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Kurzfassung

Leistungs-MOSFETSs und deren Eigenschaften haben in batteriegespeisten Antriebsstringen
mit Batteriespannungen unter 100 V einen wesentlichen Einfluss auf den Wirkungsgrad und
das Betriebsverhalten des Umrichters. Aufgrund des anhaltenden Trends der Reduzierung
des Bahnwiderstandes von Leistungs-MOSFETSs mit iiber 100 A Stromtragfahigkeit nimmt
der Anteil der Schaltverluste an den gesamten Umrichterverlusten deutlich zu. Weiterhin
erreichen die Schaltflanken Steigungen, die einen signifikanten Effekt auf das Betriebsver-
halten der Ansteuerung und den Schutz des Halbleiters vor zum Beispiel Fehlerstromen ha-

ben.

In dieser Arbeit wird die treiberseitige Verbesserung des Schalt- und Betriebsverhaltens von
Leistungs-MOSFETSs mit niedriger Spannungsfestigkeit und hoher Stromtragfihigkeit un-
tersucht. Das Ziel ist zum Einen, eine Reduzierung der Schaltverlustleistung gegeniiber der
konventionellen Widerstandsansteuerung des Halbleiters zu erreichen. Zum Anderen sollen
spezielle Aspekte beziiglich der Fehlerstromerkennung fiir Leistungs-MOSFETsS in oben ge-

nannten Applikationen aufgezeigt werden.

Hierfiir erfolgt zunichst eine kurze Beschreibung der grundlegenden Eigenschaften wie bei-
spielsweise Aufbaustrukturen und statisches sowie dynamisches Verhalten von Leistungs-
MOSFETs. Die Bestimmung der Halbleiterverluste anhand von Datenblattangaben wird er-
lautert. Weiterhin werden die verschiedenen Gehéduseformen und deren Unterschiede aufge-
zeigt.

Zur Untersuchung der treiberseitigen Ansteuermethoden und Fehlerstrome wird folgend der
Laboraufbau detailliert beschrieben sowie das dynamische Verhalten der Priiflinge aufge-
zeigt. Es werden Verfahren zur Verbesserung des Schaltverhaltens diskutiert und Kriterien
zur Bewertung erléutert.

Eine ausfiihrliche Untersuchung aktiver gateseitiger Ansteuerverfahren — auch Active Ga-
te Control genannt — zur Verbesserung des Ausschaltverhaltens von Leistungs-MOSFETs
wird présentiert. Ein Verfahren zur Adaption der Stromsteilheit beim Ausschalten mittels
der sog. Common Source Induktivitit im Ansteuerkreis des MOSFETs wird darauffolgend
vorgestellt. Weiterhin werden Einflussgrofen auf die Detektionsschwelle einer sog. Entsiit-
tigungserkennung von Fehlerstromen speziell fiir diesen Anwendungsfall von Leistungs-
MOSFETs aufgezeigt.

Abschlieend wird ein Umrichter als Beispiel préasentiert, an dem die untersuchten Methoden
zur Verbesserung des Schalt- und Betriebsverhaltens von Leistungs-MOSFETs demonstriert

werden.



Abstract

Low voltage power MOSFETsS and their characteristic exert an essential influence on the effi-
ciency and operation performance of power converters in battery fed drive trains. Due to the
trend of reducing the on-state drain source resistance of modern low voltage power MOS-
FETs with high current ratings over 100 A the switching losses get a significant influence
on the total power losses of the converter. Furthermore the switching edges come up to steep
slopes, which have an extensive effect on the operation performance of the driving stage and

the protection circuit of the semiconductor against fault currents.

In this work the improvement of the switching and operation behavior of low voltage power
MOSFETs with high current ratings by the driving stage is presented. On the one hand the
aim is a reduction of the switching losses of the semiconductor compared to a conventional
gate drive control. On the other hand special aspects concerning the detection of fault currents

in applications with power MOSFETs named above have to be pointed out.

For this purpose a brief description of the basic properties of low voltage power MOSFETs,
e.g. design structure and static as well as dynamic characteristic, is given. Calculation me-
thods of the conduction and switching losses based on the information given in the manufac-
turer’s datasheets are briefly explained. The advantages and disadvantages between different
package types are shown.

The laboratory setup for analysis of the various control methods by the driving stage is des-
cribed in detail and the switching behavior of the devices under test is shown. A discussion
of approaches to improve the switching performance and criteria for evaluation are given.

A detailed analysis of the so called active gate control methods to improve the turn-off beha-
vior of power MOSFETs is presented. Subsequent a procedure to adapt the current slope via
the common source inductance in the control circuit is explained. Influencing parameters on
the detection threshold of a desaturation detection are depicted with the focus on the appli-
cation of the considered power MOSFETs.

Finally an inverter as a sample is presented at which the power loss reduction and further
aspects are demonstrated when using the analyzed methods to improve the switching and

operation performance of low voltage power MOSFETs.
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1. Einleitung 1

1. Einleitung

Seit einigen Jahren wichst der Trend zu elektrisch angetriebenen Fahrzeugen auf dem Markt.
Neben dem Gewicht und der EMV-Vertriglichkeit sind vor allem die Leistungsdichte und
die Effizienz wesentliche Aspekte bei der Entwicklung der erforderlichen leistungselektro-
nischer Komponenten.

In Nutzfahrzeugen oder leichten Personenfahrzeugen, wie beispielsweise in Flurforderfahr-
zeugen, werden elektrische Antriebe bereits seit einigen Jahrzehnten in Serie eingesetzt. Wie
schon im Automobilbereich gilt es auch bei dieser Anwendung aufgrund des eingeschrank-
ten Bauraumes die Leistungsdichte sowie die Effizienz zu verbessern.

Aufgrund der bendtigten gro3en Batteriekapazitit und aus Kostengriinden werden hier meist
Bleibatterien mit nur 24 V oder 48 V Batterieleerlaufspannung verwendet. In diesen bat-
teriegespeisten Niederspannungs-Umrichtern spielen daher Leistungs-MOSFETs aufgrund
ihrer attraktiven Charakteristik des schnellen Schaltens und der einfachen Ansteuerung eine
entscheidende Rolle [1}, 2} [3]].

Leistungs-MOSFETs fiir diesen Spannungsbereich und mit hoher Stromtragfahigkeit werden
in Flurforderfahrzeugen hauptsédchlich in hart schaltenden, batteriegespeisten Pulswechsel-
richtern sowie in Gleichstromstellern in einem Leistungsbereich von mehreren hundert Watt
bis hin zu 20 kW eingesetzt [4, 5, 6]. In der Regel dient der Pulswechselrichter, welcher in
Abb. [I.1] illustriert ist, zur Speisung eines Drehstrommotors als Fahrantrieb [1, 7, [8]. Ein
Anwendungsgebiet von Gleichstromstellern ist dagegen beispielsweise die Batteriestiitzung,
bei der die zuriickgewonnene Energie beim Bremsen des Motors nicht wieder in die Batterie
sondern iiber den Gleichstromsteller in Ultrakondensatoren zuriickgespeist und gespeichert

wird [8), 9, 5]. Beim Beschleunigen oder Fahren des Motors kann diese Energie wieder zur
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Abb. 1.1: Batteriegespeister Pulswechselrichter mit lastseitigem Drehstrommotor

Verfiigung gestellt werden.

Aufgrund der hohen Strome von mehreren hunderten Ampere und der niedrigen Spannung
von beispielsweise 24 V, was einem typischen Spannungsniveau einer Bleibatterie fiir Kom-
missionierer oder Elektro-Stapler entspricht, besteht unter anderem eine hohe Nachfrage
an Leistungs-MOSFETs mit einem sehr niedrigen Drain-Source-Bahnwiderstand Rpg,y)

und desweiteren einer moglichst geringen Temperaturabhiingigkeit dieses Bahnwiderstandes
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[1]. Aufgrund der allgemein iiblichen Reduzierung des Rpg(,,) von modernen Leistungs-
MOSFETSs und der daraus folgenden Reduzierung der Durchlassverluste erhalten die Schalt-
verluste einen stetig wachsenden Einfluss auf die Gesamtverluste des Umrichters. Mit stei-
genden Schaltfrequenzen wird dieser Effekt verstdrkt und kann in vielen Anwendungen eine
wichtige Rolle auf die Auswahl eines bestimmten MOSFET-Typs und der Treiberschaltung

spielen. Hieraus ergibt sich die Anforderung einer Reduzierung der Schaltverluste.

Inhalt dieser Arbeit ist die Analyse und treiberseitige Verbesserung des Schalt- und Betriebs-
verhaltens von Leistungs-MOSFETSs mit geringer Spannungsfestigkeit und hoher Stromtrag-
fahigkeit. Das Ziel ist zum Einen eine Verlustleistungsreduzierung des Umrichters mittels
allgemein anwendbarer Methoden gegeniiber einer konventionellen Widerstandssteuerung
des Halbleiters iiber einen Gate-Widerstand, zum Anderen das Aufzeigen von wesentlichen

Auslegungsaspekten einer Entsittigungserkennung fiir diese Applikation.

Zu Beginn dieser Arbeit werden in Kapitel 2 verschiedene MOSFET-Strukturen vorgestellt
sowie das allgemeine statische Verhalten und das harte Schaltverhalten von Leistungs-MOSF-
ETs beschrieben. Als theoretische Grundlage sind zudem analytische Methoden zur Bestim-
mung der Schalt- und Durchlassverluste aufgefiihrt. Weiterhin werden die unterschiedlichen
Gehduse-Formen von Leistungs-MOSFETS erldutert.

Um einen besseren Uberblick iiber den Laboraufbau sowie den messtechnischen Aufwand
zur Untersuchung der in dieser Arbeit betrachteten Methoden zu erhalten, erfolgt in Kapitel
3 eine genaue Beschreibung des Priifstands sowie des Messequipments. Das Schaltverhalten
der hierfiir verwendeten Leistungs-MOSFETs wird aufgezeigt. Es werden Ergebnisse der
Verlustleistungsbestimmung der eingesetzten Priiflinge zur Unterstreichung der Relevanz der

Untersuchungen vorgestellt.

Darauffolgend werden in Kapitel 4 mogliche Verfahrensansitze zur Verbesserung des Schalt-

verhaltens von Leistungs-MOSFETs diskutiert und ein Bewertungskriterium aufgefiihrt.

Zur Analyse der treiberseitigen Verbesserung des Ausschaltverhaltens von Leistungs-MOS-
FETs wird zu Beginn von Kapitel 5 ein Uberblick iiber bekannte sog. Active Gate Control
Verfahren in der Literatur gegeben. Es werden verschiedene Konzepte prisentiert, experi-

mentell analysiert und miteinander verglichen.

Der Einfluss der Streuinduktivitdt zwischen dem Source des MOSFETSs und dem Hilfssource-
Abgriff des Treibers — auch Common Source Induktivitit genannt — auf das Ausschaltver-
halten wird in Kapitel 6 aufgezeigt. Ein Verfahren zur Adaption der Stromsteilheit mittels
systematischer Auslegung der Common Source Induktivitdt und des Gate-Widerstandes wird

vorgestellt.

In Kapitel 7 werden Konzepte in der Literatur zum Schutz des Halbleiters bei Uberstromen
bzw. Kurzschliissen aufgefiihrt und deren Eigenschaften erortert. Es wird die sog. Entsétti-

gungserkennung ausgewdhlt, im Labor realisiert und getestet. Dabei wird neben der Tem-
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peraturabhingigkeit der Kurzschlussstrom-Detektionsschwelle vor allem der Einfluss der
Streuinduktivititen im Kommutierungs- und Ansteuerkreis auf die Betriebsweise der Ent-
sattigungserkennung aufgezeigt und verdeutlicht, wie die Schaltung robust gestaltet werden

kann.

Anhand eines Umrichter-Musters mit parallelgeschalteten MOSFET-Modulen, der im Pro-
jektverbund des Kompetenzzentrums Leistungselektronik Schleswig-Holstein entstanden ist,
werden in Kapitel 8 die untersuchten Methoden wihrend des Betriebs des Umrichters ver-
ifiziert und anschlieBend Wirkungsgradmessungen zur Unterstreichung der Anwendbarkeit
und Wirksamkeit der Methoden durchgefiihrt.

Es folgt abschlieBend in Kapitel 9 eine Zusammenfassung der Arbeit sowie ein Ausblick.
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2. Funktion, Eigenschaften, Aufbau und Betriebsverhalten
von Leistungs-MOSFETsSs

2.1 Vorbemerkung

In diesem Kapitel werden die prinzipielle Funktion von Leistungs-MOSFETs fiir die Anwen-
dung in batteriegespeisten Umrichtern sowie verschiedene MOSFET-Strukturen beschrie-
ben. Das statische Verhalten und das Schaltverhalten der Leistungs-MOSFETSs beim harten
Schalten werden erlautert. Weiterhin sind Gleichungen zur Bestimmung der Halbleiterver-
luste sowie zur Approximation der Schaltzeiten aufgefiihrt. AbschlieBend erfolgt eine Vor-

stellung verschiedener Gehduseformen.

2.2 Leistungs-MOSFETSs

In batteriegespeisten Umrichtern fiir z.B. Flurférderfahrzeuge, in denen Batteriespannungen
meist 24 V oder 48 V betragen, werden in der Regel Leistungs-MOSFETSs verwendet, da
diese im Gegensatz zu den ebenfalls weit verbreiteten IGBTs in erster Linie den Vorteil
von sehr kurzen Schaltzeiten und sehr niedrigen ohmschen Bahnwiderstdnden bei niedri-
gen Spannungen besitzen [1, [2, 3, [10, [11]]. Dies fiihrt wiederum im Vergleich zu IGBTs
zu geringeren Halbleiterverlusten, weshalb auf dem Markt keine fiir diesen Spannungsbe-
reich ausgelegten IGBTSs erhiltlich sind. Aufgrund des Einsatzes von Leistungs-MOSFETs
in Niederspannungsanwendungen und des Einsatzes bei hohen Stromen werden heutzuta-
ge fast ausschlieBlich n-Kanal-MOSFETs anstatt p-Kanal-MOSFETs in leistungselektroni-
schen Schaltungen eingesetzt, da n-Kanal-MOSFETs den Vorteil einer hoheren Beweglich-
keit der Elektronen besitzen [12]. Aus diesem Grund beschrinken sich die folgenden Unter-
suchungen ausschlieBlich auf diesen MOSFET-Typ.

2.2.1 Prinzipielle Funktion von Leistungs-MOSFET's

Die prinzipielle Struktur eines Leistungs-MOSFETS ist in Abb. 2.1 dargestellt. Das wesent-
liche Merkmal eines MOSFETS ist der spannungsgesteuerte Eingang, der das Ein- und Aus-
schalten des Halbleiterbauelementes im Gegensatz zu nur einschaltbaren Leistungshalblei-
tern, wie zum Beispiel dem Thyristor, ermdglicht. Grundsitzlich unterscheidet man zwi-
schen den Verarmungstypen (Depletion) und den Anreicherungstypen (Enhancement) [[13]].
Beim Verarmungstyp ist das Bauelement selbstleitend und wird durch das Anlegen einer ne-
gativen Gate-Source-Spannung in den Sperrzustand versetzt. Der Anreicherungstyp dagegen
ist selbstsperrend und wird durch das Anlegen einer positiven Gate-Source-Spannung in den

Leitendzustand versetzt.
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Abb. 2.1: Aufbaustruktur eines vertikalen DMOS Transistors

In der Regel wird in der Leistungselektronik der Anreicherungstyp mit seiner selbstsperren-
den Eigenschaft verwendet [[12]]. Hierfiir wird beim n-Kanal-MOSFET eine positive Steu-
erspannung Ugs zwischen Gate und Source angelegt, die beim Uberschreiten der Gate-
Schwellenspannung Ugs;;, des MOSFETSs dafiir sorgt, dass eine Inversion im p-Substrat
stattfindet. Das hei3t, dass durch die Spannung Ugs > O eine positive Ladung auf der Gate-
platte aufgebaut wird, die wiederum eine negative Ladung im p-dotierten Kristallbereich
erzeugt. Durch die entstehende Feldstirke vom Gate zum p-Kristallbereich werden an der
Kristalloberfliche die Majoritétstriger abgestoen. Durch eine Erhohung der Gate-Source-
Spannung wird dieser Effekt verstérkt, wourch die p-Dotierung abnimmt. Sobald die Dich-
te der freien Elektronen die Dichte der p-Dotierung erreicht bzw. iibersteigt, entsteht der
n-Kanal (Inversionsschicht), der die beiden n™-Gebiete miteinander verbindet [13]]. Durch
die anliegende Gate-Source-Spannung Ugs > Ugs , sowie die Drain-Source-Spannung Upg

kann so ein Strom Ip zwischen Drain und Source flieen.

2.2.2 Leistungs-MOSFET - Strukturen

In diesem Abschnitt erfolgt nun eine Ubersicht iiber die wesentlichen Aufbaustrukturen von
Leistungs-MOSFETs. Im Allgemeinen wird zwischen vertikalen und lateralen Aufbaustruk-
turen unterschieden. Dabei wird wegen der hoheren Stromtragfihigkeit in der Leistungselek-
tronik fast ausschlieBlich die vertikale Struktur verwendet [ 12, [14]].

Innerhalb der vertikalen Autbaustrukturen wird bei Leistungs-MOSFETs mit niedriger Sperr-
spannungsfahigkeit und hoher Stromtragfihigkeit zwischen Planar-MOSFETs und Trench-
MOSFETs unterschieden. Neuste Entwicklungen ermoglichen desweiteren die Verwendung
der Superjunction-Struktur, die bereits bet MOSFETs mit hoher Spannungsfestigkeit zum

Einsatz kommt.
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2.22.1 LMOS und LDMOS

Eine einfache MOSFET-Struktur ist der laterale MOS (LMOS), wie er in Abb. (a) illus-
triert ist. Hiufiger verbreitet ist jedoch der laterale DMOS (D: doppel diffundiert, auch LD-
MOS genannt) in Abb. [2.2](b), welcher oft bei Leistungs-ICs bzw. monolithisch integrierten
Schaltungen eingesetzt wird [12} [15]. Diese Struktur besitzt im Vergleich zum einfachen la-
teralen n-Kanal-MOSFET durch das vorgelagerte n~-Gebiet (Drain-Extension-Gebiet) die
Moglichkeit der Aufnahme hoherer Sperrspannungen. Der grofle Nachteil dieser Struktur
ist jedoch die geringe Stromtragfahigkeit, die durch die Platz beanspruchende n™-Schicht
entsteht [12, [13]. Die Durchlassverluste treten grof3tenteils in der n™-Schicht auf, was zu
dem Problem fiihrt, dass die auftretende Wérme nur sehr schwer abgefiihrt werden kann
[13]. Dies fiihrte zu der Entwicklung von vertikalen DMOS Transistoren (sieche Abschnitt
[2.2.2.2), die einen deutlich hoheren Strom fiithren konnen.

Abb. 2.3: Aufbaustruktur eines Planar MOSFETSs

2.2.2.2 Planar MOSFET

Im Gegensatz zu der lateralen Aufbaustruktur wurde beim Planar MOSFET (vertikaler DMOS,

auch VDMOS genannt) der Drain-Anschluss jeweils an die zur Source und Gate gegeniiber-
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liegende n™-Schicht verlegt. Dies hat den entscheidenden Vorteil, dass die Ableitung der
Wirme durch die auftretenden Verluste iiber den Drain-Anschluss erfolgen kann [13]. In
Abb. [2.3]ist der prinzipielle Aufbau eines Planar MOSFETs dargestellt.

Wie in Abb. [2.3] zu erkennen ist, ist der Drain-Anschluss auf der Unterseite des Chips an-
geordnet, wihrend Source und Gate auf der Oberseite liegen. Der Strom flieBt von der n-
Schicht iiber das p-Substrat und dann anschlieBend nach unten durch die Driftzone (n™ -
Substrat) und durch das n"-Substrat. Hierbei spielt vor allem die Driftzone eine entscheiden-
de Rolle, da diese fiir hohere Sperrspannungen eingefiihrt wird. Diese Schicht hat wiederum
den Nachteil, dass dadurch der Gesamtwiderstand erhoht wird und mehr Verlustleistung ent-
steht, die abgefiihrt werden muss [13]. Aus diesem Grund spielen in Niederspannungsanwen-
dungen die resistiven Eigenschaften beim Chip-Design eine entscheidende Rolle [16]. Be-
sonders vorteilhaft sind beim Planar MOSFET vor allem die weite SOA (SOA: Safe Opera-
ting Area), eine hohe Bauteilrobustheit und die hohe Avalanche-Energie-Aufnahmefahigkeit
[LO].

Eine Weiterentwicklung des Planar MOSFETs ist die hexagonale Anordnung der Zellen. Bei
dieser Aufbaustruktur werden viele Einzelzellen gebildet, um die Weite des Kanals fiir den
Stromfluss zu vergroBern. Es ergibt sich somit eine Parallelschaltung der Source- und Gate-

Anschliisse [13]. Dabei stellte sich die hexagonale Anordnung der Einzelzellen vorteilhafter

gegeniiber der quadratischen Anordnung heraus, da so mehr Zellen auf einer Fliche unterge-
bracht werden konnen. In Abb. 2.4]ist der Aufbau eines Planar-MOSFETs mit hexagonaler

Anordnung der Zellen illustriert.

%Qﬁ

Abb. 2.4: Aufbau eines Planar-MOSFETs mit hexagonaler Anordnung der Zellen

2.2.2.3 Trench MOSFET

Im Gegensatz zum Planar MOSFET ist hier das Gate beim Trench MOSFET nicht iiber dem
Substrat angeordnet (vgl. Abb. @) sondern innerhalb eines ,,Grabens* in das Substrat ein-
gelassen. Die MOS-Kanile werden entlang der Seitenwénde des ,,Gate-Grabens* gebildet.

Die Trench MOS-Struktur ist gegeniiber der Planar MOS-Struktur eine erhebliche Verbes-
serung in Bezug auf Bahnwiderstand und Gateladung [10, 11, [16]]. Die Einfiihrung von
,» Irenches® in die Zellen-Struktur und die Erhohung der Zellen-Dichte fiihrt wiederum zu

Bauteilen mit noch niedrigerem Rpg(,,) und hoherer Stromdichte im Vergleich zum Pla-
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nar MOSFET [2]. Dies wird durch eine Reduzierung der Linge des Strompfades im ver-
tikalen MOSFET erreicht. Aufgrund der dadurch resultierenden, hohen Effizienzsteigerung
und Kostenreduzierung mittels der Trench-Struktur ist diese Technologie besonders gut fiir
Niederspannungsanwendungen geeignet, weshalb sie eine vorrangige Rolle bei Spannungen
unter 100 V spielt [4} [7, [16]. In Abb. ist die Aufbaustruktur eines Trench MOSFETSs
illustriert.

Neben der bereits erwihnten hoheren Zelldichte und niedrigerem Bahnwiderstand kann durch
die Trench-Technologie eine geringere Chipgrofle und eine Kostensenkung gegeniiber der
vertikalen Struktur erreicht werden [[10]]. Dies fiihrte unter anderem dazu, dass diese Techno-
logie seit Ender der 90er Jahre die Standard-Struktur fiir Leistungs-MOSFETSs mit niedrigen

Sperrspannungen geworden ist [[1, [16]].

In einigen Anwendungen konnen wiederum Leistungs-MOSFETSs mit einer Durchbruch-
spannung von nur 12 V eingesetzt werden. Hier bietet sich vor allem die sog. Deep Trench
Technologie an, bei der das Gate noch viel tiefer bis in das n-Substrat hineinreicht. Da-
durch ist es moglich, auf die Driftzone bzw. auf das n~-Substrat zu verzichten, wodurch sehr
niedrige Bahnwiderstdnde erreicht werden. Allerdings sind aus Zuverlédssigkeitsgriinden die

Sperrspannungen auf 20 V beschrinkt [[17].

S G Trench

.
n -
N N N N\ N
| |
D D
Abb. 2.5: Aufbaustruktur eines Trench Abb. 2.6: Aufbaustruktur eines
MOSFETs Superjunction-MOSFETs

2.2.2.4 Superjunction-MOSFETSs

Eine neuere Halbleiter-Technologie stellt die Superjunction-MOSFET-Technologie dar, die
seit ihrer Einfithrung Ende der 90er (durch Infineon unter dem Namen ,,COOL MOS*) von
vielen Herstellern verfolgt wird [18,[12]. In Abb. [2.6|ist die Aufbaustruktur eines Superjunc-
tion-MOSFETs illustriert.

Ein wichtiges Merkmal sind die p-dotierten Sdulen, die in der Mittelzone eingebracht sind.
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Dabei resultiert eine sehr niedrige effektive Dotierung, da die p-dotierten Sidulen so bemessen
sind, dass sie die n-Dotierung kompensieren. Durch den so entstehenden, rechteckformigen
Verlauf des elektrischen Feldes kann bei einer gegebenen Dicke die maximale Spannung
aufgenommen werden [12].

Ein weiterer, wichtiger Effekt dieser Technologie ist auerdem die Reduzierung des Bahnwi-
derstandes, die durch eine Erhohung der n-Dotierung, einer Reduzierung der Gate-Ladung
und einer Verringerung des Abstandes der p-dotierten Sdulen zueinander erreicht wird [19]].
Urspriinglich wurde diese Technologie und die damit verbundene Reduzierung des Bahnwi-
derstandes vor allem bei MOSFETSs mit hoher Sperrspannungsfihigkeit von 100V bis 800V
eingesetzt [20]. In neuerer Zeit wird diese Technologie auch bei MOSFETSs mit niedriger
Sperrspannungsfahigkeit unter 100V verwendet. Dabei wurden ebenfalls sehr gute Ergeb-

nisse bei der Reduzierung des Bahnwiderstandes erzielt [20]].

2.2.3 Body-Diode (Inverse Diode) des Leistungs-MOSFETSs

Aufgrund des strukturellen Aufbaus eines Leistungs-MOSFETs entsteht eine pin-Dioden-
struktur, die sich aus der p-Wanne, dem n~-Gebiet und dem n"-Gebiet zusammensetzt (vgl.
Abb. 2.1) [12]. Dadurch bedingt, besitzen Leistungs-MOSFETs eine parasitire inverse pin-
Diode im Substrat (inverse Body-Diode). Im Gegensatz zu Signaldioden besitzen pin-Dioden
zwischen den p™ - und n-Gebieten eine niedrig dotierte n~-Schicht (i-Zone), in der sich die
Raumladungszone ausbreitet. Die Diode ist somit in der Lage, hohe Sperrspannungen auf-
zunehmen.

Die pin-Dioden kénnen von der Aufbaustruktur her in zwei Haupttypen unterteilt werden —
die Epitaxial-Diode und Diffundierte Diode. Grundlegend unterscheiden sich beide Typen
in der Weite der n~-Zone. Diffundierte Dioden, die im Vergleich zur Epitaxial-Diode eine
wesentlich groflere Basisweite besitzen, werden daher meistens bei sehr hohen Sperrspan-
nungen > 600V eingesetzt. Bei niedrigen Sperrspannungen dominieren jedoch die Epitaxial-
Dioden [13]. In Abb. ist die prinzipielle Aufbaustruktur sowie der Verlauf der Raumla-

dungsdichte und des Feldes illustriert.
Die in der Regel angewandten Fertigungstechnologien bei Leistungs-MOSFETs fiihren zu

hohen Triagerlebensdauern und somit zu einer hohen Speicherladung und einer hohen Riick-
stromspitze der Diode [12]. Daher erfolgt der Einbau von Rekombinationszentren in die n™ -
Schicht, die den Bahnwiderstand Rpg(,,,) des Leistungs-MOSFETs unwesentlich beeinflus-
sen. Diese Rekombinationszentren werden i.a. mittels einer Platin-Diffusion erzeugt. Wei-
terhin erfolgt eine Elektronenbestrahlung zur Verringerung der Speicherladung und zur Ver-
besserung des Reverse-Recovery-Prozesses [12, 17].

Dennoch ist die Optimierung des sog. Reverse-Recovery-Verhaltens problematisch, da in
erster Linie zur Reduzierung des Bahnwiderstandes Rpg(,,) bei der Herstellung die Basis
des MOSFETs so diinn wie moglich ausgelegt wird und zusitzlich die p™-Dotierung mog-

lichst hoch gewihlt wird. Die gleichzeitige Optimierung des MOSFETs als auch der inver-



2. Funktion, Eigenschaften, Aufbau und Betriebsverhalten von Leistungs-MOSFETs 10

Anode N B .
I p(x)4 P n n
p’ . ]
p=0 , 1/
n s s
Wt s
l E=0F—} N
Kathode
a) b)

Abb. 2.7: Prinzipielle Aufbaustruktur einer pin-Diode: a) Aufbaustruktur, b) Verlauf der
Raumladungsdichte und des Feldes

sen Body-Diode ist aus diesem Grund nicht moglich [[11} [12]. Als Folge tritt hdufig ein sog.
,»snappiges* Schaltverhalten auf, welches in Abschnitt[2.4.2.2] ndher erldutert wird.

2.3 Statisches Verhalten

Das Kennlinienfeld bzw. das Klemmenverhalten eines Leistungs-MOSFETs ist in Abb. [2.§]
(a) dargestellt. Prinzipiell kann zwischen einem Vorwértssperrzustand, einem Durchlasszu-
stand und einem Riickwirtsbetrieb unterschieden werden. Beim Riickwirtsbetrieb wird zwi-
schen einem Betrieb iiber die Body-Diode und einem Aufsteuern des Leistungs-MOSFETs
differenziert.

Vorwirtssperrzustand

Fiir Ugs kleiner als die Schwellenspannung Ugs , befindet sich der MOSFET im Sperrzu-
stand auf der Sperrkennlinie. Die Sperrspannung des MOSFETS entspricht dabei der Sperr-
spannung der aus p-Wanne, niedrig dotiertem Mittelgebiet und n*-Zone gebildeten Body-
Diode [[12]]. Es flieBt im Sperrzustand nur ein sehr kleiner Drain-Source-Reststrom Ipgg
zwischen dem Drain- und Source-Anschluss. Bei Uberschreitung der Sperrspannung Upgs

kommt es zu einem Lawinendurchbruch (Avalanche).

Durch unterschiedliche Designmafnahmen, wie z.B. durch kleine MOSFET-Zellen, nieder-
ohmige p'-Wannen, optimierte Randstrukturen und sehr homogene Technologieprozesse
wird bei modernen Leistungs-MOSFETs ein sehr niedriger Durchbruchstrom je Zelle er-
reicht, der unter spezifizierten Bedingungen noch nicht zum Einschalten der Bipolarstruktur
des MOSFET:s fiihrt. Hieraus folgt fiir die sog. ,,avalanchfesten* MOSFETsSs eine zulidssige
Avalancheenergie E,4 fiir Einzelimpulse bzw. fiir periodische Impulse, unterhalb derer eine
Uberschreitung der Sperrspannung nicht zur Zerstorung des MOSFETS fiihrt [[18] 21]. Die-
se in den Datenblittern der Hersteller spezifizierten Avalancheenergien werden auch héufig
als Indikator fiir die Robustheit des Halbleiters gegen kurzzeitige, externe Uberspannungen

herangezogen.
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Abb. 2.8: a) Statisches Ausgangskennlinienfeld eines MOSFETs; b) Ubertragungskennlinie
eines MOSFETs

Durchlassbetrieb

Mit positiver Gate-Source-Spannung Ugs grofer als die Schwellenspannung Ugs ;, kann ein
Strom aufgrund der Ausbildung der Inversionsschicht zwischen den n-Gebieten flieBen. Im
Bereich kleiner Drain-Source-Spannungen Upg befindet sich der MOSFET im ohm’schen
Bereich, d.h. die Kennlinie verlduft in der Form einer Widerstandsgeraden mit dem Bahnwi-
derstand Rpg,,), der von der Gate-Spannung abhéngig ist. Die sog. Quasi-Sittigung befindet
sich zwischen dem ohmschen Bereich und dem Abschniirbereich. Die Kennlinie besitzt hier
in diesem Bereich einen parabolischen Verlauf.

In leistungselektronischen Anwendungen wird in der Regel der MOSFET zwischen der
Sperrkennlinie (Sperrzustand) und dem ohmschen Bereich (Leitendzustand) hin- und her
geschaltet. Dabei stellt der Bahnwiderstand Rpg,,) einen der wichtigsten Bauteilparameter
eines MOSFETs dar, durch den die Durchlassverluste, indirekt die maximale Stromtragfi-
higkeit sowie die Belastbarkeit maBgeblich bestimmt werden [17].

Ein weiterer Parameter zur Beschreibung des Betriebsverhaltens eines Leistungs-MOSFETs
ist die Ubertragungssteilheit g,,, die in Abb. (b) definiert ist. In Abhéngigkeit von der
Gate-Source-Spannung Ugs kann der MOSFET nur einen bestimmten maximalen Drain-
Strom Ip leiten. Eine hohe Ubertragungssteilheit g, ist wiinschenswert, um einen hohen
Strom bei niedriger Gate-Spannung zu erhalten. Desweiteren steigt die Schaltgeschwindig-
keit des MOSFETSs mit steigender Ubertragungssteilheit [17] (vgl. Abschnitt.

Um die Durchlassverluste zu senken, werden in der Praxis hdaufig mehrere Leistungs-MOS-

FETs parallelgeschaltet [22]. Da sich im stationdren Durchlasszustand iiber die parallelge-
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schalteten MOSFETs dieselbe Durchlassspannung einstellt, richtet sich die Stromaufteilung
nach den Toleranzen in den Ausgangskennlinien [18]]. Dabei fithrt der Transistor mit der
niedrigeren Sattigungscharakteristik den gro3eren Teil des Gesamtstromes und wird dadurch
mit hoheren Durchlass- und Schaltverlusten beansprucht, wodurch die Sperrschichttempera-
tur 7 schneller ansteigt. Dennoch ist eine Parallelschaltung von Leistungs-MOSFETSs unpro-
blematisch, da diese einen positiven Temperaturkoeffizienten der Sattigungsspannung bzw.
des Bahnwiderstandes besitzen. Steigt die Temperatur an, so steigt auch der Bahnwiderstand

an, wodurch sich im Idealfall ein Gleichgewicht in der Stromaufteilung einstellt.

Riickwirtsbetrieb

Im Riickwiértsbetrieb muss zwischen zwei Fillen unterschieden werden. Im ersten Fall flie3t
fir Ugs < Ugs s, der Strom durch die Body-Diode mit der Schleusenspannung Ur( und ei-
nem differentiellen Bahnwiderstand ry. Wenn der MOSFET jedoch aufgesteuert wird, d.h.
Ugs > Ugs i, flieBt der Strom durch den MOSFET-Kanal. Der Drain-Source-Spannungsab-
fall wird so lediglich tiber den Bahnwiderstand Rpg(,,,) ohne eine weitere Schleusenspannung
bestimmt [[1]].

2.4 Prinzipielles Verhalten beim harten Schalten

Um das elektrische Verhalten beim Ein- und Ausschalten des MOSFETsS besser verstehen zu
konnen, ist das prinzipielle elektrische Ersatzschaltbild in Abb. 2.9 mit Beriicksichtigung der
inversen Diode, der parasitiren Kapazititen und einiger Widerstinde dargestellt. In Abb.
ist der Aufbau eines Leistungs-MOSFETs mit Beriicksichtigung der parasitiren Kapazititen
sowie der Widerstinde illustriert. Die Kapazitit Cgp entsteht durch die Beriicksichtigung der
Oxidkapazitit unterhalb der Gate-Platte und der in Serie geschalteten, spannungsabhéngigen
Verarmungszonen-Kapazitit [13]. Desweiteren befindet sich eine verhéltnisméBig konstante
Kapazitit Cgg zwischen Gate und Source, die in erster Linie durch die parasitire Kapazitét
zwischen der Gate-Platte und der Source-Metallisierung gebildet wird. Aufgrund der para-
sitdren Leistungsdiode und ihrer Diffusionskapazitit bzw. Sperrschichtkapazitit entsteht die
Kapazitit Cpg, die aufgrund ihrer Spannungsabhéngigkeit ebenfalls mitberiicksichtigt wer-

den muss.

Weiterhin zu betrachten sind ebenso auch die parasitiren Widerstinde. So besteht ein in-
terner Gate-Widerstand Rg;,; zwischen dem inneren Gate und der du3eren Gate-Platte. Der
Widerstand Rp entsteht in der n™-Schicht, der Driftzone, die fiir eine hohere Sperrspan-
nungsfihigkeit eingefiihrt wird. Dieser Widerstand wichst mit steigender Sperrspannung an.
Der Widerstand Rcy, welcher aus Anschauungsgriinden nicht in Abb. [2.1] mit eingezeichnet

wurde, ist der Kanalwiderstand, der im p-Substrat entsteht.

In der Regel werden Leistungs-MOSFETs mit niedriger Sperrspannung und hoher Strom-
tragfihigkeit in hart schaltenden Applikationen mit ohmsch-induktiver Last betrieben. In
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Abb. 2.9: Prinzipielles Ersatzschaltbild eines Leistungs-MOSFETs

Gate

Abb. [2.10] ist die prinzipielle Schaltung zur Charakterisierung des harten Schaltverhaltens
von Leistungs-MOSFETs in einer Halbbriickenkonfiguration illustriert. Der Laststrom /I, ist
dabei nicht liickend. Die Induktivitét Ls stellt die Zusammenfassung aller Streuinduktivita-
ten im Kommutierungskreis dar. Der MOSFET M/ wird durch einen Kurzschluss des Gates
mit dem Source ausgeschaltet, wodurch lediglich die inverse Body-Diode leiten kann. Der
Priifling M, wird iiber einen externen Gate-Vorwiderstand angesteuert, was einer konventio-

nellen Widerstandssteuerung entspricht.

L
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UDDl<) M, 1

£

Abb. 2.10: Prinzipielle Schaltung zur Charakterisierung des harten Schaltverhaltens von
Leistungs-MOSFETs in einer Halbbriickenkonfiguration

In Abb. sind das prinzipielle Schaltverhalten eines Leistungs-MOSFETSs sowie die in
dieser Arbeit verwendeten Definitionen der Schaltzeiten und Schaltenergien dargestellt. Des-
weiteren ist der wesentliche Einfluss der Streuinduktivitit Ly im Kommutierungskreis auf

die Zeitverldufe der Spannungen illustriert.
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Abb. 2.11: Schaltverhalten eines Leistungs-MOSFETSs beim harten Schalten und induktiver
Last: ohne (durchgezogene Linie) und mit (gestrichelte Linie) Beriicksichtigung der Gesamt-
streuinduktivitit Ly im Kommutierungskreis

2.4.1 Prinzipielles Verhalten beim harten Schalten von Leistungs-MOSFETSs

2.4.1.1 Einschaltverhalten

Der Einschaltvorgang beginnt mit einem positiven Anstieg der Gate-Source-Spannung Ugs.
Der Anstieg der Gate-Source-Spannung wird dabei durch den externen Gate-Widerstand R,
den internen Gate-Widerstand Rg;,; sowie die Parallelschaltung aus Gate-Source-Kapazitit
Cgs und Gate-Drain-Kapazitit Cgp (Miller-Kapazitit) bestimmt. Der Einfluss von Cgp ist
aufgrund des niedrigen Wertes bei hohen Sperrspannungen zu diesem Augenblick gering
[13]. Die Spannung Ugs muss entsprechend mit dem Verhalten eines RC-Gliedes geladen
werden. Nach [23] kann fiir die Einschaltverzogerungszeit 74(,,) Gleichung @) herangezo-

gen werden:
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1
Ld(on) = (RG +RGint) -Cigs - In [TUGSM)] . 2.1

Ubr
Bei Erreichen der Schwellenspannung Ugs;;, wird der n-Kanal ausgebildet, wodurch der
Drain-Strom Ip zu flieBen beginnen kann. Wihrend der Stromanstiegszeit #,; ibernimmt der
MOSFET M; den Strom von der inversen Body-Diode des MOSFETs M. Aufgrund des
noch vorhandenen Durchschaltens der inversen Body-Diode von M| muss M5 die volle Span-
nung Upp des Zwischenkreises aufnehmen. Da in der Praxis jedoch parasitire Induktiviti-
ten im Kommutierungskreis vorhanden sind, wird die Spannungsbelastung des MOSFETs
in Hohe der induzierten Spannungen Uj,; an den Induktivititen verringert [[12, [13] 24, 25]]
(gestrichelter Verlauf in Abb. 2.11)). Die induzierte Spannung Uj,; an der im Kommutie-
rungskreis vorhandenen, zusammengefassten Streuinduktivitit ergibt sich zu:
dip

Uina = Lo - | (2.2)

on

Der MOSFET arbeitet zu diesem Zeitpunkt im aktiven Bereich. Der Drain-Strom Ip ist iiber
die Ubertragungssteilheit g,,, wie in Abb. (b) illustriert, mit Ugg verkoppelt.

Sobald der MOSFET M, den Strom vollstdndig tibernommen hat, sperrt die inverse Diode
von M. Aufgrund des Reverse-Recovery-Effekts entsteht zu diesem Zeitpunkt eine Strom-
erhohung iiber den Einschaltstrom Ip ,, hinaus; mit der zusitzlichen Hohe der Riickstrom-
spitze Iggys der inversen Diode von M.

Wihrend dieses Augenblicks bricht die Drain-Source-Spannung Ups des MOSFETs M, zu-
sammen und die inverse Diode von M) iibernimmt die Spannung. Die Spannung Upg an M>
sinkt wahrend der Spannungsfallzeit 75, auf die Durchlassspannung Upg(,,).- Am Ende der
Spannungsfallzeit féllt Upg langsamer ab, was durch Folgendes verursacht wird: Zu Beginn
der Spannungsfallzeit ist Upg relativ hoch und es kann angenommen werden, dass die Gate-
Drain-Kapazitit Cgp konstant ist. Der Kondensator Cgp wird nun iiber den Gate-Strom I
umgeladen und Ugg bleibt wihrend dieses Abschnittes konstant (Miller-Plateau) [12, [13]]:

I
Uss = Ugsn+ —=. (2.3)

m

Sinkt Upg auf relativ niedrige Werte ab, so steigt die spannungsabhéngige Kapazitit Cgp an.
Aufgrund des gleichbleibenden Umladestroms / sinkt die Spannung Upg langsamer.

Nach Beendigung des Einschaltvorgangs sind Ugs und Ip nicht mehr miteinander verkoppelt.
Die Spannung Ugg steigt nun wieder mit der Zeitkonstanten 7; auf die Gate-Spannungs-

amplitude an. Der MOSFET M, arbeitet nun im ohmschen Bereich.

Es ergeben sich zusammenfassend folgende Anforderungen an das Einschaltverhalten von
Leistungs-MOSFETs:

e Die Einschaltverzogerungszeit 74(,,) sollte moglichst kurz sein, um eine gute Steuer-
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barkeit und Regelbarkeit des Umrichters zu erhalten. Auf diese Weise kann die ge-
meinsame Verriegelungszeit zwischen den Ansteuersignalen fiir den High-Side- und
Low-Side-Zweig einer Halbbriicke (auch Ausblendzeit oder sog. ,,Totzeit* genannt)
kurz gehalten werden. Weiterhin hat dies Vorteile einer geringen Ausblendzeit einer

Entsittigungserkennung.

e Fiir eine moglichst geringe Einschaltverlustenergie sollte die Stromanstiegszeit #,; sehr
kurz sein. Zusitzlich sind die Anforderungen beziiglich leitungsgebundener Storemis-

sionen einzuhalten.

e Die Uberstromspitze sollte weitestgehend niedrig sein, was wiederum eine Anforde-

rung an die Sperrverzogerungsladung Q,, der inversen Body-Diode darstellt (siche

Abschnitt|2.4.2.2)).

e Die Spannungsfallzeit 77, sollte moglichst kurz sein. Hier muss ein Kompromiss zwi-
schen der Reduzierung der Einschaltverlustenergie sowie der Einhaltung von EMV-

Anforderungen (gestrahlte Storemission) getétigt werden [17, 18]

2.4.1.2 Ausschaltverhalten

Der Ausschaltvorgang verlduft in umgekehrter Reihenfolge zum Einschaltvorgang. Zu Be-
ginn werden die Millerkapazitidt Cpg sowie Cgg, die beide nun parallel zum Kanal liegen,
wihrend der Ausschaltverzogerungszeit 7, rr) nach Gleichung (2.4) entladen [23].

Upr

_— 2.4)
UGsn+ (é—il)

ta(orf) = (RG + RGint) - Ciss - In

Erreicht Ugs wieder den Wert nach Gleichung (2.3), so bleibt diese auf dem Miller-Plateau
und die Drain-Source-Spannung steigt in umgekehrter Reihenfolge zum Einschaltvorgang.
Dabei ist die Spannungsanstiegszeit t,,, proportional zum Gate-Widerstand und zur Gate-

Drain-Kapazitit:
tru ~ (RG + Rgint) - Cop- (2.5)

Wihrend am MOSFET M, (siehe Abb. 2.10) die gesamte Zwischenkreisspannung Upp
anliegt, beginnt der Drain-Strom zu fallen und die inverse Diode von M; beginnt zu lei-
ten. Aufgrund der Gesamtstreuinduktivitit Ls des Kommutierungsweges werden wihrend
der Stromfallzeit ¢;; Spannungen induziert, die zusitzlich zur Einschalt-Spannungsspitze
Urry der Diode (siehe Abb. @) zu einer Spannungserhdhung U direkt an M, fiihren
(12, 24, 26]]. Je hoher die negative Stromsteigung im Kommutierungsweg ist, desto grofler

wird die induzierte Uberspannung U k-
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di
Upk = Urgn +Lo -~ (2.6)
of f
Fillt die Gate-Source-Spannung Ugs auf den Wert der Schwellenspannung Ugsg s, wird der

Drain-Strom zu Null und der MOSFET M, sperrt wieder.

Es ergeben sich zusammenfassend folgende Anforderungen an das Ausschaltverhalten von
Leistungs-MOSFETs:

e Wie schon beim Einschalten sollte die Ausschaltverzogerungszeit z,(, rr) aus oben ge-

nannten Griinden fiir die Verriegelungszeit moglichst kurz sein.

e Die Spannungsanstiegszeit z,,, sollte moglichst gering sein. Es muss abermals ein Kom-
promiss aus Einhaltung von EMV-Anforderungen (gestrahlte Emission) und der Mini-

mierung der Ausschaltverlustenergien getroffen werden [18, [17].

e Die Stromfallzeit ¢f; sollte so kurz wie moglich gehalten werden. Dabei darf die Span-
nungsbelastung durch die zusitzliche Uberspannung U »k wihrend dieser Phase nicht
die Sperrspannungsfihigkeit des Leistungs-MOSFETs zuziiglich einer Spannungsre-
serve iiberschreiten, was wie schon bei der Spannungsanstiegszeit einen Kompromiss
nach sich zieht. Weiterhin ist darauf zu achten, dass bei Verwendung von Bootstrap-
Treiberschaltungen kein sog. Latch-Up (Latch-Up: Ubergang eines Halbleiterbauele-
ments in einen niederohmigen Zustand aufgrund von Spannungsspitzen) in der Trei-
berschaltung bzw. im Treiberlogik-IC entsteht [27, 28]]. Die Anforderungen beziiglich
leitungsgebundener Storemissionen sind auch hier einzuhalten. Es hat sich gezeigt,
dass bei gleichbleibendem Gate-Widerstand R; und abnehmender Streuinduktivitit
Ly die leitungsgebundene Storemmission aufgrund der resultierenden steileren Strom-
flanke zunimmt [29]. Stromsteilheiten von 1000 A /s und hoher sind bei den Schalt-

vorgingen moglich.

2.4.1.3 Verlustenergien

In Abb. 2.TT]ist zusitzlich der Verlauf der im Leistungs-MOSFET auftretenden Verlustleis-
tung bzw. der Verlustenergien illustriert. Die Schaltverlustenergien E(,,) und E, ) treten
dabei wihrend der Strom- und Spannungsanstiegszeiten und -fallzeiten auf. Aufgrund der
deutlichen Spannungsentlastung beim Einschalten und der Uberspannung beim Ausschalten,
fallen in der Regel die Einschaltverlustenergien fiir Anwendungen mit niedrigen Zwischen-
kreisspannungen unter 100 V und hohen Laststromen iiber 100 A wesentlich niedriger als
die Ausschaltverlustenergien aus [[1, 30].

Die Verlustenergie E,,,  tritt im aufgesteuerten Zustand des MOSFETs auf und wird in ers-
ter Linie durch den sog. Bahnwiderstand Rpg,,) verursacht, der sich aus der Summe der

einzelnen parasitiren Widerstinde des Strompfades durch den MOSFET zusammensetzt.
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Die Sperrverlustenergie Epj,c¢ 1st aufgrund des niedrigen Sperrstromes sehr gering und wird

normalerweise vernachléssigt.

2.4.2 Prinzipielles Verhalten beim harten Schalten der inversen Diode von
Leistungs-MOSFETs

In Abb.[2.12]ist das prinzipielle Schaltverhalten der inversen Diode eines Leistungs-MOSFETs

illustriert.
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Abb. 2.12: Schaltverhalten der inversen Body-Diode eines Leistungs-MOSFETSs beim harten
Schalten und induktiver Last

2.4.2.1 Einschaltverhalten

Vor Beginn des Einschaltvorgangs befindet sich die Diode im Sperrzustand. Beim folgenden
Ubergang in den Leitendzustand steigt die Spannung zunichst auf die Einschaltspannungs-
spitze Upgry an, bevor diese auf die Durchlassspannung Ur sinkt [[13]. Dies wird dadurch
verursacht, dass bei iliblicherweise ohmsch-induktiven Lasten entsprechend der Abfallge-
schwindigkeit des MOSFET-Stromes der Diode ein Stromanstieg eingepridgt wird und der
Widerstand der Driftzone zu Beginn noch sehr hoch ist. In der Regel spielt diese Spannungs-
spitze aufgrund der niedrigen Steigung des Dioden-Stromes wihrend der Einschaltphase eine
vernachldssigbare Rolle. Bei sehr hohen Steigungen des Einschaltstromes dir /dt kann es je-
doch zu iiberaus hohen Einschaltiiberspannungen kommen, die sich, wie bereits in Abschnitt
[2.4.1.2]erwidhnt, mit den an den Streuinduktivititen induzierten Spannungen iiberlagern. Die-

ser Vorgang wird auch als Forward-Recovery-Effekt bezeichnet. Wihrend der Leitendphase
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wird der Vorwirtsspannungsabfall Ur durch die Schleusenspannung Urg sowie durch die

Spannung iiber dem differentiellen Bahnwiderstand rr der Diode gebildet.

2.4.2.2 Ausschaltverhalten

Bei dem Ubergang der inversen Diode von dem Leitendzustand in den Sperrzustand muss
in der Diode die gespeicherte Ladung abgebaut werden. Dadurch wird ein Stromfluss in
Riickwirtsrichtung der Diode verursacht, was in der Literatur als Reverse-Recovery-Effekt
bezeichnet wird.

Der Ausschaltvorgang beginnt mit dem Fallen des Diodenvorwirtsstromes. Ab dem Null-
durchgang des Stromes beginnt die Diode Spannung aufzunehmen. Wihrend dieses Vor-
gangs erreicht der Diodenriickstrom die Diodenriickstromspitze Iggys und klingt anschlie-

Bend auf den Diodensperrstrom ab, welcher im Allgemeinen vernachldssigt werden kann.

Wie bereits in Abschnitt[2.2.3]erwihnt, weisen die inversen Dioden von Leistungs-MOSFETSs
hiufig ein sog. ,,snappiges* Verhalten anstatt eines Soft-Recovery-Verhaltens auf, was be-
deutet, dass der Diodenriickstrom nicht langsam sondern sehr steil oder abrupt abfillt [18,
12} 113} 131, 32]. Ein erhohtes di/dt kann ebenso zu einem ,,snappigen‘ Schaltverhalten, zu
Spannungsspitzen und zu Oszillationen fithren. In Abb. 2.13] (a) und (b) ist der Reverse-
Recovery-Prozess fiir ein weiches und ein ,,snappiges* Ausschalten illustriert.

u,l u,l

Abb. 2.13: Reverse-Recovery-Prozess einer Diode: a) Soft-Recovery-Verhalten, b) ,,snappi-
ges* Reverse-Recovery-Verhalten

Neben der Reduzierung des Bahnwiderstandes sind ebenfalls die Schalteigenschaften der
Body-Diode des Leistungs-MOSFETSs wichtig. Bei der Speisung von beispielsweise Elek-
tromotoren muss das Verhalten der Body-Diode, die i.R. als Freilaufdiode genutzt wird, be-
achtet werden. Es ergeben sich folgende Anforderungen an das harte Schaltverhalten von

inversen Dioden von Leistungs-MOSFETs:

e Die Uberspannung beim Einschalten der Diode sollte moglichst gering sein.
e Die Riickstromspitze beim Ausschalten der Diode sollte méglichst niedrig sein [2, [7].

e Die Speicherladung Q,, bzw. die Ausschaltverluste sollten moglichst gering sein.
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e Ein eher weicheres anstatt eines ,,snappigen* Ausschaltverhaltens ist erstrebenswert,
um Oszillationen zu vermeiden und die Uberspannung beim Abschalten der Diode

gering zu halten [18]].

2.5 Bestimmung der Halbleiterverluste von Leistungs-MOSFETsSs

Die Kenntnis der Halbleiterverluste spielt bei der Entwicklung leistungselektronischer Schal-
tungen eine wichtige Rolle und hat neben dem Einfluss auf die Auswahl und der Anzahl der
Halbleiterbauelemente auch einen Einfluss auf die zu wihlende Schaltfrequenz sowie auf
den mechanischen Aufbau.

Zwar ist eine Bestimmung der Verluste, vor allem der Schaltverluste, durch zuvor erziel-
te Messergebnisse iiber eine Kennlinienermittlung und einer anschlieBenden Approximation
mittels eines Polynoms zweiter Ordnung moglich [18] 33] (siehe Abschnitt[3.4), jedoch ste-
hen nicht immer zu Beginn eines Entwicklungsvorhabens schon Leistungshalbleiter sowie
ein fertiges Leistungsteil zur Verfiigung. Vor allem das Leistungsteillayout spielt aufgrund
des Einflusses der Streuinduktivititen im Kommutierungskreis bei Leistungs-MOSFETs mit
niedriger Sperrspannungsfestigkeit auf die Schaltverluste eine wesentliche Rolle [24} 34} 35]].
In diesem Abschnitt werden daher analytische Gleichungen zur Bestimmung der Durchlass-
und Schaltverluste fiir Leistungs-MOSFETs aufgefiihrt, durch die bereits zu einem frithen
Zeitpunkt eines Entwicklungsvorhabens die Halbleiterverluste berechnet werden konnen.
Weiterhin werden Methoden zur Approximation der Schaltzeiten vorgestellt. Aufgrund des
moglichen Anwendungsgebietes von Leistungs-MOSFETs in Pulsstromrichtern mit sinus-
formigen Ausgangsstromen, werden in Abschnitt [2.5.2] hierfiir Erlduterungen zur Verlust-

leistungsbestimmung getitigt.

2.5.1 Analytische Bestimmung der Halbleiterverluste

Die in den Leistungs-MOSFETs auftretenden Halbleiterverluste lassen sich wie folgt auftei-

len:

e Durchlassverluste £, die von dem Drain-Source-Widerstand Rpg,,,), der Sperrschicht-

temperatur 77, dem Tastverhiltnis a und dem Drain-Strom /p abhiingen,

e Ein- und Ausschaltverluste Py(,,) und Py, rs), die von der Schaltfrequenz f;, der Streuin-
duktivitdt L, im Kommutierungskreis, der gateseitigen Ansteuerung sowie der Sperr-

spannung Upp und dem Drain-Strom /p abhingen.

e Die Sperrverluste sowie die Ansteuerverluste, die bei Leistungs-MOSFETSs sehr gering

sind, konnen vernachlissigt werden [12]].

Die Gesamtverlustleistung P, ., eines Leistungs-MOSFETs ergibt sich somit wie folgt:
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Pv(ges) :Pd+Ps(on)+Rv(off) =P+ b (2.7)

Wie schon beim Leistungs-MOSFET kann fiir die inverse Body-Diode folgender Ausdruck

fur die Gesamtverlustleistung P, 4) p aufgestellt werden:

ges)

Pv(ges),D = Pd,D +Ps(0n),D +Ps(0ff),D = Pd7D +Fsp. (2.8)

2.5.1.1 Bestimmung der Durchlassverluste

Leistungs-MOSFETs besitzen im Gegensatz zu IGBTs eine sehr geringe Schleusenspan-
nung, weshalb diese bei der analytischen Bestimmung der Halbleiterverlustleistung im Fol-
genden vernachlissigt wird [14, 36, 37]]. Es werden folgende Gleichungen zur Bestimmung

der Durchlassverluste in Leistungs-MOSFETSs zu Grunde gelegt:

pa(t) = ups(t) -ip(t) = Rps(en)(T1) - i (t) (2.9)

1 Ton 1 7;)” K
Pi= = /O pa(t)dt = = /0 [Rps(on) (T7) - ip(t)] -dt = a- Rpgon)(T7) - Ip. ~ (2.10)

Dabei ist Ip in Gleichung (2.10) der Effektivwert des Drain-Stromes wihrend der Leitend-
phase des MOSFETs und a das Tastverhiltnis als Quotient der Einschaltdauer 7, und der
Pulsperiodendauer 7j.

Bei der Bestimmung der Durchlassverluste ist die Beriicksichtigung der Sperrschichttem-
peratur 7; des MOSFETs besonders wichtig, da der Drain-Source-Bahnwiderstand Rpg(oy)
sehr temperaturabhingig ist. Der Drain-Source-Bahnwiderstand kann so je nach MOSFET-
Typ in Bezug auf eine Sperrschichttemperatur von 7j = 25 °C bei beispielsweise 7y = 100°C
um den Faktor 1,2 bis 2,0 steigen. Hieraus ergibt sich die hdufige Forderung der Umrichter-
Industrie an die Halbleiter-Hersteller nach MOSFETSs mit einer deutlich niedrigeren Tempe-

raturabhingigkeit des Rpg(op)-

Analog zu der Herleitung der Durchlassverluste eines Leistungs-MOSFETSs kann die Durch-
lassverlustleistung Py p der inversen Diode bestimmt werden. Lediglich die Schleusenspan-
nung Upp muss mitberticksichtigt sowie der Bahnwiderstand Rpyg/,,,) durch den differentiel-
len Bahnwiderstand rr der Diode ersetzt werden.

Wie bereits in Abschnitt erwihnt, kann wihrend der Freilaufphase iiber die inverse Di-
ode im Riickwirtsbetrieb durch Anlegen einer positiven Gate-Source-Spannung der Kanal
des MOSFETs geoffnet werden, wodurch die Durchlassspannung lediglich durch den Span-
nungsabfall iiber dem Rpg(,,) bestimmt wird. Da auf diese Weise die Durchlassverlustleis-

tung im Gegensatz zum Riickwirtsbetrieb iiber die inverse Diode erheblich reduziert wird,
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wird die Diode nur wihrend der sog. Verriegelungszeit (,,Totzeit*) belastet [1]]. Die dort ent-
stehenden Verluste sind jedoch meistens sehr gering, so dass sie bei der Bestimmung der

Verlustleistungen in der Regel vernachlissigt werden konnen.

2.5.1.2 Bestimmung der Schaltverluste

Die Bestimmung der Schaltverluste fiir einen Ein- und Ausschaltvorgang erfolgt iiber die
Gleichungen (2.11) bzw. (2.12) und (2.13) der Ein- und Ausschaltenergien E(,,) und E, )
[12]] (vgl. Abb. 2.11]in Abschnitt 2.4). Es werden auch die Verluste durch den Reverse-

Recovery-Prozess der Body-Diode bzw. die Riickstromspitze Iggys mitberiicksichtigt. Dabei

wird angenommen, dass die Riickstromspitze Irgys der Body-Diode wihrend der Spannungs-
fallzeit 7, abklingt. Es sei an dieser Stelle darauf hingewiesen, dass sich bei der Bestimmung
der Schaltverluste die bendtigten Schaltzeiten 7, t;, t,,, sowie 5, nicht auf Messungen von
10 % bis 90 % sondern von 0 % bis 100 % der jeweiligen Messgrofle beziehen. Die Ein-

schaltenergie ist wie folgt definiert:

1 1 1
Esomy = 73" (Upp —Uina) - (Ip,on+1rrm) *tri+ 5 (Upp — Uina) - (Ip,on + = *IrkM ) tfu- (2.11)

2 2

In der Regel stellen die Hersteller in den MOSFET-Datenbléttern nur unzureichend Informa-
tionen iiber die Riickstromspitze Iggys zur Verfiigung, da diese abhéngig von der Stromstei-
gung ist. Desweiteren sind in den Datenblittern die Schaltzeiten fiir ohmsche Lasten ange-
geben, was in der Praxis selten vorkommt [[12]]. Stattdessen wird hédufig in den Datenblittern
von Leistungs-MOSFETs zusitzlich die Sperrverzogerungsladung Q,, aufgefiihrt. Es ergibt
sich hiermit fiir die Einschaltverlustenergie Ej,, aus Gleichung @) folgender Ausdruck
(12, 36]:

1
“(Upp —Uina) “Ip,on - tri + 3 (Ubp — Uing) *Ip.on tfu
2.12)

“Orr- (UDD - Uind)-
Der letzte Term von Gleichung (2.12)) ist jedoch bei niedrigen Sperrspannungen sehr gering.

Die Beriicksichtigung der Verlustleistung durch den Entladevorgang der Ausgangskapazi-
tit Cpgs des MOSFETs — wie in [38, 39, 140] — ist bei Leistungs-MOSFETSs mit niedriger
Sperrspannungsfihigkeit unter 100 Volt nicht notwendig, da aufgrund der geringen Aus-

gangskapazitit und niedrigen Sperrspannung diese Verluste vernachlissigbar klein sind.

Bei der Bestimmung der Ausschaltenergie muss im Gegensatz zur Einschaltenergie nicht

nur die induzierte Spannung mitberiicksichtigt werden, sondern ebenfalls auch die Einschalt-
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tiberspannung Urgys der autkommutierenden inversen Diode des in einer Halbbriicke gegen-
tiberliegenden MOSFETs. Nach Gleichung 1} wird deshalb der Wert U fiir die Uber-

spannung wihrend der Stromfallzeit verwendet.

1

1
Esorp) = 3 Upp Ipoff-tru+ 3 (Upp+Upk) Iporf-tsi (2.13)

Die mittlere Gesamtschaltverlustleistung P ergibt sich somit zu:

Py = [Eg(om) + Es(ofp)] - fs = Es - [ (2.14)

Ein wesentlich anderer Ansatz zur Bestimmung der Schaltverluste wird in [41} 42]] verfolgt.
Dort werden mittels Maschengleichungen analytische Ausdriicke zur Bestimmung der zeit-
lichen Verldufe der Gate-Source-Spannung, der Drain-Source-Spannung sowie des Drain-
Stromes hergeleitet, aus denen sich die Schaltverlustenergien E,,) und E,rr) des jeweili-
gen Betriebspunktes berechnen lassen. Dabei wird dem Einfluss der gesamten Streuindukti-
vitit im Kommutierungskreis Ls sowie dem der Streuinduktivitit Lgs, zwischen dem Source
des MOSFETs und dem Source-Abgriff des Treibers Rechnung getragen. Dennoch konn-
ten mit dieser Methode und den Parametern der hier verwendeten Leistungs-MOSFETsS bei
Berechnungen des Verfassers keine zufriedenstellenden Ergebnisse erzielt werden, weshalb

diese Methode nicht weiter betrachtet wird.

2.5.1.3 Approximation der Schaltzeiten

Die Approximation der Schaltzeiten der Leistungs-MOSFETs stellt sich in der Praxis als
sehr schwierig dar. So werden zwar von den Hersteller in den Datenblittern Schaltzeiten
aufgefiihrt, jedoch sind diese nicht sehr aussagekriftig. Die dort aufgefiihrten Schaltzeiten
sind abhéngig von der parasitiren Kapazitit der MOSFETSs, den Gehiuseinduktivititen und
zu einem grofen Teil abhidngig von den Testschaltungen, die fiir die Messungen verwendet
wurden [43]]. Die Schaltzeiten werden in der Regel in den Datenblittern als Mal3stab zum
Vergleich aufgefiihrt, obwohl sie ziemlich aussagelos ohne eine genaue Beschreibung der
Testschaltung sind [[18, 43]. Weiterhin machen die Hersteller den Vergleich noch schwieri-
ger, da diese sehr viele unterschiedliche Testschaltungen verwenden und sich die Angaben
der Schaltzeiten i.a. auf rein ohmsche Lasten beziehen, die in der Praxis jedoch nur selten
auftreten [[18, [12]].

Weiterhin werden in der Literatur hdufig analytische Gleichungen zur Bestimmung der Schalt-
zeiten aufgestellt, die linear vom Gate-Vorwiderstand und der Gate-Source-Kapazitit ab-
hingen [15} [17]. Hier werden jedoch ideale Voraussetzungen wie eine lineare Gate-Drain-
Kapazitit Cgp angenommen. Zudem werden die Streuinduktivititen im Kommutierungs-
zweig vernachléssigt. Bei Leistungs-MOSFETs in Niederspannungsanwendungen haben aber

gerade diese Induktivitdten einen entscheidenden Einfluss auf das Schaltverhalten sowie die
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Schaltzeiten.
Aus den oben genannten Griinden gibt es daher Ansitze zur genaueren Approximation der

Schaltzeiten, auf die im Folgenden kurz eingegangen wird.

Methoden zur Approximation der Spannungsanstiegs- und Spannungsfallzeiten

Aufgrund der spannungsabhingigen, nichtlinearen Gate-Drain-Kapazitit Cgp ist es schwie-
rig, gute analytische Abschitzungen iiber die Spannungsanstiegszeiten und -fallzeiten zu
tiatigen. In diesem Abschnitt werden hierfiir zwei Methoden — die Qgp-Approximation
und die Cgp-Approximation — vorgestellt, die sehr unterschiedlich in ihrem Aufwand und
den erzielten Ergebnissen sind. Andere Methoden, wie beispielsweise die Cgp-2 Punkt-
Approximation nach [44]], bei der der spannungsabhéngige, nichtlineare Verlauf von Cgp
iiber eine 2 Punkt-Approximationskennlinie nachgebildet wird, lieferten hier nur sehr unbe-

friedigende Ergebnisse.

Ocp-Approximation

Die Qgp-Approximation [44] ist eine einfache und verbreitete Methode zur Bestimmung der
Spannungsfallzeiten und -anstiegszeiten. Sie setzt voraus, dass die Gate-Drain-Ladung Qgp
der Millerkapazitit Cgp, welche i.a. in den Datenblittern der Hersteller aufgefiihrt wird, be-
kannt ist. Zu Beginn muss der Gate-Strom beim Ein- und Ausschalten wihrend der Plateau-

Zeit bestimmt werden.

Upr — Uplateau

loan = (2.15)
U
Igofr=——2 1[;’;”“ (2.16)

Nun kann iiber Gleichungen (2.17) und (2.18) die Spannungsfallzeit 77, und Spannungsan-
tiegszeit t,, berechnet werden.

TR 6D (2.17)
IG,on
o 26D (2.18)
G.0r7]

Cgp-Approximation

In [44] wird eine Methode vorgestellt, bei der der Verlauf von Cgp in Abhingigkeit von Upg
tiber eine Funktion nach Gleichung (2.19) analytisch nachgebildet wird. Sie ist in der Herlei-
tung ein wenig aufwendiger und setzt voraus, dass eine Kennlinie Cgp(Ups) zur Verfiigung
steht. Auf die Herleitung der Cgp-Funktion wird an dieser Stelle verzichtet und es wird auf

[39] verwiesen.
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Dabei sind CL, und UDTS die in den Datenblatttabellen aufgefiihrten typischen Werte der
Riickwirkungskapazitit und der dazugehorigen Drain-Source-Spannung. Die Parameter k
und m dienen zur Nédherung der Funktion an die reale Kennlinie. Als Anfangswerte fiir die
Koeffizienten sind beispielsweise k = 1 und m = 0,5 empfehlenswert. Durch gerichtete Va-
riation der Werte kann jedoch der Funktionsverlauf deutlich dem der Kennlinie angenihert

werden.

Ubs \"

Coplups(t)) =k-CL - ( DS ) (2.19)
uDS(t )

Auf die weitere Herleitung wird an dieser Stelle verzichtet und auf die Herleitung in [44]

hingewiesen. Das Ergebnis ist schlieBlich jeweils ein Ausdruck fiir die Spannungsanstiegs-

und Spannungsfallzeit.

te Ao k- CZ;S : (Ugs)m Uplateau —Ubp _ Uplateau - RDS(on) ’ ID,On (2.20)
g 1G.0n (Upp)" (Ros(on)  Ip.on)" |
A k- CrTss ) (UDTs)m Uplateau —Upp _ Uplateau - RDS(on) 'ID,Off 2.21)
" 1Goff (Upp)™ (Rps(on) " ID.off)™

Methode zur Approximation der Stromanstiegs- und Stromfallzeiten

Wie bereits erwihnt, fithren die analytischen Ausdriicke fiir die Stromfall- und Stroman-
stiegszeiten in [15,17]] aufgrund der idealen Annahmen und der Vernachlissigung der Streuin-
duktivitditen im Kommutierungsweg in der Praxis zu sehr ungenauen Ergebnissen. Unter an-
derem bei Messungen stellt sich heraus, dass die Stromanstiegs- und Fallgeschwindigkeiten
maBgeblich von der Streuinduktivitit zwischen dem Source-Anschluss des MOSFETs und
dem Hilfssource-Anschluss des Treibers — der sog. Common Source Induktivitidt — abhén-
gig sind. Unter Vernachlédssigung der restlichen Streuinduktivititen im Kommutierungsweg

wird dies bei folgender Approximation mitberiicksichtigt [45, 146]:

dip _ Upr —Ugsh — (zlg%m)

55 gm

(2.22)

Voraussetzung ist hier die Kenntnis der Common Source Induktivitit Lgs,. Nédhere Erlédu-
terungen zur Steuerbarkeit der Stromflanke mittels der Common Source Induktivitit Lgs)
befinden sich in Kapitel [6]
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2.5.2 Bestimmung der Halbleiterverluste in Pulsstromrichtern mit sinusformigen

Ausgangsstromen

2.5.2.1 Bestimmung der Durchlassverluste bei sinusformigen Stromen

Die allgemein bekannte Herleitung der Durchlassverluste in [18, 147] fiir dreiphasige, span-
nungsgespeiste Umrichter mit sinusformigen Ausgangsstromen unterscheidet sich bei der
Verwendung von Leistungs-MOSFETs im Gegensatz zu IGBTs wie folgt:

Anders als bei der Verwendung von IGBTs fliet der Strom beim aufgesteuerten MOSFET
im Riickwértsbetrieb durch den MOSFET-Kanal, da auf diese Weise die Durchlassverluste
reduziert werden konnen [[1]. Dies hat zur Folge, dass die antiparallelen Body-Dioden nur
wihrend der gemeinsamen Verriegelungszeit der MOSFETSs einer Halbbriicke den Strom
fiihren und damit analytisch vernachlidssigbar geringe Durchlassverluste in den Dioden ent-
stehen, die im Folgenden nicht mitberiicksichtigt werden.

In Abb. 2.14] sind zur Veranschauung beispielhaft die Strom- und Spannungsverldufe ei-
ner Phase bei Sinusmodulation nach dem Unterschwingungsverfahren bei Annahme eines
idealiserten Schaltverhaltens dargestellt. Hierbei sind U, das Trégersignal, U, das sinus-
formige Sollwertsignal und fy die Grundfrequenz. Wie anhand Abb. zu erkennen ist,
kann fiir den Drain-Strom in Gleichung (2.9) bei Vernachldssigung der gemeinsamen Ver-
riegelungszeit und damit der Leitdauer der Body-Dioden der MOSFETs der Laststrom einer
Halbperiode angenommen werden. Dadurch resultiert genau die Hilfte der Leistung bei ei-
nem sinusformigen Ausgangsstrom. Es ergibt sich mit den oben genannten Bedingungen
somit folgender Ausdruck fiir die Durchlassverluste in einem MOSFET bei sinusférmigen

Ausgangsstromen [[1]:

1
Py =5 -Rpson(Ty) I (2.23)

Eine andere Methode zur Herleitung der Durchlassverluste ist die analytische Herleitung
nach [47/] fiir IGBTs. Durch eine Anpassung der dort verwendeten Integrationen und Ge-
wichtungsfunktionen fiir den Modulationsgrad an MOSFETs fiihrt diese Berechnungsme-
thode unter den oben genannten Vernachldssigungen der Schleusenspannung und der ge-

meinsamen Verriegelungszeit zu demselben Ergebnis wie in Gleichung (2.23).

2.5.2.2 Bestimmung der Schaltverluste bei sinusformigen Stromen

Da der Strom in einem MOSFET eines Stromrichters mit sinusformigen Ausgangsstromen
nicht iiber eine gesamte Lastperiodendauer konstant ist, sondern wie in Abb. @ verlauft,
muss eine Vereinfachung getroffen werden, bei der der Mittelwert des Ausgangsstromes iiber
eine Halbperiode der Lastfrequenz bestimmt und anschlieBend dem Einschaltstrom Ip ,,, so-

wie dem Ausschaltstrom Ip , ¢ gleichgesetzt wird. Somit erhilt unter Vernachlidssigung der



2. Funktion, Eigenschaften, Aufbau und Betriebsverhalten von Leistungs-MOSFETs 27

Riickstromspitze eine lineare Abhéngigkeit der Schaltverluste vom Strom [36].

T
Ip= P /0 I sin(wt)d ot (2.24)
- 1.
Ip=—1;, (2.25)
T
ID,on = ID,off = I_D (2.26)

Die Berechnung der Schaltverluste bei sinusformigen Ausgangsstromen erfolgt unter Ver-

wendung des mittleren Ein- und Ausschaltstromes aus Gleichung (2.26) dann wieder wie in
Abschnitt[2.5.1.2

N ’ - .
CM Upp M, jIDZ *lbi2

A AL
VTV Tix
UL’““H:H@:/’;;‘%Z@JMHH“'HHWU#?
IR iREEE =SS = il

i1 h  2mf,

t32

Abb. 2.14: Umrichterphase mit MOSFETs bei Sinusmodulation nach dem Unterschwin-
gungsverfahren
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2.6 Diskrete MOSFET-Gehiuse und MOSFET-Module

Leistungs-MOSFETs gibt es in den zwei grundlegenden Gehéduseformen — in diskreten
Gehiusen oder in Modulen. Zwischen diesen Bauformen bestehen erhebliche Unterschie-
de im prinzipiellen Aufbau. Desweiteren zieht bei der Entwicklung leistungselektronischer
Schaltungen eine Entscheidung zwischen Modulen oder diskreter Gehduseform wesentliche
Konsequenzen an die Anforderungen des mechanischen Gesamtaufbaus des Leistungsteils
nach sich. Der Entwickler hat aus diesem Grund schon im Vorfeld die Aufgabe, sich zwi-
schen diesen grundlegenden Gehéduseformen zu entscheiden. Im Folgenden werden die zwei
Grundarten der Gehduseformen speziell mit Bezug auf Leistungs-MOSFETs néher erlidu-

tert.

2.6.1 Diskrete MOSFET-Gehiuse

Diskrete MOSFET-Gehiuse besitzen in der Regel nur einen einzelnen MOSFET-Chip. Die
Chip-Flache kann dabei von Typ zu Typ bei gleicher Gehiduse-Form unterschiedlich sein.
Diskrete Gehiuse besitzen, ebenso wie Module, eine Grundplatte, auf der der Chip aufge-
bracht ist und iiber die der GroBteil der im Chip auftretenden Wirme abgefiihrt wird [13]].
Der Nachteil ist jedoch, dass diese Grundplatte vom Chip {iiblicherweise nicht elektrisch
isoliert ist, d.h. die Grundplatte liegt auf dem gleichem elektrischen Potential wie der Drain-
Anschluss des MOSFETs. In Abb. (a) ist die prinzipielle Aufbaustruktur eines einzel-
nen, diskreten MOSFETs dargestellt.

Kunststoff-  Bonddrahte Chip Lot
umhullung | \
\45  Kupfer-
Leads Bodenplatte

________

Abb. 2.15: Diskretes MOSFET-Gehiduse: a) prinzipielle Aufbaustruktur b) diskreter
MOSFET-Gehiusetyp D’PAK [48]]

Die am meisten verbreitete, diskrete Gehduseform ist die TO-Familie [12, [13]. Vor allem
die Bauformen TO-252 und TO-263 (auch DPAK und D*PAK genannt), die sich prinzipiell
nur in ihrer Baugrofe unterscheiden, gelten als Standard fiir Anwendungen mit Leistungs-
MOSEFETs [49]. In Abb. (b) ist exemplarisch das Gehduse der Bauform D2PAK illus-

triert.

Die geringere Strombelastbarkeit der diskreten Gehduseform gegeniiber den MOSFET-Mo-

dulen wird in der Praxis hédufig durch eine Parallelschaltung von mehreren diskreten Ge-
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hdusen wieder ausgeglichen. Nachteilig sind bei diskreten MOSFET-Gehédusen die relativ
hohen Bauelement-Streuinduktivititen durch die Anschliisse. So besitzen z.B. die D*PAK-
Gehiuse eine Drain-Induktivitit von ca. 2,5 - 4,5 nH und eine Source-Induktivitit von ca.
4,0 - 7,5 nH [50} 51]. Ein weiteres Problem stellen die parasitiren, ohmschen Widerstinde
der Anschluss-Beine (Leads) sowie der Bonddrihte dar. Diese konnen sich bei hohen Stro-
men durch die auftretenden ohmschen Verluste bis zum Schmelzpunkt des Lots aufheizen.
Durch eine Schiadigung der Lotstellen kann die Zuverladssigkeit sinken. Heutzutage befinden
sich mittlerweile die parasitiren elektrischen Widerstidnde in der selben Gro3enordnung wie
der Bahnwiderstand eines modernen Leistung-MOSFETSs. Dennoch sind diskrete MOSFET-
Gehiuse im Gegensatz zu MOSFET-Modulen am weitesten verbreitet [[12].

MOSFET-Gehause
mit Anschluss-Leads D
7
Log
Ros
G LGci RGi
o—-—I:I—‘l
So
Reso
63

Abb. 2.16: Parasitire Bauelement-Widerstinde und -Induktivititen eines diskreten
MOSFET-Gehéiuses

In Abb. [2.16] sind die parasitiren Bauelement-Widerstinde sowie -Streuinduktivititen ei-
nes diskreten MOSFET-Gehduses inklusive der Anschluss-Leads definiert. Neben der Er-
hohung der Gesamtstreuinduktivitit des Kommutierungskreises durch Lps und Lgs haben
die Bauelement-Streuinduktivitdten ebenfalls einen Einfluss auf die Detektionsschwelle ei-
ner Entsittigungserkennung bei Kurzschliissen (siehe Kapitel [7]). Weiterhin wird durch die
Induktivitit Ls; maBgeblich die Steuerbarkeit des MOSFETs bestimmt (siehe Kapitel [6.)).

Neue Aufbau-Technologien von diskreten Gehdusen bieten in einigen nachteiligen Punkten
Abhilfe. So wird beispielsweise in der DirectFET-Technologie von International Rectifier
durch 16tfahige Metallisierungen auf Bonddrihte verzichtet [13, 52]. Dadurch ist eine Be-
grenzung der Stromtragfahigkeit durch die Leads und die Bonddrihte beseitigt. Desweiteren
werden die Streuinduktivititen am Drain- und Source-Anschluss verringert. In Abb. (a)
ist der prinzipielle Autbau dieser Technologie illustriert.

Bei neuesten MOSFETSs mit sehr hoher Stromtragfihigkeit kommen teilweise TO-263 Ge-
hduse mit 5 Source-Beinen zum Einsatz [53] [54], wie in Abb. [2.17] (b) dargestellt. Durch
die Parallelschaltung der 5 Source-Beine wird zum Einen die Stromtragfdhigkeit erhoht und
zum Anderen die Streuinduktivitit reduziert.

Eine Reduzierung der Gehidusegrofe wurde dagegen mit dem HSON-8 Gehiuse erreicht.
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Dieses SMD-Gehiuse bietet trotz der deutlich geringeren Gehiuseauflagefliche eine ver-
gleichsweise dhnliche Stromtragfahigkeit wie die der TO-252 und TO-263 Gehiuse [49]]. In
Abb. (c) ist ein HSON-8 Gehiuse abgebildet.

TO-263-7 HSON-8

DirectFET"
Chip Kontaktfliche

. o

I O N

Drain Gate Source Substrat

a) b) c)

Abb. 2.17: Technologien neuer diskreter Gehduseformen: a) DirectFET von International
Rectifier [48], b) TO-263-7 [48], c) HSON-8 [55]

2.6.2 MOSFET-Module

Leistungsmodule besitzen im Gegensatz zu diskreten Gehédusen in der Regel eine Isolations-
schicht, die das Potentialniveau des Chips vom Kiihlkorper trennt und die es ermdoglicht, die
internen Bauelemente auf verschiedenen Potentialniveaus zu betreiben [[13]]. Durch diese Iso-
lationsschicht konnen Leistungsmodule bereits fertige leistungselektronische Schaltungsto-
pologien, wie beispielsweise 3 Halbbriicken-Phasenbausteine (sog. ,,Sixpack-Modul*), bein-
halten. Auf dem Markt sind hierfiir eine Vielzahl an unterschiedlichen Modulen verfiigbar. In
Abb. [2.18]ist exemplarisch ein gemoldetes ,,Sixpack-Modul* dargestellt, welches im Rahmen
eines Projektes des Kompetenzzentrums Leistungselektronik Schleswig-Holstein entwickelt
wurde [56]].

Wie schon diskrete Gehduse besitzen Leistungsmodule parasitire Bauelement-Widerstinde
und -Streuinduktivitdten. Aufgrund der in Modulen meist integrierten Schaltungstopologien
sind die Ersatzschaltbilder mit Beriicksichtigung der Bauelement-Widerstinde und Bauele-
ment-Streuinduktivititen meist aufwendig, dhneln aber prinzipiell denen von diskreten Ge-
hiusen, weshalb an dieser Stelle diesbeziiglich nur auf [3, 12,57, 58] verwiesen wird.

Ein weiterer Nachteil von Leistungsmodulen gegeniiber der diskreten Gehduseform ist die
Fertigungsausbeute [[13]]. Ein Fertigungsfehler bei diskreten Gehédusen fiithrt beim Ausfall ei-
nes Bauelementes nur zur Unbrauchbarkeit desselbigen. Bei Modulen mit mehreren Schal-
tern kann ein Fertigungsfehler zur Unbrauchbarkeit des gesamten Moduls fiihren.
Wiederum lassen sich Module durch die integrierte Isolierung relativ einfach auf Kiihlkrper
montieren. Dabei werden die Zwischenkreisverschienung sowie die Phasenleitungen hiu-
fig tiber Schraubanschliisse oder Lotverbinder (sog. Terminals) des Moduls kontaktiert. Die
Steueranschliisse werden meist steckbar oder 16tbar mit den Treibern verbunden. In der Re-
gel werden beit MOSFET-Modulen fiir Anwendungen mit niedrigen Spannungen unter 100
V und hohen Stromen neben den Gate-Anschliissen ebenfalls sog. Hilfssource-Anschliisse

aus dem Modul gefiihrt, die zum Anschluss der Ansteuerung der Leistungs-MOSFETs die-
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nen [4, 59, 60]. Diese Hilfssource-Anschliisse sind meistens direkt auf dem Source des
Halbleiter-Chips kontaktiert, wodurch der Vorteil einer Reduzierung der Streuinduktivitit
im Ansteuerkreis des Leistungshalbleiters entsteht. Dies fithrt wiederum zu kiirzeren Strom-
fallzeiten beim Ausschalten des MOSFETs. Eine genauere Erlduterung des Einflusses der

Common Source Induktivitit auf das Schaltverhalten erfolgt in Kapitel [6]

Gate-, Hilfssource- und
Temperaturiberwachungs- ——————
Anschlisse

Phasen-
Anschlisse

¥ gemoldetes Modul

Zwischenkreis-
Anschlisse

ADb. 2.18: Gehidusestruktur eines gemoldeten ,,Sixpack-Moduls* [56]]
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3. Teststand und Priiflinge zur Untersuchung der
Methoden

3.1 Einfithrung

Als Grundlage zur exemplarischen Untersuchung der Methoden wird in diesem Kapitel zu
Beginn das Priiftkonzept sowie eine Beschreibung des Teststandes und der Messtechnik vor-
gestellt. Fiir einen spiteren Vergleich der betrachteten Verfahren wird das dynamische Be-
triebsverhalten der MOSFETs anhand der konventionellen Widerstandssteuerung aufgezeigt.
AnschlieBend wird eine Gegeniiberstellung zwischen den analytischen, simulativen sowie
experimentell erzielten Schaltenergien der Priiflinge sowie den Halbleiterverlusten durchge-
fiihrt.

3.2 Teststand zur Untersuchung des dynamischen Verhaltens von
Leistungs-MOSFET's

3.2.1 Priifkonzept

Fiir die experimentelle Untersuchung der Methoden zur Verbesserung des Schalt- und Be-
triebsverhaltens von Leistungs-MOSFETs wird das verbreitete Konzept des sog. Doppel-
pulsversuches angewendet. Die prinzipielle Schaltung zur Charakterisierung des harten Schalt-
verhaltens in einer Halbbriickenkonfiguration ist in Abb. dargestellt. In Abb.[3.1]ist bei-
spielhaft der Verlauf des Drain-Stromes sowie der Gate-Source-Spannung des Priiflings im

Doppelpulstest oszillographiert.

| Ugs

STOPPED

Abb. 3.1: Zeitlicher Verlauf des Drain-Stromes und der Gate-Source-Spannung beim Dop-
pelpulstest, t 100 us/div, Ch. 3: Ugs 5 V/div, Ch. A: Ip 50 A/div

Um das Schaltverhalten zu untersuchen, wird der Priifling M, fiir eine feste Dauer einge-
schaltet, in der der Strom durch die Lastinduktivitét linear bis zu der gewiinschten Hohe (bei-

spielsweise 150 A) ansteigt. Darauffolgend wird dieser abgeschaltet, was die Untersuchung
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des Abschaltens bei gewiinschter Spannung und gewiinschtem Strom ermoglicht. Nach ei-
ner kurzen Pause, in der der Strom aufgrund der hohen Induktivitiit der Last nur geringfiigig
sinkt und die eine geniigend groe Pause zum vollstindigen Ausschalten des Priiflings bie-
tet, wird der Priifling wieder eingeschaltet. Der Einschaltvorgang kann so ebenfalls wie der
Ausschaltvorgang bei gewiinschter Spannung und gewiinschtem Einschaltstrom untersucht
werden. Der Priifling wird abschlieend nach einer hinreichenden Dauer von einigen Mikro-

sekunden wieder endgiiltig ausgeschaltet.

3.2.2 Aufbau des Teststands

In Abb. [3.2]ist das Prinzipschaltbild des Teststandes illustriert. Als Einspeisequelle wird ein
galvanisch getrenntes Labornetzteil verwendet. Die Testschaltung wird iiber eine Konden-
satorbank versorgt, die dazu dient, die Zwischenkreisspannung wéhrend des Testvorgangs
moglichst konstant zu halten und einen geniigend hohen Strom liefern zu konnen. Diese Kon-
densatorbank kann mittels des Labornetzteils nachgeladen werden. Auf der Testschaltung

befinden sich zusitzliche Entkopplungskondensatoren fiir einen moglichst kurzen Kommu-

tierungszweig.
Testschaltung
Entkopplungs-
Kondensatorbank  k4ndensatoren
Hev !
o L |
—
Labornetzteil

i Treiber
Funktlons- =P»-| mit galvanisch getrennter
generator Spannungs- und

Signalversorgung

f

Netzteil

= Oszilloskop

Stromsensor

Abb. 3.2: Prinzipschaltbild des Teststandes

Als Testschaltung wird ein Tiefsetzsteller verwendet, was im Allgemeinen zur Untersu-

chung des Schaltverhaltens von Transistoren iiblich ist. Desweiteren bietet der Tiefsetzsteller



3. Teststand und Priiflinge zur Untersuchung der Methoden 34

den Vorteil, dass die Transistoren in gleicher Weise wie in einer Halbbriicke eines Puls-
stromrichters angeordnet sind. Fiir die Untersuchungen in Kapitel 5 bis 7 wird stets dasselbe
Tiefsetzsteller-Layout sowie dieselben Entkopplungskondensatoren gewihlt, um einen mog-
lichst guten Vergleich zu gewihrleisten. Als Last werden zylindrische Luftspulen verwendet.

Je nach Induktivitiit der Spulen kann so der Priifstrom variiert werden.

Der zu priifende MOSFET befindet sich im unteren Low-Side-Zweig, wihrend sich im obe-
ren High-Side-Zweig ein baugleicher Leistungs-MOSFET befindet, dessen Gate-Anschluss
mit seinem Source-Anschluss fiir die sog. Doppelpulsversuche (Erlduterung in Abschnitt
[3.2.1)) kurzgeschlossen wurde. Dieser MOSFET dient so als Diode wihrend des Freilaufs,
wie es beispielsweise in Pulsstromrichtern mit sinusférmigen Ausgangsspannungen iiblich
ist. Fiir die Untersuchungen der Kurzschliisse 2. Art wird der High-Side-MOSFET iiber eine
galvanisch getrennte 15 V-Spannungsversorgung in den dauerhaften Leitendzustand versetzt.
Der Low-Side-MOSFET wird iiber einen Treiber mit galvanischer Trennung der Spannungs-
versorgung sowie des Schaltsignals angesteuert, um Stdrungen durch Masseschleifen oder
andere Einkopplungen zu verhindern. In Abb. [3.3]ist das prinzipielle Schaltbild der Trei-
berschaltung des Teststandes dargestellt. Zum Schutz des Gates des MOSFETs vor Uber-
spannungen wird eine Zenerdiode Dgsz und vor einem parasitiren Wiedereinschalten ein
hochohmiger Widerstand Rgs zwischen Gate und Source geschaltet. Aufgrund des hohen
Gate-Spitzenstromes beim Ein- und Ausschalten wird ein Treiber-IC mit komplementirer
MOSFET-Endstufe verwendet, an den die Entkopplungskapazitit Cp zur schnellen Liefe-
rung der bendtigten Einschaltenergie dicht angebracht wird. Als Ansteuerungssignalquelle
dient ein Funktionsgenerator. Je nach Untersuchung konnen so Doppelpulse oder Einzelpul-

se unterschiedlicher Linge als Ansteuersignal eingestellt werden.

galvanisch getrennte
Spannungsversorgung

HIETAE

c

o ol

Cs D

I &
I v %K h%}

Optokoppler |_

DGSZ

Abb. 3.3: Prinzipielles Schaltbild der Treiberschaltung des Teststandes

Zur Untersuchung der Temperaturabhingigkeit des Schaltverhaltens bei den verschiedenen
Ansteuerverfahren wird der Leistungsteil auf eine geregelte Heizplatte befestigt. Aufgrund
der sehr kurzen Belastung des Leistungshalbleiters von wenigen Mikrosekunden kann die
Temperatur der Heizplatte niherungsweise als Chip-Temperatur angenommen werden.

In Tabelle3.1]sind die verwendeten Komponenten und Messgerite des Versuchsaufbaus auf-

gefiihrt.
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Labornetzteil TTi EL 302RD Dual Power Supply

Kondensatorbank 40 mF, 63V

Entkopplungskondensatoren | 2x 1000 uF, 63V, Aluminium-Elektrolyt-Kondensator;
1x 2,2 uF, 63V, Folienkondensator

Oszilloskop LeCroy LT344, 4 Kanal Digital-Oszilloskop, 500 MHz,
500 MS/s, 8 bit vertikale Auflosung

Stromsensor PEM UK Ltd., CWT 1R UM, 20 MHz, Anstiegszeit < 40
ns, Genauigkeit 0,2 - 2,0 %

Stromsensor PEM UK Ltd., CWT 15R, 17 MHz, Genauigkeit 0,2 - 2,0
% (fiir Kurzschlussuntersuchungen)

Funktionsgenerator TTi 40 MHz Arbitrary Waveform Generator TGA1244

Tab. 3.1: Liste der im Teststand verwendeten Komponenten und Messgerite

3.2.3 Messtechnik des Teststands

An die verwendete Messtechnik miissen hohe Anforderungen beziiglich der Bandbreite ge-
stellt werden. Dies resultiert aus den kurzen Anstiegs- und Fallzeiten der Spannungen und
Strome. Desweiteren sind geringe Amplituden- und Phasenfehler der Messinstrumente not-
wendig, um einen moglichst geringen Messfehler zu erhalten. Ebenso sollten moglichst kur-
ze und vor allem fest definierte Verzogerungszeiten der Signale durch die Messtechnik ver-
ursacht werden, um diese mittels des Speicheroszilloskops wieder kompensieren zu kénnen.
Aufgrund der niedrigen Spannung ist keine hohe Isolierung erforderlich. Weiterhin sollte die
Messtechnik moglichst unempfindlich gegen Temperatureinfliisse sowie gegen Storeinkopp-
lungen sein. Das im Teststand verwendete Speicheroszilloskop LT344 der Firma LeCroy
bietet mit einer Auflésung von S00MHz eine geniigende Bandbreite [61]. Mittels der 8 Bit
Amplitudenauflosung kann die Forderung nach einem geringen Amplitudenfehler (hier <
0,3%) eingehalten werden.

Die Spannungsmessungen erfolgen ohne Differenzenverstirker, um keine weiteren Messfeh-
ler und Signalverzégerungen durch die Differenzenverstirker zu erhalten. Der Bezugspunkt
der Spannungsmessungen ist der Source-Anschluss des Leistungs-MOSFETs im Low-Side-
Zweig (vgl. Abb.[3.2).

Fiir die Strommessung gibt es neben der Forderung einer hohen Bandbreite und Genauig-
keit noch eine weitere wesentliche Forderung. Im Gegensatz zu Doppelpulsversuchen mit
Leistungshalbleitern bei hohen Spannungen spielen hier die Streuinduktivitidten im Kommu-
tierungskreis eine deutlich hohere Rolle. Dies hat zur Folge, dass durch den Stromsensor der
Kommutierungsweg nur moglichst geringfiigig verlangert werden darf.

Eine Moglichkeit hierfiir ist die Messung des Stromes iiber einen Préizisionsshunt im Source-
Zweig des Leistungs-MOSFETSs, was den Vorteil einer sehr hohen Bandbreite des Mess-
signals hat. Diese Vorgehensweise ist jedoch bei den steilen Stromflanken relativ ungenau,
da diese Prizisionsshunts eine Streuinduktivitit von ca. 2 bis 3 nH besitzen [62]]. Der durch

die Stromflanken beim Schalten verursachte Spannungsabfall verfilscht das Ergebnis je nach
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Widerstandswert des Prizisionsshunts und Hohe der Eigeninduktivitit.

Aus diesem Grund wird fiir die Messung des Stromes die Stromzange CWT 1R UM der Fir-
ma PEM UK Ltd. verwendet [63]]. Diese Stromzange misst die an einer Rogowski-Ringspule
induzierte Spannung, welche proportional zur Stroménderung des durch die Ringspule flie-
Benden Stromes ist. Die erforderliche Bandbreite sowie Genauigkeit werden von diesem
Stromsensor erfiillt. Der Kommutierungsweg muss durch die schmale Messschlaufe nicht
zusitzlich vergrofert werden, wodurch die Streuinduktivitdt im Kommutierungskreis nicht
steigt. Allerdings muss bei der Strommessung sehr auf die Position bzw. Ausrichtung der
Messschlaufe geachtet werden, da sonst die Genauigkeit sinkt [64]].

Fiir die Kurzschlussuntersuchungen wird der Stromsensor CWT 15R der Firma PEM UK
Ltd. eingesetzt [65]. Neben der hohen Bandbreite und Genauigkeit kann dieser Stromsensor
Spitzenstrome bis 3,0 kA messen.

Mit den hier verwendeten Messgeriten ergibt sich unter Beriicksichtigung der Messfehler
der Strom- und Spannungsmessung sowie des Quantisierungsfehlers bei der Bestimmung
der Schaltverlustenergien eine relative Messunsicherheit nach Gleichung (14.3)) im Anhang

bei maximalen Fehler von ca. 3,9 % und bei stochastisch verteiltem Fehler von 3,2 %.

3.2.4 Layout und Ersatzschaltbild des Leistungsteils des Teststands

Um die Versuchsbedingungen bei den Doppelpulsversuchen besser nachvollziehen zu kon-
nen, wird in diesem Abschnitt das Leistungsteillayout sowie das Ersatzschaltbild des Kom-

mutierungsweges der verwendeten Testschaltung ausfiihrlich erldutert.

Entkopplungs-

kondensatoren Kupfer

Folien-
kondensator

De

Entlade-
widerstand

Ge

aSo

Rogowski-/
Ringspule

Abb. 3.4: Leistungsteillayout der Testschaltung im Doppelpulsversuch

In Abb.[3.4]ist das Leistungsteillayout der verwendeten Testschaltung fiir den Doppelpulsver-

such illustriert. Die den Hauptstrom fithrenden Leiterbahnen werden als breite Kupferflichen
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ausgefiihrt, um die Streuinduktivitit in den Zuleitungen zu minimieren. Aus diesem Grund
werden ebenfalls die beiden MOSFETSs der Halbbriicke antiparallel angeordnet. Auf der lin-
ken Seite befinden sich die Zwischenkreisanschliisse zur Verbindung mit der Kondensator-
bank (siehe Abb. [3.2)). Der Anschluss DC+ wird desweiteren als Zwischenkreis-Anschluss
fiir die Lastdrossel verwendet. Um im ausgeschalteten Zustand den Zwischenkreis verhélt-
nisméBig schnell wieder zu entladen, wird zwischen DC— und DC+ ein hochohmiger Entla-
dewiderstand geschaltet. Fiir eine induktivititsarme Stromspeisung wird der Folienkonden-
sator moglichst dicht an die Leistungs-MOSFETs positioniert. Der Hilfssource des Treibers
wird bei den Untersuchungen zur gateseitigen Steuerung des Ausschaltverhaltens sowie der
Kurzschlusserkennung direkt an der Kontaktstelle des Source-Anschlusses des MOSFETSs
mit der Leiterplatte abgegriffen. Auf der rechten Seite befindet sich der Phasenabgriff fiir den
Anschluss der Lastdrossel. Fiir die Drain-Strommessung des Priiflings M, wird die Schlaufe

der Rogoswki-Ringspule um die Kupferleiterbahn im zugehérigen Source-Zweig gelegt.

In Abb. [3.5]ist das elektrische Ersatzschaltbild des Kommutierungsweges der hier verwende-
ten Testschaltung dargestellt. Die Streuinduktivitdten in den Ansteuerzuleitungen sowie die

parasitidren Leitungswiderstinde im Kommutierungskreis wurden vernachlissigt.
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Abb. 3.5: Elektrisches Ersatzschaltbild des Leistungsteils im Doppelpulsversuch

Fiir ein genaueres Verstidndnis der Aufteilung der Streuinduktivititen im Kommutierungs-
kreis wurden die einzelnen Induktivitdtswerte messtechnisch per Einzelpuls-Verfahren er-
mittelt [30) 66, |67]]. Dabei wurde auf verschiedenen Teilstiicken der Leiterbahn die indu-
zierte Spannung bei einem konstanten Stromanstieg durch die Priiflingsschaltung mit aufge-
steuerten Halbleitern gemessen. Bei bekannter Stromsteilheit wird somit die Streuindukti-

vitit fiir das jeweilige Leiterbahnstiick ermittelt. Mittels Gleichung (3.1]) kann ebenfalls per
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Doppelpulsverfahren die Summe der Streuinduktivititen im Kommutierungsweg tiberpriift
werden. Es miissen hier in der Praxis jedoch aus messtechnischen Griinden die Bauelement-
Streuinduktivitdten Lpg, und Lgs, des Priiflings M, addiert werden, da eine Messung iiber
Abgriffe direkt auf dem Halbleiter-Chip vor allem bei diskreten Gehiduseformen in der Re-
gel nicht moglich ist, was in Abb. mit der Kennzeichnung der Drain-Source-Spannungs-
messung dargestellt ist.
dip dip
Ls = (UDS,max_UDD)/|E + (Lpoa +Lss2) = Upk/|? + (Lpoa +Lss2) (3.1)
of f of f

In Tabelle [3.2] sind die messtechnisch ermittelten Werte der jeweiligen Streuinduktivititen
aufgefiihrt. Diese wurden zudem durch eine Simulation mittels der Software Inca3D der
Firma Credat [68]], die die Partial Element Equivalent Circuit (PEEC) Methode verwendet,
validiert. Die Bauelement-Streuinduktivitdten basieren auf Angaben der Hersteller der in Ab-

schnitt [3.3] vorgestellten Priiflinge. Die Gesamtstreuinduktivitit Ly im Kommutierungsweg
belduft sich auf 34,5 nH.

LDCG] 8,5 nH
Lpo1 + Lso1 2,0nH+4,5nH®
LLGI 2,4 nH
LL62 1,9 nH
Lpso + Lso2 2,0nH +4,5nH ™)
LDCG2 8,7 nH
Lo \ 34,5 nH |

(*) Angaben der Hersteller der beiden verwendeten Priiflinge

Tab. 3.2: Messtechnisch ermittelte Werte der Streuinduktivititen des Kommutierungsweges
der Testschaltung

3.3 Exemplarisches Verhalten der Priiflinge im Teststand beim harten

Schalten mit Widerstandssteuerung

Fiir die exemplarischen Untersuchungen zur Verbesserung des Schalt- und Betriebsverhal-
tens von Leistungs-MOSFETs in hart schaltenden Applikationen werden zwei Priiflinge aus-
gewihlt — der Typ NP110NO5S5PUG von NEC Electronics Corporation (NEC) sowie der
Typ IRFS3306PbF von International Rectifier (IRF) — deren Spannungsfestigkeit von ca.
55 - 60 V typisch fiir Applikationen mit 24 V Batterieleerlaufspannung auf dem Markt ist
[1, 2, 3]. Die wichtigsten elektrischen Daten der Priiflinge sind in Tab. [3.3] aufgefiihrt. Die
Ansteuermethoden werden mit beiden Priiflingen durchgefiihrt, da diese sehr unterschied-
liche Eingangs- und Riickwirkungskapazititen besitzen. Auf diese Weise kann eine bessere
Aussage iiber die Anwendbarkeit bzw. Einschrinkung der spiter untersuchten treiberseitigen

Active Gate Control Verfahren in Kapitel 5 getitigt werden.
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| NP110NO55PUG |  IRFS3306PbF |
Drain-Source-Durchbruchspannung Upgs 55V 60V
kontinuierlicher Drain-Strom Ip ¢ +110 A +120 A
gepulster Drain-Strom Ip s +440 A +620 A
typ. Drain-Source-Widerstand Rpg(,n) 1,9 mQ 3,3 mQ
min. Ubertragungssteilheit g, o ATOZVS[ s o 253;(3 IS o
DS = iD= DS = 4D =
. - 17100 pF 4520 pF
E k tat C;
tngangskapazita Clss @Upg =25V, Ugs =0V, f = IMHz @Upg =50V, Ugs =0V, f = 1MHz
. . - 725 pF 250 pF
Ritckwirkungskapazitit Crs, @Upg =25V, Ugs fov f=1MH @Upg =50V, U ~-fov f=1MH
- 1120 pF 500 pF
A k tit
usgangskapazita Coss @Upg =25V, Ugs =0V, f = IMHz @Upg =50V, Ugs =0V, f = 1MHz
87 nC 34 nC
S 0 lad r
perrverzogerungsiacung 0 @Ir = 110A, Ugs = 0V, difdt = 100Aus | @Ip =75A, Ugs = 0V, di/dt = 100 Aps

Tab. 3.3: Ubersicht iiber charakteristische Eigenschaften der verwendeten Leistungs-
MOSFETs, Ty =25°C [69, [70]

Prinzipiell sind beide MOSFETSs bzgl. ihrer Stromtragfiahigkeit und Spannungsfestigkeit sehr
dhnlich. Lediglich der IRFS3306PbF besitzt eine etwas hohere Strombelastbarkeit bei ge-
pulsten Stromen. Beide liegen in der Gehiuseform D*PAK fiir die Laboruntersuchungen vor.
Beziiglich des Bahnwiderstandes besitzen sie jedoch sehr unterschiedliche Werte. Wihrend
der NP110NO55PUG mit nur typischen 1,9 mQ2 einen relativ niedrigen Rpg,,,) besitzt, weist
der IRFS3306PbF mit 3,3m{2 einen recht hohen Widerstand auf. Auf die Untersuchungen
des dynamischen Verhaltens hat der Bahnwiderstand jedoch keinen Einfluss. Viel wesentli-
cher ist in diesem Fall die Ubertragungssteilheit. Diese ist beim NEC-MOSFET sehr gering
und unterscheidet sich damit erheblich vom IRFS3306PbF.

Bedeutender Unterschied besteht jedoch vor allem in den Eingangs-, Ausgangs- sowie Riick-
wirkungskapazititen. Diese fallen beim MOSFET von NEC im Gegensatz zu dem von IRF
wesentlich groBer aus. Durch die geringere Eingangs- und Riickwirkungskapazitit des IRF-
MOSFETs sind hier folglich schnellere Spannungsanstiegs- und Fallzeiten zu erwarten. Wei-
terhin ist mit wesentlich kiirzeren Ein- und Ausschaltverzogerungszeiten zu rechnen. Bedingt
durch die hohere Sperrverzogerungsladung Q, des NP110NO5S5PUG ist hier gegeniiber dem
MOSFET von IRF mit einer etwas hoheren Riickstromspitze zu rechnen.

In den nun folgenden Abschnitten werden das exemplarische, harte Ein- und Ausschaltver-
halten beider Priiflinge bei einer Widerstandssteuerung im Teststand aufgezeigt und nédher
erldutert.

3.3.1 Einschaltverhalten

In den Abb. [3.6|und [3.7]ist jeweils das Einschaltverhalten beider Priiflinge bei einem Gate-
Widerstand von R = 5,1 Q dargestellt. Wie dort zu entnehmen ist, steigt nach einer sehr kur-

zen Einschaltverzogerungszeit zu Beginn des Einschaltvorgangs der Drain-Strom mit einer
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relativ konstanten Steigung an. Bedingt durch das hohe di/dt entsteht am MOSFET eine deut-
liche Spannungsentlastung, wodurch die Drain-Source-Spannung auf wenige Volt absinkt.
Bei Erreichen des Einschaltstromes Ip ,, schaltet die in der Halbbriicke gegeniiberliegende,
stromfithrende Diode ab und es entsteht durch den Reverse-Recovery-Prozess eine kleine
Stromspitze auf dem Drain-Strom. Wie erwartet, féllt diese aufgrund der hoheren Speicher-
ladung Q,, beim NEC-MOSFET etwas hoher als beim IRF-MOSFET aus. Dies hat ebenfalls
zur Folge, dass die Oszillationen am Ende des Einschaltvorganges beim NP110NO55PUG

grofer sind.
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Abb. 3.6: Einschaltvorgang des Abb. 3.7: Einschaltvorgang des

NP110NO5SS5PUG bei induktiver Last; IRFS3306PbF bei induktiver Last; Bed.:

Bed.: Upp =24V, I, = 150A, Rg =5,1Q,
T =25°C, t 200 ns/div, Ch. 3: Ugs 5 V/div,
Ch. 4: Upg 10 V/div, Ch. A: Ip 50 A/div

Upp = 24V, I, = 150A, Rg = 5,10,
T) = 25°C, t 200 ns/div, Ch. 3: Ugs 5 V/div,
Ch. 4: Upg 10 V/div, Ch. A: Ip 50 A/div

Wie beim Vergleich der MOSFETSs beim Einschalten zu erkennen ist, liegen beim IRFS3306-
PbF bedingt durch die kleineren Kapazititen etwas steilere Spannungsflanken vor. Die Strom-
steilheit ist bei beiden jedoch sehr dhnlich.

Der Verlauf der Stromanstiegszeiten in Abhingigkeit vom Gate-Widerstand und der Sperr-
schichttemperatur ist in Abb. @ zu sehen. Wie dort zu erkennen ist, besitzen beide MOS-
FETs bei niedrigen Gate-Widerstdnden relativ dhnliche Stromanstiegszeiten. Erst bei hohe-
ren Widerstinden nehmen diese beim NEC-MOSFET stirker als beim Chip von IRF zu.
Dennoch ist der Einfluss des Gate-Widerstandes relativ gering. Dies wird durch folgenden
Effekt verursacht:

Wihrend des Stromanstieges durch den einschaltenden MOSFET M, fillt der Strom in der
Body-Diode des in der Halbbriicke gegeniiberliegenden MOSFETs M| ab. Die Diode ist so-
mit durchgeschaltet und nimmt daher keine Spannung auf. Die Eingangsspannung Upp liegt
nun aufgeteilt iiber dem MOSFET M, sowie den Streuinduktivititen im Kommutierungs-
kreis an. Fiir den hier betrachteten Gate-Widerstandsbereich werden die Priiflinge jedoch so
schnell eingeschaltet, dass nahezu die gesamte Eingangsspannung Upp iiber den Streuin-
duktivititen und nur geringfiigig iiber dem MOSFET anfillt. Dadurch sind fiir diesen Fall
die Streuinduktivitdten und nicht die Halbleitereigenschaften der wesentliche begrenzende
Faktor des Stromanstiegs [13, 24, 43]]. Erst ab hoheren Anstiegszeiten, wie in Abb. @]beim
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NP110NOS5PUG ab ca. Rg = 15Q, zeigt sich eine merkbare Steuerbarkeit der Stromflanke
durch den Gate-Widerstand.

Weiterhin kann eine leichte Temperaturabhingigkeit festgestellt werden, wodurch sich die
Stromanstiegszeiten mit zunehmender Sperrschichttemperatur vergrolern. Da durch die ho-
he Stromsteilheit eine erhebliche Spannungsentlastung beim Einschalten stattfindet und die
Drain-Source-Spannung sofort bei Steigungsbeginn des Stromes auf ein sehr niedriges Ni-
veau sinkt, kann eine Messung der Spannungsfallzeit nach der Definition in Abb. 2.T1|nicht
stattfinden, bzw. wire aussagelos. Es wird daher auf eine Angabe der Spannungsfallzeit im

Folgenden verzichtet.
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Abb. 3.8: Stromanstiegszeit #,; der Priiflinge ~ Abb. 3.9: Einschaltenergie Ej, der
bei Widerstandssteuerung und unterschied-  Priiflinge bei Widerstandssteuerung und un-
lichen Sperrschichttemperaturen; Bed.: terschiedlichen  Sperrschichttemperaturen;
UDD=24V, ILZ 150A Bed.: UDD:24V, IL: 150A
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Abb. 3.10: Einschaltverzogerungszeit 74(,,) der Priiflinge bei Widerstandssteuerung und un-
terschiedlichen Sperrschichttemperaturen; Bed.: Upp =24V, Ip = 150 A

Eine weitere Folge der Spannungsentlastung beim Einschalten ist in Abb. [3.9]dargestellt. Die
hier aufgetragene Einschaltenergie Ej,,) fillt bei beiden Priiflingen aufgrund der niedrigen,
anliegenden Drain-Source-Spannungen prinzipiell sehr gering aus. Bedingt durch den stir-
keren Zuwachs der Stromanstiegszeit beim NP110NO55PUG als beim IRF-MOSFET steigt
hier ebenfalls die Einschaltenergie mit wachsendem Gate-Widerstand schneller. Die Tempe-
raturabhiingigkeit der Stromanstiegszeit spiegelt sich ebenfalls in der Einschaltenergie wie-

der.
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Die Einschaltverzogerungszeit des NEC-MOSFET: ist aufgrund der hohen Eingangskapazi-
tit gegeniiber dem IRF-MOSFET deutlich linger, was in Abb. [3.10]ersichtlich ist. Es besteht

hier ebenfalls eine leichte Temperaturabhingigkeit der Einschaltverzogerungszeit.

3.3.2 Ausschaltverhalten

Das experimentell ermittelte Ausschaltverhalten beider Priiflinge im Falle einer Widerstands-
steuerung mit einem Gate-Widerstand von Rg = 5,1 Q ist in den Abb. und abge-
bildet.
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Abb. 3.11: Ausschaltvorgang des Abb. 3.12: Ausschaltvorgang des

NP110NO5S5PUG bei induktiver Last; IRFS3306PbF bei induktiver Last; Bed.:

Bed.: UDD = 24V, IL = 150A, RG = 5,1 .Q.,
Ty =25°C, t 200 ns/div, Ch. 3: Ugs 5 V/div,
Ch. 4: Upg 10 V/div, Ch. A: Ip 50 A/div

Upp = 24V, I = 150A, Rg = 5,1Q,
17 =25°C, t 200 ns/div, Ch. 3: Ugs 5 V/div,
Ch. 4: Upg 10 V/div, Ch. A: Ip 50 A/div

Zu Beginn des Ausschaltvorgangs wird die Eingangskapazitit Cjy iiber den Gate-Wider-
stand entladen und die Gate-Source-Spannung sinkt. Durch die wesentlich hohere Eingangs-
kapazitdt des NEC-MOSFETs ist hier die Ausschaltverzogerungszeit gegeniiber dem IRF-
MOSFET deutlich ldnger. Auf der Hohe des Miller-Plateaus steigt die Drain-Source-Spannung
bis zur Zwischenkreisspannung Upp an. Aufgrund der niedrigeren Riickwirkungskapazitit
des IRF-MOSFETs fillt die Spannungssteilheit gegeniiber dem NEC-MOSFET grof3er aus.
Am Ende des Miller-Plateaus beginnt der Drain-Strom abzufallen, wodurch die hohe Uber-
spannung beim Abschalten entsteht. Die Stromsteilheit ist beim NEC-MOSFET etwas ge-
ringer als beim IRFS3306PbF. Beim IRF-MOSFET ist zudem noch eine weitere zusitzliche
Spannungsspitze auf der Drain-Source-Spannung zu Beginn des Stromabfalls zu erkennen.
Diese Spannungsspitze wird durch eine Einschaltiiberspannung der aufkommutierenden Di-
ode verursacht, die bei sehr hohen Stromsteilheiten entstehen kann [[12]]. Nach Abklingen des
Drain-Stromes am Ende des Schaltvorgangs entstehen Oszillationen auf der Drain-Source-
Spannung bedingt durch die parasitaren Induktivititen und Kapazititen im Ansteuerkreis,
die jedoch nach kurzer Zeit wieder abklingen. Beide MOSFETs befinden sich nun im Sperr-

zustand.
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Bedingt durch die unterschiedlichen Riickwirkungskapazititen beider Priiflinge fillt auch
der Verlauf der Spannungsanstiegszeit in Abhingigkeit vom Gate-Widerstand unterschied-
lich aus. Wie Abb. [3.13]zu entnehmen ist, besitzt der NEC-MOSFET deutlich lingere Span-
nungsanstiegszeiten als der IRF-MOSFET. Zudem ist hier eine Temperaturabhingigkeit fest-
stellbar, so dass beim NEC-MOSFET die Spannungsanstiegszeiten mit zunehmender Sperr-
schichttemperatur steigen. Dieses Verhalten ist ebenfalls bei der Stromfallzeit auszumachen.
Wihrend die Stromfallzeiten in Abb. [3.14]beim IRF-MOSFET mit zunehmender Temperatur
relativ konstant bleiben, steigen diese beim NP110NO55PUG mit hoherer Temperatur etwas

an.
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Abb. 3.13: Spannungsanstiegszeit t,, der Abb. 3.14: Stromfallzeit z7; der Priiflinge
Priiflinge bei Widerstandssteuerung und un-  bei Widerstandssteuerung und unterschied-
terschiedlichen  Sperrschichttemperaturen; ~ lichen  Sperrschichttemperaturen;  Bed.:
Bed.: Upp =24V, I, =150A Upp =24V, I} = 150A

Desweiteren ist beim MOSFET von NEC ein stirkerer Zuwachs der Stromfallzeit mit wach-
sendem Gate-Widerstand erkennbar, was auf eine bessere Steuerbarkeit der Stromsteilheit
beim NP110NOS5PUG gegeniiber dem IRF-MOSFET schlieen ldsst. Im Gegensatz zur
Stromanstiegszeit ldsst sich die Stromfallzeit jedoch iiber den gesamten hier betrachteten
Gate-Widerstandsbereich beeinflussen.

Wiihrend beim NEC-MOSFET die Uberspannung relativ linear mit steigendem Gate-Wider-
stand sinkt, fillt diese beim IRF-MOSFET bei niedrigen Gate-Widerstinden deutlich steiler
als bei hohen Gate-Widerstiinden ab. Dies wird vor allem durch die Uberspannungsspitze zu
Beginn des Drain-Stromabfalls bedingt durch die Einschaltiiberspannung der aufkommutie-
renden Diode verursacht. Mit geringerer Stromsteilheit sinkt die Einschaltiiberspannung der
Diode ebenfalls. Die resultierenden Ausschaltenergien sind in Abb. [3.16]illustriert. Wie zu
erkennen ist, steigen diese mit zunehmendem Gate-Widerstand stark an.

Die Auswirkung des erheblichen Unterschieds der Eingangskapazitét der Priiflinge ist eben-
falls in Abb. zu sehen. Die Ausschaltverzogerungszeiten des IRFS3306PbF sind um
ein Vielfaches geringer als die des NP110NO5S5PUG. Eine Temperaturabhédngigkeit konnte

dabei nicht festgestellt werden.
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Abb. 3.15: Uberspannung U, beim Ab- ~ Abb. 3.16: Ausschaltenergie Ej s der
schalten der Priiflinge bei Widerstandssteue-  Priiflinge bei Widerstandssteuerung und un-
rung und unterschiedlichen Sperrschicht- terschiedlichen  Sperrschichttemperaturen;
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Abb. 3.17: Ausschaltverzogerungszeit 7;(,rs) der Priiflinge bei Widerstandssteuerung und
unterschiedlichen Sperrschichttemperaturen; Bed.: Upp =24V, I} = 150A

3.3.3 Ausschaltverhalten der antiparallelen Body-Diode

Das Ausschaltverhalten der antiparallelen Body-Diode beider Priiflinge ist in den Abbil-
dungen [3.18 und [3.19] dargestellt. Zusitzlich wurde hier die Gate-Source-Spannung des in
der Halbbriicke gegeniiberliegenden MOSFETs mit dargestellt. Zu Beginn des Ausschalt-
vorganges ist die Diode leitend und besitzt eine positive Durchlassspannung. Sobald der
Diodenstrom zu fallen beginnt, wird an den Streuinduktivititen des Bauelementes im Kom-
mutierungskreis eine Spannung induziert, die der Vorwirtsspannung entgegengerichtet ist.
Am Ende des Stromabfalls ist bei beiden Priiflingen die Riickstromspitze gut zu erkennen.
Sobald der Strom abgeklungen ist, kann die Diode die zu sperrende Spannung aufnehmen.

Das Reverse-Recovery-Verhalten der Dioden beider Priiflinge kann hier eher als ,,soft* an-

statt als ,,snappig* bezeichnet werden. Es treten lediglich Oszillationen des Drain-Stromes
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am Ende des Reverse-Recovery-Prozesses auf, die sich ebenfalls sehr stark auf dem Signal-

verlauf der Sperrspannungen wiederspiegeln.

Es ist ebenfalls ersichtlich, dass der MOSFET von NEC aufgrund der hoheren Sperrver-
zogerungsladung Q,, bei gleicher Sperrspannung und Stromsteilheit dif /dt eine hohere
Riickstromspitze als der IRF-MOSFET aufweist. Desweiteren sind die Oszillationen beim
NP110NO55PUG stirker ausgeprigt. Generell kann aber das Ausschaltverhalten beider Di-
oden als unkritisch betrachtet werden, da die Hohe der Riickstromspitze im Vergleich zu den

Laststromen sehr niedrig ist.

Uesr

eV [.1ps5.0A STOPPED v o[ . 5.0 A STOPPED

Abb. 3.18: Ausschaltverhalten der Diode des Abb. 3.19: Ausschaltverhalten der Diode
NP110NO55PUG; Bed.: Upp =24V, I} = des IRFS3306PbF; Bed.: Upp =24V, I}, =
150A, dip /dt =957 A/ us, Ty =25°C, t 100 150A, dip/dt =963 A/us, Ty =25°C,t 100
ns/div, Ch. 3: -Ur 10 V/div, Ch. 4: Ugg 10 ns/div, Ch. 3: -Ug 10 V/div, Ch. 4: Ugg 10
V/div, Ch. A: Iz 5 A/div V/div, Ch. A: Ir 5 A/div

3.4 Ergebnisse der Verlustleistungsberechnung der Priiflinge

3.4.1 Ergebnisse der Approximation der Schaltzeiten

Mittels der in Abschnitt[2.5.1.3] aufgefiihrten Methoden zur Approximation der Schaltzeiten
wurden die Spannungsanstiegs- und Fallzeiten sowie die Stromanstiegs- und Fallzeiten be-
stimmt. Es zeigt sich dabei, dass die approximierten Schaltzeiten nach den oben aufgefiihrten

Methoden nur bedingt den experimentell erzielten Ergebnissen entsprechen.

In Abb.[3.20/und [3.21] sind vollstindigkeitshalber die Spannungsfallzeiten dargestellt. Es ist
fiir beide Priiflinge erkennbar, dass die experimentell erzielten Spannungsfallzeiten wesent-
lich groBer als die approximierten Fallzeiten ausfallen. Dies liegt in erster Linie daran, dass
durch die Spannungsentlastung beim Einschalten eine Messung der Spannungsfallzeit nach
Abb.[2.TT|nur bedingt moglich ist. Haufig sinkt die Drain-Source-Spannung schon zu Beginn
des Stromanstiegs aufgrund der induzierten Spannung weit unter die 90 % Marke. Das heif3t,

dass vor allem bei niedrigen Gate-Widerstinden bei der Messung der Spannungsfallzeit die
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Stromanstiegszeit teilweise mit enthalten und unbedingt zu beachten ist. Dies kann vor allem
beim NP110NOS5PUG in Abb. [3.20/beobachtet werden.

Bei der Spannungsanstiegszeit liefert die Qgp-Approximation eine sehr gute Ndherung. Le-
diglich beim NP110NOS5PUG und bei hohen Gate-Widerstinden liefert diese Methode zu

hohe Werte. Die Cgp-Approximation fithrt nur zu unzufriedenstellenden Nédherungen, da sie

bei beiden Priiflingen stets zu geringen Spannungsanstiegszeiten fiihrt.
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Abb. 3.20: Vergleich der messtechnisch er-
mittelten Spannungsanstiegs- und Fallzei-
ten des NP110NOSSPUG mit den Ergeb-
nissen der Qgp-Approximation und Cgp-
Approximation; Bed.: Upp = 24V, Ip op =
Iporr=150A,T; =25°C
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Abb. 3.22: Vergleich der messtechnisch er-
mittelten Stromanstiegs- und Fallzeiten des
NP110NO5S5PUG mit den Ergebnissen der
Approximation; Bed.: Upp = 24V, Ip on =
Iporr=150A,T; =25°C
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Abb. 3.21: Vergleich der messtechnisch
ermittelten Spannungsanstiegs- und Fall-
zeiten des IRFS3306PbF mit den Ergeb-
nissen der Qgp-Approximation und Cgp-
Approximation; Bed.: Upp = 24V, Ip op =
Iporr=150A,T; =25°C
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Abb. 3.23: Vergleich der messtechnisch
ermittelten Stromanstiegs- und Fallzeiten
des IRFS3306PbF mit den Ergebnissen der
Approximation; Bed.: Upp = 24V, Ip op =
Iporr=150A,T; =25°C

Die Ergebnisse der experimentell erzielten sowie der approximierten Stromanstiegs- und
Fallzeiten sind fiir beide Priiflinge in den Abbildungen [3.22] und [3.23] fiir einen exemplari-

schen Betriebspunkt dargestellt. Es zeigt sich, dass die Abschidtzung der Stromanstiegszeiten

zu wesentlich geringeren als den experimentell erzielten Werten fithrt. Grund hierfiir ist der
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in Abschnitt [3.3.1] beschriebene Effekt, wodurch beim schnellen Einschalten die Stroman-
stiegszeit wesentlich durch die Streuinduktivititen im Kommutierungszweig mitbestimmt
wird. Durch die Approximation von ¢,; wird diesem Effekt keine Rechnung getragen. Bei
der Stromfallzeit konnte dagegen eine verhiltnismiBig gute Ubereinstimmung der geschiitz-

ten Werte mit den experimentell ermittelten Werten erzielt werden.

Zusammenfassend kann festgestellt werden, dass die Approximationsmethoden der Schalt-
zeiten nur bedingt zu zufriedenstellenden Ergebnissen fiihren, was durch folgende Faktoren

bestimmt wird:

e unzureichende Parameterangaben in den MOSFET-Datenbléttern der Hersteller wie

z.B. zu Bauelement-Streuinduktivititen und zur Ubertragungssteilheit,

e fehlende Mitberiicksichtigung der Spannungsentlastung beim Einschalten bei der Be-

stimmung der Spannungsfallzeiten,
e Annahme linearer Verldufe der Drain-Source-Spannung wihrend des Schaltens,

e Annahme einer konstanten Ubertragungssteilheit g, bei der Approximation der Strom-

fall- und Stromanstiegszeiten,

e fehlende Mitberiicksichtigung des Einflusses der Gesamtstreuinduktivitdt im Kommu-

tierungskreis auf die Stromfall- und Stromanstiegszeiten,

e Parameterstreuung der Bauteile.

3.4.2 Ergebnisse der Verlustleistungsberechnung

Die Ungenauigkeit der approximierten Schaltzeiten fithrt unweigerlich zu Abweichungen
zwischen kalkulierten und messtechnisch erzielten Schaltverlustenergien. In den Abbildun-
gen [3.24] und [3.25] sind die messtechnisch ermittelten sowie kalkulierten Schaltenergien der
beiden Priiflinge fiir einen ausgewihlten Betriebspunkt in Abhingigkeit vom Gate-Wider-
stand dargestellt. Zusitzlich werden noch simulativ ermittelte Ergebnisse der Schaltenergi-
en mit aufgefiihrt. Letztere wurden mittels der Schaltungssimulationssoftware PSpice unter
der Verwendung von Level 3 Spice-MOSFET-Modellen der Hersteller erzielt. Vorteil der
Simulationssoftware PSpice ist die Beschreibung der Halbleitersimulationsmodelle durch
eine Netzliste an Bauelementen, anhand derer durch algorithmische Niherungen die system-
beschreibenden Differentialgleichungen gelost werden. Das Schaltverhalten wurde anhand
einer Testschaltung nach Abb. [2.10] simuliert. Fiir die Streuinduktivititen wurden die rea-
len Schaltungsparameter nach Tab. [3.2] verwendet. Um einen besseren Vergleich mit den
erzielten Messergebnissen fiir die Schaltenergien zu ermoglichen, wurde die Drain-Source-
Spannung in der Simulation an denselben Positionen wie in den Laborversuchen gemessen,

d.h. iiber dem MOSFET und seinen Bauelement-Streuinduktivititen.

Wie in Abb. [3.24] ersichtlich ist, stimmen die in der Simulation erzielten mit den experi-
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mentell ermittelten Schaltenergien bei beiden Priiflingen relativ gut iiberein. Lediglich eine
kleine, mit steigendem Gate-Widerstand nahezu konstant bleibende Abweichung zwischen
Simulation und Messung kann festgestellt werden. Fiir die berechneten Schaltenergien lie-
gen hier bei niedrigen Gate-Widerstidnden dhnliche Ergebnisse wie in der Simulation vor.
Mit steigendem Gate-Widerstand wichst jedoch beim IRFS3306PbF die kalkulierte Schalt-

verlustenergie nicht so stark an.
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Abb. 3.24: Vergleich kalkulierter (Ejq), Abb. 3.25: Vergleich kalkulierter (E; x4), si-
simulativ  (E,g,) und  experimentell mulativ (Ej s,) und experimentell (Ej ess)
(Esmess) erzielter  Schaltenergien  des erzielter Schaltenergien des IRFS3306PbF
NP110NO55PUG in Abhidngigkeit vom in Abhingigkeit vom Gate-Vorwiderstand
Gate-Vorwiderstand  bei der Wider-  bei der Widerstandssteuerung; Bed.: Upp =
standssteuerung; Bed.: Upp = 24V, 24V, Ip.on =Iporf = 150A, T; = 25°C
Ipon =1Iporr =150A, Ty =25°C

Zusammenfassend kann festgestellt werden, dass die analytische Bestimmung der Schalt-
verlustenergien zu dhnlichen Ergebnissen wie im Experiment fiihrt. Die Qualitdt der Be-
rechnung kann dabei zwischen den Halbleiter-Typen etwas schwanken. Eine weitere gute
Moglichkeit zur Bestimmung der Schaltverlustenergien liefert die Simulation mittels PSpice.
Voraussetzung ist hier jedoch eine genaue Kenntnis der Streuinduktivititen des gesamten
Kommutierungsweges.

Aufgrund der Abweichungen der analytisch bestimmten und simulierten von den experi-
mentell erzielten Schaltverlustenergien wurden fiir eine qualitative Darstellung der Auftei-
lung der Halbleiterverluste die Schaltverluste im Folgenden iiber eine Polynomgleichung be-
stimmt. Diese Polynomgleichung wurde mittels einer Kennlinienermittlung am Testaufbau
aufgestellt, was eine verbreitete Methode zur relativ genauen Bestimmung der Einzelverluste
eines Umrichters in der Praxis darstellt. Auf diese Weise konnen die Schaltverluste in Ab-
hingigkeit von der Hohe des Laststromes bzw. des Drain-Stromes gut approximiert werden.

Das Polynom besitzt dabei jeweils fiir die Ein- und Ausschaltenergien folgende Form:

E (on)/(off)ID) = a1 +az - Ip+a3 3. (3.2)

In den Abbildungen [3.26|und sind fiir beide Priiflinge die Aufteilungen der rechnerisch
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ermittelten Halbleiterverluste exemplarisch fiir einen Betriebspunkt im Falle eines sinusfor-
migen Laststromes bei einer Sinus-Dreieck-Pulsweitenmodulation und in Abhédngigkeit von
der Schaltfrequenz illustriert. Zusitzlich wurden die Durchlassverluste eines Briickenzwei-
ges im Falle eines einzelnen MOSFETSs sowie von zwei bzw. vier parallelgeschalteten MOS-
FETs fiir eine Sperrschichttemperatur von 77 = 25°C mit dargestellt. Zu beachten ist, dass
die Durchlassverluste bei hoheren Sperrschichttemperaturen steigen (fiir bspw. 7; = 100°C
ungefdhr um den Faktor 1,5). Die Gesamtsumme der Schaltverluste eines Briickenzweiges
bleibt, unabhéngig von der Anzahl an parallelen MOSFETsSs, im Idealfall gleich.

Wie in den Abbildungen [3.26] und ersichtlich ist, steigen die Schaltverluste mit stei-
gender Schaltfrequenz linear an. Desweiteren vergrofert sich der Anteil der Schaltverlus-
te an den gesamten Halbleiterverlusten bei hoheren Schaltfrequenzen betrdchtlich. Dieser
Effekt wird bei der Parallelschaltung von mehreren Leistungs-MOSFETs verstérkt. So lie-
gen die Schaltverluste des NP110NOS5PUG bei einer Schaltfrequenz von 16 kHz iiber den
Durchlassverlusten von vier parallelgeschalteten MOSFETSs. Ebenfalls ist erkennbar, dass
der IRFS3306PbF aufgrund des hoheren Bahnwiderstandes mehr Durchlassverluste als der
NP110NO5S5PUG aufweist. Dagegen sind die Schaltverluste bei beiden Priiflingen fiir den

ausgewdhlten Betriebspunkt beinahe identisch.

Die Aufteilungen der Halbleiterverluste bei einem konstantem Tastverhéltnis von exempla-
risch a = 0,5 und in Abhingigkeit vom effektiven Drain-Strom wéhrend der Leitendphase
sind fiir beide Priiflinge in Abb. [3.28 und [3.29] aufgefiihrt. Wie zu entnehmen ist, fallen die
Einschaltverluste gegeniiber den Ausschaltverlusten erheblich niedriger aus. Desweiteren
dominiert bei hohen Drain-Stromen der Anteil der Durchlassverluste die gesamten Halb-
leiterverluste. Die Durchlassverluste fallen jedoch ab Stromen von iiber 100 A bei beiden
Priiflingen so hoch aus, dass hier ein Betrieb nur mit mehreren parallelen MOSFETs emp-

fehlenswert ist.

Wie anhand der Aufteilung der Verluste ersichtlich ist, tragen die Schaltverluste einen er-
heblichen Anteil zu den gesamten Halbleiterverlusten bei. Bei verhiltnisméBig niedrigen
Stromen bzw. bei hohen Schaltfrequenzen iibertreffen die Schaltverluste teilweise sogar die
Durchlassverluste. Da in der Praxis hiufig mehrere MOSFETs zur Reduzierung der ohm-
schen Verluste parallelgeschaltet werden, wird dieser Effekt verstirkt, wodurch die Schalt-
verluste schnell den dominierenden Anteil an den gesamten Halbleiterverlusten einnehmen
konnen. Hieraus resultiert die Motivation, die Schaltverluste, die indirekt mit der Uberspan-
nung beim Abschalten verkniipft sind, zum Beispiel mittels einer treiberseitigen Ansteuerung
bei gleichbleibender Ausschaltiiberspannung zu reduzieren. Eine Diskussion der Losungsan-
sdtze und eine Erlduterung der Bewertungskriterien der untersuchten Methoden zur Verbes-
serung des Ausschaltverhaltens von Leistungs-MOSFETs findet nun im folgenden Kapitel
statt.
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Abb. 3.26: Aufteilung der Halblei-

terverluste des NP110NOS5PUG  bei
sinusformigem Laststrom und Sinus-
Dreieck-Pulsweitenmodulation sowie bei
unterschiedlicher Anzahl an parallelen
MOSFETs in Abhingigkeit von der Schalt-
frequenz; Bed.: Upp = 24V, I = 100A,
Ty =25°C,RG=17,5Q
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Abb. 3.28: Aufteilung der Halbleiterverluste
des NP110NO55PUG in Abhingigkeit vom
Effektivwert des Drainstromes wihrend der
Leitendphase und bei konstantem Tastver-
hiltnis; Bed.: Upp = 24V, a = 0.5, f; =
16kHz, T; =25°C, R =7,5Q
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Abb. 3.27: Aufteilung der Halbleiter-
verluste des IRFS3306PbF bei sinusfor-
migem Laststrom und Sinus-Dreieck-
Pulsweitenmodulation sowie bei un-
terschiedlicher ~Anzahl an parallelen
MOSFETs in Abhédngigkeit von der Schalt-
frequenz; Bed.: Upp = 24V, I; = 100A,
Ty =25°C,Rg=7,5Q
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Abb. 3.29: Aufteilung der Halbleiterverlus-
te des IRFS3306PbF in Abhingigkeit vom
Effektivwert des Drainstromes wihrend der
Leitendphase und bei konstantem Tastver-
hiltnis; Bed.: Upp = 24V, a = 0.5, f; =
16kHz, T; =25°C, R =7,5Q
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4. Diskussion zur Optimierung des harten Schaltverhaltens

und Bewertungskriterien

4.1 Diskussion zur Optimierung des harten Schaltverhaltens von
Leistungs-MOSFET's

Wie insgesamt festzustellen ist, sind fiir Leistungs-MOSFETs mit niedriger Spannungsfes-
tigkeit und hoher Stromtragfahigkeit im Vergleich zu den Einschaltenergien in Abb. [3.9|die
Ausschaltenergien in Abb. [3.16] betrichtlich grofer — und zwar um den Faktor 6 bis 10.
Desweiteren ist die Uberstromspitze beim Einschalten verhiltnismiBig gering und damit
aufgrund der hohen Strombelastbarkeit des Halbleiters unproblematisch. Dies hat zur Folge,
dass eine Verdnderung des Einschaltverhaltens keine wesentliche Reduzierung der Schalt-
verluste nach sich ziehen wiirde. Aufgrund der hauptsichlich beim Ausschalten auftretenden
Schaltverluste werden daher ausschlieBlich Verfahren zur Beeinflussung des Ausschaltver-
haltens von Leistungs-MOSFETSs in Kapitel 5 und 6 betrachtet. Prinzipiell gibt es in der
Literatur verschiedene Herangehensweisen zur Verbesserung des Ausschaltverhaltens von
Leistungshalbleitern, die folgend in Abb.[4.T]aufgefiihrt sind.

Reduzierung der
Schaltverluste

| }

Treiberseitige Entlastungs- Resonante
Verfahren netzwerke Steller
Active Gate Adaption Common Snubb Clampi Zero Current Zero Voltage
Control Source Induktivitat nubber amping Switching Switching
verlust- verlust-
behaftet verlustlos behaftet verlustlos

Abb. 4.1: Ubersicht iiber Losungsansitze zur Verbesserung des Ausschaltverhaltens von
Leistungs-MOSFETs

Zur Erzielung eines weichen Schaltverhaltens werden hiufig resonant schaltendende Um-
richtertopologien verwendet. In der Literatur wird dabei zwischen spannungslosem Schal-
ten (zero voltage switching: ZVS) und stromlosem Schalten (zero current switching: ZCS)
klassifiziert [18, 33} 71}, 72, [73]. Durch die ZVS-Methode lassen sich so vorrangig die Ein-
schaltverluste verringern, was bei den hier betrachteten Leistungs-MOSFETSs jedoch nicht
erforderlich ist. Beim ZCS konnen in erster Linie dagegen die Ausschaltverluste reduziert
werden. Die Schaltfrequenzen liegen bei beiden Varianten meist weit iiber denen in hart

schaltenden Applikationen, um kleinere Induktivititen und Transformatoren einsetzen zu
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konnen. Die resonanten Schaltungstopologien lassen sich zusitzlich in viele weitere Unter-
formen wie konventionelle resonante, quasi-resonante und multi-resonante Umrichter klas-
sifizieren [14]]. Prinzipiell sind jedoch die verschiedenen Arten an resonanten Schaltungen
relativ komplex und benétigen in der Regel teure Zusatzdrosseln und Kondensatoren. Zu-
dem weicht hiufig das Schaltverhalten bei verschiedenen Bauelementstrukturen unter den
Bedingungen des weichen Schaltens deutlich voneinander ab, was eine Implementierung in
bestehende Umrichterkonzepte erschwert [[18]].

Weit verbreitet ist ebenfalls die Verwendung von Entlastungsnetzwerken, wie Snubber- und
Clamping-Netzwerken, die zu einer Spannungsentlastung oder -begrenzung eingesetzt wer-
den [18, [74]. Verlustbehaftete Snubber-Netzwerke, wie beispielsweise die vielseitig ange-
wendeten RC- und RCD-Snubber, fiihren zwar zu einer Reduzierung der Uberspannung U ko>
zu geringeren Spannungssteilheiten sowie zu geringeren Verlusten im Leistungshalbleiter,
dennoch lésst sich mit diesen Entlastungsnetzwerken keine Verbesserung des Gesamtwir-
kungsgrades erzielen [18},[75]. Die verlustlosen Snubber dagegen bieten hier Abhilfe, indem
die im Snubber aufgenommene Energie wihrend der Einschaltphase des Halbleiters wieder
in den Leistungsteil zuriickgefiihrt wird [74]. Da bei diesen Methoden die Snubber-Dioden
und Kondensatoren kurzzeitig den vollen Laststrom fithren miissen, sind diese Methoden bei
Anwendungen mit mehreren hundert Ampere Ausgangsstrom aus praktischer Sicht nicht
empfehlenswert und kostenintensiv. Clamping-Netzwerke werden dagegen ausschlieBlich
eingesetzt, um die Spannungsspitzen zu reduzieren, wobei ebenfalls der Gesamtwirkungs-
grad nicht verbessert wird.

Mit dem Hintergrund einer verhéltnisméfig kostengiinstigen Losung riicken daher treibersei-
tige Verfahren zur Verbesserung des Ausschaltverhaltens von Leistungs-MOSFETSs in den
Fokus. Vorteil ist neben den niedrigen Kosten fiir zusitzliche Bauteile, die nur gegeniiber
dem Laststrom sehr geringe Strome fithren konnen miissen, die hohe Breite der Anwendbar-
keit bei unterschiedlichen Applikationen sowie die geringe Komplexitit der treiberseitigen
Verfahren. Aus diesem Grund beschrinken sich die hier durchgefiihrten Untersuchungen

speziell auf diese.

4.2 Kriterien zur Bewertung der Verfahren zur Verbesserung des
Ausschaltverhaltens von Leistungs-MOSFETSs

Bei der Entwicklung von Treiberschaltungen muss in der Regel ein Optimum zwischen einer
moglichst steilen Stromflanke zur Reduzierung der Schaltverluste und der maximal erlaubten
Uberspannung U ok beim Ausschalten gefunden werden. Generell darf in allen Betriebsféllen
die maximal erlaubte Drain-Source-Spannung einschlieBlich einer einzuhaltenden Sicherheit
nicht tiberschritten werden [12, 18, [76, [77]]. Es miissen die Durchbruchspannung Upgs, die
maximal auftretenden Zwischenkreisspannung Upp jnay als auch eine Uberspannungsreserve

k, - Upss fiir z.B. eventuelle Kurzschliisse mitberiicksichtigt werden. Typische Werte liegen
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dabei zwischen k, = 0,1...0,3. Fiir die maximal erlaubte, induzierte Spannung U i jnax gilt
daher:

Upk,max = Upss — kr - Upss — Upp max 4.1)

Bei diesem Kriterium nach Gleichung (#.1) wird angenommen, dass bei der maximalen
Zwischenkreisspannung Upp jmar auch der maximale Laststrom 7 ;4 der Applikation auf-
treten kann. In Applikationen bzw. Fillen, in denen bei hohen Zwischenkreisspannungen
eine Leistungsbegrenzung stattfindet, ist daher anwendungsabhéngig zu priifen, ob fiir die
Bestimmung von Uy, niedrigere Spannungen als Upp max herangezogen werden miissen.
Weiterhin ist anzumerken, dass hdufig von den Herstellern in den Datenblatt-Tabellen die
Durchbruchspannung Upgs des MOSFETSs bei Ty = 25°C angegeben wird. Da diese jedoch
mit abnehmender Sperrschichttemperatur sinkt, muss hier Upgg bei der jeweils niedrigsten
Applikationstemperatur verwendet werden.

Ein anderer wichtiger und zu beachtender Aspekt entsteht messtechnisch in der Praxis. Da
meistens keine direkten Drain- und Source-Abgriffe auf dem Leistungshalbleiter zur Verfii-
gung stehen — was vor allem bei diskreten Gehdusen aber auch bei vielen Leistungshalblei-
termodulen der Fall ist — wird die Drain-Source-Spannung iiber dem Chip sowie weite-
ren Bauelement-Streuinduktivititen gemessen. Dieser Sachverhalt ist in Abb.[3.5|dargestellt.
Hieraus folgt, dass messtechnisch so beim Ausschalten stets geringere Spannungsbelastun-
gen gemessen werden, als wirklich am Chip anliegen. Daher wird als weiteres Bewertungs-
kriterium der maximal erlaubte Betrag der Stromsteilheit |dip/dt|,q4x beim Abschalten nach

Gleichung (4.2)) mit herangezogen.

\dip/dt|max = Uf”z—;" 4.2)
Der Vorteil bei diesem Kriterium ist die verhéltnisméBig einfache Messung der Stromsteil-
heit beim Schalten, durch die mittels der Kenntnis von Ly auf die Uberspannung zuriickge-
rechnet werden kann.
Das oben beschriebene Kriterium des maximal erlaubten Betrages der Stromsteilheit beim
Abschalten wird in dieser Arbeit neben der Uberspannung in Abhingigkeit von der Aus-
schaltverlustenergie mit zur Bewertung und Auslegung der untersuchten Verfahren zur Ver-

besserung des Ausschaltverhaltens herangezogen.
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5. Methoden zur aktiven gateseitigen Steuerung des harten
Ausschaltverhaltens von Leistungs-MOSFET's

5.1 Einfithrung

In der Regel werden heutzutage Leistungs-MOSFETSs mit einer konventionellen Widerstands-
steuerung iiber einen Gate-Vorwiderstand R angesteuert. Dies birgt neben der Einfachheit
der Ansteuerung und einer hohen Zuverldssigkeit ebenfalls Kostenvorteile. Desweiteren lédsst
sich damit indirekt auch das Verhalten des Dioden-Riickstromes beim Reverse-Recovery-
Prozess beeinflussen. Nachteilig ist bei dieser Beschaltung jedoch, dass keine getrennte und
keine zeitabhingige Beeinflussung der Strom- und Spannungsgradienten beim Ein- und Aus-
schalten moglich ist. Dies fiihrt bei einer Erhohung des Gate-Vorwiderstandes R dazu, dass

die Schaltenergien und die Schaltverzogerungszeiten sehr stark ansteigen.

Wie in Kapitel [3.3] gezeigt wurde, sind die Schaltverlustenergien beim Einschalten von Lei-
stungs-MOSFETs in Niederspannungsanwendungen unter 100 V in der Regel sehr gering
gegeniiber den Ausschaltverlustenergien, da durch die induzierte Spannung beim Einschalten
eine hohe Spannungsentlastung stattfindet. Beim Ausschalten sind die Schaltverlustenergien

aufgrund der Uberspannung dagegen sehr hoch.

In erster Linie ist es also erstrebenswert, die Uberspannung beim Ausschalten zu minimieren,
ohne dabei die Ein- und Ausschaltverlustenergien betrichtlich zu vergroern. Dabei ist ein
besonderes Augenmerk auf jene Beschaltungsmethoden zu lenken, die nicht das Einschalt-
verhalten sonderlich veridndern, sondern vor allem nur das Ausschalten beeinflussen. Die
Reduzierung der Uberspannung beim Ausschalten kann wiederum in erster Linie nur durch
eine direkte Beeinflussung der Stromfallzeit ¢,; erreicht werden, da die Uberspannung unmit-
telbar mit der Stromsteilheit und der Streuinduktivitdt im Kommutierungskreis verkniipft ist.
Folglich ist durch Ansteuerungsmethoden, bei denen die Spannungsanstiegszeit im Gegen-
satz zur konventionellen Widerstandssteuerung verringert oder zumindest nicht vergrofBert
wird, eine Verringerung der Ausschaltverlustenergie bei gleicher induzierter Spannung bzw.
gleicher Stromsteilheit zu erwarten.

Eine weitere Forderung an die gateseitigen Ansteuermethoden betrifft das Verhalten im
Fehlerfall bzw. bei Kurzschliissen. Wihrend des Stromanstiegs im Kurzschlussfall darf der
Strom durch die zusétzliche Ansteuerung nicht zu schnell fiir die Kurzschlusserkennung an-
steigen, da diese immer ein Minimum an Reaktionszeit bendtigt. Steigt der Strom inner-
halb dieser Reaktionszeit bereits auf einen kritischen Wert, kann eine thermische Zerstérung
des MOSFETs auftreten. Die zusitzliche Erweiterung des Ansteuerkreises darf ebenfalls
beim Abschalten eines Kurzschlusses kein zu hohes di/dt verursachen, was zu einer zu ho-
hen Uberspannung und damit zu einem Durchbruch und méglicherweise einer Zerstorung
des Leistungs-MOSFETs fiihrt. Alle in dieser Arbeit untersuchten Ansteuermethoden ha-
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ben keinen nennenswerten Einfluss auf das Einschaltverhalten und verringern allenfalls die
Stromsteilheit wihrend des Abschaltens, weshalb die hier betrachteten Ansteuermethoden
dieser Forderung gerecht werden. Auf eine Untersuchung des Ausschaltverhaltens im Kurz-
schlussfall bei Anwendung der jeweiligen Verfahren wird deshalb verzichtet.

Um eine allgemeine Aussage iiber die Anwendbarkeit bzw. Einschriankung der untersuchten
gateseitigen Ansteuerverfahren machen zu konnen, werden die Methoden mit den beiden,
sich in ihrer Eingangskapazitit und Ubertragungssteilheit stark unterscheidenden Priiflingen
aus Abschnitt[3.3| durchgefiihrt.

Ein Teil der erzielten Ergebnisse wurde bereits in [78, 79, 80, 81] veroffentlicht.

5.2 Konzepte zur gateseitigen Verbesserung des harten
Ausschaltverhaltens von Leistungs-MOSFETSs

In der Literatur gibt es fiir die Anwendung mit Leistungs-MOSFETsSs in Applikationen unter
100 V nur wenige Veroffentlichungen. Unter dem Thema der Beeinflussung des Schaltver-
haltens von Transistoren (auch Active Gate Control genannt) werden in erster Linie Ap-
plikationen mit IGBTs fiir den hohen Leistungsbereich betrachtet. Diese haben jedoch ein
etwas anderes Schaltverhalten als Leistungs-MOSFETs. In der Regel liegen hier relativ lan-
ge Schaltzeiten, vor allem lange Spannungsanstiegs- und Spannungsfallzeiten, gegeniiber
MOSFETs vor. AuBerdem spielt vor allem die Begrenzung bzw. Beeinflussung des Uberstro-
mes beim Einschalten von IGBTs eine wichtige Rolle. Letzteres ist bei Leistungs-MOSFETSs
mit niedriger Spannungsfestigkeit und hoher Stromtragfihigkeit ein eher nebenséchlicher
Punkt aufgrund der verhiltnisméBig niedrigen Riickstromspitze der integrierten Body-Diode.
Dennoch konnen einige Ansteuermethoden fiir IGBTs aufgrund des prinzipiell sehr dhnli-
chen Schaltverhaltens auf MOSFETs iibertragen werden.

Im Folgenden werden nun Konzepte zur gateseitigen Optimierung des Schaltverhaltens von
sowohl MOSFETs als auch IGBTs vorgestellt.

Eine Moglichkeit zur Beeinflussung des Schaltverhaltens ist die Steuerung der Stromsteilheit
dip/dt wihrend des Schaltens durch Ausnutzung einer zusétzlichen oder der vorhandenen
Streuinduktivitdt im Source-Zweig des MOSFETS [33, 182, 183, 184]. Die in Abhiingigkeit von
der Stromsteilheit an der Induktivitit entstehende induzierte Spannung kann in den Treiber-
kreis riickgekoppelt eine begrenzende Wirkung auf die Stromanstiegs- oder Fallgeschwin-
digkeiten im Fehlerfall oder auch im normalen Betrieb haben. In der Literatur wird dieses
Konzept auch di/dt-control genannt. Abbildung [5.1] (a) illustriert das Prinzipschaltbild der
di/dt-control.

Desweiteren wird in [33],182, 83,184, 185,186,187, 88] die sogenannte du/dt-control angewendet,
bei der beispielsweise durch einen Gate-Drain-Kondensator beim Schalten die Spannungs-

anstiegs- und Spannungsfallgeschwindigkeit erfasst und auf die Gate-Steuerung riickgekop-
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a) b)

Abb. 5.1: Prinzipielle Funktion der di/dt-control und der du/dt-control (Funktionsblock ,,s*
:= Differentiation): a) di/dt-control; b) du/dt-control

pelt wird. In Abb. [5.1] (b) ist das Prinzipschaltbild der du/dt-control dargestellt. Dadurch ist
eine Beeinflussung der Spannungsanstiegs- und Spannungsfallgeschwindigkeiten méglich.
Zusitzlich werden so ebenfalls die Stromanstiegs- und Stromfallzeiten in einem gewissen
Rahmen veridndert. In [86] wird dieses Konzept durch eine Zenerdiode in Reihe zum Gate-
Drain-Kondensator erweitert, wodurch die Beeinflussung der Spannungsfallgeschwindigkeit
erst ab der Uberschreitung der Durchbruchspannung der Zenerdiode wirksam wird. Mittels
einer Parallelschaltung einer zusitzlichen Kapazitiit zur Zenerdiode konnen hier auch Durch-
bruchspannungen der Zenerdiode unterhalb der maximalen Zwischenkreisspannung gewihlt

werden.

In [89] wird dagegen ein kleiner Transformator eingesetzt, um das Schaltverhalten von
IGBTs als auch MOSFETs zu beeinflussen. Mittels dieses Transformators kann beim Ein-
schalten ein zusétzlicher Strom aus dem Leistungszweig in den Ansteuerzweig fiir ein schnel-
leres Einschalten eingepréigt werden. Das Ausschalten wird durch eine sogenannte ZVS-

Snubber-Beschaltung (ZVS: Zero Voltage Switching) verbessert.

Ein anderer Ansatz ist die Steuerung der Ubergangsgeschwindigkeit der Gate-Spannung
im Bereich der Schwellenspannung Ugs;, [90]. Dabei wird liber einen Kondensator die
Spannungsfallgeschwindigkeit iiber dem MOSFET beim Ausschalten gemessen. Durch eine
darauffolgende Logik-Beschaltung wird die Gate-Spannungs-Ubergangsgeschwindigkeit im
Bereich der Schwellenspannung Ugg , nachgestellt. Ahnliche Uberlegungen werden eben-
falls fiir IGBTSs in [91) 92]] umgesetzt.

Eine ebenso verbreitete Methode zur Steuerung des Schaltverhaltens ist die zusétzliche Ein-
priagung eines positiven Gate-Stromes in den Transistor beim Ein- bzw. Ausschalten [46, 193,
94, 95]. Bei dieser Methode kann beispielsweise in Abhingigkeit von der Hohe des Aus-
gangsstromes eines Umrichters ein Gate-Strom eingeprigt werden, um die Schaltgeschwin-
digkeiten zu erhohen oder zu verringern. In [46] kann durch die gateseitige Beschaltung
zusitzlich eine Stromsenke realisiert werden, was den Freiheitsgrad der Beeinflussung des
Schaltverhaltens erhoht. Abbildung [5.2]illustriert die prinzipielle Funktion dieser Ansteuer-

methode.
In [96] wird mittels einer Stromquelle als Treiber der Leistungs-MOSFET mit einem op-

timierten Gate-Stromprofil ein- und ausgeschaltet. Die Steuerung der Stromquellen erfolgt
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Abb. 5.2: Prinzipielle Funktion der Ansteuerung mit zusétzlicher Stromquelle und -senke

mittels eines FPGAs. Dabei steht vor allem die Reduzierung der elektromagnetischen Emis-
sion im Vordergrund. Die Idee des optimierten Stromprofiles wurde ebenfalls in [97] aufge-

griffen.

Das Wegschalten oder Hinzuschalten eines zusitzlichen Gate-Widerstandes wihrend des
Schaltvorganges wurde in [33] 98, 199] untersucht. Im Folgenden wird diese Ansteuermetho-
de auch zweistufige Ansteuerung genannt. In [33} 98] wird durch unterschiedliche Weise die
Drain-Source-Spannung erfasst und bei Uberschreitung eines Referenzwertes ein niederoh-
miger Gate-Vorwiderstand weggeschaltet. Dies hat zur Folge, dass die Spannungsanstiegs-
zeit gegeniiber der einfachen Widerstandsbeschaltung verkiirzt werden kann. Nachdem der
niederohmige Gate-Vorwiderstand weggeschaltet wurde, flieBt der Strom nun durch einen
hochohmigeren Gate-Vorwiderstand, wodurch das Schalten bzw. die Stromfallzeit verlang-
samt wird.

Eine etwas andere Herangehensweise wird in [99] realisiert. Voraussetzung ist hier die Ver-
wendung eines Current-Sense-IGBTs sowie von zwei in Reihe geschalteten Gate-Vorwider-
stinden, von denen einer iiber einen Transistor im Normalbetrieb iiberbriickt ist. Uber eine
externe Beschaltung durch einen Kondensator und einen Widerstand wird am Current-Sense-
Pin des IGBTs die Stromsteilheit erfasst. Bei Uberschreitung einer zu hohen Stromsteilheit
wird iiber ein Transistornetzwerk der iiberbriickte Gate-Vorwiderstand hinzugeschaltet, wo-
durch nun zwei in Reihe geschaltete Gate-Vorwiderstdnde wirksam sind. Die Stromfallge-
schwindigkeit kann so verringert werden.

In [100] wird dagegen der Schaltvorgang nicht in zwei sondern in drei Stufen aufgeteilt,
in denen jeweils iiber unterschiedliche Gate-Vorwiderstinde die Schaltgeschwindigkeiten
reduziert bzw. erhoht werden. In Abb. (a) und (b) sind zwei prinzipielle Realisierungs-
moglichkeiten der zweistufigen Ansteuerung abgebildet.

Im Gegensatz zum Weg- oder Hinzuschalten eines zweiten Gate-Widerstandes wird in [101]]
der Ansatz verfolgt, die Hohe des Gate-Widerstandes iiber einen Optokoppler zu steuern. Da-
bei wird die Hohe des Gate-Widerstandes iiber die Amplitude des PWM-Signales bestimmt,
wodurch der Lade- und Entladevorgang der Eingangskapazitit des Leistungshalbleiters be-
einflusst wird.

Mit Hilfe eines angepassten, optimierten Gate-Signals wird in [102,[103]] versucht, die Gate-
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Abb. 5.3: Prinzipielle Realisierungsmoglichkeiten der zweistufigen Ansteuerung: a) Weg-
schalten eines niederohmigen Strompfades; b) Wegschalten eines hochohmigen Strompfades

Spannung und damit das Schaltverhalten zu beeinflussen. Beim Einschalten wird eine Gate-
Spannung in Form einer zweistufigen Treppe an den Transistor gelegt. Durch die erste Stufe
mit niedriger Spannung wird Einfluss auf die Spannungsanstiegsgeschwindigkeit genom-
men. Mit niedriger werdendem Spannungsniveau der ersten Stufe kann die Stromanstiegs-
geschwindigkeit sowie der Einschaltiiberstrom verringert werden. Darauffolgend wird auf
die zweite Stufe gewechselt, welche das eigentliche Gate-Spannungsniveau darstellt. Beim
Ausschalten wird zuerst die Gate-Spannung auf Null geschaltet. Nach einer kurzen Pause
wird dann wiederum eine Gate-Spannung, welche ein geringeres Spannungsniveau als im
eingeschalteten Zustand aufweist, fiir einige Nanosekunden an den Transistor gelegt, um die
Spannungsanstiegsgeschwindigkeit zu verringern. In Abb. [5.4]ist die prinzipielle Funktion

der Ansteuerung mittels eines optimierten Gate-Signals illustriert.

Gate-Referenzsignal

e w—z—w = ¥
e

Abb. 5.4: Prinzipielle Funktion der Ansteuerung mittels eines optimierten Gate-Signals

In Tab. ist eine Ubersicht der hier vorgestellten Literatur zu Active Gate Control Verfah-
ren sortiert nach prinzipieller Methodik und nach Anwendung auf MOSFETs oder IGBTs
gegeben. Wie zu erkennen ist, iiberwiegt die Anzahl der Veroffentlichungen mit Anwendung
auf IGBTs. Bei den in den recherchierten Veroffentlichungen untersuchten Verfahren mit
MOSFETs handelt es sich wiederum fast ausschlieBlich um High Voltage MOSFETSs mit
mehreren hundert Volt Sperrspannung.

Grundsitzlich unterscheiden sich die oben aufgefiihrten Ansteuerverfahren in Aufwand und
Zielsetzung der Ansteuerung. Die im Folgenden untersuchten Ansteuerverfahren bieten eine
einfache und verhéltnismifig kostengiinstige Losung zur Verbesserung des Schaltverhaltens.
Aus bereits erwdhnten Griinden beschrinkt sich die Untersuchung nur auf Methoden zur
Beeinflussung des Ausschaltverhaltens. Die wesentliche Zielsetzung ist dabei eine moglichst

hohe Reduzierung der Ausschaltverluste bei gleicher induzierter Spannung im Vergleich zur



5. Methoden zur aktiven gateseitigen Steuerung des harten Ausschaltverhaltens von
Leistungs-MOSFET's 59

konventionellen Widerstandssteuerung.

A d f A d f
Prinzipielle Methodik fwenduns au fwendung au
MOSFET IGBT
du/d | - (33],[831, (841,831,
t- t
/dicontro o2l 1361, 871,38
di/dt-control [82] [331],[831,[84]
Anpassung der Ubergangsgeschwindigkeit
gy y sanes ¢ (901 [911,[92]
der Gate-Source-Spannung
Stromeinprigung [46],[93] (46],[941,[95]
Optimiertes Stromprofil / Treiber
. (96l [97]
mit Stromquelle
Zweistufige bzw. dreistufige Ansteuerung - [331,198]],[99],[100]
Optimiertes Gate-Signal [102] [103]
Sonstige (891,(101] -

Tab. 5.1: Ubersicht iiber die Literatur zu Active Gate Control Verfahren sortiert nach prinzi-
pieller Methodik und nach Anwendung auf MOSFETSs oder IGBTs

5.3 Untersuchung verschiedener Ansteuermethoden zur Beeinflussung
des Ausschaltverhaltens von Leistungs-MOSFETSs

5.3.1 Beeinflussung des Ausschaltverhaltens durch eine du/dt-control

Die sogenannte du/dt-control ist eine in der Literatur sehr verbreitete Methode zur Beeinflus-
sung des Schaltverhaltens von Leistungshalbleitern (vgl. Abschnitt[5.2)). In Abb. [5.5](a) ist
die schaltungstechnisch einfachste Form der du/dt-control dargestellt. Mittels des zusitzli-
chen externen Kondensators Cgp,, wird der Spannungsanstieg am Leistungs-MOSFET beim
Ausschalten differenziert und der dadurch auftretende Stromfluss im externen Kondensator
Cipex direkt auf den Treiberansteuerkreis eingekoppelt. Der Widerstand Rgp,., dient zum
Einen der Ddmpfung von unerwiinschten Schwingungen, zum Anderen kann mittels dieses

Widerstandes die Stirke des einzukoppelnden Stromes eingestellt werden.

Unter Vernachlissigung des externen Widerstandes Rgpey, der internen Widerstinde Rgiyy
und Rg; des MOSFETSs und des Gehiuses (sieche Abb. und sowie der Anderungsge—
schwindigkeit der Spannung ugs kann mittels der Knotengleichung an Knoten G Gleichung
fiir die Spannungsinderung dupg/dt hergeleitet werden [33]:
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Abb. 5.5: Prinzipielle Schaltungen der du/dt-control: a) ohne Zenerdiode, b) mit Zenerdiode

dt RG - (Cep +CGpex) .

Um eine gute Auswirkung dieser Ansteuermethode auf die Spannungsanstiegs- und Strom-
fallzeiten zu erhalten, sollte nach Gleichung die externe Gate-Drain-Kapazitit Cgpey
um ein Vielfaches hoher als die interne Gate-Drain-Kapazitit des Leistungs-MOSFETs sein.
In Abb. [5.5](b) ist eine einfache Erweiterung dieser Ansteuermethode dargestellt. Hier wird
zusitzlich zur externen Kapazitit Cgp,, eine Zenerdiode D, in Reihe geschaltet. Durch die
Wahl der Zenerdiodendurchbruchspannung U, oberhalb der Zwischenkreisspannung kann

erreicht werden, dass dieser Einkopplungspfad erst bei Uberschreitung von U, aktiv wird.

Der experimentelle Verlauf der du/dt-control im Vergleich zur konventionellen Widerstands-
steuerung ist in Abb. [5.6|fiir den NP110NO55PUG beispielhaft illustriert. Es kann festgestellt
werden, dass wihrend des Einschaltens die du/dt-control keinen Einfluss auf das Schaltver-
halten hat. Dies wird in erster Linie durch die hohe Spannungsentlastung beim Einschalten
aufgrund der induzierten Spannungen an den Streuinduktivititen im Kommutierungskreis
verursacht, wodurch die Drain-Source-Spannung bereits auf ein sehr niedriges Spannungs-

niveau abgesunken ist.

Beim Abschalten kann nur eine sehr geringe Erhohung der Spannungsanstiegszeit erreicht
werden. Viel wesentlicher ist jedoch bei dieser Ansteuermethode der Einfluss auf die Strom-
fallzeit 77;, der mit sinkendem Widerstand Rgpe, vergroBert werden kann und damit durch
eine Verringerung der Stromsteilheit die Uberspannung beim Abschalten reduziert. In Fol-
ge dessen steigt die Ausschaltenergie E,rr) bei der du/dt-control im Vergleich zur Wider-

standssteuerung an.

In Tabelle sind die Ergebnisse der Widerstandssteuerung und der du/dt-control ohne Ze-
nerdiode fiir den NP110NO55PUG sowie den IRFS3306PbF fiir einen Vergleich aufgefiihrt.
Wie hier zu entnehmen ist, kann bei der einfachen du/dt-control nach Abb.[5.5|(a) relativ gut
auf die Stromsteigung und somit auf die Uberspannung beim Abschalten Einfluss genom-

men werden. Bei Verwendung einer zusitzlichen externen Zenerdiode ist dieser Einfluss
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zwar ebenfalls noch vorhanden, jedoch ist dieser erwartungsgemill wesentlich schwicher

ausgeprigt. Hierfiir kann die Vergleichstabelle [[4.1/im Anhang herangezogen werden.

Einschalten , Ausschalten
180 150 -
<C 100 {1 <« 100
—D 50 1 —D 50
0 , L . 1 0 , :
0 200 400 600 800 0 200 400 600 800
t [ns] t [ns]
80 v 60
S 1
‘5’ 20 .
-
0
0 200 400 GDO 860 0 260 400 600 800
t [ns] t [ns]
1 1
= o0s -
.g. 06 ]
’gﬂ.d 1
LI:I"-';U.2 - 1
e ——il . N 0 ; _ . .
0 200 400 600 800 0 200 400 600 800
t [ns] t [ns]
----Widerstandssteuerung — du/dt-control

Abb. 5.6: Ein- und Ausschaltverhalten des NP110NO55PUG bei der du/dt-control ohne Ze-
nerdiode im Vergleich zur Widerstandssteuerung; Bed.: Iy, = 150 A, Upp =24V, T; =25°C,
RG = IOQ., CGDex = 2,21’1F, RGDex =300Q

NP110NO5S5PUG IRFS3306PbF
Widerstandsst. du/dt-control Widerstandsst. du/dt-control
Beschaltung R =10Q Re =10, Rc=10Q Re =10,
CGpex = 2,20F, RGpex = 300Q C6pex = 2,20F, RGpey = 300Q
Uberspannung Upk 21,6V 17,4V 19,4V 15,2V
Stromsteilheit dip /dt 753A/us 588A/us 671A/us 565A/us
Spannungsanstiegszeit ¢, 91,3ns 92,1ns 41,7ns 43.9ns
Stromfallzeit ; 159,3ns 203,8ns 178,7ns 212,2ns
Ausschaltverzogerung t4(, s ) 306,2ns 301,3ns 101,7ns 100,4ns
Ausschaltenergie E(,rr) 741 1) 878 ulJ 762 1l 814 uJ

Tab. 5.2: Ausschaltverhalten bei der du/dt-control und der Widerstandssteuerung der Priif-
linge; Bed.: I = 150A, Upp =24V, T; =25°C

In den Abb. und [5.8] sind die Spannungsanstiegszeiten sowie Stromfallzeiten fiir den
NP110NO55PUG in Abhéngigkeit vom Gate-Widerstand und der Sperrschichttemperatur des
Halbleiter-Chips aufgefiihrt. Wie zu entnehmen ist, steigt die Spannungsanstiegszeit bei der

du/dt-control erst ab relativ hohen Gate-Widerstinden grofer als ca. 15 stirker als bei der
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Widerstandssteuerung an. Weiterhin ist eine leichte Temperaturabhéingigkeit der Spannungs-

anstiegszeit bei hoheren Gate-Vorwiderstinden zu erkennen. In Abb. @ 1st ersichtlich, dass
die du/dt-control vor allem einen erheblichen Einfluss auf die Stromfallzeit des MOSFETSs

besitzt, da diese mit hoheren Gate-Widerstdnden deutlicher als bei der Widerstandssteue-

rung steigt. Wie erwartet, kann dieser Effekt bei der du/dt-control mit Zenerdiode nach Abb.
abgeschwiicht werden, da die Schaltung erst nach Uberschreiten der Zenerdiodendurch-

bruchsspannung U, mit einer Verzogerung aktiv wird.
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Abb. 5.7: Spannungsanstiegszeit f,, bei
der du/dt-control im Vergleich zur Wi-
derstandssteuerung bei Verwendung des
NP110NO55PUG; Bed.: Upp =24V, I =
150 A, Cgpex = 2,20F, Rgpex = 300Q, U, =
39V
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Abb. 5.9: Uberspannung Upi beim Abschal-
ten bei der du/dt-control im Vergleich zur
Widerstandssteuerung bei Verwendung des
NP110NO55PUG; Bed.: Upp =24V, I =
150A, CGDex = 2,21’1F, RGDex = 300.Q, UZ =
39V
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Abb. 5.8: Stromfallzeit 7;; bei der du/dt-

control im Vergleich zur Widerstandssteue-

rung bei Verwendung des NP110NO5S5PUG;

Bed.: UDD = 24V, IL = 150A, CGDex =

2,2nF, Rgpex =300Q, U, =39V
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Abb. 5.10: Ausschaltenergie Egrs) bel
der du/dt-control im Vergleich zur Wi-
derstandssteuerung bei Verwendung des
NP110NO55PUG; Bed.: Upp =24V, I, =
150A, CGDex = Z,ZDF, RGDex = 3009, UZ =
39V

Die Uberspannung U pk beim Abschalten sowie die Ausschaltenergie E(,rr) sind in Abhén-
gigkeit vom Gate-Widerstand sowie der Sperrschichttemperatur fiir den NP110NO55PUG
in Abb. [5.9] und Abb. [5.10] aufgefiihrt. Mit zunehmender Stromfallzeit bzw. abnehmender
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Stromsteilheit sinkt die Uberspannung U k- Durch die groBeren Stromfallzeiten bei der du/dt-
control kann folglich mit dieser Ansteuerung eine geringere Uberspannung verursacht wer-

den als bei der Widerstandssteuerung, was jedoch wiederum mehr Verluste nach sich zieht

(siche Abb. [5.10).

Eine nennenswerte Erhohung der Ausschaltverzégerungszeit () durch die du/dt-control
konnte bei der Untersuchung nicht festgestellt werden. Diese blieb bei gleichbleibenden

Gate-Widerstand konstant, was Abb. [5.11]entnommen werden kann.
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Abb. 5.11: Experimentell erzielte Ausschaltverzogerungszeit 7,(, ) bei der du/dt-control im
Vergleich zur Widerstandssteuerung bei Verwendung des NP110NOS5PUG in Abhingig-
keit vom Gate-Widerstand und der Sperrschichttemperatur; Bed.: Upp = 24V, I} = 150A,
CGDex = 2,2nF, RGDex =300 Q., UZ =39V

Bei Verwendung des MOSFETSs IRFS3306PbF konnen trotz der geringeren Eingangs- und
Riickwirkungskapazititen dieselben Effekte und Tendenzen wie beim NP110NOS5PUG fest-
gestellt werden, weshalb hier an dieser Stelle auf eine zusétzliche Erlduterung der Ergebnisse
verzichtet wird. Lediglich die Uberspannung in Abhingigkeit vom Gate-Widerstand fillt bei
geringen Widerstandswerten schneller als beim NP110NOS5PUG ab. Dies liegt an der Ab-
nahme der zusitzlichen Uberspannung beim Abschalten durch die Einschaltiiberspannung

der aufkommutierenden Diode. Die erzielten experimentellen Ergebnisse konnen im Anhang
in den Abb. [14.2]bis [[4.6 nachgelesen werden.

Zusammenfassend ist die du/dt-control zur Beeinflussung des Ausschaltverhaltens bzw. des
Gradienten des Drain-Stromes des hier betrachteten Typs an Leistungs-MOSFET gut geeig-
net. Bei hoheren Gate-Widerstidnden steigt jedoch die Spannungsanstiegszeit im Vergleich
zur Widersstandssteuerung stirker an, was wiederum hohere Ausschaltverluste verursacht.
Die Erhohung der Ausschaltverzogerungszeit konnte bei dem hier betrachteten, iiblichen Be-

reich an Gate-Widerstandswerten nicht festgestellt werden.

5.3.2 Beeinflussung des Ausschaltverhaltens durch eine di/dt-control

Die sog. di/dt-control bildet das Gegenstiick zur du/dt-control (siehe Abschnitt [5.3.1)). Bei

dieser Ansteuermethode wird nicht die Drain-Source-Spannung sondern der Drain-Strom
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differenziert und riickgekoppelt. In Abb. [5.12] sind zwei Realisierungsmdoglichkeiten der

di/dt-control illustriert.

+15V

Abb. 5.12: Prinzipielle Schaltungen der di/dt-control: a) mittels Zenerdiode, b) mittels
Signal- MOSFET

Die an einer Induktivitidt induzierte Spannung wird bei der di/dt-control direkt als Differen-
tiation des Drain-Stromes auf den Treiberkreis zuriickgekoppelt. Uber den Riickkopplungs-
pfad entsteht ein Stromfluss, der in den Treiberkreis eingepridgt wird und somit wiederum
den Schaltvorgang verlangsamt.

Als Induktivitdt kann hier eine Streuinduktivitit der Kupferleitung des Kommutierungswe-
ges ausgenutzt werden. Eine zusitzlich eingebrachte Induktivitit von mehreren Nanohenry
ist bei Anwendungen mit Leistungs-MOSFETs mit hoher Stromtragfihigkeit nicht empfeh-
lenswert, da dadurch die Gesamtstreuinduktivitit des Kommutierungsweges zusitzlich ver-
groBert wird und wiederum zu hoheren Uberspannungen beim Abschalten fiihrt.

Aufgrund der hohen Stromsteilheit der Leistungs-MOSFETs und der kurzen Schaltzeiten,
muss der Riickfithrungspfad moglichst verzogerungsfrei auf ein Abfallen des Drain-Stromes
reagieren. Die Realisierungsvariante in Abb. (a) lieferte dabei bei der Anwendung mit
Leistungs-MOSFETs keine zufriedenstellenden Ergebnisse bzw. keinen nennenswerten Ef-
fekt auf das Ausschaltverhalten, was durch ein schlechtes dynamisches Verhalten der Ze-
nerdiode verursacht wurde. Die Realisierungsvariante in Abb. [5.12] (b) dagegen lieferte zu-
friedenstellende Ergebnisse. Voraussetzung hierfiir ist ein schneller P-Kanal-MOSFET, der
einen niedrigen Bahnwiderstand besitzt und den benétigten niederohmigen Strompfad in
wenigen Nanosekunden freischaltet. Fiir die weitere Betrachtung wurde deshalb nur die Va-
riante in Abb. (b) ndher untersucht und im Folgenden als di/dt-control bezeichnet.

Exemplarisch ist in Abb. [5.13|der Ein- und Ausschaltvorgang des NP110NO55PUG bei Ver-
wendung der di/dt-control im Vergleich zur Widerstandssteuerung aufgefiihrt. Wie zu erken-
nen ist, hat die di/dt-control keinen Einfluss auf den Einschaltvorgang, da die Diode D einen
Stromfluss durch den Riickkopplungszweig verhindert. Wéahrend des Ausschaltens reagiert
der Riickkopplungspfad erst bei Eintreten einer negativen, induzierten Spannung an der In-
duktivitdt Lgso bedingt durch die negative Steigung des Drain-Stromes. Wie anhand Abb.
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[5.13] zu erkennen ist, wird durch die di/dt-control der Betrag der Steigung des Drain-Stromes
im Vergleich zur Widerstandssteuerung verringert. Das Resultat sind eine niedrigere Uber-

spannung sowie eine hohere Ausschaltverlustenergie der di/dt-control.
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Abb. 5.13: Ein- und Ausschaltverhalten des NP110NOS5PUG bei der di/dt-control im Ver-
gleich zur Widerstandssteuerung; Bed.: I = 150A, Upp =24V, Ty = 25°C, Rg = 10Q,
R;=0,3Q

In Tab.[5.3]sind die Ergebnisse fiir einen Vergleich zwischen der di/dt-control und der Wider-
standssteuerung fiir einen Betriebspunkt aufgelistet. Durch die di/dt-control kann bei beiden
Priiflingen die Stromsteilheit dip/dt nur relativ gering reduziert werden, wodurch die Re-
duzierung der Uberspannung sich ebenfalls in Grenzen hilt. Beim IRFS33067PbF ist dieser
Effekt etwas schwicher als beim NP110NO55PUG ausgepragt.

Die folgenden Diagramme mit Ergebnissen des NP110NOS5PUG dienen zum Vergleich
der wichtigsten Parameter mit der Widerstandssteuerung. Die Ergebnisse des IRFS3306PbF
konnen im Anhang in den Abbildungen bis [I4.1T]eingesehen werden.

In Abb. [5.14]ist zu erkennen, dass bei hoheren Chiptemperaturen und relativ hohen Gate-
Widerstandswerten die Spannungsanstiegszeit ,,, eine leichte Temperaturabhingigkeit bei
beiden Ansteuermethoden aufweist. Weiterhin kann in Abb. [5.15] festgestellt werden, dass
sich mit groBBer werdendem Gate-Widerstand die Stromfallzeiten bei der di/dt-control den

Werten der Widerstandssteuerung angleichen. Dies wird durch eine Abnahme der Strom-
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NP110NO55PUG IRFS3306PbF
Widerstandsst. | di/dt-control Widerstandsst. | di/dt-control

Beschaltung Rc=175Q Rc=75Q,R,=0,3Q Rc=175Q Rc=75Q, R, =0,3Q
Uberspannung U, 22,5V 19,7V 20,1V 18,8V
Stromsteilheit dip /dt 802A/us 730A/us 689A/us 632A/us
Spannungsanstiegszeit ¢, 65,3ns 71,0ns 32,7ns 33,3ns
Stromfallzeit ¢4; 149,7ns 164,2ns 174,1ns 189,7ns
Ausschaltverzdgerung 1y, 7) 234,8ns 234,3ns 76,3ns 74,9ns
Ausschaltenergie E(,rr) 6801l 735l 714 1) 726 1l

Tab. 5.3: Ausschaltverhalten bei der di/dt-control und der Widerstandssteuerung der Priiflin-
ge; Bed.: Iy, = 150A, Upp =24V, T) =25°C

steilheit mit wachsendem Gate-Widerstand verursacht, was wiederum eine Reduzierung der
induzierten Spannung an Lgs, zur Folge hat. Dadurch sinkt die Hohe des riickgekoppelten

Stromes und damit die Effektivitit der zusitzlichen Ansteuerschaltung. Die Stromfallzeiten

gleichen sich nun den Werten der Widerstandssteuerung an.

200
/“
150t -~
o
£ 100
>
2
S0r @ Widerstandsst. @ 25°C
AWiderstandsst. @ 100°C
- di/dt-control @ 25°C
0 49 di/dt-control @ 100°C
0 5 15 20 25

10
Rs Q]

Abb. 5.14: Spannungsanstiegszeit ¢, bei
der di/dt-control im Vergleich zur Wi-
derstandssteuerung bei Verwendung des
NP110NO55PUG; Bed.: Upp =24V, I =
150A, Ry =0,3Q

250

200r

et

tfi [ns]

150F

-@\Widerstandsst. @ 25°C

AcWiderstandsst. @ 100°C

4i-di/dt-control @ 25°C

100 . ‘ 9 di/dt-control @ 100°C

0 5 10 15 20 25
R, [€]

Abb.  5.15:  Stromfallzeit ¢y  bei
der di/dt-control im  Vergleich zur
Widerstandssteuerung bei  Verwendung
des NP110NO55PUG; Bed.: Upp = 24V,
I =150A, Ry =0,3Q

Selbiger Effekt kann ebenfalls in den Abbildungen[5.16|und[5.17ausgemacht werden, da bei
der di/dt-control sich hier mit wachsendem Gate-Widerstand ebenfalls die Hohe der Uber-
spannung beim Abschalten U, sowie geringfiigig die Ausschaltenergie E(,rr) den Werten
der Widerstandssteuerung angleichen. Das heif3t, bei der di/dt-control kann nur bei niedrigen
Gate-Widerstidnden eine zufriedenstellende Steuerbarkeit der Stromsteilheit dip /dt erreicht
werden. Eine Beeinflussung der Ausschaltverzogerungszeit konnte bei der di/dt-control nach
Abb. [5.18|nicht festgestellt werden.

Die di/dt-control bietet demnach eine sehr kostengiinstige Losung mit geringem Bauteilauf-
wand. Weiterhin wird ohne Auswirkung auf die Spannungsanstiegszeit bei dieser Methode
nur Einfluss auf die Stromsteilheit genommen. Eine wesentliche Temperaturabhiingigkeit
besteht bei dieser Ansteuermethode nicht. Allerdings ist die Steuerbarkeit der Stromsteilheit
nur bei geringen Gate-Widerstandswerten zufriedenstellend, was den Anwendungsbereich

der di/dt-control einschrankt.
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Abb. 5.16: Uberspannung Upr beim Ab-
schalten bei der di/dt-control im Vergleich
zur Widerstandssteuerung bei Verwendung
des NP110NO5S5PUG; Bed.: Upp = 24V,
I =150A, Ry =0,3Q
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Abb. 5.17: Ausschaltenergie Eg s bei
der di/dt-control im Vergleich zur Wi-
derstandssteuerung bei Verwendung des
NP110NO55PUG; Bed.: Upp =24V, I, =
150A, Ry =0,3Q
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Abb. 5.18: Experimentell erzielte Ausschaltverzogerungszeit z,(, r) bei der di/dt-control im
Vergleich zur Widerstandssteuerung bei Verwendung des NP110NO5S5PUG in Abhingigkeit
vom Gate-Widerstand und der Sperrschichttemperatur; Bed.: Upp =24V, I, = 150A, R; =
0,3Q

5.3.3 Beeinflussung des Ausschaltverhaltens durch ein zweistufiges Ansteuerverfahren

Die zweistufige Ansteuerung ist eine beziiglich der Anzahl der Bauteile aufwendigere An-
steuerung als die di/dt- oder du/dt-control. In Abb. ist die prinzipielle Realisierung der
hier betrachteten zweistufigen Ansteuerung abgebildet.

Das Funktionsprinzip der hier realisierten zweistufigen Ansteuerung ist dabei wie folgt: Zu
Beginn ist der Leistungs-MOSFET eingeschaltet und befindet sich im Ohmschen Bereich,
in dem am MOSFET wihrend dieses Zustandes nur wenige hundert Millivolt anliegen. Uber
den Widerstand R und die Diode D; wird der Leistungs-MOSFET auf eine Entsittigung hin
iiberwacht.

Der Ausschaltvorgang ist im Folgenden in zwei Phasen unterteilt. Wéahrend der ersten Phase
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Abb. 5.19: Prinzipielle Schaltung der zweistufigen Ansteuerung

des Ausschaltens des Leistungs-MOSFETs wird zum eigentlichen Gate-Widerstand Rg ein
zusitzlicher, niederohmiger Strompfad mittels Rg,rf> parallel geschaltet. Dadurch kann in
der ersten Phase des Ausschaltens die Eingangskapazitit Cjg; des Leistungs-MOSFETSs sehr
schnell entladen und damit die Ausschaltverzogerungszeit deutlich reduziert werden. Des-
weiteren wird vor allem die Spannungsanstiegszeit verringert. Bei einem Anstieg der Drain-
Source-Spannung auf einen zuvor festgelegten Referenzwert bzw. Schwellenwert wird der
niederohmige Strompfad iiber die Transistoren 77 und 7, weggeschaltet und der negative
Gate-Strom muss nun iiber den Gate-Widerstand R flieBen. Der Ausschaltvorgang folgt
nun in der zweiten Phase dem Verlauf der Widerstandssteuerung. Mittels dieser Ansteue-
rung wird die Stromsteilheit im Idealfall nicht weiter beeinflusst.

Bei der Realisierung dieser Ansteuermethode sind, neben den internen Gate-Widerstinden
RgGin: und Rg; des Leistungs-MOSFETs und des Gehiuses, ebenfalls der Bahnwiderstand
des Transistors 7>, der Diode Dg, s sowie der Innenwiderstand des Treiberlogik-ICs bzw.
der Spannungsquelle U,, mitzuberiicksichtigen. Aufgrund des sehr niedrigen Widerstandes
RGoyr,2 stellen Letztere schnell den maBgeblichen Ausschaltwiderstand wihrend der ersten
Ausschaltphase dar.

Das experimentelle Ein- und Ausschaltverhalten dieser Ansteuermethode ist zum Vergleich
mit der Widerstandssteuerung in Abb. [5.20]illustriert. Wie dort ersichtlich ist, hat die zweistu-
fige Ansteuerung keinen Einfluss auf das Einschaltverhalten, was durch die Entséttigungs-
erkennung (R;, D) sowie die Diode D¢, sy verhindert wird. Wihrend des Ausschaltens
ist erkennbar, dass der Spannungsanstieg bei der zweistufigen Ansteuerung, bedingt durch
den niederohmigen Strompfad, erheblich steiler verlduft. Wihrend der zweiten Phase des
Ausschaltens liegt bei dieser Ansteuermethode dieselbe Stromsteilheit wie bei der Wider-
standssteuerung vor.

Exemplarisch sind fiir diesen Betriebspunkt in Tab. die Ergebnisse der zweistufigen An-

steuerung fiir beide Priiflinge im Vergleich zur Widerstandssteuerung aufgefiihrt. Es ist dort
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ersichtlich, dass die Stromsteilheit durch die zweistufige Ansteuerung kaum beeinflusst wird
und damit zur selben Uberspannung U i fuhrt. Die Spannungsanstiegszeit dagegen wird in
diesem Betriebspunkt um mehr als die Hilfte reduziert, wodurch folglich die Ausschaltener-
gien deutlich sinken.
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---- Widerstandssteuerung — zweistufige Ansteuerung

Abb. 5.20: Ein- und Ausschaltverhalten des NP110NOS5PUG bei der zweistufigen Ansteu-
erung im Vergleich zur Widerstandssteuerung; Bed.: Iy = 150A, Upp = 24V, T = 25°C,

RG =109, Rgofrn = 0,47Q

NP110NO5S5PUG IRFS3306PbF
Widerstandsst. [ zweistuf. Anst. Widerstandsst. [ zweistuf. Anst.

Beschaltung RG =10Q RG = IOQ, RGaff,Z = 0,479 RG =10Q RG = IOQ, RGoff.Z = 07479
Uberspannung Ux 21,6V 214V 19,4V 212V
Stromsteilheit dip /dt 753A/us 751A/us 671A/us 664 A/ s
Spannungsanstiegszeit t,, 91,3ns 33,4ns 41,7ns 18,1ns
Stromfallzeit ¢5; 159,3ns 160,1ns 178,7ns 180,7ns
Ausschaltverzogerung #4(o 7 ) 306,2ns 122,3ns 101,7ns 48.,4ns
Ausschaltenergie Ej(,rf) 741 1) 632uJ 762 1) 645 uJ

Tab. 5.4: Ausschaltverhalten bei der zweistufigen Ansteuerung und der Widerstandssteue-
rung der Priiflinge; Bed.: Iy, = 150A, Upp =24V, Ty =25°C

Dieser Effekt kann auch in den folgenden Diagrammen beobachtet werden. Wihrend bei
der Widerstandssteuerung die Spannungsanstiegszeit in Abb. [5.21] mit steigendem Gate-
Widerstand ebenfalls steigt, steigt diese bei der zweistufigen Ansteuerung nur geringfiigig
an. Die Stromfallzeiten in Abb. [5.22] gleichen nahezu den Stromfallzeiten bei der Wider-
standssteuerung.
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Abb. 5.21: Spannungsanstiegszeit z,,, bei der

zweistufigen Ansteuerung im Vergleich zur

Widerstandssteuerung bei Verwendung des

NP110NO55PUG; Bed.: Upp =24V, I =

150A, RGorro=0,47Q
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Abb. 5.23: Uberspannung U, beim Ab-
schalten bei der zweistufigen Ansteuerung
im Vergleich zur Widerstandssteuerung bei
Verwendung des NP110NO55PUG; Bed.:
Upp =24V, 1, = 150 A, RGorrpo = 0,47Q
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Abb. 5.22: Stromfallzeit 74; bei der zwei-
stufigen Ansteuerung im Vergleich zur Wi-
derstandssteuerung bei Verwendung des
NP110NO55PUG; Bed.: Upp =24V, I =
150A, Rgorfo = 0,47Q
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Abb. 5.24: Ausschaltenergie E,rr) bei der

zweistufigen Ansteuerung im Vergleich zur

Widerstandssteuerung bei Verwendung des

NP110NO5S5PUG; Bed.: Upp =24V, I =

150A, Rgorfo = 0,47Q

Das Resultat des zweistufigen Ansteuerverfahrens ist in Abb.[5.23und Abb.[5.24]ersichtlich.

Wihrend sich die Uberspannung beim Abschalten aufgrund der nahezu gleichbleibenden

Stromsteilheit nicht wesentlich von der Uberspannung mit Widerstandssteuerung unterschei-

det, so ist der Anstieg der Ausschaltenergien mit wachsendem Gate-Widerstand erheblich

reduziert. Vor allem bei groBeren Gate-Widerstinden wird dieser Effekt deutlich.

Ein weiterer Vorteil der zweistufigen Ansteuerung ist der Einfluss auf die Ausschaltverzo-

gerungszeit 7,4, rr), deren Abhéngigkeit vom Gate-Widerstand in Abb. @] dargestellt ist.

Wegen des niederohmigen Strompfades bleibt die Ausschaltverzogerungszeit 7;(, ¢ fiir alle

Gate-Widerstdnde R nahezu konstant auf einem sehr niedrigen Wert. Mittels der zweistufi-
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gen Ansteuerung kann somit eine Reduzierung der gemeinsamen Verriegelungszeit (,, Tot-
zeit”) zwischen den Leitendphasen der Low- und High-Side-Leistungshalbleiter erreicht
werden. Wird jedoch die Verriegelungszeit bei Verwendung der zweistufigen Ansteuerung
im Vergleich zur Widerstandsbeschaltung nicht angepasst bzw. verkiirzt, kann die Verlust-
leistungsreduzierung nicht voll ausgeschopft werden. Durch die in diesem Fall nun lédngere
Leitdauer der antiparallelen Body-Dioden entstehen aufgrund der Schleusenspannung hohe-
re Verluste im Halbleiter. Weiterhin fiihrt der lingere Spannungsabfall iiber den Dioden wih-
rend der gemeinsamen Verriegelungszeit dazu, dass weniger Spannung am Motor anliegt,
d.h. dass bei gleicher Ausgangsleistung mehr Phasenstrom fliet und somit die Halbleiter-
und Kupferverluste zusitzlich leicht ansteigen (siehe Abschnitt[8.3.2.2).
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Abb. 5.25: Experimentell erzielte Ausschaltverzogerungszeit ;) bei der zweistufigen

Ansteuerung im Vergleich zur konventionellen Widerstandssteuerung bei Verwendung des

NP110NO55PUG in Abhingigkeit vom Gate-Widerstand und der Sperrschichttemperatur;
Bed.: UDD = 24V, IL = ISOA, RGoff.,Z = 0,47Q

Beim IRFS3306PbF ergeben sich im Gegensatz zum NEC-MOSFET bei niedrigen Gate-
Widerstinden im Falle der zweistufigen Ansteuerung ein bis zwei Volt hohere Uberspan-
nungen als im Fall der Widerstandsteuerung. Die Ergebnisse des Priiflings IRFS3306PbF
befinden sich im Anhang.

Die zweistufige Ansteuerung bietet eine gute Moglichkeit zur Reduzierung der Ausschalt-
verluste im Vergleich zur Widerstandssteuerung. Durch die Verringerung der Spannungs-
anstiegszeit wird die Ausschaltverlustenergie erheblich verringert. Eine Beeinflussung der
Stromsteilheit findet nicht statt. Weiterhin kann mittels dieses Ansteuerverfahrens die Aus-
schaltverzogerungszeit klein und nahezu konstant gehalten werden, wodurch indirekt eine
weitere Reduzierung der Halbleiterverluste iiber eine Verringerung der gemeinsamen Ver-
riegelungszeit in Umrichtern mit Halbbriickenkonfiguration moglich ist. Nachteilig ist der

relativ hohe Bauteilaufwand im Vergleich zur di/dt- und du/dt-control.
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5.3.4 Beeinflussung des Ausschaltverhaltens durch Einprigung eines positiven

Gate-Stromes

Ahnlich wie schon bei der di/dt-control wird bei der folgend vorgestellten Ansteuermetho-
de versucht, durch eine Einpriagung eines positiven Stromes in den Gate-Ansteuerkreis die
Stromsteilheit beim Abschalten zu beeinflussen. Anders jedoch als bei der di/dt-control hingt
der einzupridgende Strom nicht direkt von der Stromsteilheit sondern von einer einstellbaren
Steuerspannung U, ab. Im Folgenden wird diese Ansteuermethode zur Abkiirzung ,,Strom-
einpragung genannt. In Abb. [5.26]ist die prinzipielle Schaltung der in dieser Arbeit reali-

sierten Stromeinprigung dargestellt.

Abb. 5.26: Prinzipielle Schaltung der Stromeinpriagung

Wie schon bei der zweistufigen Ansteuerung wird bei der Stromeinprigung die Drain-Source-
Spannung des Leistungs-MOSFETSs mittels einer Entsdttigungserkennung (R, D) tiber-
wacht. Steigt die Drain-Source-Spannung iiber einen Referenzwert, steuert der NMOS T;
und darauffolgend der PMOS 7, auf. Auf diese Weise entsteht ein Strompfad zwischen der
Steuerspannungsquelle U; und dem Gate des Leistungs-MOSFETs. Dadurch ist es moglich,
die Stromsteilheit zu verringern ohne die Spannungsanstiegszeit zu vergrofSern. Mittels des
Widerstandes R kann der Stromfluss begrenzt werden. Der Spannungsteiler bestehend aus
R> und R3 wurde so gewihlt, dass wihrend der Stromanstiegszeit der Stromeinprigungspfad

nicht aufgeschaltet wird.

Wie bereits erwihnt, bietet die Stromeinprigung den Vorteil gegeniiber der di/dt-control,
dass die Beeinflussung nicht von der Stromsteilheit selbst, sondern von der Steuerspannung
U, abhingt. Dies hat wiederum zur Folge, dass eine vom Betriebspunkt abhéngige Ansteu-
erung moglich ist, was vor allem bei Batterien gespeisten Umrichtern von Vorteil sein kann.
Aufgrund der Eigenschaft typischer Fahrzeug-Batterien, wie sie beispielsweise in Flurfor-

derfahrzeugen und Kommissionierern verwendet werden, konnen wihrend des Fahrbetriebs
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beim Laden/Bremsen und Entladen/Fahren sehr hohe Batteriespannungsschwankungen ent-
stehen.

In vielen Umrichter-Applikationen bedeutet dies, dass es zu einer sehr hohen Schwankung
der von den Leistungs-MOSFETSs zu sperrenden Spannung kommt. Beispielsweise kann
wihrend des Entladens der Batterie bzw. des Fahrens bei einer typischen Bleibatterie eines
Flurforderfahrzeugs mit einer Leerlaufspannung von 24 V die Batteriespannung in Abhin-
gigkeit vom Ladezustand auf nur 66 % der Leerlaufspannung sinken. Wéhrend des Ladens
der Batterie bzw. des Bremsens des Fahrzeugs kann die Batteriespannung wiederum im 4u-
Bersten Féllen auf 133 % der Leerlaufspannung steigen. Fiir die Auslegung des batteriege-
speisten Umrichters muss jedoch die hochst mogliche Eingangsspannung des Umrichters,
hier beispielsweise 133 % der Batterie-Leerlaufspannung, bei der Abschitzung der benotig-
ten Sperrspannungsfestigkeit der Leistungs-MOSFETSs sowie bei den Anforderungen an die
Treiberschaltungen beriicksichtigt werden. Das heif3t, die Auslegung wird maf3geblich durch
die hochstmogliche Batteriespannung bestimmt, obwohl diese Betriebspunkte der Batterie

nur in seltenen Fillen und in der Regel nur fiir kurze Augenblicke erreicht werden.

So ist es bei der Ansteuermethode der Stromeinprigung moglich, bei niedrigen Batteriespan-
nungen und damit niedrigen Eingangsspannungen des Umrichters, den Leistungs-MOSFET
schneller ausschalten zu lassen, indem die Steuerspannung U, gleich Null Volt gewihlt
wird. Bei hohen Batteriespannungen kann durch die Stromeinpriagung die Stromsteilheit ge-
zielt verringert werden, um die maximale Sperrspannungsfihigkeit des Leistungs-MOSFETs

nicht zu iiberschreiten.
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Abb. 5.27: Ausschaltvorgang des Abb. 5.28: Ausschaltvorgang des

NP110NOSSPUG bei niedriger Zwisch-

enkreisspannung  und  ausgeschalteter
Stromeinprigung; Bed.: Upp = 20V,
I = 150A, Rg = 39Q, Ry, = 39Q,

Us; =0V, Ty =25°C, t 200 ns/div, Ch. 3:
Ugs 5 V/div, Ch. 4: Upg 10 V/div, Ch. A: Ip
50 A/div

NP110NOSSPUG bei hoher Zwischen-
kreisspannung und eingeschalteter Strom-
einpragung; Bed.: Upp = 32V, I, = 150A,
Rg = 39Q, R, = 39Q, U; = 68V,
T; =25°C, t 200 ns/div, Ch. 3: Ugs 5 V/div,
Ch. 4: Upg 10 V/div, Ch. A: Ip 50 A/div
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In den Abbildungen [5.27und [5.28]ist exemplarisch fiir zwei unterschiedliche Betriebspunk-
te dieser Sachverhalt beim Ausschalten dargestellt. Im Falle einer niedrigen Zwischenkreis-
spannung und deaktivierter Stromeinprigung ist in Abb. [5.27) erkennbar, dass durch die ne-
gative Steigung des Stromes die Uberspannung U ok = 25V betrigt.

Bei einer Zwischenkreisspannung von 32 V, wie in Abb. @L wiirde dies bedeuten, dass
die Summe aus Zwischenkreisspannung und Uberspannungsspitze 57 V betrage und es zu
einem Avalanche-Durchbruch kime (z.B. NP110NO55PUG: Upss(T; = 25°C) = 55V). Mit
aktivierter Stromeinprigung jedoch kann, wie in Abb. [5.28] zu sehen, die Stromsteilheit so
reduziert werden, dass die Uberspannung U 'k nur noch 15V betrdgt und somit die maximale
Spannungsfestigkeit des Leistungs-MOSFETsS nicht iiberschritten wird.
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Abb. 5.29: Ein- und Ausschaltverhalten des NP110NOS5PUG bei der Stromeinpriagung bei
Variation der Steuerspannung Uy; Bed.: I = 150A, Upp =24V, Ty = 25°C, Rg = 3,9Q,
R, =39Q

In Abb.[5.29)ist das Ein- und Ausschaltverhalten des NP110NO55PUG bei der Stromeinpri-
gung mit unterschiedlichen Steuerspannungen U, abgebildet. Der Verlauf fiir U; = 0V ent-
spricht dem der konventionellen Widerstandssteuerung. Wie zu erkennen ist, hat die Strom-
einpriagung keinen Einfluss auf das Einschaltverhalten des Leistungs-MOSFETs. Beim Ab-
schalten jedoch kann die Stromsteilheit mit ansteigender Steuerspannung verringert werden,

was wiederum eine Reduzierung der Uberspannung beim Abschalten zur Folge hat. Die-



5. Methoden zur aktiven gateseitigen Steuerung des harten Ausschaltverhaltens von
Leistungs-MOSFETSs 75

se Reduzierung wird schlieBlich mit einer Erhohung der Ausschaltverlustenergie erkauft.
Wie in Abschnitt[5.4) gezeigt wird, ist die durch die Stromeinpragung verursachte Ausschalt-
verlustenergie bei gleicher Uberspannung bzw. Stromsteilheit jedoch geringer als bei einer

konventionellen Widerstandssteuerung.

Exemplarisch sind in Tab.[5.5|die Ergebnisse der Messungen beider Priiflinge bei einer Wi-
derstandssteuerung und bei einer Stromeinprigung fiir einen ausgewéhlten Betriebspunkt
aufgefiihrt. Wie ersichtlich ist, fiihrt die Stromeinprigung zu einer Reduzierung der Uber-
spannung beim Abschalten, ohne jedoch die Spannungsanstiegszeit oder die Ausschaltver-
zdgerungszeit zu erhohen. Beim IRF3306PbF kann jedoch mit der ausgewihlten Beschal-
tung nur eine geringe Reduzierung von U erreicht werden, da hier die Einschaltiiberspan-
nungsspitze Urgys der aufkommutierenden Diode nicht gleichermafBen wie die Stromsteilheit

verringert werden kann.

NP110NO55PUG IRFS3306PbF
Widerstandsst. Stromeinprigung Widerstandsst. Stromeinprigung
Beschaltung Rg=39Q Re =390, Rc=39Q Re =390,
Ry=5,1Q,U;=5,1V Ry =5,1Q,U; =5,1V

Uberspannung Upk 25,1V 20,8V 26,3V 24,0V
Stromsteigung dip /dt 884 A/us 733A/us 729A/us 636A/us
Spannungsanstiegszeit ¢, 39,3ns 41,9ns 16,5ns 16,0ns
Stromfallzeit ¢7; 135,7ns 163,6ns 164,7ns 188,5ns
Ausschaltverzogerung 74,7 1) 148,1ns 148,3ns 48,0ns 46,9ns
Ausschaltenergie E(,r ) 571 ul 633l 635u] 642l

Tab. 5.5: Ausschaltverhalten bei der Stromeinprigung und der Widerstandssteuerung der
Priiflinge; Bed.: Iy = 150A, Upp =24V, T) =25°C, Rz =3,9Q

Im Folgenden werden die fiir das Ausschalten charakteristischen Ergebnisse der vorgestell-
ten Ansteuermethode im Vergleich zur Widerstandssteuerung fiir den NP110NO55PUG vor-
gestellt. Die Ergebnisse fiir den IRFS3306PbF befinden sich in den Abbildungen bis
[14.21]im Anhang und unterscheiden sich nur wenig von denen des NEC-Chips.

Wie in Abb. erkennbar, unterscheiden sich die Spannungsanstiegszeiten bei der Strom-
einpriagung von denen bei der Widerstandssteuerung kaum. Die Stromfallzeiten jedoch kon-
nen bei der Stromeinprigung erheblich vergrolert werden (siehe Abb. [5.31). Im Gegensatz
zur di/dt-control sinkt die Beeinflussbarkeit der Stromsteilheit bei dieser Ansteuermethode
nicht mit wachsendem Gate-Widerstand. Die Folge ist eine deutliche Reduzierung der Uber-
spannung im Vergleich zur Widerstandssteuerung und eine Erhéhung der Ausschaltverlust-
energie, was den Abbildungen[5.32Jund [5.33]entnommen werden kann. Beim IRFS3306PbF
ist in Abb. im Anhang ersichtlich, dass bei kleinen Gate-Widerstinden, aufgrund der
nur geringfiigig reduzierten Einschaltiiberspannung Urgy der aufkommutierenden Diode,
die Uberspannung beim Abschalten nur wenig reduziert werden kann. Die Ausschaltverzo-

gerungszeit ty(, ) wird, wie erwartet, durch die Stromeinpragung nicht beeinflusst (siehe

Abb.[533).



5. Methoden zur aktiven gateseitigen Steuerung des harten Ausschaltverhaltens von

Leistungs-MOSFETSs 76
200 350
o 3000 ¢
L T s e [ S R St
— — 250F &
z z
= 100p A=
> =
— F200p el
50r @ Widerstandsst. @ 25°C 1501 A @ Widerstandsst. @ 25°C
AWiderstandsst. @ 100°C A Widerstandsst. @ 100°C
4 Stromeinpragung @ 25°C i Stromeinpragung @ 25°C
0 : . -’-Stromeinprégung @ 100°C 100 | : -.-Stromeinprégung @ 100°C
0 5 10 15 20 25 0 5 1 20 25

Ry ()

Abb. 5.30: Spannungsanstiegszeit t¢,, bei
der Stromeinpriagung im Vergleich zur Wi-
derstandssteuerung bei Verwendung des
NP110NO55PUG; Bed.: Upp =24V, I, =
150A, R, =5,1Q,U; =5,1V
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Abb. 5.32: Uberspannung Upx wihrend
des Abschaltens bei der Stromeinpragung
im Vergleich zur Widerstandssteuerung bei
Verwendung des NP110NO55PUG; Bed.:
Upp =24V, I =150A, Ry =5,1Q, U; =
5,1V
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Abb. 5.31: Stromfallzeit ¢; bei der Strom-
einpragung im Vergleich zur Wider-
standssteuerung bei  Verwendung des
NP110NO5S5PUG; Bed.: Upp = 24V,
I =150A, Ry =5,1Q,U; =5,1V
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Abb. 5.33: Ausschaltenergie Eg s bel
der Stromeinprigung im Vergleich zur Wi-
derstandssteuerung bei Verwendung des
NP110NO55PUG; Bed.: Upp =24V, I =
I150A, Ry =5,1Q,U; =5,1V

Die Ansteuermethode der Stromeinpriagung bietet eine gute Moglichkeit zur direkten Kon-

trolle der Stromsteilheit beim Abschalten des Leistungs-MOSFETSs. Die Spannungsanstiegs-

zeit und die Ausschaltverzogerungszeit werden nicht beeinflusst. Durch die einstellbare bzw.

wihlbare Steuerspannung U, kann ein vom Betriebspunkt abhidngiges Ausschalten realisiert

werden. Die Beeinflussung des Ausschaltvorgangs ist, im Gegensatz zur Ansteuermethode

der di/dt-control, unabhiingig von der Stromsteilheit.
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Abb. 5.34: Experimentell erzielte Ausschaltverzogerungszeit 7;(,rr) bei der Stromein-
prigung im Vergleich zur konventionellen Widerstandssteuerung bei Verwendung des
NP110NO5S5PUG in Abhingigkeit vom Gate-Widerstand und der Sperrschichttemperatur;
Bed.: Upp =24V, I, =150A, R, =5,1Q,U; =5,1V

5.3.5 Beeinflussung des Ausschaltverhaltens durch Kombination aus zweistufiger

Ansteuerung und Einpriigung eines positiven Gate-Stromes

Anhand der erzielten Ergebnisse bei der Untersuchung der verschiedenen Ansteuerverfah-
ren bietet es sich an, die zweistufige Ansteuerung sowie die Stromeinprigung miteinander
zu kombinieren. Auf diese Weise ist es moglich, die Spannungsanstiegszeit und die Strom-
fallzeit separat voneinander zu kontrollieren. In Abb.[5.35]ist das Prinzipschaltbild der kom-
binierten Ansteuermethoden dargestellt. Auf eine genauere Erlduterung der Funktionsweise
wird an dieser Stelle verzichtet und auf die Abschnitte und 5.3.4l verwiesen.

R, D,
+15V o— 1 >t
UCC
oV
UQQ D
+15V l
|

S

Abb. 5.35: Prinzipielle Schaltung der Kombination aus der zweistufigen Ansteuerung und
der Stromeinprigung
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In Abb. ist das Schaltverhalten des NP110NOS5PUG im Falle einer Widerstandssteue-
rung sowie der Kombination aus zweistufiger Ansteuerung und Stromeinprigung fiir einen
exemplarischen Betriebspunkt abgebildet. Die Reduzierung der Spannungsanstiegszeit zu
Beginn des Ausschaltvorgangs, bedingt durch die zweistufige Ansteuerung, ist deutlich er-
kennbar. Mittels der Stromeinpriagung wird darauffolgend die Stromsteilheit verringert, was
zu einer Reduzierung der Uberspannung beim Abschalten fiihrt. Die Ausschaltverlustenergie
Ej(,rr) 1st bel der kombinierten Ansteuermethode fiir diesen Betriebspunkt nahezu identisch
mit der der Widerstandssteuerung.
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___ Kombination aus zweistufiger
Ansteuerung und Stromeinpragung

Abb. 5.36: Ein- und Ausschaltverhalten des NP110NO5S5PUG bei der Kombination aus zwei-
stufiger Ansteuerung und Stromeinpriagung im Vergleich zur Widerstandssteuerung; Bed.:
Iy =150A,Upp =24V, T; =25°C,Rc =7,5Q,R; =5,1Q,U; = 5,1V, Rgorr2 = 0,47Q

---- Widerstandssteuerung

In Tab. [5.6]sind fiir einen Vergleich mit der Widerstandssteuerung die wichtigsten Parameter
des kombinierten Ansteuerverfahrens fiir beide Priiflinge aufgelistet. Wie zu erkennen ist,
konnen jeweils die positiven Eigenschaften der beiden Ansteuermethoden, d.h. reduzierte
Spannungsanstiegszeit, reduzierte Uberspannung sowie verkiirzte Ausschaltverzogerungs-
zeit, bei beiden Priiflingen miteinander kombiniert werden.

Zur Charakterisierung der kombinierten Ansteuermethode aus zweistufiger Ansteuerung und

Stromeinprigung sind in den Abbildungen [5.37]bis [5.41]die wichtigsten erzielten Parameter



5. Methoden zur aktiven gateseitigen Steuerung des harten Ausschaltverhaltens von

Leistungs-MOSFETSs 79
NP110NO5S5PUG IRFS3306PbF
Widerstandsst. [ zweist. Anst. & Stromeinpr. | Widerstandsst. [ zweist. Anst. & Stromeinpr.
Rc=75Q, Rc=75Q,
Beschaltung Rc=175Q R, =5,1Q,U; =5,1V, Rc=17,5Q R, =51Q,U; =51V,
RGoff.Z = 0,479 RGOff.Z = O,47Q

Uberspannung U, 22,5V 17,5V 20,1V 17,2V
Stromsteigung dip /dt 802A/us 638A/us 689A /s 551A/us
Spannungsanstiegszeit ¢, 65,3ns 38,8ns 32,7ns 18,9ns
Stromfallzeit ¢7; 149,7ns 187,9ns 174,1ns 217,4ns
Ausschaltverzogerung fy(or 1) 234.8ns 120,2ns 76,3ns 48,5ns
Ausschaltenergie Ey(,rr) 680 1l 671 ul 714 1) 694 1

Tab. 5.6: Ausschaltverhalten der Priiflinge durch Kombination aus zweistufiger Ansteuerung
und Stromeinpriagung sowie der Widerstandssteuerung; Bed.: Ir = 150A, Upp =24V, T) =
25°C

fiir das Ausschalten des NP110NO55PUG illustriert. Die Paramter fiir das Ausschalten des
IRFS3306PbF befinden sich im Anhang in den Abbildungen [14.22]bis[14.26]

Die Reduzierung der Spannungsanstiegszeit bei der kombinierten Ansteuermethode im Ver-
gleich zur Widerstandssteuerung ist in Abb. ersichtlich. Vor allem bei hohen Gate-
Widerstidnden groBer 10 €2 ist dieser Effekt deutlich auszumachen. Mittels des Wegschaltens
des niederohmigen Strompfades am Ende der Spannungsanstiegszeit und der darauf aktivier-
ten Stromeinpragung kann die Stromfallzeit erheblich verldngert werden (sieche Abb. [5.38)
und fiihrt so zu einer fast konstanten Reduzierung der Uberspannung U, beim Abschalten
im Vergleich zur konventionellen Widerstandssteuerung (vgl. Abb.[5.39). Die resultierenden
Ausschaltverlustenergien sind in Abb. [5.40] dargestellt. Es kann entnommen werden, dass
sich bei niedrigen Gate-Widerstinden die Ausschaltverlustenergien kaum von denen bei der
Widerstandssteuerung unterscheiden. Dies resultiert aus der Einsparung der Spannungszeit-
flache zu Beginn des Ausschaltvorganges sowie der Erhohung der Stromzeitfliche wihrend
der Stromfallzeit. Fiir grolere Gate-Widerstinde ab ca. 10 weist das kombinierte Ansteu-
erverfahren beim NP110NOS5PUG sogar deutlich geringere Ausschaltverlustenergien auf.
Beim IRFS3306PbF weichen die Ausschaltverlustenergien iiber den gesamten betrachte-

ten Gate-Widerstandsbereich nicht bemerkenswert von denen der Widerstandssteuerung ab
(Abb. [I4.25]im Anhang).

Wie schon bei der zweistufigen Ansteuerung kann bei der Kombination aus zweistufiger
Ansteuerung und Stromeinprigung ebenfalls die Ausschaltverzogerungszeit 7;(,y) in Abb.

[5.41] auf einem niedrigen und fast konstanten Wert gehalten werden.

Ingesamt kann festgestellt werden, dass die Kombination aus zweistufiger Ansteuerung und
Stromeinpriagung jeweils die positiven Eigenschaften beider Ansteuerverfahren miteinander
vereinigt. So ist es auf diese Weise moglich, den Spannungsanstieg getrennt von der Strom-
fallzeit zu beeinflussen. Die Resultate sind geringere Uberspannungen bei gleichen oder so-
gar teilweise niedrigeren Ausschaltverlustenergien gegeniiber der Widerstandssteuerung so-
wie eine fast konstante Ausschaltverzogerungszeit. Erkauft wird dies durch einen wesentlich

hoheren Bauteilaufwand in der Treiberschaltung.
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Abb. 5.37: Spannungsanstiegszeit t,, bei
der Kombination aus zweistufiger Ansteue-
rung und Stromeinpriagung im Vergleich zur
Widerstandssteuerung bei Verwendung des
NP110NO55PUG; Bed.: Upp =24V, I =
150A, Ry =5,1Q, Uy = 5,1V, Rgoprp =
0,47Q

3% -@Widerstandsst. @ 25°C
AWiderstandsst. @ 100°C
- Komb. zweistuf. Anst. & Stromeinpr. @ 25°C
o5l -’ Komb. zweistuf. Anst. & Stromeinpr. @ 100°C
2,
~ 20
o
)
151
! G0 5 10 15 20 25
R.[Q
o [9]

Abb. 5.39: Uberspannung Upi wihrend des
Abschaltens bei der Kombination aus zwei-
stufiger Ansteuerung und Stromeinpriagung
im Vergleich zur Widerstandssteuerung bei
Verwendung des NP110NO55PUG; Bed.:
Upp =24V, I = 150A, Ry =5,1Q, U; =
5,1V, RGorrp =0,47Q
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Abb. 5.38: Stromfallzeit 75; bei der Kom-
bination aus zweistufiger Ansteuerung und
Stromeinprigung im Vergleich zur Wi-
derstandssteuerung bei Verwendung des
NP110NO55PUG; Bed.: Upp =24V, I =
150A, Ry = 5,1Q, Uy = 5,1V, Rgofrp =
0,47Q
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Abb. 5.40: Ausschaltenergie Eg s bei
der Kombination aus zweistufiger Ansteue-
rung und Stromeinpriagung im Vergleich zur
Widerstandssteuerung bei Verwendung des
NP110NO55PUG; Bed.: Upp =24V, I =
150A, Ry =5,1Q, Us = 5,1V, Rgofro =
0,47Q
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Abb. 5.41: Experimentell erzielte Ausschaltverzogerungszeit 74(,rs) bei der Stromein-
prigung im Vergleich zur konventionellen Widerstandssteuerung bei Verwendung des
NP110NOS5PUG in Abhingigkeit vom Gate-Widerstand und der Sperrschichttemperatur;
Bed.: UDD = 24V, IL = 150A, RS = 5,1 Q, Ud = S,IV, RG()ff,Z = 0,47.Q.

5.4 Zusammenfassung und Schlussfolgerungen

Um die untersuchten Ansteuermethoden miteinander vergleichen und bewerten zu koénnen,
wird zunéchst der Betrag der Stromsteilheit |dip/dt| beim Abschalten in Abhingigkeit vom
Gate-Widerstand herangezogen. In den Abbildungen [5.42] und [5.43]ist dieser fiir die hier
untersuchten Ansteuermethoden fiir jeweils den NP110NO55PUG sowie den IRFS3306PbF
abgebildet. Es ist zu erkennen, dass die Betrige der Stromsteilheiten beim Abschalten bei der
du/dt-control, der Stromeinprigung sowie der Kombination aus Letzterer mit der zweistufi-
gen Ansteuerung deutlich niedriger als bei den anderen Verfahren ausfallen. Der NP110NO055-
PUG weist im Vergleich zum IRFS3306PbF fiir niedrige Gate-Widerstéiinde eine etwas ho-
here Stromsteilheit auf. Weiterhin ist exemplarisch eine Grenze nach dem Uberspannungs-
Kriterium in Abschnitt 4.2] bzw. Gleichung (4.2) und (.I)) eingezeichnet, die sich mit der
prozentualen Uberspannungsreserve kr = 0,1 sowie Upp max = 30V und Ls = 34nH zu
\dip/dt|max = 574 A/ us ergibt. Wie in den Abbildungen [5.42und zu erkennen ist, kann
diese exemplarische Grenze bei der Widerstandssteuerung fiir den hier betrachteten Gate-
Widerstandsbereich nicht eingehalten werden, sondern kann erst mithilfe der Stromeinpra-
gung und der du/dt-control unterschritten werden. Weiterhin ist das Ziel der Untersuchungen,
eine Reduzierung der Ausschaltverlustenergie von ca. 10 bis 30 % bei gleicher Uberspan-
nung gegeniiber der Widerstandssteuerung zu erreichen. In den Abbildungen [5.44] und [5.46|
sind jeweils die Ergebnisse fiir den NP110NO5S5PUG und den IRFS3306PbF aufgefiihrt. Zu
beachten ist, dass die messtechnisch bestimmten Uberspannungen etwas niedriger ausfallen,
als es iiber eine Ermittlung durch die Stromsteilheit nach dem Kriterium in Gleichung #.2))
der Fall wire (siche Abschnitt[4.2).

Beim Priifling NP110NO55PUG konnte vor allem bei der zweistufigen Ansteuerung, der
Stromeinprigung sowie der Kombination aus beiden Verfahren das gesetzte Ziel gut erreicht
werden, was in Abb. fiir eine exemplarische Uberspannung von U ok = 20V ersichtlich
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ist. Mittels des kombinierten Ansteuerverfahrens kann beispielsweise bei einer Uberspan-

nung Uy, von 20 V eine gegeniiber der Widerstandssteuerung um etwa 31 % geringere Aus-

schaltverlustenergie erreicht werden. Mit sinkender Uberspannung steigt dieser Wert noch

weiter an. Die du/dt-control liefert mit einer Reduzierung von 18 % ebenfalls ein gutes Er-

gebnis. Bei der di/dt-control dagegen kann nur fiir hohe Stromsteilheiten und damit hohe

Uberspannungen ein zufriedenstellendes Ergebnis erzielt werden. Mit sinkender Uberspan-

nung sinkt die Effektivitit dieser Ansteuermethode und verliert bei niedrigen Uberspannun-

gen schnell ihre Wirkung.
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Abb. 5.42: Experimentell erzielte Ergebnis-
se des Betrages der Stromsteilheit beim Ab-
schalten des NP110NO55PUG in Abhin-
gigkeit vom jeweiligen Ansteuerverfahren;
Bed.: Upp =24V, I =150A, T; =25°C
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Abb. 5.44: Experimentell erzielte Uber-
spannung U, in Abhingigkeit von der
Ausschaltenergie E(, ) der untersuch-
ten Ansteuerverfahren bei Verwendung des
NP110NO55PUG; Bed.: Upp =24V, I =
150A, Ty =25°C
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Abb. 5.43: Experimentell erzielte Ergeb-

nisse des Betrages der Stromsteilheit beim

Abschalten des IRFS3306PbF in Abhin-

gigkeit vom jeweiligen Ansteuerverfahren;

Bed.: UDD = 24V, IL = 150A, TJ =25°C
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Abb. 5.45: Prozentuale Reduzierung der
Ausschaltverlustenergie der verschiedenen
Ansteuermethoden bezogen auf eine Wi-
derstandssteuerung und Uy = 20V bei
Verwendung des NP110NOS5PUG; Bed.:
Upp =24V, I = 150A, Ty =25°C
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Prinzipiell dhneln die Ergebnisse des IRFS3306PbF sehr denen des NP110NOS5PUG. Den-

noch muss festgestellt werden, dass die Reduzierung der Ausschaltenergie bei gleichblei-

bender Uberspannung nur befriedigend ausfillt, da bei keinem Ansteuerverfahren bei einer

Uberspannung von 20 V eine Reduzierung von iiber 10 % erreicht werden konnte (siehe Abb.
[5.47). Verursacht wird dies in erster Linie durch die Einschaltiiberspannung der aufkommu-
tierenden Diode sowie der sehr hohen Ubertragungssteilheit des IRF-MOSFETs. Erst ab
einer Uberspannung unter 20 V steigt die Reduzierung der Ausschaltenergie der Ansteuer-
methoden gegeniiber der Widerstandssteuerung an, was in Abb. ersichtlich ist.
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Abb. 5.46: Experimentell erzielte Uber-
spannung U, in Abhingigkeit von der
Ausschaltenergie E(, ) der untersuch-
ten Ansteuerverfahren bei Verwendung des
IRFS3306PbF; Bed.: Upp = 24V, I} =
150A, Ty =25°C
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Abb. 5.48: Experimentell erzielte Ausschalt-
verzdgerungszeit f,rs) in Abhdngigkeit
vom Gate-Widerstand Rs der untersuch-
ten Ansteuerverfahren bei Verwendung des
NP110NO55PUG; Bed.: Upp =24V, I =
150A, Ty =25°C
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Abb. 5.47: Prozentuale Reduzierung der
Ausschaltverlustenergie der verschiedenen
Ansteuermethoden bezogen auf eine Wider-
standssteuerung und U, = 20V bei Ver-
wendung des IRFS3306PbF; Bed.: Upp =
24V, I, =150A, Ty =25°C
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Abb. 5.49: Experimentell erzielte Ausschalt-
verzogerungszeit ;s in Abhdngigkeit
vom Gate-Widerstand Rg der untersuch-
ten Ansteuerverfahren bei Verwendung des
IRFS3306PbF; Bed.: Upp = 24V, I =

150A, Ty =25°C
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Eine weitere, nicht zu vernachlissigende Verbesserung ist die Reduzierung der Ausschaltver-
zbgerungszeit 1,4, ¢ ) durch die zweistufige Ansteuerung und durch die Kombination Letz-
terer mit der Stromeinprigung. Dies ist fiir beide Priflinge in den Abb. [5.48|und [5.49] dar-
gestellt. Mittels einer verkiirzten gemeinsamen Verriegelungszeit kann unter anderem das
Ausgangsspektrum des Laststromes verbessert werden.

Zusammenfassend ist festzustellen, dass die Kombination aus zweistufiger Ansteuerung und
Stromeinprigung die besten Ergebnisse hinsichtlich der Reduzierung der Ausschaltverlus-
tenergie liefert. Auf diese Weise sind Reduzierungen der Ausschaltverluste und damit Ni-
herungsweise der gesamten Schaltverluste von 30 % und hoher zu erreichen. Nachteilig ist
jedoch der relativ hohe Bauteilaufwand. Die du/dt-control liefert dagegen ein gutes Gleich-

gewicht an Reduzierung der Ausschaltverlustenergien sowie an Bauteilaufwand.
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6. Adaption der Stromsteilheit beim Schalten mittels
systematischer Auslegung der Common Source
Induktivitit und des Gate-Widerstandes

6.1 Einfiihrung

Wie bereits in Kapitel 5 aufgezeigt, konnen Active Gate Control Methoden zur Verbesse-
rung des Ausschaltverhaltens bzw. zur Steuerung der Stromsteilheit beim Abschalten von
Leistungs-MOSFETs beitragen. Nachteil dieser Ansteuerkonzepte sind jedoch der erhohte
Bauteilaufwand des Treibers sowie die damit verbundenen hoheren Kosten.

Eine weitere und relativ einfache Moglichkeit zur Beeinflussung des Ausschaltverhaltens
bzw. der Stromsteilheit beim Abschalten — und damit direkt der Uberspannung am MOS-
FET — ist die gezielte Positionierung des Hilfssource-Abgriffs der Treiberschaltung. Das
Ziel bei dieser Vorgehensweise ist in erster Linie die Einhaltung der maximal erlaubten, ap-
plikationsabhingigen Uberspannung beim Abschalten, was durch eine gezielte Auslegung
der Streuinduktivitit zwischen dem Source des Leistungs-MOSFETs und dem Hilfssource-
Abgriff des Treibers — auch Common Source Induktivitit genannt — sowie durch Adaption
des Gate-Widerstands erreicht wird. Der Vorteil ist hier der geringe Bauteilaufwand. Dem ge-
geniiber steht der Nachteil des hoheren Aufwands an Schaltungsanalyse bzw. -vermessung

bei der Entwicklung der Treiberschaltung, wie spéter gezeigt wird.

In der Literatur wurde bereits der Einfluss der Common Source Induktivitit Lgso bzw. der
Streuinduktivitdt des Kommutierungskreises Ls auf die Stromsteilheit aufgezeigt [24, 29,
104, 1105} [106]. Hier wurde jedoch in erster Linie der Einfluss dieser Induktivititen auf den
Wirkungsgrad von MOSFET-Umrichtern untersucht, der bei den dort vorgenommenen Be-
trachtungen mit steigendem Induktivitdtswert sinkt. Begriindet wird dies durch die sinkende
Stromsteilheit bzw. langeren Stromfallzeiten mit zunehmender Induktivitit und damit stei-
genden Schaltverlusten. Dies ist zwar in erster Linie soweit richtig, solange die maximal
erlaubten Uberspannungen beim Abschalten nicht in die Untersuchungen mit einflieBen. Bei
Beriicksichtigung dieser Uberspannung kann jedoch bei gleichzeitiger Einstellung der Com-
mon Source Induktivitit und des Gate-Widerstandes eine Wirkungsgradsteigerung erzielt
werden, was in diesem Kapitel aufgezeigt wird.

In [25, 41, 43]] werden analytische Gleichungen zur Bestimmung der zeitlichen Verldufe des
Drain-Stromes und der Drain-Source-Spannung hergeleitet, die entweder die Common Sour-
ce Induktivitit und/oder die Gesamtstreuinduktivitit Ly des Kommutierungskreises mitbe-
riicksichtigen. Diese Herangehensweise fiihrt jedoch mit einigen MOSFET-Parametern nicht
zu zufriedenstellenden Ergebnissen. Im Gegensatz dazu wird in [45) 46, 95] ein vereinfach-
ter Ansatz verfolgt. Hier wird lediglich die Stromsteilheit beim Schalten unter alleiniger

Beriicksichtigung der Common Source Induktivitit approximiert. Dieser Ansatz wird auch
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in dieser Arbeit verwendet.

Eine Erhohung der Common Source Induktivitit fiihrt dabei nicht zu einer automatischen
Erhohung von Oszillationen der Gate-Source-Spannung, da diese sich nicht mit wachsender
Induktivitit im Ansteuerkreis verdndern. Die maximale Amplitude der Oszillationen ist im
Wesentlichen durch die Gate-Source-Kapazitidt bestimmt und verringert sich mit wachsen-

dem Kapazititswert [[107]].

Zu Beginn dieses Kapitels wird kurz wiederholend auf die Stromsteilheit beim Abschal-
ten sowie deren Beeinflussbarkeit mittels der Common Source Induktivitit eingegangen. Es
wird anschlieBend eine systematische Vorgehensweise vorgestellt, die es ermoglicht, eine
hinsichtlich der Stromsteilheit beim Abschalten empfehlenswerte Gro3e der Common Sour-
ce Induktivitit und damit der Position des Hilfssource-Abgriffs zu bestimmen. Dabei wird
aufgezeigt, dass durch diese Methode neben einer besseren Einhaltung der maximal erlaub-
ten Uberspannung bzw. Stromsteilheit ebenfalls die Ausschaltverluste auf einem niedrigeren
Wert als bei alleiniger Adaption der Stromsteilheit mittels des Gate Widerstands gehalten

werden konnen.

Die Ergebnisse der Untersuchungen wurden weitestgehend bereits in [67] veroffentlicht.

6.2 Einfluss der Common Source Induktivitit auf das Schaltverhalten

In Abb. ist der prinzipielle Ansteuerkreis eines Leistungs-MOSFETSs dargestellt. Mitbe-
riicksichtigt ist hier die Common Source Induktivitidt Lgso, wihrend die restlichen Streuin-

duktivitdten und parasitaren Widerstinde vernachlédssigt werden.

r
‘ LDCcr2

Abb. 6.1: Prinzipieller Ansteuerkreis des Leistungs-MOSFETs unter Berticksichtigung der
Common Source Induktivitit Lgso

Zur Herleitung des Ausdrucks fiir die Stromsteilheit in Abhangigkeit von der Streuinduktivi-
tit Lsso werde zundchst nur der Einschaltvorgang (siehe Abb. [2.1T)) betrachtet. Bei Leistungs-
MOSFETs gelten die folgenden Gleichungen jedoch auch fiir den Ausschaltvorgang [435]].

Die Stromsteilheit ist wihrend der Stromanstiegszeit abhéngig von der bereitgestellten La-

dungsmenge [45]]:
@ _ gmlc ~ gm-lc
dt CGS Ciss ‘

6.1)
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Dabei gilt fiir Cj;s = Cgs + Cip-
Fiir den Spannungsanstieg kann dagegen Gleichung (6.2)) angesetzt werden [23, 43].

dups  Ig
dt _CGD

(6.2)

Gleichung und (6.2)) setzen einen konstanten Gate-Strom voraus, was in der Regel bei
der Ansteuerung von Leistungs-MOSFETSs nicht der Fall ist, da hier meistens ein Treiber mit

einer Spannungsquelle und einem Gate-Widerstand genutzt wird. Unter Beriicksichtigung
der Gate-Spannung Uy, folgt daher fiir Gleichung folgender Ausdruck:

Ip
duDS B Ugg - UGS,th ~ 2gm

dt Rs-Cop

(6.3)

Der Term Ugs s, + (Ip/2gm) in Gleichung (6.3)) stellt dabei den mittleren Wert der Gate-
Source-Spannung wihrend der Stromanstiegszeit dar (siche Abb. sowie Gleichung (2.3)).
Wird nun der nicht unwesentliche Spannungsabfall an der Streuinduktivitit Lgs im Ansteu-

erkreis mitberiicksichtigt, erweitert sich Gleichung (6.3) zu:

Ip dip
dups  Use —UGsih — 24, —Lso2 " 4

dt Rs-Cop

(6.4)
Durch Einsetzen von (6.2)) in (6.1)) und dann in (6.4) folgt die Approximation der Stromsteil-
heit wihrend des Schaltens in Abhéngigkeit von Lgg»:

dip _ Uge—Ucsin— (2%,,)
dt (RG “Ciss - glm) +LS62‘

(6.5)

Wie anhand Gleichung @ zu erkennen ist, hingt die Stromsteilheit von dem Gate-Wider-
stand R und ebenfalls stark von der Streuinduktivitiit Lgs, zwischen dem Source des MOS-
FETs und dem Hilfssource-Abgriff des Treibers ab. Die Einstellung der Stromsteilheit ist
groftenteils iiber eine Variation von Rg moglich. Fiir hohe Werte von Lgs, kann es jedoch
passieren, dass der Term (Rg - Ciss - é) an Einfluss verliert und somit die Steuerung der
Stromsteilheit durch Lgs> dominiert.

Weitere wesentliche EinflussgroBen auf die Stromsteilheit sind die Ubertragungssteilheit g,
sowie die Schwellenspannung Ugs ;1. Beide Faktoren unterliegen starken Bauteilschwankun-
gen, weshalb es schwierig ist, genaue Berechnungen oder Simulationen zu erstellen, die sich
exakt mit den experimentellen Ergebnissen decken. Zudem wird in dem Ansatz nach Glei-
chung (6.5)) die Streuinduktivitit Ls des gesamten Kommutierungsweges vernachldssigt, was
zu weiteren Abweichungen zwischen den theoretischen und praktisch erzielten Werten fiihrt.
Prinzipiell fiihrt eine hohere Schwellenspannung Ugs s, zu lingeren Stromanstiegszeiten so-
wie wiederum zu kiirzeren Stromfallzeiten. In der Regel ist die Stromanstiegszeit jedoch viel

kiirzer als die Fallzeit, was an den weit verbreiteten Gate-Spannungsniveaus von 15 V (Ein-
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schalten) und 0 V (Ausschalten) liegt [[108], d.h. dass der Betrag des Zihlers in Gleichung
(@ fiir z.B. Uy = 15V (Einschalten) groBer als fiir Uy, = OV (Ausschalten) ist (der Term
Ugs h +1Ip/2gm betrigt in der Regel ca. 3 V bis 5 V).

Ein weitere Motivation bei der hier vorgestellten Vorgehensweise ist die Reduzierung der
Ein- und Ausschaltverzogerungszeiten 1,(,,) und f4(,rs), die analytisch mittels der Glei-
chungen (2.1) und (2.4) bestimmt werden kénnen [23]. Da die Schaltverzogerungszeiten
nicht abhiingig von der Induktivitét Lgs, sind, konnen unter Voraussetzung gleichbleibender
Stromsteilheit bei Erhohung von Lgs> und gleichzeitiger Verringerung von Rg diese Zeiten
verkiirzt werden. Dies hat den Vorteil der nun moglichen Reduzierung der gemeinsamen
Verriegelungszeit (,,Totzeit*) in Halbbriickenkonfigurationen wie es bereits durch eine zwei-
stufige Ansteuerung (Abschnitt[5.3.3) erreicht werden kann.

6.3 Verfahren zur Adaption der Stromsteilheit

6.3.1 Bestimmung der Streuinduktivititen im Kommutierungskreis

Die gezielte Adaption der Stromsteilheit beim Ausschalten durch vorteilhafte Platzierung
des Source-Abgriffes der Treiberschaltung setzt die Kenntnis iiber die Hohe der involvier-
ten Common Source Induktivitit Lgso voraus. Letztere kann bereits vor dem Aufbau einer
leistungselektronischen Schaltung bei bekanntem Layout simulativ als auch im Nachhin-
ein messtechnisch ermittelt werden. Die messtechnische Ermittlung der Streuinduktivititen
im Kommutierungskreis kann entweder mittels Impedanz-Analysatoren oder Stromimpul-
sen erfolgen. Letztere Methode bietet neben der hinreichenden Genauigkeit einen geringen
Aufwand und kann in zwei Verfahren — Doppelpuls- und Einzelpuls-Verfahren — unterteilt
werden. Eine kurze Erlduterung der beiden Verfahren erfolgte in Abschnitt [3.2.4] und kann

zusitzlich in [30} 166, 67 nachgelesen werden.

10 mm

Positionen des Source-Abgriffs
der Treiberschaltung

Abb. 6.2: Ausschnitt des Layouts der Testschaltung zur Erlduterung der Hilfssource-Abgriffe
der Positionen 1 bis 6 der Treiberschaltung. Position 2: Referenzpunkt der Messungen an-
hand Angaben von NEC.
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In Abb. [6.2] ist ein Ausschnitt des Layouts der Testschaltung nach Abschnitt [3.2.4] illus-
triert, in dem die verschiedenen Abgriff-Positionen fiir den Source-Anschluss der Treiber-
schaltung gekennzeichnet sind. Der Abgriff 1 wurde direkt auf dem Source-Lead des MOS-
FETs vorgenommen, wihrend Abgriff 2 direkt auf der Leiterplatte an der Kontaktstelle des
Source-Leads mit der Leiterbahn erfolgte. Die Abgriffe 3 bis 6 wurden in unterschiedlichen
Abstinden von einigen Millimetern in Bezug auf Abgriff 2 vorgenommen. Die Tab. [6.1|bein-
haltet die Messergebnisse der ermittelten Common Source Induktivititen, mit denen in den
folgenden Abschnitten die Untersuchungen zur Adaption der Stromsteilheit durchgefiihrt

werden.

Messpunkt | gemessenes Lgs2

1 3,6 nH
2 (%) 4,5 nH
3 5,4 nH
4 6,7 nH
5 7,5 nH
6 8,3 nH

Tab. 6.1: Gemessene Ergebnisse der Common Source Induktivitit Lgsy der jeweiligen Ab-
griffe der Treiberschaltung mittels des Einzelpuls-Verfahrens. (+) empfohlener Referenz-
punkt der Messungen

6.3.2 Analytische und simulative Bestimmung der Stromsteilheit beim Abschalten

Die analytische Bestimmung der Stromsteilheit erfolgt nach Gleichung (6.5) und mittels
der Datenblattangaben des Herstellers sowie der nach Abschnitt[6.3.1] ermittelten Werte der
verschiedenen Streuinduktivitdten nach Tab.[6.1] Als Priifling wird der NP110NO55PUG ver-
wendet und fiir den Betriebspunkt eine Zwischenkreisspannung von Upp = 24V sowie ein

Laststrom von I = 150 A gewdihlt.

Gleichzeitig wird das Schaltverhalten wie bereits in Abschnitt [3.4] mittels PSpice und Level
3 Spice-MOSFET-Modellen simuliert und es werden die maximalen Stromsteilheiten beim
Abschalten fiir den gewéhlten Betriebspunkt bestimmt.

Die Ergebnisse des Betrages der Stromsteilheit beim Abschalten in Abhéingigkeit von der
Common Source Induktivitit und dem Gate-Widerstand anhand der analytischen Berech-
nung sowie anhand der Simulation sind in Abb. [6.3] dargestellt. Wie zu erkennen ist, sinkt
die Stromsteilheit erheblich mit steigender Common Source Induktivitit. Ebenfalls gut er-
sichtlich ist, dass sich die simulativ sowie die analytisch erzielten Ergebnisse relativ gut

miteinander decken.

Zur Bestimmung des empfehlenswerten Bereichs von Lgs, sowie Rg wird wie folgt vorge-
gangen: Zuerst wird die Grenze der maximal erlaubten Stromsteilheit nach Gleichung (4.2)
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Abb. 6.3: Analytisch und simulativ ermittelte Betridge der Stromsteilheit beim Abschalten
des NP110NO55PUG in Abhingigkeit von Lgs, und Rg; Bed.: Upp = 24V, I = 150A,
Ty =25°C

in Abschnitt[4.2] bestimmt. Folgend wird der Wertebereich der Common Source Induktivitit
ermittelt, fiir den die Stromsteilheit die festgelegte, maximale Grenze |dip/dt|;nqx schneidet.
Weiter eingegrenzt wird dann der Bereich durch die Wahl des Gate Widerstands. Dieser sollte
niedrig sein, um die Spannungsanstiegs- und Fallzeiten sowie die Schaltverzogerungszeiten
moglichst kurz zu halten. Die untere Grenze des Widerstandbereiches wird wiederum durch
die Spitzenstromtragfdhigkeit des Treibers bestimmt. Typische Werte liegen hier zwischen 1
bis 9 A.

Eine exemplarische zu fordernde Grenze der maximal erlaubten Stromsteilheit ergibt sich
nach Gleichung und mit der prozentualen Uberspannungsreserve k, = 0,1 sowie
Upp,max =30V und L = 34nH zu |dip /dt | ey = 574 A/ us. Wie in Abb.zu erkennen ist,
kann diese Grenze bei einer Common Source Induktivitit von Lgs, = 4,5nH, was einer typi-
schen GroBe der sourceseitigen Gehiusestreuinduktivitit eines D?PAK-Gehiuses entspricht,
mittels des iiblichen Gate-Widerstandsbereiches von 3 bis 20 Q sowie etwas hoheren Wider-
standswerten nicht eingehalten werden. Es ergibt sich in diesem Beispiel ein theoretischer,

empfehlenswerter Bereich von Lggr ~ 7,5 —9,0nH und Rg =3 — 10Q.

Ein weiterer Aspekt ist die Abhédngigkeit der Stromsteilheit von der Schwellenspannung
Ugs i, sowie von der Hohe des Drain-Stromes Ip, was in Abb. @ illustriert ist. So steigt
die Stromsteilheit mit wachsender Gate-Source-Schwellenspannung sowie leicht mit wach-
sendem Drain-Strom an. Dies bedeutet, dass bei der Auslegung von Leistungs-MOSFETSs
ein Kompromiss getroffen werden muss. Zum Einen ist es erstrebenswert, die Schwellen-
spannung des Halbleiters hoch zu setzen, um diesen gegen parasitdres Wiedereinschalten zu
schiitzen. Zum Anderen kann eine zu hohe Schwellenspannung zu schwer kontrollierbaren
Stromflanken beim Schalten und damit gegebenenfalls zum ungewollten Durchbruch des
MOSFET:s fiihren.
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Weiterhin kann anhand Abb. [6.5] festgestellt werden, dass bei niedrigen als auch bei hohen
Common Source Induktivititen die Ubertragungssteilheit g,, einen merklichen Einfluss auf

die Stromsteilheit besitzt.
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Abb. 6.4: Analytische Ergebnisse des Be- Abb. 6.5: Analytische Ergebnisse des Be-
trages der Stromsteilheit beim Abschalten trages der Stromsteilheit beim Abschalten
des NP110NO5S5PUG in Abhingigkeit von des NP110NO55PUG in Abhingigkeit von

der Gate-Source-Schwellenspannung Ugs s, der Common Source Induktivitit Lgs, und
und des Drain-Stromes Ip; Bed.: Upp =  der Ubertragungssteilheit g,; Bed.: Upp =
24V, LSGZ = 5,0nH, RG = S,I.Q., &m = 24V, IL = 150A, UGSJh = 4,0V, RG =
1208, Ty =25°C 5,1Q, Ty =25°C

Im Gegensatz zum Einfluss auf die Stromfallzeit, wirkt sich die Common Source Indukti-
vitit nur sehr gering auf die Stromanstiegszeit aus, was in Abb. [6.6] zu erkennen ist. Wie
bereits in Abschnitt [3.3.1] erldutert, féllt fiir den hier betrachteten Gate-Widerstandsbereich
wihrend der Stromanstiegszeit des MOSFETSs nahezu die gesamte Eingangsspannung Upp
iber den Streuinduktivititen des Kommutierungsweges an. Somit stellen diese die stroman-
stiegsbegrenzende Grofle dar. Dies hat zur Folge, dass durch die Erhohung von Lgs) nur die

Ausschaltverluste und kaum die Einschaltverluste signifikant steigen.
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Abb. 6.6: Simulierte Stromfall- und Anstiegszeiten des NP110NO5S5PUG fiir Rg = 3,9Q
und 15Q in Abhingigkeit von der Common Source Induktivitit Lgso; Bed.: Upp = 24V,
I =150A, Ty =25°C
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6.4 Experimentelle Ergebnisse

Experimentell wurden die Stromsteilheiten mittels der Testschaltung aus Abschnitt[3.2.4]so-
wie im gleichen Betriebspunkt wie in Abschnitt [6.3.2] ermittelt. Die erzielten Betrige der
Stromsteilheit beim Abschalten sind in Abb. dargestellt. Wie in der Theorie und Simu-
lation ist deutlich ersichtlich, dass der Betrag der Stromsteilheit mit zunehmender Common
Source Induktivitit abnimmt. Insgesamt konnte eine gute Ubereinstimmung der analytisch
und simulativ erzielten Ergebnisse der Stromsteilheit beim Abschalten mit den experimentell
erzielten Werten erreicht werden (siche Abb. [6.8).
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Abb. 6.7: Experimentell ermittelte Ergebnis-
se des Betrages der Stromsteilheit beim Ab-
schalten des NP110NO55PUG in Abhingig-
keit von der Common Source Induktivitit
Lss> und des Gate Widerstands Rg; Bed.:
Upp =24V, I, = 150A, Ty =25°C

Abb. 6.8: Vergleich experimentell, simula-
tiv und analytisch erzielter Ergebnisse der
Stromsteilheiten des NP110NOS5PUG beim
Abschalten in Abhingigkeit von der Com-
mon Source Induktivitit Lgso; Bed.: Upp =
24V, I, =150A, T; =25°C

Die exemplarisch festgelegte Grenze |dip/dt|max kann mit einer Common Source Indukti-
vitdt von Lgso ~ 7,5...9,0nH eingehalten werden, was sich ebenfalls gut mit den analytisch
und simulativ erzielten Werten deckt. Im Labor konnte jedoch ein etwas hoherer Einfluss des
Gate-Widerstands auf die Stromsteilheit festgestellt werden. Differenzen konnen vor allem
durch Bauteilparameterschwankungen des Priiflings entstehen.

Wie bereits in Abschnitt [6.3.2] aufgezeigt, ist der Einfluss von Lgs, auf die Stromanstiegs-
zeiten im Vergleich zum Einfluss auf die Stromfallzeiten sehr gering. Exemplarisch sind
hierfiir in Abb. [6.9] die Stromanstiegszeiten und -fallzeiten fiir einen Gate Widerstand von
Rc =3,9Q und 15Q aufgefiihrt. Durch den leichten Anstieg der Stromanstiegszeiten stei-
gen folglich auch die Einschaltverluste, was in Abb. ersichtlich ist. Dennoch hilt sich
dieser Effekt sehr in Grenzen.

Generell konnte kein Einfluss von Lgs) auf die Spannungsanstiegszeiten und -fallzeiten so-
wie auf die Ein- und Ausschaltverzogerungszeiten festgestellt werden. Auf eine grafische

Darstellung der Ergebnisse wird daher verzichtet.
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Abb. 6.9: Experimenell ermittelte Stromfall-
und Anstiegszeiten des NP110NO5S5PUG in
Abhingigkeit von der Common Source In-
duktivitidt Lgsy fir Rg = 3,9Q und 15Q;
Bed.: Upp =24V, I = 150A, T =25°C
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Abb. 6.10: Experimenell ermittelte Ein-
schaltenergien E(,,) des NP11ONO55PUG
in Abhingigkeit von der Common Source
Induktivitit Lgso fiir Rg = 3,9Q und 15Q;
Bed.: Upp =24V, I =150A, T; =25°C

Weiterhin ist zur Bewertung der Methode die Uberspannung U, in Abhéngigkeit von der
Ausschaltenergie in Abb. dargestellt. Fiir jede Common Source Induktivitit nach Ta-
belle @ wurden Messwerte mit einem Gate-Widerstand Rg von jeweils 3,9Q, 5,1Q, 7,5Q,
10Q, 15Q und 20 Q ermittelt. Wie zu erkennen ist, sinkt mit zunehmender Common Sour-
ce Induktivitit die Uberspannung. Es ist ebenfalls dort ersichtlich, dass bei gleicher Uber-
spannung eine hohere Common Source Induktivitit zu niedrigeren Ausschaltverlusten fiihrt.
Angemerkt seien hier die etwas geringer ausfallenden, gemessenen Uberspannungen im Ver-
gleich zu den iiber die Stromsteilheit bestimmbaren Spannungen, was wiederum messtech-
nische Griinde hat (siche Abschnitt[4.2)).
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Abb. 6.11: Experimenell ermittelte Uberspannungen U bk in Abhéngigkeit von der Ausschalt-
verlustenergie E(, ) fiir verschiedene Werte der Common Source Induktivitit Lss, bei Ver-
wendung des NP110NO55PUG, Rote Markierungen: ausgewihlte Messpunkte aus Tab. [0.2}
Bed.: UDD = 24V, IL = 150A, TJ =25°C
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6.5 Zusammenfassung und Schlussfolgerungen

Es konnte gezeigt werden, dass mittels der hier vorgestellten Vorgehensweise in Form der
Adaption der Stromsteilheit iiber eine kombinierte Auslegung der Common Source Induk-
tivitdt und des Gate-Widerstandes eine Reduzierung der Ausschaltverlustenergie Ey,rs) er-
reicht wird. Dies wird durch eine Verringerung der Spannungsanstiegszeit #,,, bei nahezu
gleichbleibender Stromfallzeit 77; bzw. Stromsteilheit erzielt. Zusitzlich kann die Ausschalt-
verzdgerungszeit 7,4, ¢ ) aufgrund des nun niedriger wihlbaren Gate-Widerstandes verkiirzt
werden. Es ist daher ohne weiteren Bauteilaufwand moglich, die Schaltverluste bei gleicher
Uberspannung im Vergleich zu einer Erhohung des Gate-Widerstandes zu reduzieren, was
anhand Tab. weiter verdeutlicht wird. Es werden hier drei verschiedene Kombinationen
aus Rg und Lgs, betrachtet, fiir die jeweils messtechnisch U, = 18V bis 19V eingehal-
ten werden konnte und in Abb. rot markiert sind. Mit zunehmender Common Sour-
ce Induktivitdt Lgs, und abnehmendem Gate Widerstand R; konnen jeweils die Ein- und
Ausschaltverlustenergien bis zu 27 % verringert werden. Zur Verdeutlichung ist hierfiir in
Abb. der Ein- und Ausschaltvorgang des NP110NO55PUG fiir die Gate-Beschaltungen
Lsso =4,5nH, Rg = 15Q und Lgsy = 7,4nH, Rg = 3,9 Q dargestellt. Es ist ersichtlich, dass
die Reduzierung der Ausschaltverlustenergien aufgrund des niedrigeren Gate-Widerstandes
hauptsédchlich durch die verkiirzte Spannungsanstiegszeit verursacht wird. Weiterhin kann
durch das vorgestellte Verfahren eine betrichtliche Verkiirzung der Ausschaltverzogerungs-
zeit bis zu 65 % realisiert werden. Nachteil dieser Methodik ist die nitige Kenntnis iiber
die einzelnen Streuinduktivitdtswerte im Kommutierungskreis. Dadurch ist ein hoherer si-
mulativer und/oder messtechnischer Aufwand notwendig. Zudem ist aus aufbau- bzw. ver-

bindungstechnischer Sicht die Position des Hilfssource-Abgriffs nicht immer frei wéhlbar.

Lsor = 4,50H, | Lsgr = 6,7nH, | Lgor = 7,40H,
Rc=15Q RG=5,1Q Rc=3,9Q

Uberspannung Upk 189V 18,4V 18,5V
Einschaltenergie E(,, 84 ul S53ul 46 uJ
Ausschaltenergie E,rr) 927 ulJ 729 1l 690 uJ
Ausschaltverzogerungszeit 7., rs) 423,1ns 181,6ns 148,7ns
Reduzierung Schaltenergie E; gegeniiber

0% 22,6 % 272 %
L562:4,5nH,RG:15Q ’ o =
Reduzierung Ausschaltverzgerungszeit #;, ) 0% 57.1% 64.8%

gegeniiber Lggr =4,5nH, Rg =15Q

Tab. 6.2: Kennwerte fiir verschiedene Common Source Induktivititen und Gate Widerstinde
bei Einhaltung einer Uberspannung von 18 bis 19 V beim Abschalten des NP110N055PUG;
Bed.: Upp =24V, I;; = 150A, Ty =25°C
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Abb. 6.12: Ein- und Ausschaltverhalten des NP110NO5S5PUG bei Lgg> = 4,5nH und Rg =
15Q bzw. Lygp = 7,4nH und R = 3,9Q; Bed.: I; = 150A, Upp =24V, T; =25°C
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7. Kurzschluss-Schutzkonzepte fiir Leistungs-MOSFET's

7.1 Einfiihrung

Leistungs-MOSFETSs miissen vor unzulédssigen Beanspruchungen, also vor dem Verlassen
der in den Datenblittern der Hersteller angegebenen, sicheren Arbeitsbereichen (Safe Ope-
ratin Area - SOA), geschiitzt werden. Wird dieser Arbeitsbereich verlassen, kann dies zu
einer Schidigung und damit zu einer Reduzierung der Lebensdauer oder sogar zu einer so-
fortigen Zerstorung des Bauelementes fiihren. Vor allem der Schutz vor Kurzschliissen und
vor Uberstromen spielt dabei eine entscheidende Rolle, da diese Fehlerstrome zur thermi-
schen Zerstorung durch eine zu hohe Verlustleistung und/oder in Verbindung mit auftreten-

den Uberspannungen bzw. dynamischen Lawinendurchbriichen fithren kénnen [[18]].

Hierfiir werden im Folgenden die verschiedenen Fehlerstrom-Arten erldutert und unterschied-
liche Schutzkonzepte aus der Literatur und Praxis vorgestellt. Die speziellen Anforderungen
bei der Verwendung von Leistungs-MOSFETSs mit niedriger Spannungsfestigkeit und hoher
Stromtragfidhigkeit werden hervorgehoben. Im Anschluss wird das am weitesten verbreite-
te Kurzschluss-Schutzkonzept — die sog. Entsittigungserkennung — detailliert vorgestellt
und untersucht. Weiterhin wird aufgezeigt, dass die in der Praxis bei der Auslegung der Ent-
sattigungserkennung in der Regel vernachlissigten Streuinduktivitdten zwischen dem Drain-
und dem Source-Abgriff des Treibers einen erheblichen Einfluss auf die Kurzschlussdetek-
tionsschwelle besitzen. So konnen durch Ausnutzung der induzierten Spannung an Letzteren
auch dann noch Briickenkurzschliisse detektiert werden, wenn die Entséttigungserkennung
bei der Detektion von Fehlerstromen mit langsameren Drain-Stromsteilheiten aufgrund ei-
ner zu hoch eingestellten Detektionsschwelle versagt und es kann somit die Robustheit der

Schaltung erhoht werden.

Ein Teil der hier aufgefiihrten Ergebnisse wurde bereits in [[109] veroffentlicht.

7.2 Fehlerstrom-Arten

Prinzipiell kann zwischen drei verschiedenen Arten an Fehlerstromen — Uberstrom, Kurz-
schluss-Typ 1, Kurzschluss-Typ 2 — unterschieden werden, deren Ursache und Auswirkung

sich jedoch unterscheiden und in diesem Abschnitt kurz erldutert werden [18, 33]].

Uberstrom

Uberstrome zeichnen sich im Wesentlichen durch einen sehr geringen Drain-Stromanstieg
aus und héingen in erster Linie von der Lastinduktivitdt und der Zwischenkreisspannung bzw.
der treibenden Spannung ab. Ursachen sind hierfiir eine Verminderung der Lastimpedanz

oder ein Fehler in der Umrichterregelung.
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Abb. 7.1: Kurzschluss-Typen in Halbbriickenkonfigurationen

Kurzschluss-Typ 1

Bei diesem Kurzschluss-Typ handelt es sich um einen lastseitigen Kurzschluss, was in Abb.
dargestellt ist. Dabei hingt der gegeniiber dem Uberstrom deutlich steilere Stromanstieg
wesentlich von der Restinduktivitét Ly, = Ly, + Lz, in der Lastzuleitung ab. Aus diesem
Grund wurden bei den Untersuchungen zwei Fille betrachtet: Im ersten Fall wird ange-
nommen, dass ein Lastkurzschluss direkt an der Last stattfindet. Dies hat eine noch relativ
hohe Restinduktivitidt Ly, zur Folge. Es werden hier 1,26 yH angenommen. Im zweiten Fall
handelt es sich um einen Kurzschluss direkt am Umrichter, beispielsweise an den Anschluss-
klemmen. Hier werden fiir die Untersuchungen als Restinduktivitit L;,, = 300nH angesetzt.
Kurzschliisse von Typ 1 entstehen beispielsweise durch Isolationsfehler oder durch falsche

Anschlussverkabelungen.

Kurzschluss-Typ 2

Der Kurzschluss-Typ 2 wird in der Literatur auch héufig als sog. ,,shoot through* bezeich-
net. Es handelt sich dabei um einen Zweigkurzschluss in einer Halbbriicke, was in Abb.
illustriert ist. Diese Art an Kurzschluss fiihrt zu den steilsten Drain-Stromanstiegen, da
hier nur die sehr geringen Streuinduktivititen der Zuleitungen zum Zwischenkreis und in
der Halbbriicke den Stromanstieg bestimmen. Verursacht wird dieser Fehlerstrom durch de-
fekte Schalter oder fehlerhafte Ansteuerimpulse der Leistungshalbleiter. Durch Einkopplung
tiber die Gate-Drain-Kapazitit bedingt durch den Reverse-Recovery Prozess oder durch sehr
hohe Drain-Source-Spannungsédnderungen kann ebenfalls ein parasitires Wiederaufschalten

des Leistungshalbleiters auftreten [110].

7.3 Kurzschluss-Schutzkonzepte fiir Leistungshalbleiter

Prinzipiell unterscheiden sich die verschiedenen Schutzkonzepte nicht wesentlich in der Ver-
arbeitung der Fehlersignale. Ublicherweise wird das Messsignal mit einem Referenzsignal
verglichen und bei Uberschreitung von Letzterem der Leistungs-MOSFET ausgeschaltet.

Der Hauptunterschied zwischen den Konzepten besteht jedoch in der Informationsgewin-
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nung iiber den Strom durch den Leistungshalbleiter. Dabei gibt es verschiedene Ansétze in

der Literatur, die im Folgenden kurz erldutert werden:

Eine relativ einfache Methode ist die Kurzschlusserkennung iiber einen Shunt im Source-
Zweig des Leistungshalbleiters [18| [77] (siehe Abb. [7.2] (a)). Auf diese Weise wird eine
direkt zum Strom proportionale Spannung gemessen und bei Uberschreitung eines zuvor de-
finierten Wertes der Leistungshalbleiter ausgeschaltet. Fiir Anwendungen mit niedrigen Stro-
men ist diese Methode sehr einfach und praktikabel. Bei Applikationen mit hohen Strémen
und hohen Stromsteilheiten besitzt diese Herangehensweise jedoch entscheidende Nachteile:
Zum Einen fallen am Shunt weitere ohmsche Verluste an, die den Wirkungsgrad der Schal-
tung senken. Zum Anderen wird hiufig durch das Einpflegen des Shunts in das Leistungslay-
out die Streuinduktivitit des Kommutierungskreises vergrofert, was wiederum zu hoheren
Schaltverlusten oder Uberspannungsproblemen der Leistungshalbleiter fiihren kann. Zusitz-
lich besitzen die Messsignale eine hohe Storanfilligkeit und stehen nicht potentialfrei zur

Verfiigung.
lo
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Abb. 7.2: Prinzipschaltbild zweier Kurzschluss-Schutzkonzepte: a) mittels Shunt, b) mittels
Sense-FET

Verbreiteter ist in der Literatur aus diesen Griinden die Kurzschlusserkennung mittels ei-
nes Sense-FETs [18} 13} [15} [77]. Dabei wird die Eigenschaft des Leistungshalbleiters aus-
genutzt, dass dieser aus mehreren, parallelen Zellen besteht. So konnen vom sogenannten
,Hauptschalter* einige Zellen abgetrennt werden und der Strom durch den Halbleiter iiber
einen separaten Source-Anschluss und externen Messwiderstand Rge,se gemessen werden.
Hierfiir sind aufgrund der zusitzlichen bendtigten Anschliisse am Bauelement spezielle Ge-
hiusebauformen notwendig sowie eine entsprechende Aufteilung des Halbleiter-Chips. Auf
dem Markt konnte sich diese Methode bei Leistungs-MOSFETSs mit niedriger Spannungsfes-
tigkeit und hoher Stromtragfihigkeit bisher jedoch nicht durchsetzen, weshalb kaum Sense-
FETs mit hoher Stromtragfihigkeit bei den Herstellern erhiltlich sind. Zum Einen liegt dies
an dem Mehraufwand an Anschliissen, zum Anderen am in der Regel schlechteren Durch-
lasswiderstand der Sense-FETs. Ein weiterer Grund ist die weit verbreitete Praxis der Paral-
lelschaltung mehrerer Leistungs-MOSFETs. Das Ziel einer zuverlidssigen Kurzschlusserken-
nung wiirde bedeuten, dass durch jeden einzelnen Leistungshalbleiter der Strom gemessen

werden miisste und somit zu einer sehr aufwendigen Auswertung fithren wiirde. In Abb.
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(b) ist das Prinzipschaltbild dieser Kurzschlusserkennungs-Methode dargestellt.

Das wohl am weitesten verbreitete Konzept zur Detektion von Kurzschliissen ist die sog.
Entsittigungserkennung (engl.: desaturation detection) [18} 13, 111} 112, [113} [114]. Dabei
wird die Durchlassspannung des Leistungshalbleiters iiberwacht, die im Idealfall im ohm-
schen Bereich proportional zum Strom durch den Halbleiter ist.

Der Begriff Entsittigungserkennung ist formal nur bei Anwendungen mit IGBTs korrekt, da
man beim IGBT vom Ohmschen Bereich und Sittigungsbereich bzw. Entsittigungsbereich
spricht. Betm MOSFET dagegen wird die statische Kennlinie dagegen in Ohmschen Bereich
und Abschniirbereich unterteilt. Dennoch wird in der Literatur sowie in der Industrie dieses
Verfahren in der Regel auch bei MOSFETs als Entsittigungserkennung bezeichnet. Dieser
Begriff wird auch im Folgenden in dieser Arbeit verwendet.

In der Praxis sind jedoch weitere Effekte zu beachten [13]. So besitzt der Durchlasswider-
stand eine sehr hohe Temperaturabhéngigkeit. Weiterhin ist bei der Auswertung des Kurz-
schlusses die Gate-Spannung mitzuberiicksichtigen. Das Prinzipschaltbild ist in Abb. (a)
illustriert. Die zu messende Grof3e ist dabei die Drain-Source-Spannung Upg plus die Vor-

wirtsspannung Ur der Diode.

b)

Abb. 7.3: Prinzipschaltbild zweier Kurzschluss-Schutzkonzepte: a) mittels Entsittigungser-
kennung, b) mittels Streuinduktivitit

Eine andere Methode ist die Ausnutzung der Streuinduktivitéit in der Source-Zuleitung des
Leistungshalbleiters [[111} [115]], wie es in Abb. (b) zu sehen ist. Prinzipiell dhnelt diese
Herangehensweise der des Konzeptes mit einem Shunt. Bei dieser Methode liegt der Fokus
jedoch auf der Streuinduktivitit und nicht auf dem parasitiren Widerstand. Die durch den
Stromanstieg an der Streuinduktivitiit verursachte induzierte Spannung wird gemessen und
bei einer Uberschreitung dieser iiber einen bestimmten Wert und damit einer maximal erlaub-
ten Stromsteilheit der Halbleiter wieder ausgeschaltet. Vorteilhaft ist dabei, dass keine nen-
nenswerte Temperaturabhidngigkeit dieses Kurzschluss-Schutzkonzepts besteht. Auflerdem
kann die Streuinduktivitit des Leistungslayouts ausgenutzt werden. Es konnen jedoch auch
gewisse Streuungen der parasitdren Induktivititen und Widerstidnde bestehen, die durch bei-
spielsweise unterschiedliche Kontaktwiderstandscharakteristiken bei vor allem Anwendun-

gen mit Leistungshalbleiter-Modulen entstehen. In Anwendungen mit Leistungshalbleiter-
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Modulen besteht zudem nicht immer die Moglichkeit eines zusitzlich bendtigten Abgriffs
im Kommutierungszweig. Nachteilig ist jedoch, dass bei diesem Verfahren meistens Uber-
strome und lastseitige Kurzschliisse 1. Art aufgrund des zu niedrigen Stromanstiegs nicht

oder nur duBlerst schwer detektiert werden konnen.

Wie bereits erwihnt, unterscheiden sich die Methoden lediglich durch die Art der Infor-
mationsgewinnung iiber den Drain-Strom voneinander. Dabei besitzen die Konzepte der
Kurzschlusserkennung mittels Shunt, mittels Sense-FET und mittels der Streuinduktivitit
im Sourcezweig aus bereits genannten Griinden entscheidende Nachteile bei Anwendungen
mit Leistungs-MOSFETs. Daher ist die Entsittigungserkennung die am weitesten verbrei-
tet Detektionsmethode und wird in dieser Arbeit speziell fiir den Fall einer Anwendung
bei Leistungs-MOSFETSs mit niedriger Spannungsfestigkeit und hoher Stromtragfahigkeit
untersucht. Das Ziel ist es, Auslegungsaspekte wie zum Beispiel den Einfluss der Tempe-
raturabhiingigkeit sowie der Streuinduktivititen zwischen dem Drain- und Source-Abgriff
des Treibers auf die Detektionsschwelle der Kurzschlusserkennung fiir die verschiedenen
Fehlerstrom-Arten anhand einer eigenen entwickelten Entséttigungserkennung aufzuzeigen

und zu verdeutlichen, wie die Schaltung robust gestaltet werden kann.

7.3.1 Spezielle Anforderungen fiir Leistungs-MOSFET's

Fiir ein besseres Verstindnis der hier in diesem Kapitel verwendeten Symbole befindet sich
in Abb. der prinzipielle Verlauf des Drain-Stromes Ip, der Gate-Source-Spannung Ugs
und der Fehlersignalspannung Uy, im Kurzschlussfall. Dabei bezeichnet I () die Kurz-
schlussstrom-Detektionsschwelle und 7p 4, ) den Kurzschluss-Abschaltstrom.

Die Ansprechzeit f,c ¢, die vor allem bei Kurzschliissen des Typs 2 wichtig ist, ist die Dauer,
die vom Einschalten des MOSFETS bis zur Detektion eines Fehlerstromes benotigt wird. Die

Verzogerungszeit der Kurzschlusserkennung wird mit 7. ,4 gekennzeichnet.
Fiir die Detektion von Uberstromen und Kurzschliissen ergeben sich fiir Leistungs-MOSFETs

mit niedriger Spannungsfestigkeit und hoher Stromtragfdhigkeit spezielle Anforderungen,

die im Folgenden erldutert werden:

Bei Leistungs-MOSFETs mit niedriger Spannungsfestigkeit und hoher Stromtragfihigkeit
betridgt der Bahnwiderstand Rpg(,,,) in der Regel nur wenige Milliohm. Das bedeutet, dass
anders als bet MOSFETs mit hohen Spannungsfestigkeiten oder IGBTs, bei denen im Feh-
lerstromfall die Durchlassspannung héufig 5 Volt und hoher ist, die Durchlassspannung Upg
auch im Fehlerfall trotz des hohen Stromes nur wenige hundert Millivolt betrdgt. Zwar gibt es
viele Integrierte Schaltungen (ICs) auf dem Markt, die bereits eine Entséttigungserkennung
bieten, jedoch konnen die meisten von ihnen aufgrund einer hohen integrierten Detektions-
Referenzspannung nicht bei Anwendungen mit den hier untersuchten Leistungs-MOSFETs
aus oben genannten Griinden verwendet werden. Zusitzlich besitzen die ICs hédufig nicht

unwesentliche Bauteilschwankungsbreiten der Referenzspannung [116, [117]. Eine prézise
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Abb. 7.4: Symbolerkldrungen fiir die Kurzschlussversuche

Einstellung der Hohe der Kurzschlussstrom-Detektionsschwelle wird dadurch erheblich er-

schwert.

Weiterhin weisen Leistungs-MOSFETs mit niedriger Spannungsfestigkeit und hoher Strom-
tragfahigkeit eine Temperaturabhidngigkeit des Bahnwiderstands Rpg,,) auf. So kann dieser
bezogen auf eine Chiptemperatur von 7; = 25°C bei einer Temperatur von 7; = 125°C um
den Faktor 1,3 bis 2,0 ansteigen. Bei einer Entséttigungserkennung ohne Temperaturkom-
pensation bedeutet dies, dass bei niedrigen Sperrschichttemperaturen eine wesentlich hohere

Kurzschlussstrom-Detektionsschwelle als bei hoheren Temperaturen entsteht.

In der Regel haben Leistungs-MOSFETs mit hoher Stromtragfihigkeit die Eigenschaft, bei
einer Dauer unter 10 us kurzzeitig Stromimpulse von z.B. des Zehnfachen des im Daten-
blatt aufgefiihrten kontinuierlichen Drain-Stromes tragen zu konnen. Bei Briickenzweig-
Kurzschliissen konnen jedoch Stromsteilheiten von bis zu 1000 A/us und hoher entstehen,
wodurch auch diese hohe Reserve an Stromtragfidhigkeit schnell ausgeschopft ist. Hieraus
resultiert die Forderung einer sehr kurzen Ansprech- und Verzdgerungszeit der Kurzschluss-
erkennung, was bei der Auslegung der Messsignalfilter und der Durchlaufzeiten mitberiick-

sichtigt werden muss.

7.4 Untersuchung einer Entsittigungserkennung fiir

Leistungs-MOSFETSs mit niedriger Spannungsfestigkeit

Die folgenden Untersuchungen wurden mittels des Teststandes nach Abschnitt [3.2] durch-
gefiihrt. Als Priifling wurde der IRFS3306PbF von International Rectifier verwendet. Sofern
nicht anders angegeben, betrigt die Common Source Induktivitit Lgso = 4,5 nH, die Streuin-
duktivitit Lps> = 2,0nH sowie der Gate-Widerstand Rg = 7,5 Q.
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7.4.1 Realisierung der Entsiittigungserkennung

In Abb.[/.5|ist das Prinzipschaltbild der hier in dieser Arbeit realisierten Entséttigungserken-
nung aufgefiihrt. Fiir die Erlduterung der Funktionsweise der Schaltung werden die Streuin-

duktivititen Lpgo und Lgso zunédchst vernachldssigt.

R
INo MOSFET- — e u
& Treiber o ; bs
AND U R
2

Fehler |
Komparator

FF
1D

Ql

LSOZ

Ups*Ur

Abb. 7.5: Prinzipschaltbild der Entséttigungserkennung

Wiihrend der Leitendphase des Leistungs-MOSFETs wird tiber die Diode D und den Wider-
stand R; ein niedriger Strom in den Leistungsteil eingeprigt. Auf diese Weise liegt wihrend
der Leitendphase am Punkt A die Durchlassspannung Upg plus die Durchlassspannung Up
der Diode D; an und kann iiber einen Spannungsteiler mit einer Referenzspannung U, s
mittels eines schnellen Komparators verglichen werden. Das heruntergeteilte Messsignal an
Punkt B muss aufgrund von Einkopplungen mittels des Kondensators Cy gefiltert werden.
Desweiteren wird durch die Verzogerung dieses Filters ein fehlerhaftes Auslosen der Kurz-
schlusserkennung durch ein Ausblenden des Einschaltvorgangs des Leistungs-MOSFETs
verhindert [18]]. Bei einem Uberschreiten der Spannung an Punkt B iiber die Referenzspan-
nung U,y wechselt der Komparatorausgang Up,,;; vom Low-Zustand in den High-Zustand
iber.

Um die Temperaturabhiingigkeit der Kurzschlussstrom-Detektionsschwelle zu kompensie-
ren, kann in die Widerstandsbriicke zur Generierung des Referenzsignals U, ein tempera-
turabhingiger Widerstand eingesetzt werden, der hier direkt auf das Gehéuse des Leistungs-
MOSFETSs montiert wird. Dabei wird vorausgesetzt, dass die Gehidusetemperatur des Priif-
lings ndherungsweise der Temperatur des Halbleiters entspricht. Mit ansteigender Tempera-
tur verringert sich der Widerstand des Thermistors und vergrofert somit die Referenzspan-
nung.

Das auf den Komparator folgende D-Flipflop hat die Aufgabe, ein auftretendes Fehlersignal
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zu speichern und ein unerwiinschtes Wiederaufschalten des MOSFETSs zu verhindern. Erst
bei der nichsten positiven Flanke des PWM-Signals IN wird der Ausgang des Flipflops zu-
riickgesetzt. Wihrend der Sperrphase des Leistungshalbleiters deaktiviert das Flipflop die
Entsittigungserkennung. Die Verwendung eines D-Flipflops als integrierte Schaltung anstatt
einer diskreten Realisierung fiihrt zu einem deutlich geringeren Schaltungsvolumen, zu einer
kiirzeren Verzogerungszeit sowie zu niedrigeren Kosten.

Das PWM-Signal IN wird nur dann an die Treiberstufe mittels eines AND-Gatters weiterge-
leitet, wenn kein Fehler detektiert bzw. vom Flipflop gemeldet wird. Anderenfalls wird der

Eingang der Treiberstufe auf Low gehalten.

Fiir einen zufriedenstellenden Betrieb der Entsittigungserkennung sollten alle Verzdgerungs-
zeiten, speziell die des Komparators, moglichst kurz sein. Weiterhin sollten die Filterzeitkon-
stanten nur in einem Bereich von wenigen hundert Nanosekunden liegen, um schnell genug

auf Kurzschliisse vor allem des Typs 2 reagieren zu konnen.

Ein wesentlichen Faktor bei der Detektion von Kurzschliissen durch eine Entsittigungser-
kennung stellen die Induktivititen Lpso und Lgsy des MOSFET-Gehiduses bzw. die Streuin-
duktivitdten zwischen dem Drain- und dem Source-Abgriff des Treibers dar, die mitberiick-
sichtigt werden miissen. Zum Einen entsteht an ihnen wihrend des Stromanstiegs beim
Einschalten eine induzierte Spannung, die bei der Auslegung der Filterkapazitit Cy am
Eingang des Komparators mitberiicksichtigt werden sollte, damit die Entsattigungserken-
nung nicht wihrend des Einschaltens einen Fehler detektiert und den MOSFET wieder aus-
schaltet. Zum Anderen wird aber auch wihrend des Stromanstiegs im Fehlerfall ebenfalls
an diesen Induktivititen eine Spannung induziert, die wiederum zusétzlich zur Durchlass-
spannung des MOSFETs mitgemessen wird und zu einer niedrigeren Kurzschlussstrom-
Detektionsschwelle als erwartet fithren kann. Das heift, je steiler der Stromanstieg durch
Lpsy und Lggo, desto frither wird die Entsdttigungserkennung einen Fehler auslosen und
das Abschalten einleiten. Bei der Entwicklung einer Treiberschaltung mit Entsittigungser-
kennung kann dieser Effekt aber auch ausgenutzt werden, um ein rechtzeitiges Abschalten
des Leistungs-MOSFETs im Fehlerfall sicherzustellen. Weiterhin kann beim Ausschaltvor-
gang bedingt durch Einkopplungen wihrend des Stromabfalls ebenfalls eine Fehlermeldung
des Komparators eintreten. Diese Fehlermeldung wird jedoch durch das darauffolgende D-

Flipflop unterdriickt.

Fiir die folgenden Untersuchungen des Verhaltens der Entséttigungserkennung bei unter-
schiedlichen Fehlerstrom-Arten wurde unter der in der Praxis giingigen Vernachldssigung
von Lpg2 und Lsg eine theoretische Kurzschlussstrom-Detektionsschwelle Ip i ;1) 5011 VOR
175 A eingestellt.

Das Ein- und Ausschaltverhalten im fehlerfreien Betrieb bei Verwendung der Entséttigungs-
erkennung ist in Abb. dargestellt. Beim Einschalten ist zu erkennen, dass der Komparator

keinen Fehler ausgibt. Dies wird durch die Verzogerung des Eingangsfilters am Kompara-
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Abb. 7.6: Ein- und Ausschaltvorgang des Leistungs-MOSFETs IRFS3306PbF bei Verwen-
dung einer Entsittigungserkennung im fehlerfreien Betrieb; Bed.: Upp = 24V, I = 150A,
Ip ks(eh),so1 = 175 A, Cp = 470pF, Tj = 25°C, t 200 ns/div, Ch. 1: Upg, 5 V/div, Ch. 3: Ugs
10 V/div, Ch. 4: Upg 20 V/div, Ch. A: Ip 50 A/div

tor verhindert. Beim Ausschalten wird jedoch bedingt durch Einkopplungen wihrend des
Stromabfalls ein Fehler gemeldet. Da sich das PWM-Signal IN zu diesem Zeitpunkt bereits
wieder im LOW-Zustand befindet, wird dieses Signal vom D-Flipflop ignoriert.

7.4.2 Verhalten im Fall eines Uberstromes

Der Ausschaltvorgang im Falle eines Uberstromes mit einem relativ flachen Stromanstieg
ist in Abb. [7.7] dargestellt. In diesem Fall betrigt die Kurzschlussstrom-Detektionsschwelle
172,8 A, was relativ gut dem theoretischen Wert von 175 A entstpricht. Gewisse Abweichun-
gen konnen jedoch schnell durch Schwankungen der Bauteilparameter, speziell des Bahnwi-

derstandes, entstehen.

7.4.3 Verhalten im Fall eines Kurzschluss-Typs 1

In Abb. ist der Ausschaltvorgang fiir einen Kurzschluss des Typs 1 an der Last illus-
triert. Aufgrund der relativ hohen Restinduktivitit der Lastkabel von hier Ly, = 1,26 uH
ist die Stromsteilheit wihrend des Stromanstiegs immer noch gering. Bei einem Strom von
144,77 A detektiert die Entséttigungserkennung einen Fehler und der Leistungs-MOSFET
wird nach einer Verzogerungszeit f,. ,4 = 43ns ausgeschaltet. Die experimentell niedrigere
Kurzschlussstrom-Detektionsschwelle von 144,7 A im Vergleich zum eingestellten, theore-
tischen Wert von 175 A wird dabei durch die induzierten Spannungen an den Induktivititen
Lpsr und Lgsy wihrend des positiven Stromanstiegs verursacht. Diese betragen fiir diesen
Fall an dem Laboraufbau ca. 50 - 150 mV und werden bei der Erfassung der Drain-Source-

Spannung mitgemessen.



7. Kurzschluss-Schutzkonzepte fiir Leistungs-MOSFETs 105

-

S IP———

1
s imman el
{
|
1
¥

o
'
C
T
[
c
'

o il

|

|
\
}
|

\
' 1 R
‘ UDS “ \_“ 1 p UDS ! T

UFauIt

B 1ps10.0V 4 15200V [ Lps50A STOPPED B 540100V 4 595200V [) 5ps50A STOPPED

Abb. 7.7: Ausschaltvorgang des Abb. 7.8: Ausschaltvorgang des

IRFS3306PbF bei Detektion eines Uberstro- IRFS3306PbF  bei  Detektion  eines

mes; Bed.: Upp =24V, Ip ysn) son1 = 175 A, Kurzschlusses von Typ 1 an der Last

Cr=470pF, T; = 25°C, t 1 us/div, Ch. 1: (L, = 1,26 uH); Bed.: Upp = 24V,

Ugaur S V/div, Ch. 3: Ugs 10 V/div, Ch. 4: Ip jsiny,son = 175A,  Cp = 470pF,

Ups 20 V/div, Ch. A: Ip 50 A/div Ty = 25°C, t 0,5 ps/div, Ch. 1: Upggus
5 V/div, Ch. 3: Ugs 10 V/div, Ch. 4: Upg 20
V/div, Ch. A: Ip 50 A/div

Der Thermistor kompensiert die Temperaturabhéngigkeit des Bahnwiderstandes bzw. der
Drain-Source-Spannung. Fiir einen Vergleich sind in Tab.[7.1|die verschiedenen Kurzschluss-
strom-Detektionsschwellen mit und ohne Temperaturkompensation fiir verschiedene Sperr-
schichttemperaturen 7 aufgefiihrt. Es ist ersichtlich, dass ohne Temperaturkompensation die
Detektionsschwelle mit zunehmender Sperrschichttemperatur und damit steigendem Bahn-
widerstand erheblich sinkt. Mittels der Temperaturkompensation kann dieser Effekt reduziert
werden. Der punktuelle Anstieg der Detektionsschwelle bei 50°C und 75 °C wird durch die

nichtlineare Charakteristik des Thermistors verursacht.

Ip ks(en) Ip ks(tn)
T; ohne Temperatur- | mit Temperatur-
kompensation kompensation

25°C 1409 A 1447 A
50°C 1253 A 1642 A
75°C 112,8 A 156,7 A
100 °C 107,7 A 1478 A
125 °C 100,3 A 141,6 A

Tab. 7.1: Gemessene Kurzschlussstrom-Detektionsschwellen Ip i) der Entséttigungser-
kennung im Falle eines Kurzschluss-Typs 1 an der Last fiir verschiedene Sperrschichttempe-
raturen 7; mit und ohne Temperaturkompensation; Bed.: Upp = 24V, Ip ysin) so1 = 175 A,
Cy=470pF

Im Vergleich zu einem lastseitigen Kurzschluss fiihrt selbiger direkt am Umrichter auf-

grund der niedrigeren Restinduktivitit L7, zu einem wesentlich steileren Stromanstieg im
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Leistungshalbleiter. In Abb. [7.9] ist dieser Fall illustriert. Zu Beginn des Einschaltens be-
tragt die Fehlerspannung Ufg,,;; Null Volt. Nach einer kurzen Zeit detektiert die Entsitti-
gungserkennung eine zu hohe Drain-Source-Spannung. Aufgrund der nun hoheren, indu-
zierten Spannungsabfille an den Streuinduktivititen Lpsy und Lgs> des Gehiduses fillt die
Kurzschlussstrom-Detektionsschwelle Ip i) fiir diesen Fall mit 108,7 A wesentlich nied-

riger als beim lastseitigen Kurzschluss von Typ 1 aus. Die Verzogerungszeit fy. ,q ist jedoch

dieselbe.
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Abb. 7.9: Ausschaltvorgang des
IRFS3306PbF  bei  Detektion  eines
Kurzschlusses von Typ 1 am Umrich-
ter (Ly, = 300nH); Bed.: Upp = 24V,
Ip ksamyson = 175A,  Cp = 470pF,
Ty = 25°C, t 0,5 ps/div, Ch. 1: Upggu,
5 V/div, Ch. 3: Ugs 10 V/div, Ch. 4: Upg 20
V/div, Ch. A: Ip 50 A/div

Abb.  7.10: Ausschaltvorgang  des
IRFS3306PbF bei Detektion eines Kurz-
schlusses von Typ 2; Bed.: Upp = 24V,
Ip ksamyson = 175A,  Cr = 47T0pF,
T; = 25°C, t 200 ns/div, Ch. 1: Ug,;
5 V/div, Ch. 3: Ugg 10 V/div, Ch. 4: Upg 20
V/div, Ch. A: Ip 100 A/div

7.4.4 Verhalten im Fall eines Kurzschluss-Typs 2

Der Kurzschluss-Typ 2 fiihrt zum steilsten Stromanstieg im Vergleich zu den anderen Fehler-
strom-Arten. In Abb. ist dieser Fall dargestellt. Wéahrend des Stromanstiegs betrédgt die
Summe der induzierten Spannungen an den Streuinduktivititen des Gehéduses ca. 3 V, was
durch das niedrige Verhiltnis zwischen Gehéduse-Induktivitdten und der Streuinduktivitét des
gesamten Kommutierungskreises verursacht wird. Aus diesem Grund wird die Filterkapazi-
tit Cr am Eingang des Komaparators sehr schnell auf eine Spannung iiber der Referenzspan-
nung aufgeladen. Bei Uberschreitung der Referenzspannung 16st der Komparator das Fehler-
signal aus und die Entsittigungserkennung verhindert durch das Abschalten des MOSFETs
nach einer Verzogerungszeit fy. ,4 €inen weiteren Drain-Stromanstieg. In diesem Fall betrégt
die Kurzschlussstrom-Detektionsschwelle Ip yy(;4) = 258 A. Der Kurzschluss-Abschaltstrom
liegt mit I i, 7 r) = 302 A unterhalb des im Datenblatt des IRFS3306PbF spezifizierten ma-
ximalen gepulsten Drain-Stromes von 680 A. Der Betrieb innerhalb des SOA-Bereich des

Halbleiters ist demzufolge gewdhrleistet.
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Im Gegensatz zum Kurzschluss-Typ 1 ist beim Typ 2 die Kurzschlussstrom-Detektionsschwel-
le kaum temperaturabhingig, da hier der Einfluss der induzierten Spannungen an den Gehéuse-
Induktivititen deutlich iiberwiegt. Dies ist in Tab. erkennbar, in der die Kurzschluss-
strom-Detektionsschwelle Ip i) sowie der Kurzschluss-Abschaltstrom Ip 4, 7 ) In Abhén-
gigkeit von der Sperrschichttemperaturen 7; bei der Entsittigungserkennung ohne Tempera-

turkompensation aufgefiihrt ist.

L T | Ipien | Ioastorp |
25°C | 258 A | 302A
S0°C | 258 A | 302A
75°C | 256 A | 299 A

100°C | 254 A | 296 A

125°C | 250 A | 292A

Tab. 7.2: Experimentelle Kurzschlussstrom-Detektionsschwellen Ip i) und Kurzschluss-
Abschaltstrome Ip i077) der Entsittigungserkennung ohne Temperaturkompensation im
Falle eines Kurzschluss-Typs 2 in Anhéngigkeit von der Sperrschichttemperaturen 77; Bed.:
Upp =24V, Ip ks(ih),so1 = 175 A, Cy = 470pF

7.4.5 Eigenschaften der Entsittigungserkennung

Wie bereits erwihnt, hat die Hohe der Bauelement-Streuinduktivititen Lgso und Lpgr bzw.
der Streuinduktivitidten zwischen dem Source- und dem Drain-Abgriff des Treibers einen
nicht unerheblichen Einfluss auf die Kurzschlussstrom-Detektionsschwelle, was in Abb.
illustriert ist. Wihrend der Einfluss auf die Detektionsschwelle bei Uberstromen erwartungs-
gemdl relativ niedrig ist, sinkt Ip y) bei Kurzschliissen des Typs 1 und 2 erheblich mit
wachsender Summe aus Lggs> + Lpgo. Mittels einer damit steigenden, induzierten Spannung
an den Streuinduktivititen wird im Fehlerstromfall die Detektionsschwelle friiher iiberschrit-

ten und der MOSFET bei geringerem Kurzschlussstrom abgeschaltet.

In Abb. ist die Ansprechzeit der Entsittigungserkennung abgebildet. Wihrend die An-
sprechzeit bei umrichterseitigen Lastkurzschliissen des Typs 1 deutlich reduziert werden
kann, ist der Effekt bei Briickenkurzschliissen aufgrund des Einflusses der Filterkapazitit
Cy auf die Ansprechzeit etwas geringer (siehe auch Abb. .

Generell kann festgestellt werden, dass durch eine Erhohung der Streuinduktivititen Lpgo
und Lgs> die Einhaltung des SOA-Bereiches aufgrund einer Verkiirzung der Ansprechzeiten

der Entsittigungserkennung gewéhrleistet werden kann.

Die experimentell erzielte Kurzschlussdetektionsschwelle Ip ;) in Abhéngigkeit von der
theoretischen Detektionsschwelle Ip i (1) 5011 Ohne Beriicksichtigung von Lpgs und Lggy ist
in Abb. dargestellt. Wie zu erkennen ist, stimmen bei Uberstromen die theoretischen
Detektionsschwellen relativ gut mit den experimentell erzielten Werten iiberein. Mit zuneh-

mender Stromsteilheit — wie es beim lastseitigen und umrichterseitigen Kurzschluss der Fall
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ist — fallen die experimentell erzielten Werte aufgrund der induzierten Spannungen niedri-
ger aus. Im Kurzschluss-Typ 2 hingegen bleibt die Detektionsschwelle relativ konstant, da
sofort mit dem Stromanstieg die Spannung zwischen dem Drain- und dem Source-Abgriff

des Treibers iiber die Referenzspannung steigt.
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Abb. 7.11: Verlauf der Kurzschlussstrom-
Detektionsschwelle der Entséttigungserken-

Abb. 7.12: Verlauf der Ansprechzeit der Ent-
sattigungserkennung in Abhingigkeit von

der Streuinduktivitit Lgso + Lpgo; Bed.:
UDD - 24V, ID,kS(th),soll - 175A, Cf -
470pF, Ty =25°C

nung in Abhéngigkeit von der Streuinduk-
tivitit Lsoo + Lpgr; Bed.: Upp = 24V,
ID,kS(lh),soll = 175A, Cf = 470pF, TJ =
25°C
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Abb. 7.13: Verlauf der experimentell erzielten Kurzschlussdetektionsschwelle Ip y(;,) in Ab-
hingigkeit von der theoretischen Detektionsschwelle Ip x(;n) 5011 Ohne Berticksichtigung von
Lper und Lsgo; Bed.: Upp =24V, Cr = 470pF, Ty = 25°C

Ein weiterer wichtiger Faktor ist die Wahl des Filterkondensators Cy. Dieser dient neben
der Glittung des Messsignals ebenfalls zur Ausblendung des Einschaltvorganges. Das heif3t,
damit wéhrend des Einschaltens bedingt durch induzierte Spannungen an den Bauelement-
Streuinduktivitdten kein unerwiinschtes High-Signal durch den Komparator ausgelost wird,
darf die Spannung an Punkt B in Abb. die Referenzspannung U, wihrend des Ein-
schaltvorgangs nicht tiberschreiten. Als gute Ndherung kann zur Bestimmung der bendtigten

minimalen Filterzeitkonstanten Gleichung ([/.1) herangezogen werden:
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Tcr=C Ry Rs
Cf —%~f R2+R3

>td(0n)+tri+tfu' (7.1)

Wird die Filterkapazitit Cr und damit die Zeitkonstante 7cy jedoch zu groB gewihlt, steigt
ebenfalls die Kurzschlussstrom-Detektionsschwelle. Dieser Sachverhalt ist in den Abbildun-
gen [7.14] und [7.15] dargestellt, in denen die Detektionsschwellen und Ansprechzeiten der
verschiedenen Fehlerstrome in Abhéngigkeit von der Filterkapazitit illustriert sind. Wih-
rend beim Uberstrom und bei einem lastseitigen Kurzschluss des Typs 1 die Filterkapazitiit,
bzw. die Zeitkonstante Tcy, keinen Einfluss auf die Detektionsschwelle hat, so spielt diese
bei einem umrichterseitigen Kurzschluss und einem Zweigkurzschluss eine wichtige Rol-
le. Mit zunehmender Kapazitit steigt die Ladezeit des Kondensators Cy und fiihrt zu einer
spiteren Detektion des Fehlerstromes (siehe Abb. mittels des Komparators, was wie-
derum eine steigende Kurzschlussstrom-Detektionsschwelle zur Folge hat (siche Abb.[7.14).
Fiir zu hohe Kapazitiatswerte kann demzufolge der Betrieb im SOA-Bereich ggf. nicht mehr

gewdhrleistet werden.
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Abb. 7.14: Verlauf der Kurzschlussstrom- Abb. 7.15: Verlauf der Ansprechzeit der Ent-
Detektionsschwelle der Entséttigungser- sattigungserkennung in Abhédngigkeit von

kennung in Abhidngigkeit von der Ein- der Filterkapazitit Cr; Bed.: Upp = 24V,
gangsfilterkapazitit Cr; Bed.: Upp = 24V, Ip s(eh),so1 = 175 A, Ty =25°C
ID,kS(lh),soll =175 A, Tj =25°C

7.5 Zusammenfassung und Schlussfolgerungen

Die Entsittigungserkennung bietet eine sehr gute Losung zur Detektion von Kurzschliissen.
Prinzipiell sind alle Fehlerstrom-Arten detektierbar. Eine schnelle Ansprech- und Verzoge-
rungszeit sind ebenfalls gut realisierbar. Nachteilig ist jedoch die Empfindlichkeit der Detek-
tionsschwelle.

Neben einer starken Temperaturabhéingigkeit letzterer haben zum Einen die Streuinduktivité-
ten des MOSFET-Gehéuses einen entscheidenden Einfluss auf die Detektionsschwelle. Wird

dies nicht mitberiicksichtigt, ergeben sich unterschiedliche Kurzschlussstrom-Detektions-
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schwellen als angenommen. Der Effekt kann zum Anderen aber auch durch geschicktes Plat-
zieren der Drain- und Source-Abgriffe des Treibers vorteilhaft ausgenutzt werden, um den
Betrieb des Halbleiters in seinem SOA-Bereich zu gewihrleisten. So muss in einigen Appli-
kationen aufgrund von Einkopplungen im Ansteuerkreis die Kurzschlussdetektionsschwelle
sehr hoch gewihlt werden, um ein ungewolltes Abschalten des MOSFETs im fehlerfreien
Betrieb zu verhindern. Dadurch konnen die MOSFETs bei Uberstromen und lastseitigen
Kurzschliissen gegebenenfalls nicht mehr vor der thermischen Zerstorung geschiitzt werden.
Briickenkurzschliisse und ggf. auch umrichterseitige Kurzschliisse konnen jedoch auch dann
noch erkannt werden, wenn die Positionen des Source- und Drain-Abgriffs und damit Lps)
und Lgs, so gewidhlt werden, dass durch die induzierten Spannungen an Letzteren wihrend
des Fehlerfalls dennoch zu einer Abschaltung des MOSFETSs durch die Entsittigungserken-

nung fithren. Die Robustheit der Schaltung kann auf diese Weise erhoht werden.
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8. Umsetzung der untersuchten Methoden an einem 24 V/5
kVA-DC/AC-Umrichter

In diesem Kapitel werden die prinzipiell und an einer Labortestschaltung untersuchten Me-
thoden und Aspekte zur Verbesserung des Schalt- und Betriebsverhaltens von Leistungs-
MOSFETs mit niedriger Spannungsfestigkeit und hoher Stromtragfihigkeit exemplarisch
anhand eines dreiphasigen 24 V/5 kVA - DC/AC-Umrichters (im Folgenden auch Meta-
modul genannt) angewendet und analysiert. Das elektrische Schaltbild des Umrichters mit
der ebenfalls hier vorliegenden Batterie als Spannungsquelle und eines Asynchronmotors
als dreiphasige Last ist in Abb. [I.1] dargestellt. Ziel ist es, die Anwendbarkeit, Effektivitit
sowie die Relevanz der untersuchten Verfahren in der Praxis nachzuweisen. Hierfiir wird
ein Umrichter mit parallelgeschalteten Leistungsmodulen verwendet, welcher im Rahmen
des Projektes ,,Neue Umrichterkonzepte fiir 24/48 'V, 5 bis 20 kVA* des Kompetenzzen-
trums Leistungselektronik Schleswig-Holstein (KLSH) entstand [6]]. Es handelt sich hierbei
um eine komplette Eigenentwicklung in einem Verbundprojekt verschiedener Hochschulen
und Firmen, bei der neben den Modulen, dem mechanischen Aufbau und dem Treiber auch
die Leistungs-MOSFETs neu entwickelt wurden. Der DC/AC-Umrichter zeichnet sich ne-
ben einem sehr hohen Wirkungsgrad bei passiver Kiithlung durch die Moglichkeit der Leis-
tungsvervielfachung mittels Parallelschaltung einzelner Metamodule aus. In einer kleinen
Musterserie sind rund 20 Exemplare dieses Umrichters produziert und in Betrieb genom-
men worden. In Abb. [.1]ist ein Foto des Umrichters zu sehen. Der untere Kiihlkorper kiihlt
hierbei die Leistungshalbleiter, der obere die Zwischenkreiskondensatoren.

Abb. 8.1: Foto des 24 V/5 kVA - DC/AC-Umrichters des KLSH [6]]

Wie bereits in Abschnitt[2.6|aufgezeigt, fiihrt die Wahl der MOSFET-Gehiuseform zu erheb-
lichen Konsequenzen, die Einfluss auf den mechanischen Aufbau sowie auf den Treiber bzw.

die Ansteuerung der Halbleiter haben. Zur Erlduterung wird daher das Umrichterkonzept zu
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Beginn dieses Kapitels vorgestellt und das Treiberkonzept dargelegt. Aspekte beziiglich der
Detektion von Fehlerstromen bzw. der Anwendung einer Entsittigungserkennung werden
veranschaulicht. Die Methoden zur Verbesserung des Ausschaltverhaltens werden umgesetzt
und mit einer konventionellen Ansteuerung verglichen. Dariiber hinaus werden die erzielten
Verlustleistungen und Wirkungsgrade des Umrichters fiir die unterschiedlichen Verfahren in
ausgewdhlten Betriebspunkten aufgefiihrt, um die Anwendbarkeit und Wirksamkeit der hier

betrachteten Verfahren zu unterstreichen.

Ein Teil der erzielten Ergebnisse wurde bereits in [6, 118, [119] veroffentlicht.

8.1 Erliuterung des Umrichterkonzepts

8.1.1 Leistungs-MOSFET

Als Leistungs-MOSFET wurde ein vom Fraunhofer Institut fiir Siliziumtechnologie in Ver-
bindung mit der Firma Vishay eigens entwickelter 70V-MOSFET eingesetzt, dessen elektri-
sche Eigenschaften in Tab. aufgelistet sind und der im Folgenden mit ISIT180 abgekiirzt
wird. Die typische Durchbruchspannung betrigt bei Umgebungstemperatur 73,6 V und fillt
bei Ty = —30°C auf ca. 70,0 V ab. Der Bahnwiderstand betrigt bei Raumtemperatur nur
0,72mQ2, wihrend die Eingangskapazitit mit knapp 30,6 nF relativ hoch ausfillt. Dennoch
ist ein sehr schnelles Schaltverhalten mit hohen Stromsteilheiten zu erwarten, was durch die
vergleichsweise sehr hohe Schwellenspannung Ugs ;, = 4,4V verursacht wird (siehe hierzu
auch Gleichung (6.5)). Diese wurde wegen einer hoheren Robustheit gegen parasitires Wie-
dereinschalten gewihlt. Die Sperrverzogerungsladung Q,, ist aufgrund der relativ grofen,

aktiven Chipfliche von 72 mm? ebenfalls verhiltnismiBig hoch.

ISIT180
‘ Testparameter ‘ min. ‘ typ. ‘ max. ‘ Einheit
Drain-Source-Durchbruchspannung Upss | @ vgs =0v. 1, =250ua - 73,63 - A\
maximaler gepulster Drain-Strom Ip s cinmalig gepulsier Strom mit - +2640 - A
tp =40us
Schwellenspannung Ugs i @Ugs=0V.ip=250ua | 4,3 4.4 4,6 A%
Drain-Source-Widerstand Rps(on) @ Ugs = 15V, Ip = 10A 0,67 0,72 0,76 mQ
Eingangskapazitit Cjq @ Ubs =20%, Uos 0%, - 30622 - pF
f=1MHz
Riickwirkungskapazitiit C,. @ Ubs =20V, Uos =0V, - 4697 - pF
f=1MHz
Ausgangskapazitiit C,g, @ Ubs =20V Uos =0V - 4986 - pF
f=1MHz
Sperrverzogerungsladung Q,, @1 = 1308 Uas =0V, - 380 - nC
dip /dt = 1200 Aps

Tab. 8.1: Ubersicht iiber charakterisierende Eigenschaften des Leistungs-MOSFETSs
ISIT180, Ty =25°C [56]

Insgesamt weist der Bahnwiderstand sowie die Schwellenspannung des ISIT180 eine sehr
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geringe Parameterschwankungsbreite auf, was eine Parallelschaltung durch die zu erwarten-
de symmetrische, dynamische Belastung vereinfacht 120} [121]].

Exemplarisch ist der Ein- und Ausschaltvorgang des ISIT180 bei induktiver Last wihrend
des Umrichterbetriebs in den Abbildungen [8.2]und [8.3] fiir einen Gate-Widerstand von Rg =
10Q dargestellt. Wie zu erkennen ist, liegt beim Ein- und Ausschalten aus oben genannten
Griinden eine sehr hohe Stromsteilheit vor. Die Riickstromspitze aufgrund der hohen Sperr-
verzogerungsladung ist ebenfalls ersichtlich (vgl. Abbildungen [3.6und [3.7).
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B.2vs5.0v 4 2ps10.8v [J].2ps50A STOPPED

Abb. 8.3: Ausschaltvorgang des ISIT180
wihrend des Umrichterbetriebs; Bed.:

B.2pwsc8 v 4 .2psiaav .2‘}/5 B8 A STOPPED

Abb. 8.2: Einschaltvorgang des ISIT180
wihrend des Umrichterbetriebs; Bed.:

Upp =24V, I =250A, Rg = 10Q, t 200
ns/div, Ch. 3: Ugg 5 V/div, Ch. 4: Upg 10
V/div, Ch. A: Ip 50 A/div

Upp =24V, I =250A, Rg =10Q, t 200
ns/div, Ch. 3: Ugs 5 V/div, Ch. 4: Upg 10
V/div, Ch. A: Ip 50 A/div

8.1.2 Halbleiter-Modul

Bei den hier verwendeten MOSFET-Modulen handelt es sich um DCB-Module, die dahinge-
hend optimiert wurden, dass die Strecke moglichst kurz und die Streuinduktivitit des Kom-
mutierungsweges moglichst niedrig ist [34)]. Es wurde hier ein mittlerer Wert von L poqu =
8,0nH fiir den Kommutierungsweg in einem einzelnen Modul ohne Beriicksichtigung der
Anschliisse erreicht. Die Anordnung der Halbleiter-Chips ist der Abb. [8.4] (a) zu entneh-
men (Kennzeichnung der Leistungshalbleiter V; bis Vg siche Abb. [I.1). Es ist ebenfalls er-
sichtlich, dass der Hilfssource-Abgriff direkt auf dem Chip positioniert ist. Das bedeutet,
dass die Common Source Induktivitit zwischen dem Source des Leistungs-MOSFETSs sowie
dem Hilfssource-Abgriff des Treibers sehr gering ausfillt und damit ebenfalls, wie die hohe
Schwellenspannung, zu einer steilen Stromflanke beim Abschalten beitrigt. Das gemoldete
Modul ist in Abb. [2.18]im Abschnitt[2.6.2]dargestellt.

8.1.3 Mechanisches Aufbaukonzept

Der in dieser Arbeit verwendete mechanische Aufbau mit Halbleitermodulen ist im Gegen-

satz zu einem Konzept mit diskreten MOSFET-Gehédusen aus mechanischer Sicht aufwen-
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Abb. 8.4: Prinzipielle Aspekte des hier verwendeten MOSFET-Moduls: a) Layout [6]], b)
Kommutierungsweg in einem Briickenzweig des Umrichters (Kennzeichnung der Leistungs-
halbleiter V; bis Vg sieche Abb. E[)

diger. Zum Einen miissen bei den hier verwendeten Halbleitern aus Verlustleistungsgriinden
zwel Module mit jeweils drei integrierten Halbbriicken parallelgeschaltet werden. Zum An-
deren ist die Anbindung des Zwischenkreises schwieriger. Die rdumliche Anordnung der
parallelgeschalteten und um 180° gedreht aneinander gesetzten Module ist der Abb. [8.4] (b)
zu entnehmen, in der ebenfalls der Kommutierungsweg in einem Briickenzweig des Umrich-
ters mit eingezeichnet ist. Zur weiteren Erlduterung ist in Abb. [8.5] der prinzipielle Aufbau
dieses Umrichterkonzepts dargestellt. Wie hier illustriert, sind die Module auf einer Wirme-
spreizplatte montiert, die wiederum auf einem Kiihlkorper befestigt ist. Oberhalb der Modu-
le befindet sich eine Kupferverplattungsebene zur Anbindung der Leistungsanschliisse der
Phasen sowie der Batterie. Die Zwischenkreiskondensatoren befinden sich auf der rdumlich
iibergeordneten Platine, auf der die Treiberlogik ebenfalls untergebracht ist. Fiir die Kon-
taktierung des Zwischenkreises sowie der Treiberschaltung werden dicke bzw. diinne Kup-
ferleads verwendet. Die Leads zur Anbindung des Zwischenkreises werden antiparallel mit
einem Abstand von nur ca. 0,5 - 1,0 mm gefiihrt, d.h. der Kondensatorstrom flieB3t in ei-
nem Lead nach oben in den Zwischenkreis, wihrend im gegeniiberliegenden Lead der Strom
ins Modul flieBt (siche Abb. [8.4] (b)). Dadurch wird eine Gegenkopplung ausgenutzt, um
die Streuinduktivitit im Kommutierungsweg zu reduzieren. Somit ergibt sich eine gemes-
sene Streuinduktivitidt des Kommutierungsweges von Ls = 25,0nH pro Modul und der da-
zugehorigen Zwischenkreisanbindung, d.h. durch die Parallelschaltung zweier Module (und
damit zweier Strompfade des Kommutierungsweges zwischen DC+ und DC-) 12,5 nH pro
Phase.

Weitere ausfithrende Erlduterungen des Aufbaukonzeptes befinden sich in [6, [119]. Ne-
ben den Leistungsmodulen sowie der Kupferverplattung befindet sich eine Anschlussleis-

te zur Kontaktierung der Leistungskabel. Auf dieser Anschlussleiste ist es moglich, ver-
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schiedene Arten an Stromsensoren zu integrieren. Da die Umgebungstemperatur der Trei-
berschaltung und vor allem der Zwischenkreiskondensatoren aus Griinden der Lebensdauer
begrenzt werden muss, ist ein Kiihlkorper auf der Oberseite des Umrichters montiert (nicht
in Abb. [8.5]enthalten). Dieser kiihlt direkt die Kondensatoren durch thermische Anbindung
der Kondensatorgehiduse-Oberseite sowie indirekt die Treiberschaltungen durch die Kiihlung

der Umgebungstemperatur der Treiber.

Treiberplatine mit
. DC-Leads Zwischenkreiskondensatoren
Signal-Leads \

Stromsensorik _

Kupferverplattung Anschlussleiste

LHL-Module ——
Heat Spreader -

Kiihlkérper—

Abb. 8.5: Prinzipieller Aufbau des dreiphasigen 5 kVA DC/AC-Umrichters mit Leistungs-
halbleitermodulen (LHL-Module) ohne Umrichtergeh#use und oberen Kiihlkorper [56]

Eine weitere Eigenschaft des Umrichters ist die Moglichkeit der Leistungsvervielfachung
mittels Parallelschaltung einzelner Metamodule, was mechanisch iiber eine verschraubbare
Kupferverplattung realisiert ist. In Abb. [8.6]ist der prinzipielle Aufbau eines 15 kVA DC/AC
Umrichters durch Parallelschaltung dreier 5 kVA Metamodule abgebildet. Eine Erlduterung
der daraus resultierenden Auswirkung auf die Treiberschaltung findet im nun folgenden Ab-
schnitt statt.

Abb. 8.6: Prinzipieller Aufbau des 15 kVA DC/AC Umrichters mittels Parallelschaltung von
drei 5 kVA Metamodulen [56]
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8.1.4 Treiberkonzept

Wihrend in der Regel beit MOSFET-Umrichtern pro Briickenzweig je eine Treiberschaltung
verwendet wird, die alle parallelgeschalteten MOSFETSs ansteuert, wird bei dem hier vorge-
stellten Konzept ein sog. Individual-Treiber eingesetzt — d.h. pro MOSFET ein einzelner
Treiber — was bereits in einigen Applikationen mit IGBTs Anwendung findet [122]].

Die Ansteuerung bzw. ein eventuelles, zeitversetztes Ein- und Ausschalten der parallel-
geschalteten, verhéltnismédfBig weit voneinander entfernten Leistungs-MOSFETSs in unter-
schiedlichen Metamodulen stellt sich in diesem Fall als relativ unkritisch heraus:

Bei rdumlich dicht beinander liegenden parallelen MOSFETs fiihren unterschiedliche An-
steuerzeitpunkte wihrend des Schaltvorgangs zu einer ungleichen dynamischen Stromauf-
teilung zwischen den Halbleitern [[18]], was beispielhaft in Abb. fiir den NP110NOS5SPUG
veranschaulicht ist. Hier wurden zwei rdumlich direkt nebeneinander liegende, zufillig aus-
gewihlte MOSFETsS individuell mit einer Zeitverzogerung von 150 ns ausgeschaltet. Neben
einer erhohten Strombelastung Ip > des spiter ausschaltenden Halbleiters entsteht aufgrund
Letzterer withrend des Stromabfalls eine hohere Uberspannung [[123]. Dies fiihrt nicht nur
zu einer erheblichen unterschiedlichen Verteilung der Schaltverluste zwischen den Chips,
sondern auch zu einer moglichen Schidigung des spiter abschaltenden Bauteils. Fiir den

Einschaltvorgang ergeben sich unter diesen Voraussetzungen ebenso unterschiedliche Strom-

verteilungen.
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Abb. 8.7: Ausschaltvorgang zweier, rdum-
lich dicht beinander liegender, paralleler
MOSFETs des Typs NP110NO55PUG bei
induktiver Last; Bed.: Upp = 24V, [} =
150A, Rg =5,1Q, Ty = 25°C, t 200 ns/div,
Ch. 3: UGS,I 5 V/diV, Ch. 4: UDS,2 10 V/diV,
Ch. A: Ip> 50 A/div, Ch. D: Ip 1 50 A/div

Abb. 8.8: Ausschaltvorgang zweier, rdum-
lich weit entfernter, paralleler MOSFETs
des Typs NP110NO55PUG bei induktiver
Last; Bed.: Upp =24V, I, = 150A, Rg =
5,1Q, T; = 25°C, t 200 ns/div, Ch. 3: Ugg |
5 V/div, Ch. 4: Upg; 10 V/div, Ch. A: Ip>
50 A/div, Ch. D: Ip 1 50 A/div

Dagegen ist bei raumlich weiter entfernter MOSFETS, wie in diesem vorliegenden Umrich-
terkonzept, die Streuinduktivitit in den parallelen Strompfaden in der Regel so hoch, dass

die einzelnen Drain-Strome wihrend des Schaltvorgangs symmetrisch zueinander abkom-
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mutieren und somit keine unterschiedlichen, dynamischen Strombelastungen in den MOS-
FETs auftreten, was beispielhaft in Abb. @ fiir diesen Fall illustriert ist. Hier wurden zwei
Tiefsetzsteller-Testschaltungen aus Abschnitt[3.2.4] rdumlich um ca. 10 cm voneinander ent-
fernt parallelgeschaltet und die Low-Side-MOSFETs ebenfalls mit 150 ns Zeitverzogerung
angesteuert. Die Stromerh6hung im spéter ausschaltenden Bauteil ist sehr gering, wodurch
konsequenterweise auch die Uberspannungsbelastung sinkt.

Zusitzlich wurde die Schwankungsbreite der Signallaufzeiten des PWM-Signals auf der hier
verwendeten Treiberschaltung sehr niedrig gehalten. So betriigt diese zwischen zwei paral-
lelen Ansteuerkreisen bei einem 5 kVA Metamodul maximal 7 ns und bei einer Parallel-
schaltung mehrerer Metamodule maximal 68 ns. Die damit erzielte Synchronisierung des
Schaltens paralleler MOSFETSs verhindert einen Effizienzverlust des Umrichters [35]. In den
Abbildungen 8.9 und [8.10|sind jeweils der Ein- und Ausschaltvorgang zweier zufillig ausge-
wihlter, paralleler MOSFETs eines Briickenzweiges des Metamoduls dargestellt. Wie zu er-
kennen ist, besteht eine vernachlédssigbare Verzogerung zwischen den beiden Drain-Strémen

in den Schaltvorgéngen.
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Abb. 8.9: Einschaltvorgang zweier paralleler
MOSFETs des Typs ISIT180 wihrend des
Umrichterbetriebs; Bed.: Upp =24V, I} =
300A, Rg = 8,2Q, Ty = 25°C, t 200 ns/div,
Ch. 3: UGS,I 10 V/diV, Ch. 4: UGS’Z 10 V/diV,
Ch. A: Ip 1 50 A/div, Ch. D: Ip > 50 A/div

Abb. 8.10: Ausschaltvorgang zweier paral-
leler MOSFETs des Typs ISIT180 wéhrend
des Umrichterbetriebs; Bed.: Upp = 24V,
I =300A, Rg =8,2Q, Ty =25°C, t 200
IlS/diV, Ch. 3: UGS,I 10 V/diV, Ch. 4: UGS,2
10 V/div, Ch. A: Ip; 50 A/div, Ch. D: Ip>

50 A/div

Wihrend bei den High-Side-Briickenzweigen ein galvanisch getrennter Treiber eingesetzt
wird, wird im Low-Side-Zweig auf eine galvanische Trennung verzichtet. Dies hat wesent-
liche Konsequenzen fiir das Massekonzept. So werden hier das Groundpotential der Low-
Side-Treiber sowie das der Umrichterperipherie (z.B. Mikrocontroller, Fehlerauswertungs-
schaltungen usw.) iiber die Hilfssource-Abgriffe der Low-Side-Treiber bezogen. Dadurch
werden zum Einen Latch-Ups in den Treiberlogik-ICs sowie Masseschleifen verhindert, zum
Anderen werden kapazitive Einkopplungen und damit EMV-St6rungen der Fehlerstromer-

kennung verringert. In Abb. ist das angewendete Massekonzept anschaulich verdeut-
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licht. Wie zu erkennen ist, kann bei diesem Massekonzept bei Spannungsspriingen an den
Streuinduktivititen wihrend des Schaltens das Bezugspotential der Treiberschaltung sowie
der Umrichterperipherie ,,mitspringen‘. Als Fehlerstromschutzkonzept kommt hier die Ent-

sattigungserkennung zum Einsatz, die jeweils pro Briickenzweig erfolgt.

+Ubat

galvanische
Trennung
Peripherie | —{ Spannungs-
£y Versorgung % g Treib —:}——‘I |
reiper
Mikrocontroller |

V
“ Treiber —‘:'—‘E‘} ‘|
Treiber-GND ¢ [ F

-Ubat

Abb. 8.11: Massekonzept des Treibers des verwendeten Umrichter-Aufbaukonzepts

cable,1 LDCU1

%Lt

+ Lcable,2

8.2 Konzept der Untersuchungen

Das Prinzipschaltbild des in dieser Arbeit verwendeten Versuchsaufbaus zur Umsetzung der
untersuchten Verfahren am vorgestellten Umrichterkonzept ist in Abb. illustriert.

- y X
= | || e 1A
T 3~ Wy s A
24V Batterie > aV/5KVA
6 | oohcmene A Lastascine
(Asynchronmaschine ~ momentengeregelt)
24V, 60A Labornetzteil 3500 Ultai 2.& k.
drehzahlgeregelt)
| A
E=
4

passive Last

Abb. 8.12: Prinzipschaltbild des Versuchsaufbaus mit 24V/5kVA DC/AC-Umrichter des
KLSH

Der DC/AC-Umrichter wird hier wahlweise aus einer 24 V Bleibatterie oder fiir niedrige
Leistungen aus einem 24 V, 60 A Labornetzteil gespeist. Neben der Moglichkeit des Be-
triebs an einem Asynchronfahrmotor eines Motorenpriifstandes kann stattdessen auch ein
Betrieb mit geeigneter passiver Last durchgefiihrt werden. Der Vorteil liegt darin, dass mit-

tels der passiven Last hohe Phasenstrome bei geringer Leistung erzeugt werden konnen.
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Weiterhin kann im Gegensatz zur Batterie mittels des Labornetzteils eine gewiinschte Klem-
meneingangsspannung des Umrichters genauestens eingestellt werden. Auf diese Weise kon-
nen fiir die Messungen des Ausschaltverhaltens des MOSFETSs ISIT180 und zur Aufnahme
von Schaltverlust-Kennlinien fiir das vorliegende Umrichterkonzept in Abhéngigkeit unter-

schiedlicher Ansteuerverfahren vergleichbare Messbedingungen gewihrleistet werden.

Fiir die Untersuchungen des Ausschaltverhaltens werden dieselben Messgerite wie schon in
Tab. [3.1]in Abschnitt [3.2] verwendet. Zur messtechnischen Verlustleistungs- und Wirkungs-
gradbestimmung dient zusétzlich zum Einen ein Leistungsmessgeridt WT1800 der Firma Yo-
kogawa, welches sich durch eine hohe Genauigkeit und vor allem hohe Bandbreite auszeich-
net [[124]. Zum Anderen steht ein Kalorimeter zur Verfiigung, dessen Aufbau in Abschnitt
14.2/im Anhang beschrieben ist. In Tab.|8.2|sind die fiir die sog. direkte Verlustleistungs- und
Wirkungsgradbestimmung (siche Abschnitt [8.2.1)) eingesetzten Messgerite aufgefiihrt. Die
Durchfiihrung der Verlustleistungs- und Wirkungsgradbestimmung wird im nun folgenden
Abschnitt ndher erldutert.

Leistungsmessgerit | Yokogawa WT1800, 6 Kanal Power Analyzer, 5 MHz, 2 MS/s, 16
bit vertikale Auflosung

Stromsensoren LEM Danfysik, IT 400-S, 500 kHz, Offset: 0,004 %, Linearitit:
0,001 %

Shunt Dewetron PM-MCTS-BRS, 300 kHz, Genauigkeit: 0,05 %

Kalorimeter Beschreibung des Aufbaus siehe Abschnitt [14.2; inkl. PT100-
Temperatursensoren sowie Messdatenaufzeichnungsgerit HP
34970A der Firma Hewlett-Packard

Tab. 8.2: Liste der zur Verlustleistungs- und Wirkungsgradbestimmung verwendeten Mess-
gerite

8.2.1 Verlustleistungs- und Wirkungsgradbestimmung

Die Ermittlung der Verlustleistung sowie des Wirkungsgrades von Umrichtern ist allgemein
aufwendig und aufgrund der erforderlichen Genauigkeit sehr anspruchsvoll. Bei der Berech-
nung des Wirkungsgrades und der Leistungen gehen mehrere Messgroflen in die Berech-
nung/Messung mit ein. Es ist daher zur weiteren Analyse der Genauigkeit die Fehlerfort-
pflanzung mit zu beriicksichtigen [125, [126]. Dabei wird zwischen dem maximal moglichen
Fehler (alle Messgerite erzeugen den maximalen Fehler in dieselbe Richtung) und dem sto-
chastischen Fehler (zufilliger und gleichverteilter Fehler der Messgerite) unterschieden, de-
ren mathematische Bestimmung nach den Gleichungen (14.5)) und im Anhang [T14.]]
erfolgt.

Prinzipiell gibt es drei verschiedene Vorgehensweisen — die direkte, indirekte und kalori-

metrische Bestimmung — die im Folgenden kurz erldutert werden [127, (128 [129].
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8.2.1.1 Indirekte Bestimmung

Bei der indirekten Bestimmung werden Teil- und Komponentenverluste eines Umrichters
durch einzelne Messungen oder durch Berechnung anhand von Kennlinien durchgefiihrt.
Die Aufsummierung der Verluste ergibt dann die Gesamtverluste des Umrichters. Prinzipiell
halt sich der Aufwand bei der indirekten Methode in Grenzen, weshalb dieses Verfahren sehr
verbreitet ist. Die relative Messunsicherheit ist mit ca. 5 % bis 10 % maximaler Abweichung
von der eigentlichen Verlustleistung tiber dem gesamten Wirkungsgradbereich akzeptabel
[130]. Die relative Messunsicherheit der Verlustleistung AP, (g / Pey(ges) In dem vorliegen-
den Fall ist in Abb. dargestellt.

8.2.1.2 Direkte Bestimmung

Die direkte Bestimmung der Verlustleistung und des Wirkungsgrades ist ebenfalls in der
Praxis eine iibliche Herangehensweise. Der Aufwand ist verhéltnisméBig gering. Mit Hilfe
eines prizisen Leistungsmessgerites werden die elektrischen Ein- und Ausgangsspannungen
und -strome eines Umrichters gemessen und folgend die Ein- und Ausgangsleistung des
Umrichters bestimmt. Fiir niedrige Wirkungsgrade ist das Verfahren besonders geeignet. Fiir
hohe Wirkungsgrade steigt jedoch die Messunsicherheit aufgrund der Messungenauigkeit
der Messgerite stark an und wird daher als nicht unproblematisch angesehen [127, [130].
Bei dem vorliegenden Umrichter und durch die hier verwendeten Messgerite betrdagt im
Nennbetriebspunkt und bei n = 97,0% die relative Messunsicherheit der Verlustleistung
maximal 22,4 % und stochastisch 8,7 % (siche Abb. . Bei n = 98,0 % betrigt die relative
Messunsicherheit bereits maximal 33,5 % und stochastisch 13,1 % [131,[130]. Die Angaben

beziehen sich jeweils auf den Fall einer Vollausnutzung des Messbereichs.
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Abb. 8.13: Relative Messunsicherheit Abb. 8.14: Relative Messunsicherheit
APcv(ges) / Pcv(ges) der Verlustleistung in AP, cv(ges)‘/ P cv‘(ges) der .VerIUStleiStung 11’1
Abhingigkeit vom Wirkungsgrad mn bei Abhingigkeit vom Wirkungsgrad 71 bei
Anwendung der in dieser Arbeit durchge- Anwendung der in dieser Arbeit durchge-
fiihrten indirekten Bestimmungsmethode fihrten direkten Bestimmungsmethode
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8.2.1.3 Kalorimetrische Bestimmung

Die kalorimetrische Verlustleistungsbestimmung erfolgt durch eine Wéarmeabfuhr des Priif-
lings iiber ein Kiithlmedium (i.d.R. Luft). Daher muss der Priifling wirmeisoliert von der Um-
gebung sein und der Messvorgang ist im thermischen stationédren Betrieb durchzufiihren. Um
die Lufteigenschaften nicht mitberiicksichtigen zu miissen, wird die Verlustleistung meistens
aus einer Vergleichsmessung mit einer Referenzquelle ermittelt. Zur Bestimmung des Wir-
kungsgrades muss weiterhin die Eingangs- oder Ausgangsleistung bekannt sein. Eine detail-

liertere Erlduterung des Verfahrens fiir Umrichter und Motoren befindet sich in [[132,[133]].

Generell ist der Aufwand dieser Methode im Vergleich zu den anderen Verfahren erheb-
lich. Mithilfe der kalorimetrischen Verlustleistungsbestimmung konnen allerdings sehr hohe
Genauigkeiten erzielt werden. Die relative Messunsicherheit (rel. Abweichung) der Verlust-
leistung liegt auch bei hohen Wirkungsgraden bei geschitzten maximalen 5 %, was in Abb.
[B.15]illustriert ist [132) [133]. Es kénnen jedoch durch Kalibrierung wesentlich hohere Ge-
nauigkeiten erreicht werden. Diese Methode ist daher besonders empfehlenswert fiir Wir-
kungsgrade iiber 96 % [130].
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Abb. 8.15: Maximale Unsicherheit AP, / Py (ges) der Verlustleistung in Abhéngigkeit vom
Wirkungsgrad 1 bei Anwendung der in dieser Arbeit durchgefiihrten kalorimetrischen Ver-
lustleistungsbestimmung

8.3 Ergebnisse der experimentellen Untersuchungen

8.3.1 Verhalten der Entsittigungserkennungen im Fehlerfall

Aufgrund langer Zuleitungen zur Anbindung der Entséttigungserkennung, die jeweils pro
Briickenzweig durchgefiihrt wird, entstehen schnell Einkopplungen, die bei zu niedrig ein-
gestellter Kurzschlussdetektionsschwelle ein unerwiinschtes kurzzeitiges Ausschalten des
MOSFETs verursachen. Weiterhin wird dadurch félschlicherweise ein Fehler an die Um-

richterperipherie gemeldet, was in der Regel zu einem Abschalten des Umrichters fiihrt.
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Um diesen Fehler zu vermeiden, muss die Detektionsschwelle bei dem hier vorliegenden
Umrichterkonzept mittels des Spannungsteilers des Messsignals (siehe R, und R3 in Abb.
unter Vernachlédssigung von Streuinduktivititen zwischen den Treiberanschliissen auf
theoretisch ca. 3780 A @ Ty = 25°C bzw. 2370 A @ T; = 100°C pro MOSFET hochgesetzt
werden. Daher ist sowohl eine Uberstromerkennung als auch eine Detektion von Kurzschliis-
sen des Typs 1 nicht mehr mittels dieser Entsittigungserkennung in dem vorliegenden Fall
moglich. Kurzschliisse des Typs 1 werden hier nur noch mittels einer Schmelzsicherung in

der Plus-Zuleitung zur Batterie abgefangen.
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Abb. 8.16: Ausschaltvorgang des ISIT180
bei Detektion eines Kurzschlusses von Typ
2 im vorliegenden Metamodul; Bed.: Upp =
24V, Ip ksun) sout = 3780A, Cy = 680pF,
T; =25°C, t 200 ns/div, Ch. 1: Usy 5 V/div,

Abb. 8.17: Ausschaltvorgang des ISIT180
bei Detektion eines Kurzschlusses von Typ
2 und Verlauf der Zwischenkreisspannung
im vorliegenden Metamodul; Bed.: Upp =
24V, Ip ks(n) 5o = 3780A, Cr = 680pF,

T; = 25°C, t 200 ns/div, Ch. 1: Ch. 3: Ugs
10 V/div, Ch. 4: Upp 5 V/div, Ch. A: Ip 250
A/div

Die Detektion von Kurzschliissen des Typs 2 ist hier dennoch realisierbar, da der Drain-

Ch. 3: Ugs 10 V/div, Ch. 4: Upg 10 V/div,
Ch. A: Ip 250 A/div

Abgriff des Treibers nicht direkt am Chip positioniert ist. Es wird stattdessen der positive
Zwischenkreisanschluss bzw. der Hilfssource des High-Side-Chips als Drain-Abgriff ver-
wendet. Wie schon in Kap. 7 aufgezeigt, kann die induzierte Spannung an den Streuinduk-
tivitdten zwischen dem Drain- und dem Source-Abgriff des Treibers ausgenutzt werden, um
fiir ein rechtzeitiges Abschalten des Leistungs-MOSFETs beim Briickenkurzschluss bzw.
beim Kurzschluss mit geniigend hoher Stromsteilheit zu sorgen. Dieser Sachverhalt ist in
Abb. dargestellt. Wie zu erkennen ist, wird der MOSFET trotz anhaltendem High-Pegel
des PWM-Signals und der hohen eingestellten Detektionsschwelle hier bei ca. 590 A vor
dem Erreichen der stationdren Schwelle ausgeschaltet. Der Drain-Source-Spannungsabfall
betrigt im aufgesteuerten Zustand aufgrund der induzierten Spannungen zwischen den Ab-
griffen ca. 2,5 V. Weiterhin ist festzustellen, dass der Stromanstieg sich vom Stromabfall
unterscheidet, was durch die Streuinduktivitit im Kurzschlusspfad verursacht wird, die den
Stromanstieg beim Einschalten maBgeblich bestimmt (weitere Erlduterungen siehe Abschnitt
[3.3.1). Es ist zusitzlich eine Abnahme der Stromsteilheit beim Einschalten zu erkennen, was
anhand Abb. erldutert wird. Aufgrund der sinkenden Spannung iiber den Zwischen-
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kreiskondensatoren sinkt die Stromsteilheit wihrend des Anstiegs. Zusitzlich kann beim
Ausschalten ein leichtes Aufsteuern des MOSFETs am Ende der Stromfallzeit beobachtet

werden, wodurch der Stromabfall verlangsamt wird.

In den Abbildungen @ und @ sind der Kurzschluss-Abschaltstrom Ip j, ) bzw. die
Ansprechzeit fy s der Entsattigungserkennung in Abhéngigkeit von der Filterkapazitit Cy
dargestellt. Wie dort zu erkennen ist, steigen jeweils der Kurzschluss-Abschaltstrom sowie
die Ansprechzeit mit zunehmender Kapazitit leicht an. Der Verlauf der Kurzschlussstrom-
Detektionsschwelle I ;) in Abhdngigkeit von der theoretischen Kurzschlussstrom-Detek-
tionsschwelle Ip () so1 Ohne Beriicksichtigung von Lpgs und Lges ist in Abb. @ illus-
triert. Trotz sehr hoher Werte von Ip i) son kann aufgrund der induzierten Spannungen
an den Streuinduktivititen Lpgy und Lgso die Kurzschlussstrom-Detektionsschwelle rela-

tiv niedrig sowie innerhalb des Bereichs der Safe Operating Area des MOSFETSs gehalten

werden.
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Abb. 8.18: Verlauf des Kurzschluss- Abb. 8.19: Verlauf der Ansprechzeit 7y res
Abschaltstromes  Ip j0r) der Entsit- der Entsittigungserkennung in Abhingig-
tigungserkennung in Abhingigkeit von keit von der Eingangsfilterkapazitit Cy;
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Abb. 8.20: Verlauf der experimentell erzielten Kurzschlussdetektionsschwelle Ip ;) in Ab-
héngigkeit von der theoretischen Detektionsschwelle Ip i1 o1 Ohne Beriicksichtigung von
Lper und Lgso; Bed.: Upp =24V, Cr = 680pF, T) = 25°C
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8.3.2 Experimentell erzielte Ergebnisse bei Anwendung der treiberseitigen

Ansteuermethoden

Die in den Kapiteln 5 und 6 untersuchten treiberseitigen Ansteuerverfahren zur Verbesse-
rung des Ausschaltverhaltens von Leistungs-MOSFETs werden auf der Treiberplatine des
Metamoduls implementiert und das resultierende Schaltverhalten analysiert. Auf die weitere
Betrachtung der di/dt-control wird allerdings im Folgenden verzichtet, da diese nicht zufrie-
denstellende Ergebnisse lieferte. Die Adaption der Stromsteilheit mittels der Common Sour-
ce Induktivitat wurde durch eine Umpositionierung der Hilfssource-Abgriffe an die Leis-
tungsanschliisse der Module erreicht. Die dazu ausgewihlte Common Source Induktivitét

Lgs betrigt in diesem Fall ca. 7,3 nH.

8.3.2.1 Ergebnisse des Schaltverhaltens

Exemplarisch ist in den Abbildungen [8.21] und [8.22] das Ausschalten des ISIT180 bei ei-
nem Gate-Widerstand von Rg = 15Q jeweils bei Widerstandssteuerung und bei zweistufiger
Ansteuerung in Kombination mit der du/dt-control dargestellt. Neben der etwas reduzierten
Uberspannung kann bei der zweistufigen Ansteuerung mit du/dt-control vor allem eine ver-
kiirzte Spannungsanstiegszeit und eine deutlich kiirzere Ausschaltverzogerungszeit erreicht
werden. Weiterhin ist die Ausschaltverlustenergie um etwa ein Fiinftel im Vergleich zur kon-

ventionellen Widerstandssteuerung niedriger.
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Abb. 8.21: Ausschaltvorgang des ISIT180
bei Widerstandssteuerung wihrend des Um-
richterbetriebs; Bed.: Upp = 24V, I} =
250A, Rg = 15Q, T; = 25°C, t 200 ns/div,
Ch. 3: Ugs 5 V/div, Ch. 4: Upg 10 V/div, Ch.
A: Ip 50 A/div, Ch. C: P 1,2 kW/div, Ch. D:
E 250 uJ

Abb. 8.22: Ausschaltvorgang des ISIT180
bei Kombination aus zweistufiger Ansteue-
rung und du/dt-control wihrend des Um-
richterbetriebs; Bed.: Upp = 24V, I} =
250A, R =15, R o2 = 0,5Q, Cop =
2,2nF, Rgp = 100Q, T; = 25°C, t 200
ns/div, Ch. 3: Ugg 5 V/div, Ch. 4: Upg 10
V/div, Ch. A: Ip 50 A/div, Ch. C: P 1,2
kW/div, Ch. D: E 250 uJ
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Da die Verliufe der Uberspannung U pk» der Spannungsanstiegszeit 7,,, der Stromfallzeit 7 ;,
der Ausschaltverlustenergie E, ) sowie der Ausschaltverzogerungszeit 7,y in Abhén-
gigkeit vom Gate-Widerstand und der jeweiligen Ansteuermethode prinzipiell den Verldaufen
in Kap. 5 und 6 entsprechen, wird auf eine weitere Darstellung dieser Diagramme an dieser

Stelle verzichtet.

In Abb. sind die Ergebnisse der Uberspannung U »k In Abhéingigkeit von der Ausschalt-
verlustenergie E, sy der untersuchten Ansteuerverfahren abgebildet. Prinzipiell dhneln die
Ergebnisse denen in den Kap. 4 und 5. Die grofite Reduzierung der Ausschaltverlustenergie
E,ry) bei gleichbleibender Uberspannung wird mittels der Kombination aus zweistufiger
Ansteuerung und Stromeinpriagung bzw. du/dt-control sowie der Adaption der Stromsteil-

heit mittels einer hoheren Common Source Induktivitit erzielt.

-@- Widerstandsst.
du/dt-control
A zweistuf. Anst.
"Stromeinprégung
-e- Komb. zweist. Anst. & du/dt-control
- Komb. zweist. Anst. & Stromeinpr.
Adaption Common Source Indukt.

Abb. 8.23: Experimentell erzielte Uberspannung U pk In Abhidngigkeit von der Ausschalt-
energie Ey,rr) der untersuchten Ansteuerverfahren bei Verwendung des ISIT180 wihrend
des Umrichterbetriebs; Bed.: Upp =24V, I}, =250A, Ty =25°C

In Abb. [8.24]ist der Betrag der Stromsteilheit beim Abschalten des ISIT180 im Umrichterbe-
trieb in Abhédngigkeit vom Gate-Widerstand R fiir die untersuchten Verfahren dargestellt. Es
ist festzustellen, dass mittels der zweistufigen Ansteuerung in dieser Konfiguration der Be-
trag der Stromsteilheit im Vergleich zur Widerstandssteuerung erhoht wurde, was durch ein
zu spites Wegschalten des niederohmigen Strompfades begriindet ist. Eine besonders deutli-
che Absenkung der Stromsteilheit kann durch die Stromeinprigung und durch die Adaption
mittels der Common Source Induktivitit erzielt werden. Letzterer Kurvenverlauf flacht je-
doch mit steigenden Widerstandswerten ab, da hier durch die sinkende Stromsteilheit auch
die Riickkopplung auf das Gate abnimmt.
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Abb. 8.24: Experimentell erzielte Ergebnisse des Betrages der Stromsteilheit beim Ab-
schalten des ISIT180 in Abhingigkeit vom Gate-Widerstand R und der jeweiligen unter-
suchten Ansteuerverfahren wihrend des Umrichterbetriebs; Bed.: Upp = 24V, I} = 250A,
T, =25°C

Es wird wie zuvor das Bewertungs-Kriterium aus Abschnitt[4.2] fiir einen Vergleich der Ver-
fahren herangezogen. Als Uberspannungsreserve wird k, = 18 % gewiihlt (Definition von
k, siehe Abschnitt 4.2). Die maximale Zwischenkreisspannung, bei der hier ein Laststrom
von Iy = 250A zu Grunde gelegt wird, betrigt 36 V. Bei einer Spannungsfestigkeit von
Upss min = 710V ergibt sich ein maximaler Betrag an erlaubter Stromsteilheit beim Abschal-
ten von |dip/dt|max = 946 A/ s, was ebenfalls in Abb. gekennzeichnet ist.

Anhand Abb. kann nun eine Auslegung des Gate-Widerstands fiir das jeweilige An-
steuerverfahren erfolgen, bei der der niedrigste Gate-Widerstandswert gewihlt wird, fiir den
die maximal erlaubte Stromsteilheit nicht iiberschritten wird. Obwohl bei der zweistufigen
Ansteuerung in dem hier betrachteten Widerstandsbereich die Anforderung an die Strom-
steilheit nicht eingehalten werden kann, wird diese dennoch mit einem Widerstandswert von
Rg = 20Q weiter betrachtet.

Die verwendeten Beschaltungsparameter der jeweiligen Ansteuerverfahren sind in Tab. [3.3]
aufgefiihrt. Ebenfalls ist in Tab. ein Vergleich der Verfahren bei einem Drain-Strom von
125 A pro MOSFET bzw. I1, = 250 A gegeben. Wie dort zu entnehmen ist, fithrt bei nahezu
gleicher Uberspannung U, die Kombination aus zweistufiger Ansteuerung und Stromein-
pragung bzw. du/dt-control im Vergleich zur Widerstandssteuerung zu einer deutlich kiir-
zeren Spannungsanstiegszeit. Generell zeichnet sich eine erhebliche Reduzierung der Aus-
schaltverzogerungszeit von bis zu 66 % durch die Ansteuerverfahren im Vergleich zur Wider-
standssteuerung ab. Die gesamten Schaltverlustenergien lassen sich fiir diesen Betriebspunkt

um 25 % bis zu 44 % verringern.
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8.3.2.2 Ergebnisse der Bestimmung der Verlustleistung und des Wirkungsgrades

Fiir die nun ausgewihlte Dimensionierung der Ansteuerverfahren (siehe Tab. werden
die Verlustleistungen und Wirkungsgrade des Umrichters bei konstanter Nenndrehzahl des
Motors N = 3440 U/min bestimmt. Die Ergebnisse lassen sich jedoch auch auf andere Dreh-
zahlen iibertragen. Die Verluste und der Wirkungsgrad werden hier jeweils iiber das direkte,
das indirekte sowie das kalorimetrische Verfahren bestimmt, deren Umsetzung im vorliegen-
den Fall erldutert wird. Aufgrund der Vielzahl an Messpunkten wird die direkte Messung —
und fiir einen spiteren Vergleich auch die indirekte Bestimmung — nicht im thermischen
Beharrungszustand des Umrichters durchgefiihrt.

Die Batterieleerlaufspannung Uy, 17, betrdgt bei der direkten Methode 25,6 V. Als Verrie-
gelungszeit zwischen den Ansteuerimpulsen der High-Side- und Low-Side-Ventile wird bei
allen Messungen 854 ns eingestellt.

Es werden nur die Verluste im Leistungsteil sowie in der Treiberschaltung betrachtet. Die
Schaltfrequenz der Leistungs-MOSFETSs betrigt f; = 16kHz. Andere Verluste, die beispiels-
weise im Schiitz oder Mikrocontroller-Board entstehen, werden an dieser Stelle nicht mitbe-

riicksichtigt.

Ergebnisse bei indirekter Bestimmung der Verlustleistung

Aufgrund der relativ hohen Unsicherheit der direkten Bestimmungsmethode beziiglich der
Verlustleistung (siehe Abschnitt [8.2.1)) wird zusitzlich eine indirekte Bestimmung durchge-
fiihrt, die an dieser Stelle kurz erldutert wird:

Mittels des Versuchsaufbaus in Abb. mit Labornetzteil und passiver Last wird zunéchst
eine Kennlinienschar fiir die Schaltverluste bei Anwendung der jeweiligen Ansteuerverfah-
ren fiir unterschiedliche Laststrome und Gate-Beschaltungen fiir Upp = 24V aufgenom-
men. Mit Hilfe der Kennlinienschar kdnnen Polynome nach Gleichung erstellt und
die Schaltverluste fiir beliebige Betriebspunkte approximiert werden.

Die Treiberverlustleistung wird ebenfalls fiir jedes Ansteuerverfahren aufgrund des geringen
Aufwandes messtechnisch ermittelt. Wihrend die Bestimmung der Durchlassverluste nach
Gleichung (2.23) erfolgt, werden die Kupferverluste mit Hilfe eines einfachen elektrischen
Ersatzschaltbildes fiir die ohmschen Widerstinde der jeweiligen Verschienungsabschnitte
berechnet.

Die Kalkulation des Kondensatorrippelstromes im Zwischenkreis erfolgt auf Basis von Glei-
chung (8.1)) [134,[135]], mittels derer sowie den Angaben des Kondensatorherstellers iiber den
ESR die Verlustleistung in den Zwischenkreiskondensatoren mit ausreichender Genauigkeit

bestimmt werden kann.

=1 \/M- [:L/—3+cos2((P) : (? - 91%’)] @8.1)
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In den Abbildungen [8.25| und [8.26] sind die Verldufe des Wirkungsgrades in Abhingigkeit
vom effektiven Laststrom I; bei Anwendung der Ansteuerverfahren dargestellt. Aus An-
schauungsgriinden sind die Verldufe auf zwei Diagramme aufgeteilt. Die Verldufe des Wir-
kungsgrades in Abhéingigkeit von der Ausgangsleistung P;, befinden sich in den Abbildungen

[4.27|und [14.28im Anhang.

‘ -@-\Widerstandsst. du/dt-control - zweistuf. Anst. <@ Stromeinpragung ‘
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Abb. 8.25: Indirekt ermittelter Wirkungsgrad 1;,,; des 5 kVA DC/AC-Umrichters in Abhén-
gigkeit vom Laststrom /7 bei Anwendung der einzelnen Verfahren im Vergleich zur Wider-
standssteuerung; Bed.: Upy 11, = 25,6V, N = 3440 U /min, Gate-Beschaltung siche Tab.
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Abb. 8.26: Indirekt ermittelter Wirkungsgrad 1;,,; des 5 kVA DC/AC-Umrichters in Abhén-
gigkeit vom Laststrom /7, bei Anwendung kombinierter Ansteuerverfahren sowie der Adap-
tion der Stromsteilheit mittels Common Source Induktivitit im Vergleich zur Widerstands-
steuerung; Bed.: Upy 11 = 25,6V, N = 3440 U /min, Gate-Beschaltung siehe Tab.

Prinzipiell steigt der Wirkungsgrad zu Beginn mit zunehmendem Laststrom an, was durch
lastunabhéngige Verluste, z.B. durch die Treiberschaltung, verursacht wird. Aufgrund der
quadratischen Abhingigkeit der Durchlass- und Kupferverluste vom Strom flacht die Wir-

kungsgradkurve ab ca. 70 A ab und sinkt darauffolgend nun mit steigendem Laststrom /..
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Generell ist festzustellen, dass alle Methoden iiber den gesamten betrachteten effektiven
Ausgangsstrombereich von 50 A bis 150 A zu einer Wirkungsgradverbesserung fithren. Die
Unterschiede im Wirkungsgrad zwischen den Methoden sind jedoch relativ niedrig.

Die durch die indirekte Methode ermittelten Verlustleistungen des 5 kVA DC/AC-Umrichters
sind in den Abbildungen [8.27| sowie [8.28|illustriert. Die Reduzierung der Umrichterverluste

iber den gesamten betrachteten Ausgangsstrombereich ist hier gut zu erkennen.

‘ -@-Widerstandsst. du/dt-control A-zweistuf. Anst. - Stromeinpragung ‘

T T T T T

%0 60 80 1(IJO 120 140 160
I [A]

Abb. 8.27: Indirekt ermittelte Umrichterverluste P, ., des 5 kVA DC/AC-Umrichters in

Abhingigkeit vom Laststrom I bei Anwendung der einzelnen Verfahren im Vergleich zur

Widerstandssteuerung; Bed.: Upy rr = 25,6V, N = 3440U/min, Gate-Beschaltung siehe

Tab. @

-@-Widerstandsst. - Komb. zweist. Anst. & Stromeinpr.
-©-Komb. zweist. Anst. & du/dt-control Adaption Common Source Indukt.
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Abb. 8.28: Indirekt ermittelte Umrichterverluste P, ., des 5 kVA DC/AC-Umrichters in

Abhingigkeit vom Laststrom /7, bei Anwendung kombinierter Ansteuerverfahren sowie der

Adaption der Stromsteilheit mittels Common Source Induktivitidt im Vergleich zur Wider-

standssteuerung; Bed.: Upy 11, = 25,6V, N = 3440 U /min, Gate-Beschaltung siche Tab.
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Die einzelnen Verluste bei Anwendung der jeweiligen Ansteuerverfahren und bei einem
Nennausgangsstrom von I y = 125 A sind fiir einen genaueren Vergleich in Tab. @ auf-
gefiihrt. Wie zu erkennen ist, liegen bei der zweistufigen Ansteuerung, der Stromeinpragung
und der Kombination aus beiden die hochsten Treiberverluste aufgrund der aufwendigeren
Ansteuerung vor. Die Gesamtverluste konnen im Bezug auf die Widerstandssteuerung mit-
tels der Ansteuerverfahren in dem ausgewéhlten Betriebspunkt um theoretisch ca. 11,6 W
bis 17,1 W bzw. ca. 13,8 % bis 20,3 % verringert werden. Die Unterschiede zwischen den
Verlustleistungsdifferenzen AP, (.., der einzelnen Ansteuerverfahren untereinander sind je-
doch relativ gering. Da der Wirkungsgrad mit 97 % bis 98 % in diesem Bereich bereits sehr
hoch ist, sind die Wirkungsgradunterschiede ebenfalls niedrig.

Ergebnisse bei direkter Bestimmung der Verlustleistung

Die mittels des Leistungsmessgerites rein messtechnisch erzielten Verldufe des Wirkungs-
grades in Abhéngigkeit vom Laststrom bei Anwendung der untersuchten Ansteuerverfahren
sind in den Abbildungen und aufgefiihrt. Die Ergebnisse fiir die Wirkungsgrad-
verldufe in Abhédngigkeit von der Ausgangsleistung P befinden sich in den Abbildungen
[14.29] und [14.30] im Anhang. Die hochsten Effizienzsteigerungen konnten bei der du/dt-

control sowie bei den Kombinationen aus zweistufiger Ansteuerung mit Stromeinprigung

bzw. mit du/dt-control festgestellt werden. Wie schon bei der indirekten Bestimmung kann
hier ebenfalls eine Verbesserung des Wirkungsgrades bei allen Ansteuerverfahren gegen-
tiber der Widerstandssteuerung nachgewiesen werden. Generell ist jedoch der Unterschied
des direkt ermittelten Wirkungsgrades sowie der Verlustleistung zwischen den untersuchten
Ansteuermethoden untereinander niedriger als bei den indirekt ermittelten Werten. Der Ef-
fekt spiegelt sich ebenfalls in den Verldufen der Verlustleistungen in den Abbildungen [8.31]
und [8.32] wieder.

‘ -®-Widerstandsst. du/dt-control A zweistuf. Anst. @ Stromeinpragung ‘
98,4 | { | T |

Ngir [%]

| | | | |
56’%-0 60 80 100 120 140 160

LA

Abb. 8.29: Direkt ermittelter Wirkungsgrad 14, des 5 kVA DC/AC-Umrichters in Abhin-
gigkeit vom Laststrom /7 bei Anwendung der einzelnen Verfahren im Vergleich zur Wider-
standssteuerung; Bed.: Upy 11, = 25,6V, N = 3440 U /min, Gate-Beschaltung siche Tab.
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-®-Widerstandsst. 8- Komb. zweist. Anst. & Stromeinpr.
-©-Komb. zweist. Anst. & du/dt-control Adaption Common Source Indukt.
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Abb. 8.30: Direkt ermittelter Wirkungsgrad ny;, des 5 kVA DC/AC-Umrichters in Abhingig-
keit vom Laststrom /7, bei Anwendung kombinierter Ansteuerverfahren sowie der Adaption

der Stromsteilheit mittels Common Source Induktivitidt im Vergleich zur Widerstandssteue-
rung; Bed.: Upy 11 = 25,6V, N = 3440 U /min, Gate-Beschaltung siehe Tab.

‘ -@-\Widerstandsst. du/dt-control -A-zweistuf. Anst. - Stromeinpragung ‘
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Abb. 8.31: Direkt ermittelte Umrichterverluste P, (4. ) des 5 kVA DC/AC-Umrichters in Ab-
hingigkeit vom Laststrom /7 bei Anwendung der einzelnen Verfahren im Vergleich zur Wi-
derstandssteuerung; Bed.: Upy 11 = 25,6V, N = 3440 U /min, Gate-Beschaltung siehe Tab.

B3

In Tab. [8.4] sind neben den Ergebnissen der indirekten Bestimmungsmethode auch die di-
rekt ermittelten Werte der Verlustleistungsreduzierung gegeniiber der Widerstandssteuerung
sowie die Wirkungsgrade fiir einen besseren Vergleich aufgelistet. Es zeigt sich, dass bei
der direkten Bestimmung etwa nur die Hilfte an reduzierter Verlustleistung verglichen zur

indirekten Bestimmungsmethode gemessen wurde.
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Abb. 8.32: Direkt ermittelte Umrichterverluste £, () des 5 kVA DC/AC-Umrichters in Ab-
hingigkeit vom Laststrom /;, bei Anwendung kombinierter Ansteuerverfahren sowie der Ad-
aption der Stromsteilheit mittels Common Source Induktivitidt im Vergleich zur Widerstands-
steuerung; Bed.: Upy 11 = 25,6V, N = 3440 U /min, Gate-Beschaltung siehe Tab.

Diese Abweichung der Verlustleistungsergebnisse zwischen der direkten und indirekten Me-

thode wird durch mehrere Faktoren beeinflusst:

1. Parameterschwankungen der Bauteile (sowohl im Umrichter als auch im Motor),

2. hohe Schwankung der Batterieklemmenspannung in Abhiingigkeit vom Batteriestrom
und Ladezustand,

3. zusitzliche Verluste durch die lingere Leitdauer der antiparallelen Body-Diode.

4. hohere Sperrschichttemperaturen bei der direkten Methode im Vergleich zur indirekten
Methode

Bauteilschwankungen konnen dazu fiithren, dass die Verluste teilweise etwas hoher oder et-
was niedriger als theoretisch angenommen ausfallen. Die hohe Schwankung der Batterie-
klemmenspannung fiihrt zu weiteren Ungenauigkeiten. Um diesen Effekt bei der indirekten
Methode zu kompensieren, miissten die Schaltverluste nicht nur in Abhiingigkeit vom Last-
strom sowie vom Gate-Widerstand sondern auch in Abhéngigkeit von der Batteriespannung
und ggf. dem Batterieladezustand bestimmt werden. Die Folge ist eine groe Schaltverlust-
Matrix, deren messtechnischer Ermittlungsaufwand unverhiltnismiBig wére.

Ein weiterer wesentlicher Punkt ist der Einfluss der Leitdauer der Body-Dioden der MOS-
FETs. Mittels der untersuchten Ansteuermethoden kann neben einer Reduzierung der Schalt-
verlustenergien ebenfalls eine Verkiirzung der Ausschaltverzogerungszeit 7;(,rs) im Ver-
gleich zur Widerstandssteuerung erzielt werden (siche Tab. [8.3)). Da die Verriegelungszeit
jedoch mit 854 ns fiir alle Messungen konstant gehalten wird, verlidngert sich damit die Leit-
dauer der Body-Dioden wihrend dieser Phase gegeniiber der Widerstandssteuerung. Zum

Einen steigen dadurch die Verluste trotz verhéltnismifBig kurzer Leitendphase im Vergleich
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zur Schaltperiodendauer aufgrund der nicht unerheblichen Schleusenspannung der Diode.
Zum Anderen liegt aufgrund dieser Schleusenspannung etwas weniger Spannung am Mo-
tor an. Folglich steigt der Ausgangstrom bei gleicher Ausgangsleistung an und fiihrt somit
zu hoheren Halbleiter- und Kupferverlusten im Umrichter. Dieser Sachverhalt wird in Abb.
[8.33] aufgezeigt. Hier ist zu erkennen, dass bei der Widerstandssteuerung sowie der du/dt-
control der Lasteffektivstrom bei gleicher Ausgangsleistung niedriger als bei den anderen

Ansteuermethoden mit kiirzerer Ausschaltverzogerungszeit ist.

130

128r Mehr Strom bei gleicher
Ausgangsleistun
1261 gang 9
1241 | | @ Widerstandsst.
du/dt-control
— 122F 1 | M zweistuf. Anst.
$ 120k ] -’-Stromeinprégung
_ ©-Komb. zweist. Anst. & du/dt-control
1181 1 | M Komb. zweist. Anst. & Stromeinpr.
116k Adaption Common Source Indukt.
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11247
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Abb. 8.33: Experimentell ermittelter Verlauf des effektiven Laststromes [; des 5 kVA
DC/AC-Umrichters in Abhédngigkeit von der Ausgangsleistung P bei Anwendung der ein-
zelnen Verfahren im Vergleich zur Widerstandssteuerung; Bed.: Upy 1 = 25,6V, N =
3440U /min, Gate-Beschaltung siehe Tab.

Ergebnisse bei kalorimetrischer Bestimmung der Verlustleistung

Die Ergebnisse der Messungen der Verlustleistung sowie des Wirkungsgrades mittels des
kalorimetrischen Verfahrens sind in den Abbildungen [8.34] und [8.35] fiir einen effektiven
Laststrom von /7, = 100 A dargestellt. Generell konnen bei allen Verfahren geringere Verlus-
te im Vergleich zur Widerstandssteuerung in dem gewéhlten Betriebspunkt erreicht werden.
Es wird bei der Kombination der zweistufigen Ansteuerung mit der Stromeinprigung eine
Reduzierung der Verluste um 9,7 W gegeniiber der Widerstandssteuerung erzielt, was eine
Wirkungsgradsteigerung um 0,44 Prozentpunkte zur Folge hat.

In den Abbildungen [8.36]und sind thermografische Bilder des unteren Kiihlkorpers des
Umrichters fiir die Widerstandssteuerung sowie fiir die zweistufige Ansteuerung in Kom-
bination mit der Stromeinprigung aufgefiihrt. Die Aufnahmen sind im thermischen Behar-
rungszustand des Umrichters mit einer Warmebildkamera Ti25 der Firma Fluke bei einem
effektiven Laststrom von I; = 100 A durchgefiihrt worden. Es ist ersichtlich, dass mittels der
Kombination aus zweistufiger Ansteuerung und Stromeinpriagung die maximale Auflentem-

peratur des Kiihlkorpers um ca. 5,3 °C verringert werden kann.
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Abb. 8.34: Kalorimetrisch ermittelte Um-
richterverluste P, .. des 5 kVA DC/AC-
Umrichters bei Anwendung der einzelnen
Ansteuerverfahren sowie der Adaption der
Stromsteilheit mittels Common Source In-
duktivitdit im Vergleich zur Widerstands-
steuerung; Bed.: Upy 11 = 25,6V, N =
3440U /min, I;, = 100 A, Gate-Beschaltung
siche Tab.[8.3]

08/08/2011

Abb. 8.36: Thermografisches Bild des unte-
ren Kiihlkorpers des 5 kVA-Umrichters im
thermischen Beharrungszustand bei Anwen-
dung der Widerstandssteuerung; Bed. N =
3440U /min, I = 100A, T = 25°C, Gate-
Beschaltung siehe Tab. [8.3]
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Abb. 8.35: Kalorimetrisch  ermittelter
Wirkungsgrad my,; des 5 kVA DC/AC-
Umrichters bei Anwendung der einzelnen
Ansteuerverfahren sowie der Adaption der
Stromsteilheit mittels Common Source
Induktivitdit im Vergleich zur Wider-
standssteuerung; Bed.: Upy 11 = 25,6V,
N = 3440U/min, [, = 100A, Gate-
Beschaltung siehe Tab. [8.3]

18/08/2011

Abb. 8.37: Thermografisches Bild des unte-
ren Kiihlkorpers des 5 kVA-Umrichters im
thermischen Beharrungszustand bei Anwen-
dung der zweistufigen Ansteuerung in Kom-
bination mit der Stromeinprigung; Bed. N =
3440U /min, Iy = 100 A, Ty = 25°C, Gate-
Beschaltung siehe Tab. [8.3]
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Im Gegensatz zur direkten und indirekten Bestimmungsmethode lassen sich die Ergebnisse
bei der kalorimetrischen Verlustleistungsbestimmung nur duBerst bedingt mit den anderen
beiden Verfahren vergleichen, wofiir es zwei entscheidende Griinde gibt:

Zum Einen muss die Verlustleistung im thermischen stationédren Betrieb erfolgen. Hierdurch
liegen hohere Bauteiltemperaturen als bei der direkten Bestimmungsmethode vor, bei der
aufgrund der Vielzahl an Messpunkten und aus Zeitgriinden die Messungen nicht im thermi-
schen Beharrungszustand durchgefiihrt wurden. Es sind daher beim kalorimetrischen Verfah-
ren aufgrund der mit der Temperatur steigenden Durchlasswiderstinde der Halbleiter sowie
Kupferwiderstinde hohere Verluste zu erwarten. Zum Anderen ist die Dauer der kalorime-
trischen Messung ein weiterer Grund. Um die Wirmekapazititen des Priiflings und die des
Kalorimeters aufzuladen, muss der Umrichter mehrere Stunden in dem gewiinschten Last-
punkt betrieben werden. Mit zunehmender Belastungsdauer sinkt jedoch auch der Ladezu-
stand der Bleibatterie und damit ebenfalls die Batteriespannung erheblich. Die Folge ist ein

etwas steigender Batterie- und Laststrom, wodurch abermals die Verluste zunehmen.

8.4 Zusammenfassung und Schlussfolgerungen

Die Anwendung der untersuchten Methoden zur Verbesserung des Schalt- und Betriebsver-
haltens von Leistungs-MOSFETSs mit niedriger Spannungsfestigkeit und hoher Stromtragfi-
higkeit zeigt an dem hier vorgestellten Umrichterkonzept und unter dem hier angewendeten
Bewertungskriterium eine Reduzierung der Umrichterverluste im Vergleich zur Widerstands-
steuerung auf. Durch die du/dt-control und die zweistufige Ansteuerung in Kombination mit
der du/dt-control oder mit der Stromeinpriagung konnen die besten Ergebnisse erzielt werden.
Die Reduzierung der Verluste kann sowohl mittels einer direkten, indirekten und kalorime-
trischen Bestimmung der Verlustleistung nachgewiesen werden. Die absoluten Ergebnisse
der Verluste fallen jedoch zwischen den Methoden etwas unterschiedlich aus. Dies wird un-
ter anderem durch die Eigenschaften der Batterie (Klemmenpannung in Abhéngigkeit vom
Ladezustand) und durch die unterschiedlichen Messgenauigkeiten der Verfahren bei den hier
vorliegenden hohen Wirkungsgraden verursacht.

Mit den Kenntnissen aus Kapitel 7 konnte zudem gezeigt werden, dass eine Detektion von
Kurzschliissen des Typ 2 und damit der Schutz des Leistungs-MOSFETs trotz sehr hoher
Detektionsschwelle aufgrund von induzierten Spannungsabfillen an den Streuinduktivititen

zwischen dem Drain- und dem Source-Abgriff des Treibers moglich ist.
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9. Zusammenfassung, Schlussfolgerungen und Ausblick

Das Schalt- und Betriebsverhalten von Leistungs-MOSFETSs mit niedriger Spannungsfestig-
keit und hoher Stromtragfahigkeit wurden in dieser Arbeit untersucht. Das Ziel einer Redu-
zierung der Schaltverluste im Vergleich zur konventionellen Widerstandsansteuerung wurde
erreicht. Weiterhin sind Einflussaspekte auf die Detektion von Fehlerstromen in den hier

betrachteten Leistungs-MOSFETSs untersucht und aufgezeigt worden.

Zundchst wurden hierfiir in Kapitel 2 die Grundlagen von Leistungs-MOSFETs erldutert.
Neben einer Beschreibung der Aufbau-Strukturen sowie des statischen und dynamischen
Verhaltens von MOSFETs ist die Halbleiterverlustleistungsbestimmung anhand von Herstel-
ler-Datenblattangaben erldutert worden. Auf die grundlegenden Eigenschaften von diskreten

Gehidusen und Leistungshalbleitermodulen wurde ebenfalls eingegangen.

Fiir die Untersuchung der Methoden zur Verbesserung des Schalt- und Betriebsverhaltens
von Leistungs-MOSFETs wurde darauffolgend in Kapitel 3 der Versuchsaufbau detailliert
beschrieben. Das Schaltverhalten des in dieser Arbeit betrachteten Typs an Leistungs-MOS-
FET wurde dargestellt. Dabei konnte gezeigt werden, dass nur eine Verbesserung der Aus-
schaltverhaltens und nicht des Einschaltverhaltens aufgrund der Uberspannung bzw. Span-
nungsentlastung durch die induzierten Spannungen an den Streuinduktivititen sinnvoll ist.
Die Motivation bzw. Relevanz der Arbeit wurde anhand von Verlustleistungsbilanzen ver-
deutlicht.

Es wurde in Kapitel 4 der prinzipielle Ansatz zur Erfiillung der Zielstellung diskutiert und er-
lautert, dass die Zielstellung in erster Linie durch eine verbesserte treiberseitige Ansteuerung

erreicht werden kann und Kriterien zur Bewertung der Methoden wurde aufgestellt.

Es folgte in Kapitel 5 eine ausfiihrliche Untersuchung der treiberseitigen Ansteuerverfah-
ren — sog. Active Gate Control Verfahren — bei Anwendung an dem hier vorliegenden
Typ an Leistungs-MOSFET. Durch eine einfache Erweiterung der Gate-Ansteuerung wur-
de erreicht, dass die Spannungsanstiegszeit beim Abschalten mittels einer zweistufigen An-
steuerung deutlich reduziert wurde und somit die Ausschaltverlustenergien gesunken sind.
Weiterhin konnten durch andere Methoden — wie die du/dt-control, die di/dt-control sowie
die Stromeinprigung — die Stromfallzeiten im Vergleich zur Widerstandssteuerung verlidn-
gert werden. Die Kombination aus zweistufiger Ansteuerung und Stromeinprigung vereinte
beide Eigenschaften der Verfahren. Mittels der hier untersuchten Schaltungserweiterungen
konnte bei beiden betrachteten Priiflingen eine Verringerung der Ausschaltverlustenergie von
10 % bis 30 % bei gleichbleibender Uberspannung im Vergleich zur Widerstandssteuerung
erzielt werden. Weiterhin wurde die Ausschaltverzogerungszeit durch die zweistufige An-
steuerung verkiirzt. Beit MOSFETs mit sehr niedriger Eingangskapazitit konnten zwar eben-
falls Verbesserungen erreicht werden, jedoch fallen diese niedriger als bei Halbleitern mit

hohen Eingangskapazititen aus.
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In Kapitel 6 wurde der Ansatz verfolgt, die Stromsteilheit beim Abschalten durch eine
gleichzeitige, systematische Einstellung der Common Source Induktivitit und des Gate-
Widerstandes zu adaptieren. Hierfiir wurde zunéchst aufgezeigt, dass mittels Simulation oder
analytischer Berechnung die Stromsteilheit sowie die Uberspannung beim Abschalten als
auch die bendtigten Streuinduktivititswerte gut approximiert werden konnen. Wie bereits bei
den Active Gate Control Methoden wurde hier eine Reduzierung der Ausschaltverlustener-
gie bei gleichbleibender Stromsteilheit und damit gleichbleibender Uberspannung gegeniiber
der konventionellen Widerstandssteuerung erzielt. Dieser Effekt wurde vor allem durch die
Verringerung des Gate-Widerstandes und damit einer Verkiirzung der Spannungsanstiegszeit

erreicht.

Um Leistungshalbleiter vor unzulidssig hohen Fehlerstromen zu schiitzen, werden unter-
schiedliche Schutzkonzepte heutzutage eingesetzt, von denen sich in erster Linie die sog.
Entsittigungserkennung bei Leistungs-MOSFETSs mit niedriger Spannungsfestigkeit und ho-
her Stromtragfahigkeit eignet. Eine eigenstindige Entséttigungserkennung wurde in Kapitel
7 vorgestellt, anhand derer die Einfliisse verschiedener Schaltungsparameter — z.B. Sperr-
schichttemperatur, Filterkapazitit, Streuinduktivititen — auf die Detektionsschwelle bei den
jeweiligen Fehlerstromarten dargelegt wurden. Es wurde unter anderem aufgezeigt, dass die
Sperrschichttemperatur sowie die Filterkapazitit bei Briickenkurzschliissen im Gegensatz
zu Lastkurzschliissen oder Uberstromen unter Ausnutzung von Streuinduktivititen im Leis-
tungsteil einen relativ geringen Einfluss auf die Detektionsschwelle der Entsattigungserken-

nung haben.

Die exemplarische Anwendung der untersuchten Verfahren anhand eines 24 V/5 kW DC/AC-
Umrichterkonzeptes, welches innerhalb eines Projektes des Kompetenzzentrums Leistungs-
elektronik Schleswig-Holstein entwickelt wurde, wurde in Kapitel 8 présentiert. Zunéchst
erfolgte eine kurze Erlduterung des Umrichterkonzeptes sowie einiger Komponenten. Der
Antriebsstrang/Laboraufbau sowie weitere eingesetzte Messtechnik wurden dargelegt und
eine kurze Beschreibung der Bestimmungsmethoden der Verlustleistung und des Wirkungs-
grades des Umrichters wiedergegeben. Experimentelle Ergebnisse des Schaltverhaltens des
verwendeten Leistungs-MOSFETs wihrend des Umrichterbetriebs sowie die Verlustleistun-
gen und Wirkungsgrade bei Anwendung der treiberseitigen Ansteuermethoden wurden vor-
gestellt. Es konnte aufgezeigt werden, dass die Verfahren zu einer Effizienssteigerung des
Umrichters iiber weite Bereiche des Ausgangsstromes fiihren. Eine Verlustleistungsredu-
zierung von iiber 10 % der gesamten Umrichterverluste wurde bei dem hier verwendeten

Umrichterkonzept durch die einfache Erweiterung der Treiberansteuerung erreicht.

Zusammenfassend kann die Schlussfolgerung anhand der Untersuchungen aufgestellt wer-
den, dass eine Verringerung der Ausschaltverluste von Leistungs-MOSFETs mit niedriger
Spannungsfestigkeit unter 100 V und hoher Stromtragfihigkeit tiber 100 A moglich ist. Vor
allem bei MOSFETSs mit einer verhiltnisméfig hohen Eingangskapazitit kann eine Redu-

zierung der Ausschaltverluste durch eine Verkiirzung der Spannungsanstiegszeit erzielt wer-
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den. Dies kann zum Einen durch die Erweiterung der konventionellen Widerstandssteuerung
durch aktive Ansteuermethoden als auch zum Anderen durch eine systematische Einstellung

der Common Source Induktivitit erreicht werden.

Die in dieser Arbeit untersuchten treiberseitigen Verfahren zur Verbesserung des Schalt-
und Betriebsverhaltens von Leistungs-MOSFETs konnen als Grundlage fiir weitere Unter-
suchungen in diesem Arbeitsgebiet verwendet werden. Zum Einen ist es denkbar, mittels
der vorgestellten Active Gate Control Verfahren ein vom Betriebspunkt abhéngiges Schal-
ten (sog. adaptive Active Gate Control), vor allem bei batteriegespeisten Anwendungen mit
stark schwankender Batteriespannung, zu betrachten. Ein von der Laststromhohe sowie dem
Zwischenkreisspannungsniveau abhéngiges Schalten konnte zu einer weiteren Effiziensstei-
gerung von Umrichtern fithren. Zum Anderen koénnen die untersuchten treiberseitigen Ver-
fahren auf leitungsgebundene und gestrahlte Emission untersucht werden. Die Verkiirzung
der Leitdauer der Body-Dioden fiihrt moglicherweise zu einer geringeren Emission. Steilere
Spannungsflanken verursachen gegebenenfalls eine Erhohung der Emission. Eine Untersu-
chung der leitungsgebundenen und gestrahlten Emissionen bei einem vom Betriebspunkt

abhingigen Schalten ist ebenfalls denkbar.
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14. Anhang

14.1 Gleichungen zur Bestimmung des Messfehlers

14.1.1 Messunsicherheit bei maximal moglichen Fehler

Zur Berechnung des Fehlers yr einer Funktion f(x;,x2,...,x,), deren Variablen mit systema-
tischen, absoluten Fehlern xz, behaftet sind, berechnet sich nach [125, 126, [130] aus dem

totalen Differential wie folgt:

- Of 6f 6f of
=Y — xp=—- - . 14.1
IF ; Ox; F, ox| i 0x> Xyt ox, R ( )
Die folgende beispielhafte Funktion
Upus - 1, 1 -
- ﬁ - Uolul 'Iolut ’ Uin1 'Iinl (14.2)
lasst sich allgemein schreiben als:
y=x{Tx5 X (14.3)
Der Fehler yr ergibt sich zu:
X X X
YF :y-(a1ﬂ+a2£+...+anﬂ). (14.4)
X1 X2 Xn
Es folgt fiir den relativen maximalen Fehler (maximale Messunsicherheit):
X X X
™ ™2y (14.5)
y X1 X2 Xn

14.1.2 Messabweichung bei zufillig auftretenden Fehlern

Unter der Annahme von zufillig auftretenden Fehlern wird zur Berechnung der Toleranz
bzw. der Messgenauigkeit die Standardabweichung herangezogen. Es gilt fiir die Standard-

abweichung sy bei zufilligen Fehlern unabhéngiger MessgroBen x; mit den Standardabwei-

nos ,
Sy = /;(S—)fisi) . (14.6)

chungen s;:
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Es wird dabei mitberiicksichtigt, dass sowohl positive als auch negative Abweichungen der
Messwerte auftreten konnen. Es gilt damit fiir den relativen stochastischen Fehler (stochas-

tische Messunsicherheit):

(14.7)

14.2 Kalorimetrische Verlustleistungsmessung

Bei der kalorimetrischen Verlustleistungsbestimmung wird der Wirkungsgrad bzw. die Ver-
lustleistung kalorimetrisch iiber eine Warmeabfuhr — in der Regel iiber das Kiihlmedium
Luft — bestimmt und muss daher im thermischen stationédren Betrieb erfolgen. Zur Bestim-
mung des Wirkungsgrades muss weiterhin die Eingangs- oder Ausgangsleistung bekannt
sein. Es wird daher hier die Eingangsleistung elektrisch gemessen. Der zu vermessende
Priifling muss bei der kalorimetrischen Verlustleistungsbestimmung zusitzlich wéarmeiso-
liert sein. Die kalorimetrische Messung kann in drei verschiedene Methoden — direkte Mes-
sung, indirekte Messung sowie modifizierte indirekte Messung — unterteilt werden [130].
Aufgrund der Einfachheit der Anwendung der modifizierten, indirekten Methode sowie der
Unabhingigkeit der Messung von Luftfeuchte und -dichte wird dieses Verfahren hier ange-

wendet. Der prinzipielle Aufbau des in dieser Arbeit verwendeten Kalorimeters ist in Abb.
[14.1) dargestellt.

Luftabfuhr warmeisoliertes Detailaufsicht Messkammer
Gehéuse
\ Offnung swischen Refferenzmdersland
{ Mess- und 00
{ Messkammer Priflingskammer Luftabfuhr T W
\\ (_\ -
Luftzufuhr j |
‘\ Messung Ty +— —1Messung T,
|
‘l Luftzufuhr ™
| Priiflingskammer | \_/
| n
T |
|‘ Messung T Offnung zwischen
| Mess- und
| Priflingskammer
/

Kalibrierungs- AN o
wider’standg s g‘#w\ N /

“Prifling

Abb. 14.1: Prinzipaufbau des Kalorimeters bei modifizierter indirekter kalorimetrischer Ver-
lustleistungsbestimmung

Wie in Abb. zu erkennen ist, liegt der Priifling in der Priiflingskammer, tiber die sich
raumlich iibergeordnet die Messkammer befindet. Beide Kammern sind durch zwei Off-
nungen fiir den Luftstrom miteinander verbunden. In der Priiflingskammer ist weiterhin ein
Kalibrierungswiderstand vorhanden, iiber den die Ermittlung einer Kalibrierungskennlinie

moglich ist.
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Die Messkammer ist in zwei voneinander getrennte Abschnitte unterteilt. Im ersten Ab-
schnitt wird die Temperatur 77 der dem Kalorimeter zugefiihrten Luft gemessen. Die Tem-
peratur 75 der durch die Verlustleistung des Priiflings erwérmten Luft wird im zweiten Ab-
schnitt der Messkammer ermittelt. Die darauffolgende Temperatur 73, die mittels der Ver-
lustleistung im Referenzwiderstand erhoht wird, wird vor der Luftabfuhr des Kalorimeters
bestimmt.

Die Messung der drei Temperaturen 77 bis 73 erfolgt durch eine Vierleiter-Widerstands-
messung von PT100-Sensoren. Pro Messpunkt werden zwei Sensoren verwendet, iiber de-
ren Messwerte gemittelt wird. Als Messdatenaufzeichnungsgerits wird ein HP 34970A der
Firma Hewlett-Packard eingesetzt, dessen Messgenauigkeit fiir die Vierleiterwiderstands-
messung bei 0,01 % des Messwertes liegt.

Die Verlustleistung P, des Priiflings kann bei dieser kalorimetrischen Messmethode tiber
Gleichung [T4.8] anhand der gemessenen Temperaturen 77 bis 73 und der Referenzleistung
P, ey berechnet werden [130].

L—T
P. =—— P (14.8)
cv(ges) -1, ref
14.3 Diagramme und Tabellen
NP110NO55PUG IRFS3306PbF
Widerstandsst. [ du/dt-control mit Zenerdiode Widerstandsst. [ du/dt-control mit Zenerdiode
R =10Q,U, =39V Rg=10Q,U, =39V
Beschal Rg=10Q ¢ e y Rc=10Q ¢ y
eschaltung 6198 | Copen = 220F. Rope = 3002 | ROT10% | 0 L 220K, Ropa = 3000
Uberspannung V), 21,6V 19,4V 19,4V 17,4V
Stromsteilheit dip /dt 753A/us 726 A/ us 671A/us 614A/us
Spannungsanstiegszeit ¢, 91,3ns 85,5ns 41,7ns 38,7ns
Stromfallzeit ¢f; 159,3ns 165,2ns 178,7ns 195,2ns
Ausschaltverzdgerung 4, 7) 306,2ns 296,7ns 101,7ns 102,6ns
Ausschaltenergie Ey(,f) 741 1] 7751l 762 1] 776 1

Tab. 14.1: Ergebnisse des Ausschaltverhaltens bei der du/dt-control mit Zenerdiode und der
Widerstandssteuerung der Priiflinge; Bed.: I = 150A, Upp =24V, Ty =25°C
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Abb. 14.2: Spannungsanstiegszeit ., bei
der du/dt-control im Vergleich zur Wi-
derstandssteuerung bei Verwendung des
IRFS3306PbF; Bed.: Upp = 24V, I} =
150 A, Cgpex = 2,20F, Rgpex =300Q, U, =
39V

30
-@-Widerstandsst. @ 25°C
AcWiderstandsst. @ 100°C
4i-du/dt-control @ 25°C
25l 49 du/dt-control @ 100°C
4-du/dt-control m. Zener @ 25°C
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Abb. 14.4: Uberspannung Upr beim Ab-
schalten bei der du/dt-control im Vergleich
zur Widerstandssteuerung bei Verwendung
des IRFS3306PbF; Bed.: Upp =24V, I} =
150A, CGDex = 2,2IIF, RGDex = 3009, UZ =
39V

300 ‘
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o
L. 200F e A
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-@-\Widerstandsst. @ 25°C
150+ AcWiderstandsst. @ 100°C
i du/dt-control @ 25°C
9 du/dt-control @ 100°C
-du/dt-control m. Zener @ 25°C
“§du/dt-control m. Zener @ 100°C

o 5 1 20 25

0 15
Rs [Q]
Abb. 14.3: Stromfallzeit 77; bei der du/dt-
control im Vergleich zur Widerstandssteue-
rung bei Verwendung des IRFS3306PbF;
Bed.: UDD = 24V, IL = ISOA, CGDex =

2,2HF, RGDex =300 Q., UZ =39V

13 -@-Widerstandsst. @ 25°C

Ac\Widerstandsst. @ 100°C
- du/dt-control @ 25°C
1.1 @durdt-control @ 100°C 9
du/dt-control m. Zener @ 25°C | 7
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Abb. 14.5: Ausschaltenergie E,rsr) bei
der du/dt-control im Vergleich zur Wi-
derstandssteuerung bei Verwendung des
IRFS3306PbF; Bed.: Upp = 24V, I1 =
150 A, Cgpex = 2,20F, Rgpex =300Q, U, =
39V
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Abb. 14.6: Experimentell erzielte Ausschaltverzogerungszeit ;) bei der du/dt-control
im Vergleich zur Widerstandssteuerung bei Verwendung des IRFS3306PbF in Abhingig-
keit vom Gate-Widerstand und der Sperrschichttemperatur; Bed.: Upp = 24V, I = 150A,
C6pex = 2,20F, Rgpexy =300Q, U, =39V

100 T T T T 250
75
,,,,, 200
-E- 50F E
- 150
25¢ @ Widerstandsst. @ 25°C @ Widerstandsst. @ 25°C
AWiderstandsst. @ 100°C A Widerstandsst. @ 100°C
4-di/dt-control @ 25°C i di/dt-control @ 25°C
0 ‘ . 9 di/dt-control @ 100°C 100 . . @ di/dt-control @ 100°C
0 5 10 15 20 25 0 10 15 20 25
Rg [ R 19
Abb. 14.7: Spannungsanstiegszeit f,, bei  Abb. 14.8: Stromfallzeit ¢4 bei der di/dt-
der di/dt-control im Vergleich zur Wi-  control im Vergleich zur Widerstandssteue-
derstandssteuerung bei Verwendung des rung bei Verwendung des IRFS3306PbF;
IRFS3306PbF; Bed.: Upp = 24V, I} = Bed.: Upp =24V, I; = 150A, R, =0,3Q

150A, R, = 0,3Q
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Abb. 14.9: Uberspannung U, beim Ab-
schalten bei der di/dt-control im Vergleich
zur Widerstandssteuerung bei Verwendung

des IRFS3306PbF; Bed.: Upp =24V, I}, =
150A, Ry, =0,3Q

11

0.9r
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Abb. 14.10: Ausschaltenergie Ejrs) bei
der di/dt-control im Vergleich zur Wi-
derstandssteuerung bei Verwendung des
IRFS3306PbF; Bed.: Upp = 24V, I1 =
150A, Ry =0,3Q
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200f
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Loty [NS]

2
2
>
2

@ Widerstandsst. @ 25°C
& Widerstandsst. @ 100°C
i di/dt-control @ 25°C
’~di/dt—contro| @ 100°C

10
Rg (€]

15 20 25

Abb. 14.11: Experimentell erzielte Ausschaltverzogerungszeit 7,,¢s) bei der di/dt-control
im Vergleich zur Widerstandssteuerung bei Verwendung des IRFS3306PbF in Abhingigkeit
vom Gate-Widerstand und der Sperrschichttemperatur; Bed.: Upp =24V, I, = 150A, R; =

0,30
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Abb. 14.12: Spannungsanstiegszeit t,, bei
der zweistufigen Ansteuerung im Vergleich
zur Widerstandssteuerung bei Verwendung
des IRFS3306PbF; Bed.: Upp =24V, I} =
150A, Rgorro=0,47Q

30 -@Widerstandsst. @ 25°C
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Abb. 14.14: Uberspannung U, beim Ab-
schalten bei der zweistufigen Ansteue-
rung im Vergleich zur Widerstandssteuerung
bei Verwendung des IRFS3306PbF; Bed.:
Upp =24V, 1, = 150A, Rgorr2 = 0,47Q

250
200f
‘o
£
=
150F
-@Widerstandsst. @ 25°C
& Widerstandsst. @ 100°C
-zweistufige Anst. @ 25°C
100 : : -’-zweistufige Anst. @ 100°C
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R.[Q
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Abb. 14.13: Stromfallzeit z5; bei der zwei-
stufigen Ansteuerung im Vergleich zur Wi-
derstandssteuerung bei Verwendung des
IRFS3306PbF; Bed.: Upp = 24V, I} =
150A, Rgorfo = 0,47Q

1.1

-@Widerstandsst. @ 25°C

A Widerstandsst. @ 100°C
zweistufige Anst. @ 25°C
@ zweistufige Anst. @ 100°C
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Abb. 14.15: Ausschaltenergie Ejrr) bei
der zweistufigen Ansteuerung im Vergleich
zur Widerstandssteuerung bei Verwendung

des IRFS3306PbF; Bed.: Upp =24V, I}, =
150A, Rgorro=0,47Q
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Abb. 14.16: Experimentell erzielte Ausschaltverzogerungszeit ;) bei der zweistufigen
Ansteuerung im Vergleich zur Widerstandssteuerung bei Verwendung des IRFS3306PbF in
Abhingigkeit vom Gate-Widerstand und der Sperrschichttemperatur; Bed.: Upp =24V, I1 =

150 A, Rgoffa = 0,47Q
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Abb. 14.17: Spannungsanstiegszeit t,, bei

der Stromeinprigung im Vergleich zur Wi-

derstandssteuerung bei Verwendung des

IRFS3306PbF; Bed.: Upp = 24V, I} =

150A, R, =5,1Q,U; =5,1V
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Abb. 14.18: Stromfallzeit 77 bei der

Stromeinprigung im Vergleich zur Wi-

derstandssteuerung bei Verwendung

des IRFS3306PbF; Bed.: Upp = 24V,

Ir =150A, R, =5,1Q,U; =5,1V
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Abb. 14.19: Uberspannung Upr beim Ab-
schalten bei der Stromeinprigung im Ver-
gleich zur Widerstandssteuerung bei Ver-
wendung des IRFS3306PbF; Bed.: Upp =
24V, I, =150A, Ry =5,1Q,U; =5,1V
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Abb. 14.20: Ausschaltenergie E(rs) bei
der Stromeinprigung im Vergleich zur Wi-
derstandssteuerung bei Verwendung des
IRFS3306PbF; Bed.: Upp = 24V, I} =
I150A, Ry =5,1Q,U; =5,1V
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Abb. 14.21: Experimentell erzielte Ausschaltverzogerungszeit z;(, ) bei der Stromeinprd-
gung im Vergleich zur Widerstandssteuerung bei Verwendung des IRFS3306PbF in Ab-
hingigkeit vom Gate-Widerstand und der Sperrschichttemperatur; Bed.: Upp =24V, [} =

I150A, R;=5,1Q,U; =5,1V
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Abb. 14.22: Spannungsanstiegszeit t,, bei
der Kombination aus zweistufiger Ansteue-
rung und Stromeinprigung im Vergleich
zur Widerstandssteuerung bei Verwendung
des IRFS3306PbF; Bed.: Upp =24V, I}, =
150A, Ry = 5,1Q, Uy = 5,1V, Rgofrp =
0,47Q
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Abb. 14.24: Uberspannung Uy beim Ab-
schalten bei der Kombination aus zweistu-
figer Ansteuerung und Stromeinprigung im
Vergleich zur Widerstandssteuerung bei Ver-
wendung des IRFS3306PbF; Bed.: Upp =
24V, I = 150A, Ry, =5,1Q, U; = 5,1V,
RGoff72 = 0,479.
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Abb. 14.23: Stromfallzeit ¢7; bei der Kom-
bination aus zweistufiger Ansteuerung und
Stromeinprigung im Vergleich zur Wi-
derstandssteuerung bei Verwendung des
IRFS3306PbF; Bed.: Upp = 24V, I} =
150A, Ry =5,1Q, Uy = 5,1V, Rgofrn =
0,47Q
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Abb. 14.25: Ausschaltenergie Ejrs) bei
der Kombination aus zweistufiger Ansteue-
rung und Stromeinprigung im Vergleich
zur Widerstandssteuerung bei Verwendung
des IRFS3306PbF; Bed.: Upp =24V, I}, =
150A, Ry =5,1Q, Uy = 5,1V, Rgofrp =
0,47Q
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Abb. 14.26: Experimentell erzielte Ausschaltverzogerungszeit z,(,rs) bei der Stromeinprd-
gung im Vergleich zur Widerstandssteuerung bei Verwendung des IRFS3306PbF in Ab-
hingigkeit vom Gate-Widerstand und der Sperrschichttemperatur; Bed.: Upp =24V, I} =
150A, Ry =5,1Q,U; = 5,1V, Rgorr2 = 0,478
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Abb. 14.27: Indirekt ermittelter Wirkungsgrad 7;,,4 des 5 kVA DC/AC-Umrichters in Abhin-

gigkeit von der Ausgangsleistung P bei Anwendung der einzelnen Verfahren im Vergleich

zur Widerstandssteuerung; Bed.: Upy 11, = 25,6 V, N = 3440 U /min, Gate-Beschaltung siehe
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Abb. 14.28: Indirekt ermittelter Wirkungsgrad 7;,4 des 5 kVA DC/AC-Umrichters in Abhéin-
gigkeit von der Ausgangsleistung P, bei Anwendung kombinierter Ansteuerverfahren sowie

der Adaption der Stromsteilheit mittels Common Source Induktivitit im Vergleich zur Wi-
derstandssteuerung; Bed.: Upy 11 = 25,6V, N = 3440 U /min, Gate-Beschaltung siehe Tab.
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Abb. 14.29: Direkt ermittelter Wirkungsgrad 14, des 5 kVA DC/AC-Umrichters in Abhin-
gigkeit von der Ausgangsleistung P bei Anwendung der einzelnen Verfahren im Vergleich
zur Widerstandssteuerung; Bed.: Upy 11, = 25,6 V, N = 3440 U /min, Gate-Beschaltung siehe

Tab. @
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Abb. 14.30: Direkt ermittelter Wirkungsgrad 14, des 5 kVA DC/AC-Umrichters in Abhén-
gigkeit von der Ausgangsleistung P, bei Anwendung kombinierter Ansteuerverfahren sowie
der Adaption der Stromsteilheit mittels Common Source Induktivitdt im Vergleich zur Wi-
derstandssteuerung; Bed.: Upy 11 = 25,6V, N = 3440U /min, Gate-Beschaltung siehe Tab.
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