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Kurzfassung

Diese Arbeit untersucht Aufbau- und Verbindungstechniken auf Basis von Leiterplat-
tentechnologien fiir Wide-Bandgap-Leistungstransistoren mit schnellen Schaltvorgan-
gen. Mit dem Ziel ein iiberschwingungsfreies Schalten zu erreichen, werden niederin-
duktive Konzepte fiir Zweilevel- und Dreilevel-Inverter im Hinblick auf verschiedene
Schichtdicken bzw. Leiterplattentechnologien vorgestellt und diskutiert. Dabei konnte
gezeigt werden, dass Schaltzellen unter Beriicksichtigung von parasitaren Kapazitéaten
so niederinduktiv gestaltet werden kénnen, dass ein Uberschwingen beim Schaltvor-
gang keine Limitierung mehr darstellt. Neuartige Aufbau- und Verbindungstechniken,
wie die Integration der Halbleiter in den Kern der Leiterplatte, konnen zudem die elek-
trischen, thermischen und mechanischen Eigenschaften im Vergleich zu konventionel-
len Bauelementen verbessern. Diinnfilmtechnologien zeigen eine bessere Storfestigkeit
bzw. ein geringeres Ubersprechen auf andere Signalleitungen. Aufierdem wurden Fil-
termafinahmen zur Reduzierung von hochfrequenten Storspannungen, die durch kurze

Schaltzeiten entstehen, untersucht.

Abstract

This work investigates packaging and interconnection technologies based on printed
circuit board technologies for wide-bandgap semiconductors with fast switching tran-
sients. In order to minimize voltage overshoots and ringing, low-inductance designs for
two- and three-level topologies are presented and the influence of the layer thickness
with respect to circuit board technologies is discussed. Due to the low inductance desi-
gns, voltage overshoots are no longer a limitation for switching cells. Novel packaging
and interconnection technologies, such as the integration of bare dies in the core of the
circuit board, improve the electrical, thermal and mechanical properties compared to
discrete components. A benefit of thin-film technologies is the interference immunity.
Furthermore, filters for reducing high-frequency interference voltages caused by fast

switching were investigated.
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1 Einleitung

Die klassische Leiterplatte, die von Paul Eisler im Jahre 1943 erfunden wurde [1], um
elektrische Verbindungen zwischen elektronischen Bauelementen herzustellen, bildet
heutzutage immer noch die Grundlage fiir leistungselektronische Schaltungen. Friih
wurde erkannt, dass die Miniaturisierung von Bauelementen nicht nur Volumen und
somit Kosten spart, sondern auch parasitdre Elemente wie z. B. Induktivitiaten, Ka-
pazitaten und Widerstédnde reduziert. Abbildung 1.1 zeigt die Entwicklung von elek-
trischen Bauelementen in der Leiterplatte, angefangen mit den Durchsteckkontakten
wie z.B. dem Dual-In-Line-Package, kurz (DIP), bis hin zum Gehéduse ohne Bond-
drihte und Anschlussstifte. Eine neuartige Technologie, die seit 2005 immer mehr an
Bedeutung gewinnt, ist die Integration von aktiven und passiven Bauelementen in
die Leiterplatte. Diese Technologie steigert nicht nur die Leistungsdichte elektroni-
scher Schaltungen, sondern erméglicht auch die weitere Reduzierung von parasitiren
Elementen. Bis heute bringt der Trend zu immer kleineren Schaltungen neue Techno-
logien, Materialien und Herausforderungen in der Umsetzung und Zuverléssigkeit mit
sich. Parallel zur Entwicklung von Gehausebauformen und Leiterplattentechnologien

entwickeln sich Halbleiterbauelemente ebenfalls kontinuierlich weiter.

DIP SOP QFN Gehéuse Halbleiter in
ohne Bond- der Leiter-
drihte platte

Leiterplatte |
1970 1995 2005 2021

Abbildung 1.1: Ubersicht iiber die Entwicklung der Gehiuse von elektronischen
Bauelementen zu immer kleineren Strukturen.
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Im leistungselektronischen Umfeld sichern sich Halbleiter mit breitem Bandabstand,
auch Wide-Bandgap-Halbleiter (WBG-Halbleiter) genannt, wie Galliumnitrid (GaN)
oder Siliziumcarbid (SiC) immer mehr Marktanteile [2]. Ein Vorteil von Halbleitern
mit groffer Bandliicke ist die ca. zehnmal gréfere elektrische Durchbruchfeldstérke im
Vergleich zu Silizium-Halbleitern. Bei gleichbleibender Betriebsspannung ermoglicht
dies deutlich kleinere Strukturen, welche wiederum zu einer Erhohung der Leistungs-
dichte fiihren. Die WBG-Halbleiter SiC und GaN sind meist unipolare Halbleiter, die
als Ladungstréager ausschliellich Majoritatsladungstréager nutzen. Dies ermoglicht in
Kombination mit geringeren Kapazitiaten bei WBG-Transistoren schnellere Schaltvor-
génge als bei herkémmlichen Silizium-Transistoren. Durch diesen entscheidenden Vor-
teil des schnellen Schaltens konnen Schaltverlustleistungen reduziert werden. Moder-
ne Stromrichter nutzen diesen Vorteil nicht nur, um die Effizienz zu steigern, sondern
auch um die Schaltfrequenz zu erhohen. Eine Erhohung der Schaltfrequenz ermdoglicht
hohere Drehfeldfrequenzen, kompaktere Filterelemente und eine héhere Reglerdyna-

mik und dadurch auch reaktionsschnellere Aktoren [3].

Halbbriicken, bestehend aus zwei oder mehreren Leistungsschaltern, bilden bei der
Umwandlung von Energie die Grundlage eines Stromrichters. Bei einem Wechselrich-
ter wird z. B. mithilfe der Halbbriicke die Gleichspannung in eine modulierte rechteck-
formige Wechselspannung umgewandelt. Dabei kénnen schnelle Schaltvorgéinge para-
sitare Elemente bestehend aus Kapazitdten und Induktivitdten zum Oszillieren anre-
gen, was wiederum zu Uberspannungen fithren kann. Diese Problematik fordert daher
neue Maflstdbe bei der Entwicklung von leistungselektronischen Systemen, wie z. B.

neuartige niederinduktive Verbindungstechniken oder Filtermafinahmen.

Die Anordnung der Leistungsschalter und der Zwischenkreiskondensatoren hat grofien
Einfluss auf die Induktivitdten und Kapazitidten, die nachfolgend als parasitire Ele-
mente bezeichnet werden. In [4] wurden die Unterschiede von verschiedenen An-
ordnungen mit einer konventionellen Leiterplattentechnik mit Leiterplattendicken >
0.7mm untersucht. Auch in [5] wird eine niederinduktive Schaltzelle, bestehend aus
eine Halbbriicke und HF-Zwischenkreiskondensatoren fiir hochtaktende leistungselek-
tronische Anwendungen auf Basis einer konventionellen Leiterplatte vorgestellt. Die
Fragestellung, ob neuartige Aufbau- und Verbindungstechniken weitere thermische,
elektrische oder mechanische Vorteile bieten und diese in leistungselektronische Schal-
tungen etabliert werden konnen, ist aber bisher noch offen. Diese Fragestellung um-
fasst nicht nur Zweilevel-Topologien, sondern auch Mehrlevel-Topologien. In [6, 7] wird
gezeigt, dass Mehrlevel-Topologien bei hochtaktenden Anwendungen einen Vorteil bei
den Schaltverlusten aufweisen. Um diesen Vorteil beizubehalten, miissen Mehrlevel-

Topologien mit WBG-Transistoren niederinduktiv realisiert werden. Bei Mehrlevel-
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Schaltzellen steigt allerdings die Schwierigkeit der Konzipierung eines niederindukti-
ven Designs mit der Anzahl an Spannungsstufen und der damit verbundenen Schal-
tungskomplexitit an, was im Hinblick auf die parasitdren Elemente eine durchaus

groflere Herausforderung darstellt.

Eine Technologievariante, die niederinduktive Aufbauten ermoglicht, ist die Diinn-
filmtechnik auf Basis von Polyimid (PI), die vor allem bei Flexleitern ein grofes An-
wendungsfeld findet. Der Vorteil dieser Variante ist, dass sehr diinne Schichtdicken
< 0.1 mm realisiert werden kénnen, was wiederum niederinduktive Aufbau- und Ver-
bindungstechniken ermoglicht. Zudem besitzt Polyimid eine hohe Spannungsfestigkeit,

wodurch auch Anwendungen in der Leistungselektronik moglich sind.

Eine weitere innovative Aufbau- und Verbindungstechnik ist die Integration von Leis-
tungshalbleitern in die Leiterplatte. Ziel dieser Technologie ist es, aktive und passive
Halbleiter in den Kern der Leiterplatte zu integrieren und somit die Leiterplatte als
Gehéuse zu nutzen. Dadurch fallen nicht nur parasitare Elemente vom Gehéduse weg,
sondern es entstehen auch weitere Vorteile wie z. B eine bessere Warmespreizung,
eine Reduzierung von Gréfie und Gewicht sowie kiirzere Signalwege [8]. Bestandteil
der vorliegenden Arbeit ist die Untersuchung dieser unterschiedlichen Aufbau- und

Verbindungstechniken anhand einer Schaltzelle in einem leistungselektronischen Um-

feld.

1.1 Stand der Technik

Die Verfiigbarkeit von SiC-Leistungshalbleitern mit Sperrspannungen > 650V leite-
te eine Trendwende in Motorapplikationen im Industrie- und Automobilsektor ein.
Dabei kann die Zielsetzung eine Steigerung der Effizienz oder auch die Steigerung
der Dynamik durch eine Erh6hung der Schaltfrequenz sein. GaN-Bauelemente weisen
derzeit eine technologische Limitierung von 650V auf, welche das Anwendungsgebiet
beschréankt. Deswegen finden diese eher in hochfrequenten Schaltungen, Netzteilen und
48-V-Applikationen Anwendung. Da Bonddréhte im Hinblick auf schnelle Schaltvor-
gange mit Schaltflanken von > 100 V /ns nicht geeignet sind [9], bringen der wachsende
Anteil der WBG-Transistoren und die damit verbundene Forderung niederinduktiver
Verbindungsstrukturen einen Wandel der Aufbau- und Verbindungstechnik mit sich.
Dennoch sind gebondete Halbleiter z. B. in Transistor-Outline (TO)-Gehéusen oder in
Leistungsmodulen derzeit in leistungselektronischen Schaltungen am meisten verbrei-
tet.
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Die Integration von Halbleitern in ein Substrat und die Kontaktierung mit Mikro-
vias bieten hierbei neue Moglichkeiten der Optimierung. Durch das Einbetten der
Halbleiter in ein Leiterplattensubstrat ist eine Erweiterung des klassischen Leiterplat-
tenprozesses in eine dritte Dimension der vertikalen Achse moglich. Dies gilt sowohl
fiir aktive als auch fiir passive Bauelemente. Es kann hierbei zwischen zwei Realisie-
rungsmoglichkeiten unterschieden werden. Bei der ersten Variante werden elektrische
Komponenten in die Hauptplatine (System in Board) integriert, wodurch Platz an der
Oberflache fiir andere Komponenten geschaffen und die Grofle reduziert wird. Bei der
zweiten Variante werden nur Teilfunktionen in ein Modul integriert und diese anschlie-
Bend an eine Hauptplatine durch Steck- oder Létverbindungen angebunden. Hierbei
kann in Single-Chip- und System-in-Package (SiP)-Losungen unterschieden werden.
Nachfolgend werden eine Single-Chip-, zwei System-in-Package-Losungen und eine
firmenspezifische Technologie basierend auf der Integration von Leiterplatten vorge-
stellt.

GaNPX-Package ist eine der bekanntesten Single-Chip-Losungen auf Basis der Lei-
terplattenintegration. Dieses Gehéuse ist vom Halbleiterhersteller GaN Systems in Ko-
operation mit dem Leiterplattenhersteller AT&S entwickelt worden [10]. Dabei wird
der Transistor in ein FR4-Substrat integriert und mit Mikrovias kontaktiert. Zur Ent-
warmung des Halbleiters werden bei dieser Variante ebenfalls Mikrovias eingesetzt.
GaN Systems zeigt mit diesem Gehéuse, dass mit der Integration von Halbleitern in
die Leiterplatte bondlose Gehéause fiir WBG-Transistor fiir den Massenmarkt realisiert

werden koénnen.

DrBlade ist ein kompakter DC/DC-Abwartswandler der Firma Infineon, realisiert
als System in Package mit integrierten MOSFETSs (Metal-Oxide-Semiconductor-Field-
Effect-Transistors), Treibern sowie Strom- und Temperatursensoren [11, 12]. DrBlade-
Module beruhen ebenfalls auf einem klassischen Leiterplatten-Herstellungsverfahren
mit Integration der Transistoren in das Leiterplattensubstrat. Hauptanwendungsfel-
der sieht Infineon vor allem in der Spannungsregulierung in Computer- und Tele-
kommunikationssystemen. Laut Hersteller hat die Grole des Moduls im Vergleich zu
herkommlichen Aufbauten durch die Integration der Transistoren um ca. 30 % ab-
genommen [11]. Infineon verspricht sich mit diesem Aufbau geringere Induktivitaten
und Widerstédnde sowie eine hohere Strombelastbarkeit bei signifikanter Reduzierung
der Grofle im Vergleich zu Standardgehdusen. Das Modul besitzt einen maximalen
Ausgangsstrom von 40 A und kann mit einer Schaltfrequenz von bis zu 1.2 MHz be-
trieben werden. Der thermische Widerstand Ry, betrdgt bis zur Unterseite 1 K/W
und bis zur Oberseite 2 K/W. Inzwischen ist das Modul in der zweiten Generation

unter dem Namen DrBlade 2 verfiighbar. Mit der neuen Version konnte der maximale
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Ausgangsstrom auf 60 A gesteigert und die Effizienz von 94 % auf tiber 95% weiter

verbessert werden.

MicroSiP ist ein DC/DC-Wandler von der Firma Texas Instruments, realisiert als
ein System in Package. Dieser DC/DC-Wandler mit integrierten Transistoren und
einer Strombelastbarkeit von 3 A bei einer Ausgangsspannung von 17V ist mit seinen
Aulenmafen von 2.3mm x 2.9mm x 1 mm einer der kompaktesten DC/DC-Wandler
auf dem Markt [13].

P2Pack der Firma Schweizer ist eine Technologievariante, die derzeit fiir 48-V-Anwen-
dungen Leistungstransistoren in eine Kavitéit eines Kupfer-Leadframes einsetzt. An-
schlieBend werden auf der Oberseite der Transistoren mit einem klassischen Leiter-
plattenprozess die Verbindungslagen aufgesetzt. Die klassischen Bonddrahte werden
hierbei in der Verdrahtungsebene durch gefiillte Vias ersetzt. Das massive Kupfer-
Leadframe unter den Bauteilen fithrt zu einer Warmespreizung, wodurch der thermi-
sche Widerstand im Vergleich zu Direct-Copper-Bonded (DCB)-Substraten deutlich
verbessert wird [12, 14].

Alle diese genannten Beispiele reduzieren die parasitaren Elemente in der Aufbau- und
Verbindungstechnik fiir verschiedenste Anwendungen, um schnelleres Schalten zu er-
moglichen und somit eine Steigerung der Effizienz zu erreichen. Diese Entwicklungen
zeigen, dass die Integration von Transistoren in das Leiterplattensubstrat im Klein-
spannungsbereich bereits Einzug in erste Anwendungsfelder gefunden hat. Es gibt
schon eine Vielzahl von Herstellern, die die Integration von Halbleitern in Substrate
als Losung anbieten. Dies eroffnet der Technologie die Moglichkeit, sich als Standard

zu etablieren und individuell an die Applikation angepasste Losungen zu entwickeln.
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1.2 Problemstellung und Ziele der Arbeit

Die Kontaktierung der Chipoberfliche tiber Bonddréhte ist in der Leistungselektro-
nik weit verbreitet. Jedoch weisen Bonddrahte hohe parasitidre Induktivitaten auf, die
die Schaltgeschwindigkeit limitieren. Um das volle Potenzial von WBG-Transistoren
ausnutzen zu konnen, miissen diese Limitierungen durch den Einsatz von neuen Tech-

nologien mit niederinduktiven Verbindungstechniken minimiert werden.

Ziel dieser Arbeit ist, Aufbau- und Verbindungstechnologien auf Basis von Leiterplat-
tentechnologien fiir WBG-Transistoren mit schnellen Schaltflanken zu untersuchen.
Dabei wird der Fokus auf diskrete Transistoren gelegt. Die Vorteile von diskreten
Transistoren sind z. B. die breite Verfiigbarkeit am Markt und die hohere Flexibilitat
im Design z. B. beim Anordnen der Bauelemente oder bei der Anbindung an einen
Kiihlkérper. Um das Potenzial der diskreten WBG-Transistoren voll auszuschopfen,
werden in dieser Arbeit niederinduktive Konzepte fiir Zwei- und Dreilevel-Schaltzellen
untersucht. Der Fokus wird hierbei auf die Unterschiede zwischen den einzelnen Leiter-
plattentechnologien bzw. auf die Isolationsschichtdicken gelegt. Schnelle Schaltflanken
wirken sich nicht nur in der Schaltzelle, sondern auch in der umgebenden Elektronik
aus. Deswegen werden anhand von Mikrostreifenleitungen die parasitiaren Elemente
in Abhéngigkeit der Schichtdicke des Isolationsmaterials und das Ubersprechen auf

andere Leitungen nédher untersucht.

Fiir leistungselektronische Anwendungen wurde die Eignung neuartiger Leiterplatten-
technologien bei einer Spannung von < 48V bei den Leistungsmodulen DrBlade oder
MicroSiP bereits gezeigt. Aber dartiber hinaus sind noch einige Fragestellungen in
Bezug auf Anwendungen im Niederspannungsnetz mit Zwischenkreisspannungen zwi-
schen 300V und 700 V offen. Deswegen ist die Untersuchung der Durchbruchfestigkeit
von diinnen Substraten ebenfalls Bestandteil dieser Arbeit. Aber auch die Lastwechsel-
und Temperaturfestigkeit der Aufbau- und Verbindungstechnik ist Gegenstand der

Untersuchungen.

Schnelle Spannungsédnderungen bei Schaltvorgangen konnen Storungen in der Elek-
tronik, Uberspannungen in Leitungen bzw. im Motor hervorrufen. Deswegen werden
Filtermafinahmen zum Schutz der umgebenden Elektronik bzw. Last diskutiert. Aber
auch auf die Frage, welchen Einfluss die Filter auf das Schaltverhalten der WBG-
Transistoren haben, ist Teil der Untersuchungen. Eine weitere Fragestellung, die im
Rahmen dieser Arbeit untersucht wird, ist, ob EMV-Filter auf Basis von Diinnschicht-
technologien in Kombination mit optimierten Schaltzellen eine messbare Reduktion

von EMV-Stérungen erzielen.
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1.3 Aufbau und Gliederung der Arbeit

Die Arbeit beginnt mit einer Einfithrung in die theoretischen Grundlagen und cha-
rakteristischen Eigenschaften von WBG-Halbleitern. Zudem werden die Grundlagen

von Zwei- und Dreilevel-Topologien eingefiihrt.

Kapitel 3 zeigt die Auswirkungen von parasitaren Elementen der Aufbau- und Verbin-
dungstechnik in der Schaltzelle. Auflerdem wird die Mikrostreifenleitung als grundle-
gende Verbindungsstruktur in Abhangigkeit von der Schichtdicke ndher untersucht.
Dabei wird auch auf die Storfestigkeit bzw. das elektrische Ubersprechen von Strei-

fenleitungen eingegangen.

In Kapitel 4 werden niederinduktive Aufbau- und Verbindungskonzepte fiir kurze
Schaltzeiten fiir Zwei- und Dreilevel-Schaltzellen erarbeitet. Der Fokus wird vor allem
auf die Abhéngigkeit der parasitiaren Elemente von der gewdhlten Technologie bzw.
Schichtdicke gelegt.

Kapitel 5 befasst sich mit der Integration der Leistungstransistoren in die Leiterplatte.
Dabei werden die elektrischen, thermischen und mechanischen Eigenschaften im Ver-
gleich zu konventionellen Aufbauten untersucht. Da eine Technologie im leistungselek-
tronischen Umfeld nur mit ausreichender Zuverlédssigkeit Anwendung findet, werden
Aspekte der Zuverlassigkeit wie Durchbruchtests, Lastwechseltests und Hochtempe-

raturlagerungen untersucht.

Da Auswirkungen von schnellen Schaltflanken nicht nur in der Schaltzelle auftreten,
werden in Kapitel 6 diese im Antriebssystem im Hinblick auf Filtermafinahmen un-
tersucht. Hierbei werden zwei Filtervarianten ausgangsseitig und ein Filter eingangs-
seitig basierend auf Defected-Ground-Structure (DGS)-Streifenleitungen untersucht.

Messungen von Gleich- und Gegentaktstorungen schlieffen dieses Kapitel ab.

Abschlieflend fasst Kapitel 7 die gesamte Arbeit zusammen und bietet einen Ausblick

auf noch offene Fragestellungen.






2 WBG-Transistoren in Stromrichtern

Seit der Entwicklung der ersten Transistoren im Jahr 1947 auf Basis von Germanium
haben sich die Materialien und Technologien von Halbleitern kontinuierlich weiterent-
wickelt. Bereits zwischen 1950 und 1960 wurde Germanium durch Silizium als Halb-
leitermaterial stetig ersetzt. Griinde hierfiir waren die hohe Verfiigharkeit und somit
der Preisvorteil sowie die besseren elektrischen Eigenschaften. Erfahrung in der Her-
stellung und geringere Kosten sind bis heute noch Griinde fiir die weite Verbreitung
von Halbleitern auf Basis von Silizium. Jedoch fordern leistungselektronische Schal-
tungen mittlerweile zusétzliche wichtige Eigenschaften wie Dynamik und Effizienz,
welche durch schnelles Schalten und einen geringen Durchgangswiderstand erreicht

werden.

Insulated Gate Bipolar Transistors (IGBTs) erschlieflen aufgrund ihrer Hochstrom-
und Hochspannungsfestigkeit ein breites Anwendungsgebiet in der Leistungselektro-
nik. IGBTs erreichen bei hohen Sperrspannungen im Vergleich zu Feldeffekttransisto-
ren (FET) einen niedrigeren Durchgangswiderstand. Der Nachteil des IGBTs im Ge-
gensatz zu unipolaren FETs ist jedoch die Beteiligung von Minoritatsladungstragern
beim Schaltvorgang. Beim Einschalten des Transistors werden Minoritatsladungstré-
ger in den pn-Ubergang injiziert, die beim Ausschalten wieder ausgerdumt werden
missen. Dies verursacht eine Sperrverzogerung mit zusatzlichen Verlusten, welche die
Schaltfrequenz limitiert. Unipolare Feldeffekttransistoren nutzen zur Stromfiithrung
nur eine Art von Ladungstrager, die iber den Gate-Kanal gesteuert werden. Dies
fithrt zu kiirzeren Schaltzeiten und somit auch zur Reduzierung von Schaltverlus-
ten. Bevor WBG-Transistoren Einzug in leistungselektronische Anwendungen fanden,
wurden bei Anwendungen mit einer Sperrfestigkeit der Transistoren von 1200V tiber-
wiegend IGBTs eingesetzt. Der Grund hierfir ist der mehr als quadratische Anstieg
des Durchgangswiderstandes mit der Sperrfestigkeit der FETs [15], der den Vorteil

des schnelleren Schaltens wieder kompensiert.

Halbleitermaterialien mit groBem Bandabstand bieten eine Losung fiir schnelles Schalt-
verhalten und geringe Durchgangswiderstdnde. Wie die Bezeichnung , Halbleiter mit

breitem Bandabstand® bereits beschreibt, besitzen diese einen grofleren Bandabstand
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bzw. es wird mehr Energie benttigt, um ein Elektron vom Valenzband ins Leitungs-
band anzuheben. Je hoher die Bandenergie, umso schwieriger ist es fiir ein Elektron,
zum nachsten Band zu gelangen. Die Vorteile, die sich daraus ergeben, sind geringere
intrinsische Leckstrome, hohe Betriebstemperaturen und hohe kritische Feldstarken
FExrir [16-18]. WBG-Halbleiter aus Galliumnitrid oder Siliziumkarbid weisen im Ver-
gleich zu Silizium zehnmal so hohe kritische Feldstarken auf (siehe Tabelle 2.1). Diese
zehnmal hoheren kritischen Feldstédrken fithren im Vergleich zu Silizium bei gleicher
Driftzone wp,is: laut Gleichung 2.1 zu einer zehnmal so hohen Durchbruchspannung
Ugr [16].

1
Upr = éme'ftEKm't (2.1)

Dies ist ein wesentlicher Unterschied zu Silizium-Halbleitern und fithrt im Umkehr-
schluss bei gleichbleibender Durchbruchspannung auch zu einer zehnmal kleineren
Driftlange. Aber auch die Anzahl der Elektronen bzw. Donatoren Np pro Volumen-
element steigt, wie aus der nichsten Gleichung mit dem kritischen elektrischen Feld
Exit, der Durchbruchspannung Uggr, der Elementarladung e und der Permittivitét e
erkennbar ist [19]:

2
_ Eofr b

= 2.2
b 26UBR ( )

Diese erhohte Anzahl an Elektronen hat bei gleichbleibender Driftlange wp,; s Einfluss
auf die Leitfahigkeit bzw. den spezifischen Widerstand Ro, spe.. (siche Gleichung 2.3)
[19]. Das Formelsymbol p,, entspricht hierbei der Beweglichkeit der Elektronen.

Wprift
Rons ez. — 2.3
»SP! ,LLneND ( )

Durch Zusammenfiihren der Gleichungen 2.1 bis 2.3 zeigt sich die Abhéangigkeit des
spezifischen Widerstandes R,,, spe.. von der kritischen Feldstarke Ej,.:
w2Drift

Rons L7 7 — 2.4
o 6057",unE'K7"it ( )

Bei gleichbleibender Driftlange wp,;¢+ wirkt sich eine Erhohung der kritischen Feld-
starke umgekehrt proportional auf den spezifischen Widerstand R, spe-. aus, sodass
bei WBG-Halbleitern mit einer ca. zehnmal hoheren Feldstarke dies zu einem zehn-
fach kleineren spezifischen Widerstand fithrt. Tabelle 2.1 vergleicht typische Eigen-
schaften von Halbleitermaterialien. Zu sehen ist auch Diamant, das aufgrund sei-
ner hohen Bandliickenenergie von 5.5¢eV auch unter dem Begriff ,, Ultra-Wide-Band-

Gap-Semiconductor” bekannt ist. Dazu zahlen auch Materialien wie Aluminiumnitrid
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(AIN) bzw. Aluminium-Galliumnitrid (AlGaN) oder 8 - GayO3 [20, 21]. Der Ent-
wicklungsprozess steht bei diesen Halbleitermaterialien aber aus unterschiedlichsten
Griinden, wie z. B. Herstellungs- bzw. Materialkosten, Komplexitét in der Herstellung
und Zuverléssigkeit, noch am Anfang. Deswegen ist es derzeit schwer zu beurteilen, ob
und gegebenenfalls wann diese sogenannten ,,Ultra-Wide-Band-Gap-Semiconductors*
fir den Massenmarkt als Leistungsschalter zur Verfiigung stehen werden. Sollte dies
gelingen, werden diese Materialien nochmals ganz neue Mafistdbe bei der Entwicklung

von leistungselektronischen Schaltungen fordern.

Tabelle 2.1: Eigenschaften von verschiedenen Halbleitermaterialien [22].

Parameter Si GaN 4H-SiC Diamant
Bandliicke (eV) 1.12 3.39 3.26 5.5
Kritisches elektrisches Feld (kV/mm) 23 330 220 560
Beweglichkeit der Elektronen (cm?/Vs) 1400 1500 950 2200
Wirmeleitfihigkeit (W/(mK)) 150 130 380 2000
Relative Permittivitat 11.8 9 9.7 16.5

Abbildung 2.1 zeigt den spezifischen Widerstand R, spe.. in Abhéngigkeit von der
Durchbruchspannung fiir die verschiedenen Materialien. Erwahnt sei hier, dass es sich
um Grenzwerte handelt und nur bei Silizium durch den Entwicklungsvorsprung das
Potenzial nahezu ausgeschopft ist. Aus der Grafik ist zu entnehmen, dass Materia-
lien mit einer hoheren kritischen Feldstarke bei gleicher Durchbruchspannung einen

deutlich geringeren spezifischen Widerstand R,,, sp.. aufweisen. Dies ermoglicht kom-

= =

-3 i S S T S|

102 10
Durchbruchspannung UBR(V)

Abbildung 2.1: Analytischer spezifischer Widerstand R, spe.. in Abhéngigkeit der
Durchbruchspannung Ugg fiir Silizium (Si), Galliumnitrid (GaN),
Siliziumkarbid (4H-SiC) und Diamant mit den Werten aus Tabel-
le 2.1.
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paktere Bauformen mit geringeren Durchgangswiderstanden und Kapazitéiten.

Die WBG-Transistoren aus SiC und GaN unterscheiden sich nicht nur in den Mate-
rialparametern, sondern auch wesentlich im Aufbau und somit in der Stromfithrung.
Beim SiC-Transistoren handelt es sich um eine vertikale Anordnung mit entspre-
chendem vertikalem Stromfluss (siche Abbildung 2.2(a)). Die Grundbausteine dieses
SiC-MOSFETs sind die n-dotierte Epitaxieschicht auf einem SiC-Substrat, der Inver-
sionskanal und die intrinsische Diode. Aufgrund der vertikalen Bauweise kann eine
hohere Durchbruchfestigkeit im Vergleich zu lateralen Leistungstransistoren erreicht
werden. Dies ist auch einer der wesentlichen Griinde fiir die Etablierung von SiC-
Bauelementen mit einer Sperrfihigkeit von > 1200V in der Leistungselektronik. Zu-
dem weist Siliziumkarbid im Vergleich zu GaN und Si eine hohere Wéarmeleitfahigkeit
auf, weshalb SiC einen Vorteil bei der Abfiihrung von Verlustwérme bietet. Im Ver-
gleich zu Silizium-Halbleitern ist bei Siliziumkarbid der grofie Nachteil der komplexere
und energieaufwendige Herstellungsprozess, der zu hoheren Halbleitermaterialkosten

fuhrt [23].

Bei Galliumnitrid handelt es sich um eine kristalline Verbindung aus Gallium und
Stickstoff und somit um einen III-V-Verbindungshalbleiter. Aufgrund der bisher teu-
ren Herstellungskosten fiir Galliumnitrid-Einkristalle wird nur eine sehr diinne Schicht
Galliumnitrid auf ein kostengtinstigeres Fremdsubstrat, wie z. B. Saphir, Silizium oder
Siliziumkarbid, aufgetragen. Durch das Fremdsubstrat ergeben sich Nachteile wie z. B.
unterschiedliche Warmeausdehnungskoeffizienten, die zu mechanischen Spannungen
und somit zu Rissen und Ausféllen fithren konnen [24]. Abbildung 2.2(b) zeigt den
typischen Aufbau eines Galliumnitrid-HEMTs auf einem Silizium-Substrat mit einem
Buffer-Layer und den Anschliissen Gate, Source und Drain. Durch das Aufwachsen
einer diinnen Schicht AlGaN auf das GaN-Material entsteht an der Grenzfliche ein
Elektronengas (2DEG). Durch dieses zweidimensionale Elektronengas resultiert ein
Stromfluss in lateraler Richtung. Dies gestattet bei der Layoutgestaltung kurze und
niederinduktive Pfade. Zudem ist die Trennung von thermischen und elektrischen Pfa-
den durch die Anbindung eines Kiihlkorpers an der Unterseite des Transistors mog-
lich. Ein Nachteil der Galliumnitrid-HEMTs mit lateraler Stromfiithrung ist die Span-
nungsfestigkeit, die derzeit fiir konventionell erhéltliche Bauelemente nur bis 650 V
gegeben ist. Eine Steigerung der Durchbruchfestigkeit durch Erhohung der Driftlénge
erweist sich bei lateralen Strukturen als schwierig, da das Risiko eines Stromabrisses
steigt [25]. AuBerdem wiirde eine VergroBerung der Driftlénge einen quadratischen
Zuwachs des spezifischen Widerstands Ry, spe.., wie in Gleichung 2.4 gezeigt, mit sich
bringen. Zudem limitieren hohe Feldspitzen und parasitiare Leckstrome ebenfalls die

Spannungsfestigkeit [26]. Es werden bereits alternative Ansétze zur Anhebung der
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Isolator Vertikaler Stromfluss Lateraler Stromfluss

Source Gate |/ [Source Source|] |Gate / [Drain
nt U | / | n+| | AlGaN /

p—l l—p <\QDEG

GaN

n-SiC E] Ry | Buffer
Layer
SiC-Substrat Si-Substrat
Drain
(a) Aufbau eines (b) Aufbau eines
Siliziumkarbid-Transistors Galliumnitrid-Transistors

Abbildung 2.2: Vergleich zwischen den Aufbauten der WBG-Transistoren a) Silizi-
umkarbid und b) Galliumnitrid.

Durchbruchfestigkeit untersucht, wie z. B. GaN als vertikales Bauelement [27] oder
die Anhebung der Spannungsfestigkeit durch Kaskadierung [28]. Da in dieser Arbeit
Aufbau- und Verbindungstechniken fiir schnelle Schaltvorgéinge untersucht werden
und Galliumnitrid-HEMTs das Potenzial haben, die kiirzesten Schaltzeiten zu errei-
chen, werden trotz der limitierten Spannungsfestigkeit GaN-HEMTs fiir die weiteren

Untersuchungen verwendet.

2.1 Charakteristik von

Galliumnitrid-Leistungstransistoren

Erste Anwendungsfelder von Galliumnitrid-Halbleitern ergaben sich mit der Entwick-
lung der blauen LED, die 2014 mit dem Nobelpreis ausgezeichnet wurde. Als Néchs-
tes folgte die Verbreitung von High-Electron-Mobility-Transistoren (HEMT) in der
Hochfrequenztechnik. Der Grund hierfiir war, wie der Name schon suggeriert, die
hohe Ladungstriagermobilitat im Elektronengas. Das 2DEG-Elektronengas zwischen
AlGaN und GaN ist ohne weitere &uflere Einfliisse selbstbildend und bildet daher im
spannungslosen Zustand einen leitfihigen Kanal zwischen den Kontakten Drain und
Source des GaN-HEMTs. Dieses selbstleitende Verhalten wird Depletion-Mode (D-

Mode) genannt. Beim Anlegen einer negativen Spannung zwischen Gate und Source
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werden Elektronen vom Gate abgezogen und somit die Leitfahigkeit verdndert. In
der Leistungselektronik stellt dieses selbstleitende Verhalten jedoch im Fehlerfall ein
erhohtes Kurzschlussrisiko dar. Daher werden fiir leistungselektronische Schaltungen

iiberwiegend selbstsperrende Leistungsschalter eingesetzt.

Durch das Auftragen einer zusétzlichen p-dotierten GaN-Schicht entziehen Akzep-
toren dem 2DEG-Elektronengas Elektronen, sodass ein selbstsperrendes Verhalten
entsteht [25, 29]. Nur nach Uberschreitung einer gewissen Schwellspannung Uy, zwi-
schen dem Gate-Source-Kontakt kann der Stromfluss wieder vollstédndig erfolgen (sie-
he Abbildung 2.3). Diese selbstsperrende Variante wird Enhancement-Mode (E-Mode)

genannt.

mUDS mUDS
Ups— OV Ues>Up
N AR\
N N Lateraler Stromfluss
Source] |Gate [Drain Source] [Gate \ [Drain
AlGaN AlGaN \
10 [CHONCNONONONONO ey 7@@@@@@@@@@@@@@@—
GaN 2DEG7] GaN
Buffer
Layer
Si-Substrat Si-Substrat

Abbildung 2.3: Stromfluss in einem Enhancement-Mode-Galliumnitrid-HEMT.

Statisches und dynamisches Verhalten eines GaN-HEMTs

Die Riickwérts-Leitfahigkeit von Leistungsschaltern stellt sicher, dass der Strom, ge-
trieben durch eine induktive Last, immer einen Pfad zur Stromfithrung zur Verfiigung
hat. Eine externe oder intrinsische antiparallele Diode kann einen alternativen Frei-
laufpfad fiir den Stromfluss in der Schaltung gewahrleisten. Feldeffekttransistoren auf
Basis von Si oder SiC weisen eine intrinsische Body-Diode zur Riickwartsleitfadhigkeit
auf, wahrend bei IGBTs durch den strukturellen Aufbau eines Bipolartransistors mit
einer pnp-Struktur keine Riickwértsleitfahigkeit moglich ist. Deswegen werden beim
IGBT Freilaufdioden antiparallel zugeschaltet. Ein GaN-HEMT besitzt zur Riick-
wartsleitfahigkeit keinen bipolaren pn-Ubergang, wie es bei FET-Transistoren der
Fall ist. Dennoch ist eine bidirektionale Leitfahigkeit des Kanals moglich. Das Verhal-

ten der Riickwartsleitfahigkeit d&hnelt dabei einer spannungsgesteuerten antiparallel
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geschalteten Diode. Der Grund hierfiir ist, dass eine negative Drain-Source-Spannung
das Potenzial der Gate-Drain-Spannung auf ein positives Niveau anhebt. Wird die
Bedingung, dass die Gate-Drain-Spannung Ugp die Schwellspannung Uy, tibersteigt,
erfiillt, wird der Kanal fiir eine Riickwartsleitfdhigkeit wieder geéffnet [30]. Abbil-
dung 2.4 vergleicht die typischen Kennlinienverlédufe eines IGBTs mit einer externen
Diode und einem GaN-HEMT. Aufgrund der internen Diode weist der IGBT in Vor-
wartsrichtung eine Schwellspannung auf, im Vergleich dazu beginnt beim GaN-HEMT

durch den gesteuerten Kanal die Kennlinie beim Ursprung.

Aufgrund der fehlenden Rickwartsleitfahigkeit von IGBTs unterscheiden sich die GaN-
Transistoren und IGBTs im stationaren Verhalten erheblich. Um mit IGBTs dennoch
eine Riickwartsleitfadhigkeit zu ermoglichen, werden zusétzliche Freilaufdioden verwen-
det. Das heifit im Umkehrschluss, dass bei GaN-HEMTs weniger Bauelemente in einer
Schaltung eingesetzt werden miissen. Bei Feldeffekttransistoren ergeben sich im stati-
schen Verhalten im Vergleich zu GaN-Transistoren durch die interne intrinsische Diode
keine wesentlichen Unterschiede. Jedoch sei hier nochmals erwéhnt, dass sich aufgrund
der unterschiedlichen Materialeigenschaften die statischen Durchgangsverluste durch

den Rpg(on) technologiebedingt unterscheiden.

Beim dynamischen Verhalten gibt es ebenfalls entscheidende Unterschiede. Bei jedem
Ausschaltvorgang bzw. beim Ubergang von ,leitend“ auf ,sperrend“ muss bei einer
pn-Diode die gesamte Diffusionsladung ausgerdaumt werden. Dies hat einen Riickstrom

innerhalb der sogenannten Sperrverzogerungszeit t,.. zur Folge. Wie in Gleichung 2.5

-[CA ]D A
Ucr Ugs
» >
UCE UDS
Ext. Diode 0V U
(a) IGBT mit externer Diode (b) GaN-HEMT

Abbildung 2.4: Typische Kennlinienverlaufe fiir einen IGBT mit paralleler externer
Diode und GaN-HEMTs [5].



16 2. WBG-Transistoren in Stromrichtern

gezeigt, verursacht die in dieser Zeit abgebaute Sperrverzogerungsladung (), Sperr-
verzogerungsverluste P,,., die mit steigender Schaltfrequenz f,, bzw. der treibenden

Spannung U zunehmen.

Prr = fstrrU (25)

Dies limitiert das dynamische Verhalten von bipolaren Leistungstransistoren. Unipo-
lare FETs nutzen fiir den Vorwéartsbetrieb nur eine Art von Ladungstréager, besitzen
aber eine intrinsische Body-Diode mit einer pn-Struktur fiir die Riickwartsleitfahig-
keit. Daher miissen auch hier Minoritatsladungstridger nach dem Ausschaltvorgang
ausgeraumt werden. Dies fithrt ebenfalls zu einer zeitlichen Verzogerung mit erhoh-
ten Schaltverlusten. Deswegen werden auch bei einigen Anwendungen mit FETs trotz
intrinsischer Diode schnelle unipolare Schottky-Dioden, die nur Majoritatsladungs-
trager zur Leitfahigkeit nutzen, parallelgeschaltet. GaN-Transistoren nutzen sowohl
bei der Vorwérts- als auch bei der Riickwértsleitfahigkeit keine Minoritdtsladungs-
triager, wodurch sich die Sperrverzogerungsverluste mafigeblich reduzieren. Aber auch
GaN-Transistoren weisen kleine Speicherladungseffekte auf, die auf interne struktur-
bedingte Kapazitaten zuriickzufiihren sind und oft vernachléssigt werden [31]. Bei
GaN-HEMTs kann deshalb auf den Einsatz einer zusétzlichen Reverse-Diode verzich-
tet werden, womit sich die Anzahl der Bauelemente im Vergleich zu IGBTs und ggf.
FETs reduziert.

2.2 Aufbau elektrischer Antriebssysteme mit
WBG-Transistoren

Schnelle Spannungsdnderungen durch WBG-Transistoren zeigen ihre Wirkung nicht
nur in der Halbbriicke, sondern im gesamten Antriebssystem. Abbildung 2.5 zeigt ein
klassisches Antriebskonzept eines Spannungszwischenkreisumrichters. Dabei dient der
kapazitive Zwischenkreis als energetisches Kopplungselement zwischen Gleichrichter
und Wechselrichter und als Energiespeicher. Eine Alternative, die hier nicht dargestellt
wurde, ist der Stromzwischenkreisumrichter, der eine Induktivitdt als Energiespei-
cher verwendet. Dieser findet vor allem bei hohen Leistungen Anwendung, wird aber
zunehmend durch den Spannungszwischenkreisumrichter ersetzt [32]. Das Ziel eines
Zwischenkreisumrichters ist es, eine im zeitlichen Mittel sinusférmige Spannung mit
veranderbarer Frequenz und Amplitude zu erzeugen. Um dies zu erreichen, werden bei
Netzeinspeisung zwei Teilstromrichter eingesetzt. Der erste, netzseitige Gleichrichter

wandelt die dreiphasige Eingangswechselspannung in eine Gleichspannung um. Der
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Umrichter
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Abbildung 2.5: Schematische Darstellung eines Antriebssystems bestehend aus ei-
nem optionalen Netzfilter, einem Umrichter, einer Leitung und ei-
nem Antrieb.

zweite, lastseitige Wechselrichter wandelt anschliefend die Gleichspannung in eine
getaktete Wechselspannung mit gewiinschter Frequenz und Amplitude um. Die Er-
gebnisse dieser Arbeit werden anhand des lastseitigen Wechselrichters durchgefiihrt,

konnen aber auch auf andere selbstgefithrte Stromrichter tibertragen werden.

Wachsende Anforderungen an den Wechselrichter, wie z. B. hohere Schaltfrequenzen
> 16 kHz, reduzierte Verluste oder ein geringeres Bauvolumen, leiten einen Wandel
zu Stromrichtern mit WBG-Transistoren ein. Abbildung 2.6 zeigt die Vorteile von
schnellschaltenden Leistungstransistoren in der Leistungselektronik. In erster Linie

wird durch einen schnellen Schaltvorgang die Schaltverlustleistung reduziert. Dies

Schnellschaltende Leistungselektronik ]

v

Reduzierte Verluste]

v v LA
Geringere thermische Kompaktere Erhohung der
Belastung PWM-Frequenz

Bauform

! 3
Geringere mechanische Kompaktere Hohere
Belastung Filter Dynamik

Y

[Héhere Zuverléissigkeit]

Abbildung 2.6: Vorteile schnellschaltender Leistungselektronik im selbstgefiithrten
Stromrichtern.
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fithrt zu einer geringeren thermischen Belastung, welche wiederum die thermomecha-
nische Beanspruchung der Komponenten reduziert und die Zuverlassigkeit der Bauele-
mente erh6ht. Wird aufgrund der geringeren Verluste der Kiithlaufwand reduziert und
die thermische Belastung konstant gehalten, kann die Baugrofle kompakter gestaltet
werden. Eine weitere Moglichkeit ist die Erhohung der Schaltfrequenz, die zwar auch
hier nicht zwingend zu einer Reduzierung der thermischen Belastung fiihrt, aber eine

hohere Dynamik und kompaktere Filterelemente erméglicht [3].

In Abbildung 2.5 sind neben den zwei Stromrichtern und der Zwischenkreiskapazi-
tat noch zwei optionale Filter dargestellt, da schnellschaltende Leistungstransistoren
nicht nur Vorteile, sondern auch neue Herausforderungen im Bezug auf die elektroma-
gnetische Vertraglichkeit (EMV) mit sich bringen. Schnelle Schaltflanken regen RLC-
Schwingkreise im Antriebssystem zum Schwingen an, die bei geringer Dampfung zu
Uberspannungen fithren. Durch Fehlanpassungen an den Leitungen und dem Motor
entstehen bei Wellenausbreitungen Reflexionen, die zusatzliche Spannungsiiberhohun-
gen bewirken und somit zu einer Schadigung der Wicklungsisolation bzw. des Motors
fithren konnen [33, 34]. Zudem erzeugen kurze Schaltzeiten hochfrequente Strome, die
durch kapazitive Kopplungen schiadigende Lagerstrome im Motor hervorrufen [35].
Um Storeinfliissse im Umrichter zu reduzieren, kénnen Filtermafinahmen am Ein- und
Ausgang vom Umrichter erfolgen. Eingangsseitige Drosseln unterdriicken z. B. Strom-
und Spannungsspitzen. Zusétzliche Netzfilter leiten Storstrome ohne Umwege durch
das Versorgungsnetz effizient an die Storquelle zuriick. Aber auch ausgangsseitig kon-
nen zusatzliche Filtermafinahmen wie ein Sinusfilter oder du/d¢-Filter hochfrequente

Strome im System reduzieren, was unter anderem in Kapitel 6 gezeigt wird.

2.2.1 Zweilevel-Stromrichter

Die am weitesten verbreitete Wechselrichter-Topologie in einem Umrichter ist die
Zweilevel-Topologie. Mithilfe von zwei Schaltern wird eine Gleichspannung in eine
Wechselspannung mit einstellbarer Frequenz und Amplitude umgewandelt. Die Aus-
gangsspannung entspricht dabei einer gepulsten Wechselspannung, die im Mittel einen
sinusformigen Verlauf aufweist. Versorgt diese gepulste Wechselspannung eine induk-
tive Last, wird der Strom durch diese geglittet und es entsteht ein sinusférmiger
Stromverlauf. Abbildung 2.7(a) zeigt einen einphasigen Wechselrichter mit zwei Zwi-
schenkreiskapazitaten und einem virtuellen Nullpunkt, der die mathematische Be-
schreibung vereinfacht. Die Transistoren werden einfachheitshalber durch zwei ideale

Schalter S, (t) (High-Side) und S_(t) (Low-Side) beschrieben. Diese beiden Schalter
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Abbildung 2.7: Darstellung der Halbbriicke mit zwei idealen Schaltern und einem
Wechselschalter [32].

missen jeweils die volle Zwischenkreisspannung Upe sperren kénnen. Der Schaltzu-
stand dieser Schalter ist zeitabhéingig und betrigt je nach erforderlichem Schaltzu-
stand 0 oder 1. Das Ersatzschaltbild mit den zwei idealen Schaltern kann auch in
ein dquivalentes Ersatzschaltbild mit einem Wechselschalter S umgewandelt werden
(siche Abbildung 2.7(b)). Die Ausgangsspannung des Wechselrichters ug ist in beiden
Fallen identisch. Der Wechselschalter S mit den Schaltzustdinden 1 und -1 wird wie

folgt beschrieben:
S(t)=S,(t) - S_(1) (2.6)

Wird der einphasige Wechselrichter in ein dreiphasiges System mit einer RL-Last
erweitert, ergibt sich das Schaltbild aus Abbildung 2.8. Die Halbbriicken und die da-
zugehorigen Spannungen werden mit den iiblichen Phasenbezeichnungen U, V und W
unterschieden. Aus Griinden der besseren Lesbarkeit werden die Zeitfunktionen S, (t)
und S_(t) folgend nur noch als S, und S_ mit der dazugehorigen Phasenbezeichnung
dargestellt. Die drei Ausgangsspannungen, bezogen auf den virtuellen Nullpunkt, er-

geben sich aus der halben Zwischenkreisspannung Upc multipliziert mit dem Schalt-
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Abbildung 2.8: Dreiphasige Darstellung der Zweilevel-Halbbriicken mit Wechsel-
schaltern und RL-Last.

zustand S der jeweiligen Phase:

1 1

Ugo = §UDCSU = §UDC’(SU+ -Sy-) (2.7)
1 1

Uyo = §UDOSV = §UDC(SV+ - Sy-) (2.8)
1 1

Uwo = §UDCSW = EUDC(SWJr - Sw-) (2.9)

Daraus ergeben sich jeweils zwei Schaltzustinde +1/2 Upe und -1/2 Upe. Die da-
zugehorigen verketteten AufBlenleiterspannungen kénnen mithilfe der Kirchhoffschen

Maschenregel berechnet werden:

U U

uyy = LC(SU Sv) = =25 (Sprs = Spr- = Sy + Sy-) (2.10)
U 0

wyw = =5 (Sy = Sw) = =55 (Sv+ = Sy- = Sy + Siw-) (2.11)
U v,

uwe = —==(Sw = Su) = === (Sw+ — Sw- — Sy + Sp-) (2.12)

2

Bei symmetrischer Last ist die Summe aller Spannungen zum Sternpunkt gleich null

[36]. Somit gilt folgender Zusammenhang:
O:'LLUN-I-UVN-FUWN (213)

Aus diesem kann mit erneuter Anwendung der Kirchhoffschen Maschenregel die Stern-
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spannung u,o wie folgt berechnet werden:

1 U
Uno = —(UUo + Uy + Uo) = L ——(Su +Sv + Sw) (2.14)

UNO = @(S[h_ SU_+SV+_SV—+SW+_SW—) (215)

Fir die Strangspannung an der Last ergibt sich daraus:

UynN = % SU - % - STW) = UDC(25U+ - 2SU_ SV+ + SV_ - SVVJr + SW—)
(2.16)
U Sy Sw. U
uyN = DC(SV 5= Dc(zsv+ 28y - Sy + Sy — Sye + Sy
(2.17)
U Sy Sy. U
uWN—iC(Sw—éJ—?V) DC(ZSW+—25W — Sys + Sy- = Sy + Sy_)

(2.18)

Die Ausgangsspannungen dieser Gleichungen kénnen abhédngig von den jeweiligen
Schaltzustdnden nur einzelne Spannungspegel annehmen. Der Sollwert kann daher
nur tiber den Mittelwert der einzelnen Schaltzustiande berechnet werden. Deswegen
ersetzt man die Momentanwerte in einer Schaltperiode Ts durch einen kurzzeitigen

Mittelwert S(¢) wie in nachfolgender Gleichung gezeigt:
1 t+Ts 1
fio = 7 f SUpcS(1)dt = —UDCS(t) - —UDCm(t) (2.19)
s Jt

Dieser kurzzeitige Mittelwert S(¢) wird auch Modulationsfunktion m(t) genannt. Die
Modulationsfunktion kann durch eine Multiplikation des Modulationsgrades M mit
einer gewiinschten Funktion f(¢) gebildet werden. In der Regel verlauft der Sollwert
sinusformig und kann daher durch eine Sinusfunktion mit einer Grundschwingungs-

kreisfrequenz wy; und einem Phasenwinkel ¢,; definiert werden:
m(t) = M f(t) = M sin(wyt + our) (2.20)

Bei den Ausgangsspannungen uy,v,w)o beschreibt der Modulationsgrad M das Ver-
héltnis zwischen der Spannungsamplitude der Grundschwingung und der halben Zwi-
schenkreisspannung. Abbildung 2.9 zeigt die aus diesen Gleichungen resultierenden
schematischen Spannungsverlaufe ugg, uyy und uyy in einem dreiphasigen Wechsel-
richter. Als Modulationsverfahren wurde eine Sinus-Dreieck-Modulation verwendet, in
der eine Dreieckspannung mit einer sinusférmigen Sollkurve verglichen wird und dar-

aus die Schaltsignale generiert werden. Bei einer Sinus-Dreieck-Modulation kann der
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Modulationsgrad M zwischen 0 und 1 betragen. Wie bereits aus den vorhergehenden
Gleichungen ersichtlich, ergeben sich fiir die Spannung uy zwei, fiir uyy drei und fiir
uyy finf Spannungszustédnde zur Bildung einer Wechselspannung. Zu sehen ist auch,
dass der maximale Spannungszustand bei der Strangspannung uyy maximal 2/3 der
Zwischenkreisspannung Upe betriagt. Als maximale gemittelte Spannungsamplitude
steht bei einem Modulationsgrad M von 1 bei der Stern-Dreieckmodulation fiir die

Strangspannung Upc/2 und fiir die verkettete Spannung /3Upc/2 zur Verfiigung.

| A W o= Ty UDCf‘m m Imm oy o =Ty ||
R N7f7eR pram—
g TN ||
o L M
Upe | N li HHWM
(a) uyo (b) upy

(¢) uyn

Abbildung 2.9: Schematische Spannungsverlédufe g, uyy und uyy in einem Dreh-
stromsystem bestehend aus Zweilevel-Wechselbriicken bei einer
Sinus-Dreieck-Modulation.
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2.2.2 Dreilevel-Stromrichter

Mehrlevel-Wechselrichter ermoglichen mehrere Spannungslevel zur Erzeugung einer
taktenden Spannung. Dies wird durch den Einsatz zusétzlicher Schaltelemente er-
reicht. Der Vorteil, der sich bei einigen Topologie-Varianten ergibt, ist die geringere
Sperrfahigkeit pro Schalter, welche Mehrlevel-Wechselrichtern vor allem bei Hochspan-
nungsanwendungen mit Zwischenkreisspannungen iiber 1000 V Anwendungsfelder bie-
ten. Aber auch bei Anwendungen mit kleineren Zwischenkreisspannungen entstehen
Vorteile wie eine geringere harmonische Verzerrung, die kleinere Sperrfahigkeit der

einzelnen Leistungstransistoren oder geringere Schaltverluste.

Es gibt eine Vielzahl unterschiedlicher Topologie-Varianten fiir Mehrlevel-Wechsel-
richter wie z. B. den Flying-Capacitor (FC)-, Neutral-Point-Clamped (NPC)- oder T-
Type-Neutral-Point-Clamped (TNPC)-Wechselrichter mit verschiedensten Vor- und
Nachteilen, die in [37] ndher erlautert werden. Die Untersuchungen in dieser Arbeit
werden anhand eines Dreilevel-NPC-Wechselrichters gezeigt, da dieser aufgrund seiner
einfachen Handhabung einer der weitverbreitetsten Topologien ist. Abbildung 2.10(a)
zeigt eine einphasige Dreilevel-NPC-Schaltzelle mit den Schaltern S.,, S,, S_ und
S__, die die Schaltzustiande 0 oder 1 aufweisen konnen. Zudem sind zwei Dioden
Dy und D, verschaltet, die durch die Mittelpunktanzapfung den Spannungszustand

0V ermoglichen. Diese Darstellung kann auch wie beim Zweilevel-Wechselrichter in

DO+
° 1
S.. DC+
D, °
%UDC 1 §UDC —_
/5 |
N
0 o 0, N
b -1
S-
1 D, / lUDC — Uyo
EUDC e ﬁ_ Uy 2
o
/ S__ DC_ ’o)
o
DC_ v O
(a) Darstellung mit Schaltern und (b) Darstellung mit einem
Dioden Wechselschalter

Abbildung 2.10: Darstellung der Halbbriicke mit idealen Schaltern und einem
Wechselschalter [32].
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ein Ersatzschaltbild mit einem Wechselschalter umgewandelt werden (siehe Abbil-
dung 2.10(b)).

Dieser Wechselschalter besitzt im Vergleich zur Zweilevel-Topologie drei Zusténde +1,
-1 und 0. Die Ansteuerung der einzelnen Schalter erfolgt mit jeweils zwei komplemen-
taren Signalen. Die komplementaren Schalter sind S,, / S_ und S, / S__. Somit kann
nach [38] der Zustand des Umschalters S mit nur zwei Signalen vereinfacht dargestellt

werden:
S=(S;+8,,-1) (2.21)

Abbildung 2.11 zeigt die dreiphasige Darstellung des NPC-Wechselrichters mit einer
RL-Last und den dazugehoérigen Spannungen. Die Bezeichnungen der einzelnen Span-
nungen sind dabei gleich zur Zweilevel-Topologie gewéhlt, um eine Vergleichbarkeit

zu ermoglichen.

D¢+ N
%UDC ==J+\1 S, iy Uyn
L0 > o —— -
-1 ON+\1 S, Uyo iy Uur &»
> - N
-1 0“+\ISW Uy iy Upy *uWU —>uWN
> T
-1 u
l%UDC = "
o Ung
DC- vy o‘ S

Abbildung 2.11: Dreiphasige Darstellung der NPC-Dreilevel-Halbbriicke mit Wech-
selschaltern und dreiphasiger RL-Last.

Die Ausgangsspannung bezogen auf den Mittelpunkt resultiert auch hier aus der Mul-

tiplikation der halben Zwischenkreisspannung mit dem jeweiligen Schaltzustand:

1 1

Uyo = §UD0(SU) = éUDC(SU+++SU+_1) (2'22)
1 1

Uy = éUDC(SV) = §UDC(SV++ + SV+ - 1) (223)
1 1

Uwo = éUDC(SW) = §UDC(SW++ + SW+ - 1) (2'24)

Der Unterschied zur Zweilevel-Topologie ergibt sich nun durch den zuséatzlichen Span-

nungspegel 0V. Die verketteten Phasenspannungen koénnen iiber die Kirchhoffsche
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Maschenregel ermittelt werden:

U U

Uyv = SC(SU -Sy) = DC(SU++ + S+ = Svir = Sve) (2.25)
U U

Uyw = %C(SV - Sw) be (SV++ + SV+ SW++ - SW+) (2'26)
U U

uwu = %C(SW - SU) = be (SW++ + SW+ SU++ - SU+) (2'27>

Bei der verketteten Phasenspannung ergeben sich somit fiinf verschiedene Spannungs-
level. Wird die gleiche Annahme einer symmetrischen Last wie in Gleichung 2.13

vorausgesetzt, ergibt sich folgende Sternspannung w,,:

Uno = @(SU + Sy +Sw) = Ugc (Syss + Sys + Sver + Syy + Sy + Sy —3)

(2.28)

Mithilfe dieses Zusammenhangs konnen die Strangspannungen zum Sternpunkt fiir
den Dreilevel-NPC-Wechselrichter berechnet werden:

UUN = % SU - % - STW) = UDC (2SU++ + 2SU+ SV++ - SV+ - SW++ - SW+)
(2.29)
Uy N = % SV - % - STW) = UDC(25V++ + 2SV+ SU++ - SU+ - SW++ - SW+)

(2.30)

U Sy S U
UwnN = be (SW 2U 2V) bC (25W++ + 28w = Svss = Svs = Svis — SV+)
(2.31)

Abbildung 2.12 zeigt die aus diesen Gleichungen entstehenden Spannungszustén-
de schematisch fiir die Spannungsverlaufe ugyg, uyy und uyy in einem Dreilevel-
Wechselrichter. Bei dieser Darstellung wurde eine Sinusdreieck-Modulation mit pha-
sengleichen Tragersignalen angenommen. Sowohl bei der Zweilevel- als auch bei der
Dreilevel-Topologie betragt der maximale Spannungszustand der Strangspannung wy x
gleich 2/3 Upc. Jedoch stehen zur Bildung dieser Spannung uyy neun Spannungszu-
stdnde zur Verfiigung. Die maximale gemittelte Spannungsamplitude betragt bei einer
Sinus-Dreieck-Modulation genau wie bei der Zweilevel-Topologie bei den Strangspan-

nungen Upe/2 und bei den Leiterspannungen v/3Upc/2.
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Abbildung 2.12: Schematische Spannungsverldufe ug, uyy und uyy in einem Dreh-
stromsystem bestehend aus Dreilevel-NPC-Wechselbriicken.

Harmonische Verzerrung

Um die Ausgangsspannungen miteinander vergleichen zu kénnen, wird die harmoni-
sche Verzerrung, im englisch auch Total Harmonic Distortion (THD) genannt, zwi-
schen einem Zweilevel- und Dreilevel-Wechselrichter berechnet. Die harmonische Ver-
zerrung ist als Verhaltnis zwischen Oberschwingungen zu Grundschwingung definiert
und kann zum Vergleich von Signalverldufen verwendet werden. Gleichung 2.32 zeigt
die Berechnung der harmonischen Verzerrung anhand einer Spannung mit U als Ef-

fektivwert der Gesamtspannung und mit U; als Effektivwert der Grundschwingung:

U2 _ ]2
THD=Y— "1 (2.32)
U
Die Abbildung 2.13 vergleicht die auf die Grundwelle normierten Spektren der Stern-
spannungen wy,yv,w)ny bei einer Schaltfrequenz von 16 kHz und einem Modulations-

grad M von 0.9. Es ist erkennbar, dass der Dreipunkt-Umrichter kleinere harmonische
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Oberwellen und somit eine geringere harmonische Verzerrung aufweist. Diese geringere
Verzerrung ist nur ein wesentlicher Vorteil der Dreilevel-Topologie. Da die Oberwel-
len bei einer Mehrlevel-Topologie durch die zusétzlichen Spannungszustinde geringer
ausfallen, miissen die unerwiinschten Frequenzanteile nicht mehr so stark gedampft
werden, wodurch sich der Filteraufwand und somit auch die Kosten reduzieren. Dies
kann zwar auch durch Erhéhung der Schaltfrequenz erreicht werden, hat dann aber

wiederum steigende Schaltverluste im Transistor zur Folge.

. THD=79.47% . THD=39.19%
X100 | 5100
- Grundschwingung T Grundschwingung
<
Z 80t =
= &
% %
260 760
g g
= =
- :
Z 40t 3 407
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2 3
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= | g
- —
2 0 . I l l £ 0 l I I l A L a
= f, f 2f 3f 4f 5 6f, = f, f 2f B3f 4f 5f Of,
Frequenz Frequenz
(a) Zweilevel-Wechselrichter (b) Dreilevel-Wechselrichter

Abbildung 2.13: Spektraler Vergleich der Sternspannungen wgyvw)ny fir eine
Zweilevel- und Dreilevel-Topologie bei einer Schaltfrequenz f, von
16 kHz und einem Modulationsgrad M von 0.9.

Unterschiede bei der Sperrfahigkeit und den Verlusten

Ein weiterer Unterschied, der nicht alle Mehrlevel-Topologien betrifft, ist die gerin-
gere Sperrfestigkeit der einzelnen Leistungsschalter. Bei der NPC-Topologie wird bei
gleicher Zwischenkreisspannung nur die halbe Sperrfahigkeit benotigt. Wie in Glei-
chung 2.1 gezeigt, ist die Durchbruchspannung proportional zur Driftlange. Das heift
im Umkehrschluss, die Driftlinge kann fiir eine geringere Sperrfahigkeit reduziert
werden. Der spezifische Einschaltwiderstand hédngt wiederum quadratisch mit der
Driftlénge zusammen (siche Gleichung 2.4). Somit weisen Transistoren mit kleineren
Sperrspannungen geringere Einschaltwiderstdande auf. Fin Fehlschluss wére es jedoch

anzunehmen, dass alle Transistoren mit einer halbierten Sperrfahigkeit ein Viertel des
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Einschaltwiderstands aufweisen, da die Breite des Halbleiters hierbei auch ein entschei-
dender Faktor ist. In der Regel reduzieren Halbleiterhersteller nicht nur die Lange, um
den Einschaltwiderstand zu senken, sondern passen auch die Breite an. Wird die Brei-
te z. B. verkleinert, steigt zwar der Einschaltwiderstand, aber die Ausgangskapazitét
sinkt. Deswegen konnen Leistungstransistoren mit geringeren Sperrspannungen gerin-
gere Einschaltwiderstdnde und Kapazitaten im Vergleich zu Transistoren mit hoherer

Sperrspannungsfestigkeit aufweisen.

Die halbe Sperrspannung wird aber mit dem Kompromiss der vergréferten Anzahl
der Leistungsschalter erreicht. Das bedeutet, dass der Laststrom tiber mehrere Schal-
ter fliet und sich somit die Verlustleistung addiert. Wie im vorhergehenden Absatz
beschrieben, weisen Transistoren mit halbierter Durchbruchspannung nicht immer
den halben Einschaltwiderstand auf. Deshalb kann die vergroflerte Anzahl an Leis-
tungsschaltern zu erhohten Durchgangsverlusten fiihren. Um eine hohere Gesamtef-
fizienz zu erzielen, miissen die reduzierten Schaltverluste diese iiberkompensieren. In
[6, 37, 39, 40] werden verschiedene Mehrlevel-Topologien mit Zweilevel-Topologien
verglichen. Die Ergebnisse dieser Arbeiten zeigen, dass bei hohen Schaltfrequenzen
die Schaltverluste die erhohten Durchlassverluste iiberkompensieren und sich dadurch
die Gesamteffizienz durch Mehrlevel-Topologien steigern lasst. Ist die Effizienz nicht
das entscheidende Kriterium, kann dieser Vorteil auch durch Steigerung der Schalt-

frequenz in eine weitere Reduzierung des Filteraufwands umgewandelt werden.

Einsatz in Motorapplikationen

Die Vorteile in der Effizienz und Dynamik von SiC-Transistoren gegentiber Si-Transis-
toren [41-43] lassen SiC-Transistoren immer mehr Anwendungsgebiete in Automotive-
und Industrieapplikationen erschlieen. GaN-Transistoren haben derzeit eine techno-
logische Limitierung der Sperrspannungsfestigkeit von meist 650 V. Da Transistoren
eine Spannungsreserve fiir Spannungsiiberh6hungen aufweisen sollten, ist eine Sperr-
festigkeit von 650V fiir Zwischenkreise fiir Motoren mit typischen Spannungen von
600V bis 800V zu gering. Eine Dreilevel-Topologie konnte bei gleichbleibender Zwi-
schenkreisspannung das Einsatzgebiet fiir 650 V GaN-Bauelemente vergrofern. In [39]
zeigt ein Vergleich zwischen einer Zweilevel-Topologie mit 1200V SiC-Transistoren
und einer Dreilevel-Topologie mit 650V GaN-Transistoren anhand einer DC/DC-
Applikation eine hohere Effizienz bei der Dreilevel-Topologie. Ein direkter Vergleich
mit 1200 V GaN-HEMTs ist aufgrund der mangelnden Verfiigbarkeit aber derzeit nicht
moglich. Um jedoch Multilevel-Topologien mit GaN-Transistoren etablieren zu kon-

nen, muss eine Aufbau- und Verbindungstechnik dhnliche Schaltzeiten wie in einer
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Zweilevel-Schaltzelle ermoglichen, da sonst die Vorteile der reduzierten Schaltverluste
geringer ausfallen wiirden. Diese Grundvoraussetzung fiir die Aufbau- und Verbin-

dungstechnik wird in Kapitel 4.3 ndher untersucht und beschrieben.

Zusammenfassend lasst sich sagen, dass Mehrlevel-Topologien aufgrund der erhoh-
ten Anzahl an Leistungsschaltern eine hohere Komplexitat aufweisen. Die damit ver-
bundene héhere Anzahl an Spannungszustinden fithrt zu weniger Oberwellen und
somit zu einer geringeren harmonischen Verzerrung. Aufgrund der geringeren Schalt-
verluste durch das Schalten der halben Zwischenkreisspannung eignen sich Multilevel-
Topologien auch fiir dynamische Anwendungen mit hohen PWM-Frequenzen. Aber es
bleiben auch offene Fragen, die vom individuellen Anwendungsfall abhéngig sind, wie

z. B:
o Kann eine Reduzierung der Gesamtkosten erreicht werden?

o Fiihrt eine Aufteilung der Verluste auf mehrere Transistoren mit geringerer

Chipflache zu einer geringeren Chiptemperatur?

o Steigt oder sinkt die Zuverlissigkeit der Schaltzelle aufgrund der erhohten An-

zahl an Bauelementen?

o Kann eine Effizienzsteigerung in Motorapplikationen mit GaN-Mehrlevel-Topologien

erreicht werden?

Diese individuellen Fragen miissen noch genauer untersucht werden und sind nicht

Gegenstand dieser Arbeit.
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3 Parasitare Elemente in der Aufbau-

und Verbindungstechnik

Das Potenzial von schnellschaltenden WBG-Transistoren kann oft nicht ausgenutzt
werden, da die Aufbau- und Verbindungstechnik Limitierungen setzt. Diese kdnnen
sowohl thermisch als auch durch parasitare Elemente hervorgerufen werden. Abbil-
dung 3.1(a) zeigt einen Leistungstransistor mit seinen parasitdren Elementen. Die
parasitdaren Widerstande (Rp, Rs und Rg) und die parasitiren Kapazitiaten (Cpg,
Cps und Cgg), auch Streukapazitiaten genannt, sind in allen leistungselektronischen
Bauelementen vorhanden und je nach Halbleitertyp unterschiedlich ausgeprigt. Als
Nachstes folgt das Gehéuse, in dem vor allem parasitiare Induktivitaten wie Lp, Lg
und Lg, die den Verbindungen zwischen der Halbleitermetallisierung und den Ge-
héuseanschliissen entsprechen, entstehen (siche Abbildung 3.1(b)). Diese Induktivi-
tdten sind von der gewédhlten Aufbau- und Verbindungstechnologie und somit von
der Oberflichenanbindung des jeweiligen Transistors abhéangig. Vor allem Bonddréh-

te weisen im Hinblick auf schnelle Schaltvorgéinge hohe Induktivitdten im Gehéuse

=]
—Cps

(a) Transistor (b) Gehéuse (¢) Schaltzelle

Abbildung 3.1: Parasitdre Elemente im Transistor, im Gehéuse und in der Schalt-
zelle.
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auf [9]. Bei Losungen mit ungehdusten Transistoren, die in Kapitel 5 vorgestellt wer-
den, entfallen diese zusitzlichen parasitidren Elemente des Gehauses. In der néchsten
Ebene entstehen die parasitaren Elemente durch Verbindungen zwischen den elektri-
schen Bauelementen. In Abbildung 3.1(c) ist dies anhand einer Schaltzelle mit einem
High-Side- und einem Low-Side-Transistor gezeigt. Durch die Verbindungselemente
entstehen aufbaubedingte parasitiare Kapazitiaten z. B. von den Versorgungsleitungen
zum Kihlkorper oder zwischen den Drain-Source-Kontakten der jeweiligen Transis-
toren. Aber auch parasitdre Induktivitidten entstehen durch Verbindungen zwischen
den elektrischen Bauelementen. Die Auswirkungen dieser parasitidren Elemente auf
das Schaltverhalten werden in den néchsten Teilkapiteln néher erlautert. Die in den
nachfolgenden Messungen und Simulationen angenommenen Wertebereiche fiir die pa-
rasitdren Elemente entsprechen dabei den Beobachtungen aus den realen Schaltzellen

aus Kapitel 4 und auch typischen Werten, die in Schaltzellen auftreten konnen.

3.1 Parasitare Elemente in der Schaltzelle

3.1.1 Induktivitaten im Kommutierungskreis

Die Kernfunktion einer Schaltzelle ist das alternierende Schalten der Leistungstransis-
toren, um ein gewtnschtes Ausgangsverhalten zu erreichen. Dadurch kann der Last-
strom ¢z, durch den Wechsel der Pfade zwischen dem High-Side- und Low-Side-Schalter
unterbrechungsfrei zur Verfiigung gestellt werden (siche Abbildung 3.2). Der wechseln-
de Ab- und Wiederaufbau des Ausgangsstroms in den unterschiedlichen Pfaden wird
Kommutierung genannt. Die Kommutierungskreisinduktivitiat beschreibt daher die
Induktivitaten, die beim Wechseln des Strompfades aktiv sind. Beim ersten Schalt-
zustand High-Side ,leitend“ und Low-Side ,,sperrend“ muss sich der Strom durch die

Induktivitat aus Gleichung 3.1 auf- bzw. abbauen.
LKl ZLp++LD1+L51 (31)

Beim zweiten Schaltzustand High-Side ,sperrend“ und Low-Side ,leitend“ muss sich
der Strom hingegen bei der Induktivitit Lpgo, die sich aus den Induktivitdten des

unteren Teilzweigs zusammenstellt, auf- bzw. abbauen.

LK2 =Lp_+LD2+L52 (32)
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DCH+ Ly, DC+ Ly,

Abbildung 3.2: Kommutierungsvorgang in einer Zweilevel-Halbbriicke.

Die Kommutierungskreisinduktivitédt, auch Schleifeninduktivitiat genannt, beschreibt
die gesamte Induktivitdt in der Schleife, bestehend aus den parasitidren Induktivita-
ten der Zwischenkreiskapazitit, der Verbindungen und der Transistoren. Die Schlei-
feninduktivitat L, setzt sich daher, wie in Gleichung 3.3 gezeigt, aus den zwei Kom-
mutierungspfaden mit den Induktivitdten Ly, Lxe und der Induktivitat ESL der

Zwischenkreiskapazitat zusammen.
Ly =Lkg1+ Lks+ Lpst (3.3)

Elektrische Schwingkreise, bestehend aus Kapazitdten und Induktivitdten, werden bei
einer Sprunganregung zum Schwingen angeregt. Wird der Leistungsteil der Schaltzelle
betrachtet, spiegelt dies einen solchen Serienresonanzkreis wider, der tiber das Schalten

der Leistungstransistoren zum Schwingen angeregt wird.

Ist der High-Side-Transistor 7} abgeschaltet und der Low-Side-Transistor 75 durch-
geschaltet, resultiert daraus eine Drain-Source-Spannung upg tUber den Low-Side-
Transistor von 0 V. Um die Spannung upg der Halbbriicke auf die Zwischenkreiss-
pannung anzuheben, wird als Erstes der Low-Side-Transistor 75 abgeschaltet. Ab-
hingig von der Totzeit zwischen den Schaltzustdnden wird zeitversetzt der High-
Side-Transistor T; aktiviert, was einen Anstieg der Spannung am Transistor 75 be-
wirkt (siehe Abbildung 3.3). In dieser Zeit werden die Drain-Source-Kapazitéten des
jeweiligen Transistors aufgeladen bzw. entladen. Durch den Schaltimpuls entsteht
ein Schwingkreis zwischen den Induktivitdten und der Kapazitit Cps des Low-Side-
Transistors. Die Kapazitat des High-Side-Transistors hat zu diesem Zeitpunkt keinen

Einfluss mehr, da diese durch den leitenden Kanal vom Transistor kurzgeschlossen
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Abbildung 3.3: Einfluss der parasitdren Elemente auf den Ausschaltvorgang des
Low-Side-Transistors T5.

ist. Somit erfolgt eine Oszillation des Stromes im blau gekennzeichneten Pfad zwi-
schen den Induktivitdten und der Ausgangskapazitit Cpg des Low-Side-Transistors.
Die Zwischenkreiskapazitédt hat hier einen geringen Einfluss, da diese in Reihe zu der
Ausgangskapazitit des Low-Side-Transistors geschaltet ist und hier oftmals ein Gro-
Benunterschied von ca. 100 vorliegen kann. Die Dampfung dieser Oszillation erfolgt
durch die ohmschen Anteile sowie die kapazitiven Verluste der einzelnen Komponen-
ten [5, 44]. Beim Einschaltvorgang des Low-Side-Transistors T3 ist das Verhalten sehr
ahnlich. Vor dem Einschaltzeitpunkt des Low-Side-Transistors 75 ist der High-Side-
Transistor durchgeschaltet und der Low-Side-Transistor abgeschaltet. Zuerst wird der
High-Side-Transistor abgeschaltet und der Low-Side-Transistor anschliefend wieder
zeitverzogert aktiviert. Mit dem Anstieg der Gate-Source-Spannung fillt die Drain-
Source-Spannung upg wieder auf 0V ab. Dabei erregt die Spannungsflanke wieder
den Schwingkreis im Leistungskreis. In Abbildung 3.4 ist die Oszillation an der Drain-
Source-Spannung am Low-Side-Transistor 7, mit dem dazugehorigen Strompfad dar-
gestellt. Der nachste Abschnitt zeigt die Methodiken zur Modellierung des Schaltver-

haltens.

Modellierung des Kommutierungskreises

Der Kommutierungskreis der Schaltzelle entspricht einem RLC-Netzwerk mit einer
Ausgangsspannung iiber der Drain-Source-Kapazitdt und einer Sprunganregung als

Eingangsspannung. Die Eingangsspannung u.(¢) kann mit einem Einheitssprung mit
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Abbildung 3.4: Einfluss der parasitiren Elemente auf den Einschaltvorgang des
Low-Side-Transistors T5.

einer endlichen Flankensteilheit mp sowie einer Anstiegszeit ¢, beschrieben werden:

0 t<0
uc(t) ={mpt 0<t<t, (3.4)
Upc t>t,

Regt diese Eingangsspannung einen RLC-Schwingkreis an, wird dies mit folgender
Differenzialgleichung beschrieben, wobei o der Sprungfunktion und upg der Drain-

Source-Spannung am Ausgang entspricht:

LC% RCC“”ZS ®) 4 () = (1) (3.5)
Lcd“stg(t) v Rcd“f(’ﬁ ) 4 ups(t) = mpto(t) —mp(t—t)o(t—1,)  (3.6)

Durch Anwendung der Laplace-Transformation kann zwischen der Spannung upg und

der Eingangsspannung u, folgende Ubertragungsfunktion G(s) gebildet werden:

_ups(s)  mp(l-es'r)
Gls) = uc(s)  s2(s2LC +sRC +1)

(3.7)

Die Systemantwort im Zeitbereich dieser Ubertragungsfunktion wurde mit der Softwa-
re Matlab/Simulink berechnet. Um den Einfluss der Kommutierungskreisinduktivitét
und der Anstiegszeit zu verdeutlichen, wurde die Systemantwort im Zeitbereich fir
verschiedene Schleifeninduktivitdten bei unterschiedlichen Spannungssteilheiten mpg

berechnet. Abbildung 3.5 zeigt die zeitliche Antwort der Ubertragungsfunktion aus
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Abbildung 3.5: Vergleich der Sprungantwort eines idealen RLC-Schwingkreises fiir
verschiedene Induktivitdten und Spannungsanstiegsgeschwindigkei-
ten bei einer Spannung von 400V, einer Kapazitit von 80 pF und
einem Widerstand von 0.5 ().

Gleichung 3.7. Aus diesen Grafiken ist zu erkennen, dass durch Erhéhung der Induk-
tivitit das Uberschwingen deutlich zunimmt. Ebenso fithrt eine schnellere Spannungs-
flanke, wie es bei WBG-Transistoren der Fall ist, bei gleicher Induktivitit zu einem
deutlich hoheren Uberschwingen. Dies zeigt, dass die Aufbau- und Verbindungstech-

nik nicht einfach fiir neue, schnellere WBG-Transistoren iibernommen werden kann.

Der RLC-Schwingkreis mit Anregung durch eine Sprungfunktion mit endlicher Span-
nungsflanke beschreibt aber nur einen Teil der gesamten Schaltzelle. Allerdings ist
es notwendig, bei der Auslegung von Schaltungen eine Funktionspriifung und Ana-
lyse des gesamten Schaltverhaltens durchzufithren. Dafiir kann eine numerische Be-
rechnungssoftware wie LTspice verwendet werden. Dabei konnen selbst erstellte bzw.
angeglichene oder vom Hersteller vorgefertigte Modelle zur Schaltungssimulation ver-
wendet werden. Abbildung 3.6(a) zeigt ein Ersatzschaltbild eines GaN-HEMTs, das
fiir eine numerische Simulation verwendet werden kann [45]. Dieses Modell beinhal-
tet eine spannungsgesteuerte Stromquelle zur Nachbildung des statischen Verhaltens
und die spannungsabhingigen Kapazititen Cpg, Cas und Cpg zur Néaherung des
dynamischen Verhaltens. Da diese Kapazitaten aber nicht in Abhangigkeit von der
Spannung upg an den Klemmen gemessen werden kénnen, verwenden Hersteller die

Kleinsignalkapazitdten wie die Eingangskapazitit Cjgg, Ausgangskapazitit Cpgg und
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Abbildung 3.6: a) Ersatzschaltbild zur Modellierung eines GaN-HEMTs [45].
b) Vergleich des Schwingungsverhaltens zwischen einem RLC-Glied
mit einer Sprunganregung mit m; = 120V /ns und einer LTspice-
Simulation mit identischen Parametern fiir die Schleifeninduktivitat
L, = 5nH, Dampfungswiderstand R, = 0.5§2, Ausgangskapazitat
CDS bzw. COSS =80 pF

Rickkopplungskapazitiat C'rgg, die wie folgt definiert sind:
Crss =Cas+Cpe  Coss =Cpc+Cps  Crss=Cap (3.8)

In [45-48] wird gezeigt, dass sich das Verhalten der Transistoren sehr gut durch eine
numerische Simulation annidhern lésst und somit eine simulative Analyse des Schalt-
verhaltens moglich ist. Abbildung 3.6(b) vergleicht die Berechnung des RLC-Schwing-
kreises aus Abbildung 3.5(b) mit einer Schleifeninduktivitat L, von 5nH mit einer
LTspice-Simulation des Schaltvorgangs aus Abbildung 3.3. Als Leistungsschalter wur-
de der GaN-HEMT GS66508T verwendet. Die gute Ubereinstimmung der Simulation
und der Berechnung zeigt, dass der Kommutierungskreis und das Schwingverhalten in
sehr guter Naherung durch einen RLC-Serienresonanzkreis abgebildet werden konnen.
Dies ermoglicht es, aus der Oszillation des Uberschwingens die Kommutierungskreisin-
duktivitat zu bestimmen. Die Resonanzfrequenz f, aus Gleichung 3.9 kann mithilfe

eines Doppelpulstests experimentell ermittelt werden.

1

fo= 2m/CossLs

(3.9)
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Durch anschliefendes Umstellen der Gleichung 3.9 ist eine Berechnung der Kommu-

tierungskreisinduktivitiat L, moglich:

1

R
(27 f0)*Coss

(3.10)
Die Ausgangskapazitit Cpgs kann dem Datenblatt des Herstellers entnommen oder
durch eine eigene Messung ermittelt werden. Dabei sollten aber zusatzliche Kapazi-
téaten des Aufbaus oder der Messtechnik mit berticksichtigt werden. Vorgehensweisen
zur Bestimmung der Kommutierungskreisinduktivitat mit zusétzlicher messtechni-
scher Beschaltung, wie in der Norm IEC60747 beschrieben [49], fithren bei sehr klei-
nen Induktivitdten, wie es in dieser Arbeit der Fall ist, zu einer Verfalschung der
Messergebnisse. Deswegen stellt die Bestimmung der Schleifeninduktivitéiten tiber die

Schwingungsfrequenz in dieser Arbeit die geeignetste messtechnische Variante dar.

3.1.2 Parasitare Kapazitaten in der Schaltzelle

Nicht nur die Kommutierungskreisinduktivitat ist ein limitierender Faktor des dyna-
mischen Verhaltens einer Schaltzelle, sondern auch die parasitiaren Kapazitdten. Wie
in Abbildung 3.1(c) gezeigt, konnen parasitare Kapazitdten parallel zur internen Ka-
pazitat Cpgg auftreten. Diese parasitdren Kapazitidten nehmen direkten Einfluss auf
die Schaltgeschwindigkeit, da diese mit den internen Kapazitdten bei jedem Schalt-
vorgang aufgeladen bzw. entladen werden. Die Schaltenergie Ej,, lasst sich aus den
zeitabhéngigen Groflen wie der Drain-Source-Spannung upg(t) und dem Drainstrom
i4(t) wahrend des Ein- und Ausschaltvorgangs, wie in nachfolgender Gleichung gezeigt

ist, bestimmen.

Eu = ft O s (t) (1)t + f T ips (1) - ia(t)dt (3.11)

on toff

Eine zusétzliche parasitidre Kapazitiat verlingert diese Schaltzeiten und fithrt zu ei-
nem erhohten Energiebedarf mit einer hoheren Verlustleistung. Abbildung 3.7 zeigt
eine parametrische Simulation der Schaltenergie in Abhéngigkeit von einer zusétz-
lich parasitaren Drain-Source-Kapazitét fiir den GaN-HEMT GS66508T (650 V 30 A)
[50]. Fur diese Untersuchung wurde der im Anhang A.2 dargestellte Doppelpulstest

verwendet.

Die Simulationsergebnisse zeigen, dass eine zusétzliche parasitéare Kapazitat die Schal-

tenergie linear erhoht. Die Steigung héngt dabei von der ladungsbezogenen dquivalen-
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Abbildung 3.7: Schaltenergie Fg, in Abhéngigkeit von der parasitiren Drain-
Source-Kapazitdt mit Variation des Laststroms, bei einer
Zwischenkreisspannung von 400V und einem Gate-Vorwiderstand
Ray von 5.

ten linearen Ausgangskapazitat Ce, ¢ ab. Diese lineare Ausgangskapazitét Ce, g, die

in [51] beschrieben ist, kann wie folgt berechnet werden:

1 Upc
Ceg0= 7 f Coss(u) du (3.12)
UDC 0

Fir den GaN-HEMT GS66508T betrégt diese 140 pF. Im unbelasteten Fall (I, = 0A)
wird die Energie nur fiir die Umladevorgéange in der Schaltzelle bendtigt [5, 51]. Die
Schaltenergie fiir den lastfreien Fall entspricht somit der Energie, die zum Laden der

Kapazitit Ceq g benotigt wird, und lésst sich wie folgt berechnen:
Esw(O),H = Ceq,QU[%C (313)

Die parasitare Kapazitiat der Aufbau- und Verbindungstechnik muss ebenfalls beim

Schaltvorgang umgeladen werden und fithrt deshalb zu einer zusétzlichen Schaltener-

gie Esw((]),p-
Esw(()),p = CpDSU%C (314)

Die gesamte Schaltenergie im unbelasteten Fall E, ) ergibt sich daher aus der Summe
dieser beiden.
C(pDS

Eqw(0) = Esw(0),# + Esw(©)p = Ceq@Upe + CopsUpe = (1 + Cora
eq7

)Esw(oy,n  (3.15)

Diese analytische Berechnung zeigt in Abbildung 3.7 fiir den lastfreien Fall eine gute

Ubereinstimmung mit der Simulation. Der Zusammenhang aus Gleichung 3.15 zeigt



40 3. Parasitire Elemente in der Aufbau- und Verbindungstechnik

aber auch, dass die Schaltenergie folgende Proportionalitdt in Abhéangigkeit von der

parasitaren Kapazitat und der linearen dquivalenten Ausgangskapazitit aufweist:

CpDS
Ceq,Q

Esw) ~1+ (3.16)
Sollte durch die Aufbau- und Verbindungstechnik eine parasitiare Kapazitdt von der
Groflenordnung dhnlich wie die aquivalente lineare Kapazitéit C., g entstehen, wiirde
dies bereits zu einer Verdopplung der Schaltenergie fithren. Aber auch fiir die Falle
mit einem Laststrom > 0 A zeigt die Schaltenergie die gleiche Proportionalitdt aus
Gleichung 3.16. Dies zeigt, dass der Einfluss bzw. die Erhohung der Schaltverluste
durch eine zuséatzliche Kapazitat im unbelasteten Fall ermittelt und auf Lastfille

iibertragen werden kann.

3.1.3 Parasitare Elemente im Ansteuerkreis

Abschlieflend wird auf den Einfluss von parasitdren Elementen im Gatekreis eingegan-
gen. Im Gatekreis sind nicht alle parasitédren Elemente unerwiinscht, sondern auch oft
erforderlich. Der Gatewiderstand und die Gateinduktivitiat begrenzen den Ladestrom
der internen Kapazititen C'pg und Cgs und somit auch die Schaltgeschwindigkeit. Ist
die Kommutierungskreisinduktivitat im Schaltkreis in Bezug auf die Schaltgeschwin-
digkeit zu grof, kann ein zu kleiner Gatewiderstand zu einer iiberhohten Spannung
an den Transistoren fithren und diese zerstoren. Deswegen miissen die Elemente im
Gatekreis auf die Schaltzelle bzw. Last abgestimmt werden. Elemente im Gatekreis
haben aber auch negative Auswirkungen auf das Schaltverhalten. Dies wird in Abbil-
dung 3.8 anhand einer Halbbriicke naher erldutert. Wird die Gate-Source-Spannung
des Low-Side-Schalters auf 0V gesenkt und der High-Side-Schalter aktiviert, entsteht
eine Spannungsflanke du/dt am Phasenausgang P. Diese Spannungsflanke am Aus-

gang hat einen Umladestrom tiber der Drain-Gate-Kapazitat zur Folge.

Durch diesen Umladevorgang koppelt die Kapazitat Cpg, auch Millerkapazitat ge-
nannt, einen parasitdren Strom in den Gatekreis, der einen Spannungsabfall am Ga-
tewiderstand verursacht. Ist der Spannungsabfall grofler oder gleich der Schwellspan-
nung des Transistors, fithrt dies zu einer erneuten Leitfahigkeit des Transistors. Das
kann zu zusatzlichen Verlusten bzw. auch zu einem Briickenkurzschluss und somit zur
Zerstorung der Transistors fithren. Dieser undefinierte Zustand, verursacht durch einen
Spannungsabfall an den Impedanzen, kann durch Reduzierung dieser vermindert wer-

den. Die Riickkopplung zum Gatekreis ist vor allem bei GaN-Transistoren aufgrund
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Abbildung 3.8: Einfluss der parasitdren Elemente auf den Ausschaltvorgang des
Low-Side-Transistors T5.

der hohen Schaltgeschwindigkeiten sehr ausgeprigt. Ahnlich verhélt es sich bei ei-
ner fallenden Flanke am Phasenausgang. Diese verursacht einen parasitiaren Strom,
der iiber die Millerkapazitit eingekoppelt wird. Dieser Stromfluss kann, wie in Abbil-
dung 3.9 gezeigt, eine negative Spannungsspitze in der Gate-Source-Spannung hervor-
rufen und dem Schaltvorgang entgegenwirken und somit ebenfalls zusétzliche Verluste
verursachen. Zur parametrischen Untersuchung der Schaltenergie wurde der im An-
hang A.2 dargestellte Doppelpulstest verwendet. Nachfolgend werden die Einfliisse
von der umgebenden Verbindungstechnik simulativ untersucht. Abbildung 3.10 zeigt

die Schaltenergie in Abhangigkeit von der parasitidren Induktivitat L,q fiir verschie-

DC+ o——mmm
LP+ RGVoﬁ’ Dy C r'cil; """ f """""" |

pDG|

(e
1

ESR H Treiber Ugs
Cpo=—=
ESL Treiber W_ﬂ") f
Ly
DC-

Abbildung 3.9: Einfluss der parasitiaren Elemente auf den Einschaltvorgang des
Low-Side-Transistors 75.
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dene parasitire Vorwiderstdnde im Gatekreis. Aufgrund der stromglattenden Wir-
kung der Induktivitdt hat auch die parasitire Gateinduktivitit einen Einfluss auf
den Ladevorgang und somit auf die Schaltenergie. Zudem ist zu sehen, dass sich die
parasitare Induktivitdt im Gatekreis umso geringer auswirkt, je hoher der Vorwi-
derstand gewahlt ist. Um keine Zusatzverluste durch parasitdre Induktivitdten im
Gatekreis entstehen zu lassen, muss auch ein niederinduktives Design des Gatekreises
erfolgen. Zuletzt werden die Einfliisse der Eingangskapazitaten auf das Schaltverhal-

ten gezeigt. Abbildung 3.11(a) und 3.11(b) zeigen die Schaltenergie in Abhéangigkeit
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Abbildung 3.11: Schaltenergie F,, in Abhangigkeit von der parasitdren Eingangs-
kapazitit a) Gate-Source-Kapazitiat b) Gate-Drain-Kapazitiat mit
Variation des Gatevorwiderstandes. Simulationsparameter I,
10A, Upc =400V, L, = 1nH und L, = 2nH.
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von den parasitaren Kapazititen Cpggs und Cpap. Zu sehen ist, dass eine Steigerung
der Gate-Drain-Kapazitéit keine nennenswerte Erhéhung der Schaltenergie hervorruft.
Dies liegt zum einen an der im Vergleich dazu bereits hohen internen Kapazitit Cgg
des Transistors mit 270 pF und zum anderen an der geringen Millerkapazitit Cpg,
die den Schaltvorgang einleitet. Wird hingegen diese durch den Aufbau um einige pF
erhoht, wie in Abbildung 3.11(b) zu sehen ist, verldngert dies den Schaltvorgang und
die Schaltenergie steigt. Aufgrund der sehr geringen Millerkapazitit des Transistors
von ca. 1 pF (bei 400 V) konnen durch geringere Schichtdicken < 0.1 mm Flachen von
wenigen mm? zusatzliche Verluste erzeugen. Dies zeigt, dass eine optimierte Aufbau-
und Verbindungstechnik auch im Gatekreis Voraussetzung fiir eine effiziente Schalt-

zelle ist.

3.2 Die Streifenleitung als Verbindungselement

Jede elektrische Verbindung besteht aus parasitaren Elementen wie Induktivitéiten,
Kapazitiaten, Widerstdnden und Leitwerten, die je nach Geometrie unterschiedlich
stark ausgepragt sind. Die Auswirkungen der parasitdren Elemente sind meist un-
erwiinscht und verursachen Storungen bzw. bringen ein Fehlverhalten mit sich, wie
im vorhergehenden Teilkapitel gezeigt wurde. Jedoch kann eine gezielte Optimierung
die negativen Auswirkungen auf ein Minimum reduzieren. Die Streifenleitung ist ei-
ne Ubertragungsstruktur auf einer Leiterplatte mit einem Hin- und Riickleiter. Da
diese sowohl fiir den Kommutierungskreis als auch fiir die umgebende Elektronik ei-
ne grundlegende Verbindungsstruktur darstellt, werden Streifenleitungen in diesem

Kapitel modelliert und nédher untersucht.

Elektromagnetische Felder dienen als Basis zur Beschreibung elektrischer Phanome-
ne. Der Zusammenhang dieser Felder wird durch die Maxwellschen Gleichungen be-
schrieben. Nachfolgend sind die makroskopischen Maxwell-Gleichungen in differentiel-
ler Form gezeigt, wobei B die magnetische Flussdichte, E die elektrische Feldstérke, &
die Permittivitat, 1 die Permeabilitit, p die Raumladungsdichte und 7 die Stromdichte
ist [52].

div B =0 div E =2 (3.17)
£
OF . 0B

rot B = /1,5 + 6”5 rot £ = —E (318)

Aus diesen Gleichungen koénnen die Grundlagen fiir die nachfolgenden Berechnun-

gen abgeleitet werden. Die analytische Losung fiir diese Gleichungssysteme ist fiir
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anwendungsspezifische Geometrien sehr aufwendig, daher werden Hilfsmittel zur Be-
schreibung elektromagnetischer Problemstellungen verwendet. Eine Mdoglichkeit, die-
se Gleichungen zu 16sen, besteht in der Finite-Elemente-Methode (FEM), in der das
Feldgebiet in kleine Teilbereiche unterteilt wird und anschliefend die Feld-Gleichungen
numerisch gelost werden. Die Unterteilung des Feldes in ein Netz von vielen kleinen
Teilbereichen, auch ,finite Elemente® genannt, stellt hier den Grad der Genauigkeit
des gesuchten Feldes dar. Bei Simulationen mit hochfrequenten Feldern > 1 MHz sind
Effekte wie der Skin-Effekt oder der Proximity-Effekt nicht mehr zu vernachléssigen.
Um diese im HF-Bereich abbilden zu konnen, wird eine duflerst feine Vernetzung vor-
ausgesetzt. Diese muss mindestens die Strom-Eindringtiefe d;, die von der Frequenz,

der Permeabilitdt © und dem spezifischen Widerstand ps abhangig ist, aufweisen.

B 2ps
5 =1/ ol (3.19)

Dies fithrt bei Simulationen mit hohen Frequenzen oft zu langen Rechenzeiten. Ein
alternativer Ansatz ist die ,Partial Element Equivalent Circuit Method“, auch PEEC-

Methode genannt. Bei dieser Methode werden elektromagnetische Felder iiber inte-

grale Gleichungen beschrieben und in Form eines dquivalenten elektrischen Ersatz-
schaltbildes aus passiven Elementen berechnet, wodurch sich der Rechenaufwand er-
heblich reduzieren lasst [53]. Deswegen wurde in dieser Arbeit zur Simulation von
Leiterstrukturen die Software ,FastHenry“ vom Massachusetts Institute of Technolo-
gy verwendet, die eine Kombination aus der PEEC-Methode und einem Multipole-
Algorithmus einsetzt [54, 55]. Die Berechnungen der Kapazitéiten erfolgten mit der
Finite-Elemente-Methode mit der Software Elmer [56].

Streifenleitungen, die vertikal oder horizontal an der Leiterplatte angeordnet sind,
bilden Schleifen, in denen ein Stromfluss erfolgt. Eine stromdurchflossene Schleife
erzeugt ein quellenfreies Magnetfeld mit einem verketteten magnetischen Fluss W, der

in einer Leiterschleife von der Induktivitidt L und der Stromstéarke I abhéngt.
V=Ll (3.20)

Beeinflussen sich mehrere Magnetfelder, so spricht man von einer magnetischen Kopp-

lung k, die den Einfluss vom magnetischen Fluss auf die zweite Schleife beschreibt [53].
by =Pk (3.21)

Ist der Kopplungsfaktor k = 1, wird eine ideale Kopplung zwischen den zwei Schleifen
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angenommen. Bei k = 0 existiert hingegen keine magnetische Beeinflussung. Die durch
einen Strom [; erzeugte magnetische Kopplung bewirkt eine Gegeninduktivitat Lo
in der zweiten Schleife, die wie folgt berechnet wird:
)
L= —2 (3.22)
I
Existiert eine identische Kopplung von Geometrie 1 auf Geometrie 2 und umgekehrt
L,, = Ly1 = Lqs, ergibt sich eine Schleifeninduktivitat aus den jeweiligen Eigeninduk-

tivitdten und der Gegeninduktivitat L, wie folgt:
Lscnteife = L1 + Loz £ 2Ly, (3.23)

Zu beachten ist hierbei, dass sich magnetische Felder vektoriell addieren. Ein gleich-
sinniger Strom fithrt zur Erhohung des dufleren magnetischen Feldes und steigert
die Induktivitat. Ein gegensinniger Strom fiihrt zu einer Kompensation des aufleren
Feldes und mindert somit die Induktivitdt. Dies wird in Formel 3.23 mit einer Addi-
tion bzw. Subtraktion der Gegeninduktivitit berticksichtigt. Diese Zusammenhénge
konnen auch auf eine Leitergeometrie mit zwei einzelnen Leitern tibertragen werden.
Daraus kann das Optimierungsziel eines niederinduktiven Aufbaus einer Schaltzelle
abgeleitet werden. Um die Induktivitaten so weit wie moglich zu reduzieren, muss die
Kopplung zwischen zwei Leitern so grof§ wie moglich ausfallen. Dies kann z. B. durch
geringe Distanzen zwischen den Leitern erfolgen. Aber auch die Leitergeometrie nimmt
Einfluss auf die Kopplung. Dabei konnen Leitungen planar auf einer Ebene oder ver-
tikal iibereinander angeordnet werden. Planare Abstéinde zwischen den Leitern fallen
in der Regel aufgrund von mangelndem Platzbedarf oder durch herstellerspezifische
Mindestabstiande grofler aus als bei vertikalen Schleifen, wodurch eine geringere ma-
gnetische Kopplung entsteht. Im Umkehrschluss ist es moglich, iiber die Schichtdicke
in vertikalen Leiteranordnungen geringere Distanzen mit hoheren magnetischen Kopp-
lungen zu realisieren. Aufgrund der besseren magnetischen Kopplungen der vertikalen

Streifenleitungen werden diese nachfolgend néher untersucht.

Abbildung 3.12 zeigt zwei Varianten zur Realisierung einer vertikalen Streifenleitung
mit einem Hin- und Riickleiter. Die erste Variante aus Abbildung 3.12(a) stellt eine
parallele Streifenleitung mit gleicher Breite fiir Hin- und Riickleitung s/w = 1 dar. Die
zweite Variante, in der die Oberseite um ein Vielfaches kleiner ist, wird sehr haufig
in Verbindung mit Massenflichen verwendet. Um eine Schaltzelle und die umgebende
Elektronik zu optimieren, werden diese Geometrien auf ihr elektrisches Verhalten un-
tersucht. Abbildung 3.13 zeigt fiir die parallele und unsymmetrische Streifenleitung
bei einer Frequenz von 1 MHz die Induktivitat in Abhéangigkeit von der Dicke h. Das
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Stromfluss Stromfluss

/

=

| . .
s Dielektrikum ' 5 Dielektrikum

(a) Parallele Streifenleitung mit (b) Streifenleitung mit unterschiedlichen
gleichen Kupferlagen Kupferlagen

Abbildung 3.12: Zwei Streifenleitungen auf einer Leiterplatte mit der Breite w fiir
die Kupferlage auf der Oberseite, mit der Breite s fiir die Kupferla-
ge auf der Unterseite, mit der Schichtdicke h fiir das Dielektrikum
und einer Lange [.

vertikale Verbindungselement zwischen den zwei Lagen wird dabei vernachléssigt. Je
kleiner die Dicke h des Dielektrikums, umso geringer ist der Abstand zwischen den
Leiterbahnen, was zu einer Reduktion der Induktivitat fithrt. Der grau gestreifte mar-
kierte Bereich zeigt die Grenzschichtdicke fir ein herkommliches FR4-Material (ca.
0.06 mm). Eine weitere Reduzierung kann nur mit diinneren Dielektrika wie Polyimid
erfolgen. Der Vergleich zwischen beiden Strukturvarianten zeigt bei diinnen Schicht-
dicken kaum Unterschiede bei der Induktivitiat. Bei hohen Schichtdicken hingegen

entstehen bei der parallelen Streifenleitung im Vergleich zur grofiflichigen Massefla-
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Abbildung 3.13: Simulation der Streifenleitungen in Abhéngigkeit der Dicke des
Dielektrikums fiir unterschiedliche Breiten der Unterseite bei einer
Frequenz von 1 MHz, einer Breite w von 5 mm und Kupferdicken
von 0.035 mm.
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che hohere Induktivitdten. Abbildung 3.14 zeigt die Messung und Simulation der
Induktivitdten in Abhéangigkeit vom Verhéltnis s/w fir verschiedene Frequenzen. Bei
allen Messungen bzw. Simulationen wurde eine konstante Breite w des oberen Leiters
mit 5mm angenommen. Das Verhéltnis s/w = 1 entspricht demgeméafl der parallelen
Streifenleitung aus Abbildung 3.12(a). Ergédnzend sei hier erwéhnt, dass sich bei Fre-
quenzen < 10 kHz und > 10 MHz die Verlaufe nicht mehr von den jeweils nahe liegenden
Frequenzen unterscheiden und daher aus Griinden der Ubersichtlichkeit nicht darge-
stellt werden. Die Ergebnisse aus Abbildung 3.14(a) mit einer Dicke h von 1.5mm
zeigen, dass eine breite Unterseite s/w > 1 die Induktivitiat der Leitung im Vergleich
zur parallelen Streifenleitung s/w = 1 senkt. Fir Frequenzen > 500kHz stellt sich
bei einem Verhéltnis s/w > 2 zudem keine signifikante Anderung der Induktivititen
mehr ein. Bei kleineren dielektrischen Schichtdicken wie z.B. bei h = 0.1 mm stei-
gen die Induktivitaten bei Frequenzen < 1 MHz mit zunehmendem Breitenverhaltnis
s/w an. Bei Frequenzen > 1 MHz ist keine signifikante Verdnderung der Induktivi-
tat messbar. Die Ergebnisse zeigen, dass die weit verbreite Meinung ,,je breiter eine
Leiterbahn, umso besser® bei den heute realisierbaren Schichtdicken zumindest fiir
Frequenzanteile < 1 MHz nicht zutreffend ist. Als Nachstes vergleicht Abbildung 3.15
die Frequenzabhangigkeit der Induktivitat fiir eine Streifenleitung mit dem Verhélt-
nis s/w = 1 und s/w = 3. Eine Streifenleitung mit einer breiten Kupferunterseite weist
aufgrund der starkeren Auswirkung des Proximity-Effekts eine deutlich héhere Fre-
quenzabhéangigkeit im Vergleich zur parallelen Streifenleitung auf. Fiir Frequenzen >

1 MHz unterscheiden sich die zwei Leitungsvarianten bei der geringen Distanz auf-

5.5 ST 3 —
= :ln f=10 kHz wm/o || — f=10 kHz m/o
E O £=100 kHz /A E25(9 £-100 kHz A /A |
=45 f=500 kHz = f=500 kHz
E 1) f=1000 kHz E f=1000 kHz
5500 T 0y
:E 35- k :E W B-—E—--E--—D
3 ISR N 4 -
E S = Y ccA---A--A
E2.5- Ny B--f--8 -8 20-5' 1
2 0

(a) w =5mm h = 1.5mm

(b) w =5mm h = 0.1mm

Abbildung 3.14: Die Induktivitat in Abhingigkeit vom Verhéltnis s/w. Gefiillte Li-
nien mit gefiillten Symbolen entsprechen den Messungen. Gestri-
chelte Linien mit ungefiillten Symbolen entsprechen den Simula-
tionen.
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Abbildung 3.15: Messung und Simulation (FastHenry) der Leitungsinduktivitat in
Abhéangigkeit von der Frequenz fiir eine Parallelstreifenleitung und
eine Mikrostreifenleitung (Verhéltnis s/w = 3) fiir eine Breite von
5mm und eine Dicke von 0.1 mm.

grund des stark ausgepragten Proximity-Effekts kaum. Schwingungsvorgange beim
Schaltvorgang weisen Frequenzen > 10 MHz auf, deswegen hat das Verhéltnis der
Kupferflachen hier keinen entscheidenden Einfluss. Jedoch wird in [57] gezeigt, dass
eine Streifenleitung mit breiter Unterseite im Vergleich zu einer Parallelleitung eine

geringere Gleichtaktstorung zur Folge hat.

3.3 Elektrisches Ubersprechen bei Streifenleitungen in
Abhangigkeit von der Schichtdicke

Eine weitere wichtige Eigenschaft, welche durch parasitidre Elemente in Leitergeome-
trien entsteht, ist das Ubersprechen bzw. die Kopplung von Spannungen und Stromen
auf andere Leitungen. Dieses Ubersprechen ist vor allem beim Einsatz von WBG-
Transistoren mit kurzen Schaltzeiten erhéht. Hinzu kommen zunehmende Anforde-
rungen und Richtlinien zur elektromagnetischen Vertraglichkeit von leistungselektro-
nischen Schaltungen [58], die diese Problematik erhohen. In diesem Teilkapitel wird
der Einfluss der Schichtdicke und somit auch der Einfluss der parasitiaren Elemen-
te auf das Ubersprechen niher untersucht. Abbildung 3.16 zeigt eine schematische
Darstellung einer typischen Leitergeometrie mit zwei einzelnen Leitern G und R und
einer gemeinsamen Massefliche GND. Das Ubersprechen der Generator-Leitung G
auf die Rezeptor-Leitung R wurde in [59] modelliert und anhand einer Leiterplatte
mit 1.5 mm untersucht. Die Grundlagen dieser Arbeit werden hier zum Verstandnis

aufgefiihrt und im Hinblick auf eine Variation der Schichtdicke erweitert.
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Leiter G Leiter R

Dicke h

Breite w IaGR w Dielektrikum
Abstand

Abbildung 3.16: Schematische Darstellung zweier Leiter G und R mit einer gemein-
samen Massefliche GN D.

Zur Beschreibung des Ubersprechens wird das verlustlose elektrische Ersatzschaltbild
eines Leiters mit einer Lange Al und den parasitidren Elementen, welche in Abbil-
dung 3.17 gezeigt werden, verwendet. Der ohmsche Anteil ist nicht signifikant [59]

und wird daher einfachheitshalber vernachlassigt.

1) o Lo Al Io(1+AY
, Cl Al
Us(l) L Al( = Ug(i+Al)
o Ly Al Iy(1+Al
(A a4y
Ch Al LA
Un(l) 7 Ce AL Nyl
"0 o“
GND

Abbildung 3.17: Verlustloses elektrisches Ersatzschaltbild der Leiteranordnung aus
Abbildung 3.16.

Die Bauteile Ly, L7, C{, und C}, spiegeln die Elemente bezogen auf die Masse wi-
der. Die magnetische und elektrische Kopplung zwischen den Leitern wird durch die
Gegeninduktivitat L/, und die Kopplungskapazitit C!, beschrieben. Die elektrischen
Spannungen Ug(l,t) und Ug(l,t) werden fiir diese Geometrie laut [60] wie folgt be-

schrieben:
8UG(l,t) 7 8IG(l7t) T/ 8IR(l?t)
o -l ey 2
6UR(l,t) — I aIG(lat) _ I aIR(lvt) (325)

o ™ a9t TR ot
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Fiir die Strome I5(1,t) und Ig(l,t) lauten diese:

og(l,t) , L\ OUg(l,t) ., OUR(L,t)

a - (Cf + Cm)—at + Cm—at (3.26)
olr(l,t) _ ., 0Ug(l,t) ., . OUR(L,t)

= O~ (Ch+ C) = (3.27)

Werden diese Leitungsgleichungen in eine Matrizendarstellung, wie in den Gleichun-
gen 3.28 und 3.29 gezeigt, iiberfiithrt, konnen die parasitiaren Elemente in dieser Geo-

metrie mit einer Induktivitats- und Kapazitdtsmatrix beschrieben werden.
0 |Ua(l,t Ly, L. | 0|Ilz(l,t

O|Ur(Lt)|  |Ly Lip| 9 |Ir(lt)

9 [1at)
Ir(l,1)

_ e+ Ch -G
-Cl Cp+0Cl,

9 lUG(Z’ t)] (3.29)

ol ot | Ur(L,1)

Gleichung 3.30 und 3.31 zeigen eine vereinfachte Matrixdarstellung der Leitungsglei-

chungen.
0 , 0
EU(Z’t) =-L aI(l,t) (3.30)
0 , 0
aI(l,t) =-C aU(l,t) (3.31)

Nachfolgend wird das elektrische Ubersprechen vom Leiter G auf den Leiter R un-
tersucht. Dabei kann aus den Leitungsgleichungen entnommen werden, dass im Emp-
fangerkreis mit der Leitung R eine Einkopplung der Spannung Ugy durch den Strom
I (1,t) erfolgt.

aIa(1,t)

Usp = -L
ST m ot

(3.32)

Zudem erfolgt eine Einkopplung des Storstromes g durch die Spannung Ug (1, t).

PR IE ()

] (3.33)

Somit existiert durch die Induktivitat L/, und die Kapazitat C], eine Spannungs- und
eine Stromeinkopplung. Unter der Voraussetzung einer kurzen elektrischen Leitung
(Leitungslange << Wellenldnge Ay/) kann diese Stéreinkopplung fiir einzelne Frequen-

zen im stationdren Fall nach [59] durch ersetzen der zeitlichen Ableitung mit jw wie
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folgt dargestellt werden:

Ugr = _ij;niG(l) (3.34)
lST = jWCJnQG(l) (3-35)

Abbildung 3.18 zeigt das vereinfachte frequenzabhéngige Ersatzschaltbild der Sto-
reinkopplung auf die Empfangerleitung. Aus diesem kénnen die wichtigsten Einfluss-
faktoren fiir eine Storeinkopplung entnommen werden. Dabei beeinflussen sowohl die
GroBen in der Generatorleitung Ug und I als auch die Gegeninduktivitat L/, und
Kopplungskapazitéat C7, die Storgroflen in der Empféngerleitung R. Eine Vorausset-
zung, die bei diesem Modell getroffen wurde, ist, dass nur eine geringe Kopplung
zwischen den einzelnen Leitern besteht. Wére diese Kopplung durch sehr geringe Ab-
stdnde hoch, miisste eine Riickwirkung von Spannung bzw. Strom zuriick auf den Lei-
ter GG beriicksichtigt werden. Da dies in nachfolgenden Untersuchungen nicht der Fall
ist, kann in guter Naherung auf die Riickkopplung verzichtet werden. Zur experimen-
tellen Untersuchung des Storverhaltens wurde ein Testaufbau, welcher schematisch
in Abbildung 3.19(a) dargestellt ist, fir drei verschiedene Schichtdicken A (1.5 mm,
0.5mm und 0.025mm) erstellt (siche Abbildung 3.19 (b) bis (d)).

Abbildung 3.20 zeigt die Ergebnisse einer 2D-FEM-Simulation vom geometrischen
Aufbau aus Abbildung 3.19 fiir die parasitaren Kapazititen in Abhéangigkeit von der
Substratdicke. Zur Verifikation der Simulation sind die mit einem LCR-Meter (Typ
Agilent E4980A) gemessenen Kapazitéten Cf, und C}, der drei verschiedenen experi-
mentellen Aufbauten ebenfalls dargestellt. Die Kopplungskapazitat konnte aufgrund
des kleinen Wertebereichs nicht ausreichend genau gemessen werden und wird da-
her nicht dargestellt. In Abbildung 3.20(a) ist zu sehen, dass die Leitungskapazitaten
Cf und Cf mit Reduzierung der Schichtdicke deutlich steigen, wahrend die Kapa-
zitat CJ, aus Abbildung 3.20(b) trotz des gleichbleibenden Abstandes zwischen den
Leitern durch die Reduzierung der Schichtdicke sinkt. Dies ist auf den Einfluss des Di-

j wLImI G (l)
O

/R . o
N
Ur(1) jWCII,LUG(l)I% Up(1+Al)

(e

Abbildung 3.18: Vereinfachtes Ersatzschaltbild der induktiven und kapazitiven Sto-
reinkopplung [59].
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(a) Testautbau [59]

1.5mm 0.5 mm 0.025 mm

Abbildung 3.19: Testautbau zur Charakterisierung der Storeinkopplung zwischen
zwei Leitern fiir drei verschiedene Substratdicken 1.5 mm, 0.5 mm

und 0.025 mm.
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Abbildung 3.20: Parasitiare Kapazitaten in der Leiteranordnung aus Abbildung 3.19
in Abhéngigkeit von der Schichtdicke.

elektrikums auf die Feldlinien zuriickzufiihren, da eine Reduzierung der Schichtdicke
diese stort bzw. mindert. Die Induktivitdten konnen mithilfe der inversen Kapazitéts-
matrix Co’"' in Vakuum (ohne Dielektrikum), die ebenfalls mithilfe einer 2D-FEM-

Simulation berechnet wurde, in eine Induktivitdtsmatrix umgerechnet werden [60]:
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L’ = 1196gCo’™! (3.36)

Abbildung 3.21 zeigt die aus Gleichung 3.36 berechneten Induktivitaten Lg,, L, und
L! in Abhéngigkeit von der Schichtdicke mit den dazugehorigen Messwerten. Es ist zu
erkennen, dass sowohl die Leitungsinduktivitaten L, und L7, als auch die Kopplungs-
induktivitaten L], mit der Reduzierung der Schichtdicke abnehmen. Die Abnahme der
Leitungsinduktivitdaten ist auf die bessere magnetische Kopplung, wie im vorherigen
Teilkapitel gezeigt wurde, zuriickzufiithren. Die reduzierte Kopplung entsteht aufgrund
der kleineren Fléche zwischen den Leitern und der Massefldche, in der die magneti-
schen Feldlinien aus- und einkoppeln konnen. Schlussfolgernd lésst sich sagen, dass
mit Reduzierung der Schichtdicke sowohl kapazitive als auch induktive Kopplungen

reduziert werden.
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Abbildung 3.21: Parasitdre Induktivititen in einer Leiteranordnung aus Abbil-
dung 3.19 in Abhéngigkeit von der Schichtdicke.

Zur Bestimmung des Ubersprechens ist an Leiter G eine Spannungsquelle angeschlos-
sen und ein Lastwiderstand am Ende der Leitung angebracht (siche Abbildung 3.19(a)).
Im Empfangerkreis mit dem Leiter R sind zwei Widerstdnde jeweils am Fingang und
Ausgang hinzugefiigt. Da keine externe Spannung am Leiter R anliegt, ist z. B. die
gemessene Spannung am Widerstand Rp eine durch die Koppelpfade entstehende
Spannung. Unter der Bedingung, dass es sich hier um eine elektrisch kurze Streifen-

leitung (Gesamtlange Lg << Wellenldnge Ay/) handelt und somit keine Welleneffekte
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auftreten, kann die Spannung wie folgt analytisch berechnet werden:

Rp ( Ly,
RE+RA RL+Rq

Urg = jwUy, +CrnRa) (3.37)
Die Widerstande Ry, R4 und Rg betragen jeweils 1k(). Der Innenwiderstand der
Spannungsquelle R, betragt 50 (2. Abbildung 3.22 zeigt fiir die verschiedenen Aufbau-
ten den frequenzabhéngigen Spannungspegel am Widerstand R; und Rg normiert
auf die Quellspannung U,. Die Ergebnisse zeigen, dass bis ca. 1 MHz die Pegel am
Widerstand Rpg einen Unterschied zwischen den einzelnen Schichtdicken von 10dB
ergeben. Dies deckt sich auch mit der analytischen Berechnung aus Gleichung 3.37.
Im Frequenzbereich oberhalb von 1 MHz sind Unterschiede zwischen den Varianten
von ca. 40 dB zu erkennen. Dies ist auf die Filterwirkung der Leitung zuriickzufiihren
(sieche Abbildung 3.22(a)). Wird das Nutzsignal bereits auf Leitung G geddmpft, hat

dies Einfluss auf das Ubersprechen auf die zweite Leitung.
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Abbildung 3.22: Démpfung der Spannung am Widerstand Urg und Ugy in Abhén-
gigkeit von der Frequenz fiir die Schichtdicken 1.5 mm, 0.5 mm und
0.025 mm.

Abbildung 3.23 zeigt die Messergebnisse der verschiedenen Streifenleitungen mit einem
Rechtecksignal am Lastwiderstand Ry . Die Anstiegszeit der Quellspannung betragt in
diesem Versuch 10 ns. In Abbildung 3.23(b) ist die Spannung am Widerstand R zu se-
hen. Es ist zu erkennen, dass die Spannung bei diinner werdenden Substraten abnimmt
bzw. bei der Variante mit 0.025 mm nicht mehr zu erkennen ist. Dies ist zum einen auf
die reduzierten Kopplungswerte von L/ und C] zuriickzufiihren, aber auch auf die

Leitungsparameter C/, und C},, die eine Ddmpfung des Signals verursachen. Bei der
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Abbildung 3.23: Zeitliche Spannungsverlaufe an den Widerstanden Ry und Rg fir
die Schichtdicken 1.5mm, 0.5mm und 0.025mm bei einer Quel-
lenspannung U, von 10 V.

Variante mit 0.025 mm ist dies anhand des deutlichen Abflachens der Spannungsflanke
zu erkennen (siche Abbildung 3.23(a)). Um die Abhéngigkeit der Dampfung von der
Schichtdicke zu verdeutlichen, wird anhand der in Abbildung 3.24(a) gezeigten Strei-
fenleitung mit einem Induktivitéits-, Kapazitéits-, Leitwert- und Widerstandsbelag die
Déampfung berechnet. Das elektrische Verhalten dieser Streifenleitung kann mit dem
Ersatzschaltbild aus Abbildung 3.24(b) angendhert werden [61]. Je mehr dieser Ele-
mente fiir eine Annéherung einer Streifenleitung in Reihe verschaltet werden, umso

genauer kann das Verhalten der Streifenleitung nachgebildet werden.

\
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Abbildung 3.24: Streifenleitung mit der Lange [, Breite w und Dicke h mit entspre-
chendem Ersatzschaltbild.
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Eine Multiplikation der Leitungsbeldge mit der Léinge Al ergibt die jeweiligen Lei-

tungselemente des Leitungsstiicks.
R=R'Al L="L'Al C=C'Al (3.38)

Unter Vernachléssigung der dielektrischen Verluste kann dieses Ersatzschaltbild mit

einem RLC-Netzwerk mit folgender Differenzialgleichung beschrieben werden:

PUA+AD o OU(+AD

L
C—Fe — * ot

(1+Al)=U(l) (3.39)

Die daraus resultierende Ubertragungsfunktion ergibt folgendes System 2. Ordnung:

U@+ Al 1 1 1
F — — = T = — 340
Ue) = =00y~ Gy LC+ jwRC 1~ Ga)T?+ jo2DT+1 © o 240

Die Kennkreisfrequenz wy und die Didmpfung D ergeben sich aus der Ubertragungs-

funktion wie folgt:

Die parasitdren Elemente aus einer parallelen Streifenleitung konnen mit folgenden
drei Gleichungen beschrieben werden, wobei die Berechnung der Induktivitat nur eine

Naherung darstellt:

Al w- Al h-Al
R= QpN C= EoEr h L= MOMT’T (342)

Da die Gleichungen der Induktivitdt und Kapazitdt Hin- und Riickleiter berticksich-
tigen, wird bei der Berechnung des Widerstandes der Faktor 2 hinzugefiigt. Werden

diese Naherungen in Gleichung 3.41 eingesetzt, ergibt sich folgender Zusammenhang:

I S p B feer w_feecr AL (3.43)
AN TN P9V o B o hd '

Aus dieser Naherung kann entnommen werden, dass die Kennkreisfrequenz wyy, ei-
nes Leitungsstiicks unabhéngig von der verwendeten Schichtdicke h ist und sich mit
zunehmender Lange verringert. Die Leitungsdampfung Dy hingegen nimmt mit ge-
ringerer Dicke indirekt proportional zu. Abbildung 3.25 zeigt die Dampfung und die
Grenzfrequenz der Versuchsaufbauten aus Abbildung 3.19(a) in Abhéngigkeit von der
Schichtdicke. Da sowohl die Kapazitiat als auch die Induktivitdt mit der Dicke ska-
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lieren, bleibt die Grenzfrequenz, wie in Gleichung 3.43 gezeigt, annédhernd konstant.
Hingegen steigt die Dadmpfung mit immer kleiner werdenden Schichtdicken an. Auf-
grund des sehr kleinen Leitungswiderstands von 80 mf2 ist jedoch diese Démpfungen
gering. Da in der Regel in einem Schaltkreis der ohmsche Anteil deutlich hoher ist,
konnen bei diinnen Substraten durchaus eingekoppelte hochfrequente Spannungen

oder Uberschwingungen von der Leiterbahn gedimpft werden.
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Abbildung 3.25: Démpfung und Resonanzfrequenz der Leitungsgeometrie aus Ab-
bildung 3.19(a) in Abhéngigkeit von der Schichtdicke.

Abschliefend werden die Ergebnisse einer Storeinkopplung auf den Leiter G mittels
eines externen magnetischen Nahfelds gezeigt. Das magnetische Nahfeld wurde mithil-
fe einer Leiterschleife mit einem Durchmesser von 1 cm und einem Abstand von 1cm
parallel neben dem Leiter R erzeugt. Die Frequenz des erzeugten Storfeldes betrug
50 MHz. Die im Leiter induzierte Spannung wurde, wie in vorhergehenden Experimen-
ten, am Widerstand Rp gemessen. Tabelle 3.1 zeigt die gemessene Dampfung bezogen
auf die Spannung des Storsenders mit 10 V. Dabei entstehen zwischen den einzelnen
Schichtdicken Unterschiede von ca. 10dB, was einer Reduzierung der Storspannung
ca. um den Faktor 3 entspricht. Die reduzierte Storspannung ist auf die geringere
aufgespannte Flache, in der das B-Feld eindringen kann, zuriickzufithren. Somit kann
durch eine Verkleinerung der Schichtdicke die Storsicherheit gegen externe Felder er-

hoht werden.

Tabelle 3.1: Pegel zwischen einem externen Storsender und der Spannung Ugg.

1.5 mm 0.5 mm 0.025 mm

Déampfung —61dB —70.5dB —80dB

Schlussfolgernd kann gesagt werden, dass diinnere Schichtdicken geringere Koppel-
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pfade hervorrufen. Das ist besonders bei WBG-Transistoren mit kurzen Schaltzeiten
ein Vorteil. Aber auch im Hinblick auf die Stérstrahlung kann eine diinnere Schicht
sowohl weniger storende Felder an die Umgebung abgeben als auch eine bessere Stor-
festigkeit gegen externe Felder aufweisen. Die hohere Dampfung unterdriickt zudem
noch Storungen und hochfrequente Anteile. Sollte aber ein dynamisches oder hoch-
frequentes Signalverhalten erwiinscht sein, kann eine zu diinne Schichtdicke zu einer

unerwiinschten Filterung beitragen.
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4 Aufbaukonzepte fiir

schnellschaltende GaN-Transistor

4.1 Anordnung von diskreten WBG-Transistoren

Ein wichtiger Faktor bei der Entwicklung von Stromrichtern sind die Kosten der Leis-
tungstransistoren. Transistoren mit groffer Bandliickenenergie sind zum heutigen Zeit-
punkt teurer als etablierte IGBT- oder MOSFET-Leistungshalbleiter auf Basis von
Silizium. Somit ist die benotigte Chipflache ein wichtiges Auslegungskriterium bei
der Entwicklung von Stromrichtern mit WBG-Transistoren. Um eine erhebliche Kos-
tensteigerung zu vermeiden bzw. sogar einen Kostenvorteil mit WBG-Transistoren
erzielen zu konnen, muss die erforderliche Chipfliche moglichst fiir die gewiinschte
Anwendung ausgelegt werden [62]. Diskrete Bauelemente bieten eine hohe Flexibi-
litdt im Design, was vor allem bei WBG-Leistungstransistoren ein wichtiger Faktor
ist, da eine Reduktion der parasitaren Elemente und eine dementsprechend angepass-
te Schaltgeschwindigkeit sich positiv auf die Verlustleistung auswirken und zu einer
Reduktion der Chipflache fithren kann.

Um die Vorteile der in dieser Arbeit verwendeten GaN-Transistoren ausschopfen zu
konnen, ist ein niederinduktiver Schaltzellenaufbau Grundvoraussetzung. Es gibt drei
Varianten, wie die Bauelemente in einer Schaltzelle bestehend aus zwei Leistungs-
schaltern und einer Zwischenkreiskapazitat angeordnet werden konnen. Diese drei
Anordnungen sind in Abbildung 4.1 schematisch dargestellt. Abbildung 4.1(a) zeigt
eine Anordnung der HF-Zwischenkreiskapazitaten und der High-Side- und Low-Side-
Leistungsschalter an der Oberseite der Platine, wodurch eine laterale HF-Schleife ent-
steht. Der Nachteil dieser Anordnung ist die geringe magnetische Streufeldkompen-
sation im Vergleich zu den anderen Varianten. In Abbildung 4.1(b) ist eine vertikale
Anordnung mit den HF-Zwischenkreiskapazititen auf der Oberseite und den Leis-
tungstransistoren auf der Riickseite der Platine dargestellt. Die Schleifeninduktivitat
bildet sich hier tiber der Dicke der Leiterplatte bzw. den einzelnen Innenlagen. Abbil-

dung 4.1(c) zeigt eine horizontale Anordnung der Bauelemente auf der Oberseite der
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Platine mit einer daruntergelegenen Leiterbahn zum Schliefen des Stromkreises. Mit
dieser Variante kann ein niederinduktiver Aufbau unabhéngig von der Leiterplatten-
dicke erfolgen. Ein Nachteil dieser Anordnung sind die unsymmetrischen parasitiren
Aufbaukapazititen, die somit auch zu einer unsymmetrischen Belastung der Transis-
toren fiithren. In [4] werden diese Anordnungen mit konventionellen Leiterplatten von
0.7mm bis zu einer Gesamtdicke von 1.5 mm verglichen. Der Vergleich dieser Anord-
nungen zeigt klar, dass fiir die untersuchte Anwendung im Niedervoltbereich < 48V
die horizontale Anordnung aus Abbildung 4.1(c) die geringste Schleifeninduktivitét
aufweist und daraus die effizienteste Schaltzelle resultiert. Neuartige Leiterplatten-
technologien ermdéglichen heutzutage deutlich kleinere Schichtdicken. Deswegen wer-

den diese Aufbauten unter Beriicksichtigung kleinerer Leiterplattenstrukturen néher

untersucht.
Leiterplatte Cpe
Lyp <
Tnp
< HS LS ’
I—'Y L’Y GaN
(a) Laterale Anordnung (b) Vertikale Anordnung

HS LS

Ly Leiterplattendicke h

(c) Horizontale Anordnung

Abbildung 4.1: Anordnungen von Bauteilen in einer Schaltzelle mit konventionellen
Leiterplatten.

Abbildung 4.2 zeigt fiir die Anordnungen aus Abbildung 4.1 die parasitare Schlei-
feninduktivitat L, und die parasitidre Kapazitit C,pg in Abhéngigkeit von der Lei-
terplattendicke. Dabei entspricht C,ps der Kapazitét, die durch die Aufbau- und
Verbindungstechnik zwischen den Drain-Source-Kontakten des Low-Side-Transistors
entsteht. Da eine Anbindung zum Kiihlkérper bei leistungselektronischen Bauelemen-

ten meist vorausgesetzt wird, ist ein Abstand zwischen den Leistungstransistoren und
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der Zwischenkreiskapazitidt von 2cm beriicksichtigt. Bei allen Anordnungen betriagt
der Abstand zwischen den Transistoren 4.5 mm. Bei der lateralen Anordnung ist eine
zusatzliche Kupferfliche unter der Schleife in einem Abstand von 0.1 mm angeordnet.
Dadurch kann ein magnetisches Gegenfeld, induziert durch den Strom im Kommu-
tierungskreis, die Schleifeninduktivitiat senken. Ohne diese zusatzliche Kupferfliche
betrégt die Schleifeninduktivitidt mehr als 10nH. Bei der horizontalen Anordnung
wurde eine typische Dicke fiir die Prepregs von 0.1 mm verwendet. Diese zwei Vari-
anten sind somit nur von der Dicke des dufleren Prepregs abhéngig und nicht von
der gesamten Leiterplattendicke h. Deswegen sind die parasitdren Elemente bis zu
einer Dicke von 0.1 mm konstant. Beim Vergleich der drei Anordnungen ist zu sehen,
dass oberhalb von 0.4 mm die horizontale Anordnung zwar eine geringere Schleifen-
induktivitat erreicht, dafiir aber eine hohere parasitare Kapazitat als die vertikale
Anordnung aufweist. Die vertikale Anordnung hingegen ist bei einer Schleifendicke <
0.4mm sowohl bei der Schleifeninduktivitat als auch bei der parasitiren Kapazitét
klar im Vorteil. Dies zeigt, dass bei diinnen Substraten die vertikale Anordnung am
besten geeignet ist. Aus diesem Grund wird die vertikale Anordnung fiir die weiteren

Untersuchungen und Prototypen verwendet.
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Abbildung 4.2: Vergleich der parasitidren Induktivitdten und Kapazitaten der An-
ordnungen aus Abbildung 4.1 in Abhéngigkeit von der Leiterplat-
tendicke bei einer Frequenz von 100 MHz. Bei allen Anordnungen
betragt die Breite der Leiterbahnen 5mm und der Abstand zwi-
schen den Transistoren 4.5 mm.
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4.2 Niederinduktive Konzepte fiir vertikale

Zweilevel-Schaltzellen

Es gibt eine Vielzahl von neuartigen Aufbau- und Verbindungstechniken, die eine effi-
zientere Nutzung von Leistungstransistoren versprechen. Wie bereits beschrieben bie-
tet die Leiterplatte in Verbindung mit diskreten Bauelementen die grofite Flexibilitat
in der Konzeptionierung und im Design. Jedoch befinden sich auch die Leiterplatten-
technologien im standigen Wandel und bieten auch hier neue Realisierungsmaoglichkei-
ten, die in dieser Arbeit ndher untersucht und verglichen werden. Die klassische Auf-
bauvariante ist eine zwei- oder mehrlagige Leiterplatte auf Basis von FR4 mit Schicht-
dicken > 0.060 mm. Eine neue Variante, die in dieser Arbeit fiir das leistungselektro-
nische Umfeld untersucht wird, ist ein Aufbau mit einem Dielektrikum aus Polyimid
(PI), wodurch Schichtdicken < 0.060 mm ermdglicht werden. Zudem bietet Polyimid
hohere Spannungsfestigkeiten von typischerweise 100 kV/mm bis zu 400 kV /mm [63].
Substrate auf Basis von Polyimid haben sich mittlerweile als Standardtechnologien
etabliert und finden vor allem bei flexiblen Leiterplatten Anwendung. Eine weitere
Variante ist die Integration von ungehéusten Transistoren in den Kern einer Leiter-
platte. Bei dieser Variante ist eine direkte Vergleichbarkeit mit den anderen Varianten
aufgrund unterschiedlicher Layouts nicht moglich. Deswegen wird die Integration der

Transistoren in ein Leiterplattensubstrat separat im nachsten Kapitel untersucht.

Zur Verifikation der weiteren Ergebnisse wurden zwei Konzepte mit unterschiedlichen
Technologievarianten bzw. Schichtdicken auf Basis von FR4 und PI erstellt. Abbil-
dung 4.3 zeigt die Schnittbilder dieser zwei Konzepte. Der Fokus bei der Auslegung
lag auf tiberschwingungsfreiem Schalten mit maximaler Schaltgeschwindigkeit. Ob-
wohl beim FR4-Material aus Abbildung 4.3(a) eine Materialstérke von 1 mm gewéhlt
wurde, kann eine mittlere Schleifendicke von 0.4 mm angenommen werden, da die
inneren Layer zur Schleifenbildung mitgenutzt werden kénnen. Beim Aufbau auf Ba-
sis von PI betragt die Schleifendicke nur 0.025 mm. In beiden Schaltzellen wurden
zwei GaN-HEMTs vom Typ GS66508T 650V 30 A von GaN Systems [50] verwen-
det. Die Isolation der GaN-HEMTs zum Kiihlkérper erfolgte mit einer Aluminiumni-
trid (AIN)-Keramik, die gleichzeitig eine gute Warmespreizung sicherstellte. Der Ab-
stand a zwischen den Transistoren wurde mit 4.5 mm gewéhlt. Bei beiden Aufbauten
wurde die Verbindungsschicht durch eine FR4-Versteifung zusatzlich mechanisch sta-
bilisiert. Beim PI-Substrat ist dies sogar zwingend erforderlich. Abbildung 4.4 zeigt
die zwei Leistungsmodule mit FR4 und PI als Dielektrikum, bestehend aus den High-
Side- und Low-Side-Transistoren, der HF-Zwischenkreiskapazitit, dem Treiber und

einem Kiihlkorper. Die HF-Zwischenkreiskapazitéat betrug bei diesen beiden Modulen
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Abbildung 4.3: Schnittbilder der vertikalen Schaltzellen mit GaN-Transistoren
(GS66508T) auf Basis von FR4 und Polyimid.

jeweils 400 nF. Der verwendete Treiber SI8S233AB-D-IM1 von Silicon Labs wurde auf
der Oberseite der Leiterplatte platziert. Die Treiberanbindung erfolgte fiir diese zwei
Varianten mit dem identischen Layout, was eine direkte Vergleichbarkeit ermoglicht.
Zum Messen der Ausgangsspannung waren koaxiale Messbuchsen vorgesehen. Mithil-
fe von diesen wurde eine niederinduktive Anbindung des Tastkopfes ermoglicht, um

Messabweichungen zu minimieren.

Zur experimentellen Ermittlung der Schleifeninduktivitdten wurde ein Doppelpuls-
test, der in Anhang A.2 beschrieben ist, durchgefiihrt. Aus der Oszillation der Drain-

Source-Spannung kann, wie in Kapitel 3.1.1 beschrieben, die Schleifeninduktivitat wie

Steuersignale

Kiihler Messbuchsen
(a) 1mm FR4 (b) 0.025mm PI

Abbildung 4.4: Leistungsmodule mit vertikal angeordneten Bauelementen aus Ab-
bildung 4.3 realisiert mit FR4 und Polyimid.
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folgt berechnet werden:

Ly

- (4.1)
(27Tf0)2(OOSS|U + C’Probe + C(pDS)

DS=YDC

Zu beachten ist hierbei, dass der Tastkopf zum Messen der Spannung eine zum Mes-
sobjekt parallele Kapazitit Cp,ope von 14 pF erzeugt, die nicht vernachlédssigbar ist.
Dies gilt auch fiir die aufbaubedingte parasitare Kapazitat C,pg. Diese wurde mithilfe
cines LCR-Meters (Typ Agilent E4980A) an einer unbestiickten Leiterplatte an den
jeweiligen Drain-Source-Kontakten gemessen. Tabelle 4.1 vergleicht die parasitaren
Elemente der zwei Schaltzellen miteinander. Zu sehen ist, dass die Variante auf Basis
von FR4 die geringere parasitire Kapazitat aufweist. Hingegen ergibt sich bei der

Variante mit PI eine geringere Schleifeninduktivitét.

Tabelle 4.1: Parasitidre Elemente in den Aufbau- und Verbindungskonzepten.

Variante Kapazitit C,ps Induktivitdt L, Schleifendicke
FR4 3.9pF 1.1nH 0.4 mm
PI 22.2pF 0.44nH 0.025 mm

Fir die hier realisierten Schaltzellen zeigt Abbildung 4.5 die Abhéngigkeit der parasi-
taren Elemente von der Schleifendicke bzw. Leiterplattendicke fiir einen horizontalen
Abstand a von 4.5mm und fir einen Aufbau mit einem gréferen Abstand a von
10 mm. Aufgrund der Lénge der Transistoren von ca. 5 mm betriagt die Schleifenlénge
14.5 mm bei einem Abstand a von 4.5 mm und 20 mm bei einem Abstand a von 10 mm.
Die Distanz a zwischen den Transistoren unterliegt einem gegenséitzlichen Optimie-
rungsziel [53]. Ist die Distanz a klein, ist zwar die Schleifeninduktivitiat niedrig, aber
auch die thermische Kopplung bzw. der thermische Widerstand erhoht. Wird die Di-
stanz vergrofert, ist das Verhalten genau umgekehrt. In diesem Kapitel wird aber nur
der Einfluss des Abstandes auf die Schleifeninduktivitdat untersucht. Das thermische

Verhalten der Schaltzelle ist Teil der Untersuchungen im nachfolgendem Kapitel.

Die Schleifeninduktivitdt aus Abbildung 4.5(a) zeigt eine ndherungsweise lineare Ab-
héangigkeit der Schleifeninduktivitat von der Schichtdicke bzw. der Schleifendicke. Bei
geringeren Schichtdicken < 0.2 mm ergeben sich aufgrund der guten Feldkompensation
der Leiter kaum Unterschiede zwischen den zwei Distanzen 4.5 mm und 10 mm. Bei
den parasitédren Kapazitaten C,pg verhélt sich dies genau umgekehrt. Bei Schichtdi-
cken > 0.2mm werden die Unterschiede immer geringer. Wie in Kapitel 3.1.2 gezeigt
wurde, hangt der Einfluss der parasitaren Kapazitit C,pg auf den Schaltvorgang

vor allem von der ladungsbezogenen équivalenten linearen Kapazitit Cgqq ab. Wie
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Abbildung 4.5: Vergleich der parasitiaren Schleifeninduktivitat und Drain-Source-
Kapazitat fiir zwei verschiedene Abstdnde von 4.5 mm und 10 mm
zwischen den Transistoren.

aus der normierten Skala aus Abbildung 4.5(b) entnommen werden kann, entspricht
der Zuwachs der Kapazitidt bei einer Zwischenkreisspannung von 400V und einer
Schichtdicke von 0.025 mm bereits 16 %. Bei derselben Zwischenkreisspannung und
einer Schleifendicke von 0.4mm ist der entsprechende Wert hingegen nur 3%. Um
den Einfluss der parasitdren Kapazitiaten auf das Schaltverhalten zu zeigen, wurde
die Verlustleistung der Schaltzelle gemessen. Es besteht jedoch keine Moglichkeit, den
Drainstrom i4(t) in einer Schaltzelle ohne zusétzliche elektrische Bauelemente wie
z.B. einen Shunt-Widerstand oder einen Stromsensor zu ermitteln. Dies wiirde bei
sehr kleinen Induktivitaten, wie es hier der Fall ist, zu einer zu grofien Beeinflussung
der Ergebnisse fithren. Das heifit, eine genaue Messung der Schaltverluste ohne eine
Erhohung der parasitdren Elemente in der Schaltzelle ist nicht moglich. Deswegen
wird der Ansatz aus Kapitel 3.1.2 iibernommen, wo gezeigt wurde, dass der Ein-
fluss bzw. die Steigung unabhéngig vom gewéahlten Lastfall ist. Im unbelasteten Fall
wird die Energie nur zum Umladen der Kapazitaten verwendet und spiegelt somit
den messtechnisch einfachsten Fall wider. Die Durchlassverluste Pp im Transistor aus

Gleichung 4.2 sind aufgrund des geringen Drainstroms [ vernachlassigbar.
Pp = IIQ)RDS(on) (42)

Die Schaltverluste P,, entstehen wahrend des Aus- und Einschaltvorgangs und sind
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somit proportional zur Schaltfrequenz f,,, und zur Schaltenergie E,.

Psw = Eswfsw (43)

Die Schaltverluste im unbelasteten Fall P,y ergeben sich daher aus Gleichung 3.15
multipliziert mit der Schaltfrequenz.

Cyps
Py = (1+ =2
© = ( c

€q,Q

)Esw(O),Hfsw (44>

Abbildung 4.6(a) zeigt die Messschaltung zur Bestimmung der Schaltverluste Pq,(o)
im Fall einer unbelasteten Schaltzelle. Da die Schaltzelle nur Energie zum Umladen
der Kapazitat der Transistoren benotigt, kann die Verlustleistung pro Transistor aus

den gemessenen AusgangsgréBen Upc und I, der Quelle berechnet werden.

Upch
2

Psw(O) = (45)

Abbildung 4.6(b) vergleicht die Messergebnisse in Abhéngigkeit von der Zwischenkreis-
spannung fiir die FR4-Variante mit einer Schleifendicke von 0.4 mm und fir die PI-
Variante mit einer Schleifendicke von 0.025 mm. Als Modulation wurde eine Sinus-
Dreieck-Modulation verwendet. Bei einer geringen Schaltfrequenz von 16 kHz sind die

absoluten Schaltverluste und somit auch die Unterschiede zwischen den Aufbauten

6 - D
= |[—=—FR4 J
~ 5t|—e—PI :
I, A I— T —
QO 4t
a
) 100 kHz
Crr | Cur ] 2
1r—i 7T, B 2]
'— e
= 1y 16 kHz 3
D
= . |
0 100 200 300 400
Spannung U, (V)
(a) Messschaltung (b) Gemessene Schaltverluste

Abbildung 4.6: Messschaltung zur Bestimmung der Schaltverluste in der Schaltzel-
le im unbelasteten Fall in Abhéngigkeit von der Zwischenkreisspan-
nung Upe fiir 100kHz und 16 kHz Taktfrequenz [5, 51].
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gering. Bei hoheren Schaltfrequenzen nimmt der absolute Unterschied aufgrund der

Proportionalitat zur Schaltfrequenz dementsprechend zu.

Abbildung 4.7 zeigt die numerische Berechnung der Schaltverlustleistung aus Glei-
chung 4.4 in Abhangigkeit von der Schleifendicke h. Fiir die parasitdren Kapazititen
wurden die simulierten Werte aus Abbildung 4.5 verwendet. Da hier der Zuwachs
entscheidender als die absoluten Groflen ist, wurde die Schaltverlustleistung P, (o)
auf die Verlustleistung des Transistors Py, ),z ohne Einfliisse einer aufbaubedingten
Kapazitiat normiert. Dadurch werden die Ergebnisse unabhingig von der Schaltfre-
quenz, der Zwischenkreisspannung und ndherungsweise auch von der Last und weisen
folgende Abhéngigkeit auf:

Cyps

=1+ —— 4.6
Psw(O),H Oeq,Q ( )

Psw(())

Abbildung 4.7 zeigt, dass auch bei geringen Distanzen (a = 4.5 mm) zwischen den
Transistoren ein nennenswerter Zuwachs an Schaltverlusten durch die parasitare Ka-
pazitét entsteht. Eine weitere Reduzierung der Schichtdicken (< 0.025 mm) wére auf-

grund des starken Anstiegs nicht mehr sinnvoll.
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Abbildung 4.7: Normierte Schaltverlustleistung im lastfreien Zustand in Abhéngig-
keit von der Schleifendicke h.

Schaltverhalten

Als Néchstes wird das Schaltverhalten der Schaltzellen nédher untersucht. Bei der unbe-
lasteten Schaltzelle unterscheidet sich der Einschalt- und Ausschaltvorgang des Low-

Side-Transistors im Hinblick auf die Schaltzeiten nicht. Fliet hingegen ein Laststrom,
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entladt dieser den Low-Side-Transistor wihrend des Einschaltvorgangs, wodurch eine
Abhéangigkeit vom Laststrom mit einer héheren Schaltzeit resultiert. Da der Aus-
schaltvorgang somit die kiirzeren Schaltzeiten aufweist, vergleicht Abbildung 4.8 nur
die Drain-Source-Spannung des Low-Side-Transistors wihrend des Ausschaltvorgangs
mit unlimitierter Schaltgeschwindigkeit (Vorwiderstand Rgy = 0€2) und einem Last-
strom von ca. 10 A. Das Leistungsmodul auf Basis von Polyimid zeigt hierbei in keinem
Spannungsbereich ein Uberschwingen oder Oszillationen. Aber auch das Leistungsmo-
dul auf Basis von FR4 zeigt mit der verwendeten Geometrie ein quasi iiberschwin-
gungsfreies Verhalten mit vernachldssigharen Oszillationen. Beide Varianten weisen
ein sehr gutes Schaltverhalten auf, welches auf die geringen Schleifeninduktivitéiten
des jeweiligen Aufbaus zuriickzufithren ist. Bei der Gate-Source-Spannung, die in Ab-
bildung 4.9 gezeigt wird, gibt es klare Vorteile bei dem 0.025 mm PI-Substrat. Das
parasitare Wiedereinschalten, das zu einem Briickenkurzschluss bzw. erhohten Ver-
lusten fithren kann [64], ist deutlich kleiner bzw. auch zeitlich kiirzer. Dies kann auf
mehrere Faktoren wie z. B. auf die dimpfende Wirkung von diinnen Substraten, auf
die geringere Reaktanz, aber auch auf die reduzierte Schaltgeschwindigkeit, die auf-
grund der parasitaren Kapazitéit C),pg entsteht, zurtickgefiihrt werden. Abbildung 4.10
vergleicht die Ableitung der Drain-Source-Spannung bzw. die Schaltgeschwindigkeit
der Aus- und Einschaltvorgédnge der zwei Prototypen bei einer Zwischenkreisspannung

von 400 V. Wie erwartet fillt die Schaltgeschwindigkeit des Einschaltvorgangs deut-

450 : 450 .
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300 | 300 |
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2 200 | 2 200 |
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100 100
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(a) FR4 1 mm (b) PI 0.025 mm

Abbildung 4.8: Vergleich der Drain-Source-Spannung wahrend des Ausschaltvor-
gangs beim inversen Doppelpulstest mit einem Gate-Vorwiderstand
von 0 ) und einem Laststrom von 10 A bei verschiedenen Zwischen-
kreisspannungen.
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Abbildung 4.9: Vergleich der Gate-Source-Spannung wéhrend des Ausschaltvor-
gangs beim inversen Doppelpulstest mit einem Gate-Vorwiderstand
von 0€2, einer Zwischenkreisspannung von 400V und einem Last-
strom von 10 A.
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Abbildung 4.10: Ableitung der Spannung upg fiir den Aus- und Einschaltvorgang
bei einer Zwischenkreisspannung von 400 V und einem Gatevorwi-
derstand Rgy von 0£2.

lich geringer aus als beim Ausschaltvorgang. Die erhohte, aufbaubedingte parasitéare
Drain-Source-Kapazitat fithrt bei PI zu einer messbaren Reduzierung der Schaltge-
schwindigkeit im Vergleich zum Modul mit FR4. Aber auch die Schaltzeiten ¢, und ¢
zwischen 10 % und 90 % der Zwischenkreisspannung sind bei der Variante mit FR4 ge-

ringer. Tabelle 4.2 fasst die Messergebnisse der Schaltgeschwindigkeiten zusammen.
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Tabelle 4.2: Vergleich der Anstiegs- und Abfallgeschwindigkeit wéhrend des Schalt-
vorgangs bei einer Zwischenkreisspannung von 400 V und einem Gate-
vorwiderstand Rgy von 0 ().

Variante (du/dt)me. Aus. (du/dt) e, Ein. t, Aus.  t; Ein.

FR4 126 V/ns 54V /ns 4.9ns 7.4ns

PI 91V/ns 48V /ns 5.5ns 8.4 ns

Abbildung 4.11 zeigt eine LTspice-Simulation der Schaltgeschwindigkeit mit den von
der Schleifendicke abhingigen parasitiren Elementen aus Abbildung 4.5. Das Uber-
schwingen beim Schalten kann nicht nur die Leistungstransistoren zerstéren, sondern
auch Stérungen in der Elektronik verursachen. Deswegen wurde das Uberschwingen
durch einen Vorwiderstand Rgy auf 10 % der Zwischenkreisspannung limitiert. Wurde
diese Grenze nicht erreicht, betrug der Vorwiderstand Ry 0 ). Die Zwischenkreisspan-
nung betrug bei dieser Untersuchung 400 V und der Laststrom 10 A. Die Ergebnisse
zeigen zwei Limitierungen durch die Aufbau- und Verbindungstechnik. Ist die Schicht-
dicke zu gering, reduzieren die parasitiaren Kapazititen die Schaltgeschwindigkeit und
erhohen somit die Verlustleistung. VergroBlert sich die Schleifendicke, wird die Schlei-
feninduktivitat dominanter und es entsteht ein Uberschwingen, das ab einem Uber-

schwingen von 10 % der Zwischenkreisspannung durch einen Vorwiderstand gemindert
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Abbildung 4.11: Schaltgeschwindigkeit du/d¢ bei einer Zwischenkreisspannung von
400V in Abhéangigkeit von der Schleifendicke mit einer Limitierung
des Uberschwingens durch einen Vorwiderstand auf 10 %.
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wird. Dies ist im Beispiel fiir den Chipabstand @ = 10 mm durch Abnahme der Schalt-
geschwindigkeit zu sehen. Diese Abnahme der Schaltgeschwindigkeit erhoht ebenfalls
die Schaltverluste. Somit ergibt sich fiir jede Schaltzelle, abhéngig vom gewéhlten
Transistor, ein von der Aufbau- und Verbindungstechnik abhéngiges Optimum. Bei
einer vertikalen Struktur mit sehr geringen Abstdnden zwischen den Transistoren,
wie hier mit 4.5 mm gezeigt, kann bis zu einer Schleifendicke von 1 mm kein Minimum

festgestellt werden.

Abschlielend wird die maximal erreichbare Schaltgeschwindigkeit fiir die untersuchte
vertikale Schaltzelle mit einem Abstand a von 4.5 mm untersucht. Das Uberschwingen
des RLC-Kreises in einer Schaltzelle hangt mafigeblich von der Sprunganregung und
somit von der Schaltgeschwindigkeit ab (siehe Kapitel 3.1.1). Beim Einschaltvorgang
wird die Ausgangskapazitiat Cpgs des Low-Side-Transistors durch einen positiven Aus-
gangsstrom entladen, wodurch eine Abhéngigkeit vom Laststrom entsteht. Beim Aus-
schaltvorgang mit der hoheren Schaltgeschwindigkeit erfolgt das Wiederaufladen der
Ausgangskapazitdt nicht durch den Laststrom und besitzt somit keine direkte Abhéan-
gigkeit von diesem. Dennoch bewirkt der Laststrom eine geringe zeitliche Verzogerung
beim Ausschaltvorgang, da dieser die Ladung der Ausgangskapazitdt des High-Side-
Transistors tiber die Last leitet und somit die Wiederaufladung begrenzt. Aus diesem
Grund tritt das grofite Uberschwingen im lastfreien Zustand auf. Dies spiegelt somit
den ,Worst-Case-Fall“ wider. Abbildung 4.12 zeigt fiir den in diesem Kapitel unter-
suchten Aufbau einer Schaltzelle die theoretisch maximal mégliche Schaltgeschwin-

digkeit, bis ein Uberschwingen von 10 % erreicht wird. Die Grafik zeigt: Je diinner das
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x  Mess. 4.5bmm
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Abbildung 4.12: Simulierte maximale Schaltgeschwindigkeit in einem RLC-

Schwingkreis mit den parasitdren Parametern aus Abbildung 4.5
bis zu einem Uberschwingen von 10 %.
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Substrat ist, desto hoher ist die maximale Schaltgeschwindigkeit, bis ein Uberschwin-
gen von 10 % erreicht wird. Die in Blau gekennzeichneten Messpunkte entsprechen den
Schaltgeschwindigkeiten, die mit den zwei Prototypen erreicht wurden. Daraus ldsst
sich schlussfolgern, dass die Aufbauten auf Basis von FR4 und PI eine Reserve fiir zu-
kiinftige Entwicklungen aufweisen. Dies konnten z. B. schnellere bzw. leistungsfahigere

Treiberschaltungen oder sogar ,, Ultra-Wide-Band-Gap-Semiconductors® sein.

Die Untersuchungen haben gezeigt, dass fiir geringe Schleifendicken < 0.4 mm eine
vertikale Schleifenanordnung die geringsten parasitaren Elemente aufweist. Zwei nie-
derinduktive Konzepte mit unterschiedlichen Technologieausfithrungen zeigen dabei
Schleifeninduktivitdten < 1.1 nH. Der Einfluss der parasitiaren Kapazitat hiangt hier-
bei vor allem von der dquivalenten linearen Ausgangskapazitdt des Transistors ab.
Die Untersuchungen der vertikalen Schaltzellen in Abhéngigkeit von der Schleifendi-
cke zeigen, dass jede Schaltzelle ein Optimum zwischen der parasitédren Schleifenin-
duktivitat und der Aufbaukapazitit besitzt. Dieses Optimum ist abhangig von den
Geometriedaten der Anordnung und vom Typ des eingesetzten Transistors. Zudem
konnte dargelegt werden, dass die in dieser Arbeit untersuchten Schaltzellen noch
eine ausreichende Reserve bei der maximalen Schaltgeschwindigkeit fiir zukiinftige
Entwicklungen aufweisen. Im Hinblick auf die Schaltfrequenz kénnen aulerdem noch

folgende Ergebnisse formuliert werden:

o Schaltzellen mit geringen Schaltfrequenzen
Schaltzellen mit WBG-Transistoren und geringen Schaltfrequenzen haben den
Vorteil, dass die Schaltverluste mafigeblich reduziert werden kénnen. Wird ein
diinnes Substrat z. B. aus Polyimid gewéhlt, steigen die Schaltverluste durch
die Aufbaukapazitit an. Wenn diese jedoch keinen dominanten Anteil an den
Gesamtverlusten beitragen, konnen die Vorteile von diinnen Substraten genutzt
werden. Die Vorteile eines diinnen Substrates sind das verbesserte Schaltverhal-
ten, die stirkere Dampfung von Stérungen und das geringere Ubersprechen auf
andere Leitungen. Zudem koénnen Distanzen zwischen den Transistoren vergro-
Bert werden, was eine bessere thermische Entkopplung ermoglicht. Auflerdem
fithrt eine niederinduktive Gateschleife zu einem geringeren parasitdren Wieder-

einschalten.

e Schaltzellen mit hohen Schaltfrequenzen
Die Vorteile fiir Schaltzellen mit hohen Schaltfrequenzen sind die Erhéhung
der Dynamik im System, die kleineren BauteilgroBen in Filtern sowie kleinere

Zwischenkreiskapazitdten. Der Nachteil sind die hoheren Schaltverluste, die zu
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einem erheblichen Teil der Gesamtverluste beitragen konnen. Eine zusétzliche
Erhohung der Schaltverluste durch kapazitive Kopplungen, hervorgerufen von
diinnen Schichtdicken in der Aufbau- und Verbindungstechnik, sollte wenn mog-
lich vermieden werden. Deswegen ist bei hohen Schaltfrequenzen ein Aufbau mit
hoheren Schichtdicken vorteilhaft.

4.3 Niederinduktive Konzepte fiir
N PC-Dreilevel-Schaltzellen

Wie in Kapitel 2.2 bereits erldutert, kann mit Mehrlevel-Topologien bei Schaltfre-
quenzen tber > 10kHz eine hohere Effizienz erreicht werden. Dadurch sind diese
nicht nur bei Hochvolt-Anwendungen, sondern auch fiir den Automobilsektor oder
bei Industrieanwendungen relevant. Grundvoraussetzung hierfiir sind jedoch geringe-
re Schaltverluste als bei Zweilevel-Topologien. Wie in Kapitel 4.2 gezeigt, ist es mog-
lich, Zweilevel-Schaltzellen mit geringen parasitaren Elementen zu realisieren. Dies
ermdglicht nicht nur volle Schaltgeschwindigkeiten bei GaN-HEMTs, sondern bietet
auch noch Raum fiir neuartige Entwicklungen zur Steigerung der Schaltgeschwin-
digkeit. Um den Vorteil der geringeren Schaltverluste beizubehalten, miissen auch
Aufbau- und Verbindungskonzepte fiir Mehrlevel-Topologien geringe parasitéire Ele-
mente aufweisen. Dies stellt aber aufgrund der héheren Anzahl an Bauelementen und
der dadurch lingeren Pfade hohere Anforderungen an die Aufbau- und Verbindungs-
technik. Dies macht ein optimiertes Design bei Mehrlevel-Topologien umso wichtiger.
Aufgrund der weiten Verbreitung der NPC-Topologie und der einfachen Handhabung
werden die nachfolgenden Untersuchungen anhand dieser Topologie durchgefiihrt. Die

Erkenntnisse dieses Kapitels lassen sich auch auf andere Topologien tibertragen.

4.3.1 Kommutierungspfade und Schleifeninduktivitaten in der
NPC-Schaltzelle

Aquivalent zur Zweilevel-Schaltzelle miissen fiir ein moglichst schwingungsfreies Schalt-
verhalten die Induktivitdten in den Kommutierungskreisen optimiert werden. Abbil-
dung 4.13 zeigt als Beispiel die Kommutierungsvorgange bei einer positiven Spannung
upp. Beim Kommutierungsvorgang in Abbildung 4.13(a) muss sich der Strom im Pfad
mit der Induktivitdt L,; abbauen und im Pfad mit der Induktivitat Ly, wieder auf-
bauen. Aquivalent erfolgt dieser Vorgang in den entsprechenden Pfaden, die in Abbil-

dung 4.13(b) dargestellt sind. Diese zwei Schleifen existieren auch symmetrisch fir die
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Abbildung 4.13: Kommutierungsvorgiange in einer NPC-Topologie mit positiver
Spannung u pg.

Falle mit negativer Spannung upy , die in Abbildung 4.14 dargestellt sind. Diese oben
genannten Kommutierungsvorginge erfolgen mit der fiir die Anwendungen gewéahlten

Schaltfrequenz f,.

In der NPC-Schaltzelle existieren drei HF-Schleifen, die in Abbildung 4.15 gezeigt sind.
Die grofle HF-Schleife in Blau bildet hier keinen Kommutierungskreis, jedoch flielen
nach einer transienten Spannungsénderung in allen HF-Kreisen hochfrequente Stro-

me. Die folgenden Gleichungen fassen die Induktivitaten der jeweiligen HF-Schleifen

zusSaminen:
Lyp1 =Ly + Ly + ESL bzw. Lys+ Lys + ESL (4.7)
LHF2 = Lpl + Lp3 + Lp4 + Lp5 +ESL bzw. Lp2 + Lpg + Lp4 + Lp6 +ESL (48)
LHF3 = Lp1 + Lpg + Lp4 + Lpﬁ +2ESL (49)

Aufgrund der Symmetrie konnen die HF-Schleifen 1 und 2 mit zwei verschiedenen
Pfaden gebildet werden. Die Unterscheidung zwischen dem hochfrequenten Kreisstrom
und dem Kommutierungsvorgang selbst sollte bei der Analyse von Schaltzellen bertick-
sichtigt werden. Vor allem bei Multilevel-Topologien mit mehr als einem HF-Kreis ist
diese Unterscheidung wichtig. Es muss daher fiir die Nachbildung eines Schalttests

nicht nur der Kommutierungsvorgang richtig nachgebildet werden, sondern auch die
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Abbildung 4.14: Kommutierungsvorginge in einer NPC-Topologie mit negativer

Spannung upg.
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Abbildung 4.15: HF-Kommutierungskreise in der NPC-Topologie.

exakten HF-Kreise mit dem jeweiligen Ladungszustand, da diese das Uberschwingen

und die Oszillation bestimmen [65].
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Bestimmung der Schleifeninduktivitdt in einer Multilevel-Schaltzelle

Eine Multilevel-Schaltzelle ist eine Parallelschaltung von mehreren HF-Kreisen. Bei
einer sprungférmigen Anregung dieser LC-Glieder entstehen in der gesamten Schal-
tung Oszillationen. Eine Zuordnung einzelner Oszillationen zu den dazugehorigen LC-
Schwingkreisen in der Schaltzelle ist daher nur bedingt moglich. Eine Moglichkeit, die
in dieser Arbeit angewandt wird, besteht darin, die einzelnen Pfade zu separieren
und mit einem Impedanzanalysator zu vermessen. Um den Stromkreis innerhalb der
Schaltzelle zu schliefen, miissen die Anschliisse der Leistungshalbleiter kurzgeschlos-

sen werden.

Die Messung sehr kleiner Induktivitaten erfordert einen sehr genauen Abgleich vom
Messgerat bis zum Messobjekt, um parasitiare Elemente des Messsystems (in Abbil-
dung 4.16(a) als Le,; und R, bezeichnet) nicht zu erfassen. Bei Messobjekten mit
Induktivitdten von ca. 1 nH muss ein solcher Abgleich mit sehr hoher Genauigkeit bzw.
gewissen Aufwand erfolgen. Die verwendete Messschaltung aus Abbildung 4.16(a) ver-
meidet den Fehler von Anschlusselementen, indem ein Resonanzkreis zwischen der

Zwischenkreiskapazitat und einer Schleifeninduktivitat gebildet wird.
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(a) Messschaltung (b) Simulierte Resonanzkurve

Abbildung 4.16: a) Messschaltung zur Ermittlung der Schleifeninduktivitat. b) Si-
mulation der Messschaltung mit den Parametern Cp- = 400 nF,
ESL = 0.5nH, ESR = 10mQ) L,y = 1nH, Ly, = 1nH, Ley =
6nH und R.,; = 1€).

Die Anschlussinduktivitat L., ist somit in Reihe zur vermessenen Schleife verschaltet.
Wird die HF-Schleife mit der Resonanzfrequenz fy angeregt, ergibt dies eine messba-
re Erhohung der Impedanz, wie in der Simulation aus Abbildung 4.16(b) zur Veran-

schaulichung gezeigt ist. Die gesuchte Induktivitdt kann anschliefend mit folgender
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Gleichung berechnet werden:

1

= @ /o) Coo (4.10)

Lyr
Aufgrund der Parallel- und Reihenschaltungen der Kapazitdten in der Schaltzelle
entsteht hier die gleiche messtechnische Problematik. Um die parasitaren Kapazi-
tdten zu vermessen, miissen auch hier die Schleifen separiert werden. Die Messung
der Kapazitét erfolgte mit einem LCR-Meter (Agilent E4980A). Alle nachfolgenden

Induktivitats- und Kapazitatsmessungen wurden mit diesen Methodiken ermittelt.

4.3.2 Aufbau einer niederinduktiven NPC-Schaltzelle

Um schnelles Schalten in einer NPC-Schaltzelle zu ermoglichen, wird der niederin-
duktive Aufbau aus Abbildung 4.17 niher untersucht [65]. Ahnlich der Zweilevel-
Schaltzelle wird in dem Aufbau der NPC-Schaltzelle eine einseitige Kithlung gewéhlt.
Somit werden die HF-Kapazitdten auf der Oberseite der Leiterplatte und die Leis-
tungstransistoren auf der Unterseite der Leiterplatte platziert (siche Abbildung 4.17).
Die Symbole +, —, 0 und P stellen die Schnittstellen zur weiteren Schaltung dar.
Der Abstand zwischen den Transistoren ist dquivalent zur Zweilevel-Schaltzelle mit
4.5 mm gewahlt. Der hier vorgestellte vierlagige Aufbau kann auch durch Zusammen-
fithren der Lagen 2 und 3 zu einem dreilagigen bzw. durch Weglassen dieser zu einem

zweilagigen Aufbau gedndert werden.

Um einen moglichst niederinduktiven Aufbau zu realisieren, miissen laterale Schleifen

vermieden werden. Zudem muss jeder Strompfad einen Pfad mit einem entgegenge-

_ 8 mm D
D¢ Cpe  Cu 0.035 mm [0 y Che o+
Layer 1 . E 2 -7
Layer 2 A O —————— 1.d,
d,
Layer 3 - I
Layer i—<a& 1 ds
. D, P | ' D, \
: 4.5 mm !
| 32 mm |

Abbildung 4.17: Aufbau einer NPC-Schaltzelle auf Basis einer vierlagigen Leiter-
platte.
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setzten Strom zur Kompensation des magnetischen Feldes aufweisen. Abbildung 4.18
zeigt die drei HF-Schleifen in der NPC-Schaltzelle. Die Pfade mit den Induktivititen
Ly, und L5 sind orthogonal zur Schaltzelle angeordnet, wodurch eine magnetische
Kopplung zur restlichen Schaltzelle vermieden wird. Zudem weisen die Pfade L,
Lps, Lys und L, eine grofie raumliche Distanz zueinander auf, wodurch eine magneti-
sche Kopplung untereinander vernachléssighar wird. Die Induktivitaten L, und L4
besitzen magnetische Kopplungen zur ersten bzw. zu den inneren Lagen. Diese ma-
gnetische Kopplung ist aber nicht nur negativ zu betrachten, da Gegenstrome bzw. die
Induktion von einem Gegenfeld zur Reduzierung der Induktivitat fithren. Wie auch
bei der Zweilevel-Schaltzelle hangen die parasitdaren Elemente in den drei Schleifen von
der gewéhlten Dicke der einzelnen Lagen ab. Diese Abhangigkeit wird im néchsten

Teilkapitel naher untersucht.

(a) HF-Schleife 1 (b) HF-Schleife 2

C1DC CDC

T, T, T,

(c) HF-Schleife 3

Abbildung 4.18: HF-Schleifen der vierlagigen NPC-Schaltzelle.
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4.3.3 Parasitare Elemente in Abhangigkeit von der Schichtdicke

Der vorgeschlagene Entwurf kann mit einer zwei-, drei- oder auch vierlagigen Verbin-
dungstechnologie realisiert werden. Eine dreilagige Realisierung wurde nicht weiter
betrachtet, da diese aufgrund des mangelnden Angebotes und der Asymmetrie des
Lagenaufbaus keine Relevanz fiir die Praxis hat. Zur Verifikation der Simulationen
wurden hier ebenfalls zwei verschiedene Prototypen mit dem jeweils niederinduk-
tivsten Lagenaufbau realisiert. Dies entspricht beim vierlagigen Aufbau einer Di-
cke des Dielektrikums von ca. 0.4 mm und beim zweilagigen Aufbau einer Dicke von
0.025 mm. Abbildung 4.19 zeigt diese zwei Prototypen mit einem identischen Grund-
aufbau und identischer Treiberanbindung. Auf der Unterseite des Moduls befinden sich
GaN-Leistungstransistoren (GaN GS66508 650 V) und die SiC-Dioden (FFSM1265A
650 V) und auf der Oberseite des Moduls die Anschlussbuchsen, Treiber (SI8235AB-D-
IM1) und Zwischenkreiskapazititen (2 x 400 nF). Die Grofle dieser Leistungsmodule
betragt 47 mm x 50 mm. Der zweilagige Aufbau besitzt auf der Unterseite (siche Ab-
bildung 4.19(d)) zur mechanischen Stabilisierung eine Versteifung auf Basis von FRA4.

Steuersignale HF_Kapazititen SiC-Dioden GaN-Halbleiter

DC +

<

Steuersignale Messbuchse | 47 mm !

(a) FR4 0.4 mm Oberseite (b) FR4 0.4 mm Unterseite

Steuersignale HF-Kapazitaten SiC-Dioden GaN-Halbleiter

-

Versteifung

> 50 mm

Steuersignale Messbuchse ) 47 mm

(c) PI 0.025 mm Oberseite (d) PI 0.025 mm Unterseite

Abbildung 4.19: Ober- und Unterseite des NPC-Leistungsmoduls mit einer Leiter-
plattendicke von 0.5 mm.
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Tabelle 4.3 und 4.4 vergleichen die gemessenen parasitdren Elemente zwischen den
zwei Schaltzellen. Ahnlich wie bei den Zweilevel-Schaltzellen fallen die parasitiren
Induktivitaten mit PI kleiner und die Kapazitaten im Vergleich zum Aufbau mit FR4

grofer aus.

Tabelle 4.3: Gemessene parasitare Induktivititen in der NPC-Schaltzelle fiir ver-
schiedene Lagenaufbauten bei ca. 10 MHz.

Lagenaufbau HF-Schleife 1 HF-Schleife 2 HF-Schleife 3
di=d3;=0.1mm dy=0.1 mm 1.26 nH 1.8nH 2.01nH
di=d3=0mm dy=0.025 mm 0.65nH 1.0nH 1.3nH

Tabelle 4.4: Gemessene parasitire Kapazitdten in der NPC-Schaltzelle fiir verschie-
dene Lagenaufbauten.

Lagenaufbau T\, T, Dqi,Dy 15,13
di=d3=0.1mm dy=0.1mm < 1pF 34.6pF 13.6pF
di=d3=0mm dy=0.025mm < 1pF 108pF  35pF

Abbildung 4.20 zeigt die Abhéangigkeit der Schleifeninduktivitdt von der Leiterplat-
tendicke fir diesen zwei- und vierlagigen Aufbau. Bei dem vierlagigen Aufbau wurden
die duBleren Prepregs mit einer Dicke von 0.1 mm konstant gehalten und der Kern in
der Grofe variiert. Der diinnste vierlagige Aufbau entspricht dabei einer Gesamtdi-
cke von ca. 0.4 mm mit einer Dicke des Kerns und der Prepregs von jeweils 0.1 mm.
Aus den Ergebnissen kann entnommen werden, dass eine niederinduktive Realisierung
eines zweilagigen Aufbaus nur bis zu einer Schichtdicke von 0.2 mm sinnvoll ist. Ab
dieser weist ein vierlagiger Aufbau niedrigere Induktivitidten in den HF-Schleifen 1
und 2 auf. Bei einer Schichtdicke von 0.025 mm koénnen bei allen drei Schleifen Induk-
tivitdten von < 1 nH erreicht werden. Wie jedoch bereits bei der Zweilevel-Schaltzelle
gezeigt, muss auch die parasitare Kapazitdt betrachtet werden. Abbildung 4.21 zeigt
die Abhéngigkeit der aufbaubedingten parasitdren Kapazitdt zwischen den Drain-
Source-Kontakten bei den Transistoren bzw. der Anode und der Kathode bei den
Dioden. Die Kapazitiaten der Transistoren 7 und Tj sind nicht dargestellt, da die-
se aufgrund der Geometrie parasitire Kapazitiaten < 1pF aufweisen und somit keine
Relevanz haben. Aufgrund des symmetrischen Aufbaus werden die Dioden D; und
D, sowie die Schalter T5 und T3 zusammengefasst. Die parasitidre Kapazitat ist beim
vierlagigen Aufbau unabhangig von der gesamten Leiterplattendicke, da die Auflen-
lagen konstant bei 0.1 mm gehalten wurden. Wird ein zweilagiger Aufbau verwendet,

erhoht die Reduzierung der Schichtdicke die parasitidre Kapazitat stark. Der Einfluss



4.3. Niederinduktive Konzepte fiir NPC-Dreilevel-Schaltzellen 81

w
ot

[\

—
(@)
o
ot w

—
7
.
—
&
[0)<}
¢}
=

Schleifeninduktivitat L ~(nH)

X 4

;\\ ]

Schleifeninduktivitat L., (nH)
[\]

—_
ot

—

)
t

<
ot

02 04 06 08 1 ' 02 04 06 08 1
Dicke Dielektrikum (mm) Dicke Dielektrikum (mm)

(a) HF-Schleife 1 (b) HF-Schleife 2

(nH)

3

F
W

&
ot

\

4 Lagen |

o
ot oW

X

\

2 Lagen

—_
ot

—o6— Sim.
X Mess. ||

[

Schleifeninduktivitat LH
[\

<
o

02 04 06 08 1
Dicke Dielektrikum (mm)
(c¢) HF-Schleife 3

Abbildung 4.20: Einfluss der Leiterplattendicke auf die Schleifeninduktivitét in der
NPC-Schaltzelle fiir die drei untersuchten HF-Schleifen.

dieser Kapazitat hangt auch hier mafigeblich von der Ausgangskapazitit des Transis-
tors ab. Als Bezugsgroflen wurden fiir die Schalter die Kapazitit des GaN-Transistors
(GS66508 und fiir die Dioden die Kapazitat der SiC-Diode FFSM1265A, die auch im
experimentellen Aufbau eingesetzt wurden, verwendet. Eine Vergrofierung der Kern-
dicke im vierlagigen Aufbau resultiert in einer Erhohung der Schleifeninduktivitat bei
gleichbleibender Kapazitiat. Dies bietet jedoch aus elektrischer Sicht keine Vorteile,

sondern nur Nachteile.

Abbildung 4.22 vergleicht die Ausgangsspannungen der zwei untersuchten Schaltzel-

len bei einem Doppelpulstest, der im Anhang A.2 beschrieben ist, bei einer Zwischen-
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Abbildung 4.21: Einfluss der Leiterplattendicke auf die parasitare Kapazitat C, der
Bauelemente D, D,, T5 und T3 in der NPC-Schaltzelle.

kreisspannung von 800V und einem Ausgangsstrom von 10 A fir den Fall upy > 0 &
iz, > 0. Bei beiden Varianten ist ein iiberschwingungsfreies Schaltverhalten zu sehen.
Fiir die Variante mit FR4 betragt die maximale Spannungsanstiegsgeschwindigkeit
(du/dt)maes der Drain-Source-Spannung 106 V/ns. Obwohl die Spannungsanstiegsge-
schwindigkeit im Vergleich zur Zweilevel-Topologie (126 V /ns bei Upe = 400 V) durch

500 - - 500
— 300} . — 300 ¢ 1
2 2
& &
£ 200 | - 200 |
100 ¢ . 100 ¢ .
R,=00Q R,=00Q
0 WJ‘ ‘G 1 0 . ‘G :
0 50 100 150 0 50 100 150
t (ns) t (ns)
(a) FR4 0.4 mm (b) PI 0.025 mm

Abbildung 4.22: Vergleich der Drain-Source-Spannung wéhrend des Ausschaltvor-
gangs beim Doppelpulstest mit einer Zwischenkreisspannung von
800V und einem Laststrom von 10 A.
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hohere Kapazitaten im Aufbau niedriger ausféllt, ist dieser Wert dennoch vergleichbar.
Somit lassen sich Schaltflanken von > 100V /ns mit einem optimierten niederinduk-
tiven Design ohne Uberschwingen auch in Dreilevel-Topologien realisieren. Da mit
diesen Aufbauten auch ein komplett tiberschwingungsfreies Schaltverhalten erreicht
wurde, wére es hier sinnvoll, die &ufleren Schichtdicken zu erhohen, um die kapaziti-

ven Kopplungen zu senken und die Schaltgeschwindigkeit dadurch zu erhohen.

Wie auch im vorherigen Teilkapitel gezeigt, existiert bei Mehrlevel-Topologien ein
Optimum zwischen den parasitdren Elementen. Aufgrund des gleichen Verhaltens
wird dieses aber hier nicht nochmals gezeigt. Die Méglichkeit der Aquivalenz der
Schaltgeschwindigkeiten zwischen einer Zwei- und Dreilevel-Schaltzelle ist eine wich-
tige Grundvoraussetzung fiir den effizienten Einsatz von Mehrlevelschaltungen mit
WBG-Transistoren. Ahnlich wie bei der Zweilevel-Topologie wiirde eine vierlagige
Leiterplatte zur Realisierung eines tiberschwingungsfreien Schaltvorgangs ausreichen.
Wird die Schichtdicke weiter reduziert, konnen zwar die Induktivitdten noch weiter
gesenkt werden, doch fithrt dies wiederum zu erhohten Schaltverlusten. Das macht
diese Variante bei Mehrlevel-Topologien fiir einen Einsatz bei hohen Schaltfrequenzen

nur bedingt geeignet.

Abbildung 4.23 vergleicht die Schaltverlustleistung der Schaltzellen in Abhéngigkeit
von der Zwischenkreisspannung fiir eine Zwei- und Dreilevel-Topologie im unbelaste-
ten Fall mit einer Sinus-Dreieck-Modulation. Die aufgenommene Verlustleistung wur-
de, wie in Abbildung 4.23(a) gezeigt, iiber die abgebende Leistung der Spannungsquel-
le ermittelt. Der Vergleich zeigt das Potenzial der NPC-Topologie. Aufgrund der hal-
ben Zwischenkreisspannung féllt die Schaltverlustleistung im Vergleich zur Zweilevel-
Schaltzelle stark ab. Jedoch héngt die Gesamteffizienz von den Durchlassverlusten und
Schaltverlusten ab. Beim Vergleich zwischen einer Zwei- und Dreilevel-Topologie mit
Transistoren gleicher Spannungsklasse miissten die geringeren Schaltverluste die dop-
pelten Durchlassverluste erst komplett kompensieren, um Vorteile in der Performance
zu erzielen. Wenn jedoch GaN-HEMTs in Zukunft mit einer hoheren Durchbruch-
spannung verfiighar sind, steigt bei diesen der R, spe.., wie aus den Gleichungen 2.1
und 2.4 zu entnehmen ist, ebenfalls an. Dies hat zur Folge, dass der Rpg(on) bei der
Zweilevel-Topologie hoher ausféllt und somit nicht mehr der doppelte Durchlasswider-
stand kompensiert werden miisste. Da Dreilevel-Topologien dhnliche Schaltgeschwin-
digkeiten wie Zweilevel-Topologien erreichen, lésst sich jetzt bereits schlussfolgern,
dass die Dreilevel-Topologie bei Anwendungen mit dominanten Schaltverlusten die

effizientere Variante sein wird.
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Abbildung 4.23: Messschaltung zur Bestimmung der Schaltverluste in der Schalt-
zelle im unbelasteten Fall in Abhédngigkeit von der Zwischenkreiss-
pannung Upe fiir 100 kHz und Vergleich der Verluste zwischen der
Zweilevel- und Dreilevel-Topologie.

Zusammenfassend konnte gezeigt werden, dass durch planare Verbindungstechnologien
in Verbindung mit der optimalen Schichtdicke des Tragersubstrats die parasitédren Ele-
mente und somit auch die elektrischen Eigenschaften der Schaltzelle optimiert werden
kénnen. Die in diesem Kapitel untersuchten Anordnungen mit diskreten Bauelemen-
ten mit dem sogenannten GaNPX-Gehéduse konnen individuell an die Anforderung
der Anwendung angepasst werden. Neuartige planare Verbindungstechnologien im
leistungselektronischen Umfeld wie z. B. die Integration der Transistoren in die Leiter-
platte bieten nicht nur Optimierungsmoglichkeiten bei den elektrischen Parametern,
sondern auch bei den thermischen und mechanischen Eigenschaften. Da dies auch aus-
schlaggebende Eigenschaften fiir leistungselektronische Schaltungen sind, wird diese

Technologievariante im nachsten Kapitel ndher untersucht.
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5 Integration von Transistoren in das

Tragersubstrat

Durch den Wandel der Aufbau- und Verbindungstechniken zu immer kleineren Struk-
turen gewinnt die Integration von elektrischen Funktionen immer mehr an Bedeutung.

Eine Integration kann in verschiedenen Entwicklungsebenen erfolgen:
o Wafer-Level
« Package-/Panel-Level
o PCB-Level

Jede dieser Integrationsebenen hat ihre Vor- und Nachteile. Bei der Wafer-Level-
Integration kénnen z. B. das Volumen und die parasitiaren Elemente auf ein Minimum
reduziert werden, aber die geringere Flexibilitat bei Neuerungen und langere Ent-
wicklungszeiten fiihren zu deutlich héheren Kosten, die wiederum z. B. durch hohere
Stiickzahlen kompensiert werden miissen. Bei der Package-/Panel-Level-Integration
werden aktive und passive Bauelemente auf einem Substrat miteinander verbunden
und mit einem Gehause umschlossen. Werden mehrere elektrische Bauelemente in
ein Gehéduse zusammengefiihrt, wird dies auch System in Package (SiP) genannt.
In dieser Arbeit wird die PCB-Level-Integration fiir das leistungselektronische Um-
feld untersucht. Die PCB-Level-Integration konnte sich bereits in der Mikroelektronik
etablieren. Um eine Etablierung im leistungselektronischen Umfeld zu erreichen, muss
diese Technologie jedoch hoheren Anforderungen standhalten kénnen. Da bei der In-
tegration von Transistoren in das Leiterplattensubstrat auch diskrete Bauelemente
eingesetzt werden, kann auch hier eine individuelle Anpassung und Optimierung an
die Anwendung erfolgen. Zudem werden bei dieser Technologievariante Bonddréhte
durch niederinduktive Vias ersetzt (siche Abbildung 5.1). Das Integrieren der Bau-
elemente in das Trégersubstrat eroffnet beim Platzieren der Bauelemente eine neue
Ebene vertikal in z-Richtung. Deswegen wird auch der Begriff ,3D-Packaging® bei der

Integration der Halbleiter verwendet.
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>

a) Kontaktierung mit Bonddrahten b) Kontaktierung mit Vias

Abbildung 5.1: Schematische Darstellung einer Chipkontaktierung mit Bonddréh-
ten und Vias.

Allgemein kénnen dem 3D-Package bzw. der Integration der Halbleiter in die Leiter-
platte im Vergleich zur gewohnlichen Leiterplatte folgende Vorteile zugeordnet werden

8, 66]:
e Reduzierung der Grofle aufgrund der rdaumlichen Nahe
o Reduzierung des Gewichts aufgrund der Miniaturisierung
o Geringere Kosten durch Einsparung des Gehéuses
o Verbesserte Signale aufgrund geringerer parasitarer Elemente
o Erhohte Zuverlassigkeit angesichts der wegfallenden Verbindungen
o Erschwerter Nachbau
o Schutz vor Vibrationen
o Beriihrungsschutz
o Abschirmung gegen elektromagnetische Strahlung
e Schutz vor Umwelteinfliissen wie Chemikalien, Staub und Feuchtigkeit

Aufgrund der Vielzahl an Vorteilen wird in dieser Arbeit die Integration der Transis-
toren in ein FR4-Trégersubstrat im Hinblick auf leistungselektronische Anwendungen
naher untersucht. Zudem hat das wegfallende Gehéduse der GaN-HEMTs nicht nur
Einfluss auf das elektrische Verhalten der Schaltzelle, sondern auch auf die thermi-
schen und mechanischen FEigenschaften und somit auch auf die Zuverléssigkeit. Da
diese Aspekte bisher noch nicht ausreichend untersucht wurden, wird in diesem Ka-

pitel ndher darauf eingegangen.
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Herstellungsprozess einer Zweilevel-Schaltzelle mit integrierten Transistoren

Bei der 3D-Integration in die Leiterplatte konnen sowohl passive als auch aktive Bau-
elemente integriert werden. Die Grenzen hierfiir werden von den einzelnen Herstellern
individuell, je nach eigener Machbarkeit, festgelegt. Auch die einzelnen Prozessschritte
koénnen sich hierbei unterscheiden. Abbildung 5.2 zeigt den Herstellungsprozess fiir die
in dieser Arbeit verwendete Schaltzelle [67]. Im ersten Schritt werden die Transisto-
ren auf eine Kupferfolie mit einem nicht leitenden Kleber aufgebracht. Anschlieend
werden die inneren zwei Kupferlagen mit dem Kernmaterial und den Transistoren
verpresst. Im nachsten Schritt werden die Durchkontaktierungen mittels eines Hoch-
prézisionslasers erstellt. Anschliefend werden die inneren zwei Layer strukturiert und
die Vias mit einem Galvanik-Prozess gefiillt. Die Grundvoraussetzung fiir die Kon-
taktierung der Mikrovias ist eine fiir die Galvanik geeignete Metallisierung der Halb-
leiteroberfliche wie z.B. mit Kupfer (Cu) oder Nickel/Palladium (NiPd) [67]. Die
Verpressung und Strukturierung der duleren zwei Prepregs sind die letzten Schritte

und unterscheiden sich von einem Standardleiterplattenprozess nicht mehr.

S (]
1) ! { T Kleber
] = Halbleiter

2) | | — PCB-Kern

3) — —

» e

5) N Prepregs

Abbildung 5.2: Herstellungsprozess einer Schaltzelle mit Integration der Transisto-
ren in den Kern der Leiterplatte [67].



88 5. Integration von Transistoren in das Tragersubstrat

5.1 Elektrische Eigenschaften einer

Zweilevel-Schaltzelle

Wie bereits in Kapitel 4.1 beschrieben, besitzt die vertikale Anordnung bei kleinen
Schichtdicken die geringsten parasitédren Elemente. Aus diesem Grund ist die Schaltzel-
le mit integrierten Transistoren ebenfalls als vertikale Schaltzelle realisiert. Die Schlei-
fendicke wird bei dieser Variante nicht iiber die gesamte Leiterplatte, sondern iiber
die obersten zwei Lagen gebildet. Abbildung 5.3 zeigt das Konzept der Schaltzelle mit
eingebetteten GaN-HEMTs vom Typ GS66508D 650V 30 A. Die Kontaktierung der
Transistoren erfolgt sowohl auf der Vorder- als auch auf der Riickseite iiber Mikrovias.
Dabei leiten die Vias an der Riickseite die Wéarme vom Transistor zum Kiihlkérper
weiter. Die Isolation zum Kiihlkérper erfolgt durch eine AIN-Keramik mit einer Wér-
meleitfahigkeit von 170 W/mK bis zu 200 W/mK [68]. Der Abstand zwischen den zwei
Transistoren betrégt, wie bei den Prototypen aus Kapitel 4.2, ebenfalls 4.5 mm. Die
Dicke des Leiterplattenkerns betragt 0.38 mm und die der Prepregs jeweils 0.1 mm,

wodurch eine Gesamtdicke von ca. 0.7 mm entsteht.

GaN Chip GS66508D

C‘} 0.035 mm Vorderseite
Vla Gate —mme
O 1 mm FR4
0.38 mm FR4 A\
0.1 mm FR4 Drain Source
0.5 mm AIN . .
Riickseite
! ! Kiihler e e
|| : :
X : 2 S E Capr R v =
Abstand a = 4.5 mm l
5.7 mm

Abbildung 5.3: Konzept einer Zweilevel-Schaltzelle mit in die Leiterplatte integrier-
ten Transistoren [46].

Abbildung 5.4 zeigt den Prototyp mit eingebetteten GaN-Transistoren und HF-Zwi-
schenkreiskondensatoren (400 nF) realisiert als Leistungsmodul. Der Treiber (SI8235-
AB-D-IM1) ist wie bei den Aufbauten aus Kapitel 4.2 ebenfalls auf der Oberseite
der Leiterplatte platziert. Tabelle 5.1 zeigt die gemessenen parasitaren Elemente der
Schaltzelle bei einer Schleifendicke von 0.1 mm. Die Messergebnisse zeigen eine sehr
geringe parasitare Schleifeninduktivitdat von 0.39 nH. Diese sehr geringe Schleifenin-

duktivitat ist in Bezug auf die parasitdre Kapazitdt von 15pF ein hervorragendes
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Steuersignale
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Abbildung 5.4: Prototyp des Leistungsmoduls mit integrierten Transistoren.

Ergebnis. Der direkte Vergleich mit den Werten aus Tabelle 4.1 in Kapitel 4.2 ist
aber nur bedingt moglich, da die Zuordnung der parasitiren Elemente aus mess-
technischen Griinden unterschiedlich ist. Bei der Variante mit integrierten Transis-
toren kann zwischen dem Gehé&use und der Verbindungsstruktur nicht unterschieden
werden. Daher beinhalten die Messwerte auch die Kapazitédten zwischen den Drain-
Source-Anschlusskontakten im Layout und die Kapazitiaten, die durch die Kopplung
zum Kiihlkorper entstehen. Die Messwerte aus Kapitel 4.2 beinhalten hingegen nur
die parasitdren Kapazitidten durch den Aufbau ohne Gehause. Auch bei der Schlei-
feninduktivitdt entsteht ein Unterschied durch das nicht vorhandene Gehéuse. Zum
einen existieren die zusétzlichen Induktivitidten des Gehéduses nicht und zum anderen
entsteht auch bei gleichem Abstand a zwischen den Transistoren eine geringere Schlei-
fengrofle von 9.2 mm. Deswegen ist trotz der héheren Schleifendicke die Induktivitat

mit den integrierten Transistoren niedriger als bei der PI-Variante.

Tabelle 5.1: Parasitdre Elemente in den Verbindungskonzepten.

Variante Kapazitat Cp Induktivitat L, Schleifendicke

Integrierte Transistoren 15.0pF 0.39nH 0.1 mm

In Abbildung 5.5 ist die Schleifeninduktivitét fiir verschiedene Prepregs in Abhéangig-
keit von der Frequenz dargestellt. Aus den Simulationen kann entnommen werden,
dass auch bei Vergroflerung der Prepregs auf 0.3 mm die Schleifeninduktivitat unter
1nH bleibt. Abbildung 5.6(a) zeigt das Schaltverhalten der Schaltzelle. Durch die ge-
ringe Schleifeninduktivitdt wird auch hier ein iiberschwingungsfreies Schaltverhalten
beim Ausschaltvorgang des Low-Side-Transistors erreicht. Aber auch bei der Gate-
Source-Spannung fallt das parasitare Wiedereinschalten mit 1.2V unter den Wert der
Schwellspannung mit 1.7 V. Die Ergebnisse zeigen, dass sich durch die geringen para-
sitdren Kapazitdten und Induktivitaten das elektrische Verhalten der Schaltzelle im

Gegensatz zum klassischen Aufbau mit FR4 oder der Dinnfilmtechnik mit PI verbes-
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Abbildung 5.5: Simulation der Kommutierungsinduktivitat in Abhéngigkeit von der
Frequenz fiir verschiedene Prepregs.
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Abbildung 5.6: Drain-Source- und Gate-Source-Spannung wéihrend des Ausschalt-
vorgang des Low-Side GaN-Schalters vom Leistungsmodul mit inte-
grierten GaN-Transistoren und einem Gate-Vorwiderstand von 0 (2.

sert. Zwar bietet PI eine bessere Storsicherheit aufgrund der geringeren Schichtdicken,
jedoch kann auch eine weitere Integration von der umgebenden Elektronik noch wei-

tere elektrische Vorteile bringen. Dies wurde aber nicht weiter untersucht.
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5.2 Thermische Eigenschaften

Die maximale Stromtragfiahigkeit in Leistungsmodulen hingt vor allem von den ther-
mischen Grenzen des Aufbaus ab. Zu hohe thermische Belastungen fithren zu einer
beschleunigten Alterung und zum Verschleif§ der Aufbau- und Verbindungstechnik.
Die Temperatur ist deswegen eine der Hauptursachen fiir Ausfélle in leistungselek-
tronischen Systemen [69]. Immer kleiner werdende Strukturen setzen neue MaBstédbe
fiir die Aufbau- und Verbindungstechniken, um trotz hoéherer Leistungsdichten eine
ausreichende Kiithlung der Transistoren zu gewéhrleisten. Die erzeugte Verlustleis-
tung in einem Leistungstransistor stellt in der Regel in einer leistungselektronischen
Schaltung die grofite Warmequelle dar. Die dabei entstehende Wéarme kann iiber drei

verschiedene Ubertragungsmechanismen an die Umgebung weitergegeben werden:
« Konduktion
o Strahlung
» Konvektion

Bei der Konduktion bzw. der Warmediffusion erfolgt die Warmeiibertragung in den
verschiedenen Korpern. Dabei fliet der Warmestrom immer in Richtung der niedri-
geren Temperatur [70]. Der Warmewiderstand Ry konduktion, der dem Warmestrom
entgegenwirkt, wird mit der Weglénge [, der effektiven Oberfliche A und der spezifi-
schen Warmeleitfihigkeit A wie folgt berechnet:

l
Rth,KOnduktion = )\_A (5 1)

Uber die Oberfliche der Module bzw. des Kiihlkorpers kann die Warme durch Wérme-
strahlung abgegeben werden. Der Warmewiderstand Ry, straniung der Warmestrahlung
kann nach [70, 71|, wie in Gleichung 5.2 gezeigt, berechnet werden. Dabei entspricht
kp der Boltzmann-Konstante und 7 bzw. T; den Temperaturen der einzelnen Medi-
en. Die Geometrie und Oberflachenbeschaffenheit werden iiber den Emissionsgrad g

beschrieben.

1
ek AT+ T2) + (11 + T)

Rth,Strahlung = (52)
Bei der letzten Variante erfolgt die Warmetibertragung an die Umgebung durch Kon-
vektion. Diese ist von der Stromung des umgebenden Mediums wie der Luft oder einer

Flissigkeit abhéngig. Die Konvektion kann aber auch durch Zwang mit einem Liifter
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oder einer Pumpe erfolgen. Mithilfe des Warmetibergangskoeffizienten ax kann der
Wérmetibergangswiderstand Ry, konvektion Wie folgt berechnet werden:

1
R onvektion = — 1 5.3
th, Konvekt oA (5.3)

Bei den thermischen FEM-Simulationen und den Messaufbauten wurden ein Fliis-
sigkiihler an der Unterseite der Leistungsmodule verwendet. Somit erfolgt ein grofler
Anteil der Warmetibertragung iiber die Konduktion. Aber auch tiber die Oberseite
kann tiber Konvektion und Strahlung Wéarme an die Umgebung abgegeben werden,
was bei den Simulationen mit einem Warmetibergangskoeffizienten von 10 W/m?2K
beriicksichtigt wurde [72]. Bei der Integration des Leistungstransistors in den Kern
der Leiterplatte ist der Transistor vom Dielektrikum umschlossen. Da die Warmeleit-
fahigkeit von FR4 als Dielektrikum mit ca. 0.4 W/mK im Vergleich zu Kupfer mit
400 W/mK eine schlechtere Entwérmung bietet, missen thermische Kupfervias zur
Entwarmung eingesetzt werden. Abbildung 5.7 zeigt das thermische Konzept mit ei-
nem Verhaltnis der Chipfliche Acy, zu der darunterliegenden Kupferlage Ac,, von
eins. Da bei der Integration der Leistungstransistoren in die Leiterplatte die elektri-
schen Anschliisse tiber Mikrovias kontaktiert werden, konnen diese ebenfalls zur Ent-
warmung genutzt werden. Dies ermoglicht eine zweiseitige Kithlung des Transistors.
Da die Positionierung der Vias auch einen Einfluss auf die thermische Entwarmung

hat, wird diese als Néachstes untersucht.

Abbildung 5.7: Ableitung der Verlustleistung des eingebetteten Galliumnitrid-
Transistors iiber Thermovias.

Abbildung 5.8 vergleicht zwei mégliche Anordnungen von Vias. Abbildung 5.8(a) zeigt

eine quadratische Anordnung, die oft zur Positionierung von Thermal-Vias verwen-
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(a) Quadratische Anordnung (b) Wabenanordnung
Fillgrad=7/4=0.78 Fillgrad=7/+/12=0.90

Abbildung 5.8: Vergleich vom Fiillgrad zwischen einer quadratischen und hexago-
nalen Anordnung von Thermal-Vias.

det wird. Mit dieser Anordnung ist ein theoretisch maximaler Fiillgrad zwischen der
Flache der Vias und der Nutzfliche von 0.78 moglich. Bei einer hexagonalen An-
ordnung bzw. Wabenanordnung aus Abbildung 5.8(b) kann unter Vernachlissigung
von Randeffekten ein theoretisch maximaler Fiillgrad von 0.9 erreicht werden. In der
Praxis lasst sich jedoch ein Fillgrad von 0.9 nicht realisieren, da Abstinde zwischen
den Vias dpjn, die individuell vom Hersteller festgelegt werden, eingehalten werden
miissen. Auflerdem konnen Vias nicht unmittelbar am Rand platziert werden, da auch
hier Abstande ds zu den Randern der Kontaktflachen berticksichtigt werden miissen.
Nachfolgend wird fiir die zwei Varianten unter Berticksichtigung von Randeffekten
fiir ein rechteckiges Kupferpad der Fiillgrad berechnet. Die Vorgehensweise wird an-
hand einer hexagonalen Anordnung erlautert. Abbildung 5.9 zeigt eine hexagonale

Anordnung der Thermal-Vias an einer Flache mit einer Lange d, und Breite d,,.

d d,
T v "
|e——>|
—H ® O O O ®
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O O OO00O0
. 90000

-

Abbildung 5.9: Schematische hexagonale Anordnung der Vias auf einer Chipober-
flache.
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Damit eine moglichst homogene Warmeverteilung mit einem maximalen Fiillgrad ent-
steht, wurden die Vias 11, 1IN und M1 jeweils an die Ecken des Pads des Transistors mit
dem dazugehorigen Abstand dg platziert. AnschlieBend konnen die optimalen Abstén-
de fir eine gleichméfige Verteilung in Abhangigkeit vom Pitch dp;., in x-Richtung

berechnet werden:

N, = N, eR (5.4)
dPitch
d
dw(vz‘a) = ﬁ LNxJ = max{k €Z | k< Nx} (55)

In y-Richtung dy (i) betragt der minimale Abstand aufgrund der Wabenanordnung

V3dpien, und kann damit aquivalent wie folgt berechnet werden:

d
M,=—"— M, eR 5.6
Y \/gdPitch ! ( )
d
dy(m'(z) = UWny [MyJ = max{k: €Z | k < My} (57)

Mit einem Pitch dp;sep, von 0.25 mm, einer Kupferfliche des Chips von 2.1 mm x 5.8 mm
und einem Viadurchmesser von 0.15 mm wird ein Fiillgrad a, zwischen der Chipflache

Achip und der gesamten Fléche der Vias Ay;,s von 0.34 erreicht.

_ AVias

(5.8)

a, =
I AC’hip
Bei dieser Chipoberfliche konnen somit 235 Vias platziert werden. Wird mit der
gleichen Vorgehensweise und den gleichen Randbedingungen eine quadratische An-
ordnung bestimmt, ergibt dies einen Fillgrad von 0.27 mit 192 Vias. Dies zeigt, dass

trotz Randeffekten mit einer Wabenstruktur ein hoherer Fiillgrad erreicht wird.

Abbildung 5.10 zeigt die Ergebnisse einer 3D-FEM-Simulation des thermischen Wi-
derstandes Ry ;s in Abhédngigkeit vom Fiillgrad a, anhand des Aufbaus aus Abbil-
dung 5.3. Als Isolation zwischen dem Leistungsmodul und dem Kiihler wurde eine
AIN-Keramik eingesetzt. Als Kiihler wurde hier ein Fliissigkiihler mit einer konstan-
ten Temperatur von 20°C verwendet. Zwischen der Keramik und dem Kiihlkérper
wurde ein ,Ligid-Metall-Alloy“ mit einer Warmeleitfahigkeit von 80 W/mK einge-
setzt. Die Materialparameter fiir diese Simulation sind im Anhang A.1 aufgelistet.
Der Fiillgrad eins entspricht in diesem Fall einer vollen Kontaktierung mit Kupfer

und kann hier einer Anbindung durch eine Dickkupfertechnologie gleichgesetzt wer-
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den. Um mit Vias einen gleichwertigen thermischen Widerstand zu erreichen, miisste
der Fillgrad ca. 0.5 betragen. Ab diesem Wert fithrt eine weitere Steigerung des Fill-
grades nur noch zu einer geringen Verbesserung des thermischen Widerstandes. Wird
die in Abbildung 5.7 gezeigte Kupferlage A¢, vergroBert, kann aufgrund der besseren

Warmespreizung der thermische Widerstand gesenkt werden.

1.8
L6l _e_ACu/AChip =1
. ° ACu/AChip =2

= 14t
=
~
SR
1

0.8 |

0.6 - - - -

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1

Fillgrad a,

Abbildung 5.10: Abhéngigkeit des thermischen Widerstandes vom Fiillgrad zwi-
schen Kiihler T, und Sperrschichttemperatur 7j aus Abbildung 5.9.

Abbildung 5.11 zeigt die messtechnisch ermittelte Temperaturerhohung zwischen der
Sperrschichttemperatur 7; und dem Kiihlkérper T, in Abhéngigkeit von der Ver-
lustleistung im Transistor fiir die Variante mit gehdusten sowie integrierten GaN-
Transistoren. Das Schnittbild der gehdusten GaN-Transistoren ist in Abbildung 4.3(a)
und das Schnittbild mit integrierten Transistoren in Abbildung 5.3 gezeigt. Die Anbin-
dung zum Kiihlkorper erfolgte iiber eine AIN-Keramik, die an den Transistoren bzw.
der Leiterplatte durch eine Lotverbindung angebracht war. Zwischen der Keramik und
dem Kiihlkoérper wurde auch hier ein , Ligid-Metall-Alloy“ mit einer Warmeleitfahig-
keit von 80 W/mK eingesetzt. Um eine konstante Kiihlkérpertemperatur und somit ei-
ne bessere Vergleichbarkeit zu erreichen wurden die Messungen mit einem Wasserkiih-
ler durchgefiihrt. Eine Messung der Sperrschichttemperatur mit einer Infrarotkamera
oder einem Temperatursensor ist bei dem in das Substrat integrierten Transistor kaum
moglich. Daher wurde zur Bestimmung der Sperrschichttemperatur eine Kombinati-
on aus einer Oberflichentemperaturmessung und einer FEM-Simulation angewandt.
Zuerst wurde die Temperatur Te e, mit einer Infrarotkamera (Flir 450sc) an dem
gezeigten Messpunkt aus Abbildung 5.7 auf der Oberseite der Oberfliche gemessen.
Mithilfe einer FEM-Simulation wurde anschlieSend das Temperaturgefélle zwischen
Oberflaiche und Chip ermittelt. Abbildung 5.12 zeigt bei dieser Simulation des Leis-
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tungsmoduls mit einer Chiptemperatur von ca. 125 °C eine Temperaturdifferenz von
10°C. Validiert wurde diese Simulation mit einer zusatzlichen faseroptischen Tempe-
raturmessung mit dem Sensor Opsens OTG-M170 an der Oberfliche einer freigeleg-
ten Chipmetallisierung. Zur Bestimmung der Sperrschichttemperatur wurde daher die
Temperatur an der Oberfliche vermessen und mit der Temperaturdifferenz aus der

FEM-Simulation verrechnet.

70 T T T T

O gehduster GaN
60 | % integrierter GaN a, = 0.18

50 1 integrierter GaN a, = 0.34 [ |
SR & :
=30t / |
4 7 s = 0.97 KIW

Rr»,
20 R, . =132KW
0,js

R, . =125KW T
0.js
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10 20 30 40 50
Halbleiter Verlustleistung (W)

Abbildung 5.11: Messung der Temperaturdifferenz zwischen dem Kiihlkérper und
der Sperrschichttemperatur fiir zwei Leistungsmodule mit inte-
grierten Transistoren und einem konventionellen Aufbau mit ge-

héusten GaN-HEMTs (GS66058T).

Aus den Ergebnissen aus Abbildung 5.11 ist zu erkennen, dass durch Erhéhung des
Fillgrades bzw. des Kupfergehaltes im Leistungsmodul der thermische Widerstand
deutlich gesenkt wird. Im Vergleich zu einem konventionellen Aufbau mit gehausten

GaN-Transistor kann auch der Warmewiderstand verbessert werden. Dies ist zum

Thimss Temperatur (°C)
Lage 1 Integrierter GaN-Transistor t T, E:126
Lage 2 \ / T —99
\ / i

73

HHTH’T

Lage 3

—46
Lage 4 E

20

\\I

Abbildung 5.12: FEM-Simulation der Schaltzelle zur Ermittlung der Temperatur-
differenz zwischen Oberfliche und Chip.
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einen auf die bessere Wérmespreizung und zum anderen auf die bessere indirekte

oberseitige Kiithlung zurtickzufiihren.

Der kleine Temperaturgradient zwischen Chiptemperatur und Oberflache hat aber
auch Nachteile, da beim vertikalen Aufbau eine direkte thermische Kopplung mit
den HF-Kapazitaten entsteht. Abbildung 5.13(a) zeigt eine Messung der Tempera-
tur an der Oberfliche der HF-Kondensatoren bei einer Chiptemperatur von 100 °C.
Dabei ist zu sehen, dass die Temperaturen sich aufgrund der guten thermischen
Verbindung durch die Kupfer-Vias nur um 15.7°C unterscheiden. Deshalb miissen
die HF-Kapazitdten bei diesem Aufbau moglichst temperaturbestandig sein. Abbil-
dung 5.13(b) zeigt die Kapazitat der gewdhlten Kondensatoren (4 x 100 nF vom Typ
C18080V104 der Firma KEMET) in Abhangigkeit von der Oberflichentemperatur.
Mit diesen temperaturbestindigen Kapazitédten entsteht bis zu einer Oberflichentem-

peratur von 120 °C nur eine geringe Kapazitatsanderung.

| —=— MLCC/XT7R Kapazititen

Kapazitatsinderung (%)
i
(e}

qJooLb— ..
20 40 60 80 100120140160180
Temperatur der Kapazitit (°C)

(a) Temperatur der (b) Kapazitatsianderung der
HF-Zwischenkreiskapazitat bei einer HF-Zwischenkreiskondensatoren in
Chiptemperatur von 100 °C. Abhéangigkeit von der Temperatur.

Abbildung 5.13: Thermische Kopplung zwischen Transistoren und Kapazitat (Typ
C18080V104 der Firma KEMET).
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5.3 Mechanische Eigenschaften

Die Reduzierung der mechanischen Belastung von Bauelementen ist ein wichtiger
Aspekt, um eine Produktlebensdauer zu verldngern. Die mechanische Spannung kann
hierbei als Druckspannung bzw. auch als Zugspannung auftreten und wird aus der
Normalkraft Fy und der Fliache A wie folgt berechnet:

o= Jim S (5:9)
Ist die Kraft homogen auf einer Flache verteilt, kann dieser Zusammenhang verein-

facht werden:

1 (5.10)

g

Diese Krafteinwirkung auf die Chipfliche kann durch Ausdehnungen thermisch oder
durch Schraub- oder Federanbindungen mechanisch entstehen [46]. Elektrische Bau-
elemente mit einer einseitigen elektrischen und thermischen Kontaktierung an der
Leiterplatte konnen durch Létverbindungen ohne zusétzliche Schraub- oder Federan-
bindungen an den Tréger angebunden werden. Eine Weiterleitung der Warme erfolgt
dabei bei einem Keramiksubstrat oder einem Insulated-Metal-Substrate (IMS) durch
den Tréger selbst. Bei einer klassischen Leiterplatte kann, wie in [73] gezeigt, die Wér-
me tiber Thermal-Vias an den Kiihlkorper weitergeleitet werden. Durch die zweiseitige
Kontaktierung, in der die elektrische und thermische Anbindung jeweils an die Ober-
bzw. Unterseite erfolgt, konnen der elektrische und der thermische Kreis getrennt
werden. Bei dem in diesem Kapitel untersuchten Konzept mit einer vertikalen Schalt-
zelle wird eine zweiseitige Anbindung des Transistors vorausgesetzt. Deswegen wird
die Anbindung zum Kiihlkérper nachfolgend zwischen den Technologievarianten mit

eingebetteten Transistoren und dem konventionellen GaNPX-Gehause verglichen.

Die Isolation zum Kiihlkorper kann bei diskreten GaNPX-Bauelementen durch ein
Thermal-Interface-Material (TIM) oder eine Keramik erfolgen. In dieser Arbeit wird
eine AIN-Keramik zur Isolation und Anbindung an den Kiihlkoérper verwendet. Das
Gehéause der GaN-Transistoren ist dadurch zwischen Leiterplatte und Kiithlkoérper ge-
spannt. Bei den integrierten Transistoren erfolgt die Warmeableitung iiber Mikro-
vias, die ebenfalls iiber eine AIN-Keramik zum Kiihlkorper isoliert sind. Die FEM-
Simulationen aus Abbildung 5.14 vergleichen diese zwei Anordnungen auf ihre me-
chanischen FEigenschaften nach Befestigung an einen Kiihlkérper. Aufgrund des sym-
metrischen Aufbaus ist hier nur ein Viertel der gesamten Schaltzelle zu sehen. In die-

ser Simulation sind keine thermomechanischen Effekte berticksichtigt, es soll nur der
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Abbildung 5.14: Mechanische FEM-Simulation der Schaltzelle mit einer mechani-
schen Vorspannkraft von 100 N pro Schraube [46].

Unterschied zwischen den mechanischen Spannungen nach Anbringung an den Kiihl-
korper gezeigt werden. Die Vorspannkraft der Schrauben wurde in diesem Beispiel
exemplarisch mit 100 N gewéhlt. Als Vergleichsspannung o, wurde die Von-Mises-

Spannung verwendet, die fiir den raumlichen Spannungszustand wie folgt definiert ist
[74]:

1
Oy = ﬁ\/(% —0y)2+(0y—0.)2+ (0, -0,)% + 6(7'§y + Ty2z + 72, (5.11)

Die Formelsymbole o,, 0, und o, entsprechen dabei der Normalspannung und 7, 74,
und 7,, den Schubspannungen mit den jeweiligen Bezugsrichtungen. Handelt es sich
um einen ebenen Spannungszustand, vereinfacht sich der Zusammenhang zu folgender

Gleichung;:

Oy = \/0923 +02+-0,0,+3(72, (5.12)

Der Vergleich mit der mechanischen Von-Mises-Spannung zeigt beim herkémmlichen
GaNPX-Gehduse bei der gleicher Vorspannkraft pro Schraube eine deutlich héhere
mechanische Spannung im Transistor. Aufgrund der Lage der Transistoren zwischen
den Materialien tibertragt sich die Vorspannung der Schraube ausschliefflich tiber die

Transistoren. Zudem kénnen inhomogene Spannungsverteilungen im Transistor lokale
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mechanische Spannungsiiberh6hungen hervorrufen, die wiederum den Transistor be-
schiadigen konnen. Die Verwendung von Abstandshaltern kann zwar vor mechanischem
Uberdruck schiitzen, aber GroBenunterschiede aufgrund von Toleranzen und Verkip-
pungen der Transistoren bringen Schwierigkeiten in der Realisierung mit sich. Beim
Aufbau mit eingebetteten Transistoren treten hingegen kaum mechanische Spannun-
gen auf, da sich die Transistoren im Kern der Leiterplatte und nicht zwischen den
Materialien befinden. Daher kann durch das Einbetten der Transistoren in den Kern
der Leiterplatte die mechanische Druckspannung durch Anbringung des Kiihlkoérpers

im Vergleich zum GaNPX-Gehéuse reduziert werden.

Mechanische Beanspruchung von Mikrovias

Nicht nur auflere Krafteinwirkungen kénnen die mechanischen Eigenschaften einer
Schaltzelle beeinflussen. Thermomechanische Spannungen, die durch Verlustwiarme
im Transistor entstehen, konnen zu Materialermtidung und Frithausféllen fiihren. Vias
stellen hierbei eine Schwachstelle in der Schaltzelle dar und werden deswegen in diesem
Teilkapitel ndher untersucht. In Abbildung 5.15(a) ist eine schematische Darstellung
eines Vias in einer Leiterplatte und einer Warmequelle gezeigt. Diese Anordnung von
einem Via wurde mit einer Wéarmequelle von 100 °C, einem Pad-Durchmesser von
0.2mm, einem Via Durchmesser dy;, von 0.1 mm, einer FR4 Dicke von 0.05 mm und
einer Kupferdicke an der Oberseite ¢ von 0.035mm in einer zweidimensionalen An-
ordnung simuliert (siche Abbildung 5.15(b)). Um eine bessere visuelle Darstellung
der Ausdehnung zu erhalten, ist die Langenausdehnung in z-Richtung um den Fak-
tor 100 vergrofert. Aufgrund des hoheren Ausdehnungskoeffizienten vom FR4 appy
= 50 ppm/K gegentiber Kupfer ac, = 17 ppm/K zieht das FR4-Material das kupfer-
gefiillte Via in z-Richtung. Dies verursacht mechanische Spannungen im Via, die zu

einer Materialermiidung und zum Reiflen fithren koénnen.

Ein wichtiger Parameter fiir die mechanische Spannung und somit fiir die Zuverlas-
sigkeit der Schaltzelle ist die Glasiibergangstemperatur der jeweiligen Materialien.
Isolationsmaterialien wie z. B. FR4 oder PI verdndern die molekulare Struktur nach
Uberschreiten der jeweiligen Glasiibergangstemperatur 7}, was in einem héheren Aus-

dehnungskoeffizienten « resultiert [75].

Abbildung 5.16 zeigt die Simulationsergebnisse der Von-Mises-Vergleichsspannung vor
und nach der jeweiligen T,-Temperatur fiir FR4, PI und einen Epoxidkleber zum Be-

festigen der Transistoren auf der Kupferfolie. Um Eck- und Randeffekte moglichst
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Abbildung 5.15: Zweidimensionale Darstellung und Simulation eines Vias in einer
FR4-Leiterplatte. Die Langenausdehnung in der FEM-Simulation
ist um den Faktor 100 vergrofiert.

gering zu halten, erfolgt die Auswertung in der Mitte zwischen der Halbleitermetal-
lisierung und dem Via (siche Abbildung 5.15(a)). Die Materialparameter dieser Si-
mulation sind im Anhang A.1 aufgelistet. Alle Simulationen unter der 7,-Temperatur
wurden bei einer konstanten Temperatur von 100 °C durchgefiihrt. Die zweite Simula-
tion wurde 10 °C oberhalb der materialspezifischen Ty-Temperatur durchgefiihrt. Die
Ergebnisse zeigen, dass beim FR4-Material eine Steigerung der mechanischen Span-
nung nach Uberschreiten der T)-Temperatur um 80 % entsteht. Bei PI sind die mecha-
nischen Spannungen aufgrund des geringeren E-Moduls kleiner als bei FR4. Zudem
befindet sich die Glasiibergangstemperatur bei PI im Bereich von 220 °C bis 350 °C
und ist damit hoher als die von FR4 mit typischerweise 150 °C bis 200 °C. Die me-

chanischen Spannungen beim Epoxidkleber zeigen aufgrund des geringeren E-Moduls

a : ' 160°Co
= qo0f| xxe<T, b
~ ooo>T e
Z. 350 | 8 -
230°C .
20300 | o
= FR4,-
2250t ! L
= 900] pis 190°C
S B A (1 el __»°
L ].50 B ’/ —”’
A —" Kleber
= 100 L . .

0 50 100 150 200 250
Ausdehnungskoeffizient (ppm/K)

Abbildung 5.16: Simulation der mechanischen Von-Mises-Spannung in Abhéngig-
keit vom Ausdehnungskoeffizienten fiir FR4, Polyimid und Epoxid-
kleber.
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zwar geringere Werte, aber durch die niedrige Ubergangstemperatur von 120 °C treten

diese bereits bei Temperaturen > 100 °C auf.

Sperrschichttemperaturen bei WBG-Transistoren konnen derzeit typischerweise von
—55°C bis 175°C betragen [76]. Daher miissen auch an das Tragermaterial dhnliche
Temperaturanforderungen gestellt werden. Jedoch beschreibt die Ty-Temperatur den
Bereich, in dem der Wandel von fest in weich bereits erfolgt ist und somit das Material
seine strukturellen Eigenschaften verandert hat. Dabei &ndert sich der Ausdehnungs-
koeffizient CT'E bereits vor dieser Ty-Temperatur erheblich [75], wodurch eine stei-
gende Beanspruchung der Umgebung entsteht. Deswegen miissen die Materialien so
gewahlt werden, dass die Sperrschichttemperatur der Transistoren einen ausreichend
groflen Abstand von min. 20°C zur Glasiibergangstemperatur aufweist. Allgemein

lassen sich folgende Anforderungen an das Tragermaterial formulieren [77]:

« Hohe Glasiibergangstemperatur 7,

o Geringe thermische Ausdehnung

o Hohe Wéarmeleitfahigkeit

o Hohe Isolationsfestigkeit

o Geringe Feuchtigkeitsaufnahme

o Geringe Alterungserscheinungen bzw. hohe Zuverlédssigkeit

o Geringe Kosten

Um mehrere Lagen miteinander zu verbinden, kénnen Vias direkt tibereinander an-
geordnet werden. Diese Art von Durchkontaktierung wird auch ,Stacked Vias® ge-
nannt und ist in Abbildung 5.17 dargestellt. Die Simulation dieser Anordnung mit
den gleichen geometrischen Parametern wie in Abbildung 5.15 zeigt, dass durch ein
iibergeordnetes Via die mechanische Spannung zwischen dem ersten Via und der Kup-
fermetallisierung im Vergleich zu einem einzelnen Via von 132 N/mm? auf 151 N/mm?
erhoht wird. Der Grund hierfiir ist, dass bei zwei iibereinander angeordneten Vias das
FR4-Material an zwei Flachen das Via nach oben driickt und somit die mechanische
Spannung erhoht (siehe Abbildung 5.17(b)).

Eine weitere Moglichkeit, zweilagige Durchkontaktierungen zu realisieren, besteht dar-
in, versetzte Vias zu verwenden (siehe Abbildung 5.18), die auch ,Staggered Vias®
genannt werden. In Abbildung 5.18(b) ist die Von-Mises-Spannung in Abhéngigkeit

vom Abstand L fiir diese raumlich versetzten Vias dargestellt. Der Fall dp;ien/dyiq = 0
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Abbildung 5.17: Zweidimensionale Darstellung und Simulation von tibereinander
angeordneten Vias in einer FRA4-Leiterplatte mit einer Warme-
quelle mit einer Temperatur von 100 °C. Die Langenausdehnung
in der FEM-Simulation ist um den Faktor 100 vergrofiert.

spiegelt hier die Variante mit den Stacked Vias wider. Die Simulationsergebnisse zei-
gen, dass mit Steigerung des Abstandes zwischen den Vias die mechanische Spannung
bis zum Wert eines einzelnen Vias abféllt. Um eine moglichst geringe Belastung der
Vias zu erreichen, sollte deswegen auf ,,Stacked Vias“ verzichtet und ein ausreichender
Abstand zwischen den Vias vorgesehen werden. Bei allen nachfolgenden Prototypen

wurden ,,Staggered Vias“ eingesetzt.

A o
Auswertepunkt e——"% 5 .
E FR4 = 160 -
! g & Stacked Via
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2140
=
§ 130 ¢
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Abbildung 5.18: a) Zweidimensionale Darstellung von versetzt angeordneten Vi-
as in einer FR4-Leiterplatte. b) Abhangigkeit der von Von-Mises-
Spannung in Abhéangigkeit des Abstands zwischen den Vias bei
einer Wéarmequelle mit einer Temperatur von 100 °C.
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5.4 Grenzen und Zuverlassigkeit von Schaltzellen mit

integrierten Transistoren

Ein entscheidendes Kriterium, ob eine Technologie im leistungselektronischen Umfeld
eingesetzt werden kann, ist die Zuverlassigkeit. Die Zuverlassigkeit beschreibt die Ei-
genschaft eines elektronischen Bauelements, ein vorgeschriebenes Verhalten tiiber einen
gewissen Zeitraum zu gewahrleisten. Die Zuverléssigkeit ist keine direkt messbare Gro-
e und kann nur durch eine gewisse wahrscheinliche Lebensdauer oder Ausfalldauer
wiedergegeben werden. Aufgrund von unterschiedlichen, oft gleichzeitig wirkenden
auBeren Umwelteinfliissen lasst sich eine allgemeingiiltige Lebensdauer meistens nicht
exakt bestimmen. Folgend werden Griinde, die fiir Ausfille von elektronischen Bau-

gruppen verantwortlich sein kdnnen, aufgelistet:

« Ermiidung/Verschleif3
e Verschmutzung

o Luftfeuchtigkeit

» Vibration

e Temperatur

« Elektromagnetische Storungen

Eine Kenngrofle, die die Zuverléssigkeit eines Objekts beschreibt, ist die Ausfallrate
Aa(t), die sich wie folgt aus der zeitlichen Ableitung der Zuverlédssigkeit dRy(t)/dt
und der Zuverléssigkeit Rz(t) selbst zusammenstellt [78]:

_ dRz(t)

() = Rz%tt) (5.13)

Abbildung 5.19 zeigt eine typische Ausfallrate in Abhéngigkeit von der Nutzungszeit,
die sich aus drei Bereichen zusammensetzt. In der ersten Versuchsphase ¢y bis ¢; treten
die Frithausfille auf, die z.B. auf Produktions- oder Materialfehler zuriickzufiithren
sind. Die néchste Phase t; bis t, stellt die aktive Nutzungszeit der Baugruppe dar, in
der eine konstante Ausfallrate auftritt. Die letzte Phase > t9 ist der Verschleifl bzw.

die Alterung, in der zunehmende Alterungserscheinungen die Ausfallrate erhohen.

Damit die Ausfallraten in jeder Phase gering gehalten werden konnen, miissen die
Leistungsmodule mit integrierten Transistoren nach moglichen Grenzen und Schwé-

chen untersucht werden. In dieser Arbeit wird keine komplette Spezifizierung eines
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Abbildung 5.19: Verlauf der Ausfallrate iiber der Zeit [78].

Leistungsbauelements durchgefiihrt. Es werden lediglich kritische Aspekte wie z. B.
die durch dinne Substrate entstehende hohe Belastung durch elektrische Felder, die
Lebensdauer bei einer zyklischen Belastung und die Veranderung von Materialeigen-

schaften durch Alterung untersucht.

5.4.1 Hochtemperaturlagerung

Die Transistoren und die umgebende Aufbau- und Verbindungstechnik sind im Be-
trieb hohen Temperaturen ausgesetzt. Dies setzt liber den Lebenszeitraum eine hin-
reichende Temperaturfestigkeit fiir das Leistungsmodul voraus. Um eine Temperatur-
beanspruchung nachzustellen, kann die Hochtemperaturlagerung verwendet werden,
die zu einer beschleunigten Alterung des Materials fithrt. Dadurch kénnen schneller
Auswirkungen auf die Spannungsfestigkeit und die elektrischen Eigenschaften unter-
sucht werden. Die Hochtemperaturlagerung ist fiir leistungselektronische Anwendun-
gen nach der Norm TEC 60068-2-2 spezifiziert und stellt somit einen Standardtest fiir

leistungselektronische Produkte dar.

Abbildung 5.20 zeigt den Testaufbau mit einer Heizplatte und einer Metallwand. Um
das Wérmegefélle zu reduzieren, wurde diese Kammer wahrend des Tests mit einem
Metalldeckel verschlossen. Aufgrund der geringen Dicke der Leiterplatte (ca. 1mm)
und der geschlossenen Umgebung kann in guter Naherung von einer konstanten Tem-
peratur im kompletten Testobjekt ausgegangen werden. Die Temperaturlagerung wur-

de mit zwei gehdusten GaN-HEMTs GS66058T (DUT (Device Under Test) 1, 2), die
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Beheizbare Metallplatte
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Abbildung 5.20: Hochtemperaturlagerung mit einer Temperatur von 125°C und
zwei gehausten Transistoren (GS66058T) sowie sechs eingebette-
ten Transistoren (GS66058D).

an die Riickseite der Leiterplatte gelotet waren, und sechs in die Leiterplatte inte-
grierten Transistoren (DUT 3-8) durchgefiihrt. In regelméfigen Zeitintervallen wur-
den die elektrischen Parameter wie die Schwellspannung Uy, die bei einer Spannung
Ups = Ugs und einem Gatestrom von 7mA definiert ist [50], und der Leckstrom Ipgg
bei einer Spannung Ugs = 0V erfasst. Als Ausfallkriterium fiir den Leckstrom Ipgg
wurde ein Uberschreiten des laut Datenblatt [50] maximalen Leckstroms von > 50 pA
bei einer Spannung Upg von 650V verwendet. Fiir die Schwellspannung wurde als
Ausfallkriterium wie in den Untersuchungen in [79] eine Verdnderung von +/- 20 %
gewéhlt. Abbildung 5.21 und 5.22 zeigen die Ergebnisse der Hochtemperaturlagerung

bis zu einer Dauer von 20000 h.

Die gemessenen Leckstrome lagen tiber der gesamten Testdauer in dem vom Hersteller
spezifizierten Wertebereich. Auch bei den Schwellspannungen entstanden keine signifi-
kanten Verdnderungen bis zum Abschluss der Tests. Die Ergebnisse zeigen, dass auch
bei Alterung des Materials die Leckstromfestigkeit der Aufbau- und Verbindungstech-
nik fiir die getesteten Schaltzellen bis 650 V gegeben ist. Auch die Schwellspannungen
zeigten keine Verdnderungen, die die Funktionen der Transistoren beeintréchtigen

konnten.
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Abbildung 5.21: Leckstrom Ipgg in Abhéngigkeit von der Lagerungsdauer bei ei-
ner Temperatur von 125°C. DUT 1-2 sind konventionelle, gehédus-
te Bauelemente (GS66508T) und DUT 3-8 Leistungsmodule mit

integrierten Transistoren.
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Abbildung 5.22: Schwellspannung Uy, in Abhédngigkeit von der Lagerungsdauer bei
einer Temperatur von 125°C. DUT 1-2 sind konventionelle Bau-
elemente (GS66508T) und DUT 3-8 Leistungsmodule mit inte-
grierten Transistoren.

5.4.2 Analyse der dielektrischen Durchschlagfestigkeit von
Epoxidharz-Glasgewebe-Verbundwerkstoffen und Polyimid

Der Trend zur Miniaturisierung fithrt auch bei dielektrischen Isolationsmaterialien zu
wachsenden Anforderungen. WBG-Leistungstransistoren, die im Vergleich zu Silizi-
umtransistoren zehnmal hohere kritische elektrische Feldstiarken und dadurch kleinere

Driftlangen aufweisen, ermoglichen kompaktere Aufbauten. Dies ist aber vor allem im
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leistungselektronischen Umfeld mit einer hoheren Spannungsfestigkeit der Materialien
verbunden. Klassische Isolationsmaterialien wie z. B. FR4 weisen typische elektrische
Durchbruchfeldstarken von ca. 30 kV/mm auf. Mit Polyimid lassen sich Durchbruch-
feldstarken von tiber 100 kV /mm realisieren, wodurch eine hohere Spannungsfestigkeit
erreicht bzw. diinnere Strukturen bei gleicher Spannungsfestigkeit ermoglicht werden.
Die Durchbruchfeldstirke kann bei Isolationsmaterialien nicht als Materialkonstante
betrachtet werden [80], da Feststoffe noch andere Abhéngigkeiten aufweisen wie z. B.
die Temperatur, die Spannungsanstiegsgeschwindigkeit bzw. die Frequenz, das Lay-
out, das Volumen oder die Zeitdauer der angelegten Spannung. Deswegen spiegelt die
Durchbruchfeldstéirke aus dem Datenblatt nur einen Testfall wider und kann somit
nicht als allgemeine Materialkonstante betrachtet werden. Da es nur eingeschrankte
Kenntnisse zur elektrischen Festigkeit bei Leistungsmodulen mit integrierten Transis-

toren und sehr diinnen Substraten gibt, wird diese ndher untersucht.

Bei einem Spannungsdurchschlag im Feststoff kann in Abhéangigkeit von der zeitlichen

Beanspruchung zwischen folgenden Durchschliagen unterschieden werden [80]:
o Dielektrischer bzw. elektrischer Durchschlag
e Thermischer Durchschlag
 Erosions-/alterungsbedingter Durchschlag

Beim dielektrischen Durchschlag werden die Ionen bzw. Elektronen durch das angeleg-
te elektrische Feld beschleunigt. Kollidiert ein Elektron mit einem Molekiil, 16st dieses
weitere Ladungstriger heraus, die wiederum vom elektrischen Feld beschleunigt wer-
den. Diese Stoflionisation fithrt zu einem lawinenartigen Durchschlag. Ein Merkmal

des dielektrischen Durchschlags ist, dass dieser nach sehr kurzer Zeit < 1s erfolgt.

Der thermische Durchschlag basiert auf einem Leckstrom, der im Isolator flieit und
durch Verlustleistung den Isolierstoff erwérmt. Die dielektrischen Verluste hangen da-
bei von der angelegten Spannung U, der Kapazitat C' und dem temperaturabhéngigen
Verlustfaktor tand wie folgt ab:

Ps = wU?*C'tan (T (5.14)

Isolierstoffe wie FR4 oder PI weisen einen positiven Temperaturkoeffizienten auf, dies
fithrt bei steigender Temperatur zu einer erhohten Leitfihigkeit und somit zu einem
erhohten Strom. Das heifit, solange die Warmeleistung im Isolierstoff, die durch eine

interne Quelle Py und die dielektrische Verlustleistung Ps entsteht, kleiner ist als die
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maximal abzufiihrende Wérmeleistung P, bleibt der Zustand stabil [81]. Dadurch

ergibt sich das Stabilitatskriterium fiir einen thermischen Durchschlag wie folgt:
P> PQ + Ps (515)

Dieser Zusammenhang lasst auch schlussfolgern, dass eine hohere thermische Leitfa-
higkeit des Materials oder ein geringerer thermischer Widerstand zum Kiihlkérper die
Durchbruchfestigkeit erhoht.

Der erosions- bzw. alterungsbedingte Durchschlag wird durch verschiedene kombi-
nierte Einfliilsse wie z. B. Teilentladungen, Feuchte oder thermische bzw. chemische
Alterung verursacht. Teilentladungen entstehen vor allem durch inhomogene Felder
z.B. an den Spitzen oder scharfen Kanten. Diese tiberh6hten Felder fiihren zu Teilent-
ladungen, die mit Warme das Material zersetzen und zu einer wachsenden Rissbildung
fithren [82, 83|. Diese Rissbildung, auch , Treeing® genannt, fithrt nach einer gewis-
sen Zeit zum Gegenpotenzial und damit zu einem Durchschlag. Aber auch chemische
und thermische Alterungsprozesse, die zu Fehlstellen fiithren, tragen zu einem Verlust
der Isolationseigenschaften und somit zu einem alterungsbedingten Durchschlag bei
84].

Elektrische Felder in der Schaltzelle

Um das Durchbruchverhalten der Schaltzelle besser zu verstehen, werden zuerst die
kritischen Pfade in der Schaltzelle lokalisiert [85]. In Abbildung 5.23 ist die Draufsicht
auf die zweite Kupferlage in der Schaltzelle mit integrierten GaN-Transistoren zu se-
hen. Ergénzend ist ebenfalls ein Querschnitt der gesamten Schaltzelle dargestellt. Die
erste kritische Distanz befindet sich zwischen den Drain- und Source-Kupferflachen
mit einem lateralen Abstand von 0.3mm. Diese Maanderstruktur bildet mit einer
Zwischenkreisspannung von 650 V ein laterales, quasi homogenes Feld von 2.2kV /mm.
Der néchste kritische Pfad, der im Querschnitt von Abbildung 5.23 zu sehen ist, be-
findet sich zwischen der ersten und zweiten Lage der Drain- und Source-Potenziale.
Die in dieser Arbeit untersuchte Schaltzelle weist eine Schichtdicke zwischen der ers-
ten und zweiten Lage von 0.1 mm auf, somit ist dieser Pfad kritischer als der late-
rale Pfad. Zudem zeigt eine Schliffanalyse, die in Abbildung 5.24(a) dargestellt ist,
scharfe Kanten an den Kupferleitern, die durch die Galvanik entstehen und zu er-
hohten elektrischen Feldern fithren. Abbildung 5.24(b) zeigt eine FEM-Simulation der
in Abbildung 5.23 blau gekennzeichneten Flache mit einer Spannung Upg von 650 V.
Zwischen den Drain- und Source-Kontakten bildet sich ein quasi homogenes Feld mit
Feldstarken von 6.2kV/mm bis 6.7kV/mm. Kritischer hingegen sind die iiberhéhten
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Abbildung 5.23: Draufsicht auf die zweite Kupferlage mit einem Querschnitt der
Leiterplatte mit eingebettetem GaN-Transistoren (GS66508T)
85].

Felder an den Ecken der Kupferflichen mit Feldstiarken von bis zu 18 kV/mm. Diese
sind stark vom Radius der Ecken abhéngig und kénnen durchaus noch grofler bzw.
auch kleiner ausfallen. Es kann davon ausgegangen werden, dass der Durchbruch an
diesen Feldiiberhohungen stattfindet.
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FR'4 Cu Draln Electric field magnitude
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(a) Schliffbild der elektrischen Leiter (b) FEM-Simulation der elektrischen

Feldstarke in der Schaltzelle

Abbildung 5.24: Schliffbild und FEM-Simulation der Drain-Source-Kontakte der
Aufbau- und Verbindungstechnik.
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Messaufbau

Bei Durchschligen in Feststoffen gibt es einige Einflussfaktoren wie das Volumen,
die Temperatur, die Frequenz, das Layout oder die Alterung. Um eine Vergleichbar-
keit zwischen den Materialien von unterschiedlichen Herstellern zu erreichen, braucht
es Testnormen, die einheitliche Vorgehensweisen sicherstellen. Eine géngige Norm
fiir Leiterplattenmaterialien ist die IPC-TM-650, in der die Bestimmung der Span-
nungsfestigkeit mit einer Gleichspannung spezifiziert ist [86], die jedoch nicht die
anwendungsbezogene Spannungsfestigkeit widerspiegelt. Um eine anwendungsspezi-
fische Durchbruchfestigkeit zu ermitteln, ist eine separate Messung notwendig. Ab-
bildung 5.25(a) zeigt schematisch den verwendeten Messaufbau mit einem Testob-
jekt DUT und einer DC-Hochspannungsquelle Uy vom Typ FUG HCL350-20000.
Die Vorgehensweise bei der Testspannung in Abbildung 5.25(b) wurde an die Norm
IPC-TM-650 angelehnt. Es wurde dabei eine konstante Priifspannung am Testob-
jekt fiir eine Zeitdauer von jeweils 60s angelegt. Nach Ablauf dieser Zeit wurde die
Spannung in 500 V-Schritten bis zum Spannungsdurchbruch erhéht. Anders als in
der Norm wurden alle Tests bei Raumtemperatur ohne Olbad durchgefiihrt, da z. B.
auch das Eindringen von Ol das Messergebnis beeinflussen kann. Um Entladungen
an der Oberfliche zu vermeiden, wurde bei allen Testobjekten eine Isolationsfolie
angebracht. Zudem wurden bei allen Testobjekten die GaN-Transistoren durch FR4

ersetzt, da nicht der interne Durchbruchmechanismus der Transistoren selbst, sondern

u 4
Durchbruch
DUT Yo —
+ gﬁiéiéiééi;i\kﬁiﬁ """" 7
Uy CP ? ' :
- 1) A Uy
500V
U,y
o B0s g
to t s t, t
Zeit
(a) Messschaltung (b) Durchbruchtestspannung

Abbildung 5.25: Messschaltung mit der dazugehorigen Testspannung zur Ermitt-
lung der Durchbruchfestigkeit.
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die Spannungsfestigkeit der Aufbau- und Verbindungstechnik ermittelt werden sollte.
Jede nachfolgende Messung wurde mit einer Anzahl von fiinf Priflingen durchgefiihrt.
In diesem Messaufbau wird eine Gleichspannung zur Ermittlung der Durchbruchfes-
tigkeit verwendet. Am Ausgang der Schaltzelle tritt jedoch eine pulsweitenmodulierte
Spannung mit hochfrequenten Spannungen auf. Abhéngig von der Frequenz kénnen al-
lerdings Wechselspannungen die Durchbruchfestigkeit noch weiter reduzieren [87, 88|.
Deswegen kann davon ausgegangen werden, dass die tatséchliche Durchbruchfestigkeit

geringer ausfallt.

Experimentelle Ergebnisse

Die Charakterisierung des Durchbruchverhaltens wurde zuerst an einem Testaufbau
mit zwei parallelen Platten durchgefithrt (sieche Abbildung 5.26). Diese Teststruk-
tur zeigt das Durchbruchverhalten des Dielektrikums mit einem elektrischen Feld
in z-Richtung. Untersucht wurden ein klassisches FR4-Material (Technolam NPG
150 2116MR), ein temperaturbestandiges Hoch-T}-Isolationsmaterial (Hitachi MCL-
E-700) und Polyimid (Panasonic RF775). Die Eigenschaften dieser Materialien sind
in Tabelle 5.2 aufgefiihrt.

Tabelle 5.2: Verwendete Materialien fiir den Durchbruchtest mit der Zwei-Platten-
Teststruktur [89-91].

NPG 150 MCL-E-700 RF775
Dielektrikum FR4 Hoch-T,-Glass Epoxy  Polyimid
Glastibergangstemperatur Ty, 150°C 250°C 330°C
Durchbruchfeldstérke 40kV/mm 1n.a. 275kV /mm
Schichtdicke 0.1 mm 0.1 mm 0.025 mm

Zur Darstellung der Ausfallwahrscheinlichkeit F'(Ugg) wird die Weibull-Verteilungs-
funktion, die in Gleichung 5.16 gezeigt ist, verwendet. Dabei entspricht Ugg der Le-
bensdauer bzw. Durchbruchspannung, n der charakteristischen Lebensdauer und /3

dem Formfaktor.

_(IU;J)B

F(Upr)=1-¢ (5.16)

Fir die Verteilung der Messwerte wurde der Median Rank aus Gleichung 5.17 ver-
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Dielektrikum V+ 58 x 9 mm
D _1 Dicke h
ov

Abbildung 5.26: Zwei-Platten-Teststruktur zur Ermittlung der Durchbruchfestig-
keit ohne Einfliisse des Layouts.

wendet, wobei ¢ der Nummer und n der Gesamtanzahl der Priiflinge entspricht.

1-0.3
R = 5.17
n+04 ( )

Abbildung 5.27 vergleicht die Durchbruchfestigkeit anhand der Weibull-Verteilung
fir 25°C und 125°C. Bei Raumtemperatur weist das FR4-Material mit einer 7T-
Temperatur von 150°C die hochste charakteristische Lebensdauer n (Ausfallwahr-
scheinlichkeit von 63 % ) von 16.4 kV auf. Polyimid erreicht trotz der geringen Schicht-
dicke von nur 0.025 mm eine charakteristische Lebensdauer bei der Durchbruchfes-
tigkeit von 13.4kV. Das Hoch-T,-Isolationsmaterial Hitachi MCL-E-700 erzielt eine
ahnliche Durchbruchfestigkeit wie Polyimid von 13.6 kV.
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Abbildung 5.27: Weibull-Ausfallwahrscheinlichkeit der dielektrischen Durchbruch-
spannung der Zwei-Platten-Teststruktur gemessen bei 25°C und
125°C.
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Werden die Materialien z. B. durch den Leistungstransistor oder die Umgebung er-
wirmt, fiihrt dies zu einer Anderung der Materialeigenschaft [75]. Deswegen wurde
eine weitere Messreihe mit einer Materialtemperatur von 125 °C durchgefithrt. Beim
NPG-2116MR fallt die charakteristische Lebensdauer 7 bei 125 °C um 61 % auf 6.4 kV,
beim PI um 40 % auf 7.8kV und beim Hoch-T,-Material um 38 % auf 8.5kV ab. Der
starke Riickgang vom FR4-Material ist auf die geringe Glasiibergangstemperatur zu-
riickzufiihren. Befindet sich das Material in der Ndhe der Glasiibergangstemperatur,
verandert dieses vor dem Erreichen der T,-Temperatur bereits seine Eigenschaften, wo-
durch eine verminderte Durchbruchfestigkeit entsteht. Aufgrund der hoheren Schicht-
dicke im Vergleich zu PI und des hohen T,-Wertes weist das MCL-E-700 die hochste

Durchbruchfestigkeit bei einer Temperatur von 125 °C auf.

Vergleicht man die quasi homogene elektrische Feldstarke in z-Richtung der Durch-
bruchspannung bei 10 % Ausfallwahrscheinlichkeit (Quantil der Weibull-Verteilung)
des Materials NPG-2116MR mit dem Datenblattwert von 40kV/mm, ist ein erhebli-

cher Unterschied festzustellen.

foh E.dl _Usraow
h h

FEroy = = 150kV/mm (5.18)

Ein wesentlicher Grund ist neben den unterschiedlichen dufleren Umwelteinfliissen die
Fliache der Testobjekte. Die Flache der untersuchten Teststruktur betrdagt 0.5cm?,
was in etwa der Fliche des Chiplayouts entspricht. Laut der Norm ITPC-TM-650 ist
eine Grofe des Testobjekts von 38 cm? spezifiziert [86]. Durch die grofiere Fléche sind
mehr Fehlstellen bzw. Schwachstellen vorhanden, an denen ein Durchbruch stattfinden
kann. Ahnliches konnte auch anhand einer Untersuchung mit lokal erhéhten Feldern in
[92] gezeigt werden. In dieser Arbeit wird eine sechsmal so hohe elektrische Feldstérke
mit einem lokal erhohten inhomogenen Feld im Vergleich zu einem iiber den ganzen

Testkorper homogenen Feld erreicht.

Als Nachstes wird das Durchbruchverhalten der Schaltzelle ndher untersucht. Fiir alle
weiteren Messungen wurde das klassische FR4-Material NPG 150 2116MR mit einer
Schichtdicke von 0.1 mm verwendet. Abbildung 5.28 vergleicht die Durchbruchspan-
nung zwischen der parallelen Plattenstruktur und der Schaltzelle. Die charakteristi-
sche Durchbruchspannung sinkt bei der Schaltzelle von 16.4kV auf 14.7kV, was auf
die Einfliisse des Layouts zuriickzufiihren ist. Bei der parallelen Plattenstruktur treten
nur Felder in z-Richtung auf, wihrend bei der Schaltzelle zusétzliche Felder in x- und
y-Richtung durch den zweiten kritischen Pfad entstehen (sieche Abbildung 5.24(b)).
Somit wirkt das E-Feld E = (E,, E,.E.) in der Schaltzelle in alle Richtungen. Durch

die vektorielle Addition von elektrischen Feldern entstehen hohere lokale elektrische
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Abbildung 5.28: Vergleich der Weibull-Ausfallwahrscheinlichkeit der dielektrischen
Durchbruchspannung zwischen der Schaltzelle und der parallelen
Plattenstruktur mit dem FR4-Material NPG 150 2116 MR fiir eine
Schichtdicke von 0.1 mm und einer Temperatur von 25 °C.

Feldstarken, die zu einer reduzierten Durchbruchfestigkeit fiihren. Dies zeigt, dass
ein Layout nicht zu vernachlassigende Einfliisse auf das Durchbruchverhalten haben
kann. In Abbildung 5.29 ist die Temperaturabhidngigkeit des Durchbruchverhaltens
der Schaltzelle zu sehen. Die 10 % Ausfallwahrscheinlichkeit der Durchbruchspannung
sinkt bei 125°C auf 2.5kV ab. Da in der Schaltzelle pulsweitenmodulierte Spannun-
gen mit hochfrequenten Spannungsanteilen auftreten und dieser Test aber mit einer
Gleichspannung durchgefithrt worden ist, kann davon ausgegangen werden, dass die
tatsdchliche Durchbruchfestigkeit in der Schaltzelle niedriger ausfallt. Zudem kénnen
Alterung und weitere Umwelteinfliisse die Durchbruchfestigkeit ebenfalls noch weiter
senken. Dadurch kann bereits bei einer Zwischenkreisspannung von 600V ein Risi-
ko fiir die Zuverléssigkeit entstehen. Daher sollte fiir eine Schaltzelle mit geringen
Schichtdicken ein temperaturbestandiges Material mit einer hohen T,-Temperatur ge-
wahlt werden. Da die Temperatur den Alterungsprozess von Materialien beschleunigt
[93] und Leistungstransistoren in der Regel hohen Temperaturbelastungen ausgesetzt
sind, miissen diese und die umgebende Aufbau- und Verbindungstechnik dieser be-

schleunigten Alterung standhalten kénnen.

Um eine beschleunigte Alterung zu erreichen und somit das Langzeitverhalten von
Materialien nédher zu untersuchen, wurde eine Hochtemperaturlagerung (siehe Kapi-
tel 5.4.1) durchgefithrt. Dabei wurden jeweils fiinf Schaltzellen bei 125°C fiir 500 h,
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Abbildung 5.29: Weibull-Ausfallwahrscheinlichkeit der dielektrischen Durchbruch-
spannung der Schaltzelle in Abhéngigkeit von der Materialtempe-
ratur mit dem FR4-Material NPG 150 2116 MR mit einer Schicht-
dicke von 0.1 mm.

2000 h und 20000h gelagert. Die Durchbruchmessungen wurden nach der Lagerung
bei Raumtemperatur durchgefithrt. Abbildung 5.30 zeigt die Ergebnisse dieser Durch-
bruchtests. Nach einer Lagerdauer von 500 h und 2000 h ist ein Anstieg der Durch-
bruchfestigkeit zu erkennen, der zum einen auf den Verlust der Feuchtigkeit und zum
anderen auf die Verdichtung des Materials und somit auch auf weniger Materialfehler
wie Hohlrdume [92] zuriickgefithrt werden kann. Diese Effekte fithren aber nicht zu
einem kontinuierlichen Anstieg, sondern zu einem limitierten Zuwachs. Wie die Mes-
sung nach einer Lagerzeit von 20 000 h zeigt, nimmt die Durchbruchfestigkeit aufgrund

der Alterung des Materials wieder rapide ab.

Die Untersuchungen zur Durchbruchfestigkeit an der niederinduktiven Schaltzelle zei-
gen, dass trotz der hohen Durchbruchfestigkeit bei Raumtemperatur klassische Ma-
terialien nur bedingt geeignet sind. Sowohl Alterungserscheinungen als auch hohe
Chiptemperaturen, die durch Uberlast entstehen konnen, stellen ein Risiko fiir die
Zuverlassigkeit dar. Deswegen wiirden sich Materialien mit hoherer Temperaturbe-

standigkeit besser eignen.
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Abbildung 5.30: Weibull-Ausfallwahrscheinlichkeit der dielektrischen Durchbruch-
spannung der Schaltzelle mit dem FR4-Material NPG 150 2116MR

und einer Schichtdicke von 0.1 mm nach einer Hochtemperaturla-
gerung von 0h, 500h, 2000 h und 20000 h bei 125°C.

5.4.3 Lastwechseltest

Ein wichtiges Hilfsmittel zur Beurteilung der Zuverlassigkeit von Leistungstransis-
toren ist der Lastwechseltest. Der Lastwechseltest soll durch eine standige Tempe-
raturveranderung AT eine beschleunigte Alterung bzw. Verschleil hervorrufen, um
Schwachstellen im Leistungsmodul frithzeitig zu erkennen. Generell kann zwischen ver-

schiedenen Kontrollstrategien beim Lastwechseltest unterschieden werden [94, 95]:

» Konstante Zeitintervalle ¢,,/,s; = konstant

Konstante Verlustleistung P, = konstant

Konstante Sperrschichttemperatur 7; = konstant

Konstante Oberflichentemperatur 7T, = konstant

Obwohl alle diese Varianten das Testobjekt zyklisch durch Temperaturdnderungen
beanspruchen, konnen sich die Ausfallmechanismen und Ausfallzeitpunkte unterschei-
den. Bei der Methode mit den konstanten Zeitintervallen wird ohne Regelung der
Verlustleistung in festen Zeitintervallen zyklisch ein- und ausgeschaltet. Diese Va-
riante fihrt zum schnellsten Ausfall von Testobjekten [94]. Bei der Variante mit
konstanter Verlustleistung P, werden die Zeitintervalle und die Verlustleistung, die

durch Degradation der Materialien ansteigt, konstant gehalten. Dennoch kann sich
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die Sperrschichttemperatur 7} aufgrund von Alterungserscheinungen im thermischen
Pfad signifikant erhohen und das Erreichen der Ausfallkriterien beschleunigen. Die-
ses Testverfahren eignet sich am besten, um das Zusammenwirken des Transistors
mit dem gesamten thermischen Pfad zu untersuchen. Bei den néchsten Varianten 7;
= konstant bzw. T, = konstant wird die Sperrschichttemperatur bzw. Oberflachen-
temperatur wahrend des Lastwechseltests konstant gehalten, indem die eingepragte
Verlustleistung nachgeregelt wird. Diese Testmethode vermindert z.B. die Auswir-
kungen der Alterung vom thermischen Pfad auf die restlichen Komponenten. Fiir
die Untersuchungen in dieser Arbeit ist die Variante mit konstanter Sperrschicht-
temperatur die geeignetste, da hier eine Aussage zur Lebensdauer der Aufbau- und
Verbindungstechnik unabhéangig von der Anbindung zum Kiihlkoérper getroffen wer-
den kann. Anbindungen zum Kiihlkérper mit z. B. einer Loétverbindung stellen bei

bondlosen Leistungstransistoren ein Hauptausfallkriterium [96, 97] dar.

Abbildung 5.31 zeigt eine schematische Darstellung des Testaufbaus mit dem zuge-
horigen experimentellen Aufbau des Lastwechseltests. Die Schaltzelle wird tiber ein
Thermal-Interface-Material (TIM) an einem Wasserkiihler iber Schraubenverbindun-
gen angebunden. Die konstante Wassertemperatur von 20 °C stellt hierbei eine kon-
stante Referenztemperatur sicher. Zur Ermittlung der Sperrschichttemperatur wurde
das in Kapitel 5.2 beschriebene Verfahren aus einer Kombination von Oberflichen-

temperaturmessung und einer FEM-Simulation angewandt.

Wasserzulauf

Eingebettete

Temperaturmessung (7,) Halbleiter

| o

GaN-
Halbleiter
TIM

Adapterplatte—

Wasserkithler! ‘RAA T, = 20 °C

Isolationsfilm
(a) Schnittbild (b) Aufbau

Abbildung 5.31: a) Schnittbild des Aufbaus beim Lastwechseltest b) Realer Aufbau
des Lastwechseltests mit Fliissigkiihler.

Der GaN-Transistor wurde beim Lastwechseltest in Riickwartsrichtung bei einer Gate-

Source-Spannung Ugs = 0V betrieben, da mit einem geringeren Drainstrom eine hohe-
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re Verlustleistung erzeugt werden kann (siehe Abbildung 5.32(a)). Abbildung 5.32(b)
zeigt das Schaltbild des Lastwechseltests mit dem in Riickwartsbetrieb verschalte-
ten GaN-HEMT Tj. Der Transistor 7} schaltet zyklisch den Strom der Quelle ig in
den Pfad mit dem DUT. Um Stromspriinge wiahrend des Tests zu vermeiden, fithrt
der Transistor 75 den Strom der Quelle in der Abkiihlzeit des DUT in einen Wider-
stand R.
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Abbildung 5.32: a) Reverse Kennlinie des verwendeten GaN-Transistors b) Schalt-
bild des Lastwechseltests mit einem riickwértsbetriebenen GaN-
Transistor.

Um Verdnderungen oder Ausfélle in der Schaltzelle zu erkennen, wurden in regelmé-
Bigen Abstianden ,online“ und ,offline“ Messungen durchgefithrt. Wéahrend des Tests
wurden ,online“ die Spannung Upg, der Drainstrom Ip und die Temperatur Ty ess
aufgenommen. Fiir die ,,Offline“~-Messungen wurden die Tests fiir eine kurze Zeitdau-
er unterbrochen. Dabei wurde der Leckstrom Ipgg bei einer Gate-Source-Spannung
Ugs = 0V sowie einer Drain-Source-Spannung Ups = 650V gemessen. Zudem wur-
de auch die Schwellspannung Uy, die bei einer Spannung Upgs = Ugg sowie einem
Gatestrom von 7mA definiert ist, gemessen. Als Ausfallkriterium wurden, wie bei
der Hochtemperaturlagerung, ein Uberschreiten des maximalen Leckstroms Ipggs von
50 pA (bei Ups = 650V) und eine Verdnderung der Schwellspannung von +/- 20 %
gewéahlt.

Auf eine ohmsche Messung zur Ermittlung von strukturellen Verdnderungen oder Ris-
sen bei den Vias wurde aufgrund des geringen Widerstands der Vias verzichtet. Der
ohmsche Widerstand der Schaltzelle Rpyr setzt sich wie in Gleichung 5.19 gezeigt,
aus mehreren Komponenten zusammen. Dabei entspricht Rpg(.,) dem internen Wi-

derstand des Transistors, Ry ;,s dem Widerstand der Durchkontaktierung und Rz dem
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Leiterbahnwiderstand.
Rpur = Rps(on) + Rvias + BB (5.19)

Um z.B. Risse bei den Vias messtechnisch zu erfassen, miisste die Veranderung des
ohmschen Widerstands Rpyr wahrend des Lastwechseltests analysiert werden. Bei der
genauen Betrachtung der einzelnen Widerstande erweist sich eine Detektion einer Ver-
anderung vom Widerstand der Vias als schwierig. Werden die einzelnen Widerstande
mit der Formel 5.20 aus der elektrischen Leitfahigkeit und den Geometriedaten wie der
Lange [ und der Fliche A berechnet, ergibt sich fiir die Leiterbahnen ein Widerstand

Rp von ca. 5mf).

l

="

(5.20)

Wird der Widerstand eines Vias ebenfalls mit dieser Formel 5.20 angenahert, ergibt
dies bei einem Via mit einem Durchmesser von 0.1 mm und einer Lange von 0.1 mm
einen Wert von ca. 0.1 m2 pro Via. Im Layout befinden sich pro Anschluss ca. 58
Vias. Bei einer gleichmafligen Stromverteilung auf die Vias wiirde dies zu einem Ge-
samtwiderstand von 0.001 mS? fithren. Im Vergleich dazu haben Bonddrihte mit dem
gleichen Durchmesser von 0.1 mm und einer Lange von ca. 1cm einen Widerstand
von ca. 10mf) sowie eine geringere Anzahl an Drahten pro Transistor. Der interne
Widerstand Rpg(on) des GaN-Transistors betragt fiir den GS66508T 25mf) und ist
somit der dominierende Teil des Widerstandes. Um einen Abriss der einzelnen Vias
bei einem Gesamtwiderstand von ca. 30 m{2 festzustellen, miisste eine Messgenauigkeit
von 0.005 % im durchgeschalteten Betrieb des Transistors erreicht werden. Aufgrund
der kleinen Widerstandswerte und des damit verbundenen hohen Aufwands wurde auf

eine Widerstandsmessung verzichtet.

Tabelle 5.3 zeigt die Testparameter, die beim Lastwechseltest verwendet wurden. Die
Tests wurde mit einem Laststrom von ca. 7A durchgefiihrt. Die Autheiz- bzw. Ab-
kiihlzeit betrug mit einer Temperaturdifferenz von 100 °C jeweils 2s. Der Bereich fiir
die Sperrschichttemperatur wurde zwischen 25 °C und 125 °C gewahlt, was einer Mes-

stemperatur an der Oberfliche zwischen 25 °C und 115 °C entspricht.
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Tabelle 5.3: Testparameter beim Lastwechseltest.

Parameter Wert
ton/toff 2s/2s
Ip 7TA

T; 25-125°C
T. 25-115°C
AT 100°C

Ergebnisse des Lastwechseltests

Ein entscheidender Faktor bei der Zuverlassigkeit der Schaltzelle ist der Ausdehnungs-
koeffizient des Isolationsmaterials, in dem der Transistor integriert ist. Gleiche ther-
mische Ausdehnungskoeffizienten zwischen den unterschiedlichen Materialien in der
Schaltzelle wéaren dabei der Idealfall, das lasst sich aber nicht realisieren. Jedoch ist
es moglich, Materialkombinationen so zu wahlen, dass mechanische Spannungen mog-
lichst gering ausfallen. Bei den in dieser Arbeit durchgefithrten Lastwechseltests wer-
den ein klassisches FR4-Material (Technolam NPG170) sowie ein temperaturbestén-
diges Isolationsmaterial (Hitachi MCL-E-700) nidher untersucht. Tabelle 5.4 vergleicht
die Ausdehnungskoeffizienten aus den Datenblattern miteinander. Bei Temperaturen
< T, besitzen diese Materialien nur geringe Unterschiede, wohingegen das MCL-E-
700 bei Temperaturen oberhalb der Tj-Temperatur deutlich geringere Ausdehnungen

aufweist.

Tabelle 5.4: Ausdehnungskoeffizienten fiir die im Lastwechseltest verwendeten Ma-
terialien [90, 98].

NPG-170 MCL-E-700

Glasiibergangstemperatur 7, (°C) 170 250
Ausdehnungskoeffizient x-Richtung (ppm/K) 9-13 7-9
Ausdehnungskoeffizient y-Richtung (ppm/K) 9-13 7-9
Ausdehnungskoeffizient z-Richtung < T, (ppm/K) 30-50 15-25
Ausdehnungskoeffizient z-Richtung > 7, (ppm/K)  200-230 90-120

Abbildung 5.33 zeigt die Messergebnisse der Zyklustests in einer Weibull-Verteilung

von jeweils vier Priiflingen mit diesen Materialvarianten. Fiir die Verteilung der Mess-
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werte wurde auch hier der Median Rank aus Gleichung 5.17 verwendet. Der Lastwech-
seltest wurde unter diesen Testbedingungen bis zu einer maximalen Anzahl an Zyklen
von 2 x 105 durchgefithrt. Bis auf Prifling DUT 4 mit dem Material MCL-E-700
wurden jedoch alle Tests aufgrund eines elektrischen Fehlverhaltens vorher beendet.
Die charakteristische Lebensdauer ergibt fiir das NPG170 0.86 x 10% Zyklen und fiir
das temperaturbestandige Hoch-T}-Isolationsmaterial 1.53 x 10% Zyklen. Trotz der ge-
ringen Unterschiede bei den Ausdehnungskoeffizienten unterhalb der 7,-Temperatur
ist ein messbarer Unterschied erkennbar. Da das NPG-170 bei 125°C naher an der
T,-Temperatur liegt, wird die tatsachliche Differenz zwischen den Ausdehnungskoeffi-
zienten deutlich hoher ausfallen und somit die Unterschiede erkldaren. Unabhéangig vom
individuellen Materialverhalten zeigen die Ergebnisse eine hohe Anzahl an Zyklen. Im
Vergleich erreichen Bonddrihte in [99] bei einem AT von 100°C deutlich geringere
Zyklen von 0.1 x 105. Ein direkter Vergleich ist aber aufgrund unterschiedlicher Te-
stumgebungen und Ausfallkriterien nur bedingt moglich. Der erreichte Wertebereich
zeigt hier, dass eine Aufbau- und Verbindungstechnik mit einer Leiterplattentechnik
fir leistungselektronische Anwendungen mit hoher Zuverléssigkeit durchaus geeignet

ist.
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Abbildung 5.33: Weibull-Ausfallwahrscheinlichkeit nach einem Lastwechseltest fiir
die Isolationsmaterialien NPG-170 und MCL-E-700.

Ausfallmechanismen beim Lastwechseltest

Die héaufigste Ausfallursache bei dieser Testreihe war bei den ,,Offline“-Messungen
die schlagartige Erhohung des Leckstroms Ipgg, die zum Abbruch der Tests fiihr-

te (siche Abbildung 5.34). Der zweite Ausfallmechanismus konnte ausschlieflich im
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Abbildung 5.34: Offline“-Messung des Leckstroms Ipggs bei einer Drain-Source-
Spannung von 650 V.
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Abbildung 5.35: ,,Offline“-Messung der Schwellspannung Uy, bei einem Drainstrom
von 7mA.

,Online“-Betrieb beobachtet werden. Abbildung 5.36 zeigt den Drainstrom wéahrend
des Lastwechseltests vom DUT 1 kurz vor Abbruch des Tests. Die blauen Markierun-
gen in dieser Grafik zeigen, dass Stromspriinge im Drainstrom wahrend des Tests zu
beobachten waren. Diese entstehen durch die Stromregelung der Quelle bei schlagar-
tiger Anderung des Lastwiderstands. Die Testparameter Uy, und Ipgg, die in Abbil-
dung 5.34 und 5.35 dargestellt sind, zeigten keine kritische Veranderung wéahrend des
Lastwechseltests. Da aber dennoch die Funktion aufgrund der kurzzeitigen Unterbre-
chungen nicht mehr gegeben war, wurde der Test nach Beobachtung der Stromspriinge

fiir weitere Analysen beendet.

Das Schliffbild eines einzelnen Vias aus Abbildung 5.37 zeigt den Grund fiir das Fehl-
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Abbildung 5.36: Stromspitzen wiahrend des Lastwechseltests im Drainstrom Ip.

verhalten. Es ist klar zu erkennen, dass die galvanische Verbindung zwischen der Kup-
fermetallisierung des Transistors und des Mikrovias einen Riss aufweist. Ein solcher
Riss konnte bei allen untersuchten Vias beobachtet werden. Es entsteht beim Aufhei-
zen des FR4-Materials, wie in Kapitel 5.3 gezeigt, eine Ausdehnung in z-Richtung,
die mit der Zeit die Vias von der Metallisierung der Chipoberflédche reifit. Sind nach
einer gewissen Zeit alle galvanischen Verbindungen getrennt, entsteht beim Autheiz-
vorgang eine Trennung des elektrischen Kontaktes. Die Stromunterbrechungen aus
Abbildung 5.36 resultieren genau aus diesem Fehler. Aufgrund der Widerstandserho-
hung gerat die Stromquelle bei einem konstanten Laststrom in Spannungsbegrenzung
und senkt den Drainstrom schlagartig. Diese kurzzeitige Unterbrechung von einigen
ms fithrt zu einer Abkiihlung des FR4-Materials und zu einer erneuten Kontaktierung,

was wiederum in einer Stromtiberh6hung resultiert. Da bei der ,,Offline“-Messung das

Abbildung 5.37: Riss zwischen der Kupfermetallisierung des Transistors und dem
Mikrovia.
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FR4-Material bereits abgekiihlt und somit eine Kontaktierung der Vias gegeben ist,
zeigen die Messgrofien keine Veranderungen. Eine Detektierung dieses Fehlverhaltens
kann somit nur im ,,Online“-Betrieb oder mit einer Ul-Messung, die in [100] vorgestellt

wurde, erfasst werden.

Dieses Kapitel zeigt, dass mit der Integration von Transistoren in den Kern der Lei-
terplatte Vorteile bei den elektrischen, thermischen und mechanischen Eigenschaften
erzielt werden konnen. Auch die Untersuchungen im Bereich der Zuverlassigkeit bele-
gen das Potenzial dieser Technologie. Daher ist die Integration von Transistoren in den
Kern der Leiterplatte fir leistungselektronische Anwendungen eine gute Alternative

zu herkommlichen Aufbauten.
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6 Schnellschaltende
Leistungshalbleiter im

Antriebssystem

Die Auswirkungen von schnellen Schaltflanken zeigen sich nicht nur in der Aufbau-
und Verbindungstechnik der Schaltzelle, sondern betreffen das gesamte Antriebssys-
tem. Schnelle Schaltvorgédnge konnen Storungen in der Elektronik, Reflexionen an
Leitungen und kapazitive Lagerstrome hervorrufen [33, 101]. Die negativen Auswir-
kungen im Antriebssystem koénnen jedoch mit Hilfe von Filtern minimiert werden.
Filter am Ausgang der Schaltzelle konnen nicht nur hochfrequente Spannungen un-
terdriicken, sondern auch die Transistoren von der Last entkoppeln [102]. Wie bereits
in Kapitel 4 gezeigt, fithren zusatzliche Kapazititen am Ausgang der Schaltzelle zu
erhohten Verlusten im Halbleiter. Im Antriebssystem kénnen Kapazitdten von Motor-
leitungen und Wicklungskapazitiaten zu solchen zusatzlichen kapazitiven Belastungen
fithren [103], die durch eine Entkopplung mit einem Filter verhindert werden kon-

nen.

Die Schaltimpulse in einer Schaltzelle konnen aufgrund der endlichen Flankensteilheit,
wie in Abbildung 6.1(a) gezeigt, durch einen trapezférmigen Spannungsimpuls mit
einer Amplitude Ug, Periode T),, Anstiegszeit t,, Abfallzeit ¢; und einer Pulsbreite ¢,
nachgebildet werden. Aufgrund der Periodizitdt des Signals kann das trapezformige
Spannungssignal mit einer Fourierreihe als Summe der einzelnen Schwingungen wie

folgt beschrieben werden [59]:

u(t) =co+ i |2¢,| cos(n27 fot + ¢,,) fo=

n=1

1
— (6.1)
T
Dabei entsprechen ¢y und ¢,, den Fourierkoeffizienten fiir ein einseitiges Spektrum und
¢, der Phasenverschiebung der n-ten harmonischen Schwingung. Die Fourierkoeffizien-

ten ¢ und ¢, kénnen fiir symmetrische Anstiegs- bzw. Abstiegszeiten folgendermaflen
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berechnet werden [104]:

t
COZUSTb (62)
P
ty |sin(nnty/T,) ||sin(nwt, [T),) .
1 =2|en| = 2Us — #0 6.3
e =2 =20 N S i (63)

Werden die Betrage der Fourierkoeffizienten aus Gleichung 6.3 in Dezibel (dB) umge-

rechnet, kann daraus das Spektrum fir die trapezférmigen Pulse berechnet werden.

1 1
0 -
> f> Tty > e,
~ ty sin(7ty f) sin(rt,. f)
201og(2lcn|) = 2010g(2U5Tp) +201log ( e ) +201og ( T ) (64

Die Hiillkurve des Spektrums kann abhangig von der jeweiligen Eckfrequenz aus der
Summe der drei Terme gebildet werden. Abbildung 6.1(b) zeigt die resultierende
schematische Hiillkurve des Spektrums eines Spannungsimpulses mit symmetrischen
Anstiegs- bzw. Abstiegszeiten. Zeitlich kiirzere Pulsldngen ¢, und Schaltzeiten ¢, bzw.
ty fithren zu einer Verschiebung der jeweiligen Eckfrequenz hin zu héheren Frequen-
zen und somit auch zu einer Erhohung der Stérpegel. Die Frequenzkomponenten fallen
dabei nach der ersten Eckfrequenz mit 20 dB/Dek. und nach der zweiten Eckfrequenz
mit 40 dB/Dek. ab. Anwendungen mit schnellschaltenden WBG-Halbleitern und ho-
hen Schaltfrequenzen fithren deshalb zu erhéhten Storpegeln im System, die durch
Filtermafinahmen geddmpft werden miissen. Nachfolgend wird das Storverhalten der
Aufbau- und Verbindungstechnik, der Zwei- bzw. Dreilevel-Topologie und der Filter

néher untersucht.

u(t)
U, T, /O%
2 by \ -\
&
i i3 t 1 1_1f
Tp ﬂtb 7l't7— ﬂtf
(a) Trapezformiger Puls (b) Spektrum

Abbildung 6.1: Schematischer trapezférmiger Spannungsimpuls mit dem dazugeho-
rigen Frequenzspektrum [59)].
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6.1 Versuchsaufbau zur Messung von

leitungsgebundenen Storungen

Bei leitungsgebundenen Storungen wird zwischen Gleich- und Gegentaktstorungen
unterschieden. Um Stoérungen zu reduzieren bzw. eine optimale Filterauslegung zu
erreichen, ist es notwendig, die Gleich- und Gegentaktstorungen frequenzabhingig
zu ermitteln. Ausgangsseitig wurden die Gleich- und Gegentaktstorungen mit einer
Stromzange, wie in Abbildung 6.2(a) gezeigt, gemessen. Bei gleichsinniger Durchfiih-
rung der stromfithrenden Leitungen durch die Zange entsteht durch die Kompensation
der Magnetfelder von Hin- und Riickstrom ein verbleibendes magnetisches Feld, das

vom Gleichtaktstorstrom erzeugt wird. Bei einer gegensinnigen Durchfithrung heben

Gegentaktmessung
Upum
—>
Ipyr
Ipy
Gleichtaktmessung
Ucm
Schaltzelle <
Ioy
Iyt |Last
Strom-
zange
Opa,r l
(a) Ausgangsseitige Stormessung
Ucnypm
—>
C?/ Schaltzelle
Leitung
Last
Cor [~

(b) Eingangsseitige Stormessung

Abbildung 6.2: Schematische Darstellung der Ausgangs- bzw. Eingangsmessung des
Storstromes mit einer Halbbriicke.



130 6. Schnellschaltende Leistungshalbleiter im Antriebssystem

sich die Magnetfelder der Gleichtaktstrome auf und der Gegentaktstrom kann ermit-
telt werden. Zur Messung der Gleich- und Gegentaktstrome wurde die HF-Stromzange
(TEKBOX TBCP1) mit einer 3dB-Bandbreite von 200 MHz verwendet. Die netzsei-
tigen leitungsgebundenen Storungen auf den DC-Versorgungsleitungen wurden mit
einer Netznachbildung LISN (TEKBOX TBOHO01) erfasst (siehe Abbildung 6.2(b)).
Um die Gleich- und Gegentaktstorungen an der Versorgungsleitung voneinander mess-
technisch zu trennen, wurde zusétzlich der LISN MATE TBLM]1 von der Firma TEK-
BOX verschaltet. Die Leitungsldnge zwischen Filter und Last betrug sowohl fiir alle

ausgangsseitigen als auch eingangsseitigen Stormessungen 1 m.

Da die Netznachbildung nur fiir Spannungen bis max. 60V spezifiziert ist, wurden
alle nachfolgenden Messungen mit einer reduzierten Zwischenkreisspannung von 50 V
durchgefithrt. Deswegen ist bei den Messergebnissen nicht der absolute Pegel, sondern
die qualitative Unterscheidung zwischen den Varianten entscheidend. Als Modulation
wurde die Sinus-Dreieck-Modulation verwendet. Dabei wurde der Modulationsgrad
so eingestellt, dass bei allen Messungen der Laststrom 1A betrdgt. Abbildung 6.3
zeigt den Versuchsaufbau mit dem modularen einphasigen Wechselrichter und einer
ausgangsseitigen Strommessung. Um einen moglichst identischen Aufbau fir jede un-
tersuchte Variante zu gewahrleisten, wurden modulare Schaltzellen verwendet. Das
bedeutet, dass fiir alle Messungen die identische Hauptplatine mit der dazugehorigen
Versorgung und ohmsch-induktive-Last (Lr, = bmH und Rp.q = 5€2) verwendet
wurde. Je nach Messung wurden nur die Schaltzellen oder die Filter variiert. Eine
Anbindung an die Schaltzelle erfolgte jeweils von unten bzw. von oben tiber Schraub-
verbindungen. Alle nachfolgenden Messungen (mit und ohne Filter) wurden mit voller

Schaltgeschwindigkeit ohne begrenzenden externen Gatewiderstand durchgefiihrt.

6.2 Einfluss der Leiterplattentechnologie

Als Erstes werden die verschiedenen Schaltzellen mit den unterschiedlichen Leiterplat-
tentechnologien im Hinblick auf Gleich- bzw. Gegentaktstorungen verglichen. Die Fra-
gestellung, die sich hierbei ergibt, ist, ob durch die unterschiedlichen Dicken der Tra-
germaterialien messbare Einfliisse bei den Gleich- und Gegentaktstromen im Messauf-
bau entstehen. Wie bereits in den vorhergehenden Kapiteln gezeigt, ergeben sich durch
die unterschiedlichen Dicken der Tragermaterialien Unterschiede in den Schleifen-
induktivitaten bzw. auch bei kapazitiven Kopplungen in der gesamten Schaltzelle.
Zur experimentellen Untersuchung wurden eine klassische Schaltzelle auf Basis von

FR4 mit einer mittleren Schleifendicke von 0.4 mm, eine Schaltzelle mit integrierten
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FR4—H\albbr1’icke

Sinusfilter
Hauptplatine

/ Filter

Halbbriicke mit
integrierten Halbleiter

Halbriicke

HF-Stromzange

EMI-Fmpfanger(Peak-Messung)

Messingplatte

RL-Last

zur Ermittlung von Gleich- und Gegentaktstorung.

Abbildung 6.3: Versuchsaufbau mit einem modularen einphasigen Wechselrichter

Halbleitern in der Leiterplatte mit einer Schleifendicke von 0.1 mm und zuletzt eine
Schaltzelle mit 0.025 mm Polyimid gewéhlt. Abbildung 6.4 zeigt die Messergebnisse
der Ausgangs- bzw. Eingangsseite mit den dazugehorigen Gleich- und Gegentakt-
storungen. Die Messergebnisse der unterschiedlichen Varianten zeigen keine groflen
Differenzen, dennoch sind bei Polyimid ab 100 MHz reduzierte Storpegel zu erkennen.
Bei Abbildung 6.4(d) betrigt dieser Unterschied auf der Eingangsseite bei 200 MHz
sogar 10dB.
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Abbildung 6.4: Vergleich der Spannungspegel der Gleich- und Gegentaktstorung in
Abhéangigkeit von der Frequenz fiir verschiedene Trégermaterialien,
gemessen bei einer Schaltfrequenz von 200 kHz.
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Die Eckfrequenzen fiir die gemessenen Anstiegs- bzw. Abfallzeiten aus Tabelle 4.2 sind
< 100 MHz, deswegen kann die etwas geringere Schaltgeschwindigkeit von PI eine Re-
duzierung der Messwerte bewirken. Aber auch die erhohten kapazitiven Kopplungen
in der Schaltzelle selbst, die den Storstrom zuriick zur Storquelle leiten, konnen diese
geringen Unterschiede erklaren. Wiirde der gesamte Aufbau (Hauptplatine und Schalt-
zelle) aus einem diinnen Substrat wie PI gefertigt, konnten sich die Unterschiede noch

weiter vergrofiern.

6.3 Vergleich zwischen einer Zweilevel- und

Dreilevel-Topologie

Als Néchstes wird das Storspektrum einer Zwei- und einer Dreilevel-Topologie mitein-
ander verglichen. Wie bereits in Kapitel 2.2 gezeigt, weisen die Ausgangsspannungen
bei einem Dreilevel-Wechselrichter im Vergleich zu einem Zweilevel-Wechselrichter
aufgrund der zusatzlichen Spannungslevel eine geringere harmonische Verzerrung auf.
Da hochfrequente Oberwellen fiir Storungen im Antriebssystem verantwortlich sind,
haben diese Einfluss auf das Storverhalten. Die Abbildung 6.5 vergleicht die Gleich-
und Gegentaktstorung fiir die Ausgangs- und Eingangsseite der Zweilevel- und der
NPC-Dreilevel-Topologie. Beide Varianten wurden mit einer konventionellen Leiter-
platte auf Basis von FR4 vermessen. Die Messergebnisse zeigen, dass eine NPC-
Dreilevel-Topologie bei den Gleich- und Gegentaktstorungen auf der Ausgangs- bzw.
Eingangsseite ab einem Frequenzbereich > 1 MHz um bis zu 15dB geringere Pegel
aufweist. Ein Teil des reduzierten Storspektrums ist auch hier auf die leicht reduzier-
te Schaltgeschwindigkeit in der NPC-Schaltzelle zuriickzufithren. Zwar ersetzt eine
Dreilevel-Topologie keinen Filter, aber es konnen aufgrund des geringeren Storspek-

trums ggf. Anforderungen an die Filter reduziert werden.
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Abbildung 6.5: Vergleich der Spannungspegel der Gleich- und Gegentaktstorung
in Abhéngigkeit von der Frequenz fiir eine Zwei- und Dreilevel-
Topologie bei einer Schaltfrequenz von 200 kHz.
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6.4 FiltermaBnahmen zur Reduzierung von

Oberschwingungen

6.4.1 du/dt-Filter

Das Ziel des du/dt-Filters ist die Reduzierung der Spannungsanstiegsgeschwindigkeit
und somit der hochfrequenten Oberwellen fiir die Motorleitung und den Motor selbst.
Zudem soll der du/d¢-Filter die Halbleiter von den Leitungs- und Motorkapazitédten
entkoppeln, damit durch diese keine zusatzlichen Verluste in den Halbleitern entstehen
[103, 105]. Ein charakteristisches Merkmal des du/d¢-Filters ist die Filterresonanzfre-
quenz, die hoher als die Schaltfrequenz ist und nur dampfend auf die hochfrequenten
Anteile wirkt. Dadurch fallen Filterkomponenten im Vergleich zum Sinusfilter, der im
nichsten Teilkapitel ndher beschrieben wird, deutlich kleiner aus. Der du/d¢-Filter
besteht aus einem LC-Tiefpass, der auch durch die Schaltzelle selbst zum Schwingen
angeregt werden kann und daher gedampft werden muss. Es gibt einige Varianten
mit unterschiedlichsten Vor- und Nachteilen, wie die Dampfungswiderstande in einem
du/dt-Filter angeordnet werden kénnen [106]. Die Filteranordnung mit einem Damp-
fungswiderstand Ry in Reihe zur Kapazitéit Cy, die in Abbildung 6.6 gezeigt ist, weist
im Vergleich zu den Varianten mit einem Dampfungswiderstand R; parallel zur Ka-
pazitat Cy oder Induktivitét L, die geringeren Verluste auf [106, 107]. Deswegen wird
diese Variante fiir die weiteren Untersuchungen verwendet. Die Ubertragungsfunktion

G(jw) fir diese Filteranordnung lautet wie folgt:

Qa _ ijfo +1
U, (jw)?LyCy+ jwR;Cy+1

€

G(juw) = (6.5)

Die Dampfungsverluste Pg, im Démpfungswiderstand R steigen proportional mit
der Schaltfrequenz f,, [105]:

PRf = Ul%ccffsw (66)

Daher ist diese Filteranordnung fiir hochtaktende Anwendungen nicht geeignet und
wird somit nur fir eine Schaltfrequenz von 16 kHz untersucht. Mit zuséatzlichem Kiihl-
aufwand des Dampfungswiderstandes ist eine weitere Steigerung der Schaltfrequenz
moglich [105].

Zur messtechnischen Untersuchung wurde ein du/d¢-Filter mit einer Flankensteilheit
von 10V /ns, was ungefahr der Flankensteilheit von IGBT-Halbleitern entspricht [108],
erstellt. Die Bauteilwerte des Filters sind in Tabelle 6.1 gezeigt. Die Berechnung der



136 6. Schnellschaltende Leistungshalbleiter im Antriebssystem
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Abbildung 6.6: Schaltbild eines du/dt-Filters mit schematischem Verlauf zwischen
Eingangs- und Ausgangsspannung.

Tabelle 6.1: Parameter fiir den du/d¢-Filter.

Parameter Wert
Filterinduktivitat Ly 1.2nH
Filterkapazitat C 2nF
Démpfungswiderstand Ry 66 €2

Bauteilwerte wurde nach der in [109] vorgeschlagenen Methodik durchgefiihrt (siehe
Anhang A.3). In Abbildung 6.7 ist der modulare Aufbau eines einphasigen Wechsel-
richters bestehend aus einer Hauptplatine, einer Schaltzelle auf Basis von FR4 und
dem du/dt-Filter, der fir die weiteren Messungen verwendet wurde, dargestellt. Die
Abbildungen 6.8 und 6.9 zeigen die Ergebnisse fiir die eingangs- und ausgangsseitige
Gleich- und Gegentaktmessung des Wechselrichters mit und ohne du/d¢-Filter bei ei-
ner Schaltfrequenz von 16 kHz, gemessen mit dem Versuchsaufbau aus Kapitel 6.1. Ab
einer Frequenz von 10 MHz ist der Einfluss des du/dt-Filters deutlich zu erkennen. Da-
bei treten Dampfungen von einzelnen Frequenzen von bis zu 25dB auf. Somit stellt
der du/dt-Filter eine gute Moglichkeit zur Reduzierung von Storspannungen durch
schnelle Schaltvorgange dar. Ein du/dt-Filter erméoglicht zwar schnelle Schaltvorgan-
ge und somit reduzierte Verluste in den Halbleitern, dennoch steigen aufgrund der
Verluste im Filter die Gesamtverluste im Wechselrichter an. Ausschlaggebender fiir
den praktischen Einsatz ist, ob die reduzierten Verluste im Halbleiter den Systemvor-
teil so erhohen, dass die Kosten der Komponenten fir den du/d¢-Filter kompensiert

werden konnen.
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du/dt-Filter Leistungsanschliisse

Schaltzelle Riickseite

\

Hauptplatine

Koaxiale Messbuchsen

Abbildung 6.7: Modularer Aufbau einer einphasigen Schaltzelle bestehend aus einer
Hauptplatine, einem modularen Leistungsmodul und einem modu-
laren du/d¢-Filter.
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Abbildung 6.8: Ausgangsseitig mit einer Stromzange gemessene Spannungspegel
der Gleich- und Gegentaktstorung in Abhéngigkeit von der Fre-
quenz mit und ohne du/dt-Filter bei einer Schaltfrequenz von
16 kHz.
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Abbildung 6.9: Eingangsseitig iiber eine Netznachbildung gemessene Spannungs-
pegel der Gleich- und Gegentaktstorung in Abhangigkeit von der
Frequenz mit und ohne du/d¢-Filter bei einer Schaltfrequenz von
16 kHz.

6.4.2 Sinusfilter

Beim Sinusausgangsfilter handelt es sich ebenfalls um einen Tiefpassfilter, mit dem
grofien Unterschied zum du/d¢-Filter, dass die Resonanzfrequenz dieses Filters un-
terhalb der Schaltfrequenz liegt. Dies hat zur Folge, dass nicht nur die Schaltflanken,
sondern auch das Tréagersignal geddmpft wird. Je nach Filterauslegung dndert sich da-
durch das Ausgangssignal von einer getakteten Wechselspannung zu einem annéhernd
sinusformigen Spannungsverlauf. Das reduziert nicht nur Reflexionen an Leitungen,
sondern kann auch die Verluste im Motor verkleinern [110]. Abbildung 6.10(a) zeigt die
untersuchte Filterstruktur bestehend aus einem LC-Glied und einem dazugehdérigen
RLC-Dampfungsnetzwerk, das zur Dampfung der Resonanziiberhohung des Filters
benotigt wird. Zudem kann bei einer niedrigen Filterkennfrequenz die Dampfung zu-

satzlich iber den Stromregler erfolgen, wie in [5] gezeigt wurde. Die Grundlagen zu
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diesem Filter wurden ebenfalls in [5] erarbeitet und die Ergebnisse fiir diese Arbeit

ubernommen.

Die Ubertragungsfunktion G(jw) des Filters kann durch folgende Substitution ver-

einfacht werden:

1 1 Rs C& Rs [Cs
2 = — 2 = D = — _— D = — h— 67
“or = T,04 wos = T 0 TV I =5V I, (6.7)

Mit diesen Substitutionen kann die Ubertragungsfunktion des Filters wie folgt be-

rechnet werden:

Wi ((jw)2 + (jw)2Dswos + wgg)
(Jw)* + (jw)32Dswos + (Jw)?(wis + wOwagg—; + wgf) +jw2D5w05w8f + wgfw?m
(6.8)

G(jw) =

Abbildung 6.10(b) zeigt den schematischen Verlauf der Ausgangsspannung dieser
Ubertragungsfunktion mit einer Anregung durch eine taktende Wechselspannung mit
einem Modulationsgrad von 0.8. Der Nachteil des Sinusausgangsfilters ist aufgrund
der niedrigen Filterkennfrequenz die Grofle der Filterkomponenten. Um eine Redu-
zierung der Baugrofie zu erreichen, muss die PWM-Frequenz méglichst hoch gewahlt
werden. Fir den Filter in dieser Arbeit wurde eine Filterkennfrequenz von 30kHz
gewahlt, die sich zwischen der Schaltfrequenz von 200 kHz und einer maximalen Mo-
dulationsfrequenz von 5kHz befindet. Zudem wurden als Rahmenbedingungen eine

Zwischenkreisspannung von 400 V und eine Filterinduktivitédt von 40 nH definiert. Ei-

Yut) w(t)
Ly LTI
O AT
oo ||
L5 g I N
U —_ Ca Uy, % f H
2 i I
Rs I I
o $ k
° Wwﬂﬂrf
t
(a) Schaltbild (b) Verlauf

Abbildung 6.10: Schaltbild eines Sinusfilters mit einem RsLsCs-Dampfungs-
netzwerk und dem schematischen Verlauf zwischen der Eingangs-
und Ausgangsspannung.
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ne Parametervariation zur Optimierung des Sinusfilters, welche in [5] durchgefiihrt

wurde, ergab fiir eine Filtergiite von 10 die in Tabelle 6.2 aufgelisteten Bauteilwerte.

Tabelle 6.2: Parameter fiir den Sinusausgangsfilter.

Parameter Wert
Filterinduktivitét Ly 40nH
Filterkapazitat C 680 nH
Dampfungswiderstand Rs 50 Q

Déampfungsinduktivitat Ls 165 pnH
Dampfungskapazitiat Cs 94 nF

Abbildung 6.11 zeigt den einphasigen Wechselrichter bestehend aus einer Hauptpla-
tine, einem Leistungsmodul auf Basis von FR4 und dem Sinusfilter mit den Bau-
teilen aus Tabelle 6.2. Der Sinusfilter dampft aber nicht nur die hochfrequenten
Spannungsanteile auf der Ausgangsseite, sondern kann auch das Schaltverhalten der
Halbleiter beeinflussen. Dies wird anhand einer Leerlaufmessung demonstriert. Abbil-
dung 6.12(a) zeigt die Messschaltung fiir die Leerlaufmessung mit einem Sinusfilter bei
einer PWM-Frequenz von 200 kHz. Dabei kann die Verlustleistung iiber die abgebende

Leistung der Quelle berechnet werden. Eine Vergleichsmessung ohne Filter zeigt aber

Sinusfilter Leistungsanschliisse

Hauptplatine

Stromsensor

Abbildung 6.11: Modularer Aufbau einer einphasigen Schaltzelle bestehend aus ei-
ner Hauptplatine, einem modularen Leistungsmodul und einem
modularen Sinusfilter.
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eine hohere Verlustleistung als mit Filter (siehe Abbildung 6.12(b)). Zudem zeigen
Messungen mit unterschiedlichen Totzeiten zwischen den Gatesignalen unterschiedli-
che Verlustleistungen. Abbildung 6.13 zeigt die Verlustleistung in Abhéngigkeit von
dieser Totzeit. Bei einer Totzeit von 500 ns ist eine Reduzierung der Verluste im Ver-
gleich zum Fall ohne einen Filter von 20 % festzustellen. Wird die Totzeit weiter bis
50 ns gesenkt, reduzieren sich die Verluste sogar um 42 %. Eine weitere Senkung fiihrt
wieder zur Erhohung der Verluste. Um den Einfluss des Filters auf das Schaltverhal-
ten besser zu veranschaulichen, zeigt Abbildung 6.14 den schematischen Unterschied
der Spannung Upg, des Gate-Signals T}, des Gate-Signals T, und des Spulenstroms
iy mit und ohne Filter. In Abbildung 6.14(a) ist zu sehen, dass nach Abschaltung
des Low-Side-Schalters Ty (ugs = 0) kein Umladevorgang dieses Halbleiters erfolgt.
Erst nach Ablauf der Totzeit t7,; zwischen den Schaltsignalen, beim Einschalten des
High-Side-Halbleiters T7 (ugs = high), erfolgt der Umladevorgang der jeweiligen Halb-
leiter und ein Wechsel der Spannung upg von 0 auf Upc. Aquivalent geschieht dieser
Vorgang beim Einschaltvorgang des Low-Side-Schalters. Bei der Variante mit einem
Sinusfilter entsteht ein Strom durch die Filterinduktivitat I, ;, der wie folgt berechnet

werden kann:

Upc _ Upc = Uout Uout
Lf(i'f'L) fswa Upc

toff

(6.9)

AT, =

Dabei wurde die Spannung des Low-Side-Schalters upg durch die Zwischenkreis-

15 T T
g —+&— ohne Filter
- Filter t,, = 100ns
- Filter t., . = 500
810- —x— Dilter tTot_ ns"I
-]
Iq 0 éo
Z
Crr .% 51
o D :
0
— =
7, G
ups [C; | G UOut >
0L - -
Rs 0 100 200 300 400
¢ o Spannung U (V)
(a) Messchaltung mit einem (b) Gemessene Verluste
Sinusausgangsfilter

Abbildung 6.12: Messschaltung zur Bestimmung der Leerlaufverluste mit einem Si-
nusfilter bei einer PWM-Frequenz von 200 kHz mit den dazugeho-
rigen Ergebnissen.
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Abbildung 6.13: Leerlaufverlustleistung der Messschaltung aus Abbildung 6.10(b)
in Abhéngigkeit von der Totzeit zwischen den High- und Low-Side-

Signalen.
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Abbildung 6.14: Vergleich der Signalverlaufe des High-Side-Halbleiters, des Low-
Side-Halbleiters, des Spulenstroms und der Ausgangsspannung
zwischen einer Schaltzelle mit und ohne Sinusfilter.

spannung Upe ersetzt. Wird keine Last an den Filter angeschlossen, alterniert der
dreieckformige Spulenstrom Alry um den Nullpunkt. Wird beim Sinusfilter der Low-
Side-Halbleiter T abgeschaltet (ugs = 0), 1ladt der negative Spulenstrom iz die Ka-
pazitit in Sperrrichtung wieder auf (siche Abbildung 6.14(b)). Wird nach Ablauf der
Totzeit der High-Side-Halbleiter eingeschaltet, ist die Spannung bereits umgeladen
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und es erfolgt ein Nullspannungsschalten. Aquivalent geschieht dies beim Einschalt-
vorgang, indem der positive Spulenstrom die Kapazitat entladt, sodass die Spannung
zum Schaltzeitpunkt bereits null ist. Dieses Nullspannungsschalten reduziert die Ver-
luste in den Halbleitern. Der Anstieg der Verlustleistung rechts und links vom Mini-
mum aus Abbildung 6.13 hat aber zwei verschiedene Ursachen. Wird die Totzeit zu
klein gewéahlt, ist der Umladevorgang noch nicht beendet und die Halbleiter schalten
mit einer gewissen Restspannung. Dies ist zwar immer noch effizienter, als die volle
Spannung zu schalten, fithrt aber trotzdem zu hoheren Verlusten. Wird die Totzeit
zu lange gewéahlt, treibt z. B. der positive Spulenstrom nach dem Umladevorgang den
Strom durch den inversen Kanal des Halbleiters T5. Bei einer Gate-Source-Spannung
ugs von 0V ist dies durch die geringere Riickwértsleitfahigkeit mit erhohten Verlusten
verbunden. Je langer der Spulenstrom durch den Riickwértskanal getrieben wird, de-
sto hoher werden die Verluste, wie die Messergebnisse aus Abbildung 6.13 bestétigen.
Ein weiterer Vorteil ist an dem Pulsmuster der Spannung upg aus Abbildung 6.14 zu
erkennen. Aufgrund der Umladung der Halbleiter sind je nach Stromstérke vor dem
Schaltvorgang die Spannungsflanken nicht mehr so steil, wodurch weniger Spannungs-

oberwellen entstehen.

Voraussetzung fiir das Nullspannungsschalten ist ein positiver und negativer Strom
durch die Induktivitdt der Spule. Ist der Laststrom null, ergibt sich fiir den in die-
ser Arbeit vorgestellten Filter bei einer Zwischenkreisspannung von 400V und ei-
nem Modulationsgrad von 0.8 der simulierte Verlauf aus Abbildung 6.15(a). Wie
aus Gleichung 6.9 zu entnehmen ist, verursacht eine sinusformige Ausgangsspannung
einen variablen Stromrippel. Da der Spulenstrom sowohl positiv als auch negativ
wird, ist iiber den gesamten Zeitraum Nullspannungsschalten (englisch: Zero-Voltage-
Switching (ZVS)) moglich. Wird eine Last an den Filter angeschlossen, addieren sich
der Rippelstrom der Spule und der Laststrom (siche Abbildung 6.15(b)). Ubersteigt
dann der Laststrom den halben Rippelstrom der Spule, wird der Strom durch die
Spule zeitweise nicht mehr negativ bzw. positiv und es erfolgt kein Umladevorgang
mehr und somit auch kein Nullspannungsschalten. Deswegen erfolgt nur noch im Be-
reich der Nulldurchginge des Ausgangsstromes ein Nullspannungsschalten. Um mit
einem Laststrom tiber den gesamten Zeitraum Nullspannungsschalten zu erreichen,
diirfte die Stromamplitude nie den halben Rippelstrom der Spule iibersteigen. Bei
einer ohmschen Last ist der Strom- und Spannungsverlauf phasengleich, daher tritt
der maximale Strom auch bei der maximalen Spannung auf. Dieses Spannungsmaxi-
mum Upytmar Wird in Abhéngigkeit von der Zwischenkreisspannung Upe und dem
Modulationsgrad M wie folgt berechnet:

UDC(1

UOut,max = + m) (610)
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Abbildung 6.15: Simulation des Stromverlaufs in der Induktivitdt des Sinusfilters
iiber eine Periodendauer 7, der Grundschwingung des Ausgangs-
signals bei einer Zwischenkreisspannung von 400 V, einer Indukti-
vitat von 40 pH und einem Modulationsgrad M von 0.8.

Wird diese Spannung in Gleichung 6.9 eingesetzt, kann der Stromrippel an diesem

Punkt berechnet werden:

Upc(1-m?)

1ol (6.11)

AILvaOut,mam =
Um im gesamten Zeitraum Nullspannungsschalten zu gewéhrleisten, miisste daher

folgende Bedingung an die Last gestellt werden:

AILvaOut,mar _ UDC(l B m2)

- > 6.12
2 8 fswly L (6.12)

Da diese Bedingung in vielen Anwendungen in Bezug auf die Bauteilwerte oder den
Laststrom schwer einzuhalten ist, wurden bereits in [111] dreiphasige Antriebssysteme
mit Sinusfiltern und variablen Schaltfrequenzen untersucht. Dadurch erhélt man einen
zusétzlichen Freiheitsgrad, um den Stromrippel in der Spule gezielt auf das Nullspan-
nungsschalten zu regeln. Ein zusétzlicher grofler Vorteil bei erfolgreicher Umsetzung
von Nullspannungsschalten mit einem Sinusfilter wére, dass die Einfliisse der Aufbau-
und Verbindungstechnik vernachlassigbar sein konnten. Da die Spannungsanstiegsge-
schwindigkeit um ein Vielfaches kleiner ist, wiirde sich der Einfluss von parasitiren
Induktivitaten stark reduzieren. Aber auch parasitare Kapazitdten wiirden nicht mehr
so stark ins Gewicht fallen, da die Umladezeiten, die durch parasitiare Kapazititen

verlangert wéren, durch die Totzeit nachgestellt werden konnten. Die Untersuchungen
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zum Nullspannungsschalten mit einem Sinusfilter stehen aber derzeit noch am Anfang.
Daher miissen noch einige Fragestellungen bzw. Themen wie z. B. die Auslegung des

Filters oder die Verluste im Filter untersucht werden.

Als Néchstes werden die Ergebnisse der Gleich- und Gegentaktmessungen mit ei-
nem Sinusfilter gezeigt. Der in Kapitel 6.1 beschriebene Versuchsaufbau ist auch fir
diese Messungen verwendet worden. Da der Sinusfilter fiir eine PWM-Frequenz von
200kHz ausgelegt ist, wurde diese Schaltfrequenz auch fiir die Messung verwendet.
Bei einem Laststrom von 1 A und einer reduzierten Zwischenkreisspannung von 50 V
ergibt sich bei dieser Schaltfrequenz kein dauerhaftes Nullspannungsschalten, was bis-
her den Regelfall widerspiegelt. Da ein Einsatz mit einer Schaltfrequenz von 200 kHz
ohne Sinusfilter in der Praxis kaum Bedeutung hat, ergibt auch ein Vergleich wenig
Sinn. Deswegen wurde als Referenzmessung das Messergebnis mit einem du/d¢-Filter
und einer Schaltfrequenz von 16 kHz herangezogen. Die Abbildungen 6.16 und 6.17
zeigen die Messergebnisse der ausgangs- und eingangsseitigen Gleich- und Gegen-

taktspannungen. Die hohere Dampfung im Frequenzbereich von < 10 MHz an den
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Abbildung 6.16: Ausgangsseitig mit einer Stromzange gemessene Spannungspegel
der Gleich- und Gegentaktstorung in Abhéngigkeit von der Fre-
quenz mit einem Sinusfilter und einem du/dt¢-Filter als Referenz-
messung.
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Abbildung 6.17: Eingangsseitig iiber eine Netznachbildung gemessene Spannungs-
pegel der Gleich- und Gegentaktstorung in Abhédngigkeit von der
Frequenz mit einem Sinusfilter und einem du/d¢-Filter als Refe-
renzmessung.

ausgangsseitigen Storspektren ist auf die geringe Filterkennfrequenz des Sinusfilters
zurlickzufiihren. Da in beiden Féllen hart geschaltet wird und beim Sinusfilter ho-
here Spannungspegel auftreten, kann die Annahme getroffen werden, dass die Fil-
terwirkung aufgrund von parasitaren Elementen im Filter ab einem Frequenzbereich
von > 10 MHz abnimmt. Eingangsseitig weist die Variante mit dem Sinusfilter bei
den meisten Frequenzen einen hoheren Storpegel auf, was auf die Schaltfrequenz von
200kHz im Vergleich zu 16 kHz zuriickzufiihren ist.
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6.4.3 Defected-Ground-Structure (DGS)-Eingangsfilter

Neben den Ausgangsfiltern kénnen auch Eingangsfilter verwendet werden, um Stor-
spannungen im Stromrichter zu reduzieren. Diese leiten Fehlerstrome, die tiber das
Erdpotenzial zuriick zur Stérquelle flieen, ohne Umweg iiber die Versorgungsleitung
zuriick. In diesem Kapitel werden aber nicht die verschiedenen Eingangsfilter erlau-
tert, sondern es wird ein fiir die Leistungselektronik neuer Ansatz ohne diskrete Bau-
elemente mit einer sogenannten ,Defected-Ground-Structure (DGS)“ untersucht. Die
Grundlage dieser Filter ist eine Mikrostreifenleitung bestehend aus einem Hin- und
Riickleiter. Die Idee der DGS-Filter besteht darin, durch strukturelle Verdnderung
der Massefliche die Eigenschaften so weit gegeniiber einer vollflichigen Massefliache
zu verdndern, dass sich filternde Eigenschaften einstellen. Da DGS-Filter vor allem
in der Hochfrequenztechnik Anwendung finden, zeigen bisherige Untersuchungen mit
DGS-Filtern Filterkennfrequenzen im Bereich 1 GHz bis 80 GHz [112-114]. Heutige
Leiterplattentechnologien ermoglichen diinne Schichtdicken mit einer ausreichenden
Spannungsfestigkeit flir leistungselektronische Anwendungen, mit denen kapazitive
Kopplungen erhoht und die Filterkennfrequenzen der DGS-Streifenleitungen deutlich
gesenkt werden konnen. In diesem Kapitel wird untersucht, ob DGS-Filter mit diinnen
Substraten die Storspannungen, verursacht von schnellen Schaltflanken bzw. Schalt-

frequenzen, im System messbar reduzieren konnen.

Abbildung 6.18 zeigt die grundlegende Funktionsweise einer DGS-Streifenleitung mit
zwei Aussparungen, die in [112] untersucht wurde. Durch die Aussparungen in der
Masseflache wird die Stromverteilung gestort und ein Stromfluss iiber den Rand der
Massefléche erzwungen (siche Abbildung 6.18(a)). Dieser verédnderte Strompfad fithrt
zu einer Erhohung der Induktivitdat in der Mikrostreifenleitung. Zudem kann eine
Licke in der Aussparung mit einer Lange ¢ eine zur Induktivitdt parallele Kapazi-
tit erzeugen. Das vereinfachte Ersatzschaltbild der DGS-Streifenleitung ist in Ab-
bildung 6.18 gezeigt. Aufgrund der Parallelschaltung aus der Kapazitit Cpgs und
Induktivitat Lpgs entsteht bei der Resonanzfrequenz eine Impedanzerhohung mit
einem Bandstoppverhalten. Abbildung 6.19(a) zeigt das Ersatzschaltbild dieser An-
ordnung mit einer Eingangs- und Ausgangsimpedanz Z,. Abbildung 6.19(b) zeigt den
schematischen Verlauf des Vorwarts-Transmissionsfaktors Ss; fiir diese Streifenleitung.
Die Kapazitit Cpgs in der Aussparung hat kaum Einfluss auf die Induktivitat der
Streifenleitung und ermoglicht durch Variation des Abstandes g die Resonanzfrequenz

dieses LC-Gliedes zu verandern bzw. einzustellen [112].



148 6. Schnellschaltende Leistungshalbleiter im Antriebssystem
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Abbildung 6.18: Aufbau einer DGS-Streifenleitung nach [112] mit dem
dazugehorigen Ersatzschaltbild.
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Abbildung 6.19: Ersatzschaltbild eines DGS-Filters mit schematischem Verlauf des
Vorwarts-Transmissionsfaktors So;.

Der Widerstand X kann fir diese Anordnung tber die Parallelschaltung der ein-

zelnen Impedanzen berechnet werden:

wLpas 1 1

X = wnp=—"——
te 0 VLpasCpas

= - w
1-w?LpesCpas  wolpas(} - 2)

(6.13)

Aus der Schaltungstheorie gilt fiir den Betrag des Vorwérts-Transmissionsfaktors |Sa |

bei der Grenzfrequenz f, folgender Zusammenhang [113]:
-1 1
Sl = (14 5559) == mit w = w, (6.14)

Wird Gleichung 6.13 in Gleichung 6.14 eingesetzt und nach Cpgs aufgelost, kann



6.4. Filtermafinahmen zur Reduzierung von Oberschwingungen 149

daraus die Kapazitdt ermittelt werden:

We

_ e 6.15
2Z0(wg —w?) ( )

Cpas =
Die Induktivitat kann ebenso durch Umstellen der Gleichung 6.14 oder aus der Reso-

nanzfrequenz berechnet werden:

1

—(27Tf0)2CDGS (6.16)

Lpgs =
Es gibt noch eine Vielzahl anderer Varianten zur Realisierung von DGS-Streifen-
leitungen, die in [113] untersucht wurden. Gegenstand dieser Arbeit ist es aber nicht,
eine DGS-Mikrostreifenleitung zu optimieren, sondern die Wirkung und Integration

in leistungselektronischen Anwendungen anhand einer Variante zu zeigen.

Durch Erweiterung dieser Geometrie zu einer Dreileiter-Anordnung, wie in Abbil-
dung 6.20 gezeigt, kann ein Gleichtaktbandsperrverhalten erreicht werden [114-116].
Die Gleichtaktstrome flieen dabei tiber die Leiter p und n iiber die strukturierte
Masseflache zuriick zur Storquelle. Ein wiinschenswerteres Verhalten als Eingangsfil-
ter ware nicht nur eine Bandsperre fiir eine Frequenz, sondern ein generelles Tiefpass-
verhalten sowohl fiir Gleich- als auch Gegentaktstorungen. Um dieses zu erreichen,
werden den DGS-Streifenleitungen parallele Flachenstiicke hinzugefiigt, wodurch ein
LC-Tiefpass entsteht (siche Abbildung 6.21).

Zur Verifikation der Filtereigenschaften einer DGS-Streifenleitung wurden zwei ver-
schiedene Prototypen mit unterschiedlichen Schichtdicken erstellt. Abbildung 6.22
zeigt den Aufbau mit einer Schichtdicke von 0.125mm mit dem dazugehorigen Er-

satzschaltbild. Die Flache des Filters betragt bei diesem Prototyp 70 mm x 70 mm.
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(a) Aufbau einer CM-DGS-Streifenleitung (b) Ersatzschaltbild

Abbildung 6.20: Aufbau einer CM-DGS-Streifenleitung nach [114] mit dem dazu-
gehorigen Ersatzschaltbild.
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Abbildung 6.21: Aufbau einer DGS-Streifenleitung mit kapazitiven Fléachen und
dem dazugehorigen Ersatzschaltbild [114].

Die aus dieser Geometrie resultierenden elektrischen Elemente sind von der Wahl der
Geometrieparameter a,b,l. und w,. abhéngig. Wiirde z. B. bei gleichbleibenden Au-
Benabmessungen die Lange [. vergroflert, wiirde die Flache der Kapazitat ansteigen
und die Schleifengréfle der Induktivitdat im gleichen Mafl abnehmen. Dies hétte zur
Folge, dass beide Parameter linear mit Variation von [. ab- oder zundhmen [116]. Der
zweite Prototyp, der aufgrund gleicher Geometriedaten nicht gezeigt ist, wurde auf
Basis von Polyimid mit einer Schichtdicke von 0.025 mm erstellt. Mithilfe dieses Pro-
totyps sollte gepriift werden, ob eine weitere Reduzierung der Schichtdicke messbare
Vorteile bringt. Zur Charakterisierung der unterschiedlichen DGS-Filter wurden die

Filterparameter messtechnisch bestimmt. Die Flachenkapazititen C), 4,4 und C), gna
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70 mm Liicke 0.2 mm Lpes
(a) DGS-Filter FR4 0.125 mm (b) Schaltung DGS-Filter

Abbildung 6.22: a) DGS-Filter mit einer Dicke 0.125 mm, Lange 70 mm und Breite
70mm. b) Schaltbild der DGS-Streifenleitung. Die Geometriepa-
rameter lauten ay, = 21 mm, by, = 29.5mm, [ = 41 mm und we
= 33.4mm [116].
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wurden mit einem LCR-Meter (Kethley E4980AL) gemessen. Zur Ermittlung der Fil-
terinduktivitdt Lpgs wurde am Eingang zwischen p4 und gnd, die Resonanzfrequenz
fp» gnd mit einem Netzwerkanalysator (VNA Tiny) gemessen und anschlieBend daraus

die Induktivitdt Lpgg wie folgt berechnet:

1

1
(27Tfp,gnd)2cp,gnd (6 7)

Lpas =

Die Resonanzfrequenz fiir die Gleichtaktfilter kann nach der Bestimmung der Induk-

tivitdt Lpgs mit folgender Gleichung berechnet werden:

1
fom = (6.18)
270\/(Crgna + Cpgna) Lpcs

Tabelle 6.3 vergleicht die Filterelemente zwischen der DGS-Streifenleitung auf Basis
von FR4 und PI. Vor allem bei der Kapazitét ist der Einfluss der Schichtdicke deutlich
zu erkennen, was wiederum Auswirkung auf die jeweilige Resonanzfrequenz hat. Die
messtechnische Bestimmung der Kapazitit Cpgg ist aufgrund von Kopplungen zu
der dariiberliegenden Lage nicht moglich. Auch analytische Ndaherungen verlieren bei
sehr diinnen Substraten ihre Giltigkeit. Simulative Naherungen ergeben aufgrund der
zusatzlichen kapazitiven Kopplungen, die parallel zur Liicke angeordnet sind, keine

genauen Werte. Deswegen wurde auf eine Angabe der Kapazitit Cpgg verzichtet.

Tabelle 6.3: Parameter der DGS-Filter.

Parameter FR4 0.125 mm PI 0.025 mm
Kapazitaten Cy, gnda,Cn gnd 450 pF 1800 pF
Filter-Induktivitat Lpgg 32nH 30.7nH
Resonanzfrequenz Gleichtakt foas 29.6 MHz 15.1 MHz

Zur Messung der CM- und DM-Stérspannung wurde auch hier eine Netznachbildung
verwendet, mit dem Unterschied, dass der DGS-Filter zwischen dieser und der Schalt-
zelle verschaltet ist (sieche Abbildung 6.23). Abbildung 6.24 zeigt die Messergeb-
nisse dieses Versuchsaufbaus mit einer DGS-Mikrostreifenleitung aus FR4-Material
(0.125mm) und aus Polyimid (0.025mm), gemessen bei einer Schaltfrequenz von
200kHz. Alle anderen Randbedingungen des Messaufbaus sind identisch zu den vor-
hergehenden Messungen. Der schwarze Verlauf entspricht einer Referenzmessung mit
identischem Aufbau ohne einen DGS-Filter. Die Ergebnisse zeigen, dass die DGS-
Mikrostreifen deutlich messbare Filtereigenschaften aufweisen und die Stérspannun-

gen bis zu 35dB reduziert werden. Aber auch der Einfluss der héheren Kapazitit des
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Abbildung 6.23: Schematische Darstellung des Messaufbaus mit einem DGS-Filter
und einer Netznachbildung (LISN).
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Abbildung 6.24: Eingangsseitig iiber eine Netznachbildung gemessene Spannungs-
pegel der Gleich- und Gegentaktstorung in Abhéangigkeit von der
Frequenz bei einer Schaltfrequenz von 200kHz von einer DGS-
Streifenleitung mit 0.125mm auf Basis von FR4, einer DGS-
Streifenleitung mit 0.025 mm auf Basis von PI und einer Ver-
gleichsmessung ohne DGS-Streifenleitung.
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diinnen PI-Substrates ist im Vergleich zum FR4 zu erkennen. Dabei ist eine Diffe-
renz zwischen den zwei Varianten von bis zu 23 dB messbar. Die Ergebnisse zeigen
das Potenzial von DGS-Streifenleitungen, ohne zuséatzliche diskrete Elemente mess-
bare Filterwirkungen erzielen zu konnen. Diese separat aufgebauten Filter kénnen in
die Platine des Umrichters integriert werden und dadurch das Storverhalten auf der

Eingangsseite kostengiinstig verbessern.

Eine weitere Moglichkeit, die DGS-Streifenleitungen zu integrieren, besteht darin,
diese direkt in eine Schaltzelle zu platzieren. Somit héatten auch Hersteller von Schalt-
zellen die Moglichkeit, Leistungsmodule mit verbesserten EMV-Eigenschaften zur
Verfiigung zu stellen. Abbildung 6.25 zeigt ein Konzept zur Integration der DGS-
Streifenleitung in eine vertikale Schaltzelle mit einem vierlagigen Aufbau [117]. Auf
der Ober- und Unterseite der Schaltzelle sind GaN-Halbleiter bzw. die Zwischenkreis-
kapazitidten platziert. Daher wurde die DGS-Streifenleitung in die Innenlagen der
Schaltzelle integriert. Die Halbleiter selbst wurden in die Aussparungen des Filters
gesetzt, wodurch eine vertikale Kontaktierung der Halbleiter mit den Zwischenkreis-
kapazitaten moglich ist (siehe Querschnitt in Abbildung 6.25). Aufgrund der ortho-
gonalen Durchfithrung der Leitungen durch die Kommutierungsschleife entsteht keine

Kopplung untereinander. Abbildung 6.26 zeigt die Vorder- bzw. Riickseite der Schalt-

Draufsicht Querschnitt

B B

— GaNPX
EZ Abstand a = 4.5 mm

Ly

t., GaNPX

Abbildung 6.25: Konzept zur Integration eines DGS-Filters in eine vierlagige
vertikale Schaltzelle [117].
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Zwischenkreiskapazitéiten Halbleiter GaNPx ~ Aussparung
DGS-Filter

50 mm

Steuerungsanschliisse 52 mm |

(a) Vorderseite (b) Rickseite

Abbildung 6.26: Vorder- und Riickseite der Schaltzelle mit integriertem DGS-
Eingangsfilter.

zelle mit integrierten DGS-Eingangsfiltern. Die Geometrieparameter wurden auf die
Grofle der Schaltzelle angepasst und betragen bei diesem Filter a = 22mm, b =
20mm, [, = 27mm und w, = 24 mm. Tabelle 6.4 zeigt die Filterparameter des in die
Schaltzelle integrierten DGS-Filters. Diese wurden identisch zu den Parametern aus
Tabelle 6.3 ermittelt. Aufgrund der geringeren Auflenmafle fallen die Filterelemente
kleiner aus, was auch in einer héheren Kennfrequenz im Vergleich zu den Filter-
strukturen aus Tabelle 6.3 resultiert. Abbildung 6.27 zeigt die Messergebnisse fiir die
Gleich- und Gegentaktstorung an der Eingangsseite. Aus den Messergebnissen kann
entnommen werden, dass im Vergleich zur Referenzmessung ohne Filter vor allem
bei der Gleichtaktstorung niedrigere Storpegel auftreten. Dies zeigt auch, dass DGS-
Streifenleitungen mit geringeren Abmessungen Filterwirkungen erzielen kénnen. Mit
einem vierlagigen PI-Aufbau kénnten die Ergebnisse ebenfalls noch weiter verbessert

werden.

Tabelle 6.4: Schaltzelle mit integriertem DGS-Filter.

Parameter Schaltzelle mit integriertem DGS-Filter
Kapazitaten Cy, gna, Cpgna 400 pF
Filter-Induktivitat Lpgs 26 nH

Resonanzfrequenz Gleichtakt fop, 34 MHz
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Abbildung 6.27: Eingangsseitig iiber eine Netznachbildung gemessene Spannungs-
pegel der Gleich- und Gegentaktstorung in Abhéngigkeit von
der Frequenz von einer Schaltzelle mit integrierten DGS-
Streifenleitungen und einer konventionellen Schaltzelle ohne DGS-
Struktur bei einer Schaltfrequenz von 200 kHz.

Zusammenfassend lasst sich sagen, dass sich durch gezielte Manipulationen von Lei-
terstrukturen messbare Filterwirkungen in leistungselektronischen Anwendungen er-
zielen lassen. Aufbau- und Verbindungstechniken mit Diinnschichttechnologien kon-
nen diese Filterwirkung deutlich verstarken. DGS-Filter stellen deswegen im Hinblick
auf Kosten und Zuverlassigkeit eine gute Moglichkeit dar, Storeinfliisse von schnellen

Halbleitern im System zu reduzieren.






157

7 Zusammenfassung und Ausblick

Diese Arbeit untersucht Aufbau- und Verbindungstechniken auf Basis von Leiterplat-
tentechnologien fiir schnelle Schaltvorginge in leistungselektronischen Anwendungen.
Dabei wurde der Fokus auf konventionelle Leiterplatten mit FR4, die Diinnfilmtechnik
mit Polyimid und die Integration der Leistungstransistoren in die Leiterplatte gelegt.
Transistoren mit kurzen Schaltzeiten haben den Vorteil, dass die Schaltverlustleis-
tung reduziert werden kann. Dies fiihrt zu geringerer thermischer Belastung bzw.
hoéherer Zuverlassigkeit oder ermoéglicht eine Erhohung der Schaltfrequenz. Schnelle
Schaltvorgénge werden durch parasitire Elemente limitiert, weshalb eine Optimie-
rung der Schaltzellen notwendig ist. Ziel war es, einen Aufbau mit méglichst geringen
parasitdren Elementen unter Beriicksichtigung von verschiedenen Aufbau- und Ver-
bindungstechniken zu entwerfen. Als Leistungsschalter wurden diskrete GaN-HEMTs
eingesetzt, die eine grofle Flexibilitdt bei der Anordnung bzw. beim Layout erlauben.
Im Vergleich zu anderen Anordnungen weist der vertikale Aufbau bei diinnen Sub-
straten mit den HF-Zwischenkreiskapazitaten auf der Oberseite und den Transistoren
auf der Unterseite die geringsten parasitdren Elemente auf. Eine geringe Schichtdicke
fithrt zwar zu kleinen Schleifeninduktivitaten, aber auch zu einer Erhéhung der Kapa-
zitat. Dies resultiert in ldngeren Schaltzeiten bzw. in hoheren Schaltverlustleistungen.
Der Einfluss der parasitidren Kapazitiat auf das Schaltverhalten hingt vor allem von
der Grofle der dquivalenten linearen Ausgangskapazitdt des Transistors ab. Zudem
wurde gezeigt, dass ein Optimum zwischen der parasitaren Induktivitdt und Kapazi-
tit existiert, indem das Uberschwingen nicht durch einen zusétzlichen Gatewiderstand
limitiert wurde und der Einfluss der Kapazitit vernachldssigbar war. Der Grundsatz
whur so schnell zu schalten wie notig — nicht wie moglich“ [118] kann fiir die Kommu-
tierungsschleife um den Zusatz ,nur so diinn wie notig — nicht wie moglich ergénzt
werden. Dies bestétigte auch eine Schaltmessung mit einer mittleren Dicke der Kom-
mutierungsschleife von 0.4 mm, in der ein tiberschwingungsfreies Schalten mit voller
Schaltgeschwindigkeit (Rgy = 0€Q) erreicht wurde. Dies zeigt, dass die Aufbauten
mittlerweile so niederinduktiv gestaltet werden kénnen, dass ein Uberschwingen beim
Schaltvorgang keine Limitierung mehr darstellt. Die Untersuchungen wurden auch auf

eine NPC-Dreilevel-Schaltzelle mit einer Zwischenkreisspannung > 400V erweitert.
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Aufgrund der erhéhten Anzahl an Bauelementen und der damit verbunden léange-
ren Pfade stellt dies eine grofiere Herausforderung fiir einen niederinduktiven Aufbau
dar. Um eine hohere Effizienz bei hohen Schaltfrequenzen mit Mehrlevel-Topologien
zu erreichen, ist es wichtig, ahnliche Schaltzeiten wie in einer Zweilevel-Schaltzelle
zu erzielen, da sonst der Vorteil der geringeren Schaltverlustleistung gemindert wird.
Der in dieser Arbeit vorgeschlagene vierlagige niederinduktive Aufbau zeigte geringe
Schleifeninduktivitdten von 1.2nH bis 2nH. Dieser Aufbau erméglicht das Schalten in
einer NPC-Topologie mit voller Schaltgeschwindigkeit ohne Uberschwingen oder Os-
zillationen der Ausgangsspannung. Auch hier gilt die Erkenntnis, die Substratschicht

nur so diinn wie nétig und nicht wie moglich zu wahlen.

Schaltzellen mit einer neuartigen Aufbau- und Verbindungstechnik wie die Integrati-
on der Transistoren in den Kern der Leiterplatte konnen zusétzliche Vorteile bieten.
Es konnte zum einen das Schaltverhalten noch weiter verbessert und zum anderen
der thermische Widerstand aufgrund einer besseren Warmespreizung im Vergleich
zu gehdusten Transistoren gesenkt werden. Auch bei der Montage der Transistoren
zeigten die integrierten Transistoren geringere mechanische Spannungen im Vergleich
zu einem konventionellen Aufbau. Bei der Diinnfilmtechnik erwies sich besonders die
Storfestigkeit bzw. das geringere Ubersprechen auf andere Leitungen als Vorteil ge-
geniiber herkémmlichen Leiterplatten. Die Dinnfilmtechnik muss aber aufgrund der

groflen kapazitiven Kopplungen mit Bedacht eingesetzt werden.

Gegenstand dieser Arbeit war, die verschiedenen Aufbau- und Verbindungstechniken
nicht nur im Hinblick auf die Schichtdicke bzw. elektrische Leistungsfahigkeit, sondern
auch auf die Eignung fir leistungselektronische Anwendungen bzw. die Zuverldssig-
keit zu untersuchen. Eine wichtige Fragestellung, die dabei geklért wurde, betrifft das
Verhalten der Spannungsfestigkeit fiir diinne Substrate. Durchbruchtests mit drei ver-
schiedenen Materialien FR4 NPG 150 0.1 mm, Hoch-7T;; MCL-E-700 0.1 mm und Poly-
imid RE775 0.025 mm zeigten bei Raumtemperatur charakteristische Durchbruchfes-
tigkeiten > 13kV. Bei Erhohung der Aulentemperatur kommen Materialien wie das
NPG 150 schnell an ihre Grenzen, daher sollten Materialien mit einem 7, > 150°C
eingesetzt oder die Schichtdicken erh6ht werden. Ein besonderer Fokus wurde zudem
auf die Zuverlassigkeit der Variante mit integrierten Transistoren in einem Leiterplat-
tensubstrat gelegt. Die durchgefithrten Lastwechseltests zeigten bei einem AT von
125°C fiir eine Schaltzelle mit dem Material TG-170 eine charakteristische Lebens-
dauer von 0.86 x 106 Zyklen und fiir das Material MCL-E-700 eine Lebensdauer von
1.53 x 10¢ Zyklen. Ausfallanalysen zeigten Risse zwischen der Chipoberflache und den
Vias, welche ohne Zerstorung des Moduls schwer detektierbar sind. Auflerdem wurde

eine Hochtemperaturlagerung bei 125 °C durchgefithrt, um alterungsbedingtes Ver-
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halten zu untersuchen. Nach einer Alterungsdauer von ca. 20000 h konnte aber keine
signifikante Anderung des Leckstroms, der Spannungsfestigkeit (bis 650 V) und der

Schwellspannung beobachtet werden.

Kurze Schaltzeiten von WBG-Transistoren haben nicht nur Einfluss in der Schaltzel-
le, sondern wirken sich im gesamten System aus. Deswegen wurden ergianzend Fil-
termafinahmen fiir verschiedene Standpunkte diskutiert. Werden WBG-Transistoren
verwendet, um die Verluste in den Transistoren zu senken, konnen du/d¢-Filter zur Re-
duzierung von Oberwellen eingesetzt werden. Messungen von Gleich- und Gegentakt-
storungen zeigten eine deutliche Verringerung von Stérspannungen mit einem du/dt-
Filter am Ausgang der Schaltzelle. Fiir Anwendungen mit einer hohen Taktfrequenz
wurde ein Sinusausgangsfilter ndher untersucht. Auch beim Sinusfilter konnte eine
Déampfung von Gleich- und Gegentaktstorungen aufgezeigt werden. Zudem zeigten
Messungen, dass die Verluste durch die Erhéhung der Schaltfrequenz zwar ansteigen,
aber der Sinusfilter vor dem Schalten die Kapazitit der Transistoren bereits entladt
und somit den Anstieg der Verluste begrenzt. Als Eingangsfilter wurde ein DGS-Filter
untersucht, bei dem durch gezielte Manipulation einer Streifenleitung filternde Eigen-
schaften entstehen. Die Messungen zeigen, dass mit DGS-Filtern Dampfungen bis zu
35dB fiir einzelne Frequenzbereiche erreicht werden. Dies belegt das Potenzial der

DGS-Filter auch fir leistungselektronische Anwendungen.

Das Potenzial von GaN-HEMTs kann erst mit einem optimierten Design und neu-
artigen Aufbau- und Verbindungstechniken voll ausgeschépft werden. Jedoch bieten
die unterschiedlichen Technologievarianten verschiedene Vor- und Nachteile. Da die
Leiterplattentechnologien kombinierbar sind, kénnten die Vorteile der einzelnen Vari-
anten in zukiinftigen Untersuchungen zusammengefasst werden. Es kénnen z. B. eine
Diinnfilmtechnik fiir Filter sowie DC-Signale und Dielektrika > 0.1 mm fiir dynami-
sche Signale wie Schaltvorgange eingesetzt werden. Des Weiteren kann eine Integration
der Transistoren die thermischen und mechanischen Eigenschaften verbessern. Dabei
sollte der Fokus nicht nur auf die Schaltzelle, sondern auch auf die umgebende Elek-
tronik gelegt werden. Auch das Potenzial des Sinusfilters, die Transistoren weich zu
schalten, kann durch gezielte Auslegung der Filterinduktivitiat oder auch Anpassung
der Schaltfrequenz noch weiter untersucht werden. Dies wiirde nicht nur die Verlus-
te in den Transistoren reduzieren, sondern konnte auch die Anforderungen an die

Aufbau- und Verbindungstechnik senken.
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Anhang

A.1 Parameter der FEM-Simulationen

Das FR4-Material ist eine Zusammensetzung aus einem Glasgewebe und einem Epoxid-
harz. Aufgrund der Gewebestruktur vom FR4-Material entstehen unterschiedliche
Warmeausdehnungskoeffizienten bzw. Langsausdehnungskoeffizienten in horizontaler
und vertikaler Richtung. Da in dieser Arbeit die Ausdehnung in vertikaler Richtung
ausschlaggebend ist, wird in der Simulation einfachheitshalber fir alle Achsen die
vertikale Warmeausdehnung angenommen. In den Tabellen A.1 und A.2 sind alle

Parameter, die in den FEM-Simulationen verwendet worden sind, aufgelistet.

Tabelle A.1: Materialparameter fiir FR4, Polyimid und Epoxidharzkleber(gehértet)

89, 91].
Parameter FRA4 Polyimid Kleber
Warmeleitfahigkeit (W/(mK)) 0.42 0.24 0.21
Glasiibergangstemperatur 7, (°C) 150 220 120

Ausdehnungskoeffizient <7, (1/K) 50 x 1076 25 x 1076 40 x 10-6
Ausdehnungskoeffizient > T, (1/K) 230x 1076 40x1076 170 x 106

Dichte (g/cm?) 2.0 1.47 1.1
E-Modul (GN/m?) 25 7.1 3.6
Poissonzahl 0.13 0.3 0.3

Zur Simulation des GaN-Halbleiters wurden Materialeigenschaften von Silizium ge-
wahlt, da nur eine sehr diinne Schicht GaN-Material auf ein Siliziumsubstrat aufge-

bracht wird und somit die Eigenschaften des Siliziums dominieren.
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Tabelle A.2: GaN und Kupfer Material Parameter [119].

Parameter GalN Kupfer
Wiérmeleitfahigkeit (W /(mK)) 100 393
Wiérmeausdehnungskoeffizient (1/K) 3.6x10°6 17 x10-6
Dichte (g/cm?) 2.1 8.94
E-Modul (GN/m?) 181 120
Poissonzahl 0.34 0.35

A.2 Doppelpuls-Schaltung fiir eine Zweilevel- und

NPC-Topologie mit Simulationsparametern

Mithilfe des Doppelpulstests ist es moglich, mit geringem Messaufwand das Schalt-

verhalten einer Schaltzelle zu evaluieren. Dazu ist es notwendig, die parasitaren Ele-

mente moglichst genau zu modellieren. Der Zwischenkreis besteht dabei aus einer

DC-Gleichspannungsversorgung, einer LF-Zwischenkreiskapazitat fiir den niederfre-

quenten Strom und einer HF-Zwischenkreiskapazitét fiir die hochfrequenten Umlade-

vorgéinge. Zur Ansteuerung der Gatesignale wurde der Signalgenerator Typ BNC 575

Pulse/Delay verwendet. Als Last wurde eine Spule mit einer Induktivitdt von 40 pH

eingesetzt. Abbildung A.1 zeigt die inverse Doppelpulsschaltung fiir eine Zweilevel-

Loc poy Ly
Revoy Doy ,_|
Epe ESR.p || ESRy» -l
Ugh Ry Coos —l—DJH Loy
Upc <> Cir Chr ) i
Revog Dy -
Wose ] esi Pl | s
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—_—

DC-

Abbildung A.1: Schematische Darstellung des Doppelpulstests fiir eine Zweilevel-

Schaltzelle.
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Topologie, die sowohl fiir die Messung als auch fiir die Simulation verwendet wurde.

Bei der NPC-Topologie gibt es nicht nur eine, sondern vier Kommutierungsschleifen.
Deswegen muss beim asymmetrischen Aufbau fiir jede Schleife ein Doppelpulstest
durchgefiihrt werden. Die in dieser Arbeit vorgestellte Schaltzelle wurde symmetrisch
erstellt, sodass nur Félle mit positiver Ausgangsspannung untersucht wurden. Abbil-
dung A.2 zeigt die Doppelpulsschaltung fiir die Kommutierung von 77 nach D, fir
den Fall mit upy; > 0 & iy > 0 und Abbildung A.3 von T}/ D; nach T3/T, fur den Fall
Uout > 0 & ipu < 0. Zu beachten ist hier, dass die Zustdnde aller Halbleiter korrekt
nachgebildet werden, da dies sonst zur Fehlinterpretation des Schaltvorgangs fiihren
kann. Auf eine Darstellung der Gateansteuerung ist bei der NPC-Schaltzelle aus Uber-
sichtsgriinden verzichtet worden. Diese ist aber identisch zur Zweilevel-Schaltzelle auf-
gebaut. Tabelle A.3 zeigt die fiir die Simulation bzw. Messung verwendeten Parameter.
Die angegebenen Werte entsprechen hierbei den Standard-Einstellungen. Parameter-

variationen sind den entsprechenden Kapiteln zu entnehmen.
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Abbildung A.2: Doppelpulstest fiir die Kommutierung von 7T} nach D;.
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Dé_ LP6

Abbildung A.3: Doppelpulstest fiir die Kommutierung von 77 /Dy nach T3/T}.

Tabelle A.3: Parameter fiir die Doppelpulstests.

Parameter Wert
Periodendauer T), 0.5ps
Tastgrad Drp 0.5
Totzeit t7,; 30 ns
Zwischenkreisspannung Upc 400V
Widerstand der Versorgungsleitung Rpc 0.1Q
Ersatzserienwiderstand der LF-Kapazitat ESR g 0.1Q
Ersatzserienwiderstand der HF-Kapazitat ESRyp 0.1Q
Gatevorwiderstand Rgy 1Q
Gatevorwiderstand Ravofs 1Q
LF-Zwischenkreiskapazitit Cpp 20pF
HF-Zwischenkreiskapazitit Cyp 400 nF
Kapazitat in der Gatezuleitung C, 3pF
Induktivitat der Versorgungsleitung Lpe 10pH

Ersatzserieninduktivitidt der LF-Kapazitiat ESLp 15nH
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Parameter Wert
Ersatzserieninduktivitat der HF-Kapazitit ESLyp OnH
Kommutierungsinduktivitat L, 1nH
Kommutierungsinduktivitat L, 1nH
Kommutierungsinduktivitat Lp;_g 1nH
Induktivitat der Gatezuleitung Ly, 3nH
Lastinduktivitat Loy 40 pH

A.3 Auslegung des du/dt-Filters

Zur Auslegung des du/dt-Filters wurde die vorgeschlagene Methodik nach [109] an-
gewandt. Dazu wird eine gewiinschte Spannungsanstiegsgeschwindigkeit definiert. Die
fir diesen Filter gewéhlte Spannungsanstiegsgeschwindigkeit du/dt betragt > 10 V/ns.
Wird die Spannungsanstiegsgeschwindigkeit zwischen 10 % und 90 % der Zwischen-

kreisspannung definiert, resultiert daraus die Anstiegsgeschwindigkeit wie folgt:

Upc,90% = Upc,10%
_Unc, , Al
du/dt (A1)

TTrise

Die Kennkreisfrequenz lasst sich aus der Anstiegszeit ¢, und dem Verhaltnis k=t peq [,

mit ~ 2 bestimmen.

o= (A2)

kttr \/Lfo

Mit Festlegung einer Zwischenkreisspannung und einem maximalen kapazitiven Strom

Icf,m,m kann die Induktivitat Ly bestimmt werden:

2 e 1U DC
_Z A3
d 3 Wo ICf,maa: ( )
Anschlieflend erfolgt die Berechnung der Kapazitat iiber die Kreisfrequenz:
1
Cy = (A.4)

=3
woLy



166 Anhang

Zuletzt kann der Dampfungswiderstand fiir den aperiodischen Grenzfall mit @) = 0.5

wie folgt berechnet werden:

1 [Ly
Ry=—\/—= (A.5)
Tabelle 6.1 zeigt die fiir diesen Filter nach diesem Vorgehen ermittelten Parameter.
Da eine Spannungsanstiegsgeschwindigkeit von > 10V /ns gewiinscht war, wurde bei

den Bauteilwerten auf den hoheren Wert aufgerundet.
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Abkturzungsverzeichnis

Abkiirzung Bedeutung

AlGaN Aluminiumgalliumnitrid

AIN Aluminiumnitrid

ANPC Active-Neutral-Point-Clamped
DCB Direct-Copper-Bonded

DGS Defected-Ground-Structure

DIP Dual-In-Line-Package

DUT Device-Under-Test

FEM Finite-Elemente-Methode

ESL Equivalent-Series-Inductance
ESR Equivalent-Series-Resistance

FC Flying-Capacitor

FET Feldeffekttransistor

GaN Galliumnitrid

HEMT High-Electron-Mobility-Transistor
HF Hochfrequenz

IGBT Insulated-Gate-Bipolar-Transistor
NPC Neutral-Point-Clamped
MOSFET Metal-Oxide-Semiconductor-Field-Effect-Transistor

QFN

Quad-Flat-No-Leads-Package
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PEEC Partial-Element-Equivalent-Circuit
PCB Printed-Circuit-Board

PI Polyimid

POL Power-Overlay

PWM Pulsweitenmodulation

SiC Siliziumkarbid

SiP System-in-Package

SIP Single-In-Line-Package
SoC System-on-Chip

SOP Small-Outline-Package
THD Total-Harmonic-Distortion
TO Transistor-Outline

WBG Wide-Bandgap

ZVS Zero-Voltage-Switching
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Symbolverzeichnis

Allgemeine Darstellung

Formelzeichen Bedeutung

x(1) Zeitliche Funktion
X Effektivwert

X Mittelwert

X Spitzenwert

X' Belag

X Komplexe Zahl

X Matrix

X(s) Laplace-Bereich

Lateinische Formelzeichen

Formelzeichen Bedeutung Einheit
A Oberflache m?
Acu/Chip)Vias Kupfer-, Via- oder Chipoberfliche m?, mm?
a Abstand zwischen zwei Halbleitern mm

aGr Abstand zwischen Leiter G und Leiter R mm

g Fillgrad —

ar, Lange der Aussparung im DGS-Filter mm

B Magnetische Flussdichte T

by, Breite der Aussparung im DGS-Filter mm

C Kapazitat F, pF

Co Kapazitat bei Vakuum pF
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Chb Diodenkapazitat pF
Che Zwischenkreiskapazitét nF
Chas Kapazitiat des DGS-Filters pF
Cpajas/ps Drain-Gate-, Gate-Source-, Drain-Source-Kapazitdt  pF
Ceq.0 Ladungsbezogene lineare Ausgangskapazitit pF
Cy Filterinduktivitat nF
Ca.r Kapazitat der Leitung G/R nF
Cyr Kapazitat fir hochfrequente Strome nkF
Crssjoss/rss Eingangs-, Ausgangs- und Riickkopplungskapazitit  pF
Crr Kapazitat fiir niederfrequente Strome pF
Cm Kopplungskapazitét pF
Ch/n,gnd Kapazitit des Leiters n gegen GND pF
Cprobve Parasitare Kapazitat im Tastkopf pF
Cp/p,gnd Kapazitit des Leiters p gegen GND pF
CppS/pDGIpGS Parasitare Aufbaukapazitiaten beim Halbleiter pF
Cok+JpK-JpK P Parasitdare Aufbaukapazitiaten zum Kiihlkorper pF
Cs Dampfungskapazitét nF
Co/n Fourierkoeffizient A%
D Déampfungsgrad —
Dy Dampfungsgrad eines Filters —
Dy, Déampfungsgrad einer Streifenleitung —
Dr Tastgrad —
Dy Dampfungsgrad des Dampfungsnetzwerks —
dpiten Pitch zwischen zwei Vias mm
d Sicherheitsabstand zum Chiprand mm
dvia Durchmesser Via mim
d, Abstand zwischen ersten und letzten Via in y- mm

Richtung
dy(via) Optimaler Abstand zwischen zwei Vias in y-Richtung mm
d, Abstand zwischen ersten und letzten Via in x- mm
Richtung
dy(Via) Optimaler Abstand zwischen zwei Vias in x-Richtung mm

dyij2/3 Dicke der Prepregs bzw. des Kerns min
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fenm

fom

fsw

1

Ic
Iearpm
Ic; maz
Ipss
Ips/ps

Igr

Elektrische Feldstarke

Kritische elektrische Feldstarke

Schaltenergie

Schaltenergie mit einem Laststrom 0 A
Schaltenergie im Halbleiter mit Laststrom 0 A

Schaltenergie hervorgerufen durch parasitare Kapazi-

tdten mit Laststrom 0 A
Elektrisches Feld in x-, y- oder z-Richtung

Kritisches elektrisches Feld bei einer Ausfallwahr-
scheinlichkeit von 10 %

Elementarladung
Ausfallwahrscheinlichkeit

Normalkraft

Frequenz

Resonanzfrequenz
Gleichtakt-Resonanzfrequenz
Gegentakt-Resonanzfrequenz
Schaltfrequenz

Ubertragungsfunktion

Léange der Liicke im DGS-Filter

Dicke der Dielektrika

Stromstérke

Kollektor-Strom

Gleichtaktstrompegel bzw. Gegentaktstrompegel
Maximaler Strom durch die Filterkapazitéit
Leckstrom

Drain-, Source- bzw. Drain-Sourestrom
Stromstérke der Leitung G bzw. R
Laststrom

Strom durch die Induktivitat L
Storstrom

Quellenstrom

Leiterstrome in den Phasen U, V und W

V/m, kV/mm
V/m, kV/mm
nd
nJ
nJ
nJ

kV/mm
kV/mm

eV

e



172 Symbolverzeichnis
I Stromstéirke der Schleife 1 A
7 Nummer der Priflinge —

Stromdichte A/m?

k Magnetische Kopplung —
kp Boltzmann-Konstante J/K
ky Verhaltnis ¢ pear [, —
L Induktivitat H
Lpe Induktivitat der Versorgungsleitung nH
Lpays Drain-, Gate-, Sourceinduktivitét nH
Lpas Induktivitat des DGS-Filters nH
Lgsr, Serieninduktivitit einer Kapazitéat nH
Loy Externe parasitare Induktivitét nH
Ly Filterinduktivitat nH
Lgir Induktivitat der Leitung G bzw. R nH
Lyp Schleifeninduktivitdt in einer NPC-Topologie nH
Lk Kommutierungsinduktivitat nH
Liast Induktive Last mH
Ly, Gegeninduktivitét nH
Lot Lastinduktivitéat nH
L, Parasitiare Induktivitdten von Leitungen nH
Lg Gesamtlange Leiter cm
Lschicife Schleifeninduktivitat nH
L1122 Figeninduktivitat H
L12/21 Gegenlnduktwltat H
Ls Démpfungsinduktivitat nH
L, Kommutierungskreis-Induktivitat nH
le Lange der kapazitiven Fliache im DGS-Filter mm
M Modulationsgrad —
MR Median Rank —
M, Anzahl der Vias in y-Richtung —
mg Flankensteilheit V/s
Np Anzahl der Donatoren pro Volumen 1/m3
N, Anzahl der Vias in x-Richtung —
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Rg

RLast

Ry

Ron ,Spez.

Rq

Fith7 Konduktion
Rth,Kom)ektion

Rth,Strahlung
RVia

Windungszahl der Schleife 2
Gesamtanzahl an Priflingen
Abzufithrende Warmeleistung
Durchlassverluste

Warmeleistung durch eine interne Quelle
Démpfungsverluste im Widerstand Ry
Sperrverzogerungsverluste

Schaltverluste

Schaltverluste im Halbleiter mit Laststrom 0 A
Verlustleistung

Dielektrische Verluste

Gitefaktor

Sperrverzogerungsladung

Widerstand

Leiterbahnwiderstand

Widerstand der Versorgungsleitung
Widerstand des Testgerates
Durchgangswiderstand

Drain-, Gate-, Sourcewiderstand

Serienwiderstand einer Kapazitét

Eingangs- bzw. Ausgangswiderstand am Leiter R

Externer parasitarer Widerstand

Dampfungswiderstand des du/d¢-Filter bzw. des Si-

nusfilters

Kanalwiderstand
Lastwiderstand
Lastwiderstand am Leiter G
Spezifischer Widerstand
Innenwiderstand der Quelle
Warmewiderstand Konduktion
Wiéarmewiderstand Konvektion

Warmewiderstand Strahlung

Ohmscher Widerstand der Vias

====32 =2 = = =

k<2

Qm?, QOmm?

K/W
K/W
K/W
m¢)
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Raviavory Gatevorwiderstand des Ein- bzw. Abschaltpfades Q
Ry Zuverlassigkeit —

R js Warmewiderstand zwischen Sperrschicht und Kiithler K/W

Sa1 Vorwarts-Transmissionsfaktor dB

S /ea)=)—- Schalterzustand —

S Breite der Kupferfliche an der Unterseite mm

T Temperatur °C

THD Gesamte harmonische Verzerrung —

T. Oberflichentemperatur °C

T, Glasiibergangstemperatur °C

T; Sperrschichttemperatur °C

T, Periodendauer s

t Zeit s

ty Pulsbreite S

ty Abfallzeit ns

tonjoff Ein- bzw. Ausschaltzeit S

tpeak Zeitdauer bis zum Erreichen der Amplitude S

t, Anstiegszeit ns

tiot Totzeit ns

- Sperrverzogerungszeit S

U Spannung \Y%

Usr Durchbruchspannung V., kV

UBRr10% Durchbruchspannung beim Quantil der Weibull- kV
Verteilung

Ucm.pm Gleichtakt- bzw. Gegentaktspannungspegel dBuV

Uck/cE Collector- bzw. Gate-Emitter-Spannung \%

Upc Zwischenkreisspannung \Y

Ubsjasjap Drain-Source-, Gate-Source- bzw. Gate-Drain- V
Spannung

Ua/r Spannung der Leitung G bzw. R \Y%

Unv DC-Hochspannungsquelle kV

Uout Filterausgangsspannung \Y%

Up Phasenspannung \Y%
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U, Quellspannung \Y%

URrEe/RL Spannung am Widerstand Rg bzw. Ry, A%

Usr Storspannung \Y

Ui Schwellspannung \Y

Usino Schwellspannung (0 Zyklen) \Y%

Uqfe Ausgangs- bzw. Eingangsspannung \Y

Uo/U0/VOjWO Ausgangsspannungen gegen virtuellen Nullpunkt \Y

Uy juw v Leiterspannungen A%

UUNJVNIWN Strangspannungen \Y%

UNOQ Sternspannung \Y%

w Breite der Kupferfliche an der Oberseite mm

we Breite kapazitive Flache beim DGS-Filter mm

WDrift Driftzone m

X Reaktanz 0

Xio Reaktanz des DGS-Filters Q

Z Impedanz Q

Zo Eingangs- bzw. Ausgangsimpedanz Q
Griechische Formelzeichen

Formelzeichen Bedeutung Einheit

ak Wiérmeiibergangskoeffizient W/(m2K)

15} Formfaktor —

o Verlustfaktor —

o Eindringtiefe m

€ Permittivitat (As)/(Vm)

&y Relative Permittivitat —

s Emissionsgrad —

€0 Elektrische Feldkonstante (As)/(Vm)

i Charakteristische Lebensdauer kV

K Elektrische Leitfahigkeit 1/Qm
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A Wiérmeleitfahigkeit W/(mK)
A Ausfallrate 1/s
Aw Wellenlange m
I Magnetische Permeabilitét (Vs)/(Am)
Lo Magnetische Feldkonstante (Vs)/(Am)
. Permeabilitatszahl —

L, Beweglichkeit der Elektronen m?/(Vs), cm?/(Vs)

p Raumladungsdichte (As)/m?

Ps Spezifischer Widerstand Qm

o Mechanische Spannung N/m?

Ou Von-Mises Vergleichsspannung N/m?

Tuly/ Normalpannung in x, y, oder z-Richtung N/m?

Tay/yz]zz Scherspannungen in xy, yz, oder xz-Richtung N/m?

b, Magnetischer Fluss erzeugt von Schleife 1 Wb

Py Magnetischer Fluss von Schleife 1 in Schleife 2 Wb

oM Phasenwinkel der Modulationsfunktion rad

©On Phasenverschiebung der n-ten harmonischen Schwin- rad
gung

v Verketteter magnetischer Fluss Wb

w Kreisfrequenz 1/s

We Grenzkreisfrequenz 1/s

Wy Grundschwingungskreisfrequenz 1/s

wo Kennkreisfrequenz 1/s

Wot Kennkreisfrequenz-Filter 1/s

WorL Kennkreisfrequenz -Streifenleitung 1/s

Wos Kennkreisfrequenz-Dampfungsnetzwerk 1/s
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