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Kurzfassung

Der IGBT („Insulated Gate Bipolar Transistor“) hat in leistungselektronischen Systemen
große Verbreitung. Leistungselektronische Systeme dienen zur Wandlung von elektrischer
Energie für verschiedene Anwendungsfälle. Sie werden beispielsweise in Elektrofahrzeugen
oder Windenergieanlagen eingesetzt.
Besonders in Elektrofahrzeugen kann der spontane Ausfall des leistungselektronischen Um-
richters einen sicherheitskritischen Fahrzustand darstellen. Mit einem Zustandsüberwachungs-
system sollen daher Alterungseffekte in der Aufbau-Verbindungstechnik des Leistungshalblei-
teraufbaus erkannt werden.
In dieser Arbeit werden die klassischen Alterungsmechanismen Lotschicht- und Bonddraht-
degradation betrachtet. Es wird eine Messschaltung vorgestellt, die dazu in der Lage ist,
an einem IGBT-Modul die Durchlassspannung und die Zeitdauer des Ausschaltvorgangs
(Ausschaltzeit) zu messen. An einem geöffneten IGBT-Modul mit geschwärzter Oberfläche
wird gleichzeitig die Oberflächentemperatur der IGBT-Chips betrachtet. Die Abhängigkeit
der Durchlassspannung und der Ausschaltzeit von der virtuellen Sperrschichttemperatur des
IGBTs werden im Rahmen dieser Arbeit betrachtet.
Abschließend wird ein Verfahren vorgestellt, das es erlaubt mittels einer kombinierten Auswer-
tung von Durchlassspannung und Ausschaltzeit Veränderungen in der Bonddrahtverbindung
zu erkennen. Das Verfahren wurde experimentell validiert, indem an einem geöffneten IGBT-
Modul Bonddrähte durchtrennt wurden. Das beschriebene Verfahren zur Alterungsdetektion
ist auch an einem kommerziell verfügbaren geschlossenen IGBT-Modul einsetzbar.

Schlagworte:
Halbleiter, Insulated Gate Bipolar Transistor (IGBT), Chiptemperatur, Temperature Sensitive
Electrical Parameter (TSEP), Ausschaltzeit, Durchlassspannung



Abstract IX

Abstract

The IGBT has a widespread use in power electronic systems. Power electronic systems are
used for energy conversion in different applications like electric vehicles or wind power plants.
The sudden failure of the power converter especially in electric vehicles may cause a safety-
critical driving condition. Therefore, a condition monitoring system shall detect ageing effects
in the connection technology of the power semiconductor structure.
In this work, the classical ageing mechanisms solder layer and bond wire degradation are
discussed. A measurement board is introduced which is able to measure the on-state voltage
and the turn-off delay time of an IGBT module. In addition, an infrared camera measures
meanwhile the surface temperature at an opened and blackened IGBT module. The dependen-
cy of on-state voltage and turn-off delay time on the virtual junction temperature of the IGBT
is discussed within the scope of this work.
Finally, a method is introduced which allows the detection of changes in the bond wire
connection based on a combined evaluation of on-state voltage and turn-off delay time. This
method is experimentally validated by cutting the bond wires to simulate a degradation in
the bond wire connection. The described method for ageing detection is also applicable to
commercially available closed IGBT modules.

Key words:
semiconductors, Insulated Gate Bipolar Transistor (IGBT), chip temperature, Temperature
Sensitive Electrical Parameter (TSEP), turn-off delay time, on-state voltage
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1 Einleitung

Diese Arbeit beschäftigt sich mit einem Zustandsüberwachungssystem für IGBT-Module.
Die ersten Veröffentlichungen zum Insulated Gate Bipolar Transistor (IGBT) finden sich nach
[1] in den Jahren 1979-1980 [2], [3], [4] und [5]. Im Jahre 2016 hat der Weltmarkt für IGBTs
(Module und diskrete Bauteile) bereits eine Größe von 4,392 Milliarden US-Dollar, dessen
Marktführer die Infineon Technologies AG ist mit 26,6% [6].
In leistungselektronischen Umrichtern mit Spannungen oberhalb von 200V hat der IGBT
große Verbreitung [7], [8]. Eingesetzt werden diese Umrichter zur Wandlung elektrischer
Energie für verschiedene Anwendungsfälle. Diese Arbeit entstand im Rahmen eines Wind-
energieprojekts, dem Fraunhofer Innovationscluster „Leistungselektronik für Regenerative
Energieversorgung“. Ausgangsbasis waren die Ergebnisse des RELIAWIND-Projekts [9]. Da-
nach wird 13% der Gesamtausfallrate in Windenergieanlagen durch den Umrichter verursacht.
Im Rahmen dieser Arbeit werden die Ausfallmechanismen Lotschichtdegradation und Bond-
drahtablösung behandelt. Die Betrachtung weiterer Ausfallursachen in Windenergieanlagen
findet sich in [10].
Ein Zustandsüberwachungssystem für den Umrichter kann dazu beitragen, Schäden am
elektrischen System frühzeitig zu erkennen und somit kostenintensive Stillstandszeiten der
Windenergieanlage zu vermeiden. Wenn eine Degradation vor dem Komplettausfall des Um-
richters erkannt wird, können ab diesem Zeitpunkt mit hochauflösender Messtechnik die
genauen Ausfallmechanismen gezielter untersucht werden. Diese Kenntnisse können dazu
dienen, das elektrische System zu verbessern.
In Elektrofahrzeugen stellt der unerwartete Ausfall des elektrischen Systems einen sicherheits-
kritischen Fahrzustand dar. Die frühzeitige Erkennung von Schäden am elektrischen System
ist notwendig, um den Fahrer zu warnen und das Fahrzeug rechtzeitig in einen Notbetrieb zu
überführen.
Eine bekannte Ausfallursache von IGBT-Modulen ist eine Verschlechterung der Aufbau-
Verbindungstechnik des Moduls (vgl. Kap. 2). Dabei verschlechtern sich in der Regel die
kollektorseitige Lotschicht und die Bonddrähte auf der Emitterseite. Um die zu erwartende
Lebensdauer bei gegebener Modulbeanspruchung zu berechnen, werden Lebensdauermodelle
angewendet (vgl. Kap. 2.4). Schäden in der Kontaktierung führen zu einem Anstieg der Durch-
lassspannung. Die Durchlassspannung kann daher als Alterungsindikator verwendet werden
[11], [12]. Die Herausforderung in der Auswertung der Durchlassspannung besteht allerdings
darin, dass die Durchlassspannung zusätzlich von der (virtuellen) Sperrschichttemperatur
des IGBTs abhängig ist (vgl. Kap. 3.1 und 6.6). Ein Ansatz zur Berechnung der virtuellen
IGBT-Sperrschichttemperatur aus den Durchlass- und Schaltverlusten mit dem thermischen
Netzwerk findet sich in [13], [14]. Elektrische Größen des Leistungshalbleiters, die sich mit
der virtuellen Sperrschichttemperatur ändern, werden temperatursensitive Parameter (TSEPs)
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genannt. Die Auswertung von TSEPs ist eine weitere Möglichkeit zur Bestimmung der virtu-
ellen Sperrschichttemperatur [15]. Beispielsweise in [16], [17] und [18] werden TSEPs zur
Bestimmung der Sperrschichttemperatur genutzt.
In dieser Arbeit wird eine kostengünstige Messschaltung vorgestellt zur Messung der Durch-
lassspannung und der Ausschaltzeit an einem 1700V 1000A-IGBT-Modul. Durch eine kom-
binierte Auswertung von Durchlassspannung und Ausschaltzeit lassen sich Veränderungen in
den Bonddrähten direkt feststellen.
Diese Arbeit gliedert sich folgendermaßen: Zu Beginn werden in Kapitel 2 Alterungseffekte
in Leistungshalbleitermodulen vorgestellt. Da das Auftreten bestimmter Alterungseffekte
von dem jeweiligen Modulaufbau und der Belastung des Moduls abhängt, werden anhand
ausgewählter Literaturquellen Alterungsmechanismen dargestellt. Die Auswirkung einer sich
zyklisch verändernden Sperrschichttemperatur auf die Lebensdauer des Moduls wird gezeigt.
In Kapitel 3 werden verschiedene temperatursensitive Parameter am betrachteten IGBT-
Modul vorgestellt. Anhand der Messergebnisse aus Einzelpulsversuchen wird die Eignung
der verschiedenen TSEPs zur Bestimmung der virtuellen Sperrschichttemperatur diskutiert.
Ausgewählt werden in diesem Kapitel die Durchlassspannung und die Ausschaltzeit.
Kapitel 4 beschreibt die Messschaltungen für die Durchlassspannung und die Ausschaltzeit.
Die Messschaltungen werden außerdem dahingehend untersucht, inwieweit ihr Messergebnis
durch Schwankungen der Umgebungstemperatur beeinflusst wird. Die Messschaltung für die
Ausschaltzeit zeigt nur einen vernachlässigbaren Einfluss der Umgebungstemperatur auf das
Messergebnis. Für die Messschaltung der Durchlassspannung werden Ursachen des Einflusses
der Umgebungstemperatur ausführlich diskutiert. Ein weiterer Fokus liegt in diesem Kapitel
auf den Gesamtkosten der Messschaltung.
In Kapitel 5 wird zunächst der Versuchsaufbau im Detail beschrieben, an dem anschließend
die Messungen vorgenommen werden. Es steht ein geöffnetes geschwärztes IGBT-Modul zur
Verfügung, an dem im Betrieb die Oberflächentemperatur mit einer Infrarot-Kamera gemessen
werden kann. Die Messzeitpunkte für Durchlassspannung und Ausschaltzeit werden in diesem
Kapitel definiert.
Kapitel 6 zeigt die Messergebnisse am geöffneten IGBT-Modul. Das IGBT-Modul schaltet
einen 400A-Sinusstrom mit einer Grundfrequenz von 1Hz. Es zeigt sich mit der Infrarot-
Kamera, dass in diesem Betriebspunkt die mittleren Oberflächentemperaturen der IGBTs
deutlich von der Temperatur der Bodenplatte abweichen. Eine Vorhersage der virtuellen
Sperrschichttemperatur über die Ausschaltzeit ist möglich, bei Kenntnis der entsprechenden
Gleichung.
In Kapitel 7 wird ein Verfahren vorgestellt, um durch eine kombinierte Auswertung von
Durchlassspannung und Ausschaltzeit direkt Rückschlüsse auf eine Veränderung der Bond-
drahtkontaktierung zu ziehen. Es werden abschließend zur Validierung nacheinander Bond-
drähte durchtrennt. Das Verfahren ist dazu in der Lage, diese Veränderung der Bonddrähte zu
detektieren.
Diese Arbeit schließt ab mit einer Zusammenfassung, in der auch weiterer Forschungsbedarf
als Ausblick aufgezeigt wird.
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2 Alterungseffekte in
Leistungshalbleitermodulen

2.1 Aufbau des betrachteten IGBT-Moduls

Das IGBT-Modul FF1000R17IE von Infineon ist ein Halbbrücken-Modul mit einer Stromtrag-
fähigkeit von IC,D = 1000A und einer maximalen Sperrspannung von UCE,S = 1700V nach
[19]. Im Gehäuse ist weiterhin ein NTC-Widerstand zur Temperaturmessung der Bodenplatte
verbaut. Der Gehäuse-Typ wird PrimePack 3 genannt.
In Abb. 2.1 ist ein ANSYS Q3D-Modell des betrachteten IGBT-Moduls dargestellt. Insgesamt
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Im Bereich der Windenergie oder Traktion werden Phasenmodule mit hohen Schaltleistun-
gen benötigt. Infineon bietet für diese Einsatzfelder unter anderem das Modul
FF1000R17IE4D_B2 mit einem Nennstrom von 1000 A und einer Sperrspannung von 1700 V
an [1]. Abbildung 3.1 zeigt ein CAD-Modell des internen Aufbaus des Moduls im Prime-
PACK1. Das Modul besteht aus sechs parallel geschalteten IGBT-4 Halbbrücken. Jede Halb-
brücke wird durch zwei IGBTs mit je einer antiparallel geschalteten Diode gebildet. Eine
detaillierte Darstellung einer einzelnen Halbbrücke folgt in Abbildung 3.4.
Die aufwendige Verbindungstechnik innerhalb des Moduls stellt eine große Herausforde-
rungen dar. Der diskrete IGBT-Chip wird kollektorseitig auf eine Kupferfläche gelötet, wie
in Abbildung 3.2 zu sehen ist. Diese Kupferfläche wird zur Kontaktierung des Chips genutzt
und muss von der Bodenplatte elektrisch isoliert werden. Dazu wird eine Keramikschicht
eingesetzt, welche über eine weitere Kupfer- und Lotschicht mit der Bodenplatte verbunden
wird. Diese Struktur aus einer Keramikschicht zwischen zwei Kupferebenen wird als DCB-
Substrat bezeichnet und bietet eine gute vertikale thermische Leitfähigkeit. Eine hohe verti-
kale thermische Leitfähigkeit ist besonders wichtig, da der Großteil der Verluste innerhalb
des IGBT-Chips entsteht, jedoch über die Bodenplatte zum Kühlsystem abgeführt werden
muss. Auf der Oberseite des Chips werden die Emitter- und Gatekontakte durch Bonddräh-
te mit der obersten Kupferschicht verbunden. Wie bereits in Abschnitt 2 erwähnt, sind die
Verbindungen zwischen den einzelnen Schichten und auch die der Bonddrähte durch die
thermische Dehnung mechanisch belastet.

IGBT LSDiode HS

IGBT HS Diode LS

Lastanschluss

Anschluss negative
Zwischenkreisspannung

Anschluss positive
Zwischenkreisspannung

Halbbrücke

Abbildung 3.1: ANSYS Q3D-Modell des IGBT-Moduls (HS: High-Side, LS: Low-Side); Gate-
und Hilfskontakte nicht dargestellt

1PrimePACK ist die Bezeichnung des Gehäuses von Infineon

Abbildung 2.1: ANSYS Q3D-Modell des IGBT-Moduls FF1000R17IE4 [B3]

sind je Low-Side und High-Side-Schalter sechs IGBTs mit antiparalleler Diode im Halbbrücken-
Modul verbaut. Dazu sind jeweils sechs vergleichbare DCB-Anordnungen parallel geschaltet.
Der Aufbau einer DCB-Anordnung ist in Abb. 2.2 dargestellt. Der IGBT befindet sich mit
seiner antiparallelen Diode auf einer gemeinsamen Kupferfläche. Es soll nun ein Ersatzschalt-
bild für den Low-Side IGBT im eingeschalteten Zustand bei konstantem Strom IC,i hergeleitet
werden:

Der Strom IC,i beschreibt einen Teilstrom, der in einem der sechs IGBTs fließt. Der Strom
IC,i fließt vom Lastanschluss (grün) über die Low-Side Kupferfläche und anschließend durch
die Lotschicht in den IGBT. Der Widerstand der jeweiligen Lotschicht von IGBT oder Di-
ode ist mit RLt,TLS bzw. RLt,DLS gekennzeichnet. Anschließend fließt der Strom IC,i über
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DLS
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RLt,TLS

RLt,DLS

RLt,TLS RLt,DLS

IC,i
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RG1,LS

RG1,LS

G

G

High-Side

Abbildung 2.2: DCB-Anordnung, Ersatzschaltbild eines Low-Side-IGBTs im Durchlasszustand
nach [B3]

C
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TLS,1
DLS,1

UCE,on,e
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UGE,on,i
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RCU1

RCU2 RCU2 RCU2 RCU2 RCU2

RCU1

RCU1 RCU1 RCU1

RKontakt,PE1 RKontakt,PE2

RKontakt,C

Abbildung 2.3: Ersatzschaltbild des Low-Side IGBTs im Durchlasszustand

die Bonddrähte (Widerstand RBd,TLS) zur Anode der Diode DLS. Von dort wird er direkt
weitergeleitet über die Bonddrähte (Widerstand RBd,DLS) zur darauffolgenden Kupferfläche
mit dem Anschluss zur DC(-) Schiene (blau). Die Widerstände RLt,TLS, RLt,DLS, RBd,TLS
und RBd,DLS unterliegen den in Kap. 2 beschriebenen Alterungseinflüssen. Zusätzlich gibt
es pro IGBT-Chip zwei interne Gate-Widerstände RG1,LS und RG2,LS. Da die internen Gate-
Widerstände neben dem IGBT-Chip platziert sind, können sie im Betrieb des IGBT-Moduls
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eine andere Temperatur annehmen, als der IGBT-Chip. Laut [19] beträgt der gesamte interne
Gate-Widerstand RG,i = 1,5Ω bei Tvj = 25◦C. Der Hilfsemitter-Anschluss (HE) ist über den
Widerstand RG2,LS getrennt. Ein Gesamtmodell des Low-Side Schalters für den Durchlass-
zustand ist in Abb. 2.3 dargestellt. Die Widerstände RCU1 und RCU2 modellieren dabei den
Widerstand der jeweiligen Kupferschiene (vgl. Abb. 2.1). Zusätzlich müssen an den Anschlüs-
sen Kontaktwiderstände berücksichtigt werden: RKontakt,C, RKontakt,PE1 und RKontakt,PE2.
Es zeigt sich, dass die intern am IGBT auftretenden Größen auf Grund der Parallelschaltung
von den extern messbaren Größen abweichen. Die Spannung UCE,on,i ist die Durchlassspan-
nung direkt an jeweils einem IGBT gemessen, wohingegen die Größe UCE,on,e die extern
messbare Größe beschreibt. Vergleichbares gilt für die Gate-Spannung oder den Kollektor-
strom. Im weiteren Verlauf dieser Arbeit steht der Index „e“ für extern messbare Größe.
Elektrische Größen mit dem Index „i“ beschreiben Effekte direkt bezogen auf einen internen
IGBT. Für den Kollektorstrom IC,e wird im weiteren Verlauf der Arbeit vereinfacht der Strom
IC geschrieben.
Im Rahmen dieser Arbeit wird der Low-Side IGBT untersucht. Die DCB-Anordung für
den High-Side IGBT ist nach Abb. 2.2 vergleichbar mit dem Low-Side IGBT. Unterschie-
de ergeben sich dadurch, dass beim High-Side Schalter der Kollektor des IGBTs mit der
DC(+)-Schiene (rot) verbunden ist.

2.1.1 Vertikaler Modulaufbau

Der vertikale Aufbau des IGBT-Moduls ist in Abb. 2.4 dargestellt. Der Silizium-Chip ist an
der Emitter-Seite mit Bonddrähten kontaktiert. Der Gate-Anschluss wird ebenfalls mit einem
Bonddraht realisiert. Auf der Kollektorseite ist der Silizium-Chip auf eine DCB-Keramik ge-
lötet (DCB: „Direct-Copper-Bonded“). Die Keramikschicht bewirkt eine elektrische Isolation
des Kollektorpotentials zu der Kupferbodenplatte. Mittels einer weiteren Lotschicht ist die
DCB-Keramik mit der Kupfer-Bodenplatte verbunden.3 Aufbau des betrachteten IGBT-Moduls 7

Kupfer-Bodenplatte

SystemlötungDCB-Keramik

Kupfer
(Kollektor)

Chip-
lötung

SI-Chip

Bonddraht
(Emitter)

Q̇

Abbildung 3.2: PrimePACK Querschnitt [3]; Gatekontaktierung und Diode sind nicht darge-
stellt; Q̇: Wärmestrom

3.1 Streuinduktivitäten des Gatekreises

Während eines Schaltvorgangs kommutiert der Laststrom in der Regel von einem Bauele-
ment auf ein anderes. Um die Schaltverluste gering zu halten, sollte dieser Vorgang prin-
zipiell mit einer möglichst hohen Geschwindigkeit ablaufen. Durch die kurzen Schaltzei-
ten kommt es zu besonders hohen Änderungsraten der Ströme im IGBT, wobei sowohl der
Kollektor- als auch der Gatestrom betroffen sind. Aufgrund der hohen Änderungsraten des
Stromes verursachen auch sehr kleine (parasitäre) Induktivitäten einen hohen Spannungs-
abfall. Die Auswirkungen der Induktivitäten zwischen der Zwischenkreiskapazität und den
Phasenmodulen können im Schaltvorgang an den Gehäusekontakten beobachtet werden, al-
lerdings haben auch die verhältnismäßig kleinen parasitären Induktivitäten des PrimePACKs
einen starken Einfluss auf das Schaltverhalten im Inneren des IGBT-Moduls selbst.
Innerhalb des Moduls sind die sechs Halbbrücken nebeneinander angeordnet, wodurch die
sechs Anteile des Laststromes auf unterschiedlichen Pfaden durch das Modul geführt wer-
den. Damit einhergehend sind Unterschiede in den parasitären Induktivitäten zwischen den
Gehäusekontakten und den diskreten IGBTs.
Durch die variierende Anbindungsqualität kommt es zu einer ungleichmäßigen Verteilung
des Laststromes während des Schaltvorgangs, wodurch einzelne IGBTs kurzzeitig überlastet
werden können. Die Anbindungsproblematik betrifft allerdings auch den Gatekreis. Die Ga-
tekontakte des Gehäuses werden ausschließlich mit der ersten Halbbrücke (linke Halbbrücke
in Abbildung 3.1) verbunden. Über die Verteilungsbahnen am oberen und unteren Rand der
Halbbrücke werden die weiteren Halbbrücken als Daisy Chain2 angebunden, woraus eine
Erhöhung der Gatekreisinduktivität von Modul zu Modul resultiert.
Die Positionen der Verteilungsbahnen sind in Abbildung 3.3 dargestellt. Eine detaillierterer
Aufbau einer einzelnen Halbbrücke folgt in Abbiludng 3.4.
Während des Schaltvorgangs würde die unterschiedliche Impedanz der einzelnen Gate-
strompfade zu einem unterschiedlich schnellen Umladen der Gatekapazitäten führen, wo-
durch sich die Schaltzeitpunkte der einzelnen IGBTs gegeneinander verschieben würden.
Zur Kompensation der Unterschiede in den Gateanbindungen wurden unterschiedliche Sym-
metrierungswiderstände vor jedem Gatekontakt platziert, um den Zeitbereich, in welchem
die Threshold-Spannungen an den jeweiligen IGBTs erreicht werden, möglichst kurz zu
halten.
Um den Einfluss des Modulaufbaus auf das Schaltverhalten in Zukunft genauer untersu-
chen zu können, wird ein vereinfachtes, elektrisches Modell des PrimePACKs in der REM-

2Die einzelnen IGBTs sind zwar parallel geschaltet, die Verteilungsbahnen weisen allerdings Charakteris-
tiken einer Serienschaltung auf.

Abbildung 2.4: Vertikaler IGBT-Modul-Aufbau nach [20] und [B3], Wärmestrom Q̇

Im Betrieb des IGBT-Moduls treten Durchlass- und Schaltverluste auf. Die gesamten Durch-
lassverluste PD ergeben sich aus dem Spannungsabfall im Durchlasszustand UCE,on,e und
dem Kollektorstrom IC. Die Leitdauer während einer Schaltperiode TS = 1/ fS wird mit dem
Tastgrad D berücksichtigt. Während des Einschalt- und Ausschaltvorgangs treten Schaltver-
lustenergien ES,on und ES,off auf, die sich in jeder Schaltperiode wiederholen. Dabei wird in
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Gl. 2.1 ein konstanter Kollektorstrom IC vorausgesetzt.

PV,IGBT = PD +PS,on +PS,off = IC ·UCE,on,e ·D+ fS · (ES,on +ES,off) (2.1)

Die Gesamtverlustleistung PV,IGBT entsteht zum überwiegenden Teil in den Silizium-Chips
und muss über die vertikale Struktur des IGBT-Moduls als Wärmestrom Q̇ abgeführt werden.
Auf Grund des Wärmestromflusses Q̇ nehmen die einzelnen Schichten im Modulaufbau (Abb.
2.4) unterschiedliche Temperaturen an.
Auf Grund der unterschiedlichen thermischen Ausdehnungskoeffizienten der einzelnen Schich-
ten [21] kommt es zu mechanischem Spannungen in dem Schichtaufbau. Die Schäden dieses
Schichtaufbaus werden ab Kapitel 2.5 ausführlich diskutiert. Ein weiterer Ausfallmechanis-
mus ist eine Abnahme der Isolationfestigkeit auf Grund von Feuchtigkeit im Modul. Diese
Thematik wird in Kap. 2.7 kurz vorgestellt.

2.2 Virtuelle Sperrschichttemperatur

Im Folgenden wird die Temperaturverteilung auf der Oberfläche eines IGBTs im laufenden
Schaltbetrieb betrachtet. Dazu wurde ein geöffnetes IGBT-Modul des Typs: FF1400R17IP4
betrachtet. Dies ist ein anderes IGBT-Modul als in Abschnitt 2.1. Das IGBT-Modul wurde
der Produktion entnommen und die Oberfläche wurde geschwärzt. Anschließend wird die
Temperaturverteilung auf der Oberfläche des IGBTs mit der Infrarotkamera nach Abb. 2.5
gemessen (vgl. Kap. 5).

IGBT-Modul

Infrarot Kamera

Gate Treiber

Messplatine TSEP

Zwischenkreis

Abbildung 2.5: Versuchsaufbau der Infrarot-Kamera Messung

Das IGBT Modul schaltet dabei einen sinusförmigen Strom mit einer Frequenz von 1Hz und
einem Effektivwert von 350A. Die Schaltfrequenz beträgt 1kHz. Es zeigt sich in Abb. 2.6,
dass es Temperaturunterschiede an der Oberfläche des IGBT-Chips gibt. Anhand der Linien
L1, L2 und L3 werden die Temperaturverläufe TL1, TL2 und TL3 in Abb. 2.6b sichtbar.

Das Minimum in der Mitte kommt dadurch zu Stande, dass im IGBT-Modul FF1400R17IP4
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Abbildung 2.6: Infrarot-Kamera Messung der Temperaturverteilung auf der IGBT Oberfläche

zwei IGBT-Halbleiter je Chip parallel betrieben werden. Die mehrfachen Minima in TL1 sind
durch die Messung der Bonddrahttemperatur begründet. Des Weiteren wurde eine mittlere
Oberflächen-Temperatur TOf in den beiden gestrichelten Flächen in Abb. 2.6a ermittelt. Da
die Oberflächentemperatur eine ortsabhängige Größe ist, wird in den folgenden Kapiteln
überwiegend mit der mittleren Oberflächentemperatur gearbeitet.
In Kapitel 6.3 wird die Bodenplatte des IGBT-Moduls auf eine nahezu homogene Tempe-
ratur gebracht. Anschließend werden Einzelpulse durchgeführt. Unter der Annahme, dass
Temperaturgradienten im vertikalen IGBT-Modulaufbau und die Verlustleistung im IGBT
durch den Einzelpulsversuch vernachlässigbar sind, entspricht die Bodenplattentemperatur
der Oberflächentemperatur und somit auch der Sperrschichttemperatur des IGBTs. Die tempe-
raturabhängige Ausschaltzeit wird im Rahmen dieser Arbeit auf die Oberflächentemperatur
des geöffneten IGBT-Moduls kalibriert (bis auf Abb. 3.18).
Da anschließend durch verschiedene Versuche eine Verlustleistung im IGBT entsteht, die zu
Temperaturgradienten im IGBT führen, wird daher über die Ausschaltzeit nur eine virtuelle
Sperrschichttemperatur T̂vj1 berechnet. Der Zusammenhang zwischen berechneter virtueller
Sperrschichttemperatur T̂vj1 und gemessener Oberflächentemperatur wird in Kap. 6.4 genauer
betrachtet.
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2.3 Verschiedene Testverfahren für Alterungszyklen

Um eine Alterungsprozesse im IGBT-Modul zu untersuchen, gibt es mehrere Testverfahren.
Nach [22] hat das Testverfahren einen maßgeblichen Einfluss auf die Lebensdauer. Es werden
die folgenden Testverfahren unterschieden:
Test 1, Aufheizdauer ton und Abkühldauer toff,t sind konstant: Bei diesem Verfahren fließt wäh-
rend eines festen Zeitintervalls ton (Aufheizdauer) ein Laststrom IC durch das IGBT-Modul.
Die Durchlassverluste führen zu einem Anstieg der virtuellen Sperrschichttemperatur Tvj.
Erhöht sich die Durchlassspannung UCE,on,e auf Grund von Alterungseffekten, so nehmen die
Durchlassverluste ebenfalls zu. Zum Ende der Lebensdauer tritt daher ein höherer virtueller
Sperrschichttemperaturhub ∆Tvj auf, als zu Beginn des Tests. Die Abkühldauer toff,t wird
ebenfalls konstant gehalten.
Test 2, Konstanter Temperaturhub der Bodenplatte ∆TC:
In diesem Testverfahren wird mit einem Thermoelement die Bodenplattentemperatur TC
gemessen. Die Aufheizzeit ton und die Abkühlzeit toff,t werden so geregelt, dass sich über die
gesamten Testzyklen ein konstanter Temperaturhub der Bodenplattentemperatur ∆TC einstellt.
Der Vorteil dieses Verfahrens ist, dass sich Veränderungen in der Kühlflüssigkeitstemperatur
Tfluid oder eine Veränderung des Wärmewiderstandes Bodenplatte zu Kühlkörper nicht auf
den Test auswirken.
Test 3, Konstante Verlustleistung PV:
Bei diesem Verfahren ist die Aufheiz- und Abkühlzeit ebenfalls konstant. Durch Regelung
der Gate-Spannung wird die Durchlassspannung trotz Alterung so angepasst, dass die Durch-
lassverluste konstant bleiben. Zu Beginn des Tests ist die Gate-Spannung etwas erniedrigt
und wird mit zunehmender Durchlassspannung erhöht.
Test 4, Konstanter Sperrschichttemperaturhub ∆Tvj: In diesem Verfahren muss die Sperrschicht-
temperatur im Betrieb gemessen werden. Dies kann z.B. mit Hilfe von temperatursensitiven
Parametern erfolgen. Um den Sperrschichttemperaturhub ∆Tvj konstant zu halten, kann der
Laststrom IC, die Aufheiz- und Abkühlzeit ton, toff,t, oder die Gate-Spannung UGE,e angepasst
werden.

Bei dem Testverfahren (1) (vgl. Abb. 2.7) ist das IGBT-Modul nach 32.073 Zyklen ausgefal-
len [22]. Die maximale Sperrschichttemperatur ist auf 360◦C angestiegen und die Emitter-
Metallisierung ist geschmolzen.
Wird der Temperaturhub ∆TC der Bodenplatte konstant gehalten (Testverfahren (2)), so fällt
das IGBT-Modul nach 47.485 Zyklen aus. Die maximale Sperrschichttemperatur ist auf 340◦C
angestiegen und die Emitter-Metallisierung wurde ebenfalls zerstört [22].
Bei konstanter Verlustleistung PV fiel das IGBT-Modul nach 69.423 Zyklen aus. Es wurde
keine Sperrschichttemperatur oberhalb von 179◦C gemessen. Als Ausfallursache wurde ein
Abheben aller Bonddrähte festgestellt. Die Emitter-Metallisierung bleibt dabei intakt.
Bei Überwachung der Sperrschichttemperatur Tvj (Testverfahren 4) wurde das Lebensende
nach 97.171 Zyklen erreicht, als die Aufheizzeit ton auf 11,8% ihres ursprünglichen Wertes
reduziert werden musste. Dies stellt in dem Versuchsaufbau in [22] den Minimalwert für den
Regler dar. Während der gesamten Testzyklen ist die Sperrschichttemperatur Tvj nie über
160◦C gestiegen.
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Abbildung 2.7: Maximale Sperrschichttemperatur Tvj,max bei verschiedenen Testverfahren. [22]
1: ton, toff,t = const., 2: ∆TC = const., 3: PV = const., 4: ∆Tj = const.

Der Vergleich zeigt, dass die Lebensdauer maßgeblich von dem verwendeten Testverfah-
ren abhängt (vgl. [23], [24]). Da in Industrieanwendungen nur die Bodenplattentemperatur
der IGBT-Module als Indikator zur Verfügung steht, sind nur die Testergebnisse (1) und
(2) auf reale Anwendungen übertragbar. Wird allerdings ein Zustandsüberwachungssystem
verwendet, wie in dieser Arbeit beschrieben, besteht das Potential die IGBTs bei verminderter
Leistung (Notbetrieb) noch längere Zeit weiter zu betreiben (vgl. Testverfahren (3) und (4)).

2.4 Lebensdauermodelle

LESIT-Modell:
Im Jahre 1997 wurde im Rahmen des „LESIT“ Projektes die Zuverlässigkeit von IGBT-
Modulen für den Einsatz in Beförderungsmitteln untersucht [25]. Dazu wurden IGBT-Module
mit einer Spannungsfestigkeit von 1200V und einer dauerhaften Stromtragfähigkeit von
300A untersucht. Ziel der Untersuchung war es herauszufinden, ob sich die mittlere Sperr-
schichttemperatur Tj,m oder die Änderung der Sperrschichttemperatur ∆Tj auf die Lebensdauer
auswirkt. Mittels einer Stromquelle wurde ein Laststrom Iload während der Aufheizphase ton
in den IGBT eingeprägt (vgl. 2.8a). Während der Abkühlphase wurde mit einem kleinen
Kalibrierstrom Ical die Kollektor-Emitter-Spannung VCE als temperatursensitiver Parameter
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ausgewertet. Für kleine Ströme hat die Kollektor-Emitter-Spannung einen negativen Tempera-
turkoeffizienten. Während des gesamten Versuchs war der IGBT mit einer Gate-Spannung
von VGE = 15V dauerhaft leitend. Der Laststrom Iload, die Aufheizzeit ton und die Abkühlzeit
toff,t, sowie die Temperatur der Wasserkühlung wurden so angepasst, dass sich folgende Tem-
peraturbereiche ergeben: Tj,m = {60◦C, 80◦C, 100◦C} und ∆Tj = 30K..80K.
Ausfallkriterium war ein 5%-Anstieg in der VCE-Spannung in einer periodisch statischen
Messung.

1 ° C  0 0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 

Time [SI 

Fig. 6 Calculated thermal response 

In figure 6 Tj represents the temperature in the heat 
generating junction of the IGBT transistors, Tli is the 
temperature in the ith layer of the module assembly and Tc 
the temperature of the mounting plate. 
In practice power cycle tests are carried out with the IGBT 
modules mounted on a watercooled heatsink. A specified 
load current Iload is periodically applied to the IGBT whose 
gate is permanently set to a constant voltage. The gate 
voltage VGE thereby must be set to a value significantly 
above the gate-emitter threshold voltage VGE(th) in order to 
assure a homogeneous current distribution among the IGBT 
cells in a chip and among paralleled chips. 

I " 

E l  
Fig. 7 Principle circuit of power cycling 

The main driving parameters for the bond connection failure 
mechanism are the temperatures at the bond contact and the 
chip metallization which due to the proximity of these 
locations to the heat generating chip are approximately the 
junction temperature Tj. Therefore Tjlow and Tjhigh are the 
parameters to be set initially in power cycle tests by means 
of adjusting Iload, ton, toff and the cooling to appropriate 
values. Tjlow, Tjhigh and the resulting VCE are not further 
controlled during the test, thus an increase of VCE will lead 
to a shift of the junction temperatures. However, the 
variability of VCE is desireable because it corresponds to the 
real application. 

Iload 

1' t 

I '  'KvCEl=Tjh igh  
t t  

Fig. 8 Principle of Tj determination 

The junction temperatures Tjlow and Tjhigh are measured 
by means of a TSEP (Temperature Sensitive Electrical 
Parameter). For IGBTs the collector-emitter voltage VCE 
caused by a small calibration current Ical (e.g. 100mA) is 
the most suitable TSEP. For the investigated IGBTs the 
relation between junction temperature and VCE with 
constant Ical is linear and inversely proportional. Using the 
previously measured calibration characteristics the junction 
temperatures can be easily determined by applying Ical 
during the off time of a power cycle. 

5. Mechanical analysis 

The following analysis of mechanical stress assumes a 
simplified two-layer structure consisting of silicon and 
aluminum in which presumably all plastic deformation 
takes place in the aluminum due to its comparatively low 
yield strength. The equivalent strain amplitude caused by a 
power cycle depends on its AT and the A a  of the two 
materials [2]: 

A& = c*AT*Aa Eq.2 

where c is a constraint factor taking into account that strain 
is present in both in-plane directions. c is expressed as: 

c = U(1-v) Eq.3 

with the Poisson ratio v for aluminum being 0.345 in the 
elastic range and approaching 0.5 in the fully plastic range. 
The stress increment per K for A1 is then: 

Eq.4 

which is 2.3 MPdK for elastic deformation using the 
values of table 3. 

a Prinzip der Tj-Bestimmung

Table 3 Material properties 

AI Si 

Young's modulus E [GPa] 72 130 
Yield strength ov [MPa] at ~pl=0.2% 

CTE a [ 10a/K] 24 3 

20 

assessment using relevant material properties has shown 
that the inelastic strain additionally introduced by creep is at 
most 113 of Eel . Therefore, creep could add approximately 
10% to the inelastic strain amplitude in the case of a 
sufficiently long dwell time for relaxation. Therefore, the 
fast power cycling test produces approximately the same 
damage and failure mode as slower cycling experiments. 

Poisson ratio v [-I 0.345 0.23 
6. Test results 

Plastic deformation is therefore already reached with a AT of 
9K provided a yield strength oy of 20MPa for the 99.99% 
aluminum bond wire. Thus, with the AT in power cycles 
being larger than 18K (i.e. 2AT to reach the yield strength 
-oy . .. +oy cyclically) an instantaneous plastic deformation 
takes place in the aluminum being the compliant part of the 
connection. The plastic deformation is restricted to a layer of 
aluminum of several microns in thickness adjacent to the 
bond region and covers the entire area of the bond foot. 
Cyclic plastic deformation results in fatigue crack growth 
along the boundary of coarse and fine grains in the bond 
wire [2,3] which ultimately causes the lifting. However, 
this approach does not cover the stress and strain peaks 
which occur at the toe and heel of the wedge bond [2,5]. 
Taking such stress concentrations into account this lower 
bound approach described above could even underestimate 
the amount of deformation that actually occurs. 
The yield strength oy of the aluminum metallization is 
obviously higher than that of the bond wire due to its small 
grains, amounts of alloying elements (Si, Ti etc.), and a 
considerable density of lattice defects owing to the 
sputtering process. This would require a higher AT to 
initiate plastic deformation of the metallization. Cyclic 
plastic deformation of the metallization will then cause 
reconstruction. 
Power modules operate up to a moderate homologous 
temperature in the order of 0.4 for aluminum. Therefore, 
creep could occur in case of considerable stress. However, an 
exact distinction between creep and plasticity seems to be 
difficult in power cycling experiments with its varying 
temperatures and stress states. In fast power cycles creep 
cannot occur due to zero dwell times, i.e. at the upper 
turning point of temperature the stress is reduced by 
unloading rather than by relaxation. In order to correlate fast 
(periods of 0.75 to 9s) and real (periods of 60s) power 
cycles, the amount of possible creep is estimated. 
Since the total strain introduced by the thermal mismatch is 
fixed, the amount of time dependent deformation, i.e. creep 
strain, can only convert some part of the elastic strain to 
reduce the stress (i.e. relaxation). 
With &tot = ~ p l  + Eel =c.AT.Aa and Ace1 = 2oyE the ratio 
of elastic and plastic strain amplitude Ace1 / AEpl is: 

ACI A&tot c - A T - A c x  
1 =  

A € ~ I  AEpi 
-1 Eq.5 -=-- 

2.oy 
C .  AT * ACX - - 

E 

An exemplary calculation €or AT=SOK, the material 
properties of Al, and c taken as 2 for the plastic range shows 
that the ratio of elastic and plastic strain is approximately 
30%, which in analogy represents the amount of possible 
creep strain in comparison to the plastic deformation. An 

Fast power cycle tests were carried out with 300A/1200V 
single switch IGBT modules. Three medium temperatures 
Tm of 60, 80 and 100°C and ATj of 30 to 80K were preset. 
Goal was to investigate the influence of Tm and ATj on the 
number of cycles to failure. The following conditions have 
to be set in order to achieve the above cycles: 
VGE=ISV, current Iload between 240 and 300A, ton = 0.6 
to 4.8s, toff between 0.4 and 5s, watercooled heat sinks. 
Failure criteria is a 5% increase of VCE, registered by 
periodical static measurement. 
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Fig. 9 Number of cycles to failure Nf as function of 

ATj with Tmedium as parameter 

Displaying the results in a double logarithmic scale a 
dependence of Nf on the medium temperatur Tm and the 
temperature difference ATj is clearly evident. 
Failure analysis showed reconstruction of the chip 
metallization and lifted bond wires. Qualitatively, 
reconstruction was mild for modules A and B, strong for C 
and D, and medium for all remaining modules. Lifted bond 

b Zyklenanzahl Nf bis zum Ausfall

Abbildung 2.8: Versuchsablauf und Testergebnisse des LESIT-Projekts [25]

Die Ergebnisse in 2.8b zeigten eine deutliche Abhängigkeit der Zyklenanzahl Nf bis zum Aus-
fall von der mittleren Sperrschichttemperatur Tj,m und dem Temperaturhub ∆Tj. Als Ausfallur-
sachen konnten abgelöste Bonddrähte und Oberflächenrekonstruktion der Aluminium-Schicht
auf der Emitter-Seite festgestellt werden. Abgelöste Bonddrähte konnten nicht spezifisch einer
Tj,m/∆Tj-Kombination zugeordnet werden.
Basierend auf den Ergebnissen in Abb. 2.8b wurde ein empirisches Modell aufgestellt (Gl. 2.2),
um die Abhängigkeit der Ausfallzyklenanzahl Nf von den Größen Tj,m und ∆Tj mathematisch
nachzubilden.

Nf = A ·∆Tj
α · e

Q
R·Tj,m (2.2)

In Gl. 2.2 ist R = 8,314J/mol ·K die Gaskonstante und Tj,m wird in Kelvin eingesetzt. Für die
anderen Größen ergibt sich auf Grund der Testergebnisse bei den verwendeten IGBT-Modulen:
A = 640, α =−5, Q = 7,8 ·104 Jmol−1.

CIPS08-Modell:
Auf der „International Conference on Integrated Power Electronic Systems“ (CIPS) wurde
im Jahre 2008 ein erweitertes Lebensdauermodell vorgestellt [26]. Das bisherige LESIT
Modell wurde um folgende Einflussgrößen erweitert: Aufheizdauer ton, Strom pro Bonddraht
I, Spannungsfestigkeit V , Bonddrahtdurchmesser D (vgl. Gl. 2.3).
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·
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(2.3)

Die Parameter K und β1 bis β6 müssen für jedes betrachtete Leistungshalbleitermodul spezi-
fisch angepasst werden. Da Gl. 2.3 eine Zahlenwertgleichung ist, müssen die Parameter in
Einheiten gemäß [26] eingesetzt werden. Die weiteren betrachteten Abhängigkeiten entstam-
men empirischen Untersuchungen zu Ausfallmechanismen. Nach [26] lassen sich folgende
Ursachen für die weiteren Abhängigkeiten vermuten:
Aufheizdauer ton: Für eine kurze Aufheizdauer stellt sich kein stationärer thermischer Zu-
stand ein. Je nach Einschaltdauer bilden sich daher unterschiedliche thermo-mechanische
Spannungen an den Grenzschichten aus.
Stromstärke pro Bonddraht I: Je höher der Stromfluss durch einen Bonddrahtkontakt ist, de-
sto höher ist die dort entstehende Verlustleistung. Wird der Bonddrahtkontakt am Ende der
Lebensdauer schlechter, bewirkt der Stromfluss dort eine zusätzliche Aufheizung.
Spannungsfestigkeit U : Die Spannungsfestigkeit ist ein Maß für die Dicke des Silizium-Chips.
Je dünner der Silizium-Chip, desto eher folgt er der thermisch bedingten mechanischen Ver-
formung der anderen Modulschichten. Je größer die Silizium-Chip Dicke, desto mehr spielt
der Unterschied in den thermischen Ausdehnungskoeffizienten eine Rolle.
Bonddrahtdurchmesser D: Je größer der Bonddrahtdurchmesser, desto größer ist die Bond-
drahtkontaktfläche auf der Aluminium Metallisierung des Silizium-Chips. Bei größeren
Kontaktflächen wirkt sich ein unterschiedlicher Ausdehnungskoeffizient stärker aus.
In Abb. 2.9a zeigt sich, dass die berechnete Ausfallzyklenanzahl gut die Testergebnisse annä-
hert. Problematisch bei diesem Modellansatz ist, dass Größen wie z.B. die Aufheizdauer ton
und der Temperaturhub ∆Tj stark von einander abhängen. Daher ist der Modellansatz nur für
den Betriebsbereich gültig, für den auch die Koeffizienten βi bestimmt wurden.
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ΔTJ/K

Nf

40 60 80 100 120 140 160
ΔTJ/K

Nf

Figure 8: Least square fit of Nf according to eq. (1)
with TJ,max representing the influence of absolute junc-
tion temperature (dashed line) and with TJ,min repre-
senting  influence (solid line). For dashed line 1st set
of βi and for solid line 2nd set of ßi apply.

3.5 Result

The grade of agreement of test data and modeled data 
is illustrated in Figure 9. Considering natural spread
of degradation processes and test accuracies of these
tests the agreement can be accepted. Using the model
data of Figure 4 can be transformed to a figure with
fixed ΔTJ, TJ, ton, V, D. The result is represented by

1 10Ι/Α

Nf

1 10Ι/Α

Nf

Figure 10: Better confirming the current to be an in-
fluencing factor.

Common statistical tests and criteria have success-
fully been used to verify the model. A comparison of
the advanced module technology with former stages is 
given in Figure 11. For TJmax=125°C the curve above
an approximate ΔTJ of 100K is extrapolated with re-
spect to TJ,max, realized in the test. For TJmax=150°C
the curve above an approximate ΔTJ of 125K is ex-
trapolated with respect to TJ,max, realized in the test.
This is a consequence of the correlation of conditions.
The modeled curves are centered within the test data.
When a longer pulse width (ton) is considered, fatigue

i

Nf
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i

Nf

0 50 100 150 2000 50 100 150 2000 50 100 150 200

Figure 9: Nf test data (circles) and modelled Nf data
(dots) plotted over Index of data in descending order
of modelled Nf.
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Figure 10: Data of Figure 4 now corrected with re-
spect to ΔTJ, TJ, ton, V, D by application of the model
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Figure 11: Nf-ΔΤJ; former curve of modules for in-
dustrial application at TJ,max of 125°C (lower, doted
trace); Estimated Nf according to new model for
Modules with IGBT4/1200V at TJ,max of 150°C,
ton=1.5s, I=10A (solid line); dashed line - same as
solid line but TJ,max of 125°C

a CIPS08-Modell [26]

11.6 Reliability 395

and an average temperature Tm, the absolute medium temperature in K, can be
approximated with the equation

Nf = A · �Tα
j · exp

(
Ea

kB · Tm

)
(11.19)

with kB (Boltzmann constant) = 1.380 × 10−23 J/K, activation energy Ea = 9.89 ×
10−20J, and the parameters A = 302, 500 K−α and α = −5.039.

Equation (11.19) consists of a Coffin–Manson law, i.e. the number of cycles to
failure (Nf) is assumed to be proportional to �T−α

j [Hel97]. It appears as a straight
line when plotting log(Nf) over log(�Tj). In addition, an Arrhenius factor containing
an exponential dependency on an activation energy is added to the Coffin–Manson
law [Hel97]. From models for solder fatigue the impact of dwell time, ramp time, or
cycle time are also known as factors influencing the lifetime. However, in the past
such models have been suggested rather for passive thermal cycling tests and not for
power cycling tests.

Using Eq. (11.19) it is possible to calculate the number of cycles to failure for
given �Tj and Tm according to the LESIT results. If the typical cycles in the appli-
cation are known, it is possible to calculate the expectation for the lifetime of a
module under these conditions.

Technologies for standard modules have been improved since 1997. Power
cycling results for more recent power modules of two different suppliers are shown
in Fig. 11.42. They are compared with Eq. (11.19) for the condition Tlow = 40◦C,

Fig. 11.42 Comparison of experimental power cycling results of state-of-the-art 2004 modules
with predictions by the extrapolated LESIT model (11.19) and new CIPS 08 model (11.20);
Tlow = 40◦C

b Vergleich, Zyklenanzahl Nf bis zum Ausfall [21]

Abbildung 2.9: Vergleich CIPS08-Modell und LESIT-Modell

In [21] werden die berechneten Lebensdauern aus dem „LESIT“ Modell und dem „CIPS08“
Modell miteinander verglichen. Es zeigt sich, dass die Ergebnisse des CIPS08-Modells dichter
an den Lebensdauern heutiger IGBT-Module liegen.
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2.5 Betrachtung von Ausfallmechanismen

Im Jahre 2011 wurde ein Paper veröffentlicht [27], das den Einfluss der elektrischen Betriebs-
weise des IGBT-Moduls auf die Lebensdauer und sich ergebende Schadensbilder untersucht.
Bei der gesamten Untersuchung wurde der Verlauf der Sperrschichttemperatur TJ gemessen
und konstant gehalten (vgl. Testverfahren (4)).
In den bisherigen Betrachtungen wurde die Lebensdauer des IGBT-Moduls in einem DC-
Betrieb bestimmt (vgl. Abb. 2.10a). Dazu wurde mittels einer Stromquelle ein konstanter
Strom IDC zum Aufheizen des IGBT-Moduls verwendet. In [27] wird zusätzlich ein „PWM-
Betrieb“ betrachtet. Das IGBT-Modul wird in einer Vollbrückenschaltung mit einer PWM
(Pulsdauermodulation) so geschaltet, dass sich ein sinusförmiger Strom in einer Lastinduktivi-
tät einstellt.
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Fig. 2. DC test bench.

cycling. Conversely, the electrical excitation of devices is not
realistic (no switching and no high voltage).

The dc test bench allows the simultaneous testing of three
IGBT modules. These modules are mounted on plate heat
exchangers using water-glycol circulation of which temperature
and flow are regulated. The plate temperature is the reference
temperature for the tests. The junction temperature is ad-
justed by controlling the duration and amplitude of the current
injection.

2) PWM Test Bench: The PWM test bench was designed
to generate power cycling with realistic electrical stress on the
power devices.

Two legs (two DBCs) of the IGBT module are joined to con-
stitute a single-phase PWM inverter (see Fig. 3). Its switching
frequency is adjustable between 13 and 30 kHz, and it provides
a regulated sinusoidal current (100 Hz) to an inductive load (no
loss). For power devices, the operating conditions are similar to
those existing in a drive inverter. The principle of this test bench
is described in [31] in more detail.

The PWM test bench is modular. The previous arrangement
(one module) constitutes an elementary block. Six elementary
blocks were used for this paper (six modules). The IGBT
module is mounted on a copper spreader that is mounted on
a typical air heat exchanger. In order to extract the thermal
flux from the test room, this first part is placed in a closed
chamber and associated with a coupled air–water exchanger/fan
(see Fig. 3).

The water circuit operates at low temperature and pressure,
with a constant flow. It is connected to an outdoor cooling stage.
The spreader temperature is the reference temperature for the
tests. This temperature may be adjusted between 40 ◦C and

Fig. 3. Elementary block of the PWM test bench.

120 ◦C (for a thermal flux up to 1100 W) by regulating the fan
speed.

Power cycling is generated by periodically allowing PWM
operation. Cycles are controlled by the maximal value of
the sinusoidal current and the duration of its injection. Here,
the switching frequency is another control parameter because
switching loss is significant in the chosen frequency range and
contributes to thermal flux generation.

It is worth noting that this property makes power-cycling
adjustment possible without any change to the electrical stress
amplitude.

B. Monitoring

Both test benches are driven by controlling/monitoring sys-
tems that include sensors (temperature, voltage, and current),
PWM controller boards (one for two blocks), data acquisition
boards (one for two blocks), and personal computers that handle
supervision using LabView tools. Measurements of the differ-
ent temperatures are automated.

Three parameters are generally considered as good ageing
indicators in power device ageing tests and are monitored:
the thermal resistance between the junction and the baseplate
(RTH), the ON-state voltage (VCEo), and the gate threshold
voltage (VGSTH).

RTH is an indicator for characterizing the assembly integrity
between the IGBT die and the baseplate. RTH increases if a

a „DC-Betrieb“
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operation. Cycles are controlled by the maximal value of
the sinusoidal current and the duration of its injection. Here,
the switching frequency is another control parameter because
switching loss is significant in the chosen frequency range and
contributes to thermal flux generation.

It is worth noting that this property makes power-cycling
adjustment possible without any change to the electrical stress
amplitude.

B. Monitoring

Both test benches are driven by controlling/monitoring sys-
tems that include sensors (temperature, voltage, and current),
PWM controller boards (one for two blocks), data acquisition
boards (one for two blocks), and personal computers that handle
supervision using LabView tools. Measurements of the differ-
ent temperatures are automated.

Three parameters are generally considered as good ageing
indicators in power device ageing tests and are monitored:
the thermal resistance between the junction and the baseplate
(RTH), the ON-state voltage (VCEo), and the gate threshold
voltage (VGSTH).

RTH is an indicator for characterizing the assembly integrity
between the IGBT die and the baseplate. RTH increases if a

b „PWM-Betrieb“

Abbildung 2.10: Verschiedene Betriebsweisen für Alterungstests [27]

Da bei diesem Betrieb Durchlass- und Schaltverluste auftreten, ist dieser Betrieb vergleichbar
zu realen Anwendungen. Laut einer 3D-FEM-Simulation in [27] ist die Temperaturverteilung
im IGBT-Modul verschieden bei „DC-Betrieb“ und „PWM-Betrieb“. Die Ursache dafür liegt
an unterschiedlichen Durchlasseigenschaften parallel geschalteter IGBTs und an Schaltverlus-
ten, die im „DC-Betrieb“ nicht auftreten.

Es konnten bei den Untersuchungen die folgenden Schadensbilder der Bonddrähte gefunden
werden:

a Metallurgischer Schaden in Abb. 2.11a. Häufigster Fehler in [27].

b, c Bruch am Bonddrahtkontaktpunkt in Abb. 2.11b und 2.11c.

d Abheben des Bonddrahtes in Abb. 2.11d.

Weiterhin wurde eine Veränderung der Lotschichten untersucht. Nach Abb. 2.4 befinden sich
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shown a difference of a few degrees for a maximal temperature
of 160 ◦C. Thus, the lifetime dispersion observed in protocol
1-1 probably results from the combination of two facts: a higher
rms current in the connections and a higher average temperature
in the dc tests.

The results are quite similar for both tests in protocol 1-2,
with the average lifetime remaining lower in the dc test. There
is a lower dispersion of the results that can be explained by
greater test harshness and lower lifetime values.

One last difference concerns the changing behavior of mod-
ules in the previous protocol. In the dc mode, the tests were
stopped because of a progressive increase in the junction tem-
perature (unexplained for the moment). In the PWM mode, it is
mainly failure that leads the test benches to stop (local fusion
of the chip, see Section V-D3). In both cases, no changes in the
indicators were detected previously.

To summarize, the two methods do not yield strictly identical
results. This paper emphasizes the nonrepresentative test condi-
tions of the dc mode because there are no switching operations
and no high voltage applied to the chips. For a given device, the
rms values for currents have to be significantly higher than the
standard values used in applications.

With the diodes not being used, temperature repartition on
the DBC is not realistic. Lastly, it is not possible to reproduce
real failure situations as in the PWM mode (see Section V-D3).
The counterpart is the simplicity of the electrical element and
the relative facility to collect parameter measurements. These
latter points constitute a significant advantage for testing very
high power modules (a few kilovolts and 1000 A).

Conversely, the PWM mode places devices in realistic con-
ditions, but it makes parameter measurement more challenging.
The online measurement of VCEo should be of primary interest,
but its implementation is very delicate and was not included in
the scope of this paper. In addition, this PWM method cannot
be applied easily to very high power modules.

Considering the more realistic test conditions and the possi-
bility to achieve controlled failure situations, the complemen-
tary tests of the second series were carried out with the PWM
test bench.

2) Connections—Metallization-Acceleration Factor: Con-
versely to the results usually provided by power cycling in long-
term cycle operations, the ageing modes here mainly concern
the connections (wire bonds) and metallization, while the DBC
and solders are lightly damaged by the hardest cycles.

The following damage modes were observed on the wire
bonds (see Fig. 6):

1) heel crack and fractures (mechanical constraints in the
wires and fatigue phenomenon due to the deformation
related to temperature swings);

2) wire bond liftoff (mechanical stress on Al–Si joints due
to the difference in the thermal expansion coefficient
between Al and Si);

3) metallurgic damage due to the thermomechanical stress
on aluminum resulting in part from the difference in the
thermal expansion coefficient between Al and Si.

The previous order gives the predominant mode appearing in
the different protocols from the least to the most severe stress.

Fig. 6. Examples of bonding damages. (a) Metallurgic damage (DC5).
(b) Heel crack (PWM7). (c) Fracture (PWM1). (d) Liftoff (PWM2).

Fig. 7. Examples of bonding damage cartographies.

In this latter case, metallurgical damage represents the main
damage, and failure frequently occurs before the development
of other ageing modes.

The less stress-inducing modes generate cracks, fractures,
and liftoff. Due to lower temperature variations, a progressive
degradation of the connections is observed, with the device
remaining functional. This can be observed on the damage
cartographies of Fig. 7. PWM2 and PWM4 are samples of the
protocols 1-1 and 1-2, respectively.

The emitter metallization is the other area suffering from
degradation. Metallurgical damage was observed on almost all
the devices, regardless of the protocol (see Fig. 8). Neverthe-
less, the average area concerned by this mechanism in a given
chip increases with the amplitude of the thermal cycle.

a
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protocols 1-1 and 1-2, respectively.

The emitter metallization is the other area suffering from
degradation. Metallurgical damage was observed on almost all
the devices, regardless of the protocol (see Fig. 8). Neverthe-
less, the average area concerned by this mechanism in a given
chip increases with the amplitude of the thermal cycle.
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shown a difference of a few degrees for a maximal temperature
of 160 ◦C. Thus, the lifetime dispersion observed in protocol
1-1 probably results from the combination of two facts: a higher
rms current in the connections and a higher average temperature
in the dc tests.

The results are quite similar for both tests in protocol 1-2,
with the average lifetime remaining lower in the dc test. There
is a lower dispersion of the results that can be explained by
greater test harshness and lower lifetime values.

One last difference concerns the changing behavior of mod-
ules in the previous protocol. In the dc mode, the tests were
stopped because of a progressive increase in the junction tem-
perature (unexplained for the moment). In the PWM mode, it is
mainly failure that leads the test benches to stop (local fusion
of the chip, see Section V-D3). In both cases, no changes in the
indicators were detected previously.

To summarize, the two methods do not yield strictly identical
results. This paper emphasizes the nonrepresentative test condi-
tions of the dc mode because there are no switching operations
and no high voltage applied to the chips. For a given device, the
rms values for currents have to be significantly higher than the
standard values used in applications.

With the diodes not being used, temperature repartition on
the DBC is not realistic. Lastly, it is not possible to reproduce
real failure situations as in the PWM mode (see Section V-D3).
The counterpart is the simplicity of the electrical element and
the relative facility to collect parameter measurements. These
latter points constitute a significant advantage for testing very
high power modules (a few kilovolts and 1000 A).

Conversely, the PWM mode places devices in realistic con-
ditions, but it makes parameter measurement more challenging.
The online measurement of VCEo should be of primary interest,
but its implementation is very delicate and was not included in
the scope of this paper. In addition, this PWM method cannot
be applied easily to very high power modules.

Considering the more realistic test conditions and the possi-
bility to achieve controlled failure situations, the complemen-
tary tests of the second series were carried out with the PWM
test bench.

2) Connections—Metallization-Acceleration Factor: Con-
versely to the results usually provided by power cycling in long-
term cycle operations, the ageing modes here mainly concern
the connections (wire bonds) and metallization, while the DBC
and solders are lightly damaged by the hardest cycles.

The following damage modes were observed on the wire
bonds (see Fig. 6):

1) heel crack and fractures (mechanical constraints in the
wires and fatigue phenomenon due to the deformation
related to temperature swings);

2) wire bond liftoff (mechanical stress on Al–Si joints due
to the difference in the thermal expansion coefficient
between Al and Si);

3) metallurgic damage due to the thermomechanical stress
on aluminum resulting in part from the difference in the
thermal expansion coefficient between Al and Si.

The previous order gives the predominant mode appearing in
the different protocols from the least to the most severe stress.

Fig. 6. Examples of bonding damages. (a) Metallurgic damage (DC5).
(b) Heel crack (PWM7). (c) Fracture (PWM1). (d) Liftoff (PWM2).

Fig. 7. Examples of bonding damage cartographies.

In this latter case, metallurgical damage represents the main
damage, and failure frequently occurs before the development
of other ageing modes.

The less stress-inducing modes generate cracks, fractures,
and liftoff. Due to lower temperature variations, a progressive
degradation of the connections is observed, with the device
remaining functional. This can be observed on the damage
cartographies of Fig. 7. PWM2 and PWM4 are samples of the
protocols 1-1 and 1-2, respectively.

The emitter metallization is the other area suffering from
degradation. Metallurgical damage was observed on almost all
the devices, regardless of the protocol (see Fig. 8). Neverthe-
less, the average area concerned by this mechanism in a given
chip increases with the amplitude of the thermal cycle.
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shown a difference of a few degrees for a maximal temperature
of 160 ◦C. Thus, the lifetime dispersion observed in protocol
1-1 probably results from the combination of two facts: a higher
rms current in the connections and a higher average temperature
in the dc tests.

The results are quite similar for both tests in protocol 1-2,
with the average lifetime remaining lower in the dc test. There
is a lower dispersion of the results that can be explained by
greater test harshness and lower lifetime values.

One last difference concerns the changing behavior of mod-
ules in the previous protocol. In the dc mode, the tests were
stopped because of a progressive increase in the junction tem-
perature (unexplained for the moment). In the PWM mode, it is
mainly failure that leads the test benches to stop (local fusion
of the chip, see Section V-D3). In both cases, no changes in the
indicators were detected previously.

To summarize, the two methods do not yield strictly identical
results. This paper emphasizes the nonrepresentative test condi-
tions of the dc mode because there are no switching operations
and no high voltage applied to the chips. For a given device, the
rms values for currents have to be significantly higher than the
standard values used in applications.

With the diodes not being used, temperature repartition on
the DBC is not realistic. Lastly, it is not possible to reproduce
real failure situations as in the PWM mode (see Section V-D3).
The counterpart is the simplicity of the electrical element and
the relative facility to collect parameter measurements. These
latter points constitute a significant advantage for testing very
high power modules (a few kilovolts and 1000 A).

Conversely, the PWM mode places devices in realistic con-
ditions, but it makes parameter measurement more challenging.
The online measurement of VCEo should be of primary interest,
but its implementation is very delicate and was not included in
the scope of this paper. In addition, this PWM method cannot
be applied easily to very high power modules.

Considering the more realistic test conditions and the possi-
bility to achieve controlled failure situations, the complemen-
tary tests of the second series were carried out with the PWM
test bench.

2) Connections—Metallization-Acceleration Factor: Con-
versely to the results usually provided by power cycling in long-
term cycle operations, the ageing modes here mainly concern
the connections (wire bonds) and metallization, while the DBC
and solders are lightly damaged by the hardest cycles.

The following damage modes were observed on the wire
bonds (see Fig. 6):

1) heel crack and fractures (mechanical constraints in the
wires and fatigue phenomenon due to the deformation
related to temperature swings);

2) wire bond liftoff (mechanical stress on Al–Si joints due
to the difference in the thermal expansion coefficient
between Al and Si);

3) metallurgic damage due to the thermomechanical stress
on aluminum resulting in part from the difference in the
thermal expansion coefficient between Al and Si.

The previous order gives the predominant mode appearing in
the different protocols from the least to the most severe stress.

Fig. 6. Examples of bonding damages. (a) Metallurgic damage (DC5).
(b) Heel crack (PWM7). (c) Fracture (PWM1). (d) Liftoff (PWM2).

Fig. 7. Examples of bonding damage cartographies.

In this latter case, metallurgical damage represents the main
damage, and failure frequently occurs before the development
of other ageing modes.

The less stress-inducing modes generate cracks, fractures,
and liftoff. Due to lower temperature variations, a progressive
degradation of the connections is observed, with the device
remaining functional. This can be observed on the damage
cartographies of Fig. 7. PWM2 and PWM4 are samples of the
protocols 1-1 and 1-2, respectively.

The emitter metallization is the other area suffering from
degradation. Metallurgical damage was observed on almost all
the devices, regardless of the protocol (see Fig. 8). Neverthe-
less, the average area concerned by this mechanism in a given
chip increases with the amplitude of the thermal cycle.
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Abbildung 2.11: Bonddrahtschäden [27]

in Richtung des Wärmestromflusses Q̇ zwei Lotschichten. Der Si-Chip ist durch die Chip-
Lötung mit dem DCB verbunden und das DCB ist durch die Systemlötung (vgl. Abb. 2.4)
mit der Kupferbodenplatte des IGBT-Moduls verbunden. In Abb. 2.12a sind Veränderungen
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Fig. 10. Examples of chip destruction. (a) PWM3. (b) PWM12. (c) PWM4.
(d) Destroyed chip after test error.

Fig. 11. Fractures in solders. (a) Corner fracture of DBC-baseplate solder
in PWM2 (SAM). (b) Chip-DBC solder fracture in IGBT1—PWM2 (SEM).
(c) Chip-DBC solder in IGBT1—PWM5 (SEM).

the destroyed zones are generally localized around wire bond
heels, a realistic assumption can be formulated. As the first
bond wire contact fails, the remaining bond wires must then
conduct a higher current. As the degradation proceeds, an
increasing number of bond wire contacts fail, and the current
continues to increase in the remaining contacts until localized
overcurrent failures occur.

4) DBC and Solder Fractures: In the particular test con-
ditions of this paper, the delamination of solders is an age-

ing mode that has been rarely encountered. Acoustic analysis
and SEM examination of cross sections carried out on aged
modules confirm that fact. Nevertheless, regarding the less
stress-inducing protocol (1-1), the initiation of fracture in
solders was observed. Fig. 11(a) shows some weak fractures
(acoustic analysis) in the corners of the DBC-baseplate solder
for sample PWM2 (520 kC). Fig. 11(b) shows fractures in chip-
DBC solders revealed by the SEM examination of the section.
Conversely, the SEM does not reveal any fracture for the same
section realized on a sample aged under protocol 1-2 (failure at
60 kC).

As it has already been mentioned, no significant variation
in RTH was measured during ageing tests on the concerned
samples, despite the previously described damage. They are
localized on the border of the DBC-baseplate solder and there-
fore do not really affect the heat transfer. Very accurate RTH

measurements would be necessary to reveal such degradation.
An intermediate conclusion can be drawn on the modules

tested in this paper: In the competition between ageing modes,
wire bond degradation is the predominant mechanism in the
case of high thermal stress. In less stress-inducing protocols,
the different modes can occur simultaneously.

VI. CONCLUSION

The study presented in this paper is a contribution to the
understanding and the quantification of ageing mechanisms
observed in IGBT modules stressed under power-cycling con-
ditions. From the test of 19 samples in five different protocols,
five families of results were obtained, reported, and analyzed.
They show the high sensitivity of wire bonds and metallization
to high-temperature power cycling (maximal temperature up
to 170 ◦C). Gradual occurrences of three ageing modes, heel
fractures, liftoff, and metallurgical damage were observed in all
protocols. This is the main cause of module degradation and,
in the severest protocol, leads to failures whose propagation is
avoided by test bench protections. As ageing mechanisms are
similar in the different protocols, the possibility to use high-
temperature cycles to accelerate test conditions was confirmed
in the 60 ◦C–100 ◦C temperature swing range.

In addition, this paper demonstrates the interest of test
benches close to the real converter topology (PWM). Devices
are placed in realistic electrical conditions, with a heat flux
and temperature distribution that cannot be reproduced with
the dc test bench (no switching loss and no loss in diodes).
The thermal parameter adjustment is easier, as the current
levels in switches are more representative and failure modes
can be attempted under controlled conditions. The counterpart
is the difficulty in carrying out online measurements of ageing
parameters.
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ing mode that has been rarely encountered. Acoustic analysis
and SEM examination of cross sections carried out on aged
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(acoustic analysis) in the corners of the DBC-baseplate solder
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to 170 ◦C). Gradual occurrences of three ageing modes, heel
fractures, liftoff, and metallurgical damage were observed in all
protocols. This is the main cause of module degradation and,
in the severest protocol, leads to failures whose propagation is
avoided by test bench protections. As ageing mechanisms are
similar in the different protocols, the possibility to use high-
temperature cycles to accelerate test conditions was confirmed
in the 60 ◦C–100 ◦C temperature swing range.

In addition, this paper demonstrates the interest of test
benches close to the real converter topology (PWM). Devices
are placed in realistic electrical conditions, with a heat flux
and temperature distribution that cannot be reproduced with
the dc test bench (no switching loss and no loss in diodes).
The thermal parameter adjustment is easier, as the current
levels in switches are more representative and failure modes
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b Chiplötung

Abbildung 2.12: Kollektorseitige Lotschichtschäden [27], (a) aufgenommen mit Akustischer
Mikroskopie, (b) aufgenommen mit dem Rasterelektronenmikroskop

an den Rändern der Systemlötung zu finden. Weitere Untersuchungen zu Veränderungen der
Systemlötung finden sich in [28].
Eine Verschlechterung der Chiplötung ist in Abb. 2.12b, links dargestellt.
Als Hauptausfallmechanismus werden Bonddrahtschäden bei den Versuchen in [27] genannt.
Die Auswirkungen der beiden Alterungsmechanismen Bonddrahtschäden oder Lotschicht-
degradation können folgendermaßen unterschieden werden. Dazu wird das Ersatzschaltbild
des IGBTs ohne Diode mit seinen Kontaktwiderständen nach Abb. 2.13 betrachtet. Werden
einzelne Bonddrähte durchtrennt, so erhöhen sich entsprechend die Widerstände RBd,TLS und
RBd,DLS.

Folglich nimmt der Spannungsaball UE,Bond zu bei unverändertem Kollektorstrom IC. Die
erhöhte Verlustleistung PE,Bond =UE,BondIC verteilt sich nun auf eine verringerte Anzahl an
Bonddrähten. Daher zeigt sich bei Alterungsuntersuchungen wie in [27], [29], [12] stets eine
Zunahme der Degradationsrate vor dem Ende der Lebensdauer.
Bei der Lotschichtdegradation steht als Alterungsmechanismus eine Zunahme des thermischen
Widerstands im Vordergrund, da der Wärmestrom Q̇ durch diese Schichten fließt. Durch die
Verschlechterung des thermischen Widerstands kommt es zu einer Zunahme der virtuellen
Sperrschichttemperatur im IGBT. Eine stetige Verschlechterung des elektrischen Kontakts
(RLt,TLS) tritt ebenfalls ein.
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TLS

RBd,TLS

RBd,DLS

RLt,TLS

IC

UCE,on,i

UC,Lot

UE,Bond

UCE,on,e

Abbildung 2.13: Betrachtung der Durchlassspannung des IGBTs

Weitere Schadensmechanismen wie eine Veränderung der Metallisierung an der Emitter-
Oberfläche oder eine Veränderung des DCB-Substrats werden in [30] diskutiert. Die Her-
ausforderung besteht in der Unterscheidung der Fehlerursache und des Ausfallmechanismus.
Dahingehend werden im Folgenden drei weitere Veröffentlichungen betrachtet.

Unterscheidung von Fehlermechanismen:
Auf der CIPS 2012 hat die Firma Semikron Untersuchungen zum Einfluss der Bonddraht-
geometrie und der Kollektor-Verbindung auf die Lebensdauer vorgestellt [31]. Untersucht
wurden 200A IGBT-Halbbrückenmodule mit Bodenplatte.
Es wurden zwei verschiedene kollektorseitige Chip-Verbindungen betrachtet:

• Gruppe 1: SnAg-Lot mit jeweils drei Bonddrahtgeometrien

• Gruppe 2: Ag-Sinterschicht mit jeweils drei Bonddrahtgeometrien

Die Bonddrahtgeometrien unterschieden sich durch das Verhältnis α von Bonddrahthöhe zu
Abstand der Fußpunkte (vgl. Abb. 2.14) [31]. Es zeigt sich auch bei den Untersuchungen in
[32], [33], dass die Bonddrahtgeometrie einen Einfluss auf die Entstehung von Bonddraht-
schäden hat.

parameters p
possibly inte
mode may po
ters mentione
relevant for a
ure. In the f
complex lifet
 
The presente
comparison 
traditional so
fatigue from 
sequence, in
modes and te
ule lifetime i
chain”, i.e., t
ic test condit
modes occur
will be pron
failures. For 
sults in an in
an increasing
consequence
wire bonds i
of-life failur
solder degrad
 
2 Basi
To study the
of samples w
wire bond g
base plate mo
ed as test veh
was built w
SnAg-solder
solder layer w
For both typ
tion was sold
 
As additiona
try was alter
earlier in me
tio α� of th
height to the
enhances the
pecially in t
bond lifetime
ratios. 
 

 
Figure 1 Inv
loop height, α
maximum lo

provoke specif
eract. Additio
ossess other d
ed above and 
a complete de
future, all thi
time models. 

ed power cycl
of Ag-diffus

oldered modu
the pure wire

ndividual lifet
est conditions
is then determ
the failure mo
tion. Under te
r at comparab
nounced, eve
example, age

ncreasing ther
g temperature 
e also the the
is increasing t
re will occur 
dation effect. 

ic Power 
e difference in
with different c
geometries w
odule in half-
hicle. The firs

with a chip so
. For the oth
was replaced 

pes of samples
dered in a sepa

al parameter o
red as depicte
echanical cycl
he wire bond

e distance of t
e mechanical r
the heel regio
e is expected 

vestigated Al w
α=0.21, b) me
op height α=0

fic failure mo
onally, each 

dependencies o
even more pa

escription of t
is should be 

ling study sho
ion sintered 

ules allows sep
e bond failure
time limits fo
s can be deriv

mined by the “w
de to happen 

est conditions 
ble cycle cou
entually leadi
eing of the ch
rmal resistanc
swing ΔTj du

ermo-mechan
throughout the
much earlier

Cycling S
n end-of-life f
chip-to-DBC j
as prepared. 
bridge config
st group of sam
older layer u
her group (“s
by an Ag-dif

s the DBC-to
arate soldering

f interest, the 
ed in Fig. 1. I
ling tests that 
ds, i.e., the r
the correspond
robustness of 
on [4]. As a 
to increase fo

wire bond geo
edium loop he
0.48 

odes and how 
individual fa

on the test par
arameters mig
the physics of
reflected in 

ows how the d
modules [3] 
parating the s
e modes. As a
or different fa
ed. The total 
weakest link i
first for the sp
where both fa

unts the intera
ing to accele
hip solder laye
ce accompanie
uring the test. 

nical stress on
e test and the
r than withou

Study 
failure modes 
joints and diff
A 200A stan
uration was se
mples (“solde
using the stan
sintered”) the 
ffusion sinter l
-baseplate con
g process. 

wire bond ge
It had been sh
a larger aspe
atio of bond 
ding bond stit
the wire bond
consequence 

or enhanced a

ometries (a) lo
eight, α=0.29 

these 
failure 
rame-
ght be 
f fail-
more 

direct 
with 

solder 
a con-
failure 
mod-
in the 
pecif-

failure 
action 
erated 
er re-
ed by 
 As a 
n the 

e end-
ut the 

a set 
ferent 
ndard 
elect-

ered”) 
ndard 
 chip 
layer. 
nnec-

eome-
hown 

ect ra-
loop 

tches, 
d, es-
wire 

aspect 

 

ow 
c) 

For 
ident
cool
Thro
stant
tent 
deplo
mod
sible
could
cantl

2.1
Sam
to po
uppe
the n
time
was 
this t
swin
no th
base
of th
acou
life 
plate
 
In a 
bond
and 
could
Both
and 
indic
analy
spon

Figu
tered
 
App
vant
the s
wire
or ch
mod

all following 
tical. The sam
ers using therm

oughout the te
t by means of
cooling exclu
oyed. All test

de, i.e., fixed t
e ageing effec
d influence th
ly [5]. 

Power C
mples of all six

ower cycling t
er limit of Tj,m
nominal chip 
s of ton=1.2s a
held constant
test condition

ng ΔTc at the b
hermo-mecha
plate solder l

he baseplate s
ustic microsco
(EOL) showe
e solder layer.

first test run
d aspect ratio 
VCE is depict
d be observed

h modules fai
the steep step

cate the loss o
ysis showed t

nsible for the f

ure 2 Power cy
d module with

arently, the s
age in terms o
soldered versi
 bond is the “
hip-to-DBC jo

dule lifetime. 

power cyclin
mples were m
mal grease as 
st the coolant 

f a process flo
usively during
ts were condu
ton and toff and
cts was applie
he number of

Cycling at Δ
x different com
tests with a m
max=150°C. T
current of 20

and toff =3.2s. 
t at 74°C. It s
produces onl

baseplate (less
anical stress i
ayer. Under t

solder is expe
py (SAM) im

ed no signs of

n the two sam
were compar

ted in Fig. 2. 
d between sold
iled after app
ps in the VCE
of wire bond c
that for both s
failure was wi

ycling diagram
h small wire bo

sintered modu
of power cycl
ion for low w
“weakest link 
oint does not h

ng tests the te
mounted onto 
s thermal inter
t temperature w
ow thermostat 
g the power-o
ucted in the tim
d no compens
ed during the
f cycles to fa

ΔTj=70K 
mbinations w

moderate ΔTj o
The load curre
00A leading t
Cooling wate
should be em
ly a very smal
s than 20K), s
is induced in 
these conditio
ected. Indeed, 

mages recorded
f delaminatio

mples with th
red. The evolu
 No differenc
dered and sint
proximately 8
E shortly befo
contacts. A de
samples the o
ire bond heel c

m for the sold
ond aspect rat

ule does not 
ling capability
wire bond geo
in the chain” 

have any effec

est setup was
copper water

rface material.
was held con-
and intermit-
ff period was
me-controlled
ation for pos-

e tests as this
ailure signifi-

were subjected
of 70K and an
ent was set to
to short cycle
er temperature

mphasized that
ll temperature
so that almost
the DBC-to-

ons no fatigue
the scanning

d after end-of-
on in the base

he small wire
ution of Tj,max
ce in lifetime
tered module.
80,000 cycles
ore end-of-life
etailed failure

only effect re-
cracking.  

dered and sin-
tio of 0.21 

have any ad-
y compared to
ometries. The
and a superi-

ct on the total

s 
r 
. 
-
-
s 
d 
-
s 
-

d 
n 
o 
e 
e 
t 
e 
t 
-
e 
g 
-
e 

e 
x 
e 
. 
s 
e 
e 
-

 

-
o 
e 
-
l 

CIPS 2012, March, 6 – 8, 2012, Nuremberg/Germany Paper 04.4

ISBN 978-3-8007-3414-6     © VDE VERLAG GMBH  Berlin  Offenbach, Germany

a Geringe Höhe, α = 0,21

parameters p
possibly inte
mode may po
ters mentione
relevant for a
ure. In the f
complex lifet
 
The presente
comparison 
traditional so
fatigue from 
sequence, in
modes and te
ule lifetime i
chain”, i.e., t
ic test condit
modes occur
will be pron
failures. For 
sults in an in
an increasing
consequence
wire bonds i
of-life failur
solder degrad
 
2 Basi
To study the
of samples w
wire bond g
base plate mo
ed as test veh
was built w
SnAg-solder
solder layer w
For both typ
tion was sold
 
As additiona
try was alter
earlier in me
tio α� of th
height to the
enhances the
pecially in t
bond lifetime
ratios. 
 

 
Figure 1 Inv
loop height, α
maximum lo

provoke specif
eract. Additio
ossess other d
ed above and 
a complete de
future, all thi
time models. 

ed power cycl
of Ag-diffus

oldered modu
the pure wire

ndividual lifet
est conditions
is then determ
the failure mo
tion. Under te
r at comparab
nounced, eve
example, age

ncreasing ther
g temperature 
e also the the
is increasing t
re will occur 
dation effect. 

ic Power 
e difference in
with different c
geometries w
odule in half-
hicle. The firs

with a chip so
. For the oth
was replaced 

pes of samples
dered in a sepa

al parameter o
red as depicte
echanical cycl
he wire bond

e distance of t
e mechanical r
the heel regio
e is expected 

vestigated Al w
α=0.21, b) me
op height α=0

fic failure mo
onally, each 

dependencies o
even more pa

escription of t
is should be 

ling study sho
ion sintered 

ules allows sep
e bond failure
time limits fo
s can be deriv

mined by the “w
de to happen 

est conditions 
ble cycle cou
entually leadi
eing of the ch
rmal resistanc
swing ΔTj du

ermo-mechan
throughout the
much earlier

Cycling S
n end-of-life f
chip-to-DBC j
as prepared. 
bridge config
st group of sam
older layer u
her group (“s
by an Ag-dif

s the DBC-to
arate soldering

f interest, the 
ed in Fig. 1. I
ling tests that 
ds, i.e., the r
the correspond
robustness of 
on [4]. As a 
to increase fo

wire bond geo
edium loop he
0.48 

odes and how 
individual fa

on the test par
arameters mig
the physics of
reflected in 

ows how the d
modules [3] 
parating the s
e modes. As a
or different fa
ed. The total 
weakest link i
first for the sp
where both fa

unts the intera
ing to accele
hip solder laye
ce accompanie
uring the test. 

nical stress on
e test and the
r than withou

Study 
failure modes 
joints and diff
A 200A stan
uration was se
mples (“solde
using the stan
sintered”) the 
ffusion sinter l
-baseplate con
g process. 

wire bond ge
It had been sh
a larger aspe
atio of bond 
ding bond stit
the wire bond
consequence 

or enhanced a

ometries (a) lo
eight, α=0.29 

these 
failure 
rame-
ght be 
f fail-
more 

direct 
with 

solder 
a con-
failure 
mod-
in the 
pecif-

failure 
action 
erated 
er re-
ed by 
 As a 
n the 

e end-
ut the 

a set 
ferent 
ndard 
elect-

ered”) 
ndard 
 chip 
layer. 
nnec-

eome-
hown 

ect ra-
loop 

tches, 
d, es-
wire 

aspect 

 

ow 
c) 

For 
ident
cool
Thro
stant
tent 
deplo
mod
sible
could
cantl

2.1
Sam
to po
uppe
the n
time
was 
this t
swin
no th
base
of th
acou
life 
plate
 
In a 
bond
and 
could
Both
and 
indic
analy
spon

Figu
tered
 
App
vant
the s
wire
or ch
mod

all following 
tical. The sam
ers using therm

oughout the te
t by means of
cooling exclu
oyed. All test

de, i.e., fixed t
e ageing effec
d influence th
ly [5]. 

Power C
mples of all six

ower cycling t
er limit of Tj,m
nominal chip 
s of ton=1.2s a
held constant
test condition

ng ΔTc at the b
hermo-mecha
plate solder l

he baseplate s
ustic microsco
(EOL) showe
e solder layer.

first test run
d aspect ratio 
VCE is depict
d be observed

h modules fai
the steep step

cate the loss o
ysis showed t

nsible for the f

ure 2 Power cy
d module with

arently, the s
age in terms o
soldered versi
 bond is the “
hip-to-DBC jo

dule lifetime. 

power cyclin
mples were m
mal grease as 
st the coolant 

f a process flo
usively during
ts were condu
ton and toff and
cts was applie
he number of

Cycling at Δ
x different com
tests with a m
max=150°C. T
current of 20

and toff =3.2s. 
t at 74°C. It s
produces onl

baseplate (less
anical stress i
ayer. Under t

solder is expe
py (SAM) im

ed no signs of

n the two sam
were compar

ted in Fig. 2. 
d between sold
iled after app
ps in the VCE
of wire bond c
that for both s
failure was wi

ycling diagram
h small wire bo

sintered modu
of power cycl
ion for low w
“weakest link 
oint does not h

ng tests the te
mounted onto 
s thermal inter
t temperature w
ow thermostat 
g the power-o
ucted in the tim
d no compens
ed during the
f cycles to fa

ΔTj=70K 
mbinations w

moderate ΔTj o
The load curre
00A leading t
Cooling wate
should be em
ly a very smal
s than 20K), s
is induced in 
these conditio
ected. Indeed, 

mages recorded
f delaminatio

mples with th
red. The evolu
 No differenc
dered and sint
proximately 8
E shortly befo
contacts. A de
samples the o
ire bond heel c

m for the sold
ond aspect rat

ule does not 
ling capability
wire bond geo
in the chain” 

have any effec

est setup was
copper water

rface material.
was held con-
and intermit-
ff period was
me-controlled
ation for pos-

e tests as this
ailure signifi-

were subjected
of 70K and an
ent was set to
to short cycle
er temperature

mphasized that
ll temperature
so that almost
the DBC-to-

ons no fatigue
the scanning

d after end-of-
on in the base

he small wire
ution of Tj,max
ce in lifetime
tered module.
80,000 cycles
ore end-of-life
etailed failure

only effect re-
cracking.  

dered and sin-
tio of 0.21 

have any ad-
y compared to
ometries. The
and a superi-

ct on the total

s 
r 
. 
-
-
s 
d 
-
s 
-

d 
n 
o 
e 
e 
t 
e 
t 
-
e 
g 
-
e 

e 
x 
e 
. 
s 
e 
e 
-

 

-
o 
e 
-
l 

CIPS 2012, March, 6 – 8, 2012, Nuremberg/Germany Paper 04.4

ISBN 978-3-8007-3414-6     © VDE VERLAG GMBH  Berlin  Offenbach, Germany

b Mittlere Höhe, α = 0,29
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c Hohe Höhe, α = 0,48

Abbildung 2.14: Vergleich von Aluminium Bonddrahtgeometrien [31]

Ziel der Untersuchung ist, den Einfluss der Bonddrahtgeometrie und den Einfluss der Lot-



2. Alterungseffekte in Leistungshalbleitermodulen 15

schicht (Gruppe 1 und 2) zu vergleichen. Desweiteren wurden die Versuche bei zwei Tempe-
raturhüben der virtuellen Sperrschichttemperatur ∆Tvj = 70K und ∆Tvj = 110K mit Tvj,max =
150◦C durchgeführt. Es wurde mit einem Gleichstrom („DC-Betrieb“) und konstanter Einschalt-
und Ausschaltzeit (Test 1) getestet.
Die Ergebnisse in Abb. 2.15a und 2.15b zeigen, dass für α = 0,21 überwiegend ein Bruch am
Bonddrahtkontaktpunkt („heel crack“) nach Abb. 2.11 auftritt. Der Bonddraht ist in diesem
Test die Schwachstelle. Es gibt keinen Vorteil der Silbersinterschicht (Gruppe 2). Für α = 0,29
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a Testergebnisse bei ∆Tvj = 70K
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b Testergebnisse bei ∆Tvj = 110K

Abbildung 2.15: Testergebnisse für Gruppe 1 und 2 [31],

zeigt sich in Abb. 2.15a in Gruppe 1 eine deutliche Zunahme von Tvj,max auf Grund einer Er-
höhung des thermischen Widerstands. Nach [31] ist in diesem Fall die Lotschichtdegradation
die Ursache. Als Folgefehler des Temperaturanstiegs Tvj,max fallen die Bonddrähte aus. Die
Module der Gruppe 2 zeigen keinen Anstieg von Tvj,max.
Für α = 0,48 in Abb. 2.15a trat bei Gruppe 1 und 2 kein Bruch am Bonddrahtkontaktpunkt
(„heel crack“) mehr auf. Es kam ausschließlich zu einem Abheben des Bonddrahts („liftoff“)
(vgl. Abb. 2.11d). Mittels akustischer Mikroskopie konnte für Gruppe 1 die Lotschichtdegra-
dation als Ursache identifiziert werden.
Im Falle von ∆Tvj = 110K in Abb. 2.15b liegen vergleichbare Ausfallmechanismen vor.

Auf der EPE 2013 (European Conference on Power Electronics and Applications) hat die
Firma Semikron Untersuchungen vorgestellt zum Einfluss der maximalen Sperrschichttem-
peratur Tj,max auf die Lebensdauer und die Auswirkung auf Ausfallmechanismen [34]. Es
wurden dazu zwei Gruppen von 1200V, 300A IGBT-Modulen miteinander verglichen.

Gruppe 1: Die Kollektorverbindung ist silbergesintert. Die Bonddrähte bestehen aus Alumini-
um mit dem Geometrieverhältnis α = 0,29.
Gruppe 2: Gelötete Kollektorverbindung SnAg3.5 mit Aluminium ummantelten Kupfer-Bond-
drähten.
Da die Zuverlässigkeit der gesinterten Kollektorverbindung erhöht ist, kann bei Gruppe 1 ein
Ausfall der Aluminium-Bonddrähte untersucht werden. Bei Gruppe 2 wird die Lebensdauer
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der gelöteten Kollektorverbindung untersucht, da Aluminium ummantelte Kupfer-Bonddrähte
eine erhöhte Zuverlässigkeit aufweisen.
Getestet wird bei einer konstanten Einschaltdauer von tein = 7s. Es wird ein Sperrschichttem-
peraturhub von ∆Tj = 110K angestrebt. Die Kühlflüssigkeitstemperatur Tf wird angepasst,
sodass Versuchsdurchläufe für minimale Sperrschichttemperaturen von

Tj,min = {−20◦C, 10◦C, 40◦C, 65◦C} (2.4)

durchgeführt werden können. Bei Gruppe 1 ist das Lebensende erreicht wenn die Durchlasss-
pannung UCE,on um 5% angestiegen ist. Bei Gruppe 2 ist das Lebensende erreicht, wenn der
thermische Widerstand Rth um 10% gestiegen ist.
Bei beiden Gruppen nahm die Zyklenanzahl mit steigender Temperatur Tj,min ab. In den
Versuchen bei Gruppe 1 trat nur ein Abheben der Bonddrähte als Fehlermechanismus auf.
In Gruppe 2 konnte ein Anstieg des thermischen Widerstands als Ausfallmechanismus beob-
achtet werden. Es zeigte sich weiterhin, dass je dichter die maximale Sperrschichttemperatur
Tvj,max = Tvj,min +110K an die Schmelztemperatur von SnAg3.5-Lot TMelt = 221◦C kommt,
desto früher fallen die IGBT-Module aus durch eine Zunahme des thermischen Widerstands
bedingt durch Lotschichtdegradation.
Die Ergebnisse in [34] deuten darauf hin, dass eine Zunahme der mittleren virtuellen Sperr-
schichttemperatur Tvj,m überwiegend einen Einfluss auf die Lebensdauer der SnAg3.5-Lotschicht
hat und weniger auf die Lebensdauer der Bonddrähte. Besonders im Bereich des Schmelz-
punkts ist dieser Betrieb von den Lebensdauermodellen nicht abgedeckt. Für eine Erhöhung
der virtuellen Sperrschichttemperatur in zukünftigen IGBT-Modulen muss die Lotschicht
daher ersetzt werden durch eine neuartige Verbindungstechnologie wie Silbersintern oder
Diffusionslöten.
Bei den Untersuchungen in [35] an IGBT-Modulen mit Aluminium-Bonddrähten und einer
PbSnAg-Lotschicht (TMelt > 300◦C) zeigt sich ebenfalls, dass eine Erhöhung der mittleren
Sperrschichttemperatur Tvj,m eher einen Einfluss auf die Lotschicht hat, als auf die Bonddrähte.

Da bei den Untersuchungen [31], [34] und [35] in den überwiegenden Fällen als Bonddraht-
schaden ein Ablösen des Bonddrahts aufgetreten ist, wird zunächst dieser Schadensmechanis-
mus im folgenden Kapitel 2.6.1 genauer betrachtet.
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2.6 Schäden am IGBT-Modulaufbau

Die Betrachtungen in Abschnitt 2.5 haben ergeben, dass Bonddrahtablösung und Lotschicht-
degradation wesentliche Ausfallursachen darstellen. In diesem Abschnitt werden diese beiden
Schadensarten daher genauer betrachtet. Zunächst wird anhand von Literaturquellen die
Rissbildung im Bonddraht betrachtet. Anschließend werden Alterungseffekte der Lotschicht
dargestellt.

2.6.1 Untersuchung der Bonddrahtschäden

Die Ursache für Bonddrahtschäden ist der Unterschied in den thermischen Ausdehnungskoef-
fizienten (CTE: „Coefficient of Thermal Expansion“) von Silizium und Aluminium. Erwärmt
sich der Silizium-Halbleiter und der Aluminium-Bonddraht, so kommt es zu mechanischen
Spannungen an den Grenzflächen der beiden Materialen.
Der Ausfall der Bonddrahtverbindung wurde im Jahre 2010 am Fraunhofer IZM (Institut
für Zuverlässigkeit und Mikrointegration) an Infineon CoolMOS-Modulen untersucht [36].
Bei den Alterungsuntersuchungen wurde der Verlauf der virtuellen Sperrschichttemperatur
konstant gehalten, um keine überlagerten Alterungseffekte durch Lotschichtdegradation zu
sehen.
Es zeigte sich in Abb. 2.16a und 2.16b, dass sich mit zunehmenden Alterungszyklen ein
Riss von den Seiten der Bonddrahtverbindung ausgehend ausbildet. Der Riss bildete sich
nicht an der Grenzschicht zu der Chip-Metallisierung aus, sondern verlief oberhalb davon in
dem Aluminium-Bonddraht. Mit Hilfe von Abschertests wurde die verbleibende mechanische

contraction of the Al is roughly 8 times higher than that of 
the Si. Since both materials are interconnected at the bond 
interface their free expansion is limited. This leads to a sit-
uation in which thermo-mechanical stresses and strains oc-
cur. Under this condition Al shows a very ductile behavior 
with low yield stress (Table 1) while Si behaves brittle. 

Table 1 Selected material properties
Material Property Si Al Unit 

CTE �� 2.8 23.5 10-6/K
Youngs Modulus E 168 70 GPa 

Yield Stress �y  20 MPa 

To gain a basic understanding of the strains in the interface 
region a simple 2-layer model and an analogy to the uni-
axial tension test is used, Figure 1.  

Figure 1 Model of an Al/Si interface heating up 

Directly at the interface Al and Si are joined together. In a 
free state they would expand differently when heated up 
due to their different CTEs (�th, dottet symbols). Because 
of the fact that they are joined together strains occur in the 
Si of the chip and the Al of the wire. Since Si behaves brit-
tle this strain is only elastic. The strain in the Al is the sum 
of elastic and plastic parts.   
Assuming elastic material behavior for the Si, elastic/ideal 
plastic material behavior for the Al and setting the total 
strain in the Al equal to the one in Si the plastic strains per 
cycle in the Al can be estimated 
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The formula states, that the plastic strain is the difference 
in thermal strain minus the elastic deformation of Si and 
Al. With the assumption of the elastic/ideal plastic material 
law, the maximum stress that can arise in either the Si or 
the Al is the yield stress of the Al. 
Of course, the real stresses and strains can only be calcu-
lated by considering the real geometries and the correct 
material properties. Since it is actually a multi-axial state 
of stress and realistic material laws for ductile metals are 
non-linear an analytical model of the real stresses and 
strains is not available. These values can be calculated by 
numerical methods such as FEM. 
It is known that periodic plastic strains in metals damage 
the material [9, 10] so that after a certain number of cycles 
the interface is destroyed and the wire lifts off. A lift off of 
a single wire will increase the current load for the remain-

ing wires leading to more self heating and a further in-
crease in the temperature excursions and an acceleration of 
the degradation process. If all wires have lifted or the cur-
rent capability of the remaining wires is exceeded the de-
vice will fail. 
The degradation takes place in the form of crack growth 
from either end of the interconnected area towards the cen-
ter of the bond, Figure 2. 

Figure 2 Cross section of a bond showing cracks grow-
ing from either end of the wire towards the 
center of the bond  

Even with optimized bond parameters the interconnected 
area in the interface is commonly below 100% of the com-
plete area. In addition, oxides from the wire and the chip 
metallization surfaces are accumulated locally during the 
bond process and built into the interface. So the weakest 
spot and therefore the preferred crack path is expected to 
be the bond interface itself. As can be seen in Figure 3 the 
crack does not advance directly in the bond interface but in 
the wire material approximately 10-20 �m above the inter-
face.

Figure 3 Crack grows 10-20 �m above the bond interface 

An explanation for this can be given by recalling the har-
dening and softening processes that take place during 
bonding and by analyzing the microstructure in the inter-
face region in Figure 4. The picture was taken by FIB (Fo-
cused Ion Beam) imaging and shows that there are 3 dif-
ferent zones. The first zone is the metallization of the chip. 
Bonding force and ultrasonic energy have resulted in high 
degree of deformation and dynamic recrystallization. In 
unbounded state the chip metallization layer (5 �m) is one 
grain thick. After the bond process this layer consists of 
multiple grains with grain size less than 1 �m.  
The second zone is the one between the bond interface and 
the crack. Here the grains of the wire material were ex-
posed to the bond parameters and recrystallized to a size of 
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with low yield stress (Table 1) while Si behaves brittle. 
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To gain a basic understanding of the strains in the interface 
region a simple 2-layer model and an analogy to the uni-
axial tension test is used, Figure 1.  
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Directly at the interface Al and Si are joined together. In a 
free state they would expand differently when heated up 
due to their different CTEs (�th, dottet symbols). Because 
of the fact that they are joined together strains occur in the 
Si of the chip and the Al of the wire. Since Si behaves brit-
tle this strain is only elastic. The strain in the Al is the sum 
of elastic and plastic parts.   
Assuming elastic material behavior for the Si, elastic/ideal 
plastic material behavior for the Al and setting the total 
strain in the Al equal to the one in Si the plastic strains per 
cycle in the Al can be estimated 

� � �
�
	



�
�
�



������ Al

Al

Si

Al
SiAlAl

pl EE
T yy ��

��� 2 (1)

The formula states, that the plastic strain is the difference 
in thermal strain minus the elastic deformation of Si and 
Al. With the assumption of the elastic/ideal plastic material 
law, the maximum stress that can arise in either the Si or 
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of stress and realistic material laws for ductile metals are 
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strains is not available. These values can be calculated by 
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the material [9, 10] so that after a certain number of cycles 
the interface is destroyed and the wire lifts off. A lift off of 
a single wire will increase the current load for the remain-

ing wires leading to more self heating and a further in-
crease in the temperature excursions and an acceleration of 
the degradation process. If all wires have lifted or the cur-
rent capability of the remaining wires is exceeded the de-
vice will fail. 
The degradation takes place in the form of crack growth 
from either end of the interconnected area towards the cen-
ter of the bond, Figure 2. 
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plete area. In addition, oxides from the wire and the chip 
metallization surfaces are accumulated locally during the 
bond process and built into the interface. So the weakest 
spot and therefore the preferred crack path is expected to 
be the bond interface itself. As can be seen in Figure 3 the 
crack does not advance directly in the bond interface but in 
the wire material approximately 10-20 �m above the inter-
face.
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An explanation for this can be given by recalling the har-
dening and softening processes that take place during 
bonding and by analyzing the microstructure in the inter-
face region in Figure 4. The picture was taken by FIB (Fo-
cused Ion Beam) imaging and shows that there are 3 dif-
ferent zones. The first zone is the metallization of the chip. 
Bonding force and ultrasonic energy have resulted in high 
degree of deformation and dynamic recrystallization. In 
unbounded state the chip metallization layer (5 �m) is one 
grain thick. After the bond process this layer consists of 
multiple grains with grain size less than 1 �m.  
The second zone is the one between the bond interface and 
the crack. Here the grains of the wire material were ex-
posed to the bond parameters and recrystallized to a size of 
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b Vergrößerung des Rissverlaufs

Abbildung 2.16: Rissbildung im Bonddraht [36]

Verbindungsfläche in Abhängigkeit der Alterungszyklen bestimmt. Dabei wurde die Sche-
rung auf einer Höhe von 10% des Bonddrahtdurchmessers durchgeführt. Die Auswertungen
in [36] zeigen, dass sich mit zunehmenden Alterungszyklen die verbleibende mechanische
Verbindungsfläche sich verringert (vgl. Abb. 2.17b). Bei erhöhtem Sperrschichttemperaturhub
∆Tvj findet die Rissbildung schneller statt. Weiterhin zeigt sich, dass es einen linearen Zusam-
menhang zwischen benötigter Scherkraft und abgescherter Fläche gibt. Für einen ungealterten
Bonddraht wird eine mittlere Scherkraft von FS,neu = 2700cN benötigt. Wenn man als Le-
bensdauerende 50% der Anfangsscherkraft FS,neu annimmt, so lassen sich die Lebensdauern
in Abb. 2.17c für die Testreihen (Gamme, Alpha, Delta, Epsilon) berechnen. Neben dem
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approximately 10 �m. Both zones are characterized by a 
high degree of deformation.  
In the third zone, above the crack, the grains are much big-
ger. These are the original grains of the wire material 
which were deformed but did not recrystallize. The correct 
size cannot be estimated from the image. 

Figure 4 Microstructure in the interface region 

The crack travels along grain boundaries in an area be-
tween zone 2 and zone 3. Although this area is 10-20 �m 
away from the interface, which means that the area of CTE 
mismatch is approximately one layer of grains away, it is 
still the path with the least effort for crack propagation. 
The reason for that is not completely understood but most 
likely due to a prevailing hardening effect in the region be-
low the crack path. This however needs to be verified in 
future measurements. More details on this can be found in 
[11]. 
Assuming that in most cases the crack path will be above 
the first layer of grains in the wire material and that the 
damaging plastic strains become smaller with a greater dis-
tance from the interface it should be possible by increasing 
the grain size of the first layer of grains to decrease the 
crack propagation rate and therefore enhance the reliabili-
ty. This has been investigated and confirmed in [12, 13]. 

3 Experiment 
The specimen consisted of power MOS-FETs (Infineon 
CoolMOS, 5 �m AlSi1Cu0.5 metallization) glued with 
electrically conductive adhesive to a DCB substrate. The 
chips were bonded with 400 �m Al heavy wire (Heraeus 
Al-H11, 25 bonds per chip), Figure 5. 

Figure 5 Specimen consisting of MOS-FET, DCB and 
400 �m wire bonds 

Initial quality was optimized by shear tests. During the 
shear test a shear tool is shearing through the bond at a de-
fined height (10% of wire diameter) above the interface. 
The measured shear force and the coverage of the shear 
site with wire material were recorded. The optimized 
bonds had an average shear force of 2700 cN and a stan-
dard deviation of 130 cN. The complete shear site was 
covered with wire material (shear through, Figure 6a). 
The specimen were mounted on a water cooler (10°C) and 
heated by the electrical losses of the semiconductor (active 
power cycling). The test bench was designed in the way 
that the minimum and maximum temperature of each cycle 
was constant. Heating times were fixed to 1.8 seconds. The 
exact cycling period was dependent on the time for cool-
ing. Typical cycling periods were in the range of 3 sec-
onds. More details about the self developed test bench can 
be found in [14]. 
Table 2 shows an overview about the different experiments 
and their settings.  

Table 2 Overview over experiments 
Experiment Tmin Tmax Tmed� �T
Gamma 30 150 90 120
Alpha 40 140 90 100
Delta 50 130 90 80 
Epsilon 60 120 90 60 
Zeta 30 90 60 60 
Eta 90 150 120 60 

There were two groups of experiments. The first group 
(Gamma, Alpha, Delta, Epsilon) had different temperature 
swings while the medium temperature Tmed= ½(Tmin+Tmax)
stayed the same. This group was used to study the effects 
of the temperature swing amplitude. 
The second group (Epsilon, Eta, Zeta) had the same ampli-
tude but different medium temperatures. This group was 
used to study whether it makes a difference to cycle at a 
lower or a higher medium temperature. 
After a defined number of cycles the specimen were re-
moved from the test bench and all 25 wires of one chip 
were tested destructively by the shear test. Decreasing 
shear forces and decreasing coverage of the shear site with 
wire material were an indicator for the advance of the 
cracks, Figure 6. 

a) b) 
Figure 6 Shear site a) in initial state and b) after 

100,000 cycles �T= 60 K
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ger. These are the original grains of the wire material 
which were deformed but did not recrystallize. The correct 
size cannot be estimated from the image. 
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likely due to a prevailing hardening effect in the region be-
low the crack path. This however needs to be verified in 
future measurements. More details on this can be found in 
[11]. 
Assuming that in most cases the crack path will be above 
the first layer of grains in the wire material and that the 
damaging plastic strains become smaller with a greater dis-
tance from the interface it should be possible by increasing 
the grain size of the first layer of grains to decrease the 
crack propagation rate and therefore enhance the reliabili-
ty. This has been investigated and confirmed in [12, 13]. 

3 Experiment 
The specimen consisted of power MOS-FETs (Infineon 
CoolMOS, 5 �m AlSi1Cu0.5 metallization) glued with 
electrically conductive adhesive to a DCB substrate. The 
chips were bonded with 400 �m Al heavy wire (Heraeus 
Al-H11, 25 bonds per chip), Figure 5. 
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Initial quality was optimized by shear tests. During the 
shear test a shear tool is shearing through the bond at a de-
fined height (10% of wire diameter) above the interface. 
The measured shear force and the coverage of the shear 
site with wire material were recorded. The optimized 
bonds had an average shear force of 2700 cN and a stan-
dard deviation of 130 cN. The complete shear site was 
covered with wire material (shear through, Figure 6a). 
The specimen were mounted on a water cooler (10°C) and 
heated by the electrical losses of the semiconductor (active 
power cycling). The test bench was designed in the way 
that the minimum and maximum temperature of each cycle 
was constant. Heating times were fixed to 1.8 seconds. The 
exact cycling period was dependent on the time for cool-
ing. Typical cycling periods were in the range of 3 sec-
onds. More details about the self developed test bench can 
be found in [14]. 
Table 2 shows an overview about the different experiments 
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stayed the same. This group was used to study the effects 
of the temperature swing amplitude. 
The second group (Epsilon, Eta, Zeta) had the same ampli-
tude but different medium temperatures. This group was 
used to study whether it makes a difference to cycle at a 
lower or a higher medium temperature. 
After a defined number of cycles the specimen were re-
moved from the test bench and all 25 wires of one chip 
were tested destructively by the shear test. Decreasing 
shear forces and decreasing coverage of the shear site with 
wire material were an indicator for the advance of the 
cracks, Figure 6. 
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4 Results

4.1 Effect of Temperature Amplitude 
At first, the effects of the temperature amplitude have been 
studied, Figure 7. The initial bond quality was the same for 
all experiments. In all experiments the measured shear 
force decreases with increasing numbers of cycles. The 
decrease rate is dependent on the temperature amplitude. 
Higher temperature amplitudes lead to a faster decrease.  

Figure 7 Shear Force vs. Number of Cycles for different 
temperature amplitudes

After the shear test, some specimens were used to measure 
the sheared area. Figure 8 shows the results. The sheared 
area is decreasing with increasing number of cycles. This 
leads to the conclusion that the decrease of the shear force 
is due to the fact, that the growing cracks decrease the in-
tact interface area and therefore the area that can withstand 
the shear test (see also Figure 6b).  

Figure 8 Sheared Area vs. Number of Cycles for differ-
ent temperature amplitudes 

At this point, it is important to note that the fact that the 
shear test leaves no shear remains in an area does not nec-
essarily mean that this area was already completely uncon-
nected. It just means that the cracks have weakened it 
enough to cause a lift off during the shear test. For con-
ducting electrical current and for mechanical stability there 
may still be a sufficient amount of connected spots. In this 
case the device would function without any noticeable 
changes in electrical parameters. The previous approaches 
for life time modeling, which in most cases used electrical 

parameters for the definition of a failure criterion, would 
not be sensitive to this part of the degradation process. 
In Figure 9 the sheared area is plotted versus the measured 
shear force. In the graph it can be seen that there were nu-
merous points where no shear remains were left but signif-
icant shear forces were measured. This supports the state-
ment that between intact interface area and completely un-
connected area there is a state where the interface is wea-
kened but is not yet unconnected. In this state the interface 
can withstand significant shear forces but at the same time 
it is the place where the wire breaks during the shear test 
so that no shear remains are generated. A similar effect is 
known from wire bonds that were insufficiently welded 
due to not optimized bond parameters or contaminations 
on the surfaces of the wire or chip metallization. These 
bonds very often show high shear forces but no shear re-
mains. Further investigations are required to describe the 
forces acting during the shear test in more detail.  

Apart from that, the shear force and the sheared area show 
a linear correlation. The slope and y-intercept of this curve 
did not show a dependence on the numbers of cycles or the 
temperature settings of the cycling test. 

Figure 9 Shear Force vs. Sheared Area

The linear correlation between sheared area and measured 
shear force gives the opportunity to use the shear force 
(Figure 7) for the definition of a failure criterion as long as 
shear remains are greater zero. Selecting a minimum shear 
force of 50% of the initial value leads to the lifetimes listed 
in Table 3. 

Table 3 Life time of wire bonds using the 50% criterion 
Experiment �T

[K] 
��pl
[%] 

Cycles to 
failure Nf

Gamma 120 0.167 23,204 
Alpha 100 0.126 42,751 
Delta 80 0.085 81,905 
Epsilon 60 0.043 261,671 
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c Testergebnisse

Abbildung 2.17: Abscherversuche an der Bonddrahtkontaktstelle und Testergebnisse [36]

Temperaturhub ∆Tvj wurde ebenfalls eine Abhängigkeit von der Höhe der mittleren virtuellen
Sperrschichttemperatur Tvj,m untersucht, da diese Eingangsgröße für die Lebensdauermodelle
nach Kap. 2.4 ist. Es konnte keine Abhängigkeit der betrachteten Bonddrahtschäden von der
mittleren virtuellen Sperrschichttemperatur Tvj,m gefunden werden.

Im Jahre 2015 hat das Fraunhofer IZM untersucht, warum der Riss nicht direkt an der Bond-
verbindung auftritt, sondern durch den Aluminium Bonddraht verläuft [37]. Dazu wird ein
Schnittbild der Aluminium-Bonddrahtverbindung mit Hilfe des Elektronenrückstreubeugungs-
verfahrens (EBSD-“Electron backscatter diffraction“) untersucht. Anhand einer „IPF-map“
(inverse pole figure) werden die Körner und Korngrenzen dargestellt (vgl. Abb. 2.18). Es zeigt
sich, dass sich im unteren Bereich des Aluminium Bonddrahtes eine einheitliche Struktur
(grün dargestellt) befindet. Diese Struktur wird in [37] als „Rotated Cube“ bezeichnet. Diese
Struktur war vor dem Bondprozess nicht im Aluminium Bonddraht vorhanden. Im Bereich
der Bonddraht-Ferse („Heel“) ist noch die ursprüngliche Kornstruktur sichtbar. Auf Grund
der Energieeinwirkung im Bondprozess entsteht die „Rotated Cube“-Struktur.

3.3. Mechanical properties after wire bonding

In order to mechanically characterize the observed microstruc-
tural gradients, hardness values obtained from nanoindentation
were directly compared to the local microstructure. Fig. 9 shows
the measured hardness values depending on the distance to the
Si interface overlaid with the corresponding IPF map.

The highest hardness was measured at a distance of about
10 lm to the Si interface. However, with increasing distance the
hardness is drastically decreasing and reaches a minimum value
already after 25 lm distance. As can be seen in Fig. 9, the RC tex-
tured area lies within this distance. Afterwards, the hardness is
slowly increasing again and reaches a nearly constant value at a
distance of 75 lm to the Si interface.

3.4. Microstructure after active power cycling

Fig. 10 shows an IPF map of the investigated wire bond after
APC. It can be seen that after 100,000 cycles the as-bonded
microstructure has changed significantly. Obviously, the grain
size has increases drastically. Also, the grain orientations
within the wedge have changed to an overall random orientation.
Grain orientations at the heel still reveal no remarkable
changes. Consequently, only the wedge was notably stressed
thermo-mechanically during APC. Furthermore, crack growth
starting from both sides of the wedge can be observed. Below
the crack path, an area of very fine grains can be observed.
This area is expected to mainly be generated by the crack prop-
agation itself.

Fig. 5. Microstructure after wire bonding (inverse pole figure (IPF) map).

Fig. 6. Inverse pole figure (IPF) map of the wedge microstructure as well as orientation distribution functions (ODF) (left frame) and pole figures (right frame) of the red
framed area clearly show a rotated cube texture after wire bonding. (For interpretation of the references to color in this figure legend, the reader is referred to the web version
of this article.)
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Abbildung 2.18: Mikrostruktur nach dem Bondprozess („inverse pole figure“ IPF map) [37]

Mit Hilfe der Methode der Nanoindentierung wird die Härte der Kristallstrukturen gemessen.
Bei der Nanoindentierung wird eine feine Diamantspitze in das Schnittbild des Bonddrahtes
gedrückt. Aus Eindringkraft und Eindringweg kann die Härte bestimmt werden. Die Härte-
messung mit zugehörigem IPF-Bild ist in Abb. 2.19a und 2.19b dargestellt. Es zeigt sich, dass
die „Rotated Cube“-Struktur die geringste Härte besitzt. In dieser Struktur bildet sich auf



2. Alterungseffekte in Leistungshalbleitermodulen 19

Grund von Alterungseffekten der Riss aus. In [38] wird der Einfluss der Korngröße vor dem

The microstructures of the red-framed areas from Fig. 10 are
depicted in Fig. 11. As can be seen from Fig. 11a, the wedge
microstructure in front of the crack tip is characterized by a high
amount of low-angle boundaries with rotation angles between 2
and 15�. Above a distance of �100 lm to the Si interface, nearly
all boundaries are high-angle grain boundaries.

The distance between crack and Si interface was measured to be
approximately 5–20 lm. Consequently, the crack growth com-
pletely takes place within the initial transient area which is shown
in Fig. 7. In Fig. 11b it can be seen that the grain size and orienta-
tions of the initial transient area have completely changed after
APC. However, grains above the crack path still reveal high
amounts of low-angle boundaries. 4. Discussion

4.1. Microstructural evolution after wire bonding

Grain size, texture, intragranular misorientation and hardness
give possible indications to explain the microstructural changes
after wire bonding. During the bonding process the mechanical
force is superimposed by ultrasonic energy. In simplified terms,
the mechanical force exerts a pressure on the initially (001)-X1
oriented grains which evokes a texture change corresponding to
the activation of preferred slip systems and their slip directions.
However, the geometry of the bonding tool does not generate a
simple uniaxial compressive load which consequently impedes a
precise prediction of deformation induced texture changes and
development. In spite of that, the gradient in grain size and
orientation show that the upper wire side undergoes the weakest
plastic deformation, whereby the deformation increases approach-
ing the interface area. Thereby, the decrease in initial texture
intensity in the wedge middle can be explained by the plastic
deformation induced rotation of crystal orientations and
corresponding increase of dislocation densities.

To explain the evolution of the distinct RC texture, besides crys-
tal plasticity other effects such as recovery, recrystallization and
grain growth have to be taken into consideration appropriately.
Plastic deformation of face centered cubic (fcc) metals takes place
on the {111}h110i slip systems, whereas, during compression the
slip plane normal gradually aligns with the direction of the applied
external load. Within the stereographic projection, the compres-
sion axis rotates towards (1 1�1) until the (100)–(110) symmetry
line is reached. Afterwards, duplex slip leads to rotation towards

Fig. 7. Inverse pole figure (IPF) map of the bonding interface area and (010)-IPF of
the metallization layer near the wedge center.

Fig. 8. Kernel average misorientation (KAM) map of the bonding interface area near
the wedge center.

Fig. 9. Hardness values obtained by nanoindentation overlaid with an inverse pole
figure (IPF) map.
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b IPF Bild, Korngefüge

Abbildung 2.19: Härtebestimmung der Bonddrahtkontaktstruktur [37]

Bondprozess auf die „Rotated Cube“-Struktur nach Bondprozess untersucht. Es zeigt sich,
dass die „Rotated Cube“-Struktur unabhängig von der Korngröße des Ausgangsmaterials beim
Bondprozess entsteht. Im Bereich des Bonddrahtkontaktpunktes („Wedge“) hat die „Rotated
Cube“-Struktur die geringste Härte.

2.6.2 Lotschichtdegradation

Untersuchung von Schäden der Kollektorverbindung:
In [39] wird die Alterung der Kollektorlotschicht SnAg3.5 an einem Si IGBT (600V, 200A)
untersucht. Für den Emitter-Kontakt werden vier Aluminium Bonddrähte an den Ecken des
IGBT-Chips angebracht. Um ausschließlich eine Alterung der Kollektorlotschicht hervorzu-

  © IMAPS / EMPC 2015        5   

September 2015, Friedrichshafen, Germany
www.empc2015.org

ISBN  978-0-9568086-2-2

European Microelectronics 
Packaging Conference

 

Figure 6. LM images of soldered sample after power cycling. 

Figure 7. LM & SEM images of a sintered sample after power cycling. 

The cracks run vertically from the upper surface of the 
substrate (interface of the Ag sintered layer) down to the 
ceramic all along the Cu grain boundaries.  

As shown in figure 7 the cracks can lead either to 
cracking in the ceramic or in some cases even to a 
partial delamination between the upper Cu layer and the 
ceramic core. The sintered Ag structures in the hot spot 
area (in particular above the cracks in the Cu layer) are 
coarsened. Along theses coarsened areas delaminations 
between the sintered layer and the substrate as well as 
the die could be found. This coincides with the results 
of the C-SAM and the X-ray analyses.  

As shown in figure 7 as well, no cracking or alterations 
of the sintered Ag microstructure could be determined 
beyond the hot spot area.  

It is assumed that the Cu fails first due to the 
thermomechanical stresses caused by the CTE mismatch 

of the material stack. Presumably, the formation of 
cracks starts at surface defects of the Cu. During the 
power cycling the cracks can propagated leading to a 
heat accumulation in the interconnect above the cracks. 
Due to the increased temperatures in the affected area 
the Ag layer coarsens since the proceeding of diffusion 
increases. Delaminations at the interface between Ag 
sinter layer and DCB metallization or between Ag sinter 
layer and die metallization occur. The local 
delamination and the coarsening of the Ag can cause a 
higher thermal resistance in this area of the die attach in 
particular. A hot spot is formed leading to a further 
acceleration of the crack propagation. Due to the 
overheating after a certain time a failure occurs in the 
semiconductor die.  

Besides the described error pattern, it could be found, 
that cracks occur in the bottom Cu layer of the DCB as 
well (figure 8).  

Abbildung 2.20: Lichtmikroskopaufnahme Kollektorlotschicht nach Alterung [39]

rufen, wird der IGBT mittels Absenkung der Gate Spannung im linearen Bereich betrieben.
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Ein kleiner Kollektorstrom IC im Bereich von 4A genügt somit, um die Sperrschichttem-
peratur anzuheben. Um eine Schädigung nach Abb. 2.20 zu verursachen, durchläuft der
IGBT-Modulaufbau die folgenden Alterungszyklen:
Konstanter Sperrschichttemperaturhub ∆Tj = 150K mit Tj,min = 30◦C und Tj,max = 180◦C,
bei konstanter Aufheizzeit ton = 1,8s. Die Abkühlzeit toff,t und der Kollektorstrom IC werden
angepasst, um den Sperrschichttemperaturverlauf konstant zu halten. Bei 12 getesten Modul-
aufbauten wurden Alterungszyklen im Bereich von 27.100− 47.200 durchlaufen. In Abb.
2.20 sind deutliche Risse in der Lotschicht sichtbar. Diese Risse verursachen eine Erhöhung
des thermischen Widerstandes. Mit einer Röntgenaufnahme konnte in [39] festgestellt werden,
dass sich diese Risse unter der gesamten Chipfläche ausbreiten.

2.7 Feuchtigkeitsinduzierte Degradation

Da IGBT-Module nicht hermetisch verschlossen sind, kann Feuchtigkeit in das Innere ein-
dringen. Äußere Einflüsse wie veränderliche Lufttemperatur T und relative Luftfeuchtigkeit
rH können zu Kondensation im IGBT-Modul führen. In [40] wird ein Testmodul („module“)

a Versuchsaufbau b Kondensation im IGBT-Modul bei Temperaturzyklen

Abbildung 2.21: Veränderliche Einflussgrößen und Platzierung der Sensoren im IGBT-Modul
[40]

mit Feuchtigkeits- und Temperatursensoren (rH/T), sowie Kondensationssensoren (Cond.sens
1 und 2) ausgestattet (vgl. Abb. 2.21a). Des Weiteren wird das IGBT-Modul von einem Ge-
häuse („enclosure“) umschlossen, und anschließend in einem Klimaschrank betrieben. Da
der Klimaschrank die relative Luftfeuchtigkeit rH bei Temperaturgradienten nicht konstant
halten kann, wird das Gehäuse benötigt.
Bei einem Test mit mehreren Temperaturzyklen in Abb. 2.21b wird das IGBT-Modul zunächst
für 24h bei Tch = 30◦C und rHch = 95% im Klimaschrank gehalten (vgl. Abb. 2.21b). Es stellt
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sich nach dieser Zeit rHencl ≈ 87% und rHmod ≈ 85% ein. Anschließend wird die Temperatur
des Klimaschranks um ∆Tch = 10K zyklisch variiert (Tch,min = 20◦C, Tch,max = 30◦C). Ab
dem dritten Zyklus tritt in der Warmphase (Tch = 30◦C) Kondensation auf der Oberfläche
des Silikongels auf. In der Kaltphase (Tch = 20◦C) trocknet die Silikonoberfläche komplett.
Die Ursache für dieses Verhalten liegt in der verzögerten Erwärmung oder Abkühlung der
Silikonoberfläche im Vergleich zur Umgebungstemperatur Tmod. Ist die Temperatur der Si-
likonoberfläche kälter als die Umgebung kommt es zur Kondensation. Dieser Effekt kann
ebenfalls an dem Metallgehäuse oder dem IGBT-Modulgehäuse auftreten.
Sobald die Feuchtigkeit die IGBT-Oberfläche erreicht, kann im IGBT-Modul elektrochemi-
sche Migration (ECM) statt [41], [42]. Bei einem Leistungshalbleiter ist der Bereich hoher
Potentialdifferenz besonders anfällig für ECM. Bildet sich ein geschlossener Feuchtigkeitsfilm
zwischen zwei Metalloberflächen mit hoher Potentialdifferenz, so können Metallionen von
der Anode zur Kathode wandern. Auf Grund dieses Dendritenwachstums kommt es zu einer
Abnahme der Isolierfestigkeit.

2.8 Zusammenfassung des Kapitels

In diesem Kapitel wurde zunächst der Aufbau des betrachteten IGBT-Moduls beschrieben. Auf
Grund der internen Verschaltung der Leistungshalbleiter gibt es einen Unterschied zwischen
elektrischen Größen, die intern am IGBT auftreten und den elektrischen Größen, die extern
am IGBT-Modul messbar sind. Der Versuch an einem geöffneten IGBT-Modul hat gezeigt,
dass im Betrieb die Oberflächentemperatur des IGBT-Leistungshalbleiters inhomogen ist. Als
Ersatzgröße wird daher zur Beschreibung die virtuelle Sperrschichttemperatur verwendet.
Die Betrachtung von Lebensdauermodellen und Alterungstests zeigte, dass der zyklische
Verlauf der Sperrschichttemperatur einen wesentlichen Einfluss auf die Lebensdauer des
IGBT-Modulaufbaus hat. Die Materialschichten des vertikalen IGBT-Modulaufbaus haben
unterschiedliche thermische Ausdehnungskoeffizienten. Temperaturunterschiede in den Mate-
rialschichten wirken sich daher als mechanische Spannungen in dem vertikalen Aufbau aus.
Wird in den Alterungstests ein Anstieg der Sperrschichttemperatur verhindert, durch Betrieb
mit verminderter Leistung, so kann das IGBT-Modul länger betrieben werden.
Als Ausfallmechanismus wurden Bonddrahtschäden und Lotschichtdegradation gefunden.
Anhand von Literaturquellen wurden diese Schadensarten detailliert diskutiert. Im Rahmen
dieser Arbeit wird gezeigt, dass es mit einer kombinierten Auswertung von Ausschaltzeit und
Durchlassspannung möglich ist, Schäden an der Bonddrahtverbindung zu erkennen.
Dieses Kapitel schließt ab mit einem Ausblick zu Degradation ausgelöst durch Feuchtigkeit.
Diese Degradation wird in dieser Arbeit nicht weiter betrachtet.
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3 Temperatursensitive Parameter

Da das Einbringen eines Sensors in das IGBT-Modul zur Bestimmung der virtuellen Sperr-
schichttemperatur Tvj einen hohen Aufwand darstellt, soll die Sperrschichttemperatur Tvj
anhand von temperatursensitiven Parametern (TSEPs) bestimmt werden. TSEPs sind elektri-
sche Größen, die sich mit der virtuellen Sperrschichttemperatur Tvj verändern. Dabei sollen
TSEPs betrachtet werden, die extern am IGBT-Modul messbar sind. In diesem Kapitel werden
zunächst anhand von Literaturquellen verschiedene TSEPs vorgestellt. Daraus erfolgt eine
Auswahl von TSEPs, die im Rahmen dieser Arbeit anschließend in den Abschnitten 3.1 bis
3.4 genauer betrachtet werden. Unterschieden wird daher zwischen solchen TSEPs, die im
stationären Zustand (Leiten, Sperren) messbar sind und solchen, die dynamisch, d.h. bei den
Schaltvorgängen messbar sind.

UCE,i

UVG

S1

IG
RG,iRG,e

UGE,e UGE,i

IC

Abbildung 3.1: Ersatzschaltbild des IGBTs zur Beschreibung der TSEPs

TSEPs im Leit- oder Sperrzustand:
In diese Kategorie fallen temperatursensitive Parameter, die sich dauerhaft während des Leit-
oder Sperrzustands des IGBTs messen lassen.

Durchlassspannung
Die Durchlassspannung UCE,on,i ist der Spannungsabfall zwischen Kollektor und Emitter im
Leitzustand des IGBTs. Sie ist abhängig vom Kollektorstrom IC, der virtuellen Sperrschicht-
temperatur Tvj und der Gate-Emitter-Spannung UGE,i. Ist die Gate-Emitter-Spannung UGE,i
ausreichend hoch und wird der IGBT nach Abb. 3.5a im Sättigungsbereich betrieben, so kann
der Einfluss der Gate-Emitter-Spannung UGE,i vernachlässigt werden.
Bei Alterungstests nach Kap. 2.3, Test 4 wird die Durchlassspannung in der Regel verwendet,
um die virtuelle Sperrschichttemperatur Tvj zu bestimmen. Dazu durchfließt ein Messstrom
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im Bereich 100mA den IGBT von Kollektor nach Emitter. Ein geringer Strom wird gewählt,
damit eine Eigenerwärmung des IGBTs durch den Messstrom vernachlässigt werden kann.
Gleichzeitig wird die Spannung UCE,on,e gemessen und als TSEP ausgewertet. Für diesen
Strombereich hat der IGBT NTC-Verhalten auf Grund der Diffusionsspannung UDpsn des
kollektorseitigen pn-Übergangs (vgl. Gl. 3.4). Es ergibt sich für den IGBT in [43] in diesem
Bereich eine Sensitivität von ≈−2mV/K.
Ferner wird in [43] betrachtet, welche Temperatur mittels der Durchlassspannung UCE,on,e
gemessen wird, bei inhomogener Temperaturverteilung auf der Oberfläche des IGBT-Chips
im Betrieb. Dazu wird ein einzelner IGBT (Infineon SIGC158T120R3) eines geöffneten
IGBT-Moduls (SEMiX703GB126D) untersucht. Der IGBT wird mit einem Kollektorstrom
von IC = 150A aufgeheizt und anschließend wird bei einem Messstrom von IC,mess = 100mA
die Durchlassspannung UCE,on,e gemessen. Der Vergleich mit einer Infrarotkamera-Messung
zeigt, dass die mittlere Oberflächentemperatur TOf und die durch UCE,on,e ermittelte Tempera-
tur Tvj,Uce,on dicht beieinander liegen. Die Temperatur TOf ist etwas geringer auf Grund von
Abschattungseffekte durch die Bonddrähte.
Bei einem Messstrom IC,mess = 50mA wird in [44] die Temperaturabhängigkeit von zwei
IGBTs miteinander verglichen. Es zeigt sich, dass in diesem Fall die Bauteilstreuung nur 1mV
beträgt. Des Weiteren werden die beiden IGBTs parallel betrieben und durch Heizplatten
auf unterschiedliche Temperaturen gebracht. Der Vergleich mit der mittleren Oberflächen-
temperatur TOf,mean beider IGBTs, gemessen mit der IR-Kamera zeigt, dass die Temperatur
Tvj,Uce,on nur im Bereich von 1K bis 2K höher ist als TOf,mean. Eine etwas höhere Gewichtung
des wärmeren IGBTs in Tvj,Uce,on findet sich ebenfalls in [45].
In den Veröffentlichungen [46], [47] zeigt sich, dass die Durchlassspannung UCE,on,e auch bei
Nennstrom IC zur Temperaturbestimmung Tvj verwendet werden kann. Allerdings gibt es auch
Untersuchungen in [48], [49], [50], die darauf hindeuten, dass der Spannungsabfall und die
Temperatur der Bonddrähte bei der Bestimmung von Tvj mittels UCE,on,e nicht vernachlässigt
werden dürfen.
Die Durchlassspannung für das, in dieser Arbeit betrachtete IGBT-Modul, wird in Kap. 3.1
und 6.6 weitergehend beschrieben. Des Weiteren wird eine Messschaltung zur Erfassung der
Durchlassspannung UCE,on,e im Rahmen dieser Arbeit aufgebaut.

Interner Gate-Widerstand
In [51] wird ein Verfahren beschrieben, um die Temperaturabhängigkeit des internen Gate-
Widerstands RG,i (vgl. Abb. 3.1) auszuwerten, um die virtuelle Sperrschichttemperatur Tvj zu
bestimmen. Dazu wird ein spezieller Gate-Treiber entwickelt, der im Sperrzustand des IGBTs
den internen Gate-Widerstand RG,i misst. Dem negativen Potential der Gate-Treiberspannung
UVG wird dazu ein Wechselspannungssignal mit der Resonanzfrequenz des Gate-Kreises
überlagert, um über den Spannungsabfall am externen Gate-Widerstand RG,e Rückschlüsse
auf den internen Gate-Widerstand RG,i zu ziehen. Bei den betrachteten IGBT-Modulen (Typ
1) FF225R12ME4 und (Typ 2) FF600R17ME4 zeigt sich in [52] eine Sensitivität des internen
Gate-Widerstands RG,i von≈ 3,5mΩ/K (Typ 1) bzw.≈ 1,5mΩ/K (Typ 2). Allerdings gibt es
eine Bauteilstreuung des Referenzwertes RG,i0(T0 = 20◦C) von RGi = RG,i0(1+α(Tvj−T0)).
Um eine bestehende Kalibrierkurve daher von einem IGBT-Modul auf ein anderes IGBT-
Modul übertragen zu können, muss daher eine „Einpunktkalibrierung“ durchgeführt werden.
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Erfolgt dies bei 20◦C Raumtemperatur, so ergibt sich nach [52] eine Abweichung im Bereich
von ±3K bei Tvj = 120◦C für ein IGBT-Modul des Typs 1.
In [45] werden vergleichende Versuche mit einem geöffneten IGBT-Modul durchgeführt, um
zu überprüfen, ob die Bestimmung der virtuellen Sperrschichttemperatur Tvj mittels RG,i dich-
ter an die maximale Sperrschichttemperatur Tj,max kommt als die Bestimmung mittels UCE,on,e
(Durchlassspannung). Es zeigt sich, dass bei IGBT-Modulen, wo der interne Gate-Widerstand
RG,i direkt mittig auf dem IGBT-Leistungshalbleiter sitzt, die gemessene Temperatur eher der
maximalen Sperrschichttemperatur entspricht, als dies bei der UCE,on,e-Methode der Fall wäre.
Bei der Parallelschaltung von mehreren IGBT-Leistungshalbleitern in einem IGBT-Modul
gewichtet die UCE,on,e-Methode den heißeren Leistungshalbleiter allerdings mehr. Ferner wird
in [45] erwähnt, dass es bei einer IGBT-Leistungshalbleiter-Parallelschaltung mit internen
Gate-Widerständen RG,is, die an den Ecken der Leistungshalbleiter platziert sind, zu einer
Mittelwertbildung der entsprechenden Temperaturen an RG,i-Positionen kommt.
In [53] und [54] werden Konzepte vorgestellt, um mit dem RG,i-Verfahren Fehler in der
kollektorseitigen Lotschicht oder im Kühlsystem zu identifizieren.
Das Verfahren der Bestimmung der virtuellen Sperrschichttemperatur Tvj über den internen
Gate-Widerstand RG,i wird in dieser Arbeit nicht weiter betrachtet, da an einer Messplatine
gearbeitet wird, die mit einem kommerziellen Standard-Gate-Treiber verwendet werden kann.
Des Weiteren hat das IGBT-Modul FF1000R17-IE4D neben dem internen Gate-Widerstand
auf dem Leistungshalbleiter noch jeweils einen weiteren internen Gate-Widerstand auf Gate-
und Hilfsemitterseite zur Symmetrierung der IGBT-Parallelschaltung (vgl. Kap. 6.5.2).

TSEPs im Schaltvorgang:
Im Folgenden werden temperatursensitive Parameter betrachtet, die sich nur während der
Schaltvorgänge messen lassen. Der idealisierte Ein- und Ausschaltvorgang ist dazu in Abb.
3.2 dargestellt.

Einschaltschwellspannung
Die Einschaltschwellspannung UGE,th,i ist der Wert der Gate-Spannung UGE,i ab dem der IGBT
zu leiten beginnt. Der Strom IC steigt (vgl. Abb. 3.2). Die Einschaltschwellspannung UGE,th,i
sinkt mit steigender virtueller Sperrschichttemperatur Tvj (vgl. [55], [17]). Die physikalische
Beschreibung der Abhängigkeiten der Einschaltschwellspannung UGE,th,i von der Temperatur
findet sich in [56]. Sie kann näherungsweise linearisiert werden mit: UGE,th,i(Tvj) =UGE,th,0,i+
α
(
Tvj−Tvj,0

)
. Weiterhin zeigt sich in [57] und [56], dass sie unabhängig vom geschalteten

Kollektorstrom IC ist, sondern für einen IGBT nur von der virtuellen Sperrschichttemperatur
Tvj abhängt. Der Vergleich von drei IGBTs zeigt, dass die Einschaltschwellspannung UGE,th,i
einer Bauteilstreuung unterliegt (vgl. [57]).
Da zum Zeitpunkt t1 (Einschaltvorgang) bzw. t7 (Ausschaltvorgang) der Gate-Strom IG fließt,
wird die extern messbare Einschaltschwellspannung UGE,th,e von dem Spannungsabfall RG,iIG,i
überlagert. Ohne Kenntnis des Gate-Stromes und der Größe des internen Gate-Widerstands
RG,i ist UGE,th,i nicht bestimmbar. Aus diesem Grund kann die Einschaltschwellspannung für
das betrachtete IGBT-Modul in Kap. 2.1 im Rahmen dieser Arbeit nicht als TSEP verwendet
werden. Genauere Informationen dazu finden sich in Kap. 3.2.
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Abbildung 3.2: Idealisierte Schaltvorgänge des IGBTs

Gate-Strom
In [58] wird der Gate-Strom IG im Einschaltvorgang des IGBTs betrachtet. Es zeigt sich, dass
das zeitliche Integral über den Gate-Strom IG temperaturabhängig ist. Mit steigender virtueller
Sperrschichttemperatur Tvj nimmt die Fläche unter dem Gate-Strom IG zu. Zur Messung des
Gate-Stroms IG wird die Spannung an dem externen Gate-Widerstand RG,e gemessen. Die
Herausforderung bei diesem TSEP ist, dass der Gate-Strom IG mit hoher Bandbreite gemessen
und ausgewertet werden muss. Der Gate-Strom IG wird als TSEP in dieser Arbeit nicht weiter
betrachtet.

Miller-Plateau-Spannung
Die Miller-Plateau-Spannung UGE,Ml,i ist der konstante Spannungswert der Gate-Emitter-
Spannung UGE,i im Schaltvorgang (vgl. Abb. 3.2). In diesem Zeitbereich (3) bzw. (6) wird
die Miller-Kapazität umgeladen und die Kollektor-Emitter-Spannung UCE,i steigt bzw. fällt.
Da sich im Ausschaltvorgang kein dIC/dt über die extern messbare Miller-Plateau-Spannung
UGE,Ml,e überlagert, kann sie im Ausschaltvorgang ausgewertet werden. In einem realen
Einschaltvorgang ist in Phase (3) die Rückstromspitze der komplementären Diode im Kollek-
torstrom IC sichtbar. Der durch das dIC/dt bedingte Spannungsabfall an der emitterseitigen
Streuinduktivität verfälscht die extern messbare Miller-Plateau-Spannung UGE,Ml,e im Ein-
schaltvorgang. Die emitterseitige Streuinduktivität wird durch die Bonddrahtverbindung vgl.
Kap. 2.1 bedingt. Weitere Untersuchungen zu der extern messbaren Miller-Plateau-Spannung
UGE,Ml,e im Ausschaltvorgang finden sich in Kap. 3.3.
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Ausschaltzeit
Die Ausschaltzeit toff wird in dieser Arbeit definiert als Zeitdauer zwischen dem Absinken
der Gate-Treiber-Spannung UVG und dem Beginn der Abnahme des Kollektorstroms IC. Das
dIC/dt des Kollektorstroms kann erfasst werden als induzierte Spannung UPE-HE zwischen
dem Leistungsemitter-Anschluss (PE) und dem Hilfsemitter-Anschluss (HE). Aus UPE-HE lei-
tet sich das Stop-Signal ab. Die Ausschaltzeit hängt von der Zwischenkreisspannung UZk, dem
Kollektorstrom IC und der virtuellen Sperrschichttemperatur Tvj ab. Weitere Abhängigkeiten
werden in Kap. 6.5 diskutiert. Die Sensitivitäten für das verwendete IGBT-Modul werden in
Kap. 6.3.1 betrachtet. Im Rahmen dieser Arbeit konnte eine temperaturstabile Messschaltung
zur Auswertung der Ausschaltzeit aufgebaut werden.
In Kap. 3.4 werden die physikalischen Einflussgrößen auf die Zeitdauer der Ausschaltzeit
beschrieben. Die Temperaturabhängigkeit der Einschaltzeit ist geringer, da dort die temperatur-
bedingte Abnahme der Einschaltschwellspannung zu einer Verkürzung der Einschaltzeit führt,
wohingegen die temperaturbedingte Zunahme des internen Gate-Widerstands zu einer Verlän-
gerung der Einschaltzeit führt. Beide Effekte arbeiten bei der Einschaltzeit nicht in dieselbe
Richtung. Daher wird im Rahmen dieser Arbeit die Ausschaltzeit als TSEP verwendet.

Ausführliche Vergleiche weiterer TSEPs finden sich in [15], [59], [60] und [61].
Ziel der folgenden Betrachtungen ist es, TSEPs zu finden, die sich mit kostengünstigen
Messschaltungen mit geringer Komplexität erfassen lassen. Weiterhin soll die Messschaltung
selbst möglichst keinem Temperatureinfluss unterliegen (vgl. Kap. 4).
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3.1 Durchlassspannung

Die Durchlassspannung ist im Leitzustand des IGBTs messbar. Für das betrachtete IGBT-
Modul FF1000R17 wurden die Abhängigkeiten UCE,on,e(Tvj, IC) nach Abb. 3.3 auf dem
IGBT-Versuchsstands gemessen (vgl. Kap. 5). Die extern an einem IGBT-Leistungshalbleiter
messbare Durchlassspannung UCE,on,e setzt sich nach Kap. 2.1 zusammen. Dabei unterliegen
nach Kap. 2 besonders die Bonddrähte und die Lotschicht Alterungseinflüssen. Werden die
Kontaktwiderstände aus Kap. 2.1 vernachlässigt, so ergibt sich für UCE,on,e:

UCE,on,e =UC,Lot +UCE,on,i +UE,Bond (3.1)

mit UC,Lot = RLt,TLSIC, UE,Bond = (RBd,TLS +RBd,DLS)IC (3.2)48 6 Labormessungen und Auswertung
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Abbildung 3.3: Abhängigkeiten von UCE,on,e [B3]

Analytische Betrachtung der IGBT-Durchlassspannung
Der strukturelle Aufbau mit den unterschiedlich dotierten Schichten ist in Abb. 3.4a dargestellt.
Wird der Strompfad von Kollektor nach Emitter betrachtet, so liegen in dem Pfad die zwei
pn-Übergänge J1 und J2. Im Ersatzschaltbild in Abb. 3.4b ist dafür der Bipolartransistor Tpnp
dargestellt. Gleichzeitig findet sich oben am Gate-Steuerkopf ein n-Kanal MOSFET und ein
parasitärer npn-Bipolartransistor.
Der IGBT kann nach Abb. 3.4b ersatzweise als ein pnp-Bipolartransistor Tpnp betrachtet
werden, dessen Basisstrom über den MOSFET TMOS gesteuert werden kann. Gleichzeitig
bildet der pnp-Transistor Tpnp zusammen mit dem npn-Transistor Tnpn einen parasitären
Thyristor. Wenn der Spannungsabfall an dem Widerstand RS zu groß wird, beginnt der npn-
Transistor zu leiten. Dieser Zustand wird „Latch-up“ genannt. Der Stromfluss des IGBT ist
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dann nicht mehr durch das Gate kontrollierbar (vgl. [62]). Durch technologische Maßnahmen
muss verhindert werden, dass der Transistor Tnpn in den Leitzustand gerät.
Unter Vernachlässigung des „Latch-up“-Effekts ergibt sich das vereinfachte Ersatzschaltbild
nach Abb. 3.4c.
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Emitter Emitter

Tnpn

TMOS

Tpnp
J1

J2

a Schichtenaufbau des IGBTs nach [63]

Tnpn
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G
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E
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b Ersatzschaltbild

TMOS

Tpnp

G

C

E

c Vereinfachtes Ersatz-
schaltbild

Abbildung 3.4: IGBT, vertikaler Aufbau und Ersatzschaltbilder nach [63], [62], [64]

Nach [62], [64] kann das Durchlassverhalten des IGBTs im Schwellenbereich (vgl. Abb. 3.5a)
zunächst vereinfacht mit dem Ersatzschaltbild nach Abb. 3.5b angenähert werden. Bei dem
Modell nach Abb. 3.5b wird angenommen, dass der gesamte Kollektorstrom IC über den
Kanal des MOSFET TMOS zum Emitter fließt. Unter diesen Annahmen ergibt sich für die

UCE

IC

UGE

UCE,BR

Sättigung Aktiver Bereich

Schwellenbereich

a Ausgangskennlinienfeld des IGBTs nach [65],
[62],

TMOS

Dpsn

G

C

E

b Vereinfachtes Ersatzschaltbild nach [64], [62]

Abbildung 3.5: Herleitung des vereinfachten Modells für die Durchlassspannung

Durchlassspannung

UCE,on,i,vereinfacht =UDpsn +UMOS (3.3)

In [1], [64] and [7] wird das beschriebene Modell anschließend um einen Spannungsabfall
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Udrift im n−-Gebiet erweitert.

UCE,on,i =UDpsn +UMOS +Udrift (3.4)

Unter Berücksichtigung der Kontaktwiderstände ergibt sich:

UCE,on,e =UC,Lot +UDpsn +UMOS +Udrift +UE,Bond (3.5)

Auf Grund der verschiedenen Spannungsanteile in Gleichung 3.5 ergibt in Abb. 3.6a ein
Ausgangskennlinienfeld, das für Ströme IC < 200A ein NTC-Verhalten aufweist und für
IC > 200A ein PTC-Verhalten. Dabei ist bekannt, dass UC,Lot und UE,Bond mit der Temperatur
zunehmen.

5

Technische�Information�/�Technical�Information

FF1000R17IE4IGBT-Module
IGBT-modules

prepared�by:�TA
approved�by:�PL

date�of�publication:�2013-11-05
revision:�3.2

Ausgangskennlinie�IGBT,Wechselrichter�(typisch)
output�characteristic�IGBT,Inverter�(typical)
IC�=�f�(VCE)
VGE�=�15�V

VCE [V]

IC
 [
A

]

0,0 0,5 1,0 1,5 2,0 2,5 3,0 3,5 4,0
0

200

400

600

800

1000

1200

1400

1600

1800

2000
Tvj = 25°C
Tvj = 125°C
Tvj = 150°C

Ausgangskennlinienfeld�IGBT,Wechselrichter�(typisch)
output�characteristic�IGBT,Inverter�(typical)
IC�=�f�(VCE)
Tvj�=�150°C

VCE [V]

IC
 [
A

]

0,0 0,5 1,0 1,5 2,0 2,5 3,0 3,5 4,0 4,5 5,0
0

200

400

600

800

1000

1200

1400

1600

1800

2000
VGE = 20V
VGE = 15V
VGE = 12V
VGE = 10V
VGE = 9V
VGE = 8V

Übertragungscharakteristik�IGBT,Wechselrichter�(typisch)
transfer�characteristic�IGBT,Inverter�(typical)
IC�=�f�(VGE)
VCE�=�20�V

VGE [V]

IC
 [
A

]

5 6 7 8 9 10 11 12
0

200

400

600

800

1000

1200

1400

1600

1800

2000
Tvj = 25°C
Tvj = 125°C
Tvj = 150°C

Schaltverluste�IGBT,Wechselrichter�(typisch)
switching�losses�IGBT,Inverter�(typical)
Eon�=�f�(IC),�Eoff�=�f�(IC)
VGE�=�±15�V,�RGon�=�1.2�Ω,�RGoff�=�1.8�Ω,�VCE�=�900�V

IC [A]

E
 [
m

J]

0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800 2000
0

100

200

300

400

500

600

700

800

900

1000

1100
Eon, Tvj = 150°C
Eon, Tvj = 125°C
Eoff, Tvj = 150°C
Eoff, Tvj = 125°C

a Übertragungscharakteristik bei UGE = 15V

5

Technische�Information�/�Technical�Information

FF1000R17IE4IGBT-Module
IGBT-modules

prepared�by:�TA
approved�by:�PL

date�of�publication:�2013-11-05
revision:�3.2

Ausgangskennlinie�IGBT,Wechselrichter�(typisch)
output�characteristic�IGBT,Inverter�(typical)
IC�=�f�(VCE)
VGE�=�15�V

VCE [V]

IC
 [

A
]

0,0 0,5 1,0 1,5 2,0 2,5 3,0 3,5 4,0
0

200

400

600

800

1000

1200

1400

1600

1800

2000
Tvj = 25°C
Tvj = 125°C
Tvj = 150°C

Ausgangskennlinienfeld�IGBT,Wechselrichter�(typisch)
output�characteristic�IGBT,Inverter�(typical)
IC�=�f�(VCE)
Tvj�=�150°C

VCE [V]

IC
 [

A
]

0,0 0,5 1,0 1,5 2,0 2,5 3,0 3,5 4,0 4,5 5,0
0

200

400

600

800

1000

1200

1400

1600

1800

2000
VGE = 20V
VGE = 15V
VGE = 12V
VGE = 10V
VGE = 9V
VGE = 8V

Übertragungscharakteristik�IGBT,Wechselrichter�(typisch)
transfer�characteristic�IGBT,Inverter�(typical)
IC�=�f�(VGE)
VCE�=�20�V

VGE [V]

IC
 [

A
]

5 6 7 8 9 10 11 12
0

200

400

600

800

1000

1200

1400

1600

1800

2000
Tvj = 25°C
Tvj = 125°C
Tvj = 150°C

Schaltverluste�IGBT,Wechselrichter�(typisch)
switching�losses�IGBT,Inverter�(typical)
Eon�=�f�(IC),�Eoff�=�f�(IC)
VGE�=�±15�V,�RGon�=�1.2�Ω,�RGoff�=�1.8�Ω,�VCE�=�900�V

IC [A]

E
 [

m
J]

0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800 2000
0

100

200

300

400

500

600

700

800

900

1000

1100
Eon, Tvj = 150°C
Eon, Tvj = 125°C
Eoff, Tvj = 150°C
Eoff, Tvj = 125°C

b Ausgangskennlinienfeld bei Tvj = 150◦C

Abbildung 3.6: Datenblattinformationen von FF1000R17IE4 [19]

Da bei IC ≈ 200A keine Temperaturabhängigkeit von UCE,on,e vorliegt, kann dieser Punkt zur
Zustandsüberwachung des IGBT-Moduls verwendet werden. Eine Zunahme der Spannung
UCE,on,e bei IC ≈ 200A ist daher vorwiegend auf eine Bonddrahtdegradation zurückzuführen.
Dazu werden in [66], [67] Versuche dargestellt.
In [12] werden Alterungsversuche mit dem IGBT-Modul FF1000R17IE4D durchgeführt
(vgl. Abb. 3.7), das auch in dieser Arbeit betrachtet wird. Das IGBT-Modul wird dazu
in einer Vollbrückenanordnung bei einer Bodenplattentemperatur von TNTC = 80◦C und
einer Schaltfrequenz von 2,5kHz betrieben. Das IGBT-Modul schaltet einen Sinusstrom mit
einer Grundfrequenz von 6Hz und einem Effektivwert von 640A. Bei einem Strom von
IC = 800A wird die Durchlassspannung UCE,on,e gemessen. Nach 4.748.000-Zyklen ist die
Durchlassspannung UCE,on,e um 35mV gestiegen. Die Fehleranalyse zeigte ein Abheben von
insgesamt 11 Bonddrähten und eine Veränderung der kollektorseitigen Aluminium Oberfläche.
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ing systems are implemented. In Figure 7 ten measurements 
of 26 points of the voltage during the turn on slope of the 
IGBT DUT-Low. As can be seen the measurements are very 
consistent and is therefore concluded that the measurement 
system is sufficient. 

 
Figure 7: 10 measurements of 26 points of the VCE voltage of the IGBT 

DUT-Low 

V. RESULTS AND MEASUREMENTS 
The measurements were done with test setup running in 

the working point described in Table  I. Measurements were 
done every 5 minutes and each component was measured 3 
times. First outliers were sorted out, from the measured data. 
Thereafter a third order polynomial is fitted to the measured 
curve (as in Figure 7) and the average of VCE for the IGBT or 
VD was taken at 800 A for the IGBT or 600 A for the Diode. 

The first test done showed an increase in VCE of 40 mV, 
before complete failure of the module, close to the expected 
30 mV.  The second test was therefore stopped after an in-
crease of approximately 35 mV in order to be able to ex-
amine the module afterwards. Also this was done in order to 
be able to run with the same DUT module thus running the 
DUT module to failure. In both the first and the second test it 
was the IGBTs in the control side that showed to be the 
weakest components. The test result for the second test is 
shown in Figure 8. This figure shows a linear increase of VCE 
before in the end the expected discrete steps are seen. This 
linear increase could be explained by Aluminum reconstruc-
tion of the aluminum metallization of the chips or an increase 
in junction temperature over time [2]. The post failure analy-
sis will reveal if this is the case. 

 

Figure 8: Measurement of VCE of control IGBTs during power cycling. The 
experiment was stopped after 4,748 kcycles. 

After the control module was exchanged the test was 
continued. The next components that showed an increase in 
there forward voltage drop were the DUT diodes. The result 
of this test can be seen in Figure 9. The first discrete step in 
VD was due to the change of the control module. This is 
considered due to changed thermal properties as the test 
setup must be drained of water every time a module is ex-
changed as the Danfoss Shower Power technology is used 
for cooling. No linear increase is shown in VD this is con-
cluded to be due to that VD for 600 A for this module is 
almost constant with temperature. Again discrete step in the 
voltage is seen in the end which could be explained by 
bondwire lift off. The noise in the measurement could be due 
to small temperature variations in the cooling water. This is 
also an issue that should be addressed if such a system 
should be installed in a real life application, such as a wind 
turbine. 

 

 
Figure 9: Measurement of VD of DUT diodes during power cycling. The 

experiment was stopped after approximately 6,500 kcycles. 

VI. POST FAILURE ANALYSIS 
Both tests were stopped prior to complete failure of the 

modules. This was done in order to be able to examine the 
modules in order to determine whether the failure mechan-
ism in fact was bondwire lift off. After the test the modules 
was disassemble and the silicone gel was removed. This was 
done using a solvent (Digesil NC Liquid concentrate). The 
first thing noticed after removing the silicone gel was that in 
all 5 bondwires had lifted off in the control IGBT. If compar-
ing this with Figure 8 only three steps can be seen, but each 
step can conceal more than one lifted bondwire. Especially 
the second step seems to have a larger magnitude. Thereafter 
the module was taken for analysis in a SEM (Scanning Elec-
tron Microscope). The result of this analysis can be seen in 
Figure 10. This clearly shows bondwires no longer attached 
to the IGBT chips. However what is also clear from the fig-
ure is that the aluminum metallization is no longer smooth as 
in a new module. Thus the module has also suffered from 
aluminum reconstruction which could explain the linear 
increase in VCE.  

It is also noted that bondwires that was lifted all were the 
ones furthest from the center of the IGBT chip, even though 
the IGBT chip would get warmest in the middle. However 

1788
Abbildung 3.7: Anstieg der Durchlassspannung UCE,on,e bei Bonddrahtablösung [12]

Die Vorhersage der virtuellen Sperrschichttemperatur Tvj mittels der Durchlassspannung
UCE,on,e stößt auf das Problem, dass die Temperaturverteilung in dem IGBT im Kalibriervor-
gang nicht der Temperaturverteilung im stationären Betrieb entspricht [68]. Während des
Kalibriervorgangs wird versucht, durch kurze Einschaltdauer des IGBTs die Eigenerwärmung
gering zu halten. Der IGBT und die Bonddrähte sind daher nahezu auf einer homogenen
Temperatur. Im stationären Betrieb erwärmen sich die Bonddrähte allerdings und es kommt
zu einem temperaturabhängigen Spannungsabfall an den Bonddrähten [69]. Dieser Span-
nungsabfall verfälscht die Bestimmung der virtuellen Sperrschichttemperatur Tvj mittels der
Durchlassspannung UCE,on,e.
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3.2 Einschaltschwellspannung

In diesem Kapitel wird die Einschaltschwellspannung UGE,th,i betrachtet. Nach Abb. 3.8a und
3.8b ist UGE,th,i der Spannungswert der IGBT-internen Gate-Spannung, ab dem der Kollektor-
strom IC zu fließen beginnt. In Abb. 3.8b ist dazu ein Einschaltvorgang einer induktiven Last
unter idealisierten Bedingungen dargestellt.
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Abbildung 3.8: Einschaltvorgang des IGBTs

Die Temperaturabhängigkeit der Einschaltschwellspannung wird in [17], [55], [56] und [57]
eingehend betrachtet.
Nach den dortigen Untersuchungen ist für die Einschaltschwellspannung UGE,th,i eine nahezu
lineare Abnahme mit steigender Temperatur zu erwarten. Außerdem wird in den beschriebe-
nen Veröffentlichungen die Verwendung der Einschaltschwellspannung UGE,th,e als TSEP als
vorteilhaft angesehen, da sie keine Abhängigkeiten vom Kollektorstrom IC oder der Kollektor-
spannung UCE,i aufzeigt.
Aus diesem Grund wurde im Rahmen der betreuten Masterarbeit [B3] eine Messschaltung
aufgebaut, um die Einschaltschwellspannung UGE,th,e auszuwerten. Die Messschaltung in
Abb. 3.9 ist folgendermaßen aufgebaut: Eingangsseitig schützt der p-Kanal-MOSFET Q1
(Typ: BSS84) zusammen mit dem Widerstand R1 die Messschaltung vor der negativen Gate-
Spannung im ausgeschalteten Zustand des IGBTs. Der einstufige komplementäre Impe-
danzwandler (Q2, Q3) reduziert eine Belastung des Gate-Treibers. Allerdings addiert sich
ausgangsseitig die Basis-Emitter-Spannung des npn-Transistors Q2, die Umgebungstempera-
tureinflüssen unterliegt. Das Halteglied C1, Q4 wird durch die induzierte Spannung zwischen
Leistungsemitter (PE) und Hilfsemitter (HE) bei Stromanstieg von IC angesteuert. Dazu
wird eine vergleichbare Schaltung wie in Kap. 4.2 verwendet. Die Ausgangsspannung des
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Abbildung 5.10: Konzeptschaltplan zur Erfassung der Threshold-Spannung

5.1.2 Pulsdetektion

Funktionsweise

Das Abtast-Halte-Glied für die Threshold-Spannung benötigt das Steuersignal T/H , um
vom Folgebetrieb in den Haltebetrieb zu schalten. Die Schaltung zur Pulsdetektion soll die-
ses Signal erzeugen, welches beim Auftreten des Spannungspulses über dem Power-Emitter
seinen Zustand ändert. Dazu bietet sich eine bistabile Schaltung an, welche durch den nega-
tiven Puls an der Emitter-Streuinduktivität gekippt wird. Es wird eine SRAM-Zelle, wie sie
bereits in [12] vorgestellt wurde, verwendet.
In Abbildung 5.11 ist die gesamte Detektionsschaltung dargestellt. Die SRAM-Zelle besteht
aus den MOSFETs Q3 bis Q6 und kann durch Q1 in den Haltebetrieb gekippt werden. Das
Power-Emitter-Signal wird über die Zener-Diode D2 auf den P-Kanal-MOSFET Q1 gege-
ben. Die Diode hat eine Sperrspannung, die oberhalb der Betriebsspannung von 15V liegt,
und dient zum Verschieben des Spannungslevels.
Solange keine Spannung am Power-Emitter anliegt, sperrt die Zener-Diode D2 und der
MOSFET Q1 wird durch den Pull-Up-Widerstand R2 im sperrenden Betrieb gehalten. So-
bald die Power-Emitter-Spannung die Spannung

ue,pwr ≤ 15V−UD2,sperr−|Uth,Q1|

unterschreitet, beginnt die SRAM-Zelle zu kippen. Das Trigger-Level der Schaltung kann
über die Sperrspannung der Zener-Diode D2 angepasst werden.
Die TVS-Diode D1 und der Schutzwiderstand R3 sollen die Gate-Spannung an Q1 auf zu-
lässige Werte beschränken. Während des Umschaltvorgangs der SRAM-Zelle kommt es zu
hohen Querströmen durch Q3 und Q4 sowie Q5 und Q6, da der stetige Pegelwechsel des
T/H- und des T/H-Signals dazu führt, dass sich die Einschaltphasen von Q3 und Q4, be-
ziehungsweise von Q5 und Q6, überlappen und somit einen temporären Kurzschluss bilden

Abbildung 3.9: Messschaltung zur Erfassung der Einschaltschwellspannung UGE,th,e [B3]

Operationsverstärkers wird durch einen ohmschen Spannungsteiler gedrittelt, um dem Ein-
gangsspannungsbereich eines Analog-Digital-Umsetzers zu entsprechen.44 6 Labormessungen und Auswertung
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Abbildung 6.1: Gemessene Threshold-Spannung über Temperatur, Rg,ext = 1,2Ω

den Gatekreis eingebracht wurden, würde dieser Temperaturparameter nicht ausschließlich
die Sperrschichttemperatur wiedergeben, sondern eine Zusammensetzung aus der Sperr-
schichttemperatur und der Temperatur der diskreten Gatewiderstände, welche nicht direkt
am IGBT-Substrat positioniert sind. Weiterhin gäbe es für die Messung des Gatewiderstands
andere Messverfahren, welche nicht durch das NTC-Verhalten der Threshold-Spannung be-
einträchtigt werden.
Die Empfindlichkeit der gemessen Spannung ist mit +1,2 mV

K gering. Die direkte Erfassung
der Threshold-Spannung an diesem Modul erweist sich als schwierig, da sie stark von para-
sitären Effekten überlagert wird.

Abbildung 3.10: Messung der Einschaltschwellspannung UGE,th,e bei RG,e = 1,2Ω [B3]

Mit dieser Messschaltung wurde bei einem Doppelpulsversuch die Einschaltschwellspannung
UGE,th,e im Einschaltvorgang des zweiten Pulses gemessen. Dazu wurde ein Kollektorstrom
IC ≈ 500A bei einer Zwischenkreisspannung von UZk ≈ 700V geschaltet. Weiterhin gilt
die Vereinfachung, dass beim Doppelpulsversuch die virtuelle Sperrschichttemperatur Tvj
der NTC-Temperatur TNTC entspricht. Es zeigt sich in Abb. 3.10, dass es entgegen der
Erwartung zu einer temperaturabhängigen Zunahme der Einschaltschwellspannung UGE,th,e
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mit der Temperatur kommt. Des Weiteren liegen die gemessenen Spannungswerte deutlich
oberhalb der im Datenblatt angegebenen Einschaltschwellspannung von UGE,th,e = 5,8V bei
Tvj = 25◦C.
Daher wird angenommen, dass die extern gemessene Einschaltschwellspannung UGE,th,e durch
einen Spannungsabfall am internen Gate-Widerstand RG,i verfälscht wird. Um die Amplitude
des Gate-Strom IG im Einschaltvorgang zu verringern, wurde ein vergleichbarer Versuch mit
erhöhten Gate-Widerständen durchgeführt. Dazu wurde der externe Gate-Widerstand des
Gate-Treibers auf RG,e = 11Ω erhöht.
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Abbildung 6.2: Gemessene Threshold-Spannung über Temperatur, Rg,ext = 11Ω

6.2 Miller-Plateau-Spannung

Die Miller-Plateau-Spannung im Ausschaltvorgang kann mit der vorhandenen Messschal-
tung nicht erfasst werden, daher wird eine Untersuchung mithilfe von Oszilloskopmessun-
gen durchgeführt. Dazu wurde die Gatespannung im ersten Ausschaltvorgang des Doppel-
pulsversuches aufgenommen. Als Messpunkte wurden Lastströme von 100 bis 600 A bei
einer Modultemperatur von 30 bis 110 ◦C eingestellt. Die Schrittweiten betragen 100 A so-
wie 20 ◦C. An jedem Messpunkt wurden zehn Messungen aufgenommen und gemittelt. Der
zeitliche Verlauf ist in Abbildung 6.3 für 100 A und 600 A dargestellt. Auf die Darstellung
der Messungen von 200 bis 500 A wurde aus Gründen der Übersichtlichkeit verzichtet.
Das Gatesignal zeigt ein ausgeprägtes Miller-Plateau nach einer Zeit von etwa 1 µs. Neben
dem Anstieg der Miller-Plateau-Spannung mit steigendem Kollektorstrom ist ein Fallen der
Spannung mit steigender Temperatur zu erkennen. Die Miller-Plateau-Spannung wurde, wie
in Abbildung 6.3 gestrichelt dargestellt, als Mittelwert der Messwerte während der Miller-
Plateau-Phase bestimmt. Die so bestimmte Miller-Plateau-Spannung ist in Abbildung 6.4
gegen die Temperatur aufgetragen. Zusätzlich ist die an den Messpunkten ermittelte Stan-
dardabweichung nach zehn Messungen dargestellt. Eine Betrachtung der Sensitivität gegen-
über dem Kollektorstrom und der Temperatur folgt in Abschnitt 6.4.
Da die Messwerte insgesamt bereits deutlich unterhalb der im Datenblatt angegebenen
Threshold-Spannung liegen, ist davon auszugehen, dass die Klemmenspannung erneut von
einem Spannungsabfall an der Gatekreisimpedanz beeinflusst wird. Während der Miller-
Plateau-Phase sollte sich die Gatespannung direkt am IGBT-Gate nur in geringem Maße än-
dern. Die Änderungsrate der Gatespannung an den Gehäusekontakten ist ebenfalls erkennbar
niedrig, daher wird angenommen, dass der Spannungsabfall zum größten Teil an den inter-

Abbildung 3.11: Messung der Einschaltschwellspannung UGE,th,e bei RG,e = 11Ω [B3]

Es zeigt sich in Abb. 3.11 eine deutliche Verringerung der gemessenen externen Einschalt-
schwellspannung UGE,th,e, sowie ein NTC-Verhalten. Da eine Erhöhung des externen Gate-
Widerstands RG,e eine Zunahme der Schaltverluste zur Folge hat, stellt dies keine mögliche
Option dar.
Die Ergebnisse in Abb. 3.10 und Abb. 3.11 deuten daraufhin, dass die extern messbare Ein-
schaltschwellspannung UGE,th,e durch einen Spannungsabfall am internen Gate-Widerstand
RG,i beeinflusst wird. Für die extern messbare Einschaltschwellspannung UGE,th,e gilt:

UGE,th,e =UGE,th,i +RG,iIG (3.6)

Da nach Kap. 3 UGE,th,i NTC-Verhalten zeigt und RG,i PTC-Verhalten, ist die Sensitivität der
Summe in Gleichung 3.6 reduziert. Die Einschaltschwellspannung UGE,th,e als TSEP wird
daher in dieser Arbeit nicht weiter betrachtet.
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3.3 Miller-Plateau-Spannung

Die Miller-Plateau-Spannung UGE,Ml,i ist der konstante Spannungswert, den die Gate-Spannung
UGE,i annimmt während die Millerkapazität im Schaltvorgang umgeladen wird (vgl. [70],
[62]). Nach [55] gilt für die Miller-Plateau-Spannung intern am IGBT:

UGE,Ml,i(Tvj) =UGE,th,i(Tvj)+
IC

gm,sat(Tvj)
(3.7)

Dabei ist UGE,th,i(Tvj) die temperaturabhängige Einschaltschwellspannung und gm,sat(Tvj) die
temperaturabhängige Transkonduktanz (vgl. [70], [62]).
In Abb. 3.12 ist der Gate-Kreis des IGBTs beim Ausschaltvorgang dargestellt. Während des
Ausschaltvorgangs fließt der Gate-Strom IG aus dem Gate und lädt die Millerkapazität um
während des Miller-Plateaus. Die extern messbare Miller-Plateau-Spannung UGE,Ml,e ist daher
um den Spannungsanteil URGi reduziert.

UVG

S1

IG
RG,iRG,e

UGE,Ml,e UGE,Ml,i

IC

URGi

Abbildung 3.12: IGBT mit Gate-Kreis beim Ausschaltvorgang

Es gilt für die extern messbare Miller-Plateau-Spannung UGE,Ml,e:

UGE,Ml,e =UGE,th,i(Tvj)+
IC

gm,sat(Tvj)
−RG,iIG (3.8)

Wenn durch eine Erhöhung der Temperatur die Einschaltschwellspannung UGE,th,i abnimmt
und der interne Gate-Widerstand RG,i zunimmt, so führen nach Gl. 3.8 beide Effekte zu einer
Reduzierung der extern messbaren Miller-Plateau-Spannung UGE,Ml,e.

Die Miller-Plateau Spannung UGE,Ml,e wurde im Ausschaltvorgang von Einzelpuls-Versuchen
mit dem Oszilloskop gemessen (vgl. Abb. 3.13). Das bisher betrachtete IGBT-Modul FF1000R17IE
wurde dazu mit dem Gate-Treiber 2SP0320T2A0 geschaltet. Bei dem Versuch galt wieder
die Vereinfachung, dass die virtuelle Sperrschichttemperatur Tvj der NTC-Temperatur TNTC
entspricht. Die Abhängigkeiten von UGE,Ml,e von der virtuellen Sperrschichttemperatur Tvj
und dem Kollektorstrom sind Abb. 3.14 dargestellt.
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Abbildung 6.3: Gatespannungsverlauf im Ausschaltvorgang bei einem Laststrom von 100 A
und 600 A bei verschiedenen Temperaturen

nen Gatewiderständen stattfindet und vom Umladestrom der Kollektor-Gate- und Kollektor-
Emitter-Kapazität verursacht wird. Die durch diesen Parameter bestimmte Temperatur sollte
somit auch eine Kombination der Sperrschichttemperatur und der Temperatur der diskreten,
internen Gatewiderstände wiedergeben. Anders als beim Erfassen der Threshold-Spannung
im Einschaltvorgang wirken die Temperaturabhängigkeiten der Gatewiderstände2 und die
Temperaturabhängigkeit der Threshold-Spannung jedoch in die gleiche Richtung. Sowohl
die Temperaturerhöhung innerhalb der Sperrschicht, als auch die der Gatewiderstände sen-
ken die gemessene Miller-Plateau-Spannung. Der Einfluss der ohmschen Widerstände auf
die Miller-Plateau-Spannung wird in Abschnitt 6.6 genauer erläutert.

2Unter der Annahme, dass der Widerstandswert mit steigender Temperatur steigt (PTC-Verhalten)

Abbildung 3.13: Miller-Plateau-Spannung UGE,Ml,e im Ausschaltvorgang [B3]6 Labormessungen und Auswertung 47
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Abbildung 6.4: Miller-Plateau-Spannung über Temperatur mit Standardabweichung bei zehn
Messungen

6.3 Kollektorsättigungsspannung

Die Kollektorsättigungsspannung wurde mithilfe der Messschaltung aus Abschnitt 5.2 im
Doppelpulsversuch bestimmt. Bedingt durch die Prüfstandskonfiguration wurde der zweite
Einschaltpuls vermessen. Der Laststrom wurde dabei in 100 A-Schritten von 100 bis 700 A
variiert. Die Modultemperatur wurde in 10 ◦C-Schritten von 30 bis 110 ◦C eingestellt. An
jedem Messpunkt wurden jeweils fünf Messwerte der Messschaltung aufgenommen.
Die gemessenen Sättigungsspannungen sind in Abbildung 6.5 dargestellt. Dabei ist die Kol-
lektorspannung, welche nach Abbildung 5.15 bestimmt wurde, dargestellt. Eine Korrektur
des Spannungsabfalls über den Bonddrähten wurde nicht vorgenommen. Details zum Ein-
fluss der Bonddrähte auf die gemessene Kollektorspannung befinden sich in [11]. Zu erken-
nen ist ein Vorzeichenwechsel der Temperatursensitivität, welcher von der Höhe des Last-
stroms abhängt, wie in Abschnitt 4.4 erläutert. Die Empfindlichkeiten werden in Abschnitt
6.4 genauer betrachtet.
In Abbildung 6.6 sind die Kollektorsättigungsspannungsmessungen von drei weiteren IGBT-
Gruppen dargestellt. Die Kollektorsättigungsspannung sollte einen altersbedingten Drift auf-
weisen, da die Klemmenspannung vom Spannungsabfall an den degradierenden Lot- und
Bondverbindungen beeinflusst wird. Details befinden sich in [11]. Die Messungen weisen
teils signifikante Verschiebungen zwischen den Modulen auf, allerdings sind die vorhande-
nen Messwerte nicht hinreichend aussagekräftig, um auf eine generelle Spannungsverschie-
bung zwischen den Modulen zu schließen3.

3Die Alterungsunterschiede der Module sind nicht präzise bekannt, jedoch wäre ein Offset zwischen den
einzelnen Modulen erwartet worden.

Abbildung 3.14: Temperaturabhängigkeit der Miller-Plateau-Spannung UGE,Ml,e [B3]

Zur Messung der Miller-Plateau-Spannung UGE,Ml,e konnte im Rahmen dieser Arbeit kein
geeignetes Abtast-Halte-Glied gefunden werden, dessen Hold-Step (vgl. [71]) klein genug
ist, damit eine ausreichende Messgenauigkeit für die Oszilloskop-Messdaten nach Abb. 3.14
erreicht werden kann. Um den Hold-Step zu verringern, müsste die Kapazität des Abtast-
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Halte-Gliedes vergrößert werden. Diese Kapazität müsste allerdings in jedem Schaltvorgang
umgeladen werden. Dadurch würden sich die Verluste im Schaltvorgang erhöhen. Die Miller-
Plateau-Spannung wird daher als TSEP in dieser Arbeit nicht weiter betrachtet.

3.4 Ausschaltzeit

In diesem Kapitel werden die Abhängigkeiten der Ausschaltzeit toff von der virtuellen Sperr-
schichttemperatur Tvj und weiteren elektrischen Größen beschrieben. Dazu ist zunächst in Abb.
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Bild 1.6: Ausschaltvorgang

sich Cge zunächst nur noch sehr langsam entlädt und Ugate auf dem Millerplateau verbleibt
(t = 1,2 µs − 1,82 µs). Anschließend fällt die Gate-Spannung weiter, bis die Threshold-
Spannung Uth erreicht wird (Ugate für Ic = 0 A, Bild 1.4(b)). In diesem Zeitraum kommutiert
Ilast vom IGBT auf die Diode des zweiten IGBT der Halbbrücke (Bild 1.3). Dieser Strom-
gradient von Ic, induziert in den parasitären Induktivitäten im Kommutierungskreis eine 
Spannung, die sich auf die Zwischenkreis-Spannung aufaddiert und durch den IGBT aufge-
nommen werden muss (t= 2,2 µs, Bild 1.6). Nach Unterschreitung von Uth entlädt sich Cge
bis zum Erreichen von Ugate,off =−10 V. Die freien Ladungsträger im IGBT rekombinieren
und erzeugen einen Tailstrom, welcher in Abbildung 1.6 bei Ic ab t= 2,5 µs erkennbar ist.

Aus den Übertragungskennlinien (Bild 1.4) lassen sich Temperaturabhängigkeiten im Schalt-
vorgang ableiten. In Bild 1.4(b) ist zu erkennen, dass Uth einen negativen Temperaturkoeffi-
zienten besitzt. Weiterhin ist zu erkennen, dass bei einem gegebenen Laststrom von >600 A 
die Gate-Spannung Ugate mit steigender Temperatur ebenfalls steigt. Aus diesen Eigenschaf-
ten lassen sich Änderungen in den beschriebenen Spannungs- und Stromverläufen während 
der Schaltvorgänge ableiten. Diese zählen zu den temperatursensitiven elektrischen Para-
metern (TSEP) und lassen Rückschlüsse auf die Sperrschichttemperatur ϑj zu. Verfahren, 
welche auf TSEPs beruhen, werden im folgenden Kapitel näher erläutert.

1.3 Verfahren zur Sperrschichttemperaturmessung

Eine präzise Bestimmung der Temperatur des IGBTs ist durch den oben beschriebenen 
Aufbau und dem damit verbundenen thermischen Verhalten keine triviale Aufgabe. Zudem 
bringt die Frage nach einem Messverfahren, welches im Umrichterbetrieb zuverlässig arbei-
tet die Anforderung mit, dass das Schaltverhalten nicht beeinflusst werden darf. Weiterhin 
wäre eine Methode die die maximale Sperrschichttemperatur im Modul wieder gibt wün-
schenswert. Durch die Kenntnis dieser wäre eine bessere Ausnutzung des Moduls und ein 
sicherer Betrieb innerhalb der Safe-Operation-Area (SOA) möglich [23][28]. Aus diesen 
Gründen werden zunächst bestehende Verfahren zur Sperrschichttemperaturmessung in den
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Abbildung 3.15: Ausschaltvorgang bei IC = 100A und UZk = 500V nach [B1]

3.15 ein Ausschaltvorgang des IGBT-Moduls FF1000R17IE4 bei IC = 100A und UZk = 500V
dargestellt. Der Ausschaltvorgang wird eingeleitet, indem der Gate-Treiber seine Spannung
von vorher UVG,on = 15V auf sein negatives Potential UVG,off = −10V absenkt. Aus der
resultierenden negativen Spannungsflanke −dUVG/dt leitet sich in Kap. 4.3 das Start-Signal
für die Ausschaltzeit-Messung ab. In Abb. 3.15 ist dies dargestellt durch die gestrichelte
Linie bei t = 0,5µs. Eine zeitliche Verschiebung von UVG und UGE,e ist in dem gewählten
Zeitmaßstab in Abb. 3.15 nicht darstellbar.
Sobald der Strom IC zu sinken beginnt, wird durch das −dIC/dt eine Spannung UPE-HE
zwischen Hilfsemitter-Anschluss (HE) und Leistungsemitter-Anschluss (PE) induziert. Die
Verbindung zwischen Hilfsemitter und Leistungsemitter ist mit Bonddrähten realisiert, die
eine parasitäre Leitungsinduktivität bilden (vgl. Abb. 3.16). Die Amplitude des induzierten
Spannungspuls UPE-HE in Abb. 3.15 ist abhängig von der virtuellen Sperrschichttemperatur
Tvj und dem geschalteten Kollektorstrom IC. Untersuchungen in [72] haben ergeben, dass die
Amplitude von UPE-HE zunimmt mit steigendem Kollektorstrom IC und temperaturbedingt
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abnimmt. Um das Stopsignal für die Messschaltung in Kap. 4.3 zu erzeugen, gibt es zwei

IC Rogowski-Spule

RG,e

UGE,e HE

PE

UVG

UPE-HE

URog

Start

1. Stop-
Option

2. Stop-
Option

Abbildung 3.16: Möglichkeiten der Stop-Signal Erzeugung

Möglichkeiten.
Die erste Möglichkeit besteht darin, die Spannung UPE-HE direkt an die Stop-Schaltung nach
Abb. 4.22 anzuschließen und als Stop-Signal zu verwenden. Die zweite Möglichkeit ist, mit
einer Rogowski-Spule ein Spannungssignal URog in Abhängigkeit des −dIC/dt zu erzeugen
(vgl. Abb. A.4). Für den Highside-Schalter ist auf Grund des IGBT-Modulaufbaus die Lei-
tungsinduktivität zwischen Hilfsemitter und Leistungsemitter geringer. Somit wird bei dem
Highside-Schalter zwischen (HE) und (PE) eine geringere Spannung induziert. Daher muss
in diesem Fall entweder die 2. Stop-Option verwendet werden oder die Schaltung nach Abb.
4.22 für eine geringere Spannung UPE-HE angepasst werden.

Analytische Betrachtung des Ausschaltvorgangs
Es folgt eine analytische Betrachtung des Ausschaltvorgangs basierend auf den Untersu-
chungen in [73], um die Abhängigkeit der Ausschaltzeit von verschiedenen elektrischen
Größen zu identifizieren. Weitere Betrachtungen zu den Abhängigkeiten der Schaltzeiten am
IGBT finden sich in [15], [74] und werden hier wiedergegeben. Die folgende vereinfachte
Darstellung dient dazu die Einflussgrößen auf die Ausschaltzeit darzustellen.

Phase (1): 0≤ t ≤ t1
Der Ausschaltvorgang beginnt zum Zeitpunkt t = 0, indem der Gate-Treiber von UVG =UVG,on
auf die negative Spannung UVG = UVG,off schaltet (vgl. Abb. 3.17). Daraufhin fließt ein
Gate-Strom IG über den internen und externen Gate-Widerstand RG,i +RG,e, der die Gate-
Kapazität CGE und die Miller-Kapazität CGC entlädt. Für diesen Zustand lässt sich die folgende
inhomogene Differentialgleichung (DGL) 1. Ordnung aufstellen:

d
dt

UGE,i(t)+
1

(RG,i +RG,e)(CGE +CGC)
UGE,i(t) =

1
(RG,i +RG,e)(CGE +CGC)

UVG,off (3.9)
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Die allgemeine Lösung dieser DGL unter der Randbedingung UGE,i(t = 0) =UVG,on lautet:

UGE,i(t) = UVG,off +(UVG,on−UVG,off)e
− t

(RG,i+RG,e)(CGE+CGC) (3.10)

⇒ t1 = (RG,i +RG,e)(CGE +CGC) ln
(

UVG,on−UVG,off

UGE,Ml,i−UVG,off

)
(3.11)

Zum Zeitpunkt t = t1 erreicht die Gate-Spannung die Miller-Plateau-Spannung UGE,Ml,i.

Miller Plateau−

UVG

UGE,th,i

UCE,i

IC

t1 t2 t3

UGE,Ml,i

1 2 3 4

toff

UGE,i

-IG

t
0

tUVG,off

UVG,on

UZk

Abbildung 3.17: Idealisierter Ausschaltvorgang zur analytischen Bestimmung der Ausschaltzeit
toff

Phase (2): t1 ≤ t ≤ t2
In dieser Phase bleibt die Gate-Spannung konstant: UGE,i =UGE,ml,i. Es kommt vereinfacht
angenommen zu einem linearen Anstieg der Kollektor-Emitter-Spannung UCE,i (gestrichelte
Linie in Abb. 3.17). Es wird vereinfacht angenommen, dass der Gate-Strom IG nur durch eine
Umladung einer konstanten Miller-Kapazität CGC zu Stande kommt [73]. Es gelten daher in
diesem Fall die Gleichungen:

dUCE,i(t)
dt

=
IG

CGC
=

UGE,Ml,i−UVG,off

(RG,i +RG,e)CGC
(3.12)

UCE,i(t2) = UCE,on,i +
UGE,Ml,i−UVG,off

(RG,i +RG,e)CGC
(t2− t1)

!
=UZk (3.13)

⇒ (t2− t1) =
UZk−UCE,on,i

UGE,Ml,i−UVG,off
(RG,i +RG,e)CGC (3.14)
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Die Gesamtzeit toff setzt sich zusammen aus diesen beiden Zeitanteilen. Es gilt:

toff = RG,ges (CGE +CGC) ln
(

UVG,on−UVG,off

UGE,Ml,i−UVG,off

)
+

UZk−UCE,on,i

UGE,Ml,i−UVG,off
RG,gesCGC (3.15)

Dabei ist RG,ges = RG,i +RG,e.

Umgebungstemperaturschwankungen, die eine Änderung des externen Gate-Widerstands RG,e
zur Folge haben, beeinflussen daher auch die Ausschaltzeit toff.

Betrachtung der Temperaturabhängigkeit
Es erfolgt eine Betrachtung des Einflusses der virtuellen Sperrschichttemperatur Tvj auf die
Ausschaltzeit toff bei gleichem Kollektorstrom IC, gleicher Zwischenkreisspannung UZk und
konstanter Gate-Treiber-Spannung UVG,on und UVG,off.
Nach [51], [52] nimmt der Gate-Widerstand RG,i mit Tvj zu. Die Miller-Plateau-Spannung
UGE,Ml,i nimmt nach Kap. 3.3 mit Tvj ab. Im Bereich des PTC-Verhaltens nimmt UCE,on,i mit
Tvj zu.
Es ergeben sich in der Übersicht die folgenden Auswirkungen:

Tvj ↑ ⇒ RG,i ↑ ⇒ toff ↑
Tvj ↑ ⇒UGE,Ml,i ↓ ⇒ toff ↑
Tvj ↑ ⇒CGC ↑ ⇒ toff ↑

Da die internen Gate-Widerstände RG,i nach Abb. 2.2 neben dem IGBT-Chip platziert sind,
muss zur genaueren Betrachtung (je nach Belastungszustand des IGBT-Moduls) die tatsächli-
che Temperatur der internen Gate-Widerstände betrachtet werden. Die Miller-Kapazität CGC
nimmt nach [73] mit Tvj zu.
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Betrachtung von Alterungseinflüssen
Auf Grund von Bonddrahtablösung und einer Veränderung der emitterseitigen Aluminiu-
moberfläche kommt es in [12] zu einem Anstieg der Durchlassspannung ∆UCE,on,e ≈ 35mV
bei IC = 800A. Da für den Gate-Strompfad die Bonddrähte in Reihe zum Gate-Widerstand
Rg,ges sind, entspricht dies einer Widerstandserhöhung von ≈ 43,75µΩ. Da der gesamte
Gate-Widerstand im Bereich von 5Ω liegt, ist die Widerstandserhöhung zu vernachlässigen.
Untersuchungen dazu folgen in Kap. 7.
Bei den Untersuchungen [75], [76] kam es bei Alterungsversuchen zu einer Anhebung der
Einschaltschwellspannung UGE,th,e und der Transkonduktanz gm,sat. Dies hat nach Gl. 3.7
Auswirkungen auf die Miller-Plateau-Spannung UGE,Ml,i. Falls Veränderungen von UGE,th,i
und gm,sat insgesamt zu einem Anstieg von UGE,Ml,i führen, so kommt es nach Gl. 3.15 zu
einer Abnahme der Ausschaltzeit toff.

Experimentelle Messung der Ausschaltzeit
Mit einem geschlossenen IGBT-Modul FF1000R17IE4 wurden Einzelpulse nach Kap. 6.3
durchgeführt. Die Ausschaltzeit toff wurde in Abb. 3.18 mit der analogen Messschaltung aus
Kap. 4.2 gemessen. Eine detaillierte Betrachtung der Abhängigkeiten erfolgt in Kap. 6.3.1.

Abbildung 3.18: Abhängigkeiten der Ausschaltzeit toff
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3.5 Zusammenfassung des Kapitels

In diesem Kapitel wurden verschiedenene temperatursensitive Parameter diskutiert. Ne-
ben der Durchlassspannung wurde bisher in der Literatur die Einschaltschwellspannung
UGE,th,e als Temperaturindikator diskutiert. Dieses ist der Spannungswert der Gate-Emitter-
Spannung UGE,e, ab dem der IGBT zu leiten beginnt. Es konnte mit Messungen in diesem
Kapitel gezeigt werden, dass sich die Einschaltschwellspannung UGE,th,e für das betrachtete
IGBT-Modul nicht als Temperaturindikator eignet. Die extern am IGBT-Modul messbare Ein-
schaltschwellspannung UGE,th,e enthält einen Spannungsabfall am internen Gate-Widerstand
RG,i. Die temperaturbedingte Abnahme der internen Einschaltschwellspannung UGE,th,i am
IGBT-Leistungshalbleiter wird durch einen Spannungsabfall am internen Gate-Widerstand
überlagert, der mit der Temperatur zunimmt.
Weiterhin wurde die Miller-Plateau-Spannung UGE,Ml,e als temperatursensitiver Parameter
betrachtet. Es konnte allerdings für diese Größe keine geeignete Messschaltung gefunden
werden. Um die benötigte Messgenauigkeit für die Miller-Plateau-Spannung zu erreichen,
wird ein Abtast-Halteglied mit einer großen Eingangskapazität benötigt. Das Umladen einer
großen Kapazität während der Schaltvorgänge steht aber im Widerspruch dazu möglichst die
Schalt- und Gate-Treiberverluste bei den Schaltvorgängen zu minimieren.
Im Rahmen dieser Arbeit werden die Durchlassspannung und die Ausschaltzeit als tempera-
tursensitive Parameter weiterverwendet.
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4 Messschaltungen

In diesem Kapitel werden die Messschaltungen zur Erfassung der Durchlassspannung UCE,on,e
und der Ausschaltzeit toff beschrieben. Es wird anschließend eine gemeinsame Messplatine
nach Abb. 4.1 aufgebaut.

Kommunikation

Versorgung

Messung der Durchlassspannung

Messung der Ausschaltzeit

Galvanische Trennung

Abbildung 4.1: Gesamtüberblick über die TSEP-Messplatine

Die Versorgung und die Kommunikation der Messdaten erfolgt über eine galvanische Tren-
nung. Die Messschaltung zu der Ausschaltzeit toff und der Durchlassspannung UCE,on,e bezie-
hen sich auf das Hilfsemitter-Potential (HE) des IGBTs. Die Messplatine wird so konzipiert,
dass sie im Laborversuch nach Kap. 5 zusätzlich zu dem verwendeten IGBT-Gate-Treiber
2SP0320V2Ax-FF1000R17IE4 der Firma Power Integrations betrieben werden kann. Die
Messplatine wird im Rahmen dieser Arbeit auf der Lowside des IGBT-Moduls getestet. Am
Ende dieses Kapitels werden Modifikationen diskutiert, um die Messschaltung auch auf der
Highside des IGBT-Moduls betreiben zu können.
Das Konzept der Messschaltung für die Durchlassspannung orientiert sich an einem Topo-
logievorschlag aus [46]. Die Messschaltung für die Ausschaltzeit ist ein neuartiger Ansatz.
Es findet sich zwar in [77] eine Messplatine, die ebenfalls einen digitalen Zähler verwendet,
allerdings wird in [77] das Stop-Signal aus dem Anstieg der Kollektor-Emitter Spannung
UCE,e abgeleitet. In [78] finden sich vergleichbare Start- und Stop-Signale wie in [77]. In [78]
wird die Ausschaltzeit toff jedoch mit einem Mikrocontroller und einer Auflösung von nur
6,67ns gemessen.
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4.1 Durchlassspannung

Während eines Schaltvorgangs des IGBTs, treten an der Kollektor-Emitter-Spannung UCE,e
hohe Spannungssprünge auf. Die Herausforderung in der Messung der Durchlassspannung
UCE,on,e besteht darin, eine hohe Genauigkeit der Messschaltung zu realisieren und gleich-
zeitig hohe Spannungssprünge verarbeiten zu können. Während des Betriebs des IGBTs im
Wechselrichter können die folgenden Zustände nach Abb. 4.2 auftreten. In der Leitphase (1)

(2)  Sperrphase(1)  Leitphase

UCE,e

UCE,off,e

UCE,on,e

t

IC

UCE,i

(3)  Leitphase Diode

UCE,D,e

D1S1

Abbildung 4.2: Mögliche Zustände der Kollektor-Emitter-Spannung UCE,e im Wechselrichterbe-
trieb

fließt der Strom IC positiv durch den IGBT S1. Es fällt die Durchlassspannung UCE,on,e am
IGBT ab.
Während der Sperrphase (2) ist der Strom IC = 0. Als maximale Spannung liegt am IGBT die
Zwischenkreisspannung UZk an, zusätzlich addiert sich kurzzeitig beim Abschaltvorgang eine
induktiv induzierte Spannungsspitze UL,off.

UCE,off,e =UZk +UL,off (4.1)

Wenn der Strom IC negativ ist, fließt er über die antiparallele Diode D1 (Leitphase Diode (3)).
In diesem Zustand fällt eine negative Spannung von Kollektor zu Emitter am IGBT ab. Für
die Spannung UCE,D,e gilt;

UCE,D,e =−UF,D,e (4.2)

Dabei ist UF,D,e die Vorwärtsspannung der Diode D1. Die folgende Messschaltung muss für
alle drei Zustände ausgelegt sein.

Gesamte Schaltung:
Eine Übersicht über die Messschaltung ist in Abb. 4.3 gegeben. Die Bauteile der Schutzbe-
schaltung dienen dazu, in Phase (2) und (3) die Eingangsspannung am Operationsverstärker
zu begrenzen. Während der Leitphase liefert die Stromquelle einen konstanten Strom IKonst
und steuert die Dioden D1 und D2 durch. Der Spannungsabfall der Diode D1 wird in der
Verstärkerschaltung durch den Spannungsabfall an der Diode D2 kompensiert. Da die Aus-
gangsspannung des Operationsverstärkers Uout auf 15V ansteigen kann, ist ausgangsseitig
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eine Schaltung zur Spannungsbegrenzung notwendig. Die Spannung UADC wird mit einem
3,3V-ADC abgetastet.

15V

UCE,e

IKonst

UADC

5V

Uout

D1
D2D3

D4

R1 R2

R3

Stromquelle

Schutzbeschaltung

Verstärkerschaltung

R4

Spannungsbegrenzung

Abbildung 4.3: Messschaltung für die Durchlassspannung

Zunächst erfolgt eine idealisierte Betrachtung der einzelnen Schaltungskomponenten in den
jeweiligen Betriebsphasen (vgl. Abb. 4.2). Anschließend erfolgt eine genauere Betrachtung
weiterer Effekte und eine Dimensionierung einzelner Bauteile der Schaltung.

(1) Leitphase:
In dieser Phase ist der IGBT eingeschaltet. Die Stromquelle liefert den konstanten Strom
IKonst. Es sei angenommen, dass dieser Strom IKonst durch die Dioden D1 und D2 fließt und
anschließend in den eingeschalteten IGBT (vgl. Abb. 4.4). Das Ziel ist es, dass an beiden
Dioden D1 und D2 dieselbe Vorwärtsspannung abfällt. Für die Spannung UCE,1 gilt:

UCE,1 =UCE,on,e +UD1 (4.3)

Der Einfluss des Spannungsabfalls UD1 auf UCE,1 soll durch die Operationsverstärkerschaltung
kompensiert werden.
Der Widerstand R3 wird für die Funktion der Messschaltung in Phase (3) benötigt. In dieser
Phase dient er nur zusammen mit der Sperrschichtkapazität der Diode D4 und der Eingangs-
kapazität des Operationsverstärkers als Tiefpass.
Wird der Leckstrom der Diode D4 und der Eingangsstrom des Operationsverstärkers vernach-



4. Messschaltungen 45
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IKonst
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out

D1
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Stromquelle
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UD1
UD2

UCE,1

UCE,2

I1 I2

UR3
UR1

Abbildung 4.4: Betrachtung der Messschaltung in der Leitphase (1)

lässigt, so gilt für Frequenzen unterhalb der Eckfrequenz des Tiefpasses:

UCE,2 ≈UCE,1 mit UR3 ≈ 0 (4.4)

Unter der Annahme eines idealen Operationsverstärkers kann die Ausgangsspannung des
Operationsverstärkers Uout berechnet werden. In dieser Betrachtung gilt: UR3 = 0, daher ist
UR1 =UD2. Es folgt nach [B3]:

0 !
= I1 + I2 (4.5)

0 =
UD2

R1
+

Uout−UCE,on,e−UD1

R2
(4.6)

Uout = UCE,on,e +UD1−UD2
R2

R1
mit R1 = R2 (4.7)

Uout = UCE,on,e +∆UD mit ∆UD =UD1−UD2 (4.8)

Werden in Gleichung 4.7 identische Widerstandswerte gewählt: R1 = R2, so gibt es lediglich
einen Einfluss der Vorwärtsspannungen der Dioden ∆UD auf die Ausgangsspannung Uout.
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Dieser Einfluss verschwindet zu ∆UD = 0, wenn der Spannungsabfall über den Dioden gleich
wird (UD1 =UD2). Um dies zu erreichen, müssen Dioden gleichen Typs verwendet werden.
Da die Vorwärtsspannung temperaturabhängig und stromabhängig ist (vgl. [79]), müssen
beide Dioden mit demselben Strom durchflossen werden und eine gute thermische Kopplung
aufweisen. Im Idealfall sollten beide Dioden daher in einem Gehäuse verbaut sein. Allerdings
muss dabei auch berücksichtigt werden, dass die Diode D1 auf eine Sperrspannung von
1700V ausgelegt sein muss, passend zum IGBT.

(2) Sperrphase:
Sobald die Spannung UCE,e über 15V ansteigt, sperrt die Diode D1. Die Stromquelle liefert
keinen Strom mehr, da der Spannungsabfall an ihr zu Null geworden ist. Am Eingang des
Operationsverstärkers liegt die Versorgungsspannung von 15V an. Um mögliche kurzzeitige
Spannungsspitzen in UCE,1 zu verhindern, dient die TVS-Diode D3 („Transient Voltage Sup-
pressor“) als Schutz.

(3) Leitphase Diode
In dieser Phase fließt der Strom IC über die antiparallele Diode des IGBTs (vgl. 4.2). Um den
Operationsverstärker vor negativen Spannungen zu schützen, wird die Diode D4 benötigt. Die
maximal auftretende negative Spannung am Operationsverstärker wird auf die Vorwärtsspa-
nung der Diode D4 begrenzt.
Das Problem besteht jetzt darin, falls die Vorwärtsspannung von D1 und D4 geringer wären,
als die Vorwärtsspannung der antiparallelen Diode des IGBTs, so würde ein Teil des Kollek-
torstroms IC in die Messschaltung kommutieren. Um dies zu verhindern, wird der Widerstand
R3 benötigt.

Genauere Betrachtung und Dimensionierung:
Das IGBT-Modul FF1000R17IE4 ist für eine maximale Sperrspannung von 1700V ausge-
legt [19]. An dem IGBT-Versuchsstand des IAL (vgl. Kap. 5) kann das IGBT-Modul bis zu
einer Zwischenkreisspannung von 1100V betrieben werden. Zusätzlich addiert sich beim
Ausschaltvorgang kurzzeitig eine induzierte Spannung UL,off. Die Diode D1 wird daher für
eine Sperrspannung von 1600V dimensioniert (Typ: BY269, [80]). Wie bereits beschrieben,
wird für D2 dieselbe Diode verwendet. Als TVS-Diode wird für D3 und D4 der Typ SMAJ16
mit einer maximalen Sperrspannung von 19,7V verwendet (vgl. [81]).
Im Folgenden wird in Abb. 4.5 betrachtet, welche weiteren Stromflüsse in der Messschaltung
einen Einfluss auf die Messgenauigkeit haben. Die Stromquelle ist so dimensioniert, dass gilt:
IKonst = 11,36mA. Die Dimensionierung der Stromquelle ist im nachfolgenden Abschnitt
detailliert beschrieben.

Durch die TVS-Diode D3 fließt ein maximaler Sperrstrom von ID3 = 1µA bei einer Spannung
von 16V (vgl. [81]). Nach Gleichung 4.8 kann der Einfluss von ∆UD vernachlässigt werden,
wenn beide Vorwärtsspannungen gleich groß sind. Da UD1 und UD2 von ID1 und ID2 abhängen,
werden diese Ströme zunächst betrachtet (vgl. Abb. 4.5):

ID1 = ID2 + ID3− IR3 (4.9)
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Abbildung 4.5: Genauere Betrachtung der Messschaltung in der Leitphase (1)

Der Unterschied ∆ID beträgt:

∆ID = ID1− ID2 = ID3− IR3 mit IR3 = ID4− IOP,p (4.10)

Es folgt daher:

∆ID = ID3− ID4 + IOP,p (4.11)

Da die Dioden D3 und D4 identisch sind, liegt ihr Sperrstrom auch in derselben Größenordnung
nach [81]:

ID3 ≈ ID4 ≈ 1µA (4.12)

Somit verringert sich der Stromfehler ID3− ID4 in Gl. 4.11. Da allerdings der Sperrstrom ID4
nach [79] spannungsabhängig ist und die Spannung an D4 in der Leitphase geringer ist, als
die Spannung an D3, so könnte ID4 eher geringer als ID3 sein.
Als Operationsverstärker wird in das Bauteil LM8261 verwendet. Laut [82] tritt bei einer
Versorgungsspannung von 15V und einer geringen Eingangsspannung am positiven Eingang
ein negativer Eingangsruhestrom im Bereich von IOP,p ≈ 1µA auf (vgl. [82],[71]). Dieser
Stromfluss IOP,p kann nach Gleichung 4.11 zum Unterschied ∆ID beitragen.
Da allerdings der Stromfehler ∆ID ≈ 1µA beträgt, kann er gegenüber dem Strom IKonst =
11,36mA vernachlässigt werden.
Es folgt eine genauere Herleitung des Übertragungsverhaltens unter Berücksichtigung weiterer
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Spannungsanteile nach Abb. 4.5:

−IOP,n = IR1 + IR2 (4.13)

⇔ −IOP,n =
UD2 +UR3 +UOP

R1
+

Uout−UCE,on,e−UD1 +UR3 +UOP

R2
(4.14)

⇔ Uout = UCE,on,e +∆UD−2UR3−R1IOP,n−2UOP mit R1 = R2 (4.15)

Die Spannung UOP ist nach [71] durch die Differenzverstärkung des Operationsverstärkers
gegeben. Durch die Dimensionierung der Widerstände R1, R2 und R3 lassen sich die Span-
nungsanteile R1IOP,n und UR3 beeinflussen.
Der Spannungsabfall R1IOP,n wird bestimmt durch den absoluten Widerstandswert R1 und
durch den Strom IOP,n des Operationsverstärkers. Nach [82] ist IOP,n im Bereich±1µA. Für R1,
R2 werden Präzisionswiderstände (0,1%-Toleranz) mit einem Absolutwert von R1 = 1,785kΩ
gewählt. Der maximal zu erwartende Spannungsfehler ist R1IOP,n ≈ 1,785mV.
Der Spannungsabfall UR3 wird bestimmt durch den Widerstandswert von R3. Für den Fall
IR3 = 1µA gilt bei R3 = 100Ω: UR3 = 0,1mV.

Betrachtung der Stromquelle nach:
Es folgt eine Betrachtung der Stromquelle nach [B1], [B2]. Ziel der Stromquelle ist es, in
der Leitphase einen konstanten Strom von IKonst = 11,36mA bereitzustellen, um die Dioden
D1 und D2 durchzusteuern. Dieser Strom IKonst soll nach Möglichkeit unabhängig von der
anliegenden Spannung UIK und der Temperatur der Stromquelle sein (vgl. Abb. 4.6).
Die Spannung UIK ergibt sich dabei in Abhängigkeit der Durchlassspannung folgendermaßen:

UIK = 15V−UCE,on,e−UD1−UD2 (4.16)

Die maximale Vorwärtsspannung der Diode beträgt laut Datenblatt [80] UD1,max ≈ 0,8V bei
ID1 = 10mA und einer Temperatur der Diode von TD1 = 25◦C. In der folgenden Betrachtung
wird angenommen, dass gilt: ID1 = ID2. Die maximale stationäre Durchlassspannung ist
UCE,on,e,max = 2,5V bei einem Kollektorstrom IC = 1000A und einer virtuellen Sperrschicht-
temperatur von Tvj = 150◦C (vgl. [19]). Damit ergibt sich:

UIK,min = 10,9V (4.17)

Für UIK,max gilt bei UD1,min(10mA,175◦C)=UD2,min≈ 0,45V und UCE,on,e,min(IC = 100A,Tvj =
150◦C)≈ 1,1V:

UIK,max = 13V (4.18)
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Die Schaltungstopologie der Konstantstromquelle folgt einem Vorschlag aus [83]. Die Re-
ferenzspannungsquelle Aref regelt die Spannung an dem Widerstand Ri1 auf Ui1,ref = 2,5V,
indem sie die Spannung UBE,Ti anpasst. Als Folge dessen stellt sich ein entsprechender Basiss-
trom IB,Ti im Bipolartransistors ein. Der Bipolartransistor Ti muss dabei im linearen Bereich
arbeiten [71]. Damit dies gilt, muss gelten:

UKe,Ti =UIK−2,5V >UCE,sat,Ti (4.19)

Laut [71] lässt sich mit einem Bipolartransistor eine Stromquelle mit einem höheren Aus-
gangswiderstand realisieren, als mit einem vergleichbarem MOSFET. Der Grund dafür liegt
in der höheren Early-Spannung des Bipolartransistors.

15V

UCE,e+UD1+UD2

UIK=15V-UCE,on,e-UD1-UD2

Ri1

Ri2
Ti

Aref

IKonst

IK2 IK1

IB,Ti

Ui1,ref

UBE,Ti

URi2

UKE,Ti

IRi2

Abbildung 4.6: Genauere Betrachtung der Stromquelle in der Leitphase (1)

Entscheidend für die Temperaturabhängigkeit der Stromquelle, ist die Temperaturabhängigkeit
der Referenzspannungsquelle Aref. Aus diesem Grund wird als Referenzspannungsquelle das
Bauteil ZR431 gewählt. In einem Temperaturbereich von 0◦C bis 75◦C ändert sich die
Referenzspannung nur um 2mV.
Mit einem Widerstand von Ri1 = 220Ω folgt bei Ui1,ref = 2,5V:

IK1 = 11,36mA (4.20)

Die Temperaturabhängigkeit der Referenzspannungsquelle Aref von 2mV führt bei konstantem
Widerstandswert Ri1 zu einer Stromänderung von: ∆IK1 = 9µA und ist somit vernachlässigbar.
Für Ri1 wird ein Präzisionswiderstand ERJ6RB mit einer Widerstandstoleranz von 0,5% ein-
gesetzt [84]. Der Temperaturkoeffizient beträgt: αT = 50ppm/◦C. Eine Temperaturänderung
von ∆TRi1 = 75K hat eine Widerstandsänderung von ∆Ri1 = 825mΩ zur Folge. Der Strom
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IK1 reduziert sich dadurch um ∆IK1 = 42,5µA bei konstantem Ui1,ref.
Es folgt die Dimensionierung des Widerstandes Ri2 (nach [B2]). Damit die Referenzspan-
nungsquelle Aref die Spannung Ui1,ref regeln kann, wird ein minimaler Arbeitsstrom von
IK2,min = 50µA benötigt (vgl. [85]). Es wird mit einem Sicherheitsfaktor von 3 ein minimaler
Arbeitsstrom von IK2,min = 150µA benötigt. Für den Strom IRi2 gilt:

IRi2 = IK2 + IB,Ti (4.21)

Für den Basisstrom IB,Ti des Bipolartransistors gilt bei einer Stromverstärkung von βTi = 290:

IB,Ti =
IK1

βTi
=

11,36mA
290

= 39,17µA (4.22)

Für die minimale Spannung am Widerstand Ri2 gilt:

URi2,min =UiK,min−UI1,ref−UBE,Ti = 10,9V−2,5V−0,7V = 7,7V (4.23)

Für die Basis-Emitter-Spannung von Ti wurde laut Datenblatt [86] entsprechend UBE,Ti = 0,7V
bestimmt. Für den maximalen Widerstandswert von Ri2 folgt:

Ri2,max =
URi2,min

IB,Ti + IK2,min
=

7,7V
39,17µA+150µA

= 40,7kΩ (4.24)

Es wurde ein Widerstandswert von Ri2 = 33kΩ aus der E24-Reihe gewählt, um noch etwas
Sicherheitsabstand beim Basisstrom IB,Ti und der Durchlassspannung UCE,on,e zu lassen.

Betrachtung Spannungsbegrenzung am Ausgang:
Da in der Sperrphase (2) für die Ausgangsspannung des Operationsverstärkers gilt: Uout =
15V, muss in dieser Phase die Spannung UADC am ADC begrenzt werden (vgl. Abb. 4.7).

5V

Uout

R4

D5 C1

T2

ID5

Iout

UGE,T2
IR4

ADC SPI

IADC

IC1 UADCUD5

Abbildung 4.7: Genauere Betrachtung der Spannungsbegrenzung am Ausgang des Operations-
verstärkers

Diese Anforderung erfüllt der MOSFET T2. Zunächst ist der MOSFET T2 leitend und die
Spannung UD5 folgt der Spannung Uout. Sobald die Einschaltschwellspannung UGE,T2,th des
MOSFET T2 unterschritten wird, beginnt dieser zu sperren. Für die Einschaltschwellspannung
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UGE,T2,th gilt:

UGE,T2,th = 5V−UD5⇔ UD5,max = 5V−UGE,T2,th (4.25)

Für den MOSFET T2 wird der Typ 2N7002 verwendet. Dieser hat laut [87] eine maximale
Threshold-Spannung UGE,T2,th,max = 2,5V.
Wird die Temperatur der Schaltung nach Abb. 4.7 durch externe Einflüsse angehoben, so sinkt
die Threshold-Spannung UGE,T2,th und der maximale Spannungsbereich von UD5 wird nicht
weiter eingeschränkt. Für UGE,T2,th < 1,7V dient die 3,3V-Zener-Diode D5 als Spannungsbe-
grenzung. Der MOSFET T2 arbeitet in diesem Zustand immer noch im Sättigungsbetrieb und
er dient daher als Strombegrenzung für ID5.
Für UGE,T2,th > 1,7V sollte die Zener-Diode D5 idealerweise nur kapazitives Verhalten haben.
Sollte sich der Leckstrom der Zener-Diode D5 durch Temperatureinflüsse erhöhen, so wird er
durch einen Stromfluss Iout aus dem Operationsverstärker kompensiert.

Der Tiefpass bestehend aus R4 = 47Ω und C1 = 100nF wird folgendermaßen ausgelegt:
Ist der IGBT im Sperrzustand, so beträgt die Spannung UADC = 3,3V. Sobald der IGBT
einschaltet, muss sich der Kondensator C1 über den Widerstand R4 entladen. Der Widerstand
R4 wird so gewählt, dass der maximale Spannungsfehler ≈ 1mV beträgt nach 30µs.
Der ADC des Typs ADS7866 hat eine Eingangskapazität von Cin,ADC = 12pF. Für eine
Aufladung der Eingangskapazität Cin,ADC auf eine Spannung von UADC = 2,5V ist beispiels-
weise eine Ladung von Qin,ADC = 30pC erforderlich. Unter Vernachlässigung eines geringen
Stromflusses von IR4, würde sich die Spannung UADC durch den Abtastvorgang des ADCs
um 0,3mV verringern.
Der ADC ADS7866 tastet die Spannung UADC mit einer Auflösung von 12Bit ab.
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4.1.1 Vergleich von Simulation und Messung

In diesem Abschnitt wird das DC-Übertragungsverhalten der Messschaltung nach Abb. 4.3
untersucht. Dazu wird zunächst ein SPICE-Simulationsmodell nach Abb. 4.8 aufgebaut. Die
SPICE-Modelle der Dioden, Transistoren und des Operationsverstärkers entstammen der
Datenbank des jeweiligen Herstellers.
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smaj16a
D1

D7
BY268
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BY268
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15
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416.88m
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ZR431
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BC847C/SIE

220
R17

X1

LM8261 Q4

2N7002/NXP

NZH3V3A
D6

47

R1
C1
100n

smaj16a
D2

100

R4 UADC

Uout

C:\Users\Simon Weber\Dissertation\Simulation\Diss_final\Uce_Diode_neu29-08-17_ArbeitDiss2.sxsch - 03.09.2017Abbildung 4.8: Simulation der Messschaltung mit SIMetrix 7.20(a) (SPICE)

Die Simulation wird durchgeführt mit SIMetrix 7.20a. Als Eingangsspannung wird eine
Gleichspannungsquelle UCE,on,e = 416,88mV verwendet. Das Simulationsergebnis in Abb.
4.9a zeigt eine Zunahme der Spannung UADC um 4,8mV gegenüber der Spannung UCE,on,e.
Die Spannung Uout und UADC sind bei der Simulation identisch.

Mit Hilfe eines Laborversuchs soll das DC-Übertragungsverhaltens messtechnisch bestimmt
werden: Als Eingangsspannung UCE,on,e dient die Vorwärtsspannung einer Diode (BYW 25-
800) bei dem Strom IKonst der Konstantstromquelle nach Abb. 4.3. Die Spannungen UCE,on,e,
Uout, UADC werden mit den Tastköpfen (Testec TT-MF 312) mit einem Übersetzungsverhältnis
von 1x abgetastet. Anfangs werden die Spannungsabweichungen der Tastköpfe untersucht.
Dazu werden die Tastköpfe an das „Masse“-Potential des Oszilloskops angeschlossen. Es
ergibt sich bei allen drei Tastköpfen eine gleichartige Abweichung im Bereich von≈+1,5mV.
Das Oszilloskop LeCroy Waverunner 6200 arbeitet mit einer Abtastfrequenz von 100kS/s
bei einer vertikalen Auflösung von 5mV/div und einem Offset von −412mV. Um Signal-
rauschen zu unterdrücken, wird im Oszilloskop ein Tiefpass mit 20MHz gewählt und die
digitalen Signale mit +3Bits (ERES) gefiltert [88]. Die Messung nach Abb. 4.9b wird bei
einer Umgebungstemperatur von 21◦C durchgeführt. Es ergibt sich bei der Messung nach Abb.
4.9b, dass die Spannungen Uout und UADC um ≈ 4mV geringer sind als UCE,on,e. Zusätzlich
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Abbildung 4.9: Vergleich des Übertragungsverhaltens von Simulation und Messung

wird die vom ADC gemessene Spannung UADC,dspace vom dspace-System erfasst (vgl. Kap.
5). Der Mittelwert UADC,dspace dieser Spannungsmessung ist ebenfalls in Abb. 4.9b dargestellt.
Der Unterschied der Abweichungen zwischen Simulation und Messung könnte auf unter-
schiedliche Durchlassspannungen der Dioden UD1 und UD2 im Laboraufbau zurückzuführen
sein. Insgesamt liegt in Abb. 4.9b der Messfehler von ≈ 4mV eine Größenordnung unterhalb
des Spannungsanstiegs von ≈ 35mV beim Alterungsvorgang nach Kap. 3.1.
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4.1.2 Temperaturabhängigkeit der Messschaltung

In diesem Kapitel wird untersucht, inwieweit sich eine Veränderung der Umgebungstem-
peratur auf die gemessene Spannung UADC,dspace des AD-Wandlers nach Abb. 4.3 auswirkt.
Dazu wird zunächst der erste Aufbau nach Abb. A.2 betrachtet. Die Messplatine wird dazu
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Abbildung 4.10: Umgebungstemperatureinfluss auf die gemessene Durchlassspannung
UADC,dspace

in dem Wärmeschrank BINDER FED-115 betrieben. Als Eingangsspannung UCE,on,e wird
eine Konstantspannungsquelle verwendet. Die Eingangsspannung beträgt UCE,on,e = 1,668V,
gemessen mit dem Multimeter AMPROBE 37XR-A.
Die Spannung UADC,dspace wird in den folgenden Versuchen mit dem dspace-System ge-
mäß Kap. 5 erfasst. Die Temperatur im Wärmeschrank wird ebenfalls mit einem Pt100-
Sensor durch das dspace-System gemessen. Der Mittelwert über 60s ist der Wert Tamb.
Zunächst erfolgt eine Messung bei Raumtemperatur Tamb = 27,89◦C, anschließend bei
Tamb = {40,86◦C, 59,79◦C, 70,31◦C}. Vor dem Beginn jeder Messung wird 30min gewartet,
damit der Wärmeschrank eine stationäre Temperatur Tamb hat. Es zeigt sich in Abb. 4.10, dass
die gemessene Spannung UADC,dspace mit steigender Temperatur Tamb abnimmt. Der mittlere
Temperatureinfluss beträgt: −0,237mV/K in dem betrachteten Temperaturbereich mit einem
Bestimmtheitsmaß der linearen Regression von R2 = 0,9995.
Für die Messungen bei den vier Umgebungstemperaturen Tamb konnten die Mittelwerte und
Standardabweichungen nach Tabelle 4.1 bestimmt werden.
Da der Einfluss der Umgebungstemperatur mit −0,237mV/K nicht zu vernachlässigen ist,
muss bei dem ersten Aufbau bei schwankender Umgebungstemperatur Tamb die Temperatur
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Tabelle 4.1: Mittelwerte und Standardabweichung

Temperatur Tamb Mittelwert UADC,dspace Standardabweichung σ
(
UADC,dspace

)
27,89◦C 1,6641V 0,4028mV
40,86◦C 1,6608V 0,3965mV
59,79◦C 1,6564V 0,1081mV
70,31◦C 1,6540V 0,1406mV

der Messplatine mit einem temperatursensitiven Widerstand erfasst werden.

Genauere Untersuchung des Temperatureinflusses nach:
Um den Einfluss der Umgebungstemperatur genauer zu untersuchen, wird im Rahmen von
[B5] ein zweiter Aufbau der Messschaltung genauer untersucht (vgl. A.3). Der zweite Aufbau
unterscheidet sich vom ersten Aufbau (vgl. Abb. A.2) nur durch ein anderes Platinenlayout und
einen Präzisionsspannungsteilers (MPMT1001AT1) für R1 und R2 nach Abb. 4.11. Anhand der
Messstellen für die Spannungen U1−U6 soll die temperaturbedingte Messabweichung genauer
identifiziert werden. Die Spannungen U1−U6 werden mit dem Tischmultimeter Keithley 2100

15V

5V

D1

D2
D3

D4

R1 R2

R3

R4U1 U2 U3 U4U6

ADC

U5

MPMT1001AT1

Abbildung 4.11: Messstellen zur genaueren Betrachtung der Temperaturabhängigkeit nach [B5]

gemessen. Zusätzlich werden die Spannungen U21, U32 und U41 mit dem Tischmultimeter
differenziell gemessen. Die Spannung UADC,dspace des ADCs wird durch das dSpace-System
ausgelesen. Die Messschaltung nach Abb. 4.11 misst eine Eingangsspannung von U1 ≈ 1,7V.
Mit einem Wärmeschrank (Binder FED115) wird schrittweise die Umgebungstemperatur
erhöht. Dabei ist TPCB die Platinentemperatur. Vor jeder Messung wird 20min gewartet, damit
thermische Ausgleichsvorgänge abgeklungen sind. Der gesamte Messfehler der Messschaltung
beträgt:

∆UMess =UADC,dspace−U1 (4.26)
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Abbildung 4.12: Identifikation der Temperaturabhängigkeit einzelner Komponenten [B5]

Der Gesamtmessfehler wird in die weiteren Messfehler unterteilt:

• ∆UMess,Diode =U21−U32 Eine Abweichung der Spannungen der Dioden D1 und D2 ist
nach Gl. 4.8 direkt am Ausgang sichtbar.

• ∆UMess,OP =U4 +U32−U2 Fehler durch die Subtraktion von UD2 durch die Operati-
onsverstärkerschaltung.

• ∆UMess,Ref =
(

3,3V
U5
−1
)
·U4 Fehler durch die Referenzspannungsquelle des ADCs.

• ∆UMess,ADC =UADC,dspace−U4−∆UMess,Ref Fehler durch die Digitalisierung im ADC.

Es zeigt sich in Abb. 4.12, dass ausschließlich ∆UMess,Diode eine positive Temperaturabhän-
gigkeit aufweist. Eine Analyse der Vorwärtsspannungen von D1 und D2 (Datenblatt [80]) hat
ergeben, dass ein Unterschied von 2,3% in dem Temperaturkoeffizient der Vorwärtsspannun-
gen von D1 und D2 genügt, um diesen Effekt zu erklären. Um die Temperaturabhängigkeit
der Messschaltung zu reduzieren, müssen Dioden gleicher Temperaturcharakteristik voraus-
gewählt werden. Insgesamt zeigt sich in Abb. 4.12 eine geringere Temperaturabhängigkeit als
in Abb. 4.10. Das ist damit zu erklären, dass bei dem zweiten Aufbau der Messplatine ein
Präzisionsspannungsteiler für R1 und R2 verwendet wurde und die Dioden D1 und D2 andere



4. Messschaltungen 57

Fertigungstoleranzen aufweisen können. Die gesamte Messabweichung ∆UMess liegt in dem
betrachteten Temperaturbereich (vgl. Abb. 4.12) zwischen 0,5mV bis 3,3mV. Der gesamte
temperaturabhängige Messfehler ist damit kleiner, als der erwartete Spannungsanstieg auf
Grund von Alterungseffekten (vgl. Kap. 3.1 und 7.1.4).

4.2 Ausschaltzeit mit analoger Zeitmessung

In diesem Kapitel wird eine elektrische Schaltung nach [B1] zur Messung der Ausschaltzeit
toff vorgestellt. Diese Schaltung wird analoge Zeitmessung genannt, da sie dazu in der Lage
ist, die Ausschaltzeit toff ohne jegliche digitale Bauelemente in eine analoge Spannung UCf
proportional zu toff zu wandeln. Zur weiteren Auswertung von UCf erfolgt anschließend
allerdings eine Diskretisierung mit einem Analog-Digital-Converter (ADC). Messergebnisse,
die mit diesem Schaltungskonzept gemacht worden sind, sind in [18] veröffentlicht. Es wird
in diesem Kapitel die Funktionsweise vorgestellt und anschließend wird darauf eingegangen,
dass die Umgebungstemperatur einen nicht vernachlässigbaren Einfluss auf das Messergebnis
UCf hat.
Eine Übersicht über die elektrische Schaltung zur analogen Zeitmessung ist in Abb. 4.13
gegeben.

15 V

Tf

Rf

UCf

UCi

IKonst

UD UR

HE

Integrator Integrator-Folger

TRTD

ADC SPICf

Ci

UD

Abbildung 4.13: Analoge Zeitmessung mit Konstantstromquelle und Kondensator nach [B1]

Die Konstantstromquelle aus Kap. 4.1 ist ebenfalls Teil dieser Schaltung. Sobald beide Tran-
sistoren TD und TR sperren, lädt der Konstantstrom IKonst die Kapazität Ci auf (Integrator). Zu
dem Zeitpunkt, an dem UCi größer als die Einschaltschwellspannung des Transistors Tf wird,
beginnt dieser zu leiten. Die Spannung UCf folgt der Spannung UCi (Integrator-Folger). Die
Spannung UCf wird vom ADC abgetastet.
Der zeitliche Ablauf ist detailliert in Abb. 4.14 dargestellt. Sobald der Gate-Treiber seine
Ausgangsspannung UVG auf das negative Potential schaltet, beginnt sich der Kondensator CV
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der elektrischen Schaltung nach Abb. 4.15 zu entladen. Über den Widerstand Rv,2 wird die Ent-
ladezeitkonstante eingestellt. Ist die Spannung an Cv unterhalb der Einschaltschwellspannung
des MOSFETs Tv,1 so sperrt dieser. Daraufhin schaltet die Komplementärstufe bestehend aus
Tv,2 und Tv,3 die Ausgangsspannung UD auf 0V. Als Konsequenz sperrt der MOSFET TD in

t

t

UPE-HE

t

UCi

UVG

UD

UCf ADC-Wert

tmess

toff

UR

tV ti

UGE,e

Abbildung 4.14: Zeitlicher Ablauf der Ausschaltzeitmessung toff

Abb. 4.13. Der Integrationsvorgang mit IKonst und Ci beginnt. Sobald die Spannung UCi größer
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Abbildung 4.15: Elektrische Schaltung zur Erzeugung des verzögerten Start-Signals UD nach
[B2]

ist als die Einschaltschwellspannung des Transistors Tf, beginnt dieser zu leiten. Der MOSFET
Tf arbeitet weiterhin im linearen Betrieb und die Spannung UCf folgt der Spannung UCi. Die
Kapazität Cf ist deutlich größer dimensioniert als Ci, damit die Änderung der Spannung UCf
durch den Abtastvorgang des ADCs gering gehalten wird.
Sobald die Spannungsspitze an UPE-HE auftritt (vgl. Abb. 3.15), wird die Gate-Source Ka-

pazität des MOSFETs Tr,5 aufgeladen (vgl. Abb. 4.16). Die Zener-Diode Drz dient zur Span-
nungsbegrenzung mit Rr,1 als Strombegrenzung. Die Diode Dr schützt das Gate von Tr,5 vor
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Abbildung 4.16: Elektrische Schaltung zur Erzeugung des Stop-Signals UR nach [B2]

negativen Spannungen an UPE-HE, die im Einschaltvorgang des IGBTs auftreten (vgl. Abb.
4.21). Durch die positive Spannungsspitze an UPE-HE wird der MOSFET Tr,5 leitfähig und die
Kippstufe bestehend aus Tr,1, Tr,2, Tr,3 und Tr,4 schaltet ausgangsseitig auf UR =UB,2. Damit
wird der MOSFET TR in Abb. 4.13 leitfähig und die Kapazität Ci entladen. Als Folge dessen
wird die Einschaltschwellspannung von Tf sofort unterschritten und der MOSFET Tf beginnt
ebenfalls zu sperren. Der Transistor Tr,6 dient dazu die Kippstufe wieder zurückzusetzen. Die
Gate-Source Kapazität von Tr,5 wird durch einen zusätzlichen Transistor entladen, der durch
UD angesteuert wird.
Der Spannungswert UCf ist proportional zur Zeitdauer tmess (vgl. Abb. 4.14). Für die Aus-
schaltzeit toff gilt:

toff = tmess + ti + tV (4.27)

Die Zeitanteile ti und tV sind konstant. Die 12Bit-Auflösung des ADCs kann daher ausschließ-
lich für die Änderung der Ausschaltzeit ∆toff = tmess genutzt werden.
Der ADC tastet die Spannung UCf ab. Für die Spannung UCf gilt:

UCf =UCi +UGE,th,Tf (4.28)

An dieser Stelle wird der Nachteil des Konzepts nach Abb. 4.13 sichtbar. Die Spannung des
Integrator-Folgers UCf folgt der Integrator Spannung UCi zuzüglich der Einschaltschwellspan-
nung UGE,th,Tf des Transistors Tf, da der Transistor Tf im Einschaltschwellbereich arbeitet. Da
die Einschaltschwellspannung UGE,th,Tf allerdings temperaturabhängig ist, wirkt sich diese
Temperaturabhängigkeit direkt auf die gemessene Spannung UCf aus. Des Weiteren beeinflus-
sen Toleranzen insbesondere von Ci, IKonst, Rv,2 und Cv die Spannung UCf. Aus diesem Grund
wird im weiteren Verlauf das Konzept nach Kap. 4.3 weiter verfolgt.
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4.3 Ausschaltzeit mit digitaler Zeitmessung

Im folgenden Kapitel wird eine Messschaltung beschrieben, die die Ausschaltzeit toff des
IGBT-Moduls mit einem digitalen Zähler-Baustein misst (vgl. Abb. 4.17). Als digitaler Zäh-
ler wird der TDC7200 von Texas Instruments eingesetzt. Dieser Zähler arbeitet in einem
Temperaturbereich von −40◦C bis 85◦C mit einer Auflösung von 55ps bei einer Standard-
abweichung von 35ps (vgl. [89]). Der Taktgeber für den Zählerbaustein ist der Oszillator
ASEMB-8.000MHZ-LY-T von der Firma Abracon. Die Temperaturstabilität des Taktgebers
ist entscheidend für die gesamte Messschaltung. Die Kommunikation des Zählers erfolgt per
„Serial Peripheral Interface“ (SPI). Da der TDC7200 sich auf das Hilfsemitter-Potential des
IGBTs bezieht, ist eine galvanische Trennung für die Kommunikation der Daten erforderlich.
Da der TDC7200 mit einer 3,3V-Logik arbeitet, müssen Start- und Stop-Signale mit einem

UStart

UStop

TDC 7200
SPI

HE

Taktgeber

Abbildung 4.17: Überblick über das Messkonzept

3,3V-Pegel durch eine externe Messschaltung erzeugt werden.
Die Start- und Stop-Signale leiten sich nach Abb. 4.18 folgendermaßen von den elektrischen
Größen am IGBT-Modul ab:

t

UPE-HE

t

UVG

UStart

Digitaler Zähler
toff

UStop

UGE,e

Abbildung 4.18: Übersicht über das Start- und Stop-Signal im Ausschaltvorgang des IGBT

Die Spannung UVG ist die treiberseitige Gate-Spannung vor dem Gate-Widerstand. Im einge-
schalteten Zustand beträgt UVG,ein = 15V. Beim Ausschaltvorgang zieht der Gate-Treiber die
Spannung auf UVG,aus =−10V. Daraus wird durch die elektrische Schaltung in Abb. 4.19 ein
3,3V-Start-Signal UStart erzeugt (vgl. Abb. 4.18).
Die Ausschaltzeit toff wird gemessen bis dem Zeitpunkt, bei dem die Abnahme des Kollek-
torstroms IC stattfindet. Dieser Vorgang führt zu einem induzierten Spannungssprung UPE-HE
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(vgl. Kap. 3.4). Die Messschaltung in Abb. 4.22 ist dazu in der Lage, diesen Spannungssprung
in ein 3,3V-Stop-Signal umzusetzen.

Start-Signal:
Die Gate-Treiber-Spannung UVG wird mit einer Komplementärendstufe des Typs BSS8402DW
verbunden (vgl. [90]). Dabei sind der n-Kanal MOSFET T2 (Typ: 2N7002) und der p-Kanal
MOSFET (Typ: BSS84) in einem integrierten Gehäuse verbaut. Die Gate-Treiber-Spannung
UVG wird auf einen 3,3V-Pegel invertiert umgesetzt. Der Widerstand R1 verhindert eine
Belastung der 3,3V-Spannungsversorgung im Umschaltaugenblick, wenn beide MOSFETs
kurzzeitig leitfähig sind. Der Kondensator C1 liefert in diesem Zustand den Strom beim
Umschalten.

T1

T2

R1

3.3 V

UStartUVG

HE

C1

Abbildung 4.19: Elektrische Schaltung zur Erzeugung eines 3,3V-Start-Signals

Stop-Signal:
Die Aufgabe der Stop-Signal-Schaltung besteht darin, am Ende der Ausschaltzeit toff eine
3,3V steigende Spannungsflanke UStop zu erzeugen (vgl. Abb. 4.18). Das Ende der Ausschalt-
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Abbildung 4.20: Ausschaltvorgang UZK = 900V, IC = 500A [B2]
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zeit wird definiert, wenn der Kollektorstrom IC beginnt zu sinken. Dieser Vorgang induziert
eine positive Spannungsflanke UPE-HE an den Bonddrähten zwischen Leistungsemitter- (PE)
und Hilfsemitteranschluss (HE).
Zum Ansteuern der Stop-Schaltung kann entweder die Spannung UPE-HE verwendet werden
oder es kann mittels einer Rogowski-Spule außerhalb vom IGBT-Modul das negative dIC

dt des
Kollektorstroms erfasst werden (vgl. Abb. 3.16). Die Spannungsamplitude von UPE-HE im
Ausschaltvorgang ist stromabhängig. Für IC = 500A wurde eine maximale Spannung von
UPE-HE,500A = 35V gemessen. Bei IC = 50A beträgt UPE-HE,50A nur 2V.
Im Einschaltvorgang kommt es aufgrund des positiven dIC

dt zu einem negativem Spannungspuls
in UPE-HE (vgl. Abb. 4.21).
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Abbildung 4.21: Einschaltvorgang UZK = 900V, IC = 100A [B2]

Die elektrische Schaltung in Abb. 4.22 muss dazu in der Lage sein, diesen Spannungsbereich
zu verarbeiten. Für den Fall einer negativen Spannung von UPE-HE dient die Diode D1 als
Schutz. Die Diode D1 ist ausgelegt auf eine maximale Sperrspannung von 100V.
Zum Ende der Ausschaltzeit toff entsteht ein positiver Spannungspuls an UPE-HE. Der Strom I1
fließt durch den Widerstand R2, die Diode D1 und lädt die Eingangskapazität des MOSFETs
Q3 um. Bei Erreichen der Einschaltschwellspannung beginnt der MOSFET Q3 zu leiten.
Die Zener-Diode D2 schützt das Gate vor zu hohen Spannungen. Sobald die Zener-Diode
D2 leitet, dient der Widerstand R2 als Strombegrenzung. Für die Dimensionierung von D2
und R2 muss folgende Betrachtung gewählt werden nach [B1], [B2]: Der Spannungspuls
an UPE-HE wird mit einem rechteckförmigen Spannungspuls der Amplitude ÛPE-HE und der
Breite tpulse angenähert. Für die Verlustenergie EV,D2 in der Zener-Diode D2 gilt während des
Spannungspulses UPE-HE:

EV,D2 =UZ,D2IZ,D2tpulse (4.29)

Dabei ist UZ,D2 die Spannung der Zener-Diode D2. Bei Wechselrichterbetrieb mit der Schalt-
frequenz fS gilt für die Verlustleistung PV,D2 der Zener-Diode D2:

PV,D2 =UZ,D2IZ,D2tpulse fS (4.30)



4. Messschaltungen 63

UStop

3.3 V5 V

UPE-HE

Q3

Q5

Q4

UR2

R2 D1

UD1

UGS,Q3

R4 R5

R6

D2
D3

R3

C2
C3

I1

HE

Abbildung 4.22: Elektrische Schaltung zur Erzeugung eines 3,3V-Stop-Signals

Bei einer im Datenblatt gegebenen maximal zulässigen Verlustleistung in der Zener-Dioden
D2 gilt für den Strom IZ,D2:

IZ,D2,max =
PV,D2,max

UZ,D2tpulse fS
(4.31)

Für die Dimensionierung des Widerstands R2,min gilt daher:

R2,min =
ÛPE-HE−UZ,D2

IZ,D2,max
(4.32)

Der Widerstand R2 sollte so klein wie möglich gehalten werden, da er zusammen mit der
Sperrschichtkapazität der Diode D2 und der Eingangskapazität des MOSFET Q3 einen Tief-
pass darstellt. Der Widerstand R3 dient dazu, diese beiden Kapazitäten wieder zu entladen.
Durch das Einschalten des MOSFETs Q3 geht der Ausgang UStop der Komplementärendstufe
(Q4, Q5) auf eine Spannung von 3,3V. Der Kondensator C3 unterdrückt die Einkopplung von
Signalrauschen auf die Spannung UStop. Die Diode D3 dient als Überspannungsschutz für
den Fall, dass sich Schwingungen, angeregt durch den IGBT-Schaltvorgang, überlagern. Der
Widerstand R6 belastet die Komplementärendstufe, damit sich keine undefinierten Zustände
einstellen können, bedingt durch die Ausgangskapazitäten von Q4 und Q5. Die Schaltung in
Abb. 4.22 benötigt im Gegensatz zu Abb. 4.16 keine Kippstufe, da der Ausgang UStop zur
Ansteuerung des TDCs nicht dauerhaft gehalten werden muss.
Um das zeitliche Verhalten der elektrischen Schaltungen nach Abb. 4.19 und 4.22 genauer zu
untersuchen, wird eine Pspice Simulation durchgeführt. Der Schaltplan der Simulation findet
sich in A.1. Die Pspice Simulation wird mit Oszilloskop Messdaten für UGE,e und UPE-HE
gespeist. Die Gate-Treiber Spannung UVG leitet sich in dieser Simulation von UGE,e ab. Für
UGE,e < 14,5V ist UVG = −10V. In Abb. 4.23 ist der Ausschaltvorgang (IC = 100A) bei
einem Einzelpulsversuch dargestellt.
Anhand der Kurvenverläufe von UGE,e und UPE-HE lässt sich zunächst die Ausschaltzeit
toff,mess aus den Messdaten bestimmen. Startzeitpunkt ist bei UGE,e = 14,5V. Stoppzeitpunkt
ist bei UPE-HE = 5V. Daraus ergibt sich toff,mess = 1,5511µs. Die Ausschaltzeit toff,in die
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der TDC7200 als Eingangsgröße messen kann, lässt sich anhand der simulierten Start- und
Stop-Signale bestimmen. Für UStart = 2V und UStop = 2V ergibt sich toff,in = 1,5853µs. Der
Unterschied beträgt toff,in− toff,mess = 34,2ns. An dieser Stelle wird zeitliche Unterschied
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Abbildung 4.23: Simulation der Start und Stop-Signale, Überblick, IC = 100A

von Start-Signal und Stop-Signal genauer betrachtet in Abb. 4.24. Der zeitliche Unterschied
des Start-Signals beträgt ∆tStart = 7,5ns (UVG,100A = 14,5V, UStart,100A = 2V). Die zeitliche
Differenz für das Stop-Signal beträgt ∆tStop = 41,7ns (UStop,100A = 2V, UPE-HE,100A = 5V).
Da der Zeitunterschied ∆tStop von der Kurvenform von UPE-HE abhängt, wird das zeitliche
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Abbildung 4.24: Simulation der Start und Stop-Signale, Genauere Betrachtung

Verhalten noch bei einem weiteren Strom IC = 300A betrachtet. Beide Größen UPE-HE,100A
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und UPE-HE,300A sind so dargestellt in Abb. 4.24b, dass sie bei 5V zeitlich aneinander liegen.
Trotz der verschiedenen Kurvenformen unterscheiden sich UStop,100A und UStop,300A nur um
2ns bei UStop,100A =UStop,300A = 2V. Dennoch ist die Zeitdauer ∆tStop stromabhängig. Diese
zeitliche Differenz geht allerdings bei der Kalibrierung in Kap. 6.3 mit ein, da die Regres-
sionsfunktion nach Gl. 6.8 auch stromabhängig ist. Die Zeitdauer ∆tStart ist abhängig vom
Verhalten des Gate-Treibers. Unter der Annahme, dass die Spannungsflanke UVG unbeein-
flusst ist vom Schaltverhalten des IGBTs, so sollte sich ∆tStart nicht mit dem Betriebspunkt
des IGBTs verändern. Da ∆tStart und ∆tStop in die Kalibrierung mit eingehen, ist die relative
Messgenauigkeit der Messschaltung entscheidend zur Auswertung von toff.

Die Messgenauigkeit des Zählerbausteins wird unter Anderem bestimmt durch den externen
Taktgeber. An dieser Stelle wird der Oszillator ASEMB-8.000MHZ-LY-T von der Firma
Abracon verwendet.

Der Umgebungstemperatureinfluss auf die Messschaltung wird in Kap. 4.3.1 betrachtet.
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4.3.1 Temperatureinfluss auf die Messschaltung

In diesem Kapitel wird untersucht, welchen Einfluss die Umgebungstemperatur Tamb auf die
Messschaltung nach Kap. 4.3 zur Messung der Ausschaltzeit toff hat.
Analog zur Messung der Durchlassspannung in Kap. 4.1.2 wird in demselben Versuchsaufbau
die Ausschaltzeit toff mit der Messplatine erfasst.
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Abbildung 4.25: Einfluss der Umgebungstemperatur auf die gemessene Ausschaltzeit toff

Die Ausschaltzeit toff wird mit dem Signalgenerator TGA12104 mit Rechteckpulsen erzeugt.
Das Signal UVG zum Start (vgl. Abb. 4.19) hat eine Pulsbreite von 50µs und die zwei Span-
nungswerte 0V und 10V. Das Signal UPE-HE zum Stop (vgl. Abb. 4.22) hat eine Pulsbreite
von 200ns und wechselt ebenfalls zwischen den beiden Spannungswerten 0V und 10V. Der
Mittelwert und die Standardabweichung bei den verschiedenen Umgebungstemperaturen Tamb
ist in Tabelle 4.2 gegeben. Der Einfluss der Umgebungstemperatur beträgt 0,02293ns/K in

Tabelle 4.2: Mittelwerte und Standardabweichung

Temperatur Tamb Mittelwert toff Standardabweichung σ (toff)
27,89◦C 1424,97ns 0,1639ns
40,86◦C 1425,11ns 0,1608ns
59,79◦C 1425,61ns 0,1555ns
70,31◦C 1425,92ns 0,1519ns

dem betrachteten Temperaturbereich bei einer linearen Regression mit einem Bestimmtheits-
maß von R2 = 0,9727.
Da die Sensitivität der Ausschaltzeit toff = 1,5ns/K...3ns/K beträgt (vgl. Kap. 6.3.1), führt
eine Veränderung der Umgebungstemperatur um ∆Tamb = 40K≈̂1,5ns nur zu einem maxi-
malen Messfehler von Tvj,f,max = 1K.
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4.4 Kostenanalyse der Messschaltungen

Im Rahmen von [B5] wurden die Bauteilkosten der beiden Messschaltungen (nach Kap.
4.1 und 4.3) betrachtet. An dieser Stelle werden die Bauteilkosten für die Stückzahl 1000
abgeschätzt. Auf Basis einer Stückliste wurde mit dem BOM-Tool [91] der jeweils günstigste
Marktpreis für jedes Bauteil ermittelt. Die Bauteilkosten für die beiden Messschaltungen
betragen zusammen≈ 6 e. In diesen Kosten sind keine Bauteile für die Spannungsversorgung
oder die Datenkommunikation enthalten, da davon ausgegangen wird, dass die benötigten
Komponenten bei einer Integration in einen Gate-Treiber bereits verfügbar sind.
Die Analyse hat weiterhin ergeben, dass für 78% der Bauteilkosten nur 6 Bauteile verantwort-
lich sind. Das sind die folgenden Bauteile:

Messschaltung für die Durchlassspannung:

• Operationsverstärker LM8261
• Referenzspannungsquelle ZR431F005TA
• Analog-Digital-Umsetzer ADS7866
• Referenzspannungsquelle REF3333

Messschaltung für die Ausschaltzeit:

• Digitaler Zähler TDC7200
• MEMS Oszillator ASEMB-8.000MHz-LY-T

Wenn an diesen Stellen günstigere Bauteile eingesetzt werden, können die Bauteilkosten
weiter gesenkt werden.

4.5 Zusammenfassung des Kapitels

In diesem Kapitel wurden Messschaltungen für die Durchlassspannung und die Ausschalt-
zeit vorgestellt. Die Anforderungen an die Messschaltungen sind hohe Messgenauigkeit bei
gleichzeitiger Unempfindlichkeit gegenüber Umgebungstemperaturschwankungen. Als weite-
re Zielgröße wurde Wert darauf gelegt, dass die Bauteilkosten möglichst gering sind und sich
die Messschaltungen in Gate-Treiber integrieren lassen.
Für die Ausschaltzeit-Messung wurde eine Messschaltung mit digitalem Zählerbaustein und
insgesamt geringer Empfindlichkeit gegenüber der Umgebungstemperatur ausgewählt. Bei
der Durchlassspannungs-Messung gab es Einflüsse der Umgebungstemperatur, die im Detail
diskutiert wurden.
In den Gate-Treiber nach Abb. 4.26 lassen sich die beiden Messschaltungen folgendermaßen
integrieren: Die Durchlassspannungs-Messung kann auf Lowside zwischen Hilfsemitter HS
und Hilfsemitter LS erfolgen. Für die Highside-Spannungsmessung muss die Spannung zwi-
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Abbildung 4.26: Aufbau des verwendeten Gate-Treibers 2SP0320V2Ax-FF1000R17IE4

schen Hilfskollektor HS und Hilfsemitter HS gemessen werden. Die Ausschaltzeit-Messung
kann als Start-Signal die Spannung Gate LS - Hilfsemitter LS bzw. Gate HS - Hilfsemitter
HS verwenden. Zur Generierung des Stop-Signals ist ein zusätzlicher Anschluss an den
Leistungsemitter oder das Konzept mit der Rogowski-Spule erforderlich.
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5 Beschreibung des Versuchsstands

Im folgenden Kapitel wird der Aufbau des IGBT-Versuchsstands beschrieben. Untersucht
wird das Infineon IGBT-Modul FF1000R17IE4 im PrimePack 3 Gehäuse. In einem IGBT-
Modul ist eine Halbbrücken-Konfiguration verbaut. Dabei sind pro Highside- und Lowside
Schalter jeweils sechs IGBTs und Dioden-Paare parallel geschaltet (vgl. Kap. 2.1). Auf dem
IGBT-Versuchsstand bilden zwei Halbbrückenmodule eine Vollbrücken-Anordnung (vgl.
Abb. 5.1). Weiterhin besteht die Möglichkeit zwei dieser IGBT-Module parallel zu betreiben.
Insgesamt ist auf dem IGBT-Versuchsstand zweimal die Vollbrücken-Konfiguration nach Abb.
5.1 verfügbar. In den folgenden Betrachtungen ist aber immer nur eine Vollbrücke in Betrieb.
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Abbildung 5.1: Elektrischer Aufbau des IGBT-Versuchsstands

Eingangsseitig befindet sich ein dreiphasen Stelltransformator. Die Ausgangsspannung des
Stelltransformators wird gleichgerichtet und ergibt die Zwischenkreisspannung. Die Zwi-
schenkreiskapazität besteht aus vier parallel geschalteten Kondensatoren. Es ergibt sich eine
Gesamtkapazität von CZk = 3,6mF. Der Zwischenkreis ist niederinduktiv über Kupferplat-
ten mit den IGBT-Modulen verbunden (vgl. Abb. 5.2). In Abb. 5.2 sind die IGBT-Module
auf einem gemeinsamen Kühlkörper montiert. Auf der gegenüberliegenden Seite befindet
sich ebenfalls ein Vollbrückenaufbau, bei dem die IGBT-Module auf einzelnen Kühlkörpern
montiert sind. Die Temperaturen der Kühlkörper können mit Pt100-Messwiderständen erfasst
werden. Die NTC-Temperatur des IGBT-Moduls wird ebenfalls mit einer Messplatine erfasst.
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Abbildung 5.2: IGBT-Module mit niederinduktiver Zwischenkreisanbindung

In der Mitte der jeweiligen Vollbrücke ist eine Lastdrossel nach Abb. 5.4 angeschlossen. Die
Lastdrossel hat eine zusätzliche Wicklungsanzapfung und kann bei drei verschiedenen Induk-
tivitätswerten L1h,1, L1h,2 und L1h,3 betrieben werden. Bei Kontaktierung an Anschluss 1.1 und
1.2 beträgt die Induktivität L1h,1 = 2,12mH. Bei Anschluss 1.2 und 1.3 gilt: L1h,2 = 1,06mH
und zwischen 1.1 und 1.3 gilt: L1h,3 = 0,18mH. Die Induktivitätswerte wurden aus der Strom-
steigung im Einzelpulsversuch bei UZk ≈ 250V bestimmt. Die Lastdrossel ist für einen Strom
von 1000A dimensioniert. Bei allen Messungen im Rahmen dieser Arbeit wird L1h,1 ver-
wendet. Nur in Kap. 6.5 wird der Einfluss der drei verschiedenen Induktivitätswerte auf die
Ausschaltzeit toff betrachtet.
Der Strom in der Lastdrossel wird von dem LEM-Wandler LT2005-S gemessen. Der gemes-
sene Strom wird als Spannungswert vom dSpace-System ds1103 eingelesen (vgl. Abb. 5.3).
Weiterhin wird die Zwischenkreisspannung, sowie die Temperaturen der NTCs und Pt100
Sensoren vom dSpace-System erfasst. Das dSpace-System kommuniziert über ein Digital
I/O-Interface mit einem FPGA-Board. Das FPGA-Board ist eine Erweiterungskomponente
(FC1103), die von der Protolar GmbH entwickelt wurde. An das FPGA FC1103 sind per
Lichtwellenleiter (LWL) die Halbbrücken-Gate-Treiber 2SP0320V2Ax angeschlossen. Da
in den folgenden Versuchen nur eine Vollbrücke, bestehend aus zwei Halbbrücken-Modulen
aktiv ist, sind nur zwei Gate-Treiber angeschlossen. Die Gate-Treiber werden weiterhin von
einer galvanisch isolierten Gleichspannungsquelle versorgt und somit sind daher völlig gal-
vanisch getrennt vom FPGA-Board. An das FPGA-Board ist weiterhin die Messplatine per
Lichtwellenleiter angeschlossen, sowie der Trigger für die Infrarot-Kamera per BNC-Kabel.
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Abbildung 5.3: Ansteuerung des Versuchsstands, dSpace-System mit FPGA FC1103

Das FPGA arbeitet mit einem 100MHz-Takt. Im FPGA können daher schnelle Rechenope-
rationen parallel im 10ns-Takt durchgeführt werden. Das FPGA selbst triggert das dSpace
ds1103 und lässt es mit einer Taktrate von 1kHz laufen. Der zeitliche Ablauf ist in Abb.
5.5 dargestellt. Das FPGA erzeugt das Signal „pwm_up“ mit einer Frequenz von 1kHz.
Dieses Signal wird zum Triggern des dSpace-Systems verwendet: Eine steigende Flanke im
„pwm_up“-Signal triggert das dSpace-System. In dem Zeitbereich von steigender bis fallender
Flanke von „pwm_up“ führt das dSpace-System Berechnungen durch. Nach fallender Flanke
von „pwm_up“ findet ein Datenaustausch zwischen FPGA und dSpace-System statt. Im FPGA
wird weiterhin das „pwm_triangle“-Signal erzeugt. Daraus leitet sich, verglichen mit dem
Tastgrad, die PWM zur Ansteuerung der IGBT-Vollbrücke ab. Dabei wird eine Halbbrücke
permanent mit einem Tastgrad von 50% geschaltet und bei der anderen Halbbrücke wird
der Tastgrad entsprechend der Stromregelung variiert. Für den Betrieb der Messplatine wird
die Halbbrücke mit festem Tastgrad von 50% ausgewählt. Sobald das PWM-Signal auf eine
logische „1“ geht, wird der jeweilige IGBT durch den Gate-Treiber eingeschaltet. Von dieser
Flanke aus wird weitere 30,5µs gewartet. Anschließend wird die Durchlassspannung UCE,on,e



72 5. Beschreibung des Versuchsstands

Abbildung 5.4: Lastdrossel mit L1h,1 = 2,12mH, 1000A

8 mal hintereinander vom ADC erfasst. Aus diesem Wert wird der Mittelwert im FPGA be-
rechnet, per Addition und Rechtsshift um 3 Stellen. Bei fallender Flanke von „pwm_up“ wird
der Wert ans dSpace übertragen. Dort steht er für Berechnungen in der nächsten Zeitperiode
zur Verfügung. Der TDC-Chip zur Messung der Ausschaltzeit wird bei fallender Flanke von
„pwm_up“ initialisiert und auf „BEREIT“ geschaltet. Jedes Mal, wenn das dSpace-System
getriggert wird, führt das FPGA auch eine Messung des Drosselstroms IL und der Zwischen-
kreisspannung UZK durch. Die Temperaturen von NTC und Pt100 werden ebenfalls zu diesem
Zeitpunkt erfasst.

Im Folgenden soll der zeitliche Abstand der Messzeitpunkte zwischen den Messungen von
IL, UZk, UCE,on,e und toff genauer betrachtet werden: Damit der zeitliche Abstand zwischen
Strommessung IL und Ausschaltzeitmessung toff möglichst gering ist, werden im Rahmen
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Abbildung 5.5: Zeitlicher Ablauf der dSpace/FPGA-Kommunikation nach FC1103

dieser Arbeit beispielsweise die Wertepaare IL(2) und toff(1) einander zugeordnet (blauer
Pfeil). Es ergibt sich in k diskreten Zeitschritten die Zuordnung durch das Ablaufdiagramm in
Abb. 5.5.

IL(k) ⇒ toff(k−1) (5.1)

Aus der Zuordnung IL(2) und UCE,on,e(2) ergibt sich die folgende Zuordnung (roter Pfeil):

IL(k) ⇒ UCE,on,e(k) (5.2)

Bei der Auswertung der Messdaten muss allerdings berücksichtigt werden, dass die Messdaten
für toff und UCE,on,e jeweils n-Zeitschritte benötigen, um vom FPGA ans dSpace-System
übertragen zu werden. Die Ausschaltzeit toff(1) wird erst in Zeitperiode (2) ans dSpace-
System übertragen (Kommunikation) und in Zeitperiode (3) steht sie erst zur Berechnung zur
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Verfügung. Es vergehen daher n = 2 Zeitschritte. Die Durchlassspannung UCE,on,e(1) wird
noch in Zeitperiode (1) ans dSpace-System übertragen und steht daher in Zeitperiode (2) zur
weiteren Berechnung zur Verfügung. In diesem Fall vergehen daher n = 1 Zeitschritt. Um
eine zeitliche Zuordnung zwischen den Messdaten im dSpace-System herzustellen, müssen
daher Zuordnung 5.1 und 5.2 erweitert werden.

IL(k) ⇒ toff(k−1+n) = toff(k+1)

IL(k) ⇒ UCE,on,e(k+n) =UCE,on,e(k+1)

Da sich zusätzlich im dSpace-System eine zeitliche Verzögerung von k+1 durch das dspace-
Modell ergibt, wird in den Messungen in dieser Arbeit die folgende zeitliche Zuordnung
verwendet:

IL(k), UZk(k) ⇒ toff(k+2), UCE,on,e(k+2)
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5.1 Ansteuerung der Messplatine

In diesem Kapitel wird darauf eingegangen, wie der Programmablauf im FPGA aussieht, um
den TDC-Chip zur Ausschaltzeit-Messung und den ADC zur Durchlassspannungs-Messung
zu konfigurieren.

Programmablauf zur Ausschaltzeit-Messung:
Die Kommunikation mit dem TDC-Chip erfolgt per „Serial Peripheral Interface“ (SPI). Das
FPGA FC1103 ist über Lichtwellenleiter mit der Messplatine verbunden. Der Ablauf des
VHDL-Programms im FPGA ist in Abb. 5.6 dargestellt. Zunächst wird der TDC-Chip für
die anstehende Messung konfiguriert. Dazu wird im Zustand „st_write0“ das Register des
TDC-Chips „Clock_CNTR_STOP_MASK_L“ angesprochen. Die Zahl „0x49“ gibt den Wert
an, der für diesen Befehl per SPI an den TDC-Chip gesendet wird.

st_write0    „0x49“

Spreche das Register: „Clock_CNTR_STOP_MASK_L“ an

st_write1    „0x8“

Schreibe in das Register den Wert: „8“

st_write2    „0x40“

Spreche das Register: „CONFIG1“ an

st_write3    „0x3“

Schreibe in das Register den Wert: „3“  Start bereit

st_readinit  „0x3“

Frage die Register Inhalte ab Register „TIME1“ fortlaufend ab

st_read

Lese alle Register aus

st_idle   

Warte auf INTB-Signal des TDC

Abbildung 5.6: Ablaufdiagramm der Kommunikation: FPGA und TDC-Chip

Durch das Schreiben des Wertes „8“ in dieses Register in „st_write1“ wird bewirkt, dass der
TDC-Chip bei der Zeitmessung erst ein Stop-Signal annimmt, wenn eine Zeit von

toff,min = 8
1

fTakt
= 1µs (5.3)

verstrichen ist. Der TDC-Chip wird von einem externen Taktgeber mit einer Frequenz von
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fTakt = 8MHz versorgt. Die minimale Zeit toff,min wurde vorgegeben, um Störeinkopplungen
auf das Messergebnis zu unterdrücken.
In „st_write2“ wird das „CONFIG1“-Register angesprochen. Durch das Schreiben des Wertes
„0x3“ im Zustand „st_write3“ wird der TDC in „Measurement Mode 2“ gesetzt und gleichzei-
tig wird er startbereit für die Zeitmessung geschaltet. Der „Measurement Mode 2“ ist in [89]
detailliert beschrieben.
Nach Setzen des „Start-Bits“ wartet der FPGA im Zustand „st_idle“ auf das „INTB“-Signal
des TDCs. Durch eine negative Flanke im „INTB“-Signal signalisiert der TDC, dass eine
Zeitmessung abgeschlossen wurde und Messdaten zum Auslesen bereit stehen. Das „INTB“-
Signal wird im FPGA gefiltert: Erst wenn für 10µs in Folge das Signal „INTB“ Null ist,
geht das FPGA in den nächsten Zustand. Es soll an dieser Stelle verhindert werden, dass
Störeinkopplungen durch den IGBT-Schaltvorgang Auswirkungen auf den Programmablauf
im FPGA haben können.
Im Zustand „st_readinit“ wird der Wert „0x3“ gesendet: Der TDC schreibt fortlaufend die
Daten aller 24-Bit Register beginnend mit „TIME1“ auf den SPI-Bus.
Die gemessene Zeit toff wird folgendermaßen übermittelt:

toff = TIME1 ·normLSB+CLOCK_COUNT1 ·CLOCKperiod−TIME2 ·normLSB (5.4)

mit

normLSB =
CLOCKperiod

calCount
mit CLOCKperiod =

1
fTakt

(5.5)

und

calCount =
CALIBRATION2−CALIBRATION1

CALIBRATION2_PERIODS−1
(5.6)

In „Measurement Mode 2“ setzt sich die Zeitmessung zusammen aus dem Zählen von Tak-
ten (CLOCK_COUNT1) des Taktgebers ( fTakt) und aus Zeitanteilen eines internen Ring-
Oszillators (TIME1 und TIME2) (vgl. [89]). Die Größen CALIBRATION1 und CALIBRATI-
ON2, sowie CALIBRATION2_PERIODS sind Ausgangsgrößen einer internen Kalibrierung.
Die Berechnung der Zeit toff findet im dSpace-System statt.

Der ADC der Durchlassspannungsmessung kommuniziert ebenfalls über SPI mit dem FPGA.
Die SPI Schnittstelle ist galvanisch getrennt über Lichtwellenleiter angeschlossen. Der Ab-
tastvorgang des ADCs wird gesteuert über den Takt des SPIs kommend vom FPGA (vgl.
[92]). Bei fallender Flanke des SPI-Chipselect-Signals UCS,ADC beginnt der ADC eine interne

stKollektor_read

Abtastvorgang des ADCs mit SPI-Kommunikation

stKollektor_repeat    

Mittelwertbildung im FPGA

8x

Abbildung 5.7: Ablaufdiagramm der Kommunikation: FPGA und ADC
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Kapazität eines internen Abtasthaltegliedes aufzuladen. Dieser Vorgang dauert die ersten drei
SPI-Takte (3µs). Danach wird der analoge Eingang hochohmig geschaltet und die Digitalisie-
rung des analogen Spannungswert läuft ab mit dem SPI-Takt. Das FPGA-Programm befindet
sich dabei im Zustand „stKollektor_read“ (vgl. Abb. 5.7). Nach erfolgter Übertragung des
12-Bit ADC-Wertes geht das FPGA-Programm in den Zustand „stKollektor_repeat“. Dort
wird der 12-Bit Wert zur Mittelwertbildung gespeichert. Nach einer verstrichenden Zeit von
10µs wechselt das FPGA-Programm wieder in den Zustand „stKollektor_read“ zur erneuten
Abtastung der Durchlassspannung. Insgesamt wird die Durchlassspannung acht mal abgetastet.
Anschließend wird der Mittelwert dieser Spannungsmessung ans dSpace-System übertragen.
Der zeitliche Ablauf der ADC-Ansteuerung ist in Abb. 5.8 dargestellt.
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Abbildung 5.8: Zeitpunkt der Abtastung der Durchlassspannung

Nach dem Einschalten UVG = 15V vergeht eine Zeitdauer von 30,5µs bis der FPGA das
„Chip-Select“-Signal UCS,ADC der SPI-Kommunikation auf 0V zieht. Die ADC-Abtastung
beginnt ≈ 3µs nach fallender UCS,ADC-Flanke. Nach ≈ 225µs ist die Abtastung von 8-Werten
abgeschlossen. Die Mittelwertbildung erfolgt per Addition und „Rechtsshift“ im FPGA.
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5.2 Versuchsaufbau mit geöffnetem IGBT-Modul

In diesem Abschnitt wird der Versuchsaufbau mit einem geöffnetem IGBT-Modul beschrieben.
Ziel des Versuchs ist es, die über TSEPs bestimmte virtuelle Sperrschichttemperatur einer
Infrarot-Kamera Temperaturmessung an der Oberfläche der IGBT-Chips gegenüberzustellen
und ggf. zu validieren.

Abbildung 5.9: Zwischenkreisanbindung des geöffneten IGBT-Moduls

Dazu wird das geöffnete IGBT-Modul nach Abb. 5.9 möglichst niederinduktiv an den Zwi-
schenkreis angebunden. Das noch offene IGBT-Modul wurde von der Firma Infineon Techno-
logies AG vor dem Montieren des Deckels aus der Produktion entnommen und die Oberfläche
wurde schwarz eingefärbt.
Der Versuchsaufbau mit Infrarot Kamera ist in Abb. 5.10 dargestellt. Als Infrarot Kamera
wird der Typ IR-TCM384 von der Firma Jenoptik GmbH verwendet. Die Kamera arbeitet
mit einer Auflösung von 384x288Pixel . Die Auswertung der Thermogramme erfolgt mit der
Software IRBIS 3 professional. Die Triggerung durch das FPGA wird mit der VarioCam hr
BreakoutBox durchgeführt.
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Abbildung 5.10: Geöffnetes IGBT-Modul mit Infrarot Kamera
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5.3 Geteilter Kühlkörper

In Abschnitt 6.3.4 werden Versuche mit einer Temperaturgradiente im IGBT-Modul durchge-
führt. Dazu wird das IGBT-Modul auf einen geteilten und thermisch entkoppelten Kühlkörper
nach Abb. 5.11 geschraubt.

10
0 m

m

36
,5 m

m

117 mm

135 mm

39 mm 39 mm

270 mm

125 mm

39 mm39 mm29 mm39 mm

20
 m

m

Abbildung 5.11: Zeichnung des getrennten Kühlkörpers

An den Kühlkörper sind zwei verschiedene Kreisläufe angeschlossen, die dazu in der Lage
sind, den jeweiligen Kühlkörper zu heizen oder zu kühlen (vgl. Abb. 5.12).

Abbildung 5.12: Geöffnetes IGBT-Modul auf getrenntem Kühlkörper
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5.4 Zusammenfassung des Kapitels

Auf dem Versuchsstand wird das IGBT-Modul FF1000R17IE4 in einer Vollbrückenanordnung
betrieben. Die Halbbrücke, die in dieser Arbeit untersucht wird, schaltet mit einer Frequenz
von 1kHz und einem Tastgrad von 50%. Durch die Regelung des Tastgrades der anderen
Halbbrücke lassen sich Ströme mit beliebiger Amplitude und Frequenz in die Induktivität
einprägen.
Die Ansteuerung der Gate-Treiber und der Messplatine erfolgt über Lichtwellenleiter, um
Störeinkopplungen in der Datenkommunikation zu minimieren. Die zeitliche Zuordnung
zwischen Messzeitpunkt und Verarbeitung der Messgröße wurde ebenfalls in diesem Kapitel
diskutiert.
In dieser Arbeit wird ein geöffnetes IGBT-Modul auf dem Versuchsstand betrieben, um mit
Hilfe einer Infrarot Kamera im Schaltbetrieb die Oberflächentemperatur der Leistungshalblei-
ter zu messen.
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6 Auswertung der temperatursensitiven
Parameter

In diesem Kapitel werden die temperatursensitiven Parameter Durchlassspannung UCE,on,e
und Ausschaltzeit toff mit der Messplatine gemessen. Dazu wird das geöffnete IGBT-Modul
im Einzelpulsversuch und im PWM-Betrieb betrieben (vgl. Kap. 6.3 und 6.4).
Zunächst wird für das geöffnete IGBT-Modul ein Arbeitspunkt definiert und die Oberflächen-
temperaturen der Leistungshalbleiter mit der Infrarotkamera im PWM-Betrieb untersucht.
Anschließend wird die Streuung der Messwerte betrachtet.
Anhand von Einzelpulsversuchen werden die Abhängigkeiten der Ausschaltzeit toff vermessen.
Ziel der Untersuchungen dieses Kapitels ist es, die virtuelle Sperrschichttemperatur anhand
der Ausschaltzeit toff zu bestimmen. Das Kapitel schließt ab mit der Betrachtung von zwei
Kalibrierungsmethoden, um die virtuelle Sperrschichttemperatur im PWM-Betrieb über die
Ausschaltzeit toff zu bestimmen.

6.1 Temperaturverläufe am geöffneten IGBT-Modul im
PWM-Betrieb

In diesem Kapitel wird zunächst das geöffnete IGBT-Modul auf einem durchgehenden Kühl-
körper untersucht. Mit Hilfe der Infrarot Kamera wird gemessen, wie weit die mittleren
Oberflächentemperaturen (z.B. TLS,x) der IGBTs und der Dioden von der gemessenen NTC-
Temperatur TNTC des IGBT-Moduls im PWM-Betrieb abweichen. Weiterhin wird der Tempe-
raturübergang von IGBT und Diode bei positiver und negativer Stromhalbwelle dargestellt.
Da beim geöffnetem IGBT-Modul die isolierende Silikonschicht fehlt, darf nur eine geringe
Zwischenkreisspannung UZk angelegt werden. Es wird dabei der folgende Arbeitspunkt für
den PWM-Betrieb ausgewählt:



6. Auswertung der temperatursensitiven Parameter 83

Arbeitspunkt:
• Zwischenkreisspannung UZk = 250V
• Amplitude des Phasenstroms in der Induktivität ÎL = 400A
• Grundfrequenz des Stroms fG = 1Hz
• Schaltfrequenz fS = 1kHz
• Tastgrad D = 0,5

Die Zwischenkreisspannung steigt nach Abb. 6.4 im PWM-Betrieb auf bis zu 265V. Als
Grundfrequenz fG für den Strom wird 1Hz gewählt, damit die Infrarot-Kamera mit einer Bild-
frequenz von 50Hz noch 25 Bilder während einer betrachteten Stromhalbwelle machen kann.
Für die Stromamplitude ÎL wird nur 400A gewählt, damit die Schwingung der Zwischenkreiss-
pannung begrenzt bleibt (vgl. Abb. 6.4). Die Stromregelung erfolgt durch Tastgradanpassung
in dem anderen Halbbrückenmodul der Vollbrücke. Während des PWM-Betriebs ist das
Temperiergerät Julabo Presto aktiv (vgl. Kap. 5), um den Kühlkörper auf 30◦C zu halten.
In Abb. 6.1 ist ein Thermogramm des geöffneten IGBT-Moduls zum Zeitpunkt t = 3,34s darge-
stellt. Zu diesem Zeitpunkt beträgt der Phasenstrom IL = 342,25A. Die Rechteck-Messstellen

TLS,1TLS,2TLS,3TLS,4TLS,5TLS,6 TD,HS,1
TD,HS,2TD,HS,3TD,HS,4TD,HS,5TD,HS,6

THS,1THS,2THS,3THS,4THS,5THS,6 TD,LS,1TD,LS,2TD,LS,3TD,LS,4TD,LS,5TD,LS,6

TIR-NTCTBpl

RG1,LS,6
RG2,LS,6

RG1,HS,1

RG2,HS,1

Abbildung 6.1: Definition der Messstellen auf dem Thermogramm,
Zeitpunkt der Aufnahme: t = 3,34s, IL = 342,25A

für die Auswertung der mittleren Oberfächentemperaturen der IGBTs und Dioden sind in
diesem Thermogramm definiert. Die Berechnung der mittleren Oberflächentemperatur zu
jedem Zeitaugenblick anhand der Rechteck-Messstellen erfolgt mit Hilfe der Software IRBIS
3 professional. Da die IR-Kamera vom dspace-System getriggert wird, können die mittleren
Oberflächentemperaturen und der Phasenstrom IL zeitlich zueinander korreliert werden. Die
meisten internen Gate-Widerstände sind in Abb. 6.1 durch die Kupferschienen verdeckt. Für
den Low-Side IGBT TLS,6 und den High-Side IGBT THS,1 sind die internen Gate-Widerstände
in Abb. 6.1 dargestellt (vgl. Abb. 2.2). Die Betrachtung des Temperaturverlaufs der messbaren
internen Gate-Widerstände erfolgt in Abb. 7.7.
Die mittleren Oberflächentemperaturen der Lowside-IGBTs sind in Abb. 6.2 dargestellt. Die
Temperaturmessung TNTC durch den NTC wurde mittels einzelner Aufheizvorgänge auf die
Temperatur der IR-Kamera Messung kalibriert.
Auf Grund des Stromflusses IL erwärmt sich der einzelne IGBT z.B. um ∆TLS,3 = 7,55K
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Abbildung 6.2: Betrachtung der mittleren Oberflächentemperaturen der Lowside IGBTs

bei t = 0,38s. Dieser Temperaturhub wird durch den NTC-Widerstand TNTC nicht erfasst.
Es ergibt sich eine maximale Abweichung im Bereich von TLS,3,max− TNTC = 11,1K bei
t = 11,34s. Die Abweichung zwischen NTC-Temperatur TNTC und den zyklischen Tempe-
raturminima nimmt ebenfalls mit der Zeit t zu. Sie beträgt für TLS,3,min−TNTC = 4,2K bei
t = 11,04s.
Weiterhin zeigt sich, dass sich mit zunehmender Zeit t Temperaturunterschiede zwischen
den einzelnen IGBTs entwickeln. Den geringsten zyklischen Temperaturverlauf hat TLS,6,
da dieser sich in Abb. 6.1 am linken Rand des IGBT-Moduls befindet. Der Grund dafür
ist, dass an dieser Stelle das Kühlmedium in den Kühlkörper fließt. Der wärmste zyklische
Temperaturverlauf ist TLS,3, da sich dieser IGBT in der Mitte des IGBT-Moduls befindet und
sich dort die abgegebene Wärme von benachbarten IGBTs staut.
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Abbildung 6.3: Kommutierung des Stroms IL zwischen IGBT und Diode mit Temperaturübergang

Für einen zeitlichen Ausschnitt von 10s ist der Temperaturübergang zwischen dem IGBT
und seiner antiparallelen Diode in Abb. 6.3 dargestellt. Die Diode erreicht auf Grund ihrer
geringeren Chipfläche höhere Spitzentemperaturen als der IGBT.
Weiterhin zeigt sich, dass das Strommaximum IL,max dem Temperaturmaximum TLS,3,max
voreilt (Linie bei t = 0,25s). Dies ist erwartungsgemäß so, da die Verluste auf Grund des
Stromflusses IL zu einem Anstieg der Temperatur TLS,3,max führen.
Die Messergebnisse in Abb. 6.2 zeigen, dass die Auswertung des NTC-Widerstands alleinig
keinesfalls ausreicht, um eine Aussage zu machen über die Belastung des Leistungshalbleiters
durch den zyklischen Temperaturverlauf bei dem gewählten Phasenstrom.
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6.2 Temperaturverlauf mit TSEP-Messung

Die Messschaltung aus Kapitel 4 misst im PWM-Betrieb die Ausschaltzeit toff und die Durch-
lassspannung UCE,on,e. Es wird hier derselbe Arbeitspunkt wie in Abschnitt 6.1 verwendet.
Die Zwischenkreisspannung UZk wird vom dspace-System mit dem differentiellen Span-
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Abbildung 6.4: PWM-Betrieb mit Messung der Ausschaltzeit toff und der Durchlassspannung
UCE,on,e

nungstastkopf TESTEC TTSI9002 erfasst. Die Messung des Phasenstroms IL erfolgt mit
dem LEM-Wandler nach Kap. 5. Die Infrarot Kamera wird wie in Abschnitt 6.1 getriggert,
zur Messung der mittleren Oberflächentemperaturen der sechs IGBTs TLS,1 bis TLS,6. An-
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schließend wird aus den Temperaturen TLS,x die mittlere Gesamtoberflächentemperatur TLS,ges
bestimmt.
Die Messung der Durchlassspannung UCE,on,e und der Ausschaltzeit toff erfolgt bei positiver
Stromhalbwelle von IL. Mit steigendem Strom IL nimmt die Durchlassspannung UCE,on,e zu
und die Ausschaltzeit toff ab. Die Ausschaltzeit toff ist für Ströme IL > 100A dargestellt.
Die Abhängigkeiten toff(IL,UZk, TLS,ges) und UCE,on,e(IL, TLS,ges) werden in Kap. 6.3 bzw.
Kap. 6.6 noch eingehend untersucht.

Zusätzlich zeigen sich Unterbrechungen in den Messkurven für toff. Die Ursache dafür ist, dass
auf Grund von Störeinkopplungen an diesen Stellen starke Abweichungen von der Messkurve
vorhanden sind. Daher wurden in Abb. 6.4 alle Messwerte für toff < 1,50µs ausgeblendet.

6.2.1 Betrachtung von Störeinkopplung

Im Zeitbereich 0,34 < t < 0,38s tritt das Problem durch Störeinkopplung in Abb. 6.5 auf. In
diesem Zeitbereich werden zu kleine Ausschaltzeiten toff gemessen. In diesem Bereich beträgt
die kleinste gemessene Ausschaltzeit toff(t = 0,369s) = 1,036µs. Während die Störeinkopp-
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Abbildung 6.5: Betrachtung des Problems der Störeinkopplung bei der Ausschaltzeitmessung toff

lung auftritt, beträgt der Tastgrad D des IGBT-Moduls auf der anderen Seite der Vollbrücke
D(t = 0,34s) = 50,84% und D(t = 0,38s) = 50,28%. Verglichen mit dem Ablaufdiagramm in
Abb. 5.5 (symmetrische Modulation) zeigt sich, dass der Lowside-Schalter des IGBT-Moduls
der anderen Vollbrückenseite 4,2µs bis 1,4µs vor dem untersuchten IGBT-Modul abschaltet.
Nach dem Abschalten des Lowside-Schalters des gegenüberliegenden IGBT-Moduls kommt
es nach einer Totzeit von 3µs zu einem Einschaltvorgang des gegenüberliegenden Highside-
Schalters. Wird zusätzlich eine Gate-Treiber-Verzugszeit ≈ 100ns und eine Zeitdauer des
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IGBT-Schaltvorgangs von ≈ 1,5µs angenommen, so kann angenommen werden, dass durch
das gegenüberliegende IGBT-Modul durch Störeinkopplung ein fehlerhaftes Stop-Signal für
die Ausschaltzeitmessung toff generiert wird.
Um die Probleme durch Störeinkopplung zu verringern, wurden für die Messung in Abb.
6.4, 6.5 und 6.6 bereits folgende Maßnahmen getroffen: Kommunikation über Lichtwel-
lenleiter, Messung des Stop-Signals durch eine Rogowski-Spule (vgl. Kap. 3.4), Vorgabe
einer minimalen Ausschaltzeit toff,min = 1µs in der Programmierung bis ein Stop-Signals
angenommen werden kann. Um das Problem der Störeinkopplungen weiter zu unterdrücken
kann toff,min angehoben werden oder die fehlerhaften Daten für toff < 1,5µs in der weiteren
Datenverarbeitung aussortiert werden.

6.2.2 Streuung der Messwerte

In Abb. 6.6, links sind die gemessene Durchlassspannung UCE,on,e und die Ausschaltzeit toff
für die erste positive Stromhalbwelle dargestellt. Die Durchlassspannung UCE,on,e folgt sinus-
förmig dem Strom IL. Die Temperaturabhängigkeit von der virtuellen Sperrschichttemperatur
ist in dieser Darstellung für UCE,on,e(Tvj) nicht erkennbar. Die Kurvenform der Ausschaltzeit
toff ist nicht symmetrisch, da die Ausschaltzeit zunimmt, auf Grund des Anstiegs der virtuellen
Sperrschichtttemperatur.
In Abb. 6.6, rechts soll das Messrauschen betrachtet werden. Dazu werden zunächst die
einzelnen Messpunkte interpoliert. Die Messpunkte von UCE,on,e und IL werden durch einen
Sinusterm

f (t) = a1 · sin(b1 · t + c1) (6.1)

angenähert. Die Größen a1, b1, c1 und R2 wurden mit der Matlab Curve Fitting Toolbox

UCE,on,e a1 = 1,549 b1 = 3,803 c1 = 19,47 R2 = 0,9139
IL a1 = 401,3 b1 = 6,076 c1 = 18,9 R2 = 0,8903

ermittelt. Dabei ist R2 das Bestimmtheitsmaß der Interpolation. Für die Messdaten von toff
wurde eine „Smoothing Spline“-Interpolation mit R2 = 0,6678 gewählt.
Die Messdaten von UCE,on,e haben Diskretisierungsstufen von ≈ 0,748mV. Die maximale
Abweichung zur Interpolationslinie beträgt ≈ 0,9mV bei t = 0,241s. Der RMSE-Wert (vgl.
Gl. 6.11) beträgt 0,44mV.
Die Messdaten der Ausschaltzeitmessung toff streuen mit einem RMSE-Wert von 0,49ns um
die Interpolationslinie. Die Strommessung IL hat eine RMSE-Abweichung von 0,34A zur
Interpolationslinie.
Die Werte für UCE,on,e und toff sind außerdem um zwei Zeitschritte verschoben worden,
entsprechend der Zuordnung in Abb. 5.5.
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Abbildung 6.6: Betrachtung der TSEPs-Kurvenform und des Messrauschens

6.3 Einzelpulsversuche

Bei Einzelpulsversuchen wird der Zwischenkreiskondensator von der Netzseite mit einer
Vorladeschaltung getrennt. Im Folgenden soll die Ausschaltzeit toff des Lowside-IGBTs
in Abhängigkeit der Zwischenkreisspannung UZk, des Phasenstroms IL und der virtuellen
Sperrschichttemperatur Tvj vermessen werden. Daher wird der Lowside-IGBT, sowie der
Highside-IGBT der gegenüber liegenden Halbbrücke für eine bestimmte Zeit eingeschaltet.
Da dadurch die Zwischenkreisspannung an der Induktivität anliegt, steigt der Strom IL an,
während sich der Zwischenkreiskondensator etwas entlädt (vgl. Abb. 6.7). Sobald der Soll-
strom IL,soll erreicht ist, schaltet der betrachtete Lowside-IGBT ab und der Strom IL fließt auf
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den Highside-Leistungshalbleitern (Diode und gegenüberliegender IGBT) im Freilauf.
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Abbildung 6.7: Einzelpuls mit UZk = 250V und IL = 200A im Ausschaltvorgang

Da die Leitdauer des Lowside-IGBTs kurz ist (1,6ms in Abb. 6.7), ist die Eigenerwärmung
während der Einschaltdauer gering. Da mit der getriggerten Infrarotkamera keine Eigenerwär-
mung > 1K bei den betrachteten Arbeitspunkten gemessen wurde (vgl. Tab. A.2) wird die
Eigenerwärmung in dieser Betrachtung vernachlässigt. Es gilt daher näherungsweise, dass die
mittlere Oberflächentemperatur TR4 (vgl. Abb. 6.8) der virtuellen Sperrschichttemperatur Tvj
entspricht. Es wird im Folgenden die Bodenplatte des geöffneten IGBT-Moduls durch die

TR1 TR2

TR3

TR4

TL1

Abbildung 6.8: Thermogramm, Aufheizung der Bodenplatte, mittlere Temperatur: TR4 = 86,84◦C

Temperieranlage Julabo Presto LH50 geheizt (vgl. Kap. 5). Anschließend werden Einzelpulse
bei verschiedenen Zwischenkreisspannungen UZk und Phasenströmen IL durchgeführt. Da
der Phasenstrom bis zum Ausschaltvorgang durch den betrachteten IGBT fließt, wird dieser
Strom in dieser weiteren Betrachtung Kollektorstrom IC genannt.
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Abbildung 6.9: Temperaturverlauf entlang TL1

Ein Thermogramm des geheizten IGBT-Moduls für TR4 = 86,95◦C ist in Abb. 6.8 dargestellt.
Die Bodenplatte ist auf der linken Seite um TR1−TR2 = 88,80◦C−86,01◦C = 2,79K wärmer
als auf der rechten Seite, da an der linken Seite die heizende Flüssigkeit in den Heizkörper
fließt. Die Definition der Messstellen TR1 bis TR4 dienen zur weiteren Messung der mittleren
Oberflächentemperatur während des Abkühlvorgangs in Abschnitt 6.3.3.

6.3.1 Kalibrierung

Zur Vermessung der Abhängigkeiten toff(IC,UZk,Tvj) werden die folgenden Sollgrößen ange-
fahren:

IC,soll = {100A, 150A, 200A, 300A} (6.2)
UZk,soll = {200V, 250V, 300V} (6.3)

TR4 = {29,55◦C, 58,38◦C, 86,84◦C} (6.4)

Dabei entspricht Tvj = TR4, da jegliche Eigenerwärmung durch Verlustleistung im betrachteten
IGBT vernachlässigt wird. Die Messdaten der Ausschaltzeit toff in Abhängigkeit der Größen
Tvj, IC und UZk ist in Abb. 6.10 und Tab. A.2 dargestellt. Der Strom IC,soll wird durch die
Stromregelung im FPGA eingestellt (vgl. Kap. 5). Während der Strom IC ansteigt, nimmt
die Zwischenkreisspannung UZk ab (vgl. Abb. 6.7). Für die Sollgrößen nach Gl. 6.2 und 6.3
können folgende mittleren Messpunkte IC, UZk in Abb. 6.10 angefahren werden.

IC = {100,99A, 151,28A, 200,59A, 300,51A}, σ = {1,32A, 1,37A, 1,42A, 0,93A}
UZk = {199,43V, 249,62V, 299,32V}, σ = {0,59V, 1,21V, 1,44V}

Über alle Messpunkte streut der Messpunkt des Stroms IC mit einer mittleren Standardab-
weichung von σ(IC) = 1,26A um den jeweiligen Mittelwert des Sollwerts bei IC,soll. Bei
der Spannung UZk beträgt die Streuung σ(UZk) = 1,08V. Für jeden Messpunkt in Abb. 6.10
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Abbildung 6.10: Ausschaltzeit toff in Abhängigkeit von: Tvj, IC und UZk im Einzelpulsversuch

findet nur eine Messung von toff, IC UZk statt. Es findet keine Mittelwertbildung an den Mess-
punkten statt. Es ergeben sich aus den Messungen in Abb. 6.10 die folgenden Sensitivitäten
der Ausschaltzeit toff in Abb. 6.11 an den jeweiligen Messpunkten. Für die Sensitivität S gilt:

S∆T1 =
toff(IC,UZk,TR4,2)− toff(IC,UZk,TR4,1)

TR4,2−TR4,1
, S∆T2 =

toff(IC,UZk,TR4,3)− toff(IC,UZk,TR4,2)

TR4,3−TR4,2
(6.5)

Der Wert für S∆T1 und S∆T2 ist in Abb. 6.11 gegenüber den Stromsollwert IC,soll bzw. gegen-
über dem Spannungssollwert UZk,soll auf der horizontalen Achse aufgetragen. Nach Abb. 6.11
liegt die Sensitivität S∆Tx im Bereich von 1,4ns/K bis 3,4ns/K. Die Sensitivität S∆Tx nimmt
mit dem Strom IC ab und mit der Spannung UZk zu.
Die mittlere Sensitivität SI vom Strom IC wird anhand der Messergebnisse für TR4,2 = 58,38◦C
und UZk = 250V abgeschätzt:

SI =
toff(IC = 300A)− toff(IC = 100A)

IC,300A− IC,100A
=−0,488ns/A (6.6)
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Abbildung 6.11: Sensitivität S der Ausschaltzeit toff in Abhängigkeit des Messpunkts

Für die mittlere Sensitivität SU gilt für TR4,2 bei IC = 200A:

SU =
toff(UZk = 300V)− toff(UZk = 200V)

UZk,300V−UZk,200V
= 0,487ns/V (6.7)

Da die Zwischenkreisspannung UZk sich im PWM-Betrieb in der Regel weniger verändert als
der Strom IC (vgl. Abb. 6.4), ist der Einfluss von UZk auf toff geringer.
Die Messdaten in Abb. 6.10 werden mit einer Regressionsfunktion angenähert, damit anschlie-
ßend aus toff, IC und UZk die virtuelle Sperrschichttemperatur T̂vj1(toff, IC,UZk) berechnet
werden kann. Dabei wird in Gl. 6.8 für die virtuelle Sperrschichttemperatur T̂vj1 eine lineare
Abhängigkeit von der Ausschaltzeit toff und der Spannung UZk angenommen und für den
Strom IC wird eine quadratische Abhängigkeit berücksichtigt:

T̂vj1 = p1 + p2UZk + p3IC + p4UZkIC + p5I2
C + p6UZkI2

C + p7toff + p8UZktoff

+ p9ICtoff + p10UZkICtoff + p11I2
Ctoff + p12UZkI2

Ctoff
(6.8)

Anhand der Messdaten werden die Regressionskoeffizienten p1 bis p12 durch den Levenberg-

Tabelle 6.1: Regressionskoeffizienten für T̂vj1

p1 : 16,5346 ◦C p5 : 0,0130
◦C
A2 p9 : 4,7001 ·106 ◦C

A·s
p2 : −1,4403

◦C
V p6 : −5,1064 ·10−5 ◦C

V·A2 p10 : −1,3322 ·104 ◦C
V·A·s

p3 : −7,1862
◦C
A p7 : 3,1481 ·107 ◦C

s p11 : −8,3062 ·103 ◦C
A2·s

p4 : 0,0217
◦C

V·A p8 : 7,3115 ·105 ◦C
V·s p12 : 31,3781

◦C
V·A2·s
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Marquardt-Algorithmus berechnet [93]. Dazu wird die Matlab Curve Fitting Toolbox mit dem
Befehl „nlinfit“ verwendet.

6.3.2 Betrachtung der Abweichung durch die Regressionsfunktion

Zur Bewertung der Regressionsfunktion werden die Residuen ε̂i an den Stützstellen (von
den gemessenen Werten) herangezogen. Die Residuen geben die Abweichung der Regressi-
onsfunktion an den Stützstellen an [94]. Sie werden gleichermaßen durch die Matlab Curve
Fitting Toolbox berechnet. Für die Residuen gilt:

ε̂i = TR4,i− T̂vj1,i (6.9)

Dabei ist TR4,i die in Abb. 6.10 gemessene Temperatur des i-ten-Messpunkts für i = 1...n mit
n = 36, entsprechend der Messpunkte in Tab. A.2. T̂vj1,i beschreibt den an der i-ten-Stelle
berechneten Wert durch die Regressionsfunktion in Gl. 6.8. Für die mittlere quadratische
Abweichung (MSE: „Mean Squared Error“) gilt nach [95]:

MSE(ε̂i) =
1
n

n

∑
i=1

ε̂
2
i = 3,68K2 (6.10)

Als Wurzel der mittleren quadratischen Abweichung (RMSE: „Root Mean Squared Error“)
ergibt sich [96]:

RMSE(ε̂i) =

√
1
n

n

∑
i=1

ε̂2
i = 1,92K (6.11)

Es ist daher an den Stützstellen eine Abweichung von 1,92◦C durch die Regressionsfunktion
zu erwarten.
Für das Bestimmtheitsmaß R2 der Regression gilt nach [94]:

R2 = 1− ∑n
i=1 ε̂2

i

∑n
i=1
(
T̂vj1,i−TR4,mean

)2 = 0,9932 (6.12)

Dabei ist TR4,mean der Mittelwert der gemessenen Temperaturen. Da für den Extremfall
R2 = 1 keine Abweichungen ε̂i vorliegen, ist die Regression mit R2 = 0,9932 dicht an den
Messwerten.

6.3.3 Abkühlvorgang mit Temperaturbestimmung

Nach Berechnung der Regressionsfunktion werden Abkühlvorgänge durchgeführt, bei denen
alle 30s Einzelpulse ausgelöst werden, um die virtuelle Sperrschichttemperatur T̂vj1 mit Hilfe
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der Ausschaltzeit toff zu bestimmen. Dabei wird gewartet, bis sich die Bodenplatte nach der
Kalibrierungsmessung auf T R4 = 80◦C abgekühlt hat. Das Temperiergerät Julabo Presto bleibt
abgeschaltet, damit sich das IGBT-Modul gleichmäßig an die Umgebung abkühlt. Dieser
Vorgang wird „passiver Abkühlvorgang“ genannt.
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Abbildung 6.12: Passiver Abkühlvorgang mit Einzelpulsen alle 30s
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Zur Temperaturbestimmung wird alle 30s ein Einzelpuls mit einem Kollektorstrom IC = 200A
und einer Zwischenkreisspannung UZk = 250V ausgelöst. Gleichzeitig wird die Infrarot-
Kamera vom dSpace-System getriggert. Es ergeben sich für den passiven Abkühlvorgang
die Verläufe nach Abb. 6.12. Nach t = 40min hat sich das IGBT-Modul auf TR4 = 45◦C
abgekühlt.
Der Unterschied von TNTC− T̂vj1 und T R4− T̂vj1 beträgt über den gesamten Zeitverlauf
weniger als 2K. Bei t = 22,5min, t ≈ 23min und t = 31min treten vier Messausreißer
auf. Die Temperaturdifferenzen TNTC− T̂vj1 und T R4− T̂vj1 liegen innerhalb der mittleren
quadratischen Abweichung von 1,92K (RMSE), die nach Gl. 6.11 erwartet wird. Nur die vier
Messausreißer liegen am Rande dieses Bereichs. Die Messung in Abb. 6.12 zeigt, dass T̂vj1
über den gesamten Temperaturbereich TR4 = 80◦C...45◦C bestimmbar ist, obwohl nur an den
Messpunkten TR4 = {29,55◦C, 58,38◦C, 86,84◦C} kalibriert wurde.
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6.3.4 Messungen am geteilten Kühlkörper

Bisher wurde die Abhängigkeit der virtuellen Sperrschichttemperatur T̂vj1(toff,UZk, IC) von
der Ausschaltzeit toff auf einem durchgehenden und nahezu homogen temperierten Kühlkörper
untersucht. Dazu wurden in 6.3.3 Einzelpulse während eines Abkühlvorgangs des gesamten
IGBT-Moduls durchgeführt. In diesem Kapitel wird betrachtet, welche Temperatur T̂vj1 sich
mittels der Ausschaltzeit toff bestimmen lässt, wenn ein Temperaturgradient im IGBT-Modul
vorhanden ist. Dazu wird zunächst wieder das IGBT-Modul auf eine gleichmäßige Tem-
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Abbildung 6.13: Kalibrierung geteilter Kühlkörper

peratur gebracht, indem beide Kühlkörper nach Abb. 5.11 mit zwei Temperieranlagen auf
dieselbe Temperatur gebracht werden. Eine erneute Kalibrierung ist nach Abschnitt 6.3.5
erforderlich. Mit Hilfe der Infrarotkamera kann in diesem Zustand überprüft werden, ob eine

Tabelle 6.2: Regressionskoeffizienten für T̂vj1, R2 = 0,998, RMSE(ε̂i) = 0,72K

p1 : 28,1234 ◦C p5 : 0,0115
◦C
A2 p9 : 5,0439 ·106 ◦C

A·s
p2 : −1,4073

◦C
V p6 : −4,1773 ·10−5 ◦C

V·A2 p10 : −1,2845 ·104 ◦C
V·A·s

p3 : −7,5604
◦C
A p7 : 1,9930 ·107 ◦C

s p11 : −7,4895 ·103 ◦C
A2·s

p4 : 0,0204
◦C

V·A p8 : 7,2985 ·105 ◦C
V·s p12 : 26,0201

◦C
V·A2·s

homogene Temperaturverteilung vorliegt. Für die Kalibrierung bei mittlerer NTC-Temperatur
TNTC = 31,68◦C beträgt der maximale Temperaturunterschied über das IGBT-Modul von
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links nach rechts 0,4K. Bei der Kalibrierung bei TNTC = 63,86◦C liegt ein maximaler Tempe-
raturunterschied von 2K vor. Die niedrigste Temperatur tritt in der Mitte zwischen den beiden
Kühlkörpern auf.
Zur Kalibrierung werden Einzelpulse bei IC = {100A, 150A, 200A, 300A} und
UZk = {200V, 250V, 300V} durchgeführt. Die Temperatur des IGBT-Moduls wird bei je-
dem Punkt der Kalibrierung mit dem NTC-Widerstand gemessen. Der Temperaturmesswert
des NTC-Widerstands ist mit der Temperaturmessung der Infrarotkamera abgeglichen. Die
berechneten Regressionskoeffizienten für Gl. 6.8 finden sich in Tabelle 6.2.
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Abbildung 6.14: Messergebnisse der Einzelpulsversuche

Beginnend bei einer gleichmäßigen Temperaturverteilung auf der IGBT-Modul-Oberfläche
von TNTC ≈ 30◦C (vgl. Abb. 6.14) werden alle 30s Einzelpulse durchgeführt und T̂vj1 berech-
net. Die Einzelpulse finden statt bei UZk = 200V und IC = 200A.
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Ab dem Zeitpunkt t = 30s wird der rechte Kühlkörper durch das Temperiergerät Julabo Presto
aktiv geheizt. Durch das Auslösen der Einzelpulsversuche alle 30s wird gleichzeitig eine
Infrarot-Kamera Messung der Oberflächentemperatur getriggert. Die mittlere Oberflächen-
temperatur wird aus den Rechteck-Messstellen nach Abb. 6.15 ausgewertet. In Abb. 6.15 ist
das Thermogramm des geöffneten IGBT-Moduls zum Zeitpunkt t = 15min dargestellt. Der
Verlauf der Temperatur TL1 ist in Abb. 6.16 dargestellt.
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Abbildung 6.15: Thermogramm des geöffneten IGBT-Moduls zum Zeitpunkt t = 15min
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Abbildung 6.16: Verlauf der Temperatur TL1

Ergebnis:
Die Messergebnisse in Abb. 6.14 zeigen, dass die mittels der Ausschaltzeit toff bestimmte
Temperatur T̂vj1 zwar mit der Zeit t steigt, aber T̂vj1 weder der kälteren Temperatur TR1 noch
der wärmeren Temperatur TR2 entspricht. Mittels T̂vj1 wird vielmehr die mittlere Gesamtober-
flächentemperatur TR4 bestimmt. Die Abweichung TR4− T̂vj1 beträgt ≈±2K und entspricht
dem erwarteten Wert, wenn einzelne Ausreißer unberücksichtigt bleiben.
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6.3.5 Vergleich verschiedener Kalibrierungen beim Einzelpulsversuch

Es hat sich bei den Untersuchungen in Abschnitt 6.3.4 gezeigt, dass nach Abbau und Wieder-
aufbau der Messschaltung für die Ausschaltzeit eine neue Kalibrierung erforderlich war. In
diesem Abschnitt werden die Ursachen für den Unterschied in den beiden Kalibrierungen aus
Abschnitt 6.3.1 und 6.3.4 diskutiert. An dieser Stelle wird noch einmal die Gl. 6.8 dargestellt.

T̂vj1 = p1 + p2UZk + p3IC + p4UZkIC + p5I2
C + p6UZkI2

C + p7toff + p8UZktoff

+ p9ICtoff + p10UZkICtoff + p11I2
Ctoff + p12UZkI2

Ctoff
(6.13)

Die Kalibrierung auf dem durchgehenden Kühlkörper in Abschnitt 6.3.1 ergab die Regressi-
onskoeffizienten nach Tab. 6.3 für die Gl. 6.13.

Kalibrierung 1:

Tabelle 6.3: Regressionskoeffizienten für T̂vj1, R2 = 0,993, RMSE(ε̂i) = 1,92K

p1 : 16,5346 ◦C p5 : 0,0130
◦C
A2 p9 : 4,7001 ·106 ◦C

A·s
p2 : −1,4403

◦C
V p6 : −5,1064 ·10−5 ◦C

V·A2 p10 : −1,3322 ·104 ◦C
V·A·s

p3 : −7,1862
◦C
A p7 : 3,1481 ·107 ◦C

s p11 : −8,3062 ·103 ◦C
A2·s

p4 : 0,0217
◦C

V·A p8 : 7,3115 ·105 ◦C
V·s p12 : 31,3781

◦C
V·A2·s

Auf dem geteilten Kühlkörper sind nach erneutem Anschließen der Messschaltung die Koeffi-
zienten nach Tab. 6.4 ermittelt worden für die Gl. 6.13.

Kalibrierung 2:

Tabelle 6.4: Regressionskoeffizienten für T̂vj1, R2 = 0,998, RMSE(ε̂i) = 0,72K

p1 : 28,1234 ◦C p5 : 0,0115
◦C
A2 p9 : 5,0439 ·106 ◦C

A·s
p2 : −1,4073

◦C
V p6 : −4,1773 ·10−5 ◦C

V·A2 p10 : −1,2845 ·104 ◦C
V·A·s

p3 : −7,5604
◦C
A p7 : 1,9930 ·107 ◦C

s p11 : −7,4895 ·103 ◦C
A2·s

p4 : 0,0204
◦C

V·A p8 : 7,2985 ·105 ◦C
V·s p12 : 26,0201

◦C
V·A2·s
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Die Messdaten in A.2 gehören zu Kalibrierung 1. Mit Werten aus Zeile 1 aus A.2

UZk = 199,28V IC = 100,40A toff = 1,5546µs (6.14)

wird Gl. 6.13 einmal nach Kalibrierung 1 (T̂vj1,1) und 2 (T̂vj1,2) berechnet.

T̂vj1,1 = 31,95◦C T̂vj1,2 = 37,00◦C (6.15)

Die Abweichung von T̂vj1,1 und T̂vj1,2 ist damit zu erklären, dass sich beim erneuten An-
schließen der Messschaltung die Kontaktwiderstände RKontakt1 und RKontakt2 nach Abb. 6.17
geändert haben.
Wird bei der Berechnung von T̂vj1,2 die Ausschaltzeit toff um ∆toff = 13ns vermindert, so
ergibt sich T̂vj1,2,korr = 31,91◦C.
Das bedeutet, dass beim erneuten Anschließen die Kontaktwiderstände RKontakt1 und RKontakt2
geringer gewesen sind und somit die Zeitkonstanten beim Aufladen der Eingangskapazitäten
von T1, T2 und Q3 geringer waren. Da die Kontaktwiderstände einen Einfluss auf die Kalibrie-

T1

T2

R1

3,3 V

UStartUVG

C1

RKontakt1

a Start-Signal-Schaltung

5 V

R2

UGS,Q3

UPE-HE

RKontakt2
Q3

b Teil der Stop-Signal-Schaltung

Abbildung 6.17: Einfluss des Kontaktwiderstands auf die Schaltungen nach Abb. 4.19 und 4.22

rung haben, muss pro Aufbau eine neue Kalibrierung durchgeführt werden oder sie müssen
durch zusätzliche Maßnahmen konstant gehalten werden.
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6.4 PWM-Betrieb

In den bisherigen Untersuchungen hat sich gezeigt, dass die Ausschaltzeit toff im PWM-Betrieb
messbar ist und dass es im Einzelpulsversuch möglich ist, die virtuelle Sperrschichttemperatur
T̂vj1 mittels der Ausschaltzeit toff und ihrer weiteren Abhängigkeiten zu berechnen. In diesem
Kapitel wird betrachtet, inwieweit es möglich ist, die virtuelle Sperrschichttemperatur T̂vj1
auch im PWM-Betrieb mittels der Ausschaltzeit toff zu bestimmen.
Dazu werden zwei Varianten der Kalibrierung nach Abb. 6.18 betrachtet:

IL

t

t

IL

PWM

Variante 1 – Kalibrierung im PWM-Betrieb

Variante 2 – Kalibrierung im Einzelpulsversuch

Leitdauer 
                  (nicht maßstabsgetreu)

Abbildung 6.18: Varianten zur Kalibrierung von toff und ihrer weiteren Abhängigkeiten auf Tvj

Variante 1 - Kalibrierung im PWM-Betrieb
Bei Variante 1 werden im PWM-Betrieb die Messgrößen: toff, IL, UZk und TLS,ges aufgezeich-
net. Dabei ist TLS,ges die mittlere Oberflächentemperatur der Lowside-IGBTs. Die Messung
von TLS,ges ist nur am geöffneten IGBT-Modul mit Infrarot-Kamera möglich.
Dabei wird die mittlere gemessene Oberflächentemperatur der Lowside IGBTs TLS,ges in der
Kalibrierung verwendet zur Bestimmung der Regressionskoeffizienten von Gl. 6.8. Anschlie-
ßend kann die virtuelle Sperrschichttemperatur T̂vj1 über Gl. 6.8 berechnet werden.

Variante 2 - Kalibrierung im Einzelpulsversuch
Bei der Kalibrierung im Einzelpulsversuch werden die Messdaten und die Regressionsfunktion
nach Kap. 6.3.1 verwendet. Es wurden Einzelpulse in einem Strom-, Spannungs- und Tempe-
raturbereich durchgeführt, die dem zu erwartendem Bereich im PWM-Betrieb entsprechen.
Wird im Einzelpulsversuch anstelle der mittleren Oberflächentemperatur die NTC-Temperatur
zur Kalibrierung verwendet, so kann die Kalibrierung auch mit einem geschlossenem IGBT-
Modul durchgeführt werden.
Im Folgenden werden die Ergebnisse dieser beiden Kalibrierungsvarianten untersucht und
diskutiert.
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6.4.1 Betrachtung der Kalibrierung im PWM-Betrieb

Zunächst erfolgt die Kalibrierung nach Variante 1 (Kap. 6.4) bei einer Bodenplattentempe-
ratur von ≈ 30◦C nach Abb. A.5 und ≈ 50◦C nach Abb. A.7. Damit soll erreicht werden,
dass die Messdaten einen Temperaturbereich aufspannen, in dem anschließend die Berech-
nung der virtuellen Sperrschichttemperatur T̂vj1 erfolgen kann. Dazu werden jeweils in zwei
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Abbildung 6.19: Bestimmung der virtuellen Sperrschichttemperatur T̂vj1 im PWM-Betrieb

Versuchsdurchläufen 2min lang Messdaten (TLS,ges, toff, UZk, IL) aufgezeichnet. Der erste
Versuchsdurchlauf beginnt bei einer mittleren Oberflächentemperatur der Lowside-IGBTs
TLS,ges,min,1 = 29,95◦C und erreicht nach 2min TLS,ges,max,2 = 58,27◦C. Der zweite Versuchs-
durchlauf beginnt bei TLS,ges,min,2 = 49,82◦C und erreicht maximal TLS,ges,max,2 = 78,79◦C.
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Abbildung 6.20: Betrachtung der Messergebnisse für die erste Stromhalbwelle

Strom und Spannungsverläufe stellen sich gemäß des Arbeitspunkts nach Kap. 6.1 ein. Für
die Berechnung der Regressionsfunktion wurden nur Messdaten für IL > 100A berücksich-
tigt. Weiterhin wurden fehlerhafte Messdaten auf Grund des Problems der Störeinkopplung
aussortiert. In diesem Fall sind die Messdaten fehlerhaft für toff < 1,5µs. Die berechneten Ko-
effizienten p1 bis p12 für Gleichung 6.8 finden sich in Tabelle 6.5. Dabei wurde entsprechend
Kap. 5 berücksichtigt, dass auf Grund des zeitlichen Programmablaufs die Messdaten der
Ausschaltzeit toff dem Strom IL um zwei Zeitschritte hinterher eilen. An den Stützstellen ist
gemäß Gleichung 6.11 mit einer mittleren Abweichung (RMSE) von 2,26◦C zu rechnen.



6. Auswertung der temperatursensitiven Parameter 105

Tabelle 6.5: Regressionskoeffizienten für T̂vj1

p1 : 0,5078 ◦C p5 : −0,0580
◦C
A2 p9 : 1,7367 ·104 ◦C

A·s
p2 : −0,1491

◦C
V p6 : 2,6915 ·10−4 ◦C

V·A2 p10 : 1,3573 ·104 ◦C
V·A·s

p3 : 0,4737
◦C
A p7 : 0

◦C
s p11 : 3,6646 ·104 ◦C

A2·s
p4 : −0,0221

◦C
V·A p8 : 5,7225 ·104 ◦C

V·s p12 : −170,8584
◦C

V·A2·s

Nach Berechnung der Regressionsfunktion wird in Abb. 6.19 ein Versuch mit einer An-
fangstemperatur von TLS,ges = 39,73◦C durchgeführt, entsprechend den gesamten Messdaten
aus Abb. A.6. Es zeigt sich zu Beginn t = 0s wie auch nach t = 55s, dass die berechnete
Temperatur T̂vj1 der gemessenen mittleren Oberflächentemperatur TLS,ges folgt. T̂vj1 wird für
IL > 100A und toff > 1,5µs berechnet.
Im Folgenden wird in Abb. 6.20 die erste positive Stromhalbwelle genauer betrachtet, um
Abweichungen zwischen TLS,ges und T̂vj1 genauer zu untersuchen. Damit nicht fälschlicher-
weise Messrauschen von T̂vj1 mit der niederfrequenten IR-Kamera-Messung TLS,ges verglichen
wird, wird zunächst mit einer Regressionsfunktion eine Interpolationslinie T̂vj1,Int für T̂vj1
bestimmt. Die Interpolationslinie T̂vj1,Int trifft mit einem RMSE-Wert von 0,5◦C (R2 = 0,9772)
die Messdaten T̂vj1. Zur Bestimmung von T̂vj1,Int wurden durch Störeinkopplung bedingte
fehlerhafte Messdaten im Zeitbereich 0,32s≤ t ≤ 0,37s ausgeblendet.
Für den Betrag der Differenz gilt: |TLS,ges− T̂vj1,Int|< 3,12K mit maximaler Abweichung bei
t = 0,04s.
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6.4.2 Betrachtung der Kalibrierung im Einzelpulsversuch

In diesem Abschnitt wird untersucht, inwieweit es möglich ist, anhand der Kalibrierung in
Kap. 6.3.1 die virtuelle Sperrschichttemperatur T̂vj1 im PWM-Betrieb zu berechnen. Dazu
wird das IGBT-Modul in Abb. 6.21 innerhalb der Kalibrierungsgrenzen der Messdaten aus
Abb. 6.10 betrieben. Zu Beginn wird die mittlere Oberflächentemperatur der Bodenplatte auf
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Abbildung 6.21: Bestimmung der virtuellen Sperrschichttemperatur T̂vj1 im PWM-Betrieb

TR4 = 50◦C gebracht. Das IGBT-Modul schaltet einen 1Hz-Sinusstrom mit einer Amplitude
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von 300A. Die Zwischenkreisspannung UZk schwankt zwischen ≈ 235V und 252V. Für
einen Strom von IL > 100A wird die Ausschaltzeit toff zur Temperaturbestimmung von T̂vj1
ausgewertet. In Abb. 6.21 wird diese mit der mittleren Oberflächentemperatur der Lowside
IGBTs TLS,ges verglichen. Die zeitlichen Unterbrechungen in T̂vj1 kommen dadurch zu Stande,
dass die fehlerhaften Messdaten für toff auf Grund des Problems der Störeinkopplung (vgl. Kap.
6.2.1) ausgeblendet werden. Es zeigt sich in Abb. 6.22 für die erste Stromhalbwelle, dass nur
für 0,2s≤ t ≤ 0,3s die berechnete Temperatur T̂vj1 der gemessenen Oberflächentemperatur
TLS,ges mit einer Abweichung von ≈ 1K folgt. Um zu verstehen, woher der Unterschied
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Abbildung 6.22: Betrachtung der Messergebnisse für die erste Stromhalbwelle

zwischen TLS,ges und T̂vj1 in Abb. 6.22 kommt, werden die Messergebnisse an den Punkten
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t = {0,1s, 0,2s, 0,3s, 0,4s} genauer betrachtet: Die Messergebnisse des PWM-Versuchs an
diesen Zeitpunkten sind in Tab. 6.6 gegeben. Die Messergebnisse in Tab. 6.6 liegen innerhalb

Tabelle 6.6: Messergebnisse für den PWM-Betrieb

PWM-Betrieb
t toff IL UZk T̂vj1 TLS,ges T̂vj1−TLS,ges tLeit

(1) 0,1s 1,5891µs 176,24A 238,65V 54,86◦C 49,96◦C 4,90K 500µs
(2) 0,2s 1,5556µs 286,25A 237,37V 54,28◦C 52,15◦C 2,13K 500µs
(3) 0,3s 1,5598µs 285,79A 240,54V 55,93◦C 54,34◦C 1,59K 500µs
(4) 0,4s 1,6064µs 176,39A 246,03V 60,90◦C 55,03◦C 5,87K 500µs

des Kalibrierungsbereichs von Abb. 6.10, allerdings außerhalb der einzelnen Messstellen von
Tab. A.2. Die Genauigkeit der Regressionsgleichung 6.8 lässt sich daher an diesen Punkten
mit dem in Gleichung 6.11 berechneten RMSE-Wert nicht bewerten.
Die Differenz zwischen T̂vj1 und TLS,ges wird in Kap. 6.5 weiter betrachtet.

6.5 Betrachtung der Abweichung durch die
Einzelpulskalibrierung

Es hat sich gezeigt, dass sich mit der Einzelpulskalibrierung aus Abb. 6.10 die virtuelle
Sperrschichttemperatur T̂vj1 in Abb. 6.21 und 6.22 nicht korrekt bestimmen lässt. In diesem
Kapitel werden daher mögliche Ursachen dafür genauer untersucht. Zunächst wird betrachtet,
welche Messfehler bei der Kalibrierung entstehen können. Anschließend werden die Messer-
gebnisse (PWM-Betrieb) aus Tab. 6.6 im Einzelpulsversuch nachgestellt, um Abweichungen
durch die Regressionsfunktion zu betrachten. Zum Abschluss dieses Kapitels werden weitere
Einflussgrößen auf die Ausschaltzeit toff diskutiert.

6.5.1 Betrachtung von Kalibrierungsfehlern

Das Problem in der Kalibrierung im Einzelpulsversuch besteht darin, den Strom IL zum Aus-
schaltzeitpunkt korrekt zu erfassen, da das dSpace-System nach Kap. 5 den Strom IL nur mit
20kHz abtastet. In dem gemessenen Stromverlauf nach Abb. 6.23a wird im dSpace-System
das Maximum bestimmt, da dieser Wert dem Strom zum Abschaltzeitpunkt am Nächsten
kommt. Auf Grund der 20kHz-Abtastung kann es vorkommen, dass der gemessene Stromma-
ximalwert um ∆IL,f zu gering ist.
Es wird folglich der fehlerbehaftete Strom IL,max−∆IL,f für die Bestimmung der Regressions-
funktion nach Gl. 6.8 verwendet. Dies hat nach Abb. 6.23b die folgende Auswirkung:
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t

IL Abtastung von IL mit 20 kHz
IL,max

Leitdauer tLeit

a Strom-Abtastung im Einzelpulsversuch

t IL

Abtastung von IL mit 20 kHz
IL,max

Leitdauer tLeit

toff

IL,max -∆IL,f

Tvj1

IL,max

Kalibrierungslinie

Wahre Kennlinie

Fehlinterpretation

toff,1

b Auswirkung einer Fehlkalibrierung

Abbildung 6.23: Vorüberlegung zur Übertragbarkeit der Kalibrierung im Einzelpulsversuch

Dem Stromwert IL,max−∆IL,f wird der Zeitwert toff,1 zugeordnet.

IL,max−∆IL,f ⇒ toff,1

Es ergibt sich die fehlerbehaftete Kalibrierungslinie (schwarz) nach Abb. 6.23b. Die Abhän-
gigkeit toff(IL) wird hier vereinfacht als linear angenommen (vgl. Messdaten in Abb. 6.10).
Im PWM-Betrieb beträgt die Grundfrequenz des Stroms fG = 1Hz. Daher ist die Strom-
änderung innerhalb einer PWM-Periode TS = 1ms näherungsweise vernachlässigbar. Der
Messfehler ∆IL,f tritt daher im PWM-Betrieb nicht auf. Es wird daher

toff,1(IL,max)

im PWM-Betrieb gemessen. Da allerdings statt der wahren Kennlinie (blau) die fehlerbehaftete
Kalibrierungslinie in der Regressionsfunktion hinterlegt ist, wird als Folge eine zu hohe
virtuelle Sperrschichttemperatur T̂vj,1 berechnet. Es ist zu erwarten, dass die Auswirkung
einer fehlerhaften Kalibrierung bei kleinen Strömen IL größer ist, da nach Abb. 6.11, links die
Temperatur-Sensitivität dort höher ist.
Bei UZk = 250V steigt der Strom IL mit 0,126A/µs an (vgl. Abb. 6.7) mit L1h,1 = 2,12mH
(vgl. Kap. 5). Bei einer Stromabtastung mit T = 1/20kHz = 50µs ergibt sich ein maximaler
Messfehler des Stromes von ∆IL,f,max = 6,3A. Da allerdings nach Abb. 6.23a das Maximum im
Stromkurvenverlauf gesucht wird, ist der Fehler eher deutlich kleiner ∆IL,f < 6,3A (abfallende
Stromflanke ist entscheidend). Für die mittlere Sensitivität der Ausschaltzeit toff bei IL = 150A,
UZk = 250A, TR4 = 58,38◦C gilt: (vgl. Kap. 6.3, A.2):

SI =
toff(IC = 200A)− toff(IC = 100A)

IC,200A− IC,100A
=−0,712ns/A (6.16)

Auf Grund von ∆IL,f,max ist daher eine maximale Änderung der Ausschaltzeit von ∆toff =
−0,712ns/A ·6,3A =−4,48ns zu erwarten. Bei einer Temperatursensitivität von 2,18ns/K
nach Abb. 6.11, links beträgt der maximal zu erwartbare Temperaturfehler ∆T̂vj1 = 2,05K
durch die 20kHz Stromabtastung. Da in Abb. 6.22 die Abweichung ∆T̂vj1 > 2K ist, werden
weitere Ursachen für diese Abweichung betrachtet.
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6.5.2 Einfluss der internen Gate-Widerstände

Um den Einfluss der internen Gate-Widerstände auf die Ausschaltzeit toff zu diskutieren,
wird das Ersatzschaltbild aus Abb. 2.2 erweitert. In Abb. 6.24 wird zusätzlich berücksichtigt,

HE

TLS DLS

RBd,TLS

RBd,DLS

RG2,LS

RLt,TLS RLt,DLS

IC,i

IC,i

RG1,LS RG3,LS

G

Abbildung 6.24: Ersatzschaltbild eines Low-Side IGBTs mit internen Gate-Widerständen

dass sich neben RG1,LS und RG2,LS auch ein interner Gate-Widerstand RG3,LS direkt auf dem
Gate des IGBT-Chips befindet. Während der Kalibrierung mit Einzelpulsen sind alle internen
Gate-Widerstände sowie der IGBT auf einer gleichmäßigen Temperatur. Im PWM-Betrieb
erwärmt sich jedoch überwiegend nur der IGBT-Chip selbst (vgl. Abb. 6.1). Die internen
Gate-Widerstände RG1,LS und RG2,LS haben eine geringere Temperatur als der IGBT-Chip.
Unter der Annahme, dass alle drei internen Gate-Widerstände mit der Temperatur zunehmen,
so müsste sich durch den Einfluss der internen Gate-Widerstände eine geringere Temperatur
Tvj1 durch die Ausschaltzeit toff berechnen lassen. Da die Widerstände RG1,LS und RG2,LS eine
geringere Temperatur haben als der IGBT-Chip. An dieser Stelle sind weitere Untersuchungen
notwendig, um die genauen Wirkmechanismen bei der Ausschaltzeit zu verstehen.

6.5.3 Abweichung durch die Regressionsfunktion

Die Regressionsfunktion nach Gl. 6.8 hat nach Kap. 6.3.2 eine mittlere Abweichung (RMSE)
von 1,92◦C an den Stützstellen. Die Abweichung außerhalb der Stützstellen lässt sich mit den
Messdaten der Kalibrierung aus A.2 nicht bewerten. Um zu überprüfen, ob die Temperatur-
Abweichung in Abb. 6.22 auch im Einzelpulsversuch vorhanden ist, werden die Arbeitspunkte
nach Tab. 6.6 im Einzelpulsversuch angefahren. Die Ergebnisse der Einzelpulsversuche
sind in Tab. 6.7 gegeben. Die Arbeitspunkte in Tab. 6.7 liegen außerhalb der Stützstellen
der Regressionsfunktion nach Gl. 6.8. Dabei ist TR4 die mittlere Oberflächentemperatur
des geöffneten IGBT-Moduls gemessen mit der Infrarot Kamera. Die Temperatur T̂vj1 wird
durch die Ausschaltzeit toff bestimmt. Es zeigt sich, dass auch im Einzelpulsversuch eine
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Tabelle 6.7: Messergebnisse für den Einzelpulsversuch

Einzelpulsversuch Oszilloskop
toff IL UZk T̂vj1 TR4 T̂vj1−TR4 tLeit

(1) 1,5872µs 176,39A 240,17V 53,13◦C 50,12◦C 3,01K 1,396ms
(2) 1,5615µs 285,34A 236,51V 57,15◦C 51,78◦C 5,37K 2,049ms
(3) 1,5646µs 288,85A 238,65V 58,71◦C 53,71◦C 5,00K 2,051ms
(4) 1,5981µs 178,38A 242,07V 57,35◦C 55,38◦C 1,97K 1,408ms

Abweichung T̂vj1−TR4 vorhanden ist. Der Vergleich von Tab. 6.6 und 6.7 zeigt allerdings,
dass im Einzelpulsversuch in Tab. 6.7 in Zeile (2) und (3) eine deutlich zu hohe Temperatur
T̂vj1 bestimmt wird. Diese Charakteristik passt nicht zur Beobachtung in Tab. 6.6. Ein weiterer
Unterschied zwischen PWM-Betrieb und Einzelpulsversuch besteht darin, dass im PWM-
Betrieb die Leitdauer tLeit = 0,5ms konstant ist und im Einzelpulsversuch nach Tab. 6.7
variiert. Es wird daher im Folgenden untersucht, ob die Leitdauer tLeit einen Einfluss auf die
Ausschaltzeit toff hat.

6.5.4 Weitere Einflüsse auf die Ausschaltzeit

Um zu überprüfen, ob es einen Einfluss der Leitdauer tLeit auf die Ausschaltzeit toff gibt,
werden Einzelpulse bei drei verschiedenen Induktivitätswerten L1h durchgeführt. Mit abneh-
mender Induktivität L1h nimmt die Stromsteigung von IL zu und die Leitdauer tLeit nimmt ab
(vgl. Abb. 6.25). Nach Kap. 5 können in dem Versuchsaufbau die folgenden drei Induktivitäts-

t

IL

Ausschaltvorgang

L1h nimmt ab

Leitdauer tLeit

Abbildung 6.25: Auswirkung einer Änderung von L1h auf die Stromsteigung von IL und die
Leitdauer tLeit

werte gewählt werden:

(1) L1h,1 = 2,12mH (2) L1h,2 = 1,06mH (3) L1h,3 = 0,18mH (6.17)

Da nach bisherigen Annahmen die Ausschaltzeit abhängt von toff(IL,UZk, Tvj), wird versucht,
die Größen IL,UZk, Tvj bei den drei Versuchsdurchläufen zum Ausschaltzeitpunkt konstant zu
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halten. In Abb. 6.26 ist der Ausschaltvorgang für die drei Versuchsdurchläufe dargestellt. Die
zeitlichen Verläufe von IL und UZk finden sich in Abb. A.8. Die zeitlichen Verläufe in Abb.
6.26 und A.8 wurden mit dem 12 Bit Oszilloskop LeCroy HDO8108 mit einer Abtastrate von
2,5GS/s aufgenommen. Die Spannung UGE,e, URog und UZk wurden mit dem differentiellen
Spannungstastkopf Testec TT-SI9110 gemessen. Dabei ist URog die Spannung der selbstge-
bauten Rogowski-Spule (vgl. Abb. 3.16). Die Spannung UZk wurde direkt am IGBT-Modul
gemessen. Die Strommessung IL erfolgte mit dem Stromsensor Agilent N2781A. Vor Beginn
der Messungen fand ein Nullabgleich des Stromsensors statt. In einem zusätzlichen Versuch
wurde die Messabweichung zwischen Stromsensor und dSpace-Strommessung betrachtet. Die
Messabweichung kann näherungsweise linear mit

IL,dSpace = 1,003 · IL +1,759A (6.18)

kompensiert werden.
In Tab. 6.8 werden die Messgrößen der drei Versuchsdurchläufe gegenübergestellt. Die
Größen toff, IL,dSpace, UZk, T̂vj1 sind mit dem dSpace-System erfasst worden. Die mittlere
Oberflächentemperatur TR4 (gemessen mit der Infrarot-Kamera) wurde während der drei
Versuchsdurchläufe durch die Temperieranlage konstant gehalten (vgl. Kap. 5). Die Größen
tLeit und dIL/dt sind der Oszilloskop-Messung entnommen.

Tabelle 6.8: Ausschaltvorgang bei drei Induktivitätswerten

dSpace-System IR-Kam. Oszilloskop
toff IL,dSpace UZk T̂vj1 | TR4 | tLeit dIL/dt

(1) 1,6162µs 135,49A 249,94V 52,34◦C 50,53◦C 1,049ms 0,128A/µs
(2) 1,6047µs 136,41A 247,01V 48,90◦C 50,41◦C 0,549ms 0,250A/µs
(3) 1,5603µs 137,33A 246,03V 32,18◦C 50,24◦C 0,099ms 1,417A/µs

Es ergeben sich die folgenden Änderungen der Messgrößen zwischen den Versuchsdurchläu-
fen nach Tab. 6.9: Die mittlere Sensitivität bei L1h = L1h,1 kann gemäß Kap. 6.3.1 aus den

Tabelle 6.9: Änderung der Messgrößen zwischen den Versuchsdurchläufen

∆toff ∆IL,dspace ∆UZk ∆TR4
(1) - (2) 11,5ns −0,92A 2,93V 0,12K
(2) - (3) 44,4ns −0,92A 0,98V 0,17K
(1) - (3) 55,9ns −1,84A 3,91V 0,29K

Messdaten in A.2 berechnet werden. An der Stelle TR4 = 58,38◦C und UZk ≈ 250V gilt:

SI =
toff(IL = 200A)− toff(IL = 100A)

IL,200A− IL,100A
=−0,712ns/A (6.19)

Für die mittlere Spannungssensitivität SU gilt an der Stelle TR4 = 58,38◦C und IL ≈ 150A:

SU =
toff(UZk = 300V)− toff(UZk = 200V)

UZk,300V−UZk,200V
= 0,590ns/V (6.20)
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Abbildung 6.26: Betrachtung des Ausschaltvorgangs bei drei Induktivitätswerten

Für die mittlere Temperatursensitivität ST gilt an der Stelle IL ≈ 150A und UZk ≈ 250V (vgl.
Gl. 6.5):

ST =
toff(TR4,3)− toff(TR4,1)

TR4,3−TR4,1
= 2,43ns/K (6.21)

Mit Hilfe der mittleren Sensitivitäten SI, SU und ST lassen sich die erwartbaren Zeitabwei-
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chungen ∆toff mit Tab. 6.9 und Gl. 6.22 berechnen:

∆toff,ILdsp = SI∆IL,dspace ∆toff,Uzk = SU∆UZk ∆toff,TR4 = ST∆TR4 (6.22)

Bei Betrachtung von Tab. 6.10 zeigt sich, dass die Summe der erwartbaren Zeitänderung ∑∆toff
nicht der gemessenen Zeitänderung ∆toff,Mess entspricht. Die Zeitabweichung ∆toff,Mess−

Tabelle 6.10: Betrachtung der Änderung der Ausschaltzeit ∆toff zwischen den Versuchsdurchläu-
fen

∆toff,Mess | ∆toff,IL,dsp ∆toff,UZk ∆toff,TR4 ∑∆toff | ∆toff,Mess−∑∆toff
(1) - (2) 11,5ns 0,66ns 1,73ns 0,29ns 2,68 ns 8,82ns
(2) - (3) 44,4ns 0,66ns 0,58ns 0,41ns 1,65 ns 42,75ns
(1) - (3) 55,9ns 1,31ns 2,31ns 0,70ns 4,32 ns 51,58ns

∑∆toff kann einen Hinweis auf weitere Einflussgrößen geben. Als mögliche weitere Einfluss-
größen kommen die Eigenerwärmung während des Einzelpulsversuchs, sowie die Leitdauer
tLeit und die Stromsteigung dIL/dt in Betracht. Ließe sich ∆toff,Mess−∑∆toff nur durch die Ei-
generwärmung erklären, so müsste der Unterschied in der Eigenerwärmung zwischen Versuch
(1) und (3) 51,58ns/2,43ns/K = 21,23K betragen. Auf ein entsprechendes Ergebnis kommt
auch Gl. 6.8 (kalibriert bei L1h = L1h,1) für T̂vj1 in Tab. 6.8. Eine derartige Eigenerwärmung
konnte mit getriggerter Infrarot-Kamera-Messung nicht gemessen werden. Es bleiben die
Leitdauer und der Stromanstieg als mögliche Ursachen.

Um die Auswirkung weiterer Einflussgrößen auf die Alterungsdetektion zu vermeiden, wird
in Kap. 7 ein Verfahren vorgestellt, das es ermöglicht eine PWM-Kalibrierung bei einem
geschlossenen IGBT-Modul durchzuführen.
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6.6 Temperaturabhängigkeit der Durchlassspannung

In diesem Abschnitt wird die Abhängigkeit der gemessenen Durchlassspannung UCE,on,e
von der Temperatur TLS,ges und dem Strom IL untersucht. Dazu werden die entsprechenden
Messdaten aus Abb. A.5, A.6 und A.7 in Abb. 6.27 dargestellt und mit einer Regressionsfunk-
tion nach Gl. 6.23 angenähert. Die Regressionskoeffizienten sind in Tab. 6.11 gegeben. Die
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Abbildung 6.27: Betrachtung der Abhängigkeiten der Durchlassspannung UCE,on,e

Regression erfolgte mit einem Bestimmtheitsmaß von R2 = 0,9995.

UCE,on,e = k1 + k2IL + k3TLS,ges + k4IL
2 + k5ILTLS,ges (6.23)

Laut dem RMSE-Wert ist im quadratischen Mittel eine Abweichung von 3,4mV an den
Stützstellen zu erwarten. Anhand von Gleichung 6.23 lässt sich die Temperatursensitivität

Tabelle 6.11: Regressionskoeffizienten für UCE,on,e

k1 : 0,9622 V k2 : 1,663 ·10−3 V
A k3 : −1,402 ·10−3 V

◦C

k4 : −9,015 ·10−7 V
A2 k5 : 7,54 ·10−6 V

A◦C



116 6. Auswertung der temperatursensitiven Parameter

von UCE,on,e bei verschiedenen Stromwerten von IL herleiten. Es gilt:

dUCE,on,e

dT
= k3 + k5IL (6.24)

Der Term k5IL berücksichtigt, dass die Durchlassspannung UCE,on,e nach Kap. 3.1 für verschie-
dene Strombereiche NTC- oder PTC-Verhalten aufweist. Bei einem Strom von IL = 100A
bzw. IL = 400A gilt:

dUCE,on,e

dT

∣∣∣∣
IL=100A

=−0,65
mV
K

dUCE,on,e

dT

∣∣∣∣
IL=400A

= 1,6
mV
K

(6.25)

Es ergeben sich verschiedene Temperatursensitivitäten im NTC- und PTC-Bereich.

6.7 Zusammenfassung des Kapitels

In diesem Kapitel wurden Messungen am geöffneten IGBT-Modul durchgeführt. Es wurde die
Oberflächentemperatur der Leistungshalbleiter im Betrieb mit einer Infrarot-Kamera gemes-
sen. Weiterhin wurde die Durchlassspannung und die Ausschaltzeit mit der Messschaltung
erfasst.
Die Infrarot-Kamera Bilder zeigen, dass bei einem 400A, 1Hz-Sinusstrom die Oberflächen-
temperatur der Leistungshalbleiter nicht mit dem NTC-Widerstand erfasst werden kann. Zur
Zustandsüberwachung ist daher ein genaueres Messsystem notwendig.
Die Messschaltung misst die Durchlassspannung mit einer mittleren Messabweichung von
0,44mV. Sie ist daher in der Lage, einen Spannungsanstieg von ≈ 1,6mV/K bei 400A zu
erfassen, bei dem Ziel einen Temperaturanstieg von 1K aufzulösen. Die Ausschaltzeit wird
mit einer mittleren Abweichung von 0,49ns gemessen. Ein temperaturbedingter Zeitanstieg
von ≈ 2,5ns bei einem Temperaturanstieg 1K ist damit erfassbar.
Weiterhin zeigte sich, dass sich über die Ausschaltzeit im Einzelpulsversuch die virtuelle
Sperrschichttemperatur bestimmen lässt. Bei inhomogener Temperaturverteilung in der Bo-
denplatte des IGBT-Moduls neigt die Temperaturbestimmung über die Ausschaltzeit zu einer
Mittelwertbildung.
Im PWM-Betrieb lässt sich die virtuelle Sperrschichttemperatur aus der Ausschaltzeit berech-
nen, falls die korrekte Regressionsfunktion bekannt ist. Eine Bestimmung der Regressions-
funktion über Einzelpulsversuche ist nicht ausreichend genau. Dazu werden verschiedene
mögliche Ursachen diskutiert.
Da eine Bestimmung der Regressionsfunktion in einem separaten Prüfstand aufwendig ist,
wird im folgenden Kapitel ein Konzept vorgestellt, um direkt im Umrichterbetrieb eine
Regressionsfunktion zur Alterungsdetektion zu berechnen.
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7 Konzept zur Alterungsidentifikation

Es hat sich in Kap. 6.4 gezeigt, dass für die Bestimmung der virtuellen Sperrschichttemperatur
T̂vj1 mittels der Ausschaltzeit toff eine Kalibrierung am geöffneten IGBT-Modul notwendig ist.
Da in realen Aufbauten ausschließlich kommerziel verfügbare geschlossene IGBT-Module
eingesetzt werden, ist dieses Konzept auf ein reales System nicht übertragbar. Daher wird in
diesem Kapitel untersucht, ob es möglich ist, anstelle der virtuellen Sperrschichttemperatur
T̂vj1 die Durchlassspannung ÛCE,on,e mittels der Ausschaltzeit toff vorherzusagen (vgl. Abb.
7.1). Eine Kalibrierung auf die mittlere Oberflächentemperatur TLS,ges der Lowside IGBTs
des geöffneten Moduls würde dann wegfallen. Die Durchlassspannung UCE,on,e ist mit der
Messschaltung aus Kap. 4.1 auch am geschlossenen IGBT-Modul messbar.

7.1 Überblick

In diesem Kapitel wird folgendes Konzept untersucht: Mit Hilfe der Funktion fUCE wird im
PWM-Betrieb die Durchlassspannung ÛCE,on,e vorhergesagt (vgl. Abb. 7.1). Die Funktion
fUCE benötigt dazu als Eingangsgrößen die Ausschaltzeit toff, den Kollektorstrom IC und die
Zwischenkreisspannung UZk. Die vorhergesagte Durchlassspannung ÛCE,on,e wird mit der

fUCE

toff

IC

UZk

UCE,on,e

ÛCE,on,e

-
δUCE,e

Abbildung 7.1: Blockschaltbild zur Alterungsdetektion

tatsächlich gemessenen Durchlassspannung UCE,on,e verglichen. Die Differenz δUCE,e wird
zur Alterungsdetektion ausgewertet. Es wird in den folgenden Kapiteln untersucht, inwieweit
die Differenz δUCE,e Alterungsinformationen enthält.
Anhand von Abb. 7.2 wird die Vorgehensweise an zwei PWM-Perioden betrachtet: Für
den Fall, dass keine Alterung vorliegt, liegt die Differenz δUCE,e unterhalb eines definierten
Schwellwerts. Sobald die Durchlassspannung UCE,on,e auf Grund von Alterungseffekten steigt
(vgl. Kap. 3.1), steigt auch die Differenz δUCE,e mit dem Strom IC an (vgl. Abb. 7.2). Es wird
im Folgenden der folgende Alterungseffekt betrachtet: Das Emitterpotential des IGBTs wird
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UCE,on,e

tÛCE,on,e

δUCE,e=UCE,on,e-ÛCE,on,e Schwellwert
Fehler wird erkannt

t

t

mit Alterungohne Alterung

Abbildung 7.2: Konzept zur Alterungsdetektion

durch Bonddrähte kontaktiert. Werden alterungsbedingt, einzelne Bonddrähte kontaktlos, so
kommt elektrisch betrachtet, der Widerstand ∆RBd,g durch Bonddrahtverschlechterung auf
Emitterseite hinzu. Für die Durchlassspannung UCE,on,e gilt in diesem Fall:

UVG
∆RBd,g

RG,ges

IC

UCE,on,e

Bonddraht-
verbindung

IG

MG

Abbildung 7.3: Auswirkung der Bonddrahtdegradation

UCE,on,e =UCE,on,e,ungealtert +∆RBd,gIC (7.1)

In der Masche MG des Gate-Stroms IG liegt ∆RBd,g in Reihe zum gesamten Gate-Widerstand
RG,ges. Da RG,ges im Bereich von ≈ 5Ω liegt und sich ∆RBd,g im µΩ-Bereich verändert (vgl.
Kap. 3.1), müsste die Auswirkung von ∆RBd,g auf die Ausschaltzeit toff geringer sein, als
auf die Durchlassspannung UCE,on,e. Diese Annahme wird in Abschnitt 7.1.4 experimentell
untersucht.

7.1.1 Kalibrierung auf die Durchlassspanung

Zunächst wird in diesem Kapitel eine geeignete Regressionsfunktion fUCE hergeleitet. Bisher
galt für die Durchlassspannung UCE,on,e die Gleichung 6.23:

UCE,on,e = k1 + k2IL + k3TLS,ges + k4IL
2 + k5ILTLS,ges (7.2)
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Die virtuelle Sperrschichttemperatur T̂vj1 wurde bisher mit Gl. 6.8 anhand der Ausschaltzeit
toff folgendermaßen bestimmt:

T̂vj1 = p1 + p2UZk + p3IL + p4UZkIL + p5I2
L + p6UZkI2

L + p7toff + p8UZktoff

+ p9ILtoff + p10UZkILtoff + p11I2
Ltoff + p12UZkI2

Ltoff
(7.3)

Es wird im Folgenden davon ausgegangen, dass die mittlere gemessene Oberflächentemperatur
TLS,ges der Lowside IGBTs der virtuellen Sperrschichttemperatur entspricht: TLS,ges = T̂vj1.
Daher wird zunächst die Gl. 7.2 umgeformt:

UCE,on,e = k1 + k2IL + k4IL
2 + T̂vj1(k3 + k5IL) (7.4)

In Gl. 7.4 taucht der Term k5ILT̂vj1 auf. Dieser wird genauer betrachtet, da er eine Änderung
der Struktur der Regressionsfunktion von Gl. 7.3 bedeutet.

T̂vj1k5IL = p1k5IL + p2UZkk5IL + p3ILk5IL + p4UZkILk5IL + p5I2
Lk5IL︸ ︷︷ ︸
(1)

+ p6UZkI2
Lk5IL︸ ︷︷ ︸

(2)

+ p7toffk5IL + p8UZktoffk5IL + p9ILtoffk5IL + p10UZkILtoffk5IL

+ p11I2
Ltoffk5IL︸ ︷︷ ︸
(3)

+ p12UZkI2
Ltoffk5IL︸ ︷︷ ︸

(4)

(7.5)

In den Termen (1), (2), (3) und (4) kommt der Strom IL in der dritten Potenz vor. Die Regres-
sionsgleichung zur Vorhersage der Durchlassspannung ÛCE,on,e wird daher folgendermaßen
aufgestellt:

ÛCE,on,e = c1 + c2UZk + c3IL + c4UZkIL + c5I2
L + c6I3

L + c7UZkI2
L + c8UZkI3

L + c9toff + c10UZktoff

+ c11ILtoff + c12UZkILtoff + c13I2
Ltoff + c14I3

Ltoff + c15UZkI2
Ltoff + c16UZkI3

Ltoff

(7.6)

7.1.2 Vorhersage der Durchlassspannung

Auf Grund der Messdaten aus Abb. A.5 und A.7 ergeben sich die folgenden Koeffizienten für
Gleichung 7.6 für IL > 100A und toff > 1,5µs.

Tabelle 7.1: Regressionskoeffizienten für ÛCE,on,e

c1 : 0 V c7 : 2,5744 ·10−7 1
A2 c12 : 0 1

A·s
c2 : 0,0036 1 c8 : −4,4691 ·10−10 1

A3 c13 : 0 V
A2·s

c3 : 0,0165 V
A c9 : 0 V

s c14 : 0,0047 V
A3·s

c4 : −5,8900 ·10−5 1
A c10 : 0 1

s c15 : −0,0018 1
A2·s

c5 : −6,3694 ·10−5 V
A2 c11 : 0 V

A·s c16 : 6,5154 ·10−5 1
A3·s

c6 : 7,8145 ·10−8 V
A3
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Es ist an den Stützstellen eine mittlere Abweichung von 3,7mV auf Grund des RMSE-Wertes
der Regression zu erwarten. Mit den Koeffizienten aus Tabelle 7.1 und Gleichung 7.6 wird für
die Messdaten für TNTC ≈ 40◦C die vorhergesagte Durchlassspannung ÛCE,on,e berechnet. In
Abb. 7.4 wird ÛCE,on,e für IL > 100A für zwei Zeitbereiche dargestellt.
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Abbildung 7.4: Vorhersage der Durchlassspannung
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Die Durchlassspannung UCE,on,e nimmt auf Grund des Anstiegs der Temperatur der Lowside
IGBTs zu. Die vorhergesagte Durchlassspannung ÛCE,on,e steigt ebenfalls, da die Ausschaltzeit
toff diese Temperaturinformation ebenso enthält. Die Differenz δUCE,e ist ebenfalls in Abb. 7.4
dargestellt. Zu Beginn liegt δUCE,e im Bereich 4mV bis 15mV. In dem zweiten Zeitbereich
ist δUCE,e deutlich geringer. Die Differenz δUCE,e liegt in diesem Fall im Bereich −5mV
bis 5mV. Unterbrechungen und Messausreißer in δUCE,e lassen sich mit dem Problem der
Störeinkopplung in Kap. 6.2.1 begründen. Es wurden Messwerte für toff < 1,533µs aussortiert
zur Bestimmung von δUCE,e. Der zeitliche Verlauf δUCE,e über die 2min Messdauer wird im
Folgenden genauer betrachtet. Um das Messrauschen in δUCE,e zu verringern, wird jeweils für
den Strombereich IL > 350A der Mittelwert über einer positiven Stromhalbwelle gebildet. Es
gilt:

δUCE,350A =
1
n

n

∑δUCE,e(t) für IL > 350A (7.7)

Die Mittelwertbildung findet beispielsweise jeweils innerhalb der gestrichelten Linien in der
Darstellung von δUCE,e in Abb. 7.4 statt. Die abschnittsweise gemittelte Differenz δUCE,350A

ist ebenfalls in Abb. 7.4 dargestellt. Zu Beginn beträgt die gemittelte Differenz δUCE,350A ≈
8mV und nimmt mit der Zeit t ab, sodass für t > 14,25s für die gemittelte Differenz gilt:
δUCE,350A < 2mV.
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7.1.3 Erwärmung der internen Gate-Widerstände

Die Ursache für das Einschwingverhalten von δUCE,350A wird anhand von Thermogrammen
von der Oberfläche des IGBT-Moduls weiter diskutiert. In Abb. 7.5 ist ein Thermogramm bei
t = 0,26s gegeben. Die Bodenplatte hat anfangs eine homogene Temperatur. Der Unterschied

TIR-NTC
TRGiLS,6

TRGiHS,1

Abbildung 7.5: Thermogramm zum Zeitpunkt t = 0,26s, IL = 401,15A, TRGiLS,6 = 40,07◦C,
TRGiHS,1 = 39,00◦C

TIR-NTC
TRGiLS,6

TRGiHS,1

Abbildung 7.6: Thermogramm zum Zeitpunkt t = 119,37s, IL = 400,54A, TRGiLS,6 = 51,79◦C,
TRGiHS,1 = 60,46◦C

zwischen TRGiLS,6 und TRGiHS,1 beträgt nur 1,07K. Die Erwärmung findet anfangs nur in
den IGBT-Leistungshalbleitern statt. Wird in Abb. 7.6 ein Thermogramm zum Zeitpunkt
t = 119,37s betrachtet, so zeigt sich, dass sich eine inhomogene Temperaturverteilung in der
Bodenplatte ausbildet. Der Unterschied zwischen TRGiLS,6 und TRGiHS,1 beträgt in diesem Fall
8,67K. Der Temperaturunterschied in der Bodenplatte entsteht dadurch, dass das Kühlmedium
links in den Kühlkörper einströmt. Die Temperaturmessstellen TRGiLS,6 und TRGiHS,1 befinden
sich an der Position von den internen Gate-Widerständen von einem Low-Side IGBT und
einem High-Side IGBT (vgl. Abb. 2.2 und 6.1). Die sich verändernde Temperaturverteilung
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in der Bodenplatte müsste eine Auswirkung auf den temperaturabhängigen Widerstandswert
der internen Gate-Widerstände haben. Der Gesamt-Gate-Widerstand, bestehend aus internen
und externen Gate-Widerständen, hat nach Gl. 3.15 einen maßgeblichen Einfluss auf die
Ausschaltzeit toff. Da der überwiegende Teil der Messdaten bei inhomogener Temperatur-
verteilung in der Bodenplatte aufgenommen wird, führt der Anfangszustand in Abb. 7.5 zu
einer Abweichung von δUCE,350A in Abb. 7.4. Die Regressionsgleichung Gl. 7.6 mit den
entsprechenden Regressionskoeffizienten Tab. 7.1 ist daher nur für den kalibrierten Zustand
gültig.
Im Folgenden wird eine weitere Ursache diskutiert. In Abb. 7.7 ist die gemittelte Tempe-
ratur TRgi,ers der internen Gate-Widerstände TRGiHS,1 und TRGiLS,6 dargestellt. Die mittlere
Temperatur der Low-Side IGBTs TLS,ges ist nach Abb. 6.1 definiert. Es hat sich in einer zu-
sätzlichen Untersuchung gezeigt, dass die Temperatur der internen Gate-Widerstände TRGiHS,1
und TRGiLS,6 nicht der zyklischen Erwärmung von TLS,ges folgt.
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Abbildung 7.7: Gemittelte Temperatur TRgi,ers der messbaren internen Gate-Widerstände aus den
Messdaten in A.6

Die Größe ∆TLS-Rg gibt den Abstand von TRgi,ers zu den Minima von TLS,ges an. Die deutliche
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Zunahme von ∆TLS-Rg zu Beginn könnte ebenfalls eine Erklärung dafür darstellen, dass es zu
Beginn zu einer deutlichen Abweichung in δUCE,350A kommt. Die sich verändernde Tempe-
raturverteilung hat einen Einfluss auf die internen Gate-Widerstände. An dieser Stelle sind
weitere Untersuchungen notwendig, die über den Umfang dieser Arbeit hinausgehen, um ge-
nau bewerten zu können, inwieweit die Änderung der Temperaturverteilung die Ausschaltzeit
toff verändert.
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7.1.4 Validierung im Experiment

Dieser Abschnitt bechäftigt sich mit der These aus Abschnitt 7.1. Es wird untersucht, ob die
Differenz δUCE,e beim Durchtrennen von Bonddrähten ansteigt. Die Bonddrähte werden nach
Abb. 2.2 auf der Verbindung zwischen IGBT und Diode durchtrennt, sodass sich RBd,TLS
erhöht. Anfangs sind 8 Bonddrähte je IGBT-Leistungshalbleiter vorhanden. Das Durchtrennen
der Bonddrähte erfolgt nach dem Ablauf in Tab. 7.2. Es werden Bonddrähte bei den IGBTs
TLS,2 und TLS,3 nach Abb. 7.8 durchtrennt. Diese Leistungshalbleiter wurden ausgewählt, da

TLS,2TLS,3 TLS,1

rechtslinks

Abbildung 7.8: Thermogramm bei Versuch (7) zum Zeitpunkt t = 102,4s, IL = 401A,
TLS,1 = 67,8◦C, TLS,1,max = 69,26◦C, TLS,2 = 67,04◦C, TLS,2,max = 70,31◦C,
TLS,3 = 67,03◦C, TLS,3,max = 69,51◦C

sie bei den bisherigen Versuchen in Kap. 6.1, Abb. 6.2 die heißeste mittlere Oberflächen-
temperatur hatten. Da mit dem Durchtrennen der Bonddrähte Alterungseffekte simuliert
werden sollen, stellen die IGBTs TLS,2 und TLS,3 daher eine geeignete Wahl dar. Es werden
pro Leistungshalbleiter TLS,2 und TLS,3 jeweils bis zu vier Bonddrähte durchtrennt. Für diesen

Tabelle 7.2: Durchtrennen von Bonddrähten, Überblick

Versuch IGBT TLS,2 IGBT TLS,3
(V0) 0 Bonddrähte geschnitten 0 Bonddrähte geschnitten
(V1) 1 Bonddraht rechts geschnitten 0 Bonddrähte geschnitten
(V2) 2 Bonddrähte rechts geschnitten 0 Bonddrähte geschnitten
(V3) 2 Bonddrähte rechts, 1 links geschnitten 0 Bonddrähte geschnitten
(V4) 2 Bonddrähte rechts, 1 links geschnitten 1 Bonddraht rechts geschnitten
(V5) 2 Bonddrähte rechts, 1 links geschnitten 2 Bonddrähte rechts geschnitten
(V6) 2 Bonddrähte rechts, 1 links geschnitten 2 Bonddrähte rechts, 1 links geschnitten
(V7) 2 Bonddrähte rechts, 2 links geschnitten 2 Bonddrähte rechts, 1 links geschnitten
(V8) 2 Bonddrähte rechts, 2 links geschnitten 2 Bonddrähte rechts, 2 links geschnitten

Versuch wurde der Versuchsstand umgebaut. Der Zwischenkreiskondensator wird in diesem
Fall von einer Labor-Gleichspannungsquelle gespeist, damit im Fehlerfall der Kurzschluss-
strom begrenzt werden kann. Da der Versuchsaufbau geändert wurde, müssen anfangs neue
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Regressionskoeffizienten bestimmt werden (vgl. Kap. 6.3.5), gemäß dem Vorgehen in Kap.
7.1.2. Die neuen Regressionskoeffizienten finden sich in Tab. A.1.
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Abbildung 7.9: Differenz δUCE,e bei den Versuchen nach Tab. 7.2

Es zeigt sich in Abb. 7.9, dass die Differenz δUCE,e mit fortschreitendem Durchtrennen der
Bonddrähte, wie erwartet, fortlaufend ansteigt. Die Messausreißer in Abb. 7.9 sind auf das
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Problem der Störeinkopplung auf die Ausschaltzeitmessung toff nach Kap. 6.2.1 zurückzufüh-
ren. Eine Auswertung des Mittelwerts δUCE,350A für IL > 350A findet sich in Abb. 7.10. Der
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Abbildung 7.10: Betrachtung des Mittelwerts δUCE,e,350A für IL > 350A, Versuche nach Tab. 7.2

Mittelwert δUCE,350A nimmt mit der Anzahl der durchtrennten Bonddrähte zu. Allerdings ist
die Höhe der Zunahme von δUCE,350A abhängig davon, welcher Bonddraht durchtrennt wird.
Die mittleren Anstiege von δUCE,350A bei der Durchtrennung der Bonddrähte sind in Tab. 7.3
gegeben: Es zeigt sich, dass die Differenz δUCE,350A am stärksten zunimmt, wenn auf einer
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Tabelle 7.3: Betrachtung des Anstiegs von δUCE,350A beim Durchtrennen der Bonddrähte

(V0)⇒ (V1) Der 1. Bonddraht wird an TLS,2 rechts geschnitten. Anstieg um ≈ 2,9mV
(V2)⇒ (V3) Der 1. Bonddraht wird an TLS,2 links geschnitten. Anstieg um ≈ 4,8mV
(V3)⇒ (V4) Der 1. Bonddraht wird an TLS,3 rechts geschnitten. Anstieg um ≈ 2,1mV
(V5)⇒ (V6) Der 1. Bonddraht wird an TLS,3 links geschnitten. Anstieg um ≈ 3,4mV

(V1)⇒ (V2) Der 2. Bonddraht wird an TLS,2 rechts geschnitten. Anstieg um ≈ 21,8mV
(V4)⇒ (V5) Der 2. Bonddraht wird an TLS,3 rechts geschnitten. Anstieg um ≈ 13,7mV
(V6)⇒ (V7) Der 2. Bonddraht wird an TLS,2 links geschnitten. Anstieg um ≈ 16,9mV
(V7)⇒ (V8) Der 2. Bonddraht wird an TLS,3 links geschnitten. Anstieg um ≈ 15,3mV

Seite des IGBTs zwei Bonddrähte durchtrennt werden. Ein Thermogramm für den Zustand
von Versuch (V7) ist in Abb. 7.8 gegeben. In diesem Zustand zeigt sich, dass besonders die

(V7) TLS,2 2 Bonddrähte rechts, 2 links fehlen TLS,3 2 Bonddrähte rechts, 1 links fehlen

Randbereiche der Chipfläche von TLS,2 eine geringere Temperatur haben als bei TLS,1. Auf
Grund der fehlenden Bonddrähte sind die Randbereiche von TLS,2 weniger am Stromfluss
beteiligt. Die Ergebnisse lassen darauf schließen, dass die Differenz δUCE,350A besonders stark
ansteigt, wenn Engstellen für den Strom IL entstehen.
Weiterhin deuten die Ergebnisse daraufhin, dass die Differenz δUCE,350A zur Zustandsüber-
wachung der Bonddrähte ausgewertet werden kann. Ein schrittweiser Anstieg von δUCE,350A
erlaubt einen Rückschluss auf eine Veränderung der Bonddrähte.
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7.2 Diskussion des Verfahrens

In diesem Abschnitt wird ausblickend diskutiert wie das in Kap. 7.1 vorgestellte Verfahren auf
einen realen Umrichter anwendbar ist. Dazu ist in Abb. 7.11 das Ersatzschaltbild eines drei-
phasigen Umrichters dargestellt. Der Umrichter ist aus IGBT-Halbbrückenmodulen aufgebaut.
Es wird je IGBT-Leistungshalbleiter einmal die Messschaltung für die Durchlassspannung

(1)

TNTC,1

(2)

TNTC,2

(3)

TNTC,3

I1 I2 I3

toff

UCE,on,e

toff

UCE,on,e

UZk

toff

UCE,on,e

toff

UCE,on,e

toff

UCE,on,e

toff

UCE,on,e

Abbildung 7.11: Ersatzschaltbild eines Dreiphasigen Umrichters mit IGBT-Halbbrückenmodulen

UCE,on,e und die Ausschaltzeit toff benötigt. Die in Kap. 4 beschriebenen Messschaltungen
können ggf. in den Gate-Treiber integriert werden. Die Messschaltungen werden fest mit den
Messgrößen verbunden, damit die Kontaktwiderstände keinen entscheidenden Einfluss auf
das Messergebnis haben.
Die Kalibrierung kann folgendermaßen ablaufen. Es muss davon ausgegangen werden, dass
die Halbbrückenmodule bei Inbetriebnahme ungealtert sind. Der Umrichter wird in Betrieb
genommen und durchläuft während des Betriebs verschiedene Betriebspunkte. Anhand der
Auswertung von der NTC-Temperatur TNTC, den Strömen I1, I2, I3 und der Zwischenkreisspan-
nung UZk kann bewertet werden, in welchem Betriebspunkt sich der Umrichter befindet. Die
Messschaltungen für UCE,on,e und toff zeichnen währenddessen die ganze Zeit Daten auf. Der
zeitliche Verlauf der Ströme I1, I2 und ggf. I3, sowie der zeitiche Verlauf der Spannung UZk
werden ebenfalls aufgezeichnet. Nach dem der Umrichter alle Betriebspunkte durchlaufen hat,
ist die Kalibrierungsphase abgeschlossen und aus den Daten kann die Regressionsfunktion
fUCE zur Vorhersage der Durchlassspannung ÛCE,on,e berechnet werden (vgl. Kap. 7.1). Es sei
dabei anzumerken, dass die Regressionsfunktion nur für die Betriebspunkte der kalibrierten
Zustände gültig ist. Sollte sich herausstellen, dass die Leitdauer tLeit einen Einfluss auf die
Ausschaltzeit toff hat, kann tLeit mit in die Regressionsfunktion aufgenommen werden. Gegebe-
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nenfalls ist es auch notwendig Betriebspunkt abhängige Regressionsfunktionen aufzustellen.
Im Rahmen dieser Arbeit wurde das IGBT-Modul FF1000R17 betrachtet. In diesem Modul
sind interne Gate-Widerstände neben dem IGBT-Chip platziert. Nach Gl. 3.15 sind die inter-
nen Gate-Widerstände maßgeblich an der Ausschaltzeit toff beteiligt. Da sich die Größe der
internen Gate-Widerstände mit der Temperatur ändert, hat auch die Temperaturverteilung in
der Bodenplatte einen Einfluss auf das in Kap. 7.1 beschriebene Verfahren. Diese Problematik
tritt ggf. bei Leistungshalbleitermodulen nicht auf, bei denen die internen Gate-Widerstände
nur direkt auf den Leistungshalbleitern sitzen. An dieser Stelle sind weitere Untersuchungen
notwendig.
Sobald mit diesem Verfahren ausgeschlossen werden kann, dass Alterung in den Bonddrähten
vorliegt, kann die Durchlassspannung UCE,on,e zur Bestimmung der virtuellen Sperrschichttem-
peratur Tvj herangezogen werden. Um eine Lotschichtdegradation in der Chiplötung oder der
Systemlötung zu detektieren (vgl. Abb. 2.4), können Veränderungen im thermischen Wider-
stand RJC (Sperrschicht zu Bodenplatte) ausgewertet werden. Der thermische Widerstand lässt
sich im thermisch stationären Zustand berechnen, wenn Wärmestrom und Temperaturdifferenz
bekannt sind. Die Bodenplattentemperatur ist über die Auswertung des NTC-Widerstands
bestimmbar. Der Wärmestrom folgt aus der Verlustleistung im IGBT.
Inwieweit das Verfahren ebenfalls eine Veränderung des kollektorseitigen elektrischen Kon-
takts detektieren kann, muss weiter untersucht werden.

7.3 Zusammenfassung des Kapitels

In diesem Kapitel wurde ein Verfahren vorgestellt, um anstelle der virtuellen Sperrschicht-
temperatur direkt Alterungseffekte in den Bonddrähten sichtbar zu machen. Das Verfahren
wertet dazu die temperatursensitiven Parameter Durchlassspannung UCE,on,e und Ausschalt-
zeit toff, sowie IC und UZk aus. Der Vorteil des Verfahrens ist, dass diese Größen an einem
geschlossenen IGBT-Modul verfügbar sind. Außerdem kann eine Kalibrierung direkt im
Betrieb erfolgen. Dazu wird die Annahme getroffen, dass das IGBT-Modul anfangs während
der Kalibrierung ungealtert ist.
Basierend auf der Ausschaltzeitmessung wird eine Vorhersage für die Durchlassspannung
gemacht. Beim Durchtrennen der Bonddrähte hat sich gezeigt, dass der Vorhersagefehler
mit Anzahl der durchtrennten Bonddrähte zunimmt. Der Vorhersagefehler kann daher als
Indikator für den Zustand der Bonddrähte verwendet werden. Zusätzlich zeigte sich, dass der
Anstieg der Durchlassspannung davon abhängt, ob Engstellen für den Kollektorstrom entste-
hen. Um das Verfahren in einem realen IGBT-basierten Umrichter mit der TSEP-Messplatine
einzusetzen, kann folgendes Konzept verfolgt werden.
Es muss zunächst davon ausgegangen werden, dass die IGBT-Module direkt nach der Inbe-
triebnahme ungealtert sind. Anschließend muss der Umrichter während des regulären Betriebs
seine gesamten Betriebspunkte durchlaufen. Anhand der NTC-Temperatur kann bewertet,
in welchem Temperaturbereich sich das IGBT-Modul befindet. Die Größen Durchlassspan-
nung UCE,on,e, Ausschaltzeit toff, Phasenstrom IL und Zwischenkreisspannung UZk werden
beim Durchlaufen der Betriebspunkte aufgezeichnet. Anhand der aufgezeichneten Größen



7. Konzept zur Alterungsidentifikation 131

wird die Regressionsfunktion fUCE bestimmt. Alterungseffekte in den Bonddrähten sollten
dann wie in Kap. 7 zu einer Abweichung zwischen vorhergesagter Durchlassspannung und
gemessener Durchlassspannung führen. Mit diesem Verfahren lassen sich allerdings keine
Fehler im IGBT-Modul erkennen, die bereits während der Erstellung der Regressionsfunktion
vorhanden sind.
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8 Zusammenfassung

Ziel dieser Arbeit ist es, ein Zustandsüberwachungssystem aufzubauen zur Detektion von Alte-
rungseffekten in IGBT-Modulen. Das Zustandsüberwachungssystem soll für ein kommerziell
verfügbares IGBT-Modul einsetzbar sein. Die benötigten Informationen zur Alterungsdetekti-
on sollen nur aus extern am IGBT-Modul messbaren elektrischen Größen abgeleitet werden.
Dazu werden Messschaltungen aufgebaut, die kostengünstig und weitestgehend unempfind-
lich sind gegenüber Umgebungstemperaturschwankungen.
Zunächst werden anhand von Literaturquellen die bekannten Ausfallmechanismen von IGBT-
Modulen diskutiert. Dabei wird in dieser Arbeit der Fokus auf die Lotschicht- und Bonddraht-
degradation gelegt. Aus der Literatur-Betrachtung ergibt sich, dass der zyklische Verlauf der
Sperrschichttemperatur zu wesentlichen Alterungsmechanismen führt.
Daher werden verschiedene temperatursensitive elektrische Parameter (TSEPs) des IGBT-
Moduls betrachtet, die einen Rückschluss auf die virtuelle Sperrschichttemperatur des IGBTs
zulassen. Dazu werden im Doppelpulsversuch verschiedene elektrische Parameter gemessen
und hinsichtlich ihrer Temperatursensitivität ausgewertet.
Für die Durchlassspannung und die Ausschaltzeit des IGBT-Moduls konnte jeweils eine
geeignete Messschaltung realisiert werden. Die gesamten Bauteilkosten beider Messschal-
tungen liegen im Bereich von ≈ 6 e bei einer Stückzahl von 1000. Der Einfluss der Umge-
bungstemperatur auf die Aussschaltzeitmessung ist vernachlässigbar. Für die Messung der
Durchlassspannung wurde der Einfluss der Umgebungstemperatur genauer untersucht.
Mit einem geöffneten IGBT-Modul wird im PWM-Betrieb ein Sinusstrom (400A, 1Hz)
geschaltet. Gleichzeitig wird die mittlere Oberflächentemperatur der einzelnen IGBTs ausge-
wertet. Es zeigte sich, dass im PWM-Betrieb die virtuelle Sperrschichttemperatur über die
Ausschaltzeitmessung mit geringer Abweichung bestimmbar ist. Dies ist möglich für den Fall,
dass durch eine vorhergegangene Kalibrierung eine Funktion bekannt ist zur Berechnung der
virtuellen Sperrschichttemperatur. Da es im Rahmen dieser Arbeit nur möglich war, diese
Kalibrierung an einem geöffneten IGBT-Modul durchzuführen, wurde im Weiteren ein neuar-
tiger Ansatz verfolgt.
Als neuer Ansatz wird in dieser Arbeit unter Verwendung der Ausschaltzeitmessung eine zu
erwartende Durchlassspannung vorhergesagt. Eine Kalibrierung der Ausschaltzeit auf die
Durchlassspannung kann auch an einem geschlossenen IGBT-Modul durchgeführt werden, da
auf Grund der beiden Messschaltungen die Ausschaltzeit und die Durchlassspannung extern
verfügbar sind. Da die Ausschaltzeit ebenfalls Informationen über die virtuelle Sperrschicht-
temperatur enthält, nimmt die vorhergesagte Durchlassspannung genauso wie die gemessene
Durchlassspannung mit der virtuellen Sperrschichttemperatur zu (für einen Kollektorstrom
> 200A).
Als Alterungsindikator für die Bonddrähte wird die Differenz aus vorhergesagter und gemesse-
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ner Durchlassspannung ausgewertet. Es zeigt sich, dass diese Differenz bereits ab dem zweiten
durchtrennten Bonddraht um ≈ 25mV ansteigt. Dabei ist es entscheidend, an welcher Stelle
die Bonddrähte durchtrennt werden. Sobald Engstellen für den Kollektorstrom entstehen,
nimmt die ausgewertete Differenz stärker zu. Mit diesem Ansatz sollen Alterungseffekte in
den Bonddrähten überwacht werden.
Das vorgestellte Konzept zur Zustandsüberwachung legt einen Schwerpunkt auf die Er-
kennung von Bonddrahtschäden. Damit eine Veränderung der kollektorseitigen Lotschicht
detektiert werden kann, muss eine Veränderung im kollektorseitigen thermischen Widerstand
erkannt werden. Dazu muss der Wärmestrom, sowie die Sperrschichttemperatur und die
Bodenplattentemperatur bekannt sein.
In dieser Arbeit wurden zwei kostengünstige Messschaltungen zur Messung der Durch-
lassspannung und der Ausschaltzeit vorgestellt. Anhand der kombinierten Auswertung von
Durchlassspannung und Ausschaltzeit lassen sich im gezeigten Fall Bonddrahtschäden erken-
nen.
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9 Ausblick

Im Rahmen dieser Arbeit wurde je eine Messschaltung für die Durchlassspannung und die
Ausschaltzeit vorgestellt. Diese Messschaltungen wurden in einem Wärmeschrank betrieben.
Es zeigte sich, dass für die Ausschaltzeitmessung der Umgebungstemperatureinfluss gering
ist. Bei der Messung für die Durchlassspannung gab es einen Umgebungstemperatureinfluss.
Möglichkeiten diesen zu verringern, wurden diskutiert. Neben einem Einfluss der Umgebung-
stemperatur kann aber auch Alterung der Messschaltung selbst auftreten. Inwieweit dieser
Effekt eine Auswirkung auf das Messergebnis hat, muss weiter untersucht werden.
Bei der Auswertung der Ausschaltzeit stellte sich heraus, dass eine im Einzelpuls durchge-
führte Kalibrierung nicht auf den schaltenden PWM-Betrieb übertragbar ist. Es kam in diesem
Fall zu Abweichungen zwischen gemessener Oberflächentemperatur des IGBT-Chips und der
berechneten Temperatur über die Ausschaltzeit. An dieser Stelle sind weitere Untersuchungen
notwendig, um die genauen Wirkmechanismen bei der Ausschaltzeit zu verstehen.
Zur Detektion von Bonddrahtschäden wurden Untersuchungen an einem geöffneten IGBT-
Modul bei verringerter Zwischenkreisspannung und verringertem Kollektorstrom durch-
geführt. Um Bonddrahtschäden zu simulieren, wurden nacheinander einzeln Bonddrähte
durchtrennt. Es zeigte sich, dass in diesem Fall die durchtrennten Bonddrähte erkennbar sind
durch die kombinierte Auswertung von Durchlassspannung und Ausschaltzeit. Das Verfahren
sollte ausblickend an einem realen Umrichter während Alterungstests eingesetzt werden. An-
hand der Betrachtung während Alterungszyklen lässt sich die Frage beantworten, ab welchem
Alterungszustand eine Abweichung detektierbar ist.
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A Anhang
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Kalibrierungsergebnisse

Tabelle A.1: Neue Regressionskoeffizienten für ÛCE,on,e für Kap. 7.1.4

c1 : 0 V c7 : 1,2889 ·10−7 1
A2 c12 : 0 1

A·s
c2 : 0,0034 1 c8 : −1,9608 ·10−10 1

A3 c13 : 0 V
A2·s

c3 : 0,0142 V
A c9 : 0 V

s c14 : 0,0128 V
A3·s

c4 : −4,6165 ·10−5 1
A c10 : 0 1

s c15 : −0,0019 1
A2·s

c5 : −3,5037 ·10−5 V
A2 c11 : 0 V

A·s c16 : 2,8042 ·10−5 1
A3·s

c6 : 2,1874 ·10−8 V
A3
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Messplatinen

Abbildung A.2: Version 1 der Messplatine

Abbildung A.3: Version 2 der Messplatine

Abbildung A.4: Selbstgebaute Rogowski-Spule
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Tabelle A.2: Messdaten der Kalibrierung im Einzelpulsversuch

TR4 UZk IC toff
29,55◦C 199,28V 100,40A 1,55459µs
29,55◦C 199,16V 151,98A 1,52642µs
29,55◦C 198,97V 199,43A 1,51268µs
29,55◦C 199,52V 299,07A 1,50134µs
29,55◦C 250,18V 100,40A 1,58969µs
29,55◦C 251,40V 148,16A 1,55069µs
29,55◦C 248,59V 199,43A 1,53421µs
29,55◦C 248,72V 301,51A 1,51878µs
29,55◦C 298,23V 103,30A 1,61616µs
29,55◦C 300,11V 150,60A 1,57737µs
29,55◦C 300,84V 202,48A 1,55486µs
29,55◦C 298,09V 300,90A 1,53562µs
58,38◦C 199,34V 99,94A 1,61873µs
58,38◦C 199,95V 152,13A 1,58258µs
58,38◦C 199,40V 200,35A 1,56301µs
58,38◦C 200,13V 299,99A 1,54329µs
58,38◦C 251,22V 99,79A 1,66019µs
58,38◦C 248,54V 152,28A 1,61194µs
58,38◦C 249,15V 200,19A 1,58875µs
58,38◦C 249,08V 301,21A 1,56251µs
58,38◦C 298,28V 102,54A 1,68979µs
58,38◦C 301,94V 152,13A 1,64276µs
58,38◦C 300,11V 202,18A 1,61176µs
58,38◦C 299,32V 301,06A 1,58112µs
86,84◦C 200,01V 100,09A 1,70554µs
86,84◦C 199,04V 151,83A 1,65415µs
86,84◦C 198,12V 199,89A 1,62640µs
86,84◦C 200,19V 299,07A 1,59405µs
86,84◦C 251,83V 100,25A 1,75409µs
86,84◦C 248,59V 152,13A 1,68982µs
86,84◦C 249,08V 198,82A 1,65859µs
86,84◦C 249,02V 301,20A 1,61625µs
86,84◦C 296,69V 102,23A 1,78812µs
86,84◦C 299,26V 150,29A 1,72498µs
86,84◦C 300,35V 202,48A 1,68438µs
86,84◦C 298,58V 300,59A 1,63772µs
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Abbildung A.5: Messdaten im PWM-Betrieb beginnend bei TLS,ges = 30◦C
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Abbildung A.6: Messdaten im PWM-Betrieb beginnend bei TLS,ges = 40◦C



140 A. Anhang

0
20

40
60

80
10

0
12

0
50607080

Temperaturin
◦
C

 

 

T
L
S
,g
e
s

0
20

40
60

80
10

0
12

0
0,

81

1,
2

1,
4

1,
6

SpannunginV

 

 

U
C
E
,o
n
,e

0
20

40
60

80
10

0
12

0
1,

551,
6

1,
651,

7
1,

75

Zeitinµs

 

 

t
o
ff

0
20

40
60

80
10

0
12

0
22

0

24
0

26
0

28
0

SpannunginV

 

 

U
Z
k

0
20

40
60

80
10

0
12

0

10
0

20
0

30
0

40
0

StrominA

Z
e
it

in
s

 

 

I
L

Abbildung A.7: Messdaten im PWM-Betrieb beginnend bei TLS,ges = 50◦C
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