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Ubersicht

Elektrostatische Entladungen stellen ein grof3es Risiko fur die Elektronik dar. Eine si-
mulationsgestutzte Optimierung hilft, die ESD-Risiken bereits in einer fruhen Entwick-
lungsphase zu erkennen und geeignete Gegenmalinahmen einzuleiten. Die Gute des
Simulationsergebnisses ist direkt mit den Modellen einzelner Komponenten verknupft.
Einen besonderen Stellungswert nehmen dabei die ESD-Schutzelemente ein. In der
vorliegenden Arbeit wird eine systematische Methode zur Charakterisierung und Mo-
dellierung von diesen in verschiedenen Aspekten nichtlinearen Bauelementen vorge-
stellt.

Basierend auf der transienten Natur und den charakteristischen, hohen Amplituden
einer ESD sind frequenzselektive und spannungsselektive Schutzstrategien madglich.
Die frequenzselektiven Schutzelemente nutzen den Unterschied in der Betriebsfre-
quenz des IC-Pins und dem ESD-Spektrum aus. Die spannungsselektiven Schutzele-
mente gehen von einer Differenz zwischen der Betriebs- und ESD-Spannung aus. Das
Verhalten dieser Bauelemente bei ESD ist meist nichtlinear und kann gut mit Kennli-
nien beschrieben werden.

Die Messtechnik und die notwendigen Datenverarbeitungsschritte zur Erfassung der
charakteristischen Parameter und Kennlinien eines Schutzelementes werden vorge-
stellt. Damit wird das Verhalten bei normalen Betriebsbedingungen und bei ESD er-
fasst. Spezielle Messadapter werden entwickelt und eine Kalibrierung, sowie Metho-
den des De-Embedding ausgearbeitet, um die fir ESD typischen kurzen Anstiegszei-
ten und hohen Amplituden zu messen.

Verhaltensmodelle fir die Schutzelemente, die auf Basis der erzielten Messergebnisse
parametrierbar sind, werden hergeleitet. Der Bezug zwischen den beobachteten nicht-
linearen Effekten und den physikalischen Ursachen wird jeweils mit einer Literaturstu-
die hergestellt. Diese systematische Vorgehensweise wird auf Vielschicht-Keramik-
kondensatoren und EMV-Ferrite als Vertreter der frequenzselektiven Schutzstrategie
und auf Vielschicht-Varistoren, Silizium-Lawinendioden, sowie Snapback-behaftete
Schutzelemente aus der spannungsselektiven Gruppe angewandt. Exemplarisch wird
je ein Bauelement untersucht und das Simulationsmodell parametriert. Die Validierung
erfolgt in verschiedenen Mess- und Simulationsaufbauten. Eine hohe Ubereinstim-
mung zwischen der Simulation und der Messung wird erreicht. Die Verbesserung ge-
genuber den einfachen bzw. linearen Simulationsmodellen wird diskutiert. Mit den vor-
gestellten Simulationsmodellen kann die dynamische Wechselwirkung einzelner Ele-
mente im ESD-Strompfad untersucht werden. Eine simulationsgestitzte Auslegung
und Optimierung des ESD-Schutzes wird ermdglicht.
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Einleitung

Wahrend der gesamten Lebensdauer kann ein elektronisches System mit elektrosta-
tischen Entladungen (ESD) konfrontiert werden. Das Phanomen ESD entsteht, wenn
zunachst eine Potentialdifferenz zwischen einem leitfahigen, von der Umgebung iso-
lierten Objekt besteht und das Objekt sich spontan entladt. Die impulshafte Entladung
Uber einen direkten Kontakt oder einen Lichtbogen kann zu einer Stérung oder einer
Zerstorung der Halbleiterbauelemente und der elektronischen Systeme fuhren [1], [2].
Als eine MalRnahme zur Qualitatssicherung wurden genormte Prufverfahren unter ei-
ner Verwendung der ESD-Generatoren definiert, damit kdnnen die Schutzeinrichtun-
gen gegen ESD bewertet werden. Es wird zwischen IC- und Systemebene differen-
ziert. Eine on-Chip Schutzeinrichtung soll einer ESD auf IC-Ebene standhalten und
somit eine sichere Handhabung des Halbleiters in einer kontrollierten Umgebung (engl.
ESD protected area: EPA) ermdglichen. Im Gegensatz dazu kénnen die Entladungen
auf Systemebene, wenn das fertige elektronische System dem Endbenutzer Gberlas-
sen wird, deutlich heftiger und damit energiereicher ausfallen. Hierflr sind spezielle
Schutzstrukturen notwendig. Zur Bewertung der System-ESD-Festigkeit wird die Ver-
braucherelektronik nach IEC 61000-4-2 [3] und die Automobilelektronik nach ISO
10605 [4] gepruft. Besonders bei einer Entladung auf die Pins der Anschlussstecker
kann eine ESD in das System ungedampft eindringen und von den Leiterbahnen direkt
zu einem empfindlichen IC-Pin gefuhrt werden. Der on-Chip Schutz kann in den meis-
ten Fallen einer energiereichen System-ESD nicht standhalten. Mit einem off-Chip
Schutzelement bzw. Netzwerk kann die ESD-Festigkeit kostengunstig gesteigert wer-
den [5]. Ein anwendungsbezogener und flexibler Einsatz ist ein weiterer Vorteil dieser
Schutzstrategie. Das Schutzelement befindet sich in dem ESD-Strompfad zwischen
der Systemschnittstelle und dem IC-Pin. Abbildung 1 verdeutlicht die Topologie.

Elektronisches System

ESD
[e) off-Chip f———Lic-Pin
8 Schutz- on-Chip
o element sz
Schnittstelle { gL%ment

Abbildung 1: Einsatz der off-Chip ESD-Schutzelemente.

Idealerweise nimmt das Schutzelement bei normalen Betriebsbedingungen keinen
Einfluss auf das Systemverhalten. Beim Auftreten einer ESD wird diese ohne eine Ver-
zbgerung erkannt und absorbiert oder isoliert. Die Auswahl einer geeigneten Schutz-
strategie ist eine grof3e Herausforderung fiir einen Systemhersteller. In dieser Arbeit
steht der off-Chip Schutz in dem Vordergrund.
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Einleitung

Ausgehend von den Eigenschaften einer ESD und eines IC-Pins, kann eine Schutz-
wirkung unter Einsatz der folgenden Elemente erreicht werden:

Frequenzselektive Schutzelemente nutzen den Unterschied zwischen der
Betriebsfrequenz des IC-Pins und dem ESD-Spektrum aus. Obwohl diese Bau-
elemente primar als EMV-Filter fungieren, kann eine erhebliche Steigerung der
System-ESD-Festigkeit erreicht werden. Tiefpass-Schaltungen und Hochpass-
Schaltungen sind ublich. Die Netzwerke werden mit onmschen, kapazitiven und
induktiven Bauelementen realisiert. Die Vielschicht-Keramikkondensatoren
(engl. Multi-Layer Ceramic Capacitor: MLCC) und die SMD-Ferrite sind weit
verbreitet. Insbesondere in den Kraftfahrzeug-Applikationen mit geringen Uber-
tragungsraten erlangten die MLCCs aufgrund der geringen Kosten und der ho-
hen Kapazitaten bei kleinen Abmessungen eine fuhrende Rolle. Nur selten wird
das ESD-Verhalten von den frequenzselektiven Schutzelementen in einem Da-
tenblatt aufgefihrt. Der spezifizierte Bereich bezieht sich meist auf die normalen
Betriebsbedingungen und ist nur bedingt auf die hohen Amplituden einer ESD
ubertragbar. Die transiente Natur der ESD fuhrt dazu, dass eine Verletzung des
spezifizierten Bereichs nicht zwingend mit einer Schadigung des Bauelements
einhergeht. Hohe Spannungs- und Stromamplituden kénnen die MLCC-Kera-
miken und die Ferritmaterialien in Sattigung bringen. Diese spiegelt sich in ei-
nem nichtlinearen Verhalten wider. Ohne die Bertcksichtigung dieser Effekte
ist eine Vorhersage des Systemverhaltens nahezu unmaéglich. Auch die laten-
ten Fehler beruhend auf einer Degradation kdnnen zu einer nicht zufriedenstel-
lenden Produktqualitat fihren.

Spannungsselektive Schutzelemente weisen eine nichtlineare Strom/Span-
nung-Kennlinie auf und werden parallel zu einem IC-Pin verschaltet. Wahrend
unter normalen Betriebsbedingungen nur ein geringer Leckstrom flie3t, wird das
Schutzelement bei einer ESD leitfahig und kann den Storstrom ableiten. Typi-
sche Bauelemente in dieser Gruppe sind die TVS-Dioden, die Multi-Layer Vari-
storen, die Polymere und die Funken-Strecken. Spannungsselektive Schutz-
elemente sind meist die bessere Losung, wenn die ESD-Festigkeit eines Sys-
tems mit einer hohen Datenrate angestrebt wird. Eine geringe parasitare Kapa-
zitat beeintrachtigt kaum die Signalintegritat. Diese Schutzstrategie hat ihren
Ursprung in dem Schutz vor einer transienten Uberspannung in Folge eines
Blitzeinschlags. Dementsprechend sind die Angaben in einem Datenblatt oft auf
eine Entladung dieser Art angepasst und eine Ubertragbarkeit auf eine ESD ist
nur begrenzt mdglich. Die Information zu dem ESD-Verhalten beschrankt sich
in vielen Fallen auf die Eigenfestigkeit.

Die fehlende Information in einem Datenblatt zu dem schitzenden ESD-Verhalten
wurde auf vielen Fachkonferenzen diskutiert und verschiedene Lésungswege wurden
vorgestellt. So wurde vorgeschlagen die Klemmspannung an den MLCCs (z.B. [6], [7],
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Einleitung

[8]) und den spannungsselektiven Schutzelementen (z.B. [9]) zu messen. Um die Ein-
schrankungen bezlglich der Pulsform aufzuheben, verwendet eine andere Methode
fur spannungsselektive Schutzelemente die quasistatische TLP 1/U-Kennlinie (z.B.
[10]). Die Bezeichnung quasistatisch weist dabei auf eine gepulste Charakterisierung
mit einem Transmission Line Pulser (TLP) hin [11]. Im Vergleich zu der Klemmspan-
nung deckt eine TLP I/U-Kennlinie mit einer hohen Genauigkeit einen grof3en Strom-
bereich ab. Die Systemanalyse bei anderen Pulsformen z.B. einer Kabelentladung o-
der einer "Secondary ESD" wird ermdglicht [12]. Eine Vereinigung aus Halbleiter- und
Systemherstellern (Industry Council on ESD Target Levels) schlagt vor, die TLP-1/U-
Kennlinie in die Datenblatter aufzunehmen [1]. Nachteilig an dieser Methode ist, dass
die Effekte der ersten schnellen Stromspitze einer ESD nicht erfasst werden. Zusatz-
lich ist der Ubergang von dem sperrenden in den leitenden Zustand meist von dyna-
mischen Prozesse begleitet, die nichtin eine I/U-Kennlinie eingehen. Ausgepragte Ein-
schalteffekte in Form einer Spannungsuberhohung werden in den ersten Nanosekun-
den beobachtet (z.B. [10], [13], [14]).

Die Beschreibung des nichtlinearen Verhaltens mit einer Kennlinie kann auf die fre-
quenzselektiven Schutzelemente Ubertragen werden. Im Zusammenhang mit der vor-
liegenden Arbeit wurde die Ladung/Spannung-Kennlinie (Q/U-Kennlinie) von einem
MLCC vorgestellt [15]. In Analogie ist die magnetischer Fluss/Strom-Kennlinie (®/I-
Kennlinie) fur induktive Bauelemente charakteristisch.

Far die Wahl eines Schutzelementes sind neben dem Hochstromverhalten die Eigen-
schaften unter normalen Betriebsbedingungen entscheidend. Die frequenzabhangige
Impedanz gibt in diesem Fall eine ausfuhrliche Auskunft. Viele Charakterisierungsme-
thoden sowie Datenblatter reduzieren die Information auf die Angabe der Kapazitat,
meist gemessen nur bei einer Frequenz [9], [10], [12], [13], [16]. Eine nichtlineare Ab-
hangigkeit von dem Arbeitspunkt wird meist vernachlassigt. Seltener wird die parasi-
tare Induktivitat angegeben, obwohl diese Grolie einen starken Einfluss auf die erste
Spannungsspitze aufweist [17].

Ein Teilziel der vorliegenden Arbeit ist die Entwicklung eines universellen Messauf-
baus. Eine Charakterisierung der linearen und nichtlinearen Schutzelement-Eigen-
schaften bei ESD aber auch bei Betriebsbedingungen soll ermdglicht werden. Metho-
den im Zeit- und Frequenzbereich kommen zum Einsatz. Die Darstellung der Ergeb-
nisse in nichtlinearen Kennlinien erleichtert die Interpretation. Die Anforderungen an
den Messaufbau, inklusive des Messadapters, in Bezug auf die Frequenz-, Zeit-,
Spannungs- und Strom-Bereiche werden von den theoretischen Eckpunkten einer
System-ESD abgeleitet. Der Einfluss der Messadapter auf die Charakterisierungser-
gebnisse wird durch ein entsprechendes Design minimiert, die hochfrequente Natur
einer ESD lasst jedoch eine vollstandige Eliminierung nicht zu. Zur Korrektur des un-
vermeidbaren Messfehlers werden mathematische Methoden eingesetzt. Die damit
verbundenen Datenverarbeitungsschritte werden hergeleitet und in einem Datenver-
arbeitungsprogramm implementiert.
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Die System-ESD-Festigkeit ist ein hochdynamischer Prozess, der als eine Interaktion
einzelner, sich in dem Strompfad befindender, Elemente (ESD-Generator, Ubertra-
gungsstrecke, off-Chip und on-Chip Schutzelemente) aufzufassen ist. Eine Abschat-
zung anhand von den quasistatischen Kennlinien oder dem Klemmverhalten gibt meist
nur einen ersten Anhaltspunkt und die Festigkeit muss in aufwendigen Testreihen wei-
ter optimiert werden. Auch das Befolgen der ESD-Designregeln [12] bietet aufgrund
von einem hohen Komplexitatsgrad nur beschrankt Abhilfe. Angesichts der beschrie-
benen Problematik gewinnt eine simulationsgestutzte Optimierung zunehmend an Be-
deutung. Die Gute eines Simulationsergebnisses ist direkt mit den Modellen einzelner
Komponenten verknlpft. Einen besonderen Stellungswert nehmen dabei die Schutze-
lemente ein.

Das ESD-Verhalten von den MLCCs wurde in verschiedenen Veréffentlichungen dis-
kutiert. Die Untersuchungen fokussieren sich auf eine Ermittlung der ESD-Festigkeit
nach der IEC-Norm [6]-[8] und das Verhalten von einem MLCC nach dem ersten Feh-
ler bzw. nach dem Auftreten einer Degradation [18]-[22]. Die Ergebnisse weisen auf
ein nichtlineares Verhalten hin, kdnnen aber nicht zur Identifikation von den nichtline-
aren Parametern einbezogen werden. Ein Simulationsmodell wird nicht vorgestellt.

In [13] und [23] wird jeweils die ESD-Festigkeit eines Systems untersucht. Dabei wer-
den Simulationsmodelle fur nichtlineare Ferrite vorgestellt. Auf eine Analyse der Ursa-
chen des nichtlinearen Verhaltens wird verzichtet.

Die Modellierung des elektrischen Verhaltens von den spannungsselektiven Schutze-
lementen beschrankt sich meist auf die quasistatische I/U-Kennlinie (z.B. [24], [25]). In
[26] und [27] wird die Kennlinie in einer Lookup-Tabelle hinterlegt und um die linearen
frequenzabhangigen Gehauseeigenschaften erganzt. Beide Ansatze kénnen nicht in
jedem Netzwerksimulationsprogramm implementiert werden, deshalb ist der Einsatz
von den Kennlinienfunktionen eine wichtige Alternative. Auch die Bericksichtigung von
den Einschalteffekten kann notwendig sein.

In dieser Arbeit werden Simulationsmodelle fir die Bauelemente der frequenzselek-
tiven und spannungsselektiven Schutzstrategie vorgestellt. Der Schwerpunkt liegt da-
bei auf universellen Verhaltensmodellen ohne eine EinbulRe an Genauigkeit. Zentral
hierbei sind die Implementierung der nichtlinearen Kennlinien und deren Parametrier-
barkeit mit den Messdaten. Bekannte Ansatze werden diskutiert und bewertet. Die vor-
genommenen Modifikationen berilcksichtigen die physikalischen Eigenschaften und
die gemessenen Phanomene.

Die Arbeit ist wie folgt strukturiert. In Kapitel 1 werden die theoretischen Grundlagen
vorgestellt. Die Eigenschaften einer ESD werden analysiert. Darauf basierend werden
Schutzstrategien abgeleitet. Die Modellierungswerkzeuge zu einer Implementierung
der nichtlinearen Kennlinien als ein Kernelement werden diskutiert. Kapitel 2 befasst
sich mit der Messtechnik in den Zeit- und Frequenzbereichen. Neben den Messauf-
bauten werden die notwendigen Datenverarbeitungsschritte vorgestellt. Kapitel 3 und
Kapitel 4 gehen auf die frequenz- und spannungsselektiven Schutzelemente detailliert
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ein. Die einzelnen Bauelementeklassen werden unter der Einhaltung folgender Syste-
matik behandelt:

Zuordnung des Verhaltens zu den physikalischen Effekten,
Herleitung eines allgemeinen, flexibel parametrierbaren Simulationsmodells,

Exemplarische Charakterisierung von einem Schutzelement,

Parametrierung des Simulationsmodells.

In Kapitel 5 werden drei Beispielsysteme auf ihre ESD-Festigkeit unter Anwendung
der Simulationsmodelle untersucht. Die Simulationsergebnisse werden Messdaten ge-
genubergestellt. Dieser Schritt ist als eine Validierungsschleife der vorgestellten Me-
thoden und Modellen zu betrachten. Parallel wird der erzielte Vorteil gegenluber den
vereinfachten Ansatzen kritisch dargelegt.
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1 Theoretische Grundlagen

1.1 Elektrostatische Entladungen

Eine Elektrostatische Entladung (ESD) ist ein pl6tzlich einsetzender Potentialausgleich
zwischen zwei Objekten mit einer hohen Potentialdifferenz. Die Ausbildung einer Po-
tentialdifferenz, die Ihren Ursprung meist in Triboelektrizitat oder Influenz hat, weist an
sich kein Storpotential auf. Erst die Entladung setzt hohe transiente Spannungen und
Strome frei. Eine Stérung oder eine Zerstdérung der Halbleiterbauelemente und der
elektronischen Systemen kann die Folge sein [1], [2]. Bereits minimale elektrostatische
Aufladungen konnen gefahrliche Entladeprozesse auslosen.

Ein Mensch ist eine wichtige ESD-Quelle. Wahrend fur die betroffene Person dabei
keine groRere Gefahr entsteht, kann es zu Ausfallen in der empfindlichen Elektronik
kommen. Ein zunehmender Einsatz von den Kunststoffen in unserer Umgebung be-
gunstigt die Ausbildung hoher Potentialdifferenzen [28]. Somit ist es selbstverstand-
lich, dass bei der Entwicklung von den elektronischen Systemen eine besondere Be-
deutung der ESD-St6r- und Zerstorfestigkeit zukommt.

Aufgrund der Kombination des Ladens und des Entladens gelten bei ESD sowohl die
Gesetze der Elektrostatik als auch der Elektrodynamik. Die Objekte konnen sich auf
mehrere Kilovolt aufladen. Der Entladungsvorgang ist von transienten Strémen bis zu
hundert Ampere gekennzeichnet. Eine Anstiegszeit im Bereich einiger Piko- bis Nano-
sekunden und eine Abklingzeit von einigen Nano- bis Mikrosekunden sind fur den
Stromverlauf charakteristisch. Obwohl die Leistung einige Kilowatt erreichen kann, ist
die freigesetzte Energie aufgrund der kurzen Dauer des Entladevorgangs bzw. der
Pulsbreite relativ gering.

1.1.1 ESD auf IC- und Systemebene

Die Definition einer ESD lasst verschiedene Szenarien der Auf- und Entladung zu und
resultiert in mehreren ESD-Modellen. Zur Sicherung der Qualitat sind verschiedene
Normen zur Prufung auf die ESD-Stor- und Zerstorfestigkeit entstanden. Das Beste-
hen einer ESD-Prifung ist notwendig, um beispielsweise die CE-Kennzeichnung ver-
wenden zu durfen. Diese ist in Europa zwingend erforderlich, um ein Produkt auf den
Verbrauchermarkt zu bringen [5]. In der Praxis wird zwischen einer ESD auf IC- und
Systemebene differenziert.

ESD-Modelle auf IC-Ebene decken die Verhaltnisse wahrend der Produktion, Verar-
beitung und Montage von integrierten Schaltkreisen ab. Die wichtigsten Quellen stati-
scher Aufladung sind Personen, Maschinen oder das Bauelement an sich. Die Tatsa-
che, dass diese Prozesse in einer kontrollierten Umgebung (engl. ESD protected area,
EPA) stattfinden, erlaubt es praventive MalRnahmen zur Begrenzung der Aufladung zu
ergreifen. Das Zerstorpotential kann damit stark minimiert aber nicht eliminiert werden.
Die Halbleiter-Hersteller testen deshalb ihre Produkte nach dem "Human Body Model"
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(HBM) [29], "Maschine Model" (MM) [30] und "Charged Device Model" (CDM) [31].
Diese bilden menschliche Entladung, Entladung einer Maschine und Eigenentladung
einer aufgeladenen Komponente nach.

Im Vergleich dazu kénnen die Entladungen auf der Systemebene, wenn das fertige
elektronische System sich aulderhalb einer EPA befindet, deutlich heftiger ausfallen.
Die hochsten Belastungen werden im Betrieb beim Endbenutzer erwartet. Eine Aufla-
dung von einer Person, als wichtigste ESD-Storquelle kann nicht verhindert werden
und erreicht Werte bis 30 kV [5], [28].

Die ESD-Festigkeit auf Systemebene wird nach der IEC 61000-4-2 Norm [3] oder flr
Systeme aus dem Kfz-Bereich nach der ISO 10605 Norm [4] geprtft. Wobei die 1ISO-
Norm sich stark an der IEC-Norm orientiert. Ein ESD-Generator simuliert eine Perso-
nenentladung beim Berlhren des Systems direkt mit der Hand oder Uber ein leitendes
Werkstuck.

Die Prufung beinhaltet eine oder mehrere Entladungen im Luft- oder Kontaktmodus
auf die Systemschnittstelle und die Gehauseteile. Der ESD-Strom einer Kontaktentla-
dung auf die Stecker-Pins kann Uber die Leiterbahnen nahezu ungedampft zu emp-
findlichen IC-Pins gefiihrt werden. Die entstehenden Strome kdnnen die einzelnen
Bauelemente im Strompfad storen oder zerstéren. Zusatzliche Stérungen kdnnen
durch die abgestrahlten, transienten Felder hervorgerufen werden. Ein oft verwende-
tes Mal fir die Zerstorfestigkeit eines Systems ist die maximale ESD-Generator La-
despannung bevor ein Fehler auftritt. FUr beide Entladungsmodi sind oft unterschied-
liche Festigkeitsniveaus gefordert.

Im Luftentlademodus wird die geladene Generator-Spitze langsam an das Prufobjekt
herangefuhrt, bis ein Luftiberschlag stattfindet. Der Lichtbogenwiderstand ist stark von
den Umgebungseigenschaften abhangig und fihrt oft zu einer grol3en Streuung der
Testergebnisse. Um eine hohere Reproduzierbarkeit der Testergebnisse zu erreichen,
wurde fur leitfahige Entladepunkte die Kontaktentladung eingefiihrt. Bei einer Kontakt-
entladung muss die Entladespitze des ESD-Generators das Prifobjekt wahrend der
Prufung kontaktieren. In dieser Arbeit wird nur die Kontaktentladung behandelt.

1.1.2 Eigenschaften einer ESD-Priifung nach der IEC-Norm 61000-4-2

Die IEC-Norm [3] gibt nur ein vereinfachtes ESB eines ESD-Generators an (vgl. Abbil-
dung 1.1 (links)). Zwei wesentliche Komponenten sind ein aufgeladener Kondensator
zur Energiespeicherung C;gc und ein Entladewiderstand Rigc. Getestet wird mit 2, 4, 6
und 8 kV Ladespannung. Des Weiteren sind markante Punkte der Stromform unter
Zulassung der Toleranzen in einem Kalibrieraufbau vorgeschrieben (Tabelle 1.1).
Hierzu gehodren die Anstiegszeit und die Amplitude an definierten Zeitpunkten. Der
ESD-Strom wird an einem sogenannten Stromtarget mit der Impedanz von nicht mehr
als 2,1 Q Uber einen grofen Frequenzbereich gemessen (In dieser Arbeit wird ein 2 Q
Stromtarget verwendet). Diese unscharfe Definition gibt den Herstellern viel Freiraum
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fur die physikalische Implementierung eines ESD-Generators. Hiermit sind zum Teil
grol3e Unterschiede bei Ergebnissen einer ESD-Prifung begrindet [32].

Lade- Anstiegszeit | Stromspitze Strom Strom Energie IEC | Energie 2 Q
spannung (¥25%) (¥15%) (¥30%) bei | (¥30%) bei |Kondensator| Stromtarget
[kV] [ns] [A] 30 ns 60 ns [mJ] [nJ]

[A] [A]
2 0,8 7,5 4 2 0,3 1,8
4 0,8 15 8 4 1,2 7,2
6 0,8 225 12 6 2,7 16,2
8 0,8 30 16 8 4,8 29,0

Tabelle 1.1: Parameter des Entladestroms zur Verifikation des ESD-Generators nach
der IEC-Norm [3] erweitert mit der Energie im Kondensator C;;c und auf dem Stromtarget.

Die IEC-Norm gibt auch eine Gleichung zur Beschreibung des ESD-Stromes an, die
eine Korperentladung uber ein metallisches Werkzeug nachbildet. Abbildung 1.1
(rechts) wertet diese Gleichung flir eine Ladespannung von 4 kV aus. Der "Ricken" ist
malfdgeblich Uber das RC-Netzwerk bestimmt und bildet die Kérperentladung ab. Die
Generatorstruktur und das Relais sind auch aufgeladen und resultieren in einer sehr

kurzen Stromspitze, welche der RC-Entladung Uberlagert wird.
15

Strom-
target 2Q

IEC-ESD-Generator

-
o
{

Rc~10MQ | Rec=330Q  Schalter Iye.. =
£
HV- _ £
QueIIeIC'EC_15OpF 2o
— — = . I x
0 50 100 150 200
Zeit [ns]

Abbildung 1.1: Vereinfachtes ESB eines ESD-Generators (links),
Entladestrom einer 4 kV Kontaktentladung auf ein 2 Q Stromtarget [3] (rechts).

Die tatsachlich Belastung, der ein Schutzelement bzw. ein Halbleiter ausgesetzt wird,
variiert stark mit dessen Eigenschaften. Die nachfolgenden statischen Uberlegungen
setzen eine lineare, ohmsche Last voraus, die mit dem Entladewiderstand einen Span-
nungsteiler bildet:

RLast

5 LD 1.1
RLast + RIEC

Upast = Uikc

Je hochohmiger die Last, desto héher ist der Spannungsabfall. Der limitierende Faktor
in einem elektronischen System ist eine Funkenbildung, die an den SMD-Bauelemen-
ten bei ca. 2,5 kV einsetzt [33]. Dieser Wert wird bei der Bauform 0603 bei ca. 150 Q
erreicht.
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Viele der ESD-Ausfalle auf Systemebene sind thermisch bedingt [12], [34]. Hieraus
folgt, dass die freigesetzte Energie das meiste Storpotential aufweist. Die Auswirkung
der ersten Stromspitze ist zu vernachlassigen. Die im Kondensator C;gc gespeicherte
Energie ist:

2
Eigc = ECIECUIEC 1.2

Bei 8 kV werden 4,8 mJ gespeichert. Wahrend der Entladung wird die Energie auf den
Widerstand im ESD-Generator und die Last aufgeteilt.

RLast

E =—F
Last Rt + Rigc IEC 1.3

In einem 2 Q Stromtarget des Kalibrieraufbaus werden ca. 30 pyJ absorbiert.

Die relevante zeitliche Ausdehnung und das Spektrum einer IEC-ESD werden im Fol-
genden anhand der Gleichung fir den ESD-Strom [3] ausgewertet. Abbildung 1.2 zeigt
den Strom einer 8 kV ESD im Zeit- und Frequenzbereich. Das Spektrum wurde mit der
Fast Fourier Transformation berechnet. Um das Verhalten bei den tiefen Frequenzen

zu erfassen, wurde das Zeitsignal fur die Transformation bis 2 ys ausgewertet.
40 i i - 10°

-1
10 N

w
o

10

10°

-
o

Strom [A]
N
o
i
Amplitudendichte [|A/Hz]|]

N ——

-4

L ) 107 R =
0 50 100 150 200 10° 10° 10’ 10° 10’
Zeit [ns] Frequenz [Hz]

Abbildung 1.2: Entladestrom (links) und Spektrum (rechts)
einer 8 kV Kontaktentladung auf ein 2 Q Stromtarget.

Die erste Eckfrequenz liegt bei ca. 3 MHz, ab diesem Punkt fallt das Spektrum mit
einem Faktor 10 pro Frequenzdekade ab. Diese Eckfrequenz wird in erster Naherung
Uber die Zeitkonstante T,z des Entladenetzwerkes (Cigc, Rigc) €ines ESD-Generators
vorgegeben. Eine hochohmige Last wurde den Entladevorgang zusatzlich verlangsa-
men. Fur das vorgegebene Entladenetzwerk betragt die Zeitkonstante ca. 50 ns. Unter
Verwendung der Korrespondenz in Gl. 1.4 [35] ergibt sich eine Frequenz von ca.
3,2 MHz. Dieser Wert stimmt gut mit den Ergebnissen der graphischen Analyse Uber-

ein.
1 1

f: =
VU 2mtge 21 CrecRige

1.4

Die exponentielle Entladekurve eines RC-Netzwerkes klingt nach der finffachen Zeit-
konstante (ca. 250 ns fur das IEC-Entladenetzwerk) auf ca. 1 % des Maximalwertes
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ab [36]. Der Stromverlauf in Abbildung 1.2 klingt auf diesen Wert bereits nach ca.
190 ns ab. Diese Zeit sollte fir ESD-Untersuchungen in etwa erfasst sein.

Das Spektrum in Abbildung 1.2 nimmt ab der Frequenz von ca. 400 MHz mit einem
Faktor 100 pro Frequenzdekade ab. Die kurze Anstiegszeit der ersten ESD-Strom-
spitze (t.=0,8 ns) ist ausschlaggebend fur diesen charakteristischen Punkt. In erster
Naherung ist der Stromanstieg linear. Unter dieser Vereinfachung kann die bendétigte
Bandbreite mit der zweiten Eckfrequenz eines Trapezimpulses der gleichen Anstiegs-
zeit abgeschatzt werden. Es gilt die folgende Beziehung zwischen den beiden Grélien
[28].

1

-t

fz = 1.5

Unter Berucksichtigung der Toleranzen von +25 %, betragt die minimale Anstiegszeit
ca. 600 ps. Fur diesen Wert liegt die zweite Eckfrequenz bei ca. 530 MHz. Daraus
folgt, dass fur ESD-Untersuchungen im Frequenzbereich eine Mindestbandbreite von
530 MHz bendtigt wird.

Tabelle 1.2 fasst die beschriebenen Eigenschaften einer IEC-ESD zusammen. Maxi-
male elektrische Amplituden werden fir 8 kV Ladespannung bestimmt.

Eigenschaft Wert Beschreibung
Entladenetzwerk 150 pF / 330 Q Die Vorgabe aus der Norm
Energie 4,8 mJ /30pd Die gespeicherte/ absorbierte Energie
Strom 20 A Stromwert bei 30 ns (16 A) plus eine Toleranz
von 30%
Zeitbereich ca. 0,6 ns bis 200 ns Anstiegszeit minus Toleranz von 25 %
Fiinffache der Zeitkonstante 50 ns
Spektrum ca. 3 MHz bis 530 MHz Resultiert aus dem Zeitbereich

Tabelle 1.2: Theoretische Eckpunkte einer 8 kV IEC-ESD an einem 2 Q Stromtarget.
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1.2 Schutzstrategien

Gemal den ESD-Prifungen auf IC- und Systemebene werden on- und off-Chip Schut-
zelemente unterschieden.

Der on-Chip ESD-Schutz ist durch eine nicht vermeidbare Restaufladung in EPA be-
grundet und soll eine sichere Handhabung der elektronischen Komponenten in diesem
Bereich gewahrleisten. Es sind gleichermallen die Produktions-, Verarbeitungs- und
Montage-Prozesse betroffen. Der ESD-Strom wird von dem IC-Kern entweder zum
Versorgungs- oder GND-Netz umgeleitet. Lokale und Netz-basierte (engl. rail-based)
Konzepte sind maoglich (vgl. Abbildung 1.3). Ein lokales Schutzelement wird unmittel-
bar an einem IC-Pin eingesetzt und bietet eine flexible und individuelle Lésung. Z.B.
kann auf diese Weise der Schutz an den Busleitungen eines Transceivers erhdht wer-
den. Nachteilig an dieser Methode sind die steigenden Kosten und ein erhohter
Chipflachenbedarf. Die Netz-basierten Konzepte leiten den ESD-Strom uber eine Di-
ode, die bei Treibern in einer CMOS-Technologie meist herstellungsbedingt vorhan-
den ist, zu einem Versorgungs-Netz um. Hier wird dieser von der sogenannten ESD-
Power-Clamp, einer groReren ESD-Schutzstruktur, absorbiert. Besonders bei ICs mit
einer hohen Anzahl von gleichen I/O-Pins z.B. Mikrocontrollern ist dieses Konzept
sinnvoll. Eine ausfiihrliche Ubersicht der on-Chip Schutzelemente ist beispielsweise in
[5] und [37] zu finden.

o Vce o Vee
:iQ- 1/O-
N H
ESD D, IC- ; ESD- Pin IC- ESD-
Kern /E.I I Power *—> Kern /E I Power
D, Clamp E:Dﬂ Clamp
O GND o GND

Abbildung 1.3: Netz-basierte (links) und lokale (rechts) on-Chip Schutzstrategien.
Der ESD-Strom ist griin skizziert.

Um die damit verbundenen Kosten und die wertvolle Chipflache zu sparen, tendieren
viele Halbleiterhersteller zu einer Absenkung der geforderten ESD-Festigkeit auf IC-
Ebene [2]. Als das Hauptargument werden immer bessere Strategien zur Vermeidung
von der statischen Aufladung in einer EPA genannt. Gleichbleibende Fehlerraten bei
den Bauelementen mit einer geringeren ESD-Festigkeit auf IC-Ebene kdnnen mit um-
fassenden Statistiken belegt werden [2]. Auch kann der Trend zu kleineren Abmes-
sungen der Systeme nur mit kleineren ICs erreicht werden. Diese Miniaturisierung
bringt weitere Herausforderungen fir das Design von einem on-Chip Schutz mit sich.
Der on-Chip Schutz kann in den meisten Fallen einer energiereichen System-ESD
nicht standhalten. Um die erforderliche Festigkeit zu erreichen, missen weitere Mal3-
nahmen ergriffen werden.

Fir die einzelnen Pins eines IC im Systemverbau ist die potentielle Gefahr, mit ESD
konfrontiert zu werden, stark unterschiedlich. Meist wird eine Unterteilung in lokale und

-12 -



Theoretische Grundlagen

globale IC-Pins anhand der Verschaltung getroffen. Lokale IC-Pins haben keinen Kon-
takt zu der Schnittstelle des Systems nach aul3en. Hierzu gehort der Grolteil der IC-
Pins. Die elektrische Verbindung geht nur zu den anderen Bauelementen, z.B. ein
Quarzanschluss oder Busse zwischen den ICs. Die globalen Pins sind direkt mit der
Schnittstelle verbunden und erflllen eine oder beide folgender Funktionen:

e Energieversorgung, der Konsum oder die Abgabe der elektrischen Energie,
e Kommunikation, das Senden und/oder das Empfangen der Signale.

Die globalen IC-Pins sind fur den Endbenutzer direkt zuganglich und die Gefahr einer
ESD ist unmittelbar gegeben.

Bei einem Systementwurf sollten ESD-Designregeln (z.B. [12]) befolgt werden. Die
kontrollierte Flihrung eines mdéglichen ESD-Stromes im System wird angestrebt. Als
ein Beispiel fur diese Malinahmen konnen die USB-Buchsen genannt werden, bei wel-
chen "vorauseilende Massepins" das ESD-Konzept unterstitzen. Die ESD-Strome
werden von diesen langeren Kontakten abgefangen, die einen kontrollierten Strompfad
bereitstellen. Die empfindlichen Datenleitungen sitzen tiefer und bleiben somit ge-
schiitzt. Eine ausfiihrliche Ubersicht zu weiteren praventiven MaRnahmen ist in [12]
gegeben.

Mit zusatzlichen diskreten Bauelementen kann die ESD-Zerstorfestigkeit des Systems
gesteigert werden. Das off-Chip Schutzelement wird in den Pfad zwischen einer Sys-
temschnittstelle und einem globalen IC-Pin eingebracht. Im Vergleich zu einer robus-
teren Auslegung des on-Chip Schutzes stellt diese Strategie eine deutlich kostenguns-
tigere Alternative dar [5]. Ein weiteres Argument dafir ist die Flexibilitat im Hinblick auf
das Design und die ESD-Anforderung. Geringere Produktionskosten sind mdglich.
Durch das off-Chip Schutzelement wird eine System-ESD auf einen unkritischen
"Rest-Puls" gedampft, welchem das on-Chip Schutzelement standhalten kann. Abbil-
dung 1.4 verdeutlicht die resultierende ESD-Stromfiihrung.

Elektronisches System

[o) — Rest- :
o) off-Chip | Puls on-Chip
O SE ——~|SE

\%) —] ic-Pin
Schnittstelle = d oo

Abbildung 1.4: On- und off-Chip ESD-Schutz in einem elektronischen System.

In dieser Arbeit stehen Schutzstrategien unter einer Verwendung der diskreten off-
Chip Bauelemente im Fokus.

-13-



Theoretische Grundlagen

1.2.1 Einflussfaktoren und Anforderung an einen sicheren Schutz

Als erstes wird der Frage nachgegangen, welche Kriterien ein Schutzelement erfillen
muss, um zuverlassig und sicher zu agieren. Es wird zwischen einem Verhalten bei
ESD und bei Betriebsbedingungen differenziert. Wobei eine ESD sowohl wahrend des
normalen Betriebs, als auch in dem Ruhezustand auftreten kann.

Verhalten bei Betriebsbedingungen

Idealerweise verhalt sich ein Schutzelement bei normalen Betriebsbedingungen neut-
ral und Ubt keinen Einfluss auf das Systemverhalten aus. Das Streben nach mehr
Energie-Effizienz erfordert geringe Verluste. Dieses Kriterium entspricht einer gerin-
gen Impedanz der in Reihe verschalteten Schutzelemente. Bei einer parallelen Be-
schaltung sollte die Impedanz maoglichst hoch sein. An den Kommunikations-Pins hat
die Signalintegritat die hochste Prioritat. Dies hat zur Folge, dass die Impedanz des
Schutzelements in dem relevanten Frequenzbereich das Signal nicht verzerren darf.

Verhalten bei ESD

In einem ESD-Fall sollte die transiente Uberspannung von einem Schutzelement ohne
Verzdgerung erkannt und auf einen unkritischen "Rest-Puls" gedampft werden. An-
schlielend soll das System in den urspriinglichen Betriebszustand zurtickkehren, so-
dass weiterhin der ESD-Schutz gegeben ist. Diese Anforderung bedingt als erstes eine
hohe Eigensicherheit. Das Schutzelement muss den ESD-Pulsen ohne bleibende
Schaden standhalten. Ublich ist eine Angabe von der Ladespannung in Kilovolt bezo-
gen auf eine ESD-Prufung (siehe Kapitel 1.1.1). Die Fehlerbilder kbnnen in einem Ext-
remfall ein dauerhafter Kurzschluss oder ein Leerlauf sein. Es kann aber auch "nur" zu
einer Anderung bzw. einer Degradation der charakteristischen Parameter kommen.
Dieser Effekt kann sich negativ auf das Verhalten bei Betriebsbedingungen auswirken.
Dabei kann eine wiederholte Belastung zum Voranschreiten der Degradation flhren.

Die Anforderungen seitens IC-Pin werden oft anhand des ESD-Entwurfsfensters (eng.
"ESD design window") bestimmt (vgl. Abbildung 1.5). Es definiert die einzuhaltenden
Grenzwerte bei einem Entwurf der on-Chip Schutzstruktur [38], [42] und verwendet die
Hochstromcharakteristik (I/U-Kennlinie) zur Beurteilung der entsprechenden Schutz-
konzepte. Das ESD-Entwurfsfenster wird bei kleinen Spannungen Uber die Betriebs-
bedingungen begrenzt. Nach oben setzen die ESD-Zerstérmechanismen wie ein Gate-
Oxid-Durchbruch und ein thermischer Durchbruch im Halbleiter die Grenzen. Ein Gate-
Oxid-Durchbruch ist an die Spannung gekoppelt. Ein thermischer Durchbruch ist durch
die Energieaufnahme an dem IC-Pin bedingt. Wie beschrieben, gibt es meist eine do-
minante IC-Struktur, die den Groliteil des ESD-Stromes tragt. In dieser Halbleiter-Re-
gion wird die elektrische Energie in die Warme umgewandelt. Es wird davon ausge-
gangen, dass diese Halbleiter-Region bei einer gewissen Temperatur zu schmelzen
anfangt und ausfallt. Die Warmedissipation ist im Vergleich zu der ESD-Dauer nur ein
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langsamer Prozess, so dass wahrend einer ESD der Warmeaustausch der betroffenen
Halbleiter-Region mit der unmittelbaren Umgebung vernachlassigbar klein ist. Das
System kann adiabat angenommen werden. Diese Eigenschaft erlaubt bei einer kir-
zeren Pulsdauer héhere Strom- und Spannungsamplituden. Somit ist die zeitliche Aus-
dehnung der Stérung ein wichtiger Einflussfaktor fir den thermischen Durchbruch.
Die I/U-Kennlinie der on-Chip Schutzstruktur verhindert, dass die ESD-Pulse auf IC-
Ebene die Zerstorgrenzen aussteuern. Konsequenterweise muss der off-Chip Schutz
eine ESD soweit dampfen, dass der "Rest-Puls" an einem IC-Pin sich noch in dem
ESD-Entwurfsfenster befindet.

A
Thermischer Durchbruch
I
|
|
—_ I
< I ESD-
£ || s S
IC- 5 L Entwurfsfenster T S
Betriebsbereich = X 5
a1 -
|| )
| ® 5
max. 4|_| ____________ o 8
Betriebsstrom
|| >
: : Spannung [V]
max.| | Sicherheits-
Betriebsspannung * abstand

Abbildung 1.5: ESD-Entwurfsfenster.

1.2.2 Moglichkeiten zum Schutz vor ESD

Damit eine ESD nicht zu einem Fehler im System fuhrt, muss diese oft auf der Strecke
zwischen der Schnittstelle dieses Systems und einem empfindlichen IC-Pin gedampft
werden. Dieses Prinzip wurde bereits in Abbildung 1.4 vorgestellt. Ausgehend von den
ESD-Eigenschaften (vgl. Tabelle 1.2) und den Anforderungen seitens des IC-Pins,
sind folgende Maoglichkeiten gegeben:

¢ Frequenzselektive Schutzelemente nutzen den Unterschied in der Betriebs-
frequenz des IC-Pins und dem ESD-Spektrum aus. Tiefpass- und Hochpass-
Schaltungen sind ublich, wobei auch ein Bandpass mdglich ist. Die Grenzen bei
der Verwendung eines Tiefpasses sind mit Hinblick auf gelaufige serielle Bus-
systeme schnell erreicht, z.B. USB 2.0 mit 480 MBit/s Datenubertragungsrate
toleriert nur wenige Pikofarad einer zusatzlichen Kapazitat [39]. Typische Fil-
terstrukturen werden aus Widerstanden, Kapazitaten und Induktivitadten aufge-
baut.

e Spannungsselektive Schutzelemente gehen von einer Differenz zwischen
der Betriebs- und ESD-Spannung aus. Diese Anforderung wird von den meisten
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Systemen der Verbraucherelektronik und den Kfz-Anwendungen erfullt. Bei ei-
ner ESD wird in dem Schutzelement ein niederohmiger Strompfad aktiviert und
die ESD-Spannung auf eine kleinere Amplitude gedampft. Ein Grol3teil der
ESD-Energie wird thermisch in dem Schutzelement umgesetzt. TVS-Dioden,
Multi-Layer Varistoren, Polymere und Funkenstrecken gehoéren dieser Gruppe
an.

Neben den oben genannten, klassischen Bauelementen werden in der Literatur seit
vielen Jahren alternative Methoden des Uberspannungsschutzes diskutiert [40]. Moti-
viert werden diese Ansatze vor allem durch das Bestreben zur Einsparung der Schal-
tungsflache. Unter einer Ausnutzung der physikalischer Eigenschaften verschiedener
Materialien wurden einige Schutzmethoden entwickelt und erprobt, die es erlauben,
bereits vorhandene Konstruktions-, Gerate- oder Gehauseteile mit einer ESD-Schutz-
funktion auszuristen. Verteilte Kapazitaten oder Polymermaterialien mit Varistoreigen-
schaften wurden in Platinen integriert. Die Ergebnisse haben gezeigt, dass die Schutz-
wirkung in einem Vergleich zu den konventionellen Methoden meist nicht zufrieden-
stellend ist. Nur unter Einsatz eines aus der Energietechnik stammenden Polymers mit
Varistoreigenschaften konnten ein vertretbares Ergebnis erzielt werden. Einige meh-
rere Optimierungsschritte waren notwendig. Der Kostenaspekt wurde nicht naher er-
lautert. Anhand der Tatsache, dass ein Polymermaterial anstatt des ublichen Dielekt-
rika FR4 bei Platinenherstellung eingesetzt werden soll, ist die Technologie nur spezi-
ellen, nicht kostensensitiven Anwendungen vorbehalten.

1.2.3 Frequenzselektive Schutzelemente

Der frequenzselektiven Schutzstrategie liegt das Prinzip des Spannungsteilers zu
Grunde. Eine ESD-Entladung wird auf die Impedanzen des Schutzelementes, der
Pulsquelle und des IC-Pins aufgeteilt. Das Ubersetzungsverhaltnis bzw. die Filter-
dampfung ist frequenzabhangig. Die Grundkomponenten sind die induktiven
Langselemente und die kapazitiven Querelemente [28].

An den Versorgungs-Pins eines ICs werden Kondensatoren zur Spannungsstabilisie-
rung und EMV-Entstorung eingesetzt. Mit hohen Kapazitatswerten wird meist ein ro-
buster ESD-Schutz erreicht. An Kommunikations-Pins eines ICs wird ein Kompromiss
zwischen Ubertragungsrate und Schutzwirkung gesucht. Als ESD-Schutz haben die
Vielschicht-Keramikkondensatoren eine sehr gro3e Bedeutung. Diese zeichnen sich
durch sehr geringe Wirkverluste und hohe Kapazitaten bei geringen Abmessungen
aus.

EMV-Ferrite werden oft zur Unterdriickung der hochfrequenten Stérungen eingesetzt
[28], [41]. Im Gegensatz zu einer idealen Induktivitat weist eine Spule mit einem hoch-
permeablen Ferritkern im bestimmten Frequenzbereich ausgepragte Wirkverluste auf.
Diese Eigenschaft hilft dabei die EMV-Stérung aus dem System zu fuhren und kann
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zusatzliche Bauelemente uberflussig machen. Die SMD-Bauform begulnstigt den Ein-
satz auf einer Platine.

Verhalten bei Betriebsbedingungen

An Versorgungs-Pins wird die Anforderung, den Einfluss eines Schutzelementes auf
das System mdglichst klein zu halten, von den frequenzselektiven Schutzelementen
meist erreicht. Herstellungsbedingt haben die Induktivitaten bzw. EMV-Ferrite einen
nur geringen DC-Widerstand, wahrend der DC-Widerstand eines Kondensators sehr
hoch ist.

An Kommunikations-Pins muss zusatzlich die Signalintegritat beachtet werden. Das
Nutzsignal wird von allen, sich in dem Signalpfad befindenden Bauelementen beein-
flusst. Abbildung 1.6 stellt zwei einfache Kommunikationsketten aus einem Sender-IC,
einem Empfanger-IC und einem Schutzelement dar.

Sender-IC Empfanger-IC Sender-IC Empfanger-IC
lUsZS Zse —I- UEl Ze lUsZS Zse UEl Ze
1 N 1 I N

Abbildung 1.6: Elementare Filter mit einem kapazitiven Schutzelement (links)
und einem induktiven Schutzelement (rechts).

Das frequenzselektive off-Chip Schutzelement wird zwischen den beiden ICs platziert
und flgt eine zusatzliche Impedanz Zg; in die Kommunikationsstrecke ein. Zg und Zg
sind die Impedanzen des Senders und des Empangers. Diese beiden komplexen, fre-
quenzabhangigen GrofRen werden im Wesentlichen durch die Treiber- bzw. Empfan-
gerstufe, das on-Chip Schutzelement und die Gehauseeigenschaften bestimmt. Ug ist
das gesendete Signal und Ug das empfangene Signal. Ein Einfluss der Ubertragungs-
strecke wird nicht in die Betrachtung einbezogen. Gl. 1.6 berechnet die frequenzab-
hangige Dampfung bei einem Querschutzelement und Gl. 1.7 bei einem Langsschut-
zelement.

Zg
Uy = U
B 7+ Zp + 25 Zs/Zsp ° 1.6
Z
Ug £ 17

=— = U
Zs + Zg + Zsp °

Verhalten bei ESD

ESD ist ein breitbandiger Stérer mit einem komplexen Spektrum. Dies erschwert eine
Systemanalyse im Frequenzbereich entsprechend Abbildung 1.6. Es ist vorteilhaft, die
Phanomene im Zeitbereich zu betrachten. Die frequenzselektiven SE sind primar kon-
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zentrierte Energiespeicher. Das Speichervermogen ist bei diesen Bauelementen pro-
portional zu der Kapazitat bzw. der Induktivitat. Ein Teil der ESD Energie wird in dem
elektrischen bzw. magnetischen Feld zwischengespeichert und anschlieend wieder
in das System abgegeben. Damit wird der Entladevorgang verlangsamt und die
Amplituden reduziert. Kleinere Spannungsamplituden helfen den Gate-Oxid-Durch-
bruch zu vermeiden. Die Schutzwirkung gegen eine thermische Belastung entsteht,
wenn der IC-Pin aus dem adiabaten Zustand gebracht wird und die Warme an die
Umgebung abgibt.

Abbildung 1.7 zeigt exemplarisch die Schutzwirkung eines Kondensators mit 4,7 nF
und einer Induktivitat mit 1 pH bei einer 4 kV ESD. Der IC-Pin wird mit 2 Q modelliert.
Das ESD-Generatormodell wird in Kapitel 2.4 erlautert. Die Signale werden tiefpass-
gefiltert und die Spannungs- und Stromspitzen der ESD sind stark gedampft, die
Hauptentladung bleibt jedoch erhalten. Die geringe Anderung der Energie nach 150 ns
am IC-Pin (Angabe in Legende) zeigt eine geringe Schutzwirkung gegen thermischen
Ausfall.

40 i r - 3 20
1 ohne Schutz, E=8.4uJ@150ns
30 C=4,7nF, E=7.3uJ@150ns i 15
> m———— L=1uH, E=8.3upJ@150ns =
o =
2 201 4 10
: 5
(3] -
e 17}
10 - . 5/
0 50 100 150 0 50 100 150
Zeit [ns] Zeit [ns]

Abbildung 1.7: Schutzwirkung der frequenzselektiven Schutzelemente bei einer 4 kV ESD.

Erst relativ hohe Werte der Kapazitat bzw. der Induktivitat flUhren zu einer weiteren
Streckung und Dampfung der Signale. Bei einem deutlichen Uberschreiten des ESD
Bereichs von ca. 250 ns (vgl. Tabelle 1.2), sind die meisten on-Chip Schutzstrukturen
nicht mehr adiabat. Ein Warmetransport an die Umgebung findet statt, und ein thermi-
scher Ausfall kann verhindert werden.

Um eine Schutzwirkung mit kleinen Kapazitaten zu erreichen, werden zusatzliche Wi-
derstande eingesetzt. Eine mogliche Strategie ist das Netzwerk in Abbildung 1.8.

P|nX

ESD J_ Kondensator IC
Strom Entladestrom

GND

Abbildung 1.8: Frequenzselektiver ESD-Schutz mit einem RC-Filter.
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In dem Widerstand R wird ein Teil der Stérenergie umgesetzt. Zusatzlich wird die Ent-
ladezeit des Kondensators erhoht und die Warmedissipation damit begunstigt.

Nur selten ist in einem Datenblatt der frequenzselektiven Schutzelemente eine Angabe
zum ESD-Verhalten zu finden. Wenn Uberhaupt, dann beschrankt sich diese Informa-
tion auf die Eigensicherheit, z.B. 8 kV nach IEC-Norm. Grundsatzlich ist bekannt, dass
sowohl MLCCs als auch Ferrite stark nichtlinear mit Spannung bzw. Strom sind. Wah-
rend einer ESD kdnnen ausgepragte Sattigungseffekte auftreten und die Schutzwir-
kung gravierend reduzieren.

1.2.4 Spannungsselektive Schutzelemente

Einer der wichtigsten Ansatze fur den ESD Schutz basiert auf spannungsselektiven
Schutzelementen. Diese Bauelemente schitzen den Schaltkreis durch das Begrenzen
der transienten Uberspannung auf einen "Rest-Puls" mit einer sicheren Amplitude. Zur
Beschreibung der Wirkungsweise ist die I/U-Kennlinie geeignet. Idealerweise bildet
das Schutzelement bis zur Durchbruchspannung einen Leerlauf, die 1/U-Kennlinie hat
eine Steigung von Null. Nach einem Uberschreiten der Durchbruchspannung bildet
das Schutzelement einen Kurzschluss, die Steigung der I/U-Kennlinie ist unendlich.
Aufgrund der parallelen Beschaltung zu Signalleitungen wird die transiente Uberspan-
nung auf eine sogenannte Klemmspannung begrenzt und der Stérstrom zu einem Be-
zugspotential (Masse oder Versorgung) abgeleitet. Die Durchbruch- und Klemmspan-
nungen sind bei einem idealen Schutzelement identisch. Eine weitere einzuhaltende
Bedingung ist: Der on-Chip Schutz bleibt wahrend der ESD inaktiv. Somit sollte die
Durchbruchspannung grof3er als die maximale Betriebsspannung des Pins sein, je-
doch unterhalb der Durchbruchspannung des on-Chip Schutzes bleiben. Abbildung 1.9
verdeutlicht die Schutzstrategie.

P|nX
ESD- Klemm-
Spannung SE spannung IC Durchbruch-
spannung
GND
-

>

Strom [A]

I-
L=

Spannung [V]

Abbildung 1.9: Spannungsselektiver ESD-Schutz (links), ideale I/lU-Kennlinie (rechts).

Eine ideale I/U-Kennlinie ist nicht realisierbar. Nahezu Leerlaufbedingungen werden
z.B. nur bei einer Funkenstrecke erreicht. Bei anderen Bauelementen fliel3t ein span-
nungsabhangiger Leckstrom. Auch ein Kurzschluss ist aufgrund von Leitungsmecha-
nismen nicht moglich.

Reale Schutzelemente kdnnen grob in zwei Gruppen unterteilt werden, Abbildung 1.10
veranschaulicht die Unterschiede:
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Konventionell, die I/U-Kennlinie kann mit einer bijektiven mathematischen
Funktion beschrieben werden. Zu jedem Spannungswert gibt es genau einen
Stromwert. Noch vor einigen Jahren dominierten diese Bauelemente den Markt.
Snapback-behaftet, die I1/U-Kennlinie weist einen Rucksprung in der Span-
nung auf. Aufgrund von interner Ruckkopplung fallt die Spannung Uber dem
Schutzelement nach dem Durchbruch auf eine deutlich kleinere Haltespannung
[42]. Es existiert keine Funktion 1(U), da einigen Spannungswerten mehrere
Stromwerte zugeordnet sind. Der Weg U(I) kann als eine surjektive Abbildung
beschrieben werden. Wobei im Bereich des Rucksprungs entweder eine Unste-
tigkeit oder Werte negativer Steigung vorliegen. Diese anfanglich aus dem on-
Chip-Bereich stammenden Schutzstrukturen finden zunehmend Einsatz im off-
Chip-Segment. Der Rucksprung minimiert die Klemmspannung. Damit wird, im
Vergleich zu einem konventionellen Schutzelement mit einer vergleichbaren
Durchbruchspannung, die thermische Belastung von dem Schutzelement selbst
verringert [5]. Die groRte Bedeutung haben die NMOS-Feldeffekttransistoren in
einer Grounded Gate Verschaltung und die Thyristoren in CMOS-Technologien
[42]. Auch Funkenstrecken und Polymere weisen einen Ricksprung auf, wer-
den aufgrund der hohen Ansprechspannung (>200 V [12], [40]) eher seltener
verwendet und in dieser Arbeit nicht behandelt.

A Snapback- .
T behaftet Bereiche:
I | Differentieller e Vordurchbruch: I<1 mA
| J| Widerstand, (Roif) e Durchbruch: 1 mA<I<1 A
1
< e Hochstrom: I>1 A
£ Klemmspannung
g ______ pgr——P—= (@1A), (UKIemleIem)
n
/ Haltespannung,
- ——— ==/ —- (Unat, Iatt)
___________ . Durchbruchspannung
(@1mA), (Ups, Ibs)
>
Spannung [V]
Abbildung 1.10: Exemplarische I/lU-Kennlinien der spannungsselektiven Schutzelemente

mit den charakteristischen Punkten und Bereichen.

Die I/U-Kennlinie kann anhand der Polaritat weiter klassifiziert werden:

Unidirektional, die Kennlinie weist nur bei einer Polaritat das Verhalten in Ab-
bildung 1.10 auf. Beim Betrieb in Gegenrichtung werden die Schutz-Anforde-
rungen nicht erfillt. Die Durchbruchspannung ist dann oft geringer als die Be-
triebsspannung.
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¢ Bidirektional, die Kennlinie weist bei der positiven und negativen Spannung
eine Schutzwirkung auf. Zwei Falle kdnnen unterschieden werden.

o Symmetrisch, die Polaritat hat keinen Einfluss auf die Schutzwirkung. Ein
idealer Varistor zeigt diese Eigenschaft.

o Unsymmetrisch, die Eigenschaften der Kennlinie sind polaritatsabhan-
gig. Dieses Verhalten wird z.B. mit einer Reihenschaltung von zwei un-
terschiedlichen Silizium-Lawinendioden erreicht. Diese Schutzelemente
bieten mehr Flexibilitat.

Auf die einzelnen Punkte der |/U-Kennlinie und weitere wichtige Eigenschaften wird im
Folgenden eingegangen. Der Bezug zu Angaben in Datenblattern verschiedener Her-
steller ([43]-[46]) wird hergestellt.

Verhalten bei Betriebsbedingungen

Wahrend des normalen Betriebs ist der Vordurchbruchbereich der I/U-Kennlinie aktiv.
Der spannungsabhangige Leckstrom definiert die elektrischen Verluste. In Datenblat-
tern ist nur selten der gesamte Vordurchbruchbereich angegeben. Vielmehr be-
schrankt sich die Information auf folgende Punkte:

e Durchbruchspannung (engl. breakdown voltage), der Wert bei dem ein
Strom von 1 mA durch das Bauelement fliet oder der letzte Punkt vor dem
Spannungsrucksprung in einer I/U-Kennlinie.

e Leckstrom (engl. leakage current), der Strom bei einer bestimmten, meist
niedrigen Spannung.

Die Impedanz wird maf3geblich durch die parasitare Kapazitat bestimmt.

o Kapazitat, diese wird meist unter Angabe der Testbedingungen z.B. bei 1 kHz
und 0 V aufgefuhrt.

Diese Formulierung deutet bereits auf eine Spannungs- und Frequenzabhangigkeit
dieser GréRe hin. Eine Analyse in anderen Arbeitspunkten kann zu signifikanten An-
derungen flihren. Besonders kritisch sind digitale Systeme mit hohen Ubertragungsra-
ten. In diesen Applikationen kann eine Kapazitatszunahme von einigen Pikofarad aus-
schlaggebend fiir héhere Fehlerraten der Ubertragungsstrecke sein. Simultan kénnen
aber auch andere Effekte wie z.B. die Struktur-Induktivitdt und der Bahnwiderstand
negativen Einfluss ausiben. Diese Uberlegungen zeigen deutlich, dass erst mit der
Kenntnis der frequenzabhangigen Eigenschaften die Auswahl von einem Schutzele-
ment moglich ist.

Verhalten bei ESD

Die Wirkung eines spannungsselektiven Schutzelementes wird im Wesentlichen mit
dem quasistatischen Hochstrombereich der I/U-Kennlinie beschrieben. Die Bezeich-
nung quasistatisch weist dabei auf eine gepulste Charakterisierung mit einem TLP hin
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(vgl. Kapitel 2.2). Damit kann eine thermische Uberlastung vermieden werden. Die I/U-
Kennlinie ist nur selten in einem Datenblatt aufgefuhrt. Meist wird das Verhalten auf
eine transiente Uberspannung verallgemeinert. Die charakteristischen Punkte sind:

Klemmspannung (engl. clamping voltage), dieser Wert bezieht sich auf ei-
nen 8/20 us Puls nach der IEC-Norm 61000-4-5 [47] , den sogenannten Surge-
Test. Die Norm dient zur Uberpriifung der Storfestigkeit von elektronischen Sys-
temen gegen StolRspannungen bei Blitzeinschlagen (vgl. Abbildung 1.11). Es
wird die Klemmspannung bei einem Puls mit 1 A Amplitude angegeben. Teil-
weise sind auch hohere Amplituden aufgefuhrt. Die zeitliche Ausdehnung von
einigen Mikrosekunden erschwert die Ubertragbarkeit dieser Angabe auf ESD.
Z.B. kdnnen thermische Effekte zur Veranderung der Leitfahigkeit fuhren.

120 ¢
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Abbildung 1.11: 8/20 us Puls entsprechend der IEC-Norm 61000-4-5 [47].

ESD-Festigkeit, die Eigensicherheit des Schutzelementes, angegeben als die
Ladespannung bei einem gewahlten ESD-Generator Entladenetzwerk,
ESD-Klemmspannung, die gemessene Spannung uber dem Schutzelement
wahrend einer ESD bei einer bestimmten Ladespannung. Es wird entweder nur
ein Punkt im eingeschwungenem Zustand oder seltener der gesamte gemes-
sene Verlauf bei einer IEC-ESD gezeigt. Das Einschaltverhalten wird dabei
nicht naher beschrieben.

Haltepunkt, die Spannung und der Strom nach dem Ricksprung bei einem
Snapback-behafteten Schutzelement.

Differentieller Widerstand, oft wird das Verhalten im Hochstrombereich linear
angenommen und mit einer Geraden mit der Steigung 1/Rp;s approximiert.

Ein Konsortium von Vertretern der Halbleiterindustrie hat die Problematik differieren-
der und partiell fehlender Informationen erkannt und schlagt vor die 100 ns TLP 1/U-
Kennlinien in Datenblatter aufzunehmen [1]. Parallel wird ein "System Efficient ESD
Design (SEED)" von dem Konsortium vorgestellt. Die Anwendung von SEED zur Sys-
temauslegung wird in Kapitel 1.2.5 diskutiert. Eine quasistatische I/U-Kennlinie ist si-
cherlich der erste Schritt zur transparenten Beschreibung von Schutzelementen, er-
fasst aber nicht die Dynamik beim Einschalten.
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Aufgrund der physikalischen Vorgéange, z.B. an einem pn-Ubergang oder in einer halb-
leitenden Keramik, ist ein rein statisches Verhalten nahezu unmaoglich und dynamische
Effekte (auch nichtlinear) treten auf. Diese sind im Durchbruchbereich verstarkt zu be-
obachten. Neben elektrischen Materialeigenschaften tragt die Bauform ebenfalls zum
Verhalten bei, z.B. bilden die metallischen Kontakte bei SMD immer eine zusatzliche
Kapazitat und die Anschlisse von den bedrahteten Komponenten eine zusatzliche In-
duktivitat. Bei niedrigen Frequenzen ist die Dynamik vernachlassigbar. In den meisten
Fallen erlaubt die hochfrequente Natur von einer ESD diese Vereinfachung aber nicht.
Die dynamischen Eigenschaften fiihren dazu, dass ein Ubergang in den quasistati-
schen Zustand von Einschalteffekten in Form einer Spannungstberhéhung begleitet
wird [14], [48]-[53]. Abbildung 1.12 veranschaulicht exemplarisch den gemessenen Ef-
fekt am Beispiel von einem Vielschicht-Varistor und einer TVS-Diode. Im ungunstigs-
ten Fall werden dabei die Bedingungen seitens des ESD-Entwurfsfensters verletzt
(vgl. Abbildung 1.5). Die Effektivitat eines Bauelementes ist immer von dessen stati-
schen und dynamischen Eigenschaften abhangig.
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Abbildung 1.12: Exemplarische Spannungsiiberhéhung an einem Vielschicht-Varistor (blau)
und einer TVS-Diode (griin) bei einer 100 V / 1,1 ns TLP-Entladung.

Oft wird die parasitare Kapazitat verantwortlich flr das Einschaltverhalten von einem
Schutzelement gemacht. Dies wird im Folgenden durch eine theoretische Analyse hin-
terfragt. Wie zu Beginn dieses Abschnitts beschrieben, reagiert ein ideales Schutzele-
ment ohne jegliche Verzogerung auf eine ESD. Eine mdgliche Interpretation dieser
Aussage ist, dass die erste Stromspitze einer ESD das Schutzelement einschaltet.
Beim Erreichen der Stromspitze einer 4 kV ESD auf ein 2 Q Stromtarget entsprechend
Abbildung 1.1 (rechts), werden ca. 15 nC an elektrischer Ladung freigesetzt. Die Line-
aritat dieses Zusammenhangs fuhrt auf ca. 3,75 nC bei 1 kV. Diese Ladungsmenge
muss ausreichen, um die parasitare Kapazitat eines Schutzelementes Cgg auf dessen
Durchbruchspannung Upg aufzuladen. Es entsteht der folgende Zusammenhang:

_ QStromspitze
Cinaxse = U— 1.8
DB
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Abbildung 1.13 zeigt eine Auswertung fur Durchbruchspannungen bis 100 V. Sogar
bei diesem recht hohen Wert ist eine Kapazitat von ca. 37 pF unkritisch. Nach [9], [10],
[12] und den Ergebnissen dieser Arbeit ist die Durchbruchspannung der spannungs-
selektiven Schutzelemente mit der Ausnahme von Funkenstrecken und Polymeren
signifikant kleiner als 100 V. Héhere ESD-Spannungen steigern zusatzlich die tolerier-
bare Kapazitat. Daraus folgt, dass eine geringe Kapazitat nur fir das Verhalten bei
Betriebsbedingungen erforderlich ist, sich aber nicht positivim Ansprechverhalten aus-
wirkt. Grundsatzlich sollte sich das charakteristische Wertepaar eines Schutzelemen-
tes unterhalb der Kurve in Abbildung 1.13 befinden.
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Abbildung 1.13: Maximale Kapazitat in Abhdngigkeit der Durchbruchspannung fiir das sichere
Einschalten wahrend der ersten Stromspitze einer 1 kV ESD.

Wie bereits erwahnt existiert keine einheitliche, systematische Charakterisierung und
Bewertung von den Schutzelementen. Die Eigenschaften der verschiedenen Techno-
logien wie Varistoren, Dioden, Funkenstrecken und Polymere wurden in [10] anhand
der I/U-Kennlinien und in [9] anhand der Klemmspannung bei einer IEC-ESD mit 8 kV
verglichen. In den aufgefuhrten Messergebnissen sind die Einschalteffekte eindeutig
sichtbar, der Einfluss auf die Leistungsfahigkeit wird aber nicht weiter diskutiert. An-
hand der Messergebnisse an einzelnen Bauelementen wurden globale Aussagen zu
den Vor- und Nachteilen der jeweiligen Technologien getroffen. Die Anzahl der unter-
suchten Objekte war jedoch zu gering, um eine zuverlassige Statistik aufzufthren.

1.2.5 System Efficient ESD Design (SEED)

SEED ist eine Methode zur Auslegung des off-Chip-Schutzes mit einem zusatzlichen
Schutzelement, um die ESD-Anforderungen auf Systemebene zu erflllen [1]. Die Vor-
gehensweise wird im Folgenden erlautert.

Die SEED-Methode setzt voraus, dass die I/U-Kennlinien des off-Chip Schutzelemen-
tes, des on-Chip Schutzelement und die SOA des IC-Pins bekannt sind. Durch eine
Uberlagerung der I/U-Kennlinien der on- und off-Chip Schutzelemente, kann eine erste
Aussage getroffen werden, ob die Amplituden am IC-Pin bei einer ESD noch im Be-
reich der SOA verbleiben. Wenn die SOA Uberschritten wird, kann ein anderes off-
Chip Schutzelement analysiert werden. Zusatzlich muss das off-Chip Schutzelement
die folgenden Eigenschaften vorweisen: Die Durchbruchspannung muss grofRer als die
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Betriebsspannung und die Signalamplituden an dem zu schitzenden IC-Pin sein.
Gleichzeitig sollte diese kleiner als die Durchbruchspannung der on-Chip Schutzstruk-
tur sein. Um diese Anforderungen zu erflllen, kann der ESD-Strompfad mit weiteren
langs- und quer- Schutzelementen erganzt werden. Nachteilig an diesem Vorgehen
ist, dass die Dynamik einer IEC-ESD und auch anderer Bauelemente in dem ESD-
Strompfad nicht berucksichtigt wird. Erweiterungsmoglichkeiten der SEED-Methode
wurden in mehreren Veroffentlicht diskutiert. Der Konsens ist, dass erst in einer Simu-
lation die komplexe Interaktion analysiert werden kann. In [13], [23] und [54] werden
einige Fallbeispiele der ausgewahlten System-Untersuchungen vorgestellt. In [34] liegt
der Akzent auf einer Modellierung des thermischen Ausfalls. In [55] wird eine on-Wafer
Charakterisierung der Schutzstrukturen vorgestellit.

1.3 Modellierungsansatze

Fir eine simulationsgestutzte Untersuchung der ESD-Zerstorfestigkeit werden Simu-
lationsmodelle der Schutzelemente bendtigt. Diese verhalten sich unter ESD oft nicht-
linear. In diesem Abschnitt werden die linearen und nichtlinearen Modellierungsan-
satze gegenubergestellt.

Einfache Schutzelemente sind elektrische Zweipole (Eintore). Ein solches elektrisches
Netzwerk entspricht einem System mit nur einem Eingangssignal u(t) und einem Aus-
gangssignal y(t) [35]. Abbildung 1.14 veranschaulicht diese System-Klasse.

u(t) y(t)
—> System —>

Abbildung 1.14: Single-Input Single-Output System.

In dieser Arbeit werden nur zeitinvariante Systeme betrachtet. Ein System ist erst dann
zeitinvariant, wenn sich dessen Eigenschaften zeitlich nicht andern und es auf ein ver-
zbgertes Eingangssignal mit einem entsprechend verzdgerten Ausgangssignal rea-
giert. Bezogen auf ein Schutzelement unterstellt die Zeitinvarianz eine Abwesenheit
von den Alterungsvorgangen und der Degradation.

1.3.1 Lineare zeitinvariante Systeme

Die linearen zeitinvarianten Systeme (LTI-System) nehmen eine besondere Stellung
ein. Eine Zeitkontinuitat von Signalen und Systemverhalten wird vorausgesetzt. Die
Linearitat unterstellt das Superpositionsprinzip. Die Reaktion eines Systems auf eine
Linearkombination von Eingangssignalen besteht stets aus der entsprechenden Line-
arkombination der einzelnen Ausgangssignale.

Der Einfluss eines LTI-Systems auf ein Eingangssignal wird Uber die Impulsantwort
beschrieben und mit dem Faltungsoperator in Gl. 1.9 berechnet.
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y(O) = f h(D) - u(t — Ddt = h(® * u(t) 10

LTI System reagieren auf ein harmonisches Eingangssignal mit einem Ausgangssignal
gleicher Frequenz aber mit veranderter Amplitude und Phasenlage. Werden die Sinus-
und Kosinus-Funktionen zu komplexen Exponentialschwingungen zusammengesetzt,
lassen sich die Anderungen in Amplitude und Phase durch nur eine komplexe
Amplitude ausdrucken. Die Wirkung des Systems auf komplexe Amplituden des Ein-
gangssignals U(f) ist im Allgemeinen fir jede Frequenz f anders. Diese Wirkung fur
alle Frequenzen wird mit einer komplexen Ubertragungsfunktion H(f) beschrieben. Fir
das Ausgangssignal Y(f) im Frequenzbereich gilt:

Y(£) = H(P) - U() 1.10

Eine Ubertragungsfunktion, die das Verhaltnis von elektrischer Spannung an einem
Zweipol U(f) zur aufgenommenen Stromstarke I(f) angibt, wird Impedanz Z(f) (Wech-
selstromwiderstand) genannt.

u) =2 - 1(H 1.11

Die vorgestellten Zusammenhange kénnen auf Mehrtore erweitert werden [58]. Es
existieren auch zahlreiche weitere Moglichkeiten zur Beschreibung des Verhaltens im
Frequenzbereich wie Streu-, Transmissions-, Impedanz-, Admittanz-Matrizen usw.
Die Impedanz wird gerne in einer doppeltlogarithmischen Darstellung (Bode-Dia-
gramm) visualisiert. Die elementaren elektrischen Zweipole wie ein Widerstand, eine
Induktivitat und ein Kondensator haben gerade Verlaufe im Bode-Diagramm mit der
Steigung von 0, +20 und -20 dBQ/Dekade. Werden diese Bauelemente zu Netzwerken
zusammengeschaltet, besteht die Impedanz aus einzelnen Geraden genannter Stei-
gung und es kann immer als eine gebrochen rationale Funktion aufgeschrieben wer-
den. Aufgrund der verschiedenen physikalischen Phanomene sind auch komplexere
Funktionen mdglich, z.B. hat die Impedanz durch den Skineffekt die folgende Form
[66]:

Zskin()) = Rggin - (1 + 1)) - VF 1.12

Dabei ist Rgy, €ine reelle Konsante. Diese Impedanz verursacht im Bode-Diagramm
einen 10 dBQ/Dekade Anstieg. Abbildung 1.15 vergleicht die Impedanz der folgenden
drei Falle:

e Eine Reihenschaltung von einem 10 nF Kondensator und einem 1 Q Wider-
stand,

e Eine Parallelschaltung von einer 1 pH Induktivitat und einem 100 Q Widerstand,

e Impedanz durch den Skineffekt nach Gl. 1.12 mit Rg;,= 2,5 mQ.
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Abbildung 1.15: Impedanz einfacher Netzwerke aus konzentrierten, elektrischen Energiespei-
chern und Impedanz durch den Skineffekt.

Die Impedanz durch den Skineffekt kann nicht ohne Informationsverlust in eine gebro-
chen rationale Funktion Uberfihrt werden. Die Linearitat dieses Verlaufs ist aber ge-
geben, denn die Impedanz ist weiterhin eine Funktion der Kreisfrequenz und nicht des
Stromes oder der Spannung.

Modellierung der LTI-Systeme

Eine auf Messdaten basierende Modellierung ist sehr attraktiv. Wenn die Messdaten
der frequenzabhangigen Impedanz vorhanden sind, kann flr die elektrische Kompo-
nente ein Makromodell erstellt werden.

Die Makromodellierung ist eine weitverbreitete Methode, um ein System nachzubilden.
Es wird angenommen, dass ein elektrisch passives System in mehrere kleinere Funk-
tionsblocke aufgeteilt werden kann. Diese ihrerseits sind unabhangig voneinander zu
betrachten. Jeder Block des Systems kann durch ein Netzwerk mit einer bestimmten
Anzahl an den aktiven und passiven Bauelementen und mit gesteuerten Quellen nach-
gebildet werden. Somit besteht das resultierende Makromodell aus einzelnen Blocken,
die individuell mit idealisierten Netzwerkelementen modelliert wurden und eine be-
stimmte Funktion des gesamten Systems reprasentieren [57]. Neben der Netzwerk-
modellierung kann auch direkt eine Ubertragungsfunktion gewahlt werden.

Modellierung mit Ubertragungsfunktion

Bei einem LTI-System mit einer endlichen Anzahl von konzentrierten Energiespeichern
kann der Zusammenhang zwischen Ein- und Ausgangsgrof3e in einem Zustandsraum-
model (ZRM) ausgedrickt werden [35].

x(t) =A-x(t) +b-u(t)

y(®) = " x(0) e

A ist dabei die Systemmatrix, b und c sind Vektoren. x ist der Zustandsvektor.
Das ZRM ist auch zur Beschreibung eines Systems im Frequenzbereich mit einer
Ubertragungsfunktion geeignet. Diese kann auf die Form einer gebrochen rationalen
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Funktion mit einer endlichen Anzahl an Pol- und Nullstellen gebracht werden [35]. Die
VerknlUpfung mit dem ZRM ist wie folgt:

H() =c™- (2nf-1-A)""-b 114

I ist dabei die Einheitsmatrix.

Bei gegebenen Messdaten im Frequenzbereich kann die Ubertragungsfunktion mit ei-
ner Funktion approximiert werden. Werden Simulationen in Zeit- und Frequenzbereich
angestrebt, sollte die Ubertragungsfunktion die Form einer gebrochen-rationalen
Funktion aufweisen. Erst in dieser Darstellung gilt der Zusammenhang zwischen
Gl. 1.13 und GI. 1.14. Ein Nachteil dieser Methode bei Modellierung der Schutzele-
mente ist der fehlende Bezug zwischen den einzelnen Eigenschaften einer untersuch-
ten Struktur und den Pol-/ Nullstellen der Impedanz. Parameterstudien und eine ge-
zielte Untersuchung von bestimmten Effekten (z.B. Einfluss einer parasitaren Kapazi-
tat) gestalten sich somit schwieriger.

Netzwerkbasierte Modellierung

Bei dieser Modellierungsart wird ein aquivalentes ESB flr eine Komponente erstellt.
Die Genauigkeit des Modells ist stark von dem Approximationsgrad abhangig. Ein ESB
ist eine Verschaltung aus elementaren elektrischen Zweipolen. Diese Methode setzt
in vielen Fallen die Kenntnis Uber eine zu modellierende Struktur voraus. Fir ein line-
ares ESB kann dann eine Ubertragungsfunktion berechnet werden. Die Werte der ein-
zelnen Elemente kénnen Uber das Fitten der berechneten Ubertragungsfunktion an die
gemessene Ubertragungsfunktion bestimmt werden. Die wesentlichen Vorteile sind,
eine mit wenig Aufwand verbundene Implementierung in gangigen Netzwerksimulato-
ren und eine Analysemoglichkeit in Zeit- und Frequenzbereich. Der Einfluss einzelner
physikalischer Effekte, wie bestimmte Verkopplungen, kann gezielt untersucht werden.

1.3.2 Nichtlineare zeitinvariante Systeme

Das Superpositionsprinzip ist bei nichtlinearen Systemen ungultig, das Ausgangssig-
nal ist nicht proportional zum Eingangssignal. In einem gedachtnisfreien (statischen)
nichtlinearen System kann der Zusammenhang zwischen einem Eingangs- und einem
Ausgangssignal mit einer Potenzreihe beschrieben werden [59]:

y(t) = a; -u(t) +a - u(t) + -+ a, - u"(t) 1.15

Das nichtlineare System wird somit durch mehrere Gewichtsfaktoren a,, beschrieben
und reagiert ohne Zeitverzdégerung auf das Eingangssignal. Es findet eine Verzerrung
des Eingangssignals statt. Bei einer Anregung mit einer harmonischen Schwingung,
treten im Ausgangssignal neben den Grund- auch Oberschwingungen auf. Ideale
spannungsselektive Schutzelemente gehdren dieser Klasse nichtlinearer Systeme an.
In gedachtnisbehafteten (dynamischen) nichtlinearen Systemen treten zusatzlich
Energiespeicher auf. Das Ausgangssignal ist von dem augenblicklichen Wert und der
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Vorgeschichte des Eingangssignals abhangig. Die Gewichtsfaktoren a,, werden durch
die Gewichtsfunktionen w,, ersetzt. Die Amplituden der Gewichtsfunktionen kennzeich-
nen das Gedachtnis des Systems. Um die Zeit t zurtckliegende Werte des Eingangs-
signals werden mit der Amplitude w, zu der Zeit T multipliziert. Das Ausgangssignal
ist das Integral aller Produkte Uber die Gedachtnislange t,. Diese ist die Dauer der
Gewichtsfunktion und bestimmt welche Zeiten zu berlcksichtigen sind. Dieser Vor-
gang entspricht der Faltung. Die Funktionalreihe von Volterra erweitert die Faltung auf
die nichtlinearen Verknupfungen. Damit lautet das Ausgangssignal eines gedachtnis-
behafteten nichtlinearen Systems [59]:

y© = [ (wiCe) - utt—m))dn +
ff+oo(w2 (ty,Ty) - u(t—19) - u(t— Tz))dTlde +

fff oo(W3 (11, T2, T3) "ult—11) - ut—1y) - u(t— T3))d‘tld‘t2d‘t3 +

usw.

Die Gewichtsfunktionen w,(t; ... t,) werden Volterra Kernel genannt. Auch bei diesen
Systemen kann eine Untersuchung im Frequenzbereich erfolgen, jedoch sind die
Transformationen im Vergleich zu linearen Systemen deutlich komplexer. Z.B. die
Ubertragungsfunktion von einem Volterra-Kernel der n-ten Dimension wird mit einer n-
dimensionalen Fouriertransformation berechnet [59]:

Hn(fl fn) —° Wn(tl ---tn) 1.17

Eine umfassende Erlauterung der Grundkonzepte ist in [59], [60] zu finden. Nichtideale
Kapazitaten und Induktivitaten fihren unmittelbar zu einem gedachtnisbehafteten
nichtlinearen Systemen.

Modellierung der nichtlinearen Systeme

Der Ansatz der Makromodellierung ist auch bei nichtlinearen Systemen sehr attraktiv.

Modellierung mit Ubertragungsfunktion

In Analogie zu LTI-Systemen kann das nichtlineare ZRM aufgestellt werden:
x(t) = A(x(0),u(®) 1a
y(®© = c(x(1), u(t)) '

Es wird Uber die nichtlineare Funktionen A und c beschrieben. Eine Identifizierung der

Parameter ist sehr aufwendig. Weitere Informationen kdnnen beispielweise in [60] ge-
funden werden.
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Netzwerkbasierte Modellierung

Bei Systemen mit dominanten Nichtlinearitaten, die einzelnen konzentrierten Bauele-
menten zugeordnet werden konnen, bietet sich die netzwerkbasierte Modellierung an.
Das nichtlineare Verhalten wird in einer Kennlinie zusammengefasst und mit Hilfe von
gesteuerten Quellen oder gleichungsbasierten Bauelementen implementiert. In Ab-
schnitt 1.4 wird auf die nichtlinearen Kennlinien eingegangen. Die Grundsteine zur
Verallgemeinerung der Netzwerktheorie der Elektrotechnik auf nichtlineare Systeme
wurden in [61] und [62] beschrieben.

Von einem Netzwerksimulator wird das Modell in ein erweitertes ZRM uberfuhrt. Ana-
lytische Losungsverfahren versagen bei einer Berechnung solcher Netzwerke. Mit nu-
merischen Losungsalgorithmen im Zeitbereich oder beispielsweise der Harmonic Ba-
lance Methode im Frequenzbereich kdnnen viele Netzwerksimulatoren das Verhalten
von den nichtlinearen Systemen berechnen.

1.4 Kennlinien

Zur Beschreibung von nichtlinearen konzentrierten Bauelementen haben sich Kennli-
nien etabliert. Diese kdnnen als algebraische Ausdrucke, in tabellarischer Form oder
als gemessene Kurven vorliegen [63]. Es werden folgende Verhalten unterschieden:

¢ |l/U-Kennlinie, ein spannungs- oder stromabhangiger Leiter (Widerstand),
¢ Q/U-Kennlinie, ein spannungsabhangiger Energiespeicher (Kapazitat),
¢ @/I-Kennlinie, ein stromabhangiger Energiespeicher (Induktivitaten).

Gemessene Kennlinien liegen meist in einer tabellarischen Form vor. Manche Netz-
werksimulatoren unterstltzen dieses Eingabeformat, zwischen benachbarten Mess-
werten wird das Verhalten interpoliert. Bedingt durch den Messaufbau kdnnen die
Messwerte mit Rauschen behaftet sein. Diese Eigenschaft wirkt sich negativ auf Si-
mulationsstabilitat aus. Eine universelle und oft numerisch stabilere Losung sind glei-
chungsbasierte Bausteine. Hierflir muss die Tabelle mit einer geeigneten Funktion ap-
proximiert werden. In Netzwerksimulator QUCS wird beispielsweise der EDD-Schal-
tungsblock (engl. Equation Defined Device, EDD) zur Verfigung gestellt. In Kombina-
tion mit einem Gyrator konnen alle drei Falle implementiert werden.

1.4.1 I/U-Kennlinie

Im linearen Fall kann eine I/U-Kennlinie mit einem Widerstand oder einem Leitwert
nachgebildet werden. Bei passiven Netzwerken ist es eine Gerade durch den Ur-
sprung:
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Die Impedanz hat nur einen reellen Anteil und ist konstant:

1
Z(f) =R ==
63) a 1.20

Bei nichtlinearen Netzwerken ist die I/U-Kennlinie nicht mehr eine Geradenfunktion.
Es kann ein stromgesteuertes oder spannungsgesteuertes Verhalten realisiert wer-
den. Diese sind bei bijektiven mathematischen Funktionen ineinander Uberfuhrbar. Zur
Darstellung einer surjektiven Abbildung muss eine explizite Option der Strom- und
Spannungssteuerung madglich sein (vgl. Abschnitt 1.2.4). Zur Beschreibung des nicht-
linearen Verhaltens wird in der netzwerktheoretischen Literatur meist die differentielle
Schreibweise im Arbeitspunkt U, und I, herangezogen [64]. Es gilt:

du
Rpige(Ip) = .
i 1.21
Gpige(Up) = a0ly_y
=Uo

Es ist ersichtlich, dass eine Darstellung der I/U-Kennlinie auch als R/I- oder G/U-Kenn-
linie moglich ist. Eine Impedanz kann nur unter Annahme kleiner Anregungen in einem
Arbeitspunkt U, bzw. I, bestimmt werden:

Z(f,1p) = Rpigr(1o)

1 1.22
Z(fU,) = ———— :
(& Uo) Gpirr(Up)

Eine Anregung mit hohen Amplituden erzeugt Verzerrungen, der Begriff der Impedanz
(vgl. Abschnitt 1.3.1) verliert dabei seine Gultigkeit.

1.4.2 Q/U-Kennlinie

Eine Anordnung aus zwei voneinander isolierten, leitenden Elektroden zeigt kapazitive
Eigenschaften. Wird an die Elektroden eine Spannung U angelegt, so nehmen sie die
Ladung Q auf [64]. Der Proportionalitatsfaktor ist die Kapazitat.

Q=C-U 1.23

In einem linearen Fall ist die Q/U-Kennlinie eine Gerade mit der Steigung C. Der elekt-
rische Strom entspricht der zeitlichen Anderung der Ladung:
dQ

[ = —
dt

1.24

Diese Beziehungen beschreiben das lineare System einer Kapazitat bzw. eines idea-
len Kondensators. Die Impedanz dieser Anordnung ist rein imaginar.

Z(f) =

2nf - C 1.25

Wenn zwischen den Elektroden ein Dielektrikum mit nichtlinearer Spannungscharak-
teristik eingebracht wird, ist die gespeicherte Ladung eine Funktion der Spannung.
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Analog zum nichtlinearen Widerstand wird der Begriff der differentiellen Kapazitat ein-
gefuhrt [64]. Diese verwendet die Tangente in einem Arbeitspunkt U,,.
dQ(U)

1.26
du U=U,

Cairr(Ug) =

Es ist ersichtlich, dass die Beschreibungen einer nichtlinearen Kapazitat mit Q/U-
Kennlinie und C/U-Kennlinie aquivalent sind. Die Impedanz in einem Arbeitspunkt U,
hat die folgende Form:

Z(f,Uy) = - .
¢ 00) = e Ca) .27

Aufgrund von Verzerrungen ist der Begriff einer Impedanz (vgl. Abschnitt 1.3.1) nicht
auf Grol3signalverhalten Ubertragbar.

1.4.3 ®/I-Kennlinie

Die theoretischen Uberlegungen zur Kapazitat lassen sich auf eine Induktivitat weitest-
gehend ubertragen. Wird eine leitende Anordnung von Strom durchflossen erzeugt es
einen magnetischen Fluss. Die Induktivitat ist der Proportionalitatsfaktor zwischen dem
magnetischen Fluss ® und dem, diesen Fluss erzeugenden und mit ihm im Rechts-
schraubensinn verketteten, Strom 1. Die (Selbst-) Induktivitat ist durch die Geometrie
des Stromkreises und die Permeabilitatswerte bestimmt [64].

®=L-I 1.28

In einem linearen Fall ist die ®/I-Kennlinie eine Gerade mit der Steigung L. Eine indu-
zierte Spannung entspricht der zeitlichen Anderung des magnetischen Flusses.

do

U=——
dt 1.29

Eine ideale Induktivitat ist Uber diese beiden Beziehungen vollstandig beschrieben. Die
Transformation in den Frequenzbereich liefert einen positiven Blindwiderstand:

Z(f) = j2nf - L 1.30

Wenn der magnetische Kreis einen magnetischen Werkstoff enthalt gilt dieser lineare
Zusammenhang in der ®/I-Kennlinie meist nicht mehr und die Induktivitat wird zu einer
Funktion der Stromstarke. In der netzwerktheoretischen Literatur wird oft eine differen-
tielle Induktivitat zur Beschreibung der Nichtlinearitat herangezogen [64]. Sie benutzt
die Tangente an die Kennlinie.

do

L(Iy) = i = 1.31
=lo

Die Impedanz dieser Anordnung in Form einer komplexen Zahl kann nur unter An-
nahme kleiner Anregungen in einem Arbeitspunkt I, bestimmt werden.

Z(f,1y) = j2mf - L(o) 1.32
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2 Methoden der messtechnischen Charakterisierung

In diesem Kapitel werden die Mdglichkeiten der messtechnischen Charakterisierung
der Schutzelemente erlautert. Abschnitt 2.1 befasst sich mit dem Verhalten unter Be-
triebsbedingungen. Dieses wird weitestgehend mit der frequenzabhangigen Impedanz
beschrieben. Ein Messaufbau und die notwendige Datenverarbeitungsschritte werden
vorgestellt. Der Messaufbau unterstitzt auch die Einstellung des Arbeitspunktes durch
eine zusatzliche DC-Vorspannung. Das Verhalten bei ESD kann nach Abschnitt 1.4
mit einer Kennlinie beschrieben werden. Die zugehdrige Messmethoden werden in
Abschnitt 2.2 behandelt. Die Degradationseffekte als Folge der wiederholten Pulsbe-
lastung werden in Abschnitt 2.3 erlautert. Ein Messaufbau fur die Untersuchung der
ESD-Festigkeit nach der IEC-Norm wird in Abschnitt 2.4 diskutiert.

2.1 Frequenzabhangige Impedanz

Die Bestimmung der frequenzabhangigen Impedanz von den Schutzelementen erfolgt
mit einem Netzwerkanalysator (NWA). Ein NWA misst mittels Wellengré3en die Streu-
Parameter (S-Parameter). Die S-Parameter kdnnen mit analytischen Ausdricken in
andere Beschreibungsformen von Mehrtoren, z.B. ABCD-, Z- und Y-Parameter (Trans-
missions-, Impedanz- und Admittanz-Matrix) ohne Informationsverlust transformiert
werden [65]. Zur Messung der Impedanz eines konzentrierten Bauelements sind drei
Konfigurationen nach Abbildung 2.1 moglich.

Reflexion Shunt Series-Through

e

Zse
14T Zo 1+ Sy, S,
Zop = Zo—— Zep = — =2 Zop = 2Zq -
Zo Sy 1—-S55
Top = 2. Zop = 274 -

Abbildung 2.1: Methoden und Konfigurationen zur Impedanzmessung
mit einem Netzwerkanalysator [67].

Der Bezug zu den S-Parametern bei einer idealen Anbindung des Priflings an den
NWA ist angegeben [67], wobei Z, die 50 Q Impedanz des NWA ist. Wahrend die Ein-
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Port Konfiguration (Reflexion) einfacher in der Handhabung ist, bietet die Zwei-Port
Konfiguration eine hohere Messdynamik [67]. Die Umrechnung mittels S;; hat ein ho-
heres Grundrauschen als S,; und ist gegenlber einem Fehler im Stehwellenverhaltnis
hoch empfindlich. Aus diesem Grund wird S,; bevorzugt. Die in dieser Arbeit unter-
suchten Schutzelemente zeigen ein symmetrisches, reziprokes Kleinsignalverhalten,
daraufhin ist jeweils nur eine Messrichtung eingezeichnet. Die Series-Through Anord-
nung ist genauer fur eine Impedanz Zsz = 50 Q und eignet sich meist gut zur Charak-
terisierung von den Vielschicht-Keramikkondensatoren und allen spannungsselektiven
Schutzelementen. Die Shunt-Konfiguration ist praziser fur eine Impedanz Zgg < 50 Q,
diese Eigenschaft findet man meist bei den Ferriten. Ein weiterer Vorteil der getroffe-
nen Zuordnung zeigt sich bei der Einstellung des Arbeitspunktes und wird in Ab-
schnitt 2.1.2 diskutiert.

Die Umrechnungen nach Abbildung 2.1 vernachlassigen den Einfluss eines Messa-
dapters. Dieser ist zum Anschluss eines Schutzelementes notwendig und wird detail-
liert im nachsten Abschnitt betrachtet. Wird in den Zweiport-Konfigurationen die eigent-
liche Impedanz des Schutzelementes um die parasitaren Effekte (Zp,.), entsprechend
Abbildung 2.1, erweitert, kann fur eine Umrechnung ein l- oder T-Ersatzschaltbild her-
angezogen werden. Der parasitare Einfluss kann z.B. die Kapazitat eines Lotpads in
der Series-Through-Konfiguration oder die Induktivitat eines durchgehenden Kontakts
in der Shunt-Konfiguration sein. Bei dem [M-Ersatzschaltbild gilt der folgende Zusam-
menhang zwischen der eigentlichen Impedanz eines Schutzelementes und der ge-

messenen Admittanz-Matrix [65]:
1

Zsg = Y, 2.1
Entsprechend wird fir das T-Ersatzschaltbild die Impedanz-Matrix verwendet.
Zsg = L1z 2.2
Der Vorteil an dieser Methode ist, dass in die Berechnung die Reflexions- und Trans-

missions-Parameter einflielRen.
Tabelle 2.1 fasst die relevanten Daten des verwendeten NWA zusammen.

Eigenschaft Spezifikation Einstellungen
Frequenzbereich 5 Hz - 3 GHz 10 kHz — 1 GHz
DC-Vorspannung Max. 40 V ov-40Vv

DC-Strom Max. 100 mA
RF-Leistung -40 dBm - 10 dBm -10 dBm

Tabelle 2.1: Eigenschaften des Agilent Network Analyzer E5061B.

Das Spektrum einer ESD liegt nach Tabelle 1.2 bei 3-530 MHz. Die obere Messfre-
quenz von 1 GHz ist somit ausreichend, um die ESD-relevanten Effekte zu erfassen.
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Die untere Frequenz wird mit 10 kHz deutlich tiefer als erforderlich gewahlt und soll die
Modellidentifikation erleichtern. Bei -10 dBm RF-Leistung betragt die Spannungs-
amplitude des Signals an einer 50 Q Last 70 mV, dieser Wert ist ausreichend klein,
um die nichtlineare Verzerrung vernachlassigen zu konnen.

2.1.1 Messadapter

Ein Messadapter ist fur die Analyse der Schutzelemente in einer SMD-Bauform erfor-
derlich. Dieser wird Uber Koaxialkabel an den NWA angeschlossen. Abbildung 2.2
zeigt drei entwickelte Messadapter, jeder bestehend aus einer zweilagigen Platine und
zwei SMA-Buchsen. Ein symmetrischer Aufbau bertcksichtigt die Symmetrie der meis-
ten Schutzelemente. Series-Through- und Shunt-Konfiguration werden mit eigenem
Adapter berlcksichtigt. Auf der Kalibrierplatine werden die Eigenschaften der Leiter-
bahn bestimmt. Das Layout entspricht einem koplanaren Wellenleiter Gber Masse. Ei-
nige Vias stellen die Verbindung zwischen Masseflachen auf Ober- und Unterseite
auch bei hohen Frequenzen her.

Kalibrierung Shunt Series-Through

4 & @ e @ Gl @ B

NUA Messplatine 1206 Parallel : A essplati
lglh‘ ar > - i e 8683 Through o
o e g

Abbildung 2.2: NWA-Messadapter. Riickseite ist eine Masseflache. Die Lange betragt 38 mm.

Die ausgepragte Lange von 38 mm reduziert die Uberkopplung zwischen den beiden
SMA-Buchsen. Nach einer 2-Port Kalibrierung des NWA befinden sich die Referenz-
ebenen an den Enden beider Koaxialkabel. Der Einfluss der Platine und der SMA-
Buchsen ist weiterhin in den Messergebnissen enthalten. Abbildung 2.3 veranschau-
licht die Beziehung zwischen den gemessenen S-Parameter Sqg. piatine+sma Und der
gesuchten Information Sgz. Unter De-Embedding werden mathematische Verfahren
verstanden, um den Einfluss der SMA-Buchsen und der Platine auf das Schutzelement
zu eliminieren.

Abbildung 2.3: Gemessene und gesuchte S-Parameter auf dem NWA-Messadapter.
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De-Embedding der SMA-Buchsen

Die SMA-Buchsen sind in 50 Q ausgefihrt und bis 3 GHz spezifiziert. Der NWA st
ebenfalls ein 50 Q-System, in dieser Konfiguration resultiert der Einfluss nur in einer
Phasendrehung infolge der Verzdgerungszeit At. Fur einen Zwei-Port Aufbau gilt der
folgende Zusammenhang [68]:
[Sse+platine+smal = [®] - [Sse+piatine] * [P]
O = [exp(—jan- Atjinks) 0 2.3
0 exp(—j2mf - Atrechts)

Falls notwendig, kann die linke und rechte SMA-Buchse mit einer eigenen Verzdge-
rungszeit berlcksichtigt werden. Die Verzogerungszeit von den verwendeten SMA-
Buchsen wurde mittels Reflexionsmessung als 34 ps bestimmt. Bei 1 GHz wird
dadurch eine Phasendrehung von ca. 12 ° erzeugt.

De-Embedding der Platine

Der Einfluss der Platine auf Messergebnisse ist deutlich starker im Vergleich zu den
SMA-Buchsen. Eine Voraussetzung fur das De-Embedding Uber eine Phasendrehung
ist ein konstanter 50 Q Wellenwiderstand im verwendeten Frequenzbereich. Der Wel-
lenwiderstand eines koplanaren Wellenleiters Uber Ground ist eine Funktion der geo-
metrischen Abmessungen, der Leitfahigkeit und des Dielektrikums [65]. Unter Einhal-
tung von Herstellervorgaben bleiben zwei Freiheitsgrade zur Einstellung von 50 Q Ub-
rig: Leiterbahnbreite und Abstand zu Masseflache von der Oberseite. Beide Werte
wurden mit Naherungsformeln [65] fir eine feste Frequenz berechnet. Auf der Platine
kommt das Dielektrikum FR4 zum Einsatz. Die Permittivitat von FR4 ist eine komplexe,
frequenzabhangige Grolie (vgl. Abschnitt 3.1.2). Zusatzlich tritt Skin-Effekt ab einigen
Megahertz zunehmend in Erscheinung. Daraus folgt, dass bei fester Leiterbahn-Geo-
metrie der Wellenwiderstand eine frequenzabhangige GroRke ist und eine Phasendre-
hung zum De-Embedding nicht anwendbar ist.

Eine andere Form des De-Embedding verwendet unmittelbar die gemessenen S-Pa-
rametern der Leiterbahn. Die Darstellung als T-Parameter ist fir diese Anwendung
besonders vorteilhaft und es gilt [69]:

[TSE+Platine] = [TPlatine,links] : [TSE] : [TPlatine,rechts] 24

Bei einem symmetrischen Aufbau wird die Beziehung zwischen den Matrizen
[Tpiatine,inks]> [Tplatinerecnts] UNd den Messergebnissen auf der Kalibrierplatine

[ Tuessung] Mittels Quadratwurzel dieser Matrix hergestellt:
1
[TPlatine,links] = [TPlatine,rechts] = [TMessung]2 2.5

Diese Methode hat zur Folge, dass zwei mit Rauschen behaftete Signale mit einander
mathematisch verrechnet werden und unerwiinschte Effekte auftreten konnen.
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Eine alternative Methode approximiert die Leiterbahn mit einem RLGC-Modell. Die ge-
messenen S-Parameter der Kalibrierplatine werden in die ABCD-Parameter konver-
tiert [65]. In dieser Darstellung ist der Bezug zu dem komplexen Wellenwiderstand Z,

in Gl. 2.6 gegeben.
R" + ]21TfL’
G’ +j2nfc’ 26

Bei einer bekannten Lange 1 der Leiterbahn gilt flir die komplexe Ausbreitungs-
konstante y die folgende Gleichung:
sinh™1(B - C)
- 1
Die Beziehung zu den Leitungsbelagen ist ebenfalls in Gl. 2.6 und Gl. 2.7 angegeben,
sodass eine Umformung auf die Zusammenhange in Gl. 2.8 fuhrt.

= /(R +j2nfL") (G’ + j2mfC") 2.7

R" = Refy - Zo}
=Imfy - Zo} - ot
G' =Re {zlo} 2.8
1
C'=Im {Zlo} o

Wahrend bei einer idealen Leitung die Belage konstant Uber der Frequenz sind, erzeu-
gen der Skin-Effekt und die dielektrische Verluste eine Frequenzabhangigkeit. Eine
allgemeine Beschreibung von dem Skin-Effekt hat die Form [66], [93]:

Zsiin = Rsgin - (1 +J) - Vf 2.9

Dielektrische Verluste werden proportional zur Frequenz angenommen (vgl. Ab-
schnitt 3.1.2):

Gpjelektrikum = Gac * f 2.10
Daraus ergeben sich fur die Leitungsbelage die Modelle in Gl. 2.11 mit den Parame-
tem: DDC! LDC! GDC' CDC' RSkin Und GAC'

R’ = Rpc + ReinVF
1
L' = Lpc + Rgin - ——=
DC Skin 21_[\/? 211
Gl:GDC+GAC'f
C’ == CDC

Abbildung 2.4 zeigt die Ergebnisse der Messung und der Approximation fur die Lei-
tungsbelage.
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Abbildung 2.4: Gemessene und modellierte Leitungsbelage,
Lpc = 0,30 nH/mm, Rp¢ = 0,17 mQ/mm, Rg, = 0,22 uQ/(mm-/Hz),

Cpc = 0,13 pF/mm, Gpc = 0,0 mS/mm, G, = 12,24 pS/(mm- Hz).
Es ist zu erkennen, dass ab ca. 10 MHz die Approximation von den Widerstands- und
Kapazitatsbelagen ungenau wird. Die einfachen Annahmen in Gl. 2.9 und GI. 2.10
kénnen der Grund dafiur sein. Das starke Rauschen bei den tiefen Frequenzen wird
von dem Modell unterdriickt. Um die hochfrequenten Effekte beim De-Embedding zu
bertcksichtigen, wird ein hybrider Datensatz der Leitung erstellt. Dieser besteht aus
den modellierten Parametern bei tiefen Frequenzen und den Messergebnissen im
Hochfrequenzbereich. Ein vergleichbarer Ansatz wurde zur Modellierung der ESD-
Prufgeneratoren in [32] angewandt. Die S-Parameter fur die Leiterbahnlangen entspre-
chend dem Messadapter werden durch eine Umkehrung der Schritte in Gl. 2.6-2.8
erzeugt. Mit Gl. 2.4 werden die Messergebnisse an einem Schutzelement anschlie-
Rend de-embeddet.

Ergebnisse

Die Notwendigkeit des De-Embedding wird exemplarisch anhand des Series-Through
Messadapters und einem 4,7 nF MLCC als das Schutzelement untersucht. Abbil-
dung 2.5 zeigt die Impedanz vor dem De-Embedding. Zusatzlich werden verschiedene
Berechnungsmethoden miteinander verglichen. Wie erwartet dominiert bei tiefen Fre-
quenzen das kapazitive Verhalten, signifikante Unterschiede sind nicht festzustellen.
Demgegenuber treten in dem ESD-relevanten Spektrum hohe Differenzen auf. Z.B.
wirkt die Leiterbahn bei einer Impedanzberechnung mit den S,,-Parametern wie eine
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zusatzliche Induktivitat in Reihe zu dem Schutzelement. Es ergibt sich eine Resonanz-
punktverschiebung zu einer tieferen Frequenz.

4 . =R TR
100 ey T rrrmE T TR T e I

10
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—_ el 50 1 =S -Parameter || I
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Abbildung 2.5: Impedanz eines 4,7 nF MLCC vor dem De-Embedding.

Nach dem De-Embedding des Schutzelementes zeigen alle drei Methoden sehr ahn-
liche Ergebnisse (vgl. Abbildung 2.6). Erst ab ca. 800 MHz sind geringe Unterschiede
zu verzeichnen. In diesem Frequenzbereich verhalt sich das Schutzelement induktiv.
Nur das l-Netzwerk gibt dieses Verhalten korrekt wieder und misst eine Phase von
+90 ° bei 1 GHz.
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Abbildung 2.6: Impedanz eines 4,7 nF MLCC nach dem De-Embedding.

Im Folgenden werden die Messergebnisse mit dem vorgestellten Verfahren de-em-
beddet. Bei der Series-Through-Konfiguration wird die Impedanz anhand des [l1-Er-
satzschaltbildes und bei der Shunt-Konfiguration anhand des T-Ersatzschaltbildes be-

rechnet.

2.1.2 Einstellung des Arbeitspunktes

Der NWA mit einer DC-Quelle ermdglicht eine Untersuchung der Schutzelemente in
verschiedenen Arbeitspunkten. Die allgemeine Relation zwischen der Impedanz in ei-
nem Arbeitspunkt und der nichtlinearen Kennlinie wurde in Abschnitt 1.4 hergestellt.
Bei der Applikation auf ein Schutzelement wird festgestellt, ob es den Anforderungen
an das Verhalten unter Betriebsbedingungen (vgl. Abschnitt 1.2.1) gentgt. Die poten-
tiellen Spannungs- bzw. Stromabhangigkeiten kdnnen bereits in Erscheinung treten.
Bei den spannungsselektiven Schutzelementen gibt die Impedanzanalyse im Durch-
bruchbereich der I/U-Kennlinie wichtige Hinweise zur Modellbildung.
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Eine DC-Quelle wird intern oder extern in einen Messkreis eingebracht. Der fur diese
Arbeit verwendete NWA E5061B von Agilent weist im Port-1 eine interne DC-Quelle.
Die genaue Implementierung ist im Datenblatt nicht angegeben, aber der Hersteller
zeigt in [67] einen schematischen Messaufbau. In Anlehnung an diese Konfiguration
entsteht das in Abbildung 2.7 gezeigt ESB. Ein Bias-tee trennt die AC- und DC-Anteile.
Um die notwendige Bandbreite zu erreichen, konnen mehrere LC-Glieder kaskadiert
werden. Im Gerat kann nur die DC-Vorspannung Uy eingestellt werden. Der resultie-
rende DC-Strom Ip wird intern mit einer Genauigkeit von ca. £(1 % + 500 pA) gemes-
sen und angezeigt [70].

Port 1 Schutzelement Port 2
( T AC [ ] [—
-l L "
Bias E i DC E -Blas
tee F o : tee

g E V
) (D Voooe QY

AC- DC- DC- AC-
Quelle Quelle Last Quelle

Abbildung 2.7: Impedanzanalyse mit Einstellung des Arbeitspunktes am Schutzelement,
Series-Through-Konfiguration (durchgezogene Linie), Shunt-Konfiguration (punktierte Linie).

Entsprechend Abbildung 2.7 kdnnen die GroRen Upc, Ipc von dem eigentlichen Ar-
beitspunkt am Schutzelement Ugg, Isg abweichen. Der DC-Strom durch ein Schutzele-
ment in der Series-Through-Konfiguration erzeugt einen Spannungsabfall an der DC-
Quelle und der Last. Es gilt der folgende Zusammenhang:

Ise = Ipc

Usg = Upc — Ipc - 100 2.12

Der DC-Strom durch einen Kondensator bzw. ein spannungsselektives Schutzelement
im Vordurchbruch ist vernachlassigbar klein und die eingestellte DC-Vorspannung ent-
spricht dem Arbeitspunkt. Dagegen ist bei der Charakterisierung von einem Schutze-
lement im Durchbruchbereich eine Korrektur unverzichtbar.
Das Schutzelement und die DC-Last in der Shunt-Konfiguration bauen einen Strom-
teiler auf:

Isg = Ipc — Usg/50Q

USE == UDC - IDC * 50 .Q 213

Wie beschrieben, werden die Ferrite in dieser Konfiguration vermessen. Aufgrund des
relativ geringen DC-Widerstands (<1 Q) ist der Spannungsabfall an diesen Schutzele-
menten sehr gering. Der Arbeitspunkt entspricht weitestgehend dem DC-Strom.
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Der Einfluss einer DC-Quelle auf die Impedanzmessungen wird an dem Series-
Through-Messadapter analysiert. Abbildung 2.8 unterscheidet zwischen einem Leer-

lauf und einem Kurzschluss, realisiert mit einer Lotbricke.
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Abbildung 2.8: Impedanz eines Leerlaufs (links) und eines Kurzschluss (rechts)
in verschiedenen Arbeitspunkten.

Wie erwartet ist die DC-Spannung, die dominante Grof3e im Leerlauf. Bei dem Kurz-
schluss Uberwiegt der Einfluss des DC-Stromes. Unter Berlcksichtigung der Messto-
leranzen ergeben sich aus dem DC-Strom und der DC-Spannung ca. 100 Q als eine
Summe der Widerstande in der Quelle und der Last. Dieses Ergebnis bestatigt die
Annahmen in Abbildung 2.7.

Die obere und untere Grenze der Messdynamik sind ebenfalls sichtbar. Unterhalb von
ca. 1 MHz kann eine Impedanz zwischen einigen Milli- und Mega-Ohm gemessen wer-
den. Oberhalb von 1 MHz ist im Leerlauf ein kapazitives (ca. 0,036 pF) Verhalten, als
ein Ergebnis der Uberkopplung zwischen den beiden Létpads, zu beobachten. Bei
dem Kurzschluss wird die Impedanz mal3geblich Uber die Induktivitat der Lotbricke
(ca. 0,85 nH) geformt. Diese Werte verifizieren auch den umgesetzten De-Embedding-
Algorithmus.

2.1.3 Datenverarbeitung

Das Ablaufdiagramm zur Datenverarbeitung in Abbildung 2.9 veranschaulicht die ein-
zelnen Schritte zur Erfassung der nichtlinearen Eigenschaften eines Schutzelementes
im Frequenzbereich.

Unter Bertcksichtigung der Eigenschaften eines Schutzelementes wird zunachst eine
Messkonfiguration gewahlt. Mit dem NWA werden danach mehrere Satze von den S-
Parameter in verschiedenen Arbeitspunkten gemessen. Die DC-Vorspannung wird in
einer anwachsenden Reihenfolge beginnend mit 0 V in 0,5 V Schritten eingestellt. Die
obere Grenze ist entweder mit der Spezifikation der verwendeten DC-Quelle (hier 40 V
und 100 mA) oder der Spezifikation des jeweiligen Schutzelementes vorgegeben. Eine
automatisierte Ansteuerung des NWA vereinfacht die Messung, eliminiert Fllchtig-
keitsfehler und reduziert den Zeitaufwand. In zwei weiteren Schritten werden die Er-
gebnisse de-embeddet und die resultierende Impedanz berechnet.

41 -



Methoden der messtechnischen Charakterisierung

Messung mit S-Parameter Impedanz Modell-Parameter
DC-Vorspannung | I x X
oo
j Frequenz j Frequenz j 'Arbeltspunk;t
1. Speicherung 2. De-Embedding 4. Approximation
3. Impedanzberechnung mit Modell

Abbildung 2.9: Ablaufdiagramm zur Charakterisierung eines Schutzelementes
mit einem Netzwerkanalysator.

Die visuelle Analyse der gemessenen Impedanz-Schar kann die nichtlinearen Eigen-
schaften aufzeigen und zur Modellidentifikation hilfreich sein. In jedem Arbeitspunkt
Uy, I, ist die Impedanz des Modells eine lineare, frequenzabhangige Funktion.

Zsgly=ugi=1, = F(£, C1_n, L1, Ryp) 214

Die Parameter C,_,, L;_, R;_, entsprechen konzentrierten Bauelementen im ESB und
werden an die Messergebnisse mithilfe eines numerischen Berechnungsprogramms
angepasst. Es kdnnen verschiedene Algorithmen fir diese Zwecke eingesetzt werden,
z.B. ableitungsfreie Methoden mit und ohne Randbedingung oder lineare Regression.
Die Berechnung wird wiederholt in einer aufsteigenden Reihenfolge der DC-Vorspan-
nung angewandt. Fur eine hohere numerische Stabilitat des Verfahrens sollten vor der
ersten Optimierung die Anfangswerte abgeschatzt werden. Bei der Approximation von
der Impedanz mit der nachsthéheren DC-Vorspannung werden die Ergebnisse des
letzten Schrittes als die Anfangswerte gesetzt. Es entsteht eine Tabelle, in der jedem
Arbeitspunkt die Modellparameter zugeordnet sind. Die Strom- bzw. Spannungsab-
hangigkeiten werden sichtbar.

2.2 Kennlinien

Die Vorteile der Kennlinien zur Beschreibung nichtlinearer Schutzelemente wurden in
Abschnitt 1.4 diskutiert. ESD ist ein Hochstromereignis mit der Dauer von einigen Hun-
dert Nanosekunden. Aufgrund der begrenzten Pulsdauer erfordern die hohen Amplitu-
den eine nur kleine Energie-Belastbarkeit der Schutzelemente. Eine gepulste Charak-
terisierungsmethode fur die Bestimmung des Hochspannungs- und Hochstromverhal-
tens ist somit notwendig. Statische Methoden, wie z.B. ein Kennlinienschreiber, bieten
zwar eine hohe Genauigkeit bei der I/U-Kennlinie im Betriebsbereich bis zum Durch-
bruchbereich, sind aber aufgrund hoher thermischer Belastung fir ESD-relevante
Amplituden nicht mehr anwendbar.

Die Bestimmung einer Kennlinie unter Verwendung von einer IEC-ESD ist aufgrund
der komplexen, doppelexponentiellen Entladungsform schwierig (vgl. Abbildung 1.1).
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Mathematisch ist ein lineares System vollstandig mit einer Sprungantwort beschrieben
und einfacher zu interpretieren. Eine iterative Vorgehensweise unter Verwendung an-
steigender Amplituden ermdglicht die Ubertragung auf nichtlineare Systeme. Wenn
tiefe Frequenzen vernachlassigbar sind, kann eine Rechteckfunktion anstatt der
Sprungfunktion zur Anregung verwendet werden. Diese Eigenschaft trifft auf ESD zu.
Der Transmission Line Pulser (TLP) ist eine in diesem Segment etablierte Technik zur
Erzeugung kurzer Pulse mit einer konstanten Amplitude. Zuerst wurde ein TLP in 1985
vorgestellt [11] und wird seitdem in verschiedenen Abwandlungen haufig eingesetzt
(z.B. [71], [72], [73]). Ein tiefgreifender Einblick in das Verhalten der Halbleiterbauele-
mente und der Integrierten Schaltkreise unter ESD wurde mdglich. Zudem erleichterte
dieser signifikant die Analyse der Fehlermechanismen.

2.2.1 Transmission Line Pulser

Eine aufgeladene 50 Q Koaxialleitung ist das zentrale Element eines TLP. Die Koaxi-
alform bietet ein abgeschirmtes Design, eine kontrollierte Impedanz und eine geringe
Selbstentladung [71]. Nicht zuletzt ist es flexibel und biegsam. Unter Annahme einer
verlustfreien Anordnung wird eine nahezu ideale gepulste Spannungsquelle mit einer
festen Impedanz erreicht. Abbildung 2.10 zeigt eine mogliche Implementierung.

" «—

10MQ l _

Koaxial- 6dB- Filter zur  schalter
HV- . kabel Dampfung Einstellung
Quelle UrLp der Anstiegs-

zeit

Abbildung 2.10: Exemplarisches Ersatzschaltbild eines Transmission Line Pulsers.

Im Folgenden werden die einzelnen Komponenten eines TLP erlautert.

¢ Hochspannungs-Quelle, wenn der Schalter gedffnet ist, wird das Koaxialkabel
uber einen hochohmigen Widerstand auf die Spannung Uq,.1e aufgeladen.

o Koaxialkabel, die Pulsbreite Tt p wird Uber die Lange It p des Koaxialkabels
eingestellt. Es gilt der folgende Zusammenhang:

TTLP=2'1T£z2' 3rlT£ 2.15
\% C
Hierbei ist v die Wellenausbreitungsgeschwindigkeit im Koaxialkabel, €, die re-
lative Permittivitat des Kabeldielektrikums und c die Lichtgeschwindigkeit. Der
Faktor 2 berucksichtigt die Verdopplung der Pulsbreite aufgrund der nahezu
totalen Reflexion an dem 10 MQ Quellenwiderstand. Oft kommt das RG-58 Ko-
axialkabel mit einem Wellenwiderstand Zg,,e= 50 Q zum Einsatz. Das Dielekt-

rikum besteht aus Polyethylen mit einer relativen Permittivitat e, = 2,25 [78].
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Spannung [V]

Die dielektrischen Verluste und die Frequenzabhangigkeit von ¢, sind zu ver-
nachlassigen (vgl. Abschnitt 3.1.2). Es resultieren ca. 10 ns Pulsbreite pro 1 m
Kabellange. Entsprechend Tabelle 1.2 sind fur eine ESD auf Systemebene die
Pulsbreiten bis ca. 250 ns relevant. Um diesen Bereich abzudecken, sind ca.
25 m notwendig.

e Dampfungsglied, die Verwendung von den Koaxialkabeln zur Pulserzeugung

hat im Gegensatz zu einer idealen, rechteckigen Pulsquellen den Nachteil der
Reflexionen. Diese treten nur dann nicht auf, wenn die Ubertragungsleitung wel-
lenwiderstandsangepasst abgeschlossen ist. Bei einem willkirlichen Schutze-
lement folgen einem Initialpuls mehrere weitere Pulse nach, und es wird zusatz-
lich belastet. Besonders bei den Untersuchungen von der Degradation und dem
Ausfallverhalten konnen diese Effekte die Ergebnisse stark verfalschen. Eine
von vielen TLP-Herstellern angewandte Technik beinhaltet ein Dampfungsglied
zwischen dem Koaxialkabel und einem Schutzelement. Die Reflexionen werden
aufeinanderfolgend um den Dampfungsfaktor verringert. Ein exponentielles Ab-
klingen der Amplitude wird erreicht. Der einhergehende Nebeneffekt ist, dass
bei einer gegebenen Quellen-Spannung sich die Spannung am Ausgang um
den Dampfungsfaktor reduziert. 6 dB ist ein meistgewahlter Kompromiss. Es
konnen auch mehrere Dampfungsglieder hintereinander geschaltet werden und
auf diese Weise die Ausgangsspannung in der Amplitude angepasst werden.
Abbildung 2.11 veranschaulicht exemplarisch das gemessene Abklingen von
den Reflexionen an einem spannungsselektiven Schutzelement.
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Abbildung 2.11: Reflexionen an einem spannungsselektiven Schutzelement
bei einer 100 V TLP-Entladung mit 200 ns Pulsbreite.

o Filter zur Einstellung der Anstiegszeit, der Filter definiert die Flankensteilheit.
Das Ansprechverhalten der spannungsselektiven Schutzelemente kann durch
die Steilheit stark beeinflusst werden und sich entsprechend andern [72]. Mit
entsprechenden Hochfrequenzbauelementen werden bei einem aktuellen TLP
die Anstiegszeiten im ps-Bereich erreicht. Eine mdgliche technische Realisie-
rung ist in [74] gegeben.
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e Schalter, meist kommen die Quecksilber-Relais zum Einsatz. Diese sind prak-
tisch prellfrei und zeichnen sich durch die Langlebigkeit und die Hochspan-
nungsfestigkeit aus.

Unter Vernachlassigung der Anstiegszeit und der fallenden Flanke entspricht der TLP
einer messtechnischen Realisierung zur Bestimmung der Sprungantwort. In dieser Ar-
beit wird der TLP-3010C [76] verwendet. Tabelle 2.2 fasst die wichtigsten Eigenschaf-
ten zusammen.

Eigenschaft Einstellungen

Ladespannung 0 V bis #1500 V
Max. Strom 30 A
Pulsbreite 5 ns; 25 ns; 50 ns; 100 ns; 200 ns
Anstiegszeit 100 ps 290 ps 590 ps 1,1ns 5ns 10 ns
Grenzfrequenz nach GI. 1.5 | 3,1 GHz | 1,06 GHz | 530 MHz | 290 MHz | 64 MHz | 32 MHz

Tabelle 2.2: Eigenschaften des TLP-3010C Test Systems.

Es ist ersichtlich, dass das System den Maximal-Strom von ca. 30 A bei einer 15 kV
IEC-ESD (vgl. Tabelle 1.2) mit 1500 V Ladespannung abdeckt. Die maximale Lade-
spannung ist hingegen deutlich geringer. Die im Koaxialkabel gespeicherte Energie
kann mit Hilfe der Elektrostatik berechnet werden. Ein Koaxialkabel entspricht einem
Zylinderkondensator mit der folgenden Kapazitat [64]:

lTLP

CTLP = 21-[8081‘—

ln(r_Z 2.16
ry

Wobei It p der Lange des Koaxialkabels, r, dem Auf3enradius und r; dem Innenleiter-
radius entsprechen. Fur den Wellenwiderstand gilt [64]:

o 1 (r—2> =500
€&y ry

/A
TLP 2

217

Werden Gl. 2.15 und Gl. 2.17 in Gl. 2.16 eingesetzt und eine Impedanz von 50 Q
angenommen, erhalt man den folgenden Zusammenhang zwischen der Pulsbreite und
der Kapazitat:

Crp = T * Trpp = 0,01 - Trpp 2.18
TLP

Tabelle 2.3 wertet diesen Zusammenhang fur das verwendete System aus und be-
rechnet mit Gl. 1.2 die gespeicherte Energie bei 1000 V Ladespannung. Auch bei einer
Pulsbreite von 200 ns sind die Werte signifikant kleiner als 4800 pJ einer 8 kV IEC-
ESD.
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1000 V TLP-Puls mit Pulsbreite 8 kV
IEC- ESD
5ns 25 ns 50 ns 100 ns 200 ns
Kapazitat [pF] 50 250 500 1000 2000 150
Gespeicherte Energie [uJ] 25 125 250 500 1000 4800
Energie an 50 Q [uJ] 25 125 250 500 1000 631
Energie an 2 Q [pJ] 3,7 18,5 37 74 148 29

Tabelle 2.3: Vergleich des Energiegehalts von den TLP- und IEC-Pulsen.

Flr eine bessere Vergleichbarkeit mit der IEC-Norm wird die Energie an einer 2 Q Last
bestimmt. Aufgrund von Fehlanpassung entstehen Reflexionen. Diese werden mit ei-
nem TLP-internen Dampfungsglied abgeschwacht und der Hauptanteil der Energie
konzentriert sich auf den ersten Puls. Es gilt die folgende Beziehung:

4 - Ryast - ZTLp
(Rrast + ZtLp)?

Bei einem leistungsangepassten Abschluss mit 50 Q ist die Energie einer 100 ns Ent-
ladung vergleichbar mit einer 8 kV IEC-ESD. Bei einer niederohmigen Last ist eine
50 ns Pulsbreite ausreichend.

Die ersten TLP waren als Zeitbereichsreflektometer (engl. Time Domain Reflectome-
ter: TDR) konfiguriert und nur die Spannung an dem Schutzelement Ugg(t) wurde ge-
messen [11]. Mit dem bekannten Wellenwiderstand des Koaxialkabels (Quellen-Impe-
danz) wurde der resultierende Stromfluss Isg(t) berechnet. Der geforderte Strombe-
reich wurde abgedeckt, indem die Sprungantworten bei verschiedenen Quellen-Span-
nungen gemessen wurden.

Last = - Erp 2.19

log () = (UTLP - USE(t))

2.20
ZrLp

Ein Nachteil dieser Methode war, dass bereits geringe Abweichungen der Quellen-
Spannung oder der Quellen-Impedanz zur Verfalschung des berechneten Stromes
fuhrten. Die fortschreitende Entwicklung im Bereich der Stromsensoren hat deren Ein-
satz auch fur die Hochfrequenzanwendungen ermdoglicht. Auf diese Art werden heute
beide Groflen gemessen und die Umrechnung ist nicht mehr notwendig. Abbil-
dung 2.12 zeigt den in dieser Arbeit verwendeten TLP-Messaufbau.
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Abbildung 2.12: TLP-Messaufbau.

Die Spannung wird mit einem Spannungsteiler (Messwiderstand Ry.ss und 50 Q Os-
zZilloskop-Eingang), der Strom mit einem Stromsensor (Tektronix CT1 [75]) an einem
6 GHz, 40 GS/s Oszilloskop (LeCroy WavePro 7 Zi) gemessen. Zusatzliche Damp-
fungsglieder schitzen die Eingange des Oszilloskops. Die Dampfung wird abhangig
von dem Schutzelement zur Steigerung der Messgenauigkeit dynamisch angepasst.
Die statische I/U-Kennlinie bei kleinen Stromen wird mit einem Kennlinienschreiber
(engl. Source Meter Unit: SMU; Keithley 2400) gemessen. Das Messinstrument wird
auch zur Fehlerdetektion verwendet. Eine signifikante Leckstromanderung nach einer
Entladung ist ein eindeutiges Fehlerindiz. Das Relais schaltet zwischen der SMU und
dem TLP mit dem Oszilloskop. Der Messprozess wurde automatisiert.

Messadapter

Auf die Herstellung des Messadapters wird grofder Wert gelegt. Abbildung 2.13 zeigt
den Messadapter mit dem CT1-Stromsensor. Eine Messinghalterung stellt eine gute
Masseanbindung her.

83 mm

Spannung
P’,F. ‘

5 — ek Sl
Messwiderstand m Schutzelement

e -

— Stromsensor
T W

Abbildung 2.13: TLP-Messadapter montiert auf einer Messinghalterung und
CT1-Stromsensor in einer Messinghalterung.

-47 -



Methoden der messtechnischen Charakterisierung

Der TLP ist ein 50 Q System. Eine moglichst kurze Ausfuhrung der Leiterbahn auf dem
Messadapter in 50 Q verringert die Reflexionen. Die Leiterbahnbreite und der Abstand
zur Masse wurden identisch wie an dem Messadapter flr die frequenzabhangige Im-
pedanz (Abschnitt 2.1.1) gewahlt. Fir einen universellen Einsatz auch bei groReren
Strukturen betragt die Leiterbahnlange 24 mm. Der Widerstand zur Spannungsmes-
sung wird als eine Serienschaltung ausgefuhrt, diese MalRnahme reduziert die Wahr-
scheinlichkeit eines Funken-Uberschlags.

Unerwunschte Reflexionen konnen am Messadapter auftreten und zur Verfalschung
der Messergebnisse fuhren. Mit einem Zeitbereichsreflektometer (Agilent 86100D
DCA-X+TDR Modul) werden die HF-Eigenschaften des Messadapters ohne ein Schut-
zelement gepruft. Die Anstiegszeit wird auf 35 ps gesetzt. Abbildung 2.14 Gberlagert
ein Foto der gesamten Messanbindung mit der gemessenen Impedanz als eine Funk-

tion der Zeit.
80

-0 N

60

Impedanz [)]
N
o

: : : : :
0

-200 0 200 400 600 800 1000 1200
Zeit [ps]

Abbildung 2.14: Impedanzmessung am TLP-Messadapter mit einem Zeitbereichsreflektometer
mit 35 ps Anstiegszeit.

Es ist zu erkennen, dass der Stromsensor den grof3ten negativen Einfluss auf den
Impedanzverlauf hat und einen Anstieg des Wellenwiderstandes auf ca. 75 Q flr
100 ps hervorruft. Die HF-Eigenschaften des Stromsensors sind von dem internen
Aufbau vorgegeben. Einen zusatzlichen Einfluss nimmt die metallische Fassung, die
das Bezugspotential bildet. Die beiden Faktoren konnen nur sehr aufwendig weiter
optimiert werden. Auch die SMA-Verbinder und der Ubergang auf die Platine erzeugen
geringflugige Impedanzspringe. An dem hochohmigen Messwiderstand (2 kQ) bei
850 ps ist wie erwartet ein steiler Anstieg der Impedanz zu beobachten. Die relative
Permittivitat und somit die Wellenausbreitungs-Geschwindigkeit andern sich in der An-
ordnung. Mit der Annahme einer mittleren relativen Permittivitat £.=2,5 in Gl. 2.15
ergibt sich eine Gesamtlange der Anordnung von ca. 80 mm. Dieser Wert stimmt gut
mit der tatsachlichen Lange von 83 mm Uberein. Insgesamt weist die Messanbindung
gute HF-Eigenschaften auf. Diese Messung zeigt, dass der Messadapter auch die kur-
zesten TLP-Anstiegszeiten von 300 ps unterstutzt.
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CT1-Stromsensor

Tabelle 2.4 stellt die Eigenschaften des verwendeten Stromsensors zusammen.

Eigenschaft Einstellungen
Bandbreite 25 kHz-1 GHz
Anstiegszeit 350 ps
Transferimpedanz, Z¢tq 5VIA
Max. Stromamplitude 12 A

Tabelle 2.4: Eigenschaften des Tektronix CT1-Stromsensors [75].

Die messbare Anstiegszeit erfullt die Anforderungen seitens ESD in Tabelle 1.1. Die
Transferimpedanz ist mit 5 mV/mA angegeben. Eine geringe Abweichung dieses Wer-
tes fuhrt unmittelbar zu einer Verfalschung der Messergebnisse. Deswegen wird die
Transferimpedanz an einigen bekannten hoch- und niederohmigen Lasten nachkalib-
riert. Zu einer Erhéhung der Stabilitat und einer Reduzierung der thermischen Belas-
tung ist jede Last aus vier parallelverschalteten 0805 Widerstanden realisiert. Der ge-
naue Widerstandswert wird mit dem Kennlinienschreiber bestimmt. Die TLP Messung
liefert die Punkte der I/U-Kennlinie Iyess, Upmess- VWObEI Iyess Zunachst eine am Oszil-
loskop gemessene Spannung des CT1-Stromsensors ist. Der Sollwert des Stromes
Ison durch die Last Ry, wird mit der gemessenen Spannung Uy.ss berechnet. Die
Transferimpedanz Zqr,; wird anschlieBend durch eine Minimierung des Fehlers in
Gl. 2.21 bestimmt.
min z (IZMﬁ — Ison(Umess: RLast)) 2.21

CT1

Abbildung 2.15 (links) zeigt die Ergebnisse der Kalibrierung. Ein Mittelwert der Trans-
ferimpedanz von ca. 4,77 mV/mA wurde bei den Pulsbreiten bis 200 ns bestimmt.

5 rrrrr . | [ |
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S
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Abbildung 2.15: Transferimpedanz des CT1-Stromsensors in Abhédngigkeit
des Lastwiderstands (links), Sattigungseffekte am CT1-Stromsensor (rechts).

Bei einer ESD-Prifung sind Stromamplituden bis 20 A besonders relevant. Laut dem
Datenblatt sind Strome Uber 12 A von einem CT1-Stromsensor nicht messbar. Zur
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Uberprifung des Verhaltens oberhalb von 12 A werden an einem Kurzschluss die
Strome bei 200 ns Pulsen gemessen. In Abbildung 2.15 (rechts) sind die geringen
Sattigungseffekte zu erkennen. Das Ausmall wird Uber das Verhaltnis der
Stromamplitude bei 60 ns zu 190 ns in der Legende angegeben. Die Sattigungseffekte
nehmen mit steigender Stromamplitude zwar zu, bleiben jedoch auch bei den gréfReren
Stromen unter 5%. Diese Genauigkeit kann akzeptiert werden.

Bei den simulationsbasierten Untersuchungen muss die Impedanz des CT1-
Stromsensors berlcksichtigt werden. Der Hersteller [75] gibt das ESB mit den Werten
entsprechend Tabelle 2.4 an. Wahrend im TLP-Aufbau der Stromsensor in einer me-
tallischen Fassung eingebracht ist, wird fir eine Untersuchung auf Systemebene (Ab-
schnitt 2.4) der Stromsensor auf einer Testplatine mit einer kleinen Leiterschleife in
den Messkreis eingebracht (vgl. Abbildung 2.16 (links)). Die Impedanz des
Stromsensors wurde mit dem NWA in dem 0 mA Arbeitspunkt vermessen und die Pa-
rameter des Modells an die Messung angepasst. Abbildung 2.16 (rechts) veranschau-
licht die Ergebnisse.

2 ol o ol o O ol oo O o ﬁ
10 g Messung, I=-0mA
— [| ======= Approximation, I=-0mA
a
2 10 /|
2 10
2
g_ "4
o
< 10
10* 10° 10° 10’ 10° 10°

Frequenz [Hz]

Abbildung 2.16: CT1-Stromsensor auf einer Messplatine (links),
gemessene und approximierte Impedanzamplitude (rechts).

Die Impedanzamplitude und die Phase (nicht gezeigt) werden mit einer hohen Genau-
igkeit nachgebildet. Die Leiterschleife erzeugt eine zusatzliche Induktivitdt und kann
die Wechselwirkungen auf der Platine entscheidend beeinflussen. Tabelle 2.5 zeigt
das Ersatzschaltbild und vergleicht die gemessenen Modellparameter mit den Anga-
ben aus dem Datenblatt.

Lery Rem Lmag ESB
Datenblatt [75] 2,4 nH 2Q 6 uH Lot Rer
CT1 auf Platine 25 nH 1,1Q 6 uH ﬁ
CT1 in metallischer Fassung 2,4 nH 1,1Q 6 uH

Tabelle 2.5: Modellparameter und Ersatzschaltbild des CT1-Stromsensors.
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Wie erwartet flugt die zusatzliche Leiterschleife eine hdhere serielle Induktivitat Ler; in
den Messkreis ein. Der Widerstand Rt ist mit 1,1 Q etwas kleiner als die Angabe im
Datenbilatt.

Aufbereitung der Messdaten

Die notwendige Messauflosung im Bereich von einigen hundert Pikosekunden fuhrt
unmittelbar dazu, dass die Signallaufzeiten zwischen dem Messadapter und dem Os-
zZilloskop beachtet werden mussen. Eine Differenz in den Kabellangen fuhrt zu einem
zeitlichen Versatz zwischen den beiden MessgroRen. Die Differenz wird bei einer nie-
derohmigen Last bestimmt und die Messdaten entsprechend verschoben.

Bei der Charakterisierung der Schutzelemente wird am Oszilloskop ein grofder Mess-
bereich der y-Achse abgedeckt. Ein nicht ideal kalibriertes Gerat zeigt einen von der
Skalierung abhangigen y-Versatz. Zur Korrektur kann der mittlere Versatz vor dem
eigentlichen Puls bestimmt und auf die gesamte Messung aufaddiert werden. Abbil-
dung 2.17 vergleicht die TLP-Messdaten vor und nach der Korrektur. Die Zeitachse
der beiden Messgrofien nach der Korrektur ist identisch. Die Amplituden vor dem Zeit-
punkt Null haben einen Mittelwert von Null.
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Abbildung 2.17: Aufbereitung der TLP-Messdaten am Beispiel eines MLV.

Das verwendete Oszilloskop I6st die Daten mit 40 GS/s (25 ps Abtastintervall) auf, mit
einem Mittelwertfilter GUber zehn Abtastwerte wird das Rauschen unterdrickt, womit
noch die TLP-Anstiegszeit von 300 ps erfasst werden kann.

Besonders bei der Charakterisierung von hochohmigen Lasten darf der Stromfluss
durch den Messwiderstand fur den Spannungsteiler nicht vernachlassigt werden. Mit
der Stromteiler-Regel wird eine Korrektur vorgenommen.

Alle Korrekturschritte werden automatisiert auf die Messdaten in einem Nachbearbei-
tungsschritt angewandt. Im Folgenden wird nur mit aufbereiteten TLP-Messdaten ge-
arbeitet.

Modell

Abbildung 2.18 veranschaulicht das Modell des TLP-Messaufbaus mit dem
Stromsensor, dem Messadapter und dem Oszilloskop. Das Simulationsmodell flr den
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TLP wurde in [12] vorgestellt. Der Puls wird mit verlustfreien Leitungen erzeugt. Die
Anbindung an das Oszilloskop auf3ert sich nur in einer Zeitverzégerung und wird nicht
betrachtet.

Stromsensor Messadapter Oszilloskop
Lcti Rem Lrce Ruess
[_/—\— HPPI 24nH 1,1Q 18,7nH 2kQ
TLP -
CpCB ROszi
T 7.5pF Schutz- 500
1 Mess element

Abbildung 2.18: Modell des TLP-Messaufbaus.

Der Messadapter muss fur Analysen im Zeitbereich berlcksichtigt werden. Aus dem
Aufbau ist ersichtlich, dass die Spannung direkt am Schutzelement abgegriffen wird.
Wahrenddessen wird der Stromfluss durch die Kapazitat des Messadapters immer mit-
erfasst. Eine Leermessung von der Q/U-Kennlinie entsprechend Abschnitt 2.2.2 ergab
7,5 pF. Unter der Annahme einer verlustfreien 50 Q Mikrostreifenleitung ergibt sich
nach Gl. 2.6 ein induktiver Anteil von ca. 18,7 nH. Die Bestimmung dieser Parameter
ist mit Frequenzbereichsmessungen (Leitungsbelage in Abbildung 2.4) auch mdglich.
Bei einer Lange von 63 mm werden vergleichbare Ergebnisse (8,2 pF und 18,9 nH)
erzielt. Im Simulationsmodell wird der Messadapter zwischen dem Stromsensor und
dem Schutzelement mit einem LC-Glied nachgebildet.

Das erstellte Modell des TLP-Aufbaus wird fir einen Kurzschluss und einen Leerlauf
validiert. Die Lotbricke eines Kurzschluss hat eine Induktivitat im Bereich von 0,85 nH
(vgl. NWA-Messung in Abbildung 2.8). Wie in Abbildung 2.19 und Abbildung 2.20 zu
sehen, spiegelt das Simulationsmodell die Verhaltnisse im System mit einer hohen
Genauigkeit wieder. Wird die Linearitat des Systems berucksichtigt, entsteht bei einer
1000 V TLP-Entladung allein durch die Induktivitat eine Spannungsspitze von ca. 17 V.
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Abbildung 2.19: Kurzschluss, Simulation und Messung bei einer 100 V / 1,1 ns TLP-Entladung.
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Abbildung 2.20: Leerlauf, Simulation und Messung bei einer 100 V/ 1,1 ns TLP-Entladung.

2.2.2 Datenverarbeitung

Das unmittelbare Ergebnis einer TLP-Charakterisierung ist eine Reihe von Strom- und
Spannungsverlaufen fur verschiedene Ladespannungen. Bei einem linearen Prifling
sind die Ergebnisse unabhangig von der Ladespannung. Die frequenzabhangigen Ei-
genschaften sind aus der Sprungantwort ablesbar. Alternativ kann mithilfe von Fourier-
Transformation die frequenzabhangige Impedanz berechnet werden. Unter Zuhilfe-
nahme von Simulationstools oder mit analytischen Naherungen kann ein Ersatzschalt-
bild des Priflings aufgestellt werden (vgl. Abschnitt 2.1.3). Diese Vorgehensweise ist
auf die nichtlinearen Schutzelemente nicht Ubertragbar. Bei einem Schutzelement mit
einem dominanten nichtlinearen Verhalten konnen TLP-Messergebnisse zu einer
Kennlinie verrechnet werden. Im Folgenden wird die Vorgehensweise flir Kennlinien
entsprechend Abschnitt 1.4 prasentiert. Alle beschriebenen Methoden wurden in ei-
nem Berechnungsprogramm implementiert und die Datenverarbeitung damit automa-
tisiert.

I/U-Kennlinie

Die Bestimmung von I/U-Kennlinien einer on-Chip oder off-Chip Schutzstruktur ist die
haufigste Anwendung von TLP. Die Sprungantwort von einem spannungsselektiven
Schutzelement konvergiert nach dem Einschaltvorgang zu konstanten Werten. Das
Strom-Spannungswertepaar entspricht einem Punkt der I/U-Kennlinie. Um das Mess-
rauschen zu minimieren, wird eine Mittelung angewandt. Die TLP-Ladespannung wird
sukzessive erhoht und die gesamte I/U-Kennlinie iterativ vermessen. Abbildung 2.21
veranschaulicht das Vorgehen. Tritt eine Beschadigung des Schutzelementes auf, wird
die Messung abgebrochen. Als Fehlerindiz an einem spannungsselektiven Schutzele-
ment wird der Leckstrom bei ca. 90% der Durchbruchspannung Gberwacht.
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Abbildung 2.21: Iterative Messung einer I/U-Kennlinie mit dem TLP.

Zur Charakterisierung der spannungsselektiven Schutzelemente wird in Anlehnung an
die Eigenschaften einer IEC-ESD und eines TLP-Pulses (vgl. Tabelle 2.3) eine 100 ns
Pulsbreite mit einer Auswertung zwischen 60-80 ns verwendet.

Oft wird die Auswertung der eigentlichen Sprungantwort auf das Mittelungsfenster re-
duziert und als Ergebnis nur die I/U-Kennlinie festgehalten. Aufgrund von 60 ns War-
tezeit bis zum eigentlichen Messbeginn konnen die Anforderungen an den Messadap-
ter erheblich gesenkt werden. Diese Eigenschaft begunstigt die Charakterisierung von
z.B. on-Chip Schutzelemente unmittelbar im System. Jegliche dynamische Vorgange
werden dabei vernachlassigt.

Wie in Kapitel 4 gezeigt wird, bietet ein kalibrierter Messadapter dennoch gravierende
Vorteile vor allem bei einer Analyse der dynamischen Vorgange wie Einschalteffekte,
endliche Aktivierungszeiten und Ausfallverhalten.

Q/U-Kennlinie

Zuerst wird die Q/U-Kennlinie von einem rein kapazitiven Schutzelement betrachtet.
Unter dieser Annahme reicht eine einzige Sprungantwort, um die komplette Q/U-Kenn-
linie zu bestimmen. Die Ausgangssituation ist je ein Strom- und Spannungsverlauf ei-
ner TLP-Entladung. Dabei wird das Schutzelement von 0 V auf die TLP-Ladespannung
aufgeladen. Durch die Umstellung von GI. 1.24 und die anschliel3ende Integration des
Stromes erhalt man den zeitlichen Verlauf des Ladevorgangs:

t
Qse(D = f Isg(v)dt 2.22

0

Die auf der Zeitachse korrespondierenden Wertepaare von der Ladung und der Span-
nung werden in eine Q/U-Kennlinie Ubertragen. Diese sogenannte Ein-Puls Methode
ist fUr lineare und nichtlineare kapazitive Schutzelemente anwendbar.

Die vertikale Skalierung des Oszilloskops bei der Ein-Puls Methode muss die hdchs-
ten, am Schutzelement entstehenden Amplituden abdecken. Darunter leidet die Auf-
|I6sung der Q/U-Kennlinie bei kleinen Werten.

Die Methode stoRt an ihre Grenzen, wenn das Schutzelement zusatzliche Verluste
aufweist. Mit Hinblick auf das ESB eines MLCC (vgl. Abschnitt 3.1.4) wird eine RC-
Reihenschaltung betrachtet. Solange ein Strom durch diese Anordnung flief3t, entsteht
ein Spannungsabfall am dem Widerstand. Damit entspricht die Messgroe Ugg nicht
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der Spannung am Kondensator. In einem aufgeladenen Zustand stimmen die beiden
Grolen Uberein.

Diese Uberlegung fiihrt unmittelbar zu einer iterativen Messmethode mit mehreren Pul-
sen. Ahnlich dem Vorgehen bei einer I/U-Kennlinie wird bei jeder TLP-Ladespannung
nur ein Wertepaar in die Q/U-Kennlinie dbernommen. Abbildung 2.22 veranschaulicht
das Vorgehen.
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Abbildung 2.22: Iterative Messung einer Q/U-Kennlinie mit dem TLP.

-+ Y,
cCvY

Der Messbereich der Methode wird Uber die Zeitkonstante begrenzt. Diese entspricht
dem Produkt des TLP-Wellenwiderstands Z;p und der Schutzelement-Kapazitat Cgg.
Die Genauigkeit ist hoch, wenn die Zeitkonstante kleiner als die TLP-Pulsbreite ist:

Zrp - Csg < Trpp 2.23

Bei einer maximalen Pulsbreite von 200 ns (vgl. Tabelle 2.2) kbnnen kapazitive Bau-
elemente bis ca. 4 nF vermessen werden. In einem nichtlinearen Fall ist der effektive
und nicht der nominelle Wert fir den Messbereich entscheidend, z.B. wurden MLCCs
mit einem 100 nF Nominalwert aufgrund der Sattigungseffekte erfolgreich charakteri-
siert. Die untere Messgrenze liegt bei einigen Pikofarad.

Die spannungsselektiven Schutzelemente agieren im Vordurchbruchsbereich vorwie-
gend kapazitiv. Die Kapazitat, unter Umstanden auch nichtlinear, kann in diesem Be-
reich mit der vorgestellten Methode vermessen werden. Die Genauigkeit ist aber ge-
genuber einer NWA-Messung geringer.

Bei beiden Messmethoden muss unbedingt die Art der elektrischen Polarisation von
dem frequenzselektiven Schutzelement beachtet werden (vgl. Abschnitt 3.1.2). Eine
dielektrische und paraelektrische Polarisation haben keine Einschrankung bei einer
Messung zufolge. Die Ferroelektrika weisen eine Hysterese auf. Die Effekte der spon-
tanen Polarisation kdnnen zu Sprungen in der gemessenen Q/U-Kennlinie fuhren.

®/I-Kennlinie

Die Uberlegungen des vorherigen Abschnitts sind auf die induktiven Schutzelemente
weitestgehend Ubertragbar. Bei einem rein induktiven Schutzelement Lgg kann eben-
falls die Ein-Puls Methode zum Einsatz kommen. Je ein Strom- und Spannungsverlauf
einer TLP-Entladung werden bendétigt. Wahrend der TLP-Entladung steigt der Strom-
fluss durch das induktive Schutzelement von 0 A auf den Maximalwert U p/Ztp an.
Die Pulsenergie wird von der Induktivitat im magnetischen Fluss gespeichert, eine Um-
formung von Gl. 1.29 ergibt den folgenden Zusammenhang:
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t

Dgp(t) = —f Usg(t)dt 2.24

0

Die auf der Zeitachse korrespondierenden Wertepaare werden in die ®/I-Kennlinie
ubertragen. Auch hier wirkt sich die vertikale Skalierung des Oszilloskops nachteilig
auf die Genauigkeit bei kleinen Amplituden aus.

Bei verlustbehafteten induktiven Schutzelementen ist die Methode nicht mehr anwend-
bar. Mit Berucksichtigung des Ersatzschaltbildes von einem Ferrit entsprechend Ab-
schnitt 3.2.4 wird ein RL-Parallelnetzwerk untersucht. Wahrend des transienten Lade-
vorgangs teilt sich der Strom auf die ohmschen und induktiven Anteile auf. Im quasi-
statischen Zustand bleibt nur der Stromfluss durch die Induktivitat erhalten. Dabei ist
der magnetische Fluss in der Induktivitat unabhangig von dem parallelen Widerstand.
Diese Uberlegungen flihren zum iterativen Vorgehen zur Bestimmung der ®/I-Kennli-
nie (Abbildung 2.23).

.
’
’
.
o
[
»

Abbildung 2.23: Iterative Messung einer ®/I-Kennlinie mit dem TLP.

Ferrite kdnnen eine ferrimagnetische Hysterese aufweisen (vgl. Abschnitt 3.2.2). Nach
einer Pulsbelastung kehrt das Material nicht in den neutralen Zustand zurlck, sondern
zeigt eine Restmagnetisierung auf. Bei einem iterativen Messverfahren kdnnen
Springe in der Kennlinie entstehen.

Der Messbereich dieser Methode wird Uber die Ladezeit bestimmt. Diese wird uber
den Quotient der Schutzelement-Induktivitat Lgg und des TLP Wellenwiderstands Zpp
berechnet und sollte kleiner als die maximale Pulsdauer sein. Fur ein rein induktives
Schutzelement gilt:

LSE

7 < TrLp 2.25
TLP

Es ergibt sich ein Messbereich zwischen einigen Nano- und Mikrohenry bei einer Puls-
breite von 200 ns.

Diese Methode kann zur Bestimmung der parasitaren Induktivitat an den spannungs-
selektiven Schutzelementen und an den Kondensatoren verwendet werden. Unter An-
nahme einer Reihenschaltung mit einem kapazitiven und induktiven Anteil gibt es Ein-
schrankungen in dem Messbereich. Eine TLP-Entladung mit 1,1 ns Anstiegszeit regt
ein Spektrum bis ca. 290 MHz an (vgl. Tabelle 2.2). Die Resonanzfrequenz von dem
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LC-Kreis muss kleiner als dieser Wert sein. Es ergibt sich der folgende Zusammen-
hang:
1

C- (2m- 290 MHz)"

L> 2.26

Um eine Induktivitat von ca. 1 nH zu vermessen, muss die Kapazitat groRer als 300 pF
sein.
Bei einem spannungsselektiven Schutzelement andern sich die Verhaltnisse nach
dem Ubergang in den Hochstrombereich. Das Verhalten wird von einem niederohmi-
gen, differentiellen Widerstand dominiert (vgl. Abbildung 1.10). Bei einer 3 dB Grenz-
frequenz von 290 MHz gilt:

R

L>——
211 - 290 MHz 221

Bei einem differentiellen Widerstand kleiner als 1,8 Q wird der Effekt bei ca. 1 nH sicht-
bar.

2.3 Degradation

Einzelne oder wiederholte Belastung mit ESD kann zur Folge haben, dass die Anfor-
derungen an einen sicheren Schutz entsprechend Abschnitt 1.2.1 nicht mehr erfillt
werden. Es kdnnen gleichermalien alle der beschriebenen Faktoren betroffen sein.
Ein Messaufbau zur Untersuchung der Degradation an SMD-Bauelementen infolge ei-
ner IEC-ESD wurde in [19] vorgestellt. Zu diesem Zweck wurde ein Messadapter an-
gefertigt und in einem halbautomatischen Aufbau verwendet. Die Degradationsana-
lyse beschrankte sich auf die Anderung der Impedanz bei ausgewahlten Frequenzen.
Es wurden Kondensatoren, Induktivitaten und Widerstande untersucht. Um die Degra-
dation des gesamten Verhaltens bei Betriebsbedingungen zu analysieren, wurde in
[15] zusatzlich die statische I/U-Kennlinie mit einer SMU Uberwacht. Als Untersu-
chungsobjekte dienten die Vielschicht-Keramikkondensatoren. Dieser Aufbau war
nicht automatisiert.

Beide der beschriebenen Untersuchungen erfordern einen Wechsel zwischen der
Storquelle und den Messgeraten zur Erfassung der Degradation. Dieses Vorgehen
wirkt sich negativ auf die Untersuchungszeit aus.

Alternativ kann der hier vorgestellte, automatisierte TLP-Aufbau (Abschnitt 2.2.1) ge-
nutzt werden. Die Impedanz wird zwar nicht gemessen, eine quantitative Aussage Uber
eine Degradation des dominanten Verhaltens (kapazitiv, induktiv, ohmsch) aus den
einzelnen zeitlichen Strom- und Spannungsverlaufen kann dennoch getroffen werden.
Die Information der statische I/U-Kennlinie ist ebenfalls vorhanden. In dieser Arbeit
wird eine zusatzliche Vereinfachung vorgenommen. Bei der Degradationsuntersu-
chung wird das Bauelement jeweils mit eintausend TLP-Entladungen bei ca. 90 % des
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sicheren TLP-Levels beaufschlagt. Um die Messtechnik (vgl. Abbildung 2.12) nicht un-
notig zu belasten, werden nur der Strom- und Spannungsverlauf der ersten und letzten
Entladung gemessen.

2.4 ESD-Festigkeit nach der IEC-Norm 61000-4-2

Eine normgerechte Prifung nach IEC erfolgt mit einem entsprechenden ESD-Genera-
tor. In dieser Arbeit wird diese Prufung nicht zur Charakterisierung, sondern nur als
eine Validierungsmaflnahme verwendet. Der ESD-Generator ist ein TC-815R von Noi-
seKen. Die IEC-Norm schreibt den Kalibrierprozess detailliert vor. Insbesondere soll
die Stromform an einem speziellen Stromsensor in einer Metallplatte verifiziert werden.
Diese Messmethode ist auf Systemebene nicht Ubertragbar. Ein kompakter
Stromsensor bietet mehr Flexibilitdt. Der Einfluss des CT1-Stromsensors auf die Mes-
sergebnisse wurde in Abschnitt 2.2.1 diskutiert. Die Kalibrierung des ESD-Generators
wird hier mit einem IEC-Messadapter durchgeflhrt. Dieser ist in Abbildung 2.24
(rechts) dargestellt und entspricht weitestgehend der TLP-Konfiguration in Abbil-
dung 2.13, mit dem Unterschied, dass der Stromsensor auf der Platine mit einer Lei-
terschleife angebracht ist. Die Last ist ein paralleles Widerstandsnetzwerk (funf 10 Q
Widerstande parallel) mit einer Impedanz von 2 Q. Eine Spannungsmessung uber ei-
nen hochohmigen Spannungsteiler wird ebenfalls unterstitzt.

Riec R4
330Q 180Q
Lkabel L

3uH 120nH
Ciec —_|__ Ci

Abbildung 2.24: Modell eines ESD-Generators entsprechend der IEC-Norm (links),
Messaufbau zur Charakterisierung des ESD-Verhaltens (rechts).

Spannung CT1-Stromsensor

Eine simulationsgestitzte Analyse der ESD-Festigkeit von elektronischen Systemen
erfordert ein genaues Modell des ESD-Generators. Eine Ubersicht vieler existierender
Ansatze ist in [32] zusammengetragen. Der Autor stellt auch eine eigene Methode zur
Charakterisierung der ESD-Generatorimpedanz im Frequenzbereich vor. Die Messer-
gebnisse werden zur Parametrierung eines mathematisch-numerischen Modells in Zu-
standsraumdarstellung verwendet. Die Simulation liefert zwar sehr genaue Ergeb-
nisse, jedoch muss das Hochspannungs-Relais des ESD-Generators fir die Charak-
terisierung irreversibel gedffnet werden.
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Ein bewahrtes Verfahren zur Simulation von ESD Kontaktentladungen modelliert den
ESD-Generator mit konzentrierten Bauelementen. Zwei parallele RLC-Netzwerke ge-
maf Abbildung 2.24 (links) mit den geladenen Kondensatoren sind oft ausreichend,
um die Basisstruktur abzubilden [12], [40]. Das Entladenetzwerk Cjgc und Rigc ent-
spricht der IEC-Norm. Der Parameter Lk, ist die Induktivitdt des 2 m Massean-
schlusskabels. Der Induktivitatsbelag eines geraden Leiters im freien Raum betragt ca.
1 uH/m. Dieser Richtwert variiert mit der Verlegung des Kabels und hat einen erhebli-
chen Einfluss auf den "Rucken" der Entladung. C;, L; und R; sind ESD-generatorspe-
zifische Parameter und bilden die Entladespitze und das Relais ab. Das Modell wird
mit Messergebnissen parametriert. Abbildung 2.25 zeigt drei Stromverlaufe einer 4 kV
ESD. Die Ergebnisse haben nur eine geringe Streuung. Die charakteristischen
Amplituden und die Anstiegszeit der ersten Stromspitze erflillen die Anforderungen
seitens der IEC-Norm (vgl. Tabelle 1.1). Die simulierte Stromform kann die Messer-
gebnisse gut reproduzieren.

20~ : : .20
1
15 Ispitze=15,9 A Messung 1| 15
Messung 2 —
E Messung 3 < 10 \
g 10r Simulation | | § N
2 ‘ 5
a (7]
5r ‘ leons=4,4 A T 5
trr=1 ns
lons=8,4 A ‘ 0 e
0 wl— i . 3 1 r e e E
0 50 100 150 -1 0 T2 3 4 5
Zeit [ns] Zeit [ns]

Abbildung 2.25: Simulation und Messung bei einer 4 kV IEC-ESD an 2 Q,
gesamter Stromverlauf (links), Stromspitze (rechts).
In Abbildung 2.26 wird die Simulation an einem 50 Q Abschluss (eine Parallelschaltung
von vier 200 Q Widerstanden) validiert. Tendenziell wird eine gute Ubereinstimmung
erreicht, wobei eine geringe Abweichung in der Anstiegszeit zu verzeichnen ist.

15 F F F 15 T F
| Messung 1 ?\
10 - Messung 2 | | 10 /
E Messung 3 g / \\
g Simulation g / T ——
? | K ﬁ |
0= _ r 0 . _ _ _ r
0 50 100 150 -1 0 1 2 3 4 5
Zeit [ns] Zeit [ns]

Abbildung 2.26: Simulation und Messung bei einer 4 kV IEC-ESD an 50 Q,
gesamter Stromverlauf (links), Stromspitze (rechts)
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3 Frequenzselektive Schutzelemente

In diesem Kapitel wird auf die Eigenschaften der Vielschicht-Keramikkondensatoren
und der Ferrite eingegangen. Die physikalischen Ursachen von den Nichtlinearitaten
werden unter normalen Betriebsbedingungen und bei ESD untersucht. Die Ergebnisse
werden in netzwerkbasierte Modelle zusammengefasst. Es wird stets von einem zeit-
invarianten Schutzelement ausgegangen, ausgenommen davon ist der Fehlerfall.

3.1 Vielschicht-Keramikkondensatoren

Auf der Fahigkeit, eine Ladung zu speichern beruht der multifunktionale Einsatz von
den Kondensatoren. Die Hauptanwendungsgebiete sind die Spannungsstutzung, die
EMV-Filterung und der Schutz vor ESD und transienter Uberspannung anderen Ur-
sprungs. Die Kondensatoren sind das am haufigsten eingesetzte Entstormittel [28]. In
der Elektronik werden Tantal-Elektrolyt-, Kunststofffolien- und Vielschicht-Keramikkon-
densatoren verbreitet eingesetzt. Die Vielschicht-Keramikkondensatoren (engl. Multi-
Layer Ceramic Capacitor: MLCC) haben aufgrund einer hohen Kapazitat pro Bauvolu-
men in Verbindung mit einem kleinen aquivalenten seriellen Widerstand und den ge-
ringen Kosten eine flihrende Rolle bei dem ESD-Schutz eingenommen [28]. Wie in
Abschnitt 1.2.3 gezeigt, wird in einem elektrischen System der MLCC meist parallel zu
einem |C angebracht, so dass zusammen mit der Quellimpedanz eine Tiefpass-Cha-
rakteristik erreicht wird. Anwendungsabhangig wird der Kondensator um einen
Langselement z.B. einen Widerstand erganzt.

Oft kommen in der Praxis MLCCs als ein ESD-Schutzelement zum Einsatz, die nicht
primar flr diese Anwendungsart hergestellt wurden. Der Grolfiteil der MLCCs weist
eine Nennspannung zwischen 25 V und 200 V auf. Demgegenuber stehen einige Ki-
lovolt, den das Schutzelement wahrend einer ESD standhalten muss.

Der spannungsabhangige Kapazitatsabfall ist meist in einem Datenblatt angegeben,
jedoch beschrankt sich diese Angabe nur auf den Bereich bis zur Nennspannung [77].
An IC-Pins mit hohen Ubertragungsraten kann diesem Effekt nicht mit einem MLCC
héherer Kapazitat entgegengewirkt werden, und ein Kompromiss zwischen der Uber-
tragungsgeschwindigkeit und dem ESD-Schutz wird gesucht.

Das ESD-Verhalten eines MLCCs wurde in zahlreichen Veroffentlichungen diskutiert.
Die Untersuchungen fokussieren sich auf die Ermittlung der ESD-Festigkeit nach IEC-
Norm [6], [7], [8] und auf das Verhalten des MLCCs nach dem ersten Fehler bzw. der
aufgetretenen Degradationen [18]-[22]. Die Ergebnisse suggerieren ein nichtlineares
Verhalten, kdnnen aber nicht zu einer Identifikation von den nichtlinearen Parametern
einbezogen werden. Eine Charakterisierungsmethode und ein Simulationsmodell mit
Berilcksichtigung der Spannungsabhangigkeit wurden in [15] und [56] vorgestellt.
Beide Publikationen sind im Rahmen der vorliegenden Arbeit entstanden.
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3.1.1 Aufbau

Ein Korper aus einer dielektrischen Keramik bildet den Hauptteil eines MLCC. In die-
sem sind mehrere metallische Elektroden eingebracht. Zwei benachbarte Elektroden
formen einen Parallelplatten-Kondensator mit der Keramik als das Dielektrikum. Die
Elektroden sind abwechselnd zu den beiden metallischen Kontakten des MLCCs in
Parallelschaltung angeschlossen. Abbildung 3.1 veranschaulicht eine mogliche Aus-
fuhrung, auch andere Elektrodenanordnungen sind maoglich [18].

I/ ® "/ 1. Metallische Elektroden

2. Dielektrische Keramik
©) 3. Metallische Kontakte

Abbildung 3.1: Aufbau eines Vielschicht-Keramikkondensators.

Die Kapazitat C, dieser Anordnung mit der Luft als das Dielektrikum wird unter Ver-
nachlassigung der Randeffekte, wie eine Feldinhomogenitat an den Elektrodenenden
oder eine nur teilweise Uberlappung der Elektrodenflachen, mit Gl. 3.1 bestimmt.

Co = NA
0 = &N 3.1

Wobei ¢, die elektrische Feldkonstante, A die Elektrodenflachen, d der Elektrodenab-
stand und N die Anzahl der Elektroden sind. Bei gegebener Bauform ist das Maximum
dieser Strukturkapazitat Uber den Elektrodenabstand begrenzt. In Literatur sind Werte
in einem Bereich zwischen 2,5 ym-50 ym zu finden [6], [20]. Diese Angaben flihren zu
einer maximalen Kapazitat der metallischen Struktur eines MLCC in der 0603-Bauform
(B/H/T 1,6/0,8/0,8 mm [77]) von ca. 1-1000 pF. Daraus ist es ersichtlich, dass die
Werte bis zu einigen Mikrofarad in der 0603-Bauform erst mit einer dielektrischen Ke-
ramik erreicht werden [77].

Die Kapazitatssteigerung gegenuiber der reinen metallischen Struktur ist materialab-
hangig und wird mit der Dielektrizitatszahl bzw. der relativen Permittivitat €. beschrie-
ben.

C=¢C( 3.2

Das Produkt aus der relativen Permittivitat und der elektrischer Feldkonstante ¢, setzt
die elektrische Feldstarke E mit der dielektrischen Verschiebung D in Beziehung.
D = go&,E 3.3

Ausgangsmaterial aller MLCCs ist ein Gemisch aus den feingemahlenen Granulaten
der paraelektrischen Grundstoffe wie Titandioxid (e,.=20-200) oder der ferroelektri-
schen Grundstoffe wie Bariumtitanat (¢,=1000-16000). Diese werden durch kleine
Menge von Zusatzstoffen modifiziert [78]. Bariumtitanat ist aufgrund von der hohen
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relativen Permittivitat sehr attraktiv und bildet die Grundlage aller X7R-Kondensatoren.
Die Bezeichnung X7R beschreibt die Temperaturcharakteristik. Es deckt den Tempe-
raturbereich von -55 bis 125°C mit einer maximalen Kapazitatstoleranz von 15 % ab.
Mit diesen Eigenschaften ist es fur den Einsatz in einer Automobilanwendung geeig-
net.

Aufgrund von den realen Eigenschaften der X7R-Keramik (Bariumtitanat + Additive)
entspricht das elektrische Verhalten eines MLCC nicht dem einer idealen Kapazitat.
Die Impedanz wird zu einer komplexen und nichtlinearen Funktion.

3.1.2 Dielektrische Keramik

Dielektrika werden unter dem Einfluss eines elektrischen Feldes polarisiert, d. h. es
werden Dipole induziert oder es werden permanente Dipole ausgerichtet. Die Ausrich-
tung erfolgt entgegengesetzt dem aulleren elektrischen Feld und resultiert in einer Ab-
schwachung des Gesamtfeldes. Ubertragen auf einen Kondensator mit konstanter La-
dung Q, ruft ein Dielektrikum eine Feldabschwachung hervor. Konsequenterweise
sinkt die Kondensatorspannung und gemal Gl. 1.23 steigt die Kapazitat. In dielektri-
schen Werkstoffen werden die folgenden Polarisationsmechanismen unterschieden
[78], [79], [80]:

¢ Elektronenpolarisation beruht auf dem Atomaufbau. In einem Atom ist der po-
sitiv geladene Kern von einer negativ geladenen Elektronenwolke (Atomhille)
umgeben. Ein elektrisches Feld kann die Schwerpunkte von dem Atomkern und
der Atomhtille verschieben und somit elektrische Dipole induzieren.

¢ lonenpolarisation tritt in Materialien mit einer lonenbindung und damit allen
oxidkeramischen Dielektrika auf. Es werden die positiv und negativ geladenen
lonen (Kationen und Anionen) gegeneinander ausgelenkt und somit elektrische
Dipole induziert. Die lonen weisen im Vergleich zu den Atomen eine groliere
trage Masse und eine geringere Rickstellkraft auf. Aufgrund dessen ist die lo-
nenpolarisation langsamer als die Elektronenpolarisation.

e Orientierungspolarisation basiert auf polaren Molekulen oder Punktdefekten
im Kristallgitter, die ein permanentes Dipolmoment aufweisen. In Abwesenheit
eines aulleren elektrischen Feldes ist die Orientierung der permanenten Dipole
statistisch verteilt. Beim Anlegen eines Feldes findet eine fast vollstandige Aus-
richtung statt. Dieser Mechanismus ist langsamer im Vergleich zu den oben ge-
nannten.

¢ Raumladungspolarisation tritt in Werkstoffen mit einer rdumlichen Trennung
von leitfahigen Bereichen durch isolierende Bereiche auf, z.B. bei einzelnen
Kdrner eines polykristallinen Werkstoffs (vgl. Abschnitt 4.1). Beim Anlegen ei-
nes aulleren elektrischen Feldes werden im Korn die freien Ladungstrager zu
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einer Seite verschoben und induzieren ein Dipolmoment. Da die freien La-
dungstrager in einem Korn nur mit einer endlichen Leitfahigkeit bewegt werden,
ist dieser Prozess am langsamsten.

Die Eigenschaften der X7R-Keramik werden durch Elektronen-, lonen- und Orientie-
rungspolarisation festgelegt [80].

Frequenzabhangige Impedanz

Die unterschiedliche Geschwindigkeit der einzelnen Polarisationsmechanismen spie-
gelt sich in einem frequenzabhangigen Verhalten wieder. Aufgrund von Reibungskraf-
ten, ist das Ausrichten und die Induktion von elektrischen Dipolen ein verlustbehafteter
Prozess. Die hierzu bendétigte mechanische Arbeit fuhrt zur Erwarmung des Dielektri-
kums [79]. Diese Effekte kdnnen in einer komplexen, frequenzabhangigen Dielektrizi-
tatszahl zusammengefasst werden [78]:

(D) = (D) —je,"' (0 3.4

Der Realteil entspricht der Ublichen Permittivitat. Diese ist ein Mal3 fur die reine Kapa-
zitatserhohung. Der Imaginarteil ist ein Mal} flir die ohmschen Verluste im Dielektri-
kum. In Datenblattern wird oft der dielektrische Verlustfaktor verwendet. Bei X7R-Ke-
ramiken sind Werte im Bereich von 0,025 bis 0,05 tblich [77].

g
tan(8) = — 3.5
EI'
Das grundsatzliche Verhalten der komplexen Permittivitat eines Dielektrikums Uber der
Frequenz istin Abbildung 3.2 dargestellt. Es ist auf das Bariumtitanat Gbertragbar [80].
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Abbildung 3.2: Beispielhafter Verlauf der komplexen relativen Permittivitat [80].
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Das ESD-Frequenzspektrum ist signifikant kleiner als 10 GHz. In diesem Frequenzbe-
reich dominiert in einem Dielektrikum die Orientierungspolarisation, die einen weitest-
gehend konstanten Verlauf aufzeigt. Daraus folgt, dass die Frequenzabhangigkeit der
komplexen Permittivitat in Gl. 3.4 vernachlassigbar ist.

Spannungsabhangigkeit

In einer reinen Form zeigt Bariumtitanat beim Anlegen eines elektrischen Feldes ein
ferroelektrisches Verhalten. Abbildung 3.3 veranschaulicht die verschiedenen Arten
der elektrischen Polarisation und stellt die Beziehung zu der relativen Permittivitat her.
Die einzelnen Elementarzellen von Bariumtitanat bilden eine Kristallgitterstruktur. In
benachbarten Elementarzellen sind die Dipole stark gekoppelt und es kann zu einer
gleichen Ausrichtung der lonen kommen. Es bilden sich Doméanen, gréRere Bereiche
mit einem Nettodipolmoment, aus. Diese Struktur beglinstigt die Orientierungspolari-
sation.

In einem Gesamtgefluge gleichen sich die Dipolmomente der einzelnen Domanen aus
und das Dielektrikum wirkt nach auf3en neutral. Bei einem auf3eren elektrischen Feld
beginnen die anfanglich statistisch orientierten Domanen sich einheitlich auszurichten,
kehren aber nach Abschalten des Feldes in den Ursprungszustand zurtick. Je hoher
die Feldstarke ist, desto mehr Dipole und Domanen richteten sich aus und die relative
Permittivitat sinkt. Dieser Zusammenhang ist stark nichtlinear. Nach einer erfolgten
Orientierung aller Bereiche bleibt nur noch der lineare Anteil bestehen [80].

Hohe Feldstarken konnen zusatzlich eine Verschiebung der Domanenwande hervor-
rufen. Nach einem Abschalten des elektrischen Feldes kehrt das Material nicht in den
Ursprungszustand zurlck und eine remanente Polarisation (dielektrische Verschie-
bung) bleibt bestehen. Dieser Prozess ist durch ein gegengerichtetes, elektrisches
Feld umkehrbar. Das gesamte Verhalten resultiert in einer Hysterese zwischen der
elektrischen Feldstarke und der dielektrischen Verschiebung bzw. der Polarisation.

Dielektrisch Paraelektrisch Ferroelektrisch

2 D, & A D, & AD g

L Remanente

7V

Abbildung 3.3: Arten der elektrischen Polarisation.
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Aufgrund der Dotierung mit einigen Zusatzstoffen ist die Hysterese in einem X7R
MLCC sehr schmal und eine spontane Polarisation ist weitestgehend eliminiert [18].
Die Keramik kann als paraelektrisch vereinfacht werden.

In einem MLCC sind das elektrische Feld proportional zu der anliegenden Spannung
und die dielektrische Verschiebung proportional zu der gespeicherten Ladung. Daraus
folgt, dass eine charakteristische Q/U-Kennlinie qualitativ den Verlauf der paraelektri-
schen Polarisation aufzeigen sollte. Alternativ, kann eine elektrische Polarisation in der
Form einer nichtlinearen Dielektrizitatszahl beschrieben werden. Unter Berucksichti-
gung der verlustbehafteten Polarisationsmechanismen, sind der Realteil und der Ima-
ginarteil dieser komplexen GrofRe spannungsabhangig:

e(U) = £ (U) —j&,.""(U) 3.6

3.1.3 Fehlermechanismen

Eine Identifikation der Fehlermechanisme in einem MLCC ist fir die Untersuchung der
Zerstorfestigkeit von essentieller Bedeutung. Auch diese Eigenschaft ist in erster Linie
durch die Keramik bestimmt. Erreicht die elektrische Feldstarke in einem Dielektrikum
den kritischen Wert Ey.4, so kann ein dielektrischer Durchbruch stattfinden. Dieser
auldert sich in einem rapiden Stromanstieg innerhalb weniger Nanosekunden. Der
Stromfluss wird von einer raschen Temperaturerhhung begleitet und kann ein Auf-
schmelzen oder ein Verdampfen des Materials herbeifiUhren. Der dielektrische Durch-
bruch ist ein statistischer Prozess [79] und die kritische Feldstarke Ey;,x kann nur als
ein Mittelwert angegeben werden. Aufbaubedingt ist die elektrische Feldstarke in ei-
nem MLCC direkt proportional zu der anliegenden Spannung. Diese wird von vielen
Herstellern in Form der Nennspannung begrenzt. Z.B. garantieren einige Hersteller,
dass ihre MLCCs eine DC-Spannung in Hohe von 250 % der Nennspannung fir min-
destens 60 Sekunden tolerieren [77]. Es wird auch angegeben, dass die kurzzeitige
Aussteuerung mit einer hdheren Spannung nicht zu einem unmittelbaren Fehler flhrt.
Die Angabe zu der Amplitude und der Pulsbreite wird nicht weiter prazisiert.

In einer der ersten Studien zum ESD Verhalten von MLCCs [6] wurde gezeigt, dass
die gemessene Spannung an einem MLCC bei einer 8 kV ESD deutlich grof3er als die
fur einen idealen Kondensator erwartete Spannung ist. Die Abweichung nimmt bei wie-
derholter Pulsbelastung zu. An den untersuchten X7R 0805 und 1206 MLCCs wurde
ein Zusammenhang zwischen der kumulativen Spannung und der Fehlerrate festge-
stellt. In [7] wurde das ESD Verhalten von MLCCs mit unterschiedlichen Nennspan-
nungen, BaugrélRen und Keramiken analysiert. Die Kondensatoren wurden dabei mit
ESD Pulsen steigender Ladespannung beaufschlagt, bis ein dielektrischer Durchbruch
stattgefunden hat. Daraufhin wird empfohlen, MLCCs mit NPO-Keramik in BaugrdfRen
1206 zum Schutz vor ESD zu verwenden. Die NPO-Keramik weist im Vergleich zu
X7R-Keramik ein stabileres Spannungs- und Temperaturverhalten. Entsprechend gibt
es Kostenunterschiede.
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Die Autoren in [8] haben die ESD Fehlerspannung von einigen MLCCs verschiedener
Hersteller analysiert und teils grof3e Unterschiede festgestellt. Es wurden auch die
physikalischen Schaden an einem MLCC infolge von ESD untersucht. Eine Metallisie-
rung der Elektroden wurde festgestellt. Zur Funktionsprifung wurde die Impedanzana-
lyse (40 Hz-110 MHz) vor und nach einem dielektrischen Durchbruch vorgenommen.
Die geschadigten MLCCs zeigten ein ohmsches Verhalten von einigen Kiloohm bei
tiefen Frequenzen, das kapazitive Verhalten bei hohen Frequenzen blieb aber erhal-
ten. In [18] und [21] werden einige Mikroskopaufnahmen von den MLCCs nach einem
ESD-Schaden vorgestellt. Hierfur wurden nach und nach kleine Schichten des Kon-
densators abgetragen und poliert bis der Defekt sichtbar war. Abbildung 3.4 zeigt die
Stelle mit dem dielektrischen Durchbruch.

Abbildung 3.4: Dielektrischer Durchbruch an einem 10 nF Vielschicht-Keramikkondensator,
50 fache VergroBerung (links), 500 fache VergroRerung (rechts) [21].

Der MLCC zeigt Risse an den Enden von einer oder mehreren platten. Diese Stellen
sind besonders anfallig, da die elektrische Feldstarke hier ihr Maximum aufweist.
Eine Belastung mit ESD kann zu einer Anderung der Hochfrequenzeigenschaften am
MLCC fuhren. Diese Degradation wurde in [19] analysiert. Es wurde gezeigt, dass be-
reits nach einigen 5 kV ESD-Entladungen an einem 4,7 nF X7R MLCC mit einer Ka-
pazitatsreduktion bis auf ca. 75 % des Nennwertes zu rechnen ist. Dieses Verhalten
ist auf die ferroelektrische Polarisation des Bariumtitanat zurtckzufuhren.

Zwischen den metallischen Elektroden kann bei héheren Spannungen ein Luftdurch-
bruch stattfinden. Es ist kein Fehlmechanismus im eigentlichen Sinne. Bricht die Luft
noch vor dem Dielektrikum durch, agiert es sogar wie ein Selbstschutzmechanismus.
In [33] wurde Funkenbildung auf Platinen bei ESD experimentell untersucht. Fur Elekt-
rodenabstande mit den Abmessungen eines SMD-Bauelementes wurde die notwen-
dige ESD-Generator Ladespannung ermittelt, damit ein Luftdurchbruch stattfinden
kann. Es wurde gezeigt, dass bei einem Elektrodenabstand von ca. 0,6 mm (ein typi-
scher Wert fur 0805 und 0603 SMD-Bauelemente) eine Spannung im Bereich von ca.
2,5 kV zu einem Luftdurchbruch fiihrt. Dieser statistische Mittelwert ist von Faktoren,
wie der Luftfeuchtigkeit und der Temperatur, stark abhangig. Eine Beschichtung des
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fertigen Systems mit z.B. einem Antikorrosionslack tragt zur Vermeidung von den Luft-
durchbrichen bei. Aufbaubedingt ist die elektrische Feldstarke zwischen den einzel-
nen Lagen im MLCC wesentlich héher als zwischen den Kontakten. Diese geometri-
sche Konstellation begunstigt einen dielektrischen Durchbruch noch vor einer Funken-
ausbildung an den Kontakten. Vorgreifend, haben die Messergebnisse diese Annahme
bestatigt.

3.1.4 Modellierung
In diesem Abschnitt wird ein Simulationsmodell mit Bertucksichtigung des frequenzab-
hangigen und nichtlinearen Verhaltens eines MLCC vorgestellt.

Frequenzabhangige Impedanz

Als erstes wird die frequenzabhangige Impedanz eines MLCC theoretisch untersucht.
Bevor die Effekte der metallischen Kontakte in Erscheinung treten, wird das Verhalten
maldgeblich Uber die Keramik bestimmt. Durch das Einsetzen von Gl. 3.2 und Gl. 3.4
in Gl. 1.25 ergibt sich die komplexe frequenzabhangige Impedanz eines MLCC zu:

1 1
7. = =
(f) ]2T[f . Co(S;- — jE{«' 2T[f . COE{«' + ]21Tf . Cos;

3.7

Des Ofteren wird eine Projektion dieser Gleichung auf ein Parallelersatzschaltbild mit
konstanten Werten vorgeschlagen. Dies ist nur fur eine gegebene Frequenz exakt guil-
tig. Im Ubrigen kann ein serielles ESB aus einem idealen Kondensator und einem Wi-
derstand mit der gleichen Berechtigung zur Beschreibung des Sachverhalts herange-
zogen werden [79]. Abbildung 3.5 (links) zeigt die beiden Modellierungsmadglichkeiten.
Die Eignung beider Ansatze wird exemplarisch untersucht. Alle Parameter werden un-
ter Annahme, dass die Impedanz den Punkt Z¢g (f, = 10 MHz) = 10 Qe 785" exakt tref-
fen soll, bestimmt. Dieser Wert entspricht in etwa einem 1 nF MLCC mit dem Verlust-
faktor tan(6) = 0,05. Die resultierenden Impedanzen sind in Abbildung 3.5 (rechts) ge-
zeigt.
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Abbildung 3.5: Parallel- und Reihen-Ersatzschaltbild fiir einen verlustbehafteten
Kondensator (links). Impedanz unter Annahme Z,(f, = 10 MHz) = 10 Qe /%’ (rechts).
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Die gewahlte Impedanz mit einem negativen Phasenwinkel bei der gegebenen Fre-
quenz wird von beiden Ersatzschaltbildern abgebildet. Das Verhalten nach GlI. 3.7 wird
ebenfalls Uber ca. zwei Frequenzdekaden reproduziert. Das Parallel-ESB ist fur tiefere
Frequenzen ungeeignet. Bei einem realen MLCC wird das Hochfrequenzverhalten von
Anschlussinduktivitat stark beeinflusst. Aus diesen Grinden ist das Reihen-ESB fur
die ESD-Untersuchungen besser geeignet.

Gezeigte Untersuchungen fihren auf die am weitesten verbreitete Form der Modellie-
rung von MLCCs als eine RLC-Reihenschaltung (vgl. Abbildung 3.6). Lgg;, reprasen-
tiert die parasitare Induktivitat der Kontakte. Im Rgsg sind die Kontakt- und Dielektri-
kumsverluste zusammengefasst. Diese Mallnahme erlaubt eine genaue Nachbildung
der Impedanz in einem grof3en Frequenzbereich und hat bei einer Gleichspannung
einen unendlich hohen Widerstand. Die Modellierung der nichtlinearen Kapazitat und
der Fehlermechanismen wird im Folgenden erlautert.

i L
Parallele i Fet Verhalten nach einem
Funkenstrecke ; dielektrischen Durchbruch
E Resr
X 0| iR FDED:

Abbildung 3.6: Simulationsmodell eines Vielschicht-Keramikkondensators.

Nichtlineares Verhalten

Eine komplexe spannungsabhangige Dielektrizitatszahl resultiert in einem nichtlinea-
ren Verhalten der Kapazitat und der dielektrischen Verlusten. Aufgrund von einem ge-
ringen Verlustfaktor dominiert die Kapazitat das Gesamtverhalten. Eine statische Q/U-
Kennlinie entsprechend der paraelektrischen Polarisation ist eine nichtlineare Kennli-
nie. Diese kann mit einer Potenzreihe gemaf Gl. 1.15 modelliert werden [59]. Flr eine
paraelektrische Polarisation ist ein Ubergang von einer groen Steigung im Nullpunkt
zu einer geringen Steigung bei hdheren elektrischen Feldstarken charakteristisch (vgl.
Abbildung 3.3). Dieser Ubergang kann z.B. mit einem Tangens Hyperbolicus verein-
facht modelliert werden. Es ist eine symmetrische, nichtperiodische und konvergie-
rende Funktion, die nach Taylor auch in eine Potenzreihe entwickelt werden kann.
Der Verlauf der Funktion wird tGber den Parameter U, auf der Spannungs-Achse und
Q, auf der Ladungs-Achse gestreckt bzw. gestaucht. Im gesattigten Zustand tragt das
Dielektrikum nicht mehr zu der Gesamtkapazitat bei, das Verhalten ist linear und wird
durch die Kapazitat der metallischen Struktur C, vorgegeben. Die Q/U-Kennlinie hat
somit die folgende Form:
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U
Q(U) = Q - tanh (U—O) +Co-U 28

Die differenzielle Kapazitat wird unter der Einbeziehung von diesem Ausdruck und
Gl. 1.26 berechnet.
4Q _ Q.

U
=—= 1 — tanh? (—))
c(u) au - U, ( an U, + Cp 3.9

Die Nebenbedingung, dass die Kapazitat bei U = 0 den Nennwert Cy einnehmen soll,
fuhrt zu:
Q
C(U=0) =+ Co=Cx => Qo = (Cn = Co) U 3.10
0
Nach Einsetzen von Gl. 3.10 in Gl. 3.8 und GlI. 3.9 folgt die Beziehung fur eine Q/U-
Kennlinie:

U
Q) = (€ = Cp) - Uy - tanh (=) + C - U 311
0

und fir eine C/U-Kennlinie:

C(U) = (Cy — Cy) - (1 _ tanh? (U%)) +C 312

Somit wird das nichtlineare Verhalten mit nur zwei weiteren Parametern zusatzlich zum
Nennwert beschrieben.

In Abbildung 3.6 ist die spannungsabhangige Kapazitat angedeutet. Die Beziehung in
Gl. 3.11 kann einfach in ein Netzwerksimulationsprogramm implementiert werden.

Fehlermechanismen

Die Fehlermechanismen in einem MLCC wurden in Abschnitt 3.1.3 diskutiert. Die Au-
toren in [18] schlagen vor, den dielektrischen Durchbruch mit einem zusatzlichen Iso-
lationswiderstand von einigen Kiloohm im Modell zu bertcksichtigen. In [21] wird ge-
zeigt, dass der Isolationswiderstand nach einem ESD-Fehler bei der Analyse mit einer
DC-Vorspannung vielmehr das Verhalten einer Diode aufweist und entsprechend mo-
delliert werden kann (vgl. Abbildung 3.6).

Der dielektrische Durchbruch ist ein bleibender Schaden, sodass die Eigensicherheit
eines MLCC nicht mehr gegeben ist. Der weitere Betrieb auch unterhalb der Nenn-
spannung kann dazu fuhren, dass ein leitender Kanal in dem Dielektrikum entsteht und
zu einem Kurzschluss im System flhrt [15]. Aus diesem Grund wird eine genaue Nach-
bildung des Verhaltens nach dem dielektrischen Durchbruch hier nicht weiter verfolgt.
Wird ein charakteristischer Spannungswert tUberschritten, gilt der MLCC als bescha-
digt.

Die Notwendigkeit, die Funkenstrecke bei einer Modellierung der MLCCs zu beruck-
sichtigen, wurde in [19] angedeutet aber nicht weiter ausgearbeitet. Da eine Funken-
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bildung nicht kontrolliert werden kann, erscheint eine genaue Modellierung unzweck-
mallig. Erst wenn die Durchbruchspannung von dem Dielektrikum vergleichbare Werte
wie die Zundspannung der Funkenstrecke annimmt, wird dieser Effekt relevant. In dem
Modell kann ein kritischer Spannungswert hierflr festgehalten werden.

3.1.5 Charakterisierung und Parametrierung

Die entwickelten Methoden werden auf einen 4,7 nF MLCC von Kemet (0603-Bauform,
X7R-Keramik, 50 V Nennspannung, C0603C472K5RACTU [77]) angewandt.

Abbildung 3.7 zeigt die gemessene Impedanz und die Approximation mit dem Modell,
das in Abschnitt 3.1.4 vorgestellt wurde. Es ist zu erkennen, dass die Approximations-
genauigkeit, insbesondere bei Betrachtung der Amplitude, hoch sein kann. Nur bei
tiefen Frequenzen bleibt eine Abweichung von ca. 1 ° in der Phase, diese ist auf die
Modellierung der Kontakt- und Dielektrikumsverluste mit einem festen Widerstand

Rgsr zurlckzufahren.
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Abbildung 3.7: MLCC Kemet 4,7 nF, gemessene und approximierte Impedanz.

Die Abhangigkeit der approximierten Parameter von der DC-Vorspannung ist in Abbil-
dung 3.8 dargestellt. Die serielle Induktivitat und der Widerstand zeigen nur eine ge-
ringfugige Streuung. Dagegen ist eine kontinuierliche Abnahme der Kapazitat auf

ca. 87,5 % des Nennwertes bei einer DC-Vorspannung von 40 V zu erkennen.
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Abbildung 3.8: MLCC Kemet 4,7 nF, prozentuale Anderung der approximierten Modellparame-
ter mit der DC-Vorspannung. Normierung auf: C = 4,7 nF, Lgg, = 1,1 nH, Rggg =168 mQ.
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In Abbildung 3.9 (links) sind die Ergebnisse der Charakterisierung im Zeitbereich dar-
gestellt. Zunachst werden die beiden Methoden zur Aufstellung der Q/U-Kennlinie (Ab-
schnitt 2.2.2) miteinander verglichen. Bei der iterativen Vorgehensweise werden die
TLP-Pulse einzeln ausgewertet. Die Q/U-Kennlinie unter Verwendung der Ein-Puls
Methode basiert auf einer einzelnen 800 V Entladung, dieser Wert ist die Storschwelle
vor einem dielektrischen Durchbruch. Die hohe zeitliche Auflosung fuhrt zu einer ver-
rauschten Kennlinie. Bei kleinen Spannungen sollte die Genauigkeit der iterativen Me-
thode hoher sein, wobei keine signifikanten Unterschiede zu erkennen sind. Tenden-
ziell zeigen beide Q/U-Kennlinien ahnlichen Verlauf. Bis ca. 400 V nimmt die Steigung
der Kennlinie kontinuierlich ab, anschlielend ist ein linearer Anstieg der Ladung zu
beobachten. Wenn der MLCC auf 400 V aufgeladen ist, geht die Keramik in Sattigung.
Die polaren Molekile und die Punktdefekte im Kristallgitter haben sich vollstandig aus-
gerichtet, sodass die Orientierungspolarisation nicht mehr zum Gesamtverhalten bei-
tragen kann. Gemaf den theoretischen Uberlegungen in Abschnitt 3.1.1 entspricht der
lineare Anstieg im gesattigten Zustand der Kapazitat C, von der metallischen Struktur.
Ein Wert von ca. 300 pF wurde ermittelt. Dieser liegt noch in dem theoretisch mogli-
chen Bereich fur MLCCs in der 0603 Bauform. Unter der Einbeziehung der Nennka-
pazitat von 4,7 nF ergibt sich nur eine kleine relative Permittivitat . = 16.
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Abbildung 3.9: MLCC Kemet 4,7 nF, gemessene und approximierte Q/U-Kennlinie (links),
resultierende C/U-Kennlinie (rechts).

Die Q/U-Kennlinie wird unter Verwendung von Gl. 3.11 mit einer hohen Genauigkeit
abgebildet. Bei der Approximation wird die Nennkapazitat fir den Wert Cy verwendet.
Eine erste Abschatzung fir den Streckungsfaktor Uy= 200 V (Spannung bei 75 % der
Ladung) kann aus der Kennlinie abgelesen werden. Ein Wert von 178 V gibt die beste
Ubereinstimmung. Das Einsetzten der ermittelten Parameter C, und U, in GI. 3.12 fUhrt
auf die Spannungsabhangigkeit der differentiellen Kapazitat in Abbildung 3.9 (rechts).
Die Kapazitatsanderung bei 40 V betragt 94,3 %. Dieser Wert ist geringer im Vergleich
zu den NWA-Messergebnissen. Die Abweichung ist auf Toleranzen in den Messauf-
bauten und die gewahlte Approximationsgleichung zurtckzufuhren.

Abbildung 3.10 veranschaulicht den gemessenen dielektrischen Durchbruch an dem
MLCC. Es ist zu erkennen, dass trotz der ausgepragten Sattigungseffekte die 800 V
TLP-Entladung keine bleibenden Schaden hervorruft. Bei der 900 V TLP-Entladung
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wird der MLCC nach ca. 130 ns leitend. Die Spannung am Schutzelement bricht von
900 V schlagartig auf ca. 200 V ein. Auf den vorbeschadigten MLCC wird der 1000 V
Puls abgegeben. Wahrend bis ca. 60 ns ein rein kapazitives Verhalten zu beobachten
ist, wird der MLCC bereits bei einer Spannung von 600 V leitend. Diese Messung be-
statigt, dass im Fehlerfall die Keramik ihre dielektrischen Eigenschaften zum Teil ver-
liert (vgl. Abschnitt 3.1.3). Das Verhalten ahnelt einem Snapback-behafteten Schutze-
lement mit einer Klemmspannung von ca. 200 V (vgl. Abschnitt 4.3). An weiteren Mus-
tern ereignete sich ein dielektrischer Durchbruch zwischen 850 V und 1000 V. Um
einen gewissen Sicherheitsabstand zu erzielen, wird im Modell 800 V als der kritische

Wert festgehalten.
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Abbildung 3.10: MLCC Kemet 4,7 nF, dielektrischer Durchbruch bei TLP-Entladungen.

Eine TLP-Messung mit verschiedenen Anstiegszeiten in Abbildung 3.11 zeigt den Ein-
fluss des aquivalenten seriellen Widerstands und der Induktivitat. Nur die ersten Na-
nosekunden sind betroffen. Auf die Berechnung der Q/U-Kennlinie hat die Anstiegszeit
keinen Einfluss.
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Abbildung 3.11: MLCC Kemet 4,7 nF, Einfluss der Anstiegszeit einer 100 V TLP-Entladung.

Die Degradations- und Hysterese-Effekte sind in Abbildung 3.12 visualisiert. Nach ein
Tausend TLP-Pulsen mit 700 V kann der MLCC nur noch 885 nC an Ladung speichern.
Es sind 94 % der Nominalladung von 939 nC. Daraus folgt, dass die Keramik im Ge-
gensatz zu der Annahme als ein Paraelektrikum eine leichte Hysterese aufweist. Meh-
rere Pulse mit gleicher Polaritat flhren zu einer spontanen Polarisation des Dielektri-
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kums. Daraus folgt eine etwas flacher verlaufende Q/U-Kennlinie. Das Hochspan-
nungsverhalten wird von der Degradation nicht beeinflusst, die Kennlinien verlaufen
ab ca. 200 V parallel mit der Steigung C,.
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S 400 >
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2 ?
@ 200 |
700V erster Puls 200 -9 700V erster Puls | o
700V nach 1000 Pulsen 700V nach 1000 Pulsen
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Abbildung 3.12: MLCC Kemet 4,7 nF, Einfluss der Degradation auf das
Hochspannungsverhalten. Q. ster puise = 939 NC, Quach 1000 pulsen = 885 NC.

Vergleich von MLCCs verschiedener Hersteller

Das Know-How eines Herstellers liegt zu einem grof3en Teil in der Fertigung und der
Zusammensetzung der Keramik. Abbildung 3.13 vergleicht Messergebnisse an 4,7 nF,
0603, 50 V, X7R MLCCs verschiedener Hersteller. Die frequenzabhangige Impedanz
ist nahezu identisch. Nur im Resonanzpunkt sind leichte Unterschiede des Rgsg zu
erkennen. Die Spannungsabhangigkeit ist hingegen ungleich ausgepragt. Auffallig
sind ahnliche Steigungen der Q/U-Kennlinien im gesattigten Zustand. Dies deutet eine
vergleichbare Kapazitat der metallischen Struktur an. Bei der Durchbruchspannung
(letzter Punkt in der Q/U-Kennlinie) ist eine Streuung von ca. 100 V vorhanden. Unter
Annahme, dass die gesamte Ladung des Kondensators im ESD-Generator (1,2 uQ
bei 8 kV Ladespannung vgl. Abschnitt 1.1.2) in den MLCC flie3t, kann bei einigen
MLCCs ein dielektrischer Durchbruch auftreten. Die Ergebnisse machen deutlich, dass
wahrend unter Betriebsbedingungen alle MLCCs ahnlich agieren, ist bei ESD die
Spannweite hoch.

10° 1500 - - S
i I s
4 SOOI
g S 1000 *. HEVS xR _AETT |
o 10° 2 " Ry x XX 0w
(] m — |
3 . > . Xy XX % Avx
E 10 £ %
= 3 . . X Murata
g o 3 P % Vishay |
10 - Wuerth
L X Kemet
4 6 8 - :
10 10 10 200 400 600 800

Frequenz [Hz] Spannung [V]

Abbildung 3.13: Vergleich von 4,7 nF, 0603, 50 V, X7R MLCCs verschiedener Hersteller,
Impedanzamplituden (links), Q/U-Kennlinien (rechts).
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Verifikation mit TLP-Entladung

Abbildung 3.14 vergleicht Simulationsergebnisse mit einer Messung bei einer 800 V
TLP-Entladung. In der Simulation werden das lineare und das nichtlineare MLCC-Mo-
dell gegenlbergestellt. An einem linearen MLCC betragt die anliegende Spannung
nach 200 ns nur die Halfte des gemessenen Wertes. Nur das nichtlineare Modell ist in
der Lage, das gemessene Verhalten von einem MLCC wiederzugeben. Geringe Ab-
weichungen sind auf die gewahlte Funktion fur die Abbildung der Q/U-Kennlinie zu-

ruckzufiuhren.
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Abbildung 3.14: MLCC Kemet 4,7 nF, Simulation und Messung bei einer 800 V TLP-Entladung.

3.1.6 Zusammenfassung und Diskussion

Die Vielschicht-Keramikkondensatoren nehmen eine fuhrende Rolle bei dem ESD-
Schutz ein. Die Vorteile sind eine hohe Kapazitat pro Bauvolumen, ein kleiner aquiva-
lenter serieller Widerstand und die geringen Kosten. Nichtlineare Eigenschaften sind
auf das Dielektrikum zurtckzufihren. Bariumtitanat als die Hauptkomponente einer
X7R-Keramik ist ferroelektrisch und weist eine hohe Dielektrizitatszahl bis €.=16000
auf. Aufgrund der Dotierung mit Zusatzstoffen ist die Hysterese in einem X7R MLCC
sehr schmal und eine spontane Polarisation ist weitestgehend nicht moglich. Die Ke-
ramik kann als paraelektrisch vereinfacht werden. Die Dielektrizitatszahl ist komplex
und impliziert somit zwei nichtlineare Parameter. Aufgrund des kleinen Verlustfaktors
wird das Verhalten jedoch durch die nichtlineare Kapazitat bzw. die Q/U-Kennlinie do-
miniert.

Auch die Fehlermechanismen haben ihren Ursprung in der Keramik. Bei einem Uber-
schreiten der kritischen Feldstarke zwischen den metallischen Elektroden erfolgt ein
dielektrischer Durchbruch. Der resultierende Stromfluss ist von einer raschen Tempe-
raturerhhung und einer Materialschmelze begleitet. Ein Kurzschluss ist wahrschein-
lich.

Die Messungen haben alle diskutierten Effekte bestatigt. Die Impedanzanalyse in ver-
schiedenen Arbeitspunkten hat nur die Kapazitat als einen nichtlinearen Parameter
identifiziert. Die wirklichen Ausmale des nichtlinearen Verhaltens werden erst in einer
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Q/U-Kennlinie sichtbar. Der dielektrische Durchbruch ist an die anliegende Spannung
geknupft.

Das vorgestellte Modell ist einfach in der Implementierung. Der Tangens Hyperbolicus
als eine symmetrische, nichtperiodische und konvergierende Funktion ist zur Model-
lierung der Q/U-Kennlinie gut geeignet. Die Parameter sind aus den Messergebnissen
einfach ablesbar und in wenigen lterationen nachjustierbar. Fur exaktere Ergebnisse
konnen Fitting-Funktionen eingesetzt werden. Das Modell spiegelt das Verhalten bei
typischen Betriebsbedingungen und bei ESD gut wieder.

Als ein Ausblick kann die Methode auf andere Keramiken Ubertragen werden. Es wer-
den hier aber keine anderen, als die bereits beschriebenen Effekte erwartet.

3.2 Ferrite

Die Selbstinduktivitat eines magnetischen Kreises kann durch den Einsatz eines Stof-
fes mit hoher Permeabilitat gesteigert werden. Zur Unterdriickung der hochfrequenten
Storungen auf Leitungen werden induktive Bauelemente mit einem hochpermeablen
Ferritkern eingesetzt. Auf Platinen ist die SMD-Bauform besonders verbreitet. Speziell
in der Kombination mit einem spannungsselektiven Schutzelement kann ein Ferrit eine
erhebliche Steigerung der ESD-Festigkeit eines Systems bewirken. Der alleinige Ein-
satz eines Ferrits bewirkt in der Regel nur eine geringe ESD-Dampfung.

Ausgepragte Verluste in einem Ferrit verstarken die Filterwirkung und bilden einen
Vorteil gegeniber einer rein induktiven Stérungsunterdriickung. Die elektromagneti-
sche Energie wird in die Warme umgewandelt. Die Storung ist somit nicht Ianger in
dem Schaltkreis vorhanden, und es kann nicht zu einer Rlckkopplung in den Schalt-
kreis kommen [41]. Lineare Modelle fur verlustbehaftete Ferrite wurden in [28], [81],
[82] vorgestellt. Vor allem bei den SMD-Ferriten mit kompakten Abmessungen kann
eine ESD hohe magnetische Feldstarken erzeugen. Das Ferritmaterial geht in Satti-
gung und die dampfenden Eigenschaften nehmen stark ab. Simulationsmodelle fir
diese nichtlinearen Eigenschaften eines Ferrits wurden in [13] und [23] vorgestellt. Auf
eine Erlauterung der Ursachen des nichtlinearen Verhaltens wird an dieser Stelle nicht
naher eingegangen. Im Folgenden werden diese Ursachen aufgezeigt und mit Mes-
sungen an einem SMD-Ferrit belegt. Die Ergebnisse werden in einem Simulationsmo-
dell zusammengefasst.

3.2.1 Aufbau

Ein Ferrit besteht aus einer Mischung von Metalloxiden (meist Mangan-Zinkoxid oder
Nickel-Zinkoxid) mit einem Eisenoxid [84]. In der einfachsten Anordnung wird ein Draht
oder eine elektrische Leitung durch einen Ringferrit gefuhrt (Abbildung 3.15 (links)).
Fir die Bestlickung von Leiterplatten werden auch SMD-Ferrite hergestellt. Diese ba-
sieren auf der Multi-Layer Technologie. Zwei Konstruktionsarten sind weit verbreitet.
In der ersten werden die geraden, leitenden Elektroden parallel verschaltet, ahnlich
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wie bei einem MLCC. Mit dem Unterschied, dass diese an den beiden Kontakten des
Bauelementes angeschlossen sind. Diese Konstruktionsart weist einen sehr niedrigen
DC-Widerstand auf. In der zweiten Variante wird eine hohe Strukturinduktivitat erreicht,
indem auf jede Lage eine Windung aufgedruckt wird (Abbildung 3.15 (rechts)). Mit lei-
tenden Durchkontaktierungen werden einzelne Windungen seriell verschaltet und die
Impedanz erhoht [81].
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Abbildung 3.15: Ring-Ferrit (links), SMD-Ferrit (rechts) [81].

Die Anordnung bei einem SMD-Ferrit in Abbildung 3.15 (rechts) entspricht naherungs-
weise einer Zylinderspule. In der Abwesenheit eines magnetischen Werkstoffes ist die
Strukturinduktivitat einer Zylinderspule gegeben als [64]:

A
LO = U’ONZT 3.13

I, ist die magnetische Feldkonstante, N ist die Anzahl der Windungen, A beschreibt
die eingeschlossene Flache und 1 die Lange. Bei einem SMD-Ferrit in der 0805-Bau-
form (B/H/T 2,0/0,85/1,25 mm [85]) und funf Windungen ergibt sich eine Induktivitat
von ca. 90 nH. Die Leiterbahnbreite der einzelnen Windungen wurde bei der Berech-
nung vernachlassigt.

Die Strukturinduktivitat wird mit der materialspezifischen Permeabilitat p,. (bei Ferriten
4 bis 15000 [78], [79]) verstarkt.

L =L 3.14

Die Permeabilitat beschreibt den Zusammenhang zwischen der magnetischen Feld-
starke H und der magnetischen Induktion B.

B = pouH 3.15

3.2.2 Magnetische Werkstoffe

Die relative Permeabilitat von einem Ferritmaterial wird in diesem Abschnitt untersucht.
Ferrite sind weichmagnetische Werkstoffe. Diese lassen sich in einem Magnetfeld
leicht magnetisieren und sind von einer schmalen Hysterese mit einer kleinen Koerzi-
tivfeldstarke gekennzeichnet [78]. Das auliere Magnetfeld, hervorgerufen z.B. durch
einen elektrischen Strom in einer Stromschleife, wird verstarkt. Diese Eigenschaft ist
auf die permanenten, magnetischen Dipolmomente in dem Material zurlickzufihren.
Ein magnetischer Dipol ist definiert als ein elektrischer Kreisstrom, der eine Flache
umschlief3t [78]. Ein aulReres Feld orientiert ein Teil dieser Dipole in die Feldrichtung,
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was zu einer Verstarkung des Feldes fuhrt. Fur eine Ausbildung der permanenten Di-
pole bzw. der magnetischen Polarisation der Materie existieren zwei Ursachen [78],
[79]:

e Spinmoment resultiert aus der Drehung des Elektrons um die eigene Achse,
e Bahnmoment entsteht aufgrund von Bewegung der Elektronen um den Kern.

Ferrite haben eine Kristallstruktur mit stark gekoppelten magnetischen Dipolen. Auch
ohne aulleres Magnetfeld kommt es zu einer bevorzugten Orientierung der magneti-
schen Dipole in makroskopischen Doméanen, den WeiRschen Bezirken. Der Ubergang
von einem Bezirk zu einem anderen erfolgt innerhalb einer diinnen Schicht, der Bloch-
Wand. Die Magnetisierungsrichtungen der einzelnen Domanen sind gleichverteilt, so
dass nach Aulien der Ferrit nicht magnetisch erscheint. Bei der Einwirkung eines ge-
ringen aulleren magnetischen Feldes wird aber das Bezirks-Muster so ausgerichtet,
dass eine mittlere Magnetisierung parallel zu dem einwirkenden Feld entsteht [78],
[79]. In den folgenden zwei Abschnitten wird das frequenzabhangige und stromabhan-
gige Verhalten von Ferritmaterial untersucht.

Frequenzabhangige Impedanz

Die einzelnen magnetischen Dipole oder Bezirke folgen mit unterschiedlichen Ge-
schwindigkeiten einem aufieren Feld. Dies ist die Ursache fir das frequenzabhangige
Verhalten. Zudem weisen die Ferrite ausgepragte Wirkverluste in einem magnetischen
Wechselfeld auf. Diese werden in Warme umgewandelt [41]. In Analogie zu den die-
lektrischen Verlusten (vgl. Abschnitt 3.1.2) werden diese Effekte mit einer komplexen,
frequenzabhangigen Permeabilitat bertcksichtigt:

e (6) = i (0 — jur' () 3.16

Der Realteil dieses Ausdrucks entspricht der tGblichen Permeabilitat. Diese ist ein Mal}
fur die reine Induktivitatserhéhung bei einem Ferrit. Der Imaginarteil beschreibt die
ohmschen Verluste in dem Kernmaterial (Ferrit). Aquivalent wird der Verlustfaktor ver-
wendet:

14

tan(8) = ‘:l—r 347

r

Allgemein werden folgende Verlustmechanismen in einem Kernmaterial unterschieden
[78], [79]:

o Hysterese, irreversible Bloch-Wandverschiebungen, tan(8) = const,

o Wirbelstrome, Leitfahigkeit des Kernmaterials, tan(8) ~ f,

¢ Restverluste, Platzwechsel von Kohlenstoff- oder Stickstoffatomen in Eisen
bzw. Elektronenplatzwechsel in Ferriten.
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Die meisten Ferrite sind gute elektrische Isolatoren. Die nur geringe Leitfahigkeit hat
geringe Wirbelstromverluste zur Folge. Die Bloch-Wandverschiebung ist ein langsa-
mer Prozess und hat einen Einfluss nur bis ca. 1 kHz [86].
Oberhalb der gyromagnetischen Grenzfrequenz f,, (naturliche ferromagnetische Re-
sonanz) wird das Verhalten Uberwiegend von den Restverlusten bestimmt [78]. Bei
den Ferriten liegt dieser Wert zwischen einigen Mega- und Gigahertz [86]. Im Bereich
der Grenzfrequenz steigen die Permeabilitat und die Verluste zunachst an, daraufhin
erfolgt ein steiler Abfall. Dieser Effekt kann mit dem Cole-Cole Relaxationsmodell be-
schrieben werden [87]:

Ho — Hoo
1+ (j2rf/fey) 3.18

ur() = oo +

Hierbei ist p, die statische Permeabilitat, p., ist die Permeabilitat bei sehr hohen Fre-
quenzen, und «a ist der Cole-Exponent.

Abbildung 3.16 zeigt die gemessene frequenzabhangige Permeabilitat von zwei Fer-
ritmaterialien aus einem Datenblatt [88]. Es fallt auf, dass der Real- und Imaginarteil
vergleichbare Gré3enordnung annehmen.
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Abbildung 3.16: Permeabilitiat des Materials Nr. 31 MnZn [88] und eine Approximation mit
dem Cole-Cole-Relaxationsmodell: 1, = 1500; p.,, = 2; a = 0,15; fg, = 3 MHz (links),
Permeabilitdt des Materials Nr. 44 NiZn [88] (rechts).

Der Frequenzgang des Materials Nr. 31 [88] wurde mit dem Cole-Cole-Relaxations-
modell approximiert und ist der Datenblattangabe in Abbildung 3.16 (rechts) Uberla-
gert. Das Modell kann die generellen Tendenzen gut reproduzieren.

Eine Folge der ausgepragten Verluste ist, dass die Bauteilwerte nicht als eine Indukti-
vitat sondern oft als eine Impedanz in Ohm angegeben werden. Der Wert wird haufig
bei einer Frequenz von 100 MHz in einem 50 Q System gemessen [89]. Eine feste
Relation zwischen Real- und Imaginarteil gibt es nicht, genauso wenig konnen Ruck-
schlisse auf das Verhalten ober- und unterhalb von 100 MHz gezogen werden. Die
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Angaben in Datenblattern sind leider nicht einheitlich z.B.: findet man den Frequenz-
gang der Impedanzamplitude, die komplexe Permeabilitat, den Wirkwiderstand oder
den Blindwiderstand. Hierdurch ist ein direkter Vergleich oft schwierig.

Stromabhangigkeit

Bei hohen magnetischen Feldstarken bzw. hohen Kreisstromen nimmt die Impedanz
von einem Ferrit ab. Dieses nichtlineare Verhalten ist auf die Weil3schen Bezirke zu-
ruckzufuhren. Mit wachsender magnetischer Feldstarke kommt es zu einer Verschie-
bung der Bloch-Wande und einer VergroRerung der Bezirke. Die Grof3e der Ubrigen
Bezirke wird reduziert; es entsteht eine resultierende magnetische Polarisation in Feld-
richtung. Bei einer ungehinderten Ausbreitung erfolgt die Wandverschiebung mit einer
Geschwindigkeit von ca. 100 m/s [78]. Bei niedrigen Feldstarken ist dieser Prozess
reversibel, die verformte Bloch-Wand kehrt nach einem Abschalten des Feldes in den
Ursprungszustand zurlck. Die hohen Feldstarken konnen zu einer irreversiblen Ver-
schiebung der Bloch-Wand und zu einer Drehung der magnetischen Dipole innerhalb
eines Bezirks fuhren.

Die reversiblen und nicht reversiblen Verschiebungsprozesse verursachen eine Hys-
terese der magnetischen Induktion bei ferromagnetischen Werkstoffen (vgl. Abbil-
dung 3.17). Wenn sich alle magnetischen Dipole ausgerichtet haben, ist eine Sattigung
der Induktion erreicht, und nur der Vakuumanteil pyH bewirkt einen weiteren Anstieg.
Weitere wichtige Punkte in der Hysterese sind:

¢ Remanente Induktion, die Induktion, die nach Abschalten des aul3eren Mag-
netfeldes erhalten bleibt,

o Koerzitivfeldstarke, die erforderliche Feldstarke um die remanente Induktion
zum Verschwinden zu bringen.

Die Ferrite sind weichmagnetische Werkstoffe. Die Hysterese ist schmal und die Ko-
erzitivfeldstarke ist gering [79].

B, u

Remanente
Induktion

TV

Koerzitiv-
feldstarke

Abbildung 3.17: Ferromagnetische Hysterese.
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Entsprechend dem Durchflutungsgesetz ist das Kurvenintegral der magnetischen
Feldstarke H entlang einer geschlossenen Kurve gleich dem Strom, der durch die ein-
geschlossene Flache fliet. Somit ist eine Stromabhangigkeit der relativen Permeabi-
litat u.(I) gegeben.

Aufgrund der kompakten Abmessungen in Verbindung mit einer gro3eren Anzahl von
den Windungen eines SMD-Ferrits, kann ein geringer Stromfluss eine hohe magneti-
sche Feldstarke im Ferritmaterial erzeugen. Daraus folgt, dass die nichtlinearen Ei-
genschaften des SMD-Ferrits schon bei geringen Strémen in Erscheinung treten kon-
nen.

3.2.3 Fehlermechanismen

In diesem Abschnitt wird der Frage nachgegangen, ob eine ESD eine permanente
Beschadigung des Ferrits hervorrufen kann. Vor allem in der SMD-Bauform, ist es
denkbar, dass die ESD-Strome die feine leitende Struktur zum Schmelzen bringen.
Auch ist die Frage berechtigt, ob die Impedanz vor und nach einer ESD gleich bleibt.
In [19] wurden Degradationserscheinungen von SMD-Ferriten untersucht. Die Analyse
wurde an Proben von drei verschiedenen Herstellern durchgefiuhrt. Nach eintausend
Entladungen mit 30 kV ESD konnten keine Schaden festgestellt werden. Auch bei den
Untersuchungen in dieser Arbeit ist kein Ferrit durch ESD beschadigt worden. Eine
Modellierung von Fehlermechanismen ist somit nicht notwendig.

Nach den ESD-Entladungen wurde in [19] die Induktivitat im Frequenzbereich gemes-
sen. Die Degradation lag zwischen 5 % und 10 %. Diese Ergebnisse bestatigen die
weichmagnetischen Eigenschaften der Ferrite und eine schmale Hysterese. Wahrend
eines ESD-Ereignisses kommt es hochstwahrscheinlich zu einer Wandverschiebung
zwischen den Domanen. Die relativ kleine Degradation der Induktivitat an sich zeigt
jedoch, dass bereits bei einer Anregung mit kleinen Amplituden die Koerzitivfeldstarke
erreicht wird.

3.2.4 Modellierung

In diesem Abschnitt werden Simulationsmodelle hergeleitet, die das beschriebene fre-
quenzabhangige und nichtlineare Verhalten eines Ferrits abbilden kdnnen.

Frequenzabhangige Impedanz

In Analogie zu MLCC-Untersuchungen erfolgt zuerst eine theoretische Analyse des
Frequenzverhaltens von den ferrimagnetischen Stoffen. Der Impedanzverlauf von ei-
nem Ferrit kann mit Hilfe der komplexen, frequenzabhangigen Permeabilitdt nach
Gl. 3.16 aufgestellt werden. Das Einsetzen dieser Gleichung in den allgemeinen Aus-
druck fur die Impedanz eines induktiven Bauelementes nach Gl. 1.32 fuhrt auf den
folgenden Ausdruck.
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Z(f) = j2nf - Lopy (F) + 27f - Loy ()
Ls(f) Rs(f)
Diese Impedanz entspricht einer Reihenschaltung von einer frequenzabhangigen In-
duktivitat Lg(f) und einem frequenzabhangigen Widerstand Rg(f) in Abbildung 3.18.
Ls(f) Rs(f)

e mill

Abbildung 3.18: Ersatzschaltbild mit frequenzabhangigen Bauelementen fiir einen Ferrit.

3.19

Die Modellierung von diesem Verhalten bei einer bestimmten Frequenz kann einfach
mit einer konstanten Induktivitat und einem konstanten Widerstand erreicht werden.
Der Ubergang zu einem Modell, das in einem breiten Frequenzbereich guiltig ist, ist
hingegen schwieriger. Im Bode-Diagramm wird diese Impedanz einige Steigungen ver-
ursachen, die sich von 0, +20 und -20 dBQ/Dekade unterscheiden. Entsprechend Ab-
schnitt 1.3.1 ist eine Umwandlung in eine gebrochen-rationale Funktion ohne Informa-
tionsverlust nicht moglich.

"Vector Fitting" ist eine stabile Approximationsmethode fir beliebige Ubertragungs-
funktionen und Impedanzverlaufe [90]. Der Algorithmus wurde fortwahrend verbessert
[91] und fand in verschiedenen Forschungsbereichen, auch zur Untersuchung der
ESD [32], Anwendung. Das Vector Fitting Polynom hat die folgende Form:

Z(f) = E —+d+j2nf-h 3.20
1]2th— am
m=

Die Restfaktoren r,,, und die Polstellen a,, sind reelle oder konjugiert komplexe Werte.
N gibt die Ordnung des Polynoms und somit die Anzahl der Polstellen an. Diese ist
direkt mit dem Komplexitatsgrad verknupft. Die Konstanten d und h sind reelle Zahlen.
Eine Uberfiihrung der approximierten Impedanz Z(f) in ein Zustandsraummodel zur
Simulation im Zeitbereich wurde in [92] vorgestellt.

Mit Hilfe von einem Vector Fitting Polynom eines hoheren Grades wird die frequenz-
abhangige Impedanz des Ferrits gut approximiert. Das anschlieRende Einbringen des
nichtlinearen, stromabhangigen Verhaltens ist jedoch mit einem hohen Aufwand ver-
bunden.

Mit Berucksichtigung der beschriebenen Zusammenhange werden im Folgenden ein-
fachere Modellierungsansatze untersucht. Insbesondere wird der Frage nachgegan-
gen, ob das frequenzabhangige Verhalten mit einem Netzwerk, bestehend aus fre-
quenzkonstanten Widerstanden und Induktivitaten, abbildbar ist (vgl. Abbildung 3.19
(links)). Die Untersuchung erfolgt am Beispiel des Materials Nr. 31 [88] und dessen
Approximation mit dem Cole-Cole Relaxationsmodell in Abbildung 3.16 (links). Die Im-
pedanz des Materials Nr. 31 wird durch das Einsetzten der Gl. 3.18 in GI. 1.32 berech-
net.
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Ho — Heo
Znrsa () = 21TLof<uoo + _ - 1—a> 3.21
1+ (j2nf/feyr)
Abbildung 3.19 (rechts) zeigt die berechnete Amplitude |Zy,341.
Die gyromagnetische Grenzfrequenz des Materials Nr. 31 liegt bei 3 MHz. Die Netz-
werke in Abbildung 3.16 (links) werden fur diesen Punkt mit einer Impedanz

Z0(3 MHz) = 100 Qe/*>° parametriert. Dieser Wert korrespondiert bei dem Material

Nr. 31 mit einer Strukturinduktivitat L, = 5,5 nH. Abbildung 3.19 (rechts) vergleicht die

resultierenden Impedanzamplituden in einem Bereich von 10 kHz bis 1 GHz.
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Abbildung 3.19: Parallel- und Reihen-Ersatzschaltbild fiir einen verlustbehafteten Ferrit (links).
Impedanz des Materials Nr. 31 und die Approximation unter Annahme ZO(3 MHz) =100 Qe*5’,

Ein Parallel-Netzwerk bildet die Impedanz nach Gl. 3.21 bis zu der Grenzfrequenz gut
nach, darUber hinaus tritt eine Abweichung auf. Diese wird bei héheren Frequenzen
groRRer. Das Amplitudenverhaltnis der beiden Modelle bei 1 GHz liegt bei ca. 2,5.

Ein Reihen-Netzwerk mit zwei frequenzkonstanten Bauelementen reproduziert nur ei-
nen Punkt auf der urspriinglichen Kennlinie, im Ubrigen sind signifikante Abweichun-
gen sichtbar. Das Parallel-ESB mit frequenzkonstanten Bauelementen wird in [28],
[81], [82] zur Modellierung der dissipativen Eigenschaften eines Ferrits herangezogen.
Eine physikalische Herleitung wird nicht gezeigt.

Wie bei einem MLCC wird die Impedanz eines SMD-Ferrits vom Gehause beeinflusst.
Wahrend der Wicklungswiderstand bei einem Ringferrit vernachlassigbar klein ist,
kann er in SMD-Ausfuhrung des Bauelementes in dem Bereich von einigen Hundert
Milliohm liegen und sollte berucksichtigt werden. Unabhangig von der Bauform bildet
die gesamte Struktur eine parallele Kapazitat [83]. Die kirzeren Abstande bei SMD
fihren zu grofReren Kapazitatswerten (vgl. Abschnitt 3.1.1). Die Induktivitat der An-
schlUsse ist wesentlich kleiner gegenuber der Induktivitat des Ferrits und wird nicht in
das Modell miteinbezogen. Erst bei Frequenzen oberhalb von 1 GHz kann dadurch
eine weitere Resonanz auftreten. Abbildung 3.20 zeigt das Ersatzschaltbild.
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- CStruktur

Abbildung 3.20: Simulationsmodell eines SMD-Ferrits.

Das abgeleitete Simulationsmodell kommt mit konventionellen, frequenzkonstanten
Bauelementen aus, nichtsdestotrotz kann es die gemessene Impedanz eines Ferrits
gut nachbilden, wie es in Abschnitt 3.2.5 gezeigt wird.

Nichtlineares Verhalten

Nachdem das lineare Simulationsmodell aufgestellt wurde, werden die nichtlinearen
Eigenschaften analysiert. Die Nichtlinearitat betrifft nur das Ferritmaterial. Die Abbil-
dung mit einem Parallel-Netzwerk hat zur Folge, dass die nichtlinearen Eigenschaften
des induktiven Anteils wesentlich starker ausgepragt sind, als bei dem ohmschen An-
teil. Der onmsche Anteil wird als konstant angenommen.

Aufgrund von den weichmagnetischen Eigenschaften muss die Hysterese nicht mo-
delliert werden. Im Ubrigen ist das Vorgehen analog zu dem MLCC in Abschnitt 3.1.4,
nur dass hier die ®/I- und L/I-Kennlinien angegeben werden:

I
®(I) = (Ly — Lo) - I - tanh (T) F Lo 392
0

L(D) = (Ly — Lo) - (1 _ tanh? (%)) + L 323

L, ist die Strukturinduktivitat, Ly ist die Nenninduktivitat und I, ist ein Streckungsfaktor.
Ein ahnlicher Ansatz wurde von den Autoren in [13] und [23] verfolgt und auf einen
SMD-Ferrit angewandt. Die Stromabhangigkeit wurde in SPICE mit gesteuerten Quel-
len implementiert. Die ohmschen Verluste wurden als konstant angenommen.

3.2.5 Charakterisierung und Parametrierung

Die vorher gezeigten Methoden werden im Folgenden auf einen 120 Q@100 MHz TDK
SMD-Ferrit (MMZ2012R121A) angewandt. Im Datenblatt ist der Impedanzverlauf ge-
zeigt und der Nennstrom von 800 mA angegeben [85]. Die Auswirkung eines DC-Stro-
mes auf die Impedanz wird nicht weiter angegeben.

Abbildung 3.21 vergleicht die gemessene und approximierte Impedanz. Es ist deutlich
zu erkennen, dass die Anwendung des Parallel-ESB mit den Erweiterungen gemaf
Abbildung 3.20 zu einer hohen Approximationsgute fuhrt. Fir DC-Strdme bis ca.
100 mA kann je ein Parametersatz gefunden werden, der die frequenzabhangige Im-
pedanz prazise wiedergibt.
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Abbildung 3.21: SMD-Ferrit TDK 120 Q, gemessene und approximierte Impedanz.

Die approximierten Parameter in Abhangigkeit von DC-Strom sind in Abbildung 3.22
dargestellt. Eine fast lineare Abnahme der Induktivitat und des parallelen Widerstands
wurde gemessen. Bei 90 mA sind nur noch 60 % des Nennwertes der Induktivitat und
92 % des Widerstands vorhanden. Die Stromabhangigkeit des Widerstands ist deutlich
geringer ausgepragt als bei der Induktivitat. Aus diesem Grund wird nur die Induktivitat
nichtlinear modelliert. Der Wicklungswiderstand und die Strukturkapazitat zeigen wie
erwartet keine Anderung.
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Abbildung 3.22: SMD-Ferrit TDK 120 Q, prozentuale Anderung
der approximierten Modellparameter mit dem DC-Strom.
Normierung auf: Cgyykeur = 1,4 PF; Rp =104 Q; L, = 710 nH; Ryjiciaung = 52 mQ.

Die ®/I-Kennlinie wurde mit einem TLP unter Verwendung der iterativen Methode nach
Abschnitt 2.2.2 gemessen. Die Charakterisierung wurde mit TLP-Ladespannungen bis
250 V durchgeflhrt, in Verbindung mit der 50 Q Impedanz des Messsystems ergeben
sich die Stromstarken bis 5 A. Abbildung 3.23 (links) zeigt die Ergebnisse. Bis ca. 2 A
kann die ®/I-Kennlinie plausibel gemessen werden, es sind keine Springe zwischen
den einzelnen Messpunkten zu beobachten. Daraus folgt, dass die irreversible Bloch-
Wandverschiebungen im Ferritmaterial nicht auftreten. Nach den einzelnen Entladun-
gen kehrt die Domanenstruktur in ihren Ursprungszustand zurlick. Bei grolieren Stro-
men scheint diese Bedingung nicht mehr erfullt zu sein. Die Effekte der remanenten
Polarisation treten starker in Erscheinung. Wahrend der Entladung richten sich die
magnetischen Domanen von der anfanglich statistischen Verteilung zu einer Vorzugs-
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richtung aus. Nach dem Pulsende wird dieser Zustand beibehalten. Aufgrund von meh-
reren Reflexionen der initialen TLP-Entladung (vgl. Abbildung 2.11) ist der Endzustand
nicht eindeutig und es entstehen Springe in der rekonstruierten ®/I-Kennlinie, z.B.
zwischen dem Punkt bei 3,3 A und 3,8 A in Abbildung 3.23 (links).
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Abbildung 3.23: SMD-Ferrit TDK 120 Q, gemessene und approximierte ®/I-Kennlinie (links),
resultierende L/I-Kennlinie (rechts).

Die gemessene ®/I-Kennlinie wird gut mit Gl. 3.22 nachgebildet. Die Approximation
scheint bis 5 A plausibel zu sein. Zur Bestimmung der Parameter wurden nur die
Punkte bis 2 A verwendet. Im Datenblatt zu dem Ferrit findet sich keine Nennwertan-
gabe zu der Induktivitat, gemanR der Impedanzanalyse werden 710 nH angenommen.
Dieser Wert fallt auf 13 nH im gesattigten Zustand. Es sind Unterschiede zwischen den
Messmethoden im Zeit- und Frequenzbereich zu verzeichnen. Die Induktivitatsab-
nahme bei 90 mA betragt in der NWA-Messung 60 % und in der TLP-Messung nur
95 %. Eine madgliche Erklarung fur das Verhalten ist die endliche Geschwindigkeit der
Bloch-Wandverschiebung. Bei schnellen Transienten und kleinen Feldstarken wird
nicht der Endzustand erreicht. Fur ESD ist die transiente Methode reprasentativ.

Abbildung 3.24 zeigt die gemessenen Strome und Spannungen bei verschiedenen
TLP-Anstiegszeiten.
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Abbildung 3.24: SMD-Ferrit TDK 120 Q, Einfluss der Anstiegszeit einer 100 V TLP-Entladung.

Bei einer Anstiegszeit kleiner als 1,1 ns ist die Kapazitat der Platine (ca. 7,5 pF) als
eine Stromspitze bemerkbar. Die maximale Spannung ca. 60 V wird von dem Span-
nungsteiler zwischen dem ohmschen Anteil der SMD-Ferrit-Impedanz Rp = 100 Q und
der TLP-Impedanz Z.p = 50 Q vorgegeben. Der berechnete magnetische Fluss @ bei
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allen Anstiegszeiten zeigt eine Streuung von ca. 2,5 % um den Mittelwert 430 nWb.
Diese Ergebnisse wurden hintereinander an dem SMD-Ferrit aufgenommen und be-
statigen, dass die magnetischen Feldstarken, die durch die Stréme bis 2 A an diesem
Bauelement hervorgerufen werden, keine irreversible Anderung der Domanenstruktur
bewirken.

Die Degradations- und Hystereseeffekte bei den hoheren Stromstarken sind in Abbil-
dung 3.25 anhand einer 500 V TLP-Entladung visualisiert. Eine Anstiegszeit von 10 ns
wurde gewahlt, um die zeitliche Auflosung zu vergrofiern. Fur die Untersuchung wurde
ein neuer Ferrit verwendet. Bereits bei der zweiten Entladung ist eine deutliche Degra-
dation der Eigenschaften zu erkennen. Der beobachtete Effekt ist reversibel, geringe
Amplituden umgekehrter Polaritat oder ein Wechselfeld bringen den Ferrit in den Ur-
sprungszustand zurtck. Eine NWA-Messung in dem 0 A Arbeitspunkt hat keine signi-

fikante Abweichung zum Frequenzgang in Abbildung 3.21 gezeigt.
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Abbildung 3.25: SMD-Ferrit TDK 120 Q, Einfluss der Degradation auf das Hochstromverhalten.

Der magnetische Fluss von der ersten Entladung betragt 500 nWb und passt gut zu
der approximierten Kennlinie in Abbildung 3.23. Bei der zweiten Entladung werden nur
330 nWb berechnet.

Vergleich von Ferriten verschiedener Hersteller

Das verwendete Ferritmaterial und die Verarbeitung zu einem fertigen Bauelement un-
terscheiden sich von Hersteller zu Hersteller. Beide dieser Punkte haben einen grof3en
Einfluss auf das Verhalten eines Ferrits. Im Folgenden werden die Impedanzverlaufe
und die ®/I-Kennlinien von einem weiterer SMD-Ferrit (Vishay ILBB-0805 120 Q) und
einem Ringferrit (Wirth 74270012 40 Q) mit dem umfanglich untersuchten SMD-Ferrit
von TDK verglichen.

Die Impedanzamplituden der SMD-Bauelementen in Abbildung 3.26 (links) verdeutli-
chen, dass der Nennwert des Ferrits bei 100 MHz keine Auskunft zum Verhalten bei
anderen Frequenzen gibt. Insbesondere sind die groReren Unterschiede unterhalb von
100 MHz zu beobachten. Die Wicklung des Ringferrits besteht nur aus einem durch-
gesteckten Draht, dementsprechend ist der Wicklungswiderstand (Impedanz bei Fre-
quenzen <20 kHz) im Vergleich zu den SMD-Ferriten vernachlassigbar klein. Zusatz-
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lich ist die Strukturkapazitat, aufgrund des fehlenden Gehauses mit metallischen Kon-
takten, deutlich geringer. Der mit der Kapazitat einhergehender Abfall der Impedanz
ab ca. 500 MHz, wie bei einer SMD-Ausfuhrung, ist nicht sichtbar.
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Abbildung 3.26: Vergleich von zwei 120 Q SMD-Ferriten und einem 40 Q Ringferrit,
Impedanzamplituden (links), ®/I-Kennlinien (rechts).

Abbildung 3.26 (rechts) zeigt das Hochstromverhalten mit ebenfalls deutlichen Diffe-
renzen. Ein nichtlineares Verhalten ist an dem Ringferrit kaum sichtbar, die ®/I-Kenn-
linie weicht nur geringfliigig von einem linearen Verhalten ab. Bedingt durch nur eine
Wicklung ist die magnetische Feldstarke im Ferrit zu gering, um das Material in Satti-
gung zu bringen.

Beide SMD-Ferrite haben Spriinge in der ®/I-Kennlinie. Diese sind mit den irreversib-
len Wandverschiebungen in dem Ferrit-Material zu begrinden. Die Reproduzierbarkeit
ist nur bis ca. 2 A gegeben. Die bereits bei der Impedanzanalyse festgestellten Unter-
schiede in der Induktivitat werden nochmals bestatigt.

Verifikation mit TLP-Entladung

Im Folgenden wird das hergeleitete und parametrierte Simulationsmodell des SMD-
Ferrits mit gemessenen TLP-Entladungen verifiziert. Abbildung 3.27 zeigt die Ergeb-
nisse bei 100 V Ladespannung und 1,1 ns Anstiegszeit. Zugleich erfolgt der Vergleich
zwischen einem linearen und einem nichtlinearen Ferrit-Modell. Das lineare Modell

wurde mit den Ergebnissen der Impedanzanalyse in Abbildung 3.22 parametriert.
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Abbildung 3.27: SMD-Ferrit TDK 120 Q, Simulation und Messung bei einer 100 V/ 1,1 ns TLP-
Entladung.

-87 -



Frequenzselektive Schutzelemente

Das lineare Modell kann die Messergebnisse nicht wiedergeben, Auch das nichtlineare
Modell kann den Ubergang in den quasistatischen Zustand nicht exakt nachbilden.
Diese Ungenauigkeit resultiert aus den Vereinfachungen bei der Modellierung von den
dissipativen Eigenschaften. Dessen ungeachtet wird eine erhebliche Verbesserung im
Vergleich zu einem linearen Modell erreicht.

Wie Abbildung 3.24 gezeigt hat, kann eine Anderung der Anstiegszeit zu groken Un-
terschieden fuhren. Das nichtlineare Modell ist in einem breiten Frequenzbereich gultig
und bildet das Verhalten bei langsameren Vorgangen ebenfalls prazise ab (vgl. Abbil-
dung 3.28). Die Einschrankung beim Ubergang in den quasistatischen Zustand bleibt
allerdings erhalten.
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Abbildung 3.28: SMD-Ferrit TDK 120 Q, Simulation und Messung
bei einer 100 V/ 10 ns TLP-Entladung.

3.2.6 Zusammenfassung und Diskussion

Ferrite werden insbesondere in der SMD-Bauform zur Unterdrickung der schmalban-
digen Stérungen auf PCBs eingesetzt. Es sind dissipative, weichmagnetische Werk-
stoffe, die in einem magnetischen Wechselfeld ausgepragte Wirkverluste aufweisen.
Real- und Imaginarteil von der komplexen Permeabilitat haben eine vergleichbare Gro-
Renordnung und sind frequenzabhangig in dem ESD-Spektrum. Die nichtlinearen Ei-
genschaften beruhen auf der bevorzugten Orientierung der magnetischen Dipole in
den makroskopischen Domanen. Initial ist die Ausrichtung dieser Weillschen Bezirke
gleichverteilt und das Material wirkt nach auf3en nicht magnetisch. Hohe magnetische
Feldstarken kdnnen zu einer VergroRerung von einzelnen Domanen oder zu einer
sprunghaften Drehung der magnetischen Dipole innerhalb eines Bezirks flhren. Die
Folge daraus ist eine Abnahme der komplexen Permeabilitat.

In einer theoretischen Analyse wurde gezeigt, dass die weichmagnetischen, dissipati-
ven Eigenschaften der Ferrite mit einem Parallel-Ersatzschaltbild in einem grof3en Fre-
quenzbereich abgebildet werden kénnen. Erst oberhalb der gyromagnetischen Grenz-
frequenz kommt es zu einer Abweichung, die aber bei SMD-Ferriten durch die parasi-
tare Gehausekapazitat maskiert wird. Der Vorteil des hier gezeigten Simulationsmo-

- 88 -



Frequenzselektive Schutzelemente

dells ist, dass die komplexe Impedanz nur unter einer Verwendung von frequenzkon-
stanten Bauelementen nachgebildet wird. Das Simulationsmodell wurde mit den Im-
pedanzmessungen verifiziert.

Die Nichtlinearitat der einzelnen Bauelemente des Simulationsmodells bei einer Uber-
lagerung mit einem DC-Strom ist unsymmetrisch ausgepragt. Nur die Induktivitat zeigt
eine ausgepragte Stromabhangigkeit.

Die Hochstrom-®/I-Kennlinie weist ab 2 A Spriinge auf. Die Hysterese und die rema-
nente Induktion werden sichtbar. Das Verhalten ist jedoch reversibel, es wurde keine
permanente Degradation festgestellt. ESD ist meist ein Einzelereignis. Diese Eigen-
schaft erlaubt es, die Hysterese in dem Simulationsmodell zu vernachlassigen. Die
nichtlineare Induktivitat wurde mit der gemessenen ®/I-Kennlinie parametriert. Die Si-
mulationsergebnisse bilden das gemessene Hochstromverhalten gut ab. Eine leichte
Abweichung entsteht aufgrund der Vernachlassigung der nichtlinearen dissipativen Ei-
genschaften.

Es wurde gezeigt, dass die Auspragung von nichtlinearen Eigenschaften bei Betriebs-
bedingungen und bei ESD unterschiedlich ist. Wird eine Untersuchung bei Betriebs-
bedingungen angestrebt, sollten die Ergebnisse der Impedanzanalyse in verschiede-
nen Arbeitspunkten zu einer Parametrierung herangezogen werden.

Aufbauend auf den vorgestellten Ergebnissen, kann die Hochstromcharakterisierung
durch eine Erfassung der nichtlinearen Wirkverluste in einem Ferrit erganzt werden.
Hierzu sind weitere Datenverarbeitungsschritte und Algorithmen notwendig. Der kon-
stante Widerstand im Simulationsmodell wird zu einer nichtlinearen U/I-Kennlinie
(Stromabhangiger Leitwert).
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4 Spannungsselektive Schutzelemente

In diesem Kapitel wird auf die Eigenschaften der spannungsselektiven Schutzele-
mente eingegangen. Wahrend eine Nichtlinearitat der frequenzselektiven Schutzele-
mente sich eher negativ auf das ESD-Verhalten auswirkt, ist eine entsprechend nicht-
lineare I/U-Kennlinie eine gewollte, fur den Schutz essentielle Eigenschaft. Dabei er-
fasst die I/U-Kennlinie die Wirkung nur partiell. Insbesondere das Einschaltverhalten
wahrend einer ESD kann von dynamischen, meist ebenfalls nichtlinearen Prozessen
gepragt sein.

Im Folgenden werden die Vielschicht-Varistoren, Silizium-Lawinendioden und
Snapback-behaftete Schutzelemente untersucht. Die Ursachen des Einschaltverhal-
tes und der nichtlinearen Eigenschaften werden erlautert. Zum Teil wird auf die spate-
ren Charakterisierungsergebnisse vorgegriffen, um gezielt die beobachteten Effekte
zu erklaren. Nachfolgend werden einige ausgewahlte publizierte Modellierungsan-
satze analysiert und die notwendigen Erganzungen zur Aufstellung eigener Modelle
abgeleitet. Im letzten Schritt wird ein Bauelement der jeweiligen Gruppe unter Verwen-
dung der Methoden aus Kapitel 2 charakterisiert. Die Ergebnisse werden zur Modell-
parametrierung herangezogen.

4.1 Vielschicht-Varistoren

Ein Varistor ist ein nichtlinearer spannungsabhangiger Widerstand. Der Name ist aus
dem englischen Begriff "Variable Resistor" abgeleitet. Fur eine haufig verwendete
Klasse von Varistoren sind auch die Bezeichnungen Voltage Dependent Resistor
(VDR) oder auch Metall-Oxid Varistor (MOV) gelaufig. Die Spannungsabhangigkeit der
MOV wird mit einer halbleitenden Siliziumkarbid- (SiC) oder Zinkoxid- (ZnO) Keramik
realisiert, wobei ZnO aufgrund des kleineren differentiellen Widerstands mehr Verbrei-
tung findet [94]. Die Varistoren kommen urspringlich aus der Energietechnik und wer-
den dort in Block-, Scheiben- und Rohrbauform hergestellt und eigesetzt. Vielschicht-
Varistoren in einer SMD-Bauform (engl. Multi-Layer Varistor: MLV) werden seit einiger
Zeit auch als Schutzelemente vor einer ESD und einer transienten Uberspannung an-
deren Ursprungs angeboten.
Das quasistatische nichtlineare Verhalten eines MLV ist identisch zu anderen Varisto-
ren. Die bekannte Varistorgleichung [79] kann ebenfalls angewandt werden.

UMLV>n
1A

IMLV == 1A . ( 41

Der Ubergang aus einem sperrenden in einen leitenden Zustand ist von dynamischen
Prozessen begleitet, die nicht nur auf die spannungsabhangige Kapazitat zuriickzu-
fuhren sind. Ausgepragte Einschalteffekte in Form einer Spannungsiberhéhung wer-
den in den ersten Nanosekunden beobachtet [10]. Einige vergleichbaren Effekte unter
einer Belastung mit rechteckigen Pulsen wurden bereits bei den Varistoren aus der
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Energietechnik festgestellt [48], [49], [98], [99]. Die Autoren von [48], [98], [99], haben
auch eine Theorie zu der physikalischen Herkunft des beobachteten Phanomens vor-
gestellt. Diese wird im Abschnitt Einschalteffekte vorgestellt.

4.1.1 Aufbau

Far ESD-Schutz sind insbesondere die Vielschicht-Varistoren in einer SMD-Ausfuh-
rung interessant. Der Aufbau entspricht weitestgehend dem eines MLCC (Ab-
schnitt 3.1.1), mit dem Unterschied, dass eine ZnO-Keramik anstelle des Dielektrikums
zum Einsatz kommt [100]. Abbildung 4.1 veranschaulicht die Struktur.

ZnO-Korn
ZnO-Keramik
Metallische Kontakte
Metallische Elektrode

> wbh =

Abbildung 4.1: Aufbau eines Vielschicht-Varistors [100].

Zwischen zwei metallischen Elektroden befindet sich eine Schicht aus einer Varistor-
Keramik. Diese ihrerseits besteht aus einer Vielzahl der Mikrovaristoren in einer Pa-
rallel- und Reihenanordnung. Das elektrische Verhalten wird Uber die Anordnungen
der Mikrovaristoren festgelegt. Die mittlere Anzahl in Reihe geschalteter Mikrovaristo-
ren in einer Schicht bestimmt die Durchbruchspannung. Es sind ganze Vielfache der
Hohe der Potentialbarriere mdglich. Abbildung 4.2 (rechts) zeigt exemplarisch ein His-
togramm zur Variation der Durchbruchspannung bestimmt an 200 ZnO-Mikrovaristo-
ren [98]. Der statistische Mittelwert betragt ca. 3,5 V. Diese Eigenschaft bietet eine
Eingriffsmoglichkeit bei der Auslegung eines MLV. Die Flachen der Metallelektroden
und die zusatzlichen Schichten erhdhen die Anzahl der parallelverschalteten Mikrova-
ristoren. Diese Konstruktionsweise wirkt sich positiv auf das Stol3stromabsorptionsver-
mdgen, bzw. das Energieaufnahmevermégen des MLV aus. Im Gegenzug nimmt die
Kapazitat proportional zu der aufgespannten Flache zu.

Der Einsatz als ESD-Schutzelement wird von den geringen Herstellungskosten, der
flexibler Dimensionierung und dem hohen Energieaufnahmevermdgen begunstigt. Vor
allem MLCC-Hersteller kdnnen ihre Prozesse mit relativ wenig Aufwand auf die MLV
anpassen [100]. Aufgrund seiner Struktur zeigt ein MLV nur eine geringe Temperatur-
abhangigkeit.

Zn0O-Keramik

Wahrend der Herstellung wird ZnO als die Hauptkomponente (ca. 90 %) mit zahlrei-
chen weiteren Dotierelementen bzw. Additiven verfeinert. Das Sinterverhalten, die Mik-
rostruktur und die elektrischen Eigenschaften werden damit gezielt manipuliert. Ein
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umfassender Uberblick (iber die Varistorherstellung mit dem Sintervorgang und der
anschlieBenden Abklhlphase wird in [95] und [96] gegeben.
Die innere Struktur der ZnO-Keramik ist in Abbildung 4.2 (links) gezeigt. Es besteht
aus einzelnen ZnO-Kdérnern mit einem Durchmesser von ca. 1-100 ym [78], [79]. Wah-
rend der Herstellung wird in jedem Korn ein starkes Gefalle der Elektronenkonzentra-
tion zwischen dem Korninnere und dem Kornrand erreicht. Das Korninnere weist einen
geringen spezifischen Widerstand in einem Bereich von 0,3-1 Qcm auf [94]. Der im
Mittel 0,2 um breite Kornrand ist aufgrund des Elektronenmangels elektrisch isolierend
(spezifischer Widerstand 1-1000 GQcm). Die Verringerung der Leitfahigkeit wird in
dem Bereich der Kornrander durch eine Zugabe der Dotierstoffe, die als Elektronen-
fallen bzw. Akzeptoren wirken, verstarkt [78]. Zwei aneinandergrenzende Korner for-
men eine Korngrenze, auch als Mikrovaristor bezeichnet. Dazwischen befindet sich
zwar eine Intergranular-Schicht, diese ist aber aufgrund der Starke im Bereich einiger
Nanometer gegenliber dem Kornrand zu vernachlassigen [97].

40

ZnO-Korn
30
=
Intergranular & 20
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Korngrenze N | I | |“ .
2 3 4 5
Mikrovaristor Ansprechspannung [V]

Abbildung 4.2: Innere Struktur einer ZnO-Keramik [80] (links), Histogramm der gemessenen
Ansprechspannung an 200 Mikrovaristoren [98].

Es wurden verschiedene Ansatze verfolgt, um die Leitungsmechanismen in einem Va-
ristor zu erklaren. Eine Ubersicht wird in [95] und [96] gegeben. Allen ist gemeinsam,
dass die nichtlineare elektrische Leitfahigkeit ein Korngrenzenphanomen ist.

Die Leitungsmechanismen an einem Mikrovaristor werden mit dem Energieband-
schema beschrieben. Abbildung 4.3 (oben) veranschaulicht die drei Bereiche eines
Mikrovaristors zunachst unabhangig voneinander. Die Korngrenze (stark p-dotiert) be-
sitzt ein deutlich niedrigeres Ferminiveau Wgk als die ZnO-Kérner Wik (stark n-do-
tiert). Im Bereich der Korngrenze werden nach der Kontaktierung die schwach gebun-
denen Elektronen aus den n-dotierten ZnO-Kérnern durch die Akzeptor-Storstellen
(Locher) eingefangen. Es wird eine negative Flachenladung Q; aufgebaut. Auf beiden
Seiten der Korngrenze bildet sich eine Raumladungszone aus. Die negative Flachenla-
dung der Korngrenze wird somit durch die ionisierten, positiv geladenen Donatoren
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der Raumladungszonen kompensiert. Als eine Folge dieser Ladungsverteilung verbie-
gen sich die Energiebander in der Nahe der Korngrenze und bilden eine Potential-
Barriere Wg. Diese Konfiguration entspricht einer doppelten Schottky-Barriere, die den
Elektronenstrom durch die Korngrenze steuert [94] (vgl. Abbildung 4.3 (unten links)).
Im Vordurchbruchbereich liegt das Fermi-Niveau Wy auf der rechten Seite hoher als
das Maximum der Valenzbandkante Wy,. Die Potentialbarriere an einem Mikrovaristor
kann von den Elektronen durch die thermische Anregung oder das Tunneln
uberwunden werden. Der Stromfluss ist eine Funktion der angelegten Spannung und
der Temperatur.
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Abbildung 4.3: Energiebandschema in der Nahe einer Korngrenze im neutralen Zustand (links),
im Durchbruch- und Hochstrombereich (rechts) [96], [99].

Abbildung 4.3 (unten rechts) veranschaulicht das Energiebandschema in dem Durch-
bruch- und Hochstrombereich. Mit der steigenden Spannung und der gleichbleibenden
Korngrenzenladung Q; sinkt die Barrierenhdhe und der Strom steigt an. Der Stromfluss
wird bei hohen Feldstarken in der Nahe der Korngrenze durch einige weiteren Pro-
zesse begunstigt [96], [99]. Beim Durchqueren der Potentialbarriere konnen einige
Elektronen eine hohe kinetische Energie aufnehmen. Diese "heil’en" Elektronen ge-
nerieren durch die StofRionisation in der Raumladungszone neue Elektronen-Loch-
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Paare. Unter der Einwirkung des elektrischen Feldes diffundieren die, im Valenzband
erzeugten, positiv geladenen Minoritatsladungstrager (Lécher) zurlick zu der Korn-
grenze. Dort werden diese zunachst eingefangen, anschlieend folgt eine Rekombi-
nation mit den Elektronen. In dem Durchbruch- und Hochstrombereich ist somit an der
Korngrenze neben der negativen Elektronenladung auch eine positive Locherladung
vorhanden. Die daraus resultierende Reduktion der Gesamtladung verringert die Bar-
rierehohe Wg. Der einsetzende Ruckkopplungsmechanismus begunstigt eine schnelle
Zunahme des Stromes.

Das Locher-Rekombinationsmodell erklart eine Vielfalt der experimentellen Beobach-
tungen: die charakteristische Streuung der Durchbruchspannung pro Korngrenze, die
hohen Werte fir den Nichtlinearitatskoeffizient n in Gl. 4.1, die an den Korngrenzen
beobachtete Elektrolumineszenz und das dynamische Verhalten der ZnO-Varistoren
unter einer Belastung mit steilen Pulsen [79], [94], [96].

Einschalteffekte

Bei Belastung eines MLV mit schnellen Transienten wie einer ESD-Entladunag tritt eine
Spannungstiberhdhung wahrend des Ubergangs von dem nichtleitenden in den leiten-
den Zustand auf (vgl. (Abbildung 1.12). Diese dauert einige Zehnen Nanosekunden
und kann wesentlich hdher als die quasistatische Klemmspannung des Schutzelemen-
tes sein. Die Ursache flr dieses dynamische Verhalten beruht auf den Leitungsme-
chanismen in dem Durchbruchbereich entsprechend dem Lécher-Rekombinationsmo-
dell. Die Korngrenzenladung, insbesondere der Anteil der Locher, kann einer sehr
schnellen Spannungsanderung nur mit einer Verzdogerung folgen. Der Abbau von der
Potentialbarriere Wi durch die Locher nimmt einige Nanosekunden in Anspruch. Je
grolRer die anliegende Spannung ist, desto grofRer ist auch der Einfluss der Ldocher.
Das gemessene Verhalten konnte qualitativ mit den Simulationsmodellen unter Ver-
wendung des Locher-Rekombinationsmodell reproduziert werden [94], [96]. Im Fre-
quenzbereich erklart das Modell auch die, in [98] beobachtete, Kapazitatsabnahme
bzw. sogar den Vorzeichenwechsel und den Ubergang zu einem induktiven Verhalten.
Die Zusammensetzung von der Varistor-Keramik und der Herstellungsprozess haben
einen entscheidenden Einfluss auf die Ausdehnung der Raumladungszone und die
Ladungsverteilung in der Korngrenze. Damit wird die Spannungsuberh6hung mafge-
bend beeinflusst. Diese Eigenschaft erklart die experimentellen Ergebnisse mit den
MLVs verschiedener Hersteller.

Kapazitat

Die Gesamtkapazitat eines MLV ist eine Zusammensetzung aus den mikroskopischen
und makroskopischen Effekten:

e Makroskopische Kapazitat, bedingt durch den Schichtaufbau entspricht die
MLV-Struktur einem MLCC. Die Strukturkapazitat (vgl. Gl. 3.1) der Anordnung
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wird Uber die dielektrischen Eigenschaften der ZnO-Keramik erhoht. In [97]
wurde die relative Permittivitat experimentell ermittelt. Die Kapazitatsmessun-
gen an einer Parallelplatten-Anordnung entsprechend Abbildung 4.4 mit einer
ZnO-Keramik als das Dielektrikum haben die Werte fur €. zwischen 1000 und
1600 ergeben. Diese Werte sind sehr hoch in einem Vergleich zu der relativen
Permittivitat des reinen ZnO (g, 8 bis 10) und der Additiven (g 16 bis 25).

Zn0O-Keramik \/

Leitfahiges
Korninnere

Parallelplatten

Isolierender
Kornrand

Abbildung 4.4: Makroskopische Kapazitat.

Zum Teil kann diese Diskrepanz mithilfe der Mikrostruktur der Varistor-Keramik
mit einem gut leitenden Korninneren und einem isolierenden Kornrand erklart
werden. Anschaulich beschrieben, werden die Parallelplatten der Messanord-
nung durch das leitfahige Korninnere naher zu einander gebracht. In den mik-
roskopischen Aufnahmen liegt das Verhaltnis zwischen dem Korninneren und
dem Kornrand bei ca. 1000. Diese reduzierte Dicke der Messanordnung resul-
tiert unmittelbar in einer Zunahme der Kapazitat, bzw. der berechneten relativen
Permittivitat [97]. Zum anderen wird die Raumladungs-Polarisation zur relativen
Permittivitat beitragen, allerdings nur bei tiefen Frequenzen (vgl. Ab-
schnitt 3.2.2). Im Frequenzbereich bis 1 GHz werden die Effekte der Orientie-
rungs-Polarisation auch in der ZnO-Keramik starker ausgepragt sein.
Mikroskopische Kapazitat, in den Raumladungszonen einer ZnO-Korngrenze
entsprechend Abbildung 4.3 bildet sich je eine Sperrschichtkapazitat. Diese
sind in Reihe verschaltet, wobei die eine in Sperrrichtung und die andere in
Durchlassrichtung betrieben ist [98]. Die Sperrschichtkapazitaten tragen zu der
Gesamtkapazitat eines MLV bei.

In [79] und [98] wurden Kapazitatsmessungen an ZnO-Varistoren aus der Energietech-
nik in einzelnen Frequenz- und Vorspannungsbetriebspunkten vorgestellt. Fur hohe
Frequenzen findet eine leichte Kapazitatsabnahme mit wachsender DC-Vorspannung
statt. Bei tiefen Frequenzen zeigt die Messung zuerst eine leichte Zunahme der Kapa-
zitat. Im Bereich der Durchbruchspannung sind ein rapider Abfall und ein Vorzeichen-
wechsel zu verzeichnen. Die negativen Kapazitatswerte kommen aufgrund der positi-
ven Locherladung, entsprechend dem Locher-Rekombinationsmodell, zustande.

Die gesamte nichtlineare Kapazitat eines MLV ergibt sich aus einer Uberlagerung der
beschriebenen Effekte, die ihrerseits in einer starken Relation zu der Zusammenset-
zung der Varistor-Keramik und dem Herstellungsprozess stehen.
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Fehlermechanismen

Eine grol3e Herausforderung bei der Entwicklung von Varistoren ist die Verminderung
der Langzeitdegradation. Diese kann verschiedene Erscheinungsbilder annehmen.
Wobei typischerweise der Anstieg des Leckstromes gemeint ist. Dieser kann an einem
Varistor nach der Belastung mit einigen Pulsen, einer DC- oder AC-Spannung auftre-
ten [12], [96], [98]. Der Effekt wird sowohl der Korngrenze als auch der Intergranular-
schicht (Additive) zugeschrieben. Eine konsistente Beschreibung wird durch die starke
Abhangigkeit von der Zusammensetzung und dem Herstellprozess erschwert [94],
[96]. Es wird zwischen stabilen und instabilen Keramiken unterschieden. Die instabile
Degradation wird von einem Anstieg des Leckstromes bei einer gleichbleibenden
Spannung begleitet. Dies kann bereits bei normalen Betriebsbedingungen zu einer Er-
hitzung des Varistors und einer thermischen Zerstorung flihren. Stabile Keramiken zei-
gen ein umgekehrtes Verhalten, die I/U-Kennlinie verschiebt sich zu den grof3eren
Spannungen.

4.1.2 Modellierung

ZnO wurde zuerst fir die Uberspannungsableiter in HV-Anlagen verwendet. Entspre-
chend beziehen sich die ersten Verdéffentlichungen zur Modellierung auf die spezifi-
schen Anforderungen seitens dieses Einsatzgebiets. Die Autoren in [48] leiten ein Mo-
dell aus den physikalischen Eigenschaften eines Mikrovaristors ab. Abbildung 4.5
(links) veranschaulicht die vorgestellte Aufteilung in das lineare Korninnere und die

nichtlineare Korngrenze.
L

A/ Ao

Sz

Ao(U) Aq(U)

Abbildung 4.5: Simulationsmodelle der ZnO-Uberspannungsableiter:
physikalischer Ansatz (links) [48], verhaltensbasierter Ansatz (rechts) [49].
Das nichtlineare Einschaltelement A(U,dU/dt,t) ist eine Funktion der Spannung U,
der Spannungssteilheit dU/dt und der Zeitkonstanten T zum Erreichen des Gleichge-
wichts aus Lochern und Elektronen in der Korngrenze. Die Kapazitat einer Korngrenze
C(U,dU/dt,9) ist von der Spannung U, der Spannungssteilheit dU/dt und der Tempe-
ratur 9 abhangig. Die Spannungssteilheit ist als das frequenzabhangige Verhalten zu
interpretieren. Der nichtlineare Widerstand R, (I) bildet zusammen mit dem leitfahigen
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Korninneren R, die I/U-Kennlinie in den Durchbruch- und Hochstrombereichen. Die
Temperatur 9 hat eine Auswirkung auf den Leckstrom R(9).

Der Ubergang von einem Mikrovaristor auf ein Gefiige aus einer Reihen- und Parallel-
schaltung erfolgt durch eine Anpassung der einzelnen Werte. Eine gute Ubereinstim-
mung zwischen der Messung und der Simulation konnte gezeigt werden.

Eine vereinfachte Verhaltensbeschreibung mit dem Schwerpunkt auf das Einschalt-
und Hochstromverhalten wurde in [49] vorgestellt. Abbildung 4.5 (rechts) zeigt das Mo-
dell. Eine Spannungsuberhdéhung wird erreicht, indem zwei parallelverschaltete 1/U-
Kennlinien Ay(U) und A, (U) Uber eine lineare Induktivitat L, entkoppelt werden. Wah-
rend bei schnellen Transienten die I/U-Kennlinie A,(U) das Verhalten bestimmt, ent-
spricht die Kennlinie A; (U) dem quasistatischen Zustand. Die Widerstande R, und R,
erhdéhen die nummerische Stabilitat. Der Wert L, ist die Anschlussinduktivitat. Dieser
Ansatz entfernt sich aber deutlich von der physikalischen Struktur eines ZnO-Varistors.
Ein verallgemeinertes, verhaltensbasiertes Konzept flir spannungsselektive Schutze-
lemente in SMD-Gehause wurde in [27] vorgestellt. Die Autoren setzen das Modell aus
einem linearen frequenzabhangigen Anteil und einer nichtlinearen I/U-Kennlinie zu-
sammen. Die Parametrierung erfolgt mit Messdaten. Die Frequenzabhangige Impe-
danz wird mit einer LC-Reihenschaltung aus konzentrierten Bauelementen realisiert
und reprasentiert alle parasitaren Einflisse. Die I/U-Kennlinie ist in Form einer Tabelle
hinterlegt. Das Einschaltverhalten wird vernachlassigt. Das LC-Glied ist bei kleinen
Spannungen ungedampft und kann unerwinschte Schwingungen begunstigen.

I/U-
Kennlinie

Abbildung 4.6: Allgemeines, verhaltensbasiertes Simulationsmodell fiir
ein ESD-Schutzelement [27].

Eine Verfeinerung der Methode in [27] mit einem starkeren Bezug zu dem physikali-
schen Aufbau und einer Nachbildung der Spannungsiberhéhung wurde in [51], [52]
und [118] vorgestellt. Diese Veroffentlichungen sind im Zusammenhang mit der vorlie-
genden Arbeit entstanden. Das entwickelte Modell ist in Abbildung 4.7 gezeigt.
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Ra(1)

LN -z

a :

— ' Ryu(l
lUMLV Co(U)7 E L(I E/éillu()
Hochfrequenz  :Einschalt-: I/U-

(HF) elemente Kennlinie

Abbildung 4.7: Simulationsmodell eines Vielschicht-Varistors.

Die Impedanz eines MLV wird Uber die Gehauseeigenschaften und die ZnO-Keramik
bestimmt. Die im inneren leitfahigen ZnO-Koérner und die metallischen Kontakte tragen
zu den ohmschen Verlusten und der Induktivitat bei. Beide Gré3en sind in dem Vor-
durchbruchbereich linear und werden mit R, und L, zusammengefasst. Die Kapazitat
C,(U) ist eine Uberlagerung von mikro- und makroskopischen Effekten, zusatzlich lie-
fert das Gehause einen Beitrag. Ein Polynom zweiten Grades kann die Spannungsab-
hangigkeit mit guter Genauigkeit nachbilden.

CO(U)=C0+C1'U+C2'U2 4.2

In dem Durchbruchbereich wird bei einigen Frequenzen ein induktives Verhalten beo-
bachtet. In Anlehnung an den Ansatz in [49] wird eine RL-Parallelschaltung verwendet.
Die Ansprechspannung einzelner Mikrovaristoren unterliegt nach Abbildung 4.2
(rechts) einer Streuung. Vor allem im Durchbruchbereich sollte die Anzahl der aktiven
Mikrovaristoren proportional zu dem Stromfluss sein. Aufgrund der Parallelschaltung
der einzelnen Strompfade in einem Varistor (vgl. Abbildung 4.1) sollten die Werte der
Einschaltelemente umgekehrt proportional zu dem gesamten Stromfluss sein. Im
Hochstrombereich sind alle Mikrovaristoren aktiv und die Werte von R; und L, sollten
in einem Minimum konvergieren. Es werden die folgenden Ausdrucke fur die Einschalt-
elemente verwendet:

R, (D) = + Ry i
O e T /Ry gy M0

4.3

L1(I) = + Ll,Min

CL1° [+ 1/]-‘I,Max

Wobei cg,, c1, die Proportionalitdtsfaktoren sind. Die Konstanten Ry max, L1 max» R1Min
und L, vin sind die maximalen bzw. minimalen Werte der beiden Funktionen.

Die quasistatische I/U-Kennlinie im Durchbruchbereich wird von den Korngrenzen be-
stimmt. Der spannungsabhangige Stromfluss wird Uber die Varistorgleichung [79] be-
schrieben.

n

UMLV)
4.4

IMLV == 1A * ( UIA
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Dabei ist n der Nichtlinearitatskoeffizient und U, 4 eine Spannung, die bei einem Strom-
fluss von 1 A am Varistor anliegt. Eine punktsymmetrische 1/U-Kennlinie wird mit einem
ganzzahligen, ungeraden Exponenten erreicht. Im Hochstrombereich nimmt der Span-
nungsabfall an dem Korninneren R, zu. Die Reihenschaltung gibt die gesamte stati-
sche Kennlinie an:

1
UmLv(Imoy) = Usa - (Uyey/1A)0 + Rg - Iy 4.5

Es ist zu erkennen, dass der Widerstand R, besonders beim Hochstromverhalten ei-
nen Einfluss hat.

4.1.3 Charakterisierung und Parametrierung

Die entwickelten Methoden werden auf einen Epcos MLV (CT0603K14G [45]) ange-
wandt. Abbildung 4.8 zeigt die Impedanz in verschiedenen Arbeitspunkten.

10° =™ 0vV/OmA i 100 F—r—r e rm— o
= 22v/0mA 27.5V/5.4mA
—_ ) 24V/0.1mA 50 - 28.2VI17.7TmA
S 103 - N 26V/0.8mA | _ 28.3V/26.6mA
o U Sl % L - | w ||
g | | ; ; ; H; g 0 l.'~ = N \ ‘ N\
= C © \ ™\
E 10’ L & \\ N\ .\ \\Hh‘
< \ 7 -50 N N\
' ..l.\ \\.. \\~ [T
4 —_—
10 4 5 6 7 s 9 -100 4 5 6 7 8 ¢
10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10
Frequenz [Hz] Frequenz [Hz]

Abbildung 4.8: MLV Epcos CT0603K14G, Betrag und Phase der frequenzabhdngigen Impedanz
in verschiedenen Arbeitspunkten.

Bei kleinen DC-Vorspannungen wird der MLV in dem Vordurchbruchbereich betrieben,
die Impedanz entspricht einem MLCC und weist den charakteristischen Resonanz-
punkt auf. Ab 22 V DC-Vorspannung beginnen die Korngrenzen zu leiten und der MLV
gehtin den Durchbruchbereich tber. Der Stromfluss nimmt zu, und eine kontinuierliche
Abnahme der Impedanzamplitude bei den tiefen Frequenzen ist zu beobachten. Die-
ses Verhalten entspricht der nichtlinearen I/U-Kennlinie. Ab ca. 25 V DC-Vorspannung
ist ein weiterer Effekt zu beobachten, eine leichte Uberhéhung der Amplitude in dem
Bereich zwischen 10 kHz und der kapazitiven Grenzfrequenz tritt auf. Der positive
Phasenwinkel in diesem Bereich deutet ein induktives Verhalten an. Das Maximum
befindet sich bei einigen MHz. Diese Impedanzverlaufe bilden ein Schliisselelement
fur das Simulationsmodell nach Abbildung 4.7.

Das Ergebnis veranschaulicht die Herkunft der negativen Kapazitat, die in [98] beo-
bachtet wurde. Dabei haben die Messungen nur an einigen wenigen, diskreten Fre-
quenzen bis in den Megahertzbereich stattgefunden. Wie in Abbildung 4.8 dargestellt,
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findet in diesem Frequenzbereich bei DC-Vorspannung ein Phasenwechsel bzw. Vor-
zeichenwechsel statt. Unter der Annahme eines kapazitiven Verhaltens werden nega-
tive Werte berechnet.

Abbildung 4.9 vergleicht exemplarisch die gemessene und die approximierte Impe-
danz fir zwei Arbeitspunkte. Die 0 V Messung kann mit einer hohen Genauigkeit von
dem Modell approximiert werden. Bei einer 31 V DC-Vorspannung liegt das Maximum
der Impedanzuberhdhung bei 10 MHz, dieser Wert ergibt sich als die Resonanzstelle
zwischen der Kapazitat C, und dem induktiven Anteil L; von dem Einschaltelement.
Das RL-Einschaltelement ist eine Vereinfachung. Dementsprechend bleibt zwischen
der Messung und der Approximation eine Abweichung bestehen.

100
N
10° L
T e - 50
— il — i
% ] 1 i = = - dely
2 10 Messung, U=0V @ 0 .
g' § = === Approximation, U=0V R o
< ol Messung, U=28.3V -50
10 [ ======= Approximation, U=28.3V
E 59551 S 1 O 95 A o 23 -100 * st ull oy e A A S - e
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Frequenz [Hz] Frequenz [Hz]

Abbildung 4.9: MLV Epcos CT0603K14G, gemessene und approximierte Impedanz.

Die Modellparameter in Abhangigkeit der MLV-Spannung sind in Abbildung 4.10 ge-

zeigt.
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Abbildung 4.10: MLV Epcos CT0603K14G, Modellparameter.
Normierung auf: C, = 104 pF; L, =1 nH; R, = 440 mQ (links).
Einschaltelemente als Funktion des DC-Stromes (rechts).

Das lineare Verhalten von L, und R, ist konform zu den physikalischen Vorgangen.
Wie erwartet, ist die Kapazitat C, spannungsabhangig. Der Nominalwert von 104 pF
fallt bei der 27 V Durchbruchspannung auf ca. 80 % ab. Der weitere Verlauf ist nicht
eindeutig. Approximation mit einem Polynom zweiten Grades zeigt gute Ergebnisse.
Die drastische Anderung in dem Verlauf der Einschaltelemente L, und R, ist ein ein-
deutiges Indiz auf die stromabhangige Anzahl von aktiven Mikrovaristoren. Bis 0,5 mA
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(~25 V DC-Vorspannung) ist die Impedanzuberhdhung nicht sichtbar und die Parame-
terwerte kdnnen nicht bestimmt werden. Bei ESD sind Strome bis 30 A zu erwarten,
alle Mikrovaristoren sind dann aktiv und die Werte konstant. Die Approximation mit
Gl. 4.3 zeigt eine gute Ubereinstimmung mit den Messergebnissen.

Das Ergebnis der TLP-Charakterisierung ist in Abbildung 4.11 dargestellt. Die I/U-
Kennlinie kann mit einer hohen Genauigkeit approximiert werden. Der Wert von dem
Widerstand R, weicht mit 400 mQ nur um 9 % von den Ergebnissen der Impedanz-

messung ab.
20 ; j F 10° - . . . . .
Messung Messung /---
| 0
15 Approximation 10 Approxim ation ~
< < 10”7
g o 10
(7] N /
5 -6 /
10
0 10° : : -
0 10 20 30 40 50 0 10 20 30 40 50
Spannung [V] Spannung [V]

Abbildung 4.11: MLV Epcos CT0603K14G, I/U-Kennlinie lineare Strom-Achse (links),
logarithmische Strom-Achse (rechts).

Entsprechend dem Zusammenhang in Abbildung 1.13 ist die vorliegende Kombination
aus der 27 V Durchbruchspannung und der 104 pF Nominalkapazitat fur eine 1 kV
IEC-ESD grenzwertig. Die erste Stromspitze einer 1 kV ESD wird das Schutzelement
nicht zum Durchbruch bringen, somit wird das Verhalten bei ESD beeinflusst.

Eine leichte Degradation in Form einer positiven Verschiebung der Durchbruchspan-
nung um 0,5 V wurde nach eintausend TLP-Entladungen festgestellt. Dies entspricht
einer Anderung von weniger als 2 %. Damit gehért der MLV zu der Varistor-Gruppe
mit stabilen Keramiken [94]. Eine signifikante Veranderung der Impedanz in dem Vor-
durchbruch wurde nicht festgestellt. Insbesondere die Kapazitat ist gleichgeblieben.
Abbildung 4.12 vergleicht die gemessenen Strdome und Spannungen bei verschiede-

nen Anstiegszeiten flr eine 100 V TLP-Entladung.
i i [ [ [ i 2;

50

-
(3]

40

—— 0.1ns

— 0.29ns
— 0.59ns
= 01.1ns
05.0ns
10.0ns I 0:

30

Strom [A]

20

Spannung [V]

et
3]

10

-5 0 5 10 15 20 25 30 -5 0 5 10 15 20 25 30
Zeit [ns] Zeit [ns]

Abbildung 4.12: MLV Epcos CT0603K14G, Einfluss der Anstiegszeit einer 100 V TLP-Entladung.
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Bei den geringen Anstiegszeiten aul3ert sich die relativ grol3e Kapazitat des MLV in
Form einer Stromspitze. Die Spannungsuberhdhung tritt unabhangig von der Anstiegs-
zeit auf. Eine Simulation der Impedanz in diesem Arbeitspunkt zeigt ein Maximum der
Impedanziberhéhung bei ca. 40 MHz. GemalR Tabelle 2.2 liegt fir eine 10 ns An-
stiegszeit die Grenzfrequenz bei ca. 32 MHz, somit kann eine Anregung des relevan-
ten Bereichs weiterhin stattfinden.

Abbildung 4.13 stellt die Simulationsergebnisse einer 1000 V TLP-Entladung einer
Messung gegenuber. Zusatzlich zu dem vorgestellten Modell wurde ein Referenzmo-
dell entsprechend Abbildung 4.6 aufgefuhrt, das die Einschalteffekte nicht bertcksich-
tigt. Eine kapazitive Stromspitze ist bei dieser TLP-Ladespannung nicht mehr sichtbar.
Das Referenzmodell ist nicht in der Lage das Einschaltverhalten von einem MLV kor-
rekt wiederzugeben. Das vorgestellte Modell bildet die Spannungsiberhéhung hinrei-
chend genau nach. Die Abklingzeit betragt ca. 20 ns.

100 20
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c 10—
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Abbildung 4.13: MLV Epcos CT0603K14G, Simulation und Messung bei
einer 1000 V / 1,1 ns TLP-Entladung.

4.1.4 Zusammenfassung und Diskussion

Ein Vielschicht-Varistor kann zum Schutz vor einer ESD und einer transienten Uber-
spannung anderen Ursprungs eingesetzt werden. Der physikalische Aufbau entspricht
einem Vielschicht-Keramikkondensator mit einer ZnO-Keramik als das Dielektrikum.
Je zwei ZnO-Korner bilden einen Mikrovaristor. Die nichtlineare elektrische Leitfahig-
keit und die Einschalteffekte sind ein Korngrenzenphanomen. Die Ursache der beo-
bachteten Spannungsuberhdéhungen bei schnellen Transienten wurde basierend auf
dem aktuellen Stand der Forschung erlautert.

Die nichtlineare Kapazitat, das Einschaltverhalten und die I/U-Kennlinie wurden cha-
rakterisiert. Die abgeleitete Gleichung zur Nachbildung von der I/U-Kennlinie weist nur
drei Unbekannte auf. Diese Werte kdnnen anhand einer gemessenen Kennlinie ein-
fach bestimmt werden.

Aufbauend auf den Ansatzen aus einigen Veroéffentlichungen wurde ein Simulations-
modell abgeleitet, welches zusatzlich zu der nichtlinearen I/U-Kennlinie die Einschalt-
effekte nachbildet. Bei Bedarf ist die Nichtlinearitat von den Einschaltelementen ver-
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nachlassigbar, stattdessen kdnnen die Parameter anhand einer 1000 V TLP-Entla-
dung bestimmt werden. Diese Malkinahme geht auf Kosten von der Modellgenauigkeit
bei kleineren Amplituden. Die Parametrierung und die Implementierung werden aber
wesentlich vereinfacht.

In Bezug auf die Relation zwischen der Kapazitat und der Durchbruchspannung ent-
sprechend Abbildung 1.13 liegt bei dem untersuchten MLV ein Grenzfall vor. Wobei
eine hohere Ladespannung die Charakteristik in den sicheren Bereich verschieben
wird. Entsprechend ist die Nichtlinearitat von diesem Parameter bei einer ESD nicht
zu sehen. Fur das Verhalten bei normalen Betriebsbedingungen hat die Kapazitat eine
grolde Relevanz.

Aufbauend auf den hier vorgestellten Ergebnissen, ist es denkbar, die Einschaltele-
mente mit einer rekursiven Methode anhand von den einzelnen TLP-Verlaufen zu be-
stimmen. Diese Vorgehensweise kann es ermoglichen die nichtlinearen Parameter di-
rekt in dem Hochstrombereich zu messen, anstatt die Ergebnisse von einer Impedanz-
messung zu extrapolieren.

4.2 Silizium-Lawinendioden/TVS-Dioden

Diese Schutzelemente nutzen den Lawineneffekt zur Begrenzung einer transienten
Uberspannung. Speziell auf den ESD-Schutz abgestimmte Dioden werden unter an-
derem als TVS-Dioden (Transient-Voltage-Suppressor), Transient Absorption Zener
Diode (TAZ-Diode) und Suppressor-Dioden vermarktet. Diese Schutzelemente kon-
nen sehr steile I/U-Kennlinien aufweisen [9].

4.2.1 Aufbau

Eine Silizium-Lawinendiode besteht wie eine Halbleiterdiode aus einem n-dotierten
und einem p-dotierten Gebiet (vgl. Abbildung 4.14). Zum ESD-Schutz wird diese in
Sperrichtung betrieben. Beim Uberschreiten der Durchbruchspannung kommt es zu
einem Lawinendurchbruch, und ein steiler Stromanstieg findet statt. Dieser Stroman-
stieg flhrt bei einer normalen Halbleiterdiode meist zu einer Zerstérung durch einen
dielektrischen Durchbruch. In dieser Eigenschaft unterscheidet sich eine Silizium-La-
winendiode, deren pn-Ubergang hohen Sperrstromen standhalt. Die Zerstérmechanis-
men thermischer Natur sind mit der Verlustleistung verknlpft [28]. Meist sind diese
Schutzelemente auf mindestens 15 kV IEC-ESD in Kontaktentladungsmodus ausge-
legt. Die Flache des pn-Ubergangs, die Dotierung und die Substratleitfahigkeit bestim-
men malgeblich die elektrischen Eigenschaften [102]. Eine hohe Substratleitfahigkeit
verkleinert den Bahnwiderstand, der sich bei hohen Strémen besonders bemerkbar
macht. Ein groRerer Querschnitt des pn-Ubergangs steigert das Energieabsorption-
Vermogen auf Kosten der grolderen Sperrschichtkapazitat. Die Breite der Raumla-
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dungszone steuert die Durchbruchspannung. Der Lawinendurchbruch ist ein unidirek-
tionaler Effekt, eine bidirektionale Schutzcharakteristik wird mit einer Anti-Reihen-
schaltung realisiert.

pn-Ubergang | Bonddraht
S
Kathode - Anode '

1 . 11 |

- n-Ubergang Bahn-
p-Substrat P gang widerstand

Abbildung 4.14: Unidirektionale TVS-Diode: Schnittbild (links),
Rontgenbild in einem SOD-323 Gehause [17] (rechts).

Abbildung 4.14 (rechts) zeigt das Rontgenbild einer TVS-Diode [17]. Es ist zu erken-
nen, dass der eigentliche pn-Ubergang nur einen Bruchteil des gesamten Gehauses
einnimmt. Die Energie einer ESD wird in diesem Bereich in Warme umgesetzt. Die
Anode und die Kathode sind im Gehause mit einem Bonddraht verbunden.

Kapazitat

Die Gesamtkapazitat einer TVS-Diode ist die Summe (Parallelanordnung) der Gehau-
sekapazitat, die aufbaubedingt relativ klein ist, und der Kapazitat am pn-Ubergang. Die
Letztere hat einen nichtlinearen Sperrschicht- und Diffusionsanteil [102]. Die Diffusi-
onskapazitat tritt nur bei einem Stromfluss in die Durchlassrichtung in Erscheinung und
ist somit bei einer unidirektionalen TVS-Diode zu vernachlassigen. Somit bestimmt die
Sperrschichtkapazitat das Gesamtverhalten. Die Sperrschicht eines pn-Ubergangs
kann mit einem Parallelplatten-Kondensator verglichen werden (Abschnitt 3.1). Mit ei-
ner ansteigenden Spannung vergrofRert sich die Sperrschichtweite, die Flache des pn-
Ubergangs bleibt dagegen gleich. Somit nimmt die Kapazitat ab. Unter Berlicksichti-
gung, dass der Sperrbetrieb an einer TVS-Diode der positiven Polung entspricht, gilt
die folgende Naherung fur die Spannungsabhangigkeit einer Sperrschichtkapazitat
[102]:
Cso

U )m 4.6
Uit

Cs(U) =
s(U) (1+

Cso ist die Null-Kapazitat, diese bestimmt sich aus den Technologieparametern und
der Flache des pn-Ubergangs. Up; ist die Diffusionsspannung (ca. 0,5-1 V) und m ist
der Kapazitatskoeffizient (ca. 0,3-0,5). Diese Gleichung ist nur fir positive Spannun-
gen gultig. Bei einer negativen Spannung im Bereich der Diffusionsspannung liegt eine
Polstelle vor. Diese kann mit einer Fallunterscheidung im Simulationsmodell abgefan-
gen werden.
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Einschalteffekte

Die Einschalteffekte an den unidirektionalen TVS-Dioden werden in erster Linie von
den parasitaren Eigenschaften des Gehauses bestimmt [17]. Insbesondere der Bond-
draht wie in Abbildung 4.14 gezeigt bildet eine Induktivitat.

Der Ubergang aus dem nichtleitenden in den vollsténdig leitenden Zustand einer Diode
in Durchlassrichtung benotigt eine bestimmte Zeit, auch Transitzeit genannt [36], [102].
Wahrend dieser Phase kann eine transiente Spannungsuberhohung auftreten. An ei-
ner Leistungsdiode ist dieser Effekt unter dem Namen "Forward Recovery" be-
kannt [50]. Ein ahnliches Verhalten wurde auch an den TVS-Dioden beobachtet, wobei
aufgrund der Einschrankung auf den Durchlassbetrieb nur die bidirektionalen TVS-
Dioden betroffen sind [5], [13], [14]. Die Spannungsuberhéhung kann mehr als 200 %
des quasistatischen Zustandes erreichen, die Abklingzeit liegt bei ca. 80 ns [14]. "For-
ward Recovery" hat ihren Ursprung in einer unterschiedlichen Beweglichkeit der Ma-
joritats- und Minoritatsladungstrager. Bei hohen Strémen entsteht ein Uberschuss an
den Majoritatsladungstragern. Die Neutralisierung mit den Minoritatsladungstragern
hat eine zeitliche Ausdehnung in der Groenordnung der Transitzeit. Dieser Aus-
gleichsvorgang auldert sich in einer dynamischen Leitfahigkeitsmodulation des Bahn-
widerstands. Dieser klingt von einem anfanglich hohen auf den kleineren, quasistati-
schen Wert ab.

Besonders die kurze Anstiegszeit und die hohe Amplitude der ersten Stromspitze einer
ESD konnen "Forward Recovery" Effekte an den bidirektionalen TVS-Dioden auslo-
sen [14]. In dieser Arbeit wird nur eine unidirektionale TVS-Diode ausgewertet, aus
diesem Grund wird auf die Modellierung verzichtet. Ein moglicher Ansatz ist in [50]
gezeigt. Da die Ursache ahnlich wie bei einem Vielschicht-Varistor in einer unter-
schiedlichen Beweglichkeit der Ladungstrager liegt, wird vermutet, dass der Modellie-
rungsansatz entsprechend Abschnitt 4.1.2 Ubertragbar ist.

4.2.2 Modellierung

Eine universelle Modellierungsmethode des quasistatischen Verhaltens einer TVS-Di-
ode wurde in [24] vorgestellt. Die Durchbruchspannung wird mit einer Reihenschaltung
mehrerer Siliziumdioden in Durchlassrichtung (je 0,7 V) eingestellt. Der Bahnwider-
stand wird explizit bericksichtigt. Beide Bauelemente sind in vielen Netzwerksimula-
toren verfugbar.

In [101] wurde ebenfalls eine Methode zur Modellierung von TVS-Dioden in SPICE
vorgestellt. Es wurde das Verhalten in Durchlassrichtung und in Sperrrichtung berick-
sichtigt. Zunachst wurde nur die Klemmspannung bei Surge-Pulsen nach IEC/EN
61000-4-5 [47] simuliert. Wie in Abbildung 1.11 gezeigt, unterscheiden sich die cha-
rakteristischen Eigenschaften dieser Pulse von denen einer ESD. Die Autoren in [17]
greifen dieses Simulationsmodell zur Untersuchung von ESD auf.
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Der universelle Ansatz zur Modellierung der spannungsselektiven Schutzelemente in
[27] (vgl. Abbildung 4.6) ist auf eine TVS-Diode ebenfalls anwendbar. Entsprechend
Abschnitt 4.1.2 wird es um den Bahnwiderstand R, erweitert. Abbildung 4.15 zeigt das
entstandene Modell.

oo Lo Ro b
_z l
U — U Ryu(U
i TVS Co(U)7 i /é' n(U)
Hochfrequenz I/U-
(HF) Kennlinie

Abbildung 4.15: Simulationsmodell einer TVS-Diode.

Hierbei ist R,y die I/U-Kennlinie des pn-Ubergangs in Sperrrichtung, C, ist die Sperr-

schichtkapazitat, R, fasst den Bahnwiderstand und die Verluste in den Gehausekon-
takten zusammen, L, ist die Induktivitat des Bonddrahtes und der Gehausekontakte.

Die I/U-Kennlinie kann mit der folgenden Gleichung modelliert werden, wobei die
Sperrrichtung einer positiven Polung entspricht [102]:
U—Upg

nUr )

[=Ipg- exp( 4.7

Upg und Ipg sind die Spannung und der Strom im Durchbruch (vgl. Abbildung 1.10), n
ist der Emissionskoeffizient. Die Temperaturspannung Uy ist proportional zur Tempe-
ratur des pn-Ubergangs. Diese GroRe wird als konstant angenommen und betragt bei
Raumtemperatur ca. 26 mV [102]. Das Einsetzen des Parameters I in den Exponen-

ten zeigt die Mehrdeutigkeit dieses Ausdrucks:
=Uja

U — (Upg — log(Ipg/1A) - n - Ut)
[=1A-exp / 4.8

n-UT

Eine und dieselbe |/U-Kennlinien kann mit den unterschiedlichen Wertepaaren
(Upg, Ipg) realisiert werden. Wird der Ausdruck entsprechend Gl. 4.8 zu einem einzel-
nen Parameter U;, zusammengefasst, entsteht eine eindeutige mathematische Be-
schreibung. Ein weiterer Vorteil dieser Beschreibungsform ist die einfache Ablesbar-
keit des Parameters U,, auf einer gemessenen |/U-Kennlinie. Dieser Wert entspricht
der Klemmspannung bei 1 A (vgl. Abbildung 1.10). Der Emissionskoeffizient definiert
die Steilheit der Kennlinie in dem Durchbruchbereich und sollte ca. 1-2 betragen [102].
In Abbildung 4.15 ist zu erkennen, dass in einem statischen Zustand der Strom I durch
den pn-Ubergang gleich dem gesamten Strom Ipys ist. In diesem Fall, fiihrt eine Rei-
henschaltung aus Gl. 4.8 und den ohmschen Verlusten R, zu dem folgenden Ausdruck
fur die gesamte I/U-Kennlinie:

Urys = log(Itys/1A) - n - Ur + Ujp + Rg « Igys 4.9
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Wie beschrieben, kann der pn-Ubergang wahrend einer Entladung sich erwarmen. Der
Einfluss der Temperatur auf das Verhalten einer Diode wird in Gl. 4.7 und GI. 4.9 mit
der Temperaturspannung Ut bertchsichtigt. Es ist zu erkennen, dass im Falle einer
Erwarmung bei einem gleichbleibenden Stromfluss durch die Diode die Klemmspan-
nung ansteigen wird. Die Autoren in [13] zeigen eine Mdglichkeit diesen Effekt in Si-
mulation zu berlcksichtigen. Hierzu wird der Strom durch das Bauelement Ityg mit
einem thermischen Kondensator integriert. Es wird von einer adiabaten Erwarmung
ausgegangen. Die Spannung an diesem Kondensator ist proportional zu dem Tempe-
raturanstieg bei einer ESD. Die Verknlpfung der elektrischen und thermischen Doma-
nen erfolgt mit gesteuerten Quellen. Der pn-Ubergang einer TVS-Diode ist relativ groB,
dadurch wird die Erwarmung verlangsamt und der thermische Einfluss auf das elektri-
sche Verhalten ist zu vernachlassigen.

Die frequenzabhangige Impedanz einer TVS-Diode im Vordurchbruchbereich wird
maldgeblich Uber die Sperrschichtkapazitat C,, den Widerstand R, und die Induktivitat
L, bestimmt. Die Spannungsabhangigkeit von C, wird nach GI. 4.6 modelliert.

4.2.3 Charakterisierung und Parametrierung

Das Untersuchungsobijekt ist eine unidirektionale TVS-Diode (NXP PESD5VOL1UL).
Nach dem Datenblatt [103] liegt die Kapazitat bei maximal 30 pF und die Durchbruch-
spannung in einem Bereich von 6,4-7,2 V. Die TVS-Diode weist eine hohe Eigensi-
cherheit auf und soll einer 26 kV IEC-ESD im Kontaktentladungsmodus standhalten
konnen.

Abbildung 4.16 stellt die gemessene Impedanz in verschiedenen Arbeitspunkten dar.
Die héchste gewahlte DC-Vorspannung des NWA betragt 11 V, dabei liegt an der TVS-
Diode eine Spannung von nur 7,2 'V an.
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Abbildung 4.16: TVS-Diode NXP PESD5VOL1UL, Betrag und Phase
der frequenzabhangigen Impedanz in verschiedenen Arbeitspunkten.

Bei einer DC-Spannung unterhalb von 6 V sperrt die TVS-Diode und das Verhalten ist
vorwiegend kapazitiv. Ohne einer Uberlagerung mit der DC-Vorspannung liegt der Re-
sonanzpunkt bei 900 MHz und 620 mQ. Mit der steigenden DC-Vorspannung bleibt
das kapazitive Verhalten erstmal erhalten. Die Sperrschichtkapazitat nimmt jedoch ab
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und bewirkt eine Verschiebung der Resonanzfrequenz in einen Bereich oberhalb von
1 GHz. Das Ablesen der Induktivitat und des Bahnwiderstands ist nicht mehr moglich.
Der Durchbruch ereignet sich in einem Bereich von 6-7 V. Wie erwartet, tritt eine Im-
pedanziberhéhung nicht auf. Dieses Verhalten deutet darauf hin, dass die Einschalt-
effekte unter einer Belastung mit schnellen Transienten nicht auftreten werden.

Bei einer DC-Spannung im Bereich von 7,2 V ist das Verhalten bis 100 MHz rein
ohmsch. Der differentielle Widerstand betragt 650 mQ. Dieser Wert stimmt gut mit den
620 mQ im Resonanzpunkt der 0 V Messung Uberein. Ab 100 MHz ist die Induktivitat
des Bonddrahtes und der Gehausekontakte sichtbar. Trotz des optischen Eindrucks,
betragt die Induktivitdtsanderung bei 7,2 V weniger als 10 % gegenuber dem Initialwert
1,25 nH bei der 0 V DC-Spannung. Diese Streuung ist auf das Messrauschen und die
Begrenzung des Messbereichs auf 1 GHz zurlickzuflihren. Die Annahme der konstan-
ten Modellparameter L, und R, wird mit diesem Ergebnis bestatigt.

Das Modell nach Abbildung 4.15 gibt die Impedanz in allen Arbeitspunkten prazise
wieder. Abbildung 4.17 veranschaulicht exemplarisch die Approximation in den Ar-
beitspunkten 0 V und 6,7 V.
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Abbildung 4.17: TVS-Diode NXP PESD5VOL1UL, gemessene und approximierte Impedanz.

Abbildung 4.18 stellt die Spannungsabhangigkeit der Sperrschichtkapazitat und die
Approximation mit Gl. 4.6 dar.
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Abbildung 4.18: TVS-Diode NXP PESD5VOL1UL, spannungsabhangige Kapazitat.
Normierung auf: C, =25,2 pF.

Der gemessene Nominalwert von 25,2 pF stimmt gut mit der Angabe im Datenblatt
[103] Uberein. Die Kennlinie wird bis 20 V extrapoliert. Bereits bei 5 V liegen nur noch
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50 % des Nominalwertes an. Wenn die Kapazitat eine geringfugige Tiefpasswirkung
auf ein Nutzsignal ausuben soll, kann es kritisch werden. Unter Berlcksichtigung des
Zusammenhangs der Durchbruchspannung und der Kapazitat in Abbildung 1.13, ist
der Einfluss der Kapazitat auf das Einschaltverhalten bei der vorliegenden TVS-Diode
nicht zu erwarten. Theoretisch kdnnen bei der vorliegenden Durchbruchspannung
(ca. 6.8 V) Werte bis ca. 500 pF fur ESD-Analysen vernachlassigt werden.

Abbildung 4.19 zeigt die I/U-Kennlinie als das Ergebnis der TLP-Charakterisierung.
Wie erwartet ist der Durchbruchbereich sehr schmal. Nach der Uberschreitung der
Durchbruchspannung (ca. 6,8 V) findet ein abrupter Ubergang in den Hochstrombe-
reich statt. Das Modell bildet das Verhalten gut nach. Nur bei einem Strom unterhalb
von ca. 100 pA treten einige Ungenauigkeiten auf. Diese Unscharfe hat jedoch keinen
Einfluss auf das ESD-Verhalten. Der approximierte differentielle Widerstand betragt
ca. 556 mQ, Dieser Wert weicht nur um 10 % von den Ergebnissen der Impedanzana-
lyse ab. Das Simulationsmodell wird mit dem Ergebnis der I/U-Kennlinie parametriert.
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Abbildung 4.19: TVS-Diode NXP PESD5VOL1UL, I/U-Kennlinie lineare Strom-Achse (links),
logarithmische Strom-Achse (rechts).

Eine Beschadigung der TVS-Diode wurde im Charakterisierungsbereich nicht beo-
bachtet. Dieses Messergebnis steht im Einklang mit der im Datenblatt angegebenen
hohen Eigensicherheit von 26 kV IEC-ESD. Die Degradationsuntersuchung mit eintau-
send 1000 V TLP-Entladungen hat keine Veranderung der Eigenschaften hervorgeru-
fen.

In den TLP-Messungen wurden keine Einschalteffekte an der TVS-Diode beobachtet.
Auch eine Variation von der Anstiegszeit fuhrt nur zu einem induktiven Spannungs-
peak bei den steileren Flanken (vgl. Abbildung 4.20). Wie erwartet, tritt der kapazitive
Strompeak auch bei kleinen Anstiegszeiten nicht auf. Diese Eigenschaft ist durch die
niedrige Durchbruchspannung in der Kombination mit einer kleinen Kapazitat zu erkla-
ren.
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Abbildung 4.20: TVS-Diode NXP PESD5VOL1UL, Einfluss der Anstiegszeit
einer 100 V TLP-Entladung.

Abbildung 4.21 ist eine Gegenuberstellung der Simulations- und Messergebnisse bei
einer 1000 V TLP-Entladung. Es sind keine Einschalteffekte zu sehen. Auch bei hdhe-

ren TLP-Ladespannungen tritt an der TVS-Diode nur ein induktiver Spannungspeak
auf.
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Abbildung 4.21: TVS-Diode NXP PESD5VOL1UL, Simulation und Messung
bei einer 1000 V / 1,1 ns TLP-Entladung.

Unter Belastung mit einer 1000 V TLP-Entladung absorbiert das Schutzelement ca.
70 pJ Energie. Dabei kommt es zu einer Erwarmung des pn-Ubergangs und die
Klemmspannung nimmt von ca. 18 V bei 20 ns auf ca. 19 V bei 200 ns zu. Die Tem-
peratur des pn-Ubergangs wird in GI. 4.9 mit der Temperaturspannung berticksichtigt.
Das Einsetzen der beiden Werte liefert einen Anstieg der Temperaturspannung von
ursprunglichen 26 mV auf 112 mV. Bei einer 19 kV ESD werden in der TVS-Diode
ebenfalls ca. 70 pJ umgesetzt, somit wird die Zerstérgrenze von 26 kV entsprechend
Datenblattangabe [103] nicht Gberschritten.

4.2.4 Zusammenfassung und Diskussion

Die TVS-Diode ist eine speziell auf die ESD-Anforderungen abgestimmte Lawinendi-
ode. Die gewlinschte Charakteristik wird durch eine Anpassung des pn-Ubergangs,
der Dotierung und der Substratleitfahigkeit erreicht.

Die Charakterisierung hat keine unerwarteten Effekte aufgezeigt. Die entwickelten Me-
thoden konnten ohne weitere Anpassungen angewandt werden. Die Korrelation der
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Impedanzanalyse und der TLP-Messung wurde mit dem Bahnwiderstand und der
Durchbruchspannung validiert. Diese Parameter sind entscheidend fur das ESD-Ver-
halten.

Zur Modellierung der I/U-Kennlinie wurde eine Gleichung vorgestellt. Diese entfernt
sich geringfiigig von dem physikalischen Modell eines pn-Ubergangs. Der Vorteil einer
guten Interpretierbarkeit kommt aber dazu. Die Parameter der I/U-Kennlinie sind aus
den Messergebnissen einfach abzulesen und in einigen wenigen Schritten nachjus-
tiert. Die Sperrschichtkapazitat ist nichtlinear, folgt aber dem, aus der Literatur bekann-
ten, Verlauf. Aufgrund von einer geringen Durchbruchspannung ist der Einfluss auf
das ESD-Verhalten vernachlassigbar gering.

Die Anwendung der Charakterisierungsmethode auf eine bidirektionale TVS-Diode
steht noch aus. Die Impedanzanalyse in dem Durchbruchbereich kann wichtige Hin-
weise zu dem Forward Recovery Effekt geben. In Bezug auf die I/U-Kennlinie werden
keine signifikanten Abweichungen von dem Verhalten einer unidirektionalen TVS-Di-
ode erwartet.

4.3 Snapback-behaftete Schutzelemente

Snapback-behaftete Schutzelemente kommen urspriinglich aus dem on-Chip Bereich.
Aufgrund des rasanten Fortschritts von Integrations- und Produktionstechnik, kénnen
auch komplexe Strukturen preiswert hergestellt und auf den Markt gebracht werden.
Diese Entwicklung beglinstigt den zunehmenden Einsatz dieser Schutzelemente auch
im off-Chip Segment. Des Ofteren werden solche Bauelemente aus Marketinggriinden
weiterhin als ESD-Schutzdioden vermarktet [43], [44].

4.3.1 Aufbau

In Literatur (z.B. [5], [42], [104], [105]) werden meist zwei Schaltungen bzw. physikali-
sche Strukturen zum Erreichen einer Snapback-behafteten I1/U-Kennlinie aufgefihrt:

¢ Grounded Gate NMOS-Feldeffekttransistor,
e Thyristor.

Beide Halbleiterstrukturen werden im Folgenden detailliert betrachtet. Sicherlich exis-
tieren zahlreiche, weitere Abwandlungen, aber auch grundverschiedene Ansatze, um
gezielt das ESD-Verhalten anzupassen und zu verbessern. Diese sind jedoch eng an
das Know-How der Schutzelemente-Hersteller geknipft und blieben dieser Arbeit ver-
borgen.

Grounded Gate NMOS-Feldeffekttransistor

Bei einem Metall-Oxid-Halbleiter-Feldeffekttransistor in der Grounded-Gate-Konfigu-
ration wird ein Snapback beobachtet. Diese Halbleiterstruktur ergibt sich systemimma-
nent bei einer Implementierung in der CMOS-Technologie. Dabei werden die Gate-
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und Source-Anschlusse von einem meist n-Typ Transistor an das Groundpotential ge-
legt, daher auch die Abkirzung GGNMOS. Der Drain ist mit dem IC-Pin verbunden.
Unter normalen Betriebsbedingungen (Gate Spannung 0 V) ist der NMOS-Feldeffekt-
transistor aus und nur ein geringer Leckstrom kann flieRen. Aufgrund der Einfachheit
und der geringen Durchbruchspannung nimmt der GGNMOS eine wichtige Position
bei dem on-Chip ESD-Schutz an [42]. Die Ursache eines Rucksprungs in der Kennlinie
ist auf die Ausbildung eines parasitaren, lateralen npn-Bipolartransistors (BJT) zurtck-
zufuhren, der sich physikalisch zwischen dem p-Substrat (Basis), dem Drain-Kontakt
(Kollektor) und dem Source-Kontakt (Emitter) positioniert. Abbildung 4.22 veranschau-
licht einen Technologiequerschnitt mit einem explizit eingezeichneten Bipolartransis-

tor.
— | Source Gate Drain
- A
1 Oxide z
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|Sub
Rsus .
p-Substrat Basis e

Abbildung 4.22: Technologiequerschnitt eines GGNMOS-Feldeffekttransistors mit einem para-
sitdren Bipolartransistor (links), Snapback-behaftete I/lU-Kennlinie (rechts).

Wird ein GGNMOS an dem Drain-Kontakt mit einer ESD belastet, kommt es zunachst
zu einem Lawinendurchbruch (Ig,;, ) an dem pn-Ubergang zwischen Drain und Substrat
bzw. der Kollektor-Basis-Strecke des parasitaren BJT. Der Drain-Strom erzeugt einen
Spannungsabfall an dem Bahnwiderstand Rg,;,. Diese positive Basis-Emitter Span-
nung schaltet den BJT ein. Die Drain-Spannung zu diesem Zeitpunkt entspricht dem
Durchbruchpunkt Upg in der I/U-Kennlinie. Aufgrund von einem nun niederohmigen
Pfad zwischen dem Kollektor und dem Emitter kommt es zu einem signifikanten Strom-
anstieg (Igen ). Die Drain-Spannung muss nicht mehr aufrechterhalten werden und fallt
auf die Haltespannung Uy, zurtick. Dieser Einbruch entspricht dem Snapback in der
I/lU-Kennlinie. Bei einer weiteren Erhéhung der Drain-Spannung steigt der Strom linear
an. Die Steilheit der Kennlinie in diesem Hochstrombereich wird durch den Bahnwider-
stand des BJT bestimmt.

Die ESD-Zerstorfestigkeit eines IC-Pins kann durch eine parallele Verschaltung meh-
rerer GGNMOS-Feldeffekttransistoren erhéht werden. In Literatur [42] ist diese Me-
thode unter dem Namen "Mehrfinger-Schutzelement" bekannt. Diesem Ansatz liegt die
Tatsache zu Grunde, dass zum Erreichen einer hohen ESD-Zerstorfestigkeit ein ein-
zelner GGNMOS mehr Chipflache bendtigt als eine Summe mehrerer kleineren Tran-
sistoren [42]. Diese Eigenschaft ist wichtig im Sinne des, in Halbleiterschaltungen vo-
rangetriebenen, Downscaling [104]. Das simultane Einschalten aller parallelen Struk-
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turen ist eine grof3e Herausforderung bei der Herstellung von den "Mehrfinger-Schut-
zelementen". Unter einer Nichteinhaltung dieser Bedingung erfolgt eine ungleichma-
Rige thermische Belastung. In einem Extremfall konzentriert sich der ESD-Strom auf
nur einen "Finger" und ein thermischer Durchbruch wird wahrscheinlicher. Um dies zu
vermeiden, werden einige zusatzliche, schaltungstechnische Mallhahmen benétigt.
Weitere Informationen Uber solche erweiterte Schutzkonzepte sind unter [5] und [106]
zu finden.

Thyristor

Thyristoren (engl. Silicon Controlled Rectifier: SCR) sind sehr effiziente Schutzele-
mente in Bezug auf die ESD-Leistungsfahigkeit pro Chipflache [42]. Die I/U-Kennlinie
ist vergleichbar zu einem GGNMOS-Feldeffekttransistor. Charakteristisch sind ein tie-
fer Snapback mit einer Haltespannung von ca. 1-2 V und ein geringer differentielle
Widerstand. Diese Eigenschaften reduzieren die Verlustleistung und damit die thermi-
sche Belastung von einem Schutzelement an sich. Eine ESD oder eine andere tran-
siente Uberspannung 16st ein Snapback beim Erreichen der Durchbruchspannung aus.
Das Schutzelement klemmt bei der Haltespannung und tragt den Storstrom bis zur
thermischen Zerstorung [42].

Die Durchbruchspannung von einem Thyristor liegt im Bereich 5-25 V und ist in einem
direkten Vergleich zu den Werten 5-10 V eines GGNMOS meist etwas hoher [42]. Mit
einer geeigneten Modifikation kann die Durchbruchspannung signifikant verringert
werden, wie z.B. bei "Low Voltage Triggered SCR" (LVTSCR) [104]. Abbildung 4.23
zeigt eine typische Thyristorstruktur. Die Basis bilden zwei parasitare Bipolartransisto-

ren.
t Anode
Anode —E Kathode ®
[ 11 1 | 1 [ | Ruanne
IDANGY) NCWINGY,
n-Wanne
RWanne

RSubstrat

np-BJT npn-BJT npn-BJT
p-Substrat

RSubstrat

Kathode
[

Abbildung 4.23: Technologiequerschnitt Thyristor mit zwei parasitaren Bipolartransistoren
(links), dquivalentes Ersatzschaltbild (rechts).
Eine ESD an der Anode fiihrt zu einem Lawinendurchbruch zwischen der n-Wanne
und dem p-Substrat. Dieser schaltet den parasitaren npn-BJT ein. Der Stromfluss er-
zeugt einen Spannungsabfall Uber dem Widerstand Ry.nne Und der pnp-BJT wird
ebenfalls eingeschaltet. Der Strom durch diesen Transistor (pnp-BJT) erzeugt seiner-
seits einen Spannungsabfall an dem Widerstand Rgpstrat UNd hilft den eingeschalteten
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Zustand des npn-BJT beizubehalten. In diesem Zustand wird die Vorspannung an dem
npn-BJT nicht mehr bendtigt, und die gesamte Spannung an dem Thyristor bricht auf
den Haltewert Uy,; ein. Der Thyristor wird leitend und verhalt sich annahernd wie eine
Diode in Vorwartsrichtung bis zu seinem thermischen Ausfall [42].

Kapazitat

In den Technologiequerschnitten eines Snapback-behafteten Schutzelementes sind
ein oder mehrere Bipolartransistoren gezeigt (vgl. Abbildung 4.22 und Abbildung 4.23).
Bei einem Bipolartransistor wird das dynamische Verhalten Uber die Kapazitaten der
einzelnen pn-Ubergénge bestimmt. Es sind die nichtlinearen Sperrschichtkapazitaten
der Emitter-, Kollektor- und, bei integrierten Transistoren, der Substratdioden. Dazu
kommen die Diffusionsladungen der jeweiligen Basiszonen, die ebenfalls mit einer
nichtlinearen Diffusionskapazitat beschrieben werden [102]. Viele der Kapazitaten ei-
nes GGNMOS und eines Thyristors sind in Reihe verschaltet, was zu einer kleineren
Gesamtkapazitat im Vergleich zu einer einzelnen TVS-Diode flihren wirde. Mit ent-
sprechenden Veranderungen des Grundaufbaus kann eine hohe Stromtragfahigkeit,
trotz einer geringen Gesamtkapazitat erreicht werden [107], [108]. Eine mogliche ma-
thematische Beschreibung des dynamischen Verhaltens eines einzelnen Bipolartran-
sistors ist in [102] angegeben.

Der exakte physikalische Aufbau eines Snapback-behafteten Schutzelementes wird
im Datenblatt nicht angegeben, daher kann ein Modell der nichtlinearen Kapazitat nicht
abgeleitet werden.

Einschalteffekte

Das dynamische Verhalten der parasitaren, lateralen Bipolartransistoren ist aus-
schlaggebend fur die Einschalteffekte an den Snapback-behafteten Schutzelementen.
In [106] werden einige ESD-relevante Zeitkonstanten fur einen Halbleiter diskutiert.
Die Basis-Transitzeit in einem parasitaren Bipolartransistor entspricht der Driftzeit fur
die Ladungstrager von dem Drain zu dem Source in einem MOSFET. Diese Zeitkon-
stante wird durch die Technologiekonstanten wie z.B. die MOSFET-Kanallange be-
stimmt. In [104] werden Werte im Bereich 0,1-1,3 ns angegeben. In [37] wird ein Richt-
wert von weniger als 250 ps genannt. Bei einem Thyristor tragen die Transitzeiten
beider Bipolartransistoren zum Gesamtverhalten bei, somit sollte in etwa die doppelte
Zeit charakteristisch sein. Die aufgefluhrten Zeitkonstanten liegen im Bereich der An-
stiegszeit einer IEC-ESD.

Die Bipolartransistoren bilden eine Anti-Reihenschaltung zweier Dioden. Daraus folgt,
dass der Forward Recovery Effekt auch auftreten kann (vgl. Abschnitt 4.2.1).
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Fehlermechanismen

Die beiden Ausfallmechanismen mit der grof3ten Bedeutung fir die Snapback-behaf-
tete Schutzelemente in einer CMOS-Technologie sind [1], [5], [12]:

e Der Gate-Oxid-Durchbruch, ein Hochspannungspuls kann zu einem Durch-
bruch des Dielektrikums fuhren. Mit einigen technologischen Malihahmen wird
dieser kritische Wert bei den Schutzelementen oberhalb der Durchbruchspan-
nung Upg realisiert. Das Schutzelement erfahrt einen Snapback bevor es zu
einem Fehler kommen kann. Daraus folgt, dass diese Fehlerart nicht typisch fur
die off-Chip Schutzelemente sein sollte.

e Der thermische Durchbruch ist der vorrangige Fehlermechanismus in einer
Bipolar-Technologie. Die Schutzeigenschaften eines GGNMOS und eines Thy-
ristor sind auf das aktive Einschalten von den parasitaren, lateralen Bipolartran-
sistoren zuriickzufiihren. Der ESD-Strom verursacht eine lokale Uberhitzung in
der Raumladungszone. Es entstehen Filamente aus einem geschmolzenen Si-
lizium, die die pn-Ubergéange kurzschlieRen [109]. Das Phéanomen dufRert sich
in einem zweiten Rucksprung in der I/U-Kennlinie, daher auch die englische
Bezeichnung als second breakdown. Des Ofteren wird dieser kritische Punkt
als It,/Ur, referenziert [5], [24], [25], [54]. Diese Angabe ist nicht eindeutig, auf-
grund der thermischen Fehlermechanismen besteht ein unmittelbare Bezug zu
der Energie der Entladung und somit zu der Pulsform (vgl. Tabelle 2.3). Weitere
Informationen zu den thermischen Ausfallmechanismen und deren Modellie-
rungsmaoglichkeiten sind in [34] zusammengefasst.

Die off-Chip Schutzelemente werden im Hinblick auf die System-ESD-Pulse ausgelegt.
Nicht selten ist eine Eigenfestigkeit von 30 kV flur eine IEC-Kontaktentladung im Da-
tenblatt aufgefuhrt.

4.3.2 Modellierung

In dem vorangegangenen Abschnitt wurde gezeigt, dass der Snapback-Effekt auf das
aktive Einschalten eines Transistors zurlckzufuhren ist. Entsprechend beruht ein
Grol¥teil der Modellierungsansatze auf der physikalischen Struktur. Z.B. wird in [110]
ein umfangreiches Thyristor-Modell vorgestellt. Die Einsatzmoglichkeiten sind vielsei-
tig und decken die ESD-, die DC- und die EMV-Simulation ab. Die Makromodelle [111],
[112], [113] bilden die physikalischen Vorgange bei einem Snapback in einer GGN-
MOS-Struktur mithilfe eines Ersatzschaltbildes nach. Die Hauptkomponente ist der pa-
rasitare Bipolartransistor. Der Durchbruch wird mit einer Diode und einer gesteuerten
Stromquelle modelliert. Die I/U-Kennlinien dieser Elemente werden mit Transistor-
Gleichungen beschrieben. Eine gute Ubereinstimmung zwischen einer Messung und
einer Simulation wird erreicht.
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Des Ofteren setzt eine erfolgreiche Modellierung, wie in den beschriebenen Beispie-
len, das detaillierte Wissen Uber den Aufbau und die verwendete Technologie voraus.
Beide Parameter sind nur dem Halbleiterhersteller bekannt und werden in den seltens-
ten Fallen der Offentlichkeit zugénglich gemacht. Aus diesem Grund sind verhaltens-
basierte Ansatze attraktiv.

In [114] erweitern die Autoren ihren allgemeinen, verhaltensbasierten Ansatz fir span-
nungsselektive Schutzelemente [27] mit einem Snapback. Im Wesentlichen werden
zwei I/U-Kennlinien, vor und nach dem Snapback, berucksichtigt. Ein idealer span-
nungsgesteuerter Schalter in der Kombination mit einem Verzogerungsglied initiiert
das Hochstromverhalten. Das Verzogerungsglied berucksichtigt die endliche Aktivie-
rungszeit des Snapbacks, typische Werte werden nicht aufgefihrt. Obwohl es in die-
sem Fall nicht explizit so genannt wird, beruht dieser Ansatz auf einem Zustandsauto-
maten. Eine Applikation des Zustandsautomaten auf die Snapback-behafteten Schut-
zelemente wird in [115] detailliert dargestellt. Die einzelnen Bereiche der I/U-Kennlinie
und die erlaubten Transitionen werden mithilfe eines Zustandsubergangsdiagramms
visualisiert und in VHDL-AMS implementiert. Auch hier initiiert die Schutzelement-
Spannung die Zustandstbergange. In beiden Veroffentlichungen erfolgt die Paramet-
rierung der Modelle mit den TLP- und den Kennlinienschreiber-Messergebnissen.
Wahrend die Einschaltspannung offensichtlich dem Durchbruchpunkt entspricht, wird
die Ausschaltspannung nicht naher erlautert. Beide Ansatze stellen eine grof3e Her-
ausforderung an ein Netzwerksimulationsprogramm. Die Konvergenz der nummeri-
schen L6ésung muss trotz der starken Diskontinuitat in einem Snapback sichergestellt
werden.

In einem Gedankenexperiment wird die Konvergenz wahrend des Snapbacks am Bei-
spiel eines unverzweigten Netzwerks gemalf Abbildung 4.24 (links) untersucht. Dieses
besteht aus einer realen Spannungsquelle U, mit dem Innenwiderstand R und einem

Snapback-behafteten Schutzelement.
- -~ —— = | [~ -~ —

| Spannungsquelle | Snapback- : A
behaftetes
R —_—

: 2 | Ise Schutzelement | Schutzelement

— el I < Spannungsquelle
! 1! I Z|Uq/Rq ;
| | T (U, los) Lésung
I Ua | |USE I/U- l S+UaiRe pe, b8

| Kennlinie | o)

: | : | ~_-=3¢(Ups,lps)
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Abbildung 4.24: Unverzweigtes Netzwerk aus einem Snapback-behafteten Schutzelement und
einer Spannungsquelle (links),
graphische Losung unter Verwendung der Arbeitsgeraden (rechts).

Ein Maschenumlauf fuhrt zu dem folgenden Zusammenhang:
Ug = Rq - Isg + Use(Isg) 410

- 116 -



Spannungsselektive Schutzelemente

Der Quellenwiderstand begrenzt den maximalen Strom bei einer gegebenen Quellen-
spannung. Auf der Arbeitsgeraden als eine Verbindungslinie beider Punkte in einem
I/lU-Diagramm liegt die Menge aller moglichen Losungen. Je hoher der Quellenwider-
stand ist, desto geringer ist die Steigung. In einem Extremfall stellt sich ein waagerech-
ter Verlauf ein. Das andere Extremum ist eine senkrechte Arbeitsgerade bei einer ide-
alen Spannungsquelle mit einem Quellenwiderstand gegen Null. Bei einer realen
Spannungsquelle entspricht eine Variation der Quellenspannung einer parallelen Ver-
schiebung der Arbeitsgeraden. Der Schnittpunkt dieser Arbeitsgeraden mit der 1/U-
Kennlinie des Schutzelementes entspricht der graphischen Lésung von Gl. 4.10. Ab-
bildung 4.24 (rechts) veranschaulicht das Prinzip.

Nun wird in Abbildung 4.24 die Quellenspannung Uy, betrachtet, bei der ein Durch-
bruch (Upg, Ipg) erfolgt. Gemal der Definition in Abbildung 1.10 springt die I/U-Kennli-
nie in den Haltepunkt. Es ist ersichtlich, dass der Haltepunkt nicht eindeutig ist und mit
dem Quellenwiderstand variiert. Konsequenterweise erfasst eine I/U-Kennlinie gemes-
sen in einem 50 Q TLP-System nicht den Haltepunkt fur eine IEC-ESD mit dem 330 Q
Entladewiderstand. Die Parametrierung eines Zustandsautomaten mit den TLP-Daten
kann zu Losungsinstabilitaten bei einer Simulation auf Systemebene fuhren. Die Kon-
vergenz kann mit groReren Losungstoleranzen erkauft werden. Eine eindeutige, von
den Gegebenheiten der Quelle unabhangige Losung existiert erst, wenn der Halte-
und der Durchbruchpunkt den gleichen Stromwert aufweisen. Eine I/U-Kennlinie mit
dieser Eigenschaft entspricht einer surjektiven Abbildung U(I) mit einer Sprungstelle
bei Ipg bzw. I, Im Gegensatz zu den zwei Spannungswerten als die Steuergrofen
fur die Zustandsubergange gemaf [114] und [115] kann ein robuster Zustandswechsel
mit nur einem Stromwert realisiert werden. Der Einsatz eines stromgesteuerten Schal-
ters fur die Modellierung des Snapbacks wurde in [116] vorgestellt.

Die Autoren in [117] stellen eine weitere universelle Methode zur Modellierung der
nichtlinearen I/U-Kennlinien in SPICE vor. Die gesamte Kennlinie wird in einzelne, ab-
schnittsweise-definierte, lineare Stufen unterteilt. Obwohl dieser Fall unphysikalisch
ist, darf der differentielle Widerstand auch einen negativen Wert annehmen. Es wird
zwischen einer stromgesteuerten und einer spannungsgesteuerten I/U-Charakteristik
unterschieden. Zu einer einfacheren Handhabung werden fur die Modellierung der ein-
zelnen Stufen sechs elementare Verhaltensblocke definiert und seriell (stromgesteu-
ert) oder parallel (spannungsgesteuert) verschaltet. Die Parametrierung erfolgt rekur-
siv aus dem Nullpunkt zu den héheren Werten. Dieser Ansatz wird zur Modellierung
der Snapback-behafteten Schutzelemente in [54] aufgegriffen. Der mit dem Snapback
assoziierte Sprung in der I/U-Kennlinie wird somit zu einem definierten Bereich.

Auch hier zeigt eine graphische Untersuchung, dass die Lésung von dem Quellenwi-
derstand abhangig ist. Kritisch ist der Fall, wenn die Arbeitsgerade steiler verlauft als
der Snapback-Bereich. Abbildung 4.25 skizziert diesen Zustand. Bei einem weiteren
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Anstieg der Quellenspannung U, wird die Simulationslosung springen, anstatt der I/U-
Kennlinie zu folgen.

A
4 Uog/Rq S3 — Schutzelement
< Spannungsquelle
E X
5 s
-‘jl_/ Losung
o : >
Spannung [V] Uqg

Abbildung 4.25: Stufenmodell fiir ein Snapback-behaftetes Schutzelement
mit den abschnittsweise-definierten, linearen Stufen S1-S3 nach [117]
und eine graphische L6sung mit der Arbeitsgeraden.

Eine weitere Modellierungsmoglichkeit besteht darin, die gemessene |/U-Kennlinie mit
einer einzelnen, kontinuierlichen Funktion zu approximieren. Dies kann z.B. unter Ver-
wendung der exponentiellen Funktionen erreicht werden. Neben der komplexeren Pa-
rameterbestimmung sind die Nachteile identisch zu der vorher diskutierten Modellie-
rung.

Begleitend zu der vorliegenden Arbeit wurden in [116] die beschriebenen, verhaltens-
basierten Ansatze der Makromodellierung gegenubergestellt. Die Modelle wurden in
einem Netzwerksimulationsprogramm implementiert und mit Messdaten realer Schut-
zelemente parametriert. Die Beurteilung erfolgte anhand folgender Kriterien: die Simu-
lationsstabilitat und das korrekte Ein- und Ausschaltverhalten. Als Ergebnis wurde fest-
gehalten, dass das Modell mit einem stromgesteuerten Schalter nur wenige, einfach
zu bestimmende Parameter bendtigt und die geringsten Konvergenzprobleme auf-
weist. Falls notwendig ermdglicht ein Hysterese-behafteter Schalter zudem eine Un-
terscheidung zwischen dem Ein- und Ausschaltverhalten.

Das Modell eines Snapback-behafteten Schutzelementes ist in Abbildung 4.26 darge-
stellt. Die Nachbildung von der frequenzabhangigen Impedanz und den Einschaltele-
menten entspricht weitestgehend einer Silizium-Lawinendiode (vgl. Abschnitt 4.2.2).
Der einzige Unterschied ist, dass der Bahnwiderstand R, sich nicht in dem ESD-Strom-
zweig befindet. Diese Anpassung entspricht einer Trennung des Betriebs- und ESD-
Verhaltens entsprechend der physikalischen Struktur. Der quasistatische Hochstrom-
bereich wird mit einem stromgesteuerten Schalter initiiert. Die relevanten Kenngré3en
einer I/U-Kennlinie sind eingezeichnet.
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Abbildung 4.26: Simulationsmodell eines Snapback-behafteten Schutzelementes (links),
I/lU-Kennlinie mit eingezeichneten Kenngrofen (rechts).

Der Widerstand R,,s gibt die I/U-Kennlinie bei Betriebsbedingungen an. Die ideale
Spannungsquelle Ug;, und der Widerstand Rp;¢ beschreiben das Hochstromverhalten
bei ESD. Mit diesen linearen Elementen werden beide Abschnitte der |/U-Kennlinie mit
Geraden approximiert. Die Annahme eines linearen Verhaltens nach dem Snapback
beruht auf dem naherungsweise linearen Kollektor-Emitter-Widerstand des BJT [102].
Fir die beiden Bereiche kdnnen nach Bedarf auch komplexere Funktionen eingesetzt
werden. Nach einer Uberschreitung von dem Durchbruchstrom Ipg leitet der Schalter
das Hochstromverhalten ein. Die Messergebnisse an mehreren Snapback-behafteten
Schutzelementen weisen beim Ausschalten keinen erneuten Spannungsanstieg auf.
Um einen stetigen Ubergang in den ausgeschalteten Zustand zu gewahrleisten, ent-
spricht der Ausschaltstrom Ipg 5,5 dem Schnittpunkt beider Kennlinien. Das Einschalt-
element ist eine Parallelschaltung von einer Induktivitat und einem Widerstand. Dieses
erzeugt beim Ubergang in den Hochstrombereich eine Zeitverzégerung ahnlich dem
Verzogerungsglied in [27].

4.3.3 Charakterisierung und Parametrierung

Die entwickelten Methoden werden auf eine NXP ESD-Schutzdiode (PESD5V0S1BB
[43]) angewandt. Obwohl das Schutzelement als eine TVS-Diode vermarktet wird,
wurde ein leichter Snapback in der Kennlinie festgestellt. Auch im Katalog des Herstel-
lers [39] werden die Vorteile der Snapback-behafteten Schutzelemente vorgestelit,
ohne explizit die Bauelemente mit dieser Eigenschaft kenntlich zu machen.
Abbildung 4.27 vergleicht die gemessene Impedanz in verschiedenen Arbeitspunkten.
Bis zu der Durchbruchspannung (ca. 9,5 V) kdénnen keine Veranderungen in der Im-
pedanz festgestellt werden. Der Frequenzgang entspricht einem MLCC. Der Reso-
nanzpunkt liegt unabhangig von dem Arbeitspunkt bei ca. 900 MHz und 620 mQ. Bei
9,5 V DC-Vorspannung erfolgt ein Snapback in der I/U-Kennlinie, die Spannung am
Schutzelement bricht auf ca. 6,8 V zusammen. Im Gegensatz zu einer TVS-Diode und
einem MLV fallt der DC-Widerstand (die Impedanz bei tiefen Frequenzen) schlagartig
von einigen Megaohm auf einige Hundert Milliohm. Es war nicht mdglich, einen Zwi-
schenwert zu messen.
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Abbildung 4.27: Snapback-behaftetes Schutzelement NXP PESD5V0S1BB,
Betrag und Phase der frequenzabhangigen Impedanz in verschiedenen Arbeitspunkten.

Nach dem Snapback tritt eine Impedanziberhéhung auf. Das Maximum befindet sich
bei ca. 11 MHz und liegt damit mitten in dem Frequenzspektrum einer ESD entspre-
chend Tabelle 1.2. Die Amplitude betragt 135 Q. Dieser Wert ist relativ hoch und |asst
auf einen nicht vollstandig eingeschalteten Snapback schlieRen. Es ist zu erwarten,
dass bereits ein nur geringfugig hdherer Strom zu einem starken Einbruch der Impe-
danzuberhdhung fuhren wird. Zusatzlich ist eine Verschiebung des Maximums zu ho-
heren Frequenzen wie bei einem MLV erkennbar. Der kapazitive Resonanzpunkt fallt
auf ca. 740 MHz und deutet eine Zunahme der Kapazitat an.

Abbildung 4.28 stellt die gemessene und die approximierte Impedanz gegenuber. In
der Approximation wurde jeweils die entsprechende Schalterstellung in dem Simulati-
onsmodell gewanhlt (vgl. Abbildung 4.26).
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Abbildung 4.28: Snapback-behaftetes Schutzelement NXP PESD5V0S1BB,
gemessene und approximierte Impedanz.

Das Modell bildet die Messergebnisse mit einer hohen Genauigkeit nach. Die Kapazi-
tat im Vordurchbruch liegt bei ca. 25 pF. Unter Berucksichtigung von 9,5 V Durch-
bruchspannung ist laut Abbildung 1.13 kein Einfluss der Kapazitat auf das Einschalt-
verhalten bei ESD zu erwarten. Die Impedanziiberhéhung entspricht einem Einschalt-
element mit ca. 3,8 yH und 135 Q. Bemerkenswert ist, dass der Anstieg im Gegensatz
zu einem MLV mit exakt 20 dB/Dekade bzw. rein induktiv verlauft. Die geringe Anzahl
der gemessenen Arbeitspunkte nach dem Snapback macht eine Extrapolation dieser

- 120 -



Spannungsselektive Schutzelemente

Parameter in den Hochstrombereich nicht moglich. Aus diesem Grund wird das Ein-
schaltelement konstant angenommen und unter Verwendung der Strom- und Span-
nungsverlaufe einer 1000 V TLP-Entladung parametriert. Die Modellidentifikation und
das ESB entsprechen Abbildung 4.26.

Abbildung 4.29 zeigt die Anderung der HF-Parameter bei hohen Frequenzen. Nach
dem Snapback nehmen die Kapazitat C, um ca. 40 % und der Widerstand R, um ca.
20 % zu. Der zugeschaltete Strompfad tritt in Erscheinung. Die Induktivitat L, ist haupt-

sachlich auf die Bauform zurlickzufihren und bleibt konstant.
160

x L,

%140 L %X R %
g X c, "
; 00 - KEXNERRBURWAWURRY

Snapback-Spannung [V]

Abbildung 4.29: Snapback-behaftetes Schutzelement NXP PESD5V0S1BB,
HF-Modellparameter. Normierung auf: C, = 25 pF; L, = 1,2 nH; R, = 620 mQ.

Eine Gegenulberstellung der gemessenen und modellierten I/U-Kennlinien ist in Abbil-
dung 4.30 dargestelit.
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Abbildung 4.30: Snapback-behaftetes Schutzelement NXP PESD5V0S1BB,
I/lU-Kennlinie lineare Strom-Achse (links), logarithmische Strom-Achse (rechts).

In einem Vergleich mit den Ergebnissen des MLV und der TVS-Diode kommt diese
I/lU-Kennlinie dem idealen Verhalten nach Abbildung 1.9 am nachsten. Unterhalb der
Durchbruchspannung flieRen nur sehr geringe Leckstrome. Der Durchbruch ereignet
sich abrupt. Der differentielle Widerstand im Hochstrombereich ist mit 125 mQ sehr
niedrig. In einer logarithmischen Darstellung zeigt das modellierte Betriebsverhalten
eine grolRere Abweichung zu der Messung. Diese ist auf die Verwendung eines linea-
ren Widerstands R,,s zurlickzufihren. Es handelt sich dabei um Strome in der Gro-
Renordnung einiger Mikroampere, deswegen erscheint eine Modellanpassung fir die
ESD-Simulation hier nicht zielfUhrend.
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Das Schutzelement konnte in dem Charakterisierungsbereich nicht zum Ausfall ge-
bracht werden. Bei der Degradationsuntersuchung mit eintausend 1000 V TLP-Entla-
dungen wurde keine Veranderung der Eigenschaften festgestellt.

Die Zeit- und Frequenzbereichsmessung wurden mit verschiedenen Mustern durchge-
fuhrt. Die leichte Differenz in der Durchbruchspannung (9,5 V bei NWA gegeniuber
11 V bei TLP) ist auf die Bauteiltoleranzen zurtckzufuhren.

Abbildung 4.31 veranschaulicht das Ansprechverhalten des Schutzelementes auf die
100 V TLP-Entladungen bei einer Variation der Anstiegszeit.

12 2 | |
. ‘ ‘
E 1.5 i :
g, 8 . E / : — () 1ns
3 6 g 1 0.29ns
s % — (.59ns
2 4
”n 0.5 01.1ns
2 f S 05.0ns
0;—'4 0 - - _ 10.0ns !
-5 0 5 10 15 20 -5 0 5 10 15 20
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Abbildung 4.31: Snapback-behaftetes Schutzelement NXP PESD5V0S1BB,
Einfluss der Anstiegszeit einer 100 V TLP-Entladung.

Es ist kein Einfluss auf den Durchbruch zu verzeichnen. Der kapazitive Strompeak tritt
auch fir die Anstiegszeiten unterhalb von 1,1 ns kaum in Erscheinung. Dies ist durch
die niedrige Durchbruchspannung in der Kombination mit einer kleinen Kapazitat zu
erklaren (vgl. Abbildung 1.13). Die Einschaltelemente, wie sie aus der Impedanzmes-
sung in Abbildung 4.28 hervorgehen, fihren im Gegensatz zu einem MLV nicht zu
einer Spannungstiberhéhung. Vielmehr wird ein langsamer Ubergang in den Halte-
punkt bewirkt. In der Simulation wird eine gute Ubereinstimmung zu dieser Messung
unter der Verwendung von 3,5 Q und 35 nH flr die Einschaltelemente erreicht. Bei
einer hoheren TLP-Ladespannung ist die Abklingzeit kleiner, dementsprechend neh-
men die Einschaltelemente weiter ab.

Abbildung 4.32 vergleicht die Mess- und Simulationsergebnisse einer 1000 V TLP-
Entladung. Zur Referenz ist eine weitere Simulation gezeigt, hierbei werden der
Snapback und das Einschaltverhalten vernachlassigt, stattdessen wird das Modell ei-
ner TVS-Diode nach Abbildung 4.15 mit den Messergebnissen parametriert. Das vor-
gestellte Modell bildet die Messung sehr gut nach. Jedoch sind die Unterschiede zu
dem Referenzmodell einer TVS-Diode nur marginal. Die initiale Spannungsspitze liegt
bei ca. 38 V und hat ihren Ursprung ausschlieBlich in der Gehauseinduktivitat. Die
Abklingzeit nach dem Snapback liegt bei ca. 7 ns.
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Abbildung 4.32: Snapback-behaftetes Schutzelement NXP PESD5V0S1BB,
Simulation und Messung bei einer 1000 V / 1,1 ns TLP-Entladung.

4.3.4 Zusammenfassung und Diskussion

Die Basis einer physikalischen Implementierung des Snapback-Effekts bilden der
Grounded Gate NMOS-Feldeffekttransistor und der Thyristor. Diese Grundschaltun-
gen werden von den Halbleiterherstellern im Hinblick auf die Eigenschaften wie ein
schnelles Ansprechverhalten, eine geringe Kapazitat oder eine vorgegebene Durch-
bruchspannung modifiziert.

Mit den entwickelten Methoden wurden die Betriebszustande eines Schutzelementes
vor und nach dem Snapback charakterisiert. Bei dem untersuchten Schutzelement
wurde ein sehr steiler Verlauf der I/U-Kennlinie im Hochstrombereich gemessen. Das
aktive Einschalten eines alternativen Strompfades nach dem Snapback wurde auch
bei einer Impedanzanalyse sichtbar. Es ist eine induktive Impedanziberhéhung auf-
getreten. In den einzelnen TLP-Verlaufen wurde eine einhergehende Spannungsuber-
hohung beobachtet.

Es existiert eine breite Vielfalt an Modellierungsansatzen, die sich unmittelbar an der
physikalischen Struktur orientieren. Der Komplexitatsgrad eines Modells und die An-
zahl an Parametern steigen dabei schnell an. Eine Parametrierung nur auf Basis der
Messdaten ist beinah unmdglich und setzt tiefgreifende Prozess- und Designkennt-
nisse voraus. Diese Einschrankungen werden durch das Verhaltensmodell mit einem
stromgesteuerten Schalter aufgehoben. Die Modellparameter sind von einer gemes-
senen I/U-Kennlinie einfach ablesbar. Zudem wird eine gute nummerische Stabilitat in
der Simulation erreicht. Die Spannungsuberhohung wird mit einem linearen Einschalt-
element modelliert und liefert eine gute Ubereinstimmung im Vergleich zur Messung.
Bemerkenswert ist, dass im Hochstrombereich der Snapback-Effekt kaum zu dem Ge-
samtverhalten beitragt. Dies liegt unter anderem an der niedrigen Durchbruchspan-
nung und der geringen Kapazitat. Diese Beobachtung kann auf andere Snapback-be-
haftete Schutzelemente verallgemeinert werden. Wenn mit dem Simulationsmodell nur
ESD-Untersuchungen angestrebt werden und das Schutzelement die Anforderung in
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Abbildung 1.13 einhalt, dann kann der Snapback ohne signifikante Einbu3en an Ge-
nauigkeit vernachlassigt werden. Die |/U-Kennlinie ist als eine TVS-Diode (vgl. Ab-
schnitt 4.2.2) modellierbar.

Bei anderen EMV-Prifungen kann der Snapback-Effekt fur die Storfestigkeit des Sys-
tems ausschlaggebend sein [119]. Flur simulationstechnische Untersuchungen sollten
neben dem Rucksprung in der I/U-Kennlinie auch die Einschalteffekte berucksichtigt
werden.

Aufbauend auf den vorliegenden Ergebnissen ist auch bei Snapback-behafteten
Schutzelementen eine Bestimmung von den Einschaltelementen mithilfe der einzelnen
TLP-Verlaufe sinnvoll. Unter Beachtung, dass die meisten Netzwerkanalysatoren die
Durchbruchspannungen Uber 40 V (typisch fir on-Chip Schutzelemente in Transcei-
vern [119]) nicht messen kdnnen, ist es eine geeignete Alternative.
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In diesem Kapitel werden einige Systembeispiele betrachtet, die die Anwendung der
gezeigten Modelle verdeutlichen. Die Untersuchungen erfolgen in einer Anlehnung an
die SEED-Methode (vgl. Abschnitt 1.2.5). Die Schutzwirkung einiger ausgewahlter
Konzepte wird an den folgenden drei ICs untersucht.

e HC, GPIO-Pin, ein digitaler 1/0O-Pin von einem Infineon XC866 Mikrocontroller:
Ein Mikrocontroller (uC) ist in der Regel nicht fir eine Ubertragung der globalen
Signale gedacht. Der on-Chip Schutz kann meist nur einer ESD auf IC-Ebene
standhalten. Eine Anwendung, wie z.B. die Ansteuerung eines externen Sen-
sors, erfordert hingegen eine ESD-Festigkeit auf Systemebene.

e Bus-Transceiver, CANH-Pin, ein Bus-Pin von einem NXP TJA1041 CAN-
Transceiver: Aufgrund des Einsatzes in Automotiv-Anwendungen muss die
CAN-Schnittstelle meist auch mit System-ESD geprift werden.

e Audio IC, HPOUT-Pin, ein Kopfhdrer-Ausgang von einem Wolfson WM8904
Audio Codec: Die Wahrscheinlichkeit einer ESD auf diesen Pin ist sehr hoch.
Abhangig von der verwendeten Buchse ist eine Kontaktierung durch den An-
wender moglich.

Die Charakterisierung der I/U-Kennlinien und der IEC-ESD-Festigkeit dieser ICs er-
folgte auf speziell entwickelten Platinen. Mindestens drei ICs wurden jeweils vermes-
sen, um auch die Fertigungsstreuung zu erfassen. Weitere Details zu den Charakteri-
sierungs-Platinen und den Messergebnissen sind in [34] und [51] zu finden. Die Da-
tenaufbereitung entsprechend Abschnitt 2.2.1 wurde hier ebenfalls angewandt. Abbil-
dung 5.1 veranschaulicht die gemessenen I/U-Kennlinien.

10 i i
8 l HC, GPIO-Pin |
I / Transceiver, CANH-Pin
E 6 / Audio IC, HPOUT-Pin i
/A
S 4 -
n /
=

10 20 30 40 50
Spannung [V]

Abbildung 5.1: I/U-Kennlinien der untersuchten IC-Pins.

An dem GPIO-Pin und dem HPOUT-Pin wurde eine sehr niedrige Durchbruchspan-
nung gemessen. Dieser Effekt ist auf die Peripheriebeschaltung der ICs zurtckzuflh-
ren. Eine Applikation im System erfordert Stitzkondensatornetzwerke an allen IC-Pins
zur Spannungsversorgung. Diese Vorgabe wurde auch auf den Charakterisierungs-
platinen umgesetzt. Fir ein schienenbasiertes on-Chip Schutzkonzept entsteht
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dadurch ein zusatzlicher, niederohmiger ESD-Strompfad nach Masse (vgl. Abbil-
dung 1.3 (links)).

Die Durchbruchspannung des CANH-Pins liegt bei 48 V, zusatzlich wurde ein
Snapback auf ca. 28 V gemessen. Diese Eigenschaften deuten auf den Einsatz eines
lokalen on-Chip Schutzelementes entsprechend Abbildung 1.3 (rechts) an diesem Pin
hin.

Ausschlaggebend flur eine Optimierung ist die Identifikation der kritischen Parameter
fur einen ESD-Fehler. Wie in Abschnitt 1.2.1 haben die Ausfalle in einem IC meist eine
thermische Ursache. Unter der Annahme einer adiabaten Erwarmung von den strom-
fuhrenden Halbleiterstrukturen ist ein thermischer Ausfall unmittelbar an die absor-
bierte Energie geknlpft. Tabelle 5.1 listet die gemessene Festigkeit der drei IC-Pins
gegentber 100 ns TLP-Entladungen. Bei dem CANH-Pin wurde die Beschadigung nur
anhand einer Anderung des Leckstromes festgestellt. An dem GPIO-Pin und dem
HPOUT-Pin wurde zusatzlich ein Funktionstest durchgefuhrt. Die Ausfallenergie wird
anhand der kritischen Strom- und Spannungsverlaufe berechnet. Die Strom- und
Spannungsamplituden in einem eingeschwungenen Zustand der kritischen TLP-Ent-
ladungen werden als Eckpunkte der Safe-Operating Area (SOA) angenommen.

IC-Pin IEC-ESD- |100 ns TLP-| 100 ns TLP- 100 ns TLP- | Kapazitit
Festigkeit | Festigkeit | Ausfallenergie SOA (max.)
pC ,GPIO-Pin 5,5 kV 450 V 13,2 ud 13,5V/ 8,1 A 6,5 pF
Transceiver, CANH-Pin 2,5 kV 250V 19,2 uJ 52,0V/4,0 A 8 pF
Audio IC, HPOUT-Pin 17 kV >1480 V ~43 pJ 13,0 V/ 20 A |nicht gemes-
sen

Tabelle 5.1: Parameter der untersuchten IC-Pins.

Die IEC-ESD-Festigkeit ist ebenfalls aufgefuhrt, dabei wurden dieselben Fehlerindika-
toren wie bei der TLP-Charakterisierung verwendet. Nur der HPOUT-Pin erreicht den
oft geforderten Level von 8 kV. Dies ist aber als eine Ausnahme zu sehen. Auffallig ist
eine geringere Festigkeit des globalen CANH-Pins im Vergleich zu dem lokalen GPIO-
Pin. Eine groRere Ausfallenergie signalisiert jedoch eine groiere Schutzstruktur.

Die Kapazitat des CANH-Pins und des GPIO-Pins wurde auch vermessen. Eine leichte
Spannungsabhangigkeit mit einem Maximum bei 0 V DC-Spannung wurde festgestellt.
Die Maxima sind in Tabelle 5.1 aufgeflhrt.

Das elektrische Verhalten des GP1O-Pins und des HPOUT-Pins wurde mit dem Simu-
lationsmodell einer TVS-Diode entsprechend Abbildung 4.15 implementiert. Das dedi-
zierte Schutzelement des CANH-Pins zeigt ein Snapback, das Modell nach Abbil-
dung 4.26 findet Anwendung. Die Einschalteffekte an den IC-Pins werden vernachlas-
sigt, da diese nur mit dem gedampften "Rest-Puls" einer ESD konfrontiert werden. In
der Simulation werden die Strom- und Spannungsamplituden, sowie die Energie an

- 126 -



Anwendung

den IC-Pins Uberwacht. Bei einer Uberschreitung der Werte in Tabelle 5.1 wird ein
ESD-Fehler angenommen.

5.1 Beispiel 1: ESD-Schutz an einem GPIO-Pin eines Mikrocontroller

Wenn keine hohe Anforderung an die Datenrate vorliegt, ist ein RC-Netzwerk zum
Schutz vor einer ESD gemaf Abbildung 5.2 eine verbreitete Strategie. Bei der Mes-
sung wurde der Strom in das System mit einem CT1-Stromsensor aufgezeichnet. In
der Simulation wird zusatzlich die Spannung am MLCC uberwacht.

ESD Stecker CT1 10kQ uC, GPIO-Pin

IESD
(Oj\ 8 UMLCC ’- 4,7nF
O

Abbildung 5.2: Mess- und Simulationsaufbau zum ESD-Schutz eines Mikrocontroller-Pins.

10 kQ und 4,7 nF sind typische Werte fir die beiden Bauelemente [56]. Im Sendebe-
trieb des GPIO-Pins wird ein einfacher RC-Tiefpass gebildet. Fur die gewahlten Werte
liegt die 3 dB Grenzfrequenz (f;renz; = 1/(2mCR)) bei ca. 3,3 kHz. Im Empfangerbetrieb
des GPIO-Pins wird die Grenzfrequenz von dem Innenwiderstand des Senders limi-
tiert. Unter der Annahme eines niederohmigen Senders ist eine SignalUbertragung bis
zu einigen MHz maglich.

Die Zerstorfestigkeit des Systems in Abbildung 5.2 wurde bei einer 8 kV IEC-ESD un-
tersucht. In der Simulation wurde das lineare und das nichtlineare MLCC-Modell (vgl.
Abschnitt 3.1.5) verwendet.

Die Simulationsergebnisse mit einem linearen MLCC-Modell in Abbildung 5.3 zeigen
ein wirksames Schutzkonzept. Die elektrischen GréRen an dem GPIO-Pin (ca. 400mV
und 20 mA) befinden sich mit einem grol3en Sicherheitsabstand in der SOA. Die
MLCC-Spannung erreicht einen Maximalwert von ca. 250 V. Entsprechend dem Da-
tenblatt toleriert der 50 V MLCC fur mindesten 60 Sekunden eine Spannung von 125V
und bei kurzeren Transienten auch hohere Werte (vgl. Abschnitt 3.1.3). Das Simulati-
onsergebnis suggeriert ein System mit einer 8 kV ESD-Festigkeit nach der IEC-Norm.

30 [} F i i
1000 o : :
. liert Messung
5 800 {-simullerier Modell, Linear
S MLCC-Fehler z 20 Modell, Nichtlinear |
g 600 .E.
E 400 Modell, Linear | g gemessener
& / Modell, Nichtlinear | ® 10 MLCC-Fehler
200 /.--‘—__
o/ L L L 0 : T — =
0 50 100 150 200 0 50 100 150 200
Zeit Ins1 Zeit [ns]

Abbildung 5.3: Spannung am MLCC (links) und ESD-Strom in das System (rechts)
bei einer 8 kV IEC-ESD.
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Die Messergebnisse haben bestatigt, dass keine Schaden an dem GPIO-Pin aufge-
treten sind. Jedoch wurde ein ESD-Fehler an dem MLCC verursacht. Abbildung 5.3
(rechts) zeigt den gemessenen ESD-Strom. Bei 110 ns ereignet sich ein dielektrischer
Durchbruch, der MLCC wird niederohmig. Der leichte Stromanstieg an dieser Stelle
indiziert den Fehler. Eine anschlieRende Leckstrommessung hat diese Interpretation
nochmals bestatigt, der Isolationswiderstand ist von einigen Megaohm auf einige Ki-
loohm gefallen. Das Fehlerbild entspricht den Beobachtungen in der TLP-Charakteri-
sierung (vgl. Abbildung 3.10).

Eine Simulation mit dem nichtlinearen Modell nach Abschnitt 3.1.4 reproduziert mit
hoher Genauigkeit die Ergebnisse. Bei 80 ns wird die charakterisierte 800 V Durch-
bruchspannung an dem MLCC Uberschritten. Bemerkenswert ist, dass die simulierten
Strédme in dem linearen und nichtlinearen Fall beinahe einen identischen Verlauf zei-
gen.

5.2 Beispiel 2: ESD-Schutz an einem CANH-Pin eines Transceiver

Der CAN-Bus ist ein serieller Datenbus mit einer differentiellen Ubertragung liber eine
Zweidrahtleitung. Seit der Vorstellung im Jahr 1986 hat das Bussystem in dem Kraft-
fahrzeug eine dominierende Position erreicht. Der TJA1041-Transceiver fur den High-
Speed-CAN ermdglicht Datenraten bis zu 1 MBit/s.

Jeder Teilnehmer in einem CAN-Netzwerk muss differentiell terminiert werden. Es wird
zwischen einer wellenwiderstandsangepassten Terminierungen mit 120 Q und einer
hochohmigen Terminierungen (ca. 1,3 kQ) unterschieden. In einem Vergleich zu der
on-Chip Schutzstruktur sind beide Werte relativ hochohmig, somit tragt diese Termi-
nierung nicht zu einer hoheren ESD-Festigkeit bei, und ein off-Chip Schutzelement
wird bendtigt.

Es wird die Schutzwirkung eines MLV (CT0603K14G) untersucht. Eine hohe Bitrate
erfordert eine geringe kapazitive Belastung von den Bus-Pins. Es gilt die Regel, maxi-
mal 35 pF bei 1 MBit/s und 250 pF bei 125 kBit/s [120]. Die gemessene Kapazitat von
dem MLV betragt 104 pF, damit kann nicht die hochste Bitrate erzielt werden.
Entsprechend der SEED-Methode ist es ausreichend nur die I/U-Kennlinien fur die Be-
wertung einer Schutzstrategie zu betrachten. Die Uberlagerung in Abbildung 5.4 (links)
zeigt, dass der MLV die Anforderungen nach SEED erfullt. Die Durchbruchspannung
und der differentielle Widerstand sind geringer als bei dem CANH-Pin. Nach dem
Snapback des CANH-Pins ist dessen Haltespannung jedoch etwas geringer als die
Durchbruchspannung des MLV.

Um die Schutzwirkung zu erhéhen, wird der IC-Pin mit einem SMD-Ferrit
(MMZ2012R121A) zusatzlich entkoppelt. Zugegebenermalden ist diese Vorkehrung
weniger praxisrelevant, wird aber als Teil der Modellvalidierung in den Aufbau mitein-
bezogen. Die untersuchte Konfiguration ist in Abbildung 5.4 (rechts) dargestellt. Ein
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CT1-Stromsensor misst den Strom des "Rest-Pulses" in den CANH-Pin. Die Spannung

an dem CANH-Pin wird auch aufgenommen.
20

Transceiver, CANH-Pin
MLV

-
(3]
T

ESD Stecker MLV CT1 Ferrit Transceiver,
CANH-Pin

IIC-Pin

Strom [A]
e =
\

J—

0 10 20 30 40 50
Spannung [V]

Abbildung 5.4: I/U-Kennlinien des MLV und des CANH-Pins (links).
Mess- und Simulationsaufbau zum Schutz eines CANH-Pins (rechts).

Die Messung wird zwei Simulationen gegenulbergestellt:

e Linear, das MLV-Modell ohne Bericksichtigung der Einschalteffekte und mit
der konstanten Kapazitat. Der SMD-Ferrit als ein lineares Bauelement.

¢ Nichtlinear, das nichtlineare MLV-Modell entsprechend Abschnitt 4.1 und das
nichtlineare Modell eines SMD-Ferrits entsprechend Abschnitt 3.2.

Abbildung 5.5 vergleicht die Ergebnisse. Im Widerspruch zu der SEED-Analyse wird
der on-Chip Schutz aktiviert und ein Stromfluss durch den Transceiver ermdglicht. Die
hochfrequente Stromspitze einer ESD versetzt die parasitaren Strukturen in eine
Schwingung. Es entstehen hohe Spannungsamplituden, die die Durchbruchspannung
des CANH-Pins Ubersteigen. Auch in einer Simulation ohne den SMD-Ferrit und den
CT1-Stromsensor (ohne Abbildung) wird der on-Chip Schutz des CANH-Pins ausge-
|6st. Die Einschalteffekte und die abnehmende Kapazitat des MLV beglinstigen héhere

Spannungsamplituden an dem IC-Pin.
50
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Abbildung 5.5: Spannung (links) und Strom (rechts) an dem CANH-Pin bei einer 8 kV IEC-ESD.

Eine groRe Wirkung auf die Leistungsfahigkeit der gesamten Schaltung hat der SMD-
Ferrit. In einem linearen Fall blockt die zusatzliche Impedanz den ESD-Strom zusatz-
lich ab. Der reale SMD-Ferrit geht jedoch bereits bei 1 A in Sattigung (vgl. Abbil-
dung 3.23) und der ESD-Strom sieht nur einen Bruchteil der nominellen Impedanz. Die
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Simulation mit den nichtlinearen Modellen gibt die Dynamik dieses Systems gut wie-
der. Tabelle 5.2 stellt die SOA des CANH-Pins den simulierten und gemessenen Wer-

ten gegenuber.

Strom- Spannungs- Energie
amplitude amplitude
SOA, CANH-Pin 4,0 A 52,0V 19,2 uJ
Messung, 8 kV ESD 2,9 A (28 %) 50,0 V (4 %) 7,9 pJd (59 %)

Simulation nichtlinear, 8 kV ESD

2,9 A (28 %)

45,0 V (13 %)

8,6 pJ (55 %)

Simulation linear, 8 kV ESD

1,5 A (64 %)

40,0 V (23 %)

5,2 ud (73 %)

Tabelle 5.2: Strom, Spannung und Energie an dem CANH-Pin bei einer 8 kV IEC-ESD.
In Klammern ist der Sicherheitsabstand zu SOA in Prozent angegeben.

Das System ist unter einer Annahme des thermischen Ausfallmechanismus an dem
CANH-Pin sicher gegenuber einer 8 kV ESD. Die Simulation mit den nichtlinearen
Bauelementen zeigt aber eine wesentlich hdhere Beanspruchung des CANH-Pins im
Vergleich zu den linearen Bauelementen. Bei einem IC-Pin mit einem spannungs- oder
strombasierten Ausfallmechanismus reduziert sich der Sicherheitsabstand von 55 %
auf 13 %.

5.3 Beispiel 3: ESD-Schutz an einem Kopfhorerausgang eines Audio
IC

Audio ICs sind in nahezu allen tragbaren elektronischen Anwendungen wie Smartpho-
nes, Tablets und Musik-Playern vorzufinden. Messungen an dem untersuchten Audio
IC haben eine erstaunlich hohe Eigenfestigkeit von dem Kopfhorerausgang gezeigt.
Ein weiterer off-chip Schutz ist eigentlich Uberfllissig. Eine Untersuchung der Schutz-
maoglichkeiten ist dennoch interessant, da die I/U-Kennlinie eine sehr geringe Durch-
bruchspannung aufweist. Obwohl die Abtastfrequenz in typischen Audioanwendungen
mit 44,1 kHz aus der ESD-Sicht gering ist, ist die frequenzselektive Schutzstrategie
nicht anwendbar. Das Einbringen einer zusatzlichen ohmschen Komponenten in den
Signalpfad dampft stark die Ausgangsleistung, wie z.B. ein 10 kQ Widerstand entspre-
chend Abschnitt 5.1 gegenuber einigen Ohm (typische Werte: 16-600 Q) eines Kopf-
horers. Eine rein kapazitive Belastung verzerrt das Audiosignal. Da das Audiosignal
eine Wechselspannung ist, kdnnen nur bidirektionale spannungsselektive Schutzele-
mente eingesetzt werden.

Der MLV (CT0603K14G) zeigt eine bidirektionale Charakteristik, ist jedoch aufgrund
der relativ hohen Durchbruchspannung (ca. 27 V) weniger geeignet. Die NXP ESD
Schutzdiode (PESD5V0S1BB) weist einen Snapback mit einer Haltespannung von
ca. 6,8 V auf. Diese Charakteristik erfullt nicht ganz die Anforderungen seitens des IC-
Pins, die Durchbruchspannung ist deutlich héher. Abbildung 5.6 (links) stellt die I/U-
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Kennlinien gegenuber. Aufgrund der Unterschiede in dem differentiellen Widerstand

entsteht ein Schnittpunkt bei 7,5 V.
20

Audio IC, HPOUT-Pin ] I
ESD Schutzdiode /
15 / ESD Snapback, Leiterbahn,
<
£ 10
[
& N
5 /
/ i Stecker CT1 Audio IC
0 I
0 2 4 6 8 10 12

Spannung [V]

Abbildung 5.6: I/U-Kennlinien des Snapback-Schutzelementes und des HPOUT-Pins (links).
Mess- und Simulationsaufbau zum Schutz des HPOUT-Pins (rechts).

Abbildung 5.6 (rechts) zeigt die untersuchte Konfiguration. Diese besteht aus dem
Snapback-behafteten Schutzelement, dem CT1-Stromsensor, einer 3 cm langen Lei-
terbahn und dem IC-Pin. Die Leiterbahnimpedanz (ca. 90 Q) wurde nicht gemessen,
sondern anhand der Geometrie auf der Platine berechnet. Die Verluste wurden ver-
nachlassigt, und das verwendete Simulationsmodell besteht aus mehreren LC-Glie-
dern. Die Platine soll die Verhaltnisse auf einem mobilen Gerat mdglichst gut abbilden.
Aus diesem Grund wurde keine Spannungsmessung an dem IC-Pin vorgesehen.

In der Simulation werden zwei Modelle der NXP ESD Schutzdiode verglichen:

e Linear, das Snapback Verhalten und die Einschalteffekte werden vernachlas-
sigt. Das Modell entspricht einer TVS-Diode nach Abbildung 4.15

¢ Nichtlinear, das Modell fir Snapback-behaftete Schutzelemente nach Abbil-
dung 4.26 (links) findet Anwendung.

Abbildung 5.7 veranschaulicht die Ergebnisse. Beide Simulationen spiegeln den ge-
messenen Strom in den IC-Pin gut wieder.

10 10 ‘ ull 3rr .
8 51— ‘ L ?;
S i 2 \'
c £
& 4 g 1H \
3. ) 7] Messung %\
0 Modell, Linear »
0 [ [ [ @ Modell, Nichtlinear | I
0 50 100 150 200 0 50 100 150 200
Zeit [ns] Zeit [ns]

Abbildung 5.7: Spannung (links) und ESD-Strom (rechts)
an dem HPOUT-Pin bei einer 8 kV IEC-ESD.

Es fallt auf, dass entgegen den Erwartungen eine erhebliche Schutzwirkung des IC-
Pins erreicht wird. Der Hauptanteil des ESD-Stromes flie3t durch das Schutzelement.
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Von den ca. 16 A einer ESD nach 30 ns (vgl. Abschnitt 2.4) kommen weniger als 3 A
an dem IC-Pin an. Diese Schutzwirkung ist auf die Entkopplung des IC-Pins und des
Schutzelementes durch die Leiterbahn und den CT1-Stromsensor zurtickzuflhren. Es
wird eine zusatzliche Impedanz in den Strompfad eingebracht. Deren Imaginarteil
macht sich in den ersten Nanosekunden bemerkbar und bewirkt das Einschalten des
Schutzelementes. Somit dampft eine Leiterbahn vor allem die ersten Spannungs- und
Stromspitzen. Der Realteil der Impedanz eines CT1-Stromsensors (ca. 1,1 Q vgl. Ab-
bildung 2.16) wirkt sich im weiteren Verlauf starker aus. Dieser wird auf den differenti-
ellen Widerstand von dem HPOUT-Pin aufaddiert. Dadurch verlauft die gesamte 1/U-
Kennlinie deutlich flacher, und der ESD-Strom flie3t hauptsachlich durch das Schutze-
lement. Daraus folgt, dass bei einem niederohmigen IC-Pin mit einer geringen Durch-
bruchspannung ein hinreichender ESD-Schutz mit einem spannungsselektiven Schut-
zelement und einem kleinen, seriellen Widerstand (einige Ohm) erreicht werden kann.
Die Messung in Abbildung 5.7 zeigt, dass das Schutzelement bei ca.95 ns und 130 ns
ausschaltet und bei 115 ns und 135 ns wieder einschaltet. Diese Effekte treten in der
Simulation nicht auf.

Der grofite Unterschied bei den beiden Simulationen ist der wesentlich héhere Strom-
und Spannungspeak am IC-Pin bei der Verwendung eines Modells mit dem Snapback.
Diese sind hauptsachlich an die Durchbruchspannung des Schutzelementes geknupft.
Bei einem thermischen Ausfallmechanismus sind die kurzen Spitzen eher zweitrangig.
Beruht ein ESD-Fehler auf einem Gate-Oxid-Durchbruch kann die erste Stromspitze
entscheidend sein.
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Elektrostatische Entladungen stellen ein grof3es Risiko fur die Elektronik dar. Eine si-
mulationsgestitzte Optimierung hilft, die ESD-Risiken bereits in einer frihen Entwick-
lungsphase zu erkennen und geeignete Gegenmallinahmen einzuleiten. Die Gute des
Simulationsergebnisses ist direkt mit den Modellen einzelner Komponenten verknupft.
Einen besonderen Stellungswert nehmen dabei die ESD-Schutzelemente ein. Die
Charakterisierung und die Modellierung von diesen in verschiedenen Aspekten nicht-
linearen Bauelementen war Ziel dieser Arbeit.

Ein erfolgreicher ESD-Schutz eines komplexen Systems setzt die genaue Kenntnis
der Eigenschaften einer ESD voraus. Die IEC-Norm [3] gibt nur das Entladenetzwerk
und die Stromform vor. Anhand dieser Vorgaben wurden weitere elektrische Eigen-
schaften, wie die Bandbreite, die zeitliche Ausdehnung und der Energiegehalt einer
ESD nach Norm abgeleitet. Diese Grolien definieren die Anforderungen an die Mess-
technik zur Charakterisierung der Schutzelemente und die Modelle fur eine aussage-
kraftige simulationsgestutzte Analyse.

Basierend auf der transienten Natur und den charakteristischen, hohen Amplituden
einer ESD sind frequenzselektive und spannungsselektive Schutzstrategien moglich.
Die frequenzselektiven Schutzelemente nutzen den Unterschied in der Betriebsfre-
quenz des IC-Pins und dem ESD-Spektrum aus. Die spannungsselektiven Schutzele-
mente gehen von einer Differenz zwischen der Betriebs- und ESD-Spannung aus. Das
nichtlineare Verhalten dieser Bauelemente kann mit einer der folgenden Kennlinien
prazise beschrieben werden:

¢ |/U-Kennlinie, ein spannungs- oder stromabhangiger Leiter (Widerstand),
¢ Q/U-Kennlinie, ein spannungsabhangiger Energiespeicher (Kapazitat),
e @/I-Kennlinie, ein stromabhangiger Energiespeicher (Induktivitaten).

Die Messtechnik zur Erfassung der charakteristischen Parameter und Kennlinien eines
Schutzelementes wurde vorgestellt. Die frequenzabhangige Impedanz beschreibt das
Verhalten bei Betriebsbedingungen und ist eine enorme Hilfestellung bei der Analyse
des Durchbruchbereichs an spannungsselektiven Schutzelementen. Die Messung
wurde mit einem Netzwerkanalysator durchgefihrt. Zu diesem Zweck wurden zwei
Messadapter entwickelt, die je nach den Eigenschaften des Schutzelementes einen
grolReren Dynamikbereich vorweisen. Mit der Kalibrierung und den Methoden des De-
Embedding wurde der Messbereich auf 1 GHz erweitert und damit die relevante ESD-
Bandbreite abgedeckt. Die Impedanzanalyse in verschiedenen Arbeitspunkten kann
bereits die ersten Nichtlinearitdten eines Schutzelementes aufzeigen. Der Arbeits-
punkt wurde als eine DC-Spannung, ein DC-Strom, oder eine Kombination der beiden
Parameter eingestellt. Die gemessene Impedanz-Schar wurde unter der Vorgabe ei-
nes Ersatzschaltbildes flr das Schutzelement weiter verarbeitet. Dabei wurde in jedem
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Arbeitspunkt die gemessene Impedanz mit der Impedanz des Netzwerks im Ersatz-
schaltbild approximiert. Flr die einzelnen Bauelemente sind auf diese Weise arbeits-
punktabhangige Kennlinien entstanden. Die Mess- und Approximationsroutinen wur-
den automatisiert. Die statische I/U-Kennlinie bei kleinen Strémen wurde zusatzlich mit
einem Kennlinienschreiber gemessen.

Die nichtlinearen Hochspannungs- und Hochstrom-Kennlinien beschreiben das domi-
nante ESD-Verhalten. Der Transmission Line Pulser (TLP) hat sich in diesem Segment
durchgesetzt. Meist beschrankt sich das Einsatzgebiet eines TLP auf die Messung
einer quasistatischen I/U-Kennlinien. Dabei werden die Strom- und Spannungsver-
laufe nur in dem eingeschwungenen Zustand ausgewertet. Dieser Spezialfall senkt
zwar die Anforderungen an einen Messadapter, lasst jedoch jegliche Dynamik des
Schutzelementes auler Acht. Fur diese Arbeit wurde ein vorhandener TLP-Aufbau
genauer kalibriert und mit einem Messadapter erweitert. Dieser behalt die 50 Q Impe-
danz des TLP-Systems Uber einen grofden Frequenzbereich weitestgehend bei und
unterstitzt somit auch Anstiegszeiten im Bereich der ersten ESD-Stromspitze (ca.
0,8 ns). Mit diesen MalRnahmen wurde die Informationsausbeute bei einem gleichblei-
benden Messaufwand erheblich gesteigert. Die gemessenen Spannungs- und Strom-
verlaufe wurden je nach Schutzelement zu den folgenden GroéRRen verarbeitet:

¢ Il/U-Kennlinie eines spannungsselektiven Schutzelementes,

¢ Q/U-Kennlinie einer Kapazitat (einige Piko- bis Nanofarad), auch der parasita-
ren Kapazitat eines spannungsselektiven Schutzelementes im Vordurchbruch-
bereich,

o @/I-Kennlinie einer Induktivitat (einige Nano- bis Mikrohenry).

Die einzelnen TLP-Verlaufe, die zu einem Fehler gefuhrt haben, liefern wichtige Hin-
weise zu den Fehlermechanismen. Eine quantitative Analyse der Degradation infolge
einer wiederholten Pulsbelastung wurde ebenfalls erméglicht. Die gemessenen dyna-
mischen Einschalteffekte helfen, das Ersatzschaltbild des Schutzelementes zu identi-
fizieren, und kdnnen auch zur Parametrierung herangezogen werden.

Die vorgestellte TLP-Datenverarbeitung der nichtlinearen Kennlinien funktioniert gut,
wenn das vermessene Schutzelement nur einen einzelnen dominanten, nichtlinearen
Parameter hat (z.B. die Kapazitat eines Vielschicht-Keramikkondensators). Diese Be-
dingung muss zumindest in einem bestimmten Zeit- bzw. Spannungsbereich erfullt
sein. Z.B. ein Vielschicht-Varistor verhalt sich im Vordurchbruchbereich kapazitiv, da-
gegen ist im eingeschwungenen Hochstrombereich nur die I/U-Kennlinie dominant.
Eine Erweiterung der TLP-Datenverarbeitung auf die Schutzelemente mit mehreren,
gleichzeitig untereinander interagierenden nichtlinearen Parametern ist denkbar. Es
wurde gezeigt, dass sowohl die entwickelten Simulationsmodelle als auch die vorge-
stellte Messtechnik die Anforderungen seitens ESD erflllen. Unter diesen Vorausset-
zungen sollte eine rekursive Parametrierung moglich sein. In die Analyse der Strom-
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und Spannungsverlaufe bei einer bestimmten TLP-Ladespannung wirden alle Mess-
ergebnisse bei den geringeren TLP-Ladespannungen einflieRen. Eine mathematische
Herleitung und eine Realisierung der entsprechenden Methoden sind zuklnftigen Ar-
beiten vorbehalten.

Verhaltensmodelle flr die Schutzelemente, die auf Basis der erzielten Messergebnisse
parametrierbar sind, wurden entwickelt. Die netzwerkbasierte Modellierung ist fur die-
sen Einsatz gut geeignet. Die einzelnen Bauelemente im Ersatzschaltbild kénnen
nichtlinear modelliert und mit Kennlinien parametriert werden. Der Bezug zwischen
den beobachteten nichtlinearen Effekten und den physikalischen Ursachen wurde je-
weils mit einer Literaturstudie hergestellt. Die publizierten Modellierungsansatze wur-
den analysiert und die notwendigen Erganzungen wurden abgeleitet. Neben einer ein-
fachen Parametrierung mit den Kennlinien, wurde eine hohe Simulationsstabilitat an-
gestrebt und erreicht. Ist die Eigensicherheit des Schutzelementes bei ESD nicht ge-
geben, wurde der Fehlermechanismus identifiziert und in dem Simulationsmodell hin-
terlegt. Diese systematische Vorgehensweise wurde auf Bauelemente der beiden
Schutzstrategien Ubertragen. Die Simulationsmodelle wurden mit den TLP-Verlaufen
im Hochstrombereich validiert. Eine hohe Ubereinstimmung zwischen der Simulation
und der Messung wurde erreicht. Die Verbesserung gegenuber den einfachen bzw.
linearen Simulationsmodellen war stets prasent. In einer weiteren Validierung wurde
die ESD-Festigkeit von drei Systemen untersucht. Die Simulationsergebnisse haben
die dynamische Wechselwirkung einzelner Elemente in dem ESD-Strompfad gut re-
produziert.

Die tatsachliche ESD-Leistungsfahigkeit der untersuchten Schutzelemente ist indivi-
duell, reprasentativ sind nur die Phanomene und nicht die absoluten Amplituden. Mit
diesem Hintergrund wurde auf eine Bewertung und eine Pauschalisierung der gemes-
senen Leistungsfahigkeit verzichtet.

Mit den frequenzselektiven Schutzelementen kann ein wirksamer ESD-Schutz mit ei-
ner EMV-Entstorung kombiniert werden. Die beobachteten Nichtlinearitaten sind eine
Begleiterscheinung der Miniaturisierung, die erst durch den Einsatz der hochpermeab-
len und hochpermittiven Werkstoffe ermoglicht wurde. Die ESD-Amplituden fuhren un-
mittelbar zu den Sattigungseffekten. Die Q/U-Kennlinie eines Vielschicht-Keramikkon-
densators ist stark nichtlinear und muss bei einer simulationsbasierten Analyse beach-
tet werden. In einem Worst-Case fuhrt eine ESD einen dielektrischen Durchbruch her-
bei und schliel3t das gesamte System kurz. Auch bei einem SMD-Ferrit muss das Si-
mulationsmodell die nichtlineare ®/I-Kennlinie bertcksichtigen. Das vorgestellte Mo-
dell geht von linearen ohmschen Verlusten aus. In Zukunft sollten diese ebenfalls
nichtlinear modelliert werden.

Die nichtlineare I/U-Kennlinie eines spannungsselektiven Schutzelementes ist eine ge-
wollte und fir den ESD-Schutz essentielle Eigenschaft. Der Ubergang von einem sper-
renden in den leitenden Zustand wird von den dynamischen, teils nichtlinearen Ein-
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schalteffekten begleitet. Diese konnen einen erheblichen Einfluss auf die Leistungsfa-
higkeit des Schutzelementes nehmen. Ein Vielschicht-Varistor, eine Silizium-Lawinen-
diode und ein Snapback-behaftetes Schutzelement wurden analysiert. Es wurde je-
weils eine allgemeingreifende Gleichung zur Modellierung der |/U-Kennlinie vorge-
stellt. Die charakteristischen Parameter in diesen Gleichungen sind anschaulich und
konnen ohne einen groRen Aufwand der Messung entnommen werden. Es wurde ge-
zeigt, dass die parasitare Kapazitat eines Schutzelementes nur unter einer bestimmten
Relation zu der Durchbruchspannung einen Einfluss auf das ESD-Verhalten nimmt.
Diese war bei den untersuchten Schutzelementen stets nichtlinear, jedoch fur das
ESD-Verhalten vernachlassigbar. Die Einschalteffekte in Form einer Spannungsuber-
héhung wurden modelliert. Das Einschaltverhalten wird besonders bei High-Speed-
Anwendungen immer wichtiger.

In dieser Arbeit wurde eine systematische Charakterisierung und Modellierung der
Schutzelemente fur ESD vorgestellt. Mit immer neueren Anforderungen an den ESD-
Schutz gewinnt diese Thematik zunehmend an Bedeutung. Es ist auch denkbar, die
Methoden, ohne gravierende Anpassungen, auf transiente Uberspannungen eines an-
deren Ursprungs zu Ubertragen. Der Messbereich muss entsprechend der Puls-Gat-
tung angepasst werden, z.B. auf Burst (IEC/EN 61000-4-4) und Surge (IEC/EN 61000-
4-5) in der Verbraucherelektronik oder die ISO-Pulse (ISO-7637) fur die Kfz-Anwen-
dungen. Elektromobilitat gewinnt an Bedeutung. Die Hochvolt-Strange werden mit dem
klassischen 12 V Bordnetz direkt oder indirekt verkoppelt. Neue Pulsformen mit steilen
Flanken und hohen Amplituden sind zu erwarten. Die grundlegenden Schutzkonzepte
bleiben aber erhalten, und die entwickelten Methoden kdnnen auch hier verwertet wer-
den.
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