auf. In Abbildung 4.10
ist die gemessene intrinsische Spannungssteilheit eines Hybridschalters im Vergleich mit
einem IGBT ohne parallelen SiC-MOSFET abgebildet, sowohl fiir einen low-sat IGBT
(Abbildung 4.10a), als auch fiir einen sehr schnell schaltenden IGBT (Abbildung 4.10b).
Es lésst sich festhalten, dass die Spannungssteilheit des Hybridschalters generell in allen
Arbeitspunkten hoher liegt als beim IGBT. Da die IGBT Fléche in beiden Féllen gleich
ist und der statische Kollektorstrom im Hybridschalter immer niedriger ist als im reinen

Full-Si Schalter, ist im IGBT des Hybridschalters immer weniger Ladung vorhanden. Bei
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Abbildung 4.9: Intrinsisches Abschalten eines low-sat IGBTs innerhalb eines Si-SiC Hy-
bridschalters und ohne parallelen SiC-MOSFET unter Nennbedingungen (Ir, = 100 A,
Upc =900V, T; = 125°C, Cggext = 0nF, ty = —0.1 ns)

Nennstrom und hoher Temperatur kommt es so beim low-sat IGBT zu einer Steigerung
von 3kV/us auf 5kV /us (Arbeitspunkt der Schalttransienten in Abbildung 4.9).

Auffillig ist, dass der Verlauf des low-sat Hybridschalters jeweils bei beiden Temperaturen
ein Maximum aufweist. Diese Maxima sind bei denjenigen Laststromen zu finden, ab denen
im Durchlass die Schwellspannung des IGBTs tiberschritten wird. Unterhalb dieser Grenze
fithrt der IGBT keinen signifikanten Anteil am Laststrom und baut statisch kein Plasma
auf. Der IGBT tibernimmt erst den Laststrom, nachdem der MOSFET abgeschaltet wurde.
Oberhalb dieser Grenze baut der IGBT bereits wihrend des gemeinsamen Durchlasses
Plasma auf. Insbesondere in der Ubergangsphase, in der bereits ein gewisser Lastrom
fiir das Umladen der Ausgangskapazitit zur Verfiigung steht, aber nur eine geringe La-
dungstrigerdichte im IGBT aufgebaut wurde, lasst sich eine sehr starke Steigerung der
Spannungssteilheit feststellen. Sowohl im kalten als auch im heiflen Zustand liegt die
Steilheit des low-sat IGBTs im Hybridschalter im Maximum ungefihr um Faktor 5 héher
als beim Si-Schalter. Mit steigender Temperatur verschiebt sich jedoch das Maximum zu
niedrigeren Stréomen von 40 A bei 25°C zu 20 A bei 125°C. Da dieser Ubergangsbereich
vom Rys on des MOSFETs und Urg des IGBTs abhéngt (siehe Gleichung 4.6), verschiebt
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Abbildung 4.10: Vergleich der Spannungssteilheit beim intrinsischen Abschalten des Hy-
bridschalters und des IGBTs ohne parallelen SiC-MOSFET (Upc = 900V, Cgg ext = 0nF,
tV =—-0.1 pS)

sich dieser Wert mit der Sperrschichttemperatur. Diese Verschiebung ist dominiert vom

positiven Temperaturkoeffizienten des Ry on (sieche Ausgangskennlinien in Abbildung 4.3).

Da im IGBT bei geringen Laststromen statisch kein Plasma aufgebaut wird, ist in diesen
Arbeitspunkten ebenfalls die grofie Temperaturabhéngigkeit der bipolaren Ladung nicht
vorhanden. Vergleichbar mit dem Schaltverhalten eines unipolaren SiIC-MOSFET gleichen

sich daher jeweils die Spannungssteilheiten fiir unterschiedliche Temperaturen.

Der schnelle Hybridschalter weist in seinem Verlauf keine Maxima auf. Dies kann mit
seinem hoheren differentiellen Widerstand erklért werden. Der Anteil des Kollektorstroms
nimmt mit steigendem Laststrom mit einer geringeren Steigung zu als beim low-sat Hybrid
(vgl. Anstieg der anteiligen Stromfiihrung in Abbildung 4.4). Die Messreihe des schnellen
Hybridschalters bei 25°C endet vor dem zweifachen Nennstrom, da die transiente Uber-
spannungsspitze beim intrinsischen Abschalten bei hohem Laststrom die Sperrspannung
des IGBTs iiberschreitet.

In einem Full-Si Schalter steigt die Spannungssteilheit des IGBTs mit steigendem Laststrom
durchgehend an. Kollektorseitig gilt allgemein eine Proportionalitdt von Stromdichte zu
Ladungstragerdichte nach Gleichung 4.13. Emitterseitig féllt der Exponent von n in der

Proportionalitdtsgleichung 4.13 geringer aus und ist strom- und temperaturabhéngig. [125]

J ~n? (4.13)
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Abbildung 4.11: Wirkungskette und Einflussparameter der statischen Stromverteilung auf
die intrinsische Spannungssteilheit beim Abschalten mit Pulsmuster 1

Diese Proportionalitét erklart den Verlauf von steigender, aber mit zunehmendem Laststrom
abflachender Steilheit des IGBTs im Full-Si Schalter in Abbildung 4.10. Die Abhéngigkeit
der Ladungstragerdichte vom Kollektorstrom ist in einem IGBT im Hybridschalter immer
noch giiltig, wird jedoch zusétzlich durch die Stromverteilung zwischen IGBT und MOSFET

beeinflusst.

Abbildung 4.11 bildet den zusétzlichen Wirkungsmechanismus ab. Im Full-Si Schalter ist
der Kollektorstrom gleich dem Laststrom, dieser bestimmt zusammen mit der aktuellen
Sperrschichttemperatur sowie der allgemeinen IGBT Auslegung die statische Ladungs-
tragerdichte im IGBT, die beim Full-Si Schalter gleich der Ladungstrigerdichte vor der
Spannungsflanke ist. Das Ausrdumen des Plasmas wiahrend des Abschaltens resultiert in

einer gewissen Steilheit.

Beim Hybridschalter wird der Kollektorstrom durch die Ausgangskennlinien von IGBT
und MOSFET bestimmt. Durch die Ungleichheit von Laststrom und Kollektorstrom
entsteht ein weiterer Wirkpfad auf die intrinsische Spannungssteilheit. Uber das statische
Stromverhéltnis wirken die Ausgangskennlinien auf die statische Ladungstrégerdichte im
IGBT, wéahrend der Laststrom die Stromdichte wihrend des Abschaltens bestimmt. Bei
Pulsmuster 1 bestimmt der Schaltsignalversatz wie lange vor der Spannungsflanke der

IGBT vom gesamten Laststrom durchflossen wird. Abhéngig vom Schaltsignalversatz
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Abbildung 4.12: Steigerung der intrinsischen Flankensteilheit im Hybridschalter bei einer
Auswahl unterschiedlich ausgelegter IGBTs (1, = 100 A, Upc =900V, T; = 125°C)
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nimmt kurz vor dem Abschalten die Ladungstriagerdichte durch eine hohe Stromdichte im
IGBT zu (Eine genaue Betrachtung dieses Effekts erfolgt in Abschnitt 4.3.4 und 4.3.5). Alle
Parameter, die einen Einfluss auf die Ausgangskennlinien und die statische Stromverteilung

haben, beeinflussen nun auch die intrinsische Spannungssteilheit.

Auch wenn eine Variation der Eigenschaften des SIC-MOSFET nicht experimentell unter-
sucht wurde, lasst sich aus der Wirkungskette von Pulsmuster 1 folgern, dass der Rpg on
und dessen Temperaturkoeffizient einen groflien Einfluss auf die Spannungssteilheit des
IGBTs hat. Ebenfalls folgt, dass das Flachenverhéiltnis einen starken Einfluss auf das
Schaltverhalten des Hybridschalters hat. Beispielsweise fithrt eine reduzierte SiIC-MOSFET
Flache zu einer grofleren Stromdichte im IGBT, die die Spannungssteilheit verringert.
Betrachtet man alleine die Schaltgeschwindigkeit, ist ein grofierer Anteil von SiC-Fléache
immer dann vorteilhaft, wenn die Spannungssteilheit noch nicht die gewéhlte Limitierung
der Applikation ausreizt (in dieser Arbeit 15kV /us, siehe Kapitel 3.5).

Im Vergleich zum Full-Si Schalter werden im Hybridschalter die Auswirkungen von Sperr-
schichttemperatur und der Auslegung des verwendeten IGBTs durch den parallel verlaufen-
den Wirkpfad verstérkt. Eine steigende Sperrschichttemperatur erhéht im IGBT bereits bei
gleichbleibender Stromdichte die Ladungstréagerkonzentration, im Hybridschalter wird die-
ser Effekt nun auch durch einen Anstieg des Kollektorstroms verstarkt, hervorgerufen durch
die Temperaturabhéngigkeit der Ausgangskennlinien. Gleichermaflen fiihrt eine Auslegung
des IGBTs auf niedrige Durchlassspannung durch eine hohe Ladungstrigerkonzentration

dazu, dass im Hybridschalter ebenfalls der Kollektorstrom weiter ansteigt.
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In Abbildung 4.12 ist die intrinsische Spannungssteilheit des Hybridschalters mit unter-
schiedlich ausgelegten IGBTs und deren Steigerung im Vergleich zum alleine schaltenden
IGBT abgebildet. Die prozentuale Steigerung der Spannungssteilheit reicht von 50 % im
langsamen und mittleren Geschwindigkeitsbereich bis hin zu 150 % beim IGBT mit der
hochsten Schaltgeschwindigkeit. Ungeféhr die Hélfte der abgebildeten IGBTs iiberschrei-
ten im Hybridschalter die Grenze von 15kV /ps und miissen daher durch eine geeignete

Treiberauslegung in ihrer Schaltgeschwindigkeit ausgebremst werden.

4.3.3 Dynamischer Avalanche

Wie in Kapitel 3.5 erldutert wurde, soll durch eine geeignete Treiberauslegung dynamischer
Avalanche im IGBT vermieden werden. Ein Indikator fiir dynamischen Avalanche ist die
Reduktion der Spannungssteilheit im Verlauf der ansteigenden Spannungsflanke, noch

bevor Ucg die Zwischenkreisspannung erreicht hat.

In Abbildung 4.13 wird der intrinsische Abschaltvorgang von Hybridschalter und IGBT
verglichen. Das Auftreten von Stoflionisation durch hohe elektrische Feldstirke nimmt mit
steigender Temperatur ab [2]. Der Arbeitspunkt ist mit dem maximal abzuschaltenden
Laststrom und niedriger Sperrschichttemperatur so gewéahlt, dass das Auftreten von dy-
namischem Avalanche begiinstigt wird. Es ist bei beiden Spannungsflanken ein Riickgang
der Spannungssteilheit ab ungefdhr Ucg = 800V zu erkennen, deutlich niedriger als die
Zwischenkreisspannung von 1200 V. In beiden Schaltern tritt gleichermafien dynamischer

Avalanche auf.

Trotz Reduktion der Plasmamenge durch geringeren Kollektorstrom und die hieraus resul-
tierende erhohte Spannungssteilheit wird das Auftreten von dynamischem Avalanche nicht
beeinflusst. Dynamischer Avalanche wird hervorgerufen durch eine zu hohe maximale elek-
trische Feldstarke. Beim intrinsischen Abschaltvorgang ist der Elektronenkanal vollstdndig
geschlossen, in der sich aufbauenden Raumladungszone wird der gesamte Laststrom durch
Locherstrom getragen. Entsprechend der Gleichung 3.1 entsteht bei grolem Laststrom eine
Feldaufsteilung mit hoher Feldstarkespitze. Auch wenn sich der statische Kollektorstrom
unterscheidet, ist der Locherstrom beider Schalter wahrend der Spannungsflanke nahezu
identisch. Da es sich um den gleichen IGBT handelt, gleichen sich bei identischer absoluter
Spannung die Weite der Raumladungszone und der Verlauf der elektrischen Feldstérke. Bei

gleichem Laststrom setzt dynamischer Avalanche bei gleicher absoluter Spannung ein.

In Abbildung 4.14 erfolgt ein Vergleich des Verlaufs der Spannungssteilheit in Bezug zur ab-
soluten Spannung. Hierfiir wurde das dUcg/dt auf das jeweilige Maximum normiert. Trotz
unterschiedlicher absoluter Werte gleichen sich die normierten Verldufe. Das Maximum der
Spannungssteilheit tritt bei 800 V auf und geht danach auf 40 % zurtick. Durch dynamischen
Avalanche erzeugter Elektronenstrom reduziert die Ausraumgeschwindigkeit des Plasmas

und reduziert die Spannungssteilheit. Aus dem sich gleichenden normierten Riickgang der

o4



4 Durchlass- und Schaltverhalten des Si-SiC Hybridschalters

1800 T T T T T T T T T T T T T T 300
Ugg - Hybrid

1500 [|.uuveeen Ucg - IGBT 1250
I¢ - Hybrid ..

1200 41 . Ig-1GBT 200
< 900 1150 ¢
=) du/dti -

600 <100
300 8 - 50
0 0
1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1
0 01 02 03 04 05 06 0.7 08 09 1 11 12 13 14 15
t [us]
20 T T T T T T T T T T T T T T
15
10 [
—_ 9
= of
> 5t
-10 Uee "
5 e Uge -
-20 L L

0 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1 11 12 13 14 15
t [us]

Abbildung 4.13: Dynamischer Avalanche beim intrinsischen Abschalten eines low-sat
IGBTs innerhalb eines Si-SiC Hybridschalters im Vergleich zu einem IGBT (I, = 200 A,
Upc =1200V, T; = 25°C, Cggext = 0nF, ty = —0.11s)

Steilheit ldsst sich folgern, dass in beiden IGBTs durch dynamischen Avalanche ein Elek-
tronenstrom in vergleichbarer Dichte erzeugt wird, der das Ausrdumen der Speicherladung
in gleichem Verhéltnis verlangsamt. Der Hybridschalter ist also bei gleicher Stromdichte
im IGBT grundsétzlich nicht mehr oder weniger anféllig fiir dynamischen Avalanche als
ein Full-Si Schalter. Es kann von einem geringen Vorteil des Hybridschalters ausgegangen
werden, da ein kleiner Teil des Laststromes die Ausgangskapazitdt des SiIC-MOSFETs

umladt.

In [42] wird gezeigt, wie der IGBT im Hybridschalter eine deutlich gréfere StoBionisati-
onsrate erfahrt, als ein Full-Si Schalter. Dies tritt dann auf, wenn im Hybridschalter der
IGBT mit einer deutlich grofieren Stromdichte belastet wird. Sollte im Hybridschalter im
Vergleich zum Full-Si der maximale Ausgangsstrom gesteigert werden, muss die hohere

Stromdichte im IGBT in Bezug auf dynamischen Avalanche beriicksichtigt werden.

Dynamischer Avalanche tritt bei allen in dieser Arbeit untersuchten IGBTs auf, hat aber
nur dann eine Auswirkung auf die Treiberauslegung, wenn der Schalter nicht bereits wegen
zu hoher Spannungssteilheit ausgebremst wurde. In Abbildung 4.10 ist in beiden Teilbildern
sowohl beim low-sat IGBT als auch beim schnellsten IGBT W3Z3 ein Abfall des dUcg/dt

bei sehr hohen Laststromen (I, = 200 A) zu erkennen, dieser kann mit dynamischem
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Abbildung 4.14: Vergleichbarer Riickgang der normierten, lokalen Spannungssteilheit
dUcg/dt in Abbildung 4.13, bezogen auf die absolute Spannung Ucp wéhrend des in-
trinsischen Abschaltens

Avalanche erklart werden. Ein sichtbarer Riickgang des dU/dt wihrend des Abschaltens
vom IGBT W3Z3 ist im Anhang in Abbildung A.3 dargestellt.

Dynamischer Avalanche kann vermieden werden, indem durch eine geeignete Wahl des
Abschaltwiderstandes der Elektronenkanal bis zum Erreichen der Zwischenkreisspannung
ge6ffnet bleibt und so die Feldaufsteilung in der Raumladungszone reduziert wird. Fiir eine
geeignete Treiberauslegung wurde daher bei den in dieser Arbeit untersuchten IGBT der
Ry ot entsprechend so gewdhlt, dass keine deutliche Reduktion der Spannungssteilheit vor

Erreichen der Zwischenkreisspannung auftritt.

4.3.4 Zunahme der Ladungstriagerdichte im IGBT wihrend des Abschalt-
vorgangs

Wie im Abschnitt 4.3.3 erldutert wurde, ist ein Riickgang der Spannungssteilheit wahrend
der ansteigenden Spannungsflanke vor Erreichen der Zwischenkreisspannung ein Indikator
fiir das Auftreten von dynamischem Avalanche. Beim low-sat Hybridschalter ist ein solcher
Riickgang auch bei niedrigen Laststromen zu beobachten. In Abbildung 4.15 ist das
intrinsische Abschaltverhalten bei hoher Temperatur und hoher Zwischenkreisspannung
flir kleinen und mittleren Laststrom dargestellt. Bei geringem Laststrom ist der IGBT
noch nicht am Durchlass beteiligt und wird erst nach Abschalten des SiC-MOSFETs
bestromt. Im Verlauf der Spannungsflanke steigt das dU/dt erst an und beginnt sich ab ca.

Ucg = 600V immer weiter zu reduzieren.

Ein Auftreten von dynamischem Avalanche bei diesem Arbeitspunkt ist jedoch sehr unwahr-
scheinlich. Betrachtet man den Spannungsverlauf bei einem Laststrom von I1, = 50 A, ist ein
kontinuierlicher Anstieg des dU/dt zu erkennen. Wire dynamischer Avalanche die Ursache,

wére der Riickgang des dU/dt bei hoherem Laststrom stérker ausgepragt. Zusétzlich ist
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Abbildung 4.15: Riickgang der Spannungssteilheit bei geringen Laststréomen im low-sat
Hybridschalter (Upc = 1200V, Tj = 125°C, Cggext = 0nF, ty = —0.1ps)
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Abbildung 4.16: Intrinsisches Abschalten des low-sat Si-IGBTs bei geringen Laststromen
(Upc = 1200V, T} = 125°C)

in Abbildung 4.13 zu erkennen, dass bei einem Laststrom von 200 A Avalanche erst bei
ca. Ucg = 800V einsetzt, hier beginnt der Riickgang des dU/dt jedoch bereits bei einer

niedrigeren Spannung.

Dieser Riickgang der Spannungssteilheit tritt nur im Hybridschalter auf. In Abbildung 4.16
ist das Abschalten des gleichen low-sat IGBTs ohne parallelen SiC-MOSFET dargestellt.
Die Flankensteilheit fallt in beiden Arbeitspunkten insgesamt deutlich geringer aus, es
ist im Verlauf eine kontinuierliche Zunahme des dU/dt zu erkennen. Da im IGBT sowohl
beim alleinigen intrinsischen Abschalten als auch beim Abschalten im Hybridschalter die
gleiche Stromdichte vorhanden ist, wiirde dynamischer Avalanche gleichermafien in beiden

Schaltern auftreten.
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Abbildung 4.17: Simulation: Intrinsisches Abschalten eines IGBTs, dhnlich dem low-sat
Si-IGBT, bei geringen Laststrémen (Upc = 1200V, Tj = 125°C, Cgg ext = 20nF)

Zur Erklarung des Schaltverhaltens wurden FEM-Simulationen (Finite-Elemente-Methode)
durchgefiihrt. Dabei wurde ein FEM-Modell des low-sat IGBTs erzeugt, das ihm in Durch-
lassspannung und intrinsischer Spannungssteilheit gleicht. Anschliefend wurde das Ab-
schaltverhalten des IGBTs im Hybridschalter nachgebildet, indem ein parallel geschalteter
generischer MOSFET (SPICE Modell) den Laststrom vor dem Abschalten im Durchlass
iibernimmt und erst beim Abschalten der IGBT vom gesamten Laststrom durchflossen

wird. Der Schaltplan zur Simulation ist im Anhang in Abbildung A.4 dargestellt.

Die simulierten Schalttransienten sind in Abbildung 4.17 abgebildet. Auch in der Simulation
ist bei einem geringen Laststrom von 15 A ein deutlicher Riickgang des dU/dt ab ungefiahr
Ucg = 600V zu erkennen. Gleichermaflen ist dieser Riickgang bei einem Laststrom von
50 A nicht mehr vorhanden.

In Abbildung 4.18 ist der Verlauf der elektrischen Feldstédrke und die Ladungstrigerdichte
abgebildet, die aus dem Simulationsmodell zu denen in Abbildung 4.17 gekennzeichneten
Zeiten extrahiert wurden. Die hierfiir verwendete Schnittachse verlauft vertikal durch das
Bauelement und ist im Anhang in Abbildung A.5 skizziert. Die elektrische Feldstérke ist
auf das Maximum im statischen Sperrzustand normiert. Die Lécherkonzentration ist auf die
Dotierungskonzentration der Basis normiert. Da bei der hier vorliegenden Hochinjektion
in der Basiszone n ~ p gilt [2], wird auf die Darstellung der Elektronenkonzentration

verzichtet.

Zum Zeitpunkt t; ist der Spannungsabfall des Hybridschalters aufgrund des geringen
Laststroms so gering, dass der Kollektorstrom Ig < 1 A ist. Die Basiszone ist zwar mit
Ladungstragern tiberschwemmt (p ~ 10 x Np), aber die Dichte fallt entsprechend sehr
gering aus. Bei I = 15 A betrigt die Locherdichte p &= 200 x Np, bei I = 50 A betragt
die Locherdichte p = 400 x Np.
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Abbildung 4.18: Simulation: Elektrische Feldstdrke und Ladungstrigerdichte innerhalb

des IGBTs zu gekennzeichneten Zeitpunkten in Abbildung 4.17 bei einem Laststrom von
I, =15A

Mit dem Abschalten des MOSFETs kommutiert der Laststrom in den IGBT, dieser wird
daraufhin von einer héheren Stromdichte durchflossen. Dies hat zur Folge, dass sich
innerhalb des IGBTs eine hohere Ladungstréagerkonzentration aufzubauen beginnt. Dabei
erfolgt der Aufbau des Ladungstrigerplasmas von den Réndern des IGBTs aus. Zum
Zeitpunkt to ist zu erkennen, wie sich sowohl am Emitter als auch am Kollektor die
Ladungstragerkonzentration erhoht. Da sich bei Spannungsaufnahme die Raumladungszone
vom pn-Ubergang am Emitter her ausbreitet, werden die zusitzlichen Ladungstriger am

Emitter bereits zu Beginn der Spannungsflanke ausgerdumt.

Im Verlauf der Spannungsflanke wird der IGBT weiterhin von Strom durchflossen, da-
her breitet sich vom Kollektor ausgehend eine héhere Ladungstriagerkonzentration aus.
Ein deutlicher Riickgang des dU/dt im Verlauf der Spannungsflanke ist zwischen den
Zeitpunkten t3 und t4 auszumachen. In diesem Zeitraum erreicht die sich vom Emitter
ausbreitende Raumladungszone die sich vom Kollektor ausbreitende erhohte Ladungstra-
gerdichte. Beim Aufeinandertreffen steigt sprunghaft die Menge an Ladung an, die fiir eine

weitere Spannungsaufnahme ausgerdumt werden muss.

Auch bei hoheren Laststromen wird nach dem Anstieg vom Kollektorstrom im IGBT
zusitzliche Ladung aufgebaut. In Abbildung 4.19 ist die elektrische Feldstérke und das
Ladungstrigerplasma zu den gleichen Zeitpunkten fiir das Abschalten des Hybridschalters
bei einem Laststrom von I1, = 50 A dargestellt. Der Aufbau des Plasmas erfolgt hier
nach dem gleichen Ablauf wie bei einem geringeren Laststrom, allerdings wurde vor dem
Kommutierungsvorgang zum Zeitpunkt t; bereits Plasma fiir einen Kollektorstrom von

Ic = 13 A aufgebaut. Auch hier muss die zusétzliche Ladung ausgerdumt werden, sobald
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Abbildung 4.19: Simulation: Elektrische Feldstdrke und Ladungstrigerdichte innerhalb

des IGBTs zu gekennzeichneten Zeitpunkten in Abbildung 4.17 bei einem Laststrom von
I, =50A

sich die vom Emitter ausbreitende Raumladungszone auf die sich vom Kollektor aus
ausbreitende Plasmaflanke trifft. Es kommt jedoch nicht zu einer sichtbaren Reduktion des
dU/dt.

Bei eindimensionaler Betrachtung der Raumladungszone mit dreieckigem Feldverlauf ergibt
sich das dU/dt nach Gleichung 4.14. Dafiir wurde die Gleichung A.38 aus [126] vereinfacht,
indem der Elektronenstrom in der Raumladungszone zu Null gesetzt wurde, da hier

intrinsisches Abschalten mit abgeschniirtem Elektronenkanal vorliegt.

dUrrz _ 1 _WRLZ 9 Wiz dig
dt ¢ Asi - Upnitep P qo- Asi © 2 dt

) (4.14)

Die Driftgeschwindigkeiten kénnen fiir hohe Felder in Raumladungszonen als konstant
angenommen werden [2]. Fiir eine Abschéatzung wird der Kollektorstrom beim Aufeinan-
dertreffen der Raumladungszone mit dem zusétzlich eingebrachten Plasma ebenfalls als
konstant angenommen. Dies ist fiir ein konstantes dU/dt giiltig, das den Strom durch die
Ausgangskapazitiaten der Halbleiter bestimmt. Mit dIc/d¢t = 0 und der Zusammenfassung
aller Konstanten zu K; (Gleichung 4.15) ergibt sich Gleichung 4.16.

2 2
1 I B I

K; =

. _ 4.15)
€- Asi - Uprittp” Qo - Asi €+ A2 UDrife,p - 90 (
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dUgrLz WRLZ
=K 4.1
dt ! P ( 6)
Fiir ein konstantes dU/dt, ist die Bedingung 4.17 erforderlich.
d dUrLz
=0 4.17
dwRLZ dt ( )

Diese Bedingung wird durch Proportionalitdt zwischen wgryz und p erfillt, mit der Propor-
tionalitatskonstante Ko (4.18).

p = f(wrLz) = K2 - wrLZ. (4.18)

Steigt p zum Kollektor hin tiberproportional an, kommt es zu einem Riickgang des dU/dt.
Steigt p zum Kollektor schwécher an, kommt es trotz Anstieg von p zu einem Anstieg des
dU/dt.

Fin solcher proportionaler Verlauf von p zu wrrz wurde in Abbildung 4.19 aufgetragen
und liegt noch {iber dem Verlauf der Locherkonzentration bei ts. Aufgrund des dreieckigen
Feldverlaufs kann bei wachsender Raumladungszone zunehmend mehr Spannung je dazu-
gekommener Weite aufgenommen werden. Bei dem dargestellten linearen Verlauf wird dies
jedoch durch eine grofiere Ladungsmenge ausgeglichen, die Ausbreitungsgeschwindigkeit
reduziert sich, das dU/dt bleibt konstant.

4.3.5 Einfluss des Schaltsignalversatzes

Die Ausbreitung der Plasmaflanke und die quantitative Zunahme der Ladungstrégerdichte
im IGBT wéahrend des Abschaltvorgangs hiangen davon ab, wie lange dieser mit einer
hoheren Stromdichte als im Durchlasszustand durchflossen wird. Diese Zeit lasst sich
mit einem negativen Schaltsignalversatz einstellen, der in einer fritheren Abschaltung des
MOSFETs resultiert.

In Abbildung 4.20 ist das intrinsische Abschalten eines fast Hybridschalters dargestellt.
Dieser IGBT fiithrt im Hybridschalter im Durchlass nur einen geringen Teil des Laststroms,
die Stromdichte zwischen Durchlasszustand und bei Ubernahme des gesamten Laststroms
unterscheiden sich stark. Die hierdurch auftretenden Effekte sind daher stark ausgeprégt.
Der SiC-MOSFET wurde zu unterschiedlichen Zeitpunkten vor dem IGBT abgeschaltet. Es

ist zu erkennen, wie eine lange Leitdauer des IGBT dazu fiihrt, dass sich das intrinsische
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Abbildung 4.20: Einfluss vom Schaltsignalversatz (ty) auf das intrinsische Abschalten des
fast Hybrids (It, = 100 A, Upc = 900V, T; = 125°C, Cgg ext = 20nF)
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Abbildung 4.21: Schaltverluste im IGBT beim intrinsischen Schalten des fast Hybrids in
Abhéngigkeit vom Schaltsignalversatz (Upc = 900V, Tj = 125°C, Cggext = 20nF)
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Schalten verlangsamt. Bei gleichzeitigem Abschalten (ty = 0ns) kommutiert der Laststrom
nur fiir sehr kurze Zeit in den IGBT. Bei einem Versatz von ty = —0.3 pis verringert sich
die Spannungssteilheit geringfiigig, der Tailstrom bleibt nahezu gleich. Bei einem sehr
grofien Versatz von ty = —2.9 us kommt es zu einer deutlichen Reduktion des dU/dt, eine

Zunahme des Tailstroms ist zu erkennen.

Durch eine Steigerung des Schaltsignalversatzes erh6hen sich die Abschaltverluste. Die
reduzierte Schaltgeschwindigkeit erhoht die Verluste wahrend der Spannungsaufnahme,
hinzu kommen ein héherer Tailstrom sowie ebenfalls hohere Verluste im Durchlass vor der
Spannungsaufnahme, wihrend der IGBT den gesamten Laststrom iibernimmt. Die Summe
dieser Verluste in Abhédngigkeit von ty sind in Abbildung 4.21 dargestellt.

Grundsétzlich flihrt ein negativer Schaltversatz zu einer Steigerung der Schaltverluste.
Dabei ist zu erkennen, dass ein Schaltversatz im Bereich von —0.1pus relativ geringe
Auswirkungen hat. Erst ab —0.3 ps ist ein Anstieg der Verluste auszumachen, mit einer

deutlichen Zunahme bei allen Arbeitspunkten bei einem ¢y < —1 ps.
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Abbildung 4.22: Simulation: Ladungstrigerdichte im IGBT eines low-sat Hybrids nach der
Kommutierung des Laststroms vom MOSFET auf den IGBT zu verschiedenen Zeiten nach
der Kommutierung (Ir, = 50 A)

Abbildung 4.22 zeigt die Zunahme der Ladungstriagerdichte in einem low-sat Hybridschalter,
nachdem der MOSFET abgeschaltet wurde und der Laststrom auf den IGBT kommutiert
ist. Es wird die Ladungstriagerdichte von 100 ns vor der Kommutierung (statisch) bis 20 ps
nach der Kommutierung gezeigt. Sowohl vom Kollektor als auch vom Emitter ausgehend
breitet sich die erhohte Ladungstriagerdichte aus. Wahrend sie nach wenigen 100 ns an den
Réndern bereits stark ansteigt, erfolgt die Zunahme im mittleren Bereich der Basiszone

erst nach ungefahr 1ps. Nach 10 ps ist eine Anndherung an die statische Ladungstréger-
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dichte erfolgt. Das Abschaltverhalten des Hybridschalters nahert sich bei grofien negativen

Verzogerungszeiten dem Abschaltverhalten eines reinen Si-Schalters an.

Fiir ein verlustoptimiertes Schaltverhalten empfiehlt es sich, die Verzogerungszeit mog-
lichst gering zu halten. Im Bereich von 100 ns sind nur geringe Auswirkungen auf das

Schaltverhalten zu erwarten.

4.3.6 Einfluss des Gatewiderstands vom SiC-MOSFET

Beim Abschalten mit Pulsmuster 1 mit einem Schaltsignalversatz von ¢ty < 0pus hat die
Abschaltgeschwindigkeit des SIC-MOSFETSs nur geringe Auswirkungen auf die Spannungs-
flanke. In Abbildung 4.23 ist das intrinsische Abschalten des Hybridschalters mit IGBT
W7Z3 dargestellt, der Abschaltwiderstand des SiC-MOSFETs wurde variiert. Der Schaltsi-
gnalversatz wurde mit tyv = —0.5 ps so gewahlt, dass der Laststrom in allen Féllen vor der

Spannungsflanke vollstdndig vom IGBT iibernommen wird.
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Abbildung 4.23: Einfluss der Abschaltgeschwindigkeit vom MOSFET (R ot Mos), Abschal-
ten eines Hybridschalters im mittleren Geschwindigkeitsbereich (IGBT W7Z3, I1, = 100 A,
UDC =900 V, TJ =125 OC, CGE,ext = OHF, tv = —0.5 }J.S)

Durch die unterschiedlichen Gatewiderstdnde verdndert sich das dI/dt mit dem der Strom
nach Abschalten des MOSFETs in den IGBT kommutiert. Mit steigendem Gatewiderstand
reduzieren sich dI/dt und die durch die Streuinduktivitdt im inneren Kommutierungskreis

hervorgerufene Spannungsspitze am MOSFET (siehe Gleichung 4.12) sowie die folgende
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Uberstromspitze. Bei groBen Gatewiderstinden entsteht ein softer Kommutierungsvorgang

vor der Spannungsflanke.

Neben dem dI/dt reduziert ein hoherer Gatewiderstand vom MOSFET auch die Dau-
er, die der IGBT mit hoher Stromdichte durchflossen wird. Die Auswirkungen auf die
Spannungsflanke sind jedoch bei dem hier untersuchten IGBT eher gering.

4.3.7 Reduzierte Oszillationen im Hybridschalter

Beim Full-SiC Schalter treten beim Abschalten Oszillationen der Drain-Source Spannung
auf. Der Schwingkreis aus Ausgangskapazitit des Halbleiters und Streuinduktivitdt wird
angeregt. Auch der Hybridschalter hat aufgrund der SiC-Chipfliche eine relative hohe
Ausgangskapazitat und kann beim Abschalten zum Schwingen angeregt werden. Allerdings
sind diese Oszillationen deutlich starker durch die bipolare Ladung im IGBT geddmpft. Bei
einem IGBT mit hohem Tailstrom und langsamen Abschalten werden sie nicht angeregt
(siehe Abschalten des low-sat Hybrids Abbildung 4.9).

In Abbildung 4.20 wird das Abschalten eines Hybridschalters mit fast IGBT und unter-
schiedlichem Schaltversatz zwischen IGBT und MOSFET gezeigt. Beim Abschalten mit
hohem Schaltversatz steigt der Tailstrom an, mehr bipolare Ladung befindet sich im IGBT.
Gleichzeitig ist erkennbar, wie durch die zusétzliche Ladung und den héheren Tailstrom im

IGBT die Oszillationen von Ucg eine geringere Amplitude aufweisen.

In Abbildung 4.24 ist das Abschaltverhalten des Hybridschalters mit fast IGBT dargestellt.
Es wird der Arbeitspunkt mit hochster Dauer der Oszillationen gezeigt. Trotz eines hohen
Laststroms hat der IGBT im Durchlass nur einen geringen Anteil am Laststrom von ca.
20 %. Es baut sich wenig bipolare Ladung im IGBT im Durchlass auf, ein Tailstrom ist
nicht auszumachen. Nach der durch das dI/dt verursachten Uberspannungsspitze oszilliert

die Spannung beider paralleler Halbleiter.

Zur Bewertung der Oszillationen des Hybridschalters wird eine Oszillationsdauer togy,
definiert. Es wird die Zeit ermittelt, wie lange nach Erreichen der Zwischenkreisspannung
die Amplitude der Oszillationen sich noch tiber 2% der Nennzwischenkreisspannung
befindet (siehe Gleichung 4.20). Dabei wurden nur Oszillationen im Bereich von 1 MHz
bis 200 MHz beriicksichtigt. Die Sperrspannung des Hybridschalters oszilliert unabhingig
vom verwendeten IGBT mit einer Frequenz im Bereich um 15 MHz. Diese Frequenz wird
durch die Streuinduktivitdt des Kommutierungskreises und die Ausgangskapazitit des
SiC-MOSFETs bestimmt.
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Abbildung 4.24: Spannungsoszillationen beim Abschalten des fast Hybrids bei hohem
Laststrom und geringer Sperrschichttemperatur (IGBT W6Z3, I1, = 200 A, Upc = 1200V,
T; = 25°C, Cgpext = 200F, ty = 0ps)

tosz =12 —t (4.19)
Ups(t =t1) = Upc (4.20)
Uosz(t =t2) < 2% Upc = 18V (4.21)

In Abbildung 4.25 ist die Oszillationsdauer von Hybridschaltern mit unterschiedlichen
IGBTs logarithmisch fiir verschiedene Laststrome sowie der nominalen und der maximalen
Zwischenkreisspannung aufgetragen. Der Abschaltvorgang aus Abbildung 4.24 weist mit
1.25 s die langste gemessene Oszillationsdauer tpgz auf und liegt damit noch deutlich

unter der Oszillationsdauer von 3 ps des Full-SiC Schalters im gleichen Arbeitspunkt.

Die IGBTs in Abbildung 4.25 sind nach aufsteigender Durchlassspannung von links nach
rechts sortiert. Bei einem Wert von togy < 0.1 ps treten keine Oszillationen auf. Im Bereich
von 0.1 ps bis 0.2 ps ist der Spannungsverlauf in der Regel bereits nach einer oder wenigen
Schwingungsperioden eingeschwungen. Bis auf wenige Ausnahmen befinden sich bei hoher
Sperrschichttemperatur (Abbildung 4.25b) alle Hybridschalter in diesem Bereich. Bei
geringer Sperrschichttemperatur (Abbildung 4.25a) steigt die Dauer von tpgz an. Im kalten
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Abbildung 4.25: Dauer von Spannungsoszillationen (tos,) grofler als 2% Upc,, beim
Abschalten des Hybridschalters (IGBTs sortiert nach Durchlassspannung, ty = 0us)
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Zustand sinkt im IGBT die Ladungstragerdichte, im Hybridschalter sinkt ebenfalls der
Anteil am Laststrom. Im IGBT verbleibt bei geringer Sperrschichttemperatur nach der

Spannungsaufnahme weniger dampfende bipolare Ladung.

Ein hoher Anteil am Laststrom fihrt dazu, dass IGBTs mit geringer Durchlassspannung
(links) aufgrund von héherer Plasmakonzentration weniger stark oszillieren als IGBTs mit
hoher Durchlassspannung (rechts). Der low-sat Hybrid mit IGBT W9Z1 weist nur im kalten
Zustand, bei hoher Zwischenkreisspannung und hohem Laststrom geringe Oszillationen

auf.

Der Full-SiC Schalter zeigt in Bezug auf Spannungsoszillationen keine Temperaturab-
héngigkeit, sodass der Unterschied zwischen Hybrid und Full-SiC Schalter bei hoher
Sperrschichttemperatur noch deutlicher zu Gunsten des Hybridschalters ausgepragt ist.
Bis auf wenige Ausnahmen féllt die Oszillationsdauer hier um mehr als Faktor 10 ge-
ringer aus. Da der Full-SiC Schalter die doppelte SiC-Chipfliche verwendet, betrigt die
Ostzillationsfrequenz hier ungefahr 10 MHz. Ein Vergleich der Schalttransienten zwischen
schnellem Hybridschalter und Full-SiC Schalter bei Nennstrom und Nennspannung erfolgt
im folgenden Unterkapitel (siehe Abbildung 4.27).

4.3.8 Grenzen der Schaltverlustreduktion

Wie in den vorherigen Abschnitten gezeigt wurde, ldsst sich im Hybridschalter im IGBT die
auszuraumende Ladungsmenge reduzieren und die Abschaltgeschwindigkeit stark steigern.
Damit lésst sich mit einer Vielzahl von IGBTs eine sehr hohe Schaltgeschwindigkeit
erreichen, die ebenso wie ein Full-SiC Schalter die maximal erlaubte Spannungssteilheit

erreichen konnen.

In Abbildung 4.26 sind die Abschaltverluste und Durchlassspannungen mehrerer Hybrid-
schalter aufgetragen, deren Abschaltgeschwindigkeit auf die gleiche Spannungssteilheit
(13kV/ps) eingestellt wurde. Ebenfalls wurde ein Full-SiC Schalter mit dhnlicher Abschalt-
geschwindigkeit (15kV /ps) aufgetragen.

Mit mehreren Hybridschaltern lassen sich sehr geringe Abschaltverluste erzielen, jedoch
erreicht kein Hybridschalter die geringen Abschaltverluste des Full-SiC Schalters. Die
Schaltverluste von Hybridschaltern mit schnellen IGBTs unterscheiden sich bei Nennstrom
nur geringfiigig, die geringsten Verluste sind ungefidhr doppelt so hoch wie beim Full-SiC
Schalter. Bei doppeltem Nennstrom lésst sich ein unteres Limit um 18 mJ der Schaltverluste

ausmachen, das von einer grofieren Anzahl an Hybridschaltern erreicht wird.

Die Durchlassspannung der Hybridschalter mit schnell schaltendem IGBT liegt bei Nenn-
strom bei allen Hybridschaltern hoher als beim Full-SiC Schalter, bei doppeltem Nennstrom

kommt der stirkere Anstieg der Ausgangskennlinie des IGBT zum Tragen, bei einigen

68



4 Durchlass- und Schaltverhalten des Si-SiC Hybridschalters

15 T 30 T
Hybrid Hybrid
X wez3 X wez3
waz3 25| waz3
X wrz3 X wrz3
x wsz3 x  wsz3
w1z2 wiz2
10 % wizs 201 x wizs
_ X Wsz3 _ X Wsz3 %, Xy
3 X wez2 3 X wez2
E w522 E 5l w522
5 X w2z2 5 X w2z2
w % wez3 ’Q:( w % wez3
sl w2z3 X ol w2z3
X waz2 X waz2
X w3z3 X wazs
O Full-sic 5r| O Ful-sic
o ] ] ] 0 ] ] ] ] ] ] ] ] ]
0 0.5 1 1.5 2 2.5 0 05 1 15 2 25 3 35 4 45 5
U V] U V]

CE,sat [ CE,sat [

(a) I, = 100 A (b) I, = 200 A

Abbildung 4.26: Ausschaltverluste und Durchlassspannung von Hybridschaltern mit d&hnli-
cher Spannungssteilheit im Vergleich zum Full-SiC Schalter (mit Active-Clamping, Span-
nungssteilheit Hybrid: 13kV /ps, Spannungssteilheit Full-SiC: 15kV/ps, Upc = 900V,
T; = 125°C, Cgpext = OnF, ty = 0ps)

IGBTs wird der Abstand zum Full-SiC Schalter verringert, beim Hybridschalter mit IGBT
W9Z3 sogar unterschritten.

Ein Vergleich der Schalttransienten von fast Hybrid und Full-SiC ist in Abbildung 4.27
dargestellt. Die Abschaltgeschwindigkeit der beiden Schalter wurde auf die gleiche Span-
nungssteilheit eingestellt, dennoch fallen die Abschaltverluste des fast Hybrids deutlich
hoher aus. Betrachtet man die verbleibenden Unterschiede des Strom- und Spannungsver-

laufs vor und nach der Spannungsflanke lassen sich mehrere Ursachen feststellen.

Es ist auszumachen, dass die Spannung Ucg des Hybridschalters schon deutlich frither
ansteigt als beim Full-SiC Schalter (siehe Zeitpunkt t1). Die Verlustenergie im IGBT steigt

bereits vor der Phase mit grofler Spannungssteilheit an.

Beide Schalter werden mit gleicher Spannungssteilheit abgeschaltet. Da der SiC-MOSFET
wegen seiner doppelt so groflen SiC-Chipflache eine ungefahr doppelt so hohe Ausgangska-
pazitét besitzt, reduziert sich der Laststrom wédhrend der Spannungsflanke starker als beim
IGBT. Trotz gleicher aufgenommener Spannung féllt das Maximum der Verlustleistung

zum Zeitpunkt to daher im MOSFET geringer aus.

Weiterhin schaltet der MOSFET mit einem hoheren dI/dt ab, zu erkennen an der héheren
Uberspannungsspitze. Statt eines Tailstroms sind Oszillationen auf Strom und Spannung

zu erkennen.

Frither Anstieg von Ucg, geringere Ausgangskapazitit, geringeres dI/dt und Tailstrom fiih-
ren dazu, dass trotz gleicher Spannungssteilheit der Hybridschalter in diesem Arbeitspunkt
doppelt so hohe Ausschaltverluste aufweist wie der Full-SiC MOSFET.
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Abbildung 4.27: Abschaltverhalten des fast Hybrid im Vergleich zum Full-SiC (I, = 100 A,
Upc =900V, T} = 125°C, Cggext = 20nF, ty = 0ps)

4.3.9 Abschalten des low-sat und fast Hybridschalters mit Pulsmuster 1
mit gewahlter Treiberauslegung

Um die Leistungsfahigkeit des Hybridschalters zu bewerten, wird dieser mit Full-Si und
Full-SiC Schaltern verglichen. Dafir wird eine vergleichbare, objektive Treiberauslegung
nach gleichen Kriterien fiir alle Schalter verwendet. Bei dieser Auslegung wird die transiente
Uberspannung begrenzt, die Flankensteilheit auf 15kV /us eingestellt sowie dynamischer
Avalanche vermieden (siehe Kapitel 3.5). Ein Schaltsignalversatz von ¢ty = 0ps wird
verwendet. Der detaillierte Vergleich wird sowohl mit low-sat Hybrid, als auch mit fast
Hybrid durchgefiihrt.

Beim low-sat Hybridschalter ist dabei fiir die Einstellung der Schaltgeschwindigkeit das
Vermeiden von dynamischem Avalanche ausschlaggebend. Eine Active-Clamping Schaltung
zur Begrenzung der transienten Uberspannung ist nicht notwendig. Die Schalttransienten
sind in Abbildung 4.28 dargestellt. Es wird eine Flankensteilheit von 5kV /ps im Nennar-
beitspunkt erreicht. In allen Arbeitspunkten ist ein deutlicher Tailstrom ohne Oszillationen

zu erkennen, es handelt sich um ein sehr softes Abschalten.

In Abbildung 4.29 ist das Abschalten des fast Hybridschalters abgebildet. Ausschlaggebend

fiir die Auswahl des Abschaltwiderstandes ist hier die Begrenzung der Flankensteilheit auf
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Abbildung 4.28: Abschalten des low-sat Hybrids mit Treiberauslegung fiir einen objektiven
Vergleich bei einem Laststrom von 25 A bis 200 A (IGBT W9Z1, I, = 25 A bis 200 A,
Upc =900V, T; = 125°C, Cggext = 20nF, ty = 0ps)

15kV /pus. Dynamischer Avalanche tritt durch diese Begrenzung nicht auf, die transiente
Uberspannung muss jedoch durch eine Active-Clamping Schaltung begrenzt werden (siehe
Kapitel 3.6). Im Vergleich zum low-sat Hybridschalter schaltet der fast Hybrid deutlich
schneller ab, weist hohere Uberspannungen und nahezu keinen Tailstrom auf. Es kommt

zu stark geddmpften Oszillationen nach der Spannungsflanke.

Das Abschalten des low-sat Full-Si, fast Full-Si und Full-SiC ist im Anhang in den Abbil-
dungen A.6, A.7 und A.8 dargestellt.

Die Spannungssteilheiten aller Schalter sind in Abbildung 4.30 aufgetragen. Die Schaltge-
schwindigkeit des Full-SiC Schalters und des fast Hybridschalters wurden mit der Auswahl
des Abschaltwiderstandes auf eine Flankensteilheit von 15kV/ps bei 7} = 125°C und
I, = 100 A eingestellt. Die Steilheit des fast Hybridschalters weist dhnlich dem SiC-
Schalter nur eine sehr geringe Temperaturabhéngigkeit auf. Bei niedrigen Laststromen
fallt die Flankensteilheit sogar hoéher aus als beim Full-SiC. Der fast Hybrid baut im
IGBT bei geringen Stromen nahezu keine Ladung auf und hat weiterhin eine niedrigere

Ausgangskapazitéit als der Full-SiC Schalter.
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Abbildung 4.29: Abschalten des fast Hybrids mit Treiberauslegung fiir einen objektiven
Vergleich (IGBT W6Z3, I, = 25 A bis 200 A, Upc = 900V, T; = 125°C, Cgg ext = 20nF,
ty = 0ns)

Die Flankensteilheit aller weiteren Schalter ist durch das Vermeiden von dynamischem
Avalanche bestimmt. Der fast Full-Si erreicht bei Tj = 125 °C dadurch nicht die erlaubte
maximale Steilheit. Eine Steilheit von 20kV /ps des fast Full-Si bei geringer Sperrschicht-
temperatur wurde jedoch akzeptiert. Grund fiir diese Akzeptanz ist die Annahme, dass ein
Betrieb bei sehr geringer Sperrschichttemperatur nur einen sehr geringen Anteil an der
gesamten Betriebsdauer hat und somit bei Alterungseffekten, die durch hohe Flankensteil-
heit hervorgerufen werden, vernachléssigt werden kann. Eine weitere Diskussion iiber die
Akzeptanz hoherer Flankensteilheiten erfolgt auch in Kapitel 4.6.4 zur Flankensteilheit

beim Einschalten.

In Abbildung 4.31 ist die Hohe der transienten Uberspannungsspitzen abgebildet. Alle
auftretenden Uberspannungen befinden sich im erlaubten Bereich von bis zu 1650 V. Der
Full-SiC Schalter sowie der fast Hybridschalter benotigen zur Begrenzung der maximalen
Uberspannung eine Active-Clamping Schaltung. Alle weiteren gezeigten Schalter sind
bereits ausreichend durch ihre Treiberschaltung ausgebremst oder wiirden selbst beim

intrinsischen Schalten die maximale Uberspannung nicht iiberschreiten.
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Abbildung 4.30: Vergleich der Flankensteilheit (Upc = 900V)
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Abbildung 4.31: Transiente Uberspannungen beim Abschalten

In Abbildung 4.31a ist zu sehen, dass beim Full-SiC Schalter die héchsten Spannungsspitzen
auftreten und er bei nominaler Zwischenkreisspannung den erlaubten Spannungsbereich

ausnutzt, also mit hohem dI/dt und niedrigen Verlusten abschaltet.

4.3.10 Vergleich der Schaltverluste

Sowohl der low-sat Hybrid als auch der fast Hybrid haben im Vergleich zu den Full-Si Schal-
tern mit gleichen IGBTs deutlich reduzierte Abschaltverluste. Die absoluten Schaltverluste
in Abhéngigkeit des Laststroms sind in Abbildung 4.32a und 4.32b dargestellt.

Beim low-sat Hybridschalter befinden sich die Schaltverluste deutlich unter denen des
Full-Si Schalters, dennoch weist er ebenfalls deutlich mehr Schaltverluste als ein Full-SiC

Schalter auf. Schon bei geringen Laststromen fiihrt der low-sat IGBT einen Anteil des
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Abbildung 4.32: Abschaltverluste des Hybridschalters mit Pulsmuster 1 bei gewahlter
Treiberauslegung (1, = 25A bis 200A, Upc = 900V, T} = 125°C, Cggext = 20nF,
ty = Ops)

Laststroms und baut dementsprechend Plasma auf. Wahrend die Verlustkurve bei geringen
Laststromen noch dicht an der Kurve des Full-SiC liegt, ist bei hohen Strémen der gleiche

Anstieg wie beim Full-Si Schalter zu erkennen.

Bei der Temperaturabhingigkeit ist beim low-sat Hybrid das Verhalten eines Schalters mit
viel bipolarer Ladung zu erkennen, mit steigender Temperatur nehmen auch die Verluste
zu. Der absolute Unterschied bei hohen Strémen ist bei Hybridschalter und Full-Si Schalter
nahezu identisch.

Die Abschaltverluste beim fast Hybridschalter bewegen sich ebenfalls zwischen denen des
Full-SiC und des Full-Si Schalters, jedoch liegen sie bei niedrigen Laststromen dichter am
Verlauf des Full-SiC Schalters, entfernen sich aber mit steigendem Laststrom ebenfalls.
Grund ist der im Vergleich zum low-sat Hybrid viel geringere Anteil am Laststrom im
Durchlass. Auffallig ist ebenfalls, dass bei niedriger Temperatur der fast Hybridschalter

und der Full-Si Schalter die gleichen Abschaltverluste aufweisen. Dies liegt in einer héheren
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Schaltgeschwindigkeit des Full-Si Schalters bei geringer Temperatur begriindet (siehe
Abbildung 4.30). Der Full-SiC Schalter weist bei allen Laststromen die niedrigsten Verluste

auf.

In seinem Temperaturverhalten dhnelt der fast Hybridschalter stark einem unipolaren
Schalter. Wahrend auch der fast Full-Si Schalter bei hohen Temperaturen eine deutliche
Steigerung der Schaltverluste erfihrt, kommt es beim fast Hybridschalter nur bei Strémen

grofier als dem Nennstrom (I3, = 100 A) zu einer geringen Steigerung.

Abbildung 4.32c¢ zeigt die Abschaltverluste des Hybridschalters im Verhéltnis zum ent-
sprechenden Full-Si Schalter. Beide Schalter zeigen eine stark vom Laststrom abhéngige
Reduktion der Schaltverluste, bei einer Sperrschichttemperatur von T} = 125°C bewegen
sich die Verluste in einem Bereich von 35 % bzw. 20 % bis 80 %. Hier spiegelt sich wieder,
dass gerade bei geringen Laststromen der IGBT im Hybridschalter einen geringen Anteil
an der Stromfithrung hat und der Full-Si Schalter unter geringer Flankensteilheit leidet.
Bei Nennstrom lasst sich eine Reduktion der Verluste im low-sat Hybrid auf 67 %, im fast
Hybrid auf 49 % erreichen.

Auch bei der prozentualen Reduktion der Schaltverluste zeigt sich das unterschiedliche
Temperaturverhalten des low-sat und des fast Hybridschalters. Der low-sat Hybridschalter
reduziert bei geringer Temperatur die Schaltverluste stérker, er iibernimmt einen geringeren
Anteil des Laststroms als bei hoher Sperrschichttemperatur, ist aber in beiden Féllen durch
seine bipolare Ladung gepréagt. Der fast Hybridschalter hingegen hat nahezu temperatur-
unabhéngige Schaltverluste, wihrend sich die Schaltverluste des fast Full-Si Schalters mit
steigender Temperatur erhohen. Das Verhéltnis féallt daher bei hoher Temperatur stéarker

zugunsten des Hybridschalters aus.

Der fast Hybridschalter weist bei den Abschaltverlusten ein Verhalten auf, dass mehr dem

eines unipolaren Full-SiC Schalters dhnelt als einem bipolaren Si-Schalter.

Die Schaltverluste innerhalb des Hybridschalters konzentrieren sich bei Pulsmuster 1 mit
einem Schaltsignalversatz von ¢ty = 0 aufgrund der Nullspannungskommutierung des
SiC-MOSFETs nahezu vollstandig auf den IGBT (siehe Abbildung 4.32d). Beim low-sat
Hybridschalter machen die Verluste im SiC-MOSFET bei Nennstrom 1% aus, beim fast
Hybridschalter 5 %.

4.3.11 Zusammenfassung des Abschaltens mit Pulsmuster 1

In diesem Unterkapitel 4.3 wird das Abschalten des Hybridschalters mit Pulsmuster 1
vorgestellt. Der SIC-MOSFET schaltet vor dem IGBT ab. Mit dieser Variante der Schalt-
reihenfolge konzentrieren sich die Schaltverluste auf den Si-IGBT. Hybridschalter mit einer
Vielzahl unterschiedlicher IGBTs werden untersucht. Eine Auswertung der Schaltverluste

und ein objektiver Vergleich mit Full-Si und Full-SiC erfolgt mit einem auf Durchlass
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optimierten IGBT (low-sat Hybrid) und einem auf schnelles Schalten optimierten IGBT
(fast Hybrid).

Im Vergleich zum Full-Si Schalter mit gleichem IGBT wird eine deutlich héhere Schalt-
geschwindigkeit erzielt, die Schaltverluste lassen sich stark absenken. Die sehr niedrigen

Schaltverluste eines Full-SiC Schalters lassen sich jedoch nicht erzielen.

Im Vergleich zum Full-SiC Schalter ist das Abschalten wesentlich softer, Oszillationen nach
dem Abschalten treten kaum bis gar nicht auf. Oszillationen wéhrend der Kommutierung

vor dem Abschalten lassen sich gut einstellen.

Wie beim Full-Si Schalter muss ein low-sat Hybridschalter ebenfalls ausgebremst werden,
damit dynamischer Avalanche nicht auftritt. Der fast Hybrid wird in seiner Schaltge-
schwindigkeit bereits auf die maximal zulédssige Spannungssteilheit begrenzt, dynamischer

Avalanche tritt im Gegensatz zum fast Full-Si nicht auf.

Der fast Hybrid und Full-SiC benétigen eine Treiberschaltung mit Active-Clamping zur

Begrenzung der transienten Uberspannung.

Ein Schaltsignalversatz kleiner ¢y = 0, also eine weitere Verzégerung vom Abschalten des
IGBTs, bietet keinerlei Vorteil. Lange Leitdauern des vollen Laststroms im IGBT fiihren
zu einer hoheren Plasmakonzentration und zu hoheren Verlusten. Die kurze Leitdauer von

wenigen 100 ns bei gleichzeitigen Schaltsignalen steigert die Schaltverluste nur minimal.
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4.4 Abschalten mit Pulsmuster 2 - Verzogertes Abschalten
des MOSFETs

Im Hybridschalter besteht grundsétzlich die Moglichkeit, die Schaltreihenfolge bewusst zu
wahlen. In diesem Abschnitt wird eine Schaltreihenfolge betrachtet, bei der beim Abschalten
zuerst der IGBT und verzogert der MOSFET abgeschaltet wird.

Dieses Pulsmuster ist die in der Literatur vorherrschende und bevorzugte Variante des
Abschaltens (siehe Kapitel 2.4). Aus der Literatur ist bereits bekannt, dass sich durch dieses
Verfahren die harten Schaltverluste im IGBT exponentiell reduzieren lassen ([21], [30],
[43], [50]) und sich ein Minimum der Summe aus reduzierten Schaltverlusten und erhéhten
Durchlassverlusten wihrend der Verzogerungszeit finden lasst ([30], [50]). Diese Ergebnisse
konnen auch bei dem hier untersuchten Hybridschalter bestétigt werden, wenn ein low-sat
IGBT verwendet wird und die Flankensteilheit erhoht werden kann. Bei gleichbleibender
Flankensteilheit jedoch lassen sich die gesamten Verluste eines Abschaltvorgangs nicht

weiter reduzieren.

In diesem Unterkapitel 4.4 erfolgt ein Vergleich mit dem im vorherigen Unterkapitel
4.3 aufgezeigten Pulsmuster 1 unter gleichen Randbedingungen fiir die Treiberauslegung.
Dabei wird eine maximal zuldssige Flankensteilheit mit einbezogen sowie das Auftreten von
dynamischem Avalanche oder Oszillationen. Das Ausschaltverhalten des Hybridschalters
wird sowohl mit low-sat IGBT (W9Z1) als auch mit fast IGBT (W6Z3) mit verzogertem
Abschalten des MOSFETs untersucht.

In Abbildung 4.33 ist das verwendete Schaltmuster dargestellt. Da der MOSFET eine
geringere Abschaltverzogerungszeit hat als der IGBT, ist fiir diese Schaltvariante ein

Schaltsignalversatz ¢ty > 0 erforderlich.

Si-IGBT

SIC-MOSFET |
LV

rd

tIGBT tMOS

Abbildung 4.33: Schaltsignale fiir Pulsmuster 2

4.4.1 Abschaltverhalten des Hybridschalters mit low-sat IGBT

Das Abschaltverhalten des Hybridschalters, wenn zuerst der IGBT abgeschaltet wird,
wird beispielhaft am low-sat Hybrid mit einem Schaltversatz von ¢y = 1.1 ps erklart. Die
Schalttransienten sind in Abbildung 4.34 dargestellt.
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Abbildung 4.34: MOSFET-gefiihrtes Abschalten eines Si-SiC Hybridschalters mit low-sat
IGBT unter Nennbedingungen mit Schaltversatz ¢ty = 1.1ps (It, = 100 A, Upc = 900V,
Ty = 125°C, Cggext = 20nF)

Zum Zeitpunkt t; wird das Abschalten des IGBT getriggert, der MOSFET bleibt weiterhin
eingeschaltet. Zum Zeitpunkt to beginnt die Kommutierung des Laststroms vom IGBT auf
den MOSFET. Aufgrund des geringen dI/dt kommt es zu keiner groflen Spannungsspitze

wie beim Pulsmuster 1.

Der SiC-MOSFET {ibernimmt einen Grofiteil des Laststroms. Obwohl der Kanal des IGBTs
nach kurzer Zeit vollstdandig geschlossen ist, flieit weiterhin ein Teil des Laststroms durch
den IGBT. Das zuvor im IGBT im Durchlass aufgebaute Plasma wurde nicht durch eine
Spannungsaufnahme ausgerdumt, sondern wird langsam abgebaut. Der SiC-MOSFET
bestimmt den Spannungsabfall wihrend dieser Phase des Abschaltens, der entsprechend
der Kennlinie des SiC-MOSFET hoher ausféllt als im gemeinsamen Durchlasszustand. Es
entstehen zwischen to und ts zusétzliche Durchlassverluste im MOSFET, im IGBT jedoch
fallen weniger Verluste an. Aufgrund der parasitdren Induktivitdt im Gatekreis kommt es

zu einem Unterschwingen von Ugg.

Zum Zeitpunkt t3 wird der MOSFET abgeschaltet. Ab diesem Zeitpunkt beginnt der
"harte” Abschaltvorgang des Hybridschalters.
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Zum Zeitpunkt t4 beginnt der Hybridschalter Spannung aufzunehmen. Der SiC-MOSFET
ist der aktive Schalter, mit dessen Gatewiderstand die Abschaltgeschwindigkeit gesteuert
werden kann. Der IGBT nimmt mit vollstdndig geschlossenem Kanal in der Parallelschaltung
passiv die gleiche Sperrspannung auf. Weil im IGBT weiterhin sehr viel Plasma vorhan-
den ist, wird dieses durch die Spannungsaufnahme ausgerdumt, ein Teil des Laststroms

kommutiert wieder in den IGBT.

Ab t5; kommutiert der Laststrom in die Freilaufdiode. Auch wenn die Gatespannung durch
die Millerkapazitét leicht angehoben wird, bleibt der Kanal des IGBTs weiterhin geschlossen.
Ig fallt mit hohem dI/dt auf Null. Durch noch verbliebenes Plasma im IGBT bildet sich

ein Tailstrom aus.

In beiden Schaltern treten Schaltverluste auf. Im MOSFET fallen vor der Spannungsflanke
zwar erhohte Durchlassverluste an, er wird jedoch beim harten Schalten durch den IGBT

entlastet.

4.4.2 Reduktion der Ladungstrigerdichte im IGBT

Bei einem positiven Schaltsignalversatz kommutiert der Laststrom vor der Spannungsflanke
vom IGBT auf den MOSFET. Da der IGBT abgeschaltet wird, ohne hohe Spannung

aufzunehmen, verbleibt trotz geschlossenem Kanal eine grole Menge Plasma im IGBT.

Im Hybridschalter reduziert sich die Menge an verbleibendem Plasma im IGBT in Abhén-
gigkeit vom gewéhlten Schaltsignalversatz. Das Plasma wird beim harten Schalten durch
die vom MOSFET eingepréigte Spannungsflanke ausgerdumt. In Abbildung 4.35 ist die
Spannungsaufnahme vom IGBT im fast Hybrid mit einem Schaltversatz von 2 ps bis hin
zu 12 ps bei einem Laststrom von 100 A dargestellt. Die Flankensteilheit wurde durch den
Gatewiderstand konstant auf 15kV /ps eingestellt.

Mit steigendem Schaltsignalversatz ist zu erkennen, dass die auftretende Stromspitze im
IGBT weiter absinkt, aber selbst bei ty = 12 1s noch immer Plasma im IGBT verblieben

ist, welches erst bei Spannungsaufnahme ausgerdaumt wird.

Die Hohe der Stromspitze ist zum einen durch die im IGBT verbliebene Ladungstrager-
dichte bestimmt, zum anderen durch die vom MOSFET eingeprigte Flankensteilheit. Je
hoher die Flankensteilheit, desto schneller wird das Plasma ausgerdumt, desto héher der

Kollektorstrom wéhrend der Spannungsflanke.

In Abbildung 4.36 ist die Spannungsaufnahme des IGBTs im low-sat Hybrid bei unterschied-
lichem Schaltsignalversatz und angepasster Flankensteilheit abgebildet. Durch angepasste
Abschaltwiderstdnde des SiIC-MOSFETs wurde die Flankensteilheit so angepasst, dass die

Stromspitze bei unterschiedlichem Schaltsignalversatz das gleiche Maximum aufweist.
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Abbildung 4.35: Reduktion der Stromspitze bei passiver Spannungsaufnahme des IGBT
im fast Hybrid mit Schaltversatz ty € {2ns, 4ps, 8ps, 12us} (It, = 100 A, Upc = 900V,
Ty = 125°C, Cggext = 20nF)

Die Spannungsaufnahme des low-sat Hybrids mit Variation von ¢y und konstanter Flan-
kensteilheit bei ¢ty € [0ps, 12 ps| ist im Anhang in Abbildung A.9 dargestellt.

Die Wirkungskette fiir die intrinsische Spannungssteilheit bei Pulsmuster 1 kann fiir das
Schalten mit Pulsmuster 2 fiir die auftretende Stromspitze abgewandelt werden (siehe
Abbildung 4.37). Unabhéngig vom gewéhlten Pulsmuster fiir das Abschalten wird die
statische Ladungstrégerdichte durch die Stromverteilung zwischen IGBT und MOSFET be-
stimmt. Der beim Pulsmuster 2 verwendete Schaltsignalversatz bestimmt die Plasmamenge
unmittelbar vor der Spannungsflanke. Die durch den MOSFET eingeprégte Flankensteilheit
resultiert in einer Kollektorstromspitze. Wie bei Pulsmuster 1 wirken sich alle Parameter,

die die Ausgangskennlinien beeinflussen, ebenfalls auf die gesamte Wirkungskette aus.

In Abbildung 4.38 ist die beim harten Schalten im IGBT ausgerdumte Ladung (Integration
von Ig) als Funktion von ty aufgetragen. Die absolute Ladung im low-sat IGBT tibersteigt
deutlich die des fast IGBTs. Es ist beim low-sat IGBT sowohl beim absoluten als auch

beim normierten Verlauf eine exponentielle Abnahme der Ladung auszumachen.

Hoher Laststrom resultiert in mehr Plasma, das ausgerdumt werden muss. Dies gilt auch

fiir hohe Verzogerungszeiten. Aus Abbildung 4.38b kann gefolgert werden, dass eine hohere
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Abbildung 4.36: Zusammenhang zwischen Stromspitze und Flankensteilheit bei passiver
Spannungsaufnahme des IGBTs im low-sat Hybrid mit Schaltversatz ty € {0.5ps, 1.1 ps,
2ps, 4ps} (I, = 100A, Upc =900V, Tj = 125°C, Cggext = 20n0F)

Ladungstragerdichte bei gleicher Verzogerungszeit eine stiarkere prozentuale Reduktion
erfahrt als eine geringe Ladungstrigerdichte. Die Kurven des low-sat Hybrids liegen deutlich
unter denen des fast Hybrids. Der low-sat Hybridschalter profitiert deutlich stéarker von
einem Schaltsignalversatz. Die grofite Ladungsmenge wird am Anfang der Verzogerungszeit

ausgeraumt.

Die Abnahme der Ladungstriagerdichte wurde mit dem FEM-Modell eines low-sat IGBTs
aus Abschnitt 4.3.4 simuliert. Die Verlaufe zu unterschiedlichen Zeitpunkten nach dem
Abschalten des IGBTs werden in Abbildung 4.39 gezeigt. Die Verldufe der Strom- und

Spannungstransienten dieser Simulation sind im Anhang in Abbildung A.10 zu sehen.

Unmittelbar nachdem der IGBT abgeschaltet wurde reduziert sich das Plasma. Emit-
terseitig sinkt die Ladungstrdgerdichte stark ab, es bildet sich bereits nach 0.1 ps eine
kleine Raumladungszone aus. Der IGBT nimmt jedoch nur die Spannungsabfille an den
parasitdren Induktivitdten im Kommutierungskreis zwischen IGBT und MOSFET auf
sowie die Durchlassspannung des MOSFETs. Daher bleibt die Weite der Raumladungszone
sehr gering, solange der MOSFET noch nicht abgeschaltet wurde.
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Abbildung 4.37: Erweiterte Wirkungskette und Einflussparameter fiir die Kollektorstrom-
spitze beim MOSFET-gefiihrten Abschalten.
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Abbildung 4.38: Im IGBT ausgerdumte Ladungsmenge beim harten Schalten in Abhédngig-
keit des Schaltsignalversatzes (Upc =900V, Tj = 125°C, Cgg ext = 20nF)
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Abbildung 4.39: Simulation: Abnahme des Plasmas in einem low-sat IGBT nach der
Kommutierung des Laststroms auf den parallelen SiC-MOSFET (Ir, = 100 A, T} = 125°C)

Kollektorseitig sinkt ebenfalls der Aufhdngungspunkt des Plasmas ab, fallt aber langsamer
als am Emitter ab. Wahrend der Elektronenkanal vollstdndig geschlossen ist, wird der

riickseitige PN-Ubergang auch weiterhin von einem geringen Kollektorstrom durchflossen.

Das Maximum des Plasmaverlaufs wandert vom Emitter in die Mitte der Basiszone, es
entstehen Verldufe mit hohen Gradienten. Der vorhandene Driftstrom wird von einem
Diffusionsstrom iiberlagert. Am Emitter reduziert sich die Ladungsdichte schneller als am
Kollektor.

Eine Nullspannungskommutierung mit verzégertem Ausrdumen des Plasmas durch passive
Spannungsaufnahme wurde bereits in [127] beschrieben. Dort tritt eine dhnliche Form der
Nullspannungskommutierung innerhalb eines 3-Level Umrichters beim Umschalten von
einem Nullspannungszeiger auf den jeweils anderen auf und wurde simulativ an 6.5kV-
IGBTs und experimentell an 3.3kV IGBTs untersucht. Auch hier wurde gezeigt, dass
im IGBT verbleibendes Plasma zu einer Stromspitze wahrend der Spannungsaufnahme
fiihrt und sich das Plasma mit zunehmendem zeitlichen Abstand der Schaltflanken im
IGBT reduziert. Anders als im Hybridschalter findet der Kommutierungsvorgang mit hoher
Induktivitat statt, sodass sich beim Abschalten des IGBTs bereits eine Raumladungszone

ausbildet, die einen Teil des Plasmas ausrdumt.

4.4.3 Begrenzung der Schaltgeschwindigkeit durch dynamischen Avalan-
che

Beim Abschalten des low-sat Hybridschalters mit geringem Schaltsignalversatz ist bei

hoher Flankensteilheit und hoher absoluter Spannung ein plétzlicher weiterer Anstieg des
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Abbildung 4.40: Anzeichen fiir dynamischen Avalanche beim low-sat Hybrid bei hoher
Stromdichte im IGBT (I, = 200 A, Upc = 1200V, T; = 125°C, Cggext = 20nF, ty = 3 ps)

Stroms im IGBT zu beobachten. In Abbildung 4.40 ist das Abschalten bei unterschiedlicher
Flankensteilheit abgebildet. Bei hoher Flankensteilheit ist im Stromverlauf zum Zeitpunkt
t1 ein plotzlicher Anstieg des Stroms zu erkennen, nachdem sich das dI/dt zuvor bereits

reduziert hat. Bei geringerer Flankensteilheit tritt dieser plétzliche Anstieg nicht auf.

Dieser plotzliche Stromanstieg kann aus mehreren Griinden mit dynamischem Avalanche
erklirt werden, die im Folgenden betrachtet werden. Erstens fliefit wéhrend des Abschalt-
vorgangs eine hohere Ladung durch den IGBT. Zweitens gleichen sich die Randbedin-
gungen beim Auftreten von Avalanche beim intrinsischen Schalten mit Pulsmuster 1 und
Pulsmuster 2. Drittens wird eine TCAD-Simulation mit FEM-Modell des IGBT herange-

zogen.

Wiéhrend des Abschaltvorgangs spiegelt die Flache unter der Stromkurve die durch den
IGBT fliefende Ladung wider. Im gesamten Schaltvorgang in Abbildung 4.40 fliet durch
den IGBT bei hoherer Flankensteilheit 5 % mehr Ladung als bei niedriger Flankensteilheit.
Beide Schalter haben vor dem Ausschaltvorgang den gleichen Ausgangszustand und weisen
nach dem Abschalten zum Zeitpunkt to den gleichen Tailstrom auf, haben also die gleiche
kollektorseitige Plasmakonzentration. Die bei hoher Flankensteilheit zusétzlich durch den
IGBT flieBende Ladung wird also nicht aus dem Plasma im IGBT gespeist und muss daher

durch dynamischen Avalanche generiert werden.
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Abbildung 4.41: Dynamischer Avalanche beim intrinsischen Schalten des low-sat Hybrids
mit Pulsmuster 1 (Upc = 1200V, Tj = 125°C, Cgg,ext = 20nF, tyv = —0.1ps)

Der charakteristische Stromanstieg tritt bei einer Spannung Ucy = 1050V und einem
Strom von Ig = 135 A auf, wihrend er aber bei einem Strom von Iy = 115 A und gleicher
Spannung nicht zu erkennen ist. In Abbildung 4.41 ist das intrinsische Abschalten des
low-sat Hybrids beim IGBT-gefiihrten Schalten mit Pulsmuster 1 in zwei unterschiedlichen
Arbeitspunkten abgebildet. Zeitpunkt t; markiert den Abfall des dU/dt vor Erreichen der
Zwischenkreisspannung, also das Einsetzen von dynamischem Avalanche bei Ucg = 1050 V.
Bei einem Emitterstrom von Ig = 140 A ist ein Riickgang des dU/dt auszumachen, der bei

Iz = 115 A deutlich geringer ausgeprégt ist.

Dynamischer Avalanche entsteht durch zu hohe elektrische Feldstérke als Folge von Feld-
aufsteilung durch einen hohen Lécherstromanteil in der Raumladungszone. Sowohl in
Abbildung 4.40 als auch in Abbildung 4.41 ist der Elektronenkanal im IGBT abgeschniirt,
der gesamte Strom im IGBT flielt als Locherstrom durch die Raumladungszone. In der
Raumladungszone gilt Gleichung 4.22, mit Proportionalitdt zwischen Lécherkonzentration p

und Locherstromdichte j,.
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Bei gleicher gesperrter Spannung und gleichem Emitterstrom ist von gleichem Feldstérke-
verlauf in beiden Abschaltvorgdngen auszugehen. Dynamischer Avalanche tritt folglich bei

beiden Pulsmustern auf.

Im Fall von Pulsmuster 1 ist der Emitterstrom durch den Laststrom begrenzt. Der durch
dynamischen Avalanche hervorgerufene Elektronenstrom in der Raumladungszone reduziert
die Ausrdumgeschwindigkeit des Plasmas und senkt das dU/dt. Beim Pulsmuster 2 ist das
dU/dt durch den abschaltenden MOSFET vorgegeben. Die zuséitzlich generierte Ladung
fithrt zu einem Stromanstieg im IGBT. Auch in diesem Fall reduziert sich das dU/dt,
jedoch in geringerem Ausmafl. Dem abschaltenden MOSFET wird durch die Stromspitze

im IGBT der Strom entzogen, die Ausgangskapazitit wird langsamer umgeladen.

Weiterhin kann zur Erklarung eine TCAD-Simulation des Hybridschalters herangezogen
werden. Dabei wird ein FEM-Modell eines low-sat IGBTs verwendet, bei dem beim in-
trinsischen Abschalten mit Pulsmuster 1 bei einem Laststrom von I;, = 200 A und einer
Spannung von Ucg = 1000V dynamischer Avalanche auftritt. Die Schalttransienten der
Simulation sind im Anhang in Abbildung A.11 abgebildet.

In Abbildung 4.42 sind die simulierten Schalttransienten mit und ohne simulierter Stof3-
ionisation abgebildet. Bei der FEM-Simulation kann die Simulation von Stofionisation
vollstédndig deaktiviert werden, sodass direkt die Auswirkungen auf die Schalttransienten

sichtbar werden.

Der charakteristische Anstieg von I fehlt bei einer Deaktivierung der Stofiionisation. Der
zum Zeitpunkt ts stattfindende Stromanstieg und das hohere Maximum zum Zeitpunkt ¢4
werden in der Simulation durch dynamischen Avalanche hervorgerufen. Aus der Simulation
kann der Elektronenstrom durch die Raumladungszone bei Y /Ypax = 0.05 extrahiert
werden. Trotz geschlossenen Elektronenkanals kann im Simulationsmodell ein Anstieg des

Elektronenstroms durch die Raumladungszone des IGBTs festgestellt werden.

Auch in der Simulation stimmen die Randbedingungen, bei denen dynamischer Avalanche
auftritt, zwischen intrinsischem Pulsmuster 1 (A.11) und dem hier gezeigten Pulsmuster 2
(Abbildung 4.42) tberein. Die zusétzlich eingebrachte Ladung in den IGBT ist als Fliche

zwischen den Stromkurven markiert.
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Abbildung 4.42: Simulation: Dynamischer Avalanche beim MOSFET-gefiihrten Schalten

(Upc = 1200V, T, = 125°C, ty = 3 ps)
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Abbildung 4.43: Simulation: Ausrdumen des Plasmas im low-sat IGBT in Abbildung 4.42
(StoBionisation simuliert, I, = 200 A, Upc = 1200V, Tj = 125°C)
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In Abbildung 4.43 ist der rdumliche Verlauf der elektrischen Feldstédrke und des Plasmas
zu den in Abbildung 4.42 markierten Zeitpunkten dargestellt. Zum Zeitpunkt ¢3 beginnt
der dynamische Avalanche. Zu diesem Zeitpunkt ist die Raumladungszone nahezu bis zum
Maximum des Plasmaverlaufs vorgedrungen. Die Steilheit des Feldstéirkeverlaufs ist durch
den in der Raumladungszone flieBenden Locherstrom stark erhoht und erreicht im Verlauf
des Abschaltens ungefihr das Zweifache der statischen Feldstérkespitze. Erst nachdem sich
der Strom durch den IGBT zum Zeitpunkt t5 reduziert hat, geht auch die Steilheit des

Feldstarkeverlaufs wieder zuriick.

Wiéhrend des Abschaltvorgangs wird durch den Anstieg des Kollektorstroms wieder kol-
lektorseitig Ladung aufgebaut, diese dringt jedoch nicht weit in die Basiszone ein. Erst
zwischen Zeitpunkt t5 und tg erreicht die Raumladungszone den Bereich, in dem die neu
eingebrachte Ladung sich anreichert. Sie erhoht den auftretenden Tailstrom, hat jedoch
keinen Einfluss auf das Auftreten von dynamischem Avalanche. Der Stromanstieg wird

nicht durch die kollektorseitig eingebrachte Ladung verursacht.

Als Mafinahme gegen das Auftreten von dynamischem Avalanche wird bei der Treiberausle-
gung fiir den low-sat Hybrid die Flankensteilheit des SIC-MOSFETSs so eingestellt, dass
der Strom im IGBT beim Abschalten 125 A nicht {ibersteigt. In Abbildung 4.44 ist die
Flankensteilheit unter Nennbedingungen und die Stromspitze im IGBT im Worst Case in

Abhéngigkeit von ty aufgetragen.
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Abbildung 4.44: Vermeiden von Avalanche beim low-sat Hybrid durch Reduktion der Flan-
kensteilheit bei geringem Schaltsignalversatz. Flankensteilheit bei Upc = 900V, I, = 100 A
und Stromspitze wahrend der Spannungsaufnahme bei Upc = 1200V, I, = 200 A

Bei einem Versatz von ty < 4 s fiihrt dies zu einer starken Reduktion der Flankensteilheit,
die Schaltverluste erhéhen sich. Ab ty > 6 ps hat sich das Plasma im low-sat IGBT bereits

ausreichend reduziert, sodass es auch bei einer Flankensteilheit von 15kV /us nicht zu
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dynamischem Avalanche kommt. Beim fast Hybrid tritt auch bei sehr geringem Schaltversatz
kein Avalanche auf. Er ist wie bei Pulsmuster 1 allein durch die maximale Flankensteilheit

in seiner Schaltgeschwindigkeit begrenzt.

Durch die Reduktion der Schaltgeschwindigkeit im low-sat Hybridschalter kann sogar auf
den Einsatz einer Active-Clamping Schaltung bei einem Schaltsignalversatz von tyv < 2ps

verzichtet werden.

4.4.4 Oszillationen in Abhiangigkeit vom Schaltsignalversatz

Beim MOSFET-gefiihrten Schalten neigt der Hybridschalter generell eher zu Oszillationen
nach der Spannungsflanke als beim Pulsmuster 1. Durch die Reduktion der Speicherladung
im IGBT vor der Spannungsflanke reduziert sich die Ddmpfung der Oszillationen. In
Abbildung 4.45 sind die Zeiten der Oszillationen zwischen parasitdrer Induktivitdt und
Halbleitern in Abhéngigkeit des Schaltsignalversatzes aufgetragen und werden jeweils mit
dem IGBT-gefiihrten Schalten von Pulsmuster 1 und dem Full-SiC Schalter verglichen.

Der low-sat Hybrid oszilliert nicht bei der Verwendung von Pulsmuster 1 und einer
Sperrschichttemperatur von 7j = 125°C. Mit Pulsmuster 2 und einem geringem Schalt-
versatz treten nur bei einem geringen Laststrom von I;, = 25A Ostzillationen auf
(sieche Abbildung 4.45a), was mit einem geringen Anteil des IGBTs am Durchlass erklért
werden kann. Mit zunehmendem Schaltsignalversatz treten Oszillationen auch bei héheren
Laststromen auf und bendtigen bei hohem Schaltsignalversatz auch zunehmend ldngere

Zeit bis zum Abklingen.
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Abbildung 4.45: Oszillationsdauer von Spannungsoszillationen (tos,) groBer als 2% Upc
beim Abschalten des Hybridschalters mit Pulsmuster 2 (73 = 125°C)

Der fast Hybridschalter oszilliert bereits beim Schalten mit Pulsmuster 1. Auch bei diesem

nimmt bei Pulsmuster 2 die Oszillationsdauer mit steigendem Schaltsignalversatz zu und
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erreicht sogar den gleichen Wert wie der Full-SiC Schalter bei It, = 25 A. Bei hoheren
Laststromen liegen die Oszillationsdauern des Full-SiC Schalters jedoch immer noch deutlich
iiber dem fast Hybrid.

Insgesamt nahert sich die Oszillationsdauer beider Schalter mit zunehmendem Versatz dem
Full-SiC Schalter an. Jedoch gilt weiterhin, dass die Oszillationsdauer des Full-SiC Schalters
deutlich lénger ausfallt. Bei hohem Schaltsignalversatz gleicht sich die Oszillationsdauer

von low-sat Hybrid und fast Hybrid an.

Bei einem Schaltsignalversatz, der zu einer guten Verlustverteilung zwischen IGBT und
MOSFET fiihrt (ty = 6 ps), oszilliert der low-sat Hybridschalter nur geringfiigig bei Nenn-
zwischenkreisspannung. Der fast Hybrid (ty = 41s) weist hier bereits Oszillationsdauern

knapp unter 1ps auf.

4.4.5 Inter-Chip Oszillationen

Neben den Oszillationen zwischen parasitdrer Induktivitdt im Lastpfad und Ausgangs-
kapazitit der Halbleiter konnen beim MOSFET-gefiihrten Schalten ebenfalls Inter-Chip

Ostzillationen zwischen den Gatespannungen der parallel geschalteten MOSFETs auftreten.

In Abbildung 4.46 wird das Auftreten von Oszillationen beim MOSFET-gefiihrten Abschal-
ten des Hybridschalters gezeigt. Die Gatespannungen der zwei auf einem gemeinsamen
Substrat parallel geschalteten SiC-MOSFETs wurden separat gemessen. Wéahrend der fallen-
den Stromflanke beginnen die Gatespannungen der SiC-MOSFETs mit einer Frequenz von
250 MHz gegeneinander zu oszillieren. Dabei wurden die Gatespannungen Ugg 1 und Ugs 2
vom gemeinsamen Gateanschluss des Substrates zur jeweiligen Oberflichenmetallisierung

gemessen (siehe Abbildung A.12 im Anhang).

Beim Abschalten von zwei SiC-MOSFETs Chips auf einem gemeinsamen Substrat ohne
parallel geschalteten IGBT treten ebenfalls Oszillationen der Gatespannung mit gleicher
Frequenz auf (sieche Abbildung A.13 im Anhang). Diese Oszillationen sind bei Messungen
mit einem einzelnen SiC-MOSFET Chip auf einem Substrat nicht zu beobachten. Daraus
kann gefolgert werden, dass die Ursache der Oszillationen nicht in der Konstellation des
Hybridschalters liegt, sondern bereits durch die Parallelschaltung zweier SiC-MOSFETs

verursacht wird.

Diese Art von Inter-Chip Oszillationen sind bereits eine bekannte Herausforderung in
der Parallelschaltung von SiC-MOSFETs. In [128], [129] wird analytisch die Inter-Chip
Oszillation zwischen 1.2kV SiC-MOSFETs beschrieben. Inter-Chip Oszillationen treten bei
Asymmetrien im Layout oder von Chipparametern auf. Wahrend des Schaltens durchlauft
das System aus parallelen SiC-MOSFETSs einen instabilen Bereich mit negativer Dampfung.
Wird das System durch Asymmetrien angeregt und verbleibt zu lange im instabilen Bereich,

kénnen Ostzillationen mit hohen Amplituden auftreten, bis hin zum Kontrollverlust und
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Abbildung 4.46: MOSFET-gefiihrtes Abschalten eines Si-SiC Hybridschalters mit low-sat
IGBT mit Schaltversatz tyy = 1.1 ps, Gatespannungen paralleler SIC-MOSFET (I3, = 120 A,
Upc =1000V, Tj = 25°C, Cggext = 20nF)

Zerstorung der Halbleiter. Inter-Chip Oszillationen haben meist eine hohe Oszillations-
frequenz von iiber 100 MHz und setzen in der Regel zuerst auf der Gatespannung des
MOSFETS ein [129].

Diese Ostzillationen kénnen durch eine Anpassung einer Vielzahl von Chip- oder Layout-
parametern beeinflusst und dadurch beherrscht werden. In [129] wird die Reduktion der
Drain-Source Kapazitit oder der Sourceinduktivitdt empfohlen. Im hier untersuchten Hy-
bridschalter wére z.B. auch eine Erhéhung des internen Gatewiderstandes zur Beddmpfung
der Oszillationen moglich, da der interne Gatewiderstand ungefdhr um Faktor 3 kleiner

ausfillt als der niedrigste verwendete externe Abschaltwiderstand.

Zu stark angeregte Inter-Chip Oszillationen fiihren zur Zerstorung der Halbleiter (siehe
Abbildung A.14 im Anhang). Dabei ist das Auftreten von Inter-Chip Oszillationen beim
Hybridschalter von mehreren Parametern abhéngig. In Abbildung 4.47 sind die vermessenen,
zerstorungsfreien Arbeitspunkte des low-sat und fast Hybridschalters mit verschiedenem
Schaltsignalversatz abgebildet, zusédtzlich ist das Auftreten von Inter-Chip Oszillationen
gekennzeichnet. Messungen bei geringer Temperatur sind im Anhang in Abbildung A.15

dargestellt.
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Abbildung 4.47: Auftreten von Inter-Chip Oszillationen: Gemessene Arbeitspunkte ohne
und mit Inter-Chip Oszillationen ohne Zerstorung (73 = 125°C, Cgpext = 201F)

Inter-Chip Ostzillationen treten bei hohem Laststrom, hoher Zwischenkreisspannung oder
geringer Temperatur auf. Beim fast Hybridschalter treten sie bei geringeren Laststrémen
auf als beim low-sat Hybrid. Eine Ursache kann darin gefunden werden, dass der fast IGBT
beim Schalten weniger Strom als der low-sat IGBT iibernimmt, sodass der Drainstrom im
MOSFET beim fast Hybrid wihrend des harten Schaltens héher ausfillt. Gleichermafien
fihrt ein hoher Schaltsignalversatz dazu, dass wahrend des Abschaltens mehr Strom im
MOSFET verbleibt.

Eine Ausnahme zu den vorherigen Aussagen ist, dass im low-sat Hybrid auch bei tyv < 2ns
und Upc = 1200V Inter-Chip Oszillationen auftreten. Dies ist damit zu erkldren, dass
hier die Schaltgeschwindigkeit des SiC-MOSFETs reduziert wurde, um die Stromspitze im
IGBT zu begrenzen (siehe Abbildung 4.44). Durch die langsamere Schaltgeschwindigkeit
verbleibt der SiC-MOSFET beim Abschalten eine ldngere Zeit im instabilen Arbeitsbereich,
wodurch Inter-Chip Oszillationen begiinstigt werden [129].

Die Ursache der bei Pulsmuster 2 auftretenden Inter-Chip Oszillationen liegt nicht in der
hybriden Konfiguration. Inter-Chip Oszillationen sind grundsétzlich beherrschbar, erfordern
aber einen hoheren Entwicklungsaufwand. Diese Form der Oszillationen tritt ausschlie8lich
beim MOSFET-gefiihrten Schalten auf, was als Nachteil des Pulsmusters 2 gegeniiber
anderen Pulsmustern gesehen werden kann. Ein Hybridschalter mit IGBT-gefiihrtem
Schalten ldsst mehr Freiheitsgrade im Chipdesign des MOSFETs und im Moduldesign zu.

4.4.6 Reduzierte Schaltverluste durch Schaltsignalversatz

Beim Abschalten mit Pulsmuster 2 wird in Abhéngigkeit des Schaltsignalversatzes die
Speicherladung im IGBT reduziert, dies fithrt zu reduzierten Schaltverlusten. Nachdem
der IGBT abgeschaltet wurde, fithrt jedoch der MOSFET einen hoheren Strom als im
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Durchlasszustand. Zusatzlich zu den Verlusten durch das harte Schalten fallen also bereits

hohere Verluste im Intervall des Schaltsignalversatzes an.

Die Abschaltverluste von IGBT und MOSFET werden daher in zwei Abschnitte eingeteilt
(siehe Gleichungen 4.25 und 4.26). In Abbildung 4.48 sind Beginn (t1) und Ende (t2) des
Zeitintervalls fiir die Bestimmung von Ey; markiert. Fog i ist definiert als Differenz aus
der in diesem Zeitintervall im Halbleiter umgesetzten Energie und den Durchlassverlusten,
die in einem Zeitintervall gleicher Lénge bei gleichem Laststrom im eingeschalteten Zustand
auftreten wiirden (Gleichung 4.30). Eog; umfasst daher lediglich die Verluste, die zusétzlich
durch den Schaltvorgang in diesem Zeitraum verursacht werden (Entséattigungsverluste).
Dies erlaubt einen objektiven Vergleich der Verluste bei unterschiedlichem Schaltsignalver-
satz ty sowie einen Vergleich mit dem IGBT-gefiihrten Schalten bei Pulsmuster 1. Eqgf o

umfasst die Verluste wihrend des harten Schaltens (Kommutierungsverluste).

Abschaltverluste = Entsattigungsverluste + Kommutierungsverluste
Eoti1cBT = Fott,1,1GBT + Fotf,2,IGBT (4.25)

Eotsvos = Eofr,1,M0s + Fofi 2 M0s (4.26)

Zeitpunkt t; markiert beim Abschalten des IGBTs das Unterschreiten von 90 % der positiven
Treiberspannung. Zeitpunkt to markiert mit dem Abschalten des MOSFETs den Beginn
des harten Schaltvorgangs, er ist ebenfalls festgelegt auf das Unterschreiten von 90 % der

positiven Treiberspannung.

Durch das Kommutieren des Stroms in den IGBT zu Beginn des Intervalls reduzieren sich
im Vergleich zum Durchlass die Verluste im IGBT. Eyg 1 jgpr nimmt daher im Verlauf des

Intervalls negative Werte an.

Fiir die Bestimmung von Eqf; werden die an den Halbleitern auftretenden Spannungen
aus den transienten Verldufen des Stroms durch IGBT (Ig 7ran) und MOSFET (I Tran)
bestimmt. Dafiir wird zwischen t; und ts aus der Ausgangskennlinie des eingeschalteten SiC-
MOSFETs (Abbildung 4.1) der Spannungsabfall bestimmt (Upg TrancAusg = f (s, Tran(t))-
Durch dieses Verfahren entsteht eine deutlich hohere Genauigkeit im Vergleich zur mit

Hochspannungstastkdpfen gemessenen transienten Spannung.

Der Spannungsabfall am IGBT entspricht wahrend des Zeitintervalls auf Grund einer
erhohten Ladungstrigerdichte nicht seiner statischen Ausgangskennlinie. Die Spannung
UCE, Tran«—Ausg Wird aus der Spannung Upg Tran«Ausg, den gemessenen transienten Stromver-
laufen sowie berechneten Spannungsabfillen an den parasitdren Induktivitdten im inneren
Kommutierungskreis berechnet (sieche Abbildung 4.49 und Gleichungen 4.27 bis 4.29).
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Abbildung 4.48: Schaltverluste Eqg; beim MOSFET-gefiihrten Abschalten eines Si-SiC
Hybridschalters mit low-sat IGBT unter Nennbedingungen mit Schaltversatz ty = 6 s
(I, =100 A, Upc =900V, T} = 125°C, Cgpext = 20nF)
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Abbildung 4.49: Spannungsabfille im innereren Kommutierungskreis des Hybridschalters
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dIhyb,Tran dIS,Tran dIE,Tran

= >0 4.27

dt dt * dt ( )

UCE,TraneAusg = UDS,TraneAusg + ULU,MOSFET - ULU,IGBT (428)
dls T dlg T

UCE,Tran(—Ausg = UDS,Tran(—Ausg + LU,MOSFET dtran - o‘,IGBTTmn (429)

Die Durchlassverluste, die in einem gleichen Zeitintervall [t1,t2] bei gleichem Laststrom
auftreten wiirden, werden aus dem Verlauf von Iy, Tran(t) und den Ausgangskennlinien
des Hybridschalters ermittelt. Die Verluste Eyg; berechnen sich folglich entsprechend
Gleichung 4.31 und 4.32.

Eoff,l = Eoff,l,Tran — Loff,1,Durchlass (430)
to to
Eoff,l,MOS = / UDS,TraneAusg : IS,Tran dt - / UDS,Durchlass : ]S,Durchlass dt
t1 t1
(4.31)
to to
Eott1,16BT = / UCE, TranAusg * [E, Trandl ~ — / UCE,Durchlass * IE,Durchlass dt
t1 t1
(4.32)

In Abbildung 4.48 ist der Verlauf von Ey aufgetragen. Der SiC-MOSFET tibernimmt
mehr Strom als im Durchlass, seine Verluste libersteigen mit fortschreitender Zeit immer
mehr die Durchlassverluste. Die Verluste im Si-IGBT steigen wiahrend der Kommutierung
des Stroms aufgrund der parasitiren Uberspannung leicht an, sinken aber aufgrund des
sehr geringen Emitterstroms im Verlauf des Intervalls ab. Das Intervall trédgt in Summe

0.75mJ zu den Verlusten des Schaltvorgangs bei.

Die zusétzlichen Durchlassverluste Ey; sowie die Verluste Fogo beim harten Schalten
und die sich daraus ergebende Summe der Abschaltverluste E.¢ bei Pulsmuster 2 sind
in Abbildung 4.50 in Abhéngigkeit des Schaltsignalversatzes dargestellt. Die zusétzlichen
Durchlassverluste Eq1 mos und Eog 1 1gpT folgen beim low-sat Hybrid und beim fast

Hybrid einem linearen Verlauf.

Abbildung 4.50a zeigt, wie sich die Abschaltverluste des low-sat Hybridschalters mit
zunehmendem Schaltversatz stark reduzieren. Dabei ldsst sich der Verlauf in zwei Bereiche
einteilen. Bei ty € [0 ps, 4 ps| wurde die Spannungssteilheit limitiert, damit kein dynamischer
Avalanche auftritt. Sie nimmt mit groBer werdendem ¢y zu und erreicht das gewéhlte Limit
von 15kV /us bei ty = 6 ps (sieche Abbildung 4.44). Bei ty € [0ps, 4 ps] reduzieren sich die

Abschaltverluste aufgrund der ansteigenden Flankensteilheit sehr stark. Die Verluste beim
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Abbildung 4.50: Abschaltverluste des Hybridschalters bei MOSFET-gefiihrtem Schalten in
Abhéngigkeit von ty (Upc =900V, T} = 125°C, Cgg ext = 20nF)

harten Schalten sinken sowohl im MOSFET (Eu2mos) als auch im IGBT (Eot 2 1GBT)-
Bei ty > 6 11s reduziert sich der Strom im IGBT weiter, ebenfalls die Verluste beim harten
Schalten. Jedoch steigt dadurch wiederum der Strom durch den MOSFET, die Verluste im
MOSFET beim harten Schalten steigen an.

In Abbildung 4.50c sind die Abschaltverluste E.¢ des low-sat Hybrids in Abhéngigkeit von
tyv bei verschiedenen Laststromen dargestellt. Bei allen Laststromen verringern sich die
Schaltverluste stark durch die Steigerung der Schaltgeschwindigkeit. Bei gleichbleibender
Flankensteilheit sinken die Schaltverluste nur bei niedrigen Laststromen, wahrend sie bei
hohen Laststromen sogar wieder ansteigen. Es ergibt sich fir I, = 200 A ein Minimum
bei dem geringsten vy, bei dem die maximale Flankensteilheit erreicht wird. Bei hohem
Laststrom fallen mehr zusétzliche Durchlassverluste an, da der MOSFET im Durchlass

einen geringeren Anteil am Laststrom fiihrt.

Beim fast Hybridschalter (Abbildungen 4.50b und 4.50d) kann durch Pulsmuster 2 die

Flankensteilheit nicht weiter erhoht werden, da bereits bei Pulsmuster 1 die maximale
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Abbildung 4.51: Abschaltverhalten des low-sat Hybrids mit hohem Schaltversatz im Ver-
gleich zum Full-SiC (I, = 100 A, Upc =900V, Tj = 125°C, CgEext = 20nF, ty = 12 ps)

Steilheit erreicht wird. Durch das Pulsmuster 2 werden beim fast Hybrid lediglich die
Verluste vom IGBT in den MOSFET verschoben. Bei hohem Versatz ¢ty kommen zuséatzliche
Durchlassverluste hinzu. Diese fallen jedoch geringer aus als im low-sat Hybrid, da der
MOSFET auch bereits im Durchlass einen hohen Anteil am Laststrom fithrt. Die gesamten
Abschaltverluste bleiben vom fast Hybrid unabhéngig vom Schaltsignalversatz ty konstant.

Sowohl low-sat Hybrid als auch fast Hybrid erreichen bei hohen Werten fiir ¢y die maximal
erlaubte Schaltgeschwindigkeit. Dennoch fallen die Verluste beim harten Schalten weiterhin
hoher aus als beim Full-SiC Schalter. In Abbildung 4.51 wird das Schalten vom low-sat
Hybridschalter (¢y = 12 ps) und Full-SiC Schalter miteinander verglichen.

Trotz der Verwendung eines low-sat IGBTs decken sich die Spannungsflanken von low-sat
Hybrid und Full-SiC Schalter. Zum Zeitpunkt t1, beim Erreichen der Zwischenkreisspan-
nung, liegt der Strom im Full-SiC Schalter aufgrund der héheren Ausgangskapazitit des
Schalters deutlich unter dem des Hybridschalters. Dies ist der Hauptgrund fiir einen verblei-
benden Unterschied in der Schaltenergie. Ebenfalls fallen beim low-sat Hybridschalter noch
Tailverluste an. Weiterhin entstehen beim Hybridschalter zusétzliche Durchlassverluste

durch den hohen Schaltversatz, die in dieser Abbildung nicht beriicksichtigt werden.
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4.4.7 Abschalten des low-sat und fast Hybridschalters mit Pulsmuster 2
mit gewahlter Treiberauslegung

Die Treiberauslegung wurde so gewéahlt, dass dynamischer Avalanche vermieden wird und
die Grenzen der maximalen Spannungssteilheit und Uberspannung eingehalten werden. In
Abhéngigkeit des verwendeten Schaltsignalversatzes miissen beim low-sat Hybridschalter
alle diese Auslegungskriterien beriicksichtigt werden, beim fast Hybridschalter entféllt das

Auftreten von dynamischem Avalanche.

Beim Schalten mit Pulsmuster 2 wurde beim low-sat Hybridschalter eine Active-Clamping
Schaltung bei ty € [3ps, 12 ps] eingesetzt sowie im fast Hybrid bei ¢ty € [0ps, 12 ps]. Die
Auslegung erfolgte bei einer Zwischenkreisspannung von 1200 V und einer Sperrschichttem-
peratur von 125°C, beim low-sat Hybrid bei tyy = 6 ps, beim fast Hybrid bei ty = 0.2 ps.
Fiir alle Versatzzeiten ty wurde fiir beide Schalter eine identische Parametrierung der
Active-Clamping Schaltung verwendet. Aufgrund von Inter-Chip Oszillationen ist die Aus-
legung mit anderen Versatzzeiten eingeschrinkt. Eine Begriindung, warum eine Auslegung
der Active-Clamping Schaltung bei je einem Arbeitspunkt fiir die aufgrund von Inter-Chip
Ostzillationen nicht untersuchten Arbeitspunkte hinreichend ist, befindet sich im Anhang
in Abschnitt A.10.
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Abbildung 4.52: Abschalten des low-sat Hybrids mit Treiberauslegung fiir einen objektiven
Vergleich bei einem Laststrom von 25 A bis 200 A (IGBT W9Z1, Pulsmuster 2, ty = 6 s,
Iy, = 25A bis 200 A, Upc =900V, T} = 125°C, CgE ext = 20nF)
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Abbildung 4.53: Abschalten des fast Hybrids mit Treiberauslegung fiir einen objektiven
Vergleich bei einem Laststrom von 25 A bis 200 A (IGBT W6Z3, Pulsmuster 2, ty = 4 s,
It, = 25A bis 200 A, Upc =900V, T} = 125°C, CgE ext = 20nF)

Im Folgenden wird das MOSFET-gefiihrte Schalten mit low-sat Hybrid mit einem Schalt-
signalversatz von 6 s und mit dem fast Hybrid mit einem Schaltsignalversatz von 4ns
ausgewertet. Diese Zeiten weisen minimale Verluste auf und erweisen sich als giinstig fiir
einen hohen Ausgangsstrom eines Moduls (siche Kapitel 5.3). Mit diesen Zeiten fiir ¢y
erreichen beide Hybridschalter die maximal erlaubte Flankensteilheit und miissen nicht
zur Vermeidung von dynamischem Avalanche ausgebremst werden. Es wird bei beiden

Schaltern eine Active-Clamping Schaltung eingesetzt.

Abbildung 4.52 zeigt das Abschalten des low-sat Hybridschalters mit ¢ty = 6 s bei verschie-
denen Laststromen. Es werden bei allen Stromen hohe Steilheiten erreicht. Der low-sat
Hybridschalter weist trotz reduziertem Plasma einen geringen Tailstrom auf. Die Oszilla-
tionen von Upg werden stark gedampft. Es handelt sich um ein softes Schalten mit stark

reduzierten Verlusten.

Abbildung 4.53 zeigt das Abschalten des fast Hybridschalters mit ¢y = 4 s bei verschiede-
nen Laststromen. Die Stromspitze im IGBT féllt beim Abschalten geringer aus als beim
low-sat Hybrid. Es ist kein Tailstrom und eine starkere Oszillation von Upg auszuma-
chen. Oszillationen von Ugg bei hohem Laststrom deuten auf den Beginn von Inter-Chip

Oszillationen hin.
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4.4.8 Vergleich der Schaltverluste

Ein Vergleich von Abschaltverlusten und Flankensteilheit mit Full-Si und Full-SiC Schalter
in Abhéngigkeit des Laststroms erfolgt in Abbildung 4.54. Beide Hybridschalter erreichen
sehr hohe Flankensteilheiten, die bei geringem Laststrom sogar hoher als beim Full-SiC
ausfallen (siche Abbildung 4.54a). Dies lédsst sich durch eine unterschiedliche Ausgangs-
kapazitédt beider Schalter erklédren. Bemerkenswert ist die Steigerung der Steilheit beim
low-sat Hybridschalter um Faktor 5, hohere Werte iiber dem gesetzten Limit von 15kV /ps

sind moglich.

Die Abschaltverluste fallen in beiden Schaltern niedriger aus als beim fast Full-Si (siehe
Abbildung 4.54b). Der fast Hybridschalter weist weniger Tailverluste auf und liegt daher
noch unter dem low-sat Hybrid. Dennoch sind die Verluste des Full-SiC Schalters am

niedrigsten.
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Abbildung 4.54: Flankensteilheit und Abschaltverluste des Hybridschalters bei Pulsmuster 2
mit Treiberauslegung fiir einen objektiven Vergleich (low-sat: tyv = 6 ps bzw. fast: tyv = 4 ps,
It, = 25A bis 200 A, Upc =900V, T} = 125°C, CgE ext = 20nF)
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In Abbildung 4.54c ist das Verhéltnis der Abschaltverluste zum jeweiligen Full-Si Schalter
dargestellt und wird mit dem Pulsmuster 1 verglichen. Der fast Hybridschalter erreicht mit
Pulsmuster 2 nur geringfiigig niedrigere Verluste bei hohem Laststrom, profitiert insgesamt
kaum von Pulsmuster 2. Die Abschaltverluste vom low-sat Hybridschalter sinken durch das
Pulsmuster 2 stark ab, um bis zu Faktor 10 bei niedrigen Laststrémen und Faktor 3 bei
hohem Laststrom im Vergleich zum Full-Si Schalter. Bei Nennstrom werden die Verluste

von 67 % bei Pulsmuster 1 auf 23 % bei Pulsmuster 2 abgesenkt.

In beiden Schaltern treten Schaltverluste sowohl im IGBT, als auch im MOSFET auf (siche
Abbildung 4.54d). Beim fast Hybrid fallen die Verluste im MOSFET Faktor 2 hoher aus als
im IGBT. Beim low-sat Hybrid fallen bei geringem Laststrom mehr Schaltverluste im IGBT
an als im MOSFET. Mit steigendem Laststrom gleicht sich die Aufteilung an und dreht sich
bei hohem Laststrom. Beim low-sat Hybridschalter spiegelt sich in den Schaltverlusten des
IGBT wider, dass die vor der Spannungsflanke im IGBT verbleibende Ladung unterpropor-
tional zum Laststrom zunimmt (siehe Abbildung 4.38a). Der MOSFET tibernimmt beim
harten Schalten bei hohem Laststrom einen gréfleren Anteil des Laststroms als bei geringen
Laststromen. Ebenfalls steigen im MOSFET die zusétzlichen Durchlassverluste mit dem
Laststrom an. Die Aufteilung der Verluste auf Kommutierungs- und Entsédttigungsverluste
sind in Abbildung A.18 im Anhang dargestellt.

4.4.9 Zusammenfassung des Abschaltens mit Pulsmuster 2

In diesem Unterkapitel 4.4 wird mit Pulsmuster 2 eine weitere Moglichkeit vorgestellt,
den Hybridschalter abzuschalten. Bei dieser Variante der Schaltreihenfolge wird erst nur
der IGBT abgeschaltet, der SIC-MOSFET wird verzogert um einem Schaltsignalversatz
ty abgeschaltet. Die Untersuchungen konzentrieren sich auf Hybridschalter mit low-sat
IGBT oder fast IGBT. Es erfolgt eine Auswertung der Schaltverluste und ein Vergleich
mit Full-Si und Full-SiC Schalter.

Im Vergleich zum Full-Si Schalter lassen sich beim low-sat Hybrid mit diesem Verfahren
die Schaltverluste noch weiter drastisch reduzieren. Durch das frithe Abschalten des IGBTs
reduziert sich im IGBT die Ladungstrigerdichte in Abhéngigkeit des Schaltsignalversatzes,
hohere Flankensteilheit und geringere Verluste sind die Folge. Die Schaltverluste mit
Pulsmuster 2 liegen beim low-sat Hybrid ebenfalls deutlich unter den Verlusten mit
Pulsmuster 1. Beim fast Hybridschalter bleiben die Ausschaltverluste mit Pulsmuster 2
auf gleichem Niveau. Im Gegensatz zu Pulsmuster 1 fallen Schaltverluste sowohl im IGBT
als auch im MOSFET an.

Es wird aufgezeigt, dass sich dynamischer Avalanche bei Pulsmuster 2 auf die Schaltkurven
anders auswirkt als bei einem Full-Si Schalter oder Pulsmuster 1. Statt einer Reduktion
der Spannungssteilheit kommt es zu einem Anstieg des Kollektorstroms. Auch hier kann

dynamischer Avalanche durch eine Begrenzung der Schaltgeschwindigkeit vermieden werden.
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Oszillationen von Upg treten stérker auf als beim Pulsmuster 1, jedoch immer noch
deutlich geringer als bei einem Full-SiC Schalter. Dadurch, dass der SiIC-MOSFET das
harte Schalten bestimmt, besteht die Mdoglichkeit, dass Inter-Chip Oszillationen zwischen
parallel geschalteten MOSFETs angeregt werden. Gegenmafinahmen miissen beim Chip-

oder Moduldesign mit einbezogen werden.

Durch ein ausreichend hohes ¢y erreicht der low-sat Hybridschalter die maximale Flanken-
steilheit, ohne dass dynamischer Avalanche auftritt. Beide Hybridschalter benétigen hier
eine Active-Clamping Schaltung zur Begrenzung der transienten Uberspannung. Ein zu gro-
Bes ty erzeugt zusédtzliche Durchlassverluste im SiC-MOSFET vor der Spannungsaufnahme,

insbesondere bei hohen Laststromen.
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4.5 Abschalten mit Pulsmuster 3 - Verzogertes, hartes Ab-
schalten mit IGBT

In diesem Abschnitt wird eine neuartige, dritte Variante fiir ein Schaltmuster fiir das
Abschalten des Hybridschalters vorgestellt, das als Kombination von Pulsmuster 1 und

Pulsmuster 2 interpretiert werden kann.

Das verwendete Schaltmuster wird in Abbildung 4.55 aufgezeigt. Wie beim Pulsmuster 2
wird als erstes der IGBT abgeschaltet, das Abschalten des MOSFETs erfolgt mit der
Verzogerungszeit ty, sodass die Ladungstragerkonzentration im IGBT abgesenkt wird.
Vor dem Abschalten des SiC-MOSFETs wird jedoch der IGBT erneut mit einem kurzen
Puls eingeschaltet, um den Laststrom kurz vor der Spannungsflanke in den IGBT zu
kommutieren. Wie beim Pulsmuster 1 erfahrt der MOSFET ein Nullspannungsabschalten
und der harte Abschaltvorgang wird anschliefend vom IGBT durchgefiihrt.

tV,F’3,1 tV,P3,2

Si-IGBT

SiC-MOSFET

WS

ticeT1 tieer2 twos tieera

Abbildung 4.55: Schaltsignale bei Pulsmuster 3

Die Auswertung von Pulsmuster 2 hat ergeben, dass mit diesem Pulsmuster nur die
Schaltverluste des low-sat Hybrids mafigeblich reduziert werden kénnen, wiahrend sie beim
fast Hybrid in Summe konstant bleiben. Der fast Hybrid erreicht bereits mit Pulsmuster 1
die maximal erlaubte Flankensteilheit von 15kV /ps. Daher wird das Pulsmuster 3 nur fiir

den low-sat Hybridschalter angewandt.

4.5.1 Abschaltverhalten des low-sat Hybridschalters mit Pulsmuster 3

Das Abschalten des low-sat Hybridschalters mit Pulsmuster 3 mit einem Schaltsignalversatz
von ty = 6ps ist in Abbildung 4.56 dargestellt. Die Abbildung beschrankt sich auf die
Schaltflanken nach Ablauf der Zeit tvy, der transiente Verlauf wahrend der Verzogerungszeit
entspricht dem Pulsmuster 2 (siehe Abbildung 4.48).

Zum Zeitpunkt t; befindet sich der IGBT seit mehreren Mikrosekunden bereits im ab-
geschalteten Zustand. Wie beim Pulsmuster 2 hat sich das Plasma im IGBT bereits

deutlich im Vergleich zum Durchlasszustand reduziert. 1.3 ps vor dem Abschalten des
MOSFETs beginnt der zweite Einschaltpuls des IGBTs. Der IGBT wird mit dem auf das
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Abbildung 4.56: Abschalten des low-sat Hybrids mit Pulsmuster 3 mit Schaltversatz
tv =6ps (J, =100A, Upc =900V, T = 125°C, Cggext = 20nF)
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Abbildung 4.57: Simulation: Plasma im low-sat IGBT wéihrend des Abschaltens mit
Pulsmuster 3 (I, = 100 A, Upc =900V, Tj = 125°C, ty = 6 ps)
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harte Einschalten ausgelegten Gatewiderstand eingeschaltet, die Gatespannung beginnt zu

steigen.

Erst ab Zeitpunkt ty ist das Gate des IGBTs weit genug aufgesteuert, um Auswirkung
auf die Laststromverteilung zu haben. Der Laststrom beginnt mit geringem dI/dt vom
MOSFET in den IGBT zu kommutieren, ausgebremst von der Streuinduktivitdt im inneren
Kommutierungskreis. Eine hohe Streuinduktivitdt im inneren Kommutierungskreis hilft in
diesem Fall die Kommutierung auszubremsen und so erneuten Ladungstrigeraufbau im
IGBT zu verlangsamen. Die stark abgesenkte Plasmakonzentration fiihrt zu einer geringeren
Leitfahigkeit des IGBTs als im statischen Zustand.

Zum Zeitpunkt t3 wird der MOSFET aktiv abgeschaltet. Der Laststrom kommutiert
anschliefend vollstdndig in den IGBT. Wéahrend der Kommutierungsvorgang ab ts erst
nur durch die Differenz der momentanen Durchlassspannungen getrieben wird, wird die
Kommutierung durch das aktive Abschalten des MOSFETs stark beschleunigt. Das hohe
dI/dt ist wie bei Pulsmuster 1 durch die Abschaltgeschwindigkeit des MOSFETSs bestimmt.

Zeitpunkt t4 markiert den Beginn des Abschaltvorgangs des IGBTs, 0.2ps nach der
Schaltflanke des MOSFETs. Der Gatetreiber schaltet um, noch bevor das Gate des IGBTs
die positive treibende Spannung erreicht. Wie beim Pulsmuster 1 schaltet der IGBT nun
den gesamten Laststrom ab. Durch das zuvor stark reduzierte Plasma im IGBT werden
deutlich hohere Flankensteilheiten erreicht als beim low-sat Full-Si Schalter oder dem
Abschalten mit Pulsmuster 1. Zum Zeitpunkt t5 geht der Emitterstrom des IGBTs in den

Tailstrom tiiber.

In Abbildung 4.57 ist der Plasmaverlauf zu verschiedenen Zeitpunkten eines simulierten
Abschaltens mit Pulsmuster 3 dargestellt. Die simulierten Transienten sind im Anhang
in Abbildung A.19 abgebildet, sie entsprechen qualitativ den gemessenen Verldufen in
Abbildung 4.56.

Der Plasmaverlauf zum Zeitpunkt t; entspricht in seiner Form dem Verlauf bei Pulsmuster 2
(vergleiche Abbildung 4.43). Sobald der Kanal des IGBTs geoffnet wird, steigt die Plas-
makonzentration emitterseitig wieder an, dennoch sinkt das Maximum in der Mitte der
Basiszone weiter, da weiterhin Ladungstriager durch den Konzentrationsgradienten an die
Rénder diffundieren (t2). Sobald die Kollektorstromdichte steigt, nimmt auch kollektorseitig

die Ladungstrégerkonzentration wieder zu (t3).

Theoretisch kann die Leitdauer des IGBT zwischen Zeitpunkt to und t3 durch die Wahl
eines kleineren Gatewiderstandes verkiirzt werden, sodass zum Zeitpunkt t3 eine geringere
Plasmakonzentration vorliegt. Zu beachten ist jedoch, dass fiir ein vergleichbares Schaltver-
halten auch die Wahl der Zeiten tv p3 1 und tv p32 angepasst werden muss. Hinzu kommt
die Erweiterung des Treibers um einen weiteren Gatewiderstand, falls fiir Pulsmuster 3

und das reguldre Einschalten unterschiedliche Gatewidersténde verwendet werden sollen.
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Wie bereits fiir Pulsmuster 1 in Abbildung 4.19 und fiir Pulsmuster 2 in Abbildung 4.43
gezeigt wurde, wird durch die hohe Zunahme der Stromdichte im IGBT kurz vor und
wahrend der Spannungsflanke erneut die Ladungstrigerdichte an den Rédndern erhéht.
Wiéhrend das emitterseitige Plasma zu Beginn der Spannungsaufnahme ausgerdumt wird,
erhoht das kollektorseitige Plasma den Tailstrom. Dieser féllt daher im Vergleich zu

Pulsmuster 2 héher aus.

4.5.2 Variation der Schaltzeitpunkte in Pulsmuster 3

Beim Abschalten mit Pulsmuster 3 entstehen durch das erneute Einschalten des IGBTs
kurz vor dem Abschalten des SiC-MOSFETs weitere Freiheitsgrade durch die Wahl der
Schaltzeitpunkte. Grundsatzlich kénnen die Zeiten tyv p31 und ty p32 in einem Bereich
von mehreren 100 ns gewédhlt werden, ohne dass die Schalttransienten stark beeinflusst
werden. Fir eine Treiberauslegung mit Pulsmuster 3 wurden die Zeiten ty p31 = 1.3 ps

und ty p3 2 = 0.2 ps ausgewdahlt.

In Abbildung 4.58a sind die Auswirkungen einer Variation dieser Zeiten auf die Schalt-
verluste und die Flankensteilheit des Abschaltens dargestellt. Die Zeit ¢y ps ;1 beschreibt
den Abstand zwischen dem Einschalten des IGBTs und dem Abschalten des MOSFETs.
Im Bereich von 0.8 us bis 1.4ps bleiben die Schaltverluste auf einem &hnlich niedrigem
Niveau, die Schalttransienten werden nur minimal beeinflusst, die Sensitivitit gegeniiber
dem exakten Schaltzeitpunkt ist in diesem Bereich als gering einzustufen. Schalttransienten
mit ¢ty p31 € [1.2ps, 1.3 ps, 1.4 ps] sind im Anhang in Abbildung A.20 abgebildet.
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Abbildung 4.58: Ausschaltverluste und Spannungssteilheit bei Variation des IGBT-
Einschaltpulses (It, = 100 A, Upc =900V, T; = 125°C, Cggext = 20nF, ty = 6 p1s)

Das Abschalten mit extremen Werten fiir ¢y p3 1 ist in Abbildung 4.59 dargestellt. Bei sehr
geringen Werten fiir ¢y p3 1 sinkt die Flankensteilheit ab und die Schaltverluste steigen an.
Bei hohen Laststromen ist die Gatespannung des IGBTs vor dem Abschalten des MOSFETs
nicht weit genug angestiegen, der IGBT beginnt zu entséttigen. Die Spannung Ucg steigt
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Abbildung 4.59: Abschalten des low-sat Hybrids mit Pulsmuster 3 mit extremen Zeiten fiir
tv.p31 (I, =200 A, Upc =900V, T; = 125°C, Cgg,ext = 200F, ty = 6 11s)

sofort nach der Kommutierung des Lasstroms auf den IGBT, die Spannungsflanke wird
verschliffen. Bei einem fritheren Einschaltzeitpunkt wird das Gate des IGBTs auf eine héhere
Spannung aufgeladen, der IGBT iibernimmt schon vor dem Abschalten des MOSFETs
einen Teil des Laststroms. Auch beginnt das Abschalten des IGBTs mit einem anderen
Ausgangszustand, einer hoheren Spannung Ugg. Die Abschaltverzogerung steigt an, der
IGBT wird ldnger vom gesamten Laststrom durchflossen, mehr Plasma baut sich im IGBT

auf, die Schaltverluste steigen an.

Die Zeit tv p3 2 bezeichnet den zeitlichen Abstand zwischen dem Abschalten des MOSFETs
und dem Abschalten des IGBTS, sie ist vergleichbar mit der Zeit ¢ty beim Pulsmuster 1.
Fiir Pulsmuster 1 wurde bereits gezeigt, dass dieser zeitliche Abstand einen Einfluss auf
den Aufbau des Plasmas im IGBT und somit auf Flankensteilheit und Schaltverluste
hat (siehe Kapitel 4.3.4). Dieser Zusammenhang wird auch bei Pulsmuster 3 bestétigt.
Abbildung 4.58b zeigt, wie sich bei einer Vergrofierung dieser Zeit die Schaltverluste langsam
erhohen, weshalb geringe Zeiten anzustreben sind. Zu geringe Zeiten fithren jedoch zu
einem Oszillieren der Spannung Upg bereits wihrend der Spannungsflanke (siehe Abbildung
A.21 im Anhang).
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4.5.3 Steigerung der Flankensteilheit

Ein Hybridschalter mit Pulsmuster 1 kann bereits deutlich hohere Flankensteilheiten als
ein Full-Si Schalter mit gleichem IGBT erzielen. Die statische Ladungstragerdichte, die sich
wahrend des Durchlasszustands abhangig von der Stromaufteilung ausgebildet hat, kann
dabei als Ausgangszustand fiir das Abschalten mit Pulsmuster 3 angesehen werden. Bei
Pulsmuster 3 fiigt sich wie bei Pulsmuster 1 der Schaltsignalversatz ty in die Wirkungskette
fiir die intrinsische Spannungssteilheit zwischen die statische Ladungstragerdichte und die
intrinsische Spannungssteilheit ein (siehe Abbildung 4.60). Bei Pulsmuster 3 senkt ein
Schaltsignalversatz wie bei Pulsmuster 2 die Ladungstragerdichte vor der Spannungsflanke
weiter ab, die Flankensteilheit des Hybridschalters kann dadurch deutlich gesteigert werden,
auch wenn das harte Schalten vom IGBT durchgefiihrt wird.

statische Ladungstragerdichte Schaltsignalversatz

Ladungstragerdichte

vor Spannungsflanke L

IGBT ¢

+ Hybrid intrinsische Spannungssteilheit

Abbildung 4.60: Einflussparameter fiir die intrinsische Spannungssteilheit bei Pulsmuster 3.
Ausschnitt der Wirkungskette 4.11

In Abbildung 4.61 wird fiir den low-sat IGBT die Flankensteilheit beim intrinsischen
Abschalten von Full-Si Schalter und Hybridschalter mit Pulsmuster 1 und Pulsmuster 3
(tv = 10ns) verglichen. Bei geringen Laststromen werden bei Pulsmuster 3 die gleichen
Steilheiten von Pulsmuster 1 erreicht, doch bereits bei halbem Nennstrom wird das fir
die Treiberauslegung gewéhlte Limit von 15kV/ps iiberschritten. Bei Nennstrom wird
eine Steilheit von mehr als 30kV /ps erreicht, Faktor 10 hoher als beim Full-Si Schalter,
Faktor 6 hoher als bei Pulsmuster 1. Damit erreicht der low-sat Hybridschalter sogar eine
vergleichbare intrinsische Flankensteilheit wie der sehr schnell schaltende IGBT W3Z3
(vergleiche Abbildung 4.10b).

4.5.4 Begrenzte Flankensteilheit durch Avalanche

Fiir eine geeignete Treiberauslegung zur Vermeidung von dynamischem Avalanche, muss
auch beim Pulsmuster 3 die Schaltgeschwindigkeit in Abhéngigkeit der Zeit ¢ty reduziert
werden. Die entstehenden Flankensteilheiten sind in Abbildung 4.62 abgebildet. Zusétzlich

ist der verwendete Abschaltwiderstand aufgetragen.

Je kleiner die Schaltzeit ty, desto hoher die Ladungstriagerdichte im IGBT vor der Span-

nungsflanke, desto stdrker muss die Schaltgeschwindigkeit reduziert werden, um die Locher-
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Abbildung 4.61: Steigerung der Spannungssteilheit des low-sat Hybrids beim intrinsischen

Abschalten mit Pulsmuster 3 (Upc =900V, Tj = 125°C, ty = 10ps)

16 116
14+ 114
o 12 112
=
2
= 10 110
g =
N =
(=] = -
2 ° 8 3
é oc
w 6 16
O
2
£
4r 14
2r =3 Flankensteilheit | 2
Avalanche limitiert
< > _)Q_Rg,o"
0 1 | | | | | | | 1 1 1 1 0
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13

t, [ps]

Abbildung 4.62: Vermeiden von Avalanche beim low-sat Hybrid durch Reduktion der
Flankensteilheit bei geringem ty, verwendeter Gatewiderstand (Upc = 900V, I, = 100 A)
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stromdichte im IGBT nicht zu weit ansteigen zu lassen. Die Flankensteilheit von 15kV /ps
kann bei einer Verzogerungszeit von ty = 5 s erreicht werden, das entspricht den Ergebnis-
sen von Pulsmuster 2. Bei ty = 5ps muss dafiir jedoch ein sehr niedriger Gatewiderstand
verwendet werden, dies erhoht die Strombelastung einer Active-Clamping Schaltung des
Gatetreibers. Schon bei einer geringfiigigen Steigerung der Verzogerungszeit auf ¢ty = 6 s
kann der Gatewiderstand von 3.3 2 auf 6 () erhoht werden. Fiir eine Treiberauslegung mit

Pulsmuster 3 wird daher ein Schaltsignalversatz von ty = 6 s gewahlt.

4.5.5 Oszillationen

Bei der Verwendung von Pulsmuster 3 baut sich im IGBT vor und wéhrend der Span-
nungsflanke durch das Fiihren des gesamten Laststroms kollektorseitig Plasma auf. Dies
fithrt dazu, dass sich ein groflerer Tailstrom ausbildet als bei Pulsmuster 2. Oszillationen
zwischen der Ausgangskapazitit und der Streuinduktivitit des Kommutierungskreises nach
dem Abschalten werden starker geddmpft, treten aber dennoch in geringem Mafle auf. In
Abbildung 4.63 sind die Zeiten der Spannungsoszillationen in Abhéngigkeit der Zeit ty
dargestellt. Bei hoher Chiptemperatur fallen die Oszillationsdauern bei allen Zeiten ¢y im
Worst Case um mehr als den Faktor 3 geringer aus, als beim Full-SiC Schalter. Oszillationen
treten erst bei hohen Zeiten ¢y und Laststromen grofler oder gleich dem Nennstrom auf. Bei
geringeren Chiptemperaturen ist wiederum der Effekt von reduzierter Ladungstragerdichte
auszumachen, es kommt bereits bei geringen Zeiten ty, geringer Zwischenkreisspannung
und Laststromen zu Oszillationen. Jedoch bleibt ein Faktor 2 im Vergleich zum Full-SiC
Schalter im Worst Case Arbeitspunkt bestehen.
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Abbildung 4.63: Dauer der Spannungsoszillationen (tos,) groBer als 2% Upc , beim Ab-
schalten des low-sat Hybridschalters mit Pulsmuster 3

Inter-Chip Oszillationen treten bei der Verwendung von Pulsmuster 3 nicht auf. Bei allen

vermessenen Arbeitspunkten des low-sat Hybridschalters konnten keine fiir Inter-Chip
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Oszillationen charakteristischen Oszillationen der transienten Schaltkurven im Bereich von
250 MHz festgestellt werden. Dadurch, dass der IGBT fiir das harte Schalten verwendet
wird, durchlduft der SiC MOSFET keine instabilen Arbeitspunkte. Alle vermessenen
Arbeitspunkte sind im Anhang in Abbildung A.16 abgebildet.

4.5.6 Verluste in Abhangigkeit vom Schaltsignalversatz

In Abhéngigkeit des Schaltsignalversatzes ty reduzieren sich die Schaltverluste des Hy-
bridschalters. Nach den Definitionen fiir das Pulsmuster 2 aus Abschnitt 4.4.6 wurden die
Abschaltverluste fiir das Pulsmuster 3 ermittelt. Je Halbleiter erfolgt eine Aufteilung in
zusétzliche Durchlassverluste vor der Spannungsflanke (Eqg 1) und Verluste wahrend des

harten Schaltvorgangs (Fog,2).

In Abbildung 4.64 sind die Schaltverluste in Abhéngigkeit des Schaltsignalversatzes
dargestellt. Die Verluste im SiC-MOSFET beim harten Schalten sind vernachléssigbar
(Eoft2,m08)- Im MOSFET treten lediglich vor der Spannungsflanke zusétzliche Durchlass-
verluste auf (Eog1 Mos), da dieser nahezu den gesamten Laststrom {ibernimmt. Der grofite
Teil der Schaltverluste entsteht durch das harte Schalten im IGBT (Eof 2 1cBT), Vor der
Spannungsflanke werden geringfiigig Verluste im IGBT eingespart (Eof1,1GBT)-

Ab einer Zeit ty > 5ps wird die maximal zuldssige Flankensteilheit erreicht, bei hoheren
Werten fiir ty sinken die Schaltverluste beim harten Schalten im IGBT nur noch mit

geringem Gradienten ab.
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Abbildung 4.64: Abschaltverluste des Hybridschalters bei Abschalten mit Pulsmuster 3 in
Abhangigkeit von tv (Upc =900V, Tj = 125°C, Cgg ext = 20nF)

Im Vergleich zu Pulsmuster 2 fallen die Schaltverluste hoher aus. Bei ¢ty = 6 s betragen bei
Pulsmuster 3 die Ausschaltverluste Eyg 11.5mJ, bei Pulsmuster 2 hingegen nur 8.1 mJ. In
Abbildung 4.65 werden die Schalttransienten von Pulsmuster 2 und 3 miteinander verglichen.
Bei gleicher Flankensteilheit decken sich die Schaltkurven wéhrend der ansteigenden

Spannungsflanke, somit auch die dabei entstehenden Verluste. Es wird deutlich, dass die
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Abbildung 4.65: Vergleich von Pulsmuster 3 mit Pulsmuster 2 beim Abschalten des
low-sat Hybridschalters. Hohere Tailverluste mit Pulsmuster 3 (Ir, = 100 A, Upc = 900V,
T; = 125°C, Cgpext = 200F, ty = 1271s)

hoheren Schaltverluste bei Pulsmuster 3 allein durch den héheren Tailstrom verursacht
werden. Positiv wirkt sich hingegen das geringere dI/dt auf die Uberspannungsspitze aus,
ebenfalls ist eine stidrkere Daémpfung der Spannungsoszillationen durch den Tailstrom
sichtbar.

Bei geringem Laststrom bleiben die Schaltverluste bei einer Erhohung von ty konstant auf
einem hoheren Niveau als bei Pulsmuster 2. Bei geringem Laststrom tritt ein ungiinstiges
Verhéltnis von eingebrachtem Plasma zu ausrdumendem Laststrom auf, die Flankensteilheit

ist reduziert. Auch bei geringem Laststrom fallen Tailstrom Verluste an.

Fiir den Vergleich mit anderen Schaltvarianten wurde fiir das Pulsmuster 3 eine Verzo-
gerungszeit von ty = 6 s ausgewahlt. Die Schalttransienten fiir verschiedene Laststrome
sind in Abbildung 4.66 dargestellt. Es werden hohe Flankensteilheiten erreicht, Spannungs-

oszillationen werden gut bedampft.

Der in Abschnitt 4.3.4 aufgezeigte Effekt einer abnehmenden Spannungssteilheit bei kleinen
Laststromen wéhrend des Abschaltvorgangs tritt auch bei Pulsmuster 3 auf. Ursache ist

auch hier die zusédtzliche kollektorseitige Injektion von Ladungstriagern auf Grund der
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Abbildung 4.66: Abschalten des low-sat Hybrids mit Treiberauslegung fiir einen objektiven
Vergleich bei einem Laststrom von 25 A bis 200 A (IGBT W9Z1, Pulsmuster 3, It, = 25 A
bis 200 A, Upc =900V, Tj = 125°C, Cggext = 20nF, ty = 6 jis)

kurzzeitig erhéhten Stromdichte im IGBT. So ist in Abbildung 4.66 bei einem Laststrom
von 25 A ein deutlicher Riickgang des dU/dt beim Erreichen von 800V zu erkennen.

4.5.7 Zusammenfassung

Mit dem Pulsmuster 3 fiir das Abschalten des Hybridschalters wird eine Variante fiir das
Abschalten vorgestellt, bei der Vorteile von Pulsmuster 1 und 2 kombiniert werden. Das
harte Abschalten wird durch den IGBT durchgefiihrt, der einen Grofiteil der Schaltverluste
umsetzt. Die Ladungstragerkonzentration des Hybridschalters vor der Spannungsflanke

wird dabei wie bei Pulsmuster 2 stark reduziert.

Dieses Pulsmuster ist insbesondere fiir den low-sat Hybridschalter interessant, bei dem wie
bei Pulsmuster 2 die Schaltgeschwindigkeit erh6ht werden kann. Die Schaltverluste lassen
sich dadurch zwar nicht auf das niedrige Niveau von Pulsmuster 2 reduzieren, jedoch bietet
das vorgestellte Pulsmuster 3 dafiir andere Vorteile. Oszillationen der Sperrspannung nach
dem Abschalten werden stérker gedampft. Ebenfalls treten keine Inter-Chip Oszillationen
der parallel geschalteten SiC-MOSFET Chips auf.

Durch die Verwendung eines weiteren Einschaltpulses fiir den IGBT entstehen weitere

Freiheitsgrade. Dabei wird in diesem Unterkapitel aufgezeigt, dass die Schaltzeitpunkte in
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einem Bereich von mehreren 100 ns gewéhlt werden kénnen, ohne die Flankensteilheit und

Schaltverluste stark zu beeinflussen.

Wie bei Pulsmuster 2 lasst sich die Flankensteilheit durch die verwendete Verzogerungszeit
tyv stark erhohen, Flankensteilheiten um Faktor 10 grofler als beim Full-Si Schalter sind
moglich. Um dynamischen Avalanche zu Vermeiden, muss die Flankensteilheit jedoch
bei geringen Zeiten ty begrenzt werden. Das gesetzte Limit der Flankensteilheit fiir die
angestrebte Treiberauslegung wird bei einer Verzogerungszeit von ty = 5 ps oder grofler

erreicht. Fiir den Vergleich mit anderen Schaltern wird ¢y = 6 ps verwendet.

Das Pulsmuster 3 kann mit einer gezielten Entséttigung des IGBTs vor dem Abschalten
verglichen werden. Aus der Literatur ist bekannt, dass bei Si-IGBT durch eine Entsét-
tigung vor dem Abschalten die Schaltverluste deutlich reduziert werden. In [130] wird
im Doppelpuls eine Reduktion der Abschaltverluste bei 3.3kV-IGBTs um 37 % mit einer
Entséttigungsdauer von 22 pis erreicht, in [131] eine Reduktion um 30 % bei 1.2kV Si-IGBTs
mit einer Entséttigungsdauer von 3 ps. Hierfiir wird beim Abschalten des IGBTs dessen
Gatespannung reduziert und iiber mehrere Mikrosekunden auf einem geringen Niveau
gehalten, sodass die Plasmakonzentration im IGBT reduziert wird, die Spannung Ucg
wahrend der Entséttigung jedoch nur geringfiigig ansteigt. Beste Ergebnisse werden mit
IGBTs erzielt, welche eine steile Plasmaverteilung, also eine hohe emitterseitige und eine
niedrigere kollektorseitige Konzentration, aufweisen. In der Simulation wird eine Reduktion

um 60 % erreicht.

Pulsmuster 3 unterscheidet sich zu dem in [130], [131] verwendeten Verfahren dadurch, dass
beim Hybridschalter der IGBT wihrend der Entsdttigungsphase vollstéandig abgeschaltet
wird und der Laststrom fiir die Dauer der Entséttigung auf einen parallelen Schalter
kommutiert. Das Plasma des IGBTs reduziert sich sowohl emitterseitig als auch kollek-
torseitig. Da sich wihrend des harten Schaltens das Plasma kollektorseitig jedoch wieder
aufbaut, ist auch fiir den Hybridschalter ein IGBT mit hoher emitterseitigen und niedriger

kollektorseitigen Plasmakonzentration empfehlenswert.
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4.6 Einschalten und Reverse-Recovery des Hybridschalters

Wie beim Ausschalten bietet der Hybridschalter auch beim Einschalten Freiheitsgrade in der
Ansteuerung. Grundsétzlich kann sowohl mit dem IGBT, als auch mit dem MOSFET das
harte Schalten durchgefiihrt werden, beide Schalter kénnen jeweils einzeln oder gemeinsam
beteiligt sein. Bei der Auslegung der Einschaltgeschwindigkeit muss das Verhalten der
abkommutierenden Bodydiode des SiC-MOSFETSs mit einbezogen werden. An ihr treten

hohe Spannungssteilheiten, Uberspannungen und Oszillationen auf.

Si-IGBT

SIC-MOSFET | ¢
tIG.BT tM.OS

Abbildung 4.67: Schaltreihenfolge beim Einschalten

Die fiir den in dieser Arbeit untersuchten Hybridschalter gewdhlte Schaltreihenfolge ist in
Abbildung 4.67 dargestellt. Das harte Einschalten wird mit dem Si-IGBT durchgefiihrt. Der
SiC-MOSFET wird verzogert mit ty = 2 s eingeschaltet und erfahrt dadurch ein softes
Nullspannungsschalten. Bei dieser Schaltreihenfolge werden die Schaltverluste im IGBT
umgesetzt, dies wirkt sich aufgrund der gréfleren Chipfliche des IGBTs vorteilhaft auf die
Abfithrung der Verluste aus. Der Einfluss der Chipflichen auf die Abfithrung der Verluste
wird in Kapitel 5 betrachtet. Ebenfalls ergibt sich bei der gewéhlten Schaltreihenfolge ein
vorteilhaftes Verhalten im Kurzschlussfall. Das Kurzschlussverhalten des Hybridschalters
wird in Kapitel 6 betrachtet.

4.6.1 Einschaltverhalten des Hybridschalters

Das Einschalten des Hybridschalters mit low-sat IGBT und separaten Gatetreibern ist in
Abbildung 4.68 gezeigt. Nur der Si-IGBT wird zum Zeitpunkt t; eingeschaltet. Da der
MOSFET weiterhin im abgeschalteten Zustand verbleibt, {ibernimmt vorerst nur der IGBT
den Strom. Zum Zeitpunkt to hat der Strom durch den IGBT den Wert des Laststroms
erreicht. Durch den induktiven Spannungsabfall an der parasitdren Induktivitdt im Kommu-
tierungskreis hat sich bereits die Spannung Ucg auf ungefidhr 700 V reduziert. Die folgende
Uberstromspitze ist durch das Reverse-Recovery der Bodydiode des abkommutierenden
SiC-MOSFET bestimmt. Die SiC-Bodydiode oszilliert zusammen mit der parasitiren
Streuinduktivitat. Die Spannung iiber dem Hybridschalter ist zwischen to und t3 durch
den einschaltenden IGBT bestimmt. Nach dem Umladen der Millerkapazitédt nédhert sich

die Spannung der stationdren Durchlassspannung an. Durch das hohe dU/dt kurz nach
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Abbildung 4.68: Einschalten des Hybridschalters mit low-sat IGBT unter Nennbedingungen
(I, =100 A, Upc =900V, T} = 125°C, Cggext = 200F, ty = 211s)

Zeitpunkt to wird ein geringer negativer Strom durch den SiC-MOSFET erzeugt, der die
Ausgangskapazitat des SIC-MOSFETs umladt.

Zum Zeitpunkt t3 wird der SiIC-MOSFET nach einer Verzogerung von 2 s eingeschaltet.
Zum Zeitpunkt t4 erreicht Ugg die Thresholdspannung, der Strom beginnt mit gerin-
gem dI/dt in den SiC-MOSFET zu kommutieren. Die Kommutierungsgeschwindigkeit
ist jedoch nur von der Differenz der Durchlassspannung beider Halbleiter getrieben und
wird von der parasitdren Induktivitdt im inneren Kommutierungskreis ausgebremst (siehe
Gleichung 4.33). In einem Leistungsmodul ist im Vergleich zu den hier gezeigten skalierten
Einzelchipmessungen ein hoheres dI/dt aufgrund von geringerer parasitirer Induktivitat

im inneren Kommutierungskreis zu erwarten.

dlr dr .

dits = —(Tf = (Uck — Ups)/(LsigBT + LonmosreT) S filr ¢ >ty (4.33)
In Abbildung 4.69 ist das Einschaltverhalten des Hybridschalters mit fast IGBT ge-
zeigt, dessen Einschaltgeschwindigkeit auf vergleichbares Reverse-Recovery Verhalten der
SiC-Bodydiode eingestellt ist. Im Vergleich zum low-sat Hybrid ist die Einschaltverzoge-

rungszeit zwischen t; und to deutlich kiirzer. Das Millerplateau wahrend der abfallenden
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Abbildung 4.69: Einschalten des Hybridschalters mit fast IGBT unter Nennbedingungen
(I, =100 A, Upc =900V, T} = 125°C, Cggext = 200F, ty = 211s)

Spannung Ucg ist stark verkiirzt. Die Spannung sinkt wiahrend des Forward-Recovery des
IGBTs zwischen to und t3 langsamer ab. Bei gleicher Verzogerungszeit ¢y der Schaltsignale
fallt die zeitliche Distanz zwischen der Stromflanke des IGBTs und der anteiligen Strom-
iibernahme durch den MOSFET lénger aus, trotzdem hat der fast IGBT beim Einschalten
des MOSFETSs eine hohere Spannung Ucg. Die Kommutierung des Laststromes auf den
MOSFET erfolgt schneller mit einem groferen dI/dt.

4.6.2 Reverse-Recovery des low-sat Hybridschalters

Der Hybridschalter besitzt keine dedizierte Diode. Die Riickwértsleitfahigkeit wird durch
den SiC-MOSFET bereitgestellt. Wird der Kanal des MOSFETs wiahrend der Sperrver-
riegelungszeit geschlossen, flieft der gesamte Laststrom durch die bipolare Bodydiode
des SiC-MOSFETs, in der sich Ladungstragerplasma aufbaut, das wiederum wahrend des
Reverse-Recovery ausgerdumt wird. Das Reverse-Recovery Verhalten des Hybridschalters
wurde mit konstant negativer Treiberspannung gemessen. Die Bodydiode des SiC-MOSFETs

weist daher statische Ladungstragerkonzentration auf.

In Abbildung 4.70 ist das Reverse-Recovery des Hybridschalters dargestellt. Zum
Zeitpunkt t; schaltet der Si-IGBT des komplementéren Schalters aus der Halbbriicke ein.
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Abbildung 4.70: Reverse-Recovery des Hybridschalters mit low-sat IGBT unter Nennbedin-
gungen (It, = 100 A, Upc =900V, T} = 125°C, Cgg ext = 200F, ty = 2ps)

Zum Zeitpunkt to wird der Strom durch die Bodydiode negativ, die bipolare Ladung der

Bodydiode wird ausgerdumt.

Durch das beim Reverse-Recovery auftretende hohe negative dI/dt entsteht eine hohe
transiente Uberspannung zum Zeitpunkt t3. Oszillationen zwischen Ausgangskapazitit des
SiC-MOSFETs und parasitirer Streuinduktivitdt werden angeregt. Auf der Gatespannung
des SiC-MOSFETs ist zwischen te und t3 eine Spannungserh6hung durch das Feedback der
Millerkapazitéit zu erkennen, die Thresholdspannung des MOSFETs wird nicht erreicht.

Der Si-IGBT ist an Riickwartsleitung und Reverse-Recovery nicht beteiligt.

4.6.3 Einschalten des Hybridschalters mit externer Gate-Kapazitat

In Abschnitt 3.7 wurde dargelegt, wie mit einer externen Gatekapazitit das Einschaltver-
halten eines IGBTs im Full-Si Schalter beeinflusst werden kann. Auch beim Hybridschalter,
bei dem der IGBT zum Einschalten verwendet wird, kann nach dem gleichen Prinzip die

Verlustleistung beim Einschalten reduziert werden.

In Abbildung 4.71 ist das Einschalten des fast Hybrids mit und ohne externe Gatekapazi-
tdt dargestellt. Wahrend beim Full-Si Schalter die maximale Spitzenleistung der Diode
ausschlaggebend fiir die Schaltgeschwindigkeit ist, wurde beim Hybridschalter mit dem
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Abbildung 4.71: Einschalten des fast Hybrid mit externer Gatekapazitit (I, = 100 A,
Upc =900V, T} = 125°C, ty = 2 s)

Gatewiderstand die Flankensteilheit von Upg beim Reverse-Recovery der Bodydiode einge-
stellt. Mit und ohne externe Gatekapazitét weist das Reverse-Recovery eine Flankensteilheit
von 15kV /s bis zur ersten transienten Uberspannungsspitze auf. Die Schaltkurven des

zugehdrigen Reverse-Recovery sind im Anhang in Abbildung A.22 abgebildet.

Grundsétzlich ergibt sich ein &hnlicher Effekt beim Hybridschalter wie bei einem Full-Si
Schalter. Durch das Einfiigen einer zusitzlichen Kapazitdt und der Verwendung eines
geringeren Gatewiderstandes wird ein &hnliches dI/dt des einschaltenden IGBTs erreicht,
gleichzeitig wird jedoch die Millerkapazitidt des IGBTs durch den geringeren Gatewiderstand
schneller umgeladen. Seine Spannung sinkt nach Ubernahme des Laststroms schneller ab.
Es steigt jedoch auch die Spannung des abkommutierenden SiC-MOSFETs schneller an,
sodass dessen Reverse-Recovery Verhalten auch beeinflusst wird und mit einbezogen werden

muss.

In Abbildung 4.72a sind die Schaltverluste in Abhéngigkeit des Laststroms abgebildet.
Mit steigender externer Gatekapazitéit reduzieren sich die Einschaltverluste, insbesondere
bei hohen Laststrémen. Die Reverse-Recovery Verluste bleiben nahezu gleich, sodass sich
insgesamt eine Reduktion der Verluste bei der Verwendung einer externen Gatekapazitit

ergibt.
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Abbildung 4.72: Wirkung einer externen Gatekapazitit am IGBT beim Einschalten auf
Schaltverluste und Flankensteilheiten (7; = 125°C, Upc = 900V, ty = 2ps)

In Abbildung 4.72b werden die Flankensteilheit und die Héhe der transienten Uber-
spannungsspitze beim Reverse-Recovery ausgewertet. Beim Reverse-Recovery wird die
Spannungsaufnahme der Diode durch Oszillationen iiberlagert. Sowohl die abfallende Span-
nung des einschaltenden IGBTs als auch die Hohe der Oszillationen sind vom Laststrom
abhéngig. Eine Erh6hung der Gatekapazitat wirkt sich abhéngig vom Laststrom positiv, als
auch negativ auf Flankensteilheit und Hohe der Uberspannung aus. Bei einem Laststrom
von I, = 25 A werden durch Cgg cxt beide Parameter abgesenkt. Bei I1, = 100 A wurde die
gleiche Spannungssteilheit eingestellt, die Uberspannung wird nur geringfiigig beeinflusst.

Bei I, = 200 A wird sowohl Uberspannungsspitze als auch Flankensteilheit erhoht.

Fiir den Hybridschalter wurde als Kompromiss zwischen Schaltverlusten, Uberspannungs-
spitze und Flankensteilheit eine externe Gatekapazitidt von Cggexy = 20nkF ausgewdahlt.

Dies gleicht dem Wert, der beim Full-Si Schalter verwendet wurde.

4.6.4 Auswahl der Einschaltgeschwindigkeit

Bei der Auslegung des Gatewiderstandes fiir das Einschalten des Hybridschalters ist das
Reverse-Recovery Verhalten der Bodydiode des SiC-MOSFETs ausschlaggebend. Fiir das
Reverse-Recovery wurden als Randbedingungen die maximale transiente Uberspannung
von 1650 V und die maximale Flankensteilheit von 15kV /ns mit einbezogen. Diese Grenzen
entsprechen den Limitierungen beim Abschalten. Im Folgenden wird dargelegt, dass ein
striktes Einhalten der Flankensteilheit beim Reverse-Recovery jedoch nicht sinnvoll er-
scheint. Die Spannungssteilheit beim Reverse-Recovery ist aufgrund der Spannungsabfille
an den parasitiren Induktivitdten grofler als beim Einschalten. Es wird daher in Bezug
auf Spannungssteilheit nur der Spannungsverlauf beim Reverse-Recovery betrachtet. Die
Flankensteilheit wurde jeweils mittels der ersten Uberspannungsspitze der ansteigenden

Spannung bestimmt ((A]RRJ zum Zeitpunkt t3 in Abbildung 4.70).
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Wird die Limitierung des Abschaltens von einer Flankensteilheit von 15kV /us strikt
auf das Reverse-Recovery angewendet, resultiert dies in sehr geringen transienten Uber-
spannungsspitzen. In Abbildung 4.70 ist beim Reverse-Recovery zu erkennen, dass trotz
hoher Flankensteilheit der ersten Spannungsspitze die Zwischenkreisspannung von 900 V
kaum {iberschritten wird, wahrend beim Abschaltvorgang je nach Schalter im gleichen
Arbeitspunkt eine transiente Spannungsspitze von bis zu 1400 V erreicht wird. Dabei wird
beim Abschalten sogar ein Maximum von 1650 V bei dhnlicher Flankensteilheit akzeptiert
(siehe Abbildung 4.31a). Eine strikte Begrenzung der Flankensteilheit auf 15kV/ns im

Nennarbeitspunkt erscheint daher nicht sinnvoll.

Andererseits fithrt ein Ausnutzen der maximalen transienten Uberspannung von 1650 V
zu sehr hohen Flankensteilheiten. In Abbildung 4.73 sind fiir unterschiedliche Schaltge-
schwindigkeiten die resultierenden Flankensteilheiten und Amplituden der ersten Uber-
spannungsspitze beim Reverse-Recovery fiir low-sat Hybrid und fast Hybrid dargestellt.
Die Flankensteilheit beim Reverse-Recovery ist stark von Laststrom, Sperrschichttem-
peratur und Zwischenkreisspannung abhéngig. Es ist erkennbar, dass grundsétzlich der
Nennarbeitspunkt (900V, 100 A, 125°C) die geringsten Werte von Spannungsamplitude
und Flankensteilheit aufweist, die bei geringerer Temperatur oder hoherer Zwischenkreis-
spannung deutlich iiberstiegen werden. Beim fast Hybridschalter fithrt eine Auslegung mit
geringem R, o, im ungiinstigsten Arbeitspunkt zu 70kV /ps bei einem Spitzenwert von
1300V (siehe Abbildung 4.73f).

Die fiir den Hybridschalter gewédhlte Treiberauslegung fiir einen Vergleich mit anderen
Schaltern entspricht den Abbildungen 4.73c und 4.73d. Diese stellt einen Kompromiss
aus Flankensteilheit und auftretender Amplitude dar. In keinem Arbeitspunkt wird die
maximale Spannung von 1650V iiberschritten. Hohere Flankensteilheiten als 15kV/ps
werden akzeptiert. Trotz unabhéngiger Auswahlkriterien entspricht das entstehende dI/dt
nahezu dem dI/dt des Full-Si Schalters, dessen Schaltgeschwindigkeit auf die maximale
Schaltleistung der Si-Diode ausgelegt wurde.

Die Limitierung der Flankensteilheit ergibt sich aus den Anforderungen einer Applikation.
Zu hohe Flankensteilheiten fithren zu unerwiinschten Effekten, wie Spannungsiiberhéhungen,
Stressen der Isolation, Lagerstromen und héheren Amplituden bei hohen Frequenzen im
EMI-Spektrum (siehe Kapitel 3.5).

Relevant fiir die Applikation sind die Spannungssteilheiten an den Umrichterausgangs-
klemmen, die sich von der Spannungssteilheit am Halbleiter unterscheiden kénnen. In
Abhéngigkeit von der Verteilung der Streuinduktivitit auf gemeinsame und getrennte
Strompfade einzelner Phasen eines Umrichters fallt beim Reverse-Recovery die Span-
nungssteilheit an den Umrichterausgangsklemmen geringer aus als am Halbleiter [132].

Spannungsabfille an den Streuinduktivitdten haben vor allem beim Reverse-Recovery einen
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Abbildung 4.73: Flankensteilheit und erste Uberspannungsspitze beim Reverse-Recovery
des Hybridschalters bei unterschiedlicher Treiberauslegung (I, =25A bis 200 A,
CaE,ext = 200F, ty = 271s)
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Abbildung 4.74: Flankensteilheit und erste Uberspannungsspitze des Full-SiC Schalters
beim Reverse-Recovery (I, = 25 A bis 200 A)

hohen Anteil an der Flankensteilheit. Daher kann beim Reverse-Recovery eine hohere

Flankensteilheit als beim Abschalten akzeptiert werden.

Auch werden sehr hohe Flankensteilheiten bei geringer Chiptemperatur oder bei hoher Zwi-
schenkreisspannung akzeptiert, da diese eher selten im Betrieb eines Umrichters auftreten.
Solange diese hohen Flankensteilheiten nicht unmittelbar zerstérerisch wirken, wird die An-
nahme getroffen, dass diese Arbeitspunkte einen geringen Anteil an den Lebensdauerkosten

einer beanspruchten Isolation oder eines Lagers ausmachen.

Die Auswahl der Schaltgeschwindigkeit muss auf eine Applikation und deren Anforderungen
abgestimmt werden. In dieser Arbeit soll die getroffene Wahl der Einschaltgeschwindigkeit
einen objektiven Vergleich unterschiedlicher Schalter erméglichen und dabei &hnliche

Anforderungen an die Flankensteilheit beim Abschalten und Reverse-Recovery stellen.

Die Einschaltgeschwindigkeit des Full-SiC Schalters wurde nach den gleichen Kriterien
ausgewahlt. Die Flankensteilheit und auftretende Amplitude bei gewéhlter Treiberaus-
legung sind in Abbildung 4.74a dargestellt. Bei Upc = 900V und 7T} = 125°C treten
Flankensteilheiten auf, die hoher ausfallen als beim low-sat Hybridschalter, jedoch eine

geringere Amplitude haben.

Beim Full-SiC Schalter wirkt sich die verwendete Active-Clamping Schaltung positiv auf
die Flankensteilheit aus (siehe Abbildung 4.74b). Auch wenn die Durchbruchspannung der
Transildiodenkette beim Reverse-Recovery nicht iiberschritten wird, fithren die parasitiren
Kapazitidten der Transildioden sowie die kapazitive Vorsteuerung zu einem Anstieg der
Gatespannung des SiC-MOSFETs. Ein direkter Vergleich der Schalttransienten ist im
Anhang in Abbildung A.23 dargestellt. Beim Hybridschalter tritt dieser Effekt nicht auf,
wenn der IGBT zum Abschalten verwendet wird und daher die Active-Clamping Schaltung

an das Gate vom IGBT angeschlossen wird.
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Abbildung 4.75: Einschalten des low-sat Hybrids mit Treiberauslegung fiir einen objektiven
Vergleich bei einem Laststrom von 25 A bis 200 A (I, = 25 A bis 200A, Upc = 900V,
T; = 125°C, Cgpext = 200F, ty = 271s)

Das Einschalten des low-sat Hybrids bei gewéhlter Treiberauslegung ist fiir verschiede-
ne Arbeitspunkte in Abbildung 4.75 dargestellt. Mit steigendem Laststrom nimmt die
Stromsteilheit zu, Uberstromspitze und Oszillationen auf dem Stromverlauf nehmen zu.
Auch bei hohem Strom hat der low-sat IGBT bereits vor dem Einschalten des MOSFETs
eine sehr niedrige Spannung Ucg erreicht. In Abhéngigkeit des Laststroms dndert sich das
dI/dt wahrend der Kommutierung auf den MOSFET.

Das Einschaltverhalten des fast Hybrids mit verschiedenen Laststrémen ist im Anhang in
Abbildung A.24 dargestellt.

Die Auslegung der Einschaltgeschwindigkeit erfolgte mit konstanter negativer Treiberspan-
nung, dies entspricht einer sehr grofien Totzeit. Durch eine Reduktion der Totzeit lasst
sich das Schaltverhalten der SiC-Bodydiode optimieren. Die Bodydiode wird nach dem
Abschalten des Kanals fiir eine kiirzere Zeit vom Laststrom durchflutet und baut bei gerin-
gen Totzeiten eine geringere Speicherladung auf. In der Literatur wurde bereits bei einem
Full-SiC Schalter gezeigt, wie sich durch eine Anpassung der Totzeit das Reverse-Recovery
Verhalten der SiC-Bodydiode positiv beeinflussen ldsst. Ein Schalten mit geringeren Oszil-

lationen oder auch ein schnelleres Schalten mit weniger Verlusten ist moglich [133], [134].
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Sowohl der Full-SiC Schalter, als auch der Hybridschalter kénnen durch dieses Verfahren

gleichermaflen weiter optimiert werden.

4.6.5 Spannungsoszillationen beim Reverse-Recovery

Wie beim Abschalten wird auch beim Reverse-Recovery das schwingfidhige System aus
Streuinduktivitat im Kommutierungskreis und Ausgangskapazitit der Halbleiter angeregt.

Es kommt zur Oszillation von Iy, und Ups.
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Abbildung 4.76: Reverse-Recovery vom low-sat Hybrid und Full-SiC Reverse-Recovery des
Hybridschalters im Vergleich (I, = 100 A, Upc = 900V, T} = 125°C, Cggext = 20nF,
ty = 2ps)

In Abbildung 4.76 werden die Schalttransienten beim Reverse-Recovery der SiC-Bodydiode
im low-sat Hybrid und Full-SiC miteinander verglichen. Bei beiden Schaltern iiberla-
gert eine Oszillation mit hoher Amplitude die ansteigende Spannung. Im Vergleich zum
Full-SiC Schalter hat der Hybridschalter mit der Hélfte der SiC-Chipfliche eine deut-
lich geringere Ausgangskapazitdt. Auch wenn die SiC-Chipflache im Hybridschalter von
einer hoheren Stromdichte durchflossen wird, fallt die bipolare Ladung in der Summe
geringer aus. Der Hybridschalter wurde mit geringerem dI/dt eingeschaltet, die negative
Stromspitze fallt geringer aus. Die Einschaltgeschwindigkeit wurde so gewéhlt, dass die
resultierende Spannungssteilheit und Uberspannungsspitze vergleichbar sind. Aufgrund der

grofferen Ausgangskapazitit féllt die Oszillationsfrequenz des Full-SiC geringer aus. Die
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Abbildung 4.77: Dauer der Spannungsoszillationen (tog,) groBer als 2 % Upc , beim Reverse-
Recovery (T} = 125°C)

Frequenzen betragen wie beim Abschalten ca. 10 MHz beim Full-SiC und ca. 15 MHz beim
Hybridschalter.

Auch beim Reverse-Recovery wurde zur Bewertung der Dampfung der Oszillation die
Zeit togy bestimmt. Wie beim Abschalten wird tpgy als Zeit zwischen dem Erreichen
der Zwischenkreisspannung und dem Abfall der Amplitude der Oszillation unter 2%
der Zwischenkreisspannung definiert. In Abbildung 4.76 ist dieser Zeitabschnitt fiir den
Hybridschalter durch ¢; und ¢ eingefasst und ist kiirzer als beim Full-SiC Schalter.

In Abbildung 4.77 werden die Zeiten tpgy fiir die verschiedenen Schalter beim Einschalten
verglichen. Beim soften Reverse-Recovery des Full-Si Schalters kommt es zu keinen Oszil-
lationen (siche Abbildung A.25 im Anhang). Die Oszillationsdauern des Hybridschalters
fallen in allen Arbeitspunkten kiirzer aus als beim Full-SiC Schalter. Allerdings ist beim

Einschalten der Unterschied zum Full-SiC Schalter weniger stark ausgeprigt als beim
Abschalten.

4.6.6 Vergleich der Schaltverluste mit Full-Si und Full-SiC

Die Einschaltgeschwindigkeit des Hybridschalters und des Full-SiC Schalters wurden auf
vergleichbare Spannungssteilheit beim Reverse-Recovery eingestellt. Es ergibt sich ein Ein-
schaltverhalten mit vergleichbarem dI/dt, dennoch unterscheiden sich die Einschaltverluste
deutlich. In Abbildung 4.78 werden die Schaltverluste des fast Hybrids mit dem Full-SiC

Schalter verglichen. Bis zum Zeitpunkt t1 decken sich die Verldufe von Strom und Spannung,
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Abbildung 4.78: Verluste beim Einschalten des fast Hybrids im Vergleich zum Full-SiC
(I, =100 A, Upc =900V, T} = 125°C, Cggext = 200F, ty = 211s)

die Verlustleistung fallt gleich aus. Zwischen t; und to sinkt die Spannung des Full-SiC stér-
ker ab als beim Hybridschalter. Obwohl der Full-SiC Schalter eine groere Uberstromspitze
aufweist, fallt aufgrund der geringeren Spannung die Spitzenverlustleistung zum Zeitpunkt
to geringer aus. Wahrend der Stromflanke entsteht anndhernd die gleiche Verlustenergie.
Die Verluste wéihrend der abfallenden Sperrspannung unterscheiden sich jedoch stark. Der
Full-SiC erreicht deutlich schneller seine Durchlassspannung als der Hybridschalter, dessen
Spannung kriechend abféllt. Zum Zeitpunkt t3 wird im Hybridschalter der SiIC-MOSFET

zugeschaltet, die Verlustenergie erreicht ihr Maximum.

Trotz vergleichbarer Stromflanke fallen durch den sehr langsamen Abfall von Ucg im

Hybridschalter ungefahr doppelt so hohe Einschaltverluste wie im Full-SiC Schalter an.

Fin fritheres Einschalten des SiC-MOSFETs kann die Spannung des Hybridschalters
zu einem fritheren Zeitpunkt reduzieren, die Schaltverluste im IGBT wiirden reduziert.
Jedoch wird das Forward-Recovery des IGBTs dadurch verlangsamt. Durch eine geringere
Stromdichte baut der IGBT sein Plasma langsamer auf. Er {ibernimmt nach dem Einschalten
einen geringeren Anteil des Laststromes als im statischen Gleichgewicht. Wahrend sich das

Plasma im IGBT langsam aufbaut, fillt am IGBT eine hohere Durchlassspannung ab.
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Abbildung 4.79: Verluste beim Einschalten des low-sat Hybrids im Vergleich zum Full-Si
(I, =100 A, Upc =900V, T} = 125°C, Cggext = 200F, ty = 211s)

Ein Vergleich des low-sat Hybridschalters mit einem low-sat Full-Si Schalter beim Einschal-
ten erfolgt in Abbildung 4.79. Die Einschaltgeschwindigkeit des Full-Si Schalters wurde so
ausgelegt, dass beim Reverse-Recovery die Schaltleistung in der Si-Diode maximal 100 kW
betrdgt. Die Auslegung der Einschaltgeschwindigkeit nach diesem Kriterium resultiert
jedoch in einem vergleichbaren dI/dt wie beim Hybridschalter. Trotz gleichem dI/dt fallen
im Full-Si doppelt so hohe Einschaltverluste wie im Hybridschalter an. Die hohe Reverse-
Recovery Ladung der bipolaren Si-Diode lisst die Uberstromspitze des einschaltenden IGBT
sehr viel hoher ausfallen und fithrt zu deutlich mehr Verlusten sowohl beim Einschalten als

auch beim Reverse-Recovery.

Ein Vergleich der Schaltverluste des Hybridschalters mit Full-Si und Full-SiC Schalter
erfolgt in Abbildung 4.80. In Abbildung 4.80a sind die Einschaltverluste dargestellt. Obwohl
mit vergleichbarem dI/dt eingeschaltet wird, sind die Einschaltverluste der Full-Si Schalter
aufgrund der hohen Speicherladung der Si-Dioden deutlich héher als beim Hybridschalter.

Bei geringem Laststrom erreicht der Hybridschalter die gleichen niedrigen Verluste wie
der Full-SiC Schalter, er profitiert von einer geringeren Reverse-Recovery Ladung. Mit

steigendem Laststrom dominiert der Nachteil einer langsamer abfallenden Spannung Ucg.
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Abbildung 4.80: Verluste beim Einschalten und Reverse-Recovery des Hybridschalters
im Vergleich mit Full-Si und Full-SiC (I, = 25 A bis 200A, Upc = 900V, T} = 125°C,
CaE,ext = 200F, ty = 2ps)

Die Verluste von low-sat IGBT und fast IGBT &dhneln sich. Im Hybridschalter profitiert
der low-sat Hybrid im Vergleich mit dem fast Hybrid von seiner schneller abfallenden
Spannung. Die Schalter unterscheiden sich im detaillierten Verlauf des dI/dt wéhrend der
Stromflanke beim Einschalten. Bei den Full-Si Schaltern unterscheiden sich dadurch die
Verlustleistungen der Full-Si Schalter sowohl beim Einschalten als auch beim Reverse-

Recovery, trotz gleicher Auslegung auf eine maximale Schaltverlustleistung in der gleichen
Si-Diode.

Die Reverse-Recovery Verluste sind in Abbildung 4.80b abgebildet. Die Reverse-Recovery
Verluste des Hybridschalters reduzieren sich durch die Verwendung der Bodydiode des
SiC-MOSFETs sehr stark und sind in Bezug auf die gesamten Schaltverluste nahezu
vernachlassigbar. Im Vergleich zum Full-SiC zeigt sich die Wirkung einer geringeren
Reverse-Recovery Ladung aufgrund einer kleineren SiC-Chipflache. Die Reverse-Recovery

Verluste des Full-SiC erhohen sich bei hohen Laststromen zusatzlich durch das Wirken
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der Active-Clamping Schaltung auf die Gatespannung des SiC-MOSFETs. Der Riickstrom
durch den abkommutierenden SiC-MOSFET wird durch geringfiigiges Aufsteuern der
Gatespannung erhoht (siehe Abbildung A.23 im Anhang).

Im Verhéltnis zum jeweiligen Full-Si Schalter wird die Summe aus Einschaltverlusten
und Verlusten beim Reverse-Recovery durch das Einschalten auf eine SiC-Bodydiode im
Hybridschalter je nach Laststrom auf 20 % bis 50 % reduziert (Abbildung 4.80c). Beim
Full-Si Schalter hat die bipolare Ladung der Diode einen wesentlichen Einfluss auf die
Schaltverluste, diese weisen daher auch einen positiven Temperaturkoeflizienten auf. Die
Summe der Verluste steigt beim Full-Si Schalter mit steigender Temperatur stirker an als

im Hybridschalter, das Verhéltnis verschiebt sich zu Gunsten des Hybridschalters.

Aus Abbildung 4.80d wird ersichtlich, dass die Schaltverluste des Hybridschalters nahezu
vollstandig im IGBT umgesetzt werden. Im SiC-MOSFET des Hybridschalters fallen
geringere Reverse-Recovery Verluste an als im Full-SiC. Von diesen wird weiterhin eine
geringe negative Verlustenergie im SiC-MOSFET beim Einschalten abgezogen. Der negative
Stromfluss wahrend der Spannungsflanke beim Einschalten entsteht durch das Entladen

der Ausgangskapazitét.

4.6.7 Zusammenfassung des Einschaltens und Reverse-Recovery

Das Unterkapitel 4.6 befasst sich mit dem Einschalten und dem Reverse-Recovery des
Hybridschalters. Das Einschalten des Hybridschalters erfolgt durch den Si-IGBT. Der
SiC-MOSFET wird um 2 ps verzogert zugeschaltet.

Durch die Verwendung der Bodydiode des SiC-MOSFETs und den Verzicht auf eine weitere
dedizierte Diode fillt die Reverse-Recovery Ladung sehr gering aus. Die Uberstromspitze
reduziert sich im Vergleich zum Full-Si Schalter sehr stark. Jedoch treten Oszillationen
zwischen abkommutierender Bodydiode und Streuinduktivitdt im Kommutierungskreis auf.

Die Dauer der Oszillationen féllt jedoch wie beim Ausschaltvorgang geringer aus als beim
Full-SiC Schalter.

Die Einschaltgeschwindigkeit des Hybridschalters wurde anhand der Spannungstransienten
beim Reverse-Recovery ausgewihlt. Ein Kompromiss aus Flankensteilheit und Uberspan-
nung beim Reverse-Recovery und Einschaltgeschwindigkeit wird fiir den Hybridschalter und
den Full-SiC Schalter nach gleichen Kriterien ausgewéhlt. Es werden grofiere Spannungs-
steilheiten als beim Ausschalten akzeptiert, da zum einen der dazugehérige Spannungshub
niedriger ausféllt, zum anderen die fiir eine Last relevante Flankensteilheit zwischen den

Ausgangsklemmen des Umrichters geringer ist als am Halbleiter.

Weiterhin wird gezeigt, dass sich auch beim Hybridschalter durch das Verwenden einer
externen Gatekapazitéit die Schaltverluste reduzieren lassen, dies jedoch in geringerem
Mafle als bei einem Full-Si Schalter.
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Die Schaltverluste werden beim Einschalten nahezu ausschliefilich im Si-IGBT umgesetzt.
Der Hybridschalter profitiert vor allem durch die sehr geringe Uberstromspitze beim
Reverse-Recovery. Die Schaltverluste beim Reverse-Recovery sind vernachléssigbar und
sogar geringer als beim Full-SiC Schalter. Der Full-SiC Schalter hat zwar die geringsten
FEinschaltverluste, die Schaltverluste des Hybridschalters liegen beim Einschalten jedoch
deutlich unter denen eines Full-Si Schalters.
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4.7 Schalteigenschaften im Vergleich

Die in diesem Kapitel vorgestellten Hybridschalter verwenden IGBTs unterschiedlicher
Auslegung. Ausgangskennlinien und intrinsisches Abschalten mit Pulsmuster 1 (P1) wird
mit einer Vielzahl von IGBTs untersucht. Detaillierte Betrachtungen beschrinken sich
auf einen langsam schaltenden low-sat Hybridschalter und einen schnell schaltenden fast
Hybridschalter. Mit diesen Hybridschaltern wird ebenfalls das Pulsmuster 2 untersucht,
wahrend Pulsmuster 3 nur fiir den low-sat Hybridschalter in Betracht gezogen wird. Fiir
das Einschalten wird ein Pulsmuster verwendet, das die Schaltverluste auf den IGBT
beschréankt.

Fiir eine objektive Bewertung und einen Vergleich der Hybridschalter mit Full-Si und
Full-SiC Schalter wird jeweils eine Treiberauslegung gewéhlt, die nach gleichen Kriterien
und Limitierungen ausgelegt wurde. Dynamischer Avalanche wird vermieden, transiente
Uberspannungen werden durch Active-Clamping limitiert, die Steilheit der Spannungsflanke
wird begrenzt und die maximale Schaltleistung der Si-Diode nicht iiberschritten. Dieser
Abschnitt soll abschlieBend eine Ubersicht iiber die im Detail untersuchten Schaltervarianten

geben.

Werden Si-IGBT und SiC-MOSFET parallel geschaltet, entsteht eine gemeinsame Durchlass-
kennlinie, die durch Eigenschaften beider Halbleiter gekennzeichnet ist. Die Stromaufteilung
zwischen den Halbleitern ist stark durch deren Auslegung gepragt. Sie ist sowohl von der
Temperatur als auch vom Laststrom abhingig. Die Ausgangskennlinie des Hybridschalters
bestimmt die statische Ladungstrigerkonzentration im IGBT. Alle Parameter, die einen Ein-
fluss auf die Ausgangskennlinie haben, wirken sich {iber diese auch auf das Schaltverhalten

aus.

Die Treiberauslegung der unterschiedlichen Schalter ist nicht immer als erstes durch das
gleiche Kriterium limitiert. In Tabelle 4.1 ist eine Ubersicht der im Detail untersuchten
Schalter dargestellt. Die Full-Si Schalter sowie der low-sat Hybrid P1 sind beim Abschalten
in ihrer Treiberauslegung durch dynamischen Avalanche bestimmt und daher in ihrer
Schaltgeschwindigkeit limitiert, alle anderen Varianten erreichen das gesetzte Limit von
15kV /ps. Fiir die Schaltmuster P2 und P3 ist dafiir eine Verzégerungszeit von mehreren
Mikrosekunden notwendig. Beim low-sat Full-Si und low-sat Hybrid P1 kann durch die
reduzierte Schaltgeschwindigkeit jedoch auf eine Active-Clamping Schaltung verzichtet

werden.

Die Einschaltgeschwindigkeit ist bei den Full-Si Schaltern durch die maximale Verlustleis-
tung der Si-Diode bestimmt, wihrend Hybrid und Full-SiC Schalter mit einer Begrenzung
der Flankensteilheit und auftretender Uberspannung beim Reverse-Recovery ausgelegt

sind.
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Tabelle 4.1: Unterschiede der Treiberauslegung der verschiedenen Schaltertopologien

Abschalten Einschalten und RR
ngoff Active- tv AUcg/At tosz Inter-Chip Rg on tv tosz
Schalter | bestimmt | Clamping | [ps] (bei In) [ps] Oszillatio- | bestimmt | [ps] [ps]
durch [kV /us] nen durch
low-sat . . max -
Full-Si Avalanche Nein - 3 <0.1 Nein Dioden- <0.1
leistung
fast . max -
Full-Si Avalanche Ja - 12 <0.1 Nein Dioden- <0.1
leistung
low-sat |\ lanche | Nein 0 5 <01 Nein AUps/At, | 5 | <01
Hybrid Urr.1 bis 1.1
P1
low-sat max 0.1 AUpgs/At, <0.1
Hybrid | AUcg/at | % 6 1 bis 0.8 Ja O, | 2 | bist1
P2
low-sat max <0.1 . AUps/At, <0.1
Hybrid | AUcg/at | ® 6 1 bis0.7 | e O, | 2 | bis11
P3
fast max <0.1 . AUps/At, <0.1
Hybrid | AUcp/at | ® 0 1 bis0.5 | e Oy | 2 | bis1.2
P1
fast max 0.3 AUps/At, <0.1
Hybrid | AUcg/At Ja 4 1 bis 0.8 Ja Opn, | 2 | bis1.2
P2
. max 0.9 AUps/At, - 1.1
Full-SIC 1 Ay /A Ja - 15 bis 3 Ja Opm s bis 1.6

Fir die verschiedenen Schalter werden Oszillationsverhalten und Schaltverluste betrachtet.
In Abbildung 4.81 werden die Oszillationszeiten der Sperrspannung nach dem Abschalten
miteinander verglichen. Schalter, die die maximale Flankensteilheit erreichen, neigen auch zu
Ostzillationen. Dabei ist die Oszillationsdauer von Hybridschaltern generell geringer als vom
Full-SiC Schalter. Die hohe bipolare Ladung des low-sat IGBTs dampft die Oszillationen,
kann diese aber bei hohen Verzogerungszeiten im Hybrid wie beim Pulsmuster 2 und 3
nicht vollstdndig in allen Arbeitspunkten unterdriicken. Der fast Hybrid oszilliert sogar

bereits bei Pulsmuster 1.

Beim Reverse-Recovery fillt die Oszillationsdauer der Hybridschalter mit geringerer Di-

odenfléche im Vergleich zum Full-SiC Schalter ebenfalls geringer aus.

Wird der SiC-MOSFET zum Abschalten verwendet, konnen Inter-Chip Oszillationen
auftreten, die sogar bis zur Zerstérung fiihren kénnen. Der Aufwand fiir ein Modullayout,
das diese Oszillationen vermeidet oder beddmpft, ist erhoht. Dies trifft auf die Hybridschalter

mit Pulsmuster 2 sowie den Full-SiC Schalter zu.

In Abbildung 4.82 erfolgt bei Nennstrom ein Vergleich der Schaltverluste mit einer Auf-

schliisselung in Einschalt-, Ausschalt- und Reverse-Recovery Verluste. Zusétzlich zu den
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Abbildung 4.81: Dauer der Spannungsoszillationen (tog,) groBer als 2 % Upc,y, aller Schalter
im Vergleich (7 = 125°C, P1: ty = 0ps, low-sat Hybrid P2 und P3: ty = 6 ps, fast Hybrid
P2: ty = 4ps)

vermessenen Hybridschaltern sind ebenfalls Schottky-Hybridschalter dargestellt. Diese sind
als eine theoretische Abschéitzung der Kombination von Si-IGBT und SiC-Schottkydiode zu
verstehen. Fiir das Abschalten werden die Schaltverluste der Full-Si Schalter angenommen,
da hier kein paralleler Schalter den IGBT entlasten kann oder die Plasmamenge im IGBT
reduzieren kann. Fiir das Einschalten des IGBTs auf eine Schottkydiode werden die gleichen

Verluste wie beim Einschalten auf eine SiC-Bodydiode eines MOSFETs angenommen.

Die Hybridschalter profitieren deutlich durch das Einschalten auf eine SiC-Diode mit
geringer Reverse-Recovery Ladung. Die Reverse-Recovery Verluste der Hybridschalter
kénnen nahezu vernachléssigt werden, auch die Verluste des einschaltenden Halbleiters
werden stark reduziert. Dabei unterscheiden sich die Einschaltverluste von fast und low-sat
Hybridschalter nur wenig. Allein durch das Verwenden der SiC-Diode lassen sich die
Schaltverluste mit low-sat IGBT bereits auf 64 % im Vergleich zum low-sat Full-Si reduzieren
(low-sat Schottky-Hybrid).

Die Ausschaltverluste werden im Hybridschalter mit parallelem SiC-MOSFET weiter stark
abgesenkt. Durch die Parallelschaltung mit MOSFET und den geteilten Durchlassstrom
lassen sich die Schaltverluste mit den unterschiedlichen Pulsmustern weiter reduzieren. Mit
low-sat Hybrid P1 werden 49 % der Schaltverluste erreicht, mit low-sat Hybrid P3 sogar
nur 35 %. In beiden Féllen fallen die Schaltverluste nahezu ausschliefilich im IGBT an.
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Abbildung 4.82: Schaltverluste aller Schaltertopolgien unter Nennbedingungen, Prozent-
werte bezogen auf den low-sat Full-Si Schalter, in Klammern: Schaltverluste nur im
SiC-MOSFET

Die niedrigsten Schaltverluste mit low-sat Hybridschalter lassen sich mit Pulsmuster 2
erreichen (31 %). Hier ist jedoch der SiC-MOSFET mafigeblich am harten Schalten beteiligt
und erfdhrt auch einen Teil der Ausschaltverluste. In Summe unterscheiden sich die

Schaltverluste zum fast Hybridschalter nur noch marginal.

Beim fast Hybridschalter wird deutlich, dass die Verwendung von Pulsmuster 2 nicht sinnvoll
erscheint, da hier keine geringeren Schaltverluste erzielt werden, jedoch der SiIC-MOSFET
am harten Schalten beteiligt wird. Trotz dieser Beteiligung beim Ausschalten fallt im
SiC-MOSFET nur ein geringer Teil der gesamten Schaltverluste an. Bei allen Hybridschal-
tern mit Pulsmuster 2 und 3 werden die Ausschaltverluste so weit reduziert, dass bei den

Schaltverlusten die Einschaltverluste dominieren.

Die Hybridschalter mit SiC-MOSFETs erreichen alle deutlich reduzierte Schaltverluste mit
Einsparungen bis zu 70 %. Dennoch erreicht der SIC-MOSFET die geringsten Schaltverluste
aller Schalter. Beim Einschalten erreicht er deutlich friiher eine niedrige Durchlassspannung
(siehe 4.6.6), beim Ausschalten erfahrt er eine stérkere kapazitive Entlastung und ein
hoheres dI/dt ohne Tailstrom (siehe 4.3.8). Lediglich beim Reverse-Recovery ist die im
Vergleich zum Hybridschalter doppelt so hohe Diodenfliche nachteilig.

In Abbildung 4.83 sind die Schaltverluste bei unterschiedlichen Laststromen dargestellt.
Insbesondere bei geringen Laststromen befinden sich die Schaltverluste des Hybridschalters
dicht an denen des Full-SiC Schalters. Hier profitiert der Hybridschalter beim Abschalten
durch einen sehr geringen Anteil des Laststroms sowie durch halb so grofie Diodenfliache
im Vergleich zum SiC-MOSFET. Auch der low-sat Hybridschalter P3 hat bei geringen
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(b) In Relation zum Laststrom

Schaltertopologien im Vergleich

unter

Laststromen eine geringe Beteiligung am Laststrom, beim Abschalten wird jedoch kurz vor

der Spannungsflanke wieder iiberproportional viel Ladungstriagerplasma eingebracht. Trotz

langer Verzogerungszeit liegen die Schaltverluste hier also eher dicht bei Pulsmuster 1 als

bei Pulsmuster 2. Mit zunehmendem Laststrom und gréflerer Beteiligung am Durchlass

entfernen sich die Kurven des Hybridschalters vom Full-SiC.
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In diesem Kapitel wird das Potenzial des Hybridschalters durch die Berechnung eines
maximalen Ausgangsstroms und des Wirkungsgrads eines Moduls mit Hybridschalter
ausgewertet und erneut mit den alternativen Schaltern Full-Si und Full-SiC verglichen. In
Kapitel 4 wurden die Durchlass- und Schalteigenschaften des Hybridschalters erldutert und
verglichen. Die verschiedenen Schalter erreichen unterschiedliche Durchlassspannungen und
Schaltverluste. Die im skalierten Aufbau erzielten Ergebnisse werden rechnerisch auf die
in 3.4 beschriebenen Module skaliert. Die Schaltervarianten unterscheiden sich als Modul
neben ihren elektrischen Eigenschaften auch in ihren Chipflichen und daher auch in ihren

thermischen Eigenschaften.

Fiir eine Bewertung wurde ein netzseitiger, dreiphasiger Spannungszwischenkreisumrichter
mit leistungsstarker Wasserkiihlung gewéahlt, wie er z.B. bei Windenergieanlagen zum

Einsatz kommt.

Mit den vermessenen Ausgangskennlinien und Schaltverlusten der Halbleiter wird fiir ein
Modul die mittlere Verlustleistung innerhalb einer Periode der Grundfrequenz (50 Hz) in
Abhéngigkeit des Laststroms berechnet. Mit thermischen Widerstdnden, abgeleitet aus
Messdaten eines kommerziell erhéltlichen Full-Si Moduls, wird berechnet, bei welchem

Ausgangsstrom eine Sperrschichttemperatur von 125 °C erreicht wird.

5.1 Berechnung des maximalen Ausgangsstroms eines Mo-
duls

Als Eingangsgrofien fiir die Berechnung der maximalen Ausgangsstrome dienen vermessene
Durchlasskennlinien, gemessene Schaltverluste und Chipflachen. Fiir die Berechnung wird
vollstdndige Symmetrie beider Schalter eines Moduls angenommen. Totzeiten, Verzoge-

rungszeiten und minimale Einschaltdauern werden vernachléssigt.

Die Ausgangskennlinien wurden kontinuierlich vermessen (siehe Abbildung 4.1) und werden
entsprechend des Skalierungsfaktors (Faktor 8 fiir den Hybridschalter) auf ein Modul

skaliert.

Das thermische Verhalten eines Moduls ist von den verwendeten Chipflichen abhingig. Im
Gegensatz zu einem hybriden Schalter aus diskreten Halbleitern existiert in einem Leistungs-
modul eine thermische Kopplung zwischen den verwendeten Halbleitern. Diese Kopplung
zwischen IGBT und MOSFET bzw. Diode wird bei der Berechnung der Sperrschichttem-
peratur durch die Verwendung einer Kopplungsmatrix beriicksichtigt (Gleichung 5.1). Alle
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thermischen Widerstédnde beziehen sich auf die jeweilige Sperrschichttemperatur 7j und

die Kiithlwassertemperatur 7.

T;1GBT Rinni Rinim PigpT
7y . (5.1)

T; MOSFET Rinvr Renvm PyiosreT

Die thermischen Widerstédnde der Kopplungsmatrix wurden aus bekannten Kopplungsfakto-
ren und Chipflachen eines Full-Si Moduls des Typs FF1800XTR17T2P5 mit Wasserkiihlung
abgeleitet und anteilig mit den Chipflichen der untersuchten Halbleiter skaliert. Die Fakto-
ren Ry 11, Renvv werden durch eine anteilige Skalierung mit den verwendeten Chipflichen
angepasst (Gleichungen 5.2 und 5.3). Die nur anteilige Skalierung der thermischen Wi-
dersténde soll beriicksichtigen, dass durch unterschiedliche Chipflachen der thermische
Widerstand zwischen Chip und Substrat beeinflusst wird, der restliche Modulaufbau, die
thermische Anbindung an den Kiihlkérper und der Kiihlkérper selbst jedoch unverdndert
bleiben (siche auch Abschnitt A.14 im Anhang). Die Kopplungsfaktoren Rinv, Renvn
werden nicht mit der Chipflache skaliert. Die resultierenden thermischen Widerstdnde sind
als Abschétzung zu verstehen. In einem Leistungsmodul bestehen Abhéngigkeiten vom
tatséchlichen Modullayout, dem Modulaufbau, dem verwendetem Kiihlkérper sowie der

thermischen Anbringung.

AIGBT,FF1800

Rin1t = (Ren,11,rr1s00 — Renpr) - — s + Rinm (5.2)
1
ADbiode,FF1800
Rinvim = (Ren,op,Fr1so0 — Ren,pr) - erT + Rin M1 (5.3)

Die resultierenden thermischen Widersténde sind in Tabelle 5.1 aufgelistet. Die aufgelisteten
Werte berticksichtigen, dass die Fliche des IGBTs im generischen Modul kleiner ist als im
Referenzmodul. Weiterhin ist die Flache des SiC-MOSFETs im Hybridschalter geringfiigig
grofler als die Si-Diode im Full-Si (Ryn v < Ren,pp). Die SiC-Fliche im Full-SiC Modul
fallt groBer aus als die Flache des IGBTs im Hybridmodul (Ren v < Renir)-

Tabelle 5.1: Widerstédnde der thermischen Kopplungsmatrix in K/kW

Rintr | Reniv | Renip | Renvi | Renpr | Renvm | Ren,pD

Full-Si 64 33 36 87
Hybrid 64 33 36 85
Full-SiC - - - 61
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Abbildung 5.1: Berechnung des maximalen Ausgangsstroms eines Moduls mit low-sat
Hybridschalter bei Verwendung von Pulsmuster 3, (Wechselrichter, Super-Sinus-Dreieck
Modulation, M 2/V/3, cos 0.85, T, 55°C, Iyodulet = S00A (a, b),
fs =2.5kHz (a, b, ¢))

Abbildung 5.1a zeigt die relative Einschaltdauer und die Stréme fiir die Berechnung der
Schaltverluste im zeitlichen Verlauf. Die Durchlassverluste (Pp) und Schaltverluste (Ps)
im Verlauf einer Periode der Grundfrequenz, die sich fiir einen low-sat Hybridschalter
mit Pulsmuster 3 ergeben, sind in Abbildung 5.1b dargestellt. Die mathematische Be-
schreibung befindet sich im Anhang in Abschnitt A.15. Durch den Wechselrichterbetrieb
treten deutlich mehr Verluste wiahrend der positiven Halbwelle des Ausgangsstroms auf.
Es wird von einem sinusférmigen, symmetrischen Ausgangsstrom ausgegangen, die Strom-
welligkeit wird vernachléssigt. Fiir die Berechnung des maximalen Ausgangsstroms werden
Durchlass- und Schaltverluste iiber eine Grundschwingungsperiode gemittelt, der Einfluss

der Temperaturwelligkeit im Verlauf einer Grundschwingung wird nicht betrachtet.
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Die mittlere Verlustleistung in Abhéngigkeit des Ausgangsstroms ist in Abbildung 5.1c abge-
bildet. Bei einem Ausgangsstrom von I, = 1 kA und einer Schaltfrequenz von fg = 2.5kHz
machen die Schaltverluste 1/3 der gesamten Verluste aus, sie fallen nahezu vollstindig
im IGBT an. Die Durchlassverluste verteilen sich jedoch gleichermaflen auf IGBT und
MOSFET. Auch wenn der IGBT bei hohen Stromen einen deutlichen Anteil an den
Durchlassverlusten im Vorwértsbetrieb hat, entstehen im MOSFET zusétzlich Verluste im

Diodenbetrieb, trotz der Wahl eines Arbeitspunktes mit geringer Diodenleitdauer.

In Abbildung 5.1d ist der maximale Ausgangsstrom aufgetragen, der zu einer Sperrschicht-
temperatur von 125 °C fiihrt, separat fiir den IGBT und den MOSFET des Hybridschalters.
Die Schaltverluste werden nahezu ausschliellich im IGBT umgesetzt. Ein Anstieg der
Verluste mit zunehmender Schaltfrequenz fithrt zu einem Abfall der Kurve des IGBTs.
Durch die thermische Kopplung sinkt auch der Kurvenverlauf des MOSFETs.

Der thermische Widerstand des MOSFETs ist aufgrund der geringeren Chipfliche grofier
als beim IGBT. Das fiihrt trotz geteilter Durchlassverluste dazu, dass bei sehr geringen
Frequenzen der MOSFET bereits bei geringerem Ausgangsstrom als der IGBT die gewéhlte
Sperrschichttemperatur erreicht. Bei einer Schaltfrequenz von ca. 2.9 kHz erreichen beide

Halbleiter bei einem Ausgangsstrom von 1.14 kA eine Sperrschichttemperatur von 125 °C.

Abbildung 5.1d zeigt zusétzlich die Sperrschichttemperatur von IGBT und MOSFET,
wenn der jeweils andere Halbleiter den Ausgangsstrom bereits limitiert. Bei einer Schaltfre-
quenz von 10kHz erreicht der IGBT bei einem Ausgangsstrom von 0.67 kA die maximale
Sperrschichttemperatur, wiahrend die errechnete Temperatur des MOSFETSs bei 110°C
liegt. Die der Berechnung zugrunde liegenden Verluste wurden bei T} = 125 °C ermittelt.
Eine geringere Sperrschichttemperatur fithrt zu einem geringeren Rpg o, im MOSFET,
einer Verschiebung des Laststroms im Durchlass vom IGBT in den MOSFET und zu einer
Senkung der Schaltverluste im IGBT. Bei grofler Abweichung der Schaltfrequenz vom
Arbeitspunkt gleicher Sperrschichttemperatur handelt es sich daher um eine konservative

Abschétzung.

5.2 Maximaler Ausgangsstrom verschiedener Module

Mit dem in Abschnitt 5.1 beschriebenen Verfahren kénnen die maximalen Ausgangsstrome
aller untersuchten Schalter berechnet werden (siehe Abbildung 5.2). Dabei zeigen sich je
nach Schaltfrequenz deutliche Unterschiede. Gewahlt ist ein Arbeitspunkt im Wechselrich-

terbetrieb mit maximaler Aussteuerung und einem Leistungsfaktor cos ¢ = 0.85.

Die Full-Si Schalter erreichen die niedrigsten Modulstrome, lediglich der low-sat Full-Si
Schalter schneidet bei niedrigen Schaltfrequenzen besser ab als die fast Hybridschalter.
Thr Ausgangsstrom ist in dem gewahlten Arbeitspunkt durch die Sperrschichttemperatur
der IGBTs limitiert. Der fast Full-Si Schalter erreicht bei hohen Schaltfrequenzen nur
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Abbildung 5.2: Maximaler Ausgangsstrom eines Moduls (Wechselrichter, Super-Sinus-
Dreieck Modulation, M = 2/+/3, cos ¢ = 0.85, T, = 55°C)

einen geringfiigig hoheren Ausgangsstrom als der low-sat Full-Si. Im Vergleich zum low-sat
Full-Si wurden durch die Kombination mit der gleichen Si-Diode nur die Ausschaltverluste
reduziert. Der Schalter weist bei hohen Durchlassverlusten des IGBTs weiterhin eine hohe

Abhéngigkeit von der Schaltfrequenz auf.

Die hochsten Ausgangsstrome werden bei hohen Schaltfrequenzen durch den Full-SiC Schal-
ter erreicht, jedoch wird dieser bei Frequenzen < 4.5kHz durch den low-sat Hybridschalter

ubertroffen.

Beim fast Hybridschalter zeigt sich hier erneut, dass die Verwendung von Pulsmuster 2 fur
den fast Hybrid nicht lohnenswert erscheint. Auch mit Pulsmuster 1 liegt der fast Hybrid
bei Schaltfrequenzen < 11kHz unter dem Ausgangsstrom des low-sat Hybrids P2 und
dauerhaft unter dem low-sat Hybrid P1. Eine Verwendung des fast Hybrid P1 ist daher
nur bei sehr hohen Schaltfrequenzen attraktiv, wenn ein low-sat Hybrid P2 z.B. aufgrund

von Inter-Chip Oszillationen nicht in Betracht gezogen wird.

Weiterhin sind beim Hybridschalter die Punkte gleicher Sperrschichttemperatur von IGBT
und MOSFET markiert. Bei geringen Schaltfrequenzen begrenzt der SiIC-MOSFET, bei
hohen ist der Ausgangsstrom durch den IGBT limitiert. Beim fast Hybridschalter begrenzt
iiber einen weiten Frequenzbereich der SIC-MOSFET den Ausgangsstrom. Bei diesem Schal-
ter iibernimmt der MOSFET im Durchlass einen deutlich gréfieren Anteil am Laststrom

als beim low-sat Hybrid.
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Beim low-sat Hybrid unterscheiden sich je nach verwendetem Schaltmuster fiir das Ab-
schalten die Punkte gleicher Temperatur. Ausgehend von Pulsmuster 1 verschiebt sich zu
Pulsmuster 2 dieser Punkt zu hoheren Frequenzen. Die gesamten Schaltverluste werden
reduziert, jedoch fallen auch Schaltverluste im MOSFET an, sodass der SiIC-MOSFET bei
geringen Schaltfrequenzen limitiert. Von Pulsmuster 2 zu 3 steigen die Schaltverluste in Sum-
me zwar an, jedoch werden sie auf den IGBT verschoben. Bei Schaltfrequenzen < 2.9kHz
liegt durch die Reduktion der Verluste im MOSFET der Ausgangsstrom minimal héher als
bei Pulsmuster 2, bei grofieren Frequenzen erreicht jedoch der IGBT durch den Anstieg der
Schaltverluste bereits bei geringeren Ausgangsstromen als bei Pulsmuster 3 die maximal

erlaubte Sperrschichttemperatur.

Der low-sat Hybridschalter erreicht mit Pulsmuster 2 und 3 bei einer Schaltfrequenz
von 2.5kHz mit Iyoduiest = 1.16kA einen um 60 % hoheren Ausgangsstrom als der
low-sat Full-Si Schalter (Injodulefr = 0.73kA) und damit auch 6 % mehr Ausgangsstrom
als der Full-SiC Schalter (Inodulefr = 1.1kA). Der low-sat Hybrid P1 erreicht mit
Ivodul,eff = 1.07kA einen 47 % hoheren Ausgangsstrom als der Full-Si Schalter und liegt
2 % unter dem Full-SiC.

Weiterhin ist in Abbildung 5.2 das Limit der Treiberauslegung eingezeichnet. Die Treiber-
auslegung erfolgte fiir einen Maximalstrom, der einem Momentanwert des Laststroms im
Modul von 1.6 kA entspricht (siche Kapitel 3.4). Bei einer Super-Sinus Modulation miissen
alle Werte des Ausgangsstroms geschaltet werden kénnen. Mit dem Maximalstrom der
Treiberauslegung als Spitzenwert eines sinusférmigen Ausgangsstroms ergibt sich ein Effek-
tivwert von 1.13 kA als Limit der Treiberauslegung. Bei Schaltfrequenzen von fg < 2.9kHz
iiberschreitet der maximale Ausgangsstrom vom Hybridschalter mit Pulsmuster 2 oder 3

bereits dieses Limit. Eine Diskussion des Uberschreitens dieses Limits folgt in Kapitel 5.9.

5.3 Wirkung des Schaltsignalversatzes auf den maximalen

Ausgangsstrom

In Kapitel 4 (4.4.6, 4.5.6) wurde dargelegt, dass sowohl beim Abschalten mit Pulsmuster 2
als auch mit Pulsmuster 3 durch den Schaltsignalversatz ¢y die Ausschaltverluste beeinflusst
werden. Gleichermafien entscheidet der Schaltsignalversatz, wie sich die Abschaltverluste
auf IGBT und MOSFET verteilen. Daher wirkt sich der Schaltsignalversatz auch auf den
maximal moglichen Ausgangsstrom aus und darauf, welcher Halbleiter zuerst die maximal

erlaubte Sperrschichttemperatur erreicht.

In Abbildung 5.3 ist fiir die unterschiedlichen Pulsmuster beim Abschalten fiir den low-sat
Hybrid der maximale Ausgangsstrom abgebildet, sowohl fir fg = 2.5kHz als auch fir
fs = 10kHz. Ebenfalls wird angezeigt, welcher Halbleiter durch Erreichen einer Sperr-

schichttemperatur von 125°C den Ausgangsstrom limitiert. Bei einer Schaltfrequenz von
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Abbildung 5.3: Wirkung des Schaltsignalversatzes tvy
auf den maximalen Ausgangsstrom des Hybridschalters (Wechselrichter,
Super-Sinus-Dreieck Modulation, M = 2/v/3, cos ¢ = 0.85, T, = 55°C)

fs = 2.5kHz limitiert beim low-sat Hybrid P2 bei allen Werten fiir ¢ty der SiC-MOSFET.
Wird Pulsmuster 3 verwendet, liegen die Schaltverluste zwar héher, werden aber im IGBT
umgesetzt. Bei diesem Pulsmuster limitiert bei geringen Werten fiir ¢ty der IGBT. Ab
einem Versatz von ty > 4ps begrenzt jedoch der SiIC-MOSFET, der Ausgangsstrom kann
gesteigert werden. Das Maximum liegt sowohl fiir Pulsmuster 2 als auch Pulsmuster 3 im
Bereich von 4 bis 6 ps. In diesem Bereich wird gerade die maximal zuléssige Flankensteilheit
erreicht (siehe Kapitel 4.4.3).

Bei fg = 10kHz limitiert auch bei Erreichen der maximalen Flankensteilheit der IGBT,
das Maximum verschiebt sich zu héheren Werten fiir ¢y, bei denen der Schalter von einer
Verschiebung der Verluste vom IGBT auf den MOSFET profitiert. Bei der Wahl des
optimalen Schaltsignalversatzes ist folglich auch die Schaltfrequenz zu beriicksichtigen. Um
den low-sat Hybrid mit anderen Schaltern zu vergleichen, wurde fiir Pulsmuster 2 und 3

ein Schaltsignalversatz von ty = 6 us ausgewéhlt.

5.4 Auswahl eines IGBTs fiir den Hybridschalter

In Kapitel 4.7 wurde gezeigt, dass der low-sat Hybrid die gleichen niedrigen Schaltverluste
wie der fast Hybrid erreichen kann, wenn zum Abschalten das Pulsmuster 2 verwendet
wird. Aus diesem Ergebnis wird abgeleitet, dass bei der vorgegebenen Flankensteilheit
unabhéngig von der Auslegung des IGBTs die Schaltverluste auf dieses Niveau reduziert

werden konnen.
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Abbildung 5.4: Abschitzung des maximalen Ausgangsstroms eines generischen Hybrid-
moduls mit unterschiedlichen Si-IGBTs (Wechselrichter, Super-Sinus-Dreieck Modulation,
M =2//3, cosp = 0.85, Ty, = 55°C)

Auf Basis dieser Annahme kann fiir alle in Kapitel 3.2 aufgelisteten IGBTs der maxima-
le Modulstrom berechnet werden (siehe Abbildung 5.4). Hierfiir wurde der Mittelwert
der Schaltverluste vom low-sat Hybrid P2 und fast Hybrid P2 verwendet und mit den
Ausgangskennlinien jedes IGBTs kombiniert.

Die hier berechneten Hybridschalter weisen die gleichen mittleren Schaltverluste von
Pulsmuster 2 auf. Sie unterscheiden sich in ihren Durchlassverlusten und der Verteilung der

Durchlassverluste auf IGBT und MOSFET aufgrund unterschiedlicher Ausgangskennlinien.

Der hochste Modulstrom wird mit dem low-sat IGBT W9Z1 erreicht. Bei der Verwendung
von IGBTs mit héherer Durchlassspannung tibernimmt der SiC-MOSFET einen hoheren
Anteil des Laststroms im Durchlass. Der Punkt gleicher Sperrschichttemperatur wandert
zu hoheren Schaltfrequenzen. Trotzdem werden auch bei Schaltfrequenzen, in denen der
IGBT bereits limitiert (fs > 6.2kHz), die hochsten Ausgangsstréome durch den low-sat
Hybrid mit IGBT W9Z1 erreicht.

IGBTs mit héherer Durchlassspannung als der IGBT W9Z1 haben zwar einen geringeren
Anteil an den Durchlassverlusten des Hybridschalters, jedoch fithrt deren Verwendung zu
einem geringeren Wirkungsgrad des Schalters. Die Verschiebung des Laststroms von IGBT

zu MOSFET kompensiert nicht die insgesamt héheren Durchlassverluste.
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5.5 Vorteilhafte Arbeitspunkte fiir den Hybridschalter

Der in dieser Arbeit vorgestellte Hybridschalter verwendet keine dedizierte Diode. Dies
wirkt sich vorteilhaft auf seine Ausgangscharakteristik im Wechselrichterbetrieb aus, da
die gesamte Chipfliche am Durchlass beteiligt ist. Die Rickwartsleitfahigkeit wird durch
den SiC-MOSFET bereitgestellt, der nur ungefdhr ein Drittel der verwendeten Chipfléche
ausmacht. Hierdurch ist der Hybridschalter vor allem fiir die Verwendung als Wechselrichter

geeignet bzw. generell fiir einen Betrieb mit wenig Diodenleitdauer.
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Abbildung 5.5: Maximaler Ausgangsstrom bei Variation der Diodenleitdauer durch (a) Leis-
tungsfaktor cos ¢, (b) Modulationsindex M (Super-Sinus-Dreieck Modulation, T, = 55°C)
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Abbildung 5.6: Maximaler Ausgangsstrom in Abhéngigkeit der Schaltfrequenz bei hoher
Diodenleitdauer durch (a) Gleichrichterbetrieb, (b) geringem Modulationsindex M (Super-
Sinus-Dreieck Modulation, T, = 55°C)

In Abbildung 5.5a ist der maximale Ausgangsstrom eines Moduls in Abhéngigkeit vom Leis-

tungsfaktor cos ¢ dargestellt, in Abbildung 5.5b in Abhéngigkeit vom Modulationsindex M.
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Eine hohe Diodenleitdauer bei einem geringen cos ¢ oder geringem Modulationsindex hat
auf ein Full-SiC Modul nur geringe Auswirkungen. Die Durchlassverluste verringern sich
beim SiC-MOSFET in Riickwértsrichtung geringfiigig aufgrund eines leicht reduzierten
Rps on bei hohen Stromen (siehe Kapitel 4.2). Bei Iyjoduletf = 1 kA und cos ¢ = —1 betragen
die Durchlassverluste ungefahr 94 % der Durchlassverluste im Vergleich zu cos ¢ = 1. Der
maximale Ausgangsstrom fallt dementsprechend bei Gleichrichterbetrieb mit cosp = —1

um 3 % hoher aus als bei Wechselrichterbetrieb mit cos ¢ = 1.

Im Hybridmodul ist im Diodenbetrieb die Stromdichte in der SiC-Chipflache doppelt so hoch
wie im Full-SiC. Es fallen héhere Durchlassverluste in einer geringeren SiC-Chipfliche an.
Bei geringem Leistungsfaktor oder im Gleichrichterbetrieb erreicht im Hybridschalter der
SiC-MOSFET daher deutlich vor dem IGBT die maximal zuléssige Sperrschichttemperatur
und limitiert den Modulstrom. So erreicht der low-sat Hybrid im Gleichrichterbetrieb
bei einem Leistungsfaktor von cos ¢ = —1 nur ungefahr 60 % des Ausgangsstroms eines
Full-SiC Moduls. Ein low-sat Full-Si Modul liegt jedoch mit 55 % weiterhin niedriger als
der Hybridschalter. Abbildung 5.6 zeigt, wie bei hoher Diodenleitdauer und bei geringer
Schaltfrequenz der maximale Ausgangsstrom dicht an dem eines Full-Si Moduls liegt.
Bei einer hohen Schaltfrequenz werden mit dem Hybridschalter dennoch bis zu Faktor 3
héhere Ausgangsstrome als mit einem Full-Si Modul erreicht. Die Schaltfrequenz, bei der
Si-IGBT und SiC-MOSFET mit maximalem Ausgangsstrom gleiche Sperrschichttemperatur

erreichen, verschiebt sich bei hoher Diodenleitdauer zu hoheren Werten.

Im Wechselrichterbetrieb profitiert der Hybridschalter von der Ausgangskennlinie des low-sat
IGBTs sowie von der Beteiligung der ganzen Chipfliche am Durchlass. In Arbeitspunkten,
bei denen der SiC-MOSFET in seiner Betriebstemperatur eine Reserve vorweist und
der IGBT limitiert, ist eine geringe Sensitivitidt des Ausgangsstroms gegeniiber dem
Leistungsfaktor zu erkennen. Limitiert der IGBT, hat das Pulsmuster 2 einen Vorteil

gegeniiber dem Pulsmuster 3.

Der Vorteil der bipolaren Ausgangskennlinie des IGBTs kommt beim Hybrid insbesondere
bei hohen Ausgangsstromen zum Tragen. So ermoglicht eine Absenkung der Kiithlwasser-
temperatur dem Hybridschalter seine maximale Ausgangsleistung stiarker zu steigern als
ein Full-SiC Modul (siehe Abbildung A.28 im Anhang).

Es ergeben sich gegeniiber einem Full-SiC Schalter vorteilhafte Betriebspunkte fiir den Hy-
bridschalter bei hohem Leistungsfaktor im Wechselrichterbetrieb, hohem Modulationsindex
und hoher Kiihlleistung.
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5.6 Variation der thermischen Widerstande und thermischen

Kopplung

Die berechneten hybriden Module unterscheiden sich vom Full-SiC Modul in der Summe
der verwendeten Chipflichen. Das Full-SiC Modul verwendet ungefihr nur zwei Drittel der
Chipflache eines hybriden Moduls (siehe Kapitel 3.4). Durch die groere Chipfliche kann
das hybride Modul eine groflere Verlustleistung abfiithren. Wie stark sich dieser Vorteil
auf den maximalen Ausgangsstrom auswirkt, ist davon abhéngig, wie stark der gesamte
thermische Widerstand allein von der Chipfliche beeinflusst wird und wie stark IGBT und
MOSFET thermisch miteinander gekoppelt sind.

Zur Untersuchung der thermischen Kopplung wurde bei der Berechnung des maximalen
Ausgangsstroms zusétzlich ein serieller thermischer Widerstand Ry, g eingefiihrt, durch
den die gesamte Verlustleistung des Moduls fliefit (sieche Gleichungen 5.4 und 5.5). Bei
diesem Widerstand handelt es sich um eine mathematische Variation der thermischen Kopp-
lungsmatrix, um die Auswirkung auf den maximalen Ausgangsstrom der unterschiedlichen

Module abzuschéatzen.

Ein hoher Widerstand Ry, g verringert die maximal mogliche Verlustleistung des Moduls
und erhoht die thermische Kopplung zwischen IGBT und MOSFET. Er spiegelt die
Eigenschaften z.B. einer schlechten thermischen Anbindung zwischen Modul und Kiihlkérper
bzw. der Verwendung eines luftgekiihlten Umrichters wider. Wird dagegen ein negativer
Wert fiir Ry, s verwendet, reduziert sich der gesamte thermische Widerstand und es
verringert sich die thermische Kopplung. Es werden die Eigenschaften von z.B. einer

direkten Wasserkiihlung nachgebildet.

T 1GBT Rin,i1 Rin, v Pigpr _ _
=T, + e + Rins - (PigT + PyrosFET)
T MOSFET | Ren, M1 Ren, Mt PyiosreT
(5.4)
Rin, i1+ Rins  Rin, v + Rins Piepr
=T+ | (5.5)
| Bn, 1+ Bens Rin, M+ Bin s PyiosFET

Der maximale Ausgangsstrom bei hoher Kopplung (R, s = 50K/kW) und niedriger
Kopplung (Rins = —25 K/kW) ist in Abbildung 5.7 dargestellt. Die sich bei diesen Werten
fiir den Hybridschalter ergebenden Widerstédnde der thermischen Kopplungsmatrix sind
in Tabelle 5.2 aufgelistet. Bei hohem thermischen Widerstand und hoher thermischer
Kopplung reduziert sich der Vorteil einer groflen Chipflache. In Abbildung 5.7a reduziert
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(a) Hohe Kopplung mit Ry, s = 50 K/kW (b) Geringe Kopplung mit Ry, s = —25 K/kW

Abbildung 5.7: Maximaler Ausgangsstrom bei hohem bzw. geringem seriellen, thermi-
schen Widerstand Ry, s (Wechselrichter, Super-Sinus-Dreieck Modulation, M = 2/ V3,
cos = 0.85, T, = 55°C)

sich bei allen Modulen der maximale Ausgangsstrom. Die Kurvenldufe der Hybridschalter
liegen bei allen Schaltfrequenzen unterhalb des Full-SiC, aber dennoch deutlich héher im
Vergleich zum Full-Si Modul.

Tabelle 5.2: In Abbildung 5.7 fiir den Hybridschalter verwendete thermische Widerstédnde
in K/kW

Rinni+Rins | Biniv+Rins | BonvitRins | B+ Rins
Rins =50 K/kW 114 83 86 135
Riyns = —25 K/kW 39 8 11 60

Bei einem geringen thermischen Widerstand und einer geringeren Kopplung wirkt sich die
unterschiedliche Chipflache deutlich aus. In Abbildung 5.7b erreichen die Hybridschalter bei
niedrigen Frequenzen deutlich mehr Ausgangsstrom als der Full-SiC Schalter. Schnittpunkte
der Kurvenverldufe von Hybridschalter und Full-SiC verschieben sich im Vergleich zu einem
Rihs = 0 (Abbildung 5.2) zu hoheren Werten. Die Schaltfrequenz gleicher Sperrschicht-
temperatur nimmt von Abbildung 5.7a zu Abbildung 5.7b beim low-sat Hybrid P2 um ca.
1kHz zu, wéhrend sie sich beim low-sat Hybrid P3, in dem weniger Verluste im MOSFET

anfallen, um ca. 1kHz reduziert.

In Abbildung 5.8a ist der maximale Ausgangsstrom bei einer konstanten Schaltfrequenz
und einer Variation des thermischen Widerstands R, g dargestellt. Bei negativen Werten
von Ry, g ist zu sehen, wie der maximale Ausgangsstrom stark ansteigt. Bei fg = 2.5kHz
iibersteigt der Ausgangsstrom der Hybridschalter den Ausgangsstrom des SiC-MOSFET,
wahrend er bei fg = 10kHz fiir alle Werte von Ry, g darunter liegt.
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Abbildung 5.8: Maximaler Ausgangsstrom in Abhéngigkeit des seriellen thermischen Wider-
stands Ry, s (Wechselrichter, Super-Sinus-Dreieck Modulation, M = 2/ V3, cos o = 0.85,
T, = 55°C)

Bei hoher Kiihlleistung steigert sich der maximale Ausgangsstrom des Hybridschalters
stéarker als im Full-SiC. Durch den sich stark &ndernden Maximalstrom ist in Abbildung 5.8a
die Auswirkung der thermischen Kopplung mit einer starken Anderung des maximalen
Ausgangsstroms iiberlagert. Eine isoliertere Betrachtung der thermischen Kopplung ist
moglich, wenn gemeinsam mit dem thermischen Widerstand R, g die Temperatur T,
angepasst wird. In Abbildung 5.8b wurde die Temperatur T}, so angepasst, dass im Full-SiC

ein konstanter Ausgangsstrom fiir alle Werte von Ry, g erreicht wird.

Es ist vor allem bei fg = 2.5kHz zu erkennen, dass bei einem zunehmenden Wert von
Ry s der Ausgangsstrom aller Hybridschalter absinkt. Mit einem zunehmenden ther-
mischen Gesamtwiderstand verringert sich der Vorteil einer grofleren Chipflaiche. Bei
Rins = —25K/kW und einer Schaltfrequenz von 2.5kHz liegt der maximale Ausgangs-
strom des low-sat Hybrid P3 trotz hoherer Gesamtverluste iiber dem des low-sat Hybrid P2.
In beiden Hybridschaltern begrenzt der SIC-MOSFET den maximalen Ausgangsstrom.
Bei geringer thermischer Kopplung macht sich bemerkbar, dass im low-sat Hybrid P3
die Verluste im SiC-MOSFET des Hybridschalters geringer ausfallen. Bei einer hoheren
thermischen Kopplung ist es weniger signifikant, in welchem Halbleiter die Verluste anfallen,
sodass sich die Kurvenverlaufe angleichen. Bei einer Schaltfrequenz von 10 kHz limitiert im
Hybridschalter der IGBT den maximalen Ausgangsstrom. Der low-sat Hybrid P2 profitiert
bei einer geringen thermischen Kopplung davon, dass in seinem IGBT geringere Verluste
anfallen als im IGBT des low-sat Hybrid P3.
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Der Hybridschalter kann insbesondere bei einer leistungsstarken Kiihlung von seiner
grofleren Chipflache profitieren. Die Verteilung der Verluste auf IGBT und MOSFET wirkt

sich bei geringer thermischer Kopplung stérker aus als bei hoher thermischer Kopplung.

5.7 Vorteilhaftes Modulationsverfahren

Bei einem Hybridmodul haben die Schaltverluste einen héheren Anteil an den Gesamt-
verlusten als bei einem Full-SiC Modul. Eine Reduktion der Schaltvorgénge durch eine
diskontinuierliche Pulsweitenmodulation ist daher insbesondere fiir den Hybridschalter
attraktiv.

In Abbildung 5.9a ist fiir eine Schaltfrequenz von fg = 10kHz und Super-Sinus Modu-
lation der Anteil der Schaltverluste fiir verschiedene Modultypen dargestellt. Bei einem
Laststrom von Injoqulef = 1 kA machen bei einem Full-SiC Modul die Schaltverluste 45 %
der Gesamtverluste aus, wahrend sie beim low-sat Hybridschalter je nach verwendetem

Pulsmuster zwischen 62 % und 72 % liegen.

In Abbildung 5.9b ist die relative Einschaltdauer bei der Verwendung einer Flattop
Modulation dargestellt. Bei dieser Form der Raumzeigermodulation wird der Schaltzustand
einer Phase fiir einen Bereich des Phasenwinkels von 60° konstant gehalten. Dieser Bereich
wird vorzugsweise auf das Maximum des sinusformigen Ausgangsstroms gelegt, sodass bei
hohem Laststrom im Modul keine Schaltvorgdnge durchgefiihrt werden. Die hier dargestellte
Modulation entspricht einer nach rechts verschobenen Flattop Raumzeigermodulation
aus [135]. Bei dieser Modulation wird wie bei der Super-Sinus-Dreieck Modulation bei einem
Modulationsindex M < 2/4/3 eine sinusformige verkettete Spannung erzeugt. Nachteil
einer Flattop Modulation ist ein hoherer Oberschwingungsgehalt [136].

Bei allen Modulvarianten kénnen durch die Anwendung der Flattop Modulation die Schalt-
verluste reduziert werden. In Abbildung 5.9c ist zu erkennen, dass sich die Schaltverluste
stark reduzieren. Bei einem Modulstrom von Injoqulef = 1 kA reduzieren sich die Schaltver-
luste von Full-SiC Schalter und low-sat Hybridschalter mit Pulsmuster 3 auf jeweils 47 %
der Schaltverluste im Vergleich zur Super-Sinus-Dreieck Modulation. Es ist zu erkennen,
dass die absolute Reduktion der Verluste beim Hybridschalter jedoch grofier ausfillt als
beim Full-SiC Schalter.

In Abbildung 5.9d ist der maximale Ausgangsstrom eines Moduls bei der Verwendung von
Flattop Modulation abgebildet. Bei allen Schaltern kann der maximale Ausgangsstrom im
Vergleich zur Super-Sinus-Dreieck Modulation gesteigert werden. Durch die Reduktion der
Schaltverluste fallen Durchlassverluste stiarker ins Gewicht. Bei Verwendung der Flattop
Modulation kann der Ausgangsstrom daher beim Hybridschalter stirker erhéht werden als
beim Full-SiC. Der Schnittpunkt mit low-sat Hybrid P2 verschiebt sich von fg = 5kHz auf

fs = 10kHz. Der low-sat Hybridschalter erreicht nun in einem gréfleren Frequenzbereich
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Abbildung 5.9: Reduktion der Schaltverluste durch Flattop Modulation (Wechselrichter,
fs = 10kHz, M = 2//3, cos = 0.85, T, = 55°C)

hohere Ausgangsstrome als der Full-SiC Schalter. Weil sich beim Hybridschalter die
Schaltverluste auf den IGBT konzentrieren, verschiebt sich die Schaltfrequenz mit gleicher

Sperrschichttemperatur ebenfalls zu héheren Frequenzen.

Da bei der Flattop Modulation der Bereich des Phasenwinkels ohne Schaltvorgéinge vorzugs-
weise auf das Maximum des Ausgangsstroms gelegt wird, erhoht sich auch der maximale
Effektivstrom, der mit der angewendeten Treiberauslegung geschaltet werden kann. Aus
Abbildung 5.9b wird ersichtlich, dass die héchsten Momentanwerte des sinusférmigen
Ausgangsstroms nicht geschaltet werden miissen. Voraussetzung ist jedoch ein | cos | > 0.5,
so ist gegeben, dass der Spitzenwert des Ausgangsstroms in einer Phase auch in einen
Bereich der Ausgangsspannung féllt, in dem in dieser Phase ein konstanter Schaltzustand

moglich ist. Bei dem in Abbildung 5.9d verwendeten cos ¢ = 0.85 muss erst bei einem
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Abbildung 5.10: Maximierung des Ausgangsstroms eines Moduls durch Flattop Modulation,
M =2/v/3, cosp =1, T, = 40°C (Wechselrichter)

Effektivstrom von Iyiodulef = 1.28 kA ein maximaler Momentanwert von 1.6 kA geschaltet

werden, dies entspricht dem maximalen Strom der Treiberauslegung.

Der maximale Ausgangsstrom des Hybridschalters kann durch Kombination von Flattop
Modulation und vorteilhaften Arbeitspunkten erhéht werden. Abbildung 5.10 zeigt den
maximalen Ausgangsstrom bei Verwendung von Flattop Modulation, einem Leistungsfaktor
von cos ¢ = 1 und einer Kiithlwassertemperatur von T, = 40°C. Bei einer Schaltfrequenz
von fg = 2.5kHz erreicht der low-sat Hybrid P2 einen Modulstrom von 1.6 kA, wéahrend
der Full-SiC bereits bei 1.25kA limitiert ist (Vergleiche 1.16 kA beim low-sat Hybrid P2
und 1.1kA beim Full-SiC in Abbildung 5.2). Es ldsst sich mit dem Hybridschalter trotz
der Verwendung von nur 50 % der SiC-Fliche eines Full-SiC Moduls ein um 28 % hoherer
Ausgangsstrom erzielen. Auch mit dem low-sat Hybrid P3, bei dem das harte Schalten
vom IGBT durchgefiihrt wird, ist bei einer Schaltfrequenz von fg = 10kHz der gleiche
Ausgangsstrom wie beim Full-SiC Schalter zu erreichen. Gegeniiber dem Full-Si Schalter
wird bei dieser Schaltfrequenz der mogliche Ausgangsstrom ungeféhr verdoppelt. Bei einem
cos ¢ = 1 betragt der maximale Effektivstrom, der von der verwendeten Treiberauslegung
abgedeckt ist Inioqulerr = 1.31kA. Bei einer Schaltfrequenz von fg = 2.5kHz iibersteigen
die maximalen Ausgangsstrome der Hybridschalter jedoch den maximalen Strom der
Treiberauslegung, bei einer Schaltfrequenz von fg = 10kHz liegen alle Kurven unterhalb

des Limits.

Durch die hohen Ausgangsstrome iibernimmt der IGBT einen hohen Anteil am Durchlass.
Bereits bei geringen Schaltfrequenzen ist der maximale Modulstrom durch den Si-IGBT
limitiert. Der Modulstrom, bei dem der SiC-MOSFET die maximale Sperrschichttemperatur
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erreicht, verlauft jedoch dicht iiber dem Limit des IGBTs. So liegt er bei einer Schaltfrequenz
von fg = 2.5kHz beim low-sat Hybrid P2 lediglich 20 A hoher als das Limit vom IGBT.
Die errechneten Sperrschichttemperaturen von IGBT und MOSFET liegen nur wenige

Kelvin auseinander.

5.8 Wirkungsgrad

In Abbildung 5.11 ist der Wirkungsgrad eines dreiphasigen Wechselrichters bei Ver-
wendung unterschiedlicher Module in Abhéngigkeit des Modulstroms dargestellt. Bei
einem Modulstrom von Injoqulet = 1.1kA erreicht bei Super-Sinus-Dreieck Modulation
(Abbildung 5.11a) sowohl der Full-SiC Schalter als auch der Hybridschalter mit Puls-
muster 2 und 3 einen Wirkungsgrad von 99.3 %. Der Wirkungsgrad des low-sat Full-Si
Schalters liegt dabei lediglich bei knapp unter 99 %. Bei einem geringeren Laststrom
liegt der Wirkungsgrad des Full-SiC Moduls héher als beim Hybridschalter, bei hoheren
Laststromen niedriger. Bei geringen Laststromen weist auch der Hybridschalter geringe
Schaltverluste auf, diese liegen aber dennoch hoher als beim Full-SiC Schalter - ebenso
die Durchlassverluste. Bei hohen Modulstrémen hat der Hybridschalter den Vorteil der
niedrigen Durchlassverluste des low-sat IGBTs, dies gleicht sogar die im Vergleich zum
Full-SiC héheren Schaltverluste aus.
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(a) Wirkungsgrad bei Super-Sinus-Dreieck Mo- (b) Wirkungsgrad bei Flattop Modulation,
dulation, fs = 2.5kHz, M = 2//3, cosp = 0.85 fg = 10kHz, M =2//3, cosp = 1

Abbildung 5.11: Wirkungsgrad der verschiedenen Module im Vergleich (7} = 125°C)

Bei einer Flattop Modulation und einem fiir den Hybridschalter vorteilhaften Parametersatz,
aber einer hohen Schaltfrequenz von fg = 10kHz ergibt sich fiir den Full-SiC Schalter und
Hybridschalter ein &hnlicher Verlauf des Wirkungsgrades (siehe Abbildung 5.11b). Einen
Wirkungsgrad von 99.3 % erreichen Full-SiC und low-sat Hybrid P2 bei Injoquier = 1.2 KA.
Auch der low-sat Hybrid P1 weist hier einen Wirkungsgrad iiber 99.1 % auf, wahrend der
low-sat Full-Si durch hohere Schaltverluste bei dieser Schaltfrequenz auf 98.6 % absinkt.
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Die Wirkungsgrade der low-sat Hybridschalter mit unterschiedlichen Pulsmustern unter-
scheiden sich nur durch unterschiedliche Schaltverluste. Der Anteil der Schaltverluste an

den Gesamtverlusten nimmt bei hoher Schaltfrequenz trotz Flattop Modulation zu.

5.9 Hohe Stromdichten bei Steigerung der Leistungsdichte

In diesem Kapitel wurde gezeigt, dass der in dieser Arbeit betrachtete Hybridschalter in
einem wassergekiihlten Wechselrichter deutlich héhere Ausgangsstréome erreichen kann als
ein Full-Si Modul und sogar bei einer Schaltfrequenz von 10 kHz noch gleichauf mit einem
Full-SiC Modul liegt. Ein Modul mit Hybridschalter kann im Vergleich zu einem Full-Si
Modul aufgrund seines Wirkungsgrads und thermischen Eigenschaften die Leistungsdichte
eines Umrichters deutlich steigern. Jedoch muss hierbei eine héhere Stromdichte bei der

Auslegung der verwendeten Halbleiter berticksichtigt werden.

Die Charakterisierung der in dieser Arbeit untersuchten Halbleiter erfolgte unter gleichen
Randbedingungen der Treiberauslegung und fiir gleichen Laststrom. Die im skalierten
Aufbau vermessenen Arbeitspunkte entsprechen einem Laststrom im Modul im Bereich
von 0.2kA bis 1.6 kA. Daraus folgt, dass bei Super-Sinus Modulation mit der verwendeten
Treiberauslegung ein sinusférmiger Ausgangsstrom eines Moduls bis zu Iyiodulesr = 1.13kA
(Spitzenwert 1.6kA) geschaltet werden kann. Bei einer Flattop Modulation erhoht sich
der Effektivwert in Abhéngigkeit vom cos ¢ auf bis zu Iyjogquiesr = 1.31kA, da bei hohen
cos ¢ der Spitzenwert des sinusformigen Ausgangsstroms nicht geschaltet werden muss. Fiir
Ausgangsstrome oberhalb dieses Bereichs kénnen die Schaltverlustkurven zwar extrapoliert

werden, basieren dann jedoch auf einer Treiberauslegung mit zu niedrigem Maximalstrom.

Durch die Wahl einer niedrigen Schaltfrequenz und Randbedingungen wie eine niedrige
Kiihlwassertemperatur, ein hoher Leistungsfaktor im Wechselrichterbetrieb und ein hoher
Modulationsindex sind nach thermischer Bewertung Ausgangsstrome oberhalb des Limits
der Treiberauslegung moglich. In diesem Fall ist der gewahlte maximale Laststrom der

Treiberauslegung von Ipjoqu = 1.6 kA zu niedrig angesetzt.

Eine Anpassung der Treiberauslegung auf hohere Ausgangsstrome resultiert in héheren
Schaltverlusten. Wird der IGBT eines Full-Si Schalters in einem Hybridschalter bei grofierer
Stromdichte verwendet, muss beachtet werden, dass bei hoherer Stromdichte auch ein
Auftreten von dynamischem Avalanche begiinstigt wird [41]. Das hat beim Abschalten
vor allem direkte Auswirkungen auf den low-sat Hybrid mit Pulsmuster 1. Bei diesem
limitiert dynamischer Avalanche die Flankensteilheit (siehe Tabelle 4.1), die bei hoheren

Stromdichten weiter reduziert werden muss.

Bei Pulsmuster 2 und 3 wurde gezeigt, dass sich durch den verwendeten Schaltsignalversatz
ty die Ladungstragerdichte im IGBT vor der Spannungsflanke reduziert und so auch nach

einer ausreichend hohen Zeit tv die angestrebte Spannungssteilheit ohne das Auftreten von
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dynamischem Avalanche erreicht werden kann. Eine Erhéhung des Schaltsignalversatzes
fiir eine ausreichende Reduktion der Ladungstriagerdichte bei htherem Laststrom fiihrt
zu einer linearen Erhohung der zusétzlichen Durchlassverluste im SiC-MOSFET vor der
Spannungsflanke. Weitere Steigerungen der Schaltverluste gegeniiber einer Extrapolation
wéren in geringerem Ausmaf bei allen Schaltern durch eine nétige Anpassung der Active-

Clamping Schaltung zu erwarten.

In einem Hybridmodul fithrt die SiC-Chipflache im Durchlass im Diodenmodus den gesam-
ten Laststrom, der SiC-MOSFET weist die doppelte Stromdichte eines Full-SiC Moduls
auf. Auch in Vorwértsrichtung wird bei der Verwendung von Pulsmuster 2 oder 3 der
SiC-MOSFET kurzzeitig vom gesamten Laststrom durchflossen. Bei einem Hybridmodul
ist daher eine geringere Stofistromfestigkeit zu erwarten als bei einem Full-SiC Modul.
Weiterhin wird bei hohen Stromdichten das Auftreten von bipolarer Degradation in der
Bodydiode vom SiC-MOSFET begiinstigt [137], sodass der im Hybridmodul verwendete
SiC-MOSFET auf die héheren Stromdichten im Hybridmodul ausgelegt werden muss.
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gerte Kurzschlussfestigkeit

In diesem Kapitel wird eine ereignisgesteuerte Treiberschaltung fiir den Si-SiC Hybrid-
schalter préasentiert, die die Ansteuerung des Hybridschalters mit einem gemeinsamen
Treibersignal ermoglicht, die Schaltreihenfolge erzeugt und im Kurzschlussfall den Kurz-
schlussstrom auf den IGBT begrenzt. Die Treiberschaltung wurde nach der in Kapitel 3.3
beschriebenen Methode der skalierten Messungen mit gleichem Skalierungsfaktor (Ng = 8)

experimentell validiert.

In Kapitel 2.4 wurden bereits in der Literatur verwendete Ansteuerungskonzepte vorgestellt.
Waéhrend die experimentellen Untersuchungen des Schaltverhaltens in Kapitel 4 mit separa-
ten Treibern nach dem in Abbildung 2.2b dargestellten Ansteuerungskonzept durchgefiihrt
wurden, verwendet der in diesem Kapitel vorgestellte Treiber ein Ansteuerungskonzept,

das lediglich ein einzelnes Eingangssignal benotigt (siehe Abbildung 2.2c).

In Abbildung 6.1 ist das Konzept des Treibers dargestellt. Es wird ein herkémmlicher
externer Treiber mit separaten Gatewiderstdnden fiir das Ein- und Ausschalten des Leis-
tungsschalters verwendet und um eine ereignisgesteuerte Treiberschaltung ergénzt. Die
experimentelle Validierung erfolgte mit einem skaliertem Versuchsaufbau, der das Kon-
zept aus Abbildung 6.1 widerspiegelt. Die ereignisgesteuerte Treiberschaltung befindet
sich zwischen externem, herkémmlichem Treiber und den Gateanschliissen der Halbleiter
innerhalb des Leistungsmoduls und erméglicht eine gemeinsame Ansteuerung von Si-IGBT
und SiC-MOSFET. Durch die Verwendung von einer begrenzten Anzahl an Schaltungs-
komponenten besteht die Moglichkeit einer Integration in ein Leistungsmodul. In diesem
Fall kann fiir den Hybridschalter ein Leistungsmodul mit Standardterminals verwendet
werden. Die ereignisgesteuerte Treiberschaltung kann auch als Teil einer externen Trei-
berschaltung ausgefiihrt werden, bendtigt dann jedoch ein Leistungsmodul mit separaten
Gateanschliissen fiir IGBT und MOSFET.

Die hier vorgestellte Treiberschaltung erzeugt die versetzte Schaltreihenfolge von Pulsmus-
ter 1 fiir den Hybridschalter. Beim Einschalten wird der SIC-MOSFET verzogert einge-
schaltet. Im Gegensatz zu den in der Literatur beschriebenen Treibern fiir Hybridschalter
(siehe Kapitel 2.4) zeichnet sich die hier vorgestellte Treiberschaltung dadurch aus, dass
das Einschalten des SiC-MOSFETs nicht durch eine zeitliche Verzégerung erfolgt, sondern
nur unter der Bedingung, dass der Spannungsabfall iiber den IGBT unter die positive
treibende Gatespannung fallt. Daraus folgt, dass bei einer Entsattigung des IGBTs im
Kurzschlussfall vom Typ I der MOSFET ausgeschaltet bleibt. Durch eine weitere Schaltung
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Abbildung 6.1: Ansteuerung eines Leistungsmoduls mit Si-SiC Hybridschalter mit inte-
grierter, ereignisgesteuerter Treiberschaltung

wird auch beim Auftreten eines hohen dI/dt der SiC-MOSFET aktiv abgeschaltet. Sowohl
beim Kurzschlussfall I als auch beim Kurzschlussfall IT wird der Kurzschlussstrom auf den
Si-IGBT begrenzt.

6.1 Ereignisgesteuerte Treiberschaltung

Der Schaltplan der Treiberschaltung ist in Abbildung 6.2 dargestellt. Der Emitteranschluss
des externen Treibers ist mit dem Hilfsanschluss des Si-IGBTs verbunden. Fiir eine skalierte

Messung wurden die Induktivitdten Ly ¢ eingefiigt.

Der interne Gatewiderstand des IGBTs (nicht eingezeichnet) wird durch den Widerstand Ry
erhoht, um beim Abschalten die Gatespannungen von MOSFET und IGBT zu entkoppeln.
Sowohl beim Einschalten als auch beim Ausschalten wird das Gate des IGBTSs iiber diesen

zusatzlichen Widerstand geladen bzw. entladen. Hierdurch wird sichergestellt, dass der
MOSFET vor dem IGBT abschaltet, entsprechend dem Pulsmuster 1.

Beim Ausschalten wird das Gate des MOSFETs iiber die Diode D1 entladen. Der Ausschalt-
widerstand setzt sich aus dem internen Widerstand und dem gemeinsamen Widerstand des

externen Treibers zusammen.

Beim Einschalten des Hybridschalters sperrt die Diode Dy und verhindert das unmittelbare
Aufladen des Gates vom MOSFET. Es wird vorerst nur der IGBT iiber den Widerstand
R4 eingeschaltet. Das Gate des MOSFETs kann nur iiber den Transistor 77 geladen
werden. Dessen Basis ist {iber die Diode D3 am Kollektor des IGBTs angeschlossen. Diese
Diode muss die gleiche Spannungsklasse wie die Leistungshalbleiter aufweisen, fiihrt jedoch
nur den Basisstrom des Transistors Tj. Sie ist das einzige hochsperrende Bauteil der

Treiberschaltung.

Damit der Transistor 77 und damit auch der SIC-MOSFET einschaltet, muss die Bedingung
erfiillt sein, dass die Kollektorspannung des IGBTs unter die treibende Spannung des

externen Treibers gesunken ist (vereinfacht) und sich der Durchlassspannung annéhert.
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Abbildung 6.2: Schaltplan der ereignisgesteuerten Treiberschaltung

Die Einschaltverzégerung und Einschaltgeschwindigkeit des SIC-MOSFETs kann durch
C1, Ry und Rj justiert werden. Der Widerstand R; entladt die Kapazitdt C7, wahrend der

Hybridschalter im ausgeschalteten Zustand ist.

Die Zenerdiode D7 begrenzt die negative Spannung am Gate des MOSFETs. Die Diode Dy

blockiert die positive Treiberspannung.

Tritt im Kurzschlussfall ein hohes dI/dt auf, kann dieser iiber die auftretende Spannung an
den Streuinduktivitdten L, und Ly 3 detektiert werden (Uy; /dt). Diese Spannung schaltet
den Transistor 75 ein, der das Gate des SiC-MOSFETs iiber Rj entladt. Die Empfindlichkeit
der Schaltung kann iiber Rg, Rg und Cg eingestellt werden.

Die Dioden D5 und Dg sperren eine negative Spannung Uksir,off bzw. Ugj/qy, die bei einem
negativen dI/dt wéhrend des Ausschaltens oder Reverse-Recovery an den Streuinduktivita-
ten auftritt. Der hochohmige Widerstand Ry definiert ein Potential zwischen Diode Dj

und 75, wenn beide Bauelemente sperren.
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Abbildung 6.3: Einschalten des Hybridschalters mit ereignisgesteuertem Treiber unter
Nennbedingungen (low-sat Hybrid, It, = 100 A, Upc =900V, Tj = 125°C)

6.2 Normales Einschalten

Das Einschalten des low-sat Hybrids mit dem in diesem Kapitel vorgestellten Treiber ist
in Abbildung 6.3 dargestellt. Neben den Transienten der Gatespannung wird die Basis-
Emitter Spannung am Transistor T1 gezeigt (Upg11). Sobald der externe Treiber den
Einschaltvorgang einleitet, beginnt die Gatespannung des IGBTs zu steigen. Durch die
Diode D; wird verhindert, dass gleichzeitig auch das Gate des MOSFETs umgeladen wird.
Der SiC-MOSFET wird erst 3 s nach dem IGBT eingeschaltet.

Zum Zeitpunkt ¢; beginnt der IGBT Laststrom aufzunehmen. Die Diode D; befindet sich
aufgrund der immer noch hohen Spannung Ucg im Sperrzustand, die Gatespannung des
MOSFETs bleibt konstant auf —5V. Die Basis-Emitter Spannung am Transistor beginnt
dennoch zu sinken. Dies kann durch die parasitiare Kapazitdt der Diode Dj3 erklédrt werden,
die durch einen Abfall der Spannung Ucg umgeladen wird. Die Ladung der parasitdaren
Kapazitiat wird durch die Kapazitdt C7 aufgenommen, sodass ein verfrithtes Einschalten

des Transistors T3 verhindert wird.

Zum Zeitpunkt to hat sich die Spannung Ucg des low-sat IGBTs stark genug reduziert,
sodass die Diode D3 in Vorwartsrichtung leitfahig wird. Die Kapazitidt C; wird weiter

geladen, bis zum Zeitpunkt t3 ein Basisstrom durch den Transistor 77 zu flielen beginnt.
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Der Transistor 17 schaltet ein, das Gate des MOSFETs wird umgeladen. Zum Zeitpunkt
t4 wird die Thresholdspannung des SiC-MOSFETs erreicht, der Laststrom beginnt vom
IGBT in den MOSFET zu kommutieren.

Die ereignisgesteuerte Treiberschaltung stellt sicher, dass die Einschaltverluste im IGBT
umgesetzt werden. Der Zeitpunkt, zu dem der SiC-MOSFET eingeschaltet wird, ist davon
abhéngig, wann ein Basisstrom durch den Transistor 77 flieBen kann. Hierfiir muss die
Bedingung aus Gleichung 6.1 erfiillt werden. Die Spannung Ucg des IGBTs muss unter die
Treiberspannung gefallen sein, abziiglich der Spannungsabfélle am externen Gatewiderstand
sowie der Schwellspannungen des Transistors 77 und der Diode Ds. Vernachléssigt wird

der Spannungsabfall an der skalierten parasitédren Induktivitat.

UCE < UTreiber,extern - URg,extern - UTl,th - UD3 (61)

Nachdem diese Bedingung erfiillt ist, wird der zeitliche Abstand bis zum Einschalten des
MOSFETs durch den Ladezustand von €7 und den Widerstinden Ry und R3 bestimmt,
iiber die sich der Gatestrom des SiC-MOSFET und der Basisstrom von T} einstellen lassen.

Es ergibt sich eine Abhéngigkeit des Einschaltzeitpunktes vom MOSFET von mehreren
Parametern. In Abbildung 6.4 ist das Einschalten in Abhéngigkeit vom Laststrom, der
Temperatur des Treibers, von der Auswahl des Transistors 77 sowie der Kapazitit C;

dargestellt.

Die Zeit, bis die Spannung Ucg beim Einschalten weit genug abgefallen ist, damit
Bedingung 6.1 erfiillt wird, ist vom Laststrom abhéngig. In Abbildung 6.4a ist zu erkennen,
dass bei steigendem Laststrom der MOSFET zu einem spéteren Zeitpunkt eingeschaltet
wird. Auch die Verwendung eines IGBTs mit einer Auslegung fiir schnelles Schalten und
einer hoheren Durchlassspannung wiirde zu einem spéteren Einschalten des MOSFETSs

fihren.

Wird die Treiberschaltung in ein Modul integriert, ist von einer Betriebstemperatur nahe
der Chiptemperatur auszugehen. In Abbildung 6.4b ist der Einfluss der Temperatur der
Treiberschaltung auf das Einschalten zu sehen. Mit steigender Temperatur schaltet der
MOSFET friiher ein. Dies kann z.B. durch die Temperaturabhéngigkeit der parasitiaren
Kapazitit der Diode D3 oder des Verstarkungsfaktors des Transistors 77 erklart werden.
Bei einer Temperatur von 90 °C steigt bereits wiahrend der Spannungsflanke des IGBTs
die Gatespannung Uggs des MOSFETSs an, obwohl die Spannung des IGBTs noch {iber
der Treiberspannung liegt. Der Strom durch die parasitdre Kapazitiat von Ds reicht aus,

um den Transistor 7] kurzzeitig einzuschalten. Trotz frithem Anstieg der Gatespannung
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Abbildung 6.4: Einfluss verschiedener Parameter auf das Einschalten des Hybridschalters
mit ereignisgesteuertem Treiber

des MOSFETSs wird dieser erst 2ps nachdem die Spannung des IGBTs abgefallen ist

eingeschaltet.

In Abbildung 6.4c ist das Einschalten mit einer Auswahl von Kleinsignaltransistoren
fiir 71 gezeigt. Der Einschaltzeitpunkt aller Messungen befindet sich trotz Variation des

Transistors innerhalb eines Zeitintervalls von 0.5 ps.

Der geringste zeitliche Abstand zwischen dem Einschalten von IGBT und MOSFET ist bei
geringem Laststrom, hoher Zwischenkreisspannung und hoher Temperatur zu erwarten.
Solange jedoch bei diesem Arbeitspunkt sichergestellt wird, dass der MOSFET erst bei
geringer Spannung eingeschaltet wird (Nullspannungsschalten), werden die Schaltverluste
nicht mafigeblich beeinflusst. Eine zusétzliche Verzégerung beim Einschalten des MOSFETs
um mehrere 100 ns fiihrt lediglich zu einem geringen Anstieg der Durchlassverluste. Dem ist

jedoch auch hinzuzufiigen, dass bei einer langer anhaltenden hohen Stromdichte im IGBT
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dessen Plasmakonzentration schneller aufgebaut wird und dieser frither seinen statischen

Durchlasszustand erreicht.

Eine Einstellung des Einschaltzeitpunktes kann durch die Auswahl von C] oder Rj3 erfolgen.
In Abbildung 6.4d wird gezeigt, wie durch eine Erhéhung von C der Einschaltzeitpunkt
verzogert wird. Gleiche Ergebnisse lassen sich durch eine Variation von R3 erzielen. Ebenfalls
lasst sich mit dem Widerstand Ry nach dem Einschalten von Transistor T der Gatestrom

des SiC-MOSFETSs beeinflussen.

6.3 Ausschalten

Das Ausschalten des low-sat Hybrids mit ereignisbasiertem Treiber ist in Abbildung 6.5
dargestellt. Es werden eine vergleichbare Spannungssteilheit und damit auch gleiche Schalt-
verluste erreicht wie beim Ausschalten mit separaten Treibern mit Pulsmuster 1 (vergleiche
Abbildung 4.7). Unterschiede sind jedoch im Verlauf der Gatespannung des SiC-MOSFETs
und der Kommutierung des Laststroms vom MOSFET auf den IGBT zu erkennen.

Nachdem der Ausschaltvorgang durch den externen Treiber eingeleitet wurde, fallt die
Gatespannung des SiC-MOSFETs stéarker ab als beim Si-IGBT. Der MOSFET besitzt eine
geringere Eingangskapazitdt und wird mit geringerem Gatewiderstand abgeschaltet. Der
Strom beginnt vom MOSFET auf den IGBT zu kommutieren. Zum Zeitpunkt t; ist ein
Anstieg der Gatespannung des MOSFETs zu beobachten, wiahrend gleichzeitig das dI/dt

des Kommutierungsvorgangs zuriickgeht.

Durch den Anschluss des Treibers an das Emitterpotential des IGBTs entsteht durch die
parasitdren Induktivitdten L, und L,o eine Gegenkopplung des dI/dt des Laststroms
auf die Gatespannung des SiC-MOSFETs. Die Gatespannung des SiC-MOSFETs kann
durch Gleichung 6.2 beschrieben werden. Ein reduzierter Schaltplan des ereignisgesteuerten
Treibers zu Gleichung 6.2 befindet sich im Anhang in Abbildung A.29. Ein negatives dI/dt
im Lastpfad des SiC-MOSFETs und ebenso ein positives dI/dt im Lastpfad des IGBTs
fithren zu einer Anhebung der Gatespannung des MOSFETs. Der Kommutierungsvorgang
wird ausgebremst und dauert lénger als bei separaten Treibern. Es entsteht ein softer

Kommutierungsvorgang ohne Uberstromspitze und mit nur sehr geringen Oszillationen.

UGS = UDI + URg,extern + UTreiber,extern + 2Ung,sk + ULUl - UL<72 (62)
dig
Uro1 = L1 - — 6.3
o1 = Loy - (63
di
UL02 = LO‘2 ' dif (64)
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Abbildung 6.5: Ausschalten des Hybridschalters mit ereignisgesteuertem Treiber unter
Nennbedingungen (low-sat Hybrid, It, = 100 A, Upc =900V, Tj = 125°C)

Eine Justierung der Kommutierungsgeschwindigkeit ist durch die Anpassung des externen
Gatewiderstands moglich. Wird dabei die Summe aus externem Gatewiderstand und
Widerstand R3 konstant gehalten, bleibt die Abschaltgeschwindigkeit des IGBTs nahezu

unveréndert [15].

Nach der Kommutierung des Laststroms auf den IGBT wird das Gate des MOSFETs noch
nicht auf die negative Treiberspannung entladen, da durch den Gatestrom des IGBTs am

gemeinsamen Widerstand des externen Treibers ein Spannungsabfall entsteht.

Zum Zeitpunkt to tritt ein hohes negatives dI/dt beim Abschalten des Laststroms auf. Auch
hier ist eine Riickwirkung auf das Gate des MOSFETs zu erkennen. Dessen Gatespannung
sinkt unter die negative Treiberspannung von —5 V. Diese negative Spannungsspitze wird
durch die Zenerdiode Dy limitiert. Anschlieend wird die Gatespannung auf die statische

Treiberspannung zuriickgefiihrt.

Im hier verwendeten skalierten Aufbau betragt die Streuinduktivitdt L,q1 ~ 15nH und
Lo ~ 20nH. Diese Werte sind als hoch einzuschétzen und durch die Verwendung von
separaten Substraten von IGBT und MOSFET begriindet. Es kann davon ausgegangen
werden, dass die hier im skalierten Aufbau auftretende Riickkopplung innerhalb eines

realen Leistungsmoduls geringer ausféllt, wenn IGBT und MOSFET dicht beieinander
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positioniert werden und die Streuinduktivitdten zwischen Halbleiter und gemeinsamen

Lastpfad kleiner sind.

6.4 Reverse-Recovery

Die Riickwirkung des Laststroms auf die Gatespannung, die beim Ausschalten beobach-
tet werden kann, tritt ebenfalls beim Reverse-Recovery auf. In Abbildung 6.6 ist das
Reverse-Recovery mit ereignisgesteuertem Treiber unter Nennbedingungen dargestellt.
Zum Zeitpunkt t; beginnt die Spannung Ugg des SiC-MOSFETs zu sinken. Das Gate
des MOSFETs wird wahrend des dI/dt des Laststroms entladen. Die Gatespannung des
MOSFETS ist zum Zeitpunkt teo auf —9V gefallen. Durch das folgende Umladen der Mil-
lerkapazitét ist ein Anstieg der Gatespannung zu sehen. Im Vergleich zum Schalten mit
separaten Treibern (siche Abbildung 4.70) wird hier durch den grofleren Abstand zur

Thresholdspannung ein parasitidres Aufsteuern des MOSFETs unwahrscheinlicher.
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Abbildung 6.6: Reverse-Recovery des Hybridschalters mit ereignisgesteuertem Treiber unter
Nennbedingungen (low-sat Hybrid, It, = 100 A, Upc =900V, T} = 125°C)

6.5 Kein Einschalten des SiC-MOSFETs im Kurzschlussfall 1

Nur wenige Publikationen zeigen das Kurzschlussverhalten eines Si-SiC Hybridschalters
([32], [73], [83], [84]). Bei einem niederinduktiven Kurzschluss vom Typ I kénnen Si-
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Abbildung 6.7: Kein Einschalten des SiC-MOSFETs im Kurzschlussfall I (low-sat IGBT
WO9Z1, 2 x SiC-MOSFET, Upc = 550V, Utreiber,extern = 11V, Tj = 25°C)

IGBT und SiC-MOSFET als unabhéngig voneinander betrachtet werden. Beide Schalter
durchlaufen individuell den Kurzschluss, der Kurzschlussstrom des Moduls besteht aus der
Summe der Kurzschlussstrome der individuellen Halbleiter [32]. Die Kurzschlussrobustheit
eines hybriden Moduls ist in diesem Fall durch den am wenigsten robusten Halbleiter
bestimmt. Im Allgemeinen weisen SiC-MOSFETS eine kiirzere Kurzschlussfestigkeitszeit
auf als Si-IGBTs [138].

Eine Kurzschlussmessung des Hybridschalters vom Typ I ist in Abbildung 6.7 zu sehen. Bei
t = 1 ps wird der Hybridschalter auf einen bestehenden Kurzschluss eingeschaltet. Durch
die ereignisgesteuerte Treiberschaltung wird nur der IGBT eingeschaltet. Die Spannung
Ucg bricht durch das hohe dI/dt ein, bleibt jedoch durch die Entsdttigung des IGBTs
dauerhaft iiber dem Niveau der Treiberspannung. Der Transistor 7T} sperrt durchgehend
und das Gate des SiC-MOSFETs wird nie umgeladen. Bei ¢t = 6.5 ps wird der Kurzschluss

durch den externen Treiber mit einem hohen Gatewiderstand abgeschaltet.

Eine Entséattigungserkennung ist ein iibliches Verfahren, um den Kurzschluss eines IGBTs
zu detektieren. Hierbei wird der Schalter eingeschaltet und wenn nach einer Ausblendzeit
weiterhin hohe Spannung anliegt, wird von einem Kurzschluss ausgegangen. Die ereig-
nisgesteuerte Treiberschaltung schaltet den SIC-MOSFET dagegen erst ein, wenn ein

Kurzschluss bereits ausgeschlossen wurde. Eine beim herkémmlichen Kurzschlusstreiber
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iibliche Ausblendzeit wird von der ereignisgesteuerten Treiberschaltung nicht verwendet.
Die eigentliche Kurzschlusserkennung und Abschaltung des Hybridschalters muss vom

externen Treiber vorgenommen werden.

6.6 Abschalten des SiIC-MOSFETSs im Kurzschlussfall I1

Ein Kurzschluss Typ II tritt auf, wihrend sich IGBT und MOSFET im eingeschalteten
Zustand befinden. In diesem Fall reicht es nicht aus, das Einschalten des MOSFETs mit

Transistor 77 zu verhindern, um den Kurzschlussstrom auf den IGBT zu begrenzen. Daher
wird der SIC-MOSFET aktiv durch Transistor 15 abgeschaltet.

Der ansteigende Kurzschlussstrom erzeugt einen Spannungsabfall an der parasitdren In-
duktivitdt im Lastpfad innerhalb des Moduls. Das grundsétzliche Prinzip, hierdurch einen
Kurzschluss zu detektieren, wurde bereits in der Literatur sowohl fiir Si-IGBT [139] als
auch fir SiC-MOSFET demonstriert [140].

Der transiente Verlauf wiahrend des Kurzschlusses vom Typ II ist in Abbildung 6.8 dar-
gestellt. Zum Zeitpunkt t; wird mit einem externen Schalter der Kurzschluss eingepragt.
Sowohl der Strom durch den IGBT als auch durch den MOSFET beginnt anzusteigen. Das
dI/dt des Kurzschlussstroms ist durch die Induktivitit des gesamten Kurzschlusspfades
bestimmt, also dadurch, wie dicht am Umrichter der Kurzschluss auftritt. Die hier im

skalierten Aufbau verwendeten 2 pnH entsprechen 0.25 nH auf Modulebene.

Der Kurzschluss wird am Spannungsabfall an den parasitaren Induktivitdten im Lastpfad
(Uqgi /dt) erkannt. Zum Zeitpunkt to wird dadurch der Transistor T5 eingeschaltet, dieser
beginnt das Gate iiber den Widerstand Rj zu entladen. Die Spannung Urs liber diesen
Widerstand wurde im Verlauf des Kurzschlusses gemessen und ist neben den Gatespan-
nungen dargestellt. Sie zeigt an, dass ein Strom aus dem Gate des SiIC-MOSFETs in den
Anschlusspunkt am Lastpfad fliefit.

Die Gatespannung des SiC-MOSFETs beginnt zu fallen und der SiC-MOSFET wird nach
ungefihr 300 ns abgeschaltet. Der Strom des MOSFETs kommutiert ab t3 in den IGBT,
der den gesamten Kurzschlussstrom tibernimmt. Das negative dI/dt von Ig fithrt zu einer
Riickwirkung auf die Spannung Urs, die langsamer ansteigt. Sowohl die Spannung Uksir off,
die die Entladung des Gates treibt, als auch die Spannung Uyg; 4, die den Basisstrom von 75
treibt, werden durch diese Riickwirkung reduziert (siehe Gleichungen 6.5 und 6.6). Die fiir
die Detektion des Kurzschlusses relevante Summe aus L,1 und L,3 im skalierten Aufbau

betragt 25 nH, das entspricht ungefihr 3nH in einem Leistungsmodul.
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Abbildung 6.8: Begrenzung des Kurzschlussstroms auf den IGBT im Kurzschlussfall 11
(fast IGBT W6Z3, 1 x SiC-MOSFET, Upc = 900V, Utreiber,extern = 10V, Tj = 25°C,
skalierte Kurzschlussinduktivitéat: 2 pH)

dig d(ig + ig)
- Loy 58 4 [y DB .
Uksitoft = Ugs + Lo2 7 + L3 7 (6.5)
dir d(ig + is)
Urae = Loy - B 4, QWETIS) 6.6
di/dt 1 + Lo3 7 (6.6)

Trotz eingeschaltetem externen Treiber wird die Gatespannung des SiC-MOSFETs auf
—5V entladen. Sobald durch den ansteigenden Kurzschlussstrom die Spannung iiber dem
IGBT iiber die Treiberspannung ansteigt, sperrt der Transistor 77, sodass kein Strom vom
externen Treiber in das Gate des SiIC-MOSFETs fliefit.

Zum Zeitpunkt t4 entséttigt der IGBT, die Spannung Ugg beginnt zu steigen. Die ab
diesem Zeitpunkt entstehende hohe Verlustleistung konzentriert sich auf den IGBT. Zum

Zeitpunkt t5 wird der Kurzschluss durch den externen Treiber abgeschaltet.

Die Zeit zwischen Auftreten des Kurzschlusses und Abschalten des SiC-MOSFETs ist vom
dI/dt des Kurzschlussstroms abhéngig. Bei einer sehr hohen Kurzschlussinduktivitét mit
reduziertem dI/dt ist die Spannung Uy; /dt entsprechend geringer und es dauert langer, bis

der Transistor T eingeschaltet wird. In Abbildung 6.9a ist der Kurzschlussfall IT mit einer
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(fast IGBT W6Z3, 1 x SiC-MOSFET) (low-sat IGBT W9Z1, 2 x SiC-MOSFET)

Abbildung 6.9: Kurzschluss Typ II mit verschiedenen Kurzschlussinduktivitdten Lgc und
Einstellung der Empfindlichkeit der Detektion

Variation der Kurzschlussinduktivitidt Lgc abgebildet. Bei einer Kurzschlussinduktivitéat
von Lgc = 4ps dauert es 2 ps bis der MOSFET abgeschaltet wird. Doch durch die hohe
Kurzschlussinduktivitét entsattigt der Hybridschalter auch erst, nachdem der Strom bereits
in den IGBT kommutiert ist.

Die Empfindlichkeit, bei welchem dI/dt bzw. nach welcher Zeit der SiIC-MOSFET abge-
schaltet wird, kann z.B. iiber den Widerstand Rg eingestellt werden. In Abbildung 6.9b
wird gezeigt, wie eine Reduktion des Widerstands den MOSFET entsprechend friither
ausschaltet. Die Sensitivitdt der Treiberschaltung beim Abschalten eines Kurzschluss I1
gegeniiber Laststrom, der Streuinduktivitdt L, 3 im Lastpfad, dem Entladewiderstand und
der Auswahl des Kleinsignaltransistors 75 fallt gering aus. Gemessene transiente Verldufe im

Kurzschlussfall IT mit Parametervariation sind im Anhang in Abbildung A.30 dargestellt.

Befindet sich das dI/dt wéhrend des reguliren Einschaltens in dem Bereich, der als
Kurzschluss erkannt werden soll, schaltet auch hier der Transistor 75 ein. Bei einem bereits
ausgeschaltetem SiC-MOSFET ist jedoch die treibende Spannung Uksiofr bereits sehr
niedrig, der Spannungsabfall an den parasitdren Induktivitdten muss die externe negative
Treiberspannung entsprechend iibersteigen. Kommt es dennoch zu einem Entladestrom,
begrenzt die Diode D7 die negative Gatespannung des MOSFETs. In Abbildung 6.10 ist das
Einschalten des low-sat Hybrids bei einer Detektion des dI/dt bei reguldrem Einschalten
zu sehen. Zum Zeitpunkt t1 wird kurzzeitig das Gate des MOSFETs weiter entladen. Zum
Zeitpunkt to wird der MOSFET regulér eingeschaltet.

Durch die hier vorgestellte Treiberschaltung wird auch im Kurzschlussfall II der Kurz-
schlussstrom auf den IGBT begrenzt. Bei einfachen, separaten Gatetreibern werden sowohl
IGBT als auch MOSFET von einem hohen Kurzschlussstrom durchflossen. Durch die

Begrenzung des Kurzschlussstroms auf den IGBT wird zusétzlich auch dessen Hohe re-
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Abbildung 6.10: Detektion des dI/dt und Einschalten von 75 beim Einschalten des Hy-
bridschalters mit ereignisgesteuertem Treiber (low-sat Hybrid, Inyy, = 100 A, Upc = 900V,
T} = 125°C)

duziert. Durch einen geringeren statischen Kurzschlussstrom reduziert sich ebenfalls die

Uberspannungsspitze beim Abschalten mit gleicher Abschaltzeit [16].

6.7 Diskussion der Verwendung einer ereignisgesteuerten

Treiberschaltung

In diesem Kapitel wird eine Treiberschaltung vorgestellt, die fiir den Hybridschalter aus
einem gemeinsamen Treibersignal ein Pulsmuster mit Nullspannungsschalten fiir den SiC-
MOSFET erzeugt. Die Treiberschaltung schaltet den SiC-MOSFET verzogert ein und nur
dann, wenn der IGBT nicht entséttigt. Im Fall eines Kurzschlusses vom Typ II wird der
MOSFET aktiv ausgeschaltet. Ein Kurzschlussstrom wird nur auf den IGBT begrenzt. Die
Kurzschlussfestigkeit des Hybridschalters ist dadurch einzig und allein durch den Si-IGBT
definiert. Si-IGBTs besitzen generell eine hohere Kurzschlussfestigkeit als SIC-MOSFETs.

Die hier vorgestellte Schaltung ist dazu gedacht, den Kurzschluss auf den Si-IGBT zu
begrenzen, aber nicht abzuschalten. Sie bietet jedoch aufgrund einer begrenzten Anzahl
von Kleinsignalbauteilen das Potenzial, in ein Leistungsmodul integriert zu werden. Die

sichere Erkennung und Abschaltung des Kurzschlusses muss von einem externen Treiber
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iibernommen werden. Treiberschaltungen fiir einen Si-IGBT, die einen Kurzschluss eines
IGBT erkennen und abschalten kénnen, sind kommerziell erhéltlich. Schaltungen fiir low-sat
IGBT mit hohem Entséttigungsstrom sind bereits aus der Literatur bekannt [141], [142],
[143].

Bei einer Kurzschlussdetektion iiber die parasitidre Induktivitit im Lastpfad besteht die
Moéglichkeit, dass bei Oszillationen des Laststroms félschlicherweise ein Kurzschluss erkannt
wird. Wird die Abschaltung des SiC-MOSFETs filschlicherweise ausgeldst, wird zwar
der MOSFET abgeschaltet, aber der IGBT verbleibt im leitenden Zustand. Nachdem die
Oszillationen abgeklungen sind und der IGBT nicht entséttigt, wird der MOSFET iiber
Transistor 77 erneut eingeschaltet. Der Hybridschalter bleibt durchgehend eingeschaltet, es

entstehen lediglich fiir die Dauer der Oszillationen erhéhte Durchlassverluste.

Eine Integration der Treiberschaltung in ein Leistungsmodul ermdglicht die Ansteuerung
des Hybridschalters iiber einen einzelnen Gateanschluss, sodass fiir den Hybridschalter
ein herkdmmliches Gehéuse eines Leistungsmoduls verwendet werden kann. Laut [73] ist
die Verwendung einer einfachen Ansteuerung, die sich nicht von der Ansteuerung eines
Full-Si oder Full-SiC Modul unterscheidet, ein wichtiger Faktor fiir die Einfiihrung hybrider
Leistungsmodule in den Markt. Die Integration der hier vorgestellten Treiberschaltung in
ein Modul und das grundsatzliche Prinzip, den Kurzschluss auf den IGBT zu begrenzen,

sind jedoch nicht aneinander gebunden.

Die hier demonstrierte ereignisgesteuerte Treiberschaltung erzeugt fiir das Abschalten das
Pulsmuster 1. Eine im Modul integrierte Treiberschaltung mit einer zeitlich verzégerten
Abschaltung des SiC-MOSFETs, wie es fiir Pulsmuster 2 nétig wére, wurde in der Literatur
bereits in [39] demonstriert. Fiir die Verwendung des Pulsmusters 3 wére ein komplexerer
Treiber notwendig. Ein Konzept hierfiir wére ein externer Treiber mit FPGA, der ein Leis-
tungsmodul mit separaten Anschliissen treibt sowie iiber eine Entsittigungserkennung und
dI/dt-Detektion verfiigt. Dieser Treiber konnte die Funktionalitéten der ereignisgesteuerten

Treiberschaltung mit Pulsmuster 3 und einer Kurzschlussabschaltung vereinen.

Bei Pulsmuster 2 oder Pulsmuster 3 ist beim reguléren Abschalten einige Mikrosekunden nur
der SiC-MOSFET eingeschaltet. Ein Kurzschluss innerhalb dieses Zeitintervalls wird durch
die hier vorgestellte ereignisgesteuerte Treiberschaltung nicht auf den IGBT begrenzt. Bei
einem Schaltversatz von 6 ps und einer Schaltfrequenz von 10 kHz wére der Hybridschalter

zu 6 % der Betriebszeit vulnerabel.

6.8 Gesteigerter Wirkungsgrad durch SiC-MOSFET ohne
Kurzschlussfestigkeit

Die Kurzschlussfestigkeit eines SIC-MOSFETs ist von dessen Séttigungsstrom abhéngig.

Eine Reduktion des Sattigungsstroms fiihrt zu einer geringeren Verlustleistung und lingerer
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Abbildung 6.11: Verwendung eines SiC-MOSFETs ohne Kurzschlussfestigkeit und mit
reduziertem Rpgon im low-sat Hybridschalter

Widerstandszeit. Der Sattigungsstrom lésst sich durch die Parameter Thresholdspannung,
Kanalbreite, Struktur zur Gateschirmung oder Treiberspannung beeinflussen. Bei all diesen
Parametern muss ein Kompromiss zwischen Rpg ., und Kurzschlussfestigkeit gefunden
werden [144]. In [83], [84] wird beispielsweise zur Erhohung der Kurzschlussrobustheit des
Hybridschalters eine Absenkung der Treiberspannung des SiC-MOSFETs empfohlen.

Wird durch die ereignisgesteuerte Treiberschaltung der Kurzschlussstrom auf den IGBT
begrenzt, muss beim SiC-MOSFET keinerlei Anforderung an dessen Kurzschlussfestigkeit
gestellt werden. Durch ein angepasstes Chipdesign oder auch durch eine Erhéhung der
Treiberspannung kann der Rpg,, abgesenkt werden. Diese Parameter beeinflussen den
Kanalwiderstand des SiC-MOSFETs, der jedoch nur einen Teil des gesamten Durchlasswi-
derstands des SiC-MOSFETs ausmacht. Insbesondere bei hohen Sperrspannungen dominiert

die Driftregion ([2], [145]), eine Absenkung des Rpg on kann daher nur begrenzt erfolgen.

Der gesteigerte Wirkungsgrad eines Hybridschalters mit reduziertem Rpg oy, wird in Abbil-
dung 6.11a dargestellt. Hierfiir wurde angenommen, dass der Rpg o, durch eine Erhéhung
der Kanalweite und der Treiberspannung um insgesamt 30 % abgesenkt werden kann. Aus-
wirkungen auf das Schaltverhalten durch eine Anderung der Kapazititen des Halbleiters
und einer anderen statischen Stromverteilung innerhalb des Hybridschalters wurden nicht
mit einbezogen, es wurden zur Berechnung die Schaltverluste des Hybridschalters mit
100 % Rpg,on verwendet. Der low-sat Hybridschalter mit Pulsmuster 3 erreicht bereits
bei Invodulefr =~ 1kA den gleichen Wirkungsgrad wie ein Full-SiC Modul im Vergleich
zu ~ 1.2 kA bei 100 % Rps on-

171



6 Ereignisgesteuerte Treiberschaltung und gesteigerte Kurzschlussfestigkeit

Alternativ zu einem gesteigerten Wirkungsgrad kann zusétzlich die Chipflache des SiC-
MOSFETs auf 70 % reduziert werden, sodass der Rpg on des gesamten Moduls konstant
gehalten wird. Durch die gemeinsam mit dem Rpg oy reduzierte SiC-Chipflache bleiben
die Durchlassverluste unverédndert, jedoch erhéht sich der thermische Widerstand des SiC-
MOSFETs und damit dessen Sperrschichttemperatur. Eine reduzierte SiC-MOSFET Flache
ist daher nachteilig in allen Arbeitspunkten, in denen zuvor bereits der SiIC-MOSFET
limitiert hat. Weist der SiC-MOSFET jedoch Reserven in seiner Sperrschichttemperatur
auf, kann die gleiche Leistungsdichte bei reduzierter SiC-Fléche erreicht werden. Dies ist
vorteilhaft fiir den Ausgangsstrom des low-sat Hybridschalter mit Flattop Modulation,
wenig Diodenleitdauer und geringer Kiihlwassertemperatur, der bei allen Schaltfrequenzen
vom IGBT limitiert wird (siehe Abbildung 5.10).

Die erneute Berechnung des Ausgangsstroms bei gleichen Randbedingungen, aber mit auf
70 % reduzierten Rpg on eines Einzelchips und gleichzeitig auf 70 % reduzierten SiC-Flache
(35% der SiC-Chipfliche des Full-SiC Moduls) ist in Abbildung 6.11b dargestellt. Die
Schaltfrequenz, bei der gleiche Sperrschichttemperatur auftritt, verschiebt sich zu héheren
Schaltfrequenzen und liegt bei Pulsmuster 3 bei ca. 6 kHz. Unterhalb dieser Schaltfrequenz
sinkt der maximale Ausgangsstrom ab, oberhalb dieser Frequenz verlaufen die Kurven
mit und ohne reduzierter Chipfliche und Rpg o, deckungsgleich. In beiden Fallen limitiert
bei hohen Schaltfrequenzen der IGBT, in dem in beiden Féllen die gleichen Verluste
anfallen. Es wird unverdndert bei einer Schaltfrequenz von 6 kHz bei Pulsmuster 1 bzw.
9.5 kHz bei Pulsmuster 3 der gleiche Ausgangsstrom eines Full-SiC Moduls erreicht. Die
Reduktion des maximalen Ausgangsstroms beschriankt sich auf niedrige Schaltfrequenzen,
bei denen der Kurvenverlauf iiber dem Limit der Treiberauslegung liegt. Wéahrend der
maximale Ausgangsstrom der Hybridschalter bei einer Schaltfrequenz von 10 kHz unterhalb
des Limits der Treiberauslegung liegt, werden bei einer Schaltfrequenz von 2.5 kHz deutlich
hohere Werte erreicht. Wird als Randbedingung eine hohere Kiihlwassertemperatur von
T, = 55°C gewidhlt, sinkt der maximale Ausgangsstrom aller Module ab und ist auch bei
einer Schaltfrequenz von 2.5 kHz durch das Limit der Treiberauslegung abgedeckt (siehe
Abbildung A.31 im Anhang).

Abbildung 6.12 fasst den Einfluss von Betriebsbedingungen und Modulation auf den maxi-
malen Ausgangsstrom des Hybridschalters zusammen und ergénzt die Verwendung eines SiC-
MOSFETs mit reduziertem Rpg on. Bei einer Schaltfrequenz von 2.5 kHz (Abbildung 6.12a)
ist die Verwendung des Pulsmusters 1 empfohlen. Dieses Pulsmuster wird von der in diesem
Kapitel vorgestellten Treiberschaltung verwendet. Durch die aufwéndigeren Pulsmuster
2 und 3 lésst sich bei dieser Schaltfrequenz der Ausgangsstrom nur sehr gering steigern.
Bei einer Verwendung von nur 35 % der SiC-Chipflache eines Full-SiC Moduls wird eine
Steigerung des Ausgangsstroms von 15 % gegeniiber einem Full-SiC Modul bzw. 32 %

gegeniiber einem Full-Si Modul erreicht.
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Bei einer Schaltfrequenz von 10 kHz (Abbildung 6.12b) ist die Verwendung des Pulsmusters
3 empfohlen, das geringe Schaltverluste aufweist. Jedoch ist zu beachten, dass hierfiir eine
aufwéndigere Treiberschaltung verwendet werden muss. Bei einer Verwendung von nur
35 % der SiC-Chipflache eines Full-SiC Moduls wird der gleiche maximale Ausgangsstrom
eines Full-SiC Moduls erzielt, das entspricht einer Verdopplung gegeniiber einem Full-Si
Modul.
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Abbildung 6.12: Vorteilhafte Betriebspunkte und Steigerung der Leistungsdichte des Hy-
bridschalters
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7 Zusammenfassung

In der vorliegenden Arbeit wird ein Hybridschalter in der 1.7 kV-Spannungsklasse bestehend
aus der Parallelschaltung von Si-IGBT und SiC-MOSFET untersucht. Fiir die experimen-
telle Untersuchung des Hybridschalters wird ein skalierter Messaufbau fiir Einzelchips
auf separaten Substraten verwendet, der das elektrische Verhalten eines Leistungsmoduls
nachbildet. Der Anteil der SiC-Chipflache im Hybridschalter betragt ein Drittel, halb so
viel SiC-Chipflache wie im zum Vergleich betrachteten Full-SiC Modul verwendet wird.

Das Anwenden der gleichen Methodik auf Hybridschalter, Full-Si und Full-SiC Schalter
sowie identische Randbedingungen fiir eine Treiberauslegung erméglichen einen objektiven
Vergleich des Hybridschalters mit den herkémmlichen Schaltervarianten. Auf diese Weise
lésst sich das Potenzial eines hybriden Leistungsmoduls quantifizieren. Ein kompakter
Vergleich des low-sat Hybridschalters mit low-sat Full-Si und Full-SiC ist in Tabelle 7.1
dargestellt.

Die Stromaufteilung im Durchlass des Hybridschalters ist durch die Auslegung von IGBT
und MOSFET geprégt und von Temperatur und Laststrom abhéngig. Da die Stromauftei-
lung die statische Plasmakonzentration im IGBT bestimmt, wirken sich alle Einflusspara-

meter der Ausgangskennlinie auch auf das Schaltverhalten aus.

Eine Besonderheit der gewédhlten Treiberauslegung ist die Begrenzung der maximalen
Flankensteilheit auf 15kV /ps. Fiir das Abschalten werden drei unterschiedliche Pulsmuster
detailliert untersucht. Beim einfach umzusetzenden Pulsmuster 1 wird der IGBT zum
harten Abschalten verwendet. Durch die Aufteilung des Laststroms im Durchlass und
dem Abschalten mit vollem Laststrom erreicht der IGBT eine deutliche Steigerung seiner

Flankensteilheit und eine Reduktion der Verluste im Vergleich zu einem Full-Si Schalter.

Pulsmuster 2 und Pulsmuster 3 verwenden beim Abschalten eine mehrere Mikrosekunden
lange Phase, in der der Laststrom auf den MOSFET kommutiert und im IGBT die statische
Ladungstragerdichte vor der Spannungsflanke weiter abgesenkt wird. Hierdurch l&sst sich
die Flankensteilheit weiter deutlich steigern. Selbst der low-sat Hybrid, der einen IGBT
mit sehr geringer intrinsischer Flankensteilheit verwendet, kann so auf Flankensteilheiten

iiber dem gesetzten Limit beschleunigt werden.

Pulsmuster 2 verwendet den MOSFET zum harten Abschalten und birgt dabei die Heraus-
forderung, dass im Modul- und Chipdesign Mafinahmen gegen Inter-Chip Oszillationen

getroffen werden miissen. Es werden die geringsten Schaltverluste erreicht, die aber zum
Teil in der SiC-Chipflache anfallen.
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7 Zusammenfassung

Pulsmuster 3 verwendet zum harten Abschalten wiederum den IGBT. Vor der Spannungs-
flanke kommutiert der Laststrom kurzzeitig in den IGBT. Dies fiihrt zwar zu einem erneuten
dynamischen Plasmaaufbau im IGBT und zu hoheren Schaltverlusten als bei Pulsmuster 2,
die Schaltverluste werden jedoch vollstdndig im IGBT umgesetzt und sind im Vergleich zu
Pulsmuster 1 oder einem Full-Si Schalter dennoch stark reduziert. Inter-Chip Oszillationen

treten nicht auf.

Es wird festgestellt, dass das in der Literatur vorherrschende Pulsmuster 2 nur dann
lohnenswert ist, wenn nicht bereits durch Pulsmuster 1 die maximale Flankensteilheit
erreicht wird. Gleiches gilt fiir Pulsmuster 3. Bei gleicher Flankensteilheit unterscheiden

sich die Abschaltverluste der Pulsmuster in Summe nur gering.

Die Schaltgeschwindigkeit des Einschaltens ist durch das Reverse-Recovery der Bodydiode
bestimmt, die Einschaltverluste unterscheiden sich kaum zwischen den unterschiedlichen
Hybridschaltern aufgrund gleicher Einschaltgeschwindigkeit. Der Hybridschalter profitiert

stark von der sehr geringen Ladung der SiC-Bodydiode beim Reverse-Recovery.

Fiir den Hybridschalter werden eine Vielzahl von IGBTs mit unterschiedlicher Auslegung in
Betracht gezogen. Es zeigt sich jedoch, dass ein auf Durchlass optimierter low-sat IGBT am
besten fiir einen Hybridschalter geeignet ist. Bei Anwendung von Pulsmuster 2 erreicht der
low-sat Hybrid in Summe die gleichen niedrigen Schaltverluste wie der fast Hybrid, sodass
aufgrund der deutlich geringeren Durchlassspannung der low-sat Hybrid vorzuziehen ist.
Die insgesamt niedrigsten Schaltverluste werden durch den Full-SiC erreicht, auch wenn

der Hybridschalter auf die gleiche Spannungssteilheit beschleunigt werden kann.

Die bipolare Ladung des IGBTs im Hybridschalter ist beim Abschalten in Bezug auf die
Schaltverluste ein Nachteil, wirkt sich jedoch vorteilhaft auf die Oszillationsdauer aus.
Insbesondere beim low-sat Hybrid P1 wird ein sehr softes Schaltverhalten ohne Oszillationen
erzielt. Oszillationen, die bei Pulsmuster 2 und Pulsmuster 3 auftreten kénnen, sind im

gleichen Arbeitspunkt deutlich stirker geddmpft als beim Full-SiC.

Der low-sat Hybrid P1 ist in seiner Abschaltgeschwindigkeit so wie auch der low-sat Full-Si
durch dynamischen Avalanche limitiert. In dieser Arbeit wird gezeigt, dass jedoch auch
beim Pulsmuster 2 dynamischer Avalanche auftritt. Dieser wirkt sich auf die Schaltkurven
anders aus als bei einem Full-Si Schalter oder einem Hybrid mit Pulsmuster 1. Statt einer
Reduktion der Spannungssteilheit wurde bei Pulsmuster 2 ein dynamischer Anstieg des
Kollektorstroms im IGBT wéhrend der Spannungsflanke als Indikator fiir dynamischen
Avalanche identifiziert. Auch in diesem Fall ist eine Reduktion der Schaltgeschwindigkeit
eine geeignete Gegenmafinahme. Wird der Schaltsignalversatz ausreichend hoch gewahlt,
kann mit Pulsmuster 2 und Pulsmuster 3 die maximale erlaubte Flankensteilheit erreicht

werden, ohne dass dynamischer Avalanche auftritt.
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Aus den ermittelten Schaltverlusten und Durchlasskennlinien wird rechnerisch der Wir-
kungsgrad und der maximale Ausgangsstrom eines hybriden Leistungsmoduls im Wech-
selrichterbetrieb in Abhéngigkeit von der Schaltfrequenz berechnet. Dabei werden die
verwendeten Chipflichen und die thermische Kopplung zwischen IGBT und MOSFET

innerhalb eines hybriden Leistungsmoduls mit einbezogen.

Wiéhrend der Full-SiC-Schalter bei niedrigen Laststromen einen leicht hoheren Wirkungs-
grad aufweist, ist der Hybridschalter bei hohen Laststromen trotz héherer Schaltverluste

durch seine niedrige Durchlassspannung im Vorteil.

Da der Hybridschalter zudem im Diodenmodus im Nachteil ist, weil er eine kleinere SiC-
Chipfldche fiir die Riickwértsleitfihigkeit verwendet, ergeben sich Betriebsbedingungen, die
fiir den Hybridschalter gut geeignet sind. Wenig Diodenleitdauer bei hohem Leistungsfaktor
im Wechselrichterbetrieb, ein hoher Modulationsindex und allgemein ein hoher Ausgangs-
strom sind fiir den Hybridschalter im Vergleich giinstige Betriebsbedingungen. Er erreicht
bei geringer Schaltfrequenz héhere Ausgangsstrome als ein Full-SiC Schalter. Wird ein
diskontinuierliches Modulationsverfahren verwendet, das die Anzahl an Schalthandlungen
reduziert, dominiert das vorteilhafte Durchlassverhalten des Hybridschalters. Hierdurch
erreicht der low-sat Hybrid P3 auch bei einer hohen Schaltfrequenz von 10 kHz den gleichen
Ausgangsstrom wie der Full-SiC Schalter.

Fir die Ansteuerung eines hybriden Leistungsmoduls ist grundsétzlich ein hoherer Aufwand
als bei einem Full-Si oder Full-SiC notwendig. In dieser Arbeit wird eine Treiberschaltung
vorgestellt, die das Potenzial besitzt, in ein Leistungsmodul integriert zu werden. Ein
Leistungsmodul mit der herkémmlichen Anzahl an Terminals kann verwendet werden.
Diese Treiberschaltung steuert den Hybridschalter mit einem einzelnen Eingangssignal an
und erzeugt Nullspannungsschalten fiir den SiC-MOSFET. Im Kurzschlussfall wird der
Kurzschlussstrom auf den IGBT des Hybridschalters begrenzt. Die Kurzschlussfestigkeit des
Hybridschalters ist durch den IGBT bestimmt. Es kann ein SiC-MOSFET mit reduzierter
Kurzschlussfestigkeit und dadurch verringertem Durchlasswiderstand verwendet werden.
Der Wirkungsgrad des Hybridschalters kann dadurch weiter gesteigert oder die verwendete

SiC-Chipflache reduziert werden.

Der in dieser Arbeit vorgestellte Hybridschalter bedarf eines héheren Aufwands in der
Ansteuerung. Er verwendet aber deutlich weniger SiC-Chipfliche als der zum Vergleich
herangezogene Full-SiC Schalter. Es wurden Betriebsbedingungen identifiziert, in denen
der Hybridschalter den Full-SiC Schalter sogar in Effizienz und maximalem Ausgangsstrom
iibertrifft. Er weist ein besseres Schaltverhalten in Bezug auf Oszillationen auf und erreicht

mit der vorgestellten Treiberschaltung die Kurzschlussfestigkeit eines IGBTs.
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A Anhang

A.1 Lineare Niaherung der Durchlasskennlinie
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Abbildung A.1: Lineare Ndherung der Durchlasskennlinien des Hybridschalters durch
lineare Regression der gemessenen Kennlinien von IGBT und MOSFET im Bereich von
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A Anhang

A.2 Intrinsisches Abschalten des Hybridschalters und nur
des Si-1GBTs
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Abbildung A.2: Messkonfiguration fiir das intrinsische Abschalten des IGBTs mit und ohne
parallelen SiC-MOSFET. Freilauf durch SiC-MOSFET
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A Anhang

A.3 Dynamischer Avalanche im IGBT W3Z3

1800 T T T T T T T 300
......... Ugg - 1GBT T
1500 Fl.ceucnns |E -IGBT ..: ‘.- - 250
1200 [~ o ee . ::: ., J 200
> 900F ::\ 7150 <
=) du/dtd =
600 |- 3 % —100
300 - 450
0 sl
I I I I I I I
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8
t [ps]
20 T T T T T T T
15 - o 4
10 - 4
N 4
= of i
2 51 i
10 1 e
A5 | Uge - IGBT OGP E— i
-20 1 1 1 1 1 1 1
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8
t [us]

Abbildung A.3: Dynamischer Avalanche beim intrinsischen Abschalten des schnellsten IGBT
W3Z3 (Inyt, = 200 A, Upc = 1200V, Tj = 125°C). Riickgang des dU/dt vor Erreichen der
Zwischenkreisspannung

A.4 TCAD-Simulation des Hybridschalters

184 nH
1
Freilaufdiode
Uoe spice) AN L
15 nH 15 nH
IGBT MOSFET
800nH 2Q (FEM) 800nH 5Q (SPICE)
Ugpy 1nH Ugpy 1nH

Abbildung A.4: Schaltplan zur FEM-Simulation des Si-IGBTs im Hybridschalter
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Emitter

Gate Kollektor

-- Schnitt entlang Y

—>
Y-Achse

Abbildung A.5: Schnittachse durch das FEM-Modell des IGBTs zur Extraktion der elektri-
schen Feldstdrke und Ladungstréagerdichte

A.5 Abschalten des Full-Si Schalters mit Treiberauslegung

fiir einen objektiven Vergleich
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Abbildung A.6: Abschalten des low-sat IGBTs mit Treiberauslegung fiir einen objektiven
Vergleich bei einem Laststrom von 25 A bis 200 A (IGBT W9Z1, I, = 25 A bis 200 A,
Upc =900V, T; = 25°C, Cggext = 20nF, ty = 0ps)
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UCE
1200 — g |4200
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Abbildung A.7: Abschalten des fast IGBTs mit Treiberauslegung fiir einen objektiven
Vergleich bei einem Laststrom von 25 A bis 200 A (IGBT W6Z3, I, = 25 A bis 200 A,

UDC =900 V, Tj =25 OC, CGE,ext =20 HF, tv == 6118)
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A.6 Abschalten des Full-SiC Schalters mit Treiberauslegung

fiir einen objektiven Vergleich

1800 T T
1500 -
1200
900
s <
S 600 =
300
0
-300
1 1
0
20
15
10|
— 5 B
= of
> 5l
10
15 F

.20 1 1 1 1 1
0

Abbildung A.8: Abschalten des SiC-MOSFETs mit Treiberauslegung fiir einen objektiven
Vergleich bei einem Laststrom von 25 A bis 200 A (I, = 25 A bis 200 A, Upc = 900V,
Ty =25°C, Cggext = 20nF)
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A.7 Spannungsaufnahme des IGBTs im low-sat Hybrid mit

Pulsmuster 2

Abbildung A.9 zeigt die Spannungsaufnahme des IGBTs im low-sat Hybridschalter beim
Abschalten mit Pulsmuster 2 mit Variation von ty. Die Flankensteilheit des MOSFETs
wurde so eingestellt, dass bei geringem Versatz kein dynamischer Avalanche auftritt und

bei hohem Versatz das gewéhlte Limit von 15kV /us nicht tiberschritten wird.
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Abbildung A.9: Passive Spannungsaufnahme des IGBTs im low-sat Hybrid mit Schaltver-
satz ty € {Ops, 0.2ps, 0.51s, 0.8 ps, 1.1ps, 1.51s, 2ps, 3ps, 4us, 6 s, 8ps, 10us, 12 ps}
(I, =100 A, Upc =900V, T} = 125°C, Cgg ext = 20nF)

200 T T T 200

P

. —
l 11
Ll t2’t3’t4| 1
It 1
1 1
150 [ (il
l 1

CE|{175

| -1150

1125

I [A]

-175

-150

125

I
I
|
I
I
I
I
I
: 100
|
I
|
|
|
I
|
I
T
1

1
5 6 7 8 9 10
t [us]

w
IS

Abbildung A.10: Simulation: Abschalten eines low-sat IGBTs im Hybridschalter, Kommu-
tierung auf den parallelen SiC-MOSFET (I, = 100 A, T; = 125°C)
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A.8 Dynamischer Avalanche beim Abschalten mit Pulsmus-

ter 1

1800

1500

3 StoBionisation simuliert
1200 StoBionisation deaktiviert

900

Ul

I [A]

600

300

Ul

t [ps]

Abbildung A.11: Simulation: Avalanche beim intrinsischen, IGBT-gefiihrten Abschalten
eines low-sat Hybrids mit Pulsmuster 1. Avalanche setzt bei gleichem Emitterstrom und glei-
cher Sperrspannung wie beim Abschalten mit Pulsmuster 2 ein (I, = 150 A, Upc = 1200V,
T} = 125°C)

A.9 Inter-Chip Oszillationen

Lc,sk

Treiber Lg.sk E |
[]_¥"TYes2

O
—— - = Lgonddrant

Lg.sk

ls

Abbildung A.12: Messung der separaten Gatespannungen paralleler MOSFETs zwischen
Gatekontaktierung des Substrates und der Oberflichenmetallisierung der Chips
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Abbildung A.13: Abschalten von zwei SIC-MOSFETs auf einem Substrat mit Skalierungs-
faktor Ng =16 (I, =80 A, Upc =900V, T} = 25°C)
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Abbildung A.14: MOSFET gefiihrtes Abschalten mit Pulsmuster 2 eines Si-SiC Hybrid-
schalters mit low-sat IGBT mit Schaltversatz tyv = 1.5 ps. Zerstérung des SiC-MOSFETs
durch Inter-Chip Oszillationen (I, = 165 A, Upc = 1050V, T} = 25°C, Cggext = 201F)
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4+ 1200V, keine Osz. X 900V, keine Osz. 4+ 1200V, keine Osz.
O 1200V, Inter-Chip Osz. O 900V, Inter-Chip Osz. O 1200V, Inter-Chip Osz.
1200 V sicherer Bereich {11900 V sicherer Bereich | 900 V, 1200 V sicherer Bereich
200 b 200 1
175 1 1
150 T 4 |
T |
1251 E i . .

t, [us] t, [ps]
(a) low-sat Hybrid (b) fast Hybrid
Abbildung A.15: Auftreten von Inter-Chip Oszillationen bei Pulsmuster 2: Gemesse-

ne Arbeitspunkte ohne und mit Inter-Chip Oszillationen ohne Zerstérung (73 = 25°C,
CaRext = 20nF)

X 900V, keine Osz. 4+ 1200V, keine Osz. X 900V, keine Osz. + 1200V, keine Osz.
O 900V, Inter-Chip Osz. O 1200V, Inter-Chip Osz. O 900V, Inter-Chip Osz. O 1200V, Inter-Chip Osz.
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25t E PRt E
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0 0
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13
t, [us] t, [us]
o o
(a) Ty = 125°C (b) T} = 25°C

Abbildung A.16: Kein Auftreten von Inter-Chip Oszillationen bei low-sat Hybrid mit
Pulsmuster 3 in allen gemessenen Arbeitspunkten (Cgg ext = 20nF)

187



A Anhang

A.10 Auslegung Active-Clamping bei Abschalten mit Puls-

muster 2

Beim MOSFET-gefiihrten Schalten wurde eine Active-Clamping Schaltung beim low-sat
Hybridschalter mit ¢y € [3 ps, 12 ps] eingesetzt sowie im fast Hybrid bei ty € [0ps, 12 ps].
Die Auslegung erfolgte bei einer Zwischenkreisspannung von 1200V und einer Sperr-
schichttemperatur von 125°C, beim low-sat Hybrid bei ty = 6 ps, beim fast Hybrid bei
ty = 0.2 ns.

Das Active-Clamping wirkt bei Pulsmuster 2 nur auf den SiC-MOSFET, die Temperatur-
abhéngigkeit der Uberspannung ist daher als gering einzuschitzen (siehe Full-SiC Schalter
in Abbildung 4.31). Der Schaltsignalversatz hat ebenfalls nur eine geringe Auswirkung auf
die Uberspannungsspitze. Er bestimmt zwar, wie viel Strom beim Abschalten durch den
MOSFET flieit, die Uberspannungsspitze ist jedoch hauptsichlich durch die parasitire
Induktivitdt im gesamten Kommutierungskreis bestimmt. Abbildung A.17 zeigt die geringe
Abhéngigkeit der Uberspannungsspitze von der Temperatur und dem Schaltsignalversatz.
Beim fast Hybridschalter bleibt die Uberspannungsspitze bei verschiedenen Werten von ty
nahezu konstant. Das gilt ebenfalls beim low-sat Hybrid mit ¢y > 6 ps, da hier die gleiche
Abschaltgeschwindigkeit des MOSFETs eingestellt ist. Die Uberspannungsspitze beim fast
Hybridschalter fallt bei geringer Temperatur nur leicht héher aus.

Die Auslegung bei je nur einem Arbeitspunkt eignet sich daher auch fiir alle Arbeitspunkte,

die aufgrund von Inter-Chip Oszillationen nicht vermessen werden konnten.

low-sat Hybrid, 900 V, 150 A

--------- fast Hybrid, 900 V, 150 A

low-sat Hybrid, 1200 V, 200 A | 7

--------- fast Hybrid, 1200 V, 200 A

1+ X Ti =125°C

(o) Ti =25°C

0-9 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13

t, [us]

Abbildung A.17: Transiente Uberspannungen beim MOSFET-gefiihrten Abschalten mit
Pulsmuster 2 (Cgg ext = 20nF)
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A.11 Aufteilung der Abschaltverluste bei Pulsmuster 2 in
Abhangigkeit des Laststroms

14r Eott,1, 1687 ) 14r Eotr, 11087
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1, [A] I, [A]
(a) low-sat Hybrid, tyv = 6 ps (b) fast Hybrid, tyv = 4ns

Abbildung A.18: Aufteilung der Abschaltverluste bei Pulsmuster 2 (Upc = 900V,
Ty = 125°C, Cgg,ext = 20nF)

A.12 Abschalten des Hybridschalters mit Pulsmuster 3
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Abbildung A.19: Simulation: Abschalten des Hybridschalters mit Pulsmuster 3 (Ir, = 100 A,
Upc =900V, T; = 125°C, Cggext = 20nF, ty = 6 p1s)
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Abbildung A.20: Abschalten des low-sat Hybrids mit Pulsmuster 3 mit verschiedenen
Zeiten ty p3 1 (IL =100A, Upc =900V, Ty =125 °C, CGE,ext =20nF, tyv = 6}18)
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Abbildung A.21: Oszillationen beim Abschalten des low-sat Hybrids mit Pulsmuster 3
mit geringer Zeit fiir tyvps2 ([ = 200A, Upc = 900V, T} = 125°C, Cggext = 20nF,

ty = 6118)
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A.13 Einschalten und Reverse-Recovery
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Abbildung A.22: Reverse-Recovery beim Einschalten des fast Hybrids mit externer Gateka-
pazitdt (I, = 100 A, Upc =900V, Tj = 125°C, ty = 2ps)
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Abbildung A.23: Beeinflussung der Oszillationen beim Reverse-Recovery des Full-SiC

durch Anheben der Gatespannung durch Active-Clamping (If,

Ty = 125°C)
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Abbildung A.24: Einschalten des fast Hybrids mit Treiberauslegung fiir einen objektiven
Vergleich bei einem Laststrom von 25 A bis 200 A (It, = 25 A bis 200 A, Upc = 900V,

Tj =125 OC, CGE,ext =20 nF, tv = 2118)
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Abbildung A.25: Reverse-Recovery des Hybridschalters und Full-Si Schalters mit fast IGBT
(I = 100 A, Upc = 900V, T} = 125°C, Cgp.ext = 20 nF)
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A.14 Anteilige Skalierung der thermischen Widerstande im

Leistungsmodul

Die Berechnung der Sperrschichttemperatur von IGBT und MOSFET im Leistungsmodul
erfolgt in Kapitel 5.1 nach Gleichung 5.1. Die Sperrschichttemperatur des IGBTs lésst sich
ebenfalls mit Gleichung A.1 ausdriicken. Eine Umformung zu Gleichung A.3 ist moglich.
Gleichung A.3 entspricht dem thermischen Ersatzschaltbild in Abbildung A.26.

Tiieer = Ta + Rinar - Pigr + Rinv - PyosreT (A1)
=Ty + Rinnt - Pigr + Reniv - PuosreT + Rinav - Piasr — Renav - Piegsr (AL2)

=T, + (Rinit — Renm) - PigT + Rinnt - (PiceT + ProsFET) (A.3)

Der thermische Widerstand Ry, v wird sowohl von der mittleren Leistung des IGBTs als
auch des MOSFETs durchflossen, wéhrend der thermische Widerstand (Ren 11 — Renim)
ausschliefllich von der Leistung des IGBTs durchflossen wird. Die hier dargestellten ther-
mischen Widerstdnde bilden alle Materialschichten im Leistungsmodul, die thermische
Anbindung des Moduls an den Kiihlkérper und den Leistungsfluss in das Kiithlwasser ab.
Es wird angenommen, dass eine Veranderung der Chipfliche des IGBTs hauptséichlich den
thermischen Widerstand (Ren 11 — Ren,v) beeinflusst, weshalb nur dieser Widerstand mit
der Chipfliche nach den Gleichungen 5.2 und 5.3 skaliert wird.

Tjicer

Rth,II - Rth,IM PMOSFET

F’l\/[OSFET

Pieer + Pmosrer

Abbildung A.26: Thermisches Ersatzschaltbild zu Gleichung A.3

193



A Anhang

A.15 Berechnung des maximalen Ausgangsstroms

Die Schaltverluste aller Schalter wurden jeweils in 5 Arbeitspunkten bestimmt. Mit einer
Regression wird eine kontinuierliche Kennlinie fiir die Abhéngigkeit der Schaltverluste
vom Laststrom generiert (siehe Abbildung A.27a). Verluste zwischen I, = 0 und I, = 25

wurden linearisiert.

55

sof| * Eon
% Egee-IGBT
45 O  Egy- MOSFET
a0 k| O Eqe-MOSFET T
.l Egg - MOSFET
Regression IGBT
30 L Regression MOSFET a
= i(t)
E s ] °
w
20
15 1
10 e | T2 |
L T o o e e o vt C oL 1
0 @n @m-.r.-.:-.-.-.'.'.'.@‘.'.'.'.'. ................. G @
0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200 220 240 260
I [A] hybrides Si-SiC-Modul

(a) Regression der Abhéngigkeit der Schaltverlus- (b) Definition des Ausgangsstroms im hybriden
te: E = f(I1,) (low-sat Hybrid P3, tyv = 6 ps) Leistungsmodul

Abbildung A.27: Schaltverluste aller vermessenen Schaltertopologien im Vergleich unter
Nennbedingungen

Die Leistungen Pigpt und Pyosper aus Gleichung 5.1 setzen sich aus Durchlass- und
Schaltverlusten beider Schalter innerhalb eines Moduls zusammen (Gleichungen A.4, A.5).
Es werden jeweils mittlere Verluste eines Schalters fiir eine Periode eines ideal sinusférmigen
Laststroms (Gleichung A.6, Abbildung A.27b) mit der Grundfrequenz fg berechnet.

Pigpr = Pigrp + PigBTS (A.4)
PyiosreT = ProsreT,D + PMOSFET S (A.5)
i(t) = V2 Ig - sin (27 ft) (A.6)

Die Durchlassverluste fiir den Schalter T'1 berechnen sich nach den Gleichungen A.7
und A.8. Der IGBT erfdhrt nur Durchlassverluste wéhrend der positiven Halbwelle des
Ausgangsstroms (Gleichung A.7). Im MOSFET fallen Durchlassverluste sowohl wéhrend

der positiven Halbwelle als auch wéihrend der negativen Halbwelle an (Gleichung A.8).
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_1
2fag

Pieprp = fo - Trel * UHybrid (£, %) - ic(t, 1) dt (A7)
0
1

_ 57, N
PyiosreT,D = fa - / ¢ Tl - Utybrid (t,7) - D (t, %) dt (A.8)
0

1
fa .
+ fa / et - ups (t) - i(t) di
2fq
Die relative Einschaltdauer 7. ist dabei vom Modulationsverfahren und dem Modulations-
grad M abhéngig. Fiir Sinus-Dreieck Modulation gelten Gleichungen A.10 und A.12, bei

Uberlagerung der 3. Harmonischen (Super-Sinus-Dreieck) gelten Gleichungen A.11 und
A.13.

Urg

= A9
Upc/2 (49)
Sinus: M € [0, 1] (A.10)
2

Super-Sinus: M € |0, %] (A.11)
Sinus : Ty = % + % ~sin 27w fq -t + @) (A.12)

. 1 M. 1.
Super-Sinus : Ty = >t 5 <81n(27rf(; “t+ @)+ g sin B2rfg-t+ gp))) (A.13)

Die relative Einschaltdauer fiir eine Super-Sinus Modulation ist in Abbildung 5.1a zu sehen.
Die mittleren Schaltverluste werden nach Gleichung A.14 bzw. A.15 berechnet.

B fs/2fc—1
Pigers =fo Y.  Eontapr(ilk]) + Eomicrr(ik]) (A.14)
k=0
B fs/2fc—1
PyiosreT,s = fa Z EonmosreT (i[k]) + Eog mosrrT (2]5]) (A.15)
k=0
fs/fa—1
+fa > Errmosrer(i[k])
k=fs/2fa
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Die Laststrome, bei denen geschaltet wird, werden durch Abtastung des Ausgangsstroms
mit Schaltfrequenz fg ermittelt (Gleichungen A.16 und A.17). Dabei wird der gleiche

Laststrom fiir die Ermittlung der Ein- und Ausschaltverluste verwendet.

ilk] =i -sin(27 fq - t1,) (A.16)
142k
= — (A.17)

A.16 Einfluss der Kiihlwassertemperatur auf den maximalen

Ausgangsstrom

1.5 T T T T T T T T T
1.4

IModul,eff [kA]

Full-SiC — fs =2.5kHz

low-sat Hybrid P1 =sxsssess fS =10 kHz

low-sat Hybrid P2
0.1 low-sat Hybrid P3 7

0 1 1 1 1 1 1 1 1 1
30 35 40 45 50 55 60 65 70 75 80

T, [°C]

Abbildung A.28: Einfluss der Kiihlwassertemperatur auf den maximalen Ausgangsstrom
(Super-Sinus-Dreieck Modulation, M = 2/+/3, cos ¢ = 0.85, T, € [30°C, 80°C])

196



A Anhang

4—

A.17 Gegenkopplung der Streuinduktivitit beim Abschalten
mit ereignisgesteuertem Treiber
D,
A
<—
UD1
Rg ot Lg « 1 4 Ig,MOSFET SiC
4—
URg‘extern ULg‘sk 1 Ig,IGBT
externer U
Treiber Treiber,extern
ULg‘sk +
— le
i
Los U1 Uioo

Abbildung A.29: Reduzierter Schaltplan des ereignisgesteuerten Treibers zu Gleichung 6.2
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A.18 Parametereinfluss auf das Abschalten vom Kurzschluss

Typ 11
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(b) Streuinduktivitidt L, 3 im Lastpfad
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Abbildung A.30: Geringe Sensitivitit des ereignisgesteuerten Treibers gegeniiber dem
Laststrom Iy, der Streuinduktivitdt L, 3 im Lastpfad, dem Entladewiderstand Rs und
dem Kleinsignaltransistor T5 (low-sat IGBT W9Z1, 2 x SiC-MOSFET, Upc = 500V,

Utreiber = 10V, Tj = 25°C)
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A.19 Ausgangsstrom des low-sat Hybrids mit SiC-MOSFET
ohne Kurzschlussfestigkeit bei hoher Kiihlwassertem-

peratur
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Abbildung A.31: Ausgangsstrom des low-sat Hybrids mit 70 % Rpg on und 70 % SiC-Fliche
(Wechselrichter, Flattop Modulation, M = 2//3, cosp = 1, T, = 55°C)
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A.20 Messmittel

Fiir Schaltmessungen an Halbleitern wurden folgende Messmittel verwendet:

Oszilloskop: LeCroy WaveRunner 8108HD, LeCroy WaveRunner 8058HD
Kollektor-Emitter Spannung bzw. Drain-Source Spannung: passiver Tastkopf

PMK PHVS 662-L

Gate-Emitter Spannung bzw. Gate-Source Spannung: Differentialtastkopf

LeCroy HVD3206A

Stréme bei einem Laststrom < 200 A: Rogowskispule PEM CWT Mini 50 HF 3/B
Kurzschlussstrome: Rogowskispule PEM CWT Mini 50 HF 6/B

Spannung Uc ¢ in Abbildung 3.8: Differentialtastkopf LeCroy HVD3206A
Spannung Upg,T1 in Abbildung 6.3: Differentialtastkopf LeCroy HVD3206A
Spannung Ugs in Abbildungen 6.8 und 6.10: Differentialtastkopf LeCroy HVD3206A

Ausnahme von vorheriger Aufzéhlung:

Gate-Source Spannung in Abbildung 4.46: passiver Tastkopf LeCroy PP008

Fiir die Vermessung der Ausgangskennlinien wurden folgende Messmittel verwendet:

Ostzilloskop: LeCroy WaveRunner 8058HD

Kollektor-Emitter Spannung bzw. Drain-Source Spannung: passiver Tastkopf
LeCroy PP008

Gate-Emitter Spannung bzw. Gate-Source Spannung: passiver Tastkopf
LeCroy PP008

Strome: 100 m$2 Koaxialshunt SBNC A 1-1, passiver Tastkopf

LeCroy PP008
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A.21 Kurzzusammenfassungen der in Kapitel 2 eingeordne-
ten Literatur zum Si-SiC Hybridschalter

Tabelle A.1: Kurzzusammenfassungen der in Kapitel 2 eingeordneten Literatur zu Si-SiC
Hybridschaltern, sortiert nach Arbeitsgruppen und Erscheinungsjahr

’ Arbeitsgruppe 1

[32] | Munaf Rahimo | ABB Switzerland Ltd. 2015

Eine der ersten Quellen, in denen ein Hybridschalter mit parallelem Si-IGBT und SiC-MOSFET experi-
mentell demonstriert wird. Dabei werden beide 1200 V-Schalter mit einem gemeinsamen Gate auf einem
gemeinsamen Substrat angesteuert. Doppelpulstests zeigen das Potenzial von reduzierten Schaltverlusten.

Kurzschlussmessungen zeigen die Stromverteilung zwischen beiden Schaltern im Kurzschlussfall I.

[33] | Munaf Rahimo ABB Switzerland Ltd. 2015

Neben dem Hybridschalter aus [32] wird weiterhin ein Hybrid mit RC-IGBT und SiC-MOSFET
vorgestellt, der auf eine zusétzliche Freilaufdiode verzichtet. Experimentelle Untersuchungen zeigen auch
bei Verwendung eines RC-IGBT reduzierte Schaltverluste. Im Riickwértsbetrieb teilt sich der Laststrom
sowohl auf den IGBT als auch auf den MOSFET auf.

[41] ‘ Umamaheswara R. Vemulapati ABB Switzerland Ltd. 2016

Simulationen und Doppelpulsmessungen eines 3.3 kV-Hybridschalters mit einem gemeinsamen Gate-
treiber werden préasentiert. Die Untersuchungen beschrénken sich auf das Ausschaltverhalten. Durch
Simulationen wird die Spitzenbelastung und das Auftreten von dynamischem Avalanche im IGBT durch
einen hohen Strom vor der Spannungaufnahme aufgezeigt. Diese Belastung kann durch mehr IGBT
Flache, einen hohen gemeinsamen Gatewiderstand oder einen hohen separaten Wirderstand fiir den
SiC-MOSFET auf Kosten von Ausschaltverlusten reduziert werden.

[42] ‘ R. A. Minamisawa ABB Switzerland Ltd. 2016

Der Hybridschalter aus [41] wird simulativ und experimentell untersucht. Dynamischer Avalanche
im Si-IGBT wahrend des Ausschaltens kann durch eine gleichméfigere Stromverteilung wéahrend des
Abschaltens reduziert werden. Die Stromverteilung wird durch die Wahl des Gatewiderstandes bei einem

gemeinsam Treiber fiir beide Schalter eingestellt.

[75] ‘ Umamaheswara R. Vemulapati ABB Switzerland Ltd. 2016

Experimentelle Untersuchungen an einem 3.3 kV-Hybridschalter mit riickwértsleifdhigen IGBTs werden
vorgestellt und im Durchlass- und Schaltverhalten mit reinen Si- und SiC-Schaltern verglichen. Zusétzlich
zum Ausschaltverhalten wird hier auch das Einschaltverhalten und Reverse-Recovery betrachtet. Im
Vergleich zum Si-Schalter weist dieser Hybrid nahezu halbierte Reverse-Recovery-Verluste auf, die

dennoch Faktor 20 hoher als bei einem reinen SiC-Schalter sind.

[76] | Munaf Rahimo MTAL GmbH 2021

Ein hybrider Umrichter fiir einen Kfz-Antriebsstrang wird vorgestellt. In einer experimentellen Demons-
tration werden diskrete 1200V Si-IGBTs und SiC-MOSFETs verwendet, dabei wird je nach aktueller
Last die Anzahl an gepulsten Si-IGBTs variiert und so das Chipflachenverhéltnis von 1:1 im Teillast-
bereich bis zu 4:1 unter hoher Last verdndert. So kann mit einem héheren Ansteuerungsaufwand im
Teillastbereich die bestromte Si-Flache reduziert werden. Weiterhin werden verschiedene Missionsprofile
eines WLT C-Fahrzyklus simuliert.

[77] ‘ Tanya Thekemuriyil FHNW Switzerland 2023

Nach [76] wird ein Hybridschalter mit variierter Anzahl paralleler Schalter in Doppelpulsversuchen
untersucht. Es wird die Effizienz eines Umrichters im WLTC-Fahrzyklus berechnet, die Ergebnisse
aus [76] werden bestétigt. Bei einer Kostenanalyse schneidet ein Verhaltnis von 1 SiC-MOSFET zu 4
Si-IGBT am besten ab.
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’ Arbeitsgruppe 2

[35] ‘ Xiaoqing Song FREEDM Systems Center 2015

Es wird erstmalig das Durchlass- und Abschaltverhalten eines 6.5kV Si-SiC Hybridschalters experimentell
untersucht. Dabei werden beide Halbleiter mit separaten Gatetreibern angesteuert. Der Einfluss eines
Schaltversatzes zwischen IGBT und MOSFET wird analysiert. Der MOSFET wird verzogert abgeschaltet,
wodurch sich zuvor die Speicherladung im IGBT reduziert, dies aber dennoch zu hohen Abschaltverlusten
fiihrt. Ein Kompromiss zwischen Ausschaltverlusten und Schaltfrequenz wird gewéhlt. Der Hybridschalter
wird mit einem reinen Si- und SiC-Schalter anhand eines berechneten 100-200 kW Umrichters verglichen,

allerdings ohne die unterschiedlichen Chipflachen zu beriicksichtigen.

[36] | Xiaoqing Song FREEDM Systems Center 2015

Fiir den Hybridschalter aus [35] werden die vorherigen Untersuchungen um eine Analyse der Schalt-
und Durchlassverluste bei niedriger und hoher Temperatur ergdnzt. Im Hybridschalter dominiert die
Temperaturabhingigkeit des IGBTs. Bei dem untersuchten Hybriden entfallt lediglich 20 % der Chipfliche
auf einen SiC-MOSFET.

[37] ‘ Xiaoqing Song FREEDM Systems Center 2016

Das Konzept aus [35] wird auf einen 1200 V-, 200 A-Hybridschalter angewandt. Der MOSFET wird verzo-
gert abgeschaltet. In dieser Spannungsklasse fallt die verlustoptimierte Verzogerungszeit beim Abschalten
deutlich geringer aus. Der MOSFET schaltet sehr viel schneller ein als der IGBT, es dauert bis zu 20 s
bis die statische Stromverteilung erreicht wird. Die Auslegung des Treibers, Schaltgeschwindigkeiten,

Uberspannung oder Oszillationen werden nicht betrachtet.

[38] ‘ Liqi Zhang ‘ University of Texas 2018

In das hybride 1200 V-, 200 A-Leistungsmodul aus [37] wird ein RC-Verzogerungsglied integriert. Das
Modul kann mit einem herkémmlichen Treiber angesteuert werden. Das Ausschalten des SiC-MOSFETSs
wird verzogert, das Einschaltsignal wird ohne Verzogerung an beide Schalter transferiert. Es erfolgen

Doppelpulsversuche zur Optimierung der RC-Zeitkonstante und ein Funktionstest im Tiefsetzsteller.

[39] ‘ Xiaoqing Song ABB Inc., Raleigh, USA 2020

Das hybride Modul mit integriertem Verzogerungsglied aus [38] wird detaillierter analysiert. Das Gate
des SiC-MOSFETs ist iiber einen Kleinsignal-MOSFET an das Gate des Moduls angeschlossen. Die
Auswirkungen auf dessen Transkonduktanz wird simulativ untersucht. Limitierungen der Schaltfrequenz

oder der Totzeit werden diskutiert.

’ Arbeitsgruppe 3

[87] ‘ Amol Deshpande Ohio State University 2015

Eine der ersten Quellen zu einem Si-SiC Hybridschalter. Der SiC-MOSFET wird verzogert ab-
geschaltet, um den Tail-Strom im IGBT zu reduzieren. Begrenzte simulative Untersuchung eines
600 V-Hybridschalters und experimentelle Demonstration verringerter Ausschaltverluste bei wenig Sperr-

spannung und geringem Laststrom werden durchgefiihrt.

[43] ‘ Amol Deshpande Ohio State University 2016

Ein 600 V-Hybridschalter mit geringer SiC-MOSFET Chipflache wird vorgestellt. Mehrere Ansteue-
rungsmuster fiir separate Gatetreiber werden diskutiert, es wird Nullspannungsschalten des Si-IGBTs
angestrebt. Die Kommutierungsinduktivitdten der parallel geschalteten Halbleiter werden in Bezug
auf das Einschaltverhalten analysiert und in die Auswahl des Schaltmusters mit einbezogen. Hohe
Induktivitidten verzogern das Erreichen der statischen Stromverteilung. Die Auswirkungen der Diode auf
das Schaltverhalten wird nicht betrachtet. Zur Kostenreduktion wird ein Algorithmus zur Optimierung

des Si-SiC Chipflachenverhéltnisses basierend auf thermischen Modellen entwickelt. Dies geschieht ohne

thermische Kopplungen der Halbleiter untereinander.
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[44] ‘ Amol Deshpande ‘ University of Arkansas 2018

Die Analyse des Hybridschalters aus [43] wird mit detaillierteren Untersuchungen zur parasitdren
Induktivitdt des inneren Kommutierungskreises, einer Kostenanalyse fiir 1200 V-Hybridschalter und
Optimierung des Chipflichenverhéltnisses erganzt. Zusitzlich wird experimentell in einem Hochsetzsteller

das generierte Gleichtakt-und Gegentaktstorspektrum betrachtet.

[45] ‘ Amol Deshpande University of Arkansas 2020

Design und Fertigung eines hybriden 1.7kV-, 300 A-Halbbriickenmoduls wird présentiert. Es wird
ein verhélnisméBig kleiner SiC-MOSFET verwendet mit einem Nennstromverhéltnis von 6:1 zwischen
Si- und SiC-Chipfliche. Thermische Kopplung zwischen SiC-MOSFET und Si-IGBT wird durch die
Verwendung von pyrolytischem Graphit in der Bodenplatte minimiert. Fur die Rickwartsleitfdhigkeit

werden SiC-Schottkdioden verwendet. Es erfolgt ein Funktionstest im Doppelpulsversuch.

’ Arbeitsgruppe 4

[74] ‘ Tiefu Zhao Eaton Corporate & Research 2015

In  dieser Quelle wird ein lastabhéngiges  Schaltmuster = mit einem  hybriden
250 kW-Spannungszwischenkreisumrichter simuliert. Dabei wird ein Schaltmuster vorgestellt,
dass im Verlauf des sinusformigen Laststroms je nach Ausgangsstrom angepasst wird. Bei niedrigem
Ausgangsstrom schaltet nur der SIC-MOSFET, bei hohem nur der Si-IGBT, im mittleren Bereich wird
eine Nullspannungskommutierung des IGBT angestrebt. Mittels elektrischer und thermischer Modelle

wird die Effizienz berechnet. Es werden jedoch keine Schalttransienten betrachtet.

[56] ‘ Jiangbiao He ‘ Marquette University 2017

Das Konzept eines lastabhéngigen Schaltmusters aus [74] wird experimentell an einem einphasigen
15 kW-Umrichter mit diskreten Halbleitern erforscht. Eine Nullspannungskommutierung des IGBTs beim
Abschalten von mittleren Ausgangsstromen fithrt zu einer hohen Stromspitze wahrend der Spannungs-
aufnahme. Diese wird durch parasitéres Einschalten erklart, aber eine Betrachtung von Gatespannungs-
verldufen erfolgt nicht. Auch werden verbliebene Ladungstriager im IGBT nicht mit einbezogen. Zur
Vermeidung der Stromspitze wird folgend der MOSFET zuerst abgeschaltet. Gemessen an einem reinen

Si-Umrichter kann insbesondere bei kleinen Lasten eine Effizienzsteigerung festgestellt werden.

’ Arbeitsgruppe 5

[48] ‘ Weimin Zhang University of Tennessee 2015

Im Kontext eines KfZ-Hochsetzstellers wird das Ausschaltverhalten eines 1200V Si-SiC Hybridschalters
im Doppelpuls untersucht. Der SiC-MOSFET schaltet verzogert ab, die Ausschaltverluste werden in

Abhéngigkeit der Verzogerungszeit reduziert. Eine optimale Verzégerungszeit von 2 ps wird ermittelt.

’ Arbeitsgruppe 6

[57] ‘ Sadik Ozdemir Yildiz Technical University 2015

Ein 1200 V Si-SiC Hybridschalter wird mit einem sinusférmigen 50 Hz-Laststrom simuliert. Dabei werden
verschiedene Strategien zur Verlustreduktion im Vergleich zu einem reinen Si-Schalter analysiert: Harte
Parallelschaltung, lastabhéngiges Schalten und Schaltsignalversatz mit Nullspannungskommutierung des
Si-IGBTs. Letzteres fithrt zur groffiten Verlustreduktion. Die Simulationen wurden mit einem Simulator
durchgefiihrt, der ideale Schalter verwendet. Schalttransienten der Parallelschaltung wurden dabei nicht
betrachtet.
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’ Arbeitsgruppe 7

[58] ‘ Satoshi Ueno Osaka Institute of Technology 2017

Ein neues Pulsmuster fiir einen 1200 V-Hybridschalter mit geringer SiC-MOSFET Chipflache wird
untersucht. Zur Reduzierung der auftretenden Verluste im MOSFET wird dieser nur eine kurze Zeit vor
und nach den Schaltflanken des IGBTs eingeschaltet. Es entsteht Nullspannungsschalten des IGBTs,
der IGBT fiihrt zwischen den Schaltvorgdngen den vollstdndigen Laststrom. Die Treiberauslegung und
auftretende Schaltgeschwindigkeiten werden nicht betrachtet.

[59] ‘ Aiko Kubota Osaka Institute of Technology 2018

Der Hybridschalter aus [58] wird mit dem gleichen, neu vorgeschlagenem Pulsmuster im Dauerversuch
untersucht. Es wird der maximale Ausgangsstrom fiir verschiedene Schaltfrequenzen in einem Tiefsetz-
steller ermittelt, ebenso die Effizienz in einem Resonanzwandler bestimmt. Das neu vorgeschlagene
Pulsmuster fiihrt zu geringeren Ausgangsstromen und reduzierter Effizienz. Die Temperaturen von IGBT
und MOSFET werden nicht separat betrachtet. Dies ist jedoch elementar, da das neu vorgeschlagene
Pulsmuster zu einer Verlustverschiebung von MOSFET zu IGBT fiihrt. Vorteilhaft kann dies nur sein,
wenn die Temperatur des SiC-MOSFET limitiert, wiahrend der IGBT noch nicht seine maximal erlaubte

Temperatur erreicht hat.

’ Arbeitsgruppe 8

[40] ‘ Christian R. Miiller Infineon Technologies AG 2017

Das Schaltverhalten eines Si-SiC Hybrids mit SiC-MOSFET, Si-IGBT und SiC-SBD wird in harter Paral-
lelschaltung und in Betrieb mit separaten Gatetreibern experimentell mit niederinduktivem Moduldesign
untersucht und mit reinem SiC- oder Si-Schaltern verglichen. Verzégertes Abschalten des SiC-MOSFETSs
bietet dabei eine starke Reduktion der Ausschaltverluste, grofler als bei einer Entséttigung des IGBTs
mit niedrigerer Gatespannung oder bei einer harten Parallelschaltung. Es werden dabei Verluste von
Schaltern mit unterschiedlicher Spannungssteilheit und Uberspannung verglichen. Die Einschaltverluste

unterscheiden sich kaum zwischen den verschiedenen Schaltern.

[22] ‘ Andrea Piccioni Infineon Technologies AG 2023

Ein Hybridschalter aus diskreten 1200V Si-IGBT und SiC-MOSFET ohne zusétzliche Diode wird
untersucht. Mittels Doppelpulsversuch werden drei Flachenverhéltnisse miteinander verglichen. Die
Ausschaltverluste konzentrieren sich auf den IGBT. Experimentelle Ergebnisse eines dreiphasigen,
hybriden Wechselrichters werden mit einer Full-SiC Lésung verglichen. Der Hybridschalter schneidet bei
positivem Leistungsfaktor besser ab, als bei negativem. Die Sperrschichttemperaturen des SiC-MOSFETs
im Hybridschalter sind hoher als im Si-IGBT.

[73] ‘ Matthias Ippisch Infineon Technologies AG 2024

Ein experimentelles Muster eines hybriden 750 V-Leistungsmoduls fiir eine Automobilanwendung wird
demonstriert. Der Hybridschalter verwendet Si-PiN-Dioden. Es erfolgt eine analytische Beschreibung der
Durchlassverluste. IGBT und MOSFET werden durch hartes Parallelschalten gemeinsam angesteuert,
wobei ein einfacher, konventioneller Treiber als Schliisselfaktor fiir die Marktakzeptanz betrachtet wird.
Der Vergleich mit Full-Si und Full-SiC Schaltern zeigt ein sehr softes Schaltverhalten des Hybridschalters
sowie einen deutlichen Einfluss der bipolaren Bauelemente. Weiterhin wird das Verhalten im Kurzschluss-

fall I demonstriert. Die Berechnung der Systemkosten auf Basis des WLTC-Fahrzyklus kommt zu dem

Ergebnis, dass die verwendete Si-Chipflache nur einen geringen Einfluss aufweist.
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’ Arbeitsgruppe 9

[62] ‘ Pugqi Ning Chinese Academy of Science 2017

Ein hybrides 1200 V-, 200 A-Halbbriickenmodul mit SiC-MOSFET, Si-IGBT und Si-PiN-Diode wird
vorgestellt. Mit einem Treiber mit Miller-Clamping wird ein Schaltsignalversatz fiir Nullspannungsschalten
des IGBTs erzeugt und so das Modul im Doppelpuls untersucht. Das Miller-Clamping unterdriickt ein
Aufsteuern des IGBTs wihrend des Abschaltens. Ein Vergleich erfolgt lediglich mit gleichem Modul und
deaktiviertem MOSFET. Auf die Auslegung der Gatewiderstdnde wird nicht im Detail eingegangen.

[63] ‘ Lei Li Chinese Academy of Science 2018

Fiir das hybride Modul aus [62] wurde ein alternativer Treiber entworfen und experimentell validiert.
Simulativ wird ein optimaler Schaltversatz zwischen IGBT und MOSFET ermittelt. Dabei wird neben den
auftretenden Verlusten auch die Temperatur des kleineren SiC-MOSFETSs mit einbezogen. Die Auslegung

des Treibers bzgl. Schaltgeschwindigkeit, Uberspannung oder weiterer Kriterien wird betrachtet.

[64] ‘ Lei Li Chinese Academy of Science 2018

Mit dem hybriden Modul aus [62] und dem Gatetreiber aus [63] wird ein dreiphasiger Umrichter
aufgebaut. Mit einem elektrothermischen Modell wird ein optimales Pulsmuster berechnet. Je nach
Ausgangsstrom werden drei verschiedene Zeiten fiir den Schaltsignalversatz ausgewéhlt. Das Modell wird
mit Doppelpulsversuchen an einzelnen Halbleitern abgeglichen. Eine Verifikation mit einem Hybridschal-
ter selbst wird nicht vorgenommen. Verschiedene Pulsmuster werden experimentell an dem Umrichter
erprobt. Die Kiithlkérpertemperatur wird ausgewertet, eine Betrachtung der Sperrschichttemperaturen

erfolgt nicht.

[88] ‘ Han Cao ‘ Chinese Academy of Science 2018

Ein hybrides 400 A-Modul dhnlich zu [64] wird aufgebaut und experimentell im Doppelpulsversuch unter-
sucht. Es erfolgt ein Vergleich mit einem SiC-MOSFET Modul. Die Randbedingungen der Untersuchung

werden dabei nicht erldutert. Weiterhin wird nicht auf die Auslegung des Treibers eingegangen.

[66] ‘ Pugi Ning ‘ Chinese Academy of Science ‘ 2019

Nach der Vorgehensweise aus [88] wird ein dreiphasiges hybrides 400 A-Modul als Motorantrieb demons-

triert. Genauere Analysen stehen aus.

[65] ‘ Puqi Ning ‘ Chinese Academy of Science ‘ 2019

Drei hybride 1200 V-Module werden vorgestellt und experimentell in einem Doppelpulsversuch demons-
triert. Das Modul aus [64] wird dreiphasig ausgefiihrt. Nach dem gleichen Schema wurde ein dreiphasiges
400 A-Modul ([66]) und ein einphasiges 600 A-Modul angefertigt. Im Doppelpuls wird der Gatetreiber
und die Ansteuerung aus [62] verwendet. Die Leistungsdichte wird hoher angegeben als bei kommerziell
erhéltlichen Full-SiC und Full-Si Modulen. Ein experimenteller Vergleich mit diesen Modulen erfolgt
nicht.

[24] ‘ Lianyong Wei Chinese Academy of Science 2019

Eine neuartige Ansteuerungsstrategie fiir einen Hybridschalter wird vorgestellt und simulativ untersucht.
Si-IGBT und SiC-MOSFET werden zwar parallel geschaltet, es wird jedoch zu jedem Zeitpunkt nur
ein Schalter angesteuert. Die Motivation ist in der Reduktion der Schalthandlungen begriindet, um
Oszillationen zu reduzieren. Es mangelt jedoch an der Unterscheidung zwischen Schalthandlungen unter
Zwischenkreisspannung oder Durchlassspannung und der Erlduterung, wann diese Oszillationen auftreten.
Simulativ wird eine Reduktion der Verluste um 12 % erreicht, wenn einem Si-IGBT ein SiC-MOSFET
mit einem Drittel des Stromratings parallel geschaltet wird. Eine genaue Erlduterung der Umsetzung

dieser Ansteuerungsstrategie fehlt.
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’ Arbeitsgruppe 10

[60] ‘ Haihong Qin ‘ Nanjing University 2017

Simulativ wird das Schaltverhalten eines 1200 V-Hybridschalter aus diskreten Halbleitern untersucht. Es
wird das lastabhangige Schaltmuster aus [74] verwendet. Fiir mittlere Lasten wird Nullspannungsschalten
des Si-IGBTs verwendet. Verschiedene Verzogerungszeiten zwischen IGBT und MOSFET werden simu-
liert. Die Effizienz eines Tiefsetzstellers mit Hybridschalter und reinem Si-Schalter wird verglichen. Die
verwendete Freilaufdiode, Treiberauslegung oder Randbedingungen wie Kommutierungskreisinduktivitét

oder Schaltgeschwindigkeit werden nicht mit einbezogen.

[78] ‘ Haihong Qin Nanjing University 2018

Ein Hybridschalter nach [60] wird experimentell in Doppelpulsversuchen untersucht. Die Reduktion
der Ausschaltverluste durch Nullspannungsschalten des Si-IGBTs werden bestétigt, allerdings werden

auftretende erhéhte Durchlassverluste im SiC-MOSFET vor der Spannungsflanke nicht mit einbezogen.

[30] ‘ Haihong Qin ‘ Nanjing University ‘ 2021

Verschiedene Schaltsequenzen fiir einen Hybridschalter aus zwei diskreten 600 V-Halbleitern mit ge-
ringer SiC-MOSFET Flidche werden analysiert. Es wird ein gleichzeitiges Einschalten beider Schalter
empfohlen, um ein hohes dI/dt zu erzeugen. Eine Beeinflussung des dI/dt durch den Treiber sowie die
komplementéare Diode werden nicht betrachtet. Fiir das Ausschalten wird Nullspannungsschalten fiir den
IGBT empfohlen. Es wird eine optimale Verzogerungszeit der Schaltsignale fiir minimale Verluste der
Summe aus zusétzlichen Durchlassverlusten und Schaltverlusten ermittelt. Hohe Spannungssteilheiten

von 50kV /ps werden akzeptiert.

[31] ‘ Haihong Qin Nanjing University 2022

Fiir einen 600 V-Hybridschalter aus diskreten Halbleitern wird das Abschalten mit nullspannungsschal-
tendem IGBT detailliert analysiert. Die Stromspitze des IGBTs lasst sich gezielt durch Schaltversatz
und Spannungssteilheit des abschaltenden SiC-MOSFETs beeinflussen. Ein optimaler Zeitversatz wurde
experimentell zu 0.5 ps ermittelt. Die verwendete Streuinduktivitét ist nicht angegeben. Es treten sehr

hohe Spannungssteilheiten auf.

’ Arbeitsgruppe 11

[83] ‘ Xi Jiang Hunan University 2017

Ein 1200 V-Hybridschalter aus Einzelchips im TO-247-3 Gehduse wird im Kurzschlussfall I experimentell
untersucht. Ausschlielich der SIC-MOSFET fallt in den Versuchen zuerst aus. Die kritische Energie
bis zum Ausfall des SiC-MOSFETs ist sowohl als Einzelchip als auch in der Parallelschaltung mit
einem Si-IGBT identisch. Wird im Kurzschluss der IGBT vor dem MOSFET abgeschaltet, kommt es
zum kurzzeitigen parasitdren Abschalten des SiC-MOSFETs. Der Autor fiihrt diesen Effekt auf eine
hohe Sourceinduktivitdt des SIC-MOSFETSs zuriick. Diese Erkliarung kann aufgrund fehlender weiterer

Erlauterungen oder Angaben zum Versuchsaufbau nicht nachvollzogen werden.

[84] ‘ Jun Wang Hunan University 2018

Ein 1200 V-Hybridschalter aus Einzelchips im TO-247-3 Gehéduse und separaten Treibern wird im
Kurzschluss untersucht. Im Kurzschlussfall kénnen beide Einzelchips als unabhingig voneinander
betrachtet werden. Der SiC-MOSFET ist mit einer kiirzeren Kurzschlussrobustheit das limitierende
Bauelement. Variation der Chipgréfie des SiC-MOSFETs oder einer Abschaltverzogerung haben keinen
Einfluss. Reduzierte Zwischenkreisspannung oder Gatespannung erhéhen die Robustheit, eine reduzierte
Gatespannung des SiC-MOSFETs fiihrt jedoch insbesondere bei verzogertem Abschalten des SiC-

MOSFETs zu erhéhten Durchlass- und Schaltverlusten, da dieser kurzzeitig den gesamten Laststrom

fihrt. Die Untersuchung beschrénkt sich auf den Kurzschlussfall 1.
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[50] ‘ Jun Wang Hunan University 2018

Der Schaltsignalversatz fiir einen 1200 V-Hybridschalter aus diskreten Halbleitern wird mittels Doppel-
pulsversuchen optimiert. Gleichzeitiges Einschalten ohne Verzogerung resultiert in geringsten Verlusten.
Die Auslegung der Gatewidersténde und der Einfluss der Freilaufdiode wird vollstdndig ausgespart. Beim
Abschalten ldsst sich ein Minium der Schaltverluste bei verzogertem Abschalten des SiC-MOSFETs
feststellen. Neben den Verlusten werden keine weiteren Schalteigenschaften betrachtet. Der Schalter
wird in einem 9kW-Hochsetzsteller erprobt. Mit einer Anpassung des Schaltversatzes kann ein Be-
trieb mit gleichen Sperrschichttemperaturen beider Halbleiter eingestellt werden. Hiermit 1asst sich die

Ausgangsleistung von 9kW auf 11 kW weiter erhohen, auf Kosten der Effizienz.

[20] ‘ Cheng Zeng Hunan University 2018

Ein 1200 V-Hybridschalter aus Einzelchips im TO-247-3 Gehéduse wird sowohl aus Si-IGBT und SiC-
MOSFET als auch aus Si-IGBT und SiC-SBD kombiniert. Es erfolgen experimentelle Untersuchungen
im Doppelpuls und mit einphasigem Umrichter. Der Hybridschalter aus Si-IGBT und SiC-MOSFET
profitiert im Vergleich von einer geringeren Durchlassspannung im Vorwértsbetrieb und reduzierten
Schaltverlusten. Im Umrichterbetrieb wird eine Reduktion der Verluste um 28 % und eine deutliche
Reduktion der Gehdusetemperatur des IGBTs erreicht. Das Schaltverhalten wird lediglich anhand von
Schaltverlustenergien ausgewertet, Parameter wie Spannungssteilheit, Oszillationen oder Uberspannung
werden nicht betrachtet. Angaben zur Ansteuerung fehlen. Schalttransienten werden lediglich zum

Reverse-Recovery-Strom gezeigt.

[21] ‘ Zongjian Li Hunan University 2019

Die Hybridschalter aus [20] werden erneut verglichen. Eine analytische Beschreibung der Durchlassver-
luste wird hergeleitet und mit experimentell ermittelten Schaltverlusten zu einem Schaltverlustmodell
kombiniert. Es erfolgt eine experimentelle Demonstration an einem zweiphasigen 5 kW-Umrichter mit
resistiver Last. Durch geringere Schaltverluste kann der Hybridschalter mit SiC-MOSFET eine bessere
Effizienz und héhere maximale Ausgangsleistung erreichen, trotz héherer Verluste im Diodenmodus. Bei
der Analyse des Schaltverhaltens fehlen weiterhin die Betrachtung zuséatzlicher Parameter neben den
Schaltverlusten. Ebenfalls wird nicht darauf eingegangen, wie die Schaltgeschwindigkeiten ausgelegt

wurden.

[26] ‘ Zishunn Peng Hunan University 2019

In dieser Literaturquelle wird experimentell an diskreten 1200 V-Halbleitern demonstriert, dass ein
Hybridschalter mit separater Ansteuerung fiir Si-IGBT und SiC-MOSFET in der Lage ist, nach einem
“open-circuit-fault” mit dem jeweils noch funktionsfdhigem Schalter weiter betrieben zu werden. Dabei
wird davon ausgegangen, dass bei einem fehlerhaften MOSFET weiterhin dessen Bodydiode verwendet
werden kann. Lastabhéngig muss bei alleinigem Betrieb des MOSFETs die Ausgangsspannung reduziert

werden, bei alleinigem Betrieb des IGBTs muss zuséatzlich die Schaltfrequenz reduziert werden.

[34] ‘ Zongjian Li Hunan University 2019

Fiir einen fest ausgewéhlten 1200V Si-IGBT wird die optimale SiC-MOSFET Chipgrofe fiir einen
Hybridschalter fiir einen 7kW-Tiefsetzsteller bestimmt. Hierfiir wird ein analytisches Verlustmodell
aufgestellt, dass mit der Chipfliche des SiC-MOSFETs und dem Schaltsignalversatz als Eingangsgrofien
die Verlustleistung und Sperrschichttemperatur der Halbleiter berechnet. Das Modell wird mit Dop-
pelpulsmessungen und dem Aufbau eines Tiefsetzstellers validiert. Als Gatewiderstinde werden die
Datenblattwerte der Halbleiter verwendet, das Schaltverhalten also nicht optimiert. Neben den Verlusten
werden keine weiteren Schalteigenschaften wie z.B. Spannungssteilheiten betrachtet. Der Einfluss der

Diode auf das Einschaltverhalten wird vollstdndig vernachlassigt.
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[51] ‘ Zongjian Li Hunan University 2019

Ein komplexer Treiber fiir einen Hybridschalter aus diskreten 1200 V-Halbleitern wird vorgestellt, der
die Differenz der Sperrschichttemperatur von Si-IGBT und SiC-MOSFET regelt. Als Stellgrofie wird
die Abschaltverzogerungszeit des SiC-MOSFETs verwendet. Die aktuelle Sperrschichttemperatur der
Halbleiter wird dabei iiber ein Verlustmodell berechnet. Der Treiber wird an einem 8 kW-Tiefsetzsteller
erprobt. Der geregelte Betrieb wird mit dem Betrieb mit einem festen Schaltversatz fiir optimierte Schalt-
verluste verglichen. Es lassen sich im gesamten Arbeitsbereich angeglichene Sperrschichttemperaturen
erreichen, eine hohere Ausgangsleistung ist moglich. Die Effizienz reduziert sich leicht. Da der Treiber
die Temperaturdifferenz regelt, wire ein Vergleich mit festem Schaltversatz ebenfalls fiir optimierte

Temperaturdifferenz sinnvoller.

[80] ‘ Zishun Peng Hunan University 2020

Fir den Hybridschalter aus [51] wird erneut der Schaltsignalversatz beim Abschalten optmiert. Dies
geschieht hier mit Hilfe eines Particle-Swarm Algorithmus. Dieser optimiert im laufenden Betrieb den
Schaltversatz zwischen Si-IGBT und SiC-MOSFET, sodass im Verlauf der Grundwelle beispielsweise
8 verschiedene Verzogerungszeiten verwendet werden. Als Eingangsgrofien dienen lediglich die Gleich-
und Wechselgroflen von Strom und Spannung. Im Vergleich zu einem festen Schaltversatz lasst sich
eine Reduktion der Verluste je nach Betriebspunkt um 10-15 % erzielen, wobei die Auswahlkriterien des

festen Schaltsignalversatzes nicht erlautert werden.

[28] ‘ Zongjian Li ‘ Hunan University 2020

Das Abschaltverhalten des Hybridschalters aus [51], [80] wird optimiert. Beim Abschalten wird zuerst
der IGBT, spater der MOSFET abgeschaltet. Der optimale Schaltversatz fiir minimierte Verluste ist
laststromabhéngig. Mittels eines Modells der Verluste in Abhingigkeit vom Schaltsignalversatz wird im
Verlauf einer Grundwelle fiir jeden Schaltvorgang die optimale Versatzzeit berechnet. Das Verfahren wird
experimentell an einem einphasigen 5 kW-Umrichter erprobt und mit festem Schaltversatz verglichen.
Eine Verlustreduktion um bis zu 20 % ist moglich. Allerdings wurde die feste Versatzzeit frei gewahlt

und zuvor nicht optimiert, was jedoch theoretisch mit dem verwendeten Verlustmodell moglich wére.

[86] ‘ Ling Ou Hunan University 2020

Eine Ansteuerung fir Hybridschalter mit variabler Schaltfrequenz wird présentiert und mit einem
einphasigen Umrichter an diskreten Halbleitern erprobt. Bei niedrigen Laststromen wird mit konstanter,
hoher Frequenz geschaltet und nur der IGBT angesteuert. Bei mittleren und hohen Laststrémen ebenfalls
der SiC MOSFET. Es kann im Bereich von 150 kHz bis 4 MHz eine Reduktion des EMI-Spektrums um
10 dB erreicht werden. Nachteile einer variablen Schaltfrequenz und dessen Auswirkung auf die Auslegung

von Komponenten wie z.B. Netzdrosseln und anderer Filterkomponenten werden nicht diskutiert.

[27] ‘ Zishun Peng Hunan University 2021

Eine Schaltstrategie mit variabler Schaltfrequenz wird an einem Hybridschalter mit diskreten
1200 V-Halbleitern entwickelt und an einem einphasigen Umrichter erprobt. Das Verfahren basiert
auf der Anpassung der Schaltfrequenz im Verlauf der Grundwelle des Laststroms. Im Nulldurchgang und
um den Bereich des Maximums der Grundwelle wird die Schaltfrequenz reduziert. Dieses Verfahren wird
gepaart mit einer lastabhangigen Auswahl des Schaltmusters, bei hohen Stromen iibernimmt der Si-IGBT
das Schalten. Im Vergleich zu herkémmlicher Ansteuerung mit gleicher Frequenz werden Stromspitzen im
kleineren SiC-MOSFET vermieden, bei gleichen Gesamtverlusten, der THD-Wert steigt leicht an. Auch
hier werden keine Nachteile einer variablen Schaltfrequenz auf die Auslegung von Umrichterkomponenten
diskutiert.
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[52] ‘ Zongjian Li Hunan University 2021

Ein Gatetreiber fiir einen Hybridschalter wird vorgestellt, der aus einem Eingangssignal heraus sowohl
IGBT als auch SiC-MOSFET treibt. Mit einer RC-Verzogerungs-Schaltung werden {iber Komparatoren
zwei separate Endstufen angesteuert. Die Verzogerungszeit kann iiber Widerstande justiert werden. Der
Treiber wird experimentell an einem Hochsetzsteller mit diskreten 1200 V-Halbleitern erprobt. Mit der
Umschaltung eines Widerstands in Abhéngigkeit des Ausgangsstroms wird der Schaltversatz an zwei
Lastbereiche angepasst. Der Schaltversatz kann auf maximale Effizienz oder erh6hte Ausgangsleistung
optimiert werden. Die Untersuchung beschrénkt sich auf den Schaltsignalversatz beim Abschalten. Der

FEinfluss auf weitere Schalteigenschaften wird nicht betrachtet.

’ Arbeitsgruppe 12

[46] ‘ Michael Schiitt Universitdt Rostock 2018

Der Einfluss der verhaltnisméfig groflen parasitdren Kapazitidten von SiC-Bauelementen auf das Ab-
schalten und Forward-Recovery eines hybriden Schalters wird experimentell untersucht. Der auftretende
Verschiebestrom fithrt zu einer Verschiebung von Ausschaltverlusten zu Einschaltverlusten und beeinflusst
das Kommutierungsvehalten einer Parallelschaltung von SiC-MOSFET und SiC-Schottkydiode.

’ Arbeitsgruppe 13

[67] | Haichen Liu UNC Charlotte 2019

Ein 1200 V-, 50 A-Si-SiC Hybrid wird in einem 2.5 kW-3-Level-T-NPC Umrichter fiir die aktiven Schalter
verwendet und mit einer Full-Si Alternative verglichen. Basierend auf Datenblattwerten wird ein anylti-
sches Modell aufgestellt. In der experimentellen Untersuchung fiithrt die Verwendung des Hybridschalters
zu einer Effizienzsteigerung von 93 % auf 95 %. Ein Vergleich der Schalttransienten erfolgt nicht, die

Treiberauslegung wird nicht erldutert.

[68] ‘ Haichen Liu UNC Charlotte 2021

In einem einphasigen, 4 kW-3-Level-ANPC werden die hochfrequenten Schalter hybrid ausgefithrt. Es
werden diskrete 600 V-Halbleiter verwendet. Mit Schaltversatz in der Ansteuerung werden die Schaltver-
luste auf den SiC-MOSFET konzentriert. Experimenteller Dauerbetrieb zeigt eine Effizienzsteigerung um
2% im Vergleich zu einem ANPC mit ausschlieBlich Si-IGBT. Die optimale Ansteuerung und Ausfithrung
des Hybridschalters ist nicht Gegenstand dieser Quelle.

[69] ‘ Haichen Liu ‘ UNC Charlotte ‘ 2021

Das Design eines dreiphasigen 40 kW-3-Level-ANPC wird présentiert und validiert. Ahnlich zu [68]
werden fiir die hochfrequenten Schalter Hybridschalter verwendet. Bei der Auswahl der Halbleiter fiir
den Hybridschalter wird analytisch auf Basis der Datenblattangaben die maximale in der Anwendung
zu erwartende Sperrschichttemperatur des SiC-MOSFETs berechnet und so die minimal benétigte
SiC-MOSFET Flache bestimmt. Experimentelle Untersuchungen des Umrichters zeigen eine Effizienz
zwischen 98 % und 99 %, je nach Last. Das Schaltverhalten des Hybridschalters ist nicht Gegenstand der

Untersuchung.

[70] ‘ Haichen Liu ‘ UNC Charlotte 2022

Der 3-Level-ANPC mit hybriden Schaltern aus [68] wird detaillierter analysiert und auch mit Full-SiC
Losungen verglichen. Er erreicht 0.3% weniger Effizienz als diese, jedoch bei deutlich reduzierten
Halbleiterkosten. Werden die Kosten fiir hoheren Treiberaufwand mit separaten Gatetreibern einbezogen,
relativiert sich dieser Vorteil allerdings. Das Potenzial fiir einen einzelnen, gemeinsamen Gatetreiber
fiir einen Hybridschalter wird hervorgehoben. Beim Vergleich der Schaltverluste des Hybridschalters

mit alternativen Losungen wird auch hier nicht auf die Schalteigenschaften oder Treiberauslegungen

eingegangen.
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[71] ‘ Haichen Liu UNC Charlotte 2022

Ein 1200 V-Hybridschalter aus diskreten Halbleitern wird untersucht. Die Ausgangsleistung ist in diesem
Fall durch die maximale Temperatur des SIC-MOSFETs limitiert, an dem sowohl Schaltverluste als
auch Durchlassverluste auftreten. Simulativ und experimentell wird gezeigt, wie die Chiptemperatur
angeglichen und die Ausgangsleistung durch das Verschieben von Durchlassverlusten vom SiC-MOSFET
in den Si-IGBT erhéht werden kann, indem der Si-IGBT zeitweise den gesamten Laststrom iibernimmt.

Dies geschieht auf Kosten der Effizienz.

[72] ‘ Haichen Liu UNC Charlotte 2022

Die Verwendung eines hybriden Schalters aus Si-IGBT und SiC-MOSFET als Solid State Circuit Breaker
wird vorgestellt. Diese Anwendung profitiert stark von dem guten Durchlassverhalten des Hybridschalters
im Teillastbetrieb. Beim Auslésen des Schutzschalters wird zuerst der SIC-MOSFET, verzogert der
Si-IGBT ausgeschaltet, sodass auf das vorteilhafte Uberlastverhalten des IGBTs zuriickgegriffen werden

kann.

’ Arbeitsgruppe 14

[85] ‘ Yongsheng Fu Xi’an Technological University 2021

Das Treiberkonzept aus [38], [39] wird erweitert. Ein weiteres RC-Verzogerungsglied erméglicht zusétzlich
zur Ausschaltverzogerung des MOSFETSs nun auch ein verzégertes Einschalten des IGBTs. Experimentelle
Untersuchungen an einem 50 kW Tiefsetzsteller erfolgen. Die Kosteneinsparung durch einen einzelnen

Treiber und die mogliche Integrierbarkeit wird hervorgehoben.

[81] ‘ Yongsheng Fu ‘ Xi’an Technological University 2022

Das Treiberkonzept aus [85], basierend auf [38], [39], wird erweitert. Insgesamt drei
RC-Verzogerungsglieder kénnen eingestellt werden, um ein zeitlich verzogertes Ausschalten des SiC-
MOSFETs zu ermdoglichen und die Reihenfolge beim Einschalten frei zu wahlen. Zusétzlich wird die
Kommutierung des Laststroms vom Si-IGBT auf den SiC-MOSFET wihrend des verzogerten Aus-
schaltens betrachtet. Der vorhandene Resonanzkreis wird analytisch mit einer Differentialgleichung

beschrieben. Die analytischen Ergebnisse stimmen mit Simulationen und Experimenten iiberein. Eine

bei der Kommutierung auftretende Uberstromspitze am SiC-MOSFET kann so beschrieben werden.

’ Arbeitsgruppe 15

23] | Changyu Tan TU Delft 2021

Die Effizienz eines Umrichters aus hybriden Leistungsschaltern wird berechnet und mit einer Full-Si und
Full-SiC Losung verglichen. Dabei wird auf Datenblattwerte der Einzelschalter zuriickgegriffen. Dass
sich das Schaltverhalten von hybriden Schaltern von nicht hybriden Schaltern unterscheidet, wird nicht
betrachtet.

[61] ‘ Marco Stecca TU Delft ‘ 2022

Ein Hybridschalter mit geringer SiC-MOSFET Fliche wird untersucht. Der SiC-MOSFET dient le-
diglich der Reduktion der Schaltverluste und wird nach dem gleichen Pulsmuster wie in [59] ange-
steuert. Der Hybridschalter wird analytisch, simulativ, mit Doppelpulsversuchen und schliellich mit
einem 10 kW-Umrichter analysiert. Es werden Anwendungen fiir verschiede Lastprofile diskutiert. Der
Hybridschalter eignet sich besonders fiir Anwendungen mit hohem Anteil an Teillastbetrieb. Er ist

kostenglinstiger, aber auch verlustbehafteter als ein Hybridschalter mit gemeinsamem Durchlass. Es wird

nicht auf die Auswirkungen der verwendeten Si-Diode oder die Auslegung der Gatetreiber eingegangen.
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’ Arbeitsgruppe 16

[82] ‘ Yuqi Wei University of Arkansas 2021

Ein aktiver Gatetreiber fiir einen Hybridschalter wird vorgestellt. Hauptmerkmale sind separate treibende
Spannungen fiir Si-IGBT und SiC-MOSFET, mit einem FPGA erzeugte, einstellbare Verzogerungs-
zeiten sowie einstellbare positive Treiberspannungen zwischen 15V und 25V. Die Funktionalitdt wird
mit Doppelpulstests an einem 1200 V-Hybridschalter aus diskreten Halbleitern demonstriert. Mit den
Verzogerungszeiten wird ein Nullspannungsschalten im IGBT erreicht, wahrend die einstellbaren Trei-

berspannungen zur Steuerung der Stromverteilung dienen.

[79] ‘ Yuqi Wei University of Arkansas 2021

Der in [82] vorgestellte Treiber wird in einem Hochsetzsteller mit einem diskreten 1200 V-Hybridschalter
experimentell validiert. Die Verlustverteilung im Hybridschalter wird auf Basis von Simulationen und Da-
tenblattwerten berechnet. Je nach Arbeitspunkt wird die Treiberspannung des SiC-MOSFETs angepasst,
um durch angepasste Stromverteilung eine gleiche Chiptemperatur zu erhalten. Experimentell wird das
Erreichen einer gleichen Gehdusetemperatur der verwendeten TO247-Gehause aufgezeigt. Riickwirkungen

der angepassten Stromverteilung auf z.B. Schaltverluste im IGBT werden nicht betrachtet.

[25] ‘ Dereje Woldegiorgis University of Arkansas 2021

Ein 50 kW-3-Level ANPC mit verschiedenen 600 V-Halbleitern wird untersucht. Fiir mit Grundfrequenz
schaltende Halbleiter werden Si-IGBT verwendet, wahrend fiir Schalter mit hoher Schaltfrequenz Hybrid-
schalter zum Einsatz kommen. Fiir den Hybridschalter wird ein analytisches Modell fiir die Berechnung
der Verluste auf Basis von Datenblattwerten entwickelt und mittels experimenteller Untersuchungen
validiert. Der ANPC mit hybriden Schaltern weist bei geringerer SiC-Chipfliache eine hohere Effizienz als
ein ANPC mit SiC MOSFET auf. Der Hybridschalter wird weitestgehend wie zwei separate Einzelschalter
betrachtet. Wechselwirkungen der beiden Schalter, wie z.B. verbleibende Speicherladung im IGBT nach

dem Abschalten, werden vernachlissigt ebenso wie Randbedingungen des Schaltverhaltens und der

Ansteuerung.

’ Arbeitsgruppe 17

[47] ‘ Xiaofeng Jiang Chongqing University 2022

Der Einfluss der Gatewiderstinde auf dynamisch auftretende hohe Strombelastungen beim Schal-
ten des Hybridschalters wird simulativ und experimentell mit Doppelpulsversuchen an einem
1200 V-Hybridschalter untersucht. Die gewiinschte Schaltreihenfolge wird bei gleichzeitigen Schalt-
signalen durch angepasste Auswahl der Gatewidersténde erreicht. Dabei werden diese so optimiert, dass
auftretende Uberstromspitzen innerhalb des SOA des jeweiligen Schalters bleiben. Die Auslegung des
Gatewiderstandes vom SiC MOSFET erfolgt laststromabhéangig. Nachteilig ist die auftretende Erhohung

der Schaltverluste, diese verteilen sich durch dieses Verfahren auf beide Schalter.

’ Arbeitsgruppe 18

[29] ‘ Michael Meissner HSU Hamburg 2022

In dieser Dissertation wird ein Hybridschalter aus Si-IGBT und SiC-MOSFET fiir einen 1.2kV-und
3.3kV-Resonanzschalter experimentell untersucht. Durch ein um mehrere ps verzogertes Abschalten des
SiC-MOSFETs konnen die Abschaltverluste in dieser Topologie reduziert werden. Bei hoher Spannungs-
klasse werden deutlich hohere Verzogerungszeiten empfohlen. Auch der Einsatz einer Entsattigungs-
schaltung tragt zur Reduktion der Verluste bei. Beim Einschaltverhalten wurde das Forward-Recovery
Verhalten des IGBTs wahrend eines verzogerten Einschaltens des SiC-MOSFETs untersucht. Bei hoher
Induktivitdt im Kommutierungskreis zwischen IGBT und MOSFET wirkt sich eine Einschaltverzégerung
positiv auf die Verluste aus, anders als bei geringer Induktivitdt. Nicht Gegenstand der Untersuchung

waren Eigenschaften der Schalttransienten wie z.B. Flankensteilheit, transiente Uberspannung oder

Auftreten von dynamischem Avalanche. Es wird ein IGBT mit geringer Sattigungsspannung empfohlen.
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’ Arbeitsgruppe 19

[49] ‘ Marco Andrade IRT Saint Exupery 2023

Es wird der Kommutierungsvorgang in einem 1200 V-Hybridschalter von einem SiC-MOSFET auf einen
parallelen Si-IGBT nach dem Einschalten untersucht. In Abhéngigkeit der parasitédren Induktivitat
zwischen den parallelen Schaltern entstehen zusétzliche Verluste bei jedem Kommutierungsvorgang, die

somit die Schaltverluste des Hybridschalters erhthen. Die ermittelten Verluste werden nicht quantitativ

ausgewertet.

’ Arbeitsgruppe 20

[53] ‘ Michael Walter Universitat Bayreuth 2023

Fiir einen 2-Level Traktionsumrichter mit Si-SiC Hybridschalter bestehend aus SiC-MOSFET und
Si-IGBT mit Si-PiN-Freilaufdiode werden verschiedene Ansteuerungsstrategien untersucht. Es wird
zwischen verschiedenen Betriebsmodi unterschieden, bei denen lastabhéngig das Schalten und Leiten
zwischen IGBT und MOSFET aufgeteilt wird. Ausgehend von Doppelpulsmessung wird anhand der
Simulation eines WLTC-Fahrzyklus die Effizienz der verschiedenen Ansteuerungsstrategien verglichen
und darauf basierend die Kosten eines Antriebstranges inklusive der nétigen Batterie berechnet. Der
Betriebsmodus, bei dem der SiC-MOSFET das Schalten iibernimmt, schneidet am besten ab. Ob
eine reduzierte Speicherladung eines Si-IGBTs, wenn dieser im Hybrid zum Schalten verwendet wird,
beriicksichtigt wurde, ist nicht angegeben. Die hohe Speicherladung der Si-Diode wird als Nachteil

benannt.

[54] ‘ Michael Walter Universitit Bayreuth 2023

Der Hybridschalter aus [53] mit Si-Diode wird optimiert. Die Si-Schalter werden vom SiC-MOSFET
mit einer hohen Induktivitat entkoppelt. Mit Doppelpulsversuchen wird gezeigt, dass sich hierdurch
die Einschaltverluste reduzieren lassen. Der Strom aus der Si-Diode kommutiert nur langsam nach
dem eigentlichen Schaltvorgang in den einschaltenden SiC-MOSFET. Nachteilig sind jedoch erhdhte
Durchlassverluste vor und nach dem Schaltvorgang. Ein Simulationsmodell wird mit einer H-Briicke
abgeglichen. In einem berechneten WLTP-Fahrzyklus lassen sich mit der Entkopplungsinduktivtat die

Verluste um 10 % reduzieren.

[55] | Michael Walter Universitéit Bayreuth 2024

Der Hybridschalter aus [53] wird mit unterschiedlichen Si-Dioden kombiniert und das Einschaltverhalten
mit skalierten Doppelpulstests untersucht. Dabei wird bei geringem Laststrom nur der SiC-MOSFET
eingeschaltet. Kostenersparnisse des Antriebsstranges mit Batterie im WLTC-Fahrzyklus werden errech-
net. Je nach verwendeter Batteriekapazitdt d&ndert sich der Anteil der Halbleiter an den Gesamtkosten.
Bei Dominanz der Halbleiterkosten resultiert ein Hybridschalter mit kleiner, schneller Si-Diode in grofiter
Kostenersparnis. Bei Dominanz der Batteriekosten erreicht ein Hybridschalter ohne separate Diode die
hochste Effizienz.
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