technische universitat Lehrstuhl fur
dortmund Energiewandlung

Beschleunigte Ansteuerung von
Leistungshalbleitern durch

induktive Mitkopplung

Dissertation

zur Erlangung des Grades eines
Doktor-Ingenieurs
der Fakultat far Elektrotechnik und Informationstechnik
an der Technischen Universitat Dortmund

von
Michael EDbli
aus Mainz



Dissertation eingereicht am:

Tag der miindlichen Priifung:

Dissertationsort:
Fakultit:
Referent:
Korreferent:

08.10.2018

07.06.2019

Dortmund

Elektrotechnik und Informationstechnik
Univ.-Prof. Dr.-Ing. Martin Pfost
Univ.-Prof. Dr.-Ing. Klaus F. Hoffmann



Inhaltsverzeichnis

Inhaltsverzeichnis

1 Einleitung
1.1 Problemstellung und Stand der Technik . . . . . . .. ... ... ... ......
1.2 Gliederung der vorliegenden Arbeit . . . . . ... ... ... ... .. ...
2 Bauteil- und Modellierungsgrundlagen
2.1 Topologieiibersicht . . . . . . . . . .. ..
2.2 Betrachtete Halbleiter . . . . . . . . .. .. ... ..
221 Silizium . . ..o e
2.2.2  Siliziumkarbid . . . ... oL
223  Galliumnitrid . . . . ...
2.2.4  Vergleich der Halbleiterbauelemente . . . . . . . . ... ... ... ....
2.2.5 Elektrische Modellierung eines Leistungstransistors . . . . . . . . . . . ..
2.2.6  Parasitire Elemente der Aufbau- und Verbindungstechnik . . . . ... ..
2.3 Simulationsumgebung . . . . . ... L
2.3.1 SPICE Simulator . . . . . . .. . ... .
2.3.2  Extraktion parasitdrer Elemente . . . . . ... ... ... ... .....
3 Schaltvorgang
3.1 Definition des Schaltvorgangs einer induktiven Last . . . . . . .. ... ... ...
3.2 Einschaltvorgang . . . . . . . . . . . .
3.3 Auswirkungen parasitirer Elemente auf den Einschaltvorgang . . . . . .. .. ..
3.3.1 Parasitiare Kapazitdt des Schaltknotens . . . . . . ... ... ........
332 Gateschleife. . . . . . ... ..
3.3.3 Common-Source-Induktivitdt . . . .. ... ... ... ... ... ...
3.3.4 Zwischenkreisinduktivitat . . . .. ... L0000
3.3.5 Drain-Gate-Kapazitdt . . . . . . .. .. ... Lo
3.3.6  Gatetreiberversorgungsspannung . . . . . . . . .. ... e e e
3.3.7 Zusammenfassung . . . . .. ... e
3.4 Ausschaltvorgang . . . . . . .. L
3.5 Systembetrachtung . . . . . . . . .. .. L
3.6 Anforderungen an die Gatetreiberschaltung . . . . . . . ... ... ... L.
4 Entwicklung eines Gatetreibers mit induktiver Mitkopplung
4.1 Methoden zur Erh6hung des Gatestroms . . . . . . . ... .. ... ... .....
4.2 Konzeptionelle Uberlegung . . . . . . . . ... ... . ... ... ... ..

4.2.1 Kompensation des Ausgleichsstroms der Drain-Gate-Kapazitat . . . . . . .
4.2.2 Induktive Mitkopplung - iFF-Verfahren . . . . . .. ... .. ... ....
423 Vergleichder Konzepte . . . . . ... .. ... ... ... ... ...,

10
11
14
15
17
18
20
20
22

27
27
30
32
33
34
36
37
39
40
41
42
45
51

53
53
54
55
58
62

I



Inhaltsverzeichnis

4.3 Realisierung des iFF-Verfahrens . . . . . . .. .. ... ... ... ... ....
4.3.1 Erweiterung des konventionellen Gatetreibers . . . . . . . ... ... ...

4.3.2 Realisierung des Transformators . . . . . . . .. .. ... ... .. ...,
4.3.3 Analytische Betrachtung des Transformators . . . . . .. ... ... ...
5 Experimentelle Verifikation des iFF-Verfahrens
5.1 Messergebnisse fiir einen GaN-HEMT . . . . . .. .. ... .. ... ... ....
5.1.1 Beschreibung des Demonstrators . . . . . . . . .. .. ... ... .....
5.1.2 Transiente Messergebnisse . . . . . . . . ... ... o L.
5.1.3 Schaltverluste . . . . . . . .. ...
5.1.4 Messung des Aufwiartswandlers . . . . . ... ...
5.2 Messergebnisse fiir einen SIC-MOSFET . . . . . .. ... ... ... .......
5.2.1 Transiente Messergebnisse . . . . . . . . . . . ... e
5.2.2 Schaltverluste . . . . . . . ...
5.2.3 Messung des Aufwirtswandlers . . . . ... ... Lo
5.3 Messergebnisse fiir einen Si-MOSFET in zwei Gehdusevarianten . . . . . . . . . .
5.4 Vergleich der Halbleiterbauelemente . . . . . . . ... ... ... .........
6 Weitere Ansatze zur Verbesserung des iFF-Verfahrens
6.1 Verifikation der Simulationsumgebung . . . . . . . ... .. ...
6.2 Simulation und Sensitivitdtsanalyse des Transformators . . . . . . . .. ... ...
6.2.1 Ersatzschaltbild des Transformators . . . . . . ... ... ... ......
6.2.2 Breite des Transformators . . . . . . .. ... ... ... .. ...
6.2.3 Windungszahl des Transformators . . . . . . . ... ... ... ......
6.2.4  Abstand zwischen der Primérseite und der Sekundiarwindung . . . . . . . .
6.2.5 Sekundirwindungslinge des Transformators . . . . . . . ... ... ...
6.2.6  Einfluss auf die Einschaltenergie . . . . . . . .. ... ... .. ......
6.2.7 Ableitung der Transformatordesignrichtlinien . . . . . . . ... ... ...
6.3 Kurzschlussfestigkeit des iFF-Verfahrens . . . . . .. .. ... ... ... ....
6.4 Parallelschaltung von Transistoren . . . . . .. ... ... ... ..........
6.5 Alternative Realisierung der Sekundirseite des Transformators . . . . . . . . . ..
7 Zusammenfassung und Ausblick
7.1 Zusammenfassung . . .. .. ... L e e e e
7.2 Ausblick . . . ...
Literaturverzeichnis

Abkiirzungsverzeichnis

Formelzeichenverzeichnis

Abbildungsverzeichnis

Tabellenverzeichnis

117
117
118
123
145
147
151

155

v



Inhaltsverzeichnis

Anhang

Mmoo Qw3

157
Parameter der Simulationsumgebung . . . . . . . . ... ... L. 157
Ergdnzung zum Feldverlauf . . . . . . . .. .. .. ... ... ... ... ..., 158
Reduzierung des Risikos eines parasitdren Schaltens . . . . . .. ... ... ... 159
Designparameter des Transformators . . . . . . . . . ... .. ... ... ... .. 160
Berechnung des komplexen Widerstands . . . . . . . .. ... ... ... ... .. 162







Kurzfassung

Leistungselektronische Schaltungen besitzen aktive Schalter zur Steuerung des Energieflusses.
Diese Schalter konnen durch eine geeignete Ansteuerung von einem stromleitenden in einen strom-
sperrenden Zustand wechseln. Dieser Zustandswechsel ist verlustbehaftet, wodurch die Schaltver-
luste proportional zur Schaltfrequenz zunehmen. Andererseits ist eine hohe Schaltfrequenz fiir die
Volumenreduzierung der energiespeichernden Bauteile wie Spulen und Kondensatoren vorteilhaft.
Durch den Ansatz der Bauteilverkleinerung nimmt der Einfluss der Schaltverluste auf die System-
effizienz zu. Daher ist das Erreichen minimaler Schaltverluste von elementarer Bedeutung.

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wird zuerst das Schaltverhalten schnellschaltender Halbleiter
analysiert. Dazu wird der Stand der Technik aufgegriffen und dieser hinsichtlich Limitierungen
der Schaltgeschwindigkeit untersucht. Wesentliche Limitierungen entstehen durch die parasitdren
Induktivititen der Aufbau- und Verbindungstechnik. Beispielsweise fithren die parasitire Induk-
tivitdt und der ohmsche Widerstand der Ansteuerschleife zu einer Limitierung des Ladestroms
der parasitdren Drain-Gate-Kapazitit des Transistors. Dieser begrenzte Ladestrom fiihrt wiederum
zu einer Verlangsamung des Schaltvorgangs. Eine zusitzliche Herausforderung fiir die Ansteue-
rung von Verbundhalbleitern stellen die geringeren Spannungstoleranzen der Steuerspannung im
Vergleich zu Siliziumbauteilen dar. Eine Uberschreitung dieser Spannungstoleranz kann zur Schi-
digung des Bauteils fiihren.

Des Weiteren konnte durch die einfithrenden Untersuchungen festgestellt werden, dass parasi-
tdare Induktivitdten nicht nur negative Auswirkungen auf das Schaltverhalten haben, sondern auch
zur Reduzierung von Schaltverlusten beitragen konnen. Der Spannungsabfall an den parasitir-
en Induktivititen der Leistungsschleife fithrt wihrend des Einschaltens des Transistors zu einer
Spannungsreduzierung am Schalter. Durch die reduzierte Spannung am Schalter nimmt die Ein-
schaltverlustleistung ab. Nachteilig ist, dass diese parasitdre Induktivitdt der Leistungsschleife im
Ausschaltmoment zu einer Spannungsiiberhohung fiihrt, die den Schalter und die Freilaufdiode
schidigen kann.

Um einen hoheren Spannungsabfall wéhrend des Einschaltens zu erreichen, muss die Strom-
anstiegsgeschwindigkeit erhoht werden. Der Anstieg des Stroms ist unter anderem aufgrund des
Spannungsabfalls an der parasitiren Induktivitit der Leistungsschleife und des dadurch hervorge-
rufenen Umladevorgangs der parasitdren Drain-Gate-Kapazitit limitiert. Dieser Zusammenhang
fiihrt zu einer reduzierten Anstiegsgeschwindigkeit des Schaltstroms.

Das entwickelte Halbleiteransteuerverfahren nutzt einen Transformator, der wahrend der Strom-
dnderung des Schaltstroms Energie aus dem Leistungskreis in den Ansteuerkreis iibertragt. Das
ermoglicht eine Erhohung des Ansteuerstroms. Infolgedessen kann ein hoherer Kompensations-
strom der Drain-Gate-Kapazitit und somit eine schnellere Schaltgeschwindigkeit erreicht werden.

Der in dieser Arbeit genutzte Transformator ist ein kernloser Transformator, der in eine Leiterplat-
te integriert wird. Die Auswirkungen verschiedener geometrischer Variationen des Transformators
sind im Rahmen dieser Arbeit untersucht worden und Richtlinien zur Auslegung des Transforma-
tors wurden herausgearbeitet.



Das neue Halbleiteransteuerverfahren wurde simulativ untersucht und messtechnisch verifiziert.
Dabei wird fiir einen GaN-HEMT eine Reduzierung der Einschaltenergie von bis zu 78 % im
Vergleich zum Stand der Technik messtechnisch nachgewiesen. Diese Reduzierung der Einschalt-
energie wird durch eine Effizienzmessung eines Aufwirtswandlers bestitigt. Des Weiteren wird
eine Einschaltenergiereduzierung durch das Halbleiteransteuerverfahren auch fiir SiC- und Si-
MOSFETs messtechnisch verifiziert. Im Vergleich zum Stand der Technik wird fiir den SiC-
MOSFET eine Einschaltenergiereduzierung von bis zu 59 % und fiir den Si-MOSFET eine Re-
duzierung von bis zu 33 % messtechnisch nachgewiesen.



Abstract

An Inductive Feed Forward Gate Driver to Accelerate the Switching

The central components of power electronic systems are the semiconductors, that control the ener-
gy flow within the system. The semiconductor switch can be toggled between a conducting and
a blocking state. The change between these states is lossy, hence the system efficiency decreases
with increasing switching frequency. However, a high switching frequency is beneficial for the si-
ze reduction of the energy storage devices, e.g. coils and capacitors. Thus, in order to increase the
switching frequency while still maintaining a high system efficiency the switching behavior must
be optimized.

To begin with, the switching behavior of fast switching semiconductors is analyzed. The key limi-
tation is caused by the parasitic inductance, which is determined by the packaging- and assembly
technology. The parasitic inductance and the finite ohmic resistance of the gate loop limit the
charging current of the input capacitance of the transistor. This leads to a lower switching speed
and consequently to higher losses. Hence, modern fast-switching semiconductors are especially
affected by the parasitic gate inductance and the resulting reduced switching speed. Another chal-
lenge for driving wide bandgap semiconductors is the lower voltage tolerances of the gate-source
voltage compared to silicon devices. Thereby, the risk of destruction of the semiconductor due to
overvoltage increases.

However, the parasitic inductance of the power loop can also be used to reduce the switching
energy, if an inductive load is switched. During turn-on, the increasing source current leads to a
voltage drop across the parasitic inductance of the power loop. This reduces the voltage applied
on the switch. Hence, the switching losses will be reduced. On the other hand, this parasitic in-
ductance leads to a voltage overshoot at the switch during turn-off, which eventually destroys the
semiconductor. Therefore, a minimization of the parasitic inductance is mandatory.

If the parasitic inductance of the power loop should be used for the reduction of the turn-on swit-
ching energy, the rate of current change must be increased. Therefore, the following limitations of
the turn-on switching are identified. Hence, the critical elements are the common source inductan-
ce and the drain-gate capacitance of the transistor. The impact of the common source inductance
can be eliminated through the introduction of a Kelvin-source connection. In contrast to this simple
solution, the impact of the drain-gate capacitance cannot be circumvented by means of semicon-
ductor packaging. The drain-gate capacitance is an inherent property of each transistor. During
turn-on it will force a compensating current through the gate loop, which is proportional to the
slew rate of the drain-source voltage.

Based on these insights, a semiconductor gate drive method is developed, which allows a reduction
of the switching energy. The gate drive method uses a transformer which couples energy from the
power path to the control path during turn-on. However, the transistor is still controlled via a
conventional gate driver IC; the transformer only increases the switching speed. Consequently,
the limitation due to the compensating current of the drain-gate capacitance can now be (over-)
compensated.



In this work a coreless transformer, which is integrated into a circuit board, is used. The impact
of various geometrical variations of this transformer is examined and guidelines for the design of
the transformer are derived. The semiconductor drive method is verified through simulations and
measurements. For a GaN-HEMT it is feasible to reduce the turn-on energy up to 78 % compared
to the state of the art. The reduction in turn-on energy is confirmed by an efficiency measurement
of a boost converter. Furthermore, the reduction of the turn-on energy is verified for SiC- and Si-
MOSFETs. For both semiconductor technologies a significant reduction of the turn-on losses is
achieved. Compared to state of the art solutions, the turn-on losses are reduced up to 59 % and
33 %, respectively.



1 Einleitung

1 Einleitung

1.1 Problemstellung und Stand der Technik

In den letzten Jahren hat die Zahl der leistungselektronischen Systeme stetig zugenommen, al-
ler Voraussicht nach wird sich dieser Trend auch in Zukunft fortsetzen, siehe [1-3]. Dies wird
durch die stetige Zunahme des globalen Energieverbrauchs begriindet, siehe [4]. Der dadurch
erhohte Energiebedarf soll mittel- bis langfristig durch regenerative Energiequellen wie bspw.
Photovoltaik-, Windkraft- und Wasserkraftanlagen bedient werden, siehe [5]. Im Gegensatz zu
konventionellen Kraftwerken kann bei den hier genannten regenerativen Energiequellen von de-
zentraler Energieversorgung gesprochen werden. Diese dezentrale Energieversorgung erfordert es,
dass jede dieser Anlagen die von ihr bereitgestellte Energie aufbereiten muss, um die Energie in
angepasster Form dem offentlichen Versorgungsnetz zur Verfiigung zu stellen. Eine solche Anpas-
sung erfolgt durch leistungselektronische Schaltungen.

Leistungselektronische Schaltungen bendtigen aktive Schalter, die es erlauben, den Energiefluss
innerhalb des leistungselektronischen Systems zu steuern. Ein typisches Beispiel hierfiir ist die
Ansteuerung eines Elektromotors. Die Leistungselektronik erlaubt es, den Elektromotor gezielt
anzusteuern, wodurch er in seiner Drehzahl und seinem Drehmoment geregelt werden kann. Eine
typische Schaltungskonfiguration ist in Abb. 1.1(a) gezeigt.

A7 |

s T

T =
12V~ %
)

(a) B6-Briicke (b) Abwirtswandler

Abb. 1.1: In (a) ist eine B6-Briicke zur Ansteuerung eines Elektromotors gezeigt. Der in (b) ge-
zeigte Abwirtswandler ermdglicht den Betrieb des Steuergerites.

Ein weiteres Beispiel ist der steigende Anteil von Elektroautos. Dies erfordert einen erhohten Ein-
satz von leistungselektronischen Systemen, bspw. zum Laden der Fahrbatterie und zur Versorgung
der Motorsteuergerite. Beispielsweise muss die Spannung der Autobatterie zur Versorgung von
Steuergeriten reduziert werden. Eine typische Schaltung hierfiir ist ein Abwértswandler, welcher
in Abb. 1.1(b) gezeigt ist.
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1 Einleitung

Alle leistungselektronischen Systeme eint der Einsatz von mindestens einem aktiven Schalter. Die-
ser Schalter ist bauartbedingt verlustbehaftet. Diese Verluste konnen im Wesentlichen in Leitver-
luste und Schaltverluste unterteilt werden. Leitverluste werden maB3geblich durch die Halbleiter-
technologie definiert. Im Gegensatz dazu sind die Schaltverluste durch parasitire Induktivititen
und Kapazititen beeinflusst. Die wesentliche Ursache fiir die parasitdre Induktivitit beruht auf der
Aufbau- und Verbindungstechnik (AVT), die den Halbleiter mit dem leistungselektronischen Sys-
tem verbindet. Die parasitdre Kapazitit ist maBgeblich durch das Halbleiterbauelement bestimmt.

Neben der Reduzierung der Schaltverluste durch eine verbesserte Halbleitertechnologie kann eine
Reduzierung der Schaltverluste durch einen schnelleren Schaltvorgang erfolgen. Dazu ist es notig,
die parasitdren Induktivititen zu reduzieren, was durch eine verbesserte AVT moglich ist. Mit stei-
gender Schaltgeschwindigkeit, die notig ist um die Schaltverluste zu reduzieren (der Zeitintervall
in dem ein hoher Stromwert und eine hohe Spannung am Halbleiter anliegt verkiirzt sich dadurch),
nimmt der Einfluss der parasitiren Elemente zu. Durch die parasitiren Elemente entstehen ho-
here Belastungen fiir den Schalter und die elektromagnetische Vertrdglichkeit (EMV) kann sich
verschlechtern, siehe [6—15]. Die parasitdren Elemente sind durch das Halbleitergehduse und die
Layoutstrukturen des physikalischen Aufbaus bedingt.

Durch den Einsatz von resonanten Konzepten konnen die Schaltverluste signifikant reduziert wer-
den. Dabei bicten Halbleiterbauteile aus Verbundhalbleitern wie Galliumnitrid (GaN) und Sili-
ziumcarbid (SiC) aufgrund der hoheren Bandliicke und der hoheren kritischen elektrischen Feld-
stirke Ey einige Vorteile im Vergleich zu Si-Bauteilen. Dies kann auf die verringerte Speicherla-
dung der Bauteile zuriickgefiihrt werden, siehe [16—19]. Einige Anwendungsbeispiele resonanter
Spannungswandler sind in [20-25] aufgefiihrt.

Spannungsfreies Schalten kann auch erreicht werden, wenn ein synchroner Spannungswandler
eingesetzt wird. Hierbei kann die Schaltung so betrieben werden, dass der Spulenstrom negativ
wird. Dies ermoglicht es, die parasitire Kapazitit des Schaltknotens gezielt zu entladen. Diese
Schaltungstopologie lésst sich fiir einen weiten Leistungsbereich einsetzen, einige Beispiele sind
in [26-29] aufgefiihrt.

Alternativ kann die Verlustleistung des Schaltelements durch aktive oder passive Entlastungsnetz-
werke reduziert werden, siehe [30-36]. Die hohere Anzahl der Bauteile wirkt sich nachteilig aus
und es kann zusitzlich zu hohen Belastungen des Entlastungsnetzwerkes kommen. Durch die ho-
here Bauteilzahl und die gegebenenfalls hohe Belastung einzelner Bauteile steigt die Ausfallwahr-
scheinlichkeit des Systems, siehe [37—41]. Besonders fiir aktive Entlastungsnetzwerke steigt die
Ausfallgefahr durch hochenergetische Teilchen. Dies kann durch die hohere Anzahl der Halblei-
terbauelemente und somit einer groferen aktiven Fliche begriindet werden, siehe [42—48].

Hartschaltende Spannungswandler haben im Vergleich zu resonanten Konzepten weniger Bauteile,
und die Regelbarkeit solcher Systeme ist meist einfacher. Aus diesen Griinden kann der Einsatz sol-
cher Wandler von besonderem Interesse fiir kompakte leistungselektronische Systeme sein. Durch
den Einsatz von Verbundhalbleitern wie GaN-HEMTs und SiC-MOSFETs ergeben sich Vorteile
hinsichtlich einer Schaltverlustreduzierung. Diese Verbundhalbleiter erlauben durch ihre besseren
Schalteigenschaften ein verlustarmes Schalten im Vergleich zu Siliziumhalbleitern, siche [19].

Mit steigender Schaltgeschwindigkeit steigt der Einfluss des Schaltungslayouts. Durch einen nie-
derinduktiv optimierten Aufbau lassen sich Schaltverluste signifikant reduzieren, einige Anwen-
dungsbeispiele sind in [8,9,15,49-52] aufgefiihrt. Durch schnelle Stroménderungen kann es wih-
rend des Ausschaltens des Transistors zu unzulédssig hohen Spannungsspitzen kommen, die den
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1 Einleitung

Transistor zerstoren konnen. Diese Spannungsspitzen konnen durch ein Kompensationsnetzwerk
reduziert werden, siehe [53—55] oder durch eine Reduzierung der Induktivitit im Hauptstromkreis,
siehe [56-58].

Eine Moglichkeit zur Schaltverlustreduzierung ist die Optimierung der Ansteuerung des Leistungs-
transistors mit Hilfe eines Gatetreibers. Dieser ermoglicht ein kontrolliertes Ein- bzw. Ausschalten
des Leistungshalbleiters. Durch die Trennung des Leistungspfads und des Ansteuerpfads direkt am
Halbleiter kann das Schaltverhalten des Halbleiters signifikant verbessert werden, siehe [59, 60].
Eine gute Steuerbarkeit des Halbleiters kann als Grundvoraussetzung fiir die verbesserte Ansteue-
rung des Leistungshalbleiters angesehen werden.

Auf der Grundlage dieser Uberlegung (durch eine verbesserte Ansteuerung des Halbleiters Schalt-
verluste zu reduzieren) wurde eine Vielzahl von Gatetreiberschaltungen von diversen Autoren
veroffentlicht. Diese Gatetreiberschaltungen lassen sich in fiinf Bereiche unterteilen, siehe hier-
zu [61,62].

* Halbbriickenschaltung: Das wesentliche Merkmal dieser Schaltung ist eine Halbbriicke,
die das Ein- bzw. Ausschalten ermoglicht. Das Schaltverhalten des Transistors kann durch
einen zusitzlichen Widerstand kontrolliert werden. Uber diesen Widerstand wird der Strom
zur Ladung der Eingangskapazitit des Transistors eingestellt. Die Topologie erlaubt sowohl
eine unipolare als auch eine bipolare Ansteuerung des Gates. Eine Anwendung fiir Silizium-
carbid Sperrschicht-Feldeffekttransistoren (SiC-JFETS) ist in [63] gezeigt.

Fiir Halbleiterbauelemente, die einen konstanten Strom wihrend des Leitzustands benétigen,
kann eine tempordre Stromerhohung durch ein Einbringen einer Kapazitit zwischen Trei-
ber und Gate erfolgen, siehe [64—66]. Es kann eine Vielzahl von Gatetreiber-ICs erworben
werden, siehe [67-71]. Diese Gatetreiber-ICs bieten Zusatzfunktionen wie z. B. eine Unter-
spannungsdetektion und galvanische Trennung zwischen logischer Ansteuerung und Gatean-
steuerung an. Die Limitierung hinsichtlich Spannungsénderungsraten des Schaltknotens der
kiuflichen Gatetreiber-ICs liegt bei 200 V/ns, siehe [67]. Die aktuelle Forschung beschif-
tigt sich mit der besseren Entkopplung der Logik- und Gatetreiberendstufe, siehe [72, 73].
Spannungsinderungen von bis zu 500 V/ns wurden bereits in Spannungswandlern gezeigt,
siehe [64]. In [74] wurden Spannungsidnderungen von bis zu 1000 V/ns fiir einen Einzelpuls
gemessen.

P [ b [
CHAY cHATEIAY:
15v(@®) 5 o 0 s0v D 1sv() B 4T :ﬁ
S "] AN
:\l :\1 \1
2

$ ®
(a) Halbbriicke (b) zweifache Halbbriicke
Abb. 1.2: In (a) ist eine einfache Halbbriicke zur Ansteuerung eines Leistungstransistors gezeigt.

In (b) sind zwei Halbbriicken zur Ansteuerung des Leistungshalbleiters aufgefiihrt, diese
erlauben es, den Halbleiter mit unterschiedlichen Spannungen anzusteuern.
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1 Einleitung

* Mehrfache Halbbriicken mit unterschiedlichen Spannungsniveaus: Aufbauend auf der
Gatetreiber-Halbbriickenschaltung wird die Schaltung um weitere Halbbriicken erweitert,
sieche Abb. 1.2(b). Diese Halbbriicken erlauben das Laden der Eingangskapazitit des Tran-
sistors durch unterschiedliche Spannungsniveaus, siehe [75-82]. Das erlaubt die temporire
Uberhohung der Gatetreiberversorgungsspannung und somit ein schnelleres Laden der Ein-
gangskapazitit des Transistors. Andere Konzepte arbeiten mit aktiven Spannungsteilern, wie
in [83] gezeigt. Ein Nachteil der in diesem Punkt vorgestellten Konzepten ist der erhohte
Schaltungs- bzw. Ansteuerungsaufwand.

* Resonante Konzepte: Im Bereich resonanter Gatetreiberkonzepte wurde in den letzten Jah-
ren intensive Forschung betrieben, siehe [84—87]. Dieser Trend kann mit der Zunahme der
Schaltfrequenz begriindet werden. Die Gatetreiberverlustleistung des Halbbriickengatetrei-
bers steigt proportional zur Frequenz. Resonante Konzepte erlauben es, die Gatetreiberver-
lustleistung signifikant zu reduzieren. Die Zunahme der Schaltfrequenz ist auf den vermehr-
ten Einsatz von Verbundhalbleitern wie GaN-HEMTs und SiC-MOSFETs zuriickzufiihren.
Die Gemeinsamkeit der resonanten Gatetreiberkonzepte ist die Spule, die einen konstanten
Strom in den Steueranschluss des Transistors ermoglicht, sieche Abb. 1.3(a).

Die resonanten Konzepte konnen in folgende Bereiche unterteilt werden. Erstens: Gatetrei-
berschaltungen bestehend aus einer Halbbriicke mit einer Spule zwischen Treiber und Gate
des Leistungstransistors, siche [88—106]. Mit Hilfe der Spule kann ein Strom eingepréagt wer-
den. Zum Schutz des Leistungstransistors gegen unzuldssig hohe Gatespannungen werden
diese Halbbriicken mit Dioden erweitert, welche die Spannung am Gateanschluss limitie-
ren, siehe [107-110]. Diese Halbbriickenschaltungen werden mit einer AC-Kopplung zwi-
schen dem Treiber und dem Leistungstransistor erweitert, sieche [111-113]. Um eine galva-
nische Trennung zwischen Treiber und Leistungstransistor zu erreichen, wird dieser Schal-
tungstyp mit einem Transformator zwischen Treiber und Leistungstransistor ausgefiihrt, sie-
he [114-123].

Zweitens: Eine weitere Gatetreibertopologie ist mit einer Vollbriicke umgesetzt. Diese Voll-
briicke erlaubt es einen Strom in die Spule einzuprédgen. Ist ein bestimmter Wert erreicht,
wird der Strom genutzt, um das Gate des Leistungstransistors umzuladen, siehe [124—136].
Im Vergleich zur Halbbriicke kann das Stromprofil wihrend des Schaltens angepasst werden.

Drittens: Eine weitere Schaltungstopologie erlaubt das Ansteuern zweier Schalter komple-
mentédr zueinander. Dies eignet sich im Besonderen fiir das sichere Ansteuern von Leis-
tungshalbbriicken, siehe [137-143]. Zweiphasige Anwendungen konnen ebenfalls mit die-
sem Konzept angesteuert werden, siehe [144-148]. Des Weiteren kann der Vollbriickengate-
treiber auch iiber einen Transformator mit dem Gate des Leistungstransistors gekoppelt sein,
siehe [149-151].

* Variabler Widerstand des Gatepfads: Ein weiterer Gatetreiberansatz beeinflusst den Wi-
derstand des Gatepfads wihrend des Schaltens, sieche Abb. 1.3(b). Es konnen dabei zwei
unterschiedliche Konzepte herausgestellt werden. Das erste Konzept veridndert den exter-
nen Gatevorwiderstand mit Hilfe eines Schalters, siehe [152—154]. Somit kann der Wert des
Gatevorwiderstands wihrend des Schaltens angepasst werden.

Das zweite Konzept bietet mehr Flexibilitit, die Impedanz des Gatetreibers kann wihrend
des Schaltens vielteilig angepasst werden. Dabei kann zwischen einer diskreten Losung wie
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in [155,156] gezeigt und einer in den Gatetreiber-IC integrierten Losung unterschieden wer-
den, siehe [157-161]. Es wird in [157] eine zeitliche Auflosung von 150 ps erreicht. Der
Gatetreiber-IC erlaubt die Anpassung des Innenwiderstands im Bereich von 0.12 Q bis 64 Q.

* Stromgetriebene Gatetreiber: Eine erweiterte Steuerbarkeit des Schaltvorgangs von Leis-
tungstransistoren wird durch stromgetriebene Gatetreiber erreicht, die ein verbessertes EMV
Verhalten ermdéglichen, siehe [162—164]. Ein Schaltbild eines stromgetriebenen Gatetreibers
ist in Abb. 1.3(c) gezeigt. Des Weiteren konnen Spannungs- und Stroménderungsraten wéh-
rend des Schaltens angepasst werden, siehe [165-169].

oi \ | q)E'"l'i
< H < H
QO ' Q '
O | FNGE-R: o, o,
“HN ag = g g
oH H ioH H
T \1: T \1:
(a) resonanter Gatetreiber (b) variabler Gatewiderstand (c) stromgetriebene Ansteuerung

Abb. 1.3: In (a) ist ein Konzept eines resonanten Gatetreibers gezeigt. Der Gatewiderstand kann
in (b) wihrend des Schaltens angepasst werden. Eine Stromquelle zur Ansteuerung des
Leistungstransistors ist in (c) gezeigt.

Wird besonders auf geringe Gateumladeverluste Wert gelegt, kann abschlieBend festgehalten wer-
den, dass resonante Gatetreiberkonzepte interessante Ansitze bieten. Ist ein verbessertes Schaltver-
halten hinsichtlich EMV-Vertriglichkeit und Schaltverlustreduzierung erforderlich, kénnen Gate-
treiberschaltungen mit verdnderlichem Innenwiderstand oder stromgetriebene Konzepte eingesetzt
werden. Ist hingegen die Reduzierung der Schaltverluste das primire Ziel, kann eine Gatetrei-
berschaltung mit temporirer Spannungserhohung verwendet werden. Ein Nachteil hierbei ist die
zunehmende Komplexitét der Ansteuerung des Treibers.

In dieser Arbeit wird ein Halbleiteransteuerverfahren eingefiihrt, das es ermoglicht, mit Hilfe einer
induktiven Kopplung Energie aus dem Hauptstromkreis in den Steuerstromkreis einzukoppeln,
siche Abb. 4.9. Dadurch konnen der Schaltvorgang beschleunigt und die Schaltverluste reduziert
werden.

Die grundlegende Idee der Schaltverlustreduzierung ist die tempordre Erhhung der Gatetreiber-
spannung, vergleichbar mit den Ansitzen aus [75-82]. Der wesentliche Unterschied zwischen den
gezeigten Losungen zur tempordren Gatetreiberspannungserhdhung ist der Ursprung der Energie
zur Spannungserhohung.

In [75-82] wird mindestens ein zusitzliches Spannungsniveau eingefiihrt. Das in der vorliegenden
Arbeit eingefiihrte Halbleiteransteuerverfahren nutzt hingegen eine induktive Kopplung zwischen
dem Hauptstromkreis und dem Steuerstromkreis zur temporidren Spannungsiiberhohung. Diese
Spannungsiiberhohung fiihrt zu einem hoheren Gatestrom und dieser wiederum zu einem schnel-
leren Schaltvorgang. Es handelt sich somit um ein selbstverstirkendes Verfahren. Die Ansteuerung
des Transistors erfolgt iiber einen konventionellen Gatetreiber-IC, das Halbleiteransteuerverfahren
unterstiitzt lediglich den Einschaltvorgang.
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1.2 Gliederung der vorliegenden Arbeit

In Kapitel 2 werden die Bauteil- und Modellierungsgrundlagen erarbeitet. Hierzu wird in Ab-
schnitt 2.1 ein typischer Fall eines induktiven Schaltvorgangs eingefiihrt. Abschnitt 2.2 beschéf-
tigt sich mit den Halbleitermaterialen und den daraus ableitbaren Halbleiterbauelementen. Im An-
schluss folgt die Erkldrung eines Leistungshalbleitermodells. In Abschnitt 2.3 wird die Simulati-
onsumgebung eingefiihrt. Diese umfasst sowohl die transiente Simulation als auch die Extraktion
von parasitidren Elementen.

In Kapitel 3 wird der Schaltvorgang von Leistungshalbleitern betrachtet. Im Abschnitt 3.1 wird
der Schaltvorgang einer induktiven Last erortert. Dazu wird in Abschnitt 3.2 der Einschaltvorgang
ohne parasitire Induktivititen betrachtet und ebenfalls die Beeinflussung des Einschaltvorgangs
durch parasitire Kapazititen analysiert. Der Ausschaltvorgang wird separat in Abschnitt 3.4 be-
trachtet. Eine Systembetrachtung mit Hilfe des Simulationsmodells wird in Abschnitt 3.5 analy-
siert und die Auswirkungen der einzelnen parasitdren Elemente diskutiert. Diese Analyse erlaubt
es, die Limitierung konventioneller Gatetreiberansitze aufzuzeigen und entsprechende Losungs-
ansitze zu entwickeln.

In Kapitel 4 wird das neue Halbleiteransteuerverfahren eingefiihrt. Dazu wird in Abschnitt 4.1
der aktuelle Stand der Technik zur Erhohung des Gatestroms gesichtet. In Abschnitt 4.2.1 und
Abschnitt 4.2.2 werden zwei Verfahren zur Schaltverlustreduzierung eingefiihrt. Ein Vergleich der
Konzepte ist in Abschnitt 4.2.3 aufgefiihrt. Das in Abschnitt 4.2.2 eingefiihrte Gatetreiberverfahren
stellt das vielversprechendste Konzept dar. Die Realisierung des Gatetreiberverfahrens ist in Ab-
schnitt 4.3 aufgefiihrt. Aufbauend auf der Realisierung des Transformators erfolgt eine analytische
Betrachtung.

Die experimentelle Verifikation des Halbleiteransteuerverfahrens erfolgt in Kapitel 5. Dazu wird
die zu vermessende Struktur in Abschnitt 5.1.1 eingefiihrt, zusitzlich werden die Schwierigkeiten
hinsichtlich der Spannungs- und Strommessung erortert. In Abschnitt 5.1 sind transiente Mes-
sungen des Versuchsaufbaus gezeigt. Von besonderem Interesse ist die Gatestrommessung. Mit
Hilfe dieser transienten Messungen wird die Einschaltenergiereduzierung eines GaN-HEMTs be-
stimmt. Zur Verifikation der Einschaltenergiereduzierung wird ein Aufwirtswandler vermessen
und mit den Ergebnissen des konventionellen Gatetreibers verglichen. In Abschnitt 5.2 wird ein
SiC-MOSFET vermessen. Ein Si-MOSFET in zwei Gehiusevarianten wird in Abschnitt 5.3 ver-
messen. Abschliefend erfolgt eine Bewertung der Einschaltenergiereduzierung der unterschiedli-
chen Halbleitertechnologien, siche Abschnitt 5.4.

In Kapitel 6 wird eine Sensitivitdtsanalyse des Halbleiteransteuerverfahren durchgefiihrt. Hierzu
erfolgt eine Verifikation der Simulationsergebnisse durch die Messergebnisse in Abschnitt 6.1. In
Abschnitt 6.2 erfolgt die Einfithrung eines Transformatorersatzschaltbildes. Mit Hilfe dieses Er-
satzschaltbildes konnen geometrische Anderungen des Transformators analysiert und der Einfluss
auf die Einschaltenergie betrachtet werden. Abschlieend erfolgt eine Ableitung der Transforma-
tordesignrichtlinien in Abschnitt 6.2.7. Eine Betrachtung der Kurzschlussfestigkeit des eingefiihr-
ten Ansteuerverfahrens ist in Abschnitt 6.3 zu finden.

Die vorliegende Arbeit schlieft mit Kapitel 7. Eine Zusammenfassung ist in Abschnitt 7.1 zu
finden und Abschnitt 7.2 gibt einen Ausblick auf weiterfiihrende Forschungsfragen.
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2 Bauteil- und Modellierungsgrundlagen

2.1 Topologieiibersicht

Eine typische Schaltungstopologie zum Erhohen eines Spannungsniveaus ist ein Aufwirtswandler,
welcher in Abb. 2.1(a) gezeigt ist. Der Aufwirtswandler besteht aus dem Leistungstransistor O,
dem Gatetreiber, vereinfacht dargestellt durch die Gatetreiberspannungsquelle Vgp und den Gate-
vorwiderstand Rg, der Freilaufdiode Dgwp, der Eingangskapazitit Cj,, der Ausgangskapazitit Coy
und der Spule L. Des Weiteren sind die Gate-Source-Spannung vgs, die Drain-Source-Spannung
vps, der Sourcestrom is und der Spulenstrom iy, eingezeichnet.

Cin==

i,

Ve

©0 @ W ® 0

(a) Aufwirtswandler (b) Zeitliche Verldufe des Aufwartswandlers

Abb. 2.1: In (a) ist der Schaltplan eines Aufwirtswandlers dargestellt. In (b) sind die zeitlichen
Verldufe von vgs, vps, is und i;, abgebildet.

Sowohl die zeitlichen Verldufe der Spannungen vgs, vps als auch die Strome is und iy, sind in
Abb. 2.1(b) dargestellt. Im Zeitabschnitt I sinkt vgg ab, der Transistor Q; wird ausgeschaltet. Die
Spannung vpg steigt aufgrund des steigenden Widerstands des Transistors. Der Strom i, 1adt die
parasitidre Kapazitit des Schaltknotens. Wihrend dieses Zeitabschnittes sinkt der Strom is auf null
ab. Die Spannung am Schaltknoten steigt auf den Spannungswert von Cyy an, ebenfalls muss die
Flussspannung der Diode beachtet werden.

Wihrend des Zeitabschnitts II wird Energie von der Spule L auf die Ausgangskapazitit C, liber-
tragen, der Strom i1, sinkt ab. Im Zeitabschnitt III wird der Transistor wieder eingeschaltet, die
Spannung vgg steigt wieder an. Wechselt der Transistor vom sperrenden Zustand in den leitenden
Zustand, steigt der Strom ig an. Erreicht ig den Wert von ip , fillt die Spannung vpg ab. Wihrend
des Zeitabschnitts IV wird Energie in der Spule L gespeichert. An den Zeitabschnitt IV schlief3t
sich wieder der Zeitabschnitt I an.
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Das Systemverhalten wurde in [29, 170] fiir zwei Aufwirtswandler untersucht. Hierbei wurde ge-
zeigt, dass der Hauptteil der Verluste in der Spule L und im Leistungstransistor Q; entsteht. Im
Leistungstransistor Q1 sind die Einschaltverluste der dominierende Anteil der Halbleiterverluste.

Durch eine Erhohung der Schaltfrequenz fsw kann eine Reduzierung des Stromrippels des Spu-
lenstroms iy, erreicht werden. Im Allgemeinen kann dadurch die Spulenverlustleistung reduziert
werden. Die Erhohung der Schaltfrequenz fsw fiihrt im Gegenzug zu einer proportionalen Er-
hohung der Schaltverluste des Transistors. Eine Steigerung der Systemeffizienz kann wiederum
durch die Reduzierung der Schaltverluste erreicht werden, die durch eine verbesserte Ansteuerung
erreicht werden kann.

2.2 Betrachtete Halbleiter

Fiir leistungselektronische Schaltung sind Halbleiterbauelemente notwendig, ein Schaltungsbei-
spiel ist in Abb. 2.1(a) gezeigt. Die in dieser Arbeit benutzten Halbleiter werden im nachfolgenden
eingefiihrt. Nach dem aktuellen Stand der Technik sind drei Halbleitermaterialien fiir Leistungs-
transistoren fiir Spannungen bis 1000 V und Strome bis 60 A am Markt verfiigbar. Das etablierteste
Halbleitermaterial ist Silizium (Si), gefolgt von Siliziumcarbid (SiC), welches eine groflere Band-
liicke als Si aufweist! und ebenfalls eine deutlich hohere kritische elektrische Feldstirke Ej besitzt.
Als weiteres Material wird Galliumnitrid (GaN) eingesetzt, dessen kritische elektrische Feldstérke
noch hoher ist als die von SiC, ebenfalls wie die Bandliicke.

In Tab. 2.1 sind die wesentlichen Materialparameter aufgefiihrt. Der ausschlaggebende Unter-
schied beruht auf den unterschiedlichen kritischen elektrischen Feldstirken £y der Materialien.
Im Vergleich zu Si ist die kritische elektrische Feldstirke von SiC sechsmal hoher und fiir GaN
elfmal hoher. Durch einen hoheren Wert von Ey ist es moglich, bei gleicher Materialschichtdicke
eine hohere Sperrspannung des Bauteils umzusetzen. Somit kann fiir die gleiche Sperrfahigkeit
die Schichtdicke reduziert werden, was im Gegenzug die parasitire Kapazitit pro Flacheneinheit
erhoht, aber aufgrund der kleineren Chipflache ist die resultierende parasitdre Kapazitit kleiner.

Eigenschaft Einheit Si | SiC GaN
kritische elektrische Feldstirke Ej % 0.3 2 33
Mobilitit der Elektronen L,,p; % 1350 | 720 | 900 bzw. 1700
relative Permittivitit & 1 11.8 | 10 9
spezifische Wirmeleitfahigkeit A % 148 | 438 243
Baliga’s FOM ,,0p; - & - EG° (normiert auf Si) 1 1 | 134 677
Fujihira’s FOM W,,0p; - & - EG? (normiert auf Si) 1 1 20 62

Tab. 2.1: Halbleitermaterialparameter und zwei vergleichende Figure of Merits nach Baliga und
Fujihira normiert auf Si, siehe [172]. Die thermischen Eigenschaften sind fiir das Si
Material aus [173] und fiir das SiC- und GaN-Material aus [174] entnommen. Die Leit-
fahigkeit des 2D-EG im GaN-Halbleiter entspricht dem hoheren Wert von ,,,0p;.

IBandliicke: 1.12 eV fiir Si, 3.28 eV fiir SiC (4H) und 3.37 eV fiir GaN, siehe [171]
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Die Mobilitét der Elektronen ,,,,; bezeichnet den Zusammenhang zwischen einem angelegten
elektrischen Feld und der Driftgeschwindigkeit von Ladungstrigern. Diese ist fiir das Si am hochs-
ten. Fiir SiC sinkt sie etwa um Faktor 2 ab. Fiir das GaN-Material muss bei dieser Angabe beachtet
werden, dass dieser Wert fiir das Bulk-Material des Halbleiters gilt. Der Kanal des Transistors bil-
det sich aber im zweidimensionalen Elektronengas (2D-EQG) aus, hier ist nach [175] die Mobilitit

der Elektronen ,,,,,; mit einem Wert von 1700 % hoher als die Mobilitit des Si-Materials.

Die relative Permittivitit & ist ein Mab fiir die feldschwichenden Effekte der dielektrischen Polari-
sation des Mediums. Diese bewegt sich fiir alle drei Materialien auf einem vergleichbaren Niveau.
Mit geringerem Wert von &, verringert sich die Kapazitit zwischen zwei sich gegeniiberliegenden
Fliachen.

Des Weiteren ist der Vergleich der Figure of Merit (FOM) nach Baliga fiir konventionelle Transis-
toren [176] und die FOM nach Fujihira fiir Super-Junction (SJ)-Si-Transistoren [177] aufgefiihrt.
Fiir beide FOMs ist die Angabe auf das Si-Bauteil normiert. Dabei zeigt sich im Vergleich zu den
Si-Bauteilen ein deutlich hoheres Potential fiir die Umsetzung leistungsfahiger Transistoren, das
durch die besseren Materialeigenschaften (z. B. eine hohere kritische elektrische Feldstirke Ey)
begriindet ist.

Mit den in Tab. 2.1 gegebenen Parametern ist es moglich, den Zusammenhang zwischen dem spe-
zifischen Einschaltwiderstand R4 o - A und der Durchbruchspannung V4, der verschiedenen Halb-
leitermaterialien darzustellen. Diese Relation zwischen Ry o - A und Vi, stellt die physikalische
Limitierung fiir mogliche Bauteile dar. Sie ist in Abb. 2.2 fiir die drei Halbleitermaterialien Si, SiC
und GaN dargestellt.

10? Si
— - - - Si
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g 10°F--
E
<
S 107 ,
Z B
k "’ -
e
10-4 e
10! 10° 10°
Vy, [V]

Abb. 2.2: Rys 0n-A in Abhingigkeit von V4, fiir verschiedene Halbleitermaterialien. Fiir das Si-
Material sind zwei verschiedene Bauteilkonzepte dargestellt, angelehnt an [176, 177].

Fiir Si wird der Zusammenhang zwischen Ry on - A und der Durchbruchspannung Vi, fiir zwei un-
terschiedliche Bauteilkonzepte gezeigt. Die mit Si gekennzeichnete Limitierung bezieht sich auf
konventionelle Transistoren, dagegen gibt die mit Sigy gekennzeichnete Limitierung die Grenze
fiir einen unipolaren vertikalen Super-Junction (SJ)-Transistor an. Der in Abb. 2.2 gezeigte Zu-
sammenhang wurde fiir eine Sdulenweite von 2 um der eingebrachten Feldkompensationsstruktur
berechnet. Eine genauere Erkldarung der Funktionsweise des Sigj-Transistors folgt im weiteren
Verlauf der Arbeit. Das Interessante an dem SJ-Transistor ist die Tatsache, dass der spezifische
Einschaltwiderstand Rgs on - A proportional mit Vi, zunimmt (fiir konventionelle Transistoren steigt
Vir ungeféhr quadratisch). Dies erlaubt eine geringeren Rys o, - A des SJ-Bauteils fiir eine gegebene
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Durchbruchspannung. Zusitzlich kann die in der Ausgangskapazitit des Transistors Coss gespei-
cherte Ladung (bei konstantem Rgs on-A) durch den Einsatz des SJ-Bauteils reduziert werden,
siehe [177].

Fiir das SiC- und GaN-Material ergibt sich ein besseres Verhiltnis zwischen dem spezifischen
Einschaltwiderstand Rgs on-A und der Durchbruchspannung Vi,. Die gezeigte Darstellung gilt
fiir konventionelle Transistoren. Die Implementierung des SJ-Konzeptes in der Si-Technologie
kann diese Liicke zwar reduzieren, erfordert aber einen hohen prozesstechnischen Aufwand, wie
in [172] erléutert ist. Aufgrund des besseren Verhiltnisses zwischen Ry o - A und Vi, ist das SJ-
Konzept ebenfalls fiir SiC und GaN interessant. Mogliche Umsetzungen des SJ-Konzeptes wurden
in [178-182] realisiert bzw. simuliert.

Neben den Parametern, die direkten Einfluss auf die elektrischen Eigenschaften (u,,opi, &, Ex)
des Transistors haben, ist die spezifische Wiarmeleitfihigkeit A des Materials fiir die Entwidrmung
des Transistors von groer Bedeutung. Durch eine hohere spezifische Wirmeleitfahigkeit kann die
im Transistor entstehende Wirme besser abgefiihrt werden. Das GaN-Material und vor allem das
SiC-Material haben eine deutlich hohere spezifische Wirmeleitfahigkeit als das Si-Material und
ermoglichen somit eine bessere Entwiarmung.

2.2.1 Silizium

Konventionelle Siliziumleistungstransistoren sind vertikal aufgebaute Transistoren. Das heift, der
Source- und Gateanschluss befindet sich auf der Oberseite des Halbleitersubstrats und der Drain-
anschluss auf der Unterseite. Somit kommt es zu einem vertikalen Stromfluss durch das Bauteil.
Ein schematischer Querschnitt eines Transistors ist in Abb. 2.3(a) gezeigt.

s . Q6 Si0, S
| Poly-Gate
pt ]
Rn+ Rch
Repi
-
nt DRSub

op

(a) Querschnitt eines konventionellen MOSFETSs (b) Querschnitt eines Sisj-MOSFETSs

Abb. 2.3: In (a) ist der Querschnitt eines MOSFETs gezeigt. Der Einschaltwiderstand Rys on be-
steht aus den folgenden Anteilen Ry, Rch, Repi und Rsyp. In (b) ist der Querschnitt eines
Sigj-MOSFET gezeigt. Im Gegensatz zum konventionellen Transistor wurden p-dotierte
Sdulen eingebracht.

Die wesentliche Limitierung konventioneller Leistungstransistoren liegt im Zusammenhang zwi-
schen dem Einschaltwiderstand und der Sperrfihigkeit des Transistors. Das theoretische Limit liegt
hierbei bei Rys on & Vir®, wobei o zwischen 2.4 und 2.6 liegt, siche [183]. Eine weitere Steige-
rung der Spannung Vi, fiihrt zu einer Uberschreitung des kritischen elektrischen Feldes Ej und
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diese Uberschreitung zum Durchbruch des Transistors. Um eine Steigerung der Sperrfihigkeit zu
erreichen, muss die Dotierung des Driftgebietes herabgesetzt werden. Dies fiihrt im Gegenzug zur
Erhohung des Widerstands der Driftzone Rep;, siche [184]. Beispielsweise konnen fiir einen 30 V
Transistor etwa 29 % des Gesamtwiderstands dem Rep; zugeschrieben werden. Dieser Anteil steigt
fiir einen 600 V Transistor auf 96.5 % an.

Die zuvor beschriebene Limitierung kann durch eine zweidimensionale Feldkompensation iiber-
schritten werden, wie in [184] beschrieben ist. Der entstehende Transistor wird als Silizium-Super-
Junction-MOSFET (Sis;-MOSFET) bezeichnet. Durch Einbringen von vertikalen p-Sédulen in die
Struktur konnen die n-Ladungen kompensiert werden, siche Abb. 2.3(b). Wird der Transistor im
Sperrbetrieb betrieben, baut sich ein laterales elektrisches Feld auf. Diese Raumladungsschicht
bildet sich entlang des physikalischen pn-Ubergangs aus und ist bei etwa 50V iiber die gesamte
p/n-Streifenkonstruktion verteilt. Die Driftzone ist nun groBtenteils verarmt und fungiert als Span-
nungsbarriere.

Nachteilig bei dem Sigj-MOSFET ist der nicht lineare Zusammenhang zwischen parasitirer Ka-
pazitit und anliegender Drain-Source-Spannung. Dieser nichtlineare Verlauf der Kapazitit ist auf
die Ausbildung der Raumladungszone zuriickzufiihren.

Fiir hohere Spannungen (iiber 700 V) und hoherer Stromtragfihigkeit (iiber 50 A) werden hiufig
IGBTs eingesetzt.2 Dabei handelt es sich um ein Bauteil, das die Vorteile des Bipolartransistors
(gutes Durchlassverhalten und hohe Sperrspannung) und die Vorziige eines Feldeffekttransistors
(nahezu leistungslose Ansteuerung) vereinigt. Der wesentliche Nachteil von IGBTs ist die hohe
Schaltverlustleistung, insbesondere die Ausschaltverluste, siehe [185, 186].

2.2.2 Siliziumkarbid

Die unterschiedlichen Halbleiterparameter, gezeigt in Tab. 2.1, des SiC-Materials erfordern im Ver-
gleich zum Si-Material eine Anpassung der Bauteilstruktur oder eine Anpassung der Dotierungen.
Eine mogliche Bauteilstruktur ist in Abb. 2.3(a) gezeigt. Der gezeigte Querschnitt des vertika-
len D-MOSFETs kann nach [187] nicht einfach auf das SiC-Material angewendet werden. Fiir
aktuelle Transistortechnologien werden Trenchtechnologien auch fiir SiC-MOSFETs umgesetzt,
siehe [188]. Die folgenden Ausfiihrungen beziehen sich aber auf eine planare MOSFET-Struktur.

Die Anpassung der Bauteilstruktur hat im Wesentlichen zwei Griinde. Erstens: Die viel hohere
Bandliicke wiirde in einer hoheren Schwellspannung resultieren. Um eine mit Si-Bauteilen ver-
gleichbare Schwellspannung zu erreichen, miisste die p-Dotierung im Gatebereich deutlich her-
abgesetzt werden. Aufgrund dieser niedrigen Dotierung wire die Sperrfihigkeit des Bauteils sehr
eingeschrénkt.

Zweitens: In der MOSFET-Struktur wird im Vergleich zum Si-Bauteil eine deutlich hohere elek-
trische Feldstidrke erreicht. Dieses hohe elektrische Feld belastet das Gateoxid und kann zur Zer-
storung des Bauteils fiihren.

Aufgrund dieser Limitierungen muss der Kanal des Transistors mit Hilfe einer zusitzlichen Struk-
tur geschiitzt werden, siehe [189]. Die resultierende Struktur wird als Shield Planar Inversion-
Mode MOSFET (SPIM MOSFET) bezeichnet, siche Abb. 2.4.

2 Bipolartransistor mit isolierter Gate-Elektrode im englischen: Insulated-Gate Bipolar Transistor (IGBT)
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b
Abb. 2.4: Querschnitt eines SiIC-MOSFETSs

Das p'-Gebiet, das beim D-MOSFET das gesamte n*-Gebiet des Sourceanschlusses umgibt, wird
unterhalb des Gategebietes schwicher dotiert. In dem resultierenden p-Gebiet bildet sich der Ka-
nal des Transistors aus. Durch die Abschwichung der Dotierung kann die Schwellspannung des
Transistors herabgesetzt werden.

Um das Gateoxid vor unzulissig hohen elektrischen Feldern zu schiitzen, wird eine p™-Feldschutz-
region unterhalb des Transistorkanals eingebracht. Bei der Auslegung der p™-Feldschutzregion
muss ein Kompromiss zwischen dem ohmschen Widerstand des Driftgebiets, im speziellen zwi-
schen der p*-Feldschutzregion (markiert als JFET-Region), und dem Schutz des Gateoxids gefun-
den werden. Aufgrund der Reduzierung der Schichtdicke des Driftgebietes nehmen die parasitiren
Kapazititen des Bauteils wieder zu. Dies kann nur teilweise durch die geringere Bauteilgroe bei
gleicher Stromtragfihigkeit kompensiert werden.

Dariiber hinaus erméglicht die p*-Feldschutzregion die Reduzierung der Linge des Gatekanals,
was zu einer Reduzierung des Kanalwiderstands fiihrt. Nach [187] ist fiir Bauteile im Spannungs-
bereich bis etwa 1700 V der Kanalwiderstand mafgeblich fiir den gesamten Einschaltwiderstand
verantwortlich. Wird hingegen eine hohere Sperrspannung gefordert, steigt der Einfluss des Drift-
regionwiderstands. Ab etwa 7000V ist der Widerstand der Driftregion der dominante Teil des
Gesamtwiderstands.

SiC-Schottky-Diode

In einem Aufwirtswandler wird neben dem aktiven Schalter Q) auch eine Diode bendtigt. Diese
Diode ist in Abb. 2.1(a) gezeigt und wird als Freilaufdiode Dgwp bezeichnet. Wichtige Merkmale
dieser Diode sind neben einer geringen Vorwértsspannung V; eine geringe Sperrschichtkapazitit
Cs und eine geringe Speicherladung Q.

Im Vergleich zur Si-Diode haben SiC-Schottky-Dioden den wesentlichen Vorteil der signifikan-
ten Reduzierung der Speicherladung Q. und der Sperrschichtkapazitit Cs. Das Schaltverhalten
von SiC-Schottky-Dioden wird auch als reines kapazitives Schaltverhalten bezeichnet, siehe [190-
194]. Als Nachteil ist die hohere Flussspannung in Vorwirtsrichtung zu sehen, siehe [195]. Mo-
derne SiC-Schottky-Dioden nutzen neben dem Schottky-Ubergang einen PN-Ubergang, um hohe
pulsartige Strombelastungen der Diode zu ermoglichen. Diese Struktur wird als merged PN Schott-
ky structure bezeichnet und ist in [196] néher erldutert.

Der prinzipielle Aufbau der SiC-Schottky-Diode ist in Abb. 2.5(a) gezeigt, siche [196, 197]. Die
oberste Schicht der SiC-Schottky-Diode ist eine Metallschicht, die auch als Bondanschluss genutzt
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2 Bauteil- und Modellierungsgrundlagen

wird. Im Anschluss folgt die Epitaxieschicht, welche die Sperrfiahigkeit der Diode gewihrleistet.
Die Epitaxieschicht ist schwach n-dotiert. Als letzte Halbleiterschicht folgt das SiC-Substrat mit
einer Riickseitenmetallisierung. Das SiC-Substrat ist hoch n-dotiert, dadurch wird ein geringer
Leitwiderstand erreicht. Zusitzlich wird das SiC-Substrat moglichst diinn ausgefiihrt.

Polyimid

Epitaxieschicht — n~

SiC-Substrat — n*

? >
Kathode Riickseitenmetallisierung Vi [V]

(a) Querschnitt der SiC-Diode (b) Transferkennlinie

Abb. 2.5: In (a) ist der vereinfachte Schichtaufbau einer SiC-Schottky-Diode gezeigt, eine Rand-
terminierung ist ebenfalls eingezeichnet. In (b) ist die Vorwirtskennlinie einer SiC-
Schottky-Diode dargestellt, im Graph ist die Kennlinie sowohl fiir den Schottky-
Ubergang als auch die des bipolaren PN-Ubergangs eingezeichnet.

Wie bereits erwiihnt, nutzen moderne SiC-Schottky-Dioden neben dem Schottky-Ubergang einen
zusiitzlichen PN-Ubergang. Dieser PN-Ubergang erméglicht eine hohe zerstérungsfreie Strom-
belastung im Vorwirtsbetrieb. Dazu werden, wie in Abb. 2.5(a) dargestellt, p™-Inseln unterhalb
der Anodenmetallisierung eingebracht. Im Vorwirtsbetrieb unterhalb einer Flussspannung von et-
wa 3V haben diese p'-Inseln keine Funktion. Wie in Abb. 2.5(b) dargestellt, flieBt der Strom
nur iiber die Schottky-Diode. Steigt nun der Vorwirtsstrom /¢ auf hohe Werte an, wird der Strom-
fluss von dem PN-Ubergang iibernommen. Dadurch kénnen auch bei hohen Strémen eine niedrige
Flussspannung und somit geringere Leitverluste erreicht werden.

Als weitere Vorteile dieser p*-Inseln kann die gleichférmige Avalanche-Durchbruchsverteilung
iber die aktive Bauteilfliche genannt werden. Der Avalanche-Durchbruch tritt kontrolliert an den
Ecken der p*-Gebiete auf. Ebenfalls ist durch p*-Inseln ein sogenanntes ,,barrier lowering* mog-
lich, dies reduziert den Leckstrom der Diode. Ein Nachteil dieser p™-Gebiete ist die hohere Spei-
cherladung der Diode.

Des Weiteren muss eine Randterminierung der Anodenstruktur vorgesehen werden, dadurch wird
eine unzulissige Feldstirke innerhalb des Bauteils vermieden. Diese Terminierung kann aus einer
Oxidschicht bestehen, siehe [198] oder mit Hilfe von p™-Ringen um das aktive Bauteil ausgefiihrt
werden, siehe [199].
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2 Bauteil- und Modellierungsgrundlagen

2.2.3 Galliumnitrid

Im Gegensatz zu den zuvor vorgestellten MOSFETs, welche durch unterschiedliche Dotierungs-
profile in einem Grundmaterial (Si oder SiC) hergestellt werden konnen, basiert die Funktions-
weise des GaN-HEMTs auf der Paarung zweier Materialien mit unterschiedlicher Bandliicke, sie-
he [200,201]. Durch die Paarung von Galliumnitrid (GaN) und Aluminiumgalliumnitrid (AlGaN)
entsteht ein Heteroiibergang. Die Elektronenbewegung parallel zu diesem Ubergang ist fast unein-
geschrinkt moglich. Die entstehende leitfahige Schicht wird als zweidimensionales Elektronen-
gas (2D-EG) bezeichnet. Der Vorteil des 2D-EG ist die hohe Elektronenmobilitdt und der damit
einhergehende geringe Leitwiderstand dieser Schicht, siehe Tab. 2.1.

G
S neu aufgebrachtes D
9 J/ AlGaN A

AlGaN-Barriere

GaN-Buffer \2D-EG

Si-Substrat

Abb. 2.6: Querschnitt eines GaN-HEMTs, siehe [200].

Als Grundmaterial fiir die Herstellung eines GaN-Transistors wird ein Si-Wafer verwendet. Auf
diesen Si-Wafer wird eine relativ schlecht leitende GaN-Schicht aufgetragen.’ Im Anschluss wird
eine AlGaN-Schicht abgeschieden. Zwischen diesen Schichten (GaN und AlGaN) bildet sich das
zweidimensionale Elektronengas aus. Zur Beeinflussung der Leitfdhigkeit des Transistors wird die
AlGaN-Schicht entfernt und ein neue diinnere AlGaN-Schicht aufgetragen. An dieser Stelle ist
nun das 2D-EG unterbrochen. Ein leitfdhiger Kanal unterhalb der diinnen AlGaN-Schicht kann
aber durch Anlegen einer positiven Spannung am Gateanschluss hergestellt werden. Abschlie3end
werden die elektrischen Anschliisse fiir Drain und Source vorgesehen.

Wird nun eine positive Spannung zwischen Drain und Source angelegt, kann der Elektronenfluss
zwischen Drain und Source durch die Spannung zwischen Gate und Source kontrolliert werden.
Ist die Spannung am Sourceanschluss hoher als am Drainanschluss, kommt es zu einem Strom-
fluss ohne dass die Gate-Source-Spannung erhoht werden muss. Es stellt sich ein diodenihnliches
Verhalten ein.

Die wesentliche Herausforderung der Herstellung des Transistors ist die Schwierigkeit im gezielten
Aufitzen der AIGaN-Schicht, die eine Dicke unter 1.5 nm aufweist. Prozessschwankungen fiihren
zu einer ungleichméBigen Schwellspannung Vi, des Transistors und konnen die Zuverldssigkeit
beeinflussen, siehe [201].

3Um Gitterspannung zwischen dem Si- und GaN-Material zu vermeiden, muss gegebenenfalls eine Zwischenschicht
eingefiigt werden.
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2.2.4 Vergleich der Halbleiterbauelemente

Die in Abschnitt 2.2 vorgestellten Bauteile werden hinsichtlich ihrer elektrischen Eigenschaften in
Tab. 2.2 verglichen. Basierend auf diesen Parametern werden Vor- und Nachteile dieser Bauteile
diskutiert.

Bauteilname, Hersteller Typ Vor | Rds,on | VGs,max | R/ | gm | Ciss | Coss
[V] | [mQ] [V] [L] | [S]| [pF] | [pFI
GS66516T [202], GaN Systems | GaN || 650 25 7 0.34 | 58 | 520 | 130
C3MO0120100K [203], Cree SiC || 1000 | 120 15 16 | 7.7 | 350 50
IPZ65R095C7 [204], Infineon Si 700 95 20 09 | 40 | 2140 | 69

Tab. 2.2: Elektrische Eigenschaften verschiedener Transistoren. Die BauteilkenngroBen sind aus
Datenblittern entnommen, die Werte sind fiir Raumtemperatur angegeben. Cogss ist fiir
400V gezeigt.

Sowohl die Durchbruchspannung V;, als auch der Einschaltwiderstand Ry o, sind fiir das GaN-
und Si-Bauteil vergleichbar. Der SiIC-MOSFET hat im Vergleich hierzu eine hohere Durchbruch-
spannung und einen hoheren Einschaltwiderstand. Fiir den GaN-Transistor ist die maximal zulds-
sige Gatespannung vGs max mit 7V angegeben. Im Vergleich zum Si-Bauteil ist vGg max filr den
GaN-Transistor etwa um den Faktor 3 geringer.

Neben diesen Parametern, welche fiir den statischen Betrieb entscheidend sind, konnen auch Para-
meter fiir den Schaltvorgang herangezogen werden. Der interne Gateinnenwiderstand des Transis-
tors R ist fiir die GaN- und Si-Bauteile unter 1 Q. Dies steht im Gegensatz zu dem SiC-Bauteil,
bei dem der Gateinnenwiderstand einen Wert von 16 Q besitzt. Des Weiteren ist die Steilheit der
Transistoren aufgefiihrt. Fiir das GaN- und Si-Bauteil konnen vergleichbare Werte ermittelt wer-
den. Im Gegensatz dazu ist die Steilheit des SIC-MOSFETsS fast um eine Groenordnung geringer.

Ein weiterer Parameter zur Bewertung des Einschaltverhaltens ist die Eingangskapazitit des Tran-
sistors Ciss. Hierbei bewegen sich das SiC- und GaN-Bauteil auf einem gleichen Niveau, die Ein-
gangskapazitit des Si-MOSFET ist dagegen um fast eine Groflenordnung groBer. Selbige Betrach-
tung kann fiir die Ausgangskapazitit des Transistors Coss angesetzt werden. Der SIC-MOSFET
kann hier einen geringeren Wert aufweisen. Der Wert der Kapazitit gibt Aufschluss iiber die ge-
speicherte Energie.*

Fiir sehr schnelle Schaltvorginge ist die Drain-Gate-Kapazitit Cpg ein wichtiger Parameter, wie
spater in Abschnitt 3.3.5 gezeigt wird. Diese Kapazitit reduziert die Schaltgeschwindigkeit auf-
grund des zur Umladung noétigen Ausgleichsstroms, der durch den Gatetreiber bereitgestellt wer-
den muss. Dabei muss bei dieser Betrachtung die Spannungsabhéngigkeit beachtet werden.

Der Wert dieser Kapazitit ist im starken Malle abhiingig von der am Transistor anliegenden Drain-
Source-Spannung. Zur Verdeutlichung ist in Tab. 2.3 der Wert der Drain-Gate-Kapazitit Cpg fiir
vps = 10 V und vpg =400 V gezeigt und in Abb. 2.7 ist der schematische Verlauf der Drain-Gate-
Kapazitit Cpg in Abhédngigkeit von vpg dargestellt. Fiir die Bauteile liegt der Unterschied zwischen
10 V und 400 V bei mehr als einer Grolenordnung. Fiir den GaN-HEMT ist dieser Unterschied am
groften, was die Schalteigenschaft am stirksten beeinflusst.

“Die Kapazitit kann als ideal angenommen werden und der Wert der gespeicherten Energie entspricht dem einer
Umladung von 0 auf 400 V dieser Kapazitit.
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Bauteil Cpg | Cpg | QG | OGth | iGmax = % 1SW.min = ,g(;:‘x
fiir VDS — 10V | 400V
[pF] | [pF] | [nC] | [nC] [A=g] [ns]
GaN, [202] 70 4 12.1 8 14.7 0.56
SiC, [203] 35 3 21.5 12 0.4 27.3
Si, [205] 100 6.5 53 20 4.1 4.9

Tab. 2.3: Elektrische Eigenschaften verschiedener Transistoren. Die BauteilkenngroBen sind aus
Datenblittern entnommen, die Werte sind fiir Raumtemperatur angegeben. Die Schwell-
spannung Vi, ist fiir is = 20 A angenommen.

Das Schalten eines ladungsgesteuerten Bauteils, wie die in Abschnitt 2.2 eingefiihrten Bautei-
le, erfordert das Aufbringen einer bestimmten Ladungsmenge Qg, um den Halbleiter von einem
sperrenden in einen leitenden Zustand zu versetzen. Die in Tab. 2.3 aufgefiihrte Ladungsmenge
entspricht der Ladungsmenge, die notig ist, um die Gate-Source-Spannung vom Sperrzustand zum
Leitzustand anzuheben. Diese Spannungsniveaus variieren fiir die unterschiedlichen Transistor-
typen zwischen 0V bis 6 V fiir den GaN-Transistor und -4 V bis 15V fiir den SiC-Transistor. Zu-
satzlich ist die Ladungsmenge aufgetragen, welche zwischen dem Beginn der Leitfdhigkeit (dem
Erreichen der Schwellspannung Vi) und dem Punkt, an dem die Drain-Source-Spannung vpg auf
null abgesunken ist, in das Gate transferiert werden muss. Diese Ladungsmenge wird als Gatespei-
cherladung im Schaltmoment Qg , bezeichnet.

A

Cpe [F]

\j

vps [V]

Abb. 2.7: Schematischer Verlauf der Drain-Gate-Kapazitiat Cpg in Abhédngigkeit von vpgs.

Die Ladungsmenge wird durch den Strom ig auf das Gate transferiert. Soll dieser Vorgang schnell
ablaufen muss ein hoher Gatestrom ig zur Verfiigung gestellt werden. Der maximale Gatestrom
iG,max kKann durch das ohmsche Gesetz ermittelt werden, wenn ein idealer Aufbau (ohne parasitire
Induktivititen) vorausgesetzt wird. Dazu wird das Verhiltnis zwischen maximal moglicher Span-
nung zwischen Gate und Source vGs max abziiglich der Schwellspannung V4, (fiir is = 20 A) des
Transistors und des internen Gatewiderstands R aufgestellt. Dabei zeigt sich, dass fiir den GaN-
und Si-Transistor maximale Gatestrome iG max von liber 4 A erreicht werden konnen. Aufgrund des
hohen Widerstands Rg' des SIC-MOSFETS stellt sich hier ein maximaler Strom iG max von 0.5 A
ein.

Aufbauend auf dem Wert von iG max kann die minimale Schaltzeit fgw mi, bestimmt werden. Die-
se Zeit errechnet sich aus der Differenz der Gatespeicherladung im Schaltmoment Qg ¢, und dem
maximalen Gatestrom iG max. Fiir den GaN-Halbleiter ergibt sich ein Wert von 0.56 ns, fiir den
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Sig;-MOSFET ein Wert von 4.9 ns. Im Gegensatz dazu ergibt sich fiir den SiIC-MOSFET ein deut-
lich hoherer Wert (27.3 ns). Die Ursache hierfiir ist der hohe Gateinnenwiderstand Rg. Die be-
rechneten Zeiten sind theoretischer Natur. Wie im weiteren Verlauf der Arbeit gezeigt wird, ist
der Schaltvorgang signifikant durch weitere parasitire Elemente limitiert. Daraus folgt, dass die
Schaltgeschwindigkeit in starken Mafe durch die Ansteuerung des Halbleiters limitiert wird.

2.2.5 Elektrische Modellierung eines Leistungstransistors

Die in Tab. 2.2 verglichenen Bauteile konnen durch das in Abb. 2.8 eingefiihrte Ersatzschaltbild
modelliert werden. Das gezeigte Ersatzschaltbild ist ein verhaltenbeschreibendes Modell. Die fiir
das Modell nétigen Parameter konnen mit Hilfe von Simulationen und Messungen bestimmt wer-
den. Da dieses Modell nicht die physikalischen Wirkzusammenhinge abbildet, kann es fiir die hier
betrachteten Halbleitertechnologien genutzt werden.

D’
D’ i
] 1
inG(vpa') Co6(vpe) I ich(VGs's VDs')
c ( ’
e =g
. - o = Cpbs(vps')
ics (vas )T los TCGS(VGS’) fen
o
S o
S7

Abb. 2.8: Vereinfachtes Ersatzschaltbild eines Transistors. Dieses Ersatzschaltbild basiert auf der
Auswertung der von den Halbleiterherstellern zur Verfligung gestellten Modellen. Para-
sitdre Induktivitdten sind nicht beriicksichtigt.

Das Transistormodell umfasst drei Anschliisse: Sourceanschluss des Halbleitermodells S°, Drain-
anschluss des Halbleitermodells D’ und Gateanschluss des Halbleitermodells G’. Parasitire Ele-
mente, die durch die AVT bedingt sind, werden in Abschnitt 2.2.6 eingefiihrt. Aufgrund der Uber-
sichtlichkeit wurde auf eine Kennzeichnung der Temperaturabhingigkeit der Modellparameter
verzichtet. Im Folgenden werden die relevanten Elemente des elektrischen Transistormodells be-
schrieben.

* Die spannungsgesteuerte Stromquelle des Kanalstroms I, bildet den Kanalstrom i, ab. Der
Stromwert wird durch die interne Gate-Source-Spannung vgg gesteuert. Des Weiteren ist
der Strom i, von der Spannung vpg abhéngig.

* Die spannungsgesteuerte Stromquelle des Gate-Source-Leckstroms Igs bildet den Gate-
Source-Leckstrom igg in Abhédngigkeit von vggr ab.

* Die spannungsgesteuerte Stromquelle des Drain-Gate-Leckstroms Ipg bildet den Drain-
Gate-Leckstrom ipg in Abhingigkeit von vpg ab.
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* Der ohmsche Kanalwiderstand R, wird durch einen Widerstand nachgebildet. Der Wider-
stand des Drainanschlusses Rp/ bildet den ohmschen Widerstand zwischen dem Drainan-
schluss des Halbleitermodells D’ und der spannungsgesteuerten Stromquelle des Kanal-
stroms I, nach. Der Widerstand des Sourceanschlusses Ry bildet den ohmschen Widerstand
zwischen Sourceanschluss des Halbleitermodells S’ und Ry, nach.

* Der Gateinnenwiderstand R bildet den ohmschen Widerstand der Gateschleife nach.

* Der Wert der Drain-Source-Kapazitit Cpg ist abhiingig von der Spannung vpg. Diese mo-
delliert im Wesentlichen die Ausgangskapazitit des Transistors Coss.

* Der Wert der Drain-Gate-Kapazitit Cpg ist abhidngig von der Spannung vpg . Diese Kapa-
zitdt wird auch als Miller-Kapazitit bezeichnet.

* Der Wert der Gate-Source-Kapazitit Cgg ist abhéngig von der Spannung vggr. Sie reprisen-
tiert im Wesentlichen die Eingangskapazitit des Transistors Ciss.

Die parasitidren Kapazititen haben einen signifikanten Einfluss auf das Schaltverhalten und konnen
nach [206] wie folgt zusammengefasst werden:

Crss = Cpg (2.1)
Ciss = Cgs +Crss = Cgs +Cpa (2.2)
Coss = Cps +Crss = Cps + Cpe (2.3)

Der Einfluss der parasitidren Kapazititen wird in [207, 208] auf das Schaltverhalten untersucht.
Dabei wird herausgestellt, dass Substratkopplungen sehr starke Effekte auf das Schaltverhalten
haben. Dabei nimmt der Anschluss des Substrates sowohl starken Einfluss auf die Schaltzeiten als
auch auf die Schaltverluste. Eine detaillierte Analyse ist in [207] zu finden.

2.2.6 Parasitare Elemente der Aufbau- und Verbindungstechnik

Parasitire Induktivititen

Das in Abb. 2.8 gezeigte Modell umfasst keine parasitiren® Elemente der Aufbau- und Verbin-
dungstechnik (AVT). Wesentliche parasitire Elemente der AVT sind ohmsche Widerstinde, Kapa-
zitdaten und Induktivitdten. Parasitire Induktivitdten haben auf den Schaltvorgang des Transistors
einen wesentlich grofleren Einfluss als ohmsche Widerstinde. Aufgrund der Stroménderung im
Schaltmoment kommt es zur Spannungsinduktion iiber diese Induktivitidten, welche in Abb. 2.9(a)
eingefiihrt werden.

Um die Verwendbarkeit des Transistorchips zu vereinfachen, miissen die Anschliisse D’, S’ und
G’ durch ein AVT-Konzept zugiinglich gemacht werden. Dieses AVT-Konzept erlaubt es nun, den
Halbleiter durch Schraubkontakte oder Lotverbindungen in eine Schaltung zu integrieren.

Die entstehenden Anschlusspunkte werden als Drain D, Source S und Gate G bezeichnet. Auf-
grund der rdumlichen Ausdehnung zwischen S’ und S (D’ und D, bzw. G’ und G) wird diese
Entfernung mit einem Leitungsstiick iiberbriickt. Diese Leitungsstiicke zeigen entsprechend ihrer

SDer Begriff ,,parasitir* ist der géingige Sprachgebrauch in der Leistungselektronik, wobei die Nutzung des Begriffs
nicht korrekt ist. Ein Parasit entzieht einem Wirt Energie und profitiert von der Energie des Wirts fiir sein eigenes
Wachstum. Dieser Nutzen ist fiir die parasitiren Elemente in der Leistungselektronik nicht gegeben.
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Geometrie ein induktives und resistives Verhalten. Der resistive Anteil hat einen geringen Einfluss
auf das Schaltverhalten und wird daher aus Griinden der Ubersichtlichkeit in Abb. 2.9(a) nicht
gesondert aufgefiihrt. Die Induktivitidten werden entsprechend ihrer Zuordnung als Sourceinduk-
tivitit des Gehduses Lg/, Draininduktivitit des Gehéduses Ly, Gateinduktivitit des Gehduses (am
Sourceanschluss) Lgg und Gateinduktivitit des Gehduses L bezeichnet.

TO-247 4pin

[REREREL
L

D IS SSG

(a) Erweiterung des Transistorer- (b) Bild und Skizze eines TO247-4 Gehiuses, ent-
satzschaltbildes nommen aus [209]

Abb. 2.9: In (a) ist die Erweiterung des Transistorersatzschaltbildes durch die parasitiren Induk-
tivitdten Lpy, Lg/, Lss und Ly gezeigt. Des Weiteren werden die Anschliisse D, G, SS
und S eingefiihrt. In (b) ist ein Bild und die schematische Darstellung eines TO247-4
Gehduses dargestellt, entnommen aus [209]. Dieses Gehiduse verfiigt iiber einen Source-
Sense-Anschluss, dadurch konnen ig und ig direkt am Halbleiter getrennt werden.

Insbesondere durch das Leitungsstiick, welches sowohl vom Gatestrom ig, als auch vom Source-
strom ig durchflossen wird, kann das Schaltverhalten stark beeinflusst werden, wie spiter in Ab-
schnitt 3.3.3 gezeigt wird. Kommt es aufgrund einer Stromédnderung von ig zu einem Spannungs-
abfall an diesem Leitungsstiick, wird eine Riickwirkung auf den Strom ig sichtbar. Dieses Lei-
tungsstiick wird unter anderem genutzt um die Kurzschlussfestigkeit des Halbleiters zu erhdhen,
siehe [210]. Dies wird durch eine angepasste Layoutstruktur im Halbleitermodul erreicht.

Um die Kontrollierbarkeit des Schaltvorgangs zu erhohen, wird ein weiterer Anschluss eingefiihrt,
dieser wird als Source-Sense-Anschluss SS oder als Kelvin-Source-Anschluss bezeichnet. Durch
diesen Anschluss kann der Stromfluss von is und ig direkt am Halbleiterchip getrennt werden.
Ein Beispiel fiir eine Erweiterung um den Source-Sense-Anschluss des Halbleitergehduse ist in
Abb. 2.9(b) gezeigt. Dabei handelt es sich um ein TO247-4 Gehiuse.® Das Verbindungsstiick zwi-
schen D’ und D ist die Grundplatte des Gehéduses. Auf diese Grundplatte wird der Halbleiterchip
aufgelotet. Auf der Oberseite wird mit Hilfe von Bonddrihten eine Verbindung zwischen S’ und
S hergestellt. Ein weiterer Bonddraht ermoglicht nun die direkte Trennung der Strome is und ig
am Halbleiter. Dieser Bonddraht verbindet den Halbleiterchip mit dem Anschluss SS. Der Gatean-
schluss G wird ebenfalls durch einen Bonddraht mit dem Halbleiterchip verbunden.

%Die Bezeichnung TO steht fiir ,, Transistor Outline*.
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Parasitire Kapazititen

Parasitdre Kapazitiaten am Schaltknoten haben neben den parasitiren Induktivitdten einen bedeu-
tenden Einfluss auf das Schaltverhalten. Die Ergebnisse einer simulativen Betrachtung sind in
Abschnitt 3.3.1 gezeigt. Zur Entwdrmung des Halbleiters muss ein Kiihlkorper an das Halbleiter-
gehiduse montiert werden. Der Kiihlkorper muss meist aufgrund von Sicherheitsbestimmungen an
das Erdpotenzial angeschlossen werden.

Die Grundplatte des in Abb. 2.9(b) gezeigten Halbleitergehduses muss zur guten Entwidrmung mit
einem geringen thermischen Widerstand Ry, mit dem Kiihlkorper verbunden werden. Zur Reduzie-
rung des Ry, und teilweise zur elektrischen Isolation wird ein Wirmeleitmaterial (TIM)? zwischen
das Halbleitergehduse und den Kiihlkérper montiert. Die sich planar gegeniiberliegenden Flichen
bilden nun einen Plattenkondensator aus.

Die resultierende Kapazitit muss bei jedem Schaltvorgang um die Spannung vpg umgeladen wer-
den, da die Grundplatte den elektrischen Leiter zwischen D’ und D darstellt. Diese Annahme setzt
voraus, dass der Sourceanschluss mit dem Erdpotenzial verbunden ist.

2.3 Simulationsumgebung

Im nachfolgenden werden die Simulationsumgebungen eingefiihrt und diese hinsichtlich ihrer An-
wendbarkeit iiberpriift.

2.3.1 SPICE Simulator

Das Simulationsprogramm SPICE stellt die Grundlage der meisten Schaltungssimulatoren dar. Es
wurde von Lawrence Nagel und anderen an der University of California, Berkeley geschrieben,
sieche [211].

Der SPICE-Simulator stellt als erstes die Knotenmatrix des elektrischen Netzwerkes nach den
Kirchhoffschen Regeln auf, um so den Spannungsvektor V aus der bekannten Leitwertmatrix G
und des bekannten Stromvektors I zu 16sen. Die Knotengleichung kann allgemein wie folgt ge-
schrieben werden:

GV=I (2.4)

Die Leitwertmatrix G ist im Normalfall eine unregelméBig besetzte Matrix. Daher wird diese mit
Hilfe des GauB3schen Eliminationsverfahren zu einer stufenférmigen Matrix umgeschrieben. Die-
se stufenférmige Matrix wird so gestaltet, dass die Matrix nur in der Diagonale und oberhalb der
Diagonale besetzt ist. Im zweiten Schritt kann die Losung des Gleichungssystems durch Riicksub-
stitution gelost werden. Dieses Verfahren eignet sich sehr gut fiir ein numerisches Berechnungs-
verfahren. Die Bestimmung der Kontengleichung kann auch durch die modified nodal analysis
erfolgen. Diese Methode bietet Vorteile bei der Darstellung von spannungseinpriagenden Bauteilen
wie spannungsgesteuerte Spannungsquellen.

TWirmeleitmaterial, engl. Thermal Interface Material (TIM)
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2 Bauteil- und Modellierungsgrundlagen

Die Eigenschaften der Halbleiter werden hédufig durch nichtlineare Funktionen modelliert. Zur Lo-
sung dieser nichtlinearen Zusammenhédnge wird das Newton-Raphson-Verfahren verwendet. Das
Newton-Raphson-Verfahren erlaubt es, von einer stetig differenzierbaren Funktion Ndherungswer-
te zu finden. Die grundlegende Idee ist es, die Funktion in einem Ausgangspunkt zu linearisieren.
Die Nullstelle der Tangente wird als verbesserte Ndherung genutzt und in mehreren Iterationen
wird eine hinreichend genaue Losung gefunden. Ist eine Losung gefunden, kann das Gleichungs-
system aus (2.4) wieder durch Riicksubstitution gelost werden.

Fiir statische Analysen wie die DC-bias-point Simulation stellen Kapazititen offene Schaltkreise
dar und Induktivitéten stellen Kurzschliisse dar. Soll eine transiente Simulation durchgefiihrt wer-
den, miissen alle Kapazititen und Induktivititen in eine differentielle oder integrale Form tiber-
fiihrt werden. Im Anschluss kann eine Losung durch eine numerische Methode fiir gewohnliche
und partielle Differentialgleichungen ermittelt werden.

Zur Losung der in (2.4) eingefiihrten Gleichung kann fiir transiente Simulationen die Trapez-
Methode genutzt werden. (Alternativ kann auch als Losungsmethode die Backward Differentiation
Formulas (BDF)-Methode verwendet werden, im speziellen die BDF2-Methode.) Dabei wird aus-
genutzt, dass die Ableitung zum aktuellen Zeitpunkt bekannt ist. Daraus kann die néchste Losung
abgeschitzt werden. Im Anschluss wird diese Annahme durch Losen der Gleichung (2.4) iiber-
priift. Werden die Konvergenzbedingungen erfiillt, kann die Berechnung des nédchsten Zeitschrit-
tes erfolgen. Falls die Konvergenzbedingungen nicht erfiillt werden, wird ein kleinerer Zeitschritt
gewdhlt und die Losung fiir diesen Zeitpunkt bestimmt. Durch diese sich wiederholenden zeit-
intensiven Berechnungsschritte kann eine transiente Simulation extrem aufwendig werden. Wird
beispielsweise die Erwdarmung des Gesamtsystems untersucht, kann es von Vorteil sein, Dioden
und Transistoren als ideale Schalter zu modellieren. (Im SPICE-Simulator sind dies aufwendige
teilweise nichtlineare Modelle.)

Die Trapez-Methode kann dem Runge-Kutta-Verfahren zugeordnet werden. Im Gegensatz dazu
bestimmt das klassische Runge-Kutta-Verfahren einen Testpunkt zwischen dem aktuellen und dem
ndchsten Zeitpunkt. Eine gingige Bezeichnung dieses Verfahrens lautet RK4. Dieses Verfahren hat
im Vergleich zu der Trapez-Methode zwar einen hoheren Rechenaufwand, bietet aber die besseren
Konvergenzeigenschaften.

Systemlevel Simulatoren

In der Regel sind die Halbleitermodelle sehr komplexe Netzwerke mit einer Vielzahl nichtlinearer
Gleichungen. Da fiir leistungselektronische Systeme die Transistoren meist als Schalter eingesetzt
werden, ist die Losung der nichtlinearen Gleichungen nicht zwingend erforderlich. Aufgrund die-
ser Abstrahierung konnen die Halbleitermodelle durch einen idealen Schalter ersetzt werden. Der
Simulationsaufwand fiir den Schaltungssimulator wird enorm reduziert, siehe [212]. Zur Simu-
lation des exakten Schaltverhaltens eignet sich dieser Simulationsansatz nicht. Vielmehr ist der
Einsatz fiir die Bestimmung des Systemverhaltens interessant.

Die daraus resultierende Simulationsmethode wird als Systemlevelsimulation bezeichnet. Der Si-
mulator muss fiir den nichsten Zeitschritt nur entscheiden, ob der Schalter leitend oder nicht lei-
tend ist. Passive Bauteile werden weiterhin wie im SPICE-Simulator behandelt. Die im Halbleiter
entstehenden Schaltverluste (in Abhédngigkeit des aktuellen Betriebspunktes) werden durch eine
hinterlegte Liste mit den Ein- bzw. Ausschaltenergien ermittelt. Der Vorteil des Systemlevelsimu-
lators ist der reduzierte Simulationsaufwand, welcher es beispielsweise erlaubt, das Temperatur-
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2 Bauteil- und Modellierungsgrundlagen

verhalten eines leistungselektronischen Systems schneller zu simulieren. Des Weiteren wird der
Systemlevelsimulator hiufig fiir die Simulation des Regelalgorithmus eingesetzt.

Fiir die Entwicklung des Gateansteuerverfahrens ist der Einsatz eines SPICE-Simulators zwingend
erforderlich. Fiir das Verstdndnis der Wirkzusammenhiinge zwischen parasitiren Elementen und
dem Schaltverhalten des Halbleiters muss eine moglichst akkurate Simulation gewihrleistet sein.
Alle Schaltungssimulationen in dieser Arbeit wurden mit einem SPICE-Simulator durchgefiihrt.

2.3.2 Extraktion parasitarer Elemente

Zur numerischen Bestimmung der parasitidren Induktivitidten kann der Simulator FASTHENRY ein-
gesetzt werden, siehe [213]. Dieses Verfahren erlaubt nur die Extraktion der ohmschen Widerstin-
de und der Induktivitdten. Der Vorteil dieser Simulationsumgebung ist die schnelle Berechnung
und die skriptbasierte Definition des Simulationsmodells. Dies erlaubt es, beliebige geometrische
Strukturen zu definieren und diese zu simulieren. Die Ergebnisse der einzelnen Simulationen kon-
nen im Anschluss ausgewertet werden. Das Programm FASTHENRY stellt eine analytische Be-
schreibung der geometrischen Struktur auf. Dazu unterteilt das Programm die Struktur in eine
Vielzahl von geometrischen Teilkomponenten. Die Selbstinduktivitit und die Wechselwirkung mit
anderen Teilkomponenten wird fiir jede einzelne Teilkomponente analytisch bestimmt. Mit Hilfe
dieser analytischen Beschreibung lisst sich eine Ersatzschaltung ableiten und in einer Losungsma-
trix zusammenfassen.

Die spiter in Abschnitt 6.2 gezeigten Simulationsergebnisse wurden mit dem Simulationspro-
gramm FASTHENRY ermittelt. Fiir die Auslegung des Transformators konnte an dieser Stelle
auf die Modellierung der parasitiren Kapazitit (der Transformatorstruktur) aufgrund des geringen
Einflusses verzichtet werden. (Eine detaillierte Erkldrung, warum die parasitire Kapazitit nicht
beachtet werden muss, ist in Abschnitt 6.2.1 zu finden.)

Als weitere Simulationsumgebung wird das von Keysight Technologies, Inc. vertriebene Produkt
Advanced Design System 2016.01 eingesetzt, siche [214]. Diese Simulationsumgebung erlaubt den
Einsatz des ebenfalls von Keysight Technologies, Inc. entwickelten Momentum-Algorithmus. Der
Vorteil dieses Simulators ist sowohl die einfache Ubernahme der Layoutdaten in das Simulations-
programm als auch die Modellierung parasitirer Kapazititen. Die Modellierung der parasitiren
Kapazititen des Schaltknotens ist fiir die realitdtsnahe Simulation des Schaltverhaltens sehr ent-
scheidend. Die Auswirkung der parasitdren Kapazitit am Schaltknoten wird in Abschnitt 3.3.1
gezeigt.

Method of Moments

Momentum basiert auf einer numerischen Diskretisierungstechnik, der sogenannten Method of
Moments (MoM).8 Die MoM ist auch als Randelementmethode (BEM)? bekannt. Sie dient neben
der Diskretisierung auch zur Berechnung von partiellen Differentialgleichungen mit Anfangs- und
Randwertproblemen. Dabei beschrinkt sich die Anwendung nicht auf elektromagnetische Wellen,
sondern findet sowohl Anwendung in der Akustik und in der Strémungsmechanik als auch in der
Bruchmechanik, siehe [215,216].

$Method of Moments (MoM) engl. fiir Momentenmethode
9Randelementmethode (BEM) engl. Boundary Element Method (BEM)
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Der Simulationsalgorithmus Momentum ermdoglicht die numerische Losung der Maxwell-Gleich-
ungen fiir planare eingebettete Strukturen in vielschichtigen dielektrischen Substraten. Er bietet
zwel unterschiedliche Simulationsmethoden, welche zwar beide auf der MoM basieren, sich aber
hinsichtlich Genauigkeit und Rechenzeit unterscheiden. Die erste Methode wird als microwave-
Methode oder auch Vollwellen-Methode bezeichnet, die zweite wird als RF-Methode!? oder Quasi-
Statische-Methode bezeichnet. Der wesentliche Unterschied zwischen diesen zwei Methoden liegt
in der Anwendung der Greenschen Funktionen.'!

Die Vollwellen-Methode nutzt die allgemeingiiltigen frequenzabhédngigen Greenschen Funktio-
nen, um das Substrat zu charakterisieren. Dabei werden keine Vereinfachungen der Maxwell-Glei-
chungen angenommen. Das ermittelte Simulationsergebnis besteht aus komplexen L und C Ele-
menten, die frequenzabhingig sind. Im Gegensatz dazu verwendet die Quasi-Statische-Methode
frequenzunabhiéngige Greensche Funktionen, was in einer frequenzunabhingigen Losung von rea-
len L und C Elementen resultiert.

Aufgrund dieser Vereinfachung ist die Berechnungszeit der Quasi-Statischen-Methode deutlich
geringer als die der Vollwellen-Methode. Die Begriindung hierfiir ist, dass die Berechnung der L
und C Elementenmatrix fiir die Quasi-Statische-Methode nur fiir eine Frequenz bestimmt wer-
den muss, fiir die Vollwellen-Methode fiir jeden Frequenzwert. Aufgrund der Vereinfachung der
Quasi-Statischen-Methode sollte diese Methode fiir Strukturen angewendet werden, bei denen die
Wellenldnge maximal nur halb so lang ist wie die Struktur selbst. Beide Methoden nutzen die soge-
nannte star-loop-basis Funktion, siehe [217], um eine konvergierende Losung fiir alle Frequenzen
zu gewihrleisten. Auch werden Algorithmen zur Reduzierung der Unbekannten eingesetzt. Dabei
werden polygonale Gitterstrukturen erzeugt.

Zur Bestimmung der unbekannten Elemente der aufgestellten L und C Elementenmatrix wird diese
tiber zuvor definierte Anschliisse mit Quellen angeregt. Dadurch kann ein dquivalentes Netzwerk-
modell generiert werden. Durch die externe Anregung kdnnen die unbekannten Strome bestimmt
werden. Durch die Anregung des Netzwerkes durch unabhingige Quellen konnen so die unbe-
kannten Stromamplituden bestimmt werden.

Der Simulator Momentum beschrénkt sich auf die Berechnung der Oberflichenstrome einer Struk-
tur. Dieser Ansatz ist fiir die Simulation von Leiterplatten in der Leistungselektronik meist hinrei-
chend genau. Der Grund fiir diese Vereinfachung ist die geringe Leiterschichtdicke der Leiterplatte
im Verhiltnis zur vertikalen Ausdehnung des Layouts. Ein mehrlagiger Leiterplattenaufbau kann
ebenfalls mit dieser Methode berechnet werden. Die Oberflichenstrome werden fiir jede Leiter-
schicht bestimmt und die Wechselwirkungen der einzelnen Leiterschichten beachtet.

An dieser Stelle sei aus Griinden der Vollstiandigkeit erwéhnt, dass die Struktur auch mit einem 3D-
Finite-Elemente-Methoden (FEM)-Simulator berechnet werden konnte. Das FEM-Programm er-
laubt ebenfalls die Extraktion der parasitiren Elemente. Im Vergleich zur Vollwellen-Methode oder
Quasi-Statischen-Methode ist die FEM-Simulation aber sehr rechenaufwendig. Der Grund hierfiir
ist die zusétzliche Dimension, die durch die Berechnung der Strome im Material entsteht. Die Voll-
wellen-Methode und die Quasi-Statische-Methode beschrinkt sich auf die Oberflachenstrome. Fiir
die Betrachtung der planaren Struktur der Leiterplatte ist die Betrachtung der Oberflachenstrome
ausreichend. Diese Vereinfachung reduziert die Simulationszeit signifikant.

ORF steht fiir radio frequency
"Greensche Funktionen sind ein wichtiges Hilfsmittel zum Losen inhomogener linearer partieller Differentialglei-
chungen. Benannt sind sie nach dem Physiker und Mathematiker George Green.
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Limitierung und Aspekte der MoM

In diesem Abschnitt werden einige Einschrinkungen basierend auf physikalischen Uberlegungen
beschrieben, die bei der Verwendung von Momentum beriicksichtigt werden miissen. Diese Uber-
legungen werden an dieser Stelle auf den Simulator Momentum bezogen, sind aber aufgrund ihrer
physikalischen Natur allgemein giiltig.

Momentum hat zwei Simulationsmodi, erstens die microwave-Methode, welche Vollwellenformu-
lierungen verwendet, und zweitens die RF-Methode, die eine quasi-statische Formulierung nutzt.
In der quasi-statischen Formulierung sind die Greensche Funktionen niederfrequente Approxima-
tionen der Vollwellen. Die Vollwellenformulierung entspricht den allgemeinen Greensche Funk-
tionen. Aufgrund der in der Quasi-Statischen-Methode vorgenommenen Approximationen kann
der Rechenaufwand der zu simulierenden Struktur reduziert werden. Als Nachteil muss in Kauf
genommen werden, dass die ermittelten parasitdren Strukturen nicht frequenzabhéngig sind.

Die Niherung ist giiltig fiir Strukturen, die im Vergleich zur Wellenldnge klein sind. Dabei gilt
eine Struktur als elektrisch klein, wenn die Ausdehnung der Schaltung kleiner als die halbe Wel-
lenlénge ist. Die Wellenldnge muss im Substrat der Schaltung beachtet werden. Diese ist aufgrund
der relativen Permittivitiit £ meist geringer als die Wellenldnge in Vakuum bzw. in Luft.

Strahlung

Die Quasi-Statische-Methode des Momentum-Simulators eignet sich zur Simulation von Struk-
turen, bei denen die Strahlungseffekte keinen relevanten Einfluss auf das Verhalten haben. Dabei
muss immer das Verhiltnis zwischen Simulationsfrequenz und Strukturgrof3e beachtet werden. Im
Vergleich zur Vollwellen-Methode nimmt bei der Quasi-Statischen-Methode die Genauigkeit des
Simulationsergebnisses mit zunehmender Frequenz ab.

Muss die Ausbreitung von Oberflichenwellen (gefiihrte Wellen die sich in Substratschichten aus-
breiten) beachtet werden, ist die Vollwellen-Methode die geeignete Simulationsmethode. Die Qua-
si-Statische-Methode beachtet keine Oberflichenwellen.

Elektrisch kleine Schaltungen und Simulationsfrequenz

Wie bereits erwiéhnt, ist fiir eine hinreichend genaue Simulation eine relativ kleine elektrische
Struktur notwendig. Eine Struktur wird als relativ klein bezeichnet, wenn bei einer gegebenen
Frequenz die physikalische Dimension kleiner als die Hilfte der Wellenlédnge ist. Zur Bewertung
einer elektrisch kleinen Struktur kann folgende Gleichung genutzt werden:

. 150 1
F [in GHz] < Dlinmm| Vi & (2.5)

Wobei F die maximale Frequenz in GHz ist und D die maximale Linge der Diagonale in Milli-
meter der Struktur ist. Die Zahl 150 ergibt sich aus der Lichtgeschwindigkeit (etwa 300 km/s) und
der Forderung der halben Wellenlénge. Die relative magnetische Permeabilitit u, und die relative
Permittivitit € erlauben die Anpassung der Wellenldnge im Medium.
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Strukturen- und Substratdickenbeschrinkung

Die vertikalen elektrischen Strome an den Via-Strukturen werden mit rooftop-Funktionen model-
liert. Bei dieser Modellierung wird die vertikale Uberstruktur als eine Zelle behandelt. Daraus
lasst sich eine obere Grenze fiir die Substratschichtdicke ableiten. Fiir genaue Simulationsergeb-
nisse sollten die Zellenabmessungen nicht ein Zwanzigstel einer Wellenlénge iiberschreiten. Wird
diese Bedingung nicht eingehalten, nimmt die Genauigkeit des Simulationsergebnisses mit zu-
nehmender Frequenz ab. Durch eine weitere Unterteilung einer dicken Substratschicht in mehrere
Schichten werden ebenfalls mehrere Durchgangszellen erzeugt. Dadurch kann ein genaueres Si-
mulationsergebnis fiir hohere Frequenzen erzeugt werden.

Anwendung

Die zuvor beschriebene Limitierung muss bei der Simulation der Layoutstruktur beachtet bzw.
tiberpriift werden. Dazu muss die geometrische Grofe des Layouts bekannt sein. Aus dieser kann
die maximal zuldssige Simulationsfrequenz abgeleitet werden. Fiir das Layout wird eine Grofe von
60 x 60 mm? angesetzt. Daraus ergibt sich eine maximale Simulationsfrequenz von 1.1 GHz (mit
& =5 und u, = 1). Fiir die maximale Substratdicke (in diesem Fall die Dicke des PCBs) darf fiir ein
genaues Simulationsergebnis die Dicke nicht groer sein als ein Zwanzigstel einer Wellenlénge.
Die Wellenlidnge fiir 1.1 GHz betrdgt im PCB etwa 121 mm, ein Zwanzigstel davon ist etwa 6 mm.
Dieser Wert ist groBBer als die PCB-Dicke, die fiir den in Kapitel 5 gezeigten Prototyp 1 mm betrigt.

Aus diesem Zusammenhang ldsst sich ableiten, dass der Einsatz der Quasi-Statischen-Methode fiir
die Simulation des Layouts zulédssig ist. Somit kann auf die rechenintensive Vollwellen-Methode
verzichtet werden.
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3 Schaltvorgang

In den folgenden Abschnitten wird der Schaltvorgang einer induktiven Last beschrieben. Typische
Anwendungsbeispiele fiir das Schalten von induktiven Lasten sind Aufwiérts- und Abwértswandler.
Ebenfalls entspricht die Ansteuerung von elektrischen Maschinen in der Regel einem induktiven
Lastfall. Das Schalten einer induktiven Last ist somit ein hdufiger Anwendungsfall von leistungs-
elektronischen Schaltungen.

3.1 Definition des Schaltvorgangs einer induktiven Last

Der in Abb. 3.1(a) gezeigte Schaltplan stellt einen Doppelpulspriifstand (DPP) zur Bestimmung
der Schaltverluste dar.

* A

Drwp Lpp VGS
iL . t

Schaltzelle VDS
't
CHI); Cpopp == CtDVDPP Is -
i . /
T é i lL -
§s . '//H\\' \// \\\ : Vt

S )\ Zeit- 1 i@ M IV, V VI
: abschnitt: ‘ ‘ ‘ ‘
(a) Doppelpulspriifstand (DPP) (b) Zeitlicher Verlauf

Abb. 3.1: In (a) ist die schematische Darstellung eines Doppelpulspriifstands (DPP) gezeigt. In (b)
ist der zeitliche Verlauf von vggs, vps, ii, und ig dargestellt.

Der Doppelpulspriifstand (DPP) wird verwendet, um den Leistungstransistor Q; dynamisch zu
charakterisieren. Es konnen unter anderem die Einschaltenergie Ey,m—on und die Ausschaltenergie
Eqwm—ofr bestimmt werden. Ein wesentlicher Vorteil dieser Schaltung ist, dass Q lediglich einmal
mit einem bestimmten Wert von i, eingeschaltet wird und die Charakterisierung des Ausschaltvor-
gangs nach dem initialen Einschalten von Q1 moglich ist. Sind die Verluste des Leistungstransis-
tors Q1 im Verhiltnis zur thermischen Kapazitiit hinreichend gering, kann eine Eigenerwidrmung
weitestgehend ausgeschlossen werden.

Der DPP besteht aus dem zu testenden Leistungstransistor Q1, der Freilaufdiode Dgwp, der Stiitz-
kapazitit Cppp, der Versorgungsspannungsquelle des DPPs Vppp und der Lastinduktivitit Lpp.
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Die Ansteuerung von Q1 wird durch den Gatetreiber-1C (GD-IC)! ermdglicht. Der GD-IC kann
durch die Spannungsquelle Vgp und den Widerstand Rgp modelliert werden. Durch den Gatevor-
widerstand Rg kann das Ein- und Ausschaltverhalten von Q; beeinflusst werden. Die Stiitzkapa-
zitdt Cppp wird durch die Spannungsquelle Vppp geladen. Im nachfolgenden Text wird der Begriff
Schaltzelle fiir den Leistungstransistor in Verbindung mit dem GD-IC inklusive des Rg benutzt.

In Abb. 3.1(b) ist der zeitliche Verlauf der Gate-Source-Spannung vgs, der Drain-Source-Spannung
vps, des Sourcestroms i und des Spulenstroms ip_ fiir einen Messzyklus des DPPs aufgefiihrt. Des
Weiteren kann der Messzyklus in sechs Zeitabschnitte eingeteilt werden:

I Einstellen des Schaltstroms: Durch das Einschalten von Q; steigt der Strom iy, der durch
Lpp flieBt, an. Durch die Linge dieser Phase kann der Wert des Spulenstroms i, bestimmt
werden.

II Ausschalten von Qq: Ist der gewiinschte Wert des Spulenstroms iy, erreicht, wird Q; ausge-
schaltet. Die Spannung vpg steigt, bis Dpwp leitet. Diese Phase erlaubt die Charakterisierung
des Ausschaltverhaltens.

I Freilauf iy, Wihrend dieser Phase flieft der Strom i;, durch die Freilaufdiode Dgwp. Ist
die Lidnge dieser Phase hinreichend kurz, die Flussspannung der Diode Dgwp klein und
die durch Lpp gespeicherte Energie hinreichend grof3, kann der Spulenstrom iy, als konstant
angenommen werden.

IV Einschalten von Q;: Der Transistor Q1 wird wieder eingeschaltet. Diese Phase erlaubt die
Charakterisierung des Einschaltverhaltens mit dem vom Spulenstrom i1, vorgegebenen Wert.
Somit ist die Charakterisierung des Einschaltvorgangs mit einem bestimmten Schaltstrom iy,
moglich.

V Leitphase mit Nennstrom: In dieser Phase ist Q1 niederohmig. Wie in Phase I steigt der
Spulenstrom i1, wieder an. Diese Phase kann wieder kurz gewihlt werden. In diesem Zeit-
abschnitt ist die Charakterisierung des dynamischen Rgs 0, moglich. Auf die Ursache des
dynamischen Rys on wird im weiteren Verlauf dieses Abschnitts eingegangen.

VI Uberfiihrung in den Ausgangszustand: Die letzte Phase versetzt den DPP wieder in den
Ausgangszustand zuriick, dazu wird Q ausgeschaltet. Die Spannung vpg steigt wieder an
und die in der Lastinduktivitit Lpp gespeicherte Energie wird iiber die Freilaufdiode Dgwp
und dem ohmschen Anteil des Strompfades in Wiarme umgewandelt.

Die Bestimmung der Schaltverluste ist durch die Norm IEC 60747-8 definiert, siehe [218]. Zur
Verdeutlichung sind die prinzipiellen Strom- und Spannungsverldufe in Abb. 3.2 dargestellt. Der
Spannungseinbruch von vps wihrend der Zunahme von ig (siehe Zeitpunkt 7o, 1) kann mit dem
Spannungsabfall an der parasitiren Induktivitit des Zwischenkreises erkléart werden.

Zur Bestimmung der Verluste werden die Werte von is und vps multipliziert. Hiermit ergibt sich
die aktuelle Verlustleistung des Transistors Preyp zu:

Prean(t) = is(t) - vps(?) 3.1)

'Integrierter Schaltkreis (IC), engl. integrated circuit. Der Gatetreiber-IC (GD-IC) wird durch ein Steuersignal an-
gesteuert. Viele GD-ICs bieten eine galvanische Entkopplung zwischen Steuersignal und Treiberstufe an. Dies
reduziert die Storempfindlichkeit des GD-ICs .
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Die Einschaltenergie Eym—on des Transistors wird durch das Integral von Pry,, zwischen den Zeit-
punkten 70,1 und o, > bestimmt. Der Zeitpunkt 7o, | ist erreicht, wenn der Sourcestrom is 10 %
des Schaltstroms liberschreitet. Der Zeitpunkt 7o, 2 ist erreicht, wenn vps 10 % des Nennwertes
unterschreitet. Dieser Zusammenhang kann wie folgt zusammengefasst werden:

tOn,Z

Etyn—on = / Prean(1)dt (3.2)

tOn,l

Vergleichbar wie die Bestimmung von Ey,—on erfolgt die Bestimmung der Ausschaltenergie
Ewm—ofr des Transistors, siehe (3.3). Der Zeitpunkt 7o 1 ist erreicht, wenn vps 10 % des Nenn-
werts iiberschreitet. Der Zeitpunkt o > ist erreicht, wenn is 10 % des Schaltstroms unterschreitet.

foff,2

Ewm—off = / Prean(t)dt (3.3)

Toff,1

Die Schaltverluste Psw konnen nun durch die Multiplikation der Summe aus der Einschaltenergie
Eiwm—on und der Ausschaltenergie Ey,,—of mit der Schaltfrequenz fsw errechnet werden, sieche
(3.4). Des Weiteren muss die in der Ausgangskapazitit des Transistors Cogs gespeicherte Energie
beachtet werden, daher in (3.4) nur der Faktor 0.5. Sie wird wihrend des Einschaltvorgangs iiber
den Kanal des Transistors in Wiarme umgewandelt. Dieser Anteil muss bei der Berechnung der
Schaltverluste Psw beachtet werden.

1
Psw = (Eturn—On + Ewm-ofr + 5 -vps? 'Coss) - fsw (3.4)

t
Tturn—On ‘ Tturn—Off
fon,1  on2 tfofr,1  loff?

Abb. 3.2: Definition des Ein- bzw. Ausschaltvorgangs. Der Spannungseinbruch von vpg wihrend
der Zunahme von ig kann mit dem Spannungsabfall an der parasitiaren Induktivitét des
Zwischenkreises erkldart werden. Darstellung in Anlehnung an [218].
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3.2 Einschaltvorgang

In diesem Anschnitt wird der Einschaltvorgang betrachtet, der Ausschaltvorgang wird gesondert
in Abschnitt 3.4 analysiert. Die vereinfachte Darstellung einer Schaltzelle ist in Abb. 3.3(a) dar-
gestellt. Das Modell des Leistungstransistors Q7 wurde in Abb. 2.8 eingefiihrt. Fiir eine bessere
Ubersicht sind die parasitiren Induktivititen nicht gezeigt. Dabei umfasst das Halbleitermodell die
folgenden parasitidren Elemente: Gate-Source-Kapazitit Cgs, Drain-Source-Kapazitit Cpg, Drain-
Gate-Kapazitit Cpg und den Gateinnenwiderstand R .

Der zeitliche Ablauf des Einschaltvorgangs ist in Abb. 3.3(b) dargestellt. Es wird eine induktive
Last geschaltet, wie in Abb. 3.1(a) gezeigt. In der nachfolgenden Betrachtung werden alle Schal-
tungskomponenten als ideale Bauteile angenommen, somit bleiben auch Kommutierungsindukti-
vitidten unberiicksichtigt.

_Gatetreiber-IC___

I n o m . IV

(a) Schaltzelle von Q (b) Schematischer Ablauf des Einschaltvorgangs

Abb. 3.3: In (a) ist die vereinfachte Darstellung einer Schaltzelle ohne parasitire Induktivititen
gezeigt. In (b) ist der zeitliche Verlauf von vgg/, ig, vps/, is und Py, wihrend des
Einschaltens von Q; gezeigt.

Im Folgenden werden die einzelnen Zeitschritte des Einschaltvorgangs beschrieben. Eine ver-
gleichbare Untersuchung wurde in [219] durchgefiihrt.

I Einschaltverzugszeit: Der GD-IC wird eingeschaltet, an der Spannungsquelle Vgp liegt nun
die Spannung Vgp sup an. Aufgrund dieser Spannung steigt der Strom ig an, der die Ein-
gangskapazitit Cigg des Transistors 1ddt. Der Strom ig wird durch Rgp, Rg und R limitiert,
die Summe dieser Widerstiinde wird als effektiver Gatevorwiderstand R ¢ bezeichnet.
Der Anstieg von vgg kann durch folgende Gleichungen beschrieben werden:

vGs' = VGD,sup (1 — cfﬁ) (3.5)

TGS = R eft - Ciss (3.6)

RG eff = Rop + R + R 3.7
Cisslvpg (1=0) = (Cas + CpG) | sperraustand (3.8)
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IT

Zur Berechnung der Zeitkonstante Tgs wird Rg efr mit Ciss multipliziert. Diese Phase endet
mit dem Erreichen von Vy;, des Transistors.

Stromkommutierung: Wihrend dieses Zeitintervalls ist die Stromédnderung proportional zur
Anderung von vgs.

dip dVGS’

— 3.9
a M T 3-9)

Die zeitliche Anderung von ig entspricht der zeitlichen Anderung von vgg multipliziert mit
der Transkonduktanz g, des Transistors. Zur Vereinfachung kann die Spannungsabhingig-
keit der Transkonduktanz g, als konstant angenommen werden.

Diese Phase endet mit dem Erreichen des Laststroms i . Die Spannung vgg erreicht nun
folgenden Wert:

: IL
Vplateau<lL) =vgs =Vin+— (3.10)

m

III Miller-Plateau: Die Spannung vpg fillt in dieser Phase auf null, vgg ist konstant und ig ent-

v

spricht i; . Der ideale Aufbau hat keine parasitire Kapazitit am Schaltknoten, daher kommt
es zu keiner Stromerhdhung von ig. Die zeitliche Anderung von vps wird durch den Aus-
gleichsstrom von Cpg limitiert, dieser Ausgleichsstrom entspricht ig. Der Betrag von ig ist
durch Rg efr limitiert.

_ Vep,sup — VG

iG = const. (3.11)
RG eff
dvpe _ d(ves —vps) _ dvpy (3.12)
dt dr dt
dVDS/
C 3.13
ic ~Cpc - —- (3.13)

Ubergang in den ohmschen Bereich: Wiihrend dieser Phase steigt vgg weiter an, dadurch
reduziert sich der Einschaltwiderstand Ry on des Transistors. Aufgrund des groBeren Wertes
der Eingangskapazitit des Transistors Cigg ist der Anstieg von vgg etwas geringer als im
Vergleich zu Zeitabschnitt 1. Ebenfalls ist der Spannungsabfall iiber Rg ¢f geringer, was den
Gatestrom ig weiter limitiert.

Ohmscher Bereich: Die Spannung vgg hat ihren Endwert, die positive Versorgungsspannung
des Gatetreibers Vgp sup, erreicht. Der ohmsche Widerstand Rgs on des Transistors erreicht
ebenfalls seinen Endwert. Der Transistor befindet sich im linearen Bereich.
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3 Schaltvorgang

3.3 Auswirkungen parasitarer Elemente auf den
Einschaltvorgang

Der Einfluss parasitirer Elemente auf den in Abschnitt 3.2 eingefiihrten Schaltvorgang wird se-
quentiell in diesem Kapitel diskutiert. Aus den resultierenden transienten Strom- und Spannungs-
verldaufen kann die Beeinflussung des Einschaltverhaltens in Abhéngigkeit der einzelnen Elemente
betrachtet werden. Dazu wird das in Abb. 3.4 gezeigte Modell genutzt, um den Einschaltvorgang
des Transistors Q; zu simulieren.

Lrwp

Drwp

IFWD

Halbleitergehduse

Gatetreiber-IC —Cpar,sw
: : lvDS’ VDPP(f)
: Rep Les
' ‘ is
' Vap s
‘ : L,
: CS Ls
Q < . Y

Abb. 3.4: Einfiihrung des Simulationssetups

Bei dem Transistormodell handelt es sich um ein Modell ohne parasitidre Induktivitdten. Die parasi-
taren Induktivitdten des Transistorgehduses werden durch die Elemente Lcg/, L und Ly reprisen-
tiert. Der Gateinnenwiderstand R des Transistors ist ebenfalls als diskretes Bauteil nachgebildet.

Mit Hilfe einer zusitzlichen Drain-Gate-Kapazitéit (Simulationsmodell) Cpg aqq kann der Einfluss
der parasitdaren Kapazitit zwischen Drain und Gate auf das Schaltverhalten betrachtet werden. Die
Diode Dpwp und die Induktivitiat Lpp sind ideale Bauteile. Fiir die Untersuchung des Einflusses
der parasitidren Kapazitit am Schaltknoten wird Cp, sw eingefiihrt.

Die Spannungsquelle Vppp stellt die Stiitzkapazitit des Doppelpulspriifstandes dar. Die Induktivi-
tit der realen Stiitzkapazitit ist durch die parasitidre Induktivitit der Stiitzkapazitit Lj, nachgebil-
det. Der Gatetreiber-IC ist durch die ideale Spannungsquelle Vgp dargestellt, der Innenwiderstand
wird durch den Gatetreiberinnenwiderstand Rgp nachgebildet und die parasitire Induktivitit des
Gatetreiber-ICs wird durch Lgp abgebildet. Die parasitdren Induktivitdten, die durch das PCB be-
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dingt sind, werden entsprechend ihrer Position benannt. Die Elemente werden als Lcs, Ls, Lg, Lp
und Lpwp bezeichnet. Die Simulationen werden mit Vppp = 500 V und ip, = 20 A durchgefiihrt.

Die in Anhang A eingefiihrten Werte sind teilweise absichtlich unrealistisch klein gewihlt. Dies
erlaubt, die sich tiberlagernden Effekte der parasitiren Elemente zu isolieren und die Auswirkung
eines speziellen Elements zu untersuchen und zu bewerten. Eine Betrachtung des Systemverhaltens
wird anschlieBend in Abschnitt 3.5 aufgefiihrt.

3.3.1 Parasitare Kapazitat des Schaltknotens

Die parasitire Kapazitit des Schaltknotens Cp,r sw muss wihrend des Einschaltens umgeladen
werden. Dieser Umladevorgang hat signifikanten Einfluss auf das Schaltverhalten des Transistors.
In einer realen Schaltung setzt sich die Cp, sw aus der Sperrschichtkapazitit der Diode Dgwp,
der parasitdaren Kapazitit der Spule Lpp und der parasitdaren Kapazitit zwischen Schaltknoten und

Masse? zusammen.

Die Ausgangskapazitit Coss von Qg ist nicht Teil von Cp,, sw. Wihrend des Einschaltens wird die
gespeicherte Ladung, die in Cpgs gespeichert ist, iiber den Kanal des Transistors kurzgeschlossen.
Im Gegensatz zum Strom, der durch die Umladung von Cp,sw hervorgerufen wird, flieBt der
Coss-Umladestrom wihrend des Einschaltens nicht iiber die parasitiren Induktivitéten.

Die transienten Spannungsverldufe von vpg und is sind in Abb. 3.5(a) gezeigt. Wird ein Wert von 0
fiir Cp,r sw angenommen, steigt is maximal auf den Wert von i, an. Mit einem positiven Wert von
Cpar,sw kommt es wihrend des Absinkens von vpgs zu einer Stromiiberhohung von is. Aufgrund
des hoheren Stroms ig fillt die Spannung vpg langsamer ab.

600 T 30 8 1.2
I“ ll ”'.-\\\
j Y 6 0.9
400 |\ Mot G 20
— \ — = 4 06 —
- — Cparsw=0pF < = <
wn wn
A 200 | Cpyrsw=100pF 1 10 - 5 5 03 -~
0 — Cpyrsw=0pF 0
0 0 -~ Cpyrsw = 100 pF
Il Il Il Il Il _2 Il Il Il Il Il _0.3
0 5 10 15 20 25 30 0 5 10 15 20 25 30
t [ns] t [ns]
(a) vpy und is in Abhiéngigkeit von Cpy; sw (b) vgsr und i in Abhiéngigkeit von Cpyr sw

Abb. 3.5: Transienter Verlauf des Einschaltvorgangs in Abhingigkeit von Cpy sw, in (a) sind vpg/
und ig gezeigt und in (b) ist der Verlauf von vgg und ig dargestellt. Fiir Werte vor 3 ns
sind die Kurven deckungsgleich.

Die Spannung vgs und der Strom ig sind in Abb. 3.5(b) gezeigt. Der Verlauf der Spannung vgg ist
fiir die hier gezeigten Werte der Kapazitit Cp,r sw fast deckungsgleich. Im Gegensatz dazu zeigt

’Die parasitire Kapazitit entsteht durch sich iiberlappende Leiterbahnen auf dem PCB und dem Kiihlkorperanschluss
der Diode und des Transistors.
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sich fiir einen positiven Wert von Cp,; sw im Gatestrom ig eine Oszillation. Diese Oszillation ist
durch den Schwingkreis aus der parasitiren Induktivitit des Leistungskreises Lywk> und Cpar,sW
angeregt. Uber den Spannungsabfall der Common-Source-Induktivitit Lcs wird eine Spannung in
den Gatekreis eingekoppelt. Diese eingekoppelte Spannung hat wiederum Einfluss auf ig.

Die Einschaltenergie Eym—on nimmt linear mit Cpyr sw zu (nicht in einer Darstellung gezeigt),
dies deckt sich mit Untersuchungen aus [220, 221]. Fiir einen Wert von Cpar,sw = 0 ergibt sich
eine Einschaltenergie von Eyym-—on = 40 uJ und fiir Cpyr sw = 100 pF eine Einschaltenergie von
Eiwrm—on = 56 W. Der Grund fiir die Zunahme der Einschaltenergie Ei;m—on 1St der Umladestrom
der Kapazitit Cp,r sw. Dieser zusitzliche Strom ist maBgeblich fiir die hohere Einschaltenergie
verantwortlich. Die etwas geringere Flankensteilheit von vpg hat nur einen kleinen Anteil an der
Erhohung der Einschaltenergie Eyyn—on-

3.3.2 Gateschleife

Gatevorwiderstand:

Mit Hilfe des Gatevorwiderstand Rg kann direkt Einfluss auf das Schaltverhalten des Transistors
genommen werden. Wie in (3.9) und (3.12) gezeigt, kann die Stromsteilheit von ig bzw. die Span-
nungsidnderung von vpg beeinflusst werden. In Abb. 3.6(a) sind die transienten Verldufe von vpg
und ig fiir zwei unterschiedliche Werte von R efr gezeigt.4

600 30 8 T 8
<+
6 — R =040 16
400 _\ o s 20 R 70
— : = 4 T RGetf= 14
- ! — Rge=04Q = Z g <
8 200 [ || - Rge=79 102 8ol Jmemmmins 1,0
""""""""" N-------
.. 0 0
0 =0 0 Vs
Il Il Il Il Il _2 Il Il Il Il Il _2
0 5 10 15 20 25 30 0 5 10 15 20 25 30
t [ns] t [ns]
(a) vpg und is in Abhiéingigkeit von Rg cf (b) vgsr und i in Abhiingigkeit von Rg e

Abb. 3.6: Transienter Verlauf des Einschaltvorgangs in Abhingigkeit von Rg eff, in (a) sind vpg/
und ig gezeigt und in (b) ist der Verlauf von vgg und ig dargestellt.

Die Simulation mit Rg ¢ff = 0.4 Q entspricht einem nahezu idealen Aufbau, die zweite Simulation
mit Rg eff = 7 €2 entspricht einer typischen Konfiguration. Fiir Rg eff = 0.4 Q kann ein fast idealer
Verlauf von vpg und i simuliert werden. Mit Rg ¢ff = 7 Q hingegen reduziert sich die Flanken-
steilheit von vpg und ig. Die Flankensteilheit von vpg und is kann nicht einzeln eingestellt werden.

3Die parasitdre Induktivitit Lzwg kann wie folgt beschrieben werden:
Lzwk = Ls + Lcs + Les' + Ly + Lp + Lewp + Lin

4RG£ff entspricht dem gesamten resistiven Anteil der Gateschleife, inkl. dem Innenwiderstands des Transistors, somit
gﬂt: RG’eff =Rg +Rg +Rcp
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Somit hat der Wert von Rg ¢f immer Einfluss auf die Strom- bzw. Spannungsinderung am Schalt-
knoten.

Die Gatespannung vgg und der Gatestrom i sind in Abb. 3.6(b) gezeigt. Fiir Rg eff = 0.4 Q zei-
gen die Gatespannung vgg und der Strom ig ebenfalls einen fast idealen Verlauf. Wihrend des
Stromanstieges kommt es zu einer ersten temporédren Limitierung von ig bei etwa 4 A. Hier ist die
Schwellspannung des Transistors erreicht und der Strom ig fingt an zu steigen. Dieser Stroman-
stieg von ig induziert iiber die Common-Source-Induktivitit des Halbleitergehduses Lcg (56 pH)
eine Spannung in die Gateschleife, die fiir die tempordre Limitierung von ig verantwortlich ist. Die
Gatesourcespannungsiiberhdhung iiber Vgp sup = 7 V ist durch die Gateinduktivitit des Transistors
L (345 pH) bedingt. Durch die Abnahme des Stroms ig kommt es zu einer Spannungseinpragung
durch Lg.

Mit steigendem Wert von R ¢ nimmt die Einschaltenergie Ewym-—on linear zu. Der Grund hierfiir
ist der geringere Gatestrom ig und die daraus resultierende lingere Schaltzeit. Fiir einen Ein-
schaltwiderstand von Rg s = 0.4 Q ergibt sich eine Einschaltenergie von Egy,—on = 8 pJ und fiir
Rg eff = 7Q eine Einschaltenergie von Eym-—on = 50 pJ. Vergleichbare Untersuchungen wurden
in [222] ebenfalls vertffentlicht. Die gezeigten Ergebnisse decken sich mit den hier durchgefiihr-
ten Betrachtungen.

Gateschleifeninduktivitiit:
Die parasitire Induktivitit Lg e setzt sich aus fiinf Teilen zusammen,> siche Abb. 3.4. Uber die
Induktivititen Lcg und Lcg flieBt neben dem Gatestrom ig auch der Sourcestrom is. Die Werte

sind fiir Lcg und Lcg deutlich geringer als die Werte fiir die parasitdren Werte in der Gateschleife,
siche Tab. A.1.

600 30 8 1.2

109

400 S 20
= — 54 0.6 —
2 — Lgefr=1nH Z =z <
wn %]
>D 200 - LG,eff =5nH 1 10 -& >O 2 0.3 .S,D
o — Lgep=1nH 0
0 0 ~- Lgeg=5nH
L ! -2 - . -0.3
0 10 20 30 0 10 20 30
t [ns] t [ns]
(a) vpg und ig in Abhingigkeit von Lg e (b) vgsr und iG in Abhiéngigkeit von Lg efr

Abb. 3.7: Transienter Verlauf des Einschaltvorgangs in Abhiingigkeit von Lg efr. In (a) sind vpg
und ig gezeigt und in (b) ist der Verlauf von vgg und ig dargestellt.

Der Einfluss von Lg ef auf das Schaltverhalten wird in Abb. 3.7(a) verdeutlicht, es sind die tran-
sienten Verldufe von vpg und is fiir zwei unterschiedliche Werte von Lg e gezeigt. Die unter-
schiedlichen Werte von Lg ¢ haben keine signifikante Auswirkung auf die Flankensteilheit von
vps und is. Mit steigendem Wert von Lg ¢ kommt es zu einem zeitlichen Versatz von vpgs und is.

SDie parasitire Induktivitit Lg cfr kann wie folgt beschrieben werden: LG ett = Lg +Lg +Lgp + Les + Les
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Die Begriindung fiir diesen zeitlichen Versatz kann durch die in Lg efr gespeicherte Energie erklart
werden. Die Stroménderungsgeschwindigkeit von ig sinkt mit hoherem Wert von L e ab.

Um den Einfluss der gespeicherten Energie zu verdeutlichen, werden die simulierten Werte fiir
vgs und ig in Abb. 3.7(b) gezeigt. Mit einem hoheren Wert von L ¢ steigt die Spannung vgs
und der Strom ig zu Beginn des Schaltvorganges langsamer an, siche Abb. 3.7(b). Die Induktivitét
L etr gibt die Anstiegsgeschwindigkeit von ig vor. Aus diesem Grund wird die Schwellspannung
des Transistors spéter erreicht, was wiederum den zeitlichen Versatz von vpg und ig erklért.

Wie in [223] festgestellt wurde, kann die Energie, die vor dem Miller-Plateau in der Lg efr ge-
speichert wird, wihrend des Miller-Plateaus genutzt werden, um die Einschaltenergie Eyym—on Zu
reduzieren. (Dabei fungiert die Induktivitit Lg ¢ als Stromquelle.) Dies fiihrt bei richtiger Dimen-
sionierung zu einem erhohten Strom ig zu Beginn des Miller-Plateaus. Dadurch lésst sich der in
Abb. 3.8 gezeigte Verlauf von Eyry—on in Abhiingigkeit von Lg g erkléren.

Durch einen groBBeren Wert von Lg e kann die Einschaltenergie Eyym-—on reduziert werden, dies
ist aber nur bis etwa 7 nH moglich. Im Anschluss steigt die Einschaltenergie Ey,m—on Wieder an,
sieche Abb. 3.8. An dieser Stelle kann im Zeitabschnitt vor dem Miller-Plateau nicht ausreichend
Energie in Lg ¢fr gespeichert werden, um zu einer Reduzierung von Ey—on beizutragen.
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Abb. 3.8: Einschaltenergie Eym—on in Abhiingigkeit der Gateinduktivitit Lg eff

3.3.3 Common-Source-Induktivitat

Die Induktivitét, die sowohl vom Gatestrom ig als auch von dem Sourcestrom i durchflossen wird,
kann als Common-Source-Induktivitit bezeichnet werden, siche Abb. 2.9(a). Diese setzt sich aus
zwei Teilen zusammen. Der Anteil des Halbleitergehduses wird als Lcg bezeichnet und der Teil
des Aufbaues als Lcs, bedingt durch die Leiterplatte, auf der das Halbleitergehduse aufgelotet ist.
Beide Anteile konnen in Lcs eff zusammengefasst werden.®

In Abb. 3.9(a) sind die transienten Verldufe von vpg und ig fiir zwei unterschiedliche Werte von
Lcs eff gezeigt. Mit steigendem Wert von Lcg off kommt es zu einem langsameren Anstieg von is.
Der langsamere Anstieg von is kann durch die iiber Lcs eff induzierte Spannung erklirt werden,
die durch den Anstieg von is hervorgerufen wird. Diese Spannung reduziert den Gatestrom ig und
somit die Einschaltgeschwindigkeit des Transistors. Durch diesen Zusammenhang kann ebenfalls

beffektive Common-Source-Induktivitiit Lcs eff €s gilt Les eff = Les + Les
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der Zeitversatz des Absinkens der Spannung vpg erklidrt werden. Die Flankensteilheit der Span-
nung vpg ist fiir beide Werte von Lcs ¢ identisch. Dies gilt nur, wenn keine parasitire Kapazitét
am Schaltknoten umgeladen werden muss.

600 30 8 1.2
" 6 0.9
400 I O 20
— : — 5 4 06 —
Z, — Leger=0pH < Z <
& 200 - Legep=100pH {10 -2 8 5 03 P
— L= 0pH
0 —_ 0 0 - Lcsefp = 100 pH 0
Il Il _2 Il Il _0.3
0 10 20 30 0 10 20 30
t [ns] t [ns]
(a) vpg und is in Abhéngigkeit von Lcsg eff (b) vgs und i in Abhingigkeit von Lcs eff

Abb. 3.9: Transienter Verlauf des Einschaltvorgangs in Abhingigkeit von Lcsg eff, in (a) sind vpg
und ig gezeigt und in (b) ist der Verlauf von vgg und ig dargestellt.

Die Reduzierung des Gatestroms ig wihrend der Stromkommutierung von ig ist in Abb. 3.9(b) dar-
gestellt und mit einem roten Pfeil hervorgehoben. Durch die iiber Lcs ¢ff eingekoppelte Spannung
reduziert sich die liber dem Widerstand R ¢ abfallende Spannung. Das resultiert in einem gerin-
gerem Wert von ig. Im Verlauf der Gate-Source-Spannung vgg sind nur sehr geringe Unterschiede
zu verzeichnen. Der bereits erwihnte Zeitversatz von vpgy kann auch im Spannungsverlauf von
vgs nachvollzogen werden. Fiir einen hoheren Wert von Lcg eff ist die Stromkommutierungszeit
etwas lidnger.

Die Einschaltenergie nimmt mit steigendem Wert von Lcs ¢t annidhernd linear zu. Fiir einen Wert
von Lcs eff = 0 ergibt sich eine Einschaltenergie von Eym—on = 39 uJ und fiir Les eff = 100 pH
ergibt sich eine Einschaltenergie von Eyq—on = 42 WJ. Diese Zunahme kann durch die geringere
Stromanstiegsgeschwindigkeit von ig erkldart werden. Der Zusammenhang zwischen der Common-
Source-Induktivitéit Lcg eff und der Einschaltenergie Eqm—on Wurde ausgiebig in der Literatur dis-
kutiert, siehe hierzu [9,222,224-229].

3.3.4 Zwischenkreisinduktivitat

Die Zwischenkreisinduktivitit Lzwk setzt sich aus sieben Elementen zusammen,’ sieche Abb. 3.4.
Die transienten Verldufe der Spannung vpg und des Stroms ig sind in Abb. 3.10(a) fiir unterschied-
liche Werte von Lzwk gezeigt.

Die Spannungsdnderung von vpg ist anndhernd konstant fiir beide Werte von Lzwk. Dies gilt
aber nicht fiir die Stromédnderung von is. Hier ist mit hoherem Wert von Lzwk die Stromin-
derungsgeschwindigkeit niedriger. Der Grund fiir die gleiche Spannungsdnderung ist der Aus-
gleichsstrom der Drain-Gate-Kapazitit Cpg. Aufgrund des Spannungsabfalls iiber Lzwg wihrend

"Die parasitire Induktivitit Lzwg kann wie folgt beschrieben werden:
Lzwk = Ls + Lcs + Lest + Lpr + Lp + Lewp + Lin
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des Stromanstieges von ig sinkt die Spannung vpg ab. Diese Spannungsinderung von vpg fiihrt
zum Ausgleichsstrom der Kapazitit Cpg. Dieser Ausgleichsstrom reduziert den Ladestrom der
Gate-Source-Kapazitit Cgg und fiithrt somit zu einem langsameren Einschalten (geringeres dis /dr).
Aus diesem Grund begrenzt die Drain-Gate-Kapazitit Cpg die maximale Spannungsidnderungsge-
schwindigkeit von vpg . Dieser Zusammenhang wird oft auch als Millereffekt bezeichnet.
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(a) vpsr und is in Abhéngigkeit von Lzwk (b) vgsr und ig in Abhingigkeit von Lzwk

Abb. 3.10: Transienter Verlauf des Einschaltvorgangs in Abhédngigkeit von Lzwx, in (a) sind vpg
und is gezeigt und in (b) ist der Verlauf von vgg und ig dargestellt.

Die Gate-Source-Spannung vgy und der Gatestrom ig sind in Abb. 3.10(b) gezeigt. Aufgrund
der unterschiedlichen Anstiegsgeschwindigkeit von ig wird ein unterschiedlicher Spannungsabfall
iber Lcg in die Gateschleife induziert. Diese Spannung reduziert den Strom ig. Dieser Effekt ist

mit einem geringen Wert von Lzwx stirker ausgeprigt. Uber den gleichen Wirkmechanismus lisst
sich auch der unterschiedliche Verlauf der Gate-Source-Spannung vgg erkléren.

Der Einfluss der Zwischenkreisinduktivitit Lzwg auf die Einschaltenergie wird in Abb. 3.11 dar-
gestellt. Mit einem groBeren Wert von Lzwg nimmt die Einschaltenergie Eyym—on ab.
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Abb. 3.11: Einschaltenergie Ey,m-—oy in Abhédngigkeit von Lzwk

Dieser Zusammenhang kann durch den Spannungsabfall {iber Lzwg und der daraus folgenden Re-
duzierung von vpg erklirt werden. Die Reduzierung von vpg fiihrt zu einem Ausgleichsstrom von
Cpg, welcher durch ig kompensiert werden muss. Uber diesen Zusammenhang limitiert Lzwg ne-
ben der Anderungsgeschwindigkeit von vpg auch die Stromanstiegsgeschwindigkeit von is. Durch
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das annihernd lineare Absinken der Spannung vpg und den linearen Anstieg des Stroms is kommt
es daher nur zu einem degressiven Absinken der Einschaltenergie Eyym—on-

Der wesentliche Nachteil der Vergroerung der Induktivitit Lywg zur Reduzierung der Einschal-
tenergie Em—on 1St die unzuldssig hohe Spannung wihrend des Ausschaltvorgangs. Die Strom-
dnderung induziert wihrend des Ausschaltens eine Spannung iiber Lzwk. Diese Spannung kann
zur Zerstorung des Transistors Q; fithren. Der Zusammenhang zwischen Lzwk und der Span-
nungsiiberhohung im Ausschaltmoment wird in Abschnitt 3.4 (Abb. 3.15) weiterfithrend erldutert.

3.3.5 Drain-Gate-Kapazitat

Fiir die Betrachtung des Einflusses der Drain-Gate-Kapazitit Cpg wird eine zusitzliche Kapazitit
CbG,add zu der im Halbleitermodell internen Kapazitit Cpg parallel geschaltet. Im Gegensatz zu
der im Halbleitermodell internen Kapazitit Cpg ist der Wert der zusitzlich eingefiihrten Kapazi-
tdt Cpg,add Nicht abhédngig von der anliegenden Spannung. Die Kapazitit Cpg adq ist ein ideales
Bauteil.

Die transienten Verldufe der Spannung vpg und des Stroms is sind in Abb. 3.12(a) fiir unter-
schiedliche Werte von Cpg adqa gezeigt. Ein hoherer Wert von Cpg aqq flihrt zu einer geringeren
Flankensteilheit von vpg. Die Stromsteilheit von is wird nicht beeinflusst, dies gilt nur, wenn
Lzwk hinreichend klein ist. Die geringere Flankensteilheit im Bereich unterhalb von vpgy < 100V
beruht auf dem hoheren Wert der Drain-Gate-Kapazitit Cpg mit geringerer anliegender Spannung.
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| | _2 | | _0.3
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t [ns] t [ns]
(a) vpg und is in Abhiéngigkeit von Cpg,aqd (b) vgs und i in Abhiéngigkeit von Cpg,add

Abb. 3.12: Transienter Verlauf des Einschaltvorgangs in Abhingigkeit von Cpg add» in (a) sind vpg/
und ig gezeigt und in (b) ist der Verlauf von vgg und ig dargestellt.

Die transienten Verldufe der Gate-Source-Spannung vgs und des Stroms ig sind in Abb. 3.12(b)
gezeigt. Durch einen hoheren Wert von Cpg aqq verldngert sich das Miller-Plateau. Dies deckt sich
mit der langsameren Spannungsidnderung von vpg/, welche in Abb. 3.12(a) gezeigt ist.

Mit steigendem Wert von Cpg aq¢ nimmt die Einschaltenergie Eyym—on linear zu. Fiir einen Wert
von Cpg add = 0 ergibt sich eine Einschaltenergie von Eyym-—on = 40 pJ und fiir Cpg aq¢ = 5 pF eine
Einschaltenergie von Eyym—on = 52 pJ. Diese Zunahme beruht auf der geringeren Spannungséinde-
rungsgeschwindigkeit von vpgr.
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3.3.6 Gatetreiberversorgungsspannung

Nachfolgend wird der Einfluss der positiven Versorgungsspannung des Gatetreibers Vgp syp auf
die Einschaltenergie Eym—on untersucht. Durch eine Anhebung der Spannung Vgp syp kann eine
Reduzierung der Einschaltenergie Ey,m—on erreicht werden. Die Ursache fiir die Minimierung der
Einschaltenergie ist die Erhohung des Gatestroms ig. Durch diesen hoheren Gatestrom ig kann
der Transistor Q; schneller eingeschaltet werden. Der Ausgleichsstrom der Kapazitit Cpg steigt
aufgrund des hoheren Gatestroms ig. Die Simulationsergebnisse sind in Abb. 3.13 fiir Lcs eff =
200 pH, i, =40 A und Vps =500V gezeigt.
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Abb. 3.13: Einschaltenergie Ey,—on in Abhingigkeit der positiven Versorgungsspannung des Ga-
tetreibers VGp sup, siche [229].

Eine Erhohung von Vip syp ist nur im begrenzten Mafle moglich, da eine unzuléssig hohe Vip sup
zu einer Schiadigung des Halbleiters fithren wiirde. Diese simulative Untersuchung soll lediglich
das mogliche Reduzierungspotenzial der Einschaltenergie Ey,m—on aufzeigen.
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3.3.7 Zusammenfassung

Zusammenfassend kann festgehalten werden, dass folgende parasitire Elemente zur Erhhung der
Einschaltenergie Eym—on beitragen: die parasitire Kapazitit des Schaltknotens Cp,; sw, die effek-
tive Common-Source-Induktivitit Lcg eff und die Drain-Gate-Kapazitit Cpg. Durch die richtige
Wahl des Wertes der Gateschleifeninduktivitét Lg e kann die Einschaltenergie Eym-—on reduziert
werden. Aber mit zunehmendem Wert von Lg efr steigt die Einschaltenergie wieder an. Um mog-
lichst geringe Einschaltenergien zu erzielen, miissen die parasitiren Elemente moglichst minimal
gehalten werden. Dieser Zusammenhang wurde vielfach in der Literatur diskutiert und herausge-
arbeitet. In Tab. 3.1 sind diese Zusammenhénge aufgefiihrt.

Wie in Abb. 3.10 und Abb. 3.13 gezeigt, kann durch den Spannungsabfall an der Zwischenkreisin-
duktivitit Lzwg bzw. durch die Gatetreiberversorgungsspannungserhdhung eine Einschaltenergie-
reduzierung erreicht werden. Beide Parameter konnen nur sehr begrenzt zur Reduzierung der Ein-
schaltenergie Ey,m—on beitragen. Die Erhohung der Induktivitidt Lzwg fithrt zu einer unzuléssig
hohen Spannung wihrend des Ausschaltens des Transistors Q1. Diese Spannungsiiberh6hung kann
zur Zerstorung des Bauteils fiihren. Die Erhohung der Versorgungsspannung VGp sup kann zu einer
Schidigung des Gateoxids des Transistors Q fithren, weshalb eine Erhohung der Versorgungs-
spannung VGp sup Nicht erlaubt ist.

Parameter \ | Auswirkung

parasitdre Kapazitit des Schaltknotens Cpar,sw || Mit steigendem Wert nimmt
Etrurn—on zu, siehe Abschnitt 3.3.1.

effektive Common-Source-Induktivitit Leseff || Mit steigendem Wert nimmt
Eium—on zu, siche Abschnitt 3.3.3.

Drain-Gate-Kapazitit Cpc Mit steigendem Wert nimmt
Eium—on zu, siche Abschnitt 3.3.5.

Gateschleifeninduktivitit LG ett || L etr kann genutzt werden, um

Eiurm—on zu reduzieren. Die
Wirkungsweise zur Reduzierung
von Eym—on 1St aber eingeschrinkt,
siehe Abschnitt 3.3.2 und Abb. 3.8.
Zwischenkreisinduktivitat Lzwk || Wird Lzwk erhoht, sinkt

Eum—on ab, sieche Abschnitt 3.3.4.
Dies fiihrt aber zu einer unzuldssig
hohen Spannung vpg wihrend

des Ausschaltens, wie spéter in
Abb. 3.15 dargestellt wird.

positive Versorgungsspannung des Gatetreibers | Vgp syp || Durch eine Erhohung von Vgp sup
sinkt Eiym—on ab, in Abschnitt 3.3.6
ist dieses Verhalten dargestellt.

Tab. 3.1: Zusammenfassung der Beeinflussung des Einschaltverhaltens durch Cpysw, Lcs effs
Cpes LG eff» Lzwk und VGp sup-
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3.4 Ausschaltvorgang

Werden moderne GaN-HEMTs als Schalter eingesetzt, kann der Ausschaltvorgang induktiver Las-
ten als nahezu verlustfrei angesehen werden, siehe [64]. Dies wird erreicht, indem der Widerstand
des Halbleiterkanals sehr schnell erhoht wird. Der induktive Laststrom i1, erhoht nun lediglich die
am Transistor Q1 anliegende Spannung vpg . Die Energie wird in der Ausgangskapazitit des Tran-
sistors Cpss gespeichert. Die gespeicherte Energie kann durch geeignete Schaltungstopologien
im Einschaltvorgang wieder gezielt entladen werden. Hierdurch entstehen nur Umladeverluste, die
aufgrund des geringen ohmschen Widerstands sehr gering sind. In der Literatur wird hier von span-
nungsfreiem Einschalten gesprochen. Wird hingegen der Transistor mit anliegender Spannung vpg
eingeschaltet, wird die in der Ausgangskapazitit des Transistors Coss gespeicherte Energie iiber
den Kanal des Transistors kurzgeschlossen. Die Energie wird dadurch in Warme umgewandelt. Da
im Ausschaltmoment nicht eindeutig vorhersehbar ist, wie mit der in der Ausgangskapazitit des
Transistors Coss gespeicherten Energie verfahren wird, wird diese nicht zu der Ausschaltenergie
Eiwm—ofr hinzugerechnet. Wie in Abschnitt 3.1 dargestellt, wird die in Coss gespeicherte Ladung
hinsichtlich der Schaltverluste Psw gesondert betrachtet, siehe Gleichung (3.4).

Der Ausschaltvorgang kann in vier Zeitabschnitte unterteilt werden:

I Ausschaltverzugszeit: Der Gatetreiber-IC wird ausgeschaltet und die Eingangskapazitit des
Transistors Ciss wird durch den Gatestrom ig entladen (ig ist negativ in Abb. 3.14 eingetra-

gen).

A
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Abb. 3.14: Schematischer Ablauf des Ausschaltvorgangs.

II Reduzierung der Leitfihigkeit: Die Leitfihigkeit des Halbleiterkanals wird reduziert, wo-
durch der Kanalstrom i., in diesem Zeitabschnitt auf null absinkt. Der Strom ig hingegen
sinkt deutlich langsamer. Der Strom ig 14dt nun die Ausgangskapazitit des Transistors Q.
Aufgrund des raschen Absinkens von i, entstehen geringe Schaltverluste Psw im Transistor

0.

III Laden der Ausgangskapazitit Coss: In diesem Zeitabschnitt springt der Strom ig auf die
Hilfte des Stromes i . Die zweite Hilfte des Stroms i 14dt die Kapazitit der Freilaufdiode
Drwp um. Dieses Verhalten setzt voraus, dass die Kapazitit der Freilaufdiode Drwp den
gleichen kapazitiven Belag aufweist wie der Transistor Q1. Die Spannung vpg steigt linear
an.
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Trotz des positiven Stroms ig und der positiven Spannung vpg entstehen im Transistor Q an-
nihernd keine Verluste. Es wird lediglich die Ausgangskapazitit des Transistors Coss durch
den Spulenstrom i, geladen. Dieser Zusammenhang ist in [64] ausfiihrlich beschrieben.

IV Sicheres Ausschalten: Um ein sicheres Ausschalten zu gewihrleisten, wird die Spannung
vgs weiter reduziert. Das Absinken der Spannung vgg ist in diesem Zeitabschnitt schneller
als im Vergleich zu Zeitabschnitt I. Der Grund hierfiir ist die geringere Eingangskapazitit
des Transistors Ciss.

Nach Messungen von [64] ist die Einschaltenergie Ey,n—on um mindestens Faktor 7 hoher als die
Ausschaltenergie Ey,—off- Dieses Verhiltnis ist nach den Datenblattangaben noch hoher. Nach
den dort aufgefiihrten Messungen ist die Einschaltenergie neunmal hoher als die Ausschaltener-
gie, sieche [202]. Aufgrund dieses Zusammenhangs ist eine Reduzierung der Ausschaltverluste von
sekundirer Bedeutung. Im weiteren Verlauf der Arbeit wird daher der Schwerpunkt auf die Redu-
zierung der Einschaltenergie Ey,m—on gelegt.

Limitierung des Ausschaltvorgangs

In Abb. 3.10 wurde dargestellt, dass der Spannungsabfall tiber Lzwg genutzt werden kann, um
die Einschaltenergie Eyqm—on des Transistors zu reduzieren. Im Gegensatz dazu fiihrt dieser Span-
nungsabfall tiber Lzwk wihrend des Ausschaltens zu einer Spannungsiiberhohung am Transistor
Q1. Diese Spannungsiiberhohung kann zur Zerstorung des Transistors fithren. Nachfolgend wird
dieser Wirkungszusammenhang erldutert und die Auswirkungen an transienten Simulationen ver-
deutlicht.

Wird der Transistor wie in Abb. 3.14 schematisch dargestellt ausgeschaltet, kommt es durch die pa-
rasitdre Induktivitdt und die parasitire Kapazitit des Schaltknotens zu einer Oszillation der Span-
nung vpy und des Stroms ig. Diese Oszillation wird durch die Stroménderung von is und der in
Lzwxk gespeicherten Energie angeregt.

750 E 250
600 {berschwinger \ i ;é’ 200 ) =
E 450 S 150 5
= -
%) L o .
8 300 %0 100 |
150 — Lyyg=1nH | Z — i =20A
Q
. - L= |2 >0 - i = 40A
! ! ! ! b 0 I ! |
0 10 20 30 40 50 0 5 10 15 20
t [ns] L;wg [nH]
(a) vpy in Abhidngigkeit von Lzwk (b) vpg-Uberschwinger in Abhzingigkeit von Lzwk

Abb. 3.15: In (a) ist der transiente Verlauf des Ausschaltvorgangs in Abhédngigkeit von Lzwk zu
sehen. In (b) ist der vDS/—Uberschwinger in Abhédngigkeit von Lzwk fiir zwei unter-
schiedliche Werte von i, gezeigt.

Die transienten Verldufe der Spannung vpg sind in Abb. 3.15(a) fiir zwei unterschiedliche Werte
von Lzwk gezeigt. Nach dem Ausschalten des Transistors Q) wird der Schaltknoten durch den
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Strom der induktiven Last geladen. Beide Spannungsverldufe sind deckungsgleich, bis vpg die
Versorgungsspannung Vppp iiberschritten hat. In diesem Moment beginnt die Diode Dgwp zu lei-
ten. Aufgrund der Strominderung von is wird eine Spannung durch Lzwx eingeprigt. Diese indu-
zierte Spannung kann zu unzulidssig hoher Spannung am Transistor fithren.

Der maximale Uberschwinger der Spannung vpg ist in Abhingigkeit der Induktivitit Lzwg fiir
zwei Werte von i in Abb. 3.15(b) gezeigt. Mit steigendem Strom i;. nimmt der Uberschwinger von
vps' Zu. Dies kann mit der schnelleren Spannungsinderung von vpg begriindet werden. Aufgrund
des resistiven Anteils im Schwingkreis und der Flussspannung der Diode Drwp wird keine lineare
Zunahme des Uberschwingers simuliert.

Weitere Verluste des Leistungshalbleiters

Leitverluste

Die Leitverluste spiegeln die Verluste an dem ohmschen Widerstand des Halbleiters inkl. des ohm-
schen Widerstands der AVT wieder. Dieser Wert wird als Rgs on bezeichnet. Aktuelle Verbund-
halbleiter wie beispielsweise GaN-Leistungshalbleiter haben neben dem statischen Rys on noch
einen parasitdren dynamischen Rys on. Dieser dynamische Rgys on ist unerwiinscht und wird auf-
grund von Ladungseinlagerungen im Drain-Gate-Gebiet und dem Gategebiet hervorgerufen, sie-
he [230]. In [231-233] wird der dynamische R4s on dem Buffer unterhalb des zweidimensionalen
Elektronengasses (2D-EG) des Kanals zugeschrieben. Oberflicheneffekte haben nur geringe Aus-
wirkungen auf die Erh6hung des dynamischen Ry on.

Sperrverzugsverluste

Die Sperrverzugsverluste Prr entstehen nicht durch den aktiv geschalteten Transistor, sondern
aufgrund der Freilaufdiode Dpwp. Dabei wird die Freilaufdiode Dpwp von dem Leitzustand in
den Sperrzustand versetzt. Aufgrund der Speicherladung im Halbleiteriibergang kommt es zu ei-
ner Sperrverzugszeit. Diese Speicherladung wird innerhalb der Sperrverzugszeit abgebaut und die
Diode kann ordnungsgemif sperren. Dieser Mechanismus wird sowohl in Si-basierenden Bautei-
len als auch in Verbundhalbleitern beobachtet. Der Effekt ist, wie in [191,234] festgestellt wurde,
unterschiedlich stark ausgeprigt. Durch den Einsatz von GaN- oder SiC-Dioden kann die gespei-
cherte Energie um mehr als eine Grof3enordnung im Vergleich zu Si-Dioden reduziert werden.

Gatetreiberverluste

Wesentliche Gatetreiberverluste entstehen durch die Umladung der Eingangskapazitit Cigs des
zu schaltenden Transistors. Die Verlustleistung kann durch resonante Konzepte, wie in [84-87]
gezeigt, deutlich reduziert werden. Wird ein Gatetreiber-IC mit galvanischer Trennung der Steuer-
signale verwendet, muss die Leistung, die zur Bereitstellung dieser Funktionen nétig ist, beachtet
werden.
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3.5 Systembetrachtung

In diesem Abschnitt wird das Zusammenwirken der parasitiren Elemente betrachtet. Zur Bestim-
mung der parasitiren Elemente wurden verschiedene Literaturquellen mit baugleichen Transisto-
ren bzw. Transistoren der gleichen Technologie gesichtet und diese hinsichtlich ihrer Angaben zu
parasitidren Elementen untersucht, siehe [223,235-238]. Die Ergebnisse dieser Untersuchung sind
in Tab. A.2 aufgefiihrt.

Die in Tab. A.2 aufgezeigten Quellen [223,235-238] nutzen jeweils einen Transistor mit einer
Stromtragfihigkeit von 30 A und einer Durchbruchspannung von 650 V. Der in der vorliegenden
Arbeit genutzte Transistor hat hingegen die doppelte Stromtragfihigkeit von 60 A, ist aber ansons-
ten baugleich.
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Abb. 3.16: Simulierter Einschaltvorgang mit Beachtung der parasitiren Elemente, gezeigt fiir
Vppp = 500V und i, = 20 A. Abb. (a) stellt den transienten Verlauf von vgg und ig
dar. In (b) ist die Drain-Source-Spannung vpg/, der Sourcestrom ig und die Verlustleis-
tung Prean gezeigt. Abb. (¢) zeigt den transienten Verlauf von ic pg, ic,gs und ig, i
ist zur besseren Ubersicht in (a) und (c) gezeigt. Die Spannungsinderung dvpg /df und
die Stroménderung dis/dr sind in (d) aufgetragen.
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Aus dem vom Hersteller zur Verfiigung gestellten Halbleitersimulationsmodells [202] wurden die
Werte fiir Rg (0.38 Q) und Lcg/ (56 pH) entnommen. Die vom Layout der Leiterplatte abhdngigen
parasitiren Elemente Lg ¢ff und Lzwg wurden lediglich in den Verdffentlichungen [235] und [237]
angegeben. Die kleinsten Werte wurden in [237] mit Lg eff = 1 nH und Lzwk = 4 nH gezeigt. Diese
Werte werden fiir die folgende Simulation des Schaltvorgangs genutzt. Als Gatevorwiderstand Rg
wurde in [223,236,238] ein Wert von 0 Q angesetzt. Dieser Wert wird fiir die Simulation genutzt.
Der Innenwiderstand des Gatetreiber-ICs wird fiir die Simulation mit Rgp = 2.7 Q gewihlt. Dies
deckt sich mit dem im realen Aufbau genutzten GD-IC, siehe [67].

Im Gegensatz zu den in Abschnitt 3.2 vorgestellten Untersuchungen iiberlagern sich die parasitdren
Effekte wihrend des Einschaltvorgangs. Aus diesem Grund wird der Einschaltvorgang in verschie-
dene Zeitabschnitte eingeteilt. In diesen Zeitabschnitten wird die Wechselwirkung der einzelnen
parasitdren Elemente untersucht und beschrieben.

Die Verldufe der Gate-Source-Spannung vgg und des Gatestroms ig sind in Abb. 3.16(a) fiir den
Einschaltvorgang dargestellt. Des Weiteren sind die Drain-Source-Spannung vpg/, der Source-
strom ig und die Transistorverlustleistung Pry, in Abb. 3.16(b) gezeigt. Abb. 3.16(c) stellt den
Ausgleichsstrom ic pg, den Ausgleichsstrom ic gs und den Gatestrom ig dar. Die Spannungsin-
derung dvpg/ /dr und die Stroménderung dis /dt sind in Abb. 3.16(d) dargestellt. In jedem der vier
Diagramme sind die Zeitabschnitte eingetragen. Die einzelnen Zeitabschnitte sind mit romischen
Zahlen nummeriert.

Im nachfolgenden Abschnitt wird der Einschaltvorgang in verschiedene Zeitabschnitte unterteilt
und die Beeinflussung durch die parasitiren Elemente beschrieben. Der Transistor Q7 wird mit
einer Spannung von Vppp = 500 V und einem Spulenstrom von i1, = 20 A eingeschaltet.

I Laden von Cgs, bis vgs die Schwellspannung Vi, erreicht hat: In diesem Zeitabschnitt wird
Cgs durch ig geladen, siehe Abb. 3.16(a). Der Ladestrom fiir das Umladen von Cpg kann
in dieser Phase aufgrund des Verhiltnisses von Cpg < Cgs vernachldssigt werden. Somit
entspricht der Strom der Gate-Source-Kapazitit ic gs in etwa i, siche Abb. 3.16(c). Der
Stromanstieg von ig wird durch Rg e und L o begrenzt.

II Stromzunahme von is, bis is den Wert von iy, erreicht hat: Zu Beginn dieses Zeitabschnit-

tes wird die Schwellspannung des Transistors erreicht. Der Transistor wird leitfdhig und ig
beginnt zu steigen, siche Abb. 3.16(b). Die Stromzunahme von ig wird durch die Spannungs-
erhohung an Cgg bestimmt und somit durch ig.
Der Ladestrom ic gs von Cgs wird wihrend dieser Phase durch drei Faktoren limitiert. Ers-
tens: Aufgrund der Stromlimitierung von i durch den Spannungsabfall iiber R . Zwei-
tens: Die Stroménderung von is induziert iiber Lcs e €ine Spannung in die Gateschleife,
welche ebenfalls ig reduziert. Drittens: Die Stromédnderung von ig fiihrt zu einem Span-
nungsabfall iiber Lzwx, somit reduziert sich vpg/, siche Abb. 3.16(b). Die Spannungsinde-
rung fithrt zu dem Ausgleichsstrom von Cpg, welcher durch ig kompensiert werden muss.
Der Ausgleichsstrom von Cpg ist in Abb. 3.16(c) gezeigt. Diese Kompensation des Aus-
gleichsstroms von Cpg fiihrt zu einer Reduzierung von ic Gs.

Diese drei beschriebenen Effekte reduzieren den Spannungsanstieg von vgg und fiihren da-
durch zu einem langsameren Anstieg von is. Der Zeitabschnitt endet, wenn ig den Spulen-
strom erreicht hat, ig = if..

Il Beginn des Miller-Plateau, is nimmt weiterhin zu: Der Laststrom i, kommutiert von der
Diode Dgwp auf den Transistor Q1, is entspricht zu Beginn des Zeitabschnittes i, somit
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kann Dgwp sperren und die Spannung am Schaltknoten kann abnehmen. Aufgrund der Um-
ladung der parasitiren Kapazitit am Schaltknoten Cp,; sw, welche maBgeblich durch Dewp
bestimmt ist, steigt i weiter an, sieche Abb. 3.16(b).

Wird die Schaltung ideal betrachtet, féllt die Spannung vpg gleichférmig ab. Aufgrund
der parasitiren Elemente kommt es aber nicht zu diesem gewiinschten Verhalten. Wie in
Abb. 3.16(d) anhand der Spannungsianderung dvpg /dr gezeigt wird, fillt die Spannung vpg/
nun langsamer ab.

Das Verhalten von vpg ist in diesem Zeitabschnitt von zwei parasitiren Induktivititen be-
stimmt. Die Reduzierung der Stromanstiegsgeschwindigkeit von ig fiihrt zu einem geringe-
ren Spannungsabfall iiber Lcs eff und Lzwg. Die Anderung der Stromanstiegsgeschwindig-
keit ist in Abb. 3.16(d) gezeigt.

Der geringere Spannungsabfall iiber Lcg fiihrt zu einer Erhohung des Gatestroms ig, siehe
Abb. 3.16(c). Dieser Effekt beschleunigt den Schaltvorgang und dies wiirde somit zu ei-
nem schnelleren Abfall von vpg fithren. Im Gegensatz dazu fiihrt der geringere Spannungs-
abfall iiber Lzwgk zu einem langsameren Absinken der Spannung vpg. Trotz des hoheren
Gatestroms reduziert sich die Spannungsabnahme vpg am Schalter Q) nicht signifikant.
Am Ende dieses Zeitabschnitts ist die Verlustleistung des Transistors Prp,, maximal, sieche
Abb. 3.16(b). Diese Phase endet mit dem Erreichen des Maximalwerts von is.

Die parasitdre Kapazitit der Freilaufdiode Cpwp und die Ausgangskapazitit Coss des Tran-
sistors bilden mit der parasitidren Induktivitdt Lzwx einen Schwingkreis. Der Schwingkreis
wird durch die Zunahme von ig angeregt und ist fiir die Schwingung des Stroms ig verant-
wortlich. Dieser Schwingkreis kann nach [235] wie folgt beschrieben werden:

1
27/ Lzwk - (Crwp + Coss)

fLoop ~ (314)

Die angeregte Schwingung wird durch den resistiven Anteil der Schleife geddmpft, dieser
wird hauptsédchlich durch die Leitfihigkeit des Kanals bestimmt. Durch einen niederinduk-
tiven Aufbau der Gateschleife muss sichergestellt werden, dass es aufgrund der Riickkopp-
lung durch Cpg und Lcs e nicht zu einem parasitiren Schalten kommt. Der Schwingkreis
aus (3.14) bestimmt ab diesem Zeitpunkt maf3geblich den Schaltvorgang.

Dabei muss beachtet werden, dass die Spannung am Transistor weiterhin kontrolliert werden
muss und es zu keiner Spannungsiiberhohung von vy kommen darf. Nach [157] und [239]
muss die folgende Bedingung erfiillt sein, dass kein parasitires Schalten auftritt.

[a.L
RGeft > || ——2 (3.15)
Ciss

IV Miller-Plateau, is nimmt ab: Aufgrund der zuvor erorterten Schwingung zwischen Lzwgk
und Crwp sinkt ig wieder ab. Dieses Absinken des Stroms ig resultiert in einer geringeren
Spannung vgg/, somit wird die Kapazitit Cgs entladen. In dieser Phase ist der Kompensati-
onsstrom ic pg teilweise groBer als i, was durch das zuvor beschriebene Absinken von vgs
moglich ist, sieche Abb. 3.16(d). Durch das Absinken der Spannung vgg ist der Strom ic Gs
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zeitweise negativ. Der hohere Kompensationsstrom von Cpg erlaubt nun ein schnelleres Ab-
sinken der Spannung vpg/, siche Abb. 3.16(b).

Das Absinken der Spannung vpg wird zusitzlich durch die negative Spannung iiber Lcs e
verstirkt. Diese negative Spannung ist durch die Abnahme von i begriindet. Die iiber Lcs eff
induzierte Spannung erhoht den Spannungsabfall iiber Rg e und fiihrt somit zu einem ho-
heren Gatestrom ig.

Das in Abb. 3.16(d) gezeigte negative dis /dr fithrt zu einem positiven Spannungsabfall tiber
Lzwx. Diese Spannung limitiert das Absinken der Spannung vpg/. Dieser Zeitabschnitt endet
mit dem Erreichen des lokalen Minimums von is.

V Miller-Plateau, is nimmt wieder zu: Aufgrund des zunehmenden Stroms ig steigt vgs wieder
an. Der Gatestrom ig lddt nun verstirkt Cgs, womit sich ic pg reduziert. Der geringere Strom
der Drain-Gate-Kapazitit ic pg limitiert den Spannungsabfall von vpg.

Der zunehmende Strom is induziert iiber Lcs ¢fr €ine positive Spannung in die Gateschleife.
Diese Spannung reduziert den Spannungsabfall iiber Rg ¢fr, was zu einer Reduzierung von ig
fiihrt. Die hohe Anderungsgeschwindigkeit der Spannung vpg zu Beginn des Zeitabschnitts
ist durch den Spannungsabfall an Lzwxk bedingt. Dieser Spannungsabfall beruht auf der po-
sitiven Stroménderung von ig, siche Abb. 3.16(d). Der Zeitabschnitt endet mit dem lokalen
Maximum von is.

Bis Zeitabschnitt X befindet sich der Transistor weiterhin im Miller-Plateau. Trotz der Oszillati-
on von is und vpg werden die Zeitabschnitte nicht zusammengefasst. Der Grund hierfiir ist die
Verinderung des Phasenwinkels zwischen is und vpg. Der Phasenwinkel lédsst sich am besten aus
Abb. 3.16(d) ablesen, es sind dvpg/df und dis/dr gezeigt. In Zeitabschnitt VI tritt die betrags-
miBige maximale Anderungsgeschwindigkeit von vpg (dvpg/df) spiter als die betragsmiBige
maximale Anderungsgeschwindigkeit von ig (dis /dr) auf. Dieser Phasenwinkel dreht sich bis der
Zeitabschnitt X erreicht ist um, somit wird erst die betragsmiBige maximale Anderungsgeschwin-
digkeit von vpg erreicht.

VI Miller-Plateau, is nimmt wieder ab: Vergleichbar mit dem Zeitabschnitt IV nimmt der Strom
is wieder ab. Dieses Absinken ist durch den in (3.14) beschriebenen Schwingkreis bedingt.
Der abnehmende Strom ig fiihrt zu einem Absinken der Schwellspannung und somit zu einer
geringeren Spannung vgs'. Dadurch steht wieder ein hoherer Anteil von ig zur Umladung
von Cpg zur Verfiigung.

Das negative dig/dt induziert via Lcg eine negative Spannung in die Gateschleife. Diese
Spannung fiihrt zu einer Erhohung des Stroms ig, was wiederum die Schaltgeschwindig-
keit erhoht und einen hoheren Wert von ic pg hervorruft, siche Abb. 3.16(c). Somit nimmt
die Anderungsgeschwindigkeit der Spannung vpg durch diese beiden Effekte, Absinken der
Schwellspannung und negatives dis/d¢, wieder zu. Dieser Zeitabschnitt endet mit dem Er-
reichen des lokalen Minimums von is.

VII Miller-Plateau, is nimmt wieder zu: Vergleichbar mit Zeitabschnitt V nimmt der Strom ig
wieder zu. Aufgrund des zunehmenden Stroms ig, steigt die Schwellspannung wieder an.
Dies fiihrt dazu, dass ic pg wieder absinkt. Somit folgt ein geringeres dvpg//dz. Das posi-
tive dig/dr induziert via Lcg eine positive Spannung in die Gateschleife, welche ig wieder
reduziert, siche Abb. 3.16(a). Dieser Zeitabschnitt endet mit dem lokalen Maximum von is.
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VI Miller-Plateau, is nimmt wieder ab: Vergleichbar mit Zeitabschnitt IV und VI nimmt der
Strom ig wieder ab. Somit wird eine negative Spannung iiber Lcg in die Gateschleife indu-
ziert, welche den Gatestrom ig erhoht, siehe Abb. 3.16(c). Durch den absinkenden Strom
is und die Zunahme von ig kann aufgrund des hoheren Wertes von ic pg die Anderungsge—
schwindigkeit von vpg wieder zunehmen, sieche Abb. 3.16(d). Der Zeitabschnitt endet mit
dem lokalen Minimum von is.

IX Miller-Plateau, is nimmt wieder zu: Vergleichbar mit Zeitabschnitt V und VII nimmt der
Strom is wieder zu. Die Zunahme von ig fiihrt zu einer positiven Spannung iiber Lcs eff-
Diese induzierte Spannung fiihrt zu einer Reduzierung des Stroms ig, siche Abb. 3.16(c).
Aufgrund der Zunahme von ig steigt die Spannung vgs wieder an. Dieser Anstieg von vgg
bedingt die Reduzierung des Stroms ic pg, welche in einer reduzierten Anderungsgeschwin-
digkeit von vpg resultiert, siche Abb. 3.16(c) und Abb. 3.16(d). Der Zeitabschnitt endet mit
dem lokalen Maximum von is.

X Miller-Plateau, is nimmt wieder ab: Vergleichbar mit Zeitabschnitt IV, VI und VIII nimmt
der Strom ig wieder ab. Es erfolgt wiederum eine Erhohung des Gatestroms ig, welcher
durch die negative Spannung iiber Lcs o hervorgerufen wird. Das Absinken der Spannung
vgs fiihrt zu einer Erhohung des Stroms ic pg. Dieser hohere Wert des Stroms ic pg ermog-
licht es die Anderungsgeschwindigkeit von vpg wieder zu steigern, siehe Abb. 3.16(c) und
Abb. 3.16(d).

Der Zeitabschnitt endet mit dem lokalen Minimum von is. Das Miller-Plateau endet eben-
falls mit dem Ende dieses Zeitabschnittes, siche Abb. 3.16(a).

XTI Reduzierung des Einschaltwiderstands: Die Spannung vgg wird weiter erhoht, was zu einer
Reduzierung des Einschaltwiderstands Ry o, fiihrt. Im Vergleich zum Miller-Plateau ist nun
die Ddmpfung des in (3.14) beschriebenen Schwingkreises deutlich geringer. Die Ddmpfung
des Schwingkreises kann durch den Giitefaktor beschrieben werden:

1 | Lzwk
00 t - M (3 . 1 6)
Qroop(1) Ryson(t) V Cewp

Mit Abnahme des Leitwiderstands Rgs o, nimmt der Giitefaktor Oy oop zu. Diese Zunahme
der Giite fiihrt zu einem schwach geddmpften System. Zur Verdeutlichung wurde die Ein-
hiillende der Maximalwerte von ig in Abb. 3.16(b) eingezeichnet.

Betrachtung der Safe Operating Area (SOA)

Zur vereinfachten Visualisierung des Zusammenhangs zwischen vpg und is wihrend des Schalt-
vorgangs konnen die transienten Verlidufe in eine Safe Operating Area-Darstellung iiberfiihrt wer-
den. Dazu werden die in Abb. 3.16 gezeigten transienten Simulationsergebnisse von vpg und ig
in die SOA-Darstellung iiberfiihrt, die Darstellung ist in Abb. 3.17(a) gezeigt. Die in Abb. 3.16
eingefiihrten Zeitabschnitte sind in Abb. 3.17(a) ebenfalls eingetragen.

Der Zeitabschnitt I ist aufgrund der konstanten Werte von vpg und is in Abb. 3.17(a) nicht ersicht-
lich. In Zeitabschnitt II sinkt die Spannung vpg aufgrund des Spannungsabfalles an Lzwg ab. Die
maximale Verlustleistung wird zum Ende dieses Zeitabschnittes erreicht. In Zeitabschnitt III sinkt
vps als auch is ab, im Gegensatz zu Zeitabschnitt IV, in dem ig wieder steigt. Diese Oszillation
ist durch den in (3.14) beschriebenen Zusammenhang definiert.
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Abb. 3.17: Die Simulationsergebnisse aus Abb. 3.16 wurden in die Safe Operating Area-Darstel-
lung tiberfiihrt. Die idealisierten Verldufe der Safe Operating Area-Darstellung sind in
(b) aufgezeigt.

Werden in die SOA-Darstellung die idealisierten Verldufe eines hartschaltenden Einschaltvorgangs
und eines spannungsfreien Schaltvorgangs eingezeichnet, kann der unterschiedliche Ablauf des
Schaltvorgangs visualisiert werden, siehe Abb. 3.17(b). Fiir den hartschaltenden Einschaltvorgang
sinkt die Spannung vpg erst ab, wenn ig den Wert des Spulenstroms i; erreicht hat. Im Gegensatz
dazu sinkt beim strom- und spannungsfreien Schaltvorgang erst die Spannung vpg ab, bevor der
Strom ig steigt. Dazu muss die Ausgangskapazitit Coss des Transistors Q; entladen werden. Das
Entladen der Ausgangskapazitit Cogs erfordert ein Entlastungsnetzwerk, wie in [31] gezeigt, oder
ein Entladen der Kapazitit des Schaltknotens kann durch einen negativen Spulenstrom erreicht
werden, wie in [29] erldutert wurde. Der Vorteil des strom- und spannungsfreien Schaltvorgangs
sind sehr geringe Schaltverluste.

Neben diesen idealisierten Verldufen sind auch Schaltverldufe mit unterschiedlichen Schaltge-
schwindigkeiten in Abb. 3.17(b) gezeigt. Dabei wird die Schaltgeschwindigkeit fiir den gleichen
Aufbau variiert, das heifit die parasitiren Elemente sind fiir alle Schaltvorgénge dieselben. Der
Ubergang von Zeitabschnitt II zu Zeitabschnitt III ist ebenfalls eingetragen.

Mit steigender Schaltgeschwindigkeit (hoherem dis/df) kommt es zu einer htheren Spannungs-
reduzierung der Drain-Source-Spannung vpg. Diese Spannungsreduzierung ist durch den Span-
nungsabfall an Lzwk begriindet. Wird die Schaltgeschwindigkeit weiter erhoht, fillt die Spannung
vps anndhernd auf null Volt ab, bevor Zeitabschnitt III erreicht wird. Die hohere Schaltgeschwin-
digkeit fiihrt aufgrund des schnelleren Umladens des kapazitiven Belags des Schaltknotens zu
einem hoheren Spitzenwert des Sourcestroms is. Der kapazitive Belag ist grof3tenteils durch die
Sperrschichtkapazitit Crwp der Diode Dypwp bedingt.

Durch die Erhohung der Schaltgeschwindigkeit wird ein partielles spannungsfreies Schalten er-
moglicht, das eine Reduzierung der Schaltverluste erlaubt. (Durch die an der parasitdren Indukti-
vitit Lzwg abfallende Spannung wird die Spannung vpg am Transistor reduziert.) Dieses partielle
spannungsfreie Schalten erreicht aber nicht den Reduzierungsgrad eines aktiven strom- und span-
nungsfreien Schaltvorgangs. Der Vorteil des vorgestellten partiellen spannungsfreien Schaltvor-
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gangs durch Erhohung der Schaltgeschwindigkeit im Vergleich zum strom- und spannungsfreien
Schaltvorgang ist das Erreichen der Einschaltverlustreduzierung ohne zusitzliche Mafnahmen.
Wie zum Beispiel das in [31] eingefiihrte Entlastungsnetzwerk oder die Notwendigkeit eines ne-
gativen Spulenstroms, wie in [29] vorgestellt.

3.6 Anforderungen an die Gatetreiberschaltung

Die Limitierung der Schaltgeschwindigkeit beruht auf der Gegenkopplung des Ausgleichsstroms
der Drain-Gate-Kapazitit Cpg. Dies gilt auch fiir den Zeitabschnitt II, in dem der Strom ig auf den
Spulenstrom i, ansteigt. Durch das positive dig/dr féllt eine Spannung an der parasitiren Indukti-
vitit Lzwk ab. Diese Spannung reduziert die am Transistor Q; anliegende Drain-Source-Spannung
vpg'- Die Reduzierung der Spannung vpg fiihrt zu einem Ausgleichsstrom ic pg der Drain-Gate-
Kapazitit Cpg. Dieser Ausgleichsstrom ic pg muss durch den Gatestrom i kompensiert werden.
Der Ausgleichsstrom ic pg fiihrt wiederum zu einer Reduzierung des Stroms ic gs, somit kann die
Gate-Source-Spannung vgg nur langsamer steigen.

Aus diesen Uberlegungen ergeben sich zwei Optimierungsziele, die eine Reduzierung der Ein-
schaltenergie ermoglichen:

1. Einfluss Lzwg: Wird die parasitire Induktivitit Lzwg reduziert, kommt es zu einer geringe-
ren Beeinflussung durch Cpg. Aber der geringere Spannungsabfall iiber Lzwy fiihrt jedoch
zu einer hoheren Einschaltenergie Eym—on, Wie in Abb. 3.11 gezeigt wurde.

Eine Erhohung von Lzwk fiihrt zwar zu einer geringeren Einschaltenergie Eyymq-—on, fiihrt
aber im Ausschaltmoment zu unzulédssig hohen Spannungen von vpg/, sieche Abb. 3.15. Aus
diesem Grund ist eine Minimierung von Lzwk zwingend erforderlich.

2. Erhohung des Gatestroms ig: Eine Erhohung des Gatestroms ig fiithrt zu einem schnelle-
ren Schaltvorgang. Der Ausgleichsstrom von Cpg, der durch den schnelleren Schaltvorgang
steigt, wird durch den Strom ig kompensiert. Somit steht ein hoherer Strom ic gs zum Laden
der Gate-Source-Kapazitit Cgs zur Verfiigung. Die Auswirkung auf die Einschaltenergie
Eiwrm—on durch eine Erhohung der Gatetreiberspannung ist in Abb. 3.13 simulativ gezeigt.
Durch die Erhohung der Gatetreiberspannung flie3t ein hoherer Gatestrom ig.

Mit dieser Methode ist es moglich, die Einschaltenergie Eyyqm—on Zu reduzieren. Diese Um-
setzung ist aber im praktischen Aufbau nicht méglich. Eine konstante Erhohung der Gate-
spannung wiirde zur Zerstorung des Transistors Q; fiihren.
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4 Entwicklung eines Gatetreibers mit
induktiver Mitkopplung

Im folgendem Kapitel werden zwei Verfahren zur Erhohung der Schaltgeschwindigkeit eingefiihrt.
Diese Verfahren werden hinsichtlich ihrer Wirksamkeit und Realisierbarkeit gepriift.

4.1 Methoden zur Erhohung des Gatestroms

Die temporire Erhohung der Gatetreiberversorgungsspannung ist eine etablierte Moglichkeit zur
Reduzierung der Schaltverluste, siehe [74, 76, 77,79, 240-244]. Durch die Erhohung der Gate-
treiberversorgungsspannung konnen parasitire Induktivititen und parasitire Widerstiinde der Ga-
teschleife durch eine hohere Spannungsdifferenz zwischen Versorgungsspannung und Gate des
Transistors kompensiert werden. Somit stellt sich ein hoherer Gatestrom ein. Fiir die Erhhung der
Gatetreiberversorgungsspannung wurden zwei unterschiedliche Methodiken vorgestellt.!
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(a) Kapazitives Entkopplungsnetzwerk (b) Verschiedene Spannungsniveaus

Abb. 4.1: In (a) ist eine Gatetreiberendstufe mit kapazitivem Entkopplungsnetzwerk gezeigt. In
(b) ist eine Gatetreiberendstufen mit verschiedenen Spannungsniveaus dargestellt.

Eine Gatetreiberendstufe mit kapazitivem Entkopplungsnetzwerk

Die Versorgungsspannung des Gatetreibers wird iiber der zuléssigen Gate-Source-Spannung des
Transistors angesetzt. Mit Hilfe eines kapazitiven Entkopplungsnetzwerkes wird eine bestimmte
Ladung auf das Gate des Transistors iibertragen, siche Abb. 4.1(a). Durch diese kapazitive Kopp-
lung wird sichergestellt, dass die zuldssige Gate-Source-Spannung nicht {iberschritten wird. Der
Kondensator stellt fiir hochfrequente Spannungsanteile einen Pfad mit geringer Impedanz da. Uber
einen hochohmigen Widerstand (parallel zum Kondensator geschaltet) und durch die Diode wird
die Spannung am Gate des Transistors limitiert. Zusitzlich ist das Gate mit einer Schutzschaltung

Die Aufzihlung stellt keinen Anspruch auf Vollstindigkeit.
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vor unzuldssig hohen Spannungen geschiitzt. Fiir diese Schutzbeschaltung ist eventuell eine zwei-
te Spannungsversorgung notwendig, die der zuldssigen Gate-Source-Spannung entspricht. Weiter-
fiihrende Informationen sind in [76,240-242] zu finden. Der Ansatz erlaubt die Reduzierung der
Einschaltenergie Ey,m—on. Nachteilig an dieser Schaltungskonfiguration ist die individuelle Aus-
legung des Entkopplungsnetzwerkes.

Neben diesen praxisnahen Ansitzen wurde ein weiteres Konzept zur Erhohung der Gatetreiber-
versorgungsspannung in [74] eingesetzt, um sehr schnelle Schaltvorginge zu ermoglichen, siehe
Abb. 4.1. Mit Hilfe eines kapazitiven Entkopplungsnetzwerks in Kombination mit einer erhohten
Gatetreiberversorgungsspannung war es moglich, Flankensteilheiten von mehr als 1000 V/ns zu
messen. Diese Messungen wurden fiir einen GaN-HEMT in einem speziellen modifizierten DPP
durchgefiihrt. Durch die hohe Gatetreiberversorgungsspannung wird ein hoher Gatestrom ermog-
licht, der zu einem schnellen Schaltvorgang fiihrt, siche [74].

Mehrere Gatetreiberendstufen mit verschiedenen Spannungsniveaus

Die Versorgungsspannung des Gatetreibers besteht aus verschiedenen Spannungsquellen, die un-
terschiedliche Spannungsniveaus zur Verfiigung stellen, sieche Abb. 4.1(b). Diese Spannungsquel-
len konnen selektiv ein- bzw. ausgeschaltet werden. Mit Hilfe unterschiedlicher Widerstiande zwi-
schen den Spannungsquellen und der Eingangskapazitit des Transistors ist es nun moglich, Ein-
fluss auf den Gateladestrom des Transistors zu nehmen. Verschiedene Ausfithrungen dieses Kon-
zeptes sind in [77,79,243,244] aufgefiihrt.

Neben der Reduzierung der Einschaltverluste kann auch die Flankensteilheit der Spannung vpg
und des Stroms is wihrend des Schaltvorgangs beeinflusst werden. Dies ist laut [77,79] notwen-
dig, um eine Uberlastung des leistungselektronischen Systems zu vermeiden. Nachteilig ist der
hohe Regelungsaufwand bzw. Steuerungsaufwand dieses Verfahrens. Des Weiteren kann ein Fehl-
verhalten der Schaltung zur Zerstorung des Transistors fithren. Zusitzlich miissen verschiedene
Spannungsquellen zur Verfiigung gestellt werden.

Die eingefiihrten Konzepte zur Erhohung des Gatestroms durch eine Anhebung der Gatetreiberver-
sorgungsspannung ermoglichen sehr schnelle Schaltvorgénge, wie in [74] gezeigt. Neben diesem
experimentellen Ansatz erlauben die in [76,77,79,240-244] gezeigten Verfahren einen praxistaug-
lichen Einsatz. Durch den Einsatz dieser Verfahren kann die Einschaltenergie Em—on reduziert
werden. Ebenfalls erlauben die in [77,79,243,244] eingefiihrten Verfahren eine Modifikation der
Flankensteilheit wihrend des Schaltvorgangs. Nachteilig fiir alle gezeigten Konzepte ist die stei-
gende Komplexitit der Schaltung bzw. der steigende Steuerungsaufwand der Konzepte. Des Wei-
teren kann ein Fehlverhalten zur Zerstorung des Transistors fiihren.

4.2 Konzeptionelle Uberlegung

In einer Vielzahl von Veroffentlichungen wurde gezeigt, dass durch die Reduzierung von para-
sitdren Induktivititen das Schaltverhalten moderner Leistungshalbleiter verbessert werden kann,
siehe [8,9, 15,49-52]. Durch die Reduzierung dieser parasitidren Induktivititen kann die Schalt-
geschwindigkeit erhoht werden. Das fiihrt unweigerlich zu einer Erhohung der Ausgleichsstrome
der parasitiren Kapazitidten des Leistungshalbleiters, sieche Abb. 3.16(c). Diese Limitierung ist
als Miller-Effekt bekannt. Der Ausgleichsstrom der Drain-Gate-Kapazitit Cpg muss wihrend des
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Einschaltens durch den Gatetreiberpfad abgefiihrt werden. Kann der Gatetreiber nicht ausreichend
Strom liefern, reduziert sich die Schaltgeschwindigkeit und die Schaltverluste steigen.

In Abschnitt 3.3.6 wurde gezeigt, dass durch die Erhohung der Gatetreiberversorgungsspannung
die Einschaltenergie reduziert werden konnte. Diese Reduzierung wurde durch die Erhohung des
Ausgleichstroms der Drain-Gate-Kapazitit Cpg ermoglicht. Aufgrund der moglichen Zerstorung
des Transistors durch diese erhohte Versorgungsspannung muss von diesem Konzept abgesehen
werden. Deshalb werden in den folgenden Abschnitten zwei mogliche Ansdtze zur Kompensa-
tion des Ausgleichsstroms der Drain-Gate-Kapazitit Cpg eingefiihrt und deren Wirkungsweise
beschrieben.

4.2.1 Kompensation des Ausgleichsstroms der Drain-Gate-Kapazitat

Die Spannungsidnderung der internen Drain-Gate-Spannung vpg wird erfasst und mit Hilfe des be-
kannten spannungsabhiingigen kapazitiven Betrages von Cpg der entsprechende Ausgleichsstrom
berechnet und in den Ansteuerkreis eingespeist. Ein Prinzipschaltbild ist in Abb. 4.2 gezeigt, dieses
Konzept basiert auf Uberlegungen und wurde nicht in der Literatur gefunden. Der Ausgleichsstrom
wird durch die spannungsgesteuerte Stromquelle Exomp.v,pG kompensiert, wodurch der parasitire
Einfluss von Cpg aufgehoben wird. Dieser Ansatz erfordert die Kenntnis iiber den spannungsab-
hingigen Wert von Cpg. Im Folgenden wird dieser Ansatz als vpg—Komp bezeichnet.

Vbpp

Gatetreiber-IC

Abb. 4.2: Schaltungskonzept zur Kompensation des Ausgleichsstroms ic pg. Die Spannung vpg
muss erfasst werden, um den Ausgleichsstrom ic pg kompensieren zu konnen.

Das vpg—Komp-Konzept hat zwei wesentliche Herausforderungen. Erstens, die Erfassung des
Spannungssignales von der Drain-Gate-Spannung vpq ist anspruchsvoll. Die Spannungsénde-
rungsgeschwindigkeit kann hier deutlich iiber 100 V/ns liegen. Die Messung solcher Signale kann
durch parasitire Elemente der Messeinrichtung limitiert sein, was eine korrekte Messung aus-
schlieBt, siehe [245]. Zweitens wird eine Anpassung von ig im Zeitbereich unter 1 ns gefordert.
Somit muss die Stromquelle sehr schnell auf unterschiedliche Lastbedingungen reagieren. Hier-
zu sind erste Ansdtze in der Literatur zu finden. Die Anpassung erfolgt hier lediglich in 10ns
Schritten und der Strombereich ist ebenfalls nicht ausreichend, siehe [246]. Eine variable Anpas-
sung des Gatewiderstands mit einer zeitlichen Auflosung von 150 ps wird in [157] gezeigt. Dies
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wiirde die zeitliche Auflosung des geforderten Strompulses ermoglichen. Aufgrund des endlichen
Innenwiderstands des Gatetreiber-IC kann aber gegebenenfalls nicht der geforderte Strom geliefert
werden.

Im Folgenden sind die Simulationen des vpg—Komp-Konzepts im Vergleich zu einem konventio-
nellen Gatetreiber dargestellt. Die Werte fiir die Simulation wurden aus Tab. A.2 entnommen, der
Gatevorwiderstand wurde mit Rg = 2.7€Q gewdhlt. Die Simulation wurde fiir vpg = 500 V und
i, = 20 A durchgefiihrt.

Die interne Drain-Source-Spannung vpg ist in Abb. 4.3(a) sowohl fiir den konventionellen Ga-
tetreiber als auch fiir das vpg—Komp-Konzept gezeigt. Der Sourcestrom ig ist in Abb. 4.3(b) ge-
zeigt. Die Spannung vpg féllt mit dem vpg—Komp-Konzept deutlich schneller ab, sieche Abb. 4.3(a).
Trotz des vpg—Komp-Konzepts fillt die Spannung aber nicht gleichformig ab. Diese Limitierung
im Spannungsabfall ist auf den Spannungsabfall iiber den parasitidren Induktivititen im Haupt-
strompfad Lzwy zuriickzufiihren. Erst wenn die Anderung des Stroms is null (bzw. negativ) wird
fallt die Spannung vpg auf null. Sowohl der Stromanstieg als auch der Maximalwert von ig ist mit
dem vpg—Komp-Konzept hoher, sieche Abb. 4.3(b). Die interne Gate-Source-Spannung vgg ist in
Abb. 4.3(c) gezeigt, der Ausgleichsstrom durch Cpg ic pg ist in Abb. 4.3(d) aufgefiihrt.
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(c) Transienter Verlauf von vgg (d) Transienter Verlauf von ic pg

Abb. 4.3: Simulierte transiente Verldufe fiir das vpg—Komp-Konzept, zur besseren Vergleichbar-
keit sind die Verlaufe fiir den konventionellen Gatetreiber ebenfalls eingezeichnet.
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Durch das vpg—Komp-Konzept kann die Spannung vgg schneller erhoht werden, was zu einem
schnelleren Einschalten des Transistors fiihrt, siche Abb. 4.3(c). Dieses schnellere Schalten fiihrt
zwangsldufig zu einem hoherem Ausgleichsstrom ic pg und somit auch zu einem hoheren Gate-
strom ig. Fiir das vpg—Komp-Konzept ist i um mehr als Faktor 2 groer im Vergleich zu dem
konventionellen Gatetreiber, siche Abb. 4.3(d).

Die SOA-Darstellung ist fiir den Einschaltvorgang in Abb. 4.4(a) gezeigt. Die simulierte Einschal-
tenergie Eym—on 1St in Abb. 4.4(b) aufgefiihrt.
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(b) Vergleich Eyym—on

Abb. 4.4: In (a) ist die Darstellung der SOA-Betrachtung fiir das vpg—Komp-Konzept und fiir den
konventionellen Gatetreiberansatz fiir i = 20 A gezeigt. In (b) ist der Vergleich der
Einschaltenergie Eyymq—on fiir das vpg—Komp-Konzept und fiir den konventionellen Ga-
tetreiberansatz aufgefiihrt.

Trotz des hoheren Einschaltstroms, gezeigt in Abb. 4.3(b), kann die thermische Belastung des
Transistors reduziert werden, siche Abb. 4.4(a). Die am Schalter anliegende Spannung vpg ist auf-
grund des hoheren Spannungsabfalls iiber der parasitiren Induktivitit Lzwk geringer. Dies deckt
sich mit den Untersuchungen aus Abschnitt 3.5 [siche Abb. 3.17], dort ist auch die Uberfﬁhrung
aus dem Zeitbereich in die SOA-Darstellung erldutert. Der im Diagramm mit einem Pfeil gekenn-
zeichnete Verlauf ist auf den in (3.14) eingefiihrten Schwingkreis zuriickzuftihren. Im transienten
Verlauf der Spannung vpg ist diese Erhohung der Spannung ebenfalls durch einen Pfeil markiert,
siehe Abb. 4.3(a).

Die simulierte Verlustleistung kann durch das vpg—Komp-Konzept um etwa die Hilfte reduziert
werden, wie fiir Vppp = 500V in Abb. 4.4(b) gezeigt ist. Das Verhiltnis der Einschaltenergieredu-
zierung ist anndhernd konstant iiber den gesamten Strombereich if . Diese Reduzierung ist auf den
schnelleren Schaltvorgang zuriickzufiihren. Wie in Abb. 4.3(a) und Abb. 4.3(b) gezeigt wurde, ist
der Spannungsabfall von vpg schneller und die Stromédnderungsgeschwindigkeit von is hoher.
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4.2.2 Induktive Mitkopplung - iFF-Verfahren

Eine weitere Moglichkeit zur Kompensation des Ausgleichsstroms der Drain-Gate-Kapazitiat Cpg
ist eine Mitkopplung der Stroménderung des Stroms is mit Hilfe eines Transformators. Die Grundi-
dee dieses Verfahren ist in Abb. 4.5(a) dargestellt. Dieses Verfahren stellt die Innovation dieser Ar-
beit dar. Im weiteren Verlauf wird dieses als Inductive Feed Forward-Verfahren kurz iFF-Verfahren
bezeichnet. Das iFF-Verfahren nutzt die Stromédnderung von ig, um mit Hilfe des Transformators
T Energie in den Gatekreis einzuspeisen, siche Abb. 4.5(b). Dieses Verfahren wurde in [247] ein-
gefiihrt.
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[ ) (d ;
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(a) Grundidee (b) Ansteuerkonzept des iFF-Verfahrens

Abb. 4.5: In (a) ist die Grundidee des iFF-Konzeptes eingefiihrt. In (b) ist das Ansteuerkonzept
zur Mitkopplung der Stromédnderung von ig zur Beschleunigung des Einschaltvorgangs
dargestellt.

Die von T in die Gateschleife induzierte Spannung ist proportional zur Stroménderung von is.
Zur Beschreibung des realen Transformators wird ein T-Ersatzschaltbild eingefiihrt, dieses wird in
Abschnitt 6.2.1 genauer beschrieben. Fiir die vereinfachte Betrachtung wird M = Lt i = Lt sec =
1 nH angenommen. Dadurch entsteht ein idealer Transformator und (4.1) gilt.

Die an M abfallende Spannung wird mit einem idealen Transformator mit einem definierten Uber-
setzungsverhéltnis njpp an die Sekundérseite iibertragen. Fiir die Spannung vigp ergibt sich somit:
dis
ViFF = Nipr - M - & (4.1)
Durch die Definition M = Lt p; = Lt sec = 1 nH hat der Koppelfaktor k einen Wert von 1. Durch
das Ubersetzungsverhiltnis des idealen Transformators njpp kann Einfluss auf die Mitkopplung
genommen werden.

Fiir nachfolgende Simulationen wird fiir Lzwg ein Wert von 4 nH gewihlt, fiir Lg ¢ ein Wert von
1 nH. Der ohmsche Widerstand der Gateschleife betridgt etwa 3 Q und ist durch Rgp mit 2.7 Q, Rg
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mit 0 Q und Rg mit 0.38 Q definiert. Die effektive Common-Source-Induktivitit Lcs eff Wird mit
einem Wert von 56 pH angesetzt. Alle Simulationswerte sind in Tab. A.2 aufgefiihrt. Die Vereinfa-
chung des T-Ersatzschaltbildes erlaubt es nun, die Stromédnderung im Verhiltnis zur eingekoppel-
ten Spannung vipp zu setzen. Dabei ist njpp so gewdhlt, dass bei einer Stromédnderung von 1 A/ns
eine Spannung von vipg = 1 V eingespeist wird, somit ergibt sich njpp = 1.

Im Gegensatz zum vpg—Komp-Konzept wird bei dem iFF-Konzept nicht nur der Einfluss des
Ausgleichsstroms von Cpg beriicksichtigt, vielmehr wird auch der Einfluss der Common-Source-
Induktivitit Lcs e kompensiert. Ein Nachteil des iFF-Konzeptes ist der Eingriff in den Haupt-
stromkreis, wodurch die parasitire Induktivitit des Hauptstromkreises erhoht wird.

Simulation des iFFF-Verfahrens

Bei dem iFF-Verfahren handelt es sich um ein selbstverstirkendes System. Eine hohere Stromén-
derung von ig fiihrt zu einer hoheren Mitkopplung in den Gatekreis und somit zu einem schnelleren
Schalten. Dieses Verhalten kann sowohl in Spannungsabfall von vpg als auch im Stromanstieg von
is beobachtet werden. Wie zuvor im Abschnitt 4.2.1 dargestellt, wird das iFF-Verfahren mit dem
konventionellen Einschaltvorgang verglichen, sieche Abb. 4.6.
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Abb. 4.6: Transiente Verldufe fiir das iFFF-Konzept mit njpg = 0.5, zur besseren Vergleichbarkeit
sind die Verldufe fiir den konventionellen Gatetreiber ebenfalls eingezeichnet.

Seite 59



4 Entwicklung eines Gatetreibers mit induktiver Mitkopplung

Die Spannung vpg ist sowohl fiir den konventionellen Gatetreiber als auch fiir das iFF-Konzept
in Abb. 4.6(a) gezeigt. Wie in Abschnitt 3.5 dargestellt, kommt es fiir den konventionellen Ga-
tetreiberansatz zu einer Begrenzung der Abnahme der Spannung vpg. Gleiches gilt auch fiir die
Zunahme von is. Die Ursache fiir dieses Verhalten ist die Limitierung des Gatestroms ig, bzw. die
Limitierung des Ausgleichsstroms ic pg der Drain-Gate-Kapazitit Cpg.

Durch das iFF-Konzept kann der Strom ig erhoht werden, was einen hoheren Ausgleichsstrom von
Cpe ic,pG erlaubt, sieche Abb. 4.6(d). (Die sprunghafte Anderung des Stroms ic pG an den mit Pfei-
len markierten Stellen ist auf Unstetigkeiten des vom Halbleiterhersteller zur Verfiigung gestell-
ten Modells zurtickzufiihren.) Hierdurch steigt die Spannung vgg schneller an, siehe Abb. 4.6(c).
Durch die ideale Kopplung (Definition in (4.1)) kommt es zu Spannungsspitzen von vgg wih-
rend des Schaltvorgangs, diese sind im realen Aufbau deutlich weniger ausgeprigt. Die Messung
des Einschaltvorgangs wird spéter in Abb. 5.5(b) gezeigt. Die Erhohung der Spannung vgg er-
laubt nun eine hohere Stroménderung von ig, sieche Abb. 4.6(b) und folglich auch eine schnellere
Spannungsinderung von vpg/, siche Abb. 4.6(a), im Vergleich zum konventionellen Gatetreiber.

Nachdem die Spannung vpg null Volt erreicht hat, sinkt der Strom is wieder ab. Der Strom ig in-
duziert iiber den Transformator 7ipr eine Spannung in die Gateschleife, welche die Spannung vy
unter null Volt absenkt. (Aufgrund der nahezu idealen Kopplung kommt es zu signifikanten negati-
ven einer Gate-Source-Spannung mit minimal vgs = — 14V, die ideale Kopplung fiir auch zu einer
Uberhshung der Gate-Source-Spannung mit maximal vgs = 14 V.) Die Spannung vpg steigt nicht
an, weil zu dieser Zeit der Strom ig negativ ist. Diese Mitkopplung fiihrt in dieser Konfiguration
nicht zu einem parasitidren Schalten. Wird aber njpp weiter erhoht, kommt es aufgrund der hoheren
Mitkopplung zu einem parasitdren Schalten des Transistors. Wie im weiteren Verlauf der vorlie-
genden Arbeit gezeigt wird, hilft die endliche Bandbreite des Transformators, dieses parasitére
Schalten zu vermeiden.

SOA-Betrachtung und Einschaltenergie: Die SOA-Betrachtung des iF'F-Konzeptes und des
konventionellen Gatetreibers ist fiir einen Spulenstrom von i, = 30 A in Abb. 4.8(a) gezeigt. In
Abb. 4.8(b) ist die simulierte Einschaltenergie Ey,m—on dargestellt.
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Abb. 4.7: In (a) ist die Darstellung der SOA-Betrachtung fiir das iF'F-Konzept und fiir den kon-
ventionellen Gatetreiber gezeigt. In (b) ist der Vergleich der Einschaltenergie Em—on
fiir das iFFF-Konzept und fiir den konventionellen Gatetreiber aufgefiihrt.

Seite 60



4 Entwicklung eines Gatetreibers mit induktiver Mitkopplung

Das iFFF-Konzept erlaubt es trotz des beschleunigten Schaltens, die maximale thermische Belas-
tung des Transistors zu reduzieren, siche Abb. 4.7(a). Dies ist moglich, da die Spannung vpg
aufgrund der parasitdren Induktivitit des Hauptstromkreises Lzwyk auf null fillt. Dieses Verhalten
konnte in d@hnlicher Weise fiir das vpg—Komp-Konzept in Abb. 4.4(a) gezeigt werden.

Die Einschaltenergie Eyqm—on konnte signifikant reduziert werden, sieche Abb. 4.7(b). Das iFF-
Konzept erlaubt es, die Einschaltenergie Eyqm—on anndhernd konstant iiber den gesamten Strom-
bereich von iy, zuhalten. Im Vergleich zu dem vpg—Komp-Konzept konnte Ey,m—on noch weiter
reduziert werden. Fiir einen Strom von i, = 30 A wurde fiir den konventionellen Gatetreiber eine
Einschaltenergie von E,—on = 38 WJ bestimmt, fiir das vpg—Komp-Konzept Eym—on = 17 1J und
fiir das iFF-Konzept Eyym—on = 9.

Fiir das vpg—Komp-Konzept war es das Ziel, den Strom ic pg, der durch den Gatetreiber flieBen
muss, zu kompensieren. Im Gegensatz dazu kann bei dem iFF-Konzept durch das Ubersetzungs-
verhiltnis nipp die Mitkopplung variiert werden. Die Auswirkung des Ubersetzungsverhiltnisses
nirr auf die Einschaltenergie Eyyq—on Wird in Abb. 4.8(a) untersucht. Die entsprechenden transi-
enten Verldaufe der Drain-Source-Spannung vpg sind in Abb. 4.8(b) aufgefiihrt.

Wird ein Ubersetzungsverhiltnis n;rr von null gewihlt, ist die Mitkopplung nicht wirksam, siehe
Abb. 4.5(b). Wird ein positiver Wert fiir den Kopplungsfaktor njrr gewihlt, ist die Mitkopplung
wirksam und reduziert die Einschaltenergie Ey,m—on, Sieche Abb. 4.8(a). Die Reduzierung der Ein-
schaltenergie Ey,q—on sittigt bei einem Wert von njpp > 0.45. Die Ursache fiir diese Limitierung
ist die endliche Stromanstiegsgeschwindigkeit von is. Diese ist durch die parasitire Induktivitét
Lzwx und durch die Spannung Vppp limitiert. Dieser Zusammenhang wird in Abschnitt 5.1 [siehe
Abb. 5.6(a)] weiterfiihrend diskutiert.
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Abb. 4.8: In (a) ist die Einschaltenergie Ey,m—on fiir i, =40 A in Abhingigkeit von njpr gezeigt. In
(b) ist der transiente Verlauf von vpg fiir ip, =40 A in Abhingigkeit von njpr aufgefiihrt.

Der Grund fiir den Sprung (markiert mit einem Pfeil) in der Einschaltenergie bei njpp = 0.17 ist
durch die Definition der Einschaltenergie (entsprechend der Norm IEC 60747-8) bedingt. Das
Zeitintervall zur Bestimmung der Einschaltenergie endet mit dem Unterschreiten von vpy = 50V,
symbolisiert durch die horizontale Linie in Abb. 4.8(b). Erst mit einem Wert von njpp > 0.17 fillt
die Spannung vpg direkt unter 50V ab.
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In Abb. 4.8(b) ist die simulierte Drain-Source-Spannung vpg fiir unterschiedliche Ubersetzungs-
verhiiltnisse njpp gezeigt. Mit steigendem Ubersetzungsverhiltnis njpp wird die Schaltgeschwin-
digkeit des Transistors erhoht und die Drain-Source-Spannung vpg wird schneller reduziert.

4.2.3 Vergleich der Konzepte

Wie in Abschnitt 4.2.1 und Abschnitt 4.2.2 dargestellt kann die Einschaltenergie Eymq—on mit
dem vpg—Komp-Verfahren und dem iFF-Verfahren signifikant reduziert werden. Das vpg—Komp-
Verfahren kompensiert den Ausgleichsstrom ic pg der Drain-Gate-Kapazitit Cpg. Dieser Aus-
gleichsstrom wird durch die Spannungsénderung von vpg wihrend des Einschaltens des Transis-
tors hervorgerufen. Herausforderungen des vpg—Komp-Verfahrens stellen die schnelle und gleich-
zeitig genaue Erfassung der Spannungsinderung am Schaltknoten dar. Des Weiteren muss ei-
ne ebenfalls sehr schnelle Stromquelle im Gatetreiberpfad implementiert werden. Hinsichtlich
Schnelligkeit und Genauigkeit sind dem Autor keine Verfahren- oder Einrichtungen bekannt, die
das vpg—Komp-Verfahren ermoglichen wiirden.

Im Gegensatz zu dem vpg—Komp-Verfahren erlaubt das iF'F-Verfahren den Einsatz von konven-
tionellen Bauteilen. Dabei wird mit Hilfe eines Transformators die Stromédnderung des Haupt-
strompfads ausgenutzt, um einen zusitzlichen Strom in den Gatepfad einzuspeisen. Es konnen
vorhandene Gatetreiber-ICs genutzt werden. Eine wesentliche Anforderung fiir den Transformator
stellt die notwendige Bandbreite dar. Des Weiteren muss der Transformator ausreichend Energie
wihrend des Schaltens iibertragen, um den Schaltvorgang zu beschleunigen, was eine gute elektro-
magnetische Kopplung voraussetzt. Wie im weiteren Verlauf der Arbeit gezeigt wird, konnen die-
se Anforderungen an den Transformator erfiillt werden. Im Gegensatz zum vpg—Komp-Verfahren
muss beim iF'F-Verfahren kein aktives Bauteil eingefiigt werden. Eine Limitierung stellt die end-
liche Kurzschlussfestigkeit des Verfahrens (welche in Abschnitt 6.3 diskutiert wird) und die Span-
nungsspitzen von vgg dar.

4.3 Realisierung des iFF-Verfahrens

Im weiteren Verlauf der Arbeit wird der Ansatz des iFF-Verfahrens weiterverfolgt. Dieses Ver-
fahren verspricht bei geringerem Entwicklungsaufwand eine hohere Einschaltverlustreduzierung.
Dies konnte in Abb. 4.4(b) und Abb. 4.7(b) simulativ nachgewiesen werden. Dieses Verfahren ist
zum Patent angemeldet, siche [248].

4.3.1 Erweiterung des konventionellen Gatetreibers

Die in Abb. 4.9(a) gezeigte Gatetreiberschaltung erlaubt es, den Einschalt- und den Ausschalt-
vorgang jeweils iiber Rg on bzw. Rg off zu steuern. Uber die Spannungsquellen VG on und Vg off
kann der Transistor mit einer positiven Spannung eingeschaltet und mit einer negativen Span-
nung ausgeschaltet werden. Bei diesen Spannungsquellen handelt es sich im realen Aufbau um die
Kondensatoren Cg on und Cg off, inklusive der Netzwerke zur Bereitstellung der Spannungen. Die
Ansteuerung des Transistors erfolgt iiber einen konventionellen Gatetreiber-IC, diese Schaltung
stellt den Stand der Technik dar.

Seite 62



4 Entwicklung eines Gatetreibers mit induktiver Mitkopplung

Die Erweiterung des iFF-Verfahrens umfasst den Transformator 7. Die Primirseite von T wird
zwischen den Sourceanschluss des Transistors und dem nichsten Anschlusspunkt angeschlossen.
In der Regel wird an dieser Stelle die Stiitzkapazitit Cppp vorgesehen, siehe hierzu Abb. 4.5(b).
Die Sekundirseite des Transformator 7" wird in den Einschaltpfad des Gatetreiber-ICs eingefiigt.
Das Einschaltverhalten kann weiterhin durch den Widerstand Rg on beeinflusst werden. Dies er-
laubt die Anpassung der maximal zulédssigen Strominderung bzw. Spannungsinderung wihrend
des Schaltens. Der Ausschaltpfad der Gatetreiberschaltung wird nicht geéindert. Die Ansteuerung
erfolgt wie fiir die konventionelle Gatetreiberschaltung iiber den Gatetreiber-IC. Somit dndert sich
die Ansteuerung des Transistors nicht fiir das iFF-Verfahren.
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(a) Konventioneller Gatetreiber (b) Erweiterung des konventionellen Gatetreibers

Abb. 4.9: In (a) ist der konventionelle Gatetreiber mit separaten Pfaden zum Ein- bzw. Ausschalten
des Transistors Q; gezeigt. In (b) ist die Erweiterung des konventionellen Gatetreibers
gezeigt, der Transformator 7 koppelt Energie vom Hauptstromkreis in den Einschalt-
steuerpfad ein.

Wie in Abschnitt 4.2.2 beschrieben wird der Einschaltvorgang beschleunigt. Dies ist moglich, da
eine positive Strominderung des Sourcestroms ig eine Spannung an der Sekundirseite des Trans-
formators 7" hervorruft. Diese Spannung erhoht den Gatestrom ig, wodurch der Transistor schneller
eingeschaltet wird. Die Mitkopplung bewirkt einen selbstverstirkenden Effekt des iF/F-Verfahrens.
Aufgrund der Entkopplung des Einschalt- und Ausschaltpfads durch die Widerstinde Rg on und
Rg off wird das Ausschaltverhalten durch das iFF-Verfahren nicht beeinflusst. Dies stellt den Un-
terschied zu dem in [247] eingefiihrten Konzept dar, bei dem wird der Ein- bzw. Ausschaltvorgang
nicht separat gesteuert, kommt es zu einem parasitdren Schalten wéahrend des Ausschaltens des
Transistors.
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4.3.2 Realisierung des Transformators

Die Auslegung des Transformators ist fiir die Wirksamkeit des Konzeptes von zentraler Bedeutung.
Ein realer Transformator ist immer verlustbehaftet und hat eine endliche Grenzfrequenz. Fiir das
Design des Transformators muss eine moglichst hohe Bandbreite erreicht werden. Dies kann im
Wesentlichen durch die Reduzierung der Streuinduktivitdten erméglicht werden. Zusitzlich muss
ein moglichst hoher Kopplungsfaktor des Transformators angestrebt werden, der ebenfalls durch
eine Reduzierung der Streuinduktivitdten erreicht wird.

Neben der Bandbreite und einem hohen Kopplungsfaktor muss der Transformator fiir hohe Spit-
zenstrome geeignet sein. Der Spitzenstrom kann wihrend des Einschaltens den vielfachen Wert
des Nennstroms annehmen, siche Abb. 4.6(b). Der Transformator muss iiber den gesamten Strom-
bereich einen linearen Zusammenhang zwischen Primér- und Sekundérseite aufweisen. Dariiber
hinaus soll die Baugrofle des Transformators minimal ausfallen.

Transformatortypen

Die Anforderungen an den Transformator hinsichtlich geringer Baugrofle und hohem Sittigungs-
strom schlieBen kernmaterialbasierte Transformatoren weitestgehend aus. Diese Transformator-
typen verlieren aufgrund von Sittigungseffekten des Kernmaterials bei Uberlastung den linearen
Zusammenhang zwischen Primirstrom und induzierter Sekundédrspannung, siehe [249,250]. We-
sentliche Vorteile hinsichtlich der Séttigungsstrome bieten Rogowskispulen. Die Rogowskispule
kann aufgrund des fehlenden Kernmaterials nicht séttigen, siehe [251]. Ein Nachteil stellt der
geringe Kopplungsfaktor dar. Fiir kernmaterialbasierte Transformatoren ist der Kopplungsfaktor
signifikant hoher, wie in [252] gezeigt.

Ein Anwendungsbeispiel der Rogowskispule ist nach [253] die Strommessung in leistungselektro-
nischen Systemen. Im Speziellen wird die Rogowskispule fiir die Vermessung von hohen Strom-
dnderungsgeschwindigkeiten verwendet, einige Beispiele sind in [254-259] aufgefiihrt. Der Vor-
teil der Rogowskispule ist, dass die Umsetzung der Strommessung durch eine Integration in die
bestehende Schaltung durchfiihrbar ist. Dadurch ist es moglich, den Strom ohne wesentliche Be-
eintrachtigung der Schaltung zu messen. Durch einen optimierten Aufbau sind in [254,258] Band-
breiten von mehr als 100 MHz gezeigt. Die Bandbreite wird mageblich sowohl durch das Design
des Transformators als auch durch die sekundirseitige Last bestimmt. Aufgrund der guten Inte-
grierbarkeit, einer hohen Bandbreite und Vermeidung von Sittigungseffekten wird der Ansatz der
Rogowskispule verfolgt.

Implementierung des Transformators

Geringe Streuinduktivitdten und eine hohe Bandbreite sind fiir das Design des Transformators von
grofler Bedeutung. Dazu wird der aktuelle Stand der Technik aufgegriffen, siehe [61]. Einerseits
wird ein moglichst niederinduktives Layout der Schaltzelle umgesetzt, welches in Abb. 4.10 ge-
zeigt ist. In dieses Layout wird der in Abschnitt 4.3.1 eingefiihrte Transformator integriert, ohne
die parasitire Induktivitét signifikant zu beeinflussen.

Die Abb. 4.10 beschrinkt sich an dieser Stelle auf die Darstellung der Anbindung des Transistors
Q1 an die Stiitzkapazitit Cy, und an den Gatetreiber-IC. Der Transistor Q kann mit Hilfe des
Gatetreiber-ICs ein- und ausgeschaltet werden, das Schaltverhalten kann iiber die Widerstidnde
RG on und Rg off beeinflusst werden. Die Messpunkte fiir vgs und vpg sind ebenfalls angedeutet. Fiir
eine gute Signalintegritit ist es wichtig, eine niederimpedante Masseanbindung des Messmittels
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umzusetzen, in Abschnitt 5.1.1 wird auf diesen Zusammenhang genauer eingegangen. Zuséitzlich
ist unterhalb des Gateanschlusses eine weitere Lage (Layer 2) zur Unterstiitzung der Riickfiihrung
des Gatestroms eingezeichnet. Diese Lage reduziert die parasitdre Induktivitidt der Gateschleife.

Draufsicht — A Schnittebene A
.Layer 1
.Layer 2 Transistor O 5
BLayer 3 g
. =
® Via ;‘3

Gatetreiber-1C

Abb. 4.10: Ein typisches PCB-Layout eines Leistungstransistors, nur der Transistor Q; und der
Kondensator Cyy ist gezeigt, siche Abb. 2.1(a). Der Transistor Q; verfiigt iber zwei
Gateanschliisse (G), welche direkt neben dem Sourceanschluss zu finden sind. Zur bes-
seren Darstellung ist der Schnitt A eingefiigt.

Durch Anordnung der Stromleiter mit gegenldufigem Stromfluss kann die parasitire Induktivitat
reduziert werden, siehe [7,9, 10, 14]. Dabei muss der Abstand zwischen den Leitern deutlich klei-
ner sein als die Breite der Leiter. Eine Realisierung der Anbindung des Gatetreiber-ICs an den
Leistungstransistor ist in Abb. 4.10 gezeigt.

Der in Abb. 4.9(b) eingefiihrte Transformator kann, wie in [254-259] gezeigt wurde, realisiert
werden. Dazu wird der Abstand zwischen dem Transistor Q1 und den Leiterplatten-Vias erhoht.
Dieser Abstand ist in Abb. 4.10 markiert. Die Erweiterung des in Abb. 4.10 eingefiihrten Layouts
istin Abb. 4.11 gezeigt.

Dabei wird wie zuvor erldutert der Abstand zwischen dem Transistor O und den Leiterplatten-Vias
erhoht. In die entstehende Liicke kann die Sekundérseite des Transformators integriert werden. Die
Umsetzung der Sekundirseite des Transformators 7 erfolgt mit Hilfe von drei Leiterplattenebenen
auf dem Printed Circuit Board (PCB). Durch die Windungszahl und die geometrische Struktur kann
die Mitkopplung beeinflusst werden, wie spiter in Abschnitt 6.2 untersucht wird. Die Primérseite
des Transformators 7" wird durch zwei aufgelotete Kupferstiicke realisiert.

Alternativ zu der innenliegenden Sekundérseite des Transformators 7 kann auch eine planare
Struktur der Sekundirseite gewihlt werden. In [255,259] sind Umsetzungen dieses planaren Kon-
zeptes gezeigt. Zusitzlich fiihrt [255] einen Vergleich der beiden Konzepte auf. Die Autoren stellen
heraus, dass die innenliegende Sekundirseite fiir hohe Frequenzen eine deutlich bessere Signalinte-
gritit zeigt. Als ein weiterer Vorteil der innenliegenden Sekundaérseite ist die konstruktionsbedingte
Schirmung gegen externe Magnetfelder zu sehen. Die Primirseite des Transformators umschlief3t
die Sekundarseite, was die gute Abschirmung erklért.

Das in [247] eingefiihrte Konzept nutzt einen Transformator, dessen Sekundérseite nicht von den
schaltstromfiihrenden Leitern umschlossen wird. Dadurch wird die magnetische Kopplung zwi-
schen Primirseite und Sekundérseite des Transformators signifikant reduziert. Die planar zu dem
stromfithrenden Leiter verlaufende Sekundérseite wurde simulativ und experimentell getestet. Der
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Effekt der Beschleunigung des Schaltvorgangs konnte gezeigt werden, aber die innenliegende Se-
kundirseite zeigt simulativ und experimentell deutlich bessere Ergebnisse.
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Abb. 4.11: Erweiterung des PCB-Layouts eines Leistungstransistors zur Realisierung des iFF-
Verfahrens. Die Sekundirseite des Transformators wird zwischen den Transistor und
dem Kondensator Cyy in das PCB integriert.

4.3.3 Analytische Betrachtung des Transformators

Nach Festlegung der geometrischen Struktur wird die magnetische Feldstirke H innerhalb der
Struktur fiir verschiedene Frequenzen berechnet. Dies erfolgt mit Hilfe eines numerischen Be-
rechnungsprogrammes, sieche [260] bzw. Abschnitt 2.3.2. Dabei wird die Leiterstruktur, die spéter
die Primirseite des Transformators darstellt, mit einem sinusformigen Strom (Amplitude 1 A) mit
einer bestimmten Frequenz angeregt. Die Strome im oberen und unteren Leiter (¢ und ) sind
gegenldufig und betragsmifig gleich. Die fiir die Berechnung angenommenen Zahlenwerte sind in
Abb. 4.12(a) angegeben.

Die Schnittebene A und B stellen die in Abb. 4.12(b) gezeigten Verldufe von H dar. Zu Beginn wird
die Feldstirke entlang der Mittellinie (Schnittebene A) betrachtet. Mit einer geringen Frequenz
(1 Hz) zeigt sich, dass es zu einer Absenkung des Feldes am Anfang und am Ende der elektrischen
Leiter kommt. Mit einer hoheren Frequenz (1 MHz) ist der Verlauf vom H deutlich homogener.
Fiir die Schnittebene A ist eine Absenkung im Randbereich der Leiter zu sehen. Wird nun aber die
Schnittebene von der Mittellinie entfernt, zeigt sich eine Feldiiberhohung am Rand der Leiter. Die
Schnittebene B ist fiir einen Wert von y = 0.85 mm simuliert und Schnittebene A mit y = 0.5 mm.
Mit einem Abstand von 1 < x < 9 mm ist die Feldstiirke H fiir die Schnittebenen A und B identisch.
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Abb. 4.12: In (a) ist das Simulationsmodell bestehend aus zwei Leitern (o und ) gezeigt, die
Strome der Leiter sind gegenldufig und betragsméBig gleich. In (b) ist das Simulations-
ergebnis fiir die Schnittebene A und B dargestellt. Fiir die Schnittebene A sind zwei
verschiedene Frequenzen simuliert.

In Anhang B ist der Feldverlauf fiir die Schnittebenen C, D, E entlang der y-Achse dargestellt.
Auch hier kann festgehalten werden, dass sich mit hoher Frequenz eine gleichmiBige Feldvertei-
lung einstellt. Des Weiteren nimmt die Gleichformigkeit mit dem Abstand zur Leiterkante zu, das
heiB3t die Feldverteilung ist fiir Schnittebene D gleichméfiger als fiir Schnittebene C.

Durch diese anndhernd homogene Feldverteilung kann fiir die analytische Betrachtung des Trans-
formators die magnetische Feldstérke H als konstant zwischen den Leitern (o und p) angenom-
men werden. Des Weiteren wird fiir die analytische Berechnung angenommen, dass alle Feldlinien
zwischen den Leitern hindurch laufen. In der Literatur finden sich vergleichbare Betrachtungen die
diesen Zusammenhang auf eine dhnliche Weise vereinfachen, siehe [256,257,261].

Induktionswirkung und Induktionsgesetz
Die magnetische Feldstirke H und die magnetische Flussdichte B ist iiber die magnetische Per-
meabilitdt u gekoppelt, es gilt:

- —

Es gilt die vierte Maxwellsche Gleichung [262], das GauBsche Gesetz fiir Magnetfelder:

V.B=0 (4.3)

Somit sind die Magnetfelder stets quellenfrei, es gibt nur magnetische Wirbelfelder. Aufgrund des
Induktionsgesetzes gilt:

JB

VXE=—= 44
o (4.4)
Eine Anderung der magnetischen Flussdichte B fiihrt zu einem elektrischen Wirbelfeld E. Das Mi-

nuszeichen schlédgt sich in der Lenzschen Regel nieder, siehe [263]. Wird das in (4.4) eingefiihrte
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Induktionsgesetz in die integrale Schreibweise iiberfiihrt, zeigt sich, dass die (elektrische) Zirku-
lation iiber der Randkurve dA einer Fliche A gleich ist mit der negativen zeitlichen Anderung des
magnetischen Flusses durch die Flédche:

L B -
fE-ds_—/E-dA 4.5)
JdA A

Durch (4.5) wird ersichtlich, dass mit steigender Fliche A die induzierte Spannung ebenfalls steigt.
Wie zuvor ausgefiihrt wird das Feld zwischen den Leitern (¢« und f3) als homogen angenommen.
Daraus folgt, dass die Leiterschleife zwischen den Leitern (o und ) moglichst die gesamte Fliche
einnehmen soll, um eine hohe induzierte Spannung zu erreichen.
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5 Experimentelle Verifikation des
iFF-Verfahrens

Im Folgenden wird das iFFF-Verfahren fiir drei unterschiedliche Halbleitertechnologien experimen-
tell verifiziert. Dazu wird das Schaltverhalten und die Einschaltenergie mit dem Stand der Technik
verglichen. Am Ende dieses Kapitels erfolgt ein Vergleich des Reduzierungspotentials der unter-
schiedlichen Halbleitertechnologien.

5.1 Messergebnisse fiir einen GaN-HEMT

5.1.1 Beschreibung des Demonstrators

Zur Verifikation der Einschaltenergiereduzierung werden im Folgenden Doppelpulsmessungen zur
Bestimmung der Einschaltenergie Ey,—on durchgefiihrt. Die Testschaltung erlaubt es, das iFF-
Verfahren zu aktivieren und zu deaktivieren. Dadurch ist es moglich, im identischen Aufbau mit
den identischen Bauteilen eine vergleichende Messung fiir den konventionellen Gatetreiber und
fiir das iFF-Verfahren durchzufiihren. Durch diese Vorgehensweise konnen Bauteilstreuungen das
Messergebnis nicht beeinflussen. Des Weiteren wurde mit denselben Messmitteln im identischen
Aufbau das Schaltverhalten vermessen. Diese Methode reduziert sowohl die Streuung durch Mess-
mittel als auch den Einfluss durch parasitire Elemente in der Messkette. Eine vergleichbare Vor-
gehensweise wurde auch fiir die Effizienzmessung eines Aufwirtswandlers umgesetzt. Durch die
Messung des Aufwirtswandlers konnen die Einschaltenergiemessungen durch eine Effizienzstei-
gerung verifiziert werden.

Die in Abb. 5.1 dargestellte Leiterplatte zeigt die Leistungsendstufe des Doppelpulsmessstandes,
der in Abschnitt 3.1 eingefiihrt wurde. Die gezeigte Leiterplatte umfasst den Gatetreiber-IC inkl.
der Spannungsversorgung, den Transistor O und die Freilaufdiode Dgwp. Die Stiitzkapazitit Coy
ist auf der Riickseite des PCBs montiert. Die Spule Lpp und der Mikrocontroller zur Steuerung des
Messstandes sind nicht gezeigt. Dariiber hinaus ist der Transformator 7" dargestellt. Wie eingangs
erwihnt kann das iFF-Verfahren durch eine Lotbriicke ein- bzw. ausgeschaltet werden.

Spannungsmessung

Die Spannungsmessung von schnellschaltenden Spannungswandlern erfordert die Einfiihrung ei-
nes Massekonzeptes.! In dem in Abb. 5.1 eingefiihrten Layout wurde ein gemeinsamer Massepunkt
auf den Sourceanschluss des Transistors Q1 bezogen. Die Spannungen vgs und vpg beziehen sich
auf diesen Punkt. Zur besseren Verdeutlichung ist der gemeinsame Massepunkt in Abb. 4.10 ge-
zeigt. Durch diesen zentralen Punkt kann ein sternférmiges Massekonzept realisiert werden. Dieses

! Dies gilt fiir eine erdpotenzialbezogene Spannungsmessung, was die gingige Praxis darstellt.
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sternformige Massekonzept ist notwendig, da es aufgrund von parasitidren Induktivititen in Ver-
bindung mit einer Strominderung zu einem Verzug des Massepunkts kommen kann. Durch den
Anschluss an einem gemeinsamen Punkt kann dieser Einfluss minimiert werden. An dieser Stelle
sei erwéhnt, dass dies nicht fiir die Messung von ig gilt. Fiir die Messung von ig wird ein galvanisch
entkoppeltes Signal ausgewertet, weitere Details sind in Abb. 5.2 dargestellt.

Anschluss Lpp

Messpunkt vpg

Gatetreiber-IC inkl. | #

Spannungsversorgung | Massepunkt

Lotbriicke —ﬁ> 4 Rt J Messpunkt vgs
g383322 Auskopplung ig

Abb. 5.1: Praktische Umsetzung des iFF-Verfahrens. Ferner sind die Messpunkte fiir vgs und vpg
gezeigt. Der Gatetreiber-IC und dessen Spannungsversorgung ist ebenfalls dargestellt.
Das iFF-Verfahren kann mit Hilfe der Lotbriicke ein- bzw. ausgeschaltet werden.

Neben dem sternformigen Massekonzept ist eine niederinduktive Anbindung des Tastkopfes erfor-
derlich. Die parasitdre Induktivitdt und der kapazitive Belag des Spannungstastkopfes limitiert die
Bandbreite des Messsystems. Die parasitdre Induktivitit kann durch kurze Leitungswege, giins-
tige Verlegung der Kabel (keine Leiterschleifen) und eine gute Anbindung des Tastkopfs an die
Leiterplatte reduziert werden.

Die zuvor erwihnten Designrichtlinien fiir das Massekonzept sind trotz ihrer Einfachheit teilwei-
se schwierig im Leiterplattendesign umzusetzen. Dies wird umso schwieriger, je kompakter der
Aufbau des leistungselektronischen Systems wird. In [74] wird auf die Schwierigkeit der Span-
nungsmessung an schnellschaltenden Halbleitern eingegangen und es werden Losungsansétze auf-
gezeigt. Eine Moglichkeit zur Losung dieses Problems stellt eine analog-optisch-isolierte differen-
zielle Spannungsmessung dar, siehe [264]. Durch die differenzielle Messung ist kein gemeinsames
Massekonzept notwendig.

Die Messungen der nachfolgenden Spannungsverlidufe fiir vps wurden mit Hilfe eines passiven
2 kV Tastkopfs mit einer Bandbreite von 400 MHz und einer Eingangskapazitit von 6 pF gemes-
sen. Die Spannung vgs wurde ebenfalls mit einem passiven Tastkopf (Bandbreite 500 MHz, Ein-
gangskapazitit 9.5 pF) gemessen, aber dieser kann lediglich Spannung bis 300 V messen.

Strommessung
Die Strommessung von schnellen Schaltvorgédngen kann nach [253, 265] durch drei Methoden
realisiert werden.

* Die Hall-Effekt-Strommessung ist eine weit verbreitete Strommessmethode. Die Ausnut-
zung des Hall-Effekts ist die Grundlage von vielen kommerziellen Strommesszangen. Mit
dieser Methode werden Bandbreiten von bis zu 150 MHz bei Stromen von 30 A erreicht,
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sieche [266]. Es konnen Wechsel- und Gleichstrome gemessen werden, das Messsignal ist
galvanisch entkoppelt. Als Nachteil dieses Verfahrens ist die absinkende Bandbreite bei stei-
gendem Strommessbereich zu sehen.

* Die Strommessung mit Hilfe eines Shunt-Widerstands bietet eine sehr hohe Bandbreite.
Hohe Stromspitzen konnen ohne Sittigungserscheinungen gemessen werden, siehe [267].
Die hohe Bandbreite resultiert aus einer geringen Induktivitdt des Messwiderstands. Hier-
bei muss bedacht werden, dass sich diese geringe Induktivitit nur auf den Shunt bezieht,
nicht aber auf den gesamten Aufbau des Messwiderstands. In Abhédngigkeit des Aufbaus
des Messwiderstands kann dieser eine signifikante parasitiare Induktivitit besitzen, die das
Schaltverhalten stark beeinflussen kann.

Ein weiterer Nachteil ist die galvanische Kopplung des Widerstandmesssignals. Das in Ab-
schnitt 5.1.1 eingefiihrte sternformige Massekonzept kann gegebenenfalls nicht umgesetzt
werden. Dieses Problem kann durch eine potentialgetrennte Messung des Shuntsignals um-
gangen werden. Die Anforderungen hinsichtlich Gleichtaktunterdriickung und Bandbreite
der Differentialmessung sind jedoch anspruchsvoll.

* Eine weitere Moglichkeit der Strommessung bietet die Rogowskispule, siehe [251]. Wesent-
liche Vorteile dieser Methode sind die galvanische Trennung, die Vermeidung von Sétti-
gungseffekten und eine relativ hohe Bandbreite. Als Nachteil muss die Messbeschriankung
auf Wechselstrome genannt werden. (Es wird lediglich die Stromédnderung gemessen.) Der
tatsdchliche Strom kann durch Integration mit bekannter Anfangsbedingung ermittelt wer-
den.

Nach [268] kommt es zu einer Beeinflussung des Schaltvorgangs durch die Strommessung. Die-
se Beeinflussung entsteht einerseits durch die physikalische Grofle des Stromsensors, der in die
Schaltung integriert werden muss. Dieser vergrofert die Leiterschleife und somit die parasitire
Induktivitit des Hauptstromkreises. Zusétzlich kommt es durch die Impedanz des Messsystems zu
einer zusitzlichen Belastung.

Basierend auf den oben genannten Vor- und Nachteilen der jeweiligen Strommessmethoden wurde
eine Rogowskispule zur Strommessung gewihlt. Dazu wurde der Transformator 7' erweitert und
ein dritter Abgriff eingefiigt. Der Transformator 7" wird fiir das iFF-Verfahren bendttigt. Dadurch
konnte die Beeinflussung des Schaltvorgangs minimal gehalten werden. Durch die galvanische
Trennung konnte das in Abb. 5.2(a) eingefiihrte Massekonzept aufrechterhalten werden.

Das Messsignal entspricht der Stroménderungsrate von ig (dis/dt), siche Abb. 5.2(a) bzw. (4.5).
Es wurde mit Hilfe eines Kabels mit einem Wellenwiderstand von 50 Q zum Oszilloskop gefiihrt
und dort mit einer 50 Q Terminierung abgeschlossen. Die 50 Q Terminierung reduziert Leitungsre-
flexionen. Dies ist notig, da die Impedanz der Rogowskispule nicht auf das 50 Q System angepasst
ist.

Bei der Rogowskispule handelt es sich um ein vielfach umgesetztes Verfahren. Folgende Ar-
beiten zeigen die Funktionsfihigkeit des Konzeptes und vergleichen die Ergebnisse mit Shunt-
Strommessungen, siehe [269, 270]. Aufgrund der Messung der Stroménderung ist es notwendig,
das Signal durch geeignete schaltungstechnische bzw. numerische Verfahren aufzubereiten. Ein
numerisches Verfahren ist in [271] gezeigt, eine analoge Losung ist in [272] aufgefiihrt.

Zur Validierung des Messverfahrens wurde eine Messplatine entwickelt, welche die Strommes-
sung gleichzeitig mit Hilfe eines Shunts und der Rogowskispule erlaubt. Die Umsetzung ist in
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Abb. 5.2(a) gezeigt. Um die parasitidre Induktivitdt des Shunt-Widerstands zu reduzieren, wurde
eine Vielzahl von Widerstidnden parallel geschaltet. Der Spannungsabgriff an den Shunt-Wider-
standen erfolgt in der Mitte des Leitungsstreifens (angedeutet durch zwei Vias). Diese Spannung
wird iiber eine innere Leiterlage an einen Messpunkt gefiihrt, siehe Abb. 5.2(a). An diesem Punkt
wird die Spannung vspune gemessen. Die Spannung der Rogowskispule vgrog wird ebenfalls an ei-
nem Messpunkt abgegriffen. Die Ergebnisse sind in Abb. 5.2(b) gezeigt, die Spannung vgoe wurde
bereits integriert.

Das Spannungssignal der Rogowskispule wurde numerisch integriert. Das Ergebnis dieser Inte-
gration ist in Abb. 5.2(b) gezeigt. Das Spannungssignal vgp,ne wurde mit einer analog-optisch-
isolierten Differenzmessung durchgefiihrt, siehe [264].
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Abb. 5.2: Vergleich der Strommessmethoden Rogowskispule und Shunt. In (a) ist das schemati-
sche Layout zur gleichzeitigen Messung des Sourcestroms is mit Hilfe eines Shunts und
durch die Rogowskispule gezeigt. In (b) ist das gemessene Signal der beiden Strom-
messmethoden aufgefiihrt, gezeigt fiir Vppp = 500V und i, =20 A

Beide Messergebnisse zeigen eine gute Ubereinstimmung des Stroms is. In den in Abb. 5.2(b) ge-
zeigten Messergebnissen konnte eine Stromédnderungsgeschwindigkeit von is mit mehr als 30 A/ns
gemessen werden. Die Rogowskispule zeigt eine etwas geringere Amplitude, was mit der geringe-
ren 3-dB Grenzfrequenz der Rogowskispule erklédrt werden kann. Diese ist um Faktor 3 geringer als
die Bandbreite der analog-optisch-isolierten Differenzprobe (800 MHz). Eine vergleichbare Studie
wurde in [270] durchgefiihrt. Auch hier wurde gezeigt, dass die Rogowskispule eine hinreichend
hohe Bandbreite besitzt.

Die Shunt-Messung konnte nicht fiir alle Messungen eingesetzt werden, da die analog-optisch-
isolierten Differenzprobe die zur Messung notwendig ist nicht fiir die gesamte Bearbeitungszeit
zur Verfiigung stand. Aus diesem Grund wurde die Strommessung mit Hilfe der Rogowskispule
durchgefiihrt.
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5.1.2 Transiente Messergebnisse

In dem nachfolgenden Abschnitt wird ein GaN-HEMT mit einer Durchbruchspannung von 650 V
und einer Stromtragfihigkeit von 60 A vermessen, siehe [202]. Wie in Abschnitt 5.1.1 beschrieben
erfolgt die Spannungsmessung potenzialbezogen. Im Gegensatz hierzu wird der Strom ig durch das

ausgekoppelte Spannungssignal des Transformators 7 gemessen. Dieses Verfahren ist ebenfalls in
Abschnitt 5.1.1 beschrieben.

Die transienten Verldufe der Drain-Source-Spannung vpg und der Gate-Source-Spannung vgg fiir
das Einschalten des GaN-HEMTs Q) sind in Abb. 5.3(a) gezeigt, die Abb. 5.3(b) zeigt vps und den
Sourcestrom is. Die Spannung vps ist aufgrund einer besseren Ubersicht sowohl in Abb. 5.3(a) als
auch in Abb. 5.3(b) aufgefiihrt. Beide Abbildungen zeigen das Einschaltverhalten fiir eine Span-
nung von Vppp = 500 V und einen Schaltstrom von i, =20 A. Die gemessenen transienten Verldufe
werden fiir die Bestimmung der Einschaltenergie Ey,m—on genutzt. Die Definition der Zeitpunkte
des Beginns und des Endes des Einschaltvorgangs sind in Abschnitt 3.1 definiert.
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(a) Einschaltvorgang vps und vgs (b) Einschaltvorgang vpgs und ig

Abb. 5.3: Vergleich des Einschaltvorgangs des konventionellen Gatetreibers und des iFF-Verfah-
rens fiir einen GaN-HEMT mit Vppp = 500V und ii, = 20 A. Abbildung (a) zeigt vpg
und vgs. Abbildung (b) zeigt nochmals vpg (vereinfacht zeitliche Zuordnung) und is.

Fiir den konventionellen Gatetreiber wurde ein Gatevorwiderstand von Rg on = 0 verwendet.
Dies stellt somit den schnellstmoglichen Einschaltvorgang dar. Das iFF-Verfahren wurde mit ei-
nem Gatevorwiderstand von Rgon = 9.1 Q betrieben. Fiir das iFF-Verfahren ist zu Beginn des
Schaltvorgangs ein langsameres Absinken der Spannung vpg messbar. Dies kann durch den gro-
Beren Gatevorwiderstand Rg on und die Induktivitidt der Sekundirseite des Transformators Lt gec
erklart werden.

Im mittleren Bereich des Schaltvorgangs (180 V < vpg < 400 V) sinkt die Spannung vpg mit ver-
gleichbarer Geschwindigkeit fiir beide Gatetreiber ab. Unterschreitet die Spannung vpg = 180V,
reduziert sich die Fallgeschwindigkeit der Spannung vpg fiir den konventionellen Gatetreiber. Das
kann durch den hoheren Wert der Drain-Gate-Kapazitit Cpg erklédrt werden. Diese nimmt signifi-
kant im unteren Spannungsbereich zu. Der Zusammenhang zwischen Cpg und der Schaltgeschwin-
digkeit wurde in Abschnitt 3.3.5 diskutiert. Im Gegensatz hierzu fillt die Spannung vpg mit dem
iF F-Konzept mit konstanter Anderungsgeschwindigkeit ab, bis die Spannung vpg null erreicht hat.
Das Schaltverhalten deckt sich mit den Simulationsergebnissen aus Abschnitt 4.2.2.
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Aufgrund der hohen Anderungsgeschwindigkeit von is und der von Lcs eff induzierten Spannung
ist die Messung der Gate-Source-Spannung vgs duBerst schwierig, siehe Abb. 3.9. Eine Aussage
beziiglich der Wirksamkeit des Transformators ist durch die Messung der Spannung vgs nicht
moglich. An dieser Stelle sei auf den Vergleich zwischen Messung und Simulation verwiesen,
siche Abb. 6.2. Die Simulation erlaubt es, den Spannungsverlauf ohne den Einfluss von parasitiren
Elementen sichtbar zu machen.

Der Sourcestrom ig ist in Abb. 5.3(b) gezeigt, die Stromsteilheit ist fiir beide Gatetreiber nahezu
identisch. Fiir den konventionellen Gatetreiber ist der Stromanstieg begrenzt, wenn die Spannung
vps unter 180V fillt. Im Gegensatz hierzu steigt der Strom ig fiir das iF'F-Verfahren weiter an,
was zu einem hoheren Maximalwert des Stroms ig fiihrt.

Das Einschaltverhalten der Drain-Source-Spannung vpg des konventionellen Gatetreibers ist fiir
unterschiedliche Spulenstrome i, (20 A, 40 A und 60 A) in Abb. 5.4(a) gezeigt. Wihrend des An-
stiegs des Stroms ig fillt die Spannung vpg ab, dieser Zusammenhang ist in Abb. 3.10 dargestellt.
Mit zunehmendem Wert von iy, ist dieser Effekt stirker ausgepridgt. Ab einem Spannungswert von
vps < 180V wird der Spannungsabfall von vpg durch den zunehmenden Wert der spannungs-
abhédngigen Drain-Gate-Kapazitit limitiert. Der groere Wert der Drain-Gate-Kapazitit fiihrt zu
einem grofleren Kompensationsstrom, der durch die Gateschleife abgefiihrt werden muss. Der
Kompensationsstrom reduziert die Flankensteilheit von vpg, wie in Abb. 3.12 dargestellt. Dieser
Zusammenhang ist nahezu unabhiingig vom Spulenstrom iy, siche Abb. 5.4(a).
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(a) Konventioneller Gatetreiber (b) iFF-Verfahren

Abb. 5.4: Vergleich des konventionellen Gatetreibers und des iF/F-Verfahrens fiir den GaN-HEMT
mit Vppp = 500 V und unterschiedlichen Werten von i;.. In (a) fiir den konventionellen
Gatetreiber und in (b) fiir das iFF-Verfahren.

Das Einschaltverhalten der Spannung vpg fiir das iFF-Verfahren ist in Abb. 5.4(b) dargestellt. Es
sind die Spannungsverldufe fiir die gleichen Spulenstrome wie in Abb. 5.4(a) gezeigt. Im Vergleich
zum konventionellen Gatetreiber ist der Verlauf von vpg fast identisch fiir die unterschiedlichen
Spulenstrome i . Dieses Verhalten kann durch den selbstverstirkenden Effekt des iFF-Verfahrens
erkliart werden. Es wurde in Abschnitt 4.2.2 simulativ nachgebildet und in Abschnitt 4.3.1 er-
ginzend beschrieben. Die stetige Zunahme der Stromédnderungsgeschwindigkeit von is und der
Spannungsabfall iiber der Induktivitit Lzwg fiihrt zu dem gleichméBigen Abfall der Drain-Source-
Spannung vps.
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Gatestrommessung: Wie in Abschnitt 4.2.2 gezeigt, kann durch das iFF-Verfahren der Gatestrom
ig erhoht werden. Zur Verifikation dieser Gatestromerh6hung wird der Spannungsabfall tiber den
Rg on mit Hilfe eines Differenztestkopfes gemessen und daraus der Gatestrom ig errechnet. In
Abb. 5.5(a) ist fiir den konventionellen Gatetreiber und in Abb. 5.5(b) ist fiir das iF'F-Verfahren
der Gatestrom ig und die Gate-Source-Spannung vgs gezeigt. Aus Griinden der Vergleichbarkeit
sind beide Messungen mit Rg on = 9.1 Q gemessen. Die Spannung wurde mit Vppp = 500V und
der Spulenstrom mit ip, = 24 A gewihlt.

0.6

0.4

<]

0.2

t [ns] t [ns]

(a) Gatestrom ig fiir den konventionellen Gatetreiber (b) Gatestrom ig fiir das iFFF-Verfahren

Abb. 5.5: Vergleich des Gatestroms ig und der Gate-Source-Spannung vgs fiir den konventionellen
Gatetreiber und das iF/F-Verfahren mit einem GaN-HEMT. In (a) fiir den konventionel-
len Gatetreiber und in (b) fiir das iF/F-Verfahren. Die Ergebnisse sind fiir Rg on = 9.1 Q,
i, =24 A und Vppp = 500V dargestellt.

Fiir den konventionellen Gatetreiber konnte ein maximaler Gatestrom ig von etwa 0.5 A gemes-
sen werden. Durch die Nutzung des iF/F-Verfahrens konnte der maximale Gatestrom ig auf etwa
2.8 A erhoht werden. Der Transformator 7 speist somit eine Spannung von ungefihr -18 V in die
Gateschleife ein. Diese Spannung wurde ebenfalls gemessen, die Darstellung erfolgt in Abb. 5.7.
Durch das iFFF-Verfahren konnte der Maximalwert des Gatestroms ig um mehr als 500 % gestei-
gert werden. Diese Erhohung des Gatestroms erlaubt nun die schnellere Umladung von Cpg und
fiihrt somit zu einem schnelleren Schaltvorgang.

Der maximale Gatestrom iG max fiir den konv. Gatetreiber und das iF/F-Verfahren ist in Abb. 5.6(a)
in Abhingigkeit von if, gezeigt. Fiir den maximalen Gatestrom ig max des konventionellen Gate-
treibers ergibt sich ein annidherend konstanter Wert liber den gesamten Strombereich von ip. Im
Gegensatz dazu zeigt sich fiir das iFF-Verfahren eine konstante Zunahme des Stroms iG max.

Ab einem Spulenstrom i, = 22 A kommt es zu einem Ende des Anstieges von iG max. Dies kann
mit dem Erreichen der maximalen Stromédnderungsgeschwindigkeit von ig begriindet werden. Wie
in Abb. 5.2(b) fiir einen Spulenstrom von ip, = 20 A gezeigt wurde, konnte eine Stromsteilheit
von mehr als 30 A/ns gemessen werden. Aufgrund der Induktivitidt Lzwg, die einen Wert von
14 nH besitzt (9 nH davon entfallen auf die AVT der Diode Dgwp) und einer Spannung Vppp von
500V ist eine maximale Stromsteilheit von 35 A/ns moglich. Wird diese erreicht, nimmt der Strom
ig nicht weiter zu, da die Spannung der Sekundirseite des Transformators 7 proportional zur
Stroménderung von ig ist.
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Abb. 5.6: Der Strom iG max und die Spannung Vipg min fiir das iFF-Verfahren mit einem GaN-
HEMT. In (a) ist der maximale Gatestrom iG max in Abhéngigkeit von iy, aufgefiihrt und
in (b) ist die Spannung Vg min in Abhédngigkeit von i, dargestellt. Die Ergebnisse sind
fiir Rg on = 9.1 Q und Vppp = 500 V gezeigt.

Die minimale sekundirseitige Spannung des Transformators T Vigg min ist in Abb. 5.6(b) gezeigt.
Die Spannung Vi min nimmt betragsmiBig mit steigendem Wert des Spulenstroms 7r, zu. Wird ein
Spulenstrom von if, = 14 A erreicht, kommt es zu einer Limitierung des (betragsmifBigen) Anstiegs
der Spannung Vigp min, da die maximale Stroménderungsgeschwindigkeit fiir ig von 35 A/ns er-
reicht wurde. Dieser Versatz zwischen Erreichen der betragsméBigen maximalen Spannung vigg min
und des maximalen Gatestroms iG max kann durch die parasitire Induktivitét der Gateschleife L eff
begriindet werden. Die Induktivitét Lg e verhindert die sprunghafte Anderung des Stromwerts.

In Abb. 5.7(a) und Abb. 5.7(b) ist jeweils der Gatestrom ig und die Spannung vipg min fiir i, = 18 A
bzw. i, = 36 A abgebildet.
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Abb. 5.7: Der Strom ig und die Spannung v;gr sind fiir das iF'F-Verfahren mit einem GaN-HEMT
gezeigt, in (a) ist ig und vipp fiir i = 18 A und in (b) fiir if = 36 A abgebildet. Die
Ergebnisse sind fiir R on = 9.1 £ und Vppp = 500 V gemessen.
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Fiir i7, = 18 A zeigt sich aufgrund der kiirzeren Zeit des Stromanstieges von ig eine kiirzere Phase
der negativen Spannung v;igp, siehe hierzu Abschnitt 3.5 Zeitabschnitt IT und III. Der Minimalwert
VON ViFF ViFF,min Wird erreicht, bevor der Strom ig seinen Maximalwert erreicht hat. Wie bereits
erwihnt, kann dies mit der parasitiren Induktivitit Lg efr begriindet werden. Eine Spannung von
virr = —18 V wird in die Gateschleife eingekoppelt, da sich die maximale Stroménderungsge-
schwindigkeit fiir is von 35 A/ns eingestellt hat. Die Induktivitit Lg efr von etwa 10nH (groB-
tenteils bedingt durch den Gatetreiber-IC) limitiert die Stroménderungsgeschwindigkeit auf unter
1.8 A/ns.

Diese Limitierung wird fiir einen hoheren Laststrom i, noch deutlicher, wie in Abb. 5.7(b) gezeigt
ist. Die Spannung vipr hat ihren Endwert bei t = —1 ns erreicht, ab diesem Zeitpunkt steigt der
Strom ig von 1 A auf 3 A weiter an. Zur Verdeutlichung ist das Erreichen des Minimalwertes
ViFF,min Mit einer horizontalen Linie in Abb. 5.7(a) und in Abb. 5.7(b) markiert.

Im Folgenden wird der gemessene Strom ig mit theoretischen Uberlegungen verglichen. In Tab. 2.3
wurde fiir den GaN-HEMT ein maximaler Gatestrom ig von 14.7 A ermittelt. Dieser theoretische
Wert wurde aufgrund des endlichen Widerstands des Gatetreibers nicht erreicht. Selbst fiir die in
Abb. 3.6 anndhernd ideale Simulation wurde lediglich ein Gatestrom ig von 7.3 A bestimmt. Dieser
Wert wurde auch fiir das iF'F-Verfahren nicht gemessen. Die in Abb. 5.6(a), bzw. in Abb. 5.7(b),
dargestellten Messergebnisse zeigen einen maximalen Gatestrom ig von etwa 3 A. Des Weiteren
verhindert die parasitire Induktivitit der Gateschleife Lg ¢t €in schnellen Anstieg des Stroms ig.
Diese Limitierung der Anstiegsgeschwindigkeit konnte in Abb. 5.7 messtechnisch nachgewiesen
werden.

Ausschaltverhalten: In Abb. 5.8 ist das Ausschaltverhalten des GaN-HEMTs fiir unterschiedliche
Spulenstrome i, gezeigt. In Abb. 5.8(a) und Abb. 5.8(b) ist die Drain-Source-Spannung vpg bzw.
die Gate-Source-Spannung vgg fiir den konventionellen Gatetreiber dargestellt.

Fiir einen Strom von i, = 20 A steigt die Spannung vpg langsamer an als im Vergleich zu den hohe-
ren Spulenstromen. Dieses Verhalten kann durch das Laden der parasitidren Kapazitit des Schalt-
knotens Cp,; sw erklirt werden, siehe Abschnitt 3.4. Je hoher der Strom i, ist, desto schneller wird
der Knoten umgeladen. Fiir die Strome ip, = 40 A und i, = 60 A zeigt sich kaum ein Unterschied,
dies kann durch die limitierte Bandbreite des eingesetzten Messmittels begriindet werden, siehe
Abschnitt 5.1.1. Der gemessene Uberschwinger der Drain-Source-Spannung vpg steigt mit zuneh-
mendem Wert von i1 . Dieser Zusammenhang ist in Abb. 5.9 weiterfithrend verdeutlicht und wird
im Anschluss diskutiert.

Wird hingegen die Gate-Source-Spannung vgs betrachtet, zeigt sich ein unterschiedlicher Verlauf
fiir die Strome i, =40 A und ip, = 60 A. Mit ip, =40 A kann ein sicheres Ausschalten noch gewéhr-
leistet werden. Wird hingegen der Verlauf der Gate-Source-Spannung vgg fiir ip, = 60 A betrachtet,
steigt die Spannung vgs wieder iiber die Schwellspannung des Transistors an, siche Abb. 5.8(b)
und Abb. 5.8(d) jeweils mit einem Kreis markiert. Dieses Verhalten kann durch die Spannungs-
induktion durch Lcg cfr erklirt werden. Diese Spannung wirkt der Gatetreiberspannung entgegen
und kann daher zu einem parasitiren Schalten fiihren.

In Abb. 5.8(c) und Abb. 5.8(d) sind die Drain-Source-Spannung vpg bzw. die Gate-Source-Span-
nung vgs fiir das iFF-Verfahren dargestellt. Der Verlauf der Drain-Source-Spannung vpg ist bis
Sns etwa deckungsgleich mit dem Verlauf des konventionellen Gatetreibers, siehe Abb. 5.8(a)
und Abb. 5.8(c). Nach 5ns kommt es fiir den Schaltvorgang mit ii, = 60 A zu einem parasitdren
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Schalten und somit sinkt die Spannung vpg wieder ab. Dieser Spannungseinbruch ist aber nur
temporir, die Gate-Source-Spannung vgs kann wieder abgesenkt werden und die Spannung vpg
steigt wieder an. Durch dieses Verhalten zeigt sich ein zweiter Uberschwinger, der einen hoheren
Maximalwert von vpg aufweist.
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Abb. 5.8: Vergleich des Ausschaltverhaltens des konventionellen Gatetreibers und des iFF-
Verfahrens fiir unterschiedliche Werte von i;. Die Abbildungen (a) und (b) zeigen die
Verldufe der Drain-Source-Spannung vpg und der Gate-Source-Spannung vgg fiir den
konventionellen Gatetreiber, die Abbildungen (c) und (d) zeigen die Verldufe von vpg

und vgg fiir das iFF-Verfahren.

Die Erhohung des Risikos des parasitidren Schaltens wird bei der Betrachtung der Gate-Source-
Spannung vgs fiir die gezeigten Werte von i1, noch deutlicher. Fiir einen Strom von i, = 20 A
verstirkt sich die Schwingung der Spannung vgg ab t = 1 ns im Vergleich zu dem konventionellen
Gatetreiber, siche Abb. 5.8(b) und Abb. 5.8(d). Fiir die Strome i;, = 40 A und i, = 60 A kommt
es zu einer signifikanten Schwingung der Gate-Source-Spannung vgs. Fiir i, = 40 A kann die-
se Schwingung noch ausreichend geddmpft werden, fiir ii, = 60 A gelingt das nicht mehr. Daher

kommt es zu einem parasitdren Schalten und die Spannung vpg sinkt wieder ab, wie in Abb. 5.8(c)
gezeigt wurde.
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Dieses parasitire Schalten kann auch bei der Betrachtung des maximalen Uberschwingers der
Spannung vps beobachtet werden. Dazu wird in Abb. 5.9 der maximale Uberschwinger der Span-
nung vps in Abhiingigkeit des Stroms i gezeigt. Eine Definition des Uberschwingers von vpg ist
in Abb. 3.15(a) dargestellt. Bis zu einem Stromwert von ip, = 50 A zeigt sich ein deckungsglei-
cher Verlauf des Uberschwingers der Spannung vpg fiir den konventionellen Gatetreiber und das
iFF-Verfahren. Mit zunehmendem Strom i;, kommt es zu einer konstanten Zunahme des Uber-
schwingers von vpg.
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Abb. 5.9: Uberschwinger der Spannung vpg im Ausschaltmoment fiir den GaN-HEMT

Fiir Werte i;, > 50 A zeigt sich fiir den konventionellen Gatetreiber eine Abnahme des Uberschwin-
gers von vps. Diese Abnahme kann mit der durch Lcg e eingekoppelten Spannung begriindet
werden. Sie limitiert die Schaltgeschwindigkeit des Ausschaltvorganges, was den Uberschwinger
von vpg langsamer mit dem Strom if, ansteigen ldsst. Fiir das iF'F-Verfahren zeigt sich fiir Wer-
te i, > 50 A ein sprunghafter Anstieg des Uberschwingers von vpg. Dieser Anstieg kann durch
das parasitidre Schalten wihrend des Ausschaltvorgangs erklédrt werden. Der transiente Verlauf der
Spannung vpg ist in Abb. 5.8(c) fiir i, = 60 A gezeigt. Der Grund fiir dieses parasitire Schalten
ist die Einkopplung durch das iFF-Verfahren. Obwohl der Gatetreiber iiber einen separaten Aus-
schaltpfad verfiigt, siehe Abb. 4.9(b), kommt es zu einer Erhohung der Gatespannung vgs, siche
Abb. 5.8(d). Die Anbindung des Ausschaltpfades ist nicht ausreichend niederohmig, um das para-
sitdre Einschalten zu unterdriicken.

Eine Modifikation des iF'F-Verfahrens ist in Anhang C gezeigt. Diese erlaubt mit Hilfe einer Diode,
dass keine hohe positive Spannung iiber der Sekundérseite des Transformators anliegt. Dadurch
kann ein parasitires Schalten weitestgehend ausgeschlossen werden.

Der genutzte GaN-HEMT hat eine maximal zuldssige Drain-Source-Spannung von 650 V. Fiir Zei-
ten unter 1 us darf die Spannung aber auf 750 V ansteigen, siehe [202]. Aufgrund dieser Limitie-
rung muss der maximale Schaltstrom bei einer Schaltspannung von 500 V zwar nicht eingeschrénkt
werden, trotzdem ist es sinnvoll, den maximalen Schaltstrom auf 50 A zu limitieren, um ein para-
sitdres Schalten auszuschlieBen.

Maximale Gate-Source-Spannung: Durch das iFF-Verfahren wird der Schaltvorgang beschleu-
nigt. Dies wird erreicht, indem der Gatestrom ig erhoht wird. Diese Erhohung wird durch die
induzierte Spannung der Sekundirseite des Transformators 7" vipp ermoglicht. Wie in Abb. 5.3(a)
dargestellt, fiihrt diese Spannung vigr zu einer tempordren Erhohung der Gate-Source-Spannung
VGS-
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Die zuléssige Gate-Source-Spannung vgs des Transistors liegt zwischen -10V und 7 V. Fiir Zeit-
phasen unter 1ps darf die Spannung zwischen -20V und 10V liegen, siehe [202]. Diese Span-
nungsgrenzen sind in Abb. 5.10(a) und Abb. 5.10(b) eingezeichnet. Die maximale Gate-Source-
Spannung vgs max und die minimale Gate-Source-Spannung vGs min Sind in Abb. 5.10(a) fiir das
in Abschnitt 5.1.1 bzw. Abb. 4.11 eingefiihrte Messverfahren dargestellt. Die Werte vGs max und
vGs,min Werden in Abhingigkeit des Spulenstroms i, dargestellt.
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Abb. 5.10: Maximale (vGsmax) und minimale (vGs min) Gate-Source-Spannung in Abhingigkeit
von i, in (a) fiir das in Abschnitt 5.1.1 eingefiihrte Massekonzept und in (b) fiir ei-
ne differenzielle Spannungsmessung der Gate-Source-Spannung vgs. Die Ergebnisse
sind fiir RG on = 0 €2 fiir den konventionellen Gatetreiber, Rg on = 9.1 Q fiir das iFF-
Verfahren, Rg off = 0 Q und Vppp = 500V dargestellt.

Fiir den konventionellen Gatetreiber ist die Spannung vGs max und vGs min fiir den gesamten Strom-
bereich von ii, im zuldssigen Bereich. Die minimale Spannung vGs min sinkt mit zunehmendem
Strom ab. Dieses Verhalten kann mit der iiber Lcs ef induzierten Spannung erklirt werden, sie-
he Abb. 5.8(b). Mit steigendem Wert von i1, nimmt die Stroméinderungsgeschwindigkeit zu und
somit die induzierte Spannung iiber Lcg ¢fr. Mit dem Einsatz des iFF-Verfahrens wird die maxi-
mal zuldssige Gate-Source-Spannung vGs max Mmit einem Strom von ij, = 32 A iiberschritten. Die
minimal zuldssige Spannung vGs min Wird erst bei einem Wert von ip, = 52 A unterschritten. Wie
zuvor erwihnt, ist in Anhang C eine Erweiterung des iF'F-Verfahrens aufgefiihrt, welches die Wir-
kung des iFF-Verfahrens im Ausschaltvorgang minimiert und somit die Spannung vGs min Sicher
im zuldssigen Bereich halten kann.

In Abb. 5.10(b) wurde die Messung mit Hilfe eines differentiellen Tastkopfs durchgefiihrt, sie-
he [264]. Mit Hilfe des differentiellen Tastkopfes konnte die Spannung vgs zwischen dem Kiihl-
korperanschluss (dieser ist elektrisch mit dem Sourceanschluss S verbunden) und dem Gatean-
schluss G gemessen werden. Durch den Einsatz des differentiellen Tastkopfes konnte der Einfluss
von Lcs eff reduziert werden, wodurch die Spannung vgs max nicht den zuldssigen Bereich ver-
lasst. Durch diese Messung kann bestétigt werden, dass der zuldssige Bereich der Gate-Source-
Spannung bis zu einem Strom von ip, = 40 A eingehalten wird, Messwerte bis 60 A liegen leider
nicht fiir diese Messung vor.
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5.1.3 Schaltverluste

Die Bestimmung der Einschaltenergie Eyym—on erfolgt durch die Auswertung der in Abb. 5.3(a)
und Abb. 5.3(b) gezeigten transienten Verldufe von vpg und is. Die Definition der Einschaltener-
gie ist in Abschnitt 3.2 eingefiihrt. Der Schaltvorgang beginnt, wenn der Sourcestrom is 10 % des
Schaltstroms erreicht hat und er endet, wenn die Spannung vpg auf 10 % ihres Nennwertes (Vppp)
gefallen ist. Die Einschaltenergie E,m—on 1St in Abb. 5.11 fiir sechs unterschiedliche Gatevorwi-
derstinde R on fiir den konventionellen Gatetreiber gezeigt.

120 9.2Q 5€ 220
90 |- i - .| konventionell mit R on = 1L
= 6.5 Q%O',\'/"” -1 konventionell mit Rgon = 0Q
= A
g a0 f . |
5 i SAEN iFF-Verfahren mit Rg on = 9.2 Q
0 . |
--- konventionell

-30 | —— (FF-Verfahren ]

0 10 20 30 40 50 60
it [A]

Abb. 5.11: Einschaltenergie Ey,qm—on in Abhidngigkeit des Spulenstroms ip,

Die Einschaltenergie Eyym—on steigt mit zunehmendem Strom ;. Dieser Anstieg ist iiberproportio-
nal. Der erhohte Anstieg der Einschaltenergie Eq,—on beruht auf dem zum Schaltstrom proportio-
nalen Einfluss der Common-Source-Induktivitét Lcg efr, sieche Abb. 3.9. Des Weiteren konnte eine
direkte Korrelation zwischen einer Erhohung des Gatevorwiderstands Rg on und der Zunahme der
Einschaltenergie Ey,m—on gemessen werden, dies ist in Abb. 3.6 genauer beschrieben.

Durch den Einsatz des iFF-Verfahrens wurde eine anndhernd konstante Einschaltenergie fiir den
gesamten Bereich von iy, erreicht. Fiir einen Schaltstrom von i, = 60 A kann eine Reduzierung
der Einschaltenergie von 78 % verzeichnet werden. Hierbei wurde eine Einschaltenergie von 80 puJ
fiir den konventionellen Gatetreiber mit Rg on = 0 Q gemessen, die durch das iFF-Verfahren mit
RG.on = 9.2 auf 17 pJ reduziert werden konnte.

Die konstante Einschaltenergie Eyyqm—on tiber den gesamten Strombereich iy des iFF-Verfahrens
kann durch die Erhohung der Stromsteilheit wihrend des Schaltens zuriickgefiihrt werden. Durch
die hohe Stromsteilheit erhoht sich der Spannungsabfall {iber der parasitiren Induktivitét der Leis-
tungsschleife Lzwg, welche die anliegende Spannung am Schalter reduziert bzw. auf null Volt
absenkt, siche Abb. 3.10 und Abb. 3.17(b). Liegt keine Spannung am Schalter an, entstehen auch
keine Verluste.

Ein baugleicher Transistor, lediglich mit halber Stromtragfdhigkeit, wurde in [223] und [236]
vermessen. Die Autoren messen eine Einschaltenergie Eym—on von 80 W fiir Vpg = 400V und
i, = 37A. Im Vergleich hierzu konnte mit einem Bauteil mit doppelter Stromtragfihigkeit die
Verlustleistung auf 17 pJ reduziert werden. Die Ergebnisse aus [223] und [236] konnten mit dem
konventionellen Gatetreiber nachvollzogen werden.

Ein weiteres Beispiel wurde in [273] fiir einen p-Gate GaN-HEMT gezeigt, hier mit Vppp = 500 V
und ip, = 10 A. In diesem Fall summiert sich die Einschaltenergie Eyyqm—on zu 32 pJ. Weitere Mess-
ergebnisse fiir einen p-Gate GaN-HEMT wurden in [64] fiir Vppp =400V and ip, = 18 A gezeigt.
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Die Autoren zeigen eine Einschaltenergie Ey,m—on fiir diese Konfiguration von 60 pJ. Werden diese
Ergebnisse mit dem iFF-Verfahren verglichen, zeigt sich eine signifikante Reduzierung der Ein-
schaltenergie. Es ist moglich, die Einschaltenergie Eyym—on um iiber zwei Drittel zu reduzieren.

5.1.4 Messung des Aufwartswandlers

Die in Abb. 6.3 vorgestellten Ergebnisse sind aufgrund der in Abschnitt 5.1.1 dargestellten Heraus-
forderungen hinsichtlich der Genauigkeit der Spannungs- und Strommessung limitiert. Aus diesem
Grund wurde ein Aufwirtswandler entwickelt, um die Effizienz des Wandlers mit dem konven-
tionellen Gatetreiber und dem iFF-Verfahren zu vermessen. Beide Ansétze wurden zur besseren
Vergleichbarkeit mit Rg on = 3 € vermessen und die Ergebnisse sind in Abb. 5.12 gezeigt. Der
Wandler wird mit einer Eingangsspannung von Vi, = 230V und einer Ausgangsspannung von
Vout = 400V betrieben.

98.5
98  fsw=500kHz _— ____._ __
g 7 fsw =T750kHz |
s 97t o i
96.5 + — (FF-Verfahren |
- - - konventionell
96 L ! |

0.5 1 1.5 2 25 3
P, kW]

Abb. 5.12: Gemessene Effizienz des Aufwirtswandlers mit dem konventionellen Gatetreiber und
dem iFF-Verfahren

Der Aufwirtswandler wurde im nicht liickenden Betrieb vermessen, der Strom iy, ist im dargestell-
ten Bereich immer positiv. Durch diese Betriebsart wurde ein hartes Einschalten gewihrleistet. Der
Aufwirtswandler wurde fiir zwei Frequenzen (fsw = 500 kHz und fsw = 750 kHz) vermessen.

Fiir eine Schaltfrequenz von fsw = 500 kHz konnte im héheren Leistungsbereich eine signifikante
Verbesserung der Effizienz erzielt werden. Dieses Verhalten kann durch den selbstverstiarkenden
Effekt des iFFF-Verfahrens erkldrt werden, was sich auch in Abb. 6.3 zeigt. Hier war es durch den
Einsatz des Ansteuerverfahrens moglich, die Einschaltverluste iiber den gesamten Strombereich iy,
konstant zu halten.

Mit hoherer Schaltfrequenz (fsw = 750 kHz) ist die Effizienzsteigerung noch stirker ausgeprigt.
Durch den Einsatz des iFF-Verfahrens war es moglich, die Ausgangsleistung Py, von 2.3 kW auf
3.1kW zu erhohen, was einer Steigerung von 35 % entspricht. Dies ist gelungen, da die Sperr-
schichttemperatur des Transistors Q1 durch die Minimierung der Schaltverluste reduziert wer-
den konnte. Aufgrund des positiven Temperaturgradienten des Leitwiderstands des Transistors Q1,
konnten durch die reduzierte Sperrschichttemperatur ebenfalls die Leitverluste minimiert werden.
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5.2 Messergebnisse fiir einen SiC-MOSFET

Prototyp

Im Gegensatz zum GaN-HEMT wird der SiC-Transistor in einem Standardgehéduse vermessen. Bei
dem Gehéduse handelt es sich um ein TO247-4 Gehiuse. Es verfiigt iiber einen vierten Anschluss,
der es ermdglicht, den Gatestrom ig und den Sourcestrom ig direkt am Halbleiter zu trennen, siehe
Abschnitt 2.2.6 bzw. Abb. 2.9(b).

(a) Bild der Leistungsstufe (b) Transformator 7'
ViFF Draufsicht Schnitt A
L .
' A s
: i ]
. d : T
; } | : =
i H 8
: . . i i = .
— | ] e =

VRog A—»

BLayer 1 MLayer 2 llLayer 4 @ Via[ |PCB

(c) Layout des Transformators T (d) Primirseite von T (e) Sekundérseite des Transformators T

Abb. 5.13: Bild des SiC-Prototypenaufbaus, in (a) ist die Leistungsstufe mit dem Transistor Q;
und dem Transformator 7" gezeigt. Der Gatetreiber ist auf der Riickseite des PCBs
montiert. In (b) ist der Transformator 7' im Detail gezeigt. Der baugleiche Prototypen-
aufbau wird auch fiir die Messung des Si-MOSFET verwendet, siche Abschnitt 5.3. In
(c) ist die schematische Layoutdarstellung des Transformators 7' gezeigt. Die Sekun-
dérseite ist mit Hilfe eines PCBs realisiert. Die in (d) gezeigte Primérseite des Transfor-
mators 7 ist aus Messing gefertigt und hat eine U-formige Kontur. Die Sekundérseite
des Transformators 7 ist in (e) gezeigt.

Die Leistungsstufe ist in Abb. 5.13(a) gezeigt. Es sind die Eingangskapazitit Cj,, die Ausgangs-
kapazitidt Cyy, der Transformator 7', der Leistungstransistor Q; und die Freilaufdiode Dpwp zu
sehen. Der Gatetreiber ist auf der Riickseite des PCBs montiert.

Der Transformator 7" ist in Abb. 5.13(b) im Detail gezeigt. Eine schematische Darstellung des
Transformators ist in Abb. 5.13(c) aufgefiihrt. Die Primérseite des Transformators 7 ist aus einem
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U-formigen Messingstiick gefertigt. Durch dieses Messingstiick fliet der Sourcestrom is und ge-
neriert innerhalb der Aussparung ein homogenes magnetisches Feld, siehe Abschnitt 4.3.3. In diese
Aussparung wird ein PCB integriert. Auf dem PCB ist eine Spule realisiert, in welcher das durch
is generierte magnetische Feld eine Spannung induziert. Diese Spule stellt die Sekundérseite des
Transformators dar. Die praktische Realisierung der Primérseite ist in Abb. 5.13(d) gezeigt. Die
Sekundirseite ist in Abb. 5.13(e) abgebildet.

5.2.1 Transiente Messergebnisse

Ein Vergleich des konventionellen Gatetreibers und des iFF-Verfahrens ist in Abb. 5.14(a) fiir
Vppp = 600V und i, = 30 A gezeigt. Fiir beide Verfahren wurde ein Einschaltwiderstand Rg on
von 0 Q verwendet. In Abb. 5.14(b) ist das Messergebnis fiir Vppp = 800 V und i, = 30 A gezeigt.
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(a) vps und ig fiir Vppp = 600 V (b) vps und is fiir Vppp = 800 V

Abb. 5.14: Vergleich des konventionellen Gatetreibers und des iFF-Verfahrens fiir einen SiC-
MOSFET mit Rg on =0 und ip, =30 A.In (a) ist vpg und is fiir Vppp = 600 V gezeigt,
in (b) ist vps und ig fiir Vppp = 800 V gezeigt.

Die Spannung vpg und der Sourcestrom ig sind in Abb. 5.14(a) und Abb. 5.14(b) dargestellt. Fiir
den konventionellen Gatetreiber sinkt wéihrend des Stromanstiegs von ig die Spannung vps auf-
grund des Spannungsabfalles iiber Lzwgk ab. Dieser Zusammenhang wird in Abb. 3.10 und Ab-
schnitt 3.5 dort in Zeitabschnitt IT und III erldutert. Erreicht i den Wert von i, féllt die Spannung
vps ab, aber die Anderungsgeschwindigkeit der Spannung vps nimmt mit fortschreitender Zeit ab.
Dieses Verhalten kann durch den spannungsabhingigen Wert von Cpg erklédrt werden. Nimmt die
Spannung vpg ab, steigt der Wert von Cpg an und der hohere Kompensationsstrom bremst den
Schaltvorgang ab, siehe Abschnitt 3.3.5.

Fiir den konventionellen Gatetreiber stellt sich eine konstante Stroméinderung von ig ein, somit ist
der Spannungsabfall iiber Lzwk konstant. Durch den Einsatz des iFF-Verfahrens wird der typische
Einbruch der Spannung vpg nicht mehr messbar. Das iF/F-Verfahren beschleunigt die Stroménde-
rung von ig durch den in Abschnitt 4.3.1 beschriebenen selbstverstiarkenden Effekt. Die Spannung
vps sinkt nun gleichformig wéhrend der Zunahme von ig ab. Wenn der Strom is den Wert von i,
erreicht hat, nimmt die Anderungsgeschwindigkeit von vpg noch einmal zu.

Die Anderungsgeschwindigkeit von vpg kann aber im Vergleich zu dem konventionellen Gatetrei-
ber erhoht werden. Die Spannung vpg erreicht signifikante Werte unter null Volt. Diese negati-

Seite 84



5 Experimentelle Verifikation des iFF-Verfahrens

ve Spannung ist durch die Gehiuseinduktivitit Ly bedingt. Die Spannungsmessung ist auf den
Kelvin-Source-Anschluss des Gehéduses bezogen, daher wirkt sich nur die Induktivitit Ly auf die
Spannungsmessung von vpg aus. Die Stroméinderung von is induziert eine Spannung iiber L/, wel-
che bei der Messung von vpg mitgemessen wird. Der maximale Strom von ig steigt von 40 A fiir
den konventionellen Gatetreiber auf 60 A fiir das iFFF-Verfahren an. Diese Erhohung des Maximal-
werts von ig kann auf den schnelleren Schaltvorgang und die Umladung der parasitiren Kapazitit
am Schaltknoten zuriickgefiihrt werden, sieche Abb. 3.5.

Die Spannung vpg ist fiir unterschiedliche Stromwerte von if, in Abb. 5.15(a) fiir den konventio-
nellen Gatetreiber und in Abb. 5.15(b) fiir das iF'F-Verfahren gezeigt. Beide Messungen wurden
mit Rg on = 0 und Vppp = 800V durchgefiihrt.
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(a) vps fiir den konventionellen Gatetreiber (b) vps fiir das iFF-Verfahren

Abb. 5.15: Vergleich des Einschaltvorgangs fiir den konventionellen Gatetreiber und das iFF-
Verfahren fiir einen SiC-MOSFET fiir unterschiedliche Spulenstréme i1, mit Rg on =
0Q und Vppp = 800 V. In (a) sind die Messergebnisse fiir den konventionellen Gate-
treiber gezeigt und in (b) sind die Messergebnisse fiir das iF'F-Verfahren gezeigt.

Fiir den konventionellen Gatetreiber zeigt sich wieder der typische Spannungseinbruch von vpg
aufgrund des Spannungsabfalls iiber Lzwx, sieche Abb. 5.15(a). Dieser Spannungsabfall wird durch
den Anstieg von ig hervorgerufen. Mit steigendem Wert von i, verldngert sich die Zeitphase, in
der die Spannung aufgrund von Lzwk auf etwa 720 V absinkt. Weiterfithrende Informationen sind
in Abschnitt 3.3.4 aufgefiihrt. Des Weiteren nimmt die Anderungsgeschwindigkeit der Spannung
vps mit zunehmendem Wert von iy, ab. Das kann durch die hohere Schwellspannung Viy, des Tran-
sistors begriindet werden. Diese betragt fiir is = 10 A etwa 6.8 V und fiir is = 30 A etwa 9.2 V.
Aufgrund dieses Unterschieds kommt es zu einem geringeren Spannungsabfall iiber Rg o, und
somit zu einem geringeren Gatestrom ig. Dieser geringere Gatestrom ig erlaubt nur noch eine
langsamere Umladung der Drain-Gate-Kapazitiit Cpg und fiihrt somit zu einer geringeren Ande-
rungsgeschwindigkeit von vpg.

Fiir das iFF-Verfahren ist ebenfalls die Spannung vpg fiir unterschiedliche Stromwerte von if, ge-
zeigt, siehe Abb. 5.15(b). Wie bereits in Abb. 5.14 dargestellt, fiihrt der selbstverstirkende Effekt
des iFF-Verfahrens zu einem ansteigenden Spannungsabfall {iber Lzwk, wihrend der Strom ig
steigt. Dieser Spannungsabfall ist fiir groBere Werte von if, stiarker ausgeprigt. Die Spannungsin-
derungsgeschwindigkeit von vpg ist, im Gegensatz zum konventionellen Gatetreiber, fiir alle drei
gezeigten Stromwerte fast identisch.
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Ausschalten

Der Verlauf von vpg ist fiir unterschiedliche Spulenstrome i, in Abb. 5.16(a) fiir den konventio-
nellen Gatetreiber gezeigt. Das Messergebnis ist fiir das iFF-Verfahren in Abb. 5.16(b) dargestellt.
Beide Messungen wurden mit Rg off = 0 £ und Vppp = 800 V durchgefiihrt.
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Abb. 5.16: Vergleich des Ausschaltvorgangs fiir den konventionellen Gatetreiber und das iFF-
Verfahren fiir einen SiC-MOSFET mit unterschiedlichen Werten von iy, mit Rg off =
0 und Vppp = 800 V. In (a) fiir den konventionellen Gatetreiber und in (b) fiir das
iFF-Verfahren.

Das Ausschaltverhalten fiir den konventionellen Gatetreiber und fiir das iFF-Verfahren ist nahezu
identisch. Der in Abb. 4.9(b) gezeigte separate Ausschaltpfad des iFF-Verfahrens ermoglicht es,
die Wirkung des Transformators 7' zu unterdriicken.

5.2.2 Schaltverluste

Die in Abb. 5.14 gezeigten transienten Verldufe der Spannung vps und des Stroms is werden ge-
nutzt, um die Einschaltenergie Ey,m—on fiir den konventionellen Gatetreiber und das i FF-Verfahren
zu bestimmen. Die Ergebnisse sind in Abb. 5.17(a) fiir Vppp = 600V und in Abb. 5.17(b) fiir
Vppp = 800V in Abhingigkeit des Spulenstroms i1, gezeigt. Fiir den konventionellen Gatetreiber
ist Ewm—on fir Rg on = 3 Q und Rg on = 0 dargestellt. Das iFF-Verfahren ist mit Rg on = 0 Q
vermessen. Beide Methoden wurden mit dem identischen Gatetreiber-IC angesteuert, dieser hat
einen Innenwiderstand von Rgp = 2.7 Q.

Fiir Vppp = 600 V und Vppp = 800 V kann durch den Einsatz des iF'F-Verfahrens die Einschaltener-
gie Eym-—on deutlich reduziert werden. Fiir den konventionellen Gatetreiber zeigt sich ein direkter
Zusammenhang zwischen der Reduzierung des Einschaltwiderstands Rg o, und der Abnahme von
Eum—on- Aufgrund des geringeren Gatevorwiderstands Rg on flieBt ein hoherer Gatestrom ig, siche
Abb. 3.6. Dadurch kann ein schnellerer Schaltvorgang erreicht werden.

Mit dem iFF-Verfahren ist es moglich, fiir Vppp = 600V die Einschaltenergie Ey—on fir i, =
10 A um 38 % und fiir i, = 30 A um 55 % zu reduzieren. Wird nun die Spannung Vppp auf 800 V
erhoht, kann fiir i, = 10 A eine Reduzierung von 27 % erzielt werden. Fiir einen Strom von ip, =
30 A hingegen ist eine Reduzierung von 53 % moglich. Mit steigendem Stromwert i;, nimmt das
Einsparpotential durch das iFF-Verfahren zu.
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Abb. 5.17: Vergleich der Einschaltenergie Ey,,—on des konventionellen Gatetreibers und des iFF-
Verfahrens in Abhiingigkeit von ip.. Das iFF-Verfahren ist mit Rg o, = 0 Q vermessen.
In (a) ist die Einschaltenergie Eyyqm—on fiir Vppp = 600V gezeigt. In (b) ist die Ein-
schaltenergie Eym—on fiir Vppp = 800V gezeigt.

Dieses Verhalten kann auf die unterschiedliche Einschaltverlustleistungsverteilung zuriickgefiihrt
werden. Mit steigendem Stromwert von i;, nimmt der Anteil der Stromkommutierungsschaltver-
luste zu (ig steigt in diesem Zeitabschnitt). In Abb. 5.15(a) ist die Spannung vpg gezeigt. Durch den
Einbruch der Spannung vpg aufgrund der iiber Lzwg abfallenden Spannung kann gesehen werden,
dass die Linge des Zeitabschnittes der Stromkommutierung steigt. Somit steigen die Stromkom-
mutierungsschaltverluste iiberproportional mit dem Anstieg von i, an.

Erreicht is den Wert von i, ist die Anderungsgeschwindigkeit von vpg anniihernd konstant fiir die
unterschiedlichen Werte von i1 . Dieser Zeitabschnitt verldngert sich nicht signifikant. Die Verluste
steigen nur linear mit dem Wert von i, an. Durch das iFF-Verfahren stellt sich eine kiirzere und fast
identische Stromanstiegszeit fiir die gezeigten Werte von i, ein, siche Abb. 5.15(b). Dies erklart
das hohere Reduzierungspotential mit steigendem Stromwert von iy .

In Abb. 5.18(a) ist die Einschaltenergie Ey,,—on fiir unterschiedliche Spannungen Vppp mit einem
Spulenstrom i;, von 10 A gezeigt. In Abb. 5.18(b) ist die Einschaltenergie fiir i, =20 A dargestellt.
Die Einschaltenergie fiir i, = 30 A ist in Abb. 5.19(a) aufgefiihrt.

Wie in Abb. 5.18(a) fiir if, = 10 A gezeigt wurde, féllt die Reduzierung durch das iFF-Verfah-
ren von 41 % fiir Vppp = 550V auf 38 % fiir Vppp = 800V ab. Wird ein Strom von i, = 20A
betrachtet, ergibt sich eine Reduzierung von 47 % fiir Vppp = 550V und 46 % fiir Vppp = 800V,
siehe Abb. 5.18(b). Fiir einen Strom von i;, = 30 A ergibt sich fiir Vppp = 550V eine Reduzierung
von 58 % und fiir Vppp = 800V um 55 %, siche Abb. 5.19(a).

Fiir geringere Spannungen von Vppp wird eine etwas hohere Reduzierung der Einschaltenergie
Ewm-—on erreicht. Aufgrund der geringeren Spannung am Transistor vpg ist der Anteil der Ein-
schaltverluste wihrend des Anstiegs von i hoher. Das iFF-Verfahren reduziert wiahrend des An-
stiegs von ig die Einschaltenergie verstirkt. Des Weiteren ergibt sich ein hoheres prozentuales
Einsparpotenzial mit steigendem Strom iy, da der Verlustanteil wihrend des Stromanstiegs steigt.
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Abb. 5.18: Vergleich der Einschaltenergie Ey,m—on des konventionellen Gatetreibers und des iFF-
Verfahrens in Abhingigkeit von Vppp. Das iFF-Verfahren ist mit Rg o, = 0£2 vermes-
sen. In (a) ist die Einschaltenergie Eymq—on fiir i = 10 A gezeigt. In (b) ist die Ein-
schaltenergie Eym—on fiir ip = 20 A gezeigt.

5.2.3 Messung des Aufwiartswandlers

In Abb. 5.19(b) ist die gemessene Effizienz des Aufwirtswandlers fiir verschiedene Schaltfrequen-
zen fsw gezeigt. Der Wandler wird mit einer Eingangsspannung von V;, = 300 V und einer Aus-
gangsspannung von Vo, = 600 V betrieben. Die maximale Leistung des Aufwirtswandlers wurde
durch eine maximale Gehidusetemperatur von 125 °C des Transistors Q limitiert. Die passiven
Bauteile (Spule und Kondensatoren) waren fiir alle Messungen identisch. Der Wert der Spule wur-
de so gewihlt, dass der Strom i, ab einer Leistung von Py, = 500 W und einer Schaltfrequenz von
Jfsw = 100 kHz nicht negativ wird. Dadurch wird ein hartes Einschalten sichergestellt.

600 T T T 99 ‘ ‘ ‘
iFF-Verfahren SW = 100kHz
00T konv. R oy =0 Q
3_ 400 - - kOHV. RG,OH =3 Q/ 3 /“:f - 9+ /T
S 300 T =
= — { -7 s —
ng 200 T 97 konv. R o, =0 Q]
/// / —— (FF-Verfahren
100 | R
fsw = 300kHz
O | | | | | 96 | | | |
500 550 600 650 700 750 800 1 2 3 4 5
Vppp [V] Py [kW]
(a) Ewm—on firip. =30A (b) Gemessene Effizienz des Aufwirtswandlers

Abb. 5.19: In (a) ist der Vergleich der Einschaltenergie Ey,m—on des konventionellen Gatetreibers
und des iFF-Verfahrens in Abhéngigkeit von Vppp fiir i, = 30 A gezeigt. In (b) ist die
gemessene Effizienz 1) des Aufwirtswandlers mit dem konventionellen Gatetreiber und
dem iFF-Verfahren mit Rg on = 0 Q gezeigt.

Seite 88



5 Experimentelle Verifikation des iFF-Verfahrens

Die hochste Effizienz wurde mit einer Schaltfrequenz von fgw = 100 kHz erreicht. Mit Hilfe des
iFF-Verfahrens war es moglich, die Effizienz fiir fgw = 100 kHz leicht zu steigern. Mit steigender
Schaltfrequenz wurde das Verhiltnis des Effizienzgewinns gesteigert, da der Anteil der Schaltver-
luste zu nimmt. Es war moglich, die Effizienz fiir fow = 300kHz um 0.15 % zu erhohen, was
einer Systemverlustreduzierung von 8 % entspricht. Dadurch wurde die Ausgangsleistung Py, von
2.75kW auf 3.4 kW erhoht, was etwa 23 % entspricht. Die Transistortemperatur war fiir die Maxi-
malleistung der beiden Messungen mit 125 °C identisch.

5.3 Messergebnisse fiir einen Si-MOSFET in zwei
Gehausevarianten

Neben dem SiC-MOSFET wird ein Si-MOSFET in einem TO-247-4 Gehéduse vermessen. Dazu
wird der in Abb. 5.13 eingefiihrte Prototypenaufbau genutzt. Dieser Aufbau erlaubt auch die Mes-
sung desselben Transistors in einem TO247-3 Gehduse, hierzu wurde das TO247-4 Gehduse ohne
Kelvin-Source-Anschluss vermessen. Dazu wird der Gatetreiber auf den Sourceanschluss des Leis-
tungstransistors referenziert. Der Kelvin-Source-Anschluss wird lediglich zur Spannungsmessung
von vgs und vpg genutzt.

In Abb. 5.20(a) ist der Verlauf von vpg und ig fiir den konventionellen Gatetreiber und das iFF-
Verfahren mit dem Si-Transistor in einem TO247-3 Gehiduse gezeigt. Die Messungen wurden mit
RG.on = 5.1, Vppp =400V und i, = 30 A durchgefiihrt. Durch den Einsatz des iF/F-Verfahrens
kann die Stromédnderungsgeschwindigkeit von ig erhoht werden. Aber die Spannungsénderungs-
geschwindigkeit von vpg wird nicht beeinflusst.

40 600 — iFF-Verfahren 1 60
- konv. Rg ,, =5.1Q

400

300 , 30

> . _ = >
= 200 konv. R o, = 5.1 Q| 20 < =
£/ ' —— jFF-Verfahren LA

100 |- ,,/ 1 10
0 ; 0
-20 0 20 40 60 -10 -5 0 5 10 15 20 25
t [ns] t [ns]
(a) vps und is mit dem TO247-3 Gehause (b) vps und is mit dem TO247-4 Gehiuse

Abb. 5.20: Vergleich des Einschaltverhaltens des konventionellen Gatetreibers und des iFF-
Verfahrens fiir einen Si-MOSFET in unterschiedlichen Gehdusen, mit Rg on = 5.1 L,
Vppp =400V und i, =30 A. In (a) ist die Messung fiir das TO247-3 Gehiduse gezeigt,
in (b) ist die Messung fiir das TO247-4 Gehiuse gezeigt.

In Abb. 5.20(b) ist das Messergebnis fiir den Si-MOSFET in einem TO247-4 Gehduse dargestellt.
Im Vergleich zu dem TO247-3 Gehéduse kann eine schnellere Strom- und Spannungsinderung
verzeichnet werden. Dieser Unterschied kann durch die liber Lcs eff induzierte Spannung erklirt
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werden. Durch das TO247-4 Gehiuse kann diese Induktivitét signifikant reduziert werden, siehe
Abb. 2.9.

Ebenfalls wird die Spannung vpg schneller reduziert. Im Unterschied zu dem Absinken der Drain-
Source-Spannung vpg des GaN-HEMTs, gezeigt in Abb. 5.4(b), und des SiC-MOSFETsS, gezeigt
in Abb. 5.15(b), sinkt die Spannung vps nicht konstant ab. Die Ursache hierfiir ist die groere
Eingangskapazitit des Si-MOSFETs (siehe Tab. 2.2). Dadurch kann der Kanal des Transistors
nicht ausreichend schnell aufgesteuert werden und die Spannung vpg steigt wieder, siehe hierzu
Abschnitt 3.5 Zeitabschnitt III.

Ein Vergleich des Gatestroms ig fiir das TO247-3 Gehéuse ist in Abb. 5.21 aufgefiihrt. Der Strom
is wurde bereits in Abb. 5.20(a) gezeigt, ist aber zur besseren Visualisierung nochmals in Abb. 5.21
dargestellt. Der Verlauf des Gatestroms ig fiir den konventionellen Gatetreiber ist in Abb. 5.21(a)
gezeigt.
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(a) ig und ig fiir den konventionellen Gatetreiber (b) ig und is fiir das iFFF-Verfahren

Abb. 5.21: Vergleich des Gatestroms ig wihrend des Einschaltens fiir den konventionellen Ga-
tetreiber und fiir das iF'F-Verfahren im TO247-3 Gehiduse mit Rg on = 5.1 Q, Vppp =
400V und i, =30 A. In (a) ist die Messung fiir den konventionellen Gatetreiber und in
(b) fiir das iFF-Verfahren gezeigt.

Bevor der Strom ig steigt, wird die Eingangskapazitit Ciss des Transistors geladen, ein hoher Ga-
testrom ig (0.85 A) stellt sich ein. In dem Moment, in dem die Schwellspannung des Transistors
erreicht wird, steigt der Strom ig an. Dieser Stromanstieg von ig fiihrt zu einem Spannungsabfall
liber Lcg eff- Diese Spannung ist fiir die nachfolgende Reduzierung des Gatestroms ig verantwort-
lich. Wihrend dieser Phase sinkt der Gatestrom ig auf etwa 0.25 A ab. Aufgrund der Mitkopplung
durch Lcs eff und der parasitdren Induktivitit der Gateschleife Lg eff kommt es zu einer Oszillation
im Gatestrom.

In Abb. 5.21(b) ist der Verlauf des Gatestroms ig fiir das iFF-Verfahren gezeigt. In der Phase, in
der die Eingangskapazitit Ciss geladen wird und der Strom ig noch nicht gestiegen ist, sind die
Stromverldufe des Gatestroms ig fiir den konventionellen Gatetreiber und das iFF-Verfahren an-
nihernd deckungsgleich. Nach Erreichen der Schwellspannung Vi, des Transistors und dem damit
verbundenen Anstieg des Stroms ig sinkt der Strom ig ebenfalls ab. Aufgrund der vom Transforma-
tor T in die Gateschleife induzierten Spannung kann der Gatestrom auf etwa 0.5 A erhoht werden.
Dieser hohere Gatestrom erlaubt nun ein schnelleres Laden der Eingangskapazitit und somit einen
schnelleren Anstieg des Sourcestroms is.
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Im Vergleich zum Gatestrom des GaN-HEMTs zeigt sich nur eine moderate Erhéhung, siehe
Abb. 5.5. Diese moderate Erhohung kann durch die geringere Mitkopplung des iF/F-Verfahrens er-
klart werden. Aufgrund der parasitdren Induktivitidt Lcg ef wird eine Spannung in die Gateschleife
induziert, die groBer ist als die durch die Sekundérseite des Transformators 7" induzierte Spannung.

In der gezeigten Konfiguration wird iiber die Sekundirseite des Transformators 7' eine Spannung
von -13 V induziert. Uber die Induktivitit Lcs ef féllt hingegen eine Spannung von 28 V ab, gemes-
sen mit einem Differenztastkopf. Beide Spannungen sind abhéngig von der Stroménderung von i,
weshalb sich das Verhiltnis der induzierten Spannung nicht dndern wird. Der GaN-HEMT hat
einen mehr als zwei GroBenordnungen kleineren Wert von Lcs et (TO247-3 Gehduse etwa 9 nH,
das Gehiduse des GaN-HEMTs etwa 56 pH). Daher ist die iiber Lcs ¢ abfallende Spannung gerin-
ger. Die induzierte Spannung v;gr ist betragsmiBig groBer als die iiber Lcg o abfallende Spannung,
was den selbstverstiarkenden Effekt erklirt.

Das Ausschaltverhalten des Si-MOSFET im TO247-3 Gehiuse ist fiir unterschiedliche Werte von
i, in Abb. 5.22(a) gezeigt. Der spannungsabhingige Wert der Ausgangskapazitidt Coss des Tran-
sistors fiihrt zu einem langsamen Anstieg der Spannung vpg im Bereich bis 50V, siehe Tab. 2.3.
Ab dieser Spannung hat sich die horizontale Feldkompensationstruktur komplett ausgebildet und
die parasitire Kapazitit sinkt mit zunehmender Spannung ab. Eine weiterfithrende Erkldrung ist in
Abschnitt 2.2.1 zu finden. Aufgrund des Stroms iy, steigt die Spannung vpg nun sehr schnell an.
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(a) Ausschaltverhalten im TO247-3 Gehiuse (b) Vergleich des Ausschaltverhaltens

Abb. 5.22: Ausschaltverhalten der Drain-Source-Spannung vpg des Si-MOSFET mit unterschied-
lichen Stromen und Gehéusetypen mit Rg off = 0 Q und Vppp = 400 V. In (a) ist vpg fiir
unterschiedliche Werte von i1, im TO247-3 Gehiuse aufgefiihrt. In (b) ist die Spannung
vps fiir das TO247-3 und TO247-4 Gehduse mit ip, = 30 A und iFF-Verfahren gezeigt.

Im Vergleich zum Verlauf der Spannung vpg fiir den GaN-HEMT, gezeigt in Abb. 5.8, und des
SiC-MOSFET, gezeigt in Abb. 5.16, zeigt sich ein deutlich ausgepriigterer Uberschwinger der
Spannung vps. Fiir den hier genutzten Si-MOSFET ist die Ausgangskapazitit Cogs im Vergleich
zum GaN-HEMT und SiC-MOSFET fiir vps = 400V kleiner. Dieser kleinere Wert von Cpgs er-
klart das schnelle Ansteigen der Spannung vps.

Das Ausschaltverhalten ist fiir die beiden Gehédusevarianten in Abb. 5.22(b) fiir i, = 30 A darge-
stellt. Durch die Nutzung des TO247-4 Gehiduses kann die maximale Spannung wihrend des Aus-
schaltens um etwa 100 V reduziert werden. Ebenfalls nimmt das parasitdre Schwingen der Span-
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nung vps deutlich schneller ab. Die parasitidre Kapazitit am Schaltknoten Cp,, sw und die parasi-
tare Induktivitit der Leistungsschleife Lzwg bilden einen Schwingkreis, siehe (3.16). Durch das
TO247-4 Gehiduse ist es moglich, den Schaltvorgang besser zu kontrollieren als bei dem TO247-3
Gehause. Beim TO247-3 Gehiuse fiihrt die Schwingung von Cpyr sw und Lzwyk zu einer Span-
nungsinduktion iiber Lcs efy.

Der Uberschwinger von vpg, die Definition ist in Abb. 3.15(a) aufgefiihrt, ist in Abb. 5.23(a) fiir
die beiden Gehiusekonfigurationen und jeweils fiir den konventionellen Gatetreiber und das iF'F-
Verfahren in Abhédngigkeit des Spulenstroms i1, gezeigt. Wie bereits in Abb. 5.22(b) fiir einen Spu-
lenstrom von i, von 30 A gezeigt wurde, ist der Uberschwinger der Spannung vpg fiir das TO247-3
Gehiuse hoher. Das iFF-Verfahren hat keinen Einfluss auf den Uberschwinger der Spannung vps,
dies gilt fiir beide Gehiusevarianten.
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(a) Uberschwinger von vps (b) Einschaltenergie Eyym—on fiir beide Gehiuse

Abb. 5.23: Uberschwinger der Spannung vps im Ausschaltmoment und die Einschaltenergie
Etwm—on in Abhingigkeit von i fiir den Si-MOSFET. In (a) ist der Uberschwinger
der Spannung vps im Ausschaltmoment in Abhdngigkeit des Stroms iy fiir den Si-
MOSFET gezeigt. In (b) ist die Einschaltenergie Ey,m—on in Abhéngigkeit des Stroms
ip, fiir den Si-MOSFET fiir zwei Gehédusetypen (TO247-3 und TO247-4) gezeigt.

Die Einschaltenergie Eywm—on in Abhingigkeit des Spulenstroms iy, ist fiir beide Gehdusevarianten
in Abb. 5.23(b) gezeigt. Fiir beide Gehiusevarianten ist jeweils die Einschaltenergie Eyym—on fir
den konventionellen Gatetreiber und das iFF-Verfahren gezeigt. Sowohl fiir das TO247-3 Gehéduse
als auch fiir das TO247-4 Gehéduse kann durch das iFF-Verfahren eine Einschaltenergiereduzie-
rung von 30 % erreicht werden. Fiir das TO247-4 Gehéuse ist die Einschaltenergiereduzierung
etwas hoher, aber auch ohne die Riickkopplung von Lcs e kann keine deutlich groBere Einspa-
rung erreicht werden. Die Ursache hierfiir ist die groBe Eingangskapazitit Ciss. Die durch den
Transformator iibertragene Energie ist nicht ausreichend, um eine deutlich schnellere Ladung der
Eingangskapazitit Ciss zu erreichen.
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5.4 Vergleich der Halbleiterbauelemente

Das in dieser Arbeit eingefiihrte iFF-Verfahren zeigt fiir den GaN-HEMT eine signifikante Re-
duzierung der Einschaltenergie Eym—on, siehe Abschnitt 5.1. Das iFFF-Verfahren wurde auch fiir
SiC- und Si-MOSFETs adaptiert, siche Abschnitt 5.2 und Abschnitt 5.3. Die genutzten Halbleiter
sind in Tab. 5.1 aufgefiihrt, weitere Bauteilparameter sind in Tab. 2.2 und Tab. 2.3 dargestellt.

Der SiC-MOSFET hat eine hohere Spannungsfestigkeit V4, aber auch einen hoheren Einschalt-
widerstand Rgs on im Vergleich zum GaN-HEMT. Der Si-MOSFET hat eine vergleichbare Durch-
bruchspannung V;,; wie der GaN-HEMT, aber einen hoheren Einschaltwiderstand Ry on-

Bauteil Vor Rds,On Vbpp iL Eturn—on Eturn—on Ewm—on Gehiuse
konventionell iFF Reduktion
[Vl | [mQ] | [V] | [A] (W] (W] [%]

GaN-HEMT [202] 650 25 500 | 60 80 17 78 GaNPx
GaN-HEMT [202] 650 25 500 | 30 35 14 60 GaNPx
SiC-MOSFET [203] | 1000 | 120 800 | 30 367 173 53 TO247-4
SiC-MOSFET [203] | 1000 | 120 500 | 30 185 76 59 TO247-4
Si-MOSFET [204] 700 95 400 | 30 64 43 33 TO247-4
Si-MOSFET [204] 700 95 400 | 30 111 78 30 TO247-3

Tab. 5.1: Vergleich der vermessenen Transistoren hinsichtlich der Ey,,—on-Reduzierung durch das
iFF-Verfahren. Die Werte Vi, und R4 on sind Datenblittern entnommen. Die Werte der
Ewum—on-Reduktion wurden in [274-276] gemessen.

Die hochste Reduzierung der Einschaltenergie (78 %) konnte mit dem GaN-HEMT erzielt wer-
den. Fiir den SiC-MOSFET konnte eine etwas geringere Reduzierung der Einschaltenergie von
immerhin noch bis zu 60 % erreicht werden. Diese geringere Reduzierung der Einschaltenergie
kann durch die geringere Transkonduktanz g, des Transistors erkldrt werden. Diese ist um etwa
eine Grofenordnung geringer als die des GaN-HEMTs, siehe Tab. 2.2. Die geringere Transkon-
duktanz g, reduziert den Selbstverstirkungseffekt des iFF/F-Verfahrens. Die Eingangskapazitit des
Transistors Cigs ist fiir den SiIC-MOSFET lediglich um 33 % geringer. Dies fiihrt zwar zu einer Re-
duzierung der sekundirseitigen Belastung des Transformators, kann aber den Effekt des geringeren
Wertes von g, nicht kompensieren.

Der Si-MOSFET hat eine deutlich hohere Transkonduktanz g, im Vergleich zum SiC-MOSFET.
Trotz dieser hoheren Transkonduktanz stellt sich aber eine geringere Verbesserung hinsichtlich
der Einschaltenergiereduzierung ein. Dies kann mit dem sechsfachen Wert der Eingangskapazi-
tiat des Transistors Cisg erkliart werden. Der Transformator muss aufgrund des hoheren Wertes
eine Last mit geringerer Impedanz treiben. Fiir den Si-MOSFET wurde auch der Einfluss der
Common-Source-Induktivitit Lcg o untersucht. Es konnte gezeigt werden, dass das iFF-Verfahren
fiir Halbleiteransteuerungen mit und ohne Lcs ¢ff vergleichbare Einsparpotenziale hinsichtlich der
Eiwm—on-Reduzierung ermoglicht.

Werden die gemessenen Einschaltenergien der verschiedenen Halbleitertechnologien verglichen,
zeigt sich fiir den konventionellen Gatetreiber, dass der GaN-HEMT die geringste Einschaltenergie
aufweist. Die Einschaltenergie des Si-MOSFET im TO-247-4 Gehéuse ist fiir i, =30 A um 45 %
hoher und dies fiir eine Spannung Vppp, welche um 100 V niedriger ist. Der SiIC-MOSFET wurde,
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wie der GaN-HEMT, mit einer Spannung von Vppp = 500V vermessen. Im Vergleich zum GaN-
HEMT ist die Einschaltenergie aber um mehr als den Faktor 5 groer. Die Ursache fiir den hohen
Wert der Einschaltenergie ist der hohe Gateinnenwiderstand R/, der um Faktor 47 groBer ist als der
des GaN-HEMTs, siehe Tab. 2.2. Durch diesen hohen Gateinnenwiderstand ist es nicht moglich,
einen hohen Gatestrom wihrend des Einschaltens zu realisieren, eine weiterfithrende Erklidrung ist
in Abschnitt 3.3.2 gezeigt.

Fiir das iFF-Verfahren zeigt sich fiir den GaN-HEMT und den SiC-MOSFET mit einer Spannung
von Vppp = 500V eine Reduzierung der Einschaltenergie Eyym—on von etwa 60 %, siehe Tab. 5.1.
Fiir den Si-MOSFET im TO247-4 Gehéuse konnte lediglich eine Reduzierung von 33 % erreicht
werden. Dieses geringere Reduzierungspotential durch das iFF-Verfahren kann durch die hohere
Eingangskapazitit des Transistors erkldrt werden.
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6 Weitere Ansatze zur Verbesserung des
iFF-Verfahrens

6.1 Verifikation der Simulationsumgebung

Verifikation fiir den konventionellen Gatetreiber: Zur Verifikation des Simulationsmodells wer-
den sowohl die gemessene und simulierte Drain-Source-Spannung vpg als auch die Gate-Source-
Spannung vgs in Abb. 6.1(a) fiir den konventionellen Gatetreiber verglichen. Ferner wird der
Sourcestrom ig in Abb. 6.1(b) dargestellt, die Drain-Source-Spannung vpg dient als zeitliche Re-
ferenz. Die transienten Messungen zeigen die Ergebnisse fiir Vppp = 500V, ip, = 20 A und einem
Einschaltwiderstand von Rg o, = 0 Q. Der Innenwiderstand des Gatetreibers Rgp betrigt 2.7 Q.
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— Messung — Messung
-+ Simulation — - Simulation
400 8 = 400 40
— th —
2. Lz <
8 200 - 4 B 2 200 20 -2
= g = -
7]
@]
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5 0 5 10 15 20 25 5 0 5 10 15 20 25
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(a) Einschaltvorgang vpg und vgs (b) Einschaltvorgang vps und is

Abb. 6.1: Gemessener und simulierter Einschaltvorgang des konventionellen Gatetreibers mit
Rgon = 0%, ip. =20 A und Vppp = 500 V. In (a) wird die Drain-Source-Spannung vpg
und die Gate-Source-Spannung vgs bzw. die am Halbleiter anliegende Gate-Source-
Spannung vgg gezeigt. In (b) wird vpg und der Sourcestrom ig gezeigt.

Der Spannungsverlauf von vpg kann hinreichend genau nachgebildet werden, sieche Abb. 6.1(a).
Die Spannungsidnderungsgeschwindigkeit von vpg ist fiir die Messung und die Simulation konnte
hinreichend genau abgebildet werden. Lediglich der Spannungseinbruch aufgrund der parasitidren
Induktivitit Lzwg ist fiir die Simulation ausgeprégter. Die Ursache fiir diesen Einbruch von vpg
wird in Abschnitt 3.3.4 beschrieben.

Dariiber hinaus ist die Reduzierung der Spannung vpg aufgrund der Drain-Gate-Kapazitit Cpg
limitiert. Dieser Zusammenhang wird in Abschnitt 3.3.5 genauer betrachtet und diskutiert. Diese
Limitierung beginnt fiir die Messung bei etwa vpg = 180 V und fiir die Simulation bei etwa vpg =
50 V. Das simulierte Verhalten deckt sich mit den Angaben aus dem Datenblatt des Halbleiters.
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Die Drain-Gate-Kapazitit Cpg steigt erst bei Werten unter vpg = 50 V signifikant an, siehe [202],
was zu der Limitierung der Anderungsgeschwindigkeit von vpg fiihrt, siche Abb. 3.12.

Die Ursache fiir das abweichende Simulationsergebnis kann durch die Modellierung der Halbleiter
erkliart werden. Die Abweichung des Spannungseinbruchs von vpg aufgrund der Induktivitit Lzwk
kann durch die vom Diodenhersteller gegebenen Werte der parasitdren Induktivititen der AVT
erkldrt werden. Ein hoherer Induktivitdtswert fiihrt zu einem hoheren Einbruch von vpg.

Die gemessene Gate-Source-Spannung vgs zeigt aufgrund der durch Lcs e eingekoppelten Span-
nung eine Oszillation, sieche Abschnitt 3.5. Diese Oszillation konnte auch in der Simulation nachge-
wiesen werden. Die am Halbleiter anliegende Gate-Source-Spannung vgs wird fiir das simulierte
Ergebnis dargestellt, siche Abb. 6.1(a). Mit Hilfe dieser Darstellung soll verdeutlicht werden, dass
die gemessene Spannung vgs nicht der am Halbleiter anliegenden Spannung vgg entspricht. Dieser
Unterschied kann durch die parasitdre Induktivitit des Halbleitergehiduses Lg und der Common-
Source-Induktivitit Lcs efr erklart werden, siehe Abschnitt 3.5 in Abb. 3.7,

Der Sourcestrom ig wird in Abb. 6.1(b) dargestellt. Die Stromanstiegsgeschwindigkeit ist fiir die
Simulation und die Messung nahezu identisch. Die maximale Amplitude des Sourcestroms ig ist
fiir die Simulation etwas hoher als die der Messung. Dies steht im direkten Zusammenhang mit
dem erhohten Einbruch der Spannung vpg. Die Umladung der parasitidren Kapazitit am Schalt-
knoten fiihrt zu dieser Uberhohung des Stroms is, siehe hierzu Abb. 3.5. Die Strommessung mit
Hilfe der Rogowskispule wurde bereits in Abb. 5.2(b) durch eine Shuntmessung validiert.

Verifikation fiir das iFFF-Verfahren

In diesem Abschnitt wird das Einschaltverhalten des iFF-Verfahrens betrachtet. Das Einschalt-
verhalten ist fiir Vppp = 500V, ii, = 20 A und einen Einschaltwiderstand von Rgon = 9.2Q ge-
zeigt. Sowohl die gemessene und simulierte Drain-Source-Spannung vpg als auch die Gate-Source-
Spannung vgs sind in Abb. 6.2(a) aufgefiihrt. Des Weiteren ist der simulierte und der gemessene

Sourcestrom ig in Abb. 6.2(b) gezeigt, die Spannung vpg wird zur besseren zeitlichen Zuordnung
in Abb. 6.2(a) und in Abb. 6.2(b) dargestellt.

600 ‘ ‘ 12 600 ‘ ‘ 60
— Messung — Messung
- Simulation — - Simulation
400 8 2 400 40
— PP
2. L 2 <
n o} %]
£ 200 4 £ £ 200 20 ¥
7]
O
-
0 o 0 0 = 0
-5 0 5 10 15 20 25 -5 0 5 10 15 20 25
t [ns] t [ns]
(a) Einschaltvorgang vps und vgs bzw. vgs/ (b) Einschaltvorgang vpg und ig

Abb. 6.2: Gemessener und simulierter Einschaltvorgang des iFF-Verfahrens mit Rg on = 9.2Q,
i, =20 A und Vppp = 500 V. In (a) ist die Drain-Source-Spannung vps und die Gate-
Source-Spannung vgs bzw. die am Halbleiter anliegende Gate-Source-Spannung vgs
gezeigt. In (b) ist die Drain-Source-Spannung vpg und der Sourcestrom ig gezeigt.
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6 Weitere Ansiitze zur Verbesserung des iF'F-Verfahrens

Die gemessene und simulierte Drain-Source-Spannung vpg zeigt eine gute Ubereinstimmung. Im
Gegensatz zu dem konventionellen Gatetreiber sinkt die Spannung vpg kontinuierlich ab. Die Mes-
sung der Spannung vgg ist aufgrund der hoheren Stromidnderungsgeschwindigkeit von ig noch stir-
ker von der liber Lcs o induzierten Spannung beeinflusst. Fiir die Simulation wurde die am Halb-
leiter anliegende Gate-Source-Spannung vgg in Abb. 6.2(a) dargestellt. Ebenfalls war es moglich,
den Verlauf der Spannung vgg in der Simulation nachzubilden. Durch die Darstellung von vgg
kann auch die Belastung des Gates des Halbleiters verdeutlicht werden. Die Spannung vgg steigt
wihrend des Absinkens von vpg bzw. wihrend des Anstiegs von is auf einen Wert von etwa 7V
an. Diese Erhohung kann durch die vom Transformator 7 in den Gatekreis eingekoppelte Ener-
gie erkldrt werden, sieche Abschnitt 4.2.2 bzw. Abb. 5.5. Im Anschluss sinkt die Spannung vgg
wieder ab, es wird ein Wert von etwa vgy = 1 V erreicht. Dies fiihrt aber nicht zu einem parasitér-
en Schalten, da der Strom ig aufgrund der durch Lzwg und Cp,, sw angeregten Schwingung sehr
stark absinkt, siche Abb. 6.2(b). Die Ursache fiir diese Schwingung ist in Abschnitt 3.5 bzw. in
Gleichung (3.14) erklart.

Fiir den in Abb. 6.2(b) gezeigten Sourcestrom is zeigt sich eine hinreichend genaue Ubereinstim-
mung der Schwingfrequenz des Systems. Die Amplitude des gemessenen Stroms ig ist um 25 %
geringer. Dies kann auf die limitierte Bandbreite des Messsystems zuriickgefiihrt werden, siehe
Abb. 5.2(b). Die Oszillation des Sourcestroms ig fiihrt aufgrund der Einkopplung durch den Trans-
formator 7 in die Gateschleife zu dem in Abb. 6.2(a) gezeigten Verlauf der Gate-Source-Spannung
vgs. Diese Mitkopplung fiihrt zu keinem parasitidren Schalten, dies konnte fiir Spulenstréme von
bis zu 50 A messtechnisch nachgewiesen werden.

Bestimmung der Einschaltenergie

Aus den in Abb. 6.1 und Abb. 6.2 gezeigten Simulations- und Messergebnissen kann die Ein-
schaltenergie Em—on berechnet werden. Die Definition des Schaltvorgangs ist in Abschnitt 3.1
eingefiihrt. Die Messergebnisse wurden bereits in Abb. 5.11 gezeigt, die Darstellung in Abb. 6.3
beschrinkt sich jedoch auf eine reduzierte Anzahl von Einschaltwiderstinden Rg o, fiir den kon-
ventionellen Gatetreiber. Das iF/F-Verfahren wurde mit Rg on = 9.2 Q vermessen und simuliert.
Die Ungenauigkeit der Messergebnisse lassen sich durch die endliche Bandbreite des Messsys-
tems erkliren, weiterfiihrende Informationen sind in Abschnitt 5.1.1 aufgefiihrt.

100 ‘ ‘ Konventioneller Gatetreiber mit Rg onp = 1 Q
— Messung ;
_ 80 | ---. Simulation A Konventioneller Gatetreiber mit Rg on = 0
=
2 60 [
o
Q
g 40
20 1 SR AN --A| iFF-Verfahren mit Rg on = 9.2 Q
0 | | | | |

i, [A]

Abb. 6.3: Einschaltenergie Eym_on in Abhédngigkeit des Spulenstroms ip. Die Ungenauigkeiten
der Messergebnisse ldsst sich auf die in Abschnitt 5.1.1 eingefiihrten Limitierungen des
Messsystems zuriickfiihren.
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6 Weitere Ansiitze zur Verbesserung des iF'F-Verfahrens

Wie bereits in Abb. 5.11 fiir die Messergebnisse dargestellt, kann fiir die Simulation des konventio-
nellen Gatetreibers ein direkter Zusammenhang zwischen dem Einschaltwiderstand Rg o, und der
Einschaltenergie Ey,m—on verzeichnet werden. Fiir einen Strom von i, = 1 A sind die ermittelten
Simulationsergebnisse nahezu deckungsgleich, dies gilt ebenfalls fiir das iFF-Verfahren.

Mit zunehmendem Strom nimmt die Einschaltenergie Ey,mq—on fiir den konventionellen Gatetreiber
kontinuierlich zu. Die Differenz der Einschaltenergie Eym—on fiir die unterschiedlichen Werte der
Einschaltwiderstinde Rg on nimmt fiir den konventionellen Gatetreiber mit zunehmendem Spu-
lenstrom iy, zu. Eine weiterfiihrende Betrachtung dieses Zusammenhangs ist in Abschnitt 3.3.2
aufgefiihrt. Durch den Einsatz des iF'F-Verfahrens kann die Einschaltenergie E,—on nahezu kon-
stant iiber den gesamten Strombereich von i; gehalten werden. Dieses Verhalten kann durch den
selbstverstirkenden Effekt des iF/F-Verfahrens und dem Spannungsabfall iiber Lzwk erklért wer-
den, ndhere Informationen hierzu sind in Abschnitt 4.2.2 aufgefiihrt bzw. in Abb. 3.10 verdeutlicht.
Ebenfalls kann dieser Spannungseinbruch von vpg iiber die in Abb. 3.17 bzw. in Abb. 4.7(a) ge-
zeigte SOA-Darstellung visualisiert werden.

Werden nun die Simulationsergebnisse mit den Messergebnissen verglichen, zeigt sich sowohl fiir
den konventionellen Gatetreiber als auch fiir das iFF-Verfahren eine gute Ubereinstimmung. Im
unteren Strombereich bis etwa ip, = 15 A ergibt sich fiir die Simulationsergebnisse eine etwas hohe-
re Einschaltenergie Eym—on. Dieser Unterschied kann auf die in Abb. 6.1(b) gezeigte Limitierung
der Anderungsgeschwindigkeit von vpg zuriickgefiihrt werden. Fiir Stréme oberhalb von i, = 15 A
decken sich die gemessenen und simulierten Ergebnisse hinreichend genau.

Die Simulationsumgebung erlaubt es nun, die Auswirkung des Einschaltwiderstands Rg on auf die
Einschaltenergie Eqym-—on zu untersuchen. Durch eine Reduzierung des Einschaltwiderstands Rg on
wird keine signifikante Verbesserung hinsichtlich einer Einschaltenergiereduzierung fiir das iFF-
Verfahren erreicht. Der wesentliche Grund hierfiir ist die maximale Stroménderungsgeschwindig-
keit von ig, welche mal3geblich durch die parasitire Induktivitit Lzwg bestimmt ist. Diese Zusam-
menhénge sind in Abschnitt 5.1 bzw. in Abb. 5.4(b) diskutiert.

6.2 Simulation und Sensitivitatsanalyse des Transformators

Fiir die Sensitivitdtsanalyse des Transformators werden an dieser Stelle einige Randbedingung und
Optimierungsziele definiert:

1. Die Wirkung des Transformators muss die Schaltverluste maximal reduzieren.
2. Der Flichenbedarf des Transformators soll minimal gehalten werden.

3. Die maximale Breite des Transformators ist durch die Breite des Leistungstransistors limi-
tiert, siche Abb. 4.11. Dies ermoglicht eine einfache Integration in das bestehende Layout.

4. Die Induktivitét der Primérseite des Transformators Lt p; soll minimal gehalten werden, um
parasitédre Einfliisse auf das Schalten zu minimieren.

Weitere Randbedingungen der geometrischen Struktur werden in Anhang D definiert. Um eine
Bewertung des Transformators zu ermoglichen, wird in Abschnitt 6.2.1 ein Ersatzschaltbild ein-
gefiihrt. Durch dieses ist es moglich, die Bandbreite und die Verstiarkung des Transformators zu
bestimmen und zu bewerten.
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Der Einfluss der Breite des Transformators wird in Abschnitt 6.2.2 untersucht. Die Auswirkung der
Windungszahl wird in Abschnitt 6.2.3 analysiert, der Einfluss des Abstandes zwischen Primir- und
Sekundirseite wird in Abschnitt 6.2.4 betrachtet. Die Auswirkung der Lange der sekundéarseitigen
Wicklung wird in Abschnitt 6.2.5 erortert. AbschlieBend wird der Einfluss auf die Schaltenergie
geklirt, sieche Abschnitt 6.2.6.

6.2.1 Ersatzschaltbild des Transformators

Ein realer Transformator wird durch parasitire Kapazititen in seinem Verhalten beeinflusst. Aus
diesem Grund erfolgt an dieser Stelle eine Abschitzung der parasitidren Kapazititen und es wird ei-
ne Betrachtung des Einflusses vorgenommen. Die parasitdre Kapazitit des Transformators wird in
Abb. 6.4(a) eingefiihrt. Diese Kapazitit entsteht durch zwei parallel tibereinanderliegende Flichen,
sie ist als Cp bezeichnet.

[JPrimirseite des Transformators
Cp - Sekundirseite des Transformators

LT7pri M Lt sec —M 1:1

og—A A Io
DIC 1
CT,in =|= M TiFF —|— CT,out CPri
O—e —O

idealer Transformator

T &

(a) Transformatorersatzschaltbild (b) Parasitire Kapazititen des Transformators

Abb. 6.4: Transformatorersatzschaltbild mit parasitirer Kapazitit, in (a) ist das Transformatorer-
satzschaltbild gezeigt, welches Lt pri, L1 sec, M, Tipp und Cp umfasst. In (b) ist der Ur-
sprung der parasitdren Kapazitit Cp gezeigt. Die Kapazititen Crip, Ct,out und Cpyi kon-
nen aufgrund des geringen Einflusses vernachlédssigt werden.

Das T-Ersatzschaltbild des Transformators besteht aus der Induktivitit der Primirseite des Trans-
formators Lt i, der Induktivitit der Sekundérseite des Transformators Lt sec, der Gegeninduktivi-
tit des Transformators M, einem idealen Transformator 7;pr mit einem Ubersetzungsverhiltnis von
1:1 und der parasitidren Kapazitit Cp. Die parasitire Kapazitit Cp setzt sich aus den in Abb. 6.4(b)
gezeigten Kapazititen Cx, Cy und Cz zusammen.

Die parasitiren Kapazititen Cx, Cy und Cz lassen sich mit Hilfe der Plattenkondensatorgleichung
berechnen. Dabei entsprechen Cz und Cy den Windungskapazititen und Cx entspricht der Streu-
kapazitdt zwischen Primir- und Sekundirseite, siehe [277]. Cz kann aufgrund der geringen Fliche
vernachlidssigt werden. Fiir Cy ist der Abstand zwischen den Platten deutlich groBer als fiir die
Kapazitit Cx, womit Cy ebenfalls vernachlédssigt werden kann. Es gilt Cz < Cy < Cx, somit gilt
Cp ~ Cx.
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6 Weitere Ansiitze zur Verbesserung des iF'F-Verfahrens

Durch diese Annahme muss die parasitire Kapazitit zwischen dem Ein- und Ausgang des T-
Ersatzschaltbild angeschlossen werden. Wie in Abschnitt 6.3 gezeigt, gilt Lt p < M < L gec.
Dadurch ergibt sich fiir die Resonanzfrequenz fp des LC-Schwingkreises:

1

2-1- \/LT,sec 'CP

Wird fiir den Transformator eine Fliche von Ap = 100 mm? und ein Abstand von 100 um ange-
nommen, ergibt sich eine parasitire Kapazitit mit einem Wert von etwa Cp = 40 pF. Im Verhiiltnis
zum Wert der Induktivitét der Sekundirseite L e (im Bereich zwischen 40 nH bis 200 nH) ist Cp
mindestens drei Groenordnungen kleiner. Wie aus (6.1) hervorgeht, hat Cp einen geringen Ein-
fluss auf die Resonanzfrequenz fp, aufgrund des Verhiltnisses zwischen Cp und Lt 4. Aus diesem
Grund wird Cp im weiteren Verlauf der Arbeit nicht beriicksichtigt. Nichtsdestotrotz wird der Ein-
fluss der parasitidren Kapazitit Cp auf die Grenzfrequenz des Transformators fa, in Abb. 6.7(b)
analysiert.

fr= (6.1)

Aufgrund der vorherigen Betrachtungen kann das Ersatzschaltbild vereinfacht werden, wie in
Abb. 6.5 gezeigt ist.

LT,pri —-M LT,sec —-M 1:1

O
idealer Transformator

Abb. 6.5: T-Ersatzschaltbild des Transformators 7. Die galvanische Entkopplung erfolgt tiber den
idealen Transformator Tigg.

Als ausgangsseitige Last wird nun der komplexe Widerstand des Gatekreises Zg eingesetzt. Mit
Hilfe des Ersatzschaltbildes kann die Verstarkung und die Grenzfrequenz des Transformators ana-
lytisch bestimmt werden. Fiir die Kopplungsmatrix Zy des Transformators nach Abb. 6.5 ergibt
sich:

_ Lt M
Zk_ |: M LT.,sec:| (6.2)

Der Einfluss des ohmschen Widerstands kann an dieser Stelle aufgrund des geringen Einflusses
vernachldssigt werden, da dieser unterhalb von 100 mQ liegt. Der Kopplungsfaktor £ kann mit
Hilfe der folgenden Gleichung bestimmt werden.

k= M (6.3)

\ LT,priLT.,sec

Wird der Transformator auf der Sekundérseite belastet, kann durch eine Zweitoranalyse die Uber-
tragungsfunktion des Systems aufgestellt werden. Dadurch kann die Verstirkung des Systems Ay
berechnet werden. Die Verstirkung Ay setzt die an der Primirseite des Transformators abfallende
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Spannung ins Verhiltnis zur Spannung, die an der Sekundirseite des Transformators anliegt. Eine
vergleichbare Analyse wurde in [270] durchgefiihrt.

Ay = Mg = i (6.4)
v = = .
SzLT,priLT,sec —sZM? + SLT,priZG S(l _ k2) A/ LT pril T sec 4 Lt pri
ZG LT,seC
mit
1
ZG = Rgp + Rg +RG’ 45— (65)
Ciss

Der komplexe Widerstand des Gatekreises Zg kann in einen ohmschen Anteil und einen kapa-
zitiven Anteil aufgeteilt werden. Der kapazitive Anteil wird durch die Eingangskapazitit Cisg
des Transistors definiert. Fiir die Simulation wurden folgende Werte angenommen: Rgp = 2.7 €,
R =3Q, Ry = 0.4Q und Ciss = 500 pF. Die Induktivitit der Gateschleife Lg e wird in (6.5)
nicht beachtet, da Ly s deutlich groBer als Lg eff ist, es gilt Lg eff < Lt sec. An dieser Stelle sei
erwihnt, dass sich diese Betrachtung lediglich auf den Einschaltzeitraum bezieht, wihrend der
Sourcestrom ig steigt. Diese Vereinfachung erlaubt einen Vergleich der Parameterdnderungen des
Transformators 7.

6.2.2 Breite des Transformators

Der frequenzabhiéngige Verlauf der Induktivitit der Primérseite des Transformators Lt und der
Induktivitdt der Sekundérseite des Transformators Lt . werden in Abb. 6.6(a) fiir zwei unter-
schiedliche Breiten des Transformators dyiqm gezeigt. Die Werte sind mit Hilfe von (6.4) berech-

net.
1.5 T T 150 10 0.9
_ 12 F ) 1120 _ L - 7 '
an) L an , \
S g = / \ N =
& — dygy =9 mm g > S . O 08 =
£ 09 Widh 190 & = L7 \
~ R - = = dyigm = 18 mm < ,
RN — dyign =9 mm
06| T T T w " v =18mm
Il Il Il 0 Il Il Il — 0.7
10 10* 10° 108 10" 10 10* 10° 108 10"
f[Hz] f[Hz]
(@) Lt pri und L g in Abhéngigkeit der Frequenz (b) Ay und k in Abhingigkeit der Frequenz

Abb. 6.6: In (a) ist der frequenzabhéngige Verlauf von Lt ,;; und Lt s fiir zwei unterschiedliche
Werte von dyigm gezeigt. In (b) ist der frequenzabhingige Verlauf der Verstirkung A,
und des Koppelfaktors k fiir zwei unterschiedliche Werte von dy,jqn aufgefiihrt.

Dabei werden die in Tab. D.3 aufgefiihrten Werte genutzt. Die Breite der Einzelsegmente der Se-
kundirseite djine werden fiir die einzelnen Breiten maximal gewihlt, mit minimaler Weite dgpace
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zwischen den Windungen der Sekundérseite des Transformators 7. Die geometrische Struktur des
Transformators ist in Abb. 4.11 eingefiihrt.

Mit steigender Frequenz nimmt sowohl die parasitire Induktivitit der Primérseite Lt ;i als auch
die parasitéire Induktivitéit der Sekundérseite Lt ¢ ab, wie in Abb. 6.6(a) gezeigt. Mit zunehmender
Breite dy;qm der Primérseite nimmt Lt als auch Lt ¢ ab. Dies ist fiir zwei Werte dyign = 9 mm
und dy;gm = 18 mm in Abb. 6.6(a) gezeigt. Die Abnahme von Lt ¢ kann durch die breiteren
Teilsegmente djj,. erkldrt werden (analog zur Zylinderspule). Mit zunehmender Breite der Teilseg-
mente djjp. nimmt die Induktivitdt pro Weglédnge ab, wobei die gestreckte Linge der Sekundérseite
unwesentlich zunimmt.

Das in Abb. 6.5 eingefiihrte T-Ersatzschaltbild erlaubt es, die Verstirkung A, bei einer Belastung
durch Zg zu berechnen. Die berechneten Ergebnisse sind in Abb. 6.6(b) gezeigt. Die Uberhshung
der Verstirkung im mittleren Frequenzbereich lisst sich durch die Erhhung des Koppelfaktors und
der Reduzierung von Lt i und L g erkldren. Im unteren Frequenzbereich ist die Felddichte im
Bereich am Rand der Leiter geringer und in der Mitte der Leiter etwas erhoht, siehe Abb. 4.12(b).
Mit steigender Frequenz wird die Feldverteilung zwischen den stromfiihrenden Leitern gleichmi-
Biger, somit erhoht sich der Koppelfaktor und die Verstarkung nimmt zu. Mit steigender Frequenz
sinkt die Verstdarkung des Transformators Ay auf null. Grund hierfiir ist die Zunahme des komple-
xen Widerstands von L gec.

Des Weiteren ist der Koppelfaktor £ in Abb. 6.6(b) gezeigt. Mit zunehmender Breite dy g kommt
es zu einer Erhohung des Koppelfaktors k. Dies kann durch die Verringerung von L und Lt sec
erkliart werden. Dieser Zusammenhang ist in (6.3) beschrieben.

Der Einfluss der Transformatorenbreite dy;qm auf die maximale Verstdrkung Ay max, die Grenzfre-
quenz fay und die Induktivitit Lt . des Transformators wird in Abb. 6.7(a) gezeigt. Die maxi-
male Verstirkung Ay max entspricht dem mathematischen Maximalwert von Ay iiber den Frequenz-
bereich. Die Grenzfrequenz fa, entspricht dem Wert, bei dem A, unter einen Wert von A, = 1
féllt. AuBerdem ist die Induktivitit der Sekundérseite Lt sec in Abb. 6.7(a) fiir eine Frequenz von
f =100 MHz gezeigt.

10 600 _, \ \ \ ]
. E P00 =9 mm
9 450 dyign = 18 mm
I 13 %8 = N T )
> : >
< 2 <S 300 i
7 150 §
E:
6 ! ! ! 0 S~ 0 ! ! ! !
6 9 12 15 18 0 200 400 600 800 1000
dyign [mm] Ciss [PF]
(a) Ay max, fav und Lt s in Abhéingigkeit von dy;gm (b) fay in Abhingigkeit von Cisg

Abb. 6.7: In (a) ist die Verstirkung Ay max, die Grenzfrequenz fay und die Induktivitét Lt s in
Abhingigkeit der Transformatorenbreite dyiqm gezeigt. In (b) ist die Grenzfrequenz fay
in Abhéngigkeit der Eingangskapazitit Ciss des Transistors fiir zwei unterschiedliche
Werte von dyiqm aufgefiihrt.
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Durch eine Erhthung des Wertes dy;iqm kann sowohl die maximale Verstirkung Ay max als auch die
Grenzfrequenz fay gesteigert werden. Dies kann durch die Verringerung der Werte von Lt und
L e erklirt werden. Zusitzlich kommt es zu einer Erhthung des Koppelfaktors k& mit steigender
Breite dyiqn. Die Induktivitit Lt s sinkt mit steigendem Wert von dyigen ab.

Der Einfluss der Eingangskapazitit Ciss auf die Grenzfrequenz fay ist in Abb. 6.7(b) gezeigt. Mit
zunehmender Eingangskapazitit Cigs nimmt die Grenzfrequenz fa, ab. Fiir eine groflere Breite
der Primirseite dyiqn ergibt sich eine hohere Grenzfrequenz, dies gilt fiir alle Werte von Ciss.
Der Grund fiir die Steigerung der Bandbreite ist die Reduzierung des Wertes Lt e und die damit
gekoppelte Reduzierung des Widerstands. Die in Abschnitt 6.2.1 eingefiihrte parasitire Kapazitit
des Transformators Cp hat aufgrund ihres geringen Wertes nur einen Einfluss auf kleine Werte von
Ciss, ebenfalls in Abb. 6.7(b) dargestellt. Der in dieser Arbeit genutzte GaN-Transistor hat eine
Eingangskapazitit von 520 pF, fiir diesen Wert hat Cp einen geringen Einfluss. Die in Abb. 6.7
gezeigten Ergebnisse sind fiir diskrete Frequenzwerte und diskrete Werte von Ciss berechnet.

Zusammenfassend kann gesagt werden, dass die Breite des Transformators dyiqm maximal gewahlt
werden muss (mit Beriicksichtigung der Integrierbarkeit in das Layout), um eine méglichst hohe
Grenzfrequenz fay und eine hohe Verstirkung Ay max zu erreichen.

6.2.3 Windungszahl des Transformators

Wie bereits in Abschnitt 6.2.2 fiir unterschiedliche Breiten des Transformators dy,;q, untersucht
wurde, werden in diesem Abschnitt die Auswirkungen unterschiedlicher Windungszahlen N ana-
lysiert. Dabei werden wiederum die in Tab. D.3 aufgefiihrten Werte verwendet, lediglich die Win-
dungszahl N wird angepasst. Die Breite der Einzelsegmente der Sekundérseite djj, werden fiir die
einzelnen Windungszahlen maximal gewihlt. Die Verstirkung A, und der Kopplungsfaktor k sind
in Abhéngigkeit der Frequenz in Abb. 6.8(a) dargestellt.

15 1 15 ~ 300 _
‘ jan)
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>
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f[Hz] N[1]
(a) Ay und k in Abhéngigkeit der Frequenz (b) Ay max, fav und Lt ¢ in Abhéingigkeit von N

Abb. 6.8: In (a) ist der frequenzabhiingige Verlauf der Verstirkung A, und des Koppelfaktors £ fiir
zwel Windungszahlen N gezeigt. In (b) ist die Verstiarkung Ay max, die Grenzfrequenz
fay und die Induktivitit Lt s in Abhiingigkeit von N aufgefiihrt.

Mit steigender Windungszahl erhoht sich der Kopplungsfaktor k. Diese Erhohung des Koppel-
faktors k und die Zunahme von Lt g, gezeigt in Abb. 6.8(b), fiihrt zu einer zunehmenden Ver-
starkung A,. Mit hoherer Windungszahl fiéllt die Verstirkung mit steigender Frequenz schneller
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ab, was durch den hoheren Wert von L . erklirt werden kann. Der komplexe Widerstand der
Sekundirseite steigt mit steigender Frequenz an und somit sinkt die Verstirkung A, .

Die maximale Verstiarkung Ay max, die Grenzfrequenz fay (fiir Ay = 1) und Lt g sind in Abhin-
gigkeit der Windungszahl in Abb. 6.8(b) gezeigt. Mit steigender Windungszahl nimmt die maxi-
male Verstirkung Ay max zu und die Grenzfrequenz fay ab. Der erhdhte Kopplungsfaktor fiihrt zu
einer hoheren Verstirkung Ay max und die geringere Grenzfrequenz fuy resultiert aus dem steigen-
den Wert von Lt s und des damit gekoppelten komplexen Widerstands. Die Verstiarkung Ay max
nimmt linear mit N zu. Dies ist trotz der liberproportionalen Zunahme von Lt s.c moglich. Diese
liberproportionale Zunahme von Lt g wird durch den erhdhten Kopplungsfaktor kompensiert. Die
sekundirseitige Struktur des Transformators 7 ist vergleichbar mit einer Luftspule mit rechtecki-
gem Spulenkorper. Nach [278] steigt der Induktivitdatswert einer rechteckigen Spule mit ungefihr
dem Quadrat der Windungszahl an.

Zusammenfassend kann gesagt werden, dass eine hohere Windungszahl zwar zu einer hoheren
Verstirkung Ay max des Transformators fiihrt, aber im Gegenzug die Grenzfrequenz fay des Trans-
formators abnimmt. Um den optimalen Nutzen (minimale Eyq—on) aus dem Transformator zu
erzielen, muss die Windungszahl auf den Transistor angepasst werden. Der Einfluss der Windungs-
zahl N auf die Einschaltenergie ist in Abb. 6.13 aufgezeigt.

6.2.4 Abstand zwischen der Primarseite und der Sekundarwindung

Im folgenden Abschnitt wird der Abstand dg,p zwischen der duBeren Leitungsschicht (Primérseite
des Transformators 7') und der ersten inneren Leitungsschicht (Sekundérseite des Transformators
T) variiert und der Einfluss auf das Verhalten des Transformators untersucht. Dabei werden wie-
derum die in Tab. D.3 aufgefiihrten Werte verwendet, lediglich d,,, wird angepasst.

10 0.9 10 500 _
! - Av,max E
0.8 81 ___flj‘:rv 1 400 3
- R 4300 5
— 07 = = N =
< = E g4 1 200 =
= - - s
06 2 — — T -~ -- 100 Z
e E
05 0 | | 0 S~

0.1 0.2 0.3

f1Hz] dyp [mm]

(a) Ay und k in Abhéngigkeit der Frequenz

(b) Av max, fav und L g in Abhiingigkeit von dg,,

Abb. 6.9: In (a) ist der frequenzabhingige Verlauf der Verstirkung A, und des Koppelfaktors k
fiir zwei unterschiedliche Werte von dg,, gezeigt. In (b) ist die Verstirkung Ay max, die
Grenzfrequenz fay und die Induktivitét Lt ec in Abhédngigkeit von dg,p aufgefiihrt.

Die Verstirkung Ay und der Kopplungsfaktor k sind fiir zwei unterschiedliche Werte von dg,p in
Abhingigkeit der Frequenz in Abb. 6.9(a) gezeigt. Mit einem geringeren Wert von dg,p, erhoht sich
die Kopplung k und somit die Verstiarkung Ay, siehe (6.4). Ebenfalls wird eine hohere Grenzfre-
quenz fay mit geringerem Abstand dg,, erreicht.
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Die maximale Verstdarkung Ay max, die Grenzfrequenz fay und Lt e sind in Abhéngigkeit von dg,p
in Abb. 6.9(b) gezeigt. Mit steigendem Wert von dg,p, reduziert sich sowohl die Verstidrkung Ay max,
als auch die Grenzfrequenz fay. Das Absinken der Verstirkung Ay max ist anndhernd linear mit
steigendem Wert dg,p. Die Grenzfrequenz fay sinkt mit einem geringem Wert von dg,p, (bis etwa
dgap = 0.12 mm) rapide ab, mit steigendem Wert von dg,p, fillt fa, langsamer ab. Die Kopplung

k (nicht in Abb. 6.9(b) gezeigt) wie auch Lt g sinken annédhernd linear mit steigendem Wert von

Zusammenfassend kann gesagt werden, dass der Abstand dg,, zwischen der dulleren Leitungs-
schicht (Primirseite des Transformators 7') und der ersten inneren Leitungsschicht (Senkundirsei-
te des Transformators 7') minimal gehalten werden muss. Ist der Abstand dy,p, minimal, wird eine
hohe Verstirkung Ay max und eine hohe Grenzfrequenz fa, erreicht.

6.2.5 Sekundarwindungslange des Transformators

Dieser Abschnitt beschiftigt sich mit der Auswirkung der Sekundérwicklungsldnge dj en sec, siche
Abb. 4.11. Dabei ist die Primérseite des Transformators 7 einen Millimeter ldnger als die Se-
kundirseite dpensec ausgefiihrt. Fiir die iibrigen Werte gelten die Definitionen aus Tab. D.3. In
Abb. 6.10(a) ist der frequenzabhéngige Verlauf der Verstiarkung A, und des Kopplungsfaktors k
fiir zwei unterschiedliche Sekundiarwicklungsliangen dj en sec gezeigt.
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(a) Ay und k in Abhingigkeit der Frequenz (b) Ay max, fav und Lt ¢ in Abhiingigkeit von dj en Sec

Abb. 6.10: In (a) ist der frequenzabhingige Verlauf der Verstirkung A, und des Koppelfaktors
k fiir zwei unterschiedliche Sekundidrwicklungslingen dpen sec gezeigt. In (b) ist die
Verstirkung Ay max, die Grenzfrequenz fa, und die Induktivitéit Lt s in Abhingigkeit
von dy en sec aufgefiihrt.

Die Verstirkung A, und der Kopplungsfaktor kK nehmen mit zunehmender Sekundéirwicklungs-
linge dy en sec zu. Dies kann mit dem steigenden Fiillfaktor der Sekundirseite in der Primérseite
erkldrt werden. Dieser Fiillfaktor entspricht dem prozentualen Anteil der aufgespannten Fliche der
Sekundirseite in der Primirseite, die mit steigender Linge (prozentual) steigt. Eine Anderung des
Fiillfaktors hat einen geringen Einfluss auf die Grenzfrequenz fa,.

In Abb. 6.10(b) ist neben L s auch die Verstiarkung Ay max und die Grenzfrequenz fay in Abhin-
gigkeit der Sekundérwicklungslidnge dy en sec gezeigt. Mit zunehmender Linge dj en sec Nimmt die
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Verstirkung Ay max zu. Dieser Anstieg ist fiir kleinere Werte von den sec ausgeprégter. Der Grund
fiir die Zunahme von Ay max ist der steigende Fiillfaktor. Fiir kleine Werte von dj e sec steigt der
prozentuale Wert des Fiillfaktors und somit der Kopplungsfaktor £ schneller an.

Die Grenzfrequenz fay nimmt mit zunehmender Sekundidrwicklungslinge dj en sec ab. Diese Ab-
nahme ist aber verhiltnismiBig gering. Die anndhernd konstante Grenzfrequenz fa, kann durch die
Zunahme von Lt g und der Zunahme der Kopplung k erklirt werden. Beide Effekte iiberlagern
sich und fithren zu der in Abb. 6.10(b) gezeigten annidhernd konstanten Grenzfrequenz fay.

Zusammenfassend kann gesagt werden, dass die Sekundédrwicklungslinge djen sec geringen Ein-
fluss auf die Grenzfrequenz fay hat. Die Verstirkung Ay max nimmt unterproportional mit steigen-
dem Wert von dj en sec zu. Eine Untersuchung hinsichtlich der Auswirkung auf die Einschaltenergie
Eium—on ist in Abb. 6.13 aufgefiihrt.

6.2.6 Einfluss auf die Einschaltenergie

Der Einfluss der Windungszahl N und der Sekundérwicklungslinge d ¢n sec auf die Einschaltener-
gie Eym—on Wird im Nachfolgenden untersucht. Die Testschaltung ist in Abb. 6.11 aufgefiihrt. Fiir
die parasitdren Elemente werden folgende Werte angenommen: Lg e = 10nH, Rg = 3 Q, Rgp =
2.7Q, Lcs eff = 56 pH, Lrwp = 9nH und Lg = 6 nH. Die Simulationen werden mit Vppp = 500V
und i, = 20 A durchgefiihrt. Als Transistor wird ein GaN-HEMT verwendet, siche [202].

Lrwp

Drwp

Gatetreiber-IC

Tirp

Abb. 6.11: Realisierung des iFF-Verfahrens, der Transformator ist durch das in Abb. 6.5 einge-
fiihrte T-Ersatzschaltbild dargestellt.

Als Transformatorersatzschaltbild wird das in Abb. 6.5 eingefiihrte T-Modell verwendet. Die in
Abschnitt 6.2.3 und Abschnitt 6.2.5 ermittelten Werte werden in das Transformatorersatzschalt-
bild eingesetzt. Durch eine transiente Simulation kann nun die Einschaltenergie Eyq—on bestimmt
werden.
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Eine transiente Betrachtung fiir zwei unterschiedliche Windungszahlen ist in Abb. 6.12 aufgefiihrt.
Die Spannung vpg und vgg sind in Abb. 6.12(a) gezeigt, der Strom ig ist in Abb. 6.12(b) darge-
stellt. Die Drain-Source-Spannung vpg und die Gate-Source-Spannung vgg sind in Abb. 6.12(a)
fiir zwei Windungszahlen gezeigt. Fiir eine Windungszahl von N = 4 fillt die Spannung vpg beim
Einschalten schneller und zeitlich frither ab. Mit einer Windungszahl von N = 8 kommt es zu ei-
ner Verzogerung des Einschaltvorgangs. Ebenfalls wird eine hohere Gate-Source-Spannung vgg
erreicht. Der zeitliche Versatz der Spannung vpg und das Ubersteuern der Spannung vgy kann
durch die Induktivitit der Sekundirseite L e erklért werden, daraus resultiert auch der zeitliche
Versatz. Durch den htheren Wert von Lt .. kommt es zu einem geringeren Anstieg von ig. Auf-
grund des hoheren Wertes von Lr s wird mehr Energie in der Induktivitéit gespeichert, was sich
in der Spannungsiiberhohung von vgg duBert. Fiir eine geringere Windungszahl N zeigt sich im
Stromanstieg und in dem Maximalwert von ig ein schnellerer Anstieg bzw. ein hoherer Wert.

500
400
300
200
100

vpg' [V]
vas [V]
ig[V]

- N=38

_100 L L L L _8 - 1 0 L ! L ' L L
0 10 20 30 40 50 0 10 20 30 40 50

t [ns] t [ns]

(a) vpsr und vgy fiir zwei Windungszahlen N (b) ig fiir zwei Windungszahlen N

Abb. 6.12: Simulierte Verldufe fiir zwei Windungszahlen N. Die Geometriedaten des Transforma-
tors sind in Tab. D.3 definiert.

Die transienten Simulationen werden genutzt, um die Einschaltenergie Ey,m—on Zu berechnen, wo-
durch eine Betrachtung des Einflusses der Transformatorgeometrie moglich ist. Die Abb. 6.13
zeigt die Einschaltenergie Ewym-—on in Abhédngigkeit der Sekundirspulenlinge dy en sec und der Win-
dungszahl N. Der Einfluss der Sekundérspulenldnge den sec ist mit einer Windungszahl von N =
10 gezeigt. Der Einfluss der Windungszahl N ist mit einer Sekundirspulenlinge dj en sec = 8 mm
gezeigt.

Im Windungsbereich von N = 3 bis N = 7 ist die Einschaltenergie E—on anndhernd konstant.!
Mit zunehmender Windungszahl steigt Eqm—on an. Der Grund hierfiir ist die fallende Grenzfre-
quenz fay des Transformators. Die Grenzfrequenz fa, des Transformators ist neben der Verstir-
kung Ay max in Abb. 6.8(b) gezeigt. Dieses Absinken der Grenzfrequenz fay kann wiederum durch
die Zunahme der Induktivitit der Sekundérseite L e erklért werden.

Mit VergroBerung der Sekundirspulenlinge von diensec = 2mm auf dien sec = 5 mm reduziert
sich die Einschaltenergie. Diese Reduzierung sittigt bei dyensec = 5 mm. Eine weitere Vergro-
Berung von diep sec fiihrt zu keiner weiteren Reduzierung von Eym—on. Dieses Verhalten kann

'Die numerische Simulation zeigt ein verrauschtes Ergebnis. Die Ursache hierfiir ist die Definition des Schaltvor-
gangs, siehe Abb. 3.2, und die parasitire Schwingung des Systems. Durch die harte Definition des Einschaltvor-
gangs (Start: 10 % von i ; Ende: 10 % von Vppp) kann es durch die iiberlagerte Schwingung des Schaltknotens zu
einer geringfiigigen Variation der Einschaltenergie Eyyn—on kommen.
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durch den Verlauf der Verstiarkung und der Grenzfrequenz in Abhéngigkeit von der Sekundérspu-
lenlédnge dj en sec erklirt werden, sieche Abb. 6.10(b). Bis zu einem Bereich von dj en sec = 5 mm
nimmt die Verstirkung Ay max stark zu, die Grenzfrequenz fay ist anndhernd konstant. Uberschrei-
tet den,sec = 5 mm, ist die Zunahme der Verstdrkung Ay max limitiert und die Grenzfrequenz nimmt
konstant ab. Dieses Verhalten fiithrt zu einer geringeren Mitkopplung und somit zu héheren bzw.
konstanten Schaltverlusten.

20

150 -

Etum-On [MJ]
)

— Windung N

- dLen,Sec

0 | | | |
2 4 6 8 10 12

Windung N [1] und dLen,SeC [mm]

Abb. 6.13: Simulierte Einschaltenergie E,—on fiir unterschiedliche Windungszahlen N und fiir
unterschiedliche Werte von dj e sec. Die Geometrie des Transformators ist in Tab. D.3
definiert.

Aus den Betrachtungen der Einschaltenergie kann abgeleitet werden, dass der Transformator ei-
ne moglichst hohe Verstirkung Ay max und gleichzeitig eine hohe Grenzfrequenz fa, benotigt.
Wird der Einfluss der Transformatorbreite untersucht, ergibt sich eine Zunahme der Verstirkung
Ay max und der Grenzfrequenz f, mit steigender Breite und gleichbleibender Windungszahl, sie-
he Abb. 6.7(a). Somit fiihrt eine Verbreiterung des Transformators zu geringeren Schaltverlusten,
wobei eine Limitierung durch den steigenden Platzbedarf des Transformators entsteht.

Wird der Einfluss des Abstandes zwischen Priméir- und Sekundirseite dg,p auf die Einschaltener-
gie Ewm-—on untersucht, zeigt sich eine Zunahme von Eyy,—on mit steigendem Wert von dgyp. Die
Ursache hierfiir liegt in der absinkenden Verstirkung A,. Aufgrund der geringeren vom magneti-
schen Fluss durchflossenen Fliache nimmt die Verstiarkung ab, sieche Abb. 6.9(b). Ebenfalls sinkt
die Grenzfrequenz fay ab, somit muss dy,, minimal gewihlt werden.

6.2.7 Ableitung der Transformatordesignrichtlinien

Der Aufbau eines kernlosen Transformators mit Hilfe eines PCBs erlaubt eine grofe Designfrei-
heit. Die geometrische Form des Transformators hat wesentlichen Einfluss auf die Induktivititen
L pri und L gec aber auch auf den Kopplungsfaktor k. Im Folgenden werden die wichtigsten De-
signparameter beschrieben und deren Auswirkung auf das Verhalten des Transformators bewertet.

Wie in Abb. D.3 beschrieben, umschlie3t die Primérseite des Transformators die Sekundirseite.
Ein Stromfluss durch die Primérseite fiihrt so zu einem homogenen magnetischen Feld innerhalb
der Sekundirseite, sieche Abb. 4.12(b). Die Sekundirseite des Transformators muss im Idealfall
den gesamten Zwischenraum der Primirseite fiillen. Aus dieser Forderung lassen sich folgende
Regeln ableiten:
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Die Breite der Primirseite dyiqn muss so gro3 wie moglich ausgefiihrt werden. Dadurch redu-
ziert sich sowohl die Induktivitéit der Primérseite L i, als auch die Induktivitét der Sekundérseite
Lt sec, bei gleich bleibender Windungszahl N, dieser Zusammenhang ist in Abschnitt 6.2.2 erléu-
tert. Ebenfalls erhohen sich die Verstirkung Ay max und die Grenzfrequenz fay des Transformators,
was mit der Reduzierung der parasitdren Elemente erkldrt werden kann, sieche Abb. 6.7(a).

Die Erhohung der Windungszahl fiihrt zu einer linearen Erhhung der Verstirkung Ay max, im Ge-
genzug fillt die Grenzfrequenz fa, ebenfalls linear ab, siche hierzu Abb. 6.8(b). Im Layoutdesign
muss darauf geachtet werden, dass die Erhohung nicht zu einer unzulédssig hohen Absenkung der
Grenzfrequenz fa, fiihrt.

Ein weiterer wesentlicher Designparameter ist der Abstand zwischen der Primérseite und der Se-
kundirseite dg,p, wie in Abschnitt 6.2.4 beschrieben. Wird der Aufbau wie in Abb. 4.11 gezeigt
umgesetzt, ist dieser Abstand dg,p durch die genutzte Technologie definiert. Mit einem geringeren
Wert von dg,, wird der Kopplungsfaktor k erhoht. Das fiihrt zu einer hoheren Verstirkung Ay max
und einer hoheren Grenzfrequenz fay, siche hierzu Abb. 6.9(b).

Die Linge der Sekundirseite dpen sec hat ebenfalls einen direkten Einfluss auf das Verhalten des
Transformators. Eine Erhohung von dj ep sec fiihrt zu einer Erhohung der Verstirkung Ay yax, wobei
der Anstieg nicht proportional ist, siche Abb. 6.10(b). Ebenfalls ist ein Abfall der Grenzfrequenz
Sfay mit steigendem dj en sec Zu verzeichnen.

Zusammenfassend kann gesagt werden, dass der Abstand zwischen der Primérseite und der Sekun-
dirseite dg,p minimal gehalten werden muss. Bei der Wahl der Windungszahl N der Sekundirseite
muss die Abnahme der Grenzfrequenz fa, mit steigender Windungszahl beachtet werden. Eine
Verringerung der PCB-Dicke dpcp fiihrt zu einer Abnahme der Streuinduktivitit der Primérseite,
was die Verstirkung erhoht und den Einfluss auf den Hauptstromkreis minimiert. Des Weiteren
kann festgehalten werden, dass eine Verlidngerung der Sekundérseite dy en sec Nicht zu einem pro-
portionalen Anstieg der Verstirkung fiihrt, dafiir aber zu einem annihernd linearen Abfall der
Grenzfrequenz fay. Die Breite der Primiérseite dyiqn muss maximal gewihlt werden. Dadurch
wird eine hohe Verstirkung Ay max und eine hohe Grenzfrequenz fa, erreicht. Eine Limitierung
der Breite der Primirseite dy;qq stellt der Platzbedarf des Layouts dar.

6.3 Kurzschlussfestigkeit des iFF-Verfahrens

Das iFFF-Konzept ist ein selbstverstirkendes Verfahren, daher muss iiberpriift werden, wann es zu
einer Schidigung durch eine zu hohe Gate-Source-Spannung vgg des Transistors kommen kann.
Einen Extremfall stellt der Kurzschluss des Transistors dar. Hierbei wird die Zwischenkreiskapazi-
tit Coye Uiber den Transistor Q kurzgeschlossen. Die Stromanstiegsgeschwindigkeit wird durch die
parasitidre Induktivitiit limitiert. Um einen sicheren Betrieb des iFF-Verfahrens zu gewdhrleisten,
muss der Kurzschlussfall des Transistors betrachtet werden. In der nachfolgenden Untersuchung
wird gepriift, auf welchen Wert der Strom ig steigen darf, ohne dass eine Schiddigung des Transis-
tors O auftritt.

Das iFF-Verfahren iibertrigt nur wihrend der positiven Stromédnderung von is Energie in die Ga-
teschleife, welche zur Schiadigung des Transistors fithren kann. Um den Zusammenhang zwischen
der Mitkopplung und dem Einschaltverhalten vereinfacht darzustellen, wird ein Ersatzschaltbild
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eingefiihrt, siche Abb. 6.14. Mit Hilfe dieses Ersatzschaltbildes kann die Kurzschlussfestigkeit
untersucht werden.

Fiir die Betrachtung wird ein konstanter Wert der Stroménderung von is (dis/df) angenommen,
der durch die Stromquelle /5 eingespeist wird. Wie eingangs erldutert wird der Stromanstieg durch
Lzwx limitiert, daher ist diese Vereinfachung legitim. Der Strom ig induziert iiber die Induktivitét
M eine Spannung in die Gateschleife, der Transformator 7irr erméglicht die galvanische Trennung.
Fiir das Ersatzschaltbild des Transformators gilt L p < M < L gec, daher gilt Gleichung (4.1)
nicht mehr. In Abschnitt 6.2 wird diese Annahme simulativ begriindet.

—o
Cpo ==1VDG’
Rgp Rg Rg iG
1+
Vps/
Cgs = |vGs!
Lcs eff
VLcs lvucs v

O

Abb. 6.14: Ersatzschaltbild des iF/F-Konzepts im Kurzschlussfall

Die Sekundirseite des Transformators ist in Reihe mit Lg efr, Rop, Ra, Rars Cgs, Les efts Vics
und Vip geschlossen. Zur Berechnung des Widerstands der Induktivitit Lg efr wird das anregende
Signal (die Anderung des Stroms is) durch eine Fouriersynthese in ihre Frequenzanteile zerlegt.
Um eine vereinfachte Fouriersynthese zu ermdéglichen, wird der Strom in ein Dreiecksignal mit
einer Amplitude des zweifachen Nennstroms zerlegt. Die sich daraus ergebende erste harmonische
Schwingung entspricht der Grundfrequenz des Dreiecksignals firans. Die weiteren Oberschwin-
gungen werden an dieser Stelle nicht betrachtet. Zur Verdeutlichung ist ein Beispiel im Anhang
aufgefiihrt, sieche Anhang E.

Durch die Definition des Ubertragungsverhéltnisses nipr = 1 ist die Induktivitit der Sekundir-
seite des Transformators Lt s ebenfalls Teil der Gateschleife. Somit ldsst sich der Gatestrom ig
berechnen:

VGp +Virr — Vas' (is) — VL.cs

g =
\/ (Rop +Rg +Rar)* + (2- 7 firans - (LG eft + Ls eff + L sec ) )

2 (6.6)

Die Spannung, die aufgrund der Strominderung von is an Lcg abfillt, wird durch die Spannungs-
quelle Vi cs dargestellt. Die Spannung vy cs ist proportional zur Stroménderung von is:
dis
=L = 6.7
vLes = Lesett (6.7)
Um eine unzuléssige Erhohung der Spannung vgg sicherzustellen, muss die durch den Transfor-
mator iibertragene Ladung Ot s geringer sein als die Speicherladung von Cpg (Qpg) und die
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Speicherladung von Cgs (Qgs), siehe (6.8). Die Ladung, die notwendig ist, um die Spannung vgs
vom unteren Versorgungsspannungsniveau bis zur Schwellspannung anzuheben, wird durch den
konventionellen Gatetreiber bereitgestellt. Die Ladungsbetrachtung ist daher erst ab Erreichen der
Schwellspannung giiltig. Der Ladungswert kann aus dem Diagramm der Gateladecharakteristik
des Halbleiterdatenblatts entnommen werden.

Ot sec < Opc + 0Ocs (6.8)

Die iibertragene Ladung lésst sich durch den Strom ig und die Stromanstiegszeit von is berechnen:

Orsec = / i (r)dr 6.9)

Iy

Die Schaltzeit tgw kann aus der Stromanstiegsgeschwindigkeit und dem Maximalwert des Stroms
is berechnet werden:

iS,maX

IsW = g (6.10)

dt

Fiir die nachfolgenden Berechnungen werden weitere Annahmen getroffen. Die Spannung Vgp
wird mit 7V und die Schwellspannung wird mit 3 V angenommen. Fiir die Werte der Widerstéin-
de wird Rgp = 2.7Q, Rg = 0Q und Ry = 0.34 Q angenommen. Die parasitdren Induktivitdten
werden fiir Lcs off mit 54 pH und fiir Lg ¢ mit 4 nH gewiihlt.

10—
AN N dig/ dt =10 A/ns

8 1 - - - digdt=20Ams |
— 6l —— dig/dr=50 Ams | 2
< 2\ 3
L og ) . o

Q
2 r Gatestrom ™~ 1
o L_konventionell - ———=—_ ,
10 100 0 50 100 150 200 250 300
LT,sec [nH] iS,max [A]
(a) ig in Abhingigkeit von Ly sec (b) Or.sec in Abhingigkeit von is max

Abb. 6.15: Verhalten im Kurzschlussfall mit der Nutzung des iF'F-Verfahrens. In (a) ist der Strom
i in Abhingigkeit von Lr g fiir verschiedene Werte von dis /dr gezeigt. Des Weiteren
ist der Strom ig fiir den konventionellen Gatetreiber gezeigt. In (b) ist die Ladung
Or sec In Abhéngigkeit von is max fiir verschiedene Werte von Lt s dargestellt. Die
Stroménderungsgeschwindigkeit betrigt dig /dr = 20 A/ns.
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Die Abb. 6.15(a) stellt den Strom ig in Abhéngigkeit der Induktivitit der Sekundérseite des Trans-
formators Lt s dar. Des Weiteren sind in Abb. 6.15(a) die Gatestrome ig fiir den konventionellen
Ansatz eingetragen (markiert mit Gatestrom konventionell). Dabei stellt sich fiir dis/dr = 10 A/ns
ein Gatestrom ig von 1.13 A ein und fiir dis/d¢f = 50 A/ns ein Gatestrom ig von 0.43 A. Diese Re-
duzierung ist durch den Spannungsabfall iiber Lcs ¢ begriindet. Der Spannungsabfall ist in (6.7)
definiert. Dieser ist proportional zur Stromédnderung von is. Somit kommt es zu einer Limitierung
der maximalen Strominderungsgeschwindigkeit.

Fiir Werte von Lt g unterhalb von 210nH kommt es zu einer Erhohung des Stroms ig, somit
kann der Spannungsabfall iiber Lcs ¢fr (liber)kompensiert werden. Ebenso zeigt sich, dass ein ho-
herer Wert der Strominderung von ig zu einem hoheren Gatestrom ig fiihrt. Die Abnahme von
L e fiihrt zu einer Steigerung von ig, die durch die geringere Impedanz der Gateschleife begriin-
det werden kann. Sowohl die riickgekoppelte Spannung v;gr als auch der komplexe Widerstand
steigen linear mit der Stroménderung von is an, wobei der ohmsche Anteil konstant bleibt, siehe
(6.6). Dieser Zusammenhang fiihrt zu einem selbstverstirkenden Effekt. Dieser Effekt hilft bei der
Reduzierung der Einschaltenergie, kann aber auch zur Zerstorung des Transistors fithren.

Eine Betrachtung des Kurzschlussfalls ist in Abb. 6.15(b) aufgefiihrt. Dabei wird angenommen,
dass der Strom ig mit konstanter Stroménderungsgeschwindigkeit weiter steigt (dis/df =20 A/ns).
In Abb. 6.15(b) ist die libertragene Ladung QOr sec des Transformators in Abhingigkeit des Maxi-
malstroms von ig (ismax) flir verschiedene Werte von Lt .. aufgefiihrt. Die iibertragene Ladung
O sec steigt linear mit dem Strom is max an.

Fiir den gewihlten Transistor ergibt sich ein Limit von Q4. = 12nC, welches in Abb. 6.15(b)
eingezeichnet ist. Wird dieser Wert tiberschritten, kann es zur Schidigung des Transistors kommen.
Wird Lt s mit 50 nH gewihlt, kommt es bei einem Strom von 140 A zu einer Schéadigung, fiir
Lt sec = 100 nH erst bei 260 A.

Sicherstellung eines kurzschlussfesten Betriebs

Um eine Zerstorung des Transistors durch unzulidssig hohe Gatespannungen zu vermeiden, muss
der endliche Anstieg der Spannung vgg sichergestellt sein. Wird die Induktivitdt M kleiner als die
Common-Source-Induktivitit Lcs off gewihlt, kann es aufgrund der physikalischen Zusammenhén-
ge nicht zu einer Uberschreitung der zulissigen vy Spannung kommen. Der Spannungsabfall an
M und Lcs ff ist proportional zur Stroménderung von is. Dadurch ist die durch den Transformator
tibertragbare Spannung virp kleiner als die Spannung, die aufgrund des Stromanstiegs von ig an
Lcs e abfillt. Ist Lcs off vernachldssigbar klein, muss eine unzuléssige Uberhshung der Spannung
vgs durch eine aktive Schutzbeschaltung ausgeschlossen werden. Diese Schutzbeschaltung kann
durch eine Zenerdiode zwischen Gate und Source erreicht werden.

Des weiteren kann durch eine schnelle Stromabschaltung das Erreichen eines unzulédssigen Source-
stroms ig sichergestellt werden. Schaltungsbeispiele einer schnellen Kurzschlussdetektion sind in
[279,280] gezeigt. Hierbei ist es moglich, die Uberbelastung des Transistors deutlich vor dem Er-
reichen des Maximalstroms zu erkennen und den Transistor sicher auszuschalten. In [281] werden
verschiedene Kurzschlussdetektionsverfahren in Verbindung mit Verbundhalbleitern untersucht.
Konkrete Umsetzung der Kurzschlussdetektionsverfahren in Verbindung mit GaN-Transistoren
sind in [282-284] gezeigt.
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6.4 Parallelschaltung von Transistoren

Um die Stromtragfdhigkeit von leistungselektronischen Schaltern zu erhohen, werden Transisto-
ren parallelgeschaltet. Dabei stellt sich aufgrund von Bauteilstreuungen und der Asymmetrie des
Layouts eine ungleichméfige Stromverteilung wihrend des Schaltens ein, siehe [285,286]. Das
iFFF-Verfahren kann genutzt werden, um die Stromverteilung der parallel geschalteten Transisto-
ren zu homogenisieren und gleichzeitig die Einschaltenergie Eyym—on zu reduzieren.

Eine Realisierungsmoglichkeit ist in Abb. 6.16(a) gezeigt. Dabei wird der Transistor Q4 durch den
Transformator 7g beschleunigt und durch die Common-Source-Induktivitit des Halbleitergehéduses
Lcg gebremst. Dies gilt umgekehrt fiir Og und Th.

Das kreuzgekoppelte iF'F-Verfahren ermdglicht eine Einschaltverlustreduzierung und gleichzei-
tig eine Verbesserung der Verlustverteilung. Sowohl die Messergebnisse fiir den konventionellen
Ansatz als auch fiir das kreuzgekoppelte iFF-Verfahren sind in Abb. 6.16(b) dargestellt. Fiir den
konventionellen Gatetreiber stellt sich eine ungleichméfige Einschaltenergie Eym—on €in. Diese
nimmt mit steigendem Wert von if, zu. Mit dem iFF-Verfahren kann die Einschaltenergie Eym—on
um bis zu 50 % reduziert werden. Gleichzeitig stellt sich eine fast homogene Einschaltenergie
Eiwrm—on zwischen Q4 und Qg ein, siche Abb. 6.16(b). Dieses Konzept ist zum Patent angemeldet,
siehe [285].

70
iy Drwp 60 |-

50 |
> 40

=
=
Oa OB &
Rga B RgB E
is 1+ 2 30 NG
Cppp ——C— Vopp e
20 - kreuzgekoppelt
. .TA . .TB 0 ~mit iFF-Verfahren
10 20 30 40
Gatetreiber - ¢ L IA]
(a) Kreuzgekoppeltes iFF-Verfahren (b) Einschaltenergie Em-—on

Abb. 6.16: Vergleich des konventionellen Gatetreibers mit dem kreuzgekoppelten iFF-Verfahren.
Fiir die Werte Rga = Rgg = 0 Q2 und Vppp =400 V. In (a) ist die Umsetzung des kreuz-
gekoppelten iFF-Verfahrens gezeigt. In (b) ist die Einschaltenergie Eq—on als Funk-
tion von iy, aufgefiihrt, die Messergebnisse sind aus [286] entnommen.
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6.5 Alternative Realisierung der Sekundarseite des
Transformators

Der in Abb. 4.11 eingefiihrte Transformatortyp erfordert eine geringfiigige Anpassung der geome-
trischen Struktur des Layouts. Dies ist fiir eine PCB-Technologie problemlos moglich. In dieser
Technologie stehen eine Vielzahl von Lagen zur Verfiigung, die den Aufbau der Sekundérseite des
Transformators ermoglichen.

Wird versucht, das iFF-Verfahren in einem Leistungsmodul umzusetzen, ist es nicht moglich, die-
se aufwendige Struktur aus Abb. 4.11 zu realisieren. Aus diesem Grunde wurde das in [157,287]
vorgestellte Konzept zur Strommessung adaptiert. Das Simulationsmodell ist in Abb. 6.17(a) ge-
zeigt. Der Vorteil des in [157,287] vorgestellten Transformatorkonzeptes liegt darin, dass nur eine
minimale Anpassung des Hauptstromkreises notwendig ist. Der Transformator bendtigt eine etwa
2 mm lange Auflagefldche.

Im Gegensatz zu dem in Abb. 4.11 gezeigten Transformator wird keine geometrische Anpassung
der Primérseite des Transformators vorgenommen, um das magnetische Feld zu homogenisieren.
Wie in Abb. 6.17(a) dargestellt, wird lediglich eine schleifenformige Struktur auf den Stromleiter
aufgebracht. Das sich um den Leiter autbauende magnetische Feld koppelt nun in die Leiterschleife
ein und induziert eine Spannung, die proportional zur Stroméinderung von ig ist.
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(a) Alternative Realisierung des Transformators (b) Ay und k in Abhiéngigkeit der Frequenz

Abb. 6.17: Alternative Realisierung der Sekundirseite des Transformators. In (a) ist der Aufbau
des Transformators gezeigt, die Massefliache ist in der Draufsicht (aus Griinden der
Ubersichtlichkeit) nicht gezeigt. In (b) ist der frequenzabhiingige Verlauf der Verstir-
kung Ay und des Koppelfaktor k fiir zwei Windungszahlen N aufgefiihrt.

Die Einkopplung durch externe Magnetfelder kann nicht vollstindig unterdriickt werden, ange-
deutet durch den Strom iey; markiert durch rot gekennzeichnete magnetische Feldlinien, siehe
Abb. 6.17(a). Das Magnetfeld, das im Gleichtakt in beide Leiterschleifen der Sekundirseite ein-
koppelt ist, generiert keine messbare Spannung zwischen den Punkten A und B. Die induzierten
Spannungen heben sich somit auf.

Das Magnetfeld, das durch ig generiert wird, koppelt gegenldufig in die rechte und linke Leiter-
schleife ein. Durch die Drehung des Wicklungssinns der Leiterschleife addieren sich die induzier-
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ten Spannungen. Die Spannung zwischen den Punkten A und B ist somit proportional zur Strom-
dnderung von is (dis/dz). Um die Spannung zwischen den Punkten A und B zu erhohen, wird eine
weitere Leiterschleife auf die erste Leiterschleife aufgebracht, siehe Querschnitt in Abb. 6.17(a).

Um eine vergleichende Aussage beziiglich der Wirkungsweise des in Abb. 6.17(a) gezeigten Trans-
formatorenaufbaues zu ermoglichen, wurde die Struktur mit FASTHENRY [213] simuliert und
wie in Abschnitt 6.2.1 beschrieben analysiert. Die Ergebnisse aus diesen Simulationen sind in
Abb. 6.17(b) gezeigt. Der frequenzabhéngige Verlauf der Verstirkung A, und des Koppelfaktors k
fiir zwei Windungszahlen N wurde untersucht. Die Simulationen wurden mit den in Abschnitt 6.2.1
aufgefiihrten Daten durchgefiihrt. Durch die Einfiihrung der zweiten Windungsebene konnte die
Verstiarkung Ay aber lediglich um 88 % (statt um 100 %) erhoht werden. Dies kann mit dem gerin-
geren Anteil des eingekoppelten magnetischen Feldes der zweiten Schleifenebene und dem stei-
genden Wert der parasitdaren Induktivitit der Sekundirseite erklirt werden.

Der Vorteil der in Abb. 6.17(a) gezeigten Struktur ist die kiirzere Ausdehnung entlang der Strom-
richtung von ig. Fiir die in Abb. 6.17(a) gezeigte Struktur ergibt sich eine Linge von etwa 2 mm
und fiir die in Abb. 6.10 simulierte Struktur ergibt sich ein Wert von 4 mm. Die in Abb. 4.11 ein-
gefiihrte Struktur hat geringere Induktivititswerte auf der Primér- als auch Sekundérseite (Lt pri
und Lt sec). Des Weiteren ist der Koppelfaktor des Transformators k und entsprechend die Gegen-
induktivitit des Transformators M hoher. Aus diesen Elementen ergibt sich eine mehr als sechsfach
hohere Grenzfrequenz fay und eine mehr als dreieinhalbfach hohere Verstirkung Ay max fiir den
in Abb. 4.11 gezeigten Transformator. Die wesentlichen Parameter der in Abb. 6.17(b) und in
Abb. 6.10 simulierten Strukturen sind in Tab. 6.1 aufgefiihrt.

Simulationsergebnisse Lrpri | Lrsec | M k favbel Ay =1 | Ay max
[nH] | [nH] | [nH] | [1] [MHz] [1]

Abb. 6.10 mit dyep sec =4mm | 0.39 | 26.7 | 3.49 | 0.586 263 6.48

Abb. 6.17(b) mit N =2 064 | 429 | 1.11 | 0.213 42 1.77

Tab. 6.1: Vergleich der zwei Transformatorgeometrien, die Simulationsergebnisse aus Abb. 6.10
und Abb. 6.17(b)

Zusammenfassend kann gesagt werden, dass die in Abb. 4.11 gezeigte Struktur die besseren elek-
trischen Eigenschaften besitzt. Die in Abb. 6.17(a) gezeigte Struktur hingegen erfordert keine An-
passung des Layouts und kann in eine bestehende Struktur integriert werden. Die Auswirkung auf
die Einschaltenergie muss in weiterfithrenden Simulationen und Messungen gepriift werden.
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{ Zusammenfassung und Ausblick

7.1 Zusammenfassung

Im Rahmen dieser Arbeit wurde ein induktiv gekoppeltes Gateansteuerverfahren entwickelt, das
es erlaubt, die Stromidnderungsgeschwindigkeit wihrend des Einschaltvorgangs des Transistors
signifikant zu erhohen. Dadurch war es moglich, die Einschaltverluste von verschiedenen Halb-
leiterbauelementen deutlich zu reduzieren. Das Gateansteuerverfahren nutzt einen Transformator,
der Energie wihrend des Einschaltens des Transistors vom Hauptstrompfad in den Steuerstrompfad
tibertrdgt. Der Transformator erlaubt es, den Gatestrom zu erhohen, wodurch die Stromédnderungs-
geschwindigkeit des Schaltstroms bzw. die Schaltgeschwindigkeit insgesamt steigt. Die Ansteue-
rung des Transistors erfolgt durch einen gewohnlichen Gatetreiber-IC. Der Schaltvorgang wird
lediglich wihrend des Einschaltens unterstiitzt.

Die signifikante Einschaltenergiereduzierung durch die Erhohung der Schaltgeschwindigkeit kann
durch die Ausnutzung Induktivitidten der AVT begriindet werden. Um diesen Sachverhalt zu ver-
deutlichen, wurden im Rahmen dieser Arbeit die Auswirkungen parasitirer Kapazitdten und pa-
rasitirer Induktivitdten, die direkten Einfluss auf den Einschaltvorgang haben, systematisch unter-
sucht. Beispielsweise konnte gezeigt werden, dass die Drain-Gate-Kapazitit des Transistors durch
den Spannungsabfall iiber der parasitiren Induktivitdt der Leistungsschleife die Stromanstiegsge-
schwindigkeit des Schaltstroms limitiert. Der Spannungsabfall iiber der Induktivitit der Leistungs-
schleife fiihrt zu einem Ausgleichsstrom der Drain-Gate-Kapazitit. Im Gegenzug reduziert sich die
Anstiegsgeschwindigkeit der Gate-Source-Spannung, was zu einem langsameren Einschalten des
Transistors fithrt. Um den Schaltvorgang zu beschleunigen, muss der Gatestrom erhoht werden,
dies ist aber durch den resistiven und induktiven Belag der Gateschleife limitiert.

Basierend auf diesen Wirkzusammenhéngen wurde ein Gateansteuerverfahren entwickelt, das die
Stroménderung des Schaltstroms nutzt, um den Gatestrom zu erhéhen. Dazu wurde ein kernloser
Transformator auf der Leiterplatte implementiert, der Energie aus dem Hauptstromkreis in den
Steuerstromkreis iibertridgt. Der Einfluss der Transformatorgeometrie auf das Schaltverhalten des
Transistors wurde untersucht und Designrichtlinien des Transformators herausgearbeitet. Bei dem
Gateansteuerverfahren handelt es sich um ein selbstverstirkendes System, das durch unzulissig
hohe Gate-Source-Spannungen zur Schiddigung des Transistors fithren kann. Dabei hat die Trans-
formatorgeometrie wesentlichen Einfluss auf die Kurzschlussfestigkeit des Transistors.

Das Gateansteuerverfahren wurde fiir drei verschiedene Halbleitertechnologien getestet. Dabei
wurden die gemessenen Einschaltenergien durch eine Messung eines Aufwértswandlers verifiziert.
Fiir einen GaN-HEMT konnte die hochste Einschaltenergiereduzierung von 78 % fiir eine Span-
nung von 500 V und einen Schaltstrom von 60 A erreicht werden. Durch den Einsatz des Gatean-
steuerverfahrens konnte die Ausgangsleistung eines Aufwirtswandlers bei gleicher Sperrschicht-
temperatur um 35 % gesteigert werden. Ebenfalls wurde das Ausschaltverhalten des Transistors
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untersucht. Hierbei zeigte sich fiir hohe Schaltstrome ein parasitires Schalten des Transistors. Um
dieses parasitdre Schalten zu vermeiden, muss das Gateansteuerverfahren erweitert werden.

Im direkten Vergleich mit einer Spannung von 500 V und einem Schaltstrom von 30 A konnte fiir
den SiC-MOSFET und den GaN-HEMT eine Einschaltenergiereduzierung von etwa 60 % erreicht
werden. Hier ist die Einschaltenergie des GaN-HEMTs mit 14 uJ deutlich geringer als die des SiC-
MOSFETSs mit 76 wJ. Die Einschaltenergiereduzierung des SiC-MOSFETs konnte ebenfalls durch
eine Aufwirtswandlermessung verifiziert werden. Durch den Einsatz des Gateansteuerverfahrens
wurde die Ausgangsleistung des Wandlers um 23 % erhoht.

Des Weiteren wurde ein Si-MOSFET vermessen. Im Vergleich zu dem GaN-HEMT bzw. zu dem
SiC-MOSFET konnte nur eine geringere Einschaltenergiereduzierung von 33 % verzeichnet wer-
den. Die Ursache fiir diese geringere Einschaltenergiereduzierung ist die hohere Eingangskapazitit
des Transistors. Dieser Si-Transistor wurde in zwei verschiedenen Gehdusekonfigurationen ver-
messen. Dabei wurde gezeigt, dass die Common-Source-Induktivitit des Gehéduses einen geringen
Einfluss auf die prozentuale Einschaltenergiereduzierung durch das induktiv gekoppelte Gatean-
steuerverfahren hat.

Trotz der ersten positiven Ergebnisse hinsichtlich einer Einschaltenergiereduzierung kann dieses
Ansteuerverfahren weiter optimiert und auf andere Topologien adaptiert werden. Beispielsweise
kann dieses Verfahren fiir die Symmetrierung der Einschaltenergie bei gleichzeitiger Einschalt-
energiereduzierung von parallel geschalteten Transistoren genutzt werden. Neben diesen Gesichts-
punkten muss die Verdnderung der EMV durch das Gateansteuerverfahren weiterfithrend analy-
siert werden.

7.2 Ausblick

Variation der Mitkopplung

Das iFF-Verfahren ist aufgrund der Mitkopplung durch den Transformator selbstverstirkend. Dies
fiihrt einerseits zu geringen Schaltverlusten, andererseits aber auch zu hoheren Stromspitzen wih-
rend des Einschaltens, wie in Abb. 4.6(b) und Abb. 5.3(b) gezeigt ist. Der Schaltvorgang kann auch
mit dem iFF-Verfahren liber den Gatevorwiderstand Rg on beeinflusst werden. Dieser Widerstand
ist im Normalfall ein diskretes Bauteil ohne Einstellmoglichkeiten.

In [157] wurde eine Gatetreiberschaltung eingefiihrt, die es erlaubt, den Innenwiderstand des Ga-
tetreibers mit einer zeitlichen Auflésung von 150 ps einzustellen. Diese Anpassung des Gatetrei-
berinnenwiderstands hat dieselbe Auswirkung wie eine Anpassung des Gatevorwiderstand Rg op.
Wiirde die Gatetreiberschaltung mit adaptiven Innenwiderstand nach [157] mit dem iFF-Verfahren
kombiniert, konnte der Schaltvorgang durch das iFF-Verfahren beschleunigt werden und mit Hilfe
des adaptiven Innenwiderstands der Schaltvorgang kontrolliert werden. Sinnvoll ist diese Kom-
bination, da die Gatetreiberschaltung mit adaptivem Innenwiderstand auch einen endlichen Wi-
derstand besitzt. Durch das iFF-Verfahren kann wihrend des Schaltmoments der Gatestrom auf
Werte erhoht werden, die durch eine Reduzierung des ohmschen Widerstands nicht moglich sind,
da der Gateinnenwiderstand des Transistors den dominierenden Anteil des ohmschen Widerstands
der Gateschleife darstellt.
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Sicherer Zustand des nicht aktiven Schalters in Halbbriickenkonfiguration

Die in dieser Arbeit untersuchten Schaltungen sind Schaltung mit nur einem aktiven Schalter. Das
heiit, die Schaltgeschwindigkeit des Transistors des in Abb. 2.1(a) gezeigten Aufwirtswandler
wurde beschleunigt, und der Freilauf des Stroms ip, erfolgt iiber eine Diode. Wird diese Diode
durch einen baugleichen Transistor ersetzt, kommt es aufgrund des Wirkmechanismus des iFF-
Verfahrens zu einer Erhohung des Umladestroms der Drain-Gate-Kapazitit Cpg. Dieser Umlade-
strom wird durch die Spannungsénderung am Schaltknoten hervorgerufen. Aufgrund von parasitér-
en Induktivitdten und eines endlichen Widerstands der Gateschleife kann es zu einem parasitdren
Schalten kommen.

Durch die Einfiihrung eines zusétzlichen Transformators in den Ausschaltpfad des nicht aktiven
Transistors konnte ein parasitires Schalten ausgeschlossen bzw. die Wahrscheinlichkeit reduziert
werden. Mit Hilfe des Transformators 7 kann der Ausgleichsstrom der Drain-Gate-Kapazitit Cpg
kompensiert und somit ein parasitidres Schalten verhindert werden. Dieser Ausgleichsstrom wird
von der Umladung des Schaltknotens hervorgerufen. In Abb. 7.1 ist eine mogliche Realisierung

gezeigt.
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Abb. 7.1: iFF-Verfahren mit Erweiterung zum sicheren Ausschalten

Der Transformator 7" wird um einen weitere Wicklung erweitert. Dieser wird in den Ausschaltpfad
des Transistors integriert. In Bezug auf das erwéhnte Beispiel des Aufwirtswandlers handelt es
sich bei dem in Abb. 7.1 gezeigten Schalter um den Diodenersatz.

Die in Abb. 7.1 eingefiihrte Erweiterung kann auch zum Unterstiitzen des Ausschaltvorgangs ein-
gesetzt werden. In dem in dieser Arbeit gezeigten Beispiel war die Unterstiitzung des Ausschalt-
vorgangs von geringerer Bedeutung, da der Grofteil der Verluste im Einschaltvorgang generiert
wird.

Beeinflussung des EMV-Verhaltens

Durch das iFF-Verfahren dndert sich im Vergleich zum konventionellen Gatetreiber der Verlauf des
Sourcestroms i und der Drain-Source-Spannung vps wihrend des Einschaltens des Transistors.
Die Anderung des Verlaufes von is und vpg hat direkten Einfluss auf das EMV-Verhalten. Der
Verlauf der Drain-Source-Spannung vpg ist in Abb. 5.4 fiir den GaN-HEMT, in Abb. 5.15 fiir den
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SiC-MOSFET und in Abb. 5.20 fiir den Si-MOSFET fiir unterschiedliche Schaltstrome gezeigt. Im
Besonderen fiir den GaN-HEMT und den SiC-MOSFET stellt sich ein gleichférmiges Absinken
der Spannung vpg ein. Zusitzlich ist dieses Absinken der Spannung fiir alle Schaltstréme nahezu
identisch, wie in Abb. 5.4 und Abb. 5.15 verdeutlicht ist. Dies steht im Gegensatz zu dem Verlauf
der Spannung vpg mit dem konventionellen Gatetreiber.

Dieses konstante Absinken der Spannung vpg kann vorteilhaft bei der Auslegung des EMV-Filters
sein. Das EMV-Filter kann dadurch fiir ein schmalbandigeres Frequenzband ausgelegt werden.
Bei dieser Betrachtung muss aber auch der Ausschaltvorgang bedacht werden. Hierbei ist die An-
stiegsgeschwindigkeit der Spannung vpg vom Schaltstrom abhéngig, wie in Abb. 5.8, Abb. 5.16
und Abb. 5.22 fiir die unterschiedlichen Halbleitertechnologien gezeigt ist. Die Verdnderung des
EMYV-Verhaltens erfordert eine weiterfithrende Untersuchung.
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Allgemeine Konventionen

* Komplexe Grolen werden durch Unterstriche gekennzeichnet.
e Matrizen und Vektoren werden in fett geschrieben.

¢ Als Dezimaltrennzeichen wird ein Punkt ,,.” verwendet.
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Anhang

Anhang

A Parameter der Simulationsumgebung

In der nachfolgenden Tabelle sind alle Simulationsparameter fiir die in Abschnitt 3.3 eingefiihrte
Simulationsumgebung gezeigt, siche Abb. 3.4. Die Daten sind dem Simulationsmodell des ein-
gesetzten Transistors entnommen, siehe [202]. Die parasitiren Werte der AVT sind absichtlich
unrealistisch klein gewihlt, dadurch war es moglich, den Einfluss einzelner parasitirer Elemente
besser herauszustellen.

Parametername ‘ Symbol ‘ Wert ‘ Ursprung
Common-Source-Induktivitit des Halbleitergehduses Lcs 56 pH Transistorgehduse
Common-Source-Induktivitit des Aufbaues Lcs 0 AVT
Sourceinduktivitit Ls 0 AVT
Draininduktivitét Lp 750 pH Transistorgehduse
parasitédre Induktivitit der Freilaufdiode Lrwp 0 AVT
parasitidre Induktivitit der Stiitzkapazitit Liy 0 AVT
Gateinduktivitit Lg 0 AVT
Gateinduktivitit des Gehiuses Lg 345 pH Transistorgehduse
parasitdre Kapazitit des Schaltknotens Cpar,sW 0 Simulationszweck
Drain-Gate-Kapazitét (Simulationsmodell) CpG add 0 Simulationszweck
Gatetreiberinnenwiderstand Rgp 2.7Q Gatetreiber-IC
parasitdre Induktivitidt des Gatetreiber-1C Lcp 0 Gatetreiber-IC Gehiuse
Gateinnenwiderstand Rg 0.34Q Halbleiter
Gatevorwiderstand Rg 5Q
positive Versorgungsspannung des Gatetreibers VGD,Sup vV
negative Versorgungsspannung des Gatetreibers VGD,SupN ov
Versorgungsspannungsquelle des DPPs Vbpp 500V
Spulenstrom iL 20A
Leistungstransistor 0 - [202]
Freilaufdiode Drwp - ideale Diode
Lastinduktivitit Lpp - modellierte Stromquelle

Tab. A.1: Simulationsparameter der in Abb. 3.4 gezeigten Simulationsumgebung

Fiir die in Abschnitt 3.5 aufgefiihrte realitdtsnahe Simulation des Schaltverhaltens wurden aus
verschiedenen Literaturquellen die parasitidren Elemente analysiert und in Tab. A.2 zusammenge-
fasst, siehe [223,235-238]. Mit Hilfe dieser Werte wurde das in Abschnitt 3.3 eingefiihrte Simu-
lationsmodell erweitert. Fiir alle anderen Werte gelten die in Tab. A.1 definierten Werte. Fiir die
Freilaufdiode Dpwp wurde ein Halbleitermodell einer realen SiC-Diode [288] genutzt. Fiir den
Innenwiderstand des Transistors Rg wurde die Angabe aus dem Halbleitermodell iibernommen.
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Die in den Literaturquellen genutzten Transistoren haben nur die halbe Stromtragfdhigkeit, was
den hoheren Wert von R erklirt.

Quelle ‘ Transistor ‘ Rs,0n ‘ Lcg ‘ Rg ‘ LG etr ‘ Lzwk ‘ Rg ‘ Rcp
[235] GS66508P [289] 50mQ [ 40pH | 1.1Q | 52nH | 7nH | 13Q | 2Q
[223] GS66508P [289] 50mQ [ 40pH | 1.1Q NA NA 0Q [27Q
[236] GS66508P [289] 50mQ | 40pH | 1.1Q NA NA 0Q [27Q
[237] 4 x GS66508P [289] | I2mQ | 10pH | 0.3Q | InH | 4nH | 1.8Q | 2Q
[238] GS66508P [289] S50mQ | 40pH | 1.1Q NA NA 0Q | 2.7Q

Simulation | GS66516T [202] 25mQ | 56pH [ 0.38Q | InH | 4nH | 0Q | 2.7Q

Tab. A.2: Vergleich verschiedener Prototypen hinsichtlich parasitdrer Induktivititen. Die parasi-
tiren Elemente des Transistors (Lcs und Rg), des Aufbaus der Leiterplatte (LG eff
und Lzwk) und des ohmschen Pfads der Gatetreiberschleife (Rg und Rgp) sind ge-
zeigt. Bei den Transistoren GS66508P [289] und GS66516T [202] handelt es sich um
GaN-HEMTs. Beide Transistoren werden von GaN Systems hergestellt und haben eine
zulissige Drain-Source-Spannung von 650 V.

B Erganzung zum Feldverlauf

Fiir die in Abb. 4.12(a) gezeigte Struktur sind in Abb. B.1 die Feldverldufe fiir die Schnittebenen C,
D und E entlang der y-Achse dargestellt. Es kann festgehalten werden, dass sich mit einer Frequenz
von 1 MHz ein gleichmiBiger Feldverlauf einstellt. Des Weiteren nimmt die Gleichférmigkeit mit
dem Abstand zur Leiterkante zu. Somit ist der Feldverlauf fiir die Schnittebene D gleichméBiger
als fiir die Schnittebene C.

100

— 90t 1

£

E - -

<

T80 | :
70 | | |

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

y [mm]

Abb. B.1: Simulation des magnetischen Feldverlaufes FI, das Simulationsergebnis ist fiir die
Schnittebenen C, D und E dargestellt.
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C Reduzierung des Risikos eines parasitaren Schaltens

In Abb. C.2(a) ist eine Erweiterung des iFF-Verfahrens gezeigt, hierbei wird die Diode Dg,¢. €in-
gefiigt. Diese Diode unterbindet eine positive Spannung vigg iiber der Sekundérseite des Transfor-
mators 7. Dadurch reduziert sich die Gefahr eines parasitdren Schaltens wihrend des Ausschalt-
vorgangs. Eine Messung des parasitiren Schaltens ist in Abb. 5.8(c) gezeigt.

In [290] wird eine Gleichrichterschaltung eingesetzt, um das parasitire Schalten des Transistors
zu minimieren. Durch den Gleichrichter, gezeigt in Abb. C.2(b), konnen nun die positiven und
negativen Halbwellen der Spannung vipp genutzt werden, um den Strom ig zu erhohen. Ohne den
Gleichrichter wiirden ausreichend grofle positive Spannungen von vijgp zur Entladung der Gate-
kapazitdt fiihren, bedingt durch einen negativen Gatestrom ig. Dies ist von besonderem Interesse
wenn ein Transistor eine Diodenstruktur am Gate eingebaut hat, hier fithren negative Gatestrome
zum Ausschalten des Transistors.

VG,on ~ VG,on ~
i ViFF :
L._‘I) : RG70n L'_ﬂ) :
N =
3 2
B . Bi
= ic |~ =5
N > ICH
< = <
H [T. H
O O
: : ViFF
L L .
YiIs Yis
VG oft VG oft
[ ] (] [ (]
T T

(a) Einfithrung Dy, (b) Einfithrung eines Gleichrichters

Abb. C.2: Minimierung des Risikos des parasitidren Schaltens. In (a) wird die Diode Dy,¢. einge-
fiihrt. Dg,re minimiert das Risiko des parasitdren Schaltens. In (b) wird ein Gleichrichter
zur Einkopplung der Spannung der Sekundirseite vipr des Transformators 7 genutzt,
siehe [290].

Seite 159



Anhang

D Designparameter des Transformators

Zur Auslegung des Transformators 7 sind eine Reihe von geometrischen Definitionen notwendig,
welche in Tab. D.3 aufgefiihrt sind.

Benennung Wert Erkldrung
dpcB 1290 pym Offnung der Primirseite
dwidth 10 mm Breite der Primirseite
dihick 70 um Kupferschichtdicke des PCBs
dspace 200um | Abstand zwischen den Einzelsegmenten der Sekundirseite
Aline > 200 um Breite der Einzelsegmente der Sekundirseite
doap 105 um Abstand zwischen Primérseite und Sekundirseite
dopen, Sec 940 um Offnung der Sekundirseite
dl en Pri 10 mm Linge der Primérseite
dl en Sec 9 mm Lénge der Sekundérseite
N 10 Windungszahl der Sekundirseite
Rcp 2.7Q Wert zur Bestimmung von Ay max und fay notwendig
R 1Q ”
Rg 3Q »
CISS 500 pF .

Tab. D.3: Auflistung der geometrischen Struktur des Transformators. Diese Werte dienen zur Be-
rechnung des Transformators, dieser wird in Abschnitt 6.2 eingefiihrt. Zusitzlich sind
die Parameter der Gateschleife gezeigt, welche fiir Gleichung (6.4) verwendet werden.

Fiir die weiterfiihrende Betrachtung des Einflusses der geometrischen Struktur werden einzelne Pa-
rameter variiert. Dabei wird die Breite der Sekundirseite dyiqm, die Windungszahl N, der Abstand
zwischen der Primirseite und der Sekundirseite dg,p und die Lénge der Sekundirseite den sec
variiert und der Einfluss auf das Verhalten des Transformators aufgezeigt, siehe Kapitel 6.

Des Weiteren sind in Tab. D.3 die zur Berechnung der maximalen Verstirkung des T-Ersatzschalt-
bildes Ay max und der Grenzfrequenz des T-Ersatzschaltbildes fay notwendigen Parameter (Rgp,
R, Rg und Ciss) aufgefiihrt. Mit Hilfe dieser Parameter kann die Gleichung (6.4) geldst werden.
Die Ergebnisse dieser Berechnung sind in Abb. 6.7(a) zu finden.
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In Abb. D.3 ist der schematische Aufbau des GaN-HEMT-Prototyps gezeigt. Im Unterschied zu
Abb. 4.11 ist in Abb. D.3 der vollstindige Leistungspfad dargestellt. Ebenfalls ist die Strommes-
sung mit Hilfe des Transformators aufgefiihrt, diese erlaubt die Auskopplung des Messsignals vgog,
siche Abb. 5.2.

Draufsicht

uerschnitt A

Diode
Drwp

Spulenanschluss L

Transistor

Gatetreiber-IC

nicht gezeigt
in Draufsicht

.Layer | %
.Layer 2 5
.Layer 3
eVia 1 T v
] Kupfer
ik v 7 i
- opnsect, 7

dyidth

Abb. D.3: Layout der Leistungsschleife

Der Aufbau des Transformators 7" wird mit Hilfe eines vierlagigen PCBs realisiert. Dabei wird
die Sekundirseite durch die Auflenlagen des PCBs abgebildet. Die Primérseite des Transformators
wird durch eine Uberbriickung der Sekundirseite mit Hilfe von Kupferstiicken erreicht. Eine In-
nenlage wird genutzt, um die Sekundérseite wieder an den Anfang zu fiihren, somit liegen beide
Anschliisse der Sekundérseite nebeneinander.
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E Berechnung des komplexen Widerstands

Zur Vereinfachung des Zusammenhangs des Verhaltens des iFF-Verfahrens wird der Stroman-
stieg von ig linearisiert und als konstant angenommen. Zur Verdeutlichung folgt ein Zahlenbei-
spiel. Die Strominderung dis/d¢ wird mit 20 A/ns angenommen, der Schaltstrom entspricht dem
Spulenstrom i;, mit 20 A und der Maximalwert, welcher wihrend des Einschaltens erreicht wird,
betrdgt 40 A. Nach Erreichen des Maximalwerts sinkt der Strom mit der betragsméBigen glei-
chen Anderungsgeschwindigkeit ab. Daraus ergibt sich eine Dreiecksfunktion fiir den Stromver-
lauf. Die Periodendauer der Dreiecksfunktion betrigt somit 4 ns, was einer Transitfrequenz von
Jirans = 250 MHz entspricht. Dies stellt die Grundschwingung der Dreiecksfunktion dar. Um die
Dreiecksfunktion korrekt abbilden zu konnen, miissen nach Fourier weitere Oberschwingungen
beachtet werden. Aufgrund des geringen Einflusses werden diese an dieser Stelle vernachléssigt.
Durch diese Vereinfachung kann nun der komplexe Widerstand Z; berechnet werden, der sich fiir
das hier eingefiihrte periodische Signal wie folgt berechnen lasst:

’ZL| - \/(RL)2 + (2 “T0 - firans 'L>2 (7.1)

Der ohmsche Anteil Ry, kann aufgrund des geringen Wertes vernachldssigt werden.
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