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Vorbemerkung

Die Halbleiter-Leistungsbauelemente sind das Kernstiick der Leistungs-
elektronik. Sie bestimmen die Leistungsfahigkeit, sie machen neuartige
und verlustarme Schaltungen erst moglich. Da fur deren Anwendung nicht
nur die Vorgange im Halbleiter, sondern auch die thermischen und me-
chanischen Eigenschaften wesentlich sind, beinhaltet dieses Buch Uber
Halbleiter-Leistungsbauelemente auch die Grundlagen der Aufbau- und
Verbindungstechnik.

Neben Studenten richtet es sich auch an Ingenieure, die auf dem Gebiet
der elektrischen Energietechnik tétig sind. Es soll ihnen ermdglichen, sich
in die physikalischen Vorgange in einem Leistungsbauelement einzuarbei-
ten, und die physikalischen Ursachen fiir die technischen Eigenschaften
nachvollziehen zu kénnen. Damit soll der Ingenieur oder kiinftige Ingeni-
eur in die Lage versetzt werden, die Starken und Schwachen des jeweili-
gen Bauelements zu beurteilen, richtig auszuwahlen und das notwendige
Umfeld zu beachten. Und weiterhin soll diese Arbeit auch ein Hilfsmittel
fr den Ingenieur sein, der ein Problem mit einem Bauelement hat.

Der Praktiker in der Industrie mag bei der Arbeit mit dem Buch mit dem
jeweiligen Bauelement beginnen. Bei der Behandlung der Bauelemente
wird der Schwerpunkt auf die neuen Bauelemente wie MOSFETS, IGBTS,
aber auch die unverzichtbaren schnellen Dioden gelegt. Bauelemente, de-
ren technische Anwendung heute verdrangt wurde, werden kirzer behan-
delt. Bei jedem Bauelement gibt es einen einfihrenden Teil, der den Auf-
bau und die wichtigsten technischen Eigenschaften behandelt. Der Leser,
der die Besonderheiten der Bauelemente nur kennen lernen will, kann sich
mit diesen Abschnitten begnugen. Daran schlieRen sich Ausfuhrungen an,
bei denen die physikalischen Besonderheiten und Effekte vertieft behan-
delt werden. Bei der vertiefenden Behandlung der Besonderheiten wird
dann auf die zu Grunde liegenden Vorgange der Halbleiterphysik Bezug
genommen, und zu einem tieferen Verstandnis ist es notwendig, sich auch
mit den ersten Kapiteln zu beschaftigen.

Der Abschnitt zu den halbleiterphysikalischen Grundlagen behandelt die
Vorgange in den verschiedenen fiir Leistungsbauelemente interessanten
Halbleitermaterien. Die vergleichende Behandlung und der Bezug auf die
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daraus resultierenden elektrischen Eigenschaften kann das Verstandnis er-
leichtern. Zur Behandlung der wichtigen Problematik der Sperrfahigkeit
wird der analytische Zusammenhang von Shields und Fulop benutzt, dieser
wird im Folgenden fiir alle Halbleiterbauelemente einheitlich verwendet.

Die Eigenschaften moderner Bauelemente sind wesentlich durch die
Emitter bestimmt. Die auf Heinrich Schlangenotto zurlickgehende Behand-
lung der Emittereigenschaften wird das erste Mal in einem Lehrbuch be-
handelt.

Der Anwender begegnet den Leistungsbauelementen im gekapselten
Zustand, heute werden zumeist Module eingesetzt. Hier spielen die ther-
mischen und mechanischen Eigenschaften sowie die Zuverl&ssigkeit eine
wichtige Rolle. Die Bauweise und Mdglichkeiten leistungselektronischer
Module werden ausfiihrlich behandelt. Mit Integration weiterer passiver
Komponenten, Sensorik, Auswerteschaltkreisen und SchutzmalBnahmen
(der sog. ,Intelligenz) wird aus dem Modul das leistungselektronische
System. Die wichtigsten neuen Entwicklungstrends werden gewd(rdigt.

Mit den Kapiteln Uber die Belastungsgrenzen und Ausfallursachen so-
wie den durch Bauelemente hervorgerufenen Schwingungseffekten wird
der Leser Ausflihrungen vorfinden, die in anderen Lehrbiichern noch nicht
behandelt sind. In der Praxis steht der Ingenieur oft vor dem Problem ei-
ner Fehlfunktion, und die Analyse der Fehlerursachen nimmt einen Teil
seiner Arbeit in Anspruch. In diesem Abschnitt wird versucht, die eigenen
langjahrigen Erfahrungen in ein gewisses System zu bringen.

Im ersten Teil — Halbleiter-Leistungsbauelemente und ihre Physik —
baut diese Ausarbeitung weitgehend auf dem Manuskript der Vorlesung
,Leistungshalbleiterbauelemente* von Prof. Heinrich Schlangenotto,
Daimler-Benz Forschungszentrum Frankfurt, gehalten an der TU Darm-
stadt, auf. Heinrich Schlangenotto hat sehr grof3e Beitrdge zum theoreti-
schen Fundament fur die heutigen modernen Leistungsbauelemente geleis-
tet. Leider sind seine Arbeiten nur teilweise in der Fachliteratur
zugénglich. Dieses Buch soll dazu beitragen, diese Herangehensweise und
diese Erkenntnisse verfiigbar zu machen.

Schlangenottos grundlegende Arbeit wurde erweitert um die neuen
Halbleitermaterialen und um die Physik neuer, in den letzten Jahren einge-
flhrter oder wieder zu neuer Bedeutung gekommener Bauelemente. Bei
der Behandlung von IGBTs und GTOs wurden einige Darstellungsweisen
von Dr. Stefan Linder, ABB Semiconductors Ltd, aus seiner Vorlesung an
der ETH Zirich Gbernommen. Die Abschnitte zur Aufbau- und Verbin-
dungstechnik gehen auf Dr. Uwe Scheuermann Semikron Elektronik
GmbH, Nirnberg, zuriick. Ferner sind Beitrdge und Anregungen von Dr.
Werner Tursky eingegangen. Auf Dr. Reinhard Herzer, ebenfalls Se-
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mikron, geht die Behandlung der monolithischen Integration und der Po-
wer I1C’s zurlick.

Eine Reihe weiterer Spezialisten der Halbleiter-Leistungsbauelemente
haben durch ihre Kommentare zu diesem Buch beigetragen, das sind ins-
besondere Dr. Anton Mauder, Dr. Thomas Laska, Dr. Soelkner und Dr.
Ralf Siemieniec von Infineon. Herr Michael Reschke von Secos gab wert-
volle Anregungen zum Kapitel Schottky-Dioden. Nicht zuletzt haben die
Studenten der Vorlesung Leistungsbauelemente an der TU Chemnitz Ein-
fluss auf dieses Buch genommen. Insbesondere Hans-Peter Felsl, Birk
Heinze, Roman Baburske, Marco Bohlldnder und Matthias Baumann gilt
Dank fiir die kritische Durchsicht des Scripts, fur ihre Anregungen beziig-
lich Verstandlichkeit und fur die Mithilfe bei der Gestaltung.

An Infineon Technologies AG gilt Dank flr das Sponsoring des Buchs.
Durch dieses Sponsoring soll der Verkaufspreis im Rahmen gehalten wer-
den, so dass dieses Buch auch fiir Studenten erschwinglich ist und es ihnen
eine Hilfe wird, sich in die wichtigen Leistungsbauelemente einzuarbeiten.

Chemnitz, im Mérz 2006

Josef Lutz



1 Besonderheiten leistungselektronischer
Halbleiterbauelemente

Leistungsbauelemente erfilllen im allgemeinen nur eine Funktion — die
Funktion als Schalter, aber diese bei sehr hohen Anforderungen:

hohe Sperrféhigkeit

® hohe Stromtragfahigkeit

® hohe Schaltleistung

® hohe Schaltfrequenz moglich
°

belastbar durch hohe Spannungsflanken du/dt und Stromflanken
di/dt

geringe Verluste

elektrische Isolation vom Kuhlkérper
selbstschiitzend (Uberlast, Kurzschluss)
potentialgetrennte, leistungsarme Ansteuerung
geringes VVolumen, geringes Gewicht

hohe Betriebstemperatur (150°C, 200°C angestrebt)
sehr hohe Warmeleitfahigkeit

hohe Lebenserwartung (Zuverléassigkeit)
® usw. ...

Abbildung 1.1 zeigt schematisch den Aufbau der wichtigsten Grundfor-
men der Halbleiterbauelemente der Leistungselektronik. Ebenfalls ist der
Bereich angegeben, bis zu welcher Leistung — Strom, Spannung und
Schaltfrequenz - Bauelemente verfligbar sind. Dabei kann aber kaum ein
Bauelement alle diese Anforderungen gleichzeitig erfullen. So kann eine
Diode zwar auf 10kV ausgelegt werden, sie bendtigt dafiir aber eine ent-
sprechend hohe Dicke wB der Mittelzone. Das geht wiederum zum Nach-
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teil der Durchlassverluste und damit der Stromtragfahigkeit. So ist eine
8kA-10kV-Diode nicht bekannt, aber eine 8kA-Diode mit 600V Sperr-
spannung flr Schweiflanwendungen ist verfiigbar. Diese 600V-Diode kann
aber maximal bei etwa 1kHz eingesetzt werden. Fir hohere Schaltfrequen-
zen sind schnelle Dioden erforderlich, die eine hohere Durchlass-
Spannung aufweisen. Die in Abb. 1.1 angegebenen Bereiche von Span-
nung, Strom und Schaltfrequenz werden jeweils von einzelnen auf die spe-
zielle Eigenschaft optimierten Bauelementen erreicht.

Der bipolare Transistor besteht aus drei Schichten und weist 2 pn-
Ubergange auf, der genannte Strom- und Spannungsbereich konnte von ei-
nem Einzelchip in Darlington-Konfiguration erreicht werden. Der bipolare
Transistor ist aber heute in fast allen neuen Anwendungen durch den IGBT
vom Markt verdrangt.

mceore e il e F
E 3 n
1 BkA,
n- Wy m o typ. 50Hz
o _ his £001 iz
i i Thyrister
o+ | ‘ n*
pin-Diode BlpolararTranslstor
100y 1500
8kA 0DA o n
500kHz typ. 5kHz
bis 20kHz
[

MOS Transistor —|ﬂ IGBT _|K
1000V 1 6 5kv

50A A
500kHz

4is 100kHz

Abb. 1.1 Die Grundformen der Halbleiterbauelemente der Leistungselekt-
ronik.

Der Thyristor wurde friiher als Leistungsbauelement eingefiihrt als der
Transistor, denn der Thyristor hat keine feinen Strukturen und ist einfacher
herzustellen. Er besteht aus 4 Schichten und drei pn-Ubergangen. In der



Konfiguration wie in Abb. 1.1 sperrt er in beiden Richtungen und kann in
Vorwartsrichtung (siehe Schaltsymbol) geziindet werden. Der Thyristor ist
weit verbreitet bei Anwendungen mit niedrigen Schaltfrequenzen, das sind
gesteuerte Eingangsgleichrichter die mit Netzfrequenz von 50Hz betrieben
werden. Ein weiterer Einsatzbereich des Thyristors ist die Leistungsklasse,
die von anderen Bauelementen noch nicht erreicht wird — sehr hohe Span-
nungen und Strome. Hier geht die Entwicklung weiter voran, einzelne
Thyristoren erreichen heute 13 kV, oder im Fall der Herstellung eines ein-
zelnen Chips aus einem Halbleiter Wafer des Durchmessers von 150mm,
einen Strom bis 6kA. Weitere Sonderformen des Thyristors (Triac, GTO,
GCT) werden in Kap. 3.4 behandelt.

Der MOSFET (Metall Oxyde Semiconductor Field Effect Transistor) ist
der Leistungsschalter, der die hochsten Schaltfrequenzen ermdglicht. Die
Basis ist in einzelne p-Wannen aufgeteilt, darin befinden sich die n+-
Zonen (Source). Der Gate-Bereich ist durch eine Isolatorschicht (i.a. SiO,)
getrennt, durch eine Steuerspannung im Gate wird oberflachennah ein n-
Kanal erzeugt, tber die Steuerspannung kann der Kanal gedffnet und ge-
schlossen werden. Der gedffnete Kanal ermdglicht den FluR der Ladungs-
trager — im Fall des n-Kanal MOSFETs Elektronen — von Drain nach
Source. Das Vorliegen nur einer Sorte von Ladungstrédgern (unipolar) er-
moglicht die hohen Schaltfrequenzen, auf der anderen Seite flhrt das aber
dazu, dal3 der Widerstand der Mittelzone (n") mit zunehmender Sperrspan-
nung sehr gro® wird, so dal der MOSFET seinen Hauptvorteil bei mittle-
ren Spannungen (<200V) hat, neue verbesserte Losungen dafir werden in
Kap. 3.4 behandelt.

Der IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor) weist gegeniber dem
MOSFET eine zusétzliche p-Zone auf, damit wird er zu einem MOS-
gesteuerten bipolaren Bauelement. Die Steuerbarkeit durch eine Spannung
vereinfacht die Ansteuerung gegeniliber dem Bipolartransistor. Der IGBT
ist heute das wichtigste Bauelement der Leistungselektronik. Durch Paral-
lelschaltung vieler Einzelchips sind Module bis 3600A verwirklicht wor-
den.

Die Bauelemente lassen sich von ihrer inneren Wirkungsweise in zwei
Hauptgruppen einteilen:

Unipolare Bauelemente: Der Strom wird von einer Sorte Ladungstrager
gefiihrt, entweder nur von Elektronen oder nur von Ldchern (in Leistungs-
bauelementen vorzugsweise Elektronen aufgrund der besseren Beweglich-
keit). Zu den unipolaren Bauelementen zdhlen MOSFETs und Schottky-
Dioden.

Bipolare Bauelemente: Der Strom wird von zwei Arten Ladungstragern
getragen, von Elektronen und Lochern. Zu diesen Bauelementen zahlen die
pin-Diode, der bipolare Transistor, der Thyristor und IGBT.
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Alle unipolaren Bauelemente haben den Vorteil, dass kleine Schaltverluste
und damit hohe Schaltfrequenzen mdglich sind. Und sie haben gleichzeitig
den Nachteil, dass ihr Widerstand stark anwéchst, wenn sie flr hohere
Sperrspannung ausgelegt werden.

Bipolare Bauelemente lassen sich demgegenuber auf hohere Sperrspan-
nungen mit noch vertretbarem Spannungsabfall in Durchlassrichtung aus-
legen, aber sie kdnnen nicht die bei unipolaren Bauelementen mdoglichen
hohen Schaltfrequenzen erreichen.

Weiter sind noch die eingesetzten Halbleiter-Materialien zu unterschei-
den. Silizium ist das Standard-Material in der Leistungselektronik. Aus
GaAs sind Schottky-Dioden im Einsatz, ebenso aus SiC. SiC gilt als das
kinftige Material der Leistungselektronik, das Bauelemente fiir héhere
Spannungen, hohere Schaltfrequenzen bzw. niedrigere Verluste ermog-
licht. An der Entwicklung dieser Bauelemente wird intensiv gearbeitet.
Und schlieBlich sind die Leistungsbauelemente noch nach den Gehéause-
formen zu unterscheiden. Von den am Anfang geforderten Eigenschaften
sind nun die Halbleiter-Chips nur fur den ersten Teil der geforderten An-
forderungen verantwortlich. Elektrische Isolation, Ableitung der Verlust-
wérme und vor allem auch die Zuverléssigkeit werden durch die eingesetz-
ten Gehduse bestimmt. Die jeweilige Aufbau- und Verbindungstechnik ist
somit eine wesentliche Funktion des Halbleiter-Leistungsbauelements.

Von den genannten Forderungen steht bei manchen Anwendungen eine
im Vordergrund, wéhrend auf andere ganz verzichtet werden kann. Meist
mussen jedoch Kompromisse zwischen sich widersprechenden Anforde-
rungen gefunden werden. Die zugrundeliegenden physikalischen Mecha-
nismen werden in den folgenden Kapiteln behandelt.



2 Halbleiterphysikalische Grundlagen

2.1 Eigenschaften der Halbleiter, physikalische
Grundlagen

Kristallgitter

Halbleitermaterialien der Leistungselektronik sind immer einkristallin:

o monokristallines Halbleitermaterial weist keine Inhomogenitéten
der Raumladung und weniger Niveaus in der Bandliicke auf. Da-
mit sind erst hohe Sperrspannungen und niedrige Sperrstréme
moglich.

e die Beweglichkeiten in monokristallinem Halbleitermaterial sind
sehr viel hoher, was fir die Durchlasseigenschaften notwendig ist.

Ge als Halbleitermaterial spielte historisch eine Rolle, es hat heute prak-
tisch keine Bedeutung mehr. Si ist in den allermeisten Féllen das Material
der Leistungselektronik. GaAs ermoéglicht hohere Schaltfrequenzen, es ist
als Material fur Mikrowellensender im Einsatz, auch im Bereich der Leis-
tungsbauelemente sind einige Schottky-Dioden aus GaAs verfiigbar. SiC
wird oft als das ,,Material der Zukunft“ flir Leistungsbauelemente bezeich-
net; es ermdglicht Bauelemente fiir hohere Spannungen, héhere Schaltfre-
guenzen bzw. niedrigere Verluste. Schottky-Dioden aus SiC sind bereits
auf dem Markt, Transistoren sind in Entwicklung. Kohlenstoff in Dia-
mantmodifikation ist hypothetisch als Material fiir Leistungsbauelemente
mdoglich, von einer technologischen Beherrschung sind wir heute noch
weit entfernt.
Die Halbleiter-Einkristalle weisen folgende Gitterstrukturen auf:

Ge Diamantgitter

Si Diamantgitter

GaAs Zinkblendegitter

SiC (4H) hexagonal (mehrere Modifikationen)

C Diamantgitter
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Abb. 2.1.1 Diamantgitter. Links eine Elementarzelle [Sze81], rechts die Anord-
nung der Atome [Hag93]

Abb. 2.1.1 zeigt links die Elementarzelle des Diamantgitters, es handelt
sich um zwei um ein Viertel der Raumdiagonale verschobene kubisch-
flachenzentrierte Gitter. Auf der rechten Seite ist der Teilausschnitt vorn
rechts oben gezeigt, jedes Atom im Mittelpunkt eines Tetraeders weist
Bindungen zu 4 Nachbarn auf, die an den Ecken des Tetraeders sitzen.

Beim Zinkblendegitter, das bei allen 111-V-Halbleitern vorliegt und da-
mit auch bei GaAs, handelt es sich um ein Diamantgitter, bei dem sich das
Element der 3. und das Element der 5. Gruppe abwechseln, rdumlich wére
eins der kubisch-flachenzentrierten Teilgitter aus dem Element der dritten,
das andere aus dem Element der 5. Gruppe. In Abb. 2.1.1 rechts wére bei
einem As-Atom im Zentrum dieses von 4 Nachbarn Ga umgeben.

SiC verfiigt Uber sehr viele Modifikationen der Gitterstruktur, in For-
schung und Entwicklung von Leistungsbauelementen wird derzeit 4H-SiC
verwendet, dabei handelt es sich um eine Modifikation mit hexagonalem
Kristallgitter.

Bandstruktur und Ladungstrager

Als Folge der Wechselwirkung zwischen benachbarten Atomen fachern
die diskreten Eigenwerte auf. Es entsteht die Bandstruktur, die in Abb.
2.1.2 vereinfacht dargestellt ist.

W,y kennzeichnet die Grenze des Valenzbands, W¢ die Unterkante des
Leitungsbands, dazwischen findet sich die Energieliicke Wg. (Anmerkung:
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Fur die Energie verwenden wir die Abkirzung W von Englisch ,,work®, E
brauchen wir spater fur die Feldstarke). Wg entspricht der Energie, die
notwendig ist, um ein Elektron aus der Gitterbindung zu Igsen, d.h. vom
Valenzband in das Leitungsband zu beférdern. Im Valenzband verbleibt
das ,,Loch*, der Ladungstrager entgegengesetzter Polaritét.

/ / Leitungsband / / /
We T
Weg Wi e
(Si, undotiert)
w4

// Valenzband /// o
Abb. 2.1.2 Bandermodell

Die korrekte quantenmechanische Darstellung der Bandstruktur trégt die
Energie W(K) Uber dem Wellenvektor auf (siehe Abb. 2.1.3). Man hat z. B.
zu unterscheiden, ob das Minimum des Leitungsbands tber einem Maxi-
mum des Valenzbands liegt, dann liegt ein Halbleiter mit direkter Band-
struktur vor. Liegt es verschoben, so liegt ein indirekter Halbleiter vor. Im
direkten Halbleiter ist Rekombination eines Elektrons ohne Beteiligung ei-
nes Phonons maglich, ein direkter Halbleiter wie GaAs ist daher vom Ma-
terial her ,,schnell”, GaAs wird fiir Mikrowellen-Transistoren eingesetzt.
Auf der anderen Seite haben die indirekten Halbleiter damit eine htéhere
Hhaturliche* Tragerlebensdauer, was den Durchlasseigenschaften zugute
kommt. Silizium ist ein Halbleiter mit indirekter Bandstruktur.

AuBer fur die Unterscheidung direkter/indirekter Halbleiter ist die quan-
tenmechanische Darstellung fir die beschriebenen Eigenschaften nicht
notwendig, denn die meisten Elektronen und L&cher kdnnen bei der Ana-
lyse der wichtigsten Phdnomene als nahe den Maxima bzw. Minima der
Bandstruktur angenommen werden, es reicht also das vereinfachte Béan-
dermodell nach Abb. 2.1.2 aus.

In einigen Lehrbichern ist zu lesen, dass man bei einer Bandlucke >3eV
nicht mehr von einem Halbleiter, sondern von einem Isolator spricht.
Trotzdem werden aus SiC inzwischen Halbleiterbauelemente hergestelit,
die kommerziell erhéltlich sind. Von den Materialeigenschaften ist SiC so-
gar wesentlich besser geeignet. Denn die héhere Bandliicke flhrt, wie spé-
ter noch gezeigt wird, auf eine hohere kritische Feldstarke und ermdglicht
bei gleicher Dicke sehr viel hohere Sperrspannung, oder es ist umgekehrt
bei einer vorgegebenen Spannung im Einsatz mdglich, die Bauelemente
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sehr viel diinner auszulegen und damit den bei Stromfiihrung im Bauele-
ment auftretenden Spannungsabfall um GréfRenordungen zu reduzieren.
Probleme bei der Herstellung defektarmer Einkristalle erschweren derzeit
noch den Einsatz von SiC in breitem Umfang.

o\

= . UPPER
VALLEY

LOWER
VALLEY

L[] r [1o0] X L [m] r (100] X
WAVE VECTOR

Abb. 2.1.3: Bandstruktur W(k) fur Si (indirekter Halbleiter) und GaAs (direkter
Halbleiter). Bild entnommen aus Sze, Physics of Semiconductor Devices [Sze81]

Tabelle 1. Bandliicke

W [eV] Band-
(300K) struktur

Ge 0,66 i
Si 1,12 i
GaAs 1,42 d
4H-SiC 3,26 i
GaN 3,45 d
1

Diamant 55
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Auch an GaN als Material fur Leistungsbauelemente wird gearbeitet, es
weist &hnliche, z.T. leicht bessere Eigenschaften als SiC auf. Die Techno-
logie ist aber noch schwieriger zu beherrschen als bei SiC. Auch Diamant
waére geeignet, er wére das ideale Material fir Leistungsbauelemente. Aber
das ist, wie schon erwéhnt, heutzutage rein hypothetisch.

Bei Zuflihrung von Energie — zundchst sei dies nur am Beispiel der
thermischer Energie betrachtet, obwohl die Energie auf mehrere Arten zu-
geflihrt werden kann — kann ein Elektron aus dem Valenzband ins Lei-
tungsband gehoben werden. Es verbleibt im Valenzband ein ,,Loch®, das
ebenfalls beweglich ist und sich wie ein freies Teilchen verhalt. Im idealen
undotierten Halbleiter sind bei T = OK alle Elektronen im Valenzband und
daher weder Elektronen im Leitungsband noch Ldécher im Valenzband
vorhanden. Die thermische Erzeugung von Elektronen ist gegeben durch
die Fermi-Verteilung:

Fowyo_ 1
W)=—w 2.1.1)
l+e KT

wobei W das Fermi-Niveau ist. Im undotierten (intrinsischen) Halbleiter
gilt We = W, fir Si liegt W; ziemlich genau in der Bandmitte. Fir T = 0K
entspricht die Fermi-Verteilung einer Stufenfunktion. Alle Zusténde Klei-
ner Wi, sind besetzt, alle Zustande gréRer W; sind unbesetzt.

Fur W >> WEe lasst sich die Verteilung vereinfachen zur Maxwell-
Boltzmann-Verteilung

W-W,
FW)=e X fiir Elektronen (2.1.2)
CWe-w
FW)=e ¥ fur Locher (2.1.3)

was fur den Fall der Nicht-Entartung, d.h. nicht allzu hoher Dotierung gilt.
Da die relevanten Vorgéange sich genligend weit entfernt von W; an den
Bandkanten abspielen, kann fast immer die genédherte Verteilung nach
(2.1.2) bzw. (2.1.3) benutzt werden.

Im Leitungsband sowie am Valenzband folgen aus der Bandstruktur die
jeweiligen Zustandsdichten, in Silizium konnen sie nach Schlangenotto
ausgedruckt werden durch

1,7
N, =3,22-10" (e,oTOKJ em=2]

(2.1.4)

1,75
N, =1,83-10° (:aoTOKJ em?]
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Durch Multiplikation der Verteilungsfunktion (2.1.2) und (2.1.3) mit den
Zustandsdichten lasst sich die Zahl freier Elektronen n und freier Locher p
im undotierten Halbleiter angeben. W ist jeweils am Leitungsband zu W¢
und am Valenzband zu Wy, abzulesen, und man erhalt

W -W,

n=Ng-e T (2.1.5)
W Wy

p=N,-e T (2.1.6)

Aus Grunden der Neutralitat gilt hier p = n = n;. Multipliziert man (2.1.5)
mit (2.1.6) erhalt man die Beziehung

p-n=n’ (2.1.7)
mit
W -Wy Wg
n?=Ng-N,-e KT =N.-N,-e T (2.1.8)

Die Gleichung (2.1.7) wird als Massenwirkungsgesetz bezeichnet. Sie gilt
bei allen Vorgéngen im Halbleiter im thermodynamischen Gleichgewicht,
sie wird also auch fiir den dotierten Halbleiter ihre Giiltigkeit haben.

Aufgrund vergleichbarer Zustandsdichten am Valenz- und Leitungsband
liegt das Fermi-Niveau im undotierten Halbleiter etwa in der Bandmitte.

Die intrinsische Tragerdichte n; als Funktion der Temperatur ist in Abb.
2.1.4 dargestellt. n; nimmt entsprechend der zunehmenden Bandliicke von
Ge zu SiC ab. Fur Si bei Raumtemperatur (300K) betragt n; =
1,45:10"/cm?. Fiir SiC ist die 4H Modifikation dargestellt. Entsprechend
der weiten Bandlucke liegt n; sehr niedrig, fir 4H-SIiC liegt n; bei 300K im
Bereich 10%cm?,

ni(T) gibt uns bereits eine Mdglichkeit zur Abschatzung, bis zu welcher
Temperatur ein Halbleiter eingesetzt werden kann. Erreicht n; die Grolken-
ordnung der Grunddotierung, so wird das Verhalten des Halbleiters von n;
dominiert, und n; nimmt, wie in Abb. 2.1.4 zu sehen, exponentiell mit der
Temperatur zu. Mit Temperaturerhdhung sinkt der innere Widerstand da-
mit ebenfalls exponentiell und der Halbleiter kann sehr schnell thermisch
weglaufen. Man war daher mit Halbleitern aus Ge sehr stark auf eine nied-
rige Temperatur eingeschrénkt.

In einem Si-Bauelement, wo man beispielsweise bei fir 1000V Sperr-
spannung Grunddotierungen im Bereich 10**cm™ einstellen muss, erreicht
man die Bedingung n; ~ Np bei einer Temperatur nahe 200°C. Mit SiC wa-
ren theoretisch mehr als 800°C Betriebstemperatur moglich. Allerdings
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missten dann die verwendeten Materialien der Aufbau- und Verbindungs-
technik (Kontakte, Bonddréhte, Lotschichten, Gehause) ebensolchen Tem-

peraturen gegenuber stabil sein, was heute technisch nicht mdglich ist.
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Abb. 2.1.4 Intrinsische Ladungstrégerdichte n;. Fiir Ge, Si, GaAs entnommen aus

1000/T (k™)

Sze, Physics of Semiconductor Devices [Sze81]
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Die intrinsische Dichte n; erklért beispielsweise, warum Materialien hoher
Bandliicke gute Isolatoren darstellen. Angenommen, die Zustandsdichte
sei flir den Isolator in derselben GroRenordnung wie fur Si, und es liegt ein
Isolator wie SiO, mit einer Bandliicke von 9eV vor. Dann folgt aus (2.1.8):

N - exp(_vgi;ij 2kT
oxpf 788V
0,052eV

exp(_ WG,IsoI J
ni,lsol _ 2kT :exp(WG,Si _WG,ISDIJ

j =exp(-1515) =1,5-107%

[Lin06]. Der Isolator hat also eine um 66 GroRenordnungen niedrigere
Zahl an Ladungstragern und damit eine etwa ebensoviel niedrigere Leitfa-
higkeit als intrinsisches Si, das selbst schon ein schlechter Leiter ist.

Der dotierte Halbleiter

Elemente der Ill. Gruppe nehmen ein Elektron auf, um die fir die Kristall-
bindung erforderliche Zahl von 4 Elektronen in der dufleren Schale zu ha-
ben, sie bezeichnet man als Akzeptoren. Elemente der V. Gruppe geben
ein Elektron ab und sind entsprechend Donatoren. Im Béndermodell liegen
ihre Niveaus nahe der jeweiligen Bandkante, der unteren Bandkante fur
Akzeptoren, der oberen Bandkante fiir Donatoren. Die Energieniveaus der
Dotierstoffe in Si zeigt Abb. 2.1.5. Ihr Abstand zur jeweiligen Bandkante
ist AWDp.

/// Sb P As 11/

We 5
39 45 54 meV
1.12eV
45 67 72 meV
W,

;//B_ Al Ga ///

Abb. 2.1.5 Daotierstoffe in Si und ihre Lage in der Bandliicke
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WE sei die Fermi-Energie im dotierten Halbleiter. Zur Bestimmung der
freien Ladungstrager soll auf die Maxwell-Boltzmann-Statisik zuriickge-
griffen werden

W W

NoNg-e kT (2.1.9)
We -W,

p= NV '67 KT (2110)

wobei Nc und Ny die effektiven Zustandsdichten am Leitungsband bzw.
Valenzband sind (siehe (2.1.4)). Gleichung (2.1.9) kann umgestellt werden

N
W, -W, =k-T ~In[NC] (2.1.11)

D

Dabei wurde n gleich der Dichte der Dotierstoffatome Np gesetzt. Entspre-
chendes kann dies fur die Akzeptoren mit p = N formuliert werden. Die
Lage nach (2.1.11) zeigt Abb. 2.1.6. Das Fermi-Niveau liegt bei hoher Do-
tierung von ca. 10”cm™ zwischen Niveau der Stérstelle und der jeweiligen
Bandkante und kann fir die darunter liegenden Konzentrationen im Fall
eines Donators nach (2.1.11) berechnet werden.

Es kann auch geometrisch konstruiert werden: Fur die intrinsische Do-
tierung (ca.10"%m™ bei Raumtemperatur) liegt das Fermi-Niveau bei W;
etwa in der Mitte. Bei Auftrag uber der Dotierung in logarithmischem
Mafstab liegt das Fermi-Niveau auf einer Geraden (siehe Abb. 2.1.6). Das
entsprechende Bild kann fir die p-Dotierung konstruiert werden. Zu be-
achten ist, dass Abb. 2.1.6 fir Raumtemperatur gilt.

1,20
1,00 - :
= 080 | : _ . e WF
> 060 1..... § : —WC
3 : : : - Wi
= 0,40 — - —WD
0,20 - :
0,00
1,0E+12 1,0E+14 1,0E+16 1,0E+18 1,0E+20

Np [cm-3]
Fermi-Niveau bei n-Dotierung, T = 300K

Abb. 2.1.6 Konstruktion der Lage des Fermi-Niveaus in Si bei n-Dotierung
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Fur Dotierungen groRer als die Zustandsdichten (2.1.4) liegt ein entarteter
Halbleiter vor, alle Zustande unter der Fermi-Kante sind voll besetzt, ana-
log zu Metallen. Die maximal erreichbare Trdgerdichte ist durch die Los-
lichkeit des Dotierstoffs im Halbleiter gegeben.

Bei den Gleichungen fiir die Ladungstragerkonzentration stért der Be-
zug auf die Zustandsdichten N¢, Ny. Diese konnen wir herausnehmen
durch Bezug auf die intrinsische Ladungstragerkonzentration n;. Gleichung
(2.1.5) umgestellt nach Nc und eingesetzt in (2.1.9) ergibt

We -W,

n=n-e T (2.1.12)
Analog erhalt man aus (2.1.6) und (2.1.10) fur die Locher
W; -Wg
p=n e KT (2.1.13)

Darauf wird spéter zur Ableitung der Verhaltnisse am pn-Ubergang zu-
riickgegriffen. Multipliziert man nun (2.1.12) mit (2.1.13), so erhdlt man
wieder p'n = n2 Gleichung (2.1.7) gilt also auch fiur den dotierten Halblei-
ter.

Bei der Angabe der Schichten in Bauelementen wird der Leitungstyp p
oder n oft mit einem Index versehen, der hier im folgenden Sinn verwendet
wird:

n, p 10%...10%cm™ je nach Spannungs-Auslegung
n, p 10%...10%cm™®
n*, p* 10%...10%cm™®

Uber viele der Eigenschaften von Leistungsbauelementen entscheiden die
niedrig dotierten Mittelgebiete n’, p". In den Aullenzonen eines Halbleiters
liegt typischerweise eine hohe Dotierung - n, p oder n*, p* - vor.

Im Falle einer hohen Dotierung spaltet sich das diskrete Energieniveau
des Dotieratoms in ein Band auf, es kommt bei weiter ansteigender Dotie-
rung zur Uberlappung mit dem Valenz- bzw. Leitungsband. Dieser Effekt
ist ab einer Dotierung >10""cm™ zu beriicksichtigen und wird durch empi-
risch abgeleitete Gleichungen als eine verringerte Bandliicke - im engli-
schen ,,Bandgap-Narrowing” - dargestellt. Die Bandliicke verringert sich
um AWGg. Die in den meisten Féllen verwendete N&herung nach Slotboom
[Slo77] drickt dies aus mit

N N 1
AW, =9-10%eV .{|nmncm_3+ |n210170m_3+2] (2.1.14)
Die verringerte Bandluicke wirkt als eine Erhdhung der Eigenleitungsdich-
te, damit wird Gleichung (2.1.8) erweitert und es wird
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AWg

Mo =N; .e2kT (2115)

Bei der Beschreibung der Effekte in hochdotierten AuBenzonen wird auf
das Bandgap-Narrowing zuriickgegriffen

Majoritiatstrager und Minoritatstrager

Bei geniigend flacher Lage zum Leitungs- bzw. Valenzband und bei aus-
reichend hoher Temperatur — in Silizium bei Raumtemperatur — sind Do-
natoren und Akzeptoren im allgemeinen ionisiert, so dass man n = Np und
p = Na annehmen kann (Ausnahme: bei Ga mit AWp = 72 meV macht sich
bereits bei Raumtemperatur ein merklicher Anteil nicht ionisierter Zentren
bemerkbar).

Die Dotierung liefert die Majoritatstrager. Die Minoritatstrager leiten
sich jeweils aus dem Massenwirkungsgesetz (2.1.7) ab.

Beispiel: Si, 1000V-Bauelement, Grunddotierung ~ Np = 10*cm™®

Die Majoritatstrager sind n =10"cm?
Als Minoritatstrager liegen Locher vor: p = n2/n
bei Raumtemperatur: n; ~ 10*°%cm™ p* =10°%m*

Bei hoherer Temperatur aber nimmt die Minoritatstragerdichte zu, z. B. bei
Betriebstemperatur von 125° erhélt man unter Verwendung von Abb. 2.1.4
bereits etwa

p* = 610%cm®

Beweglichkeiten

Schon bei Raumtemperatur bewegen sich Elektronen im Halbleiter mit ei-
ner hohen thermischen Geschwindigkeit. Allerdings ist die Bewegung un-
geordnet und durch StéRe mit den Gitteratomen unterbrochen.

Liegt ein elektrisches Feld an, so Uberlagert sich der ungeordneten Be-
wegung eine geordnete Bewegung. Es resultiert eine mittlere Geschwin-
digkeit in Feldrichtung (bzw. fur Elektronen entgegengesetzt zu dieser).
Diese gerichtete mittlere Geschwindigkeit v, bzw. v, ist flr nicht zu groRe
Feldstarken proportional zur Feldstarke

Vap= HnpE (2.1.16)
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mit den Beweglichkeiten

\Y

n p
— =— 2.1.17
M= g Hy=E ( )
wir erhalten damit fir die Strome
jo=—a-n-(-v,)=q-n-g,-E (2.1.18)
Jpb=09-p-v,=q-p-u,-E (2.1.19)

Dieser Zusammenhang gilt in den neutralen Gebieten bzw. den von La-
dungstrédgern Uberschwemmten Gebieten von Bauelementen. Fir hohe
Felder, wie sie in Raumladungszonen bei angelegter Spannung vorliegen,
gilt die Proportionalitat nicht mehr. Die Geschwindigkeit nahert sich der
Driftgeschwindigkeit Vsainy DZW. Vgar(p).

Beweglichkeiten sind in jedem Halbleiter eigenstdndige Materialpara-
meter. Eine Ubersicht gibt Tabelle 2.

Tabelle 2. Beweglichkeiten fiir verschiedene Materialien

M [oMPIVS] [, [CMPIVS] Ve() [omis]

(300K) (300K) (300K)
Ge 3900 1900 6 10°
Si 1500 450 1-10°
GaAs 8500 400 1107
4H-SiC 1000 115 2:10'
GaN 1250 850 2,2-10°
Diamant 1800 1200 2,7-10°

Die Beweglichkeiten gehen ein in den bei Stromfiihrung auftretenden
Spannungsabfall, sowohl bei unipolaren als auch bei bipolaren Bauelemen-
ten. Die Beweglichkeiten sind daher ein wichtiges Kriterium zur Beurtei-
lung der Eignung eines Materials fiir Leistungsbauelemente. Aus Tabelle 2
ist zu erkennen, dass GaAs eine hohere Beweglichkeit aufweist als Si und
daher fur Leistungsbauelemente interessant ist. SiC weist eine schlechtere
Beweglichkeiten als Si auf. Dazu ist in 4H-SiC die Beweglichkeit schwach
anisotrop, d. h. abh&ngig von der Richtung im Kristallgitter. Allerdings
spielt bei den vorzugsweise hergestellten unipolaren Bauelementen vor al-
lem die Elektronenbeweglichkeit eine Rolle. Dazu ist es bei SiC mdglich,
die Bauelemente sehr dinn zu machen, der Nachteil in den Beweglichkei-
ten féllt demgegeniber kaum ins Gewicht.

GaN waére von den Beweglichkeiten gegeniiber SiC ein Vorteil. Ausge-
zeichnete Beweglichkeiten wiederum weist Diamant auf.
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Die Leitfahigkeit o ist der Zusammenhang zwischen Stromdichte j und
Feldstarke:

j=o-E (2.1.20)
mit
o=0-(N-py + P pp) (2.1.21)

In die Temperaturabhangigkeit der Leitfahigkeit gehen also die Beweg-
lichkeiten und die Konzentrationen freier Ladungstrager ein. Die Darstel-
lung Uber 1/T zeigt Abb. 2.1.7.

Bei sehr tiefer Temperatur werden zunéchst die eingefrorenen Storstel-
len ionisiert, die Veranderung der Leitfahigkeit ist bestimmt durch den je-
weiligen Abstand des Akzeptor- bzw. Donatorniveaus zur Bandkante
AWb. Im mittleren Abschnitt sind alle Storstellen ionisiert, die lonisierung
ist erschopft. Die Leitfahigkeit geht hier mit ansteigender Temperatur zu-
riick, entsprechend der Abnahme der Beweglichkeiten mit der Temperatur,
wie im Folgenden noch gezeigt wird. Hier liegt der Temperaturbereich, in
dem Leistungshalbleiter betrieben werden. Bei weiterer Erhohung der
Temperatur schlieft sich der intrinsische Bereich an, wo der Anstieg der
Leitfahigkeit durch W bestimmt ist.

Eigenleitung  gemischite Storstellenleitung
i | Leitung I,r’ Reservefall)
lnac (Erschoprfungs -

| 7at)

I
I
I
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Abb. 2.1.7 Temperaturabhangigkeit der Leitfahigkeit eines Halbleiters. Aus
[Pau76]
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Die Beweglichkeiten sind dotierungs- und temperaturabhéngig. Es treten
Streuungen an den Gitteratomen, an den Dotieratomen sowie an den freien
Ladungstrégern auf. Die Beweglichkeiten in Si nehmen bei Dotierungen >
10*°cm’ stark ab, siehe dazu Abb. 2.1.8.
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Abb. 2.1.8 Beweglichkeiten in Abhangigkeit von der Majoritatstragerkonzentrati-
on

Die Temperaturabhéngigkeit der Beweglichkeiten ist fur 2 verschiedene
Majoritatstragerkonzentrationen in Abb. 2.1.9 gezeigt. Beim Ubergang von
Raumtemperatur auf eine typische obere Betriebstemperatur von 125°C
nimmt die Beweglichkeit etwa um die Hélfte ab. Bei sehr hohen Dotierun-
gen ist die Temperaturabhangigkeit der Beweglichkeiten geringer.
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Abb. 2.1.9 Beweglichkeiten in Abhangigkeit von der Temperatur
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Die Abhéngigkeit der Beweglichkeiten von Dotierung und Temperatur
wurde von Schlangenotto [Sco91] durch Gleichungen zusammengefasst,
die im Anhang Al wiedergeben sind. Ein ausfiihrlicheres Modell, das die
verschiedenen Streueffekte bertcksichtigt, findet sind bei Klaassen [Kla92,
Kla92b]. Diese Gleichungen sind fur Bauelement-Simulationsprogramme
geeignet, aber auch zur Berechnung der Temperaturabhangigkeit von Bau-
element-Eigenschaften. Beim Widerstand Rpsen €ines MOSFETS, aber
auch beim Spannungsabfall in Durchlassrichtung eines bipolaren Bauele-
ments werden die Beweglichkeiten und ihre Temperaturabhéngigkeit eine
entscheidende Rolle spielen.

Driftgeschwindigkeit bei hohen Feldern

Wie bereits erwéhnt, gilt die Proportionalitat der Geschwindigkeit zum
elektrischen Feld nur, solange die Felder nicht zu grof3 sind. Fur hohe
Felder nédhern sich die Geschwindigkeit einer Grenzgeschwindigkeit an,
der Sattigungs-Driftgeschwindigkeit vgy.

Der Verlauf der Geschwindigkeiten der Elektronen und Ldcher wird
durch folgende Naherung ausgedruckt:

Vsat

{“(Emny (2.1.22)
E

Va(n,p) =

1,2E+07 :
L |
—_— r |
() [ |
= 1,0E+07 +
E : e mim ==
= r/ == !
S 80E+06 +f------- I AanEEEE LR oo
) i !
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Abb. 2.1.10 Driftgeschwindigkeit von Elektronen und Loéchern als Funktion des
elektrischen Felds. Temperatur 300K
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Dabei betragt Vs = 1'10’cm/s. Firr Elektronen gilt E, = 1:10%v/cm und Y=
2. Fir Locher gilt E,, = 210*V/cm und y = 1. Der durch (2.1.22) ausge-
druckte Verlauf ist in Abb. 2.1.10 dargestellt. Fir kleine Werte von E ent-
spricht der Verlauf jeweils einer Geraden und geht uber in Gleichung
(2.1.16). Aber bereits ab 10kV/cm gilt der lineare Zusammenhang nicht
mehr. Flr Elektronen ist man bereits fir 30kV/cm sehr nahe an der Satti-
gungs-Driftgeschwindigkeit v, Flr Locher erfolgt die Anndherung lang-
samer, auch bei Feldern im Bereich des Lawinendurchbruchs, die um etwa
200kV/cm liegen, ist ihre Driftgeschwindigkeit etwa 90% der Driftge-
schwindigkeit der Elektronen. Auf den Lawinendurchbruch wird spéater
noch eingegangen.

Diffusion freier Ladungstrager

Auch ein Unterschied in der Konzentration freier Ladungstrager ruft eine
gerichtete Bewegung der Ladungstrdger vom Gebiet hoher zum Gebiet
niedriger Konzentration hervor. Die Diffusionsstréme sind in eindimensi-
onaler Formulierung:

. dn

=q-D, -— 2.1.23
3 =0-Dy ( )
. dp
Jl,=-9-D, X (2.1.24)

Die Diffusionskonstanten D,, D, sind durch die Einstein-Beziehung mit
den Beweglichkeiten verknupft:

k-T
Dn,p =M, (2125)

k- T/q, was in den Gleichungen bereits 6fter auftauchte, hat die Einheit ei-
ner Spannung, die man als thermische Spannung oder Temperaturspan-
nung bezeichnet. Sie betragt bei 300K 25,9mV.

Der vorher behandelte Feldstrom und der Diffusionsstrom ergeben den
Gesamtstrom. Die Stromtransportgleichungen lassen sich in eindimensio-
naler Formulierung schreiben:

. dn k-T dn
=q- n-E+D - — |=q- Jn-E+—— - —
=1 (un +D, dx] q yn{ 7 dxj (2.1.26)
. dp k-T dp
=q- .p-E-D -2 |=qg-u | p-E-——— .2 F
j,=4 (up p ) dxj q- 4, [p ] de (2.1.27)
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Generation, Rekombination und Tragerlebensdauer

Im thermodynamischen Gleichgewicht findet andauernd eine Generation
von Ladungstragern statt, und diese verschwinden in gleicher Zahl wieder
durch Rekombination.

On, Op : thermische Generationsraten
'n, I'p - thermische Rekombinationsraten

Im thermodynamischen Gleichgewicht gilt also:

m=0n, M =0p
No, Po Sind die Konzentrationen freier Ladungstrdger im thermodynami-

schen Gleichgewicht. n, p sind die tatsdchlich vorhandenen Ladungstréager.
Im thermodynamischen Gleichgewicht gilt

N=nNo, P = Po,

No " Po = N2
Nun seien die tatsdchlichen Ladungstrdger vom thermodynamischen
Gleichgewicht entfernt, z. B. durch Einstrahlung von Licht. Ein Lichtstrahl
(z.B. ein Laser), bei dem die Frequenz ausreichend hoch ist (hv > W),
hebt Elektronen aus dem Valenz- ins Leitungsband. Es ist dann
nN"p=>nNo Po.

Nach Abschalten des Lichtpulses wird die Stérung wieder beseitigt und
der Halbleiter wird in das thermodynamische Gleichgewicht (bergehen.
Wir haben dann Netto-Rekombinationsraten:

dn dp

R,=r -9, a0 Ry=r,—g,=——- (2.1.28)

Damit werden die Tragerlebensdauern t,, T, definiert:
Rn:n_nO szp_po
T T

(2.1.29)

n p

Tn, Tp kGNNen oft als Konstante angesehen werden, unabhéangig von n, p.
Wenn die Ladung von Dotierstoffen sich beim Rekombinationsvorgang
nicht andert, gilt ferner R, =R, und, sofern das Gebiet neutral bleibt,
Tn = Tp.

Mechanismen der Rekombination

Es kdnnen drei Mechanismen unterschieden werden:

o Direkte Band-Band Rekombination. Die Rekombinationsrate flr die-
sen Vorgang ist in Silizium sehr klein, da Silizium ein indirekter Halbleiter
ist und bei der Rekombination auch gleichzeitig der Impuls abzugeben ist.
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Daher ist fur diesen Mechanismus die Beteiligung eines Phonons notwen-
dig, das den Impuls aufnimmt (siehe Abb. 2.1.3). Im ideal reinen Silizium
(oder Ge) ist daher t sehr groB, groRer 1ms. In der Praxis haben auch auf
hohe Reinheit ausgelegte Bauelemente aus Silizium ein t in der GroRen-
ordnung von 100us, da stérende Fremdatome nicht zu 100% ausgeschlos-
sen werden kdnnen. Anders sieht es bei GaAs aus.

o Auger-Rekombination. Bei diesem Rekombinationsvorgang wird E-
nergie und Impuls an einen dritten Ladungstrager Gbertragen, im n*-Gebiet
an ein Elektron, im p*-Gebiet an ein Loch. Aufgrund der notwendigen Be-
teiligung dreier Teilchen nimmt die Wahrscheinlichkeit dieses Prozesses
stark mit der Konzentration zu. Auger-Rekombination pragt die Tréagerle-
bensdauer in hochdotierten Gebieten, dort ist T auch ohne tiefe Storstellen
schon sehr klein.

e Shockley-Read-Hall Rekombination. Dieser Rekombinationsmecha-
nismus findet unter Beteiligung von Storstellen statt, die Energieniveaus
tief in der Bandliicke aufweisen (tiefe Storstellen). Dieser Mechanismus ist
in den niedrig dotierten Mittelzonen von Halbleiterbauelementen aus Sili-
zium der bestimmende Mechanismus.

// Leitungsband /)5 / / / /@@T/C—) [ QS

Wc :
! “| el
a) b) . c) tiefe
l direkt Auger . Zentren
Wy '

/' /' Valenzband //@////@//@@l//// ®///

Abb. 2.1.11 Mechanismen der Rekombination. a) Direkte Band-Band-Rekombi-
nation b) Auger-Rekombination unter Beteiligung eines weiteren Elektrons oder
eines weiteren Lochs ¢) Rekombination tiber ein Energieniveau einer tiefen Stor-
stelle

Die beiden letztgenannten Mechanismen werden im folgenden genauer be-
sprochen.
Auger-Rekombination

Ausgangspunkt ist wieder ein Uberschuss an Tragern n, p groRer der
Gleichgewichtskonzentration ni2. Flr die Elektronen im Leitungsband gilt:
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Die Zahl der Elektronen, die rekombinieren, ist proportional der Zahl der
Uberschissigen Elektronen-Loch-Paare np - ni2. Dasselbe gilt fur die L6-
cher.

Dazu ist noch das dritte notwendige Teilchen zu betrachten. Ist dies ein
Elektron, so muss die Zahl der rekombinierenden Elektronen-Loch-Paare
proportional zur Dichte der Elektronen im Leitungsband n sein, da jedes
rekombinierende Elektron seinen Impuls an ein anderes Elektron abgeben
muss. Ist dieses dritte Teilchen ein Loch, so ist die Zahl der rekombinie-
renden Elektronen-Loch-Paare proportional zur Ausgangskonzentration
der Locher p. Fur die Elektronen wird die Proportionalitdt mit Auger-
Einfangrate cap, fir die Locher mit der Auger-Einfangrate ca, angeben,
die sich ergebende Auger-Rekombinationsrate ist

Ra Z(CA,n ‘N+Cpp- p)-(n- p- niz) (2.1.30)

Die Einfangraten ca,, Ca, liegen im Bereich 10° cm®s, ihre Temperatur-
abhangigkeit ist gering. Nach [Dzi77] kann néherungsweise angegeben
werden

Can=2,810%cm%s, cap=110"cm’s

Die Auger-Rekombination soll fur zwei Falle betrachtet werden, den Fall
der niedrigen Injektion und den Fall der hohen Injektion.

Niedrige Injektion:

Betrachtet wird ein n-Gebiet, die durch die Stérung angehobene Zahl der
Locher p ist sehr viel kleiner als die durch die Dotierung Np vorgegebene
Zahl der Elektronen n, es gilt n~ Np und p << n. Ebenfalls ist n2<n-p
und damit vereinfacht sich (2.1.30) zu

Ra= (CA,n ’ n)'(n ’ p)= Can” n®. p (2131)

Mit der durch (2.1.29) definierten Trégerlebensdauer ergibt sich, bei Ver-
nachldssigung der gegeniiber p kleineren Gleichgewichtskonzentration pg

Tap=n =T (2.1.32)

Betrachtet man auf der anderen Seite ein p-Gebiet, die durch die Stérung
angehobene Zahl der Locher n ist sehr viel Kleiner als die durch die Dotie-
rung Na vorgegebene Zahl der Loécher p, es gilt p ~ Na und n << p. Damit
vereinfacht sich (2.1.30) zu
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Ra :(CA,p : p)' (n- p):CA,p -p-n (2.1.33)
Und es ergibt sich fir die Auger-Lebensdauer fiir Elektronen im p-Gebiet
Tan =L=;2 (2.1.34)
RA CA,p Y

Die Auger-Lebensdauer der Minoritatstrager ist also im jeweiligen Gebiet
bestimmt durch das Quadrat der Netto-Dotierung.
Hohe Injektion:

Das Halbleitergebiet ist stark geflutet, die Zahl der freien Ladungstrager n,
p ist sehr viel gréler der Grunddotierung. Es giltp~nund n-p >>nz2

Ra= (CA,n "P+Cap- p)‘ (p' p):(CA,n + CA,p)' p (2.1.35)
Damit ergibt sich eine Hochinjektions-Auger-Lebensdauer
TaAHL = - 2 (2.1.36)
(CA,n + CA,p)' p

Da die Einfangraten ca,, Cap im Bereich 10 cm®/s liegen und die im fol-
genden besprochenen tiefe Storstellen bedingte Trégerlebensdauer kaum
Uber 10us liegt, ergibt sich ein Nennenswerter Einfluss der Auger-
Rekombination im Fall der hohen Injektion erst bei Dichten der freien La-
dungstrager im Bereich 10""cm™. Dies ist, abgesehen von StoRstrom-
Belastungen, in Leistungsbauelementen aus Si selten der Fall. Bei der Be-
trachtung der Mittelzonen von bipolaren Leistungsbauelementen kann man
daher die Auger-Rekombination vernachlassigen. Anders ist das in den
hochdotierten AuBenzonen, wo ab einer Dotierung von >10""cm™ die Au-
ger-Rekombination zu bertcksichtigen ist und bei Steigerung der Dotie-
rung schnell zum dominierenden Mechanismus wird.

Generation und Rekombination an tiefen Storstellen - Shockley-Read-
Hall Mechanismus

Tiefe Storstellen bilden Energieniveaus im verbotenen Band. Die friher
am meisten verwendete tiefe Storstelle in Silizium ist Gold. Inzwischen
werden viele Leistungsbauelemente mit Platin diffundiert, am wichtigsten
ist heute die Einstellung der Tragerlebensdauer durch strahlungsinduzierte
Zentren. Auf Details zu den Rekombinationszentren wird spater, in Kapitel
2.3, eingegangen.
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Im einfachsten Fall wird nur ein Niveau in der Bandliicke betrachtet. Bei
Gold ist allerdings das etwa in der Bandmitte liegende Niveau 0,54eV un-
ter dem Leitungsband (Abb. 2.1.12) fiir den Sperrstrom verantwortlich

Leitungsband LLF LSS

- 0.23eV

- 0.54eV
+0.35¢V ———— +0.32eV

Vilerzbarnd V& % WY N NNRRY

Gold Platin

Abb. 2.1.12 Energieniveaus von Gold und Platin

Die Lebensdauer bei hoher Injektion wird weitgehend durch das Donator-
niveau bestimmt.

Die Konzentration der Gold-Atome sei Nt. Die Rekombination l&sst
sich beschreiben durch die Shockley-Read-Hall Gleichung

2
n-p-n.
R, =R, =R'= P=h (2.1.37)
Tho  P+Tpo N+ N,
mit
1 1 1
Tho 7 (2.1.38)

NT'Cn NT'O'n'Vth NT'Cp NT'O'p'Vth

wobei c,, ¢, die Einfangkoeffizienten des Zentrums fiir Elektronen und
Locher, o,, o, die Einfangquerschnitte sind und vy, die thermische Ge-
schwindigkeit ist.

Im n-Gebiet bei geringer Abweichung vom thermodynamischen Gleich-
gewicht vereinfacht sich (2.1.37) zu

R=—" (2.1.39)
T o
im p-Gebiet unter gleicher Bedingung zu

R'=— (2.1.40)
Tno
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Tpo ISt also die Tragerlebensdauer der Locher in einem n-Gebiet, die Mino-

rittstragerlebensdauer. Entsprechend ist t,, die Tragerlebensdauer der E-
lektronen in einem p-Gebiet.

Ty ISt die Trégerlebensdauer in einer Raumladungszone, dort kdnnen n
und p vernachlassigt werden und aus (2.1.37) wird

n. N
-R=G =—"t=—T
%= Ve, +1e, (2.1.41)
en, €p sind die Emissionsraten, die von der Lage des Niveaus in der Band-
licke abhéngen.

Gqc ist am groften, wenn e, = e, ist, d. h. wenn das Niveau in der Band-
mitte liegt. Das ist beim Akzeptorniveau von Gold der Fall. Daher zeichnet
sich Gold durch einen hohen Sperrstrom aus: Das Gold-Zentrum ist ein ef-
fektives Generationszentrum.

Gunstiger ist die Situation bei Platin, beide Niveaus liegen auf3erhalb
der Bandmitte, bei gleichem 1, bzw. 1y ist der in der Raumladungszone
generierte Sperrstrom um eine Zehnerpotenz geringer.

Die Energieniveaus der wichtigsten strahlungsinduzierten Zentren sind
in Abb. 2.1.13 dargestellt. Als Generationszentrum wirkt hier das Niveau
der Mehrfach-Leerstelle bei -0.43V, das am ndchsten zur Bandmitte liegt.
Strahlungsinduzierten Zentren fiihren zu einem im Vergleich zu Platin et-
was hoheren Sperrstrom, er ist aber deutlich niedriger als bei Gold.

Leitungsband F L Ll d LT L
- 0.24eV -0.17eV

-0.43eV
+0.36eV

+0.19eV

Valenzbard & &¥ % WY RLARNA

Vv ov covv
Abb. 2.1.13 Energieniveaus der wichtigsten strahlungsinduzierten Zentren

Fur hohe Injektion gilt

nxp n-p>>n’ (2.1.42)
was beispielsweise in den von Ladungstrégern iberschwemmten Mittelge-
bieten bipolarer Bauelemente der Fall ist. Hier vereinfacht sich (2.1.37) zu
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\ . n
R=—P— baw. R=— 1 — (2.1.43)
Tno +Tpo Tno + Tpo
und man kann als Hochinjektionslebensdauer angeben

wobei t,, und Tty mit den Einfangkoeffizienten (2.1.38) verkntpft sind.
Bei groReren Abweichungen zwischen Elektronen- und Léchereinfangko-
effizient in (2.1.38) wird also der kleinere von beiden die Trégerlebens-
dauer bestimmen.

Shockley-Read-Hall Statistik fir mehrere unabhangige Zentren in der
Bandlucke

Bei Gold musste exakter Weise schon mit 2 gekoppelten Niveaus in der
Bandlicke gerechnet werden, siehe Abb. 2.1.12.

Im Fall der Bestrahlung dagegen erzeugen wir drei unabhé&ngige Zentren
mit verschiedenen Niveaus in der Bandlicke, siehe Abb. 2.1.13, und es
sind eine Reihe von Ubergéngen zu beachten. Es ist weiterhin zu unter-
scheiden, ob die betreffende Storstelle Donator- oder Akzeptorcharakter
hat.

Akzeptorcharakter: Die Storstelle wird zwischen neutralem Zustand und
negativ geladenem Zustand umgeladen. Solchen Charakter weist das Gold-
Niveau bei Ec - 0,54eV auf.

Donatorcharakter: Die Storstelle wird zwischen dem neutralen Zustand
und dem positiven Zustand umgeladen.
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Abb. 2.1.14 Rekombination und Generation iber mehrere unabhéngige Storstel-
len. Aus [Sie03]
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Zunéchst sei ein Niveau mit Akzeptorcharakter betrachtet. Nt sei die Dich-
te der Storstellen, N'1 sei die Dichte der negativ geladenen Stérstellen. Es
sind alle in Abb. 2.1.14 gezeigten Ubergange zu beachten. Erster Uber-
gang: Ein Loch wird von der Storstelle ins Valenzband emittiert, die Stor-
stelle wird damit einfach negativ geladen. Dieser Ubergang ist abhéngig
von der Locher-Emissionsrate e, und der Zahl der Dichte neutraler Stor-
stellen (Nt — N1"). Die Emission eines Ladungstrégers ist jeweils unabhén-
gig von der Zahl freier Ladungstrager. Der Einfang eines Ladungstragers
ist dagegen stets abhangig von der Konzentration freier Ladungstrager, al-
SO von cyn bzw. cyp.

Fur die Anderung der Dichte negativ geladener Storstellen kann so die
Gleichung formuliert werden [Sie03]:

dN;
dt

Die vier Terme auf der rechten Seite dieser Gleichung beschreiben in ihrer
Reihenfolge die thermische Emission von Ldchern ins Valenzband, die
thermische Emission von Elektronen ins Leitungsband, den Einfang von
Lochern aus dem Valenzband, schlieflich den Einfang von Elektronen aus
dem Leitungsband.

Entsprechend gilt fir ein Niveau mit Donatorcharakter:

—e,(N; =Ny )J—e,N; —c, pNr +¢,n(N; —N7 ) (2.1.45)

dN
dt

Fur die Unterscheidung, ob ein Zentrum Akzeptor- oder Donatorcharakter
hat, ist also seine Position in der Bandliicke nicht bestimmend, sondern
welcher Umladevorgang der kennzeichnende ist. Beispielsweise liegt das
dominierende Gold-Niveau knapp Uber der Bandmitte, hat aber Akzeptor-
charakter. Das K-Zentrum COVYV (siehe Abb. 2.1.13) hat Donatorcharak-
ter, obwohl es in der unteren Bandhalfte liegt. Manche Zentren kdnnen
mehrere Zusténde, darunter auch mehrfach geladene, einnehmen.

Bei den strahlungsinduzierten Zentren, bei denen es sich um drei unab-
héngige Zentren handelt, kommt man mit einem vereinfachten Modell
nicht mehr aus. Es missen die Ratengleichungen verwendet werden. Ins-
besondere kann es auch sein, dass bei Schaltvorgédngen ein Ladungszu-
stand eines Zentrums noch merkliche Zeit erhalten bleibt, bevor er den La-
dungszustand einnimmt, der dem neuen Gleichgewicht entspricht.

Tiefe Storstellen spielen auch bei SiC eine Rolle, der Dotierstoff Bor
weist gleichzeitig den Charakter einer tiefen Stérstelle auf.

—e,(N; =N; )—e,N7 —c,n Ny +c,p(N; =N7 ) (2.1.46)
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StoBionisation

Bei Feldern ausreichender Hohe erhalten Elektronen und Locher so hohe
kinetische Energie, dass sie bei einem StoRprozess Elektronen aus dem
Valenzband ins Leitungsband beférdern kdnnen. Es entsteht durch StoR je
ein weiteres Elektron und ein weiteres Loch. Die Generation durch Stof3io-
nisation wird ausgedriickt durch die Generationsrate G,,, der Index bedeu-
tet Avalanche (Lawine), diese Generation ist fir den Lawinendurchbruch
verantwortlich

1/. .
Gavzan.n.vn+ap.p.vpza(Jn.anﬂp-ap) (2.1.47)

o, op sind die lonisationskoeffizienten oder lonisationsraten: Die Anzahl
der Elektron-Loch-Paare, die von einem Primaérteilchen auf einer Einheits-
lange durch StoRionisation erzeugt werden. Die lonisationsraten sind stark
feldabhangig, sie werden zumeist in exponentieller Form angegeben

by o
E (2.1.48)

Qpp=8,,€
Fur Silizium wurden der Bestimmung der lonisierungsraten viele For-
schungsarbeiten gewidmet. Die Ergebnisse weisen eine recht starke Streu-
ung auf, was aulBer der Fehlersensitivitat der Bestimmungsverfahren mog-
licherweise auf das verwendete Silizium unddie z.T. verschiedenen
Feldstérkebereiche zuriick geht, in denen die Messungen vorgenommen
wurden. Fur den Spannungsbereich oberhalb 100 V haben sich folgende
von Schlangenotto vorgeschlagenen Feld- und Temperaturabhangigkeiten
bewéhrt:

~ 1,4610°+1100(T -300K)

a, =11-10° e |E| emt (2.1.49)
~2,210°-+1100(T -300K)
a, =21-10° e g cm (2.1.50)

Diese Formeln ergaben sich unter Anlehnung an Ergebnisse von Oga-
wa [Oga66] durch Berticksichtigung vieler tberwiegend in friheren AEG
Labors aufgenommener Messkurven der Durchbruchspannungen von Thy-
ristoren und Dioden, die aus sehr homogenem neutronen-dotiertem Silizi-
um hergestellt waren. Im Bereich hoher Feldstarken — d.h. bei auf 100V
bis 600V ausgelegten Bauelementen — wurden auch Arbeiten von [Lee64],
[Ove70], [Sze66] beriicksichtigt.
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Die lonisationsraten fiir Elektronen sind hoher als die fiir Locher, die loni-
sationsraten nach Schlangenotto sind fiir 300K in Abbildung 2.1.15 darge-
stellt.

Shields [Shi59] und Fulop [Ful67] fassten die beiden unterschiedlichen
lonisationsraten zu einer effektiven lonisationsrate zusammen und wahlten
einen Potenzansatz

e (E)=C-[E(w)|’ (2.1.51)

mit C’ = 1,810%cm°V". Dieser Ansatz wurde von Singh und Baliga
[Sin93] erweitert zu einer temperaturabhéngigen Darstellung

2y (E)=C-[E(wW)[ mit
(2.1.52)

T

_ _o8 —16,22-m _ T
C=210"-¢ und b=58+12-——
300K

1,0E+04 + :

]

-

1,0E+03 - - -

1,0E+02 +

lonisierungsrate [cm'

1,0E+01 +

1,0E+00

0

E [kV/cm]

Abb. 2.1.15 lonisationsraten nach Schlangenotto sowie effektive lonisationsrate
nach Fulop und Shields

Fur T = 300K ist dies ebenfalls in Abbildung 2.1.15 dargestellt. Man sieht,
dass die effektiven lonisationsraten im wichtigen Bereich von 150kV bis
300kV zwischen denen der Elektronen und Ldcher liegen. Der Vorteil des
Potenzansatzes nach (2.1.51) oder (2.1.52) ist, dass man damit noch weit-
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gehend analytisch rechnen kann und z. B. noch fur einige Falle eine analy-
tische Losung der Poisson-Gleichung maglich ist. Die errechneten Lésun-
gen stimmen mit der Praxis gut Uberein.

Die Formulierung der lonisierungsraten in der Art von (2.1.48) werden
in Bauelement-Simulatoren verwendet, wobei sich der Ansatz von Schlan-
genotto bewahrt hat. Bei der im Folgenden detaillierten Behandlung der
Bauelemente soll in dieser Arbeit der Ansatz (2.1.51) bzw. (2.1.52) ein-
heitlich verwendet werden. Denn damit sind mit StoRionisation, Lawinen-
durchbruch und Sperrfahigkeit verbundene Fragestellungen noch am weit-
testgehendsten analytisch und nachvollziehbar zu behandeln, wahrend man
bei einem Ansatz nach Art (2.1.48) auf numerische Losungen angewiesen
ist.

Grundgleichungen der Halbleiter-Bauelemente
Aus der Maxwell-Gleichung
div D=p (2.1.53)

- die Quellen der elektrischen Verschiebung sind die Ladungen — erhalt
man mit D = &q - &, - E sowie mit der Ladung

p=q-(p-n +N_, —-N,) (2.1.54)

und bei einem isotropen (richtungsunabhéngigen) e, die Poisson-
Gleichung:

divE=—3—(p-n +N_ -N,) (2.1.55)

&yt &
in eindimensionaler Darstellung

dE_ g
dx &,-¢

(p-n +N,. =N, )

r

Dazu kommen die Transportgleichungen: Der Strom jeder Ladungstrager-
sorte setzt sich zusammen aus Feldstrom und Diffusionsstrom, der Ge-
samtstrom ist gleich ihrer Summe. In eindimensionaler Darstellung wurden
die Transportgleichungen bereits mit Gleichungen (2.1.26) und (2.1.27)
angegeben, in dreidimensionaler Formulierung lauten sie:
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=04, n-E+q-D,-grad n (2.1.56)
Jp=0d-s,-p-E-q-D,-grad p (2.1.57)
i=0+1, (2.1.58)

Die Kontinuitatsgleichungen driicken aus, dass die zeitliche Anderung der
Konzentration einer Ladungstragersorte zustande kommt durch Rekombi-
nation, Generation sowie durch Zu- und AbflieRen des Stroms:

on 1, -

—-— =R -G, —=div
=R Cg i (2.1.59)
d 1, -

_Eszp—Gp+ad|v i (2.1.60)

Die Terme div j, bzw. div j, stehen fir die Bilanz aus in das Volumenele-
ment hineinflieRendem und herausflieRendem Strom aus Elektronen bzw.
Lochern.

Diese sechs Gleichungen (2.1.55) bis (2.1.60) bezeichnet man als die
Grundgleichungen: Sie ermdéglichen die Bestimmung der Unbekannten n,
P, jn, Jpr J, E. Mit diesen sechs Gleichungen kénnen unter gegebenen Rand-
bedingungen und bei bekanntem Generations- bzw. Rekombinationsme-
chanismus die innerelektronischen VVorgange berechnet werden. Eine ana-
Iytische Losung ist nur flir Sonderfélle unter Berucksichtigung von
Né&herungen mdglich. Bauelement-Simulatoren benutzen die Grundglei-
chungen.

Erweiterte Grundgleichungen

Missen, wie bei der Shockley-Read-Hall Statistik behandelt, geladene
Zentren in der Bandmitte berticksichtigt werden, so muss man die Grund-
gleichungen erweitern. Die ionisierten Storstellen miissen als zusatzliche
Ladungen in der Poisson-Gleichung bericksichtigt werden [Sie03]:

divE = g (p-n+Ng. =N _+N7-N;) (2.1.61)
&y

Ebenfalls sind die Kontinuitatsgleichungen zu erweitern. Fir die Storstel-
len mit Akzeptorcharakter [Sie03]:
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%—div Tn =Gn —Rn +Z[enAN'|? —Cna n(NT - N'F)]

§+div j,=G,-R, +Z[epA(NT - N{)—cpA P NT’]

W, —W, J (2.1.62)

B

€na = Xna Cpa Ny eXF{

€= 7o C nexp(wi_WTJ
PA pA Cpa I KeT

Fir die eine Storstellen mit Donatorcharakter:

a

%-f-%div_jp =G, -R, +Z[epDNT*D ~Cpp p(NTD —NT*D)]

@—%div_jn =G, -R, +Z[enD(NTD - N;D)_CnD n N'FD]

(2.1.63)
eD:ZDCD”-EXP(MJ
n n n 1
kgT
W, —W.
€,0 = Zop Cpp N exp(—'k TTDJ
B

Neutralitat

Ebenfalls aus den Maxwell-Gleichungen kann der Satz von der Erhaltung
der Ladung Gibernommen werden:

. [~ dD .= dp
dlv[j + dtJ div j+ ot 0 (2.1.64)
Der Satz der Erhaltung der Ladung (der oft bei den Grundgleichungen
nicht behandelt wird, aber zu ihnen zu rechnen ist) hat Bedeutung fir die
elektronischen Vorgange.

Es sei An eine Abweichung von der Neutralitat. Zur Zeit t, wird eine E-
lektronendichte no um An erhéht. An sei homogen und 6rtlich konstant. Die
resultierende Raumladung p =-q " An ist ortsunabhdngig. Dann folgt aus
(2.1.64)

dp -
— = —div 2.1.65
o ] ( )
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und mit (2.1.18)

?j'Lt) —q - u, - N, - divE (2.1.66)
und weiter mit der Poisson-Gleichung (2.1.55):
do _ Q- 4, N
&t z-e P (2.1.67)
Diese Gleichung hat die Lésung
p(t)=—-q-An-e ¥ (2.1.68)
mit der Relaxationszeit t:
Ty =2 2.1.69
rel Q'ﬂn'no ( )

Mit beispielsweise ny = 10°cm™ ergibt sich 1, = 5°10™%s. Die Stérung der
Neutralitat klingt also sehr schnell ab. Im Gegensatz dazu laufen VVorgan-
ge, die von der Tragerlebensdauer geprégt sind — das sind Schaltvorgange
in bipolaren Bauelementen — sehr viel langsamer ab. Bei den Tragerle-
bensdauern in Silizium liegt im Bereich von 10 bei mit hoher Dichte von
Rekombinationszentren versehenen Bauelementen bis zu 10™*s im hochrei-
nen Silizium.

Geht man davon aus, die Abweichung von der Neutralitat sei lokal, so
lasst sich analog eine L&nge angeben, mit der die Stérung abklingt:

_ D, 7y = [ PoifoEr (2.1.70)

Fur Lpp, die Debye-L&nge, erhdlt man mit der Einstein-Beziehung (2.1.25)
und mit 1 = 510™%s wie oben den Wert 1,310° cm bzw. 0,13pm. Loy ist
also ebenfalls um GroRenordnungen kleiner als die Diffusionslédngen der
Elektronen und Locher (L, L, > 20pm)

Wesentliche VVorgange in von Majoritatstragern bestimmten Bauelemen-
ten (z.B. MOSFETS) spielen sich daher mit Zeitkonstanten in der GroRen-
ordnung der Relaxationszeit und auf Strecken in GroRenordnung der De-
bye-Ldnge ab. In biopolaren Bauelementen treten bei Schaltvorgangen
Zeitkonstanten in der GréfRenordung der Tragerlebensdauer auf.
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2.2 pn-Uberginge

Der stromlose pn-Ubergang

pn-Ubergéange sind das Grundelement oder zumindest ein Grundelement
aller Leistungsbauelemente, wenn man Schottky-Dioden ausnimmt.

Durchlassrichtung 11
+ -
O_ gebiet ®—r 4—6 g_ebiet _O
Sperrrichtung U=
— +
O_ pG._ebiet 4—® @_’ g:abiet _O

Abb. 2.2.1 pn-Ubergang in Durchlass- und Sperr-Richtung

Der Gleichrichtereffekt ist anhand von Abb. 2.2.1 qualitativ einfach zu
verstehen. Ist das p-Gebiet gegeniiber dem n-Gebiet positiv gepolt, so
werden die Locher im p-Gebiet und die Elektronen im n-Gebiet durch das
Feld zur pn-Grenze getrieben, so dass die Leitfahigkeit dort verbessert
wird. Der Stromfluss ist erleichtert, es liegt Durchlasspolung vor. Ist die
Spannung am p-Gebiet dagegen negativ gegenuiber der am n-Gebiet, so
werden beide Majoritétstrager vom pn-Ubergang abgezogen, und es ent-
steht dort eine sehr schlecht leitende Schicht: Der pn-Ubergang ist in
Sperr-Richtung gepolt.

p-GebiDet _ n - Gebiet .
©°0 OO e &

Anode © © © o O o | Kathode
O G@@%Q ®® © ® o
© 000 |e® ® &
Sperrschicht

Abb. 2.2.2 Stromloser pn-Ubergang
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Im p-Gebiet sind die Locher freie Ladungstrager, mit den negativ gelade-
nen Akzeptor-Rimpfen besteht Neutralitat. Dies ist in Abb. 2.2.2 links
dargestellt, schematisch gezeichnet ist hier nicht das Kristallgitter, sondern
nur die Akzeptoren und Donatoren. Im p-Gebiet ist mit jedem Akzeptor
ein Loch als freier Ladungstrager verbunden, am Ubergang zum n-Gebiet
besteht ein sehr steiler Gradient dp/dx. Der Konzentrationsgradient fihrt
zu einem Diffusionsstrom ins n-Gebiet. Eine Raumladung aus negativ ge-
ladenen Akzeptoren bleibt bestehen. Aus dem n-Gebiet diffundieren glei-
chermallen Elektronen ins p-Gebiet, eine positive Raumladung bleibt.
Zwischen den Raumladungen besteht wieder ein elektrisches Feld, das die
Ladungstréger in die entgegen gesetzte Richtung treibt.

Zur Beschreibung dieses Vorgangs sind die Transportgleichungen ge-
eignet, sie wurden bereits mit Gleichungen (2.1.56, 2.1.57) angegeben und
lauten in 1-dimensionaler Formulierung

. dp

Jp:q';up'p'E_q'Dp'dX (221)

j =q- .n.E+q.D d_n (222)
n Hn "k L

Fur den stromlosen pn-Ubergang gilt j, = j, = 0, daraus folgt jeweils, dass
der Diffusionsstrom gleich dem Feldstrom sein muss, es muss sich beim
stromlosen pn-Ubergang ein Feld aufbauen.

Abb. 2.2.3 gibt die Verhaltnisse am pn-Ubergang wieder.

a) Konzentration der negativ ionisierten Akzeptoren (links); Kon-
zentration der positiv geladenen Donatoren (rechts), die Akzeptor-
konzentration ist mit 2-10"°cm™ etwas hoher als die Donatorkon-
zentration vom 1°10"cm™ gewihlt. Ebenfalls eingezeichnet sind
die Konzentrationen freier Lécher p und freier Elektronen n. Wei-
ter weg vom pn-Ubergang gilt p=Na und n=Np". Am pn-
Ubergang hat sich eine Verarmungszone gebildet.

b) Verbliebene effektive Raumladung an negativen Ladungen und
positiven Ladungen. In der Verarmungszone verbleiben die nega-
tiv geladenen Akzeptorrumpfe und positiv geladenen Donator-
rimpfe. Sie bilden die Raumladungszone.

c) Elektrisches Feld. Die Eindringtiefe in das p-Gebiet sei Xp, in das
n-Gebiet x,, der pn-Ubergang sei an der Stelle x = 0. Integration
der Poisson-Gleichung ergibt fur die p-Seite
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du
——=E(X)=- g -NA-(x—xp)
dx & - & (2.2.3)
flr x, <x<0
Fir die n-Seite ergibt sich
du
- =) =———Np (%, —X)
dx & & (2.2.4)
fur 0 <x <X,
N,\'
p /;1 4 a) freie Ladungstrager
J
i | i
E /e | ._
A ~~<}-abrupte Naherung
:‘ -
: - b) Raumladung
N ! X
S @
e
. - c) elektrisches Feld
\ E(x);
U i
% §T~in d) Potentialverlauf
i 0 : X
s Wiy, |
f “!(..; ll[/;’/j(// #
$ s o e) Binderschema
S '
:n; q U[)
‘ .",/"'/:'/ o Wu

Abb. 2.2.3 Der stromlose pn-Ubergang
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d)

Aus der Stetigkeit an der Stelle x = 0 folgt
N, - X, =—Np X, (2.2.5)

Potentialverlauf. Nochmalige Integration der Poisson-Gleichung
fihrt auf

U(x) q N -(x=x, F+U

T 2.g,¢ P (2.2.6)
fr x, <x <0
q 2
U(x)=- “Np -(X=X%,) +U
) 2-5y-6, © (=, +U, (2.2.7)
fur0<x<x,

Das Potential hat also einen parabolischen Verlauf in den Uber-
gangsgebieten.

Die Eindringtiefen x, und x, kdnnen nun bestimmt werden. Dazu
benutzt man wieder die Stetigkeit des Potentials an der Stelle x =0
und subtrahiert (2.2.6) von (2.2.7), man erhalt

U =Uy =gt (o e N, ?) (228)

Fur die Potentialdifferenz zwischen n-Gebiet und p-Gebiet Up =
U,-U, folgt daraus unter Benutzung von (2.2.5)

2
q 2, Nbp 2
Ug=—"— | Np-X,"+ X, 2.2,
° 2-5y & [ ° N A J (229)
aufgeldst nach g
« - Up-2-6-6 1

" a-No (1, Np (2.2.10)

NA

Analog kann die Eindringtiefe x, berechnet werden. Fir das Bei-
spiel Na = 2°10"cm™, Np = 1-10"cm™ ergibt sich

Xp = 0,7pm, X, = - 0,35um.

Die Raumladungszone des neutralen pn-Ubergangs hat also nur
geringe Ausdehnung, der groite Teil der jeweiligen Gebiete bleibt
neutral.

Banderschema am p-Ubergang

Uber den pn-Ubergang hinweg gilt W = konstant. Die Fermi-
Energien wurden schon in Gleichung (2.1.12) und (2.1.13) ange-
geben. Mit Division durch g koénnen die Energien in Fermi-
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Potentiale umgewandelt werden. Die Fermi-Potentiale sind defi-
niert mit

We -W,

Pen™ _T'

=W

im n-Gebiet (2.2.11)

P =" im p-Gebiet (2.2.12)

Aus der Konstanz des Fermi-Niveaus folgt, dass die Fermi-Poten-
tiale zu addieren sind:

(2.2.13)

Up :‘(P En +‘¢ Fo

Diese Addition fiihrt unter Benutzung Wg-W; flr das jeweilige Ge-
biet aus (2.1.12) und (2.1.13) auf

k-T ‘n
Up =——In| 2] (2.2.14)
q n,
und mit p ~ Na sowie n =~ Np
k-T . N,-N
Up = ] -In Aniz = (2.2.15)
Obiges Beispiel: Si, T = 300K, Na = 2-10%cm™, Np = 1-10%cm’:

Up =0,61V

In der Praxis sind pn-Ubergange fast immer unsymmetrisch. In Abb. 2.2.4
ist Np konstant gehalten bei Np = 1'10*cm™, was der Grunddotierung ei-
nes 1000V Bauelements entspricht. Na wird variiert. Up ist berechnet nach
(2.2.15). Bei Erhdhung von N von 110*cm™ auf 1:10%cm™ steigt Up von
0,48V auf 0,83V.

Aufgrund des stark temperaturabhangigen n;2 sinkt Up mit der Tempera-
tur. Damit kann bereits ein Anwendungsbeispiel fir den pn-Ubergang be-
handelt werden: Er ist als Temperatursensor geeignet. Die Durchlass-
Spannung einer Diode bei kleinen Strémen (ca. 10A/cm?) liegt im Bereich
der Diffusionsspannung, sie sinkt daher immer mit zunehmender Tempera-
tur. Zur Bestimmung der Temperatur muss der Messstrom so klein gewahit
werden, dass Erwdrmung durch ihn vernachléassigt werden kann; man
wahlt meist eine Stromdichte im Bereich von 100mA/cm? oder darunter.
Abbildung 2.2.5 zeigt die Messung des Spannungsabfalls am pn-Ubergang
einer 20A Diode gemessen bei 50mA in Abhangigkeit von der Tempera-
tur. Hat man diese Kalibrierungskurve erstellt, so kann man in einem Zeit-
punkt, an dem die Diode weder mit Vorwartsstrom noch mit Sperrspan-
nung beaufschlagt ist, einen 50mA Messstrom einspeisen und anhand des
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Spannungsabfalls die Temperatur bestimmen. Anhand dieser Kurve wurde
die Sperrschicht-Temperatur der Diode bei einem Lastwechseltest verfolgt.
Auf Einzelheiten der Durchlass-Spannung wird spater noch ausflhrlich
eingegangen, bei sehr kleinen Stromdichten dominiert jedoch der Zusam-

menhan

0,00

g in Gleichung (2.2.15).

1l 1 1 1
sanl o uaul FETETTY BT ArTTTTT B A w T |
T T T T T

1,0E+14 1,0E+15 1,0E+16 1,0E+17 1,0E+18 1,0E+19 1,0E+20

N [em™®]

Abb. 2.2.4 Diffusionsspannung des einseitig abrupten pn-Ubergangs
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Abb. 2.2.5 Kalibrierung des pn-Ubergangs der Si-Diode DSEE55 (IXYS) zur
Temperaturmessung. Spannungsabfall am pn-Ubergang der 50A-Diode bei 50mA.

Aus
werden,

Gleichung (2.2.15) konnen Boltzmann-Beziehungen abgeleitet
die Aufschluss Uber die Minoritatstrager auf der jeweils anderen
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Seite des pn-Ubergangs geben, was z. B. in [Sze81] hergeleitet wird. Nach
Gleichung (2.1.7) gilt z.B. im n-Gebiet Np - p* = n;2, wird ni2 in Gleichung
(2.2.15) damit ersetzt und nach p* aufgeldst, so folgt

Up

P =N, e KT/ (2.2.16)

womit die Minoritatstrager p* im an das mit N dotierte p-Gebitet sich
anschlieenden n-Gebiet gegeben sind. Ebenso folgt fir die Minoritéts-
tager n* im p-Gebiet

Up

T kT /g (2.2.17)

n“=Np-e

Diese Boltzmann-Beziehungen kénnen auch aus den Transportgleichungen
(2.2.1) und (2.2.2) abgeleitet werden. Sie werden bei der Behandlung des
von Vorwdrtsstrom durchflossenen pn-Ubergangs benétigt.

In der Anwendung spielt oft die Kapazitit der Raumladungszone eines
pn-Ubergangs eine wichtige Rolle. Fir den Fall des unbelasteten pn-
Ubergangs kann sie bereits abgeleitet werden. In den meisten Féllen in
Leistungshauelementen liegen pn-Ubergénge vor, bei denen die eine Seite
sehr viel hoher dotiert ist als die andere. Fur den einseitig abrupten pn-
Ubergang mit Na >> Np kann (2.2.10) vereinfacht werden zu

Up-2:-5 &
Xn=,——— 2.2.1

" q-Np ( )
und fiir x, wirde eine vernachlassigbar geringe Eindringtiefe folgen. Aber
bei dieser Betrachtung sind die Diffusionsstrome vernachléssigt worden.
Bei hohem Konzentrationsgefdlle Na >> Np folgt eine Diffusion der L6-
cher in die n-Zone, es wird sich keine an Lochern verarmte Zone in der p-
Schicht einstellen, vielmehr werden in einem Teil der n-Zone die Ldcher

tiberwiegen.
Fur die Sperrschichtkapazitat des unbelasteten pn-Ubergangs ergibt sich

mit (2.2.18)
A &g & -q-N
Ci=¢gp, -—=A- |2 1 D 2.2.1
e =AY (2219)

Die Diffusion der Minoritatstrager kann mit einem Korrekturterm fur x, er-
fasst werden und es wird
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C —A. & -q-Np
]
2'(UD_2_k-TJ (2.2.20)
g

Diese Betrachtung gilt fiir den abrupten pn-Ubergang und ist verwendbar,
sofern nicht ein zu flacher Gradient des Profils am pn-Ubergang vorliegt.
Bei einem sehr flachen Gradienten am Ubergang dringt die Raumladungs-
zone in beide Gebiete ein. Ausfiihrungen dazu finden sich in [Sze81].

In den meisten Fallen werden pn-Ubergénge mit Diffusion hergestellt.
Darauf wird spéter (Kapitel 2.3) noch eingegangen. Ein Gaussformiges
Diffusionsprofil zeigt Abb. 2.2.6. Der Grunddotierung Np ist ein Diffusi-
onsprofil von Akzeptoren N mit der Konzentration von 1:10*¥cm™ an der
Oberflache tberlagert. Beim Zusammentreffen am pn-Ubergang bildet
sich eine Zone, in der Donatoren und Akzeptoren sich kompensieren, d. h.
die Netto-Dotierung | Np — Na| kleiner als die Grunddotierung wird. Im n-
Gebiet bildet sich die Raumladungszone aus, die Konzentration freier E-
lektronen ist um die Weite der Raumladungszone verschoben, siehe Abb.
2.2.6. Im p-Gebiet bildet sich eine Gegenladung. Aufgrund der Diffusion
von Lochern kann die Ldcherkonzentration p (in Abb. 2.2.6 nicht einge-
zeichnet) am Ubergang gréRer sein als die Nettodotierung und die Raum-
ladungszone ins n-Gebiet verschoben sein. Anders sind die Verhaltnisse
bei sehr flachen Gradienten des Profils, dann dringt die Raumladungszone
in beide Gebiete ein.

1E+18

1E+17 1

1E+1E A

1E+15 o

Ma, Mo, n[cm "3]

1E+14

1E+13 1

1E+12

0

Abb. . 2.2.6 Diffundierter pn-Ubergang
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Im Diffusionsprofil selbst existiert ein Gradient dp/dx, der nach Stromglei-
chung fiir Lécher (2.1.57) zu einem elektrischen Feld fiihrt:
d

q-,up-p-Ezq-Dp-d—z (2.2.21)
Allerdings sind die Felder in diffundierten Gebieten vergleichsweise ge-
ring. Bei der Berechnung der Schleusenspannung treffen am pn-Ubergang
niedriger dotierte Gebiete aufeinander, was nach (2.2.12) die Diffusions-
spannung Up reduziert. Es kommen nun aber Anteile aus dem diffundier-
ten Gebiet dazu. Beziehung (2.1.12) ist mit Na als Konzentration am der
Oberflache immer noch verwendbar.

Strom-Spannungs-Kennlinie des pn-Ubergangs

Nach der klassischen Theorie des pn-Ubergangs (zuerst hergeleitet von
Shockley) kann die Strom-Spannungs-Kennlinie des pn-Ubergangs ausge-
druckt werden mit

au
i=1s -[e kT —1J (2.2.22)
dabei ist js der Sattigungssperrstrom
D D
- 2 p n
Js=q-n - + (2.2.23)
) ' (Lp.ND Ln-NJ

Gleichung (2.2.22) wird auch als die Strom-Spannungs-Kennlinie der idea-
len Diode bezeichnet. Sie ist fir den Durchlass- wie auch fiir den Sperrfall
gultig. Sie beschreibt fir den Durchlassfall einen mit der Spannung expo-
nentiell ansteigenden Strom, im Sperrfall einen sich schnell einem Grenz-
wert js annahernden Sperrstrom. Sie ist in Abb. 2.2.7 dargestellt.

Diese Kennliniengleichung kann abgeleitet werden aus den Boltzmann-
Gleichungen (2.1.16, 2.1.17) bei Annahme einer sich bei Durchlasspolung
verengenden und bei Sperrpolung verbreiternden Raumladungszone (siehe
Abb. 2.2.1). Durch die Raumladungszone diffundieren die Ladungstrager
aus dem Gebiet entgegengesetzter Polaritdt. Rekombination in der Raum-
ladungszone wird vernachldssigt. An den Randern der Raumladungszone
ist E = 0, der Strom ist reiner Diffusionsstrom und wird getragen durch die
Minoritatstrager im jeweiligen Gebiet:

Locher diffundieren aus dem p-Gebiet ins n-Gebiet. Im n-Gebiet ist L,
die Diffusionslange der Minoritatstréger, der Locher

L, =,/D, 7, (2.2.24)
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Abb. 2.2.7 Ideale Kennlinie eines pn-Ubergangs nach der klassischen Diodenglei-
chung. Temperatur 25°C.

Entsprechend diffundieren Elektronen aus dem n-Gebiet ins p-Gebiet. L,
ist die Diffusionslange der Elektronen im n-Gebiet:

L =./D (2.2.25)

n 7

n n

Der Sattigungssperrstrom js lasst sich mit den bereits behandelten Parame-
tern berechnen. Angenommen sei ein pn-Ubergang in Si mit

Na=110%cm?3, Np =1 10%m?, T = 300K
L, =L, =50um, D, = 30cm?/s, D, = 12cm?/s:

Dafiir ergibt sich: js = 9,6- 10 A/cm?

js ist dominiert durch n2 Fir die fir Leistungsbauelemente verwendeten
Halbleiter-Materialien ist js in Abb. 2.2.8 angegeben.

Abb. 2.2.7 ist in sehr kleinem Stom-Spannungs-Masstab dargestellt. Die
Kennlinien nach Gleichung (2.2.22) und (2.2.23) sind im hoéheren Mafstab
von 5A/cm?2 fir verschiedene Halbleiter-Materialien in Abb. 2.2.8 gezeigt.
Den Spannungsabfall bei einem Strom von 10A/cm? kann man als Schleu-
senspannung Us bezeichnen. Fur das gewdhlte Beispiel aus Si erhélt man
bei Umstellen von Gleichung (2.2.22)

U, :k'_T|n[_l+1J ~ 0,025V In 10" = 0,66V
a (i
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Dieses Ergebnis liegt ganz in der N&he der nach Gleichung (2.2.14) be-
rechneten Diffusionsspannung. Zur Berechnung der Diffusionsspannung
ist dieses Vorgehen aber nur bedingt geeignet, da die Abhangigkeit von
der Dotierung auf beiden Seiten nicht wiedergegeben wird. Gleichung
(2.2.14) ist besser geeignet. Die hier gewdhlte Darstellung kann uns einen
Uberblick tiber die Materialien geben.

- Ge Si GaAs 4H SiC
[ js [Afem?] : |
— | Ge 3,8E-04
E15 T si 9,6E-11
< | GaAs 6,0E-17
= 4H-SiC  2,4E-46
& i e s
5 | S B0 1
0 ) ) J
-3 -2 -1 0 1 2 3
U V]

Abb. 2.2.8: Schleusenspannung des pn-Ubergangs fiir verschiedene Halbleiterma-
terialien bei 300K

Fiir Ge wurde in Abb. 2.2.8 mit n; = 2:10* bei Raumtemperatur gerechnet.
Dy/L, und Dy/L, wurden um den Faktor 2 groBer angenommen als fur Si.
Ge zeichnet sich durch eine sehr niedrige Schleusenspannung von U =
0,26V aus. Allerdings wird der Vorteil durch einen héheren Sperrstrom er-
kauft. Schon bei 100°C wird js so groR, dass der Sperrstrom eine kaum be-
herrschbare Erwarmung bewirken wiirde.

Fir GaAs wurde fir 300K von n; = 110°cm™ ausgegangen, fiir 4H-SiC
von n; = 110°%cm™. D,/L, und Dy/L, wurden um den Faktor 5 Kleiner an-
genommen als fur Si. Fur SiC ist zu bertcksichtigen, dass die Werte fiir n;
in der Literatur sich zwischen 510°cm™ und 410®%m™ bewegen, js in der
Tabelle in Abb. 2.2.8 kann also nur als ein Wert fiir die GréRenordnung
verwendet werden. Es liefert aber eine Schleusenspannung im Bereich von
2,8V, was mit Literaturwerten zur Schleusenspannung ubereinstimmt.

Das in Abb. 2.2.8 dargestellte Ergebnis wird dominiert von der Grolie
n2 des jeweiligen Halbleitermaterials. Die am pn-Ubergang auftretende
Schleusenspannung nimmt etwa linear mit steigendem Bandabstand zu.
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Abb. 2.2.8 gibt uns somit eine Ubersicht tiber die beim jeweiligen Halblei-
termaterial zu erwartende Schleusenspannung.

Diese Schleusenspannung ist fir die Anwendung ein Nachteil, da sie
stets zu Verlusten flhrt. Bei einem Halbleiter hoher Bandliicke wird man
darum ein Bauelement bevorzugen, wo diese nicht oder nur in reduzierter
Form in der Kennlinie auftritt, wie das bei unipolaren Bauelementen
(Feldeffekt-Transistoren, Schottky-Dioden) der Fall ist.

Fir den in der Praxis fast immer auftretenden unsymmetrischen pn-
Ubergang lasst sich fiir Na >> Np Gleichung (2.1.19) vereinfachen zu

e
js=a-n"- (2.2.26)

L, Np
Die Eigenschaften der niedrig dotierten Zone dominieren den Wert von j.
Allerdings zeigen reale pn-Ubergéinge eine deutliche Abweichung von
der idealen Kennlinie, denn die Rekombination in der Raumladungszone
wurde vernachlassigt. Selbst bei kleinen Stromdichten, bei denen ein
ohm’scher Spannungsabfall noch vernachldssigt werden kann, kann
(2.2.22) in vielen Fallen besser ausgedriickt werden mit

ay_
jzk'&“T—q (2.2.27)

wobei n zwischen 1 und 2 liegt.

Vor allem bertcksichtigte die ideale Diodengleichung keinen Span-
nungsabfall im niedrig dotierten Gebiet. Der Spannungsabfall in Durch-
lassrichtung setzt sich bei einer realen Diode zusammen aus

Ue = Us + Ugiift

wobei Uy der Spannungsabfall Gber das niedrig dotierte Mittelgebiet ist.
Darauf wird in Kap. 3.1 anhand Leistungsdioden noch genauer eingegan-
gen.

Bei der Angabe der Schleusenspannung in Datenbiichern von Halblei-
terherstellern wird in der Regel nicht von einer physiknahen Darstellung
ausgegangen, sondern die Schleusenspannung — definiert bei hoher Be-
triebstemperatur — wird durch Anndherung der gemessenen Kennlinie
durch eine Ersatzgerade ermittelt, und es gilt

Ur = Us + Ryirf I

Damit kénnen sich auch fir Si betrachtlich héhere Schleusenspannungen
ergeben, z. B. U; =0,8V..1V.

In der klassischen Diodengleichung (2.2.22) wird ebenfalls die Genera-
tion von Ladungstrdgern in der Raumladungszone vernachléssigt. Der
durch Generation an tiefen Stdrstellen erzeugte Sperrstrom jg .z Stellt in
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Halbleitern, mit Ausnahme von Ge, den Hauptanteil des Sperrstroms, denn
es gilt fur die Sperrstromdichte jr

JR=]Js +JrLz
In der Gleichung der Strom-Spannungs-Kennlinie des idealen Gleichrich-

ters ist auch kein Lawinendurchbruch vorgesehen. Darum geht es im fol-
genden Abschnitt.

Sperrverhalten des pn-Ubergangs

Bei Anlegen einer Spannung in Sperrrichtung weitet sich die Raumla-
dungszone aus. Fir einen unsymmetrischen abrupten pn-Ubergang ist dies
in Abb. 2.2.9 dargestellt. Als Ortsvariable wird jetzt w verwendet, was der
vertikalen Richtung in einem Bauelement entspricht. Die Gradienten des
elektrischen Felds dE/dw bleiben wie beim stromlosen pn-Ubergang be-
schrieben. Da w,Na = Wy Np gilt, ist die Eindringtiefe in das hoher dotierte
p-Gebiet im gewahlten Beispiel um vier Zehnerpotenzen geringer und da-
mit vernachlassigbar. In das niedrig dotierte Gebiet breitet sich die Raum-
ladungszone aus. In Abb. 2.2.9 ist angenommen, dass die Raumladungszo-
ne sich so weit wie notwendig ausbreiten kann. Der Spannung entspricht
die Flache unter der Kurve E(w).

Der Feldverlauf ist dreiecksformig, die Weite der Raumladungszone ist
analog (2.2.18) zu berechnen, wobei Up durch Up + UR ersetzt wird. Es er-

gibt sich
2.6-Up+Ug)  [2-¢-U
W U.)= D R/ R
riz (Ug) \/ I N \/q'ND (2.2.28)

da Ug bei einem Leistungshbauelement sehr viel grofer als die Diffusions-
spannung ist.

Die Sperrschichtkapazitét (2.2.20) wird damit zur spannungsabhangigen
Kapazitat

& & -q-Np

2-(UD—2-I(('1T+URJ (2.2.29)

Cj(UR):A'

wobei der Term k- T/q gegenuber den anderen Termen nicht mehr ins Ge-
wicht fallt und vernachlédssigt werden kann.



48 2 Halbleiterphysikalische Grundlagen

1,0E+19

1,0E+18 +
1,0E+17 L ———-

1,0E+16 £ - - —-

Dotierung [cm-3]

1,0E+15 L

1,0E+14 £ - - - -

1,0E+13 L
0

50 |

E [kV/cm]
3
o

N
a
=)

200 |

Abb. 2.2.9 Einseitig abrupter pn-Ubergang in Sperrrichtung

In der Raumladungszone kommt zu dem vorher behandelten durch Diffu-
sion hervorgerufenen Sperrstrom noch der Generationssperrstrom hinzu,
fur den

jrz =0 [ Gadw (2.2.30)

gilt. Da von einer Uber die Raumladungszone konstanten Generation aus-
gegangen werden kann, folgt mit der in (2.1.41) beschriebenen Generati-
ons-Tragerlebensdauer

Wriz - N

Jriz =0 (2.2.31)

sC

Der Sperrstrom besteht aus der Summe von Diffusions- und Generations-
sperrstrom, unter Benutzung von (2.2.26) kann er ausgedriickt werden mit



2.2 pn-Ubergange 49

2
P . _ n| Dp nl 2'(9'(UD+UR)
Jr - Js + JRLZ _q[ND T + 7 \/ q ND (2232)

p sC
Der Diffusionsanteil (erster Term) ist proportional n2, der Generationsan-
teil proportional n;, wenn das Rekombinationszentrum in der Mitte der
Bandlucke liegt. Welcher Anteil Uberwiegt, hangt vom verwendeten Halb-
leitermaterial und den Anwendungsbedingungen ab. In Ge Uberwiegt auf-
grund des hohen ni im relevanten Temperaturbereich der Diffusionsterm.
Bei Si spielt der Generationsterm eine groRe Rolle. Der Generationsterm
wird stark dominierend, wenn t, niedrig ist, d.h. wenn das Niveau des Re-
kombinationszentrums nahe der Mitte der Bandlucke liegt.

Bei Halbleitern mit hoherer Bandluicke sind die Generationsanteile do-
minierend.

Nun soll der wichtigste Generationsmechanismus, die StoRionisation,
behandelt werden. Fur einen rdumlich begrenzten Bereich ist der Multipli-
kationsfaktor M das Verhéltnis von ein- und austretendem Teilchenstrom:

M =@ (2.2.33)
Jein
Der Lawinendurchbruch tritt ein, wenn jeder in die Sperrschicht eintreten-
de Trager ein Tréagerpaar, dieses Trégerpaar wiederum zwei weitere Paare
usw. erzeugen. Fur M gilt

1

M=—" 2.2.34
T (2.2.34)

wobei @ das lonisationsintegral ist. Fir eine effektive lonisationsrate o
lautet das lonisationsintegral

O = Taeﬁ (E(w))dw (2.2.35)
0

wenn ® =1 wird, wird M zu unendlich.

Es soll im Folgenden die Sperrspannung eines einseitig abrupten pn-
Ubergangs in Si nach Abb. 2.2.9 berechnet werden. Der Ansatz von
Shields und Fulop (2.1.51) soll verwendet werden, weil sich damit eine
Reihe von Problemstellungen analytisch berechnen lassen. Die erzielten
Ergebnisse stimmen mit der Verwendung der eigentlich unterschiedlichen
lonisationsraten und Locher gut Gberein.

Einsetzen von (2.1.51) in (2.2.35) ergibt flr das lonisationsintegral
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®= [CEW) dw (2.2.36)
0
mit C’ = 1,810%cm°Vv™".
Der Feldverlauf E(w) in Abb. 2.2.9 ist dreiecksférmig. In dem Fall wird
er wiedergegeben durch die Gleichung

E(w) = a-No (W-wq,) Fir0O<w<weay (2.2.37)
&
Dieser Feldverlauf, eingesetzt in (2.2.36), fuhrt auf das lonisationsintegral
WrLz N 7
® = j —C'-[q—Dj (w—wg, ) dw (2.2.38)
&
0

Ausfiihrung der Integration und Benutzung des Kriteriums fir Lawinen-
durchbruch — das lonisationsintegral muss @ = 1 sein — fiihrt auf

LaNp )Y 1
O=CY 1—2| - Z(wg, ) =1 (2.2.39)
& 8
umgestellt nach wg_z ergibt sich
1 7
Wg 7 :[ijs (q NDJ ’ (2240)
C &

Damit erhadlt man die Weite der Raumladungszone beim Lawinendurch-
bruch. Fiir die in Abb. 2.2.9 gewdahlten Parameter ergibt sich eine Weite
von 146um. Die Feldstarke am Lawinendurchbruch Egp l&sst sich nun be-
rechnen, wenn dieses Ergebnis in die Gleichung (2.2.37) flr den Feldver-
lauf eingesetzt wird und die Gleichung fiir w = 0 geldst wird:

1 1
Epp=-3No :_(ijs .[q‘NDJS (2.2.41)
& C £

Fir das Beispiel in Abb. 2.2.9 liefert das eine kritische Feldstarke von 226
kV/cm. Auch die Sperrspannung lasst sich nun angeben mit

WrLz 1
Ugp =- IE(W)dWZ_E' Egp - Wiz
0

1 _3
_1.(2]4. 4-Np ) ¢
2 \C &

(2.2.42)
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Fir das gewahlte Beispiel fuhrt das zu einer Durchbruchspannung von
1652V.
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Ugp [V]
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100 ‘ ‘ ‘
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Abb. 2.2.10 Einseitig abrupter pn-Ubergang in Silizium mit dreiecksformigem
Feldverlauf. Sperrspannung, Weite der Raumladungszone (links). Feldstirke am
Lawinendurchbruch (rechts)

Die Ergebnisse fir Dotierungen der n-Zone zwischen 110%cm™ und
110%cm™ sind in Abb. 2.2.10 dargestellt. Fir eine Grunddotierung von
1'10%cm™ ergibt sich eine héchstmdgliche Sperrspannung von 294V, die
Weite der Raumladungszone ist dabei 19,5um. Fur eine Grunddotierung
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von 1'10%%cm™ erhélt man eine maximale Sperrspannung von 9291V, die
Weite der Raumladungszone ist dabei aber 1,095mm. Ein Leistungsbau-
element kann also auf sehr hohe Sperrspannungen ausgelegt werden, aller-
dings muss — bei dreiecksformigem Feldverlauf — eine sehr breite Zone fir
die Aufnahme des elektrischen Felds vorgesehen werden. Die kritische
Feldstarke am Durchbruch Egp steigt mit der Dotierung, wie in Abb.
2.2.10 rechts dargestellt ist. Eine niedrige Dotierung fuhrt zu einer niedri-
geren kritischen Feldstarke. Den Zusammenhang kann man sich veran-
schaulichen Uber den Mechanismus des Lawinendurchbruchs. Die Energie,
die ein im Feld beschleunigter Ladungstrdger aufnehmen kann, hangt ab
von der mittleren freien Weglénge. Bei hoherer Dotierung ist die Raumla-
dungszone und besonders das Gebiet hoher Feldstarke diinner, daher wird
das Integral in (2.2.35) erst bei einer gréReren Feldstarke gleich eins. Die
kritische Feldstarke nimmt zu.

Zu beachten ist, dass Uber Gleichung (2.2.37) die Form des elektrischen
Felds in die Berechnung von Durchbruchspannung und Durchbruchfeld-
starke eingegangen ist. Diese Betrachtung ist gultig fur dreiecksférmigen
Feldverlauf. Bei einem anderen, z.B. trapezformigen Feldverlauf, ist Glei-
chung (2.2.37) entsprechend zu &ndern, was dann zu anderen Ergebnissen
fihrt. Nichtbeachtung dieses Zusammenhangs (was selbst in Lehrbiichern
zu finden ist) wird zu betréchtlichen Fehlern in der Berechnung fihren.

Die lonisationsraten von Shields und Fulop liegen, wie schon in Kapitel
2.1 genannt, auch temperaturabhéngig vor:

2y (E) = CEW)’

T (2.1.52)

. o —16,22% ~
C'=2.10"-e b=58+12-——
300K

Damit kann die Weite der Raumladungszone, die kritische Feldstérke und
die Sperrspannung fir die in der Anwendung relevanten Temperaturen be-
rechnet werden. So folgt fur Egp bei in gleicher Weise durchgefiihrter L6-
sung des lonisationsintegrals

1 1
Eop = {%}“ .(ﬂ}bﬂ (2.2.43)
&
und fir Ugp folgt
2 1b
Usgo :i.(bﬁljb” (9-Np Jo (2.2.44)
2 C &

Fir 125°C (398K) erhélt man damit die Naherung
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Ugp =8,65-10% -N, " V] (2.2.45)

Den Temperaturverlauf der Sperrspannung nach (2.2.44) fiir zwei Beispie-
le zeigt Abb. 2.2.11. Bei dem hier behandelten dreiecksférmigen Feldver-
lauf veréndert sich die Sperrfahigkeit im betrachteten Bereich um 2,2V/K,
d. h. fiir das gewahlte Beispiel eines Bauelements mit Np = 1-10cm™ soll-
te die Sperrspannung beim Ubergang von Raumtemperatur auf obere Be-
triebstemperatur um 220V ansteigen. Das ist fur die Anwendung positiv.
Aber man muss beachten, dass bei tieferer Temperatur die Sperrspannung
entsprechend sinkt. Die Spezifikation der Bauelemente in den Datenblét-
tern der Hersteller erfolgt in der Regel bei Raumtemperatur, bei einer An-
wendung bei —25°C hétte man entsprechend auch 110V weniger Sperr-
spannung.
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Abb. 2.2.11 Temperaturabhéngigkeit der Sperrspannung eines pn-Ubergangs mit
dreiecksformigem Feldverlauf

Diese Berechnung gilt so allerdings nur flr dreiecksférmigen Feldverlauf.
Bei trapezférmigem Feldverlauf, wo sich die Raumladungszone nicht wei-
ter ausbreiten kann, erhdlt man einen Temperaturkoeffizient von etwa
1,3V/K. Siehe dazu auch Kapitel 3.1., Gleichung (3.1.16).
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Sperrfahigkeit bei Halbleiter-Materialien mit hoher Bandliicke

Mit zunehmender Bandliicke steigt die Energie, die aufgebracht werden
muss, um ein Elektron aus dem Valenzband ins Leitungsband zu befér-
dern. In der Literatur finden sich Angaben ber die kritische Feldstarke,
die in Tabelle 3 wiedergegeben sind.

Allerdings ist die kritische Feldstérke nicht eine Materialkonstante, son-
dern eine Funktion des Feldverlaufs und damit auch eine Funktion der Do-
tierung, die den Feldverlauf bestimmt. Fur Si wurde dies in Gleichung
(2.2.28) sowie in Abb. 2.2.10 angegeben. Fir Egp von Si finden sich in der
Literatur Angaben zwischen 300kV/cm und 100kV/cm, je nachdem wo der
jeweilige Autor den wichtigen Bereich gesehen hat. Ebenso finden sich flr
die Halbleiter htheren Bandabstands auseinandergehende Angaben.

Tabelle 3.: Kritische Feldstarke fiir Si und Halbleiter héheren Bandabstands

Eep

[V/em]
Si 210°
GaAs 410°
4H-SiC 2:10°
GaN >310°

C (Diamant) 5,610’

Es ist deswegen aussagekraftiger, wenn eine dotierungsabhangige Bezie-
hung zur kritischen Feldstarke vorliegt. Fir 4H-SiC wurde angegeben
[Bad97]

Egp =—2-10%- N, [V /cm| (2.2.46)

Aus einer Angabe dieser Form lasst sich auch ein Ansatz fir die lonisie-
rungsraten in Potenzform ableiten, wie er sich bei der Behandlung von Si
bewéhrt hat. Der Vergleich von (2.2.46) mit (2.2.43) fuhrt auf
- ._ b1 q _ 10-39 ~m 5,63y, —6,63
b—6,63 C _7(2104)134-1 - = 21-10 cm \ (2247)

Die effektive lonisationsrate o ist damit fiir SiC
tgge (E) =21-10~ B3 663 g ) 063 (2.2.48)

Damit lasst sich analog wie bei Si die Sperrfahigkeit des pn-Ubergangs mit
dreiecksformigem Feldverlauf ableiten
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Ugp =1,067-10% - N, ™ (2.2.49)

Die daraus resultierende Sperrspannung fiir dreiecksformigen Feldverlauf
ist in Abb. 2.2.12 im Vergleich zu Si dargestellt. Man erkennt, dass man
fur eine Dotierung Np = 110%m™ bereits eine Sperrspannung von
> 1200V zu erwarten hat. In Si waren dazu Dotierungen zwei Zehnerpo-
tenzen darunter notwendig.

Bei der Auslegung von Bauelementen aus SiC geht man heute allerdings
davon aus, maximal eine Feldstarke von ca. 1,5MV/cm zu begrenzen. Die
Ursache liegt in der noch unzureichenden Qualitat der Einkristalle. Daher
werden SiC-Bauelemente noch mit niedrigerer Sperrspannung spezifiziert,
als von den Materialeigenschaften und der Dimensionierung her mdglich
ware.

100000

10000 4-

1000 -

Ugo [V]

100

10 : : | 2
1E+13 1E+14 1E+15 1E+16 1E+17
No [em 3]

Abb. 2.2.12 Sperrspannung in Si und SiC fir einen pn-Ubergang mit dreiecksfor-
migem Feldverlauf

Die bei SiC realisierbare hohe Dotierung fuhrt zu einer sehr viel diinneren
Raumladungszone und erlaubt daher, Bauelemente aus SiC sehr viel dun-
ner auszulegen. Daraus resultieren Uberlegene Eigenschaften von Bauele-
menten aus SiC. Auf die Bauelementeigenschaften wird spater noch ein-
gegangen.
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Der pn-Ubergang als Emitter

Typisch fiir Leistungsbauelemente sind pn-Ubergange, bei denen die eine
Seite hoch dotiert ist, die andere Seite niedrig dotiert zur Aufnahme eines
elektrischen Feldes. Angenommen sei ein abrupter pn-Ubergang mit einer
hohen Akzeptor-Dotierung N auf der einen Seite und einer niedrigen Do-
nator-Dotierung Np auf der anderen Seite. Bei einem bipolaren Bauele-
ment injiziert der in Vorwartsrichtung gepolte pn-Ubergang Ladungstrager
in die niedrig dotierte Mittelzone. Betrachtet wird der Fall der hohen Injek-
tion: Die Ladungstrager berschwemmen das niedrig dotierte n"-Gebiet, ih-
re Dichte ist sehr viel héher als die Grunddotierung.

Die injizierten Ladungstrager bilden eine Art Plasma in der niedrig do-
tierten Zone, in diesem Plasma herrscht Neutralitdt. Die Konzentration
freier Ladungstréger sei n und p, die Anzahl negativer Ladungen n muss
im niedrig dotierten n-Gebiet gleich der Anzahl aller positiven Ladungen p
+ Np sein. Da Np sehr viel niedriger als p ist, gilt n = p. Am Ubergang zur
p-Zone betrage n und p jeweils n_ und p., wegen der Neutralitat gilt n_ =
pL. pL sowie der Verlauf von n und p Uber der niedrig dotierten Zone héngt
sowohl von der Struktur des bipolaren Leistungsbauelements, als auch von
der Stromdichte ab, wobei p_ proportional zu j ist.

o
n(w)
W | .,
P ot nwrpm)
nL. \_
o
.
L
.2 ~
J ip
P I s -
“"'J!' In -

Abb. 2.2.13 Der pn-Ubergang als Emitter
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Abbildung 2.2.13 zeigt die Verhiltnisse am injizierenden pn-Ubergang
sowie die wichtigsten zur Beschreibung erforderlichen GroRen. Ins p-
Gebiet diffundieren Elektronen als Minoritétstrager, ihre Dichte auf der p-
Seite des pn-Ubergangs betrage n_". Die Boltzmann-Beziehungen (2.2.16)
und (2.2.17) fiihren, angewandt auf den pn-Ubergang unter diesen Bedin-
gungen, auf

PN

pTn
wobei Up der Potentialdifferenz am pn-Ubergang entspricht. Mit n_ ~ p.
folgt daraus

-qUp /KT

=e (2.2.50)

2
*_ P

o (2.2.51)

Die Minoritéatstrager n_" sind verbunden mit einem Minoritatstragerstrom
im p-Gebiet, fir diesen Elektronenstrom j,(p) gilt

ng

*

. n
in(p)=q-D, f (2.2.52)
n

mit (2.2.51) wird daraus

. D
INGOELE p+_”L -p.’ =q-h,-p? (2.2.53)

wobei die KenngréRen von Struktur und Materialeigenschaften des p-
Emitters zusammengefasst wurden zum Emitter-Parameter h, [Sco69]

D
n (2.2.54)

h =
p p+'Ln

In (2.2.54) wird dabei vorausgesetzt, dass das hochdotierte Gebiet den
gleichen Bandabstand hat wie die niedrig dotierte Basis. Ab einer Dotie-
rung Na > 510""cm™ muss das Bandgap-Narrowing beriicksichtigt werden.

Mit L, = /D, -7, kann (2.2.54) auch ausgedriickt werden mit

hy=— |2 (2.2.55)

Der Emitterwirkungsgrad vy ist definiert als Anteil des in die niedriger do-
tierte Zone injizierten Stroms am gesamten Emitterstrom; fir den hier be-
handelten Fall des p-Emitters gilt
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Ip
y=—" 2.2.56
Jnt Jp (2:2:59)

Mit j = jat+jp kann (2.2.56) auch umgestellt werden

j - jn
=—=1-— 2.2.57
J J ( )

Aus (2.2.57) geht hervor, dass der Emitterwirkungsgrad umso grofer ist, je
kleiner der in das Emittergebiet eindringende Minoritatstragerstrom ist.
Um den Emitterwirkungsgrad zu steigern (y = 1), muss j, klein gemacht
werden. Der Minoritétstragerstrom, der in den Emitter eindringt, soll mdg-
lichst klein sein.

Unter Verwendung von (2.2.53) wird aus (2.2.57)

/4

2
y =1—q.hppT% (2.2.58)

h, kann reduziert werden, indem p* hoch gegentiber p, gewahlt wird. Die
GroBen p. und n. kennzeichnen wiederum die Uberschwemmung der Mit-
telzone mit freien Ladungstrdgern. Diese Betrachtung gilt in identischer
Weise flr einen n-Emitter, der in ein niedriger dotiertes p-Gebiet injiziert.
Ebenso ist sie anwendbar fur eine hoch n-dotierte Zone eines bipolaren
Bauelements, die eine Randzone an einer niedrig n-dotierten Zone bildet.

Bei modernen  Leistungsbauelementen werden die  Emitter-
Eigenschaften zur Einstellung der Bauelement-Eigenschaften benutzt.
Grundlegende Literatur dazu findet sich in [Sco69], [Sco79] und [Co083].

Will man den Emitterwirkungsgrad hoch machen, so sorgt man dafur,
dass das Abflieen des Minoritatstragerstroms erschwert wird. Damit rei-
chert sich vor dem Emitter die Konzentration freier Ladungstrager p., n_
an, und damit wird die Leitfahigkeit des Bauelements erhoht und der in
Durchlassrichtung entstehende Spannungsabfall wird verringert. Es mag
auf den ersten Blick nur schwer einleuchten, dass man einen Spannungsab-
fall erniedrigt, indem man einen Stromfluss erschwert. Doch dies ist Folge
der damit angehobenen GroRRen p, n.. Dies wird angewandt bei der Ein-
stellung der internen Verteilung freier Ladungstréager bei modernen IGBTs,
siehe dazu Kap. 3.6. Will man andererseits die Konzentrationen p., n_ her-
absetzen — wie das bei der Einstellung der Uberschwemmung der Mittel-
zone bei schnellen Dioden gemacht wird, siehe Kap. 3.1 - so erleichtert
man das AbflieRen der Elektronen.

Es sollen daher noch zwei Fille der Auslegung des pn-Ubergangs als
Emitter diskutiert werden.
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Beispiel 1: Schwacher Emitter niedrigen Emitterwirkungsgrades.

Die p-Dotierung sei zu Na =210"°cm™ gewihlt, die Eindringtiefe des p-
Emitters betrage 4um. Der Emitter-Parameter h, wird nach (2.2.54) be-
rechnet. Die Majoritatstragerkonzentration p im Emitter kann hier gleich
der Dotierkonzentration Na gesetzt werden. D, wird Uber die Einstein-
Relation (2.1.25) aus der Beweglichkeit ermittelt, fur die gewéhlte Dotie-
rung ist aus Abb. 2.1.8 die Elektronenbeweglichkeit p, ~ 1050cm?/Vs ab-
zulesen. Die Emitter-Eindringtiefe ist mit 4um kleiner als die Diffusions-
lange, fir L, muss daher die Emitter-Eindringtiefe verwendet werden.
Damit ergibt sich
hp = 3,410™ cm®/s

Bei einem schwachen Emitter wird bei einer Stromdichte j von 150A/cm?
eine Uberschwemmung am Rand des Emitters von p, = 110'°cm™ ange-
nommen. Dies ist z. B. bei einer schnellen Diode mit niedrigem Wir-
kungsgrad des p-Emitters der Fall. Hier soll der Emitter-Wirkungsgrad
niedrig sein, um ein Soft-Recovery-Verhalten zu erreichen. Diese Proble-
matik wird spéter in Kap. 3.1 behandelt. Ein Bild der internen Ladungstra-
gerverteilung in einer Diode mit schwachem p-Emitter findet sich in Abb.
3.1.32. Unter diesen Bedingungen bestimmt sich der Emitter-
Wirkungsgrad nach Gleichung (2.2.58)

v=0,64

Der auf der p-Seite des pn-Ubergangs auftretende Strom j,(p) ergibt sich
damit aus Gleichung (2.2.57) oder aus Gleichung (2.2.53) zu 0,367 bzw. zu
54A. Mehr als ein Drittel des Stroms flieBen als Minoritatstragerstrom (-
ber den pn-Ubergang. Bei einem y = 1 wére dieser Strom j,(p) = 0.

Genau genommen muss bei einem Bauelement mit Rekombinations-
zentren noch ein weiterer Term in j,(p) eingefugt werden, der proportional
zu p ist [Co083], Gleichung (2.2.53) wird dann zu

Jn(p)=q-(hp-pL2+S- pL) (2.2.59)
Jn(p) wird damit groRer, der Emitterwirkungsgrad noch geringer als hier
abgeschatzt.
Beispiel 2: Hochdotierter Emitter bei hoher Stromdichte

Bei einer Dotierung N > 510"cm™ ist sowohl das Bandgap-Narrowing
als auch die Auger-Rekombination im Emitter zu berlcksichtigen. Die p-
Dotierung sei zu Na =1:10*cm™ gewahlt. VVorausgesetzt sei eine hohe Ein-
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dringtiefe des p-Emitters. Aus dem Bandgap-Narrowing (2.1.14) ergibt
sich im Emitter eine effektive Dotierung p*’, die zu ermitteln ist nach

p* =N e We/kT (2.2.60)

Bei dem gewahlten Beispiel ergibt sich AWg nach (2.1.14) zu 42,4meV
und damit eine effektive Emitterdotierung p** von 1,910 cm™,

Die Auger-Lebensdauer ta, der Elektronen im p*-Gebiet ermittelt sich
nach (2.1.34)

1 42
—=Cap-P (2.2.61)

2-A,n

mit dem Auger-Koeffizient von ca, = 2,810°'cm®s ergibt sich ta, =
3,6ps, mit der Beweglichkeit g, von 300cm2/Vs (bei einer Dotierung von
1:10%cm™ abgelesen) und unter Verwendung von p*’ nach (2.2.60) folgt
aus (2.2.55)

hy, = 7,610™ cm‘/s.

Fir einen durch Auger-Rekombination bestimmten Emitter folgt aus
(2.2.55) und (2.2.61) die Gleichung

h, =e* T D, -c,, (2.2.62)

die denselben Wert ergibt. Ein kleines h, entspricht einem niedrigen Elekt-
ronenstrom und damit einem starken Emitter. Allerdings liegt bei einer
Stromdichte von 150A/cm? z.B. in einer Diode mit starken Emittern am
pn-Ubergang eine Ladungstragerkonzentration von p. = 910"°cm™ vor,
siehe Kapitel 3.1, Abb. 3.1.23. Mit Gleichung (2.2.58) errechnet sich fur
dieses Beispiel

y=0,93

was nur einem mafig guten Emitterwirkungsgrad entspricht. Fihrt man
aber dieselbe Betrachtung fiir kleineren Strom durch, z. B. 15A/cm2, so er-
niedrigt sich auch p,_ proportional zur Stromdichte und man erhalt

y=0,99

Hier ergibt sich ein Emitter hohen Wirkungsgrades. Hohe Emitterwir-
kungsgrade sind bei hohen Stromdichten schwer zu erreichen, da hier die
Rekombination in den Emittergebieten selbst schon eine groRe Rolle
spielt. Auch fur npn-Transistoren, bei denen ein n"p-Ubergang die Rolle
des Emitters einnimmt, ist eine hohe Stromverstarkung vor allem bei klei-
nen und mittleren Stromen gegeben, bei hohen Stromdichten nimmt die
Stromverstéarkung ab.
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2.3 Kurzer Exkurs in die Herstellungstechnologie

In den folgenden Abschnitten geht es darum, einzelne Aspekte der Herstel-
lungstechnologie zu beschreiben. Eine tiefer gehende Abhandlung der ein-
zelnen Punkte wirde den Umfang eines eigenen Buchs erfordern, darum
missen sich diese Abschnitte auf das Wesentliche beschrénken. Die Aus-
wahl erfolgt mit dem Ziel, die Prozesse zu erldutern, die fur das Verstand-
nis der damit hergestellten Halbleiter-Leistungsbauelemente von Bedeu-
tung sind.

Kristallzucht

Das Halbleitermaterial fiir Leistungsbauelemente muss ein Einkristall sein.
Zur Herstellung von Einkristallen aus Silizium gibt es zwei wesentliche
Verfahren:

Das Czochalski-Verfahren. Hier erfolgt die Kristallzucht aus einem Tie-
gel, in dem das geschmolzene Silizium auf definierter Temperatur gehalten
wird. Der einkristalline Keimling wird in Verbindung mit der Schmelze
gebracht. Wéhrend des Drehens des Keimlings bei gleichzeitigem Drehen
des Schmelztiegels scheiden sich auf dem Keimling monokristalline Lagen
des Halbleitermaterials ab, der entstehende Stab wird dabei langsam nach
oben gezogen.

Mit dem CZ-Verfahren kdnnen sehr groRRe Einkristalle gezogen werden,
Stébe einer Lange von mehreren Metern und eines Durchmessers von
mehr als 30 cm zur Herstellung von 300mm Wafern werden in industriel-
lem Malistab beherrscht. Reinheit und Qualitat der Kristalle ist beim CZ-
Verfahren aber begrenzt, da die Schmelze wahrend des Zuchtvorgangs in
Kontakt mit dem Schmelztiegel ist. Der Sauerstoffgehalt in CZ-Silizium
ist typisch > 10"cm, ebenso liegt der Gehalt von Kohlenstoff als Fremd-
atom im selben Bereich. Fur Leistungsbauelemente weisen CZ-Kristalle
nicht ausreichende Qualitét auf.

CzZ-Wafer werden hauptsachlich als Substrate fiir Epitaxialwafer einge-
setzt.
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Abb. 2.3.1: Czochalski-Verfahren zur Herstellung von Einkristallen aus Si. Aus
[Ben99]

Das Float Zone (FZ) Verfahren ist ein tiegelfreies Kristallzuchtverfahren.
Als Ausgangsmaterial wird ein Stab aus Poly-Silizium verwendet, der mit
einem einkristallinen Keimling in Kontakt gebracht wird. Die Schmelzzo-
ne wandert — beginnend an der Grenzflache zwischen Keimling und Poly-
Siliziumstab — durch die Bewegung der Warmequelle nach oben, schmilzt
oberhalb der Zone Polysilizium auf und scheidet unterhalb monokristalli-
nes Silizium ab. Durch die Tiegelfreiheit kénnen mit dem FZ-Verfahren
Kristalle groRerer Reinheit und hoherer Qualitat hergestellt werden; der
Kohlenstoffgehalt ist < 510”cm™® und der Sauerstoffgehalt ist <
110%/cm®. Nach dem FZ-Verfahren konnen Stdbe bis zu einem der
Durchmesser von etwas (iber 15¢cm in Serie hergestellt werden.
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Abb. 2.3.2: Float-Zone (FZ) Verfahren zur Kristallzucht. Aus [Ben99]

Leistungsbauelemente, die das ganze Volumen des Wafers ausnutzen,
werden aufgrund der héheren Kristallqualitat immer aus FZ-Wafern herge-
stellt. Nur bei den Leistungsbauelementen, die aus Epitaxialwafern herge-
stellt werden, kommen CZ-Wafer fur die Substrate zum Einsatz.

Sowohl beim FZ- als auch beim CZ-Verfahren erfolgt die Dotierung des
Kristalls durch die Beigabe des Dotierstoffs zur Schmelze. Beim FZ-
Kristall als Ausgangspunkt eines Leistungsbauelements ist in der Mittel-
zone zumeist eine niedrige Dotierung notwendig, die Hohe dieser Dotie-
rung richtet sich nach der Sperrspannung, fir die das Bauelement ausge-
legt werden soll — siehe Gleichung (2.2.37) sowie Abb. 2.2.10.

Nach der Kristallzucht erfolgt das S&gen des Kristalls in einzelne Wafer.
Um eine saubere Oberflache zu erhalten, wird die oberste Schicht abge-
lappt, danach wird ein Teil des Siliziums chemisch abgetragen. Fir einige
Folgeprozesse sind auch Wafer mit einer einseitig polierten Oberflache
notwendig.
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Neutronendotierung zur Einstellung der Grunddotierung

Der Einbau des Dotierstoffs bei der Kristallzucht gelingt nicht in idealer
GleichmaBigkeit. Selbst beim FZ-Verfahren sind Dotierungsschwankun-
gen nicht zu vermeiden. Diese sogenannten ,,Striations* verlaufen in kon-
zentrischen Kreisen. Abb. 2.3.3 zeigt eine Widerstandsverteilung uber ei-
nen Wafer, wobei der Nullpunkt die Mitte des Wafers kennzeichnet.

Der spezifische Widerstand ist durch die Dotierung gegeben

o 1
q'/un'ND

somit sind diese Widerstands-Schwankungen in gleichem Ausmaf mit Do-
tierungsschwankungen verbunden. Da die Dotierung unmittelbar die
Sperrspannung bestimmt, ist es sehr schwer, ein Leistungsbauelement ho-
herer Sperrspannungen mit Dotierungsschwankungen wie in Abb. 2.3.3a
herzustellen. Erst mit dem Verfahren der Neutronendotierung gelang es,
Thyristoren fiir Sperrspannungen >2000V zu beherrschen.

(2.3.1)
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(b}
Abb. 2.3.3 Radialer Verlauf des Widerstands bei konventioneller Dotierung
(a) und bei Neutronendotierung (b). Aus [Sze89]

Bei diesem Verfahren ist Ausgangspunkt der mittels des FZ-Verfahrens
gezogene Kristallstab. Seine Dotierung ist niedrig eingestellt; p wird auf >
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1000 Qcm eingestellt. Die Neutronendotierung geschieht durch radioaktive
Umwandlung des Isotops *°Si zu Phosphor mittels thermischer Neutronen.
In der Natur vorkommendes Silizium besteht aus drei Isotopen, die im na-
tiirlichen VVorkommen eine Verteilung von #Si, 2°Si, und *°Si jeweils im
Verhaltnis von 92,23 %, 4,67 % und 3,1 % aufweisen. Im Fluss thermischer
Neutronen in der N&he eines Reaktorkerns erfolgt die Reaktion

0Si+n—¥Si+y

wobei ein y-Quant abgestrahlt wird. Thermische Neutronen weisen eine
Eindringtiefe in Si von ca. 1m auf, so dass die Reaktion homogen Uber ei-
nen Einkristall-Stab erfolgt. *'Si wandelt sich um in 3'P unter Aussendung
eines Elektrons (3-Quants)

“Si5%P+p

Die Halbwertszeit dieses p-Zerfalls betragt 2,63 Stunden. Nach der Neut-
ronendotierung, die einige Wochen in Anspruch nimmt, erfolgt vor der
Weiterverarbeitung eine Lagerung ausreichender Dauer.

Da aus Griinden des Schutzes der Umwelt ein Verzicht auf die Techno-
logie von Nuklearreaktoren notwendig wird, ist auch eine Alternative zur
Neutronendotierung notwendig. Die Hersteller von Si-Einkristallen sind
allerdings seit mehreren Jahren aufgrund der langen Dauer und des hohen
Aufwands der Neutronendotierung bestrebt, Verfahren zu finden, bei de-
nen bei der Dotierung wéhrend der Kristallzucht Dotierungsschwankungen
und Striations reduziert werden und enge Toleranzen eingehalten werden.
Es wurden auf diesem Gebiet bereits grof3e Fortschritte gemacht.

Epitaxie

Als Substrat wird ein polierter CZ-Wafer verwendet. Darauf wird eine
Schicht hoherer Reinheit und hoherer Kristallqualitit abgeschieden, die in
derselben Kristallorientierung wéchst wie das Substrat. Der Epitaxiepro-
zess lauft deutlich unter der Schmelztemperatur des Elements ab.

Die Abscheidung von Epitaxieschichten aus Silizium erfolgt in einem
Reaktor in der Gasphase. Die dabei verwendbaren chemischen Reaktionen
sind [Ben99]:

S|C|4 +2 Hg — Si+ 4 HCI
bei 1150-1220°C

SiHCI; +H, — Si+3HCI
bei 1100-1175°C
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SiH,Cl, — Si+ 2 HCI
bei 1025-1100°C
S|H4 — Si+2 H2

bei 1150-1220°C

Vor der Abscheidung erfolgt eine sorgfaltige mechanische und chemische
Reinigung. Die Substrate werden schlie}lich noch im Reaktor bei 1140°C
bis 1240°C mit HCI geé&tzt. Der Abscheideprozess erfolgt tblicherweise in
einer H,-Atmosphére. Die Dotierung der Epitaxieschichten erfolgt durch
Zugabe von PH; (Phospin) oder B,Hg (Diboran).

ND Epitaxieschicht
\l/ n - Epitaxieschicht T j
+
w s A
Substrat
Substrat .
n
—>w

Abb. 2.3.4 Epitaxialwafer, Beispiel n*-Substrat mit n"-Epitaxieschicht

Epitaxieschichten kdnnen mit sehr hoher Reinheit hergestellt werden, ins-
besondere mit sehr niedrigem Kohlenstoff- und Sauerstoffgehalt.

Sehr aufwendig ist die Herstellung von SiC-Einkristallen. Die Kristall-
zucht erfolgt bei einer Temperatur von 2300°C. Fir SiC-Bauelemente ist
immer eine anschlieBende Epitaxie erforderlich, diese erfolgt bei 1400-
1600°C. In den Reaktor werden SiH4 sowie CH4 bzw. C3Hg eingeleitet, die
Epitaxie findet in einer H,-Atmosphére statt. Die Wachstumsraten liegen
im Bereich von nur 3um pro Stunde. Dabei pflanzen sich Kristallfehler aus
dem Substrat in der Epitaxieschicht fort.

Diffusion

Es liegt ein Gradient der Teilchendichte N vor, siehe Abb. 3.3.5a. Dieser
Gradient verursacht einen Teilchenstrom. Die Dichte dieses Teilchen-
stroms j ist proportional zum Gradienten der Teilchendichte grad N, seine
Richtung entgegengesetzt zu grad N (erste Fick’sche Gleichung):
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Abb. 2.3.5 Veranschaulichung des Zusammenhangs zwischen a) Konzentrations-
gefélle und Teilchenstrom (1. Fick’sche Gleichung) b) Divergenz des Teilchen-
stroms und zeitliche Anderung der Konzentration (Kontinuitatsgleichung, 2.
Fick’sche Gleichung)

j=-D-grad N (2.3.2)
in eindimensionaler Darstellung

j—_p.dN
dx
Die Diffusionskonstante D kennzeichnet diesen proportionalen Zusam-
menhang zwischen Konzentrationsgradient und Teilchenstrom.

FlieBRt aus einem Volumenelement der Dicke dx (Abb. 3.3.5b) ein gro-
Rerer Teilchenstrom heraus als hinein, d.h. ist 0j/ox > 0, dann nimmt die
Konzentration dieser Teilchen im VVolumenelement ab, und zwar ist -ON/ct
= gjlox. Allgemein formuliert ist

p div j (2.3.3)
Die Quelle dieses Teilchenstroms j, dargestellt als div j, besteht in der Ab-
nahme der Konzentration der Teilchen. In gleicher Weise wurde bereits die
Kontinuitatsgleichung fiir Elektronen und Locher aufgestellt.
(2.3.2) eingesetzt in (2.3.3)) ergibt fur konstantes D die zweite Fick’sche
Gleichung

%—Tzdiv (D-grad N) (2.3.4)

in eindimensionaler Darstellung
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2
dN _ 5 d°N
dt dx?

Als Ldsung von (2.3.4) ergeben sich die Konzentrationsprofile N(x,t). Fur
die Diffusion von Dotieratomen im Halbleiter sind zwei Haupttypen zu un-
terscheiden:

Diffusionsprofil vom Gausstyp. Es entsteht unter der Randbedingung,
dass die Gesamtzahl der zur Verfligung stehenden Teilchen zeitlich kon-
stant und gleich der anféanglichen Flachenbelegung S ist

j N(x,t)dx = S = const (2.3.5)
0

wobei x=0 fur die Halbleiteroberflache gilt. Dann ist die Lésung

X2

S -~
N(X,t)=———.¢ 4Dt (2.3.6)
Nz-D-t
1E+19 ¢
i Ns
NA
1E+18 TN — — NAnet| "1
; - = = -ND net
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Abb. 2.3.6 Beispiel eines Diffusionsprofils vom Gauss-Typ (p‘n-Ubergang, wie
er zum Beispiel bei einer schnellen Diode verwendet wird)
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Dieses Diffusionsprofil vom Gauss-Typ entsteht immer dann, wenn wah-
rend des Diffusionsvorgangs kein Nachschub von Teilchen von auflen vor-
handen ist. Wenn sich durch die Diffusion die Eindringtiefe erhéht, muss
die Dichte an der Oberflache Ns abnehmen.

S
Ng =— 2.3.7
* N-D-t ( )

Mit der Diffusionslange Lp — die Lange, nach der das Profil auf 1/e von Ns
abgesunken ist —

L, =2-vD-t (2.3.8)
wird aus (2.3.6)

X2

N(C) =N, ¢ 1 (2.3.9)

Ein Diffusionsprofil vom Gauss-Typ entsteht, wenn nach einer Vorbele-
gung — diese kann eine ersten Diffusion aus einer Quelle sein, oder eine
lonenimplantation — eine anschlieBende Diffusion durchgefihrt wird, bei
der keine duBere Quelle des Dotierstoffs mehr vorhanden ist. Diese Diffu-
sionsprofile sind sehr hdufig. Ein Beispiel zeigt Abb. 2.3.6. Es entspricht
dem mit Bor hergestellten p-Diffusionsprofil einer schnellen Diode, die
Eindringtiefe — die Tiefe, bei der das Profil Na(x) den Wert der konstanten
Grunddotierung Np erreicht — betragt 20um.

Das Diffusionsprofil vom erfc-Typ entsteht, wenn wéhrend der Diffusion
stédndig eine Quelle des Dotierstoffs vorhanden ist, es entspricht der Diffu-
sion aus einer unerschépflichen Quelle. Es ist beschrieben durch

X X
N(x,t) =Ng -erfc{mJ =Ng -erfc(g) (2.3.10)

mit der komplementéren Fehlerfunktion

erfc(u) =

i-j‘euzdu ~ e—l,l4-u—0,7092-u2‘122 (2.3.11)
u

Jr

Die rechte Seite entspricht einer Naherung fur die erfc-Funktion, die einen
maximalen Fehler von 2°/,, ausmacht.

Beim Diffusionsprofil vom erfc-Typ ist wéhrend der Zeit der Diffusion
die Konzentration an der Oberflache Ns konstant. Dieses Profil entsteht
z.B. wéhrend der Diffusion aus der Gasphase, wobei der Halbleiterwafer
einer Atmosphdre ausgesetzt ist, die den Dotierstoff enthalt, oder auch
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wenn der Wafer mit einer den Dotierstoff enthaltenden Schicht belegt
wurde, in der die Konzentration des Dotierstoffs sehr viel hoher ist, als in
der vorgegebenen Zeit in den Halbleiterwafer eindringen kann. Ns ist im
Wesentlichen durch die Loslichkeit des Dotierstoffs bei der gegebenen
Temperatur bestimmt.

Das Verhalten des jeweiligen Dotierstoffs ist gepragt durch seine Diffu-
sionskonstante und seine jeweilige Loslichkeit. Beide sind Funktionen der
Temperatur.

Die Temperaturabhéngigkeit der Diffusionskonstante kann in erster Nahe-
rung durch eine Arrhenius-Funktion ausgedriickt werden
WA

D(T) =D, e kT (2.3.12)

wobei W, die Aktivierungsenergie der Diffusion reprasentiert.

1E-10 =
D [cm?s]
1E-11 A
1E-12 A

1E-14 A

1E-15

900 1000 1100 1200 1300
T[C]

Abb. 2.3.7 Diffusionskonstanten von Dotierstoffen in Silizium
Bild 2.3.7 zeigt die Temperaturabhangigkeit der Diffusionskonstante fiir

die fur p- und n-Dotierung verwendeten Dotierstoffe. Bei genauerer Be-
trachtung ist die Diffusionskonstante noch konzentrationsabhéngig, abhan-
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gig von der Konzentration anderer Dotierstoffe und in einigen Féllen auch
abhangig von der Atmosphare. Die Beschreibung nach Gleichung (2.3.12)
gibt fir die meisten Félle bereits einen guten Anhaltspunkt. Die Angaben
in der Literatur gehen teilweise auseinander, bei der Darstellung in Abb.
2.3.7 wurden die Literaturstellen verwendet, die teilweise durch eigene Er-
fahrung bestatigt wurden.

Tabelle 4: Parameter zur Ermittlung der Diffusionskonstante in Si mit Gleichung
(2.3.12)

Element Dy [cm2/s] Wa[eV] Quelle

B 0,76 3,46 [Sze88]
Al 4,73 3,35 [Kra02]
Ga 3,6 35 [Ful56]
P 3,85 3,66 [Sze88]
As 8,85 3,971 [Pic03]
Sh 40,9 4,158 [Pic03]

Die zur Dotierung verwendeten Elemente B, Al, Ga (p-Dotierung) sowie
P, Sb, As (n-Dotierung) nehmen beim Einbau in den Kristall und bei der
Diffusion jeweils Gitterplatze ein, sie sitzen im Gitter an der Stelle eines
Si-Atoms. lhre Diffusion erfolgt daher relativ langsam. Al ist das am
schnellsten diffundierende Element zur Dotierung in Si. Es wird zur Er-
zeugung sehr tiefer pn-Ubergédnge in Si angewandt; insbesondere bei Thy-
ristoren, bei denen pn-Ubergange der Tiefe von 70-100um zum Einsatz
kommen. Die Temperatur der Diffusion wird meistens groRer 1200°C ge-
wahlt, um in vertretbarer Zeit die gewlnschte Eindringtiefe zu erreichen.
Allerdings weist Al von allen Elementen die schlechteste Loslichkeit in
Si auf. Die Loslichkeit in Abhangigkeit von der Temperatur ist in Abb.
2.3.8 dargestellt. Al reicht daher nicht aus, eine Randkonzentration ausrei-
chend hoher Dotierung herzustellen. Daher werden bei Thyristoren mehre
Diffusionsschritte nacheinander angewandt, auf die Al-Diffusion folgt eine
Ga-Diffusion und anschlieBend bei einigen Herstellern noch eine Bor-
Diffusion. In Abschnitt 3.4, Abb. 3.4.3. wird ein derart hergestelltes Diffu-
sionsprofil eines Thyristors gezeigt.
Profile vom p-Typ mit steilen Gradienten und einer Eindringtiefe bis 20um
werden bevorzugt mit Bor aufgrund seiner héheren Loslichkeit hergestellt.
Profile vom n-Typ werden fast ausschlielich mit P hergestellt, P weist als
einziges n-dotierendes Element sowohl eine ausreichende Loslichkeit als
auch eine befriedigende Diffusionskonstante auf. Sehr tiefe n-Profile, wie
sie beim bipolaren Transistor angewandt werden, bedirfen allerdings ho-
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her Temperatur und langer Diffusionszeit. Fir das 120um tiefe Diffusi-
onsprofil der Kollektorzone eines Bipolartransistors (Abb. 3.3.3) ist eine
Zeit im Bereich von 140 Stunden bei einer Temperatur von >1250°C er-
forderlich.
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Abb. 2.3.8 Lslichkeit der dotierenden Elemente in Silizium. Nach [Ben99]

Die hohe Loslichkeit von As in Silizium wird fur Diffusionsprozesse
nicht benutzt. As wird zur Dotierung von Substraten flr Epitaxialwafer
eingesetzt, hier kann ein besonders niedriger spezifischer Widerstand des
Substrats < 5mQcm eingestellt werden, wéhrend mit Sb nur < 15mQcm
erreicht werden. Da bei vertikalen Leistungsbauelementen der Widerstand
des Substrats wie ein Vorwiderstand wirkt, ist dies flr niedrige Durchlass-
verluste von Bedeutung.

Andere Atome wie die Schwermetalle Au, Pt, Ni und Ag kbnnen so-
wohl Gitterpldtze als auch Zwischengitterplatze einnehmen. Auf Zwi-
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schengitterplatzen erfolgt die Diffusion sehr viel schneller. Die Diffusi-
onskonstante von Au bei 900°C liegt 7 Zehnerpotenzen Uber der von Al
bei gleicher Temperatur. Bereits eine Temperatur von 850°C und eine Zeit
von 10 Minuten ist bei der Diffusion mehr als genug, um die Riickseite ei-
nes 300um dicken Wafers zu erreichen. Diese Elemente lagern sich ferner
bevorzugt in Zonen ein, in denen das Gitter durch die Anwesenheit einer
hohen Konzentration von B oder P unter Spannung steht. Ihr Diffusions-
mechanismus ist in Wechselwirkung mit vorhandenen Storstellen im Kris-
tall wie Leerstellen und Zwischengitteratomen, sie lagern sich auch bevor-
zugt an Versetzungen und anderen Strungen an. Es ergibt sich kein Profil
mehr vom Gauss-Typ wie in Abb. 3.4.6 oder vom erfc-Typ. Eher entsteht
ein ,,Badewannen-Profil“, bei dem die Konzentration auf der anderen Seite
des Wafers wieder ansteigt. Auch bei sehr kurzen Diffusionszeiten mit
modernen Verfahren des schnellen Aufheizens und Abkiihlens konnten
keine reproduzierbaren Einbauprofile erreicht werden.

Weitere Atome wie H, Li und Na diffundieren ausschlieBlich auf Zwi-
schengitterplatzen und sind sehr schnell. Beziglich der Alkali- und Erdal-
kali-Elemente ist es notwendig, durch eine sehr saubere Prozessfuhrung
eine Kontamination auszuschlief3en.

Wahrend bei Silizium der Prozess der Diffusion breit eingesetzt wird, ist
dies bei SiC nicht mdglich. Alle als Dotierstoff in Frage kommenden Ele-
mente haben bei moéglichen Arbeitstemperaturen zu niedrige Diffusions-
konstanten. Bei SiC ist man, soweit nicht durch Epitaxie ein pn-Ubergang
erzeugt wird, auf lonenimplantation angewiesen.

lonenimplantation

Bei der lonenimplantation werden die Atome des Dotierstoffs ionisiert und
durch ein elektrisches Feld beschleunigt. Der gebundelte Strahl wird ber
einen Scanner abgelenkt und in einem definierten Raster in den zu implan-
tierenden Wafer geschossen. Die Abbremsung und Streuung der Teilchen
erfolgt hauptsachlich durch ZusammenstdfRe mit Atomkernen der Gitter-
atome — elastische KernstéRe — sowie durch und Abbremsung in den Elekt-
ronenschalen der Gitteratome — elektronische Abbremsung. Die Eindring-
tiefe in den Halbleiter wird bestimmt durch ihre Energie.

Die Dosis der Implantation und damit die Menge des Dotierstoffs ist sehr
exakt kontrollierbar. Leistungshalbleiter mit anspruchsvoller Technologie
werden mit lonenimplantationsverfahren dotiert, dies betrifft alle Bauele-
mente mit MOS-Strukturen an der Oberfliche — wie den Leistungs-
MOSFET und den IGBT.
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Abb. 2.3.9 Dotierprofil einer lonenimplantation von Bor in Silizium

Das entstehende Profil des Dotierstoffs kann mit einer Gauss-Funktion be-
schrieben werden

(X_Rpr)z

2
24R,,

N(x) = (2.3.13)

S
—.e
\/ZE-ARW

wobei Ry, die projizierte Reichweite, der Tiefe des Scheitelwert des ent-
standenen Profils entspricht, und AR, der Reichweitestreuung des implan-
tierten Profils. Die integrale Dotierstoffmenge S entspricht der implantier-
ten Dosis.

Die projizierte Reichweite folgt der Implantationsenergie; dieser Zu-
sammenhang ist fr Bor in Abb. 2.3.10 dargestellt. Schwerere lonen flh-
ren bei gleicher Energie zu geringerem R

Mit wachsender Energie nimmt der Scheitelwert des Profils entspre-
chend der gréRer werdenden Reichweitestreuung ab. Dies ist fir Bor in
Abb. 2.3.11 gezeigt. Die Darstellung in Abb. 2.3.11 verwendet einen bei
Bauelementen selten verwendeten linearen Mal3stab. Tabellen fiir die pro-
jizierte Reichweite der lonen und die Reichweitestreuung finden sich in
der Literatur, z. B. in [Rue78].
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Abb. 2.3.10 Abhéngigkeit der projizierten Reichweite R, von der Energie fir eine

Bor-Implantation in Silizium
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Abb. 2.3.11 Berechnete Dotierprofile nach einer lonenimplantation in Silizium fur

verschiedene Energien. Aus Ryssel/Ruge, lonenimplantation [Rue78]

Die bisher diskutierte Beschreibung hat allerdings einen amorphen Fest-
korper mit ungeordnet verteilten Atomen vorausgesetzt. Im Einkristall
liegt aber eine regelmalige Anordnung vor. Trifft der eindringende Strahl
genau auf eine bestimmte Kristallrichtung, so kann er tiefer eindringen. In
den so genannten Kandlen kommt es kaum zu Kernstolien, die Abbrem-
sung erfolgt allein durch die unelastischen StéRe mit den gebundenen E-
lektronen der Kristallatome durch die elektronische Abbremsung. Die Ein-
dringtiefe in diesen Kandlen kann um den Faktor 10 héher sein als die
projizierte Reichweite im amorphen Festkorper.
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Um diesem Channeling-Effekt entgegenzuwirken wird bei der lone-
nimplantation in einen einkristallinen Halbleiterwafer der Wafer verkippt,
so dass die Implantation in einem von der senkrechten Richtung abwei-
chenden Winkel erfolgt. In Abb. 2.3.12 ist die Abhangigkeit des Channe-
ling-Effekts von der Fehlorientierung gezeigt. Man erkennt auch bei einer
Fehlorientierung von 8° noch einen Channeling-Anteil. Eine noch héhere
Fehlorientierung kann Channeling in wieder andere Kandle bewirken. In
der Regel werden die Halbleiterwafer bei lonenimplantation um 7° ver-

Kippt.
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Abb. 2.3.12 Abhéngigkeit des Channeling-Effektes von der Verkippung am Bei-
spiel einer Phosphor-Implantation in Silizium [Dea68]

Eine weitere Gegenmalinahme ist die Bedeckung des Kristalls mit einer
amorphen Schicht, wozu SiO, eingesetzt wird. In der amorphen Schicht
werden die lonen gestreut und die Anzahl der lonen verringert, die in die
Kandle eindringen kdnnen. Bereits Oxyde einer Dicke von 10 bis 20nm
reduzieren wirksam den Channeling-Effekt.

Eine erhdhte Temperatur bewirkt ebenfalls eine Erhéhung der Amplitu-
de der Gitterschwingungen und erhéht die Zahl der lonen, die an der Ober-
flache gestreut werden. Somit nimmt der Channeling-Effekt auch bei er-
héhter Substrattemperatur ab.

Allerdings reicht keine der genannten MaRnahmen aus, um den Channe-
ling-Effekt vollstandig zu vermeiden [Rue78]. Wirklich vermieden werden
kann er nur, wenn eine vorherige amorphisierende Implantation z.B. von
Si eine amorphe Schicht an der Oberflache von ausreichender Dicke er-
zeugt.
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Bei der lonenimplantation entstehen auf dem Weg des lons durch die Git-
terstdfRe Strahlenschaden. Das Maximum der Strahlenschéden liegt z.B. bei
der Implantation von Bor in Si bei 0,8Ry,, das Profil der Strahlenschaden
reicht bis zur Halbleiteroberflache. Die Verteilung der Strahlenschéden im
Vergleich zur Verteilung der Dotieratome geht aus Abb. 2.3.13 am Bei-
spiel einer As-Implantation in Si hervor.

Ist die Dosis genligend hoch, so kann durch die Strahlenschaden eine
amorphe Zone geschaffen werden. Fir jedes lon gibt es eine so genannte
Amorphisierungsdosis, die temperaturabhéngig ist. Je hdher das Atomge-
wicht des lon ist, desto niedriger ist die Amorphisierungsdosis. Mit Bor ist
bei Raumtemperatur keine Amorphisierung zu erreichen.
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Abb. 2.3.13 Energieabgabe bei einer Arsen-Implantation in Silizium im Vergleich
zur Verteilung der lonen nach Implantation. Das Profil der Strahlenschaden folgt
dem Profil der Energieabgabe. Aus [Rue78]

Aus zwei Grunden ist nach der Implantation ein Ausheilschritt erforder-
lich:
- Die Strahlenschaden missen wieder ausgeheilt werden.

Die Dotierstoffatome miissen auf Gitterplatze eingebaut werden, sie
sind erst dann elektrisch aktiv.

Das Ausheilen der Strahlenschéden beginnt bereits bei Raumtemperatur,
Komplexe hoherer Ordnung heilen erst bei hoher Temperatur aus. Am ge-
brauchlichsten sind schnelle Ausheilverfahren (Rapid Thermal Annealing,
RTA) um den Vorgang der Diffusion wahrend des Ausheilens gering zu
halten. Bei RTA-Verfahren wird der Wafer durch sehr lichtstarke Lampen
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in kurzer Zeit auf hohe Temperatur gebracht. Die Temperaturen liegen ty-
pisch >1000°C, die Ausheilzeit betrdgt teilweise nur einige Sekunden. An-
schlieRBend erfolgt eine schnelle Abkuhlung. Mit diesem Verfahren sind ei-
ne effektive elektrische Aktivierung sowie ein Ausheilen der
Strahlenschaden moglich, ohne die Eindringtiefe wesentlich zu erhéhen.

Durch geeignete Ausheilverfahren kénnen auch amorphe Schichten
wieder rekristallisiert werden. Optimale Implantations- und Ausheilverfah-
ren sind wesentlich fiir die Beherrschung von Strukturen der Mikro- und
Nanoelektronik. Bei Leistungsbauelementen sind oft hohere Eindringtiefen
moglich oder erforderlich. Hier schlieRt sich an die lonenimplantation ein
Diffusionsschritt an. Das Verfahren der lonenimplantation wird hier vor
allem wegen der Mdglichkeit der sehr genauen Einstellung des Profils be-
nutzt.

Oxidation und Maskierung

Fur dunne Isolatorschichten, vor allem aber zur Maskierung fur die Her-
stellung von Strukturen wird in den allermeisten Fallen SiO, benutzt. SiO,
weist eine regellose, amorphe Struktur auf. Fir die Oxidation werden zwei
Verfahren angewandt.

Trockene Oxidation:

Si+ 0, = SiO,

Die Wachstumsgeschwindigkeit des Oxyds bei diesem Prozess ist niedrig,
er wird vor allem zur Herstellung diinner Oxydschichten angewandt, fiir
Streuoxyd bei der lonenimplantation und auch zur Herstellung des Gate-
Oxyds bei feldgesteuerten Bauelementen

Feuchte Oxidation:

Si + 2H20 —> S|02 + 2H2

Die Wachstumsgeschwindigkeit ist bei diesem Prozess hoher, er wird zur
Herstellung von Oxyden zur Maskierung, aber auch zur Passivierung an-
gewandt. An den feuchten Oxidationsschritt schlief3t sich dabei am Ende
noch ein trockener Oxidationsschritt zur Verbesserung der Oberfl&chenei-
genschaften an.
Fir die Oxyddicke gilt
dyy =dy +A-t fur diinnes Oxyd

do = Bt fur dickes Oxyd.
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Die Konstanten A und B sind jeweils temperaturabhdngig. Eine Oxyd-
schicht der Dicke 1,2um zur Maskierung wird beispielsweise mit einer
feuchten Oxidation bei 1120°C hergestellt, dafur ist eine Zeit t = 3h der
feuchten Oxidation notwendig. Anschlielend erfolgt noch eine trockene
Oxidation fur 1h bei derselben Temperatur.

Zur Herstellung von Strukturen wird genutzt, dass die Diffusionskon-
stanten der Dotierstoffe B, P, As und Sb in SiO, um mehrere Zehnerpoten-
zen niedriger sind als in Si. Dazu wird eine Oxydschicht mittels eines Pho-
tolithographieschritts strukturiert, siehe Abb. 2.3.14 a. Die Atzung von
SiO, erfolgt in gepufferter Flusssaure. Nach Lackentfernung und Reini-
gung erfolgt die Phosphor-Diffusion aus der Gasphase. Uber die Parameter
Temperatur und Zeit wird die Eindringtiefe x; eingestellt. Die Zeit darf a-
ber nur so hoch gewahlt werden, wie die Oxydschicht der Dicke dox auch
maskiert. Wéhrend der Diffusion erfolgt an der Oxyd-Oberflache eine
Umwandlung von SiO, in Phosphorsilikatglas, gleichzeitig wéachst in der
oxidierenden Atmosphére auf der freigelegten Zone des Halbleiters eine
Phosphorsilikatglasschicht auf. Diese Schicht wird anschlieBend entfernt.

Wihrend der Diffusion erfolgt grundsétzlich auch eine Seitendiffusion
y;. Diese ist immer kleiner als x; und das Verhéltnis dieser beiden Werte

S |02 dOI

=t

Si0. Phosphorsilicatglas

Abb. 2.3.14 Maskierung, Beispiel Herstellung von n*-Strukturen in einer p-Zone.
a) p-Gebiet, SiO, strukturiert iber einen Photolithographieschritt. b) Phosphor-
Diffusion einer Eindringtiefe x;

liegt im Bereich yj/x; = 0,6...0,9 [Sce83]. In der Praxis verwendet man héu-
fig die Annahme yj/x; = 0,7. Diese Seitendiffusion muss beim Design der
Strukturen und der Auslegung der entsprechenden Photomasken bertick-
sichtigt werden.
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Eine Maskierung durch SiO; ist fiir die Dotierstoffe Ga und Al nicht mdg-
lich, denn bei diesen sind die Diffusionskonstanten in SiO, hoch.

Die lonenimplantation wird ebenfalls zumeist durch SiO, maskiert. Die
Eindringtiefe in die Deckschicht liegt bei SiO; in derselben Gréf3enordung
wie in Si, aufgrund der @hnlichen Dichte. Daher ist die Dicke des Oxyds
ausreichend zu wéhlen. Mdglich ist aber auch die Verwendung anderer
Deckschichten, z. B. SizN4. Daneben sind bestimmte Photolacke verwend-
bar, solange die Temperatur des zu implantierenden Wafers niedrig gehal-
ten wird.

Randstrukturen

Die eindimensionale Betrachtung des Sperrvermégens in Kap. 2.1 gilt nur,
wenn der Halbleiterkorper als unendlich groR angenommen wird. ES muss
stets ein geeigneter Abschluss der Halbleiter-Oberflache erfolgen.

Die Randstrukturen konnen in zwei Hauptgruppen eingeteilt werden:

1. Randstrukturen, an denen durch eine Randabschragung ein Winkel
eingestellt wird, mit dem der pn-Ubergang die Halbleiteroberflache
schneidet, und dadurch der Rand von hohen Feldstiarken entlastet
wird. Eine Ubersicht dazu gibt Gerlach [Ger79].

2. Randstrukturen mit ebener Halbleiteroberflache werden als planare
Randstrukturen bezeichnet. Eine Ubersicht dariiber wird in [Fal94]
gegeben.

Randstruktur mittels Randabschragung

Bei der Randabschrdgung wird der Rand des Chips angeschliffen, der
Winkel o wird in Bezug auf den Ubergang von der héher dotierten auf die
niedriger dotierte Zone definiert. Eine Randkontur negativen Winkels zeigt
Abb. 2.3.15. Die Wirkung kann man sich vereinfacht folgendermalien er-
klaren: Bei Abwesenheit von Oberflidchenladungen missen die Aquipoten-
tiallinien die Oberflache senkrecht schneiden. Damit wird die Raumla-
dungszone am Rand verbreitert, die elektrische Feldstdrke wird an der
Oberflache herabgesetzt.

Allerdings kommt es bei der Randkontur negativen Winkels zu einer
Verdichtung der Feldlinien nahe der Ausstrittsstelle des pn-Ubergangs in
geringem Abstand zur Oberflache. Damit ist die Feldstérke an dieser Stelle
erhoht. Eine Randkontur negativen Winkels wird deswegen immer mit ei-
nem sehr flachen Winkel erzeugt, er liegt zwischen 2° und 4°. In dem Fall
ist etwa 90% der Durchbruchspannung im Volumen des Halbleiters er-
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reichbar. Der Durchbruch setzt aber immer zuerst am Rand knapp unter
der Halbleiteroberflache ein an der in Abb. 2.3.15 als Avalanchezentrum
gekennzeichneten Stelle.

n  Avalanche-
Zentrum

Abb. 2.3.15 Randstruktur negativen Winkels

Bei einer Randkontur positiven Winkels, wie in Abb. 2.3.16 dargestellt,
wird ebenfalls die Abstand der Potentiale an der Oberflache verlangert.
Insbesondere werden aber hier in der Nahe des pn-Ubergangs, wo die e-
lektrische Feldstarke hoch ist, die Feldlinien am Rand auseinandergezo-
gen. Damit tritt hier kein Avalanchezentrum auf. Mit dieser Randkontur
kann 100% der Volumensperrspannung erreicht werden. Der Winkel o
kann in einem breiten Bereich zwischen 30° und 80° gewahlt werden.

Abb. 2.3.16 Randstruktur positiven Winkels

Die in Abb. 2.3.17 dargestellte dtztechnisch hergestellte Struktur ist eben-
falls eine Randstruktur positiven Winkels. Der Halbleiterwafer wird von
der n*-Seite ausgehend durchgeatzt. Auch hier wird der Durchbruch im
Volumen stattfinden, die Sperrspannung ist gegentiber der eindimensiona-
len Betrachtung nicht vermindert. Dringt allerdings die Raumladungszone
in das n*-Gebiet ein, kann ein Avalanche-Zentrum am nn*-Ubergang an
der in Abb. 2.3.17 gekennzeichneten Stelle auftreten.

Sofern ein Avalanche-Zentrum am nn*-Ubergang vermieden wird,
erweist sich die Struktur nach Abb. 2.3.17 als unempfindlich gegeniiber
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Oberflachenladungen. Fir die Langzeitstabilitdt reicht in dem Fall eine
organische Passivierung aus. Allerdings ist die Spitze am Rand der
anodenseitigen Oberflache mechanisch sehr empfindlich, denn die Chips
konnen bei Montageprozessen leicht beschadigt werden. Daher ist diese
Randkontur fiir moderne Bauelemente mit geringen Eindringtiefen der p-

Zone nicht geeignet.
Atzkante

Anodenmetallisierung | Organischer Isolator

Abb. 2.3.17 Atztechnisch hergestellte Mesa-Randstruktur mit positivem Winkel
am pn-Ubergang

Planare Randstrukturen

Planarstrukturen sind mechanisch unempfindlicher. Die Struktur mit floa-
tenden Potentialringen, wie sie in Abb. 2.3.18 dargestellt ist, ist mit einem
einzigen Maskenschritt gemeinsam mit der p-Anodenzone herstellbar.
Durch die Potentialringe erfolgt eine Aufweitung der Raumladungszone an
der Halbleiteroberflache. Die Potentialringstruktur wurde erstmals von
Kao und Wolley [Kao79] vorgeschlagen. Die Feldmaxima liegen an den in
Abb. 2.3.18 gekennzeichneten Stellen und kodnnen durch die Wahl der
Ringabstande beeinflusst werden. Mit numerischer Simulation kann die
optimale Anordnung berechnet werden, wie von Brieger und Gerlach in
[Bri83] gezeigt wird. Allerdings sind die Feldmaxima nicht vollstandig
vermeidbar, der Abbruch findet immer im Bereich der Randstruktur statt
und man erreicht maximal 85% - 95% der VVolumendurchbruchspannung.
Ein grofer Vorteil der Potentialringstruktur ist, dass kein zusétzlicher
Maskenschritt in der Herstellung notwendig ist, sie fallt gemeinsam mit
der Herstellung der p-Anodenzone an. Daher ist sie die am meisten ver-
breitete Randstruktur. Ein Nachteil ist der relativ groRe Platzbedarf.
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Abb. 2.3.18 Planarstruktur mit floatenden Potentialringen

Durch eine sehr niedrig dotierte p-Zone, der sogenannten Junction Termi-
nation Extension (JTE) Struktur, kann bei planaren Strukturen eine weitere
Annaherung an den Volumendurchbruch erfolgen. Die in Abb. 2.3.19 ge-
zeigte VLD-Struktur (Variation of Lateral Doping) ist eine mdgliche Aus-
fuhrung der JTE-Struktur und wurde erstmals von Stengl und Gosele
[Sten85] vorgeschlagen. An den p-Emitter schlief3t sich eine p™-Zone an, in
der die p-Dotierungskonzentration nach auflen abnimmt.

Glas

Anodenmetallisierung

lateral abnehmende
i Dotierung

Abb. 2.3.19 Resurf-Randstruktur mit lateral abnehmender Dotierung

Die Herstellung erfolgt dadurch, dass in der Maske zur Herstellung der p-
Zone nach aufRen hin immer schmalere Streifen gedffnet werden. Bei der
anschlieenden Drive-in-Diffusion wachsen durch die Seitendiffusion die
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p-Zonen zusammen, es ergibt sich ein Profil abnehmender Dotierungskon-
zentration und abnehmender Eindringtiefe der p-Zone, wie in Abb. 2.3.19
dargestellt. Realisierte Strukturen mit Bor erreichen 90% des VVolumenab-
bruchs, bei optimaler Auslegung findet der Abbruch im Volumen statt.
Realisierte Strukturen mit Implantation von Al erreichten 100% des Volu-
menabbruchs [Scu89]. Durch die geringere Loslichkeit von Al sind niedrig
dotierte Zonen mit Al leichter zu realisieren.

Gegeniber der Struktur mit floatenden Potentialringen zeichnet sich die
VLD-Struktur durch geringeren Platzbedarf und durch ihre Unempfind-
lichkeit gegenlber Oberflachenladungen aus [Scu89]. Technologisch wird
aufgrund des engen Toleranzfensters im Randbereich fir die Belegung mit
Bor oder Al eine lonenimplantation notwendig. Bezliglich anderer Parame-
tern wie z.B. der Eindringtiefe ist die VLD-Struktur weniger empfindlich.

Bei der Feldplattenstruktur wird die Metallisierung der p-Zone (ber ei-
ner lIsolatorschicht in den Rand des Bauelements hinein verlangert. Abb.
2.3.20a zeigt die Wirkung einer einstufigen Feldplatte. Auch hier wird die
Raumladungszone am Rand auseinander gezogen. Eine einstufige Feld-
platte reicht aber kaum aus, um Spannungen in der Nahe der VVolumen-
sperrspannung zu erreichen. In der Fertigung von feldgesteuerten Bauele-
menten sind jedoch diverse Isolatorlagen in der Zellstruktur notwendig,
und damit kénnen verschiedene Stufen am Rand wie in Abb. 2.3.20b reali-
siert werden. Die Ermittlung der Lage der einzelnen Stufen erfolgt mit
numerischer Simulation. Feldplattenstrukturen sind bei MOSFETs und
IGBTSs vielfach im Einsatz.

(a) (b)

Abb. 2.3.20 Feldplatten-Randstruktur. a) einstufige Feldplatte b) mehrstufige
Feldplattenstruktur. Aus [Ben99]

Es ist auch moglich, die Potentialringstruktur und die Feldplattenstruktur
zu kombinieren und damit einzelne Potentialringe einzusparen. Aus wirt-
schaftlichen Grlinden ist es notwendig, den Rand mdéglichst schmal zu ma-
chen, da man mit dem Rand stromfiihrende Flache verliert. Andererseits
sollen moglichst keine zusétzlichen Maskenschritte verwendet werden. Bei
einer Reihe von Effekten ist der Rand die schwaéchste Stelle des Leistungs-
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halbleiter-Chips. Die Schaffung einer geeigneten Randstruktur ist einer der
Schlisselfragen bei der Entwicklung stabiler und robuster Leistungsbau-
elemente.

Passivierung

Es ist notwendig, an der Randkontur die freien Silizium-Bindungen defi-
niert abzuschlielRen, zu ,,passivieren®. Daher ist ein geeignetes Medium er-
forderlich.

Fir konventionelle Bauelemente mit Randabschragung wird haufig eine
organische Passivierung verwendet, die auf der Basis von Siliconkau-
tschuk oder Polyimid beruht. Randstrukturen positiven Winkels nach Abb.
2.3.15 oder Abb. 2.3.16 stellen keine allzu hohen Anforderungen an die
Passivierungsschicht, da keine Feldspitzen an der Oberflache auftreten.

Bei Randstrukturen wie der Planarstruktur mit Potentialringen treten
Feldspitzen an der Oberflache auf. Die erreichte Sperrspannung reagiert
empfindlich auf Ladungen in der Passivierungsschicht. Der Ladungszu-
stand des passivierenden Mediums ist deshalb in die Berechnung einzube-
ziehen. In vielen Fallen wird SiO, verwendet. Nach den Diffusionsprozes-
sen liegt oft eine oxidierte Halbleiter-Oberflache vor, und es ist kein
zusatzlicher Prozessschritt erforderlich.

Allerdings muss in diesem Fall die Oxydschicht hohen Anforderungen
an die Reinheit genugen. Dies wird umso Kritischer, je niedriger die
Grunddotierung des verwendeten Siliziums ist, denn umso weniger La-
dungen sind erforderlich, an der Oberflache eine Inversionsschicht zu er-
zeugen.

Anstelle von SiO, werden auch diverse Glaser verwendet, wobei es sich
um Siliziumdioxyd mit Beimengungen handelt. Ebenfalls sind semi-
isolierende Schichten mdglich, die genau eingestellte geringe elektrische
Leitfahigkeit sorgt fir einen gleichmaRigen Abfall des Potentials an der
Oberflache.

Kriterium fir die Qualitat der Passivierungsschicht ist der Heil3sperr-
dauertest (siehe Kap. 4.6), wobei Uber 1000h bei maximal zuléssiger Tem-
peratur die im Dauerbetrieb maximal zuldssige Spannung angelegt wird.
Sofern im Passivierungsmedium bewegliche Ladungen vorhanden sind,
werden sich diese durch das elektrische Feld bewegt. Diese kénnen sich an
ungunstigsten Stellen sammeln und es kdnnen Inversionskandle entstehen,
uber die ein signifikanter Sperrstrom flief3t.

Am anspruchsvollsten ist die Passivierung bei hochsperrenden Bauele-
menten > 5kV bis 10kV, aufgrund der hier erforderlichen sehr niedrigen
Dotierung. Hier hat sich als Passivierungsschicht amorpher hydrierter
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Kohlenstoff (a-C:H) bewahrt. a-C:H weist in Bezug auf die mechanischen
und chemischen Eigenschaften diamantédhnlichen Charakter auf. Aller-
dings ist die Bandluicke niederer, im Bereich 1eV bis 1,6eV. In der Band-
licke konnen sich Spiegelladungen bilden, die in der Lage sind, stdrende
Ladungen zu kompensieren, die sogar Feldspitzen an der Oberflache redu-
zieren konnen.

Rekombinationszentren

Wesentliche Bauelement-Eigenschaften hangen von der Tragerlebensdauer
ab. Hier soll auf die Besonderheiten verschiedener Rekombinationszentren
eingegangen werden. Inshesondere die Temperaturabhéngigkeit der Bau-
elementeigenschaften muss bei Leistungsbauelementen bekannt und ver-
standen sein; und hier gibt es gravierende Unterschiede zwischen den ein-
zelnen Technologien.

Gold und Platin als Rekombinationszentren

Gold ist das am frihesten benutzte Rekombinationszentrum in Silizium. Es
besitzt ein Akzeptorniveau bei W, - 0,54eV und ein Donatorniveau bei
W, + 0,35eV in der Bandliicke (siehe Abb. 2.1.12). Die Rekombination er-
folgt bei hoher Injektion wesentlich tber das Donatorniveau.

Ob ein Niveau Donator- oder Akzeptorcharakter hat, hangt nicht ab von
seiner Position in der Bandliicke, sondern von seinem Ladungszustand:
Ein Donatorniveau wechselt zwischen dem positiv geladenen Zustand und
dem neutralen Zustand. Ein Akzeptorniveau wechselt zwischen dem nega-
tiv geladenen Zustand und dem neutralen Zustand. Beide Arten tiefer Stor-
stellen kdnnen als Rekombinationszentren wirken, der Donator- oder Ak-
zeptorcharakter kann jedoch fir andere Bauelementeigenschaften
wesentlich sein.

Platin wird als Rekombinationszentrum seit etwa Mitte der 70er Jahre
angewandt als Alternative zur Gold-Diffusion. Platin weist ein Akzeptor-
niveau bei W, - 0,23eV und zusétzlich ein Donatorniveau bei W, + 0,32eV
in der Bandliicke auf.

Sowohl Gold als auch Platin werden durch Diffusion in Silizium einge-
bracht und haben in ihrem Diffusionsmechanismus sehr &hnliche Eigen-
schaften. Beide liegen in Silizium sowohl auf Zwischengitterplatzen (inter-
stitiell) als auch auf Gitterplatzen (substitutionell) vor, wobei die
Loslichkeit des jeweiligen Schwermetalls auf dem substitutionellem Platz
wesentlich groRer ist. Das interstitielle Schwermetall aber diffundiert
schnell gegentiber dem substitutionellen, die Diffusion des substitutionel-
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len Schwermetalls kann vernachlassigt werden. Bei Gold und Platin findet
wahrend der Diffusion fortwahrend ein Platzwechsel von Zwischengitter-
platzen und Gitterplatzen statt. Dies fuhrt dazu, dass die Diffusion sehr
schnell ist. Bei einer Temperatur im Bereich von 800°C findet sich bereits
bei einer Diffusionszeit von nur 10 Minuten ein groRer Teil des Schwer-
metalls auf der gegenlberliegenden Seite des Halbleiterwafers. Es bildet
sich ein U-formiges oder ,,badewannenformiges“ Profil mit hdheren Kon-
zentrationen nahe den hochdotierten Zonen, somit nahe dem pn- und dem
nn*-Ubergang.

Gemeinsam ist beiden Schwermetallen, dass das Einbauprofil kaum zu
beeinflussen ist. Wegen der Wechselwirkung mit im Kristall vorhandenen
Storstellen ist die Diffusion auch sehr schwer reproduzierbar. Daher muss-
ten Uber lange Zeit bei Gold- und Platin-diffundierten Bauelementen hohe
Streuungen der Eigenschaften und schlechte Ausbeuten in der Fertigung in
Kauf genommen werden. In Datenbléttern vieler schneller Dioden &lterer
Generation finden sich aus diesem Grund sehr hohe Abstdnde zwischen
den tatsdchlichen Werten und den maximal zul&ssigen Werten.

Wiahrend der Diffusions- und Einbaumechanismus sehr &hnlich ist, sind
die Eigenschaften der mit Gold bzw. Platin diffundierten Bauelemente sehr
verschieden.

Mit Gold I&sst sich die beste Relation zwischen Durchlass-Spannung
und beim Abschalten extrahierter Ladung einstellen, Gold wird dabei von
keinem anderen Rekombinationszentrum Ubertroffen. Gleichzeitig liegt
das Niveau des Rekombinationszentrum fast genau in der Bandmitte. Das
hat zur Folge, dass es gleichzeitig sehr effektiv als Generationszentrum
wirkt. Dieser Sperrstrom nimmt mit der Temperatur zu. Die Sperrstrome
bei 130 °C liegen um den Faktor 50 hoher als bei Platin-diffundierten Dio-
den vergleichbarer Eigenschaften. Die Sperrstrdme verschiedener Rekom-
binationszentren-Technologien sind in Abb. 2.3.21 verglichen. Bei Ver-
wendung von Gold fiir Sperrspannungen >1000V und bei einer
Temperatur von 150°C treten bei Konzentrationen von Rekombinations-
zentren, wie sie fur schnelle Dioden als Freilaufdioden fur IGBTs benétigt
werden, so hohe Sperrverluste auf, dass sie zu thermischer Instabilitat fih-
ren. Gold scheidet daher in diesem Spannungsbereich fiir die Herstellung
von Freilaufdioden aus. Als thermische Grenze in Abb. 2.3.21 ist ange-
nommen, dass die Temperaturerhéhung durch den Sperrstrom maximal
AT = 15K betragen darf, bei einer Gleichspannung von 2/3 der spezifizier-
ten Sperrspannung und einem Warmewiderstand Ryyyy = 0,021K/Wmmz,
wie er z.B. in einem Leistungsmodul auftritt.

Bei Gold-diffundierten Bauelementen wird ab einer Spannung von
1000V aufwaérts die maximal zuldssige Sperrschichttemperatur begrenzt,
typisch auf 125°C, bei Gleichspannungsbelastung bis herunter zu 100°C.



88 2 Halbleiterphysikalische Grundlagen

In einer Raumladungszone wirkt das Gold-Zentrum als negativ geladener
Akzeptor. Kommt die Konzentration der Gold-Atome in die GréRenordung
der Grunddotierung — was bei sehr schnellen Dioden der Fall ist — tritt eine
Kompensation ein und das Bauelement verhélt sich entsprechend einer ab-
gesenkten Grunddotierung [Mil76],[Nov89]. Dies wirkt sich besonders auf
das Einschaltverhalten aus. Die beim Ubergang in den leitenden Zustand
erzeugte Spannungsspitze Ugry ist eine Funktion des Widerstands der n-
Basis (siehe Gleichung 3.1.53). Bei Gold-diffundierten Bauelementen
kann Urrm das Mehrfache der Spannungsspitze einer Diode ohne Rekom-
binationszentren oder einer Diode mit anderen Rekombinationszentren
betragen.

1 L1

+ Platin

0.8 B CAL (strahlungsind.) |

"
E A Gold
E
§ 086 — thermische Grenze
E
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&
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1 & @& ®
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Spezifizierte Sperrspannung [V]

Abb. 2.3.21 Sperrstrom bei verschiedenen Rekombinationszentren tber der Span-
nungsklasse des Bauelements. Die Konzentration der Zentren ist jeweils entspre-
chend der Spannungsklasse des Bauelements gewéhlt. T = 150°C. Nach [Lut97]

Die Relation zwischen Durchlass-Spannung und Speicherladung liegt bei
Platin deutlich unglnstiger als bei Gold. Allerdings liegt bei Platin kein
Energieniveau nahe der Bandmitte, der Sperrstrom ist kaum von einem
nicht mit Rekombinationszentren versehenen Bauelement zu unterschei-
den. Damit kénnen mit Platin hohere Sperrschicht-Temperaturen realisiert
werden (150°C bis 175°C).

Bei Platin-diffundierten schnellen Dioden nimmt die Speicherladung
mit der Temperatur stark zu. Die Wirkung des Rekombinationszentrums
nimmt somit mit zunehmender Temperatur ab. Entsprechend haben Platin-
diffundierte Dioden, sofern der p-Emitter hoch dotiert und die Emitter-
Rekombination gering ist, einen negativen Temperaturgang der Durchlass-
Spannung.
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Strahlungsinduzierte Rekombinationszentren

Die Bestrahlung mit Elektronen zur Erzeugung von Gitterfehlern, die als
Rekombinationszentren wirken, wurde bereits in den 70er Jahren ange-
wandt. Elektronen liefern ein homogenes Storstellenprofil. Dies ist aber fur
das Schaltverhalten von Nachteil. Die Implantation von Protonen oder He-
lium-Kernen erzeugt ein lokales Profil an Rekombinationszentren, dessen
Lage durch die Energie der beschleunigten Teilchen eingestellt werden
kann. Nachdem auch dieses Verfahren zur Verfligung stand, setzten sich
Bestrahlungsverfahren zur Einstellung der Trégerlebensdauer in breitem
Umfang durch, siehe dazu auch Abschnitt 3.1. zur CAL-Diode. Bestrah-
lungsverfahren weisen eine hohe Genauigkeit und hohe Reproduzierbar-
keit auf.

Bei der Bestrahlung mit leichten Teilchen — Elektronen, Protonen, Heli-
umkerne — werden durch StéRe der einfallenden hochenergetischen Teil-
chen Silizium-Atome aus ihrem Gitterplatz herausgeschlagen. Damit ent-
stehen Leerstellen und Zwischengitteratome, es finden weiterhin
Defektreaktionen untereinander sowie mit den im Silizium auch bei hoher
Reinheit noch vorhandenen Fremdatomen Kohlenstoff, Sauerstoff und
Phosphor statt. Es ist notwendig, an die Bestrahlung einen Ausheilschritt
anzufugen, um die instabilen Zentren zu beseitigen und eine Langzeitstabi-
litat der Bauelementeigenschaften zu gewahrleisten. Dabei ist zu beachten,
dass die Bauelemente noch thermischen Folgeprozessen ausgesetzt sind.
Daher werden diese Ausheilprozesse darauf angepasst.

Bauelemente flir die Montage in Druckkontakt-Technologie (Scheiben-
zellen) werden im Bereich von 220°C ausgeheilt. Sie sind nach der Be-
strahlung keinem Hochtemperaturprozess mehr ausgesetzt.

Bauelemente, die beim Aufbau einem Lo&tprozess ausgesetzt werden,
sollten bei Temperaturen von mindestens 340°C, besser 350°C ausgeheilt
werden, damit bei den nachfolgenden Lotprozessen (deren Temperatur
sehr unterschiedlich sein kann) kein nachtragliches Ausheilen mehr statt-
findet.

Bild 2.3.22 zeigt die nach Ausheilen >220°C relevanten Zentren
[Sie02]. Das OV-Zentrum besteht aus der Anlagerung einer Leerstelle an
ein Sauerstoff-Fremdatom. Bei einer Temperatur im Bereich 350°C be-
ginnt es auszuheilen, bei einer Ausheiltemperatur von 400°C ist es fast
vollstdndig verschwunden [Won85]. Dieses Zentrum weist die hochsten
Einfangquerschnitte fur freie Ladungstrédger auf und ist, obwohl es in der
Néhe des Leitungsbandes liegt, das effektivste Rekombinationszentrum. Es
bestimmt die Trégerlebensdauer bei hoher Injektion. Damit bestimmt es
hauptsachlich die Durchlass- und Schalteigenschaften in bipolaren Bau-
elementen.
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Abb. 2.3.22 Energieniveaus der wichtigsten strahlungsinduzierten Zentren.

Das COVV-Zentrum besteht aus einer Assoziation eines Kohlenstoff-
Fremdatoms, eines Sauerstoffatoms und zweier Leerstellen. Es beginnt bei
einer Temperatur im Bereich von 370°C — 400°C auszuheilen und ist nach
einer Ausheilung > 450°C verschwunden. Es weist niedrige Einfangquer-
schnitte auf und wirkt als Rekombinationszentrum schwach. Allerdings
wird es bei Flutung der Basis mit freien Ladungstréagern — im Durchlasszu-
stand — positiv geladen und nach Umschalten in Sperrrichtung bleibt der
positive Ladungszustand noch einige 100ns bis zu einigen ps erhalten. In
dieser Zeit kann das COVV-Zentrum als temporarer Donator wirken und
im ungiinstigen Fall die Sperrfahigkeit fir diese kurze Zeitspanne herab-
setzen [Lut98]. Auf die daraus hervorgehenden unerwiinschten Effekte
wird in Kapitel 6.3 weitergehend eingegangen. Die Vermeidung von hohen
Konzentrationen von COVV-Zentren bestimmt die maximal erlaubte Dosis
der Bestrahlung in einigen Anwendungen.

Die Doppelleerstelle VV weist fur 3 verschiedene Ladungsiibergédnge 3
Niveaus in der Bandlicke auf. Am wichtigsten ist das Energieniveau
0,43eV unter dem Leitungsband. Es wirkt als Rekombinationszentrum,
aber aufgrund seiner N&he zur Bandmitte auch als Generationszentrum.
Seine Wirkung als Generationszentrum ist wesentlich schwacher als die
von Gold.

Die Doppelleerstellen verschwinden nach Elektronenbestrahlung und
Ausheilung bei 350°C. Bei Implantation von Helium werden aber auch
nach Ausheilung in diesem Bereich noch Zentren mit vergleichbaren Ei-
genschaften gefunden. Das verbleibende Zentrum wird den einfach- oder
doppelt geladenen Zustédnden der V,0-Storstelle zugeordnet [Mon02]. Ei-
ne andere Stelle in der Literatur geht davon aus, dass es sich um eine As-
soziation aus 4 oder 5 Leerstellen handelt, einen V, oder Vs-Komplex
[Gul77]. Aufgrund ihrer niedrigen Konzentration ist der Einfluss der
verbleibenden Zentren auf die Hochinjektions-Tragerlebensdauer ty_ ge-
ring. Dieses Zentrum ist daflr verantwortlich, dass He-implantierte Bau-
elemente einen hoéheren Sperrstrom zeigen als Platin-diffundierte. Die
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Sperrstromdichte im Vergleich zu Gold und Platin ist in Abb. 2.3.21 dar-
gestellt. Der Sperrstrom Helium-implantierter Bauelemente liegt bei 20%
vergleichbarer Gold-diffundierter Bauelemente und stellt noch kein Prob-
lem flr die thermische Stabilitat dar.

Darliber hinaus zeigen diese Multivakanzen einen deutlichen Effekt der
Kompensation der Dotierung in n-dotiertem Silizium, in dem das Fermi-
Niveau oberhalb des Zentren-Niveaus bei -0,43 bis -0,46 eV liegt. Nach
Ausheilung bei 350°C wird im Bereich der He-Implantation eine Absen-
kung der effektiven Dotierung gefunden. Dieser Effekt kann angewandt
werden, um die Sperrspannung eines Bauelements anzuheben oder zu kor-
rigieren, nachdem die hauptsdchlichen Fertigungsschritte schon abge-
schlossen sind [Sie06].

Ausheiltemperaturen deutlich Gber 350 °C konnen zur Bildung von
thermischen Doppeldonatoren TDD fiihren. Die hochste TDD Konzentra-
tion wird nach Ausheilen bei T = 450 °C gefunden. TDDs heben die Dotie-
rung in n-Silizium an und senken die Dotierung in p-Silizium ab. Die
thermischen Doppeldonatoren kénnen in n-Silizium zur Erzeugung tiefer
vergrabener Buffer-Schichten niedriger Dotierung und flacher Gradienten
angewandt werden.

Zusatzlich zu den genannten Zentren entsteht bei Protonenbestrahlung
und anschlieBender Ausheilung ab 200°C aufwarts der flache wasserstoff-
assoziierte Donator STD (H) [Won85]. Seine maximale Konzentration
liegt im Bereich der Eindringtiefe der Protonen. Er ist einem Zentrum zu-
zuordnen, an dem Wasserstoff beteiligt ist. Im Gegensatz zum COVV-
Zentrum ist die Wirkung als Donator zeitlich unveranderlich. Bei Proto-
nenbestrahlung in die Nihe des pn-Ubergangs muss daher die Dosis be-
grenzt werden, um die Sperrfahigkeit nicht zu beeinflussen. Aber die do-
tierende Wirkung der Protonen wird heute auch zielgerichtet genutzt: Es
kann damit ein ,,Buffer”, eine gezielte htherdotierte Zone am Ende einer
Raumladungszone erzeugt werden, um einen trapezformigen Feldverlauf
(PT-Dimensionierung) zu erhalten. Dies wird bei einigen IGBTs der neus-
ten Generation angewandt.

Wihrend strahlungsinduzierte Zentren inzwischen breit eingesetzt wer-
den, ist die Literatur Ober die konkrete physikalische Beschaffenheit noch
keineswegs einheitlich. Eine Ubersicht, in der die Zentreneigenschaften
ausfihrlich behandelt werden, findet sich in [Sie06]. Viele der Eigenschaf-
ten, insbesondere die Temperaturabhéngigkeit betreffend, sind noch Ge-
genstand der Grundlagenforschung.



3 Halbleiterbauelemente

3.1 pin-Dioden

Bei der pin-Diode steht *“i” fur intrinsisch. Allerdings kann man diesen
intrinsichen Fall (Dotierung im Bereich <10'%cm™) technologisch nicht er-
reichen, darliber hinaus hatte er eine Reihe von Nachteilen — siehe dazu die
folgenden Abschnitte tiber Einschalt- und Ausschaltverhalten. Man wird in
der Praxis eine schwache p - oder n - Dotierung erhalten. Da sie gegeniiber
den Aussenzonen um mehrere Gréssenordnungen niedriger ist (0, p), hat
sich dennoch die Bezeichnung ,,i* eingebdiirgert. Vor allem aufgrund des

Ausschaltverhaltens werden heute nur Mittelgebiete vom n” Typ realisiert,

das sog. ,,i“-Gebiet ist in Wirklichkeit meist ein n” - Gebiet.

Von der Anwendung von Leistungsdioden kénnen zwei Haupttypen un-
terschieden werden:

e Gleichrichterdioden fiir Netzfrequenz 50Hz (Netzdioden): Die Schalt-
verluste spielen eine untergeordnete Rolle, die Tréagerlebensdauer im
Mittelgebiet ist hoch.

e Schnelle Dioden, die mit einem schaltenden Bauelement als Freilaufdi-
ode zusammenarbeiten oder auch im Ausgangsgleichrichter nach einem
mit hoher Frequenz betriebenen Trafo arbeiten. Sie missen in der Regel
Freuquenzen bis 20kHz gewachsen sein, in Schaltnetzteilen bei 50-
100kHz und darlber. Bei schnellen Dioden aus Si muss die Tragerle-
bensdauer in der Mittelzone definiert herabgesetzt sein.

Aufbau der pin-Diode

Von der Struktur her konnen pin-Dioden in zwei Haupttypen eingteilt
werden. Bei pin-Dioden in Epitaxialtechnik (Abb. 3.1.1a) wird zundchst
eine n™-Zone auf dem hochdotierten n*-Substrat abgeschieden (Epitaxie).
AnschlieBend wird die p-Zone diffundiert. Damit kdnnen sehr geringe Ba-
sisweiten wg bis herunter zu einigen um realisiert werden, wobei der Sili-
zium-Wafer dick genug ist, um eine Fertigung mit hoher Ausbeute zu er-
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moglichen. Durch das Einbringen von Rekombinationszentren (zumeist
Gold) kann man sehr schnelle Dioden realisieren; durch das kleine wg
bleibt der ohm’sche Anteil der DurchlaRspannungen niedrig. Der Haupt-
einsatzbereich der Epitaxial (Epi-)Dioden liegt bei Sperrspannungen zwi-
schen 100V und 600V, manche Hersteller realisieren auch 1200V mit Epi-
Dioden.

-
s >

+

n* n
N LWL s P .

Epitaxial-Diode Diffundierte Diode

Abb. 3.1.1 Aufbau von pin-Leistungsdioden. a) Epitaxialdiode. b) diffundierte
Diode

Bei einer diffundierten pin-Diode (Abb. 3.1.1b) geht man von einem nied-
rig dotierten Wafer aus, in dem durch Diffusion die p*-Zone und die n*-
Zone erzeugt werden. Fur hohere Sperrspannungen (ab 1200V aufwaérts)
werden zumeist diffundierte Dioden verwendet. Die Dicke des Wafers ist
hierbei mit der Dicke der Mittelzone verkniipft. Durch tiefe n* und p*-
Zonen kann die Dicke des Wafers wieder heraufgesetzt werden, allerdings
haben tiefe p-Zonen bezlglich des Reverse-Recovery-Verhaltens Nachtei-
le. Von Infineon wurde eine Technolgie zum Handling sehr dinner Wafer
entwickelt, bei der Wafer bis hinab zu einer Gesamtdicke von 80um verar-
beitet werden kdnnen und damit auch Freilaufdioden fur 600V als diffun-
dierte Dioden herstellbar sind.
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Abb. 3.1.2 Kennlinie einer schnellen pin-Diode sowie einige Definitionen

Kennlinie der pin-Diode

Die Kennlinie einer schnellen 300V-pin-Diode, gemessen bei 25°C, sowie
einige Definitionen zur Kennlinie sind in Abb. 3.1.2 zu sehen. Die Darstel-
lung verwendet in Vor- und Rickwaértsrichtung einen unterschiedlichen
Mafstab.

In Vorwaértsrichtung wird bei einem definierten Strom Iz der Span-
nungsabfall Ug abgelesen. Davon zu unterscheiden ist der in Katalogen der
Hersteller angegebene maximal zulassige Spannungsabfall Ugmax. Urmax ist
der maximale Spannungsabfall, der bei einer Diode dieses Typs im zulés-
sigen Betriebsbereich auftreten kann. Aufgrund von Toleranzen der Para-
meter bei der Herstellung — z.B. von wg, bei einigen schnellen, Gold- oder
Platin-diffundierten Dioden und insbesondere auch der Tragerlebensdauer
— liegt dieser Wert zumeist deutlich tiber dem an einem Einzelexemplar
gemessenen Wert. Manche Hersteller geben auch typische Werte an, je-
doch hat der Anwender dafir keine Gewahr.

In Ruckwartsrichtung ist Ugp die physikalische Durchbruchspannung
des Einzelelements. I ist der bei einer Einzeldiode gemessene Sperrstrom.
Davon zu unterscheiden ist Ugrm, die maximale wiederholbare Spitzen-
sperrspannung, die im Datenblatt angegeben ist, sowie der im Datenblatt
angegebene maximal zuldssige Sperrstrom Igym. Aufgrund der vom Herstel-
ler beriicksichtigten Streuungen und zum Teil hoher Sicherheitsreserven
wird Ir bei einem Einzelelement betrachtlich niedriger und Ugp wesentlich
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hoher sein, nur fur Uggm bzw. Igy Gbernimmt der Hersteller jedoch eine
Gewabhr.
Die Kennlinie der Diode ist sehr stark temperaturabhangig. Mit Erho-
hung der Temperatur
steigt der Sperrstrom Ir. Er kann bei der typischen oberen Betriebs-
temperatur der Si-Diode von 150°C um Zehnerpotenzen héher sein.
In den meisten Féallen ist dies bestimmt durch den Generationsmecha-
nismus nach Gleichung (2.1.38).
- steigt die Sperrspannung entsprechend der Zunahme der Durchbruch-
spannung fir den Lawinendurchbruch, siehe Gleichung (2.2.38) so-
wie Abb. 2.2.11.
- sinkt die Schleusenspannung, in die nach Gleichung (2.2.14) das stark
temperaturabhé&ngige ni2 eingeht.

Dimensionierung der pin-Diode

Ein wesentlicher Parameter fur alle Eigenschaften der Diode ist die bereits
in Abb. 3.1.1 definierte Weite der niedrig dotierten Zone bzw. Basisweite
Wg. Sie geht in die Sperrspannung ein. Es kdnnen zwei Félle unterschieden
werden (siehe Abb 3.1.2):

E 5 E  EW) g
» S, E(w)
P ; :_E(w) P S n+ p nt
B b £
n n w n
0 ” Wy 0 w W 0 w W
a) Dreiecksformiger Feldverlauf b) Trapezformiger Feldverlauf ¢) Grenzfall rechteckiger
Non-Punch-Through (NPT )-Diode Punch-Through (PT)-Diode Feldverlauf

Abb. 3.1.3 Dimensionierung der Diode fur dreiecksférmigen (a), trapezférmigen
(b) und den Grenzfall des rechteckigen Feldverlauf (c)

Ist wg so gewdhlt, dass die Raumladungszone nicht in das n*-Gebiet ein-
dringt (dreiecksformiger Feldverlauf), wird von Non-Punch-Through Di-
mensionierung gesprochen [Bal87]. Ist wg so gewahlt, dass die Raumla-
dungszone in das n*-Gebiet eindringt, ist der Feldverlauf trapezférmig, und
die Diode wird als Punch-Through-Diode bezeichnet. Ein echter Punch-
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Through, wobei die Raumladungszone ein Gebiet vom anderen Leitungs-
typ erreicht, liegt naturlich nicht vor. Dennoch hat sich diese Bezeichnung
durchgesetzt. Im Folgenden werden jeweils abrupte pn” und nn’-
Ubergange angenommen. Fir den Fall der NPT-Dimensionierung ist die
Sperrfahigkeit durch die Grunddotierung bestimmt und durch die im Ab-
schnitt pn-Ubergédnge, Gleichung (2.2.42), hergeleitete Beziehung gege-
ben. Durch die Grunddotierung wiederum ist nach (2.2.40) die Ausdeh-
nung der Raumladungszone wg, z bestimmt.

Bei der idealen NPT-Dimensionierung wird wg so gewahlt, dass an die-
ser Stelle das Ende des dreiecksformigen Feldverlaufs ist, wg = wWg. 2. Da-
mit lasst sich ein Zusammenhang zwischen Basisweite wg und Sperrfahig-
keit angeben, indem (2.2.42) nach Np umgestellt und in Gleichung (2.2.40)
eingesetzt wird:

2 1

sz 7
Wy =23C'"6 Ugpe (3.1.1)

wobei vorausgesetzt ist, dass die Grunddotierung nach (2.2.42) gewahlt
wird.

Nun darf die Raumladungszone aber in das n*-Gebiet eindringen, die
Feldstarke fallt dort sehr schnell ab wie in Abb. 3.1.3b angedeutet ist. Da
die Sperrspannung der Flache unter der Kurve E(w) entspricht, geht fur die
nun vorliegende PT-Dimensionierung eine hohere Sperrspannung bei glei-
chem wpg bereits aus Abb. 3.1.3 hervor. Der Wert der Feldstarke bei Errei-
chen des nn*-Ubergangs sei gleich E;. Fur die PT-Dimensionierung hat
der Feldstarkeverlauf Gber der Basis damit die Form:

E(w):-El+q';‘D(w—wB) (3.1.2)

Fur diesen Fall ist wieder das lonisationsintegral nach (2.2.36) zu l6sen, es
wird unter Verwendung der lonsiationsraten von Shields und Fulop
(2.1.51) zu:

Wy 7
®=C- j[El—q No (w-wB)j dw (3.1.3)
0

g

Integration und Einsetzen der Bedingung fiir den Lawinendurchbruch, an
dem das lonisationsintegral gleich 1 ist, fuhrt auf die Gleichung

8
(Eﬁq'ND WBJ _gp -8 No (3.1.4)
& e-C
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Gleichung (3.1.4) ist nur numerisch I6shar. Die Feldstarke am pn-
Ubergang ist dann

N
E, =, + 120, (3.1.5)
&
und die Sperrspannung ist
E,+E
Ugp :%wB (3.1.6)

Eine analytische Lésung von (3.1.4) ist méglich fir den Fall, daR E,® ge-
geniiber Eo® vernachlassigbar ist, dies ist der Fall fiir E;® << Eo® und damit
bereits bei E;<Ey/2. In dem Fall vereinfacht sich (3.1.4) zu

8
N 8gN
(El"'qTDWBj = ZC'D (3.1.7)
daraus folgt
1
E, - (%Js _WNo (3.1.8)
C' £
Mit (3.1.5) und (3.1.6) folgt
1
8aN, e 1aNp 2
U, [ 8MNo |7, _1ANo (3.1.9)
BD ( £CI J B 2 £ B

Diese Beziehung ist nur unter der genannten N&herung gultig. Aus Glei-
chung (3.1.9) eine optimale Dotierung abzuleiten — was sogar in manchen
Lehrbuchern getan wird — ist nicht zul&ssig. Das ist in Abb. 3.1.4 veran-
schaulicht. Dort ist der Verlauf der Sperrspannung in Abhangigkeit von Np
in einem Anwendungsbeispiel fir ein wg = 85um dargestellt. Nach der
vereinfachten Gleichung (3.1.9) erhélt man ein Maximum fir eine be-
stimmte Dotierung; weitere Absenkung der Dotierung wiirde danach wie-
der zu einer Abnahme der Sperrspannung fiihren. Die numerische Lésung
der Gleichung (3.1.4) zeigt, dass fur eine weitere Absenkung der Dotie-
rung die Sperrspannung weiter zunimmt. Das Maximum entsteht nur da-
durch, daR der Term E,® vernachlassigt wird. Denselben fehlerhaften Zu-
sammenhang erhadlt man, wenn die fur die dreiecksformige
Raumladungszone gultige Beziehung fiir die kritische Feldstérke (2.2.41)
einfach in die Berechnung der Sperrspannung fir den trapezférmigen
Feldverlauf eingesetzt wird. Wie Abb. 3.1.4 zeigt, ist dies zuldssig nur so-
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lange E;® vernachlassigt werden kann. Im Beispiel in Abb. 3.1.4 gilt das
bis herunter zu einer Dotierung von 610*cm.

1600

b g S = analytische Losung der
1500 - vereinfachten Gleichung

e | essenn numerische Losung d.
exakten Gleichung
1400 4 — = — = Grenzwert fur sehr niedrige
Dotierung

E 1300

o

m
= 1200

1100

1000 wg = 85um

900 T
1,00E+13 1,00E+14 1,00E+18

Np [em™]

Abb. 3.1.4 Sperrspannung flr ein Bauelement mit vorgegebenem wg in Abhén-
gigkeit von der Dotierung

Der Grenzwert fur sehr niedrige Dotierung kann aus dem lonisationsinteg-
ral abgeleitet werden. In dem Fall ist der Feldverlauf rechtecksformig, E; =
Eo, und die Bedingung fiir den Lawinendurchbruch (2.2.35) mit dem Po-
tenzgesetz (2.1.51) vereinfacht sich zu

®=C" j E, dw=1 (3.1.10)
0
und daraus folgt mit Ugp = EgeWs :
1
we )7
Uep :(?B (3.1.11)

Dieser Grenzwert ist ebenfalls in Abb. 3.1.4 eingezeichnet. Die Sperrspan-
nung néhert sich in diesem Beispiel bereits fiir Dotierungen im Bereich
2:10"cm™ sehr schnell diesem Grenzwert an.
Die Mindestweite wg fiir diesen Grenzfall erhalt man durch Umformen
von (3.1.11):
17

w, (PT,Grenzfall) =C'6 U §, (3.1.12)
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Verglichen mit wg der NPT-Dimensionierung (3.1.1) ist:

2
wg (PT,Grenzfall) =2 3wy (NPT) =0,63- w, (NPT) (3.1.13)

Ein hohes Feld am nn*-Ubergang hat aber Nachteile. Technologisch ist ei-
ne Randstruktur daflr sehr viel aufwendiger. Man wird nur eine maRige
PT-Dimensionierung anwenden, z. B. E; <% Ey. Damit erhélt man

wg (PT) = 0,66 - wg (NPT) (3.1.14)

Abb. 3.1.5 zeigt schlieBlich die Mindestweite der Mittelzone nach der PT-
und nach der NPT-Dimensionierung. Der Unterschied zwischen der PT-
Dimensionierung nach (3.1.14) und der NPT-Dimensionierung nach
(3.1.1) macht bei schnellen Dioden bei den notwendigen niedrigen Trager-
lebensdauern in der Durchlass-Spannung ca. 0,8V aus. Es sollte daher
moglichst eine PT-Dimensionierung erreicht werden. Allerdings hat dies
auch Nachteile, inshesondere in Bezug auf das Reverse-Recovery-
Verhalten, wie spater noch gezeigt wird.
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Abb. 3.1.5 Mindestweite der Basis fur die Dimensionierung der Diode mit drei-
ecksformigem und mit trapezférmigem Feldverlauf

In der Auslegung der Dioden in der Praxis muss man noch weitere Kom-
promisse eingehen. So sind Toleranzen der Grunddotierung, Toleranzen
der Einstellung von wg und anderes mehr zu bericksichtigen, dartberhi-
naus ergeben die Randstrukturen in den meisten Féllen nicht 100% der
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Sperrspannung im Volumen. Als Erfahrungswert fur eine maRige PT-
Dimensionierung kann als Anhaltspunkt gegeben werden:

7 1
Wg =y -Ugps Mit y=2,3-10Fcmv © (3.1.15)

Ein Leistungsbauelement wird vorrangig bei héheren Temperaturen einge-
setzt. Die Dimensionierung mit trapezformigem Feldverlauf nach Abb.
3.1.3Db, die zu einer Sperrspannung nach (3.1.9) fuhrt, ist sehr hdufig gege-
ben. In temperaturabhangiger Form kann (3.1.9) in analogem Rechenweg
abgeleitet werden, man erhalt

1
Uy :(ij% _LaNp (3.1.16)
&C' 2 ¢

wobei die temperaturabhangigen Parameter C’ und b in (2.1.52) angegeben
sind. Die Gleichung (3.1.16) gilt wie Gleichung (3.1.9) dann, wenn eine
malige PT-Dimensionierung vorgenommen wird. Sie ist auch anwendbar
fir andere Bauelemente wie Schottky-Dioden, MOSFETs und moderne
IGBTs mit der Anode vorgelagerter n-Buffer-Struktur.

Es ist zu beachten, dass bei erhohter Temperatur die kritische Feldstarke
sowie die Sperrspannung ansteigt, eine NPT-Struktur wird fur die Raum-
ladungszone mehr Platz brauchen. Eine bei Raumtemperatur vorliegende
NPT-Struktur kann sich bei Erh6hung der Temperatur in eine schwache
PT-Struktur verwandeln. Sofern trifft Gleichung (3.1.16) hdufig zu, die
damit ermittelte Temperaturabhé&ngigkeit der Sperrspannung stimmt mit
Messwerten sehr gut tberein.

Nach Gleichung (3.1.16) steigt die Sperrspannung mit der Temperatur,
wie es bereits flr die Temperaturabhangigkeit des Lawinendurchbruchs
diskutiert wurde. Fur den (blichen Einsatz der Bauelemente, die sich im
Betrieb erwdrmen, ist das gunstig. Allerdings kann der Fall auftreten, dass
ein Bauelement auch in bestimmten Gebieten und Jahreszeiten bei tiefen
Temperaturen eingesetzt wird, und es ist geféhrlich, die bei tiefen Tempe-
raturen abnehmende Sperrfahigkeit zu unterschéatzen.

Gleichung (3.1.16) lasst sich auch verwenden zur Berechnung der
Sperrspannung von Bauelementen mit PT-Dimensionierung aus anderen
Halbleitermaterialien, sofern die Koeffizienten b und C” bekannt sind. Fir
SiC wurden sie in (2.2.47) angegeben.
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Durchlassverhalten

Im Durchlassfall wird bei einem bipolaren Bauelement das niedrig dotierte
Gebiet ausgehend von den hochdotierten AulRenzonen tberschwemmt. Die
Konzentration freier Ladungstrager ist gegentber der Grunddotierung um
Zehnerpotenzen angehoben (moduliert).

In der Neutralitatsbedingung n = p + Np" ist im Durchlassfall Np* ver-
nachlassigbar, und es gilt in der Basis

n(w) = p(w).

Abb. 3.1.6 zeigt die Uberschwemmung n = p in der Mittelzone fiir eine
Stromdichte von 160A/cm2 bei einer 1200V Diode. Angenommen ist eine
konstante Tragerlebensdauer in der Mittelzone, die Einfliisse der AuRen-
zonen sind vernachléssigt. Die Modulation Ubersteigt die Grunddotierung
um mehr als 2 Zehnerpotenzen. Die gestrichelte Linie erhédlt man fiir den
Fall gleicher Beweglichkeiten von Elektronen und Léchern. Bei Silizium
liegen fir die Elektronen sehr viel hthere Beweglichkeiten vor, daraus er-
gibt sich die asymmetrische Verteilung, die am pn-Ubergang angehoben
ist.
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Abb. 3.1.6 Ladungstragerverteilung in der n"-Zone im Durchlasszustand. Beispiel
einer Diode mit ty = 0,48us, wg = 108um

Um diese Verteilung herzuleiten wird von den Transportgleichungen
(2.1.56) und (2.1.57) ausgegangen, mit n = p werden sie zu
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. dp

Jpzq-yp-p-E—q-Dp-d—W (3.1.17)

. dp

Jh=0-4,-p-E+q-D,-— (3.1.18)
dw

Addition der beiden Gleichungen fuhrt auf

L d
J:Jn+Jp=q'(/un+/up)'p'E+q'(Dn_Dp)'ﬁ (3119)
Dies fuhrt auf die Beziehung fur das elektrische Feld E
l_(Dn - Dp)'@
g_0 dw (3.1.20)
(;un +:up)’ p

Den auf den Konzentrationsgradienten zurlickgehenden Feldanteil nennt
man Dember-Feld. Auf diesen Anteil wird spater noch Bezug genommen.
Gleichung (3.1.20) wird zundchst in (3.1.17) und (3.1.18) eingesetzt, dies
flhrt auf

. Hy . dp
= . _— .D - —_—

Jp P J=9-Dy- (3.1.21)
dp

. M .
Jn T+ n) j+d-Dy- (3.1.22)

Dabei wurden die Diffusionskonstanten der Locher D, und der Elektronen
D, zur ambipolaren Diffusionskonstante D zusammengefasst:
_2-D,-D,

A= D, + D, (3.1.23)
Das Beschreiben der Diffusion der Elektronen und Locher mit einer ge-
meinsamen Diffusionskonstante ist aufgrund der Neutralitdtsbedingung
mdoglich. Dann ist es auch sinnvoll, flr beide Ladungstréger eine gemein-
same Diffusionslange zu definieren. Die Tragerlebensdauer Ty, im voraus-
gesetzten Fall der hohen Injektion wurde bereits mit (2.1.43) und (2.1.44)
beschrieben. Mit 1. und D wird die ambipolare Diffusionslange defi-
niert:
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Ly =D, 71y (3.1.24)

Weiter wird die Kontinuitatsgleichung (2.1.60) benutzt, unter der Annah-
me stationdren Verhaltens dp/dt=0 und Vernachlassigung der Generation
hat sie die Form

di

T g.r=q-P (3.1.25)

dw Ty
wobei R nach (2.1.43) und (2.1.44) mittels der Hochinjektions-
Tragerlebensdauer t. ausgedrickt ist. Nun wird (3.1.21) in (3.1.25) ein-
gesetzt. Dabei wird beriicksichtigt, dass die Gesamtstromdichte j Uber die
Basis konstant ist, also dj/dw =0 gilt. Dies fiihrt auf die Differentialglei-
chung fir die freien Ladungstréger
d’p_p

D —_— 3.1.26
A dw? T ( )

Diese Differentialgleichung hat unter den gewéhlten Annahmen und
Randbedingungen eine Ldsung der Form p(w) = a ' cosh((w-wg)/2). Diese
Losung ist in Abb. 3.1.6 eingezeichnet, sie ware der Fall wenn man sym-
metrische Beweglichkeiten p, = p, hétte. Die Verteilung besitzt Maxima
am pn- und am nn*-Ubergang, in der Mitte weist sie ein Minimum auf.
Hier ist aufgrund von Rekombination die Konzentration der Ladungstréger
am geringsten. Je niedriger Ty, umso ausgepragter der durchhingende
Verlauf.

Die Berlicksichtigung ungleicher Beweglichkeiten fuhrt auf die Lésung
der Form

X X
. coshL— " -y smhL—
] Ta A n" Hp A
n(x) = p(x) = - : 3.1.27
2:9-L, sinh—vB_ M, FHp oo We ( )
'LA kA

mit der Hilfsvariable x = w-wg/2, deren Ursprung in der Mitte der Basis
liegt. Diese Funktion entspricht der durchgezogenen Linie in Abb. 3.1.6.
Die Verteilung ist asymmetrisch, am pn-Ubergang ist sie mehr als den
Faktor 2 hoher als am nn*-Ubergang (das wird sich spater bei der Analyse
des Reverse-Recovery-Verhaltens als ungunstig erweisen). Das Minimum
hat sich in Richtung nn*-Ubergang verschoben. Der rechte Term in
(3.1.27) driickt diese Asymmetrie aus. Der aus den Beweglichkeiten zu-
sammengesetzte Vorfaktor wird fur Silizium mit p, = 34, etwa 2.
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Fir den Mittelwert der Ladungstréagerkonzentration erhalt man aus Integra-
tion von (3.1.27) Uber der Basis

(3.1.28)

was sowohl fur den Fall gleicher Beweglichkeiten als auch fur den Fall
ungleicher Beweglichkeiten fiir Elektronen und Locher gilt.

Berechnung der Durchlass-Spannung

Die Berechnung der Durchlass-Spannung soll zunéchst in der Hall’schen
Naherung erfolgen. Als Hall’sche Néherung wird die Annahme bezeich-
net, dass nur der Einfluss der Mittelzone zu berlicksichtigen ist, die Au-
Renzonen seien als ideale Emitter vorausgesetzt.

Fir die Durchlass-Spannung haben wir drei Anteile zu addieren:

Ur = U + Ugsi + Ug (3129)

Dabei ist U der Anteil der Spannung, die am pn-Ubergang abfallt, Ug;ix
der Uber dem Mittelgebiet abfallende Anteil der Spannung und Ug der An-
teil der Spannung, die am nn*-Ubergang abféllt. Fir den stromlosen Fall
wurde U, in Gleichung (2.2.15) behandelt. Nun ist aber die Bedingung der
gefluteten Mittelzone zu beriicksichtigen, die Konzentration betragen am
linken Rand p. = n,_ sowie am rechten Rand pr = ng (siehe Abb. 3.1.6). Fir
den Anteil U_gilt:

U, KT PNo

3.1.30
T " (3.1.30)
Fur Ug gilt:
k-T, n
U,=——In—F
R q N, (3.1.31)

Fur das Beispiel in Abb. 3.1.6 ergibt sich U_ = 0,64V, Ugr = 0,17V, U +Ug
=0,81V.

Nun benétigt man noch den tber dem Mittelgebiet abfallenden Anteil
der Spannung Uy Dieser ergibt sich durch Integration der in Gleichung
(3.1.20) gegebenen Feldstéarke. Gleichung (3.1.20) enthélt in ihrem rechten
Term das durch den Konzentrationsgradienten hervorgerufene Dember-
Feld. Dieser Anteil fiihrt auf die Dember-Spannung Upem. Unter Verwen-
dung der Einstein-Beziehung (2.1.25) folgt aus (3.1.20)



106 3 Halbleiterbauelemente

KT Mo =M P
q :un+;up pR

Upem =

(3.1.32)

Bei symmetrischer Verteilung der freien Ladungstréger verschwindet mit
pL = pr der Spannungsanteil Upem. Aber auch bei vorliegender Asymmetrie
ist Upem sehr klein. Fir das Beispiel in Abb. 3.1.6 ergibt sich Upem =
14,3mV, was vernachlassigt werden kann.

Somit ergibt sich der Uber dem Mittelgebiet abfallende Anteil der Span-
nung aus dem Integral (ber dem zur Stromdichte j proportionalen Feldan-
teil in Gleichung (3.1.20):

Wg

j 1
U yin = dw 3.1.33
ot q-(ynwp)ojp(w) (3.1.33)

Bei homogener Verteilung p(w) ware das Integral gleich wg/p. Bei nicht zu
stark durchhidngendem Verlauf kann der Mittelwert von p nach (3.1.27)
angenommen werden, damit wird

J Wy

U ri e
o q-(fg +4p) P

(3.1.34)

Die Dichte der Ladungstrager entspricht einer gespeicherten Ladung

Qr=0q-A-Wg-p (3.1.35)
und damit wird
I w2
Ugn E_E 3.1.36
drift ( n+ﬂp)‘QF ( )

Solange wir alle anderen Anteile der Rekombination, z.B. in den Randge-
bieten, vernachlassigen und von einem konstanten 1. ausgehen, kann Qg
wieder ausgedriickt werden mit

und aus (3.1.36) wird damit

Wy

Ugin =7+
h (,un+/up)'THL

(3.1.38)
Benutzt man die in (3.1.24) definierte ambipolare Diffusionslange La, setzt
fir Da die Definition nach (3.1.23) ein und benutzt weiter die in Silizium
annahernd glltige Naherung p, = 3'H,, S0 wird (3.1.38) zu
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2
3 k-T(w, .
Ugig == ——| —2 flirwg<2'L 3.1.39
drift 8 q (LAJ B A ( )
was sich in dieser Form in vielen Lehrbuchern, z. B. [Sze81], findet. Mit
der Forderung wg < 2 " L, ist eine nicht zu stark durchhdngende Verteilung
der freien Ladungstrdger vorausgesetzt. Fir eine starker durchhéngende
Verteilung gilt statt (3.1.39) die Gleichung

Wg

e firwg>2 La (3.1.40)

Bei Dioden fiir Netzanwendungen ist Ty bzw. La hoch, man befindet sich
im Bereich der Gultigkeit von (3.1.39) bzw. (3.1.38). Die Durchlass-
Spannung Ug = U, + Ugir + Ug liegt bei den in dieser Anwendung vorge-
sehenen Strémen im Bereich von 0,9...1,5V. Aber auch fir die meisten
schnellen Dioden ist der quadratische Zusammenhang zu wg anwendbar.

Bei sehr schnellen Dioden im Spannungsbereich 1200V und dariber,
die als Freilaufdioden fir IGBTs flr Schaltfrequenzen von 20kHz und
dariiber vorgesehen sind, muss die Tragerlebensdauer sehr niedrig einge-
stellt werden, so dass man in den Bereich gelangen kann, in dem der expo-
nentielle Zusammenhang (3.1.40) gilt. In jedem Fall sollte die Basisweite
wg hiedrig gewahlt werden, eine PT-Dimensionierung ist anzustreben. An-
dererseits erschwert dies die Einstellung eines Soft-Recovery-Verhaltens,
wie spater noch gezeigt wird. Weiter gehen Streuungen in wg und in der
Einstellung der Tréagerlebensdauer sehr stark in die Durchlass-Spannung
ein, und Streuungen in der Durchlass-Spannung sind sehr stérend, zumal
in vielen Anwendungen schnelle Dioden parallel geschaltet werden. Daher
ist fir die Herstellung hochwertiger schneller Dioden eine sehr exakte
Technologie erforderlich.

Nach (3.1.38) — (3.1.40) ist der durch das Mittelgebiet verursachte Span-
nungsabfall unabh&ngig vom Strom. Tatséchlich steigt mit zunehmendem
Strom proportional zu diesem die Konzentration freier Ladungstrager, und
nach (3.1.34) hebt sich die Wirkung auf. Dieser Anteil der Durchlass-
Spannung sollte also stromunabhéngig sein, und abgesehen vom schwa-
chen Einfluss der Diffusionsspannungen an den Ubergangen nach (3.1.30)
und (3.1.31) sollte auch die gesamte Durchlass-Spannung kaum stromab-
hangig sein. Das ist die Wirkung der Leitfahigkeitsmodulation, einem Cha-
rakteristikum bipolarer Bauelemente. Es gibt die Mdglichkeit, ein breites
niedrig dotiertes Mittelgebiete einzufiihren, das eine hohe Sperrspannung
erlaubt, und trotzdem bei Stromfihrung in Vorwartsrichtung die Durch-
lass-Spannung niedrig zu halten.
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Allerdings widerspricht eine nahezu stromunabh&ngige Durchlass-
Spannung in den meisten Fallen dem, was bei der Messung der Kennlinie
zu sehen ist (siehe Abb. 3.1.2). Lediglich bei Schweilldioden-Dioden, die
mit dunner Mittelzone und sehr hochdotierten AuRenzonen auf sehr nied-
rige Durchlass-Spannung optimiert sind, wird Uber einen weiten Bereich
eine nahezu konstante niedrige Durchlass-Spannung gefunden. Bei genau-
erer Betrachtung flhrt aber die erhéhte Stromdichte zu einer starken Ab-
nahme der Beweglichkeiten. Dies ist in Kapitel 2.1, Abb. 2.1.8 dargestelit.
Wird diese Abnahme der Beweglichkeiten beriicksichtigt, nimmt die
Durchlass-Spannung zu.

Doch auch dieser Effekt ist klein und man kann allein damit die in der
Kennlinie beobachtete starke Stromabhangigkeit nicht erklaren.

Emitter-Rekombination und effektive Tragerlebensdauer

Bisher wurde der Einfluss der AuBenzonen vernachlassigt. Dieser spielt
aber, je nach Auslegung der Diode, eine sehr groRe Rolle.

Eine Mdglichkeit besteht darin, den Einfluss der Auflenzonen durch
Einfihrung einer effektive Tragerlebensdauer T zu berticksichtigen. Dazu
geht man von der zeitabhéngigen Kontinuitéatsgleichung (2.1.60) aus. Die
gegenuber dem thermodynamischen Gleichgewicht angehobene Lécher-
konzentration sei Ap = p-po. Damit wird (2.1.60) zu

G 2% 80

" . - (3.1.41)

p

Zur Integration von (3.1.41) werden die Randbedingungen angenommen,
wie sie in Abb. 3.1.7 dargestellt sind.

Jo(w = -00) = j: Tief im p-Gebiet wird der Strom nur von Ldchern getragen

jp (W = o0) = 0: Tief im n*-Gebiet tragen die Locher nicht mehr zum Strom-
transport bei.

Die Integration der linken Seite von (3.1.41) muss damit den Gesamt-
strom j ergeben, und es wird

tAp d "
J_q.J.ZdWJrq-EJ.Ap-dW (3.1.42)

Fur den mittleren Term, den Rekombinationsterm, wird eine effektive Tra-
gerlebensdauer t. definiert durch
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Abb. 3.1.7 pin-Diode mit Berticksichtigung der Rekombination in den Aussenzo-
nen

I Pow=—. IAp-dW (3.1.43)
—o 2-p Tef _
wobei das Integral von weit im p-Gebiet (w = -o0) bis weit in das n*-Gebiet
(W = +0) reicht und alle Einflisse mitnimmt. Wird dies eingesetzt in
(3.1.42) und noch mit der Flache multipliziert erhélt man
Q ,dQ

lp=——+—

F |t (3.1.44)
Diese Gleichung (3.1.44) ist eine allgemein gultige Gleichung der La-
dungsdynamik. Bei stationdrem Durchlass-Strom I¢ folgt dQ/dt = 0 und
damit

Qr = ¢ 7y (3.1.45)

Zum Zustandekommen der effektiven Tragerlebensdauer e muss die die
linke Seite von (3.1.43) genauer betrachtet werden. Der in das p-Gebiet
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eindringende Elektronenstrom wird dort getragen von Minoritétstragern;
die Anhebung ihrer Dichte gegeniiber dem pn-Ubergang im thermodyna-
mischen Gleichgewicht ist An. Auf der n*-Seite des nn*-Ubergangs liegen
als Minoritétstrager die Locher vor, die durch pg* und Ap gekennzeichnet
sind. Damit wird aus (3.1.43)

J- Ap " Ap 1 7

—dw+ I—dw+j—dw=—- Ap-dw (3.1.46)
T DT Tett %

Die Konzentration der Minorititstrager auf der p-Seite des pn-Ubergangs

betragt n_*, sie fallt exponentiell ab mit der Diffusionslange L,(p), wie in

Abb. 3.1.7 dargestellt. Die Losung des Integrals ergibt hier

jﬂdw L.(p)
4 7,(p)

_o N
wobei n.* mit der im Abschnitt zum Emitterwirkungsgrad verwendeten
Gleichung (2.2.45) mit der GroRe p. verkniipft wurde und die Parameter
des p-Emitters durch den in Gleichung (2.2.48) angegebenen Emitterpara-
meter h, zusammengefasst wurden.
Entsprechend ergibt sich auf der rechten Seite

n. =h, - p’? (3.1.47)

A L(n) .
=B =y by (3.1.48)
R P p

Das Integral Uber das Mittelgebiet zwischen den Grenzen L und R kann
ausgedrickt werden durch

R
jApdw: P Wy (3.1.49)
L

Der Anteil der in den Randgebieten gespeicherten Ladungstrager an der
Speicherladung kann, sofern nicht ein sehr flacher Gradient der Konzentra-
tion im Randgebiet vorliegt, vernachléssigt werden. Das Integral von -co
bis +oo auf der rechten Seite in (3.1.46) kann dann in Bezug auf die gespei-
cherte Ladung gleich dem in (3.1.49) gesetzt werden. Damit ergibt sich
schlief3lich, bei Einsetzen von (3.1.47) bis (3.1.49) in (3.1.46)
2 21— 1 —
hy - P +hy - Pg TP Wg =P Wy (3.1.50)

p Teff

und daraus folgt
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2
1 1 h,-p +hn-p32

Tetf z-p Wg - P Wg - P

(3.1.51)

Der erste Term rechts in (3.1.51) ist ein Mal fir die Rekombination in der
Basis, der zweite Term flr die Rekombination im p-Emitter und der dritte
Term fir die Rekombination im n-Emitter. Die effektive Trégerlebensdau-
er T ISt damit immer kleiner als die Tragerlebensdauer in der Mittelzone
der pin-Diode; sie ist reduziert um den Einfluss der Emitter auf beiden Sei-
ten. Dieser Einfluss kann sehr hoch sein.

Es soll als Beispiel der Einfluss des Emitters auf die effektive Tréagerle-
bensdauer anhand einer Diode abgeschétzt werden, bei der auf der p-Seite
ein Emitter niedrigen Emitterwirkungsgrads eingesetzt ist. Im Abschnitt
zum Emitterwirkungsgrad am Ende von Kap. 2.2 wurde ein solcher Emit-
ter einer Dotierung Na =2-10"%m™ behandelt, der Emitter-Parameter hy
nach (2.2.54) ergab sich zu 3,410 cm®/s.

Als interne Ladungstrégerverteilung in einer Diode mit schwachem p-
Emitter soll das spéater in Abb. 3.1.32 gezeigte Profil angenommen werden.
Bei einer Uberschwemmung am Rand des Emitters von p, = 110%cm’®,
einer mittleren Uberschwemmung p = 1,510"cm™ sowie einer Dicke von

120pm ergibt sich

h, - p.°

P PL_19.1055

Wg - P
Auf der rechten Seite sei ein n*-Emitter hoher Dotierung mit Np
=110"cm™ eingesetzt, hier ist h, aus dem Auger-Mechanismus nach Glei-
chung (2.2.62) zu bestimmen. Nach dem in diesem Zusammenhang be-
schriebenen Vorgehen errechnet sich h, zu 2,410 cm?s, und es ergibt
sich

2
M Pe _g 971005
Wg - P
Nimmt man fur diese schnelle Diode ein t, von 300ns an, so ergibt sich
nach (3.1.51) die effektive Tragerlebensdauer tes = 182ns. e ist hier also
etwa 60% von t, geworden. Betrachtet man die in (3.1.51) eingehenden
Beitrdge, so ist zu erkennen: Dies ist fast vollstandig auf den Einfluss des
p-Emitters zurtickzufiihren, wogegen der hochdotierte n* Emitter nur we-
nig dazu beitréagt.
Insbesondere ist auch die mit (3.1.51) beschriebene effektive Trégerle-
bensdauer e keine Konstante, sondern stromabhéngig. Die eingehenden
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Grolen pr, pL und p wachsen jeweils proportional zum Strom, und damit

waéchst die Emitterrekombination jeweils proportional zum Strom. Auch in
der Praxis beobachtet man, dass mit zunehmendem Strom die Speicherla-
dung nicht linear, sondern wesentlich schwacher ansteigt: te sinkt mit zu-
nehmendem Strom.

Anstelle Gleichung (3.1.38) folgt aus (3.1.26) eine allgemeinere Darstel-
lung

2 .
w Wg - j

U gine = 2 = P 3.1.52

T (1) T (g 4p) P (3.152)

denn dabei gilt Qr = Ir.te, und auch Gleichung (3.1.35) bleibt gultig. Aus
einem mit zunehmendem Strom abnehmenden 1.+ geht die beobachtete
Zunahme von Uy hervor.

Die Emitter-Rekombination hat auch zur Folge, dass die Tragerlebens-
dauer selbst bei sehr reinen Kristallen nicht beliebig hoch werden kann.
Stets geht in Abschatzung von 1 die Rekombination in den Endgebieten
ein. Eine Naherung daftr ist beispielsweise

1 1 1
— Rt (3.1.53)
Tet T OMS

Auch wenn man die Tragerlebensdauer t, sehr gro macht, wird die ef-
fektive Tréagerlebensdauer damit nicht Uber den Wert von 5us hinaus an-
gehoben, der durch die Rekombination in den Endgebieten gegeben ist.

Emitter-Rekombination und Durchlass-Spannung

Nun soll die Durchlass-Spannung unter Beriicksichtigung des Einflusses
der Emitterzonen ermittelt werden. In der Hall’schen N&herung wurde da-
von ausgegangen, dass die gesamte Rekombination im Mittelgebiet statt-
findet. Am pn-Ubergang war gefordert j = j,, am nn*-Ubergang war vor-
ausgesetzt j = j,. Die Stromanteile fur diesen Fall sind im Abb. 3.1.8a
dargestellt. Diese Randbedingungen sollen nun an die Rander des Halblei-
ters verlagert werden und eine Rekombination in den AufRenzonen soll be-
riicksichtigt werden. Abb. 3.1.8b stellt diesen schon aus Abb. 3.1.7 be-
kannten Fall dar. Ein betrachtlicher Anteil des Stroms rekombiniert bereits
im p-Emitter und ein Teil im n*-Emitter.
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Abb. 3.1.8 Stromanteile in der Leistungsdiode. a) Hall’sche Naherung, Rekombi-
nation nur im Mittelge-biet. b) Rekombination in Mittelgebiet und in den Emit-
tern.

Der weiterhin wie in Hall’scher Ndherung im Mittelgebiet rekombinieren-
de Strom sei ju, der in den Emittern rekombinierende Strom sei je. Der von
der Tragerlebensdauer im Mittelgebiet abhdngige Strom ist proportional
zur mittleren Uberschwemmung p (siehe Gleichung 3.1.28). Im p-Emitter

rekombinert der Strom jg(L), im n*-Emitter rekombiniert je(R), der gesam-
te in den Emittern rekombinierende Strom ist je = je(L) + je(R). Unter Be-
nutzung des in (2.2.53) angegebenen Zusammenhangs, nach dem der in
den Emittern rekombinierende Strom ist proportional zum Quadrat der
Dichte der Ladungstrédger an dem jeweiligen Rand ist, kann je angegeben
werden:

ie = Jc(+ je (RY =q-(n, p 2+ h, pe) (3.1.54)

pL und pg sind die Konzentration an den Réndern der gefluteten Mittelzo-
ne, siehe Abb. 3.1.7. Mit steigendem Strom steigen sowohl p_ und pg als
auch p, es soll angenommen p_ =a, p und pg = a, p, wobei a, zwischen
0,5 und 3 liegt (flr einen stark reduzierten p-Emitter kleiner 1, fiir einen
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Emitter hohen Wirkungsgrads eher bei 3). a, liegt zwischen 1,5 und 3.
Damit wird aus (3.1.54)

. —2 2
Je=q-p (hpap2 +hnan2) =q-H-p (3.1.55)
wobei die Emittereigenschaften zusammengefasst sind in
H=hya,?+ha,’ (3.1.56)

Vom Gesamtstrom j rekombiniert der Anteil je im Emitter und der Anteil
ju in der Basis. Den in der Basis rekombinierenden Strom j, erhalt man aus
Gleichung (3.1.28), mit j = je+jy folgt aus den Gleichungen (3.1.28) und
(3.1.55)

. _~W —2
J=q-(u+p -HJ (3.1.57)
THL
Dabei sind die Grolen a, und a, als konstant, d.h. unabhangig vom Strom
betrachtet, was als Naherung (ber einen weiten Strombereich hinreicht.
Gleichung (3.1.57) eingesetzt in Gleichung (3.1.34) ergibt als Spannungs-
abfall

W, W —
Ui =— -(—B+ p-HJ (3.1.58)

Wird noch p unter Verwendung von Gleichung (3.1.34) durch Ugq er-
setzt, so ergibt sich

w, w Wy -
Ui =—8—| “& + H 2] (3.1.59)
Hy T Hy  Tho q(/un +/up)'Udrift

Gleichung (3.1.59) aufgeldst nach Uy ergibt

2 2

WB 1 1 H THL -
Ugrift = I e j 3.1.60
" (Nn"‘ﬂp);HL 2 \/4 q WE>2 ( )

Fur den Fall vernachlassigbarer Emitterrekombination — also flr sehr klei-
nes H — nahert sich Gleichung (3.1.60) wieder der Hall’schen N&herung in
Gleichung (3.1.38). Bei Berlicksichtigung der Emitterrekombination erhalt
man den Zusammenhang von Ugyis zur Wurzel aus der Stromdichte, wie er
fiir die meisten Leistungsdioden gemessen wird.

Gleichung (3.1.59) aufgelést nach j ergibt
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M, + U 2 Uy, wg’
j=q-( - "J I U g — B (3.1.61)
Weg H (ﬂn+ﬂp)‘THL

Der letzte Term in der Klammer We =U,, entspricht dem
(/un + Hy ) THL

Spannungsabfall, der sich fir die Hall’sche N&herung in Gleichung
(3.1.38) ergeben hatte, er soll im folgenden als Uy abgekirzt werden. Glei-
chung (3.1.61) gilt fir Ugig> Up.

Die Beziehung (3.1.61) ermdglicht die Angabe der Durchlasskennlinie.
Die tiber dem Bauelement abfallende Spannung ist Ug = U; + Ugir. Ersetzt
man nun Ug,ir durch Ug-U;, so erhélt man eine Kennliniengleichung

qu‘(#n+#pJ2'(UF _Uj)

W H (CF _Ui)_UH) (3.1.62)

flr Ug > Uj + Up.

Mit (3.1.62) liegt eine Gleichung vor, die mit dem bei modernen schnellen
Dioden sehr hédufig beobachteten parabelférmigen Verlauf der Kennlinie
Ubereinstimmt, wie sie z.B. in Abb. 3.1.9 dargestellt ist. Gerade bei mo-
dernen schnellen Dioden wird zur Einstellung des Reverse-Recovery-
Verhaltens die Emitter-Rekombination genutzt. Abb. 3.1.9 zeigt die Mes-
sung einer Kennlinie einer schnellen 600V-Diode und das Ergebnis einer
Anpassung nach Gleichung (3.1.62). Zur Hervorhebung der Unterschiede
ist eine logarithmische Darstellung gewahlt. Die Anpassung stimmt schon
ab einer Stromdichte von 30A/cm?2 gut Uberein, wenn man fir diese spe-
zielle Diode U; = 0,61V und H = 6,510"?cm*/s wiéhlt. Der Nennstrom ei-
ner schnellen 600V-Diode liegt typisch bei 200-250A/cm2, in diesem Be-
reich ist die Ubereinstimmung sehr gut.

Der gewahlte Wert von H entspricht dabei dem Zustand, dass bei Nenn-
strom mehr als 50% des Rekombinationsvorgangs in den Emittergebieten
stattfindet. Demnach berwiegen bei modernen schnellen Dioden die Ein-
fliisse der Emittergebiete. Bei kleinen Stromdichten ist, wie in Abb. 3.1.9
zu sehen, die einfache Anpassung nach (3.1.62) nicht mehr giiltig. Denn U;
ist stromabhéngig, ebenfalls sind die Beweglichkeiten abhéngig von der
Hohe der Uberflutung des Mittelgebiets und damit vom Strom. Wenn man
sich dieser Vereinfachungen bewusst ist, kann man Gleichung (3.1.62) be-
nutzen fir die Wiedergabe des parabolischen Verlaufs der Kennlinie einer
modernen schnellen Diode einem Schaltkreis-Simulator. Dieser benétigt
vereinfachte Modelle fur die Kennlinie einer Diode, und die Beschreibung
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durch eine Parabel kommt den realen Verhéltnissen in den meisten Féllen
sehr viel naher als die Beschreibung nach der Hall’schen Néherung, in der
keine Stromabhé&ngigkeit der Durchlass-Spannung auftritt.

1000
— gemessen
- = = -berechnet
100
L
£
L
<
Berechnet mit
10 Wg =65um
1,=300ns
PotH,=1400 cm?Vs
H=6,510"2cm’/s

0 02 04 06 08 1 12 14 16
Ue [V]

Abb. 3.1.9 Gemessene Durchlasskennlinie sowie Anpassung bei Beriicksichtigung
der Rekombination in den Emittern

Auch fur IGBTs léasst sich fir die Beschreibung der Kennlinie im voll
durchgesteuerten Zustand Gleichung (3.1.62) benutzen, denn die Durch-
lasseigenschaften von IGBTSs sind malgeblich von den Emittern bestimmt.
Eine derartige Kennlinie findet sich in Abb. 3.6.3. Bei den in IGBTs oft
vorliegenden sehr flachen und niedrig dotierten Emittern findet sich aller-
dings oberhalb des Nennstroms der Ubergang zu einem linearen, wider-
standsartigen Bereich.

Temperaturabhangigkeit der Durchlasskennlinie

Bei kleinem Strom nimmt die Durchlassspannung mit der Temperatur ab,
da der am pn-Ubergang abfallende Anteil der Spannung mit der Tempera-
tur nach (3.1.30) mit steigendem n;2 abnimmt. Die Diode kann somit bei
kleinem Strom als Temperatursensor eingesetzt werden (siehe dazu Kapi-
tel 2, Abb. 2.2.5).
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Bei hoheren Stromdichten ist die Temperaturabhéngigkeit von Ugq aus-
schlaggebend, hier sind entgegengesetzte Gesichtspunkte zu berilcksichti-
gen:

Die Beweglichkeiten nehmen mit der Temperatur ab (siehe Abb. 2.1.9
sowie Anhang Al). Das fuhrt nach (3.1.52) zur Zunahme von Ugy.

Die Trégerlebensdauer nimmt mit steigender Temperatur zu. Das fihrt
zur Abnahme von Uit

Da beide Effekte gegenldufig sind, hangt der schlielflich auftretende
Verlauf stark von der Technologie, insbesondere von den eingebrachten
Rekombinationszentren ab.

IA] / IA] ,‘?
80 / / / 80 !
0T H50°¢] ® ]
150°G//
. / /25“ ’ ”*‘*5‘0
20 ' / =4 20 / / -
0 / = 0

0 1 2 3 4 U] 0 1 2 3 4 UV]

Abb. 3.1.10 Durchlasskennlinien von schnellen 1200V Dioden. Links: Platin-
diffundierte Diode. Rechts: Diode mit strahlungsinduzierten Rekombinations-
zentren (CAL-Diode). Aktive Flache 0,32cm?

Bei Verwendung strahlungsinduzierter Rekombinationszentren wird ein
Verlauf wie ein Abb. 3.1.10 rechts beobachtet: Die Durchlasskennlinien
schneiden sich bei einem Wert von 150-200A/cm?2 — einer Stromdichte,
wie sie flr den Nennstrom bei einer schnellen 1200V Diode typisch ist.

Bei Dioden ohne Rekombinationszentren (Gleichrichterdioden fur Netz-
frequenz) sowie bei Verwendung von Gold als Rekombinationszentrum
wird ebenfalls ein Schnittpunkt beobachtet, aber bei einer etwa dreifach
hoheren Stromdichte.

Bei Verwendung von Platin in Verbindung mit nicht zu schwach dotier-
ten Aulenzonen wird im relevanten Bereich kein Schnittpunkt gefunden.
Ein Beispiel zeigt Abb. 3.1.10 links. Hier nimmt die Durchlass-Spannung
stark ab. Dies ist zwar von Vorteil fur die Verlustleistungsbilanz, aber die-
ses Temperaturverhalten ist ungunstig fiir die Parallelschaltung: Herstel-
lungsbedingt liegt eine Streubreite der Durchlass-Spannung vor. Die Diode
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mit weniger Spannungsabfall wird mehr Strom Gbernehmen, dadurch noch
wéarmer werden, wiederum mehr Strom bernehmen, usw. Ein stark nega-
tiver Temperaturkoeffizient (>2mV/K) fiuhrt zur Gefahr thermischer Insta-
bilitdt bei Parallelschaltung von Dioden. Eine Diode wie in Abb. 3.1.10
rechts ist dagegen gunstig fir die Parallelschaltung.

Parallelgeschaltete Dioden sind thermisch miteinander gekoppelt:

- bei Parallelschaltung im Modul Uber das Substrat

- bei Parallelschaltung von Modulen durch den Kihlkorper.

Diese Kopplung reicht bei schwach negativem Temperaturkoeffizient in
der Regel aus, um ein thermisches Weglaufen der Diode mit der niedrigs-
ten Durchlass-Spannung zu vermeiden. Bei Dioden mit negativem Tempe-
raturkoeffizient >2mV/K empfiehlt sich, die Strombelastung niedriger zu
wahlen, als sich aus der Summe der Einzeldioden ergibt. Dies wird als
»Derating" bezeichnet.

Relation von gespeicherter Ladung und Durchlass-Spannung

Gerade bei schnellen Dioden muss ein Kompromiss zwischen der Anfor-
derung schnellen Schaltens — niedrige Speicherladung, etc. — und der
Durchlass-Spannung getroffen werden. Senkt man die Tragerlebensdauer,
nimmt nach (3.1.41) die Durchlass-Spannung zu. Diese Relation kann
durch Einsetzen von (3.1.40) in (3.1.41) und Auflésung nach Qf ausge-
druckt werden mit

W, -
Q =j—)3 : (3.1.63)
" Udrift Hn +,Up

Die Durchlass-Spannung hatten wir zerlegt in den (iber dem Driftgebiet
abfallenden Anteil und den Spannungsabfall U_ am pn- und Ug am nn*-
Ubergang (siehe 3.1.29). Die beiden letzen sollen zur Schleusenspannung
U; zusammengefasst werden; Ug = U; + Ugis, damit wird

e’ -1
F —ij,un-l-,up)

Der hyperbolische Zusammenhang ist in Abb. 3.1.11 gezeigt. Dabei ist Qr
nach (3.1.64) fur eine schnelle 600V Diode mit wg = 65um aufgetragen.
Zum Vergleich sind die Messwerte flir Qrr bei einer entsprechend dimen-
sionierten Diode aufgetragen. Qggr unterscheidet sich von Qg durch die
wéhrend des Messvorgangs rekombinierende Ladung.

Qr = G (3.1.64)
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Abb. 3.1.11 Relation gespeicherte Ladung zur Durchlass-Spannung fiir eine 600V
Diode

Zu beriicksichtigen ist auch, dass in den Zusammenhang (3.1.64) eine Rei-
he von N&herungen eingehen. So ist die Emitterrekombination in die effek-
tive Lebensdauer 1 hineingenommen. Relevant sind die Messwerte.

Der hyperbolische Zusammenhang wie in Abb. 3.1.11 ergibt sich fur jede
Technologie, wie weit er sich zu niedrigen Werten verschieben kann ist ein
Bewertungskriterium fiir das jeweilige Design. Sowohl in Qg als auch in
Ur geht wg quadratisch ein, um die Werte zu senken ist demnach wg unter
Berucksichtigung aller Anforderungen so niedrig wie moglich zu wéhlen.
Damit ist noch nichts ausgesagt uber die Form, in der die gespeicherte La-
dung beim Reverse-Recovery-Vorgang auftritt. Das ist jedoch von noch
groRerer Bedeutung. Siehe dazu die folgenden Abschnitte (ber das Ab-
schaltverhalten. Zunachst soll jedoch das Einschaltverhalten betrachtet
werden.

Einschaltverhalten von Leistungsdioden

Beim Ubergang der Diode in den leitenden Zustand steigt die Spannung
zundchst auf die Einschalt-Spannungsspitze Ugrm (FR: Forward Recovery)
an, bevor sie auf die Durchlass-Spannung absinkt. Abb. 3.1.12 zeigt die
bestehende Definition von Ugry und der Einschaltzeit t;, wobei t; definiert
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ist als Zeit zwischen dem Erreichen von 10% des Vorwartsstroms und dem
Zeitpunkt, an dem die Spannung auf das 1,1-fache der Durchlass-
Spannung abgesunken ist.

ill

L
di/dt_

0,11,

v

U, ~

0,1 Ug

I Ly e

t
Abb. 3.1.12 Kenngrolien des Einschaltverhaltens von Leistungsdioden

Diese &ltere Definition stammt aus der Zeit, als Thyristoren das dominie-
rende Bauelement waren. Ugry lag bei einigen Volt. Diese Definition ist
fiir Freilauf- und Beschaltungsdioden bei IGBTs nur wenig aussagekraftig,
denn es treten so hohe Steilheiten des Einschaltstroms di/dt auf, dass Uggm
z. B. bei einer ungeeigneten 1700V-Diode 200V bis 300V betragen kann
und damit das mehr als 100-fache von Ug. Das Ablesen von 1,1-fachen
von Uk ist nicht mehr praktikabel.

Fur Beschaltungsdioden ist ein niedriges Urrm €ine der wichtigsten An-
forderungen, da die Beschaltung erst wirkt, nachdem die Diode eingeschal-
tet ist.

Auch bei Freilaufdioden, die auf > 1200V Sperrspannung ausgelegt
sind, spielt die Einschaltspannungsspitze eine Rolle. Beim Abschalten des
IGBT tritt an den parasitaren Induktivitten eine Spannungsspitze auf, der
sich Ugrm der Freilaufdiode noch tberlagert. Die Summe beider Kompo-
nenten kann zu kritischen Spannungsspitzen fiihren.
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Abb. 3.1.13 Einschaltverhalten zweier Dioden mit unterschiedlicher Weite wg der
niedrig dotierten Zone

Die Messung ist aber keineswegs trivial, da in der anwendungsnahen
Chopper-Schaltung die induktive Komponente und Uggy hicht unterschie-
den werden kdnnen. Die Messung ist an einem offenen Aufbau direkt an
den Bonddréhten der Diode méglich. Eine solche Messung zeigt Abb.
3.1.13. Hier ist das Einschalten zweier Dioden gezeigt, von denen die eine
(Standard-Diode) ein sehr breites wg aufweist, um ein Soft-Recovery-
Abschaltverhalten zu erreichen. Bei der im Vergleich dazu gezeigten
CAL-Diode ist wg moglichst niedrig gehalten. Mit gleicher Ansteuerung
des IGBT ergab sich bei der CAL-Diode ein Ugry Von 84V, bei der Stan-
dard-Diode ein Uggry VONn 224V.

Analytisch ist eine worst-case Betrachtung mdglich. Bei einer stufen-
formigen Flanke des Stroms (di/dt = o) entspricht die maximal auftretende
Spannung dem Widerstand der nicht gefluteten Basis multipliziert mit der
Stromdichte:

Wpg - |

— 3.1.65
q-uy,- I\ID ( )

UFRM =

Da mit Auslegung der Diode auf héhere Spannung sowohl die Dotierung
Np niedriger als auch wg hoher gewahlt werden muss, nimmt die mogliche
Spannungsspitze stark zu. Abb. 3.1.14 zeigt die Resultate nach (3.1.65),
wobei Np und wg fiir schnelle Dioden verschiedener spezifizierter Sperr-
spannung eingesetzt wurden und die Beweglichkeit u, fir T = 400K aus
Abb. 2.1.9 benutzt wurde.
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Abb. 3.1.14 Worst-Case —Spannungsspitze beim Einschalten von Dioden. T =
125°C. Kompensationseffekte sind nicht berticksichtigt

Bei einer auf 600V ausgelegten Diode kdnnen also nur wenige 10V
Spannungsspitze auftreten, bei einer auf 1700V ausgelegten Diode schon
Uber 200V und bei einer Diode der Spannungsklasse >3000V schon uber
1000V. Dabei sind hier Effekte der Rekombinationszentren nicht bertick-
sichtigt: So ist vom Rekombinationszentrum Gold eine kompensierende
Wirkung bekannt: Das Niveau bei W¢ - 0,54eV hat den akzeptorischen
Charakter. Es kompensiert in einem niedrig dotierten n-Gebiet einen Teil
der Grunddotierung. Die daraus resultierende verminderte effektive Dotie-
rung ist in (3.1.65) einzusetzen, die Spannungsspitze kann dann noch be-
trachtlich hoher werden. In der Praxis liegen zwar keine stufenférmigen
Stromverléaufe vor, aber Abb. 3.1.13 zeigt, dass Schaltflanken mit di/dt im
Bereich von >2000A/us durchaus zu erwarten sind.

Die Probleme beim Einschalten von Freilaufdioden wurden lange Zeit
unterschétzt. Erst als mit der Einfihrung hochsperrender IGBTs >3000V
Ausfalle in der Anwendung auftraten, wurde die zum IGBT antiparallel
liegende Diode als eine Ursache erkannt: Erzeugt sie eine hohe Einschalt-
Spannungsspitze, so wird der IGBT in Riickwartsrichtung mit dieser Span-
nung beaufschlagt. Die Rickwaérts-Sperrfahigkeit ist bei den Ublichen
IGBT-Typen nicht gewahrleistet, da der an der Kollektorseite liegende pn-
Ubergang nicht mit einem definierten Randabschluss versehen ist. Um die-
se Gefahr zu eliminieren, wird dem Einschaltverhalten von Freilaufdioden
wieder mehr Aufmerksamkeit gewidmet.

Fur die Verlusthilanz in der Diode spielt das Einschalten keine Rolle.
Auch bei auftretenden hohen Spannungsspitzen sind die Einschaltvorgénge
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sehr schnell und die Einschaltverluste betragen nur wenige Prozent der
Abschalt- und Durchlassverluste. Sie kdnnen vernachléssigt werden.

Definitionen zum Ausschaltverhalten von Leistungsdioden

Beim Ubergang vom leitenden in den sperrenden Zustand muss die in der
Diode gespeicherte Ladung abgebaut werden. Sie bewirkt einen Stromfluss
in Ruckwaértsrichtung der Diode. Das Reverse-Recovery-Verhalten charak-
terisiert den zeitlichen Verlauf dieses Stroms.

Die einfachste Schaltung zur Messung dieses Vorgangs ist die Schal-
tung nach Abb. 3.1.15. S stellt einen idealen Schalter, I eine ideale Strom-
quelle, Upy eine ideale Spannungsquelle und L eine Induktivitat dar. Nach
SchlieBen des Schalters S tritt bei einer Soft-Recovery-Diode der Strom
und Spannungsverlauf nach Abb. 3.1.16 auf. Abb. 3.1.16 ist gleichzeitig
ein Beispiel mit Soft-Recovery-Verhalten der Diode, Abb. 3.1.17 zeigt
zwei Beispiele des Stromverlaufs von Dioden mit snappigem Schaltverhal-

ten.
o\
Upat |+
. | I
N 1|

Abb. 3.1.15 Schaltkreis zur Bestimmung des Reverse-Recovery-Verhaltens

Zunachst sollen die Definitionen anhand Abb. 3.1.16 erlautert werden. Die
Kommutierungsgeschwindigkeit di/dt wird bestimmt durch Spannung und
Induktivitat:

_ G = ha (3.1.66)

Bei t, erfolgt der Nulldurchgang des Stroms. Bei t, beginnt die Diode
Spannung aufzunehmen, zu diesem Zeitpunkt wird der pn-Ubergang in der
Diode frei von Ladungstragern. Im Stromverlauf spricht man zu diesem
Zeitpunkt von einem Wendepunkt. Bei t, erreicht der Rickstrom sein
Maximum.
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Abb. 3.1.16 Strom- und Spannungsverlauf einer Soft-Recovery-Diode beim Re-
verse-Recovery-Prozef3 in einer Schaltung nach Abb. 3.1.11 sowie Definition der
KenngroRen des Schaltverhaltens

Nach ti, klingt der Strom auf den Sperrstrom ab. Der Verlauf hangt allein
von der Diode ab. Ist dieser Abfall steil, spricht man von einem snappigen
Schaltverhalten. Ist dieser Abfall langsam, spricht man von einem soften
Schaltverhalten.

Die Schaltzeit t,; ist definiert als Zeit zwischen t, und dem Zeitpunkt, wo
der Strom auf 20% des Maximums Igrm abgefallen ist. Mit der in Abb.
3.1.16 gezeigten Unterteilung von t,, in t; und ts wurde zunéchst als quanti-
tative KenngroRe fir das Recovery-Verhalten der Softfaktor s definiert:

tf
ot

s (3.1.67)

S

waobei s > 0,8 eine ,,softe” Diode kennzeichnet.

Diese Definition ist jedoch unzureichend. Nach ihr wére ein Stromver-
lauf wie in Abb. 3.1.17a zwar als snappig, aber ein Stromverlauf wie in
Abb. 3.1.17b als soft eingestuft. Wahrend beim Verlauf nach Abb. 3.1.17b
ein t; > t; besteht, existiert in einem Teil des Riickstromverlaufs eine steile
Flanke. Besser ist die folgende Definition des Softfaktors
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a b

Abb. 3.1.17 Stromverlauf fiir zwei verschiedene Mdglichkeiten eines snappigem
Reverse-Recovery-Verhaltens

_di
dt|;_
s= =0 (3.1.68)

5
dt max
wobei die Messung bei weniger als 10% und bei 200% des spezifizierten
Stroms durchzufthren ist. Fir Soft-Recovery wird wiederum s > 0,8 ge-
fordert. Damit wird auch ein Verhalten nach Abb. 3.1.17b als snappig er-
fasst.

Zusétzlich wird man damit der Beobachtung gerecht, dass kleine Stréme
besonders kritisch fur das Reverse-Recovery-Verhalten sind.

i hestimmt die auftretende Uberspannung nach dem Induktionsgesetz
dt

di
U,=-L|—" 3.1.69
e ( dt )max ( )
Daher kann man auch die unter bestimmten Messbedingungen auftretende
Uberspannung Ui,g bzw. die auftretende Spitzenspannung Uy, = Upa + Uing
als MaR fur das Recovery-Verhalten definieren. Dazu ist Uyy und das an-
gelegte di/dt mit anzugeben.
Aber auch diese Definition ist unzureichend, denn es gehen noch mehr
Parameter ein:

1. Die Temperatur: Meist sind hohe Temperaturen fiir das Recovery-
Verhalten kritischer. Bei bestimmten schnellen Dioden wird aber bei
Raumtemperatur und darunter das Recovery-Verhalten schlechter.
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2. Die angelegte Spannung: Hohere Spannung fuhrt zu schlechterem
Reverse-Recovery-Verhalten.

3. Die Héhe der Induktivitat L. Nach (3.1.69) kommt mit hoherem L zu
einer hoheren Spannung an der Diode, was die Bedingungen ver-
scharft.

4. Die Kommutierungssteilheit di/dt: Eine Erhéhung von di/dt fiihrt zu
einer groReren Gefahr von Oszillationen und zum Abriss des Rick-
stroms. Das Schaltverhalten tendiert zu mehr snappigem Charakter.

Alle diese Einflusse lassen sich nicht durch eine einfache quantitative De-
finition erfassen. Die Schaltung nach Abb. 3.1.15 und die Definition nach
(3.1.67) oder (3.1.68) kann nur benutzt werden, um den Einfluss einzelner
Herstellungsparameter zu zeigen. Eine Beurteilung des Reverse-Recovery-
Verhaltens muss anhand der Strom- und Spannungsverlaufe erfolgen, die
unter anwendungsnahen Bedingungen aufgenommen werden.

Die anwendungsnahe Doppelpuls-Messschaltung ist in Abb. 3.1.18 dar-
gestellt. Gegeniiber der Schaltung Abb. 3.1.15 ist der ideale Schalter durch
einen realen Schalter ersetzt. Die Stromquelle ist zur ohm’sch-induktiven

o

Abb. 3.1.18 Anwendungshahe Doppelpuls-Schaltung zur Messung des Reverse-
Recovery-Verhaltens

Last aus R und L geworden. Die Kommutierungssteilheit di/dt wird durch
den Transistor vorgegeben — beim IGBT ist sie einstellbar durch den Wi-
derstand Ry, siehe dazu spéater Kapitel 3.6. Uy ist die Zwischenkreisspan-
nung. Die Leitungen zwischen Kondensator, IGBT und Diode bilden eine
parasitdre Induktivitat Lyy. In Abb. 3.1.19 sind im Doppelpulsbetrieb die
Steuersignale am IGBT, der Stromverlauf im IGBT und der Stromverlauf
in der Diode dargestellt. Durch Abschalten des IGBT wird der Laststrom
von der Freilaufdiode tbernommen. Mit dem néchsten Einschalten des
IGBT wird die Diode kommutiert, an dieser Stelle wird das erfolgt das
charakteristische Recovery-Verhalten. Der IGBT Ubernimmt beim Ein-
schalten zusétzlich den Riickstrom der Freilaufdiode.
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Dieser Vorgang ist in hoherer Zeitauflosung in Abb. 3.1.20 fir eine Soft-
Recovery-Diode dargestellt. Abb. 3.1.20a zeigt den Strom- und Span-
nungsverlauf im IGBT sowie die Verlustleistung beim Einschaltvorgang.
Abb. 3.1.20b zeigt den Strom- und Spannungsverlauf in der Freilaufdiode,
sowie die freigesetzte Verlustleistung.

u(t)

Treiber

i IGBT

i) t
h w

™ Rickstromspitze Freilaufdiode

Abb. 3.1.19 Signalverlauf im Treiber, Stromverlauf in IGBT und Freilaufdiode
(FWD) in der Schaltung nach Abb. 3.1.18

Wahrend der IGBT die Ruckstromspitze tbernimmt, ist die tber ihm ab-
fallende Spannung noch im Bereich der Zwischenkreisspannung (1200V in
Abb. 3.1.20a). Zu diesem Zeitpunkt fallt das Maximum der Einschaltver-
luste im IGBT an.

Der Rickstromverlauf in der Diode kann in zwei Phasen aufgeteilt wer-
den:
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Abb. 3.1.20 Strom, Spannung und Verlustleistung beim Einschalten des IGBT (a)
und beim Ausschalten der Diode (b) bei der Messung des Recovery-Verhaltens in
einer Doppelpuls-Schaltung nach Abb. 3.1.18

1. Der Verlauf bis zur Rickstromspitze und der anschlieBende Abfall
des Riickstroms mit di/dt. |di/dt| liegt bei einer Soft-Recovery-
Diode im Bereich von |di/dt| . Die Rickstromspitze Irry belastet das
schaltende Bauelement am meisten.

2. Die Tailphase, in welcher der Rickstrom langsam auslauft. Ein t;
lasst sich hier nicht mehr sinnvoll definieren. Die Tailphase verur-
sacht die Hauptverluste in der Diode, da hier bereits an der Diode
Spannung anliegt. Eine snappige Diode ohne Tailstrom hatte weniger
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Schaltverluste in der Diode zur Folge, sie ist aber fur die Anwendung
unbrauchbar. Fur den IGBT ist die Tailphase weniger belastend, da
zu diesem Zeitpunkt die hier anliegende Spannung bereits zuriickge-
gangen ist.

Die Dioden-Schaltverluste (in Abb. 3.1.20b im selben MaRstab dargestellt
wie flr den IGBT in Abb. 3.1.20a) sind im Anwendungsfall klein gegen-
Uber den Schaltverlusten im IGBT. Fir die Verlustbilanz von IGBT und
Diode zusammen ist es daher wichtig, die Rlckstromspitze klein zu halten
und dafiir zu sorgen, dass der Grof3teil der Speicherladung in der Tailphase
abgebaut wird. Die Grenze dafir ist durch die Schaltverluste gegeben,
welche die Diode maximal abfiihren kann.

Wichtigste KenngroRe fir die Diode bezuglich ihres Beitrags zu den
Gesamtverlusten ist daher eine mdglichst kleine Rickstromspitze Irgm.

Bei einer typischen Anwendung, in welcher der Gleichstromsteller in
einem Halbleitermodul aufgebaut ist, liegt die parasitare Induktivitat L.
beispielsweise im Bereich 40nH. Dies reduziert die auftretende Uberspan-
nung. Da wir keinen idealen Schalter haben, fallt wéhrend der Reverse-
Recovery-Phase der Diode noch ein Teil der Spannung am IGBT ab. Die
gemessene Spannung an der Diode wird zu

u(t)=-Upa — Lpar % +Uc (t) (3.1.70)
wobei uc(t) die zum jeweiligen Zeitpunkt am Schalter noch anstehende
Spannung ist. Fir Soft-Recovery-Dioden ist typisch, dass bei moderaten
Steilheiten bis 1500A/us und minimierten parasitaren Induktivitaten die
Spannung u(t) kleiner Uy ist und keine Spannungsspitze auftritt.

Sofern die Schaltung nach Abb. (3.1.18) verwendet und die parasitare
Induktivitat Ly, niedrig gehalten wird, kann mit folgender Definition gear-
beitet werden:

Eine Diode zeigt ein Soft-Recovery-Verhalten, wenn unter allen
fur die Anwendung relevanten Bedingungen in einer
anwendungsnahen Schaltung keine Uberspannung auftritt, die
durch einen Rickstromabriss der Diode verursacht wird.

Die relevanten Bedingungen sind der gesamte Strombereich, alle in der
Anwendung sinnvollen Kommutierungsgeschwindigkeiten und ein Tempe-
raturbereich von -50°C bis zu +150°C.

Die Definition gilt, solange nicht zu hohe Kommutierungssteilheiten
(>6kAps) oder hohe parasitare Induktivitaten (>50nH) auftreten. Wird L
erhdht und n&hert sich das Schaltverhalten des IGBT dem des idealen
Schalters — uc(t) strebt gegen Null — dann néhert sich die Schaltung nach
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Abb. 3.1.18 der Schaltung nach Abb. 3.1.15 an. In dem Fall sind auch bei
Soft-Recovery-Dioden Spannungsspitzen unvermeidlich.

Bei Hochleistungs-Modulen von 1200A aufwarts sind 24 und mehr ein-
zelne IGBT-Chips und Dioden-Chips parallel geschaltet. In diesen grofRvo-
lumigen Modulen und bei der Verschaltung dieser Module zu einer Dreh-
strombriicke ist es sehr schwierig, die parasitaren Induktivititen niedrig zu
halten. Hier hat es seine Berechtigung, die Charakterisierung der Diode
mit erhohter parasitérer Induktivitat durchzufiihren. In dem Fall wird un-
tersucht, ob es Betriebsbedingungen gibt, bei denen ein Riickstromabriss
auftritt. Bei einem Ruckstromabriss unter diesen Bedingungen ist der Kur-
venverlauf fast immer ahnlich dem in Abb. 3.1.17b dargestellten Verlauf.
Der Ruckstromabriss kann sogar erst relativ spat, am Ende des Tailstroms,
auftreten.

Durch Leistungsdioden erzeugte Schaltverluste

Die Ausschaltverlustenergie der Diode ist allgemein (siehe Abb. 3.1.20):

e G RIGL (3.1.71)

ts+ts

Eine vereinfachte Abschatzung kann flir zwei Félle vorgenommen werden.
Zunéchst sei dies behandelt fur den Fall der Schaltung nach Abb. 3.1.15
und den Verlauf nach Abb. 3.1.16. Dieser Verlauf ist stark vereinfacht in
Abb. 3.1.21 dargestellt.

Wahrend der Zeit bis zum Stromnulldurchgang und wéahrend der Zeit t
wird die Spannung vereinfachend zu ug = 0 angenommen. Fir t > 0 nimmt
die Diode Sperrspannung auf; angenommen sei ein linearer Abfall von it
wahrend t;:

. |
Ip =—lgru + F,ERM -t (3.1.72)
f

u =-U,, —L'%=—me —L'Iiﬂzconst. (3.1.73)
f

damit wird
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& i}-‘. up

Diode
di/dt

ts tf

Abb. 3.1.21 Vereinfachte Verldufe von Strom und Spannung in Diode beim Aus-
schalten in der Schaltung nach Abb. 3.1.15.

1 > 1
Wt ZE'L’ I Rrm +E'Ubat “lrrm Ty (3.1.74)

Der erste Term auf der rechten Seite von (3.1.74) kann unter Benutzung

von (3.1.66) umgestellt werden, danach ist Lz—%, ebenso folgt aus
i

Abb. 3.1.21— di/dt :'iﬂ, damit wird aus (3.1.74)

S

1 1
Wotf =§'Ubat “IRrM 15 +§'Ubat'|RRM s
(3.1.75)
1
:E'lRRM trr “Upat = Qrr ‘Upat

Die Schaltverluste sind somit unmittelbar proportional zu Qgg.

Diese vereinfachte Betrachtung ist an die induktivitatsbestimmte Schal-
tung nach Abb. 3.1.15 gebunden. Auch fir die zweite Vereinfachung, die
anwendungsnahe Schaltung nach Abb. 3.1.18 mit den Kurvenverlaufen
nach Abb. 3.1.20, ist eine Abschatzung mdglich. Die Kurven aus Abb.
3.1.20 sind sehr schematisiert in Abb. 3.1.22 dargestellt. Die parasitare In-
duktivitat L, ist dabei vernachlassigt, der Spannungsanstieg an der Diode
wird allein durch den Spannungsverlauf Ug(t) bestimmt. Die Spannungs-
Fallzeit t;, des Transistors wird der Rickstromfallzeit t; der Diode als
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gleich angenommen. Die Strom- und Spannungsverldufe sind wiederum

durch Geraden idealisiert.

& il-'- Up
Diode
t tr
Qs . Qre t
Y
o Trrm
\\
9
i
_______ 'Uhm
Transistor
ICE, UCE
Ice
Upar =t=======7-- —==h,
\\
.
N
< Iri tr t

Abb. 3.1.22 Vereinfachte Verladufe von Strom und Spannung in Diode und Tran-
sistor in der Schaltung nach Abb. 3.1.18

Die Speicherladung Qgr der Diode ist unterteilt in die wéhrend der Span-
nungs-Nachlaufzeit t; anfallende Ladung Qs und in die wéhrend Riick-
stromfallzeit t; auftretende Ladung Q. Es gilt Qrr = Qrs + Qrr. Die Ab-
schaltenergie in der Diode ist dann

1
Woff = EQRF ’Ubat

(3.1.76)

In den Datenbléttern von gut spezifizierten modernen Freilaufdioden fin-
den sich die Grolen Qrg und Irrm bei jeweils spezifizierten dig/dt und Upg.
Aus Irrm und dig/dt 18sst sich zundchst Qgs ermitteln
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2

1 11 11
=t lpay =5 gy =M 3.1.77
Qns =5t Taaw = dic /dt ™ 2 di/dt ( )

und wegen Qgrr = Qrr — Qrs folgt

W, —lu 1Q —1-'RRM2 3.1.78
off_2 batt RR 2 dl/dt ( )

Vergleicht man dieses Ergebnis mit (3.1.75), dem Fall des induktivitatsbe-
stimmten Abschaltens, so ist zu erkennen: Die Abschaltverlustenergie be-
tragt weniger als die Halfte der Abschatzung in Gleichung (3.1.75). Der
Transistor hat durch die an ihm beim Einschalten noch anstehende lang-
sam fallende Spannung uc(t) die Diode entlastet.

Allerdings hat fiir diese geringere in der Diode anfallende Verlustleis-
tung der schaltende Transistor beim Einschalten den Preis zu zahlen. Aus
derselben vereinfachten Betrachtung in Abb. 3.1.22 kann abgeleitet wer-
den: Mit einer Freilaufdiode ohne Riickstromspitze — und demzufolge ohne
Speicherladung — ware die idealisierte Einschaltverlustenergie im Transis-
tor

. 1 1
Won(rrvld) :E'(tri _ts)' ICE 'Ubat +§'th ' ICE 'Ubat (3179)
Durch die Freilaufdiode kommt zusétzlich dazu
- die Verlustenergie wahrend der um t; verldngerten Strom-
Anstiegszeit — hier ist sowohl Strom als auch Spannung hoch
- die Verlustenergie durch Qrs
- die Verlustenergie durch Qg

Dies fiihrt auf zusétzliche Verluste AW, — in der Reihenfolge der Aufzah-
lung:

1
AWon :ts : IF 'Ubat +QRS 'Ubatt +E'QRF 'Ubat (3180)

Vergleicht man dies mit Gleichung (3.1.76) so ist festzustellen, dass die
durch die Diode im Transistor hervorgerufenen Verluste um die beiden
ersten Terme hoher sind als die Verluste in der Diode selbst. Die Ein-
schaltverluste des Transistors betragen Won(tr) = Wop(tr,id) + AW,,. Die
Summe der durch die Diode verursachten Verluste in Transistor und Diode
ist
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Wor + AW =t - e -Upy +Qpg Uiy (3.1.81)

Dies ist deutlich groRer als die Abschatzung in Gleichung (3.1.75), und
damit wurde fir die Entlastung der Diode ein iberhdhter Preis bezahlt!

Daraus geht wiederum hervor, dass es vor allem notwendig ist, Dioden
mit moglichst niedriger Rickstromspitze — und damit moglichst kleinem t;
— zur Verfiigung zu haben.

In realen Schaltungen ist eine parasitare Induktivitat zu berticksichtigen.
Dadurch wird die Diode mit zusatzlichen Verlusten belastet. Ist die parasi-
tare Induktivitat bestimmend und die Entlastung durch den Spannungsab-
bau am Transistor vernachlassigbar, ndhert man sich bei der Diode wieder
den Verhéltnissen nach Gleichung (3.1.75) an. Relativ hohe parasitére In-
duktivitaten liegen z. B. in einigen Traktionsanwendungen vor.

In der Anwendung kann man weder einen idealen Schalter, noch einen
induktivitatslosen Aufbau voraussetzen, daher muss bei genauerer Be-
stimmung der Schaltverluste nach Gleichung (3.1.71) vorgegangen wer-
den. Die Verlaufe ir und ur werden mit einem Oszilloskop aufgenommen,
miteinander multipliziert und Uber den Zeitraum des Schaltens integriert.
Mit einer Abschétzung nach Gleichung (3.1.78) kann man in niederinduk-
tiven Aufbauten die Messwerte auf + 20% treffen.

Vorgang beim Abschalten von Leistungsdioden

In Abb. 3.1.6 wurde fiir den Durchlassfall die Flutung der Basis der Leis-
tungsdiode mit freien Ladungstrdgern gezeigt. Das Reverse-Recovery-
Verhalten wird davon bestimmt, in welchem zeitlichen Verlauf die in der
Diode gespeicherte Ladung abgebaut wird. Zunachst soll dies qualitativ
betrachtet werden. Abb. 3.1.23 zeigt die Simulation dieses VVorgangs in ei-
ner snappigen, Abb. 3.1.24 in einer Soft-Recovery-Diode.

Die n-Zone der Diode ist bei Durchlassbelastung mit Elektronen und
Lochern im Bereich 10™°cm™ iiberschwemmt, die Konzentration der Elekt-
ronen n und der Locher p kann als gleich angenommen werden. Nach
Kommutierung steht zwischen t, und t; der Ladungstréagerberg in der n*-
Zone, in ihm ist ebenfalls n =~ p. Der Abbau der Ladungstrager erfolgt zur
Kathode durch den Elektronenstrom und zur Anode durch den Lodcher-
strom, was im duReren Kreis als Riickstrom auftritt. Im Fall der snappigen
Diode in Abb. 3.1.23 ist kurz nach t; der Ladungstrédgerberg erschopft.
Zwischen t, und ts kommt es zu einem sprunghaften Ubergang der Diode
von einem Zustand mit Ladungstragerberg zu einem Zustand ohne
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Abb 3.1.23 Diffusionsprofil und Verlauf des Abbaus der Ladungstréger (L6cher-
dichte) in einer snappigen Diode (ADIOS-Simulation)

1E+20 - . . -
N, Np.p
1E+18 |
Ladungstrigerberg

1E+16 |
1E+14 |

o 7

winpm

Abb. 3.1.24 Diffusionsprofil und Verlauf des Abbaus der Ladungstrager (Ldcher-
dichte) in einer Soft-Recovery-Diode (ADIOS-Simulation).
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Ladungstrégerberg, der Riickstrom reil3t abrupt ab. Das Schaltverhalten der
Diode ist shappig.

Der Vorgang in einer Soft-Recovery-Diode ist in Abb. 3.1.24 darge-
stellt. Es bleibt wahrend des ganzen Vorgangs ein Ladungstragerberg er-
halten, der den Rickstrom speist. Zum Zeitpunkt ts hat die Diode bereits
die angelegte Spannung aufgenommen. Ein Vorgang wie in Abb. 3.1.24
fiihrt zu einem Tailstrom, wie er in Abb. 3.1.20b erkennbar ist.

Ob ein Soft-Recovery-Verhalten erreicht wird hangt davon ab, wie die
Beherrschung des zeitlichen Abbaus der Ladungstrager gelingt. Strukturen
an der Oberflache — beziiglich derer die Halbleitertechnologie groflRe tech-
nologische Fortschritte gemacht hat — haben darauf nur indirekte Wirkung.
Es dauerte deshalb relativ lange, bis das Reverse-Recovery-Verhalten be-
herrscht wurde.

Zur Betrachtung des dynamischen Verhaltens der Ladungstréger wéh-
rend des Abschaltens sollen im folgenden zwei Félle genauer betrachtet
werden. Der erste Fall betrifft die Vorgange wahrend des Aufbaus der
Spannung und lehnt sich an das Modell von Benda und Spenke [Ben67]
an. Dieses Modell untersucht, unter welchen Bedingungen in ein Rick-
stromabriss oder ein soft-recovery-Verhalten zu erwarten ist. Danach soll
noch eine weitere Analyse erfolgen fiir den Fall, dass ein Bauelement den
Vorgang mit einem Soft-Recovery-Verhalten durchgemacht hat, die Span-
nung aufgenommen hat, es aber am Ende des Tailstroms (Tailstrom: siehe
Abb. 3.1.20b) dennoch zu einem Abriss des Riickstroms kommen kann.

Fur die Untersuchung der VVorgénge im ersten Fall, angelehnt an Benda
und Spenke, soll zun&chst angenommen werden:

- die Diode habe abrupte pn- und nn*-Ubergange, Ladungen in den

hochdotierten Zonen seien vernachlassigbar,

- der Anteil der Ladung, der durch den Strom ausgerdumt wird, sei
grol} gegenliber der in diesem Zeitabschnitt durch Rekombination
ausgerdumten Ladung, so dass Rekombination zunéchst vernachlés-
sigt werden kann

- zusatzlich werde der hyberbolische, asymmetrische Verlauf der Gber-
fluteten Ladung (Abb. 3.1.6 bzw Gleichung (3.1.27) durch eine kon-

stante Uberflutung vereinfacht, es sei n = p = n angenommen.

Abb. 3.1.25 zeigt dieses vereinfachte Modell. Im Ladungstrégerberg setzt
sich der Strom aus Elektronenstrom und Ldcherstrom zusammen, es gilt

J =1+, mit
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Abb. 3.1.25 Vereinfachte Darstellung des Abbaus der gespeicherten Ladung.

. Hp
Jp :mJ
noe (3.1.82)
jn :LJ
Mo + 12,

Auf der linken, dem pn-Ubergang zugewandten Seite des Ladungstrager-
bergs, ist die n-Zone freigeworden, der Strom flieBt hier als L&cher-
strom j = jp . Aus der Stetigkeit des Stroms am Ubergang vom La-

dungstrégerberg und freigewordener Zone folgt
Joo =1t 1p (3.1.83)
Fur die Differenz des Locherstroms gilt also an dieser Stelle
Jo =y =4j, =], (3.1.84)
Unter Benutzung von (3.1.82) folgt

Aj, =—E— ] (3.1.85)
Hy + My
Beide Seiten mit einem Zeitintervall dt multipliziert fihrt auf eine diffe-
rentielle Ladung

Aj, -t =—F— -t (3.1.86)
Mo+ 1,
Diese differentielle Ladung entspricht der in einem Volumenelement dw
gespeicherten Ladung g-n-dw, der Ladungstragerberg wird um dw ver-
kirzt. Damit wird (3.1.86) zu
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q-n-dw=—F"—j.dt (3.1.87)
Mo+ 1y
und fur die Geschwindigkeit der Bewegung des Ladungstrdgerbergs nach
rechts folgt damit

dw 4, i
VvV, [ =—="""—""—. ——
vi| T (3.1.88)
Analog kann dies fur die rechte Seite des Ladungstragerbergs betrachtet
werden. Aus der Stetigkeit des Stroms am Ubergang vom Ladungstréger-
berg und freigewordener Zone folgt

Jr=1Int1p (3.1.89)
und dies fihrt auf
B .
Vel == (3.1.90)
Ha+Hy Q-0

Far Silizium gilt p, ~3p,, woraus v, = 3vg folgt, der Ladungstragerberg
wird von der Seite des pn-Ubergangs etwa mit dreifacher Geschwindigkeit
als von der Seite des nn*-Ubergangs abgebaut. Bei der angenommenen ort-
lich konstanten Verteilung der freien Tréger wirden sich die beiden La-
dungstrégerfronten schlieBlich treffen bei

W= wy =S 3.1.91
v v, o400 (3.1.91)

Fur die Aufnahme des elektrischen Feldes steht die freigewordene Mittel-
zone bis zum Ladungstragerberg zur Verfiigung. In den Ladungstragerberg
kann das Feld nicht eindringen, denn im Ladungstrégerberg herrscht Neut-
ralitat. Der Feldverlauf ist somit zwangslaufig dreiecksférmig. Die aufge-
nommene Spannung entspricht der Flache unter der Kurve E(w) in Abb.
3.1.25. Der rechts frei gewordene Teil trégt zundchst nicht wesentlich zur
Aufnahme der Spannung bei.

Demnach kann das Bauelement, bevor es zum Rickstromabriss kommt,
so viel Spannung aufnehmen, wie es die Weite w = wy erlaubt. Diese
Spannung soll als Ubergangsspannung zum snappigen Schaltverhalten Uy,
bezeichnet, bei dem vorliegenden dreiecksférmigen Feld entspricht diese
Spannung der Flache unter der Kurve E(w)
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U, =9 No 2 (3.1.92)
2 ¢

Nun flieBt aber durch diese vom elektrischen Feld erfillte Zone der Strom
als Locherstrom, die Locher haben dieselbe Polariat wie die positiv gela-
denen Donator-Rumpfe der Grunddotierung. Dies erhoht den Gradienten
des elektrischen Felds und damit die Flache unter der Kurve E(w). Das
Bauelement kann also mehr Spannung aufnehmen. Im hochsten Fall ist
dies allerdings die Spannung, bei der Lawinenendurchbruch einsetzt. Fir
diesen Fall kann auch die maximale Spanung fur einen dreiecksférmigen
Feldverlauf durch Umformung der Gleichung (3.1.1) angebeben werden:

1
[ w Y 3.1.93
Usn [24 ] C,J ( )
Mit (3.1.93) erhélt man einen deutlich hoheren Wert fir U, als mit
(3.1.92), der Abriss ist in einem Bereich zwischen (3.1.92) und (3.1.93) zu
erwarten. Uy, ist stets deutlich kleiner als die Sperrspannung Ugp des Bau-
elements. Da bei einem breiteren wg auch wy ansteigt, verschiebt dies den
Abriss des Rickstroms zu héheren Spannungen.

Einige Vorschldge, um bei einer schnellen Diode Soft-Recovery-
Verhalten zu erreichen, gingen von der genannten Ausdehnung der Plas-
ma-Fronten aus [Mou88], auch neuere Vorschlage [Pen97] greifen darauf
zuriick: Die Diode ist fiir einen dreiecksformigen Feldverlauf zu dimensio-
nieren (NPT-Diode), wy nach Gleichung (3.1.1) festzulegen, die Dotierung
so hoch wie mdglich fiir die jeweilige Sperrspannung zu wahlen (nach
Gleichung 2.2.37) und anschlieRend zu wy noch 1/3 zu addieren.

Wie am Anfang von Kapitel 3 in den Betrachtungen tber die Dimensio-
nierung gezeigt, ist nach (3.1.14) die Mindestweite der n"-Zone einer NPT-
Diode das 1,5-fache der Mindestweite der n"-Zone einer PT-Diode, der Di-
ode mit kleinstmoglicher Weite der n'-Zone fur die erforderliche Sperr-
spannung. Gemessen an der Mindestweite Wgmin= Wa(TGrenzfay Nach
(3.1.12) fihrt dies auf

W —L.iw ~2.W 3.1.94

B 0,66 3 Bmin = Bmin ( il )
Dies hat aber eine gravierende Erh6éhung der Durchla3-Spannung zur Fol-
ge, in die wg quadratisch oder exponentiell eingeht. Um diesen Effekt zu
eliminieren muss zum Ausgleich die Tragerlebensdauer erhéht werden,
was aber gerade der Anforderung, eine schnelle Diode herzustellen, wider-
spricht. Aber selbst wenn man diese Nachteile in Kauf nimmt, sind zum
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Erreichen von Soft-Recovery-Verhalten unter der Bedingung schneller
Schaltvorgange mit IGBTs weitergehende MaRnahmen erforderlich.

Bisher wurde die Ladungsverteilung als homogen angenommen, was
aber der Realitat widerspricht. Auch fiir eine inhomogene Verteilung I&sst
diese vereinfachte Betrachtung SchluBfolgerungen zu. Nach Abb. 3.1.6
bzw. Gleichung (3.1.27) ist die Ladungstragerverteilung am pn-Ubergang
angehoben aufgrund der unterschiedlichen Beweglichkeiten. Diese Vertei-

lung sei vereinfacht durch die Konzentrationen nL auf der Seite des pn-

Ubergangs und nr auf der Seite des nn*-Ubergangs. Division von (3.1.90)
durch (3.1.88) fuhrt auf

Ve _Hp Mo

(3.1.95)
Vi My NR

Weiter sollen die schon in Gleichung (3.1.55) eingeflihrten GroRen ap und

an benutzt werden, es sei vereinfacht angenommen n.=p, = a,-p und
nrR = pg = a, - p. Eingesetzt in (3.1.91) ergibt sich

Wy :;‘WB
Ly HoB (3.1.96)

a8y,

Stellen wir die Verteilung in Abb. 3.1.6 vereinfacht dar mit a, =2a,, so
folgt aus (3.1.96)
3
=—Wp (3.1.97)
5
Die Diode wirde also bei niedrigerer Spannung abreil3en, oder — um einen
Abriss des Ruckstroms zu vermeiden — misste also eine Diode, die ideale
abrupte AulRenzonen und eine homogene Verteilung der Trégerlebensdauer
aufweist, noch dicker gemacht werden als nach (3.1.94)!

Gelingt es aber andererseits, die Verteilung nach Abb. 3.1.6 zu invertie-
ren und somit eine hohere Konzentration am nn*-Ubergang als am pn-
Ubergang zu erzeugen, werden die Verhaltnisse giinstiger. Es sei bei-
spielsweise a, = 1/3:a,, dann fiihrt (3.1.96) auf wy = 0,9wg, und wg musste
sehr viel weniger verbreitet werden, um ein ausreichendes w, zu erhalten.
So eine Invertierung der Verteilung kann erreicht werden, wenn mann die
p-Zone sehr viel niedriger dotiert als die n*-Zone oder durch ein Profil der
Tragerlebensdauer, bei dem die Tragerlebensdauer am pn-Ubergang sehr
viel niedriger ist als in der Tiefe der Basis. Solche Malknahmen machen

W
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sich Konzepte fiir moderne schnelle Dioden zu nutze — siehe dazu das fol-
gende Kapitel.

Damit sind bereits einige Merkmale entwickelt, die das geforderte Soft-
Recovery-Verhalten erwarten lassen. Es ist jedoch zu beachten, dass sich
die realen Vorgéange von den getroffenen Vereinfachungen unterscheiden:

- Der Ladungstrégerberg lauft nicht gleichzeitig von beiden Seiten los,
sondern am pn-Ubergang friiher als am nn*-Ubergang. Damit werden
die Verhéltnisse etwas glnstiger.

Die Aulenzonen sind nicht abrupt, sondern weisen ein Diffusionpro-
fil auf. Damit ist auch Ladung in den Aussenzonen gespeichert. Flr
das Recovery-Verhalten ist es giinstig, wenn der pn-Ubergang mog-
lichst abrupt ist (zu Erreichen durch eine niedirge Eindringtiefe) und
in der p-Zone wenig Ladung gespeichert ist, der nn*-Ubergang aber
einen flachen Gradienten aufweist.
Es konnen keine beliebig steile Gradienten des Ladungstragerbergs
bestehen. Damit wird mehr Ladung aus dem Ladungstrégerberg ent-
fernt, das macht die VVerhé&ltnisse wieder ungunstiger.
Moderne schnelle Schalter kommutieren mit steilen Flanken di/dt, so
dass in der Diode dynamischer Avalanche auftritt. Dieser beschleu-
nigt den Abbau der gespeicherten Ladung. Darauf wird spéter noch
eingegangen.
Nun soll noch der zweite Fall betrachtet werden: Das Bauelement hat Be-
reich der Spannungsaufnahme erfolgreich durchlaufen, das Reverse-
Recovery-Verhalten in dieser Phase war soft. Das Bauelement hat die an-
gelegte Spannung bereits aufgenommen, aber vom Abbau des Ladungstra-
gerbergs flieBt noch ein Tailstrom. Dieser Tailstrom flieBt durch die
Raumladungszone als Locherstrom j,. Unter hohen Feldern bewegen sich
die Locher mit der Geschwindigkeit vqp), die sich der Séattigungs-
Driftgeschwindigkeit ndhert. Daraus ergibt sich eine Locherdichte p

j

p= 3.1.98
Q- Va ( )
Damit gilt fiir den Gradienten des elektrischen Feldes
de ¢
—==(Np + 3.1.99
=2 (No+p) (3.1.99)

Dieser Zusammenhang ist in Abb. 3.1.26 dargestellt. Die Spannung kann
in der Phase bereits als konstant angenommen werden. Dabei muss p im-
mer so groB sein, dass die Spannung in der freigewordenen Zone aufge-
nommen werden kann. Diese Spannung entspricht der Flache unter der
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Kurve E(w), bei gegebenem u und einem dreiecksformigen Feldverlauf
wird eine Locherdichte notwendig und es muss ein Strom flie3en.
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Abb. 3.1.26 Rickstromabriss am Ende des Tailstroms. Links: Verlauf von Strom
und Spannung. Rechts: Elektrisches Feld zu verschiedenen Zeitpunkten

Der Ldcherstrom fiihrt zum Abbau des Ladungstrégerbergs, unter Benut-
zung von (3.1.98) wird aus (3.1.88)

-V
v .|— gl (3.1.100)
/un +/up n

mit Anwachsen von w, sinkt der notwendige Locherstrom. Ist nun aber das
Ende der n-Zone erreicht wéhrend noch ein signifikanter Strom flie3t, so
ist der Ladungstragerberg als Quelle des Stroms plotzlich erschopft und es
kommt zum Abriss des Rickstroms. Das elektrische Feld springt vom
dreiecksformigen auf einen trapezformigen Verlauf.

Damit dieser Zustand vermieden wird, muss das Bauelement bei einer
gegebenen Zwischenkreisspannung die Raumladungszone auch bei einen
Ldocherstrom von j = 0 aufnehmen kénnen, ohne dass die Raumladungszo-
ne am nn*-Ubergang anstoRt. Der Grenzwert, bei welcher Spannung bei
vorgegebenem Np und wg die Raumladungszone anstoft, lasst sich ange-
ben aus der Flache unter E(w)

U, =23 Mo, 2 (3.1.101)

2 ¢

Solange man sich mit der Zwischenkreisspannung unterhalb von Ug, be-
wegt, wird es nicht zum Rickstromabriss kommen. Im statischen Fall oder
als Spannungsspitze kann die Diode sehr viel hohere Spannungen aufneh-
men, da sich eine trapezférmige Raumladungszone ausbilden kann.
Der Mechanismus des Riickstromabriss aus dem Tailstrom kann vor allem
bei auf hohere Spannungen (>2000V) ausgelegten Dioden auftreten, wenn




3.1 pin-Dioden 143

sie mit relativ langsamer Kommuitierung, daftir aber mit hoher parasitérer
Induktivitat betrieben werden. Dies ist flir einige Anwendungen bei Steue-
rung sehr hoher Leistungen der Fall. In der Regel ist hier die Zwischen-
kreisspannung begrenzt auf maximal 66% der Sperrspannung, auf die das
Bauelement ausgelegt ist. Um nicht zu niedrige Werte von Uy, zu erhalten,
darf die Dotierung nicht zu niedrig gewahlt werden. Das steht im Wider-
spruch zu Anforderungen der Hohenstrahlungsfestigkeit. Hier ist ein ge-
eigneter Kompromiss zu finden.

Moderne schnelle Dioden mit optimiertem Schaltverhalten

Alle schnellen Dioden sind mit Rekombinationszentren versehen. Mit der
Konzentration der Rekombinationszentren wird die Tragerlebensdauer und
damit die Speicherladung Qgrr gesenkt. Es besteht jedoch kein unmittelba-
rer Zusammenhang zwischen der Konzentration der Rekombinations-
zentren — sofern nicht auch deren axiale Verteilung beeinflusst wird — und
dem Verlauf des Rickstroms, d.h. es ist daraus nicht abzuleiten, ob ein
softes oder snappiges Verhalten vorliegt. Die modernen Konzepte zielen
darauf ab, ein Soft-Recovery-Verhalten einzustellen. Es wurde bereits ge-
zeigt, dass man Soft-Recovery-Verhalten erreichen kann, wenn man die
Weite wg der niedrig dotieren Zone nur grol? genug wahlt. Allerdings fihrt
dies zu sehr hohen Durchlass- bzw. Schaltverlusten, die meist nicht in
Kauf genommen werden kénnen.

Dioden mit Dotierungsstufe in der niedrig dotierten Zone

Um die Erhéhung von wg und die damit verbundenen Nachteile in Gren-
zen zu halten, wurde 1981 von Wolley und Bevaqua eine zweistufige n*-
Zone vorgeschlagen [Wol81]. Der Aufbau dieser Diode ist in Abb. 3.1.27
dargestellt. Die Basis weist etwa ab ihrer Mitte eine um den Faktor 5 — 10
hohere Dotierung auf. Die Herstellung erfolgt mit einem zweistufigen Epi-
taxieprozess.

Erreicht beim Aufbau der Raumladungszone das Feld die hoherdotierte
Zone ny, so fallt es dort mit einem steileren Gradienten ab. Der Ladungs-
tragerberg steht am Ende in der Zone n,. Die Spannung, die das Bauele-
ment aufnehmen kann, entspricht der Flache unter E(w). Diese Flache ist
hoher als bei dreieckférmigem Verlauf, der Wert der Spannung, bei dem
ein Stromabriss auftritt, hat sich zu héheren Werten verschoben.
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Wg w—=>
Abb. 3.1.27 Diode mit zweistufiger n"-Zone

Diese Mafinahme wird heute vielfach fir in Epitaxialtechnik hergestellte
Dioden im Spannungsbereich bis 600V verwendet. Bei htheren Spannun-
gen, insbesondere Uber 1200V, wird die Herstellung der Epitaxieschicht
entsprechender Dicke zu aufwandig. Fir ein Soft-Recovery-Verhalten un-
ter allen Bedingungen reicht diese MalRnahme noch nicht aus, sie wird in
der Regel mit einem der folgenden Verfahren kombiniert.

Dioden mit Anodenstrukturen zur Verbesserung des
Abschaltverhaltens

Es wurde gezeigt, dass die Ladungstragerverteilung bei der pin-Diode mit
stark dotierten AuBenzonen am pn-Ubergang héher ist als am nn'-
Ubergang (Abb. 3.1.6), dies ist fiir das Reverse-Recovery-Verhalten un-
glinstig. Daher werden MafRnahmen getroffen, diese Verteilung zu inver-
tieren; sie soll am nn*-Ubergang hoher sein als am pn-Ubergang. Dieses
Wirkprinzip wurde bereits in [Sco89] dargelegt, und es gab eine Reihe
verschiedener Ansdtze, dieses Prinzp durch Einbringen von Strukturen in
den p-Zone zu verwirklichen.

L L L .. P P P ... .
p j T [ p p
Schottky-
Ubergang
n- n-
n* nt
B R R R R EE R R R R
a b

Abb. 3.1.28 p-Emitter zur Verbesserung des Soft-Recovery-Verhaltens: a) Emit-
terstrukturen, z. B. die Merged Pin/Schottky Diode b) durchgehende reduzierte p-
Dotierung, hohe Emitter-Rekombination
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So konnen beispielsweise Schottky-Ubergénge keine Locher injizieren.
Daher lag die MaRnahme des Einbringens von Schottky-Ubergangen nahe,
und sie ist in der Literatur vielfach diskutiert.

Die “Merged Pin-Schottky“ (MPS) Diode besteht aus einer Folge von p-
Zonen und Schottky-Regionen [Bal98] (Abb. 3.1.28a). Der Abstand der p-
Zonen ist so klein gewahlt, dass im Sperrfall der Schottky-Ubergang vom
elektrischen Feld abgeschirmt wird und dort nur eine niedrige Feldstérke
auftritt. Damit wird der hohe Sperrstrom des Schottky-Ubergangs vermie-
den.

Abbildung 3.1.29 zeigt die mit dem Bauelement-Simulator DESSIS be-
rechnet Durchlass-Kennlinie einer MPS-Diode &hnlich zu [Bal98]. Die
Struktur ist mit wg = 65um auf die Spannungsklasse 600V ausgelegt. Ge-
geniiber gestellt sind die Kennlinie der pin-Region und der Schottky-
Region. Die Kennlinie MPS-Diode nahert sich bei kleinen Strémen der
Kennlinie der Schottky-Diode an. Beim Nennstrom im Bereich von
200A/cm? ist der Gewinn durch die Schottky-Regionen nur noch gering,
bei hohen Stromen weist die MPS-Diode durch den Flachenverlust an p-
Emitter-Zonen eine hohere Durchlass-Spannung auf.
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Abb. 3.1.29 Kennlinie einer MPS-Diode mit 50% Schottky-Flache. Im Vergleich
dazu die Kennlinie der pin-Region und der Schottky-Region. Simuliert mit
DESSIS

Legt man die MPS-Diode auf Sperrspannungen von 1000V und dartber
aus, so wandert der Bereich niedrigeren Spannungsabfalls zu kleineren
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Strémen, denn es Uberwiegt dann der Spannungsabfall in der niedrig do-
tierten Mittelzone. Was allerdings bleibt, ist die Verringerung der Flache
der p-Zone und damit die Herabsetzung der Injektion von Ladungstrégern
auf der Anodenseite, es bildet eine invertierte Verteilung, siehe Abb.
3.1.30 rechts.

Da man die p-Zonen in engem Abstand anordnen muss, um die Schott-
ky-Regionen vom elektrischen Feld abzuschirmen, kann man ihren Anteil
an der Anodenflache nicht beliebig verkleinern. Eine Weiterentwicklung
der MPS-Diode ist die von Fuji vorgestellte ,,Trench Oxide Pin Schottky*
(TOPS) Diode [NemO1], deren Aufbau in Abb. 3.1.30 dargestellt ist. Die
p-Anodenbereiche befinden sich unten in den Trench-Zellen. Die Halblei-
teroberflache ist mit einem Schottky-Kontakt versehen. Locherinjektion
findet nur in den p-Zonen statt, die Uber den VVorwiderstand des Poly-Si im
Trench angeschlossen sind. Die integrale Locherinjektion tber der Flache
ist damit stark herabgesetzt. Es resultiert daraus das Ladungstragerprofil
im Durchlasszustand, das in Fig. 3.1.30 rechts dargestellt ist und das eine
noch starkere Invertierung der Ladung erreicht. Dieses Tragerprofil lasst
ein Soft-Recovery-Verhalten erwarten. Die p-Gebiete der Trenches schir-
men wiederum im Sperrfall die Zone des Schottky-Kontakts vom elektri-
schen Feld ab, so dass bei enger Anordnung der Trenches der Sperrstrom
niedrig bleibt. Es gibt eine Reihe weiterer Konzepte mit Strukturen an der
Anodenseite, darunter auch Strukturen eindiffundierter p*- und n*-Zonen.
Gemeinsam ist all diese Strukturen die Reduzierung der Flache Ladungs-
trager injizierender Bereiche und damit das Absenken der Konzentration
freier Ladungstrager am pn-Ubergang.
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Abb. 3.1.30 Trench Oxide Pin Schottky (TOPS) Diode. Struktur (links), Vertika-
le Verteilung der Locher im Durchlasszustand (rechts). Aus [NemO01]
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Die EMCON-Diode

Anstelle der Reduzierung der Flache durch Emitterstrukturen kann auch
durch eine durchgehende p-Zone hoher Emitter-Rekombination (Abb.
3.1.28Db) die beabsichtigte invertierte Verteilung der Ladungstrager erreicht
werden. Dieses Konzept verfolgt die ,,Emitter Controlled” (Emcon) Diode
[Las00]. Sie ist technologisch mit weniger Aufwand zu realisieren als die
MPS- oder die TOPS-Diode.

Die Emcon-Diode benutzt einen p-Emitter niedrigen Emitterwirkungs-
grads. In Gleichung (2.2.54) wurde der Emitter-Parameter h, eingefthrt, in
Verbindung mit (2.2.60) kann er fir einen nicht zu hoch dotierten p-
Emitter formuliert werden mit

D
n (3.1.102)

h =
p p+’Ln

Um den Emitterwirkungsgrad y nach Gleichung (2.2.58) niedrig zu ma-
chen, muB h, einen moglichst groBen Wert annehmen. Nach Gleichung
(3.1.102) kann dies geschehen, indem die Dotierkonzentration des Emitters
p* niedrig gewahlt wird, sowie auch dadurch, dass die effektive Diffusi-
onslange L, auf einen niedrigen Wert eingestellt wird. Beides wird bei der
EMCON-Diode angewandt. p* muss aber noch ausreichend hoch sein, um
einen Durchgriff des elektrischen Feldes zur Oberfldche auch bei hohen
Stromdichten zu vermeiden. L, ist bei einem diinnen p-Gebiet annahernd
gleich der Eindringtiefe der p-Zone w,, und auch diese ist bei der Emcon-
Diode niedrig. In dem Fall wird

hy=—"— = (3.1.103)

Wobei mit G, = p* - wg bei einem abrupten Emitter Gummel-Zahl des E-
mitters bezeichnet wird [Sze81]. G, stellt die Anzahl der Dotieratome pro
Flache dar. Fir den vorliegenden diffundierten Emitter der Emcon Diode
wird diese exakter ausgedriickt mit

G, = jlp(w)dw (3.1.104)
0

Die Verwendung der Gummelzahl nach (3.1.104) erhoht h, noch weiter.
Hohes h, und damit niedriges y fuhrt zu einem abgesenkten p., wie es zur
Erzeugung der invertierten Verteilung notwendig ist. Nach (3.1.51) ist h,
bestimmender Faktor fiir die Emitter-Rekombination, hohes h, bedeutet,
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dass ein betrachtlicher Anteil an der Gesamtrekombination im p-Emitter
stattfindet.

An der Kathodenseite der Emcon-Diode wird ein Emitter hoher Dotie-
rung und hohen Wirkungsgrades hergestellt; damit ist das Profil freier
Trédger an dieser Seite angehoben.

Abbildung 3.1.31 zeigt das Abschalten einer Emcon-HE-Diode. Das
gemessene Abschaltverhalten ist mit einer numerischen Bauelement-
Simulation verglichen. Die simulierte Kurve stimmt mit der experimentell
ermittelten gut Uberein. Die Numerische Simulation erhellt die Vorgange
im Bauelement. Die simulierte Verteilung freier Ladungstrager zu den
markierten Zeitpunkten in Abb. 3.1.31 zeigt Abb. 3.1.32.
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Abb. 3.1.31 Schaltverhalten einer 1200V EMCON-HE-Diode, gemessen und si-
muliert bei 600V, 25°C, 225A/cm?

Im Durchlassfall wird die Diode mit Ladungstragern tuberschwemmt. In
Abb. 3.1.32 findet sich die mittels interner IR-Laser-Ablenkung [Deb96]
gemessene Verteilung der freien Ladungstrager fir die Diode im leitenden
Zustand (rautenférmige Punkte). Die vom Bauelement-Simulator gezeigte
Verteilung der freien Locher (Kurve A in Abb. 3.1.32 fur Zeitpunkt A in
Abb. 3.1.31) stimmt gut mit der gemessenen Verteilung Uberein. Die Lo-
cherdichte représentiert die Ladungstrégerdichte, es gilt n =~ p fiir die Be-
reiche hoher Uberschwemmung unterhalb der Kurven A B, C usw. Bei der
Ausgangsverteilung ist in diesem Fall a, ~ ¥ a,, dies wird erreicht durch
eine starke Emitterrekombination an der Anode.

Bei Kommutierung und Umkehr der Spannung tber der Diode (C, D, E
in Abb. 3.1.31) fliellt zur nun negativ gepolten Anode (links) der Locher-
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strom und zur positiv gepolten Kathode der Elektronenstrom. Der Abbau
der gespeicherten Ladung erfolgt wie in Abb. 3.1.32 fur die Zeitpunkte B,
C, D, E dargestellt. Zum Zeitpunkt C hat die Diode den maximalen Rlck-
strom erreicht. Danach kann durch Ausrdumen des noch vorhandenen La-
dungstrégerbergs noch Strom flieRen, so dass ein Soft-Recovery-Verhalten
gewahrleistet ist.
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Abb. 3.1.32 Interne Vorgange in einer EMCON-Diode bei Kommutierung. Ge-
messene Ladungstragerverteilung im Durchlasszustand (Rauten), simulierte Lo-
cherverteilung im Durchlasszustand (A), Abbau der Locherverteilung bei Kom-
mutierung (B, C, ...)

Die CAL-Diode

Bei den bisher behandelten schnellen Dioden wird zur Einstellung der
Tragerlebensdauer zumeist eine Platin-Diffusion angewandt, wobei das
vertikale Profil der Rekombinationszentren kaum zu beeinflussen ist. Der
Vorteil eines Profils von Rekombinationszentren, erzeugt durch Implanta-
tion leichter lonen, wurde schon friihzeitig erkannt [Sil85]. Doch zunéchst
war diese Technologie, die Teilchenbeschleuniger der Energie im Bereich
10MeV erfordert, nur fiur Forschungszwecke verfiigbar. Ab Anfang der
90er Jahre dnderte sich die Situation. Das Interesse der Grundlagenfor-
scher war in den GeV-Bereich gewandert und mittlere Teilchenbeschleu-
niger konnten Kapazitaten verfiigbar machen.

Die erste Diode, die mit dieser Technologie Serienreife erlangte, war
1994 die auf 1200V ausgelegte ,,Controlled Axial Lifetime* (CAL) Diode
[Lut94]. Inzwischen wird von mehreren Herstellern dieses Konzept ange-
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wandt; bis hinauf zu Spannungen von 9kV wurden Bauelemente verwirk-
licht.
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Abb. 3.1.33 Profil der Rekombinationszentren in der CAL-Diode (schematisch)

Abbildung 3.1.33 zeigt schematisch das Profil der Rekombinationszentren
in der CAL-Diode. Der Rekombinationszentren-Peak wird mit Implantati-
on von He™*-lonen erzeugt. Seine Eindringtiefe ist zu steuern tber die E-
nergie der Helium-Implantation, seine Hohe uber die Dosis. In Kombinati-
on mit dieser Implantation erfolgt die Einstellung der Basis-Rekom-
binationszentrendichte vorzugsweise mit Elektronenbestrahlung. Damit
stehen drei Freiheitsgrade zur Einstellung des Reverse-Recovery-
Verhaltens zur Verfligung.

Am gunstigsten ist es, den Rekombinationszentren-Peak nahe an den
pn-Ubergang zu legen. Es kommt vor allem auf eine niedrige Riickstrom-
spitze an, dazu muss der pn-Ubergang moglichst friinzeitig frei werden.
Die Relation zwischen Rickstromspitze und Durchlass-Spannung wird um
so besser, je naher die Anordnung des Rekombina-tionszentren-Peaks am
pn-Ubergang ist. Bei der CAL-Diode wird wie in Abb. 3.1.33 der Peak
strahlungsinduzierter Rekombinationszentren in die p-Zone dicht an den
pn-Ubergang gelegt: Damit ist der GroRteil der als Generationszentren
wirkenden Multivakanzen auflerhalb der Raumladungszone und die An-
ordnung flhrt zu niedrigeren Sperrstrémen.

Mit dieser Anordnung des Rekombinationszentren-Peaks erhalt man im
Durchlassfall eine invertierte Ladungstragerverteilung. Die in Abb. 3.1.23
gezeigte Ladungstragerverteilung im Durchlassfall ist mit einem Rekom-
binationszentrenprofil entsprechend Abb. 3.1.33 gerechnet.
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Das Reverse-Recovery-Verhalten der CAL-Diode wurde bereits in Abb.
3.1.19b gezeigt. Durch die Hohe des Rekombinationszentren-Peaks — Ein-
zustellen tber die Dosis der He™*-Implantation — kann die Riickstromspitze
reduziert werden und der LOwenanteil der Speicherladung tritt im
Tailstrom auf. Der Tailstrom selbst l&sst sich durch die Basis-
Rekombinationszentrendichte steuern. lThre Erhéhung verkdirzt die Zeit des
Tailstroms, aber zu Lasten der Durchlass-Spannung der Diode. Mit den
beiden Parametern Grundlebensdauer und Dosis der He™ -Implantation
lasst sich das Recovery-Verhalten Uber weite Bereiche steuern. Es kann er-
reicht werden, dass die Diode unter allen relevanten Bedingungen, insbe-
sondere auch bei kleinen Stromen, ein Soft-Recovery-Verhalten aufweist.

Die Hybrid-Diode

Mit den genannten Konzepten fiir moderne schnelle Dioden wurde schon
eine weitgehende Optimierung erreicht. So unterscheiden sich in der
Spannungsklasse 1200V die CAL-Diode und die EMCON-HE-Diode in
der Relation zwischen Durchlass-Spannung und Speicherladung nur noch
unwesentlich [Lut00]. Es gibt Anzeichen, dass man sich langsam der
Grenze der mdglichen Optimierung einer schnellen Diode auf Basis von Si
anndhert. Man kann aber diese fur ein einzelnes Bauelement gegebene
Grenze durch Malnahmen der Parallel- und Serienschaltung in gewissem
Rahmen noch weiter hinausschieben.

Die Hybrid-Diode [Lut02] ist in Abb. 3.1.34a dargestellt. Sie besteht aus
der Parallelschaltung einer snappigen Diode einerseits, deren niedrig do-
tierte Mittelzone so diinn wie mdglich gemacht ist — auch als ,,Punch-
Through™ (PT)-Diode bezeichnet — und andererseits einer Soft-Recovery-
Diode. Man erhélt bei richtiger Abstimmung damit in der Parallelschaltung
die niedrige Durchlass-Spannung einer PT-Diode bei gleichzeitigem Soft-
Recovery-Verhalten.

Die Funktionsweise zeigt Abb. 3.1.34b. Die snappige Diode Dg tragt
den groReren Teil des Durchlass-Stroms. Die Diode Ds tragt den kleineren
Teil. Der Strom Ips durch die Diode Dg erreicht als erster den Nulldurch-
gang und zum Zeitpunkt t; seinen Rickstromwendepunkt. Die Diode Dg
ist zu dem Zeitpunkt noch von Vorwaértsstrom durchflossen. Bei t; wird der
pn-Ubergang der Diode Ds frei. Die Diode De wird nun mit erhhter Steil-
heit kommutiert. Der Gesamtstrom ist noch durch die duRere Schaltung
eingeprégt.

Zum Zeitpunkt t, wird der pn-Ubergang von Dg frei. Zwischen t, und t;
erfolgt in De der schroffe, snappige Riickstromabriss. Mit derselben Steil-
heit steigt der Rickstrom in der Diode Ds, die noch nicht von Ladungstra-
gern frei ist, wieder an. Der Gesamtstrom zeigt keinen Riickstromabriss.
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Es wird demzufolge auch keine hohe Spannungsspitze induziert. Zwischen
tz und t, werden die Ladungstréger in der Diode Ds abgebaut. Das Verhal-
ten der kombinierten Anordnung ist soft.
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Abb. 3.1.34 Hybrid-Diode. a) Aufbau. b) Stromverlauf in den beiden Teildioden
wéhrend der Kommutierung.

Fur die effektive Funktion der Hybrid-Diode muss die Diode Ds auch nach
dem Rickstromabriss von Dg noch ausreichend Ladung bereitstellen. Dazu
muss die softe Teildiode Ds zwischen 10% und 25% des Durchlass-Stroms
ubernehmen. Die Durchlass-Spannung ist daher aufeinander abzustimmen.
In der Realisierung wird als Diode Dg eine sehr schnelle Epitaxialdiode
mit diinner Mittelzone verwendet. Die Durchlass-Spannung liegt bei 1,1V.
Parallel dazu wird als Diode Dg eine CAL-Diode von etwa 1/6 der Flache
geschaltet. Diese verflgt Uber etwa die doppelte Weite der Mittelzone, a-
ber ihre Durchlass-Spannung wird durch eine niedrige Basis-
Rekombinationszentrendichte bei gleicher Stromdichte in denselben Be-
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reich wie die der Epitaxialdiode eingestellt. Ds weist einen sehr hohen
Tailstrom auf, ist aber damit in der Lage, den Rlckstromabriss der Epita-
xialdioden der 6-fachen Flache sicher aufzufangen.

Die Hybrid-Diode hat sich bewahrt in der Steuerung von Gabelstaplern
und anderen Elektrofahrzeugen. Hier ist die Zwischenkreisspannung ty-
pisch im Bereich von 80V. Die Gleichstromsteller werden mit MOSFETs
realisiert. Um niedrige Verluste zu erhalten, soll der MOSFET auf mdg-
lichst niedrige Spannung - 160V bis 200V - ausgelegt werden. Fur die in-
duzierte Spannungsspitze nach Gleichung (3.1.57) stehen also nur ca. 80V
zur Verfligung. Der gesteuerte Strom ist dabei relativ hoch, im Bereich
zwischen 200A und 700A. Hohe Strome fiihren zu entsprechender GréRe
der Module und eine betrachtliche parasitére Induktivitét L, 1&sst sich nur
schwer vermeiden. Darum ist di,/dt, die Steilheit der nach der Rickstrom-
spitze abfallenden Flanke, niedrig zu halten, damit das Produkt

di,
P dt
im Bereich der niedrigen Reserve zur Aufnahme von Spannungsspitzen
bleibt. Unter diesen Anforderungen bewéhrt sich die Hybrid-Diode.

Die Tandem-Diode

Die Tandem-Diode besteht aus einer Serienschaltung von schellen Dioden
im gleichen Geh&use. Ein Beispiel [IXY00] gibt Abb. 3.1.35. Die Konfigu-
ration ist bereits vorgesehen flir eine Anwendung als Hochsetzsteller zur
Power-Factor-Corretion. Das Konzept der Tandem-Diode zielt darauf ab,
Dioden mit moglichst geringer Speicherladung fir Anwendung bei sehr
hohen Schaltfrequenzen bereit zu stellen.

3

L —
=
=5
—
2 —

Abb. 3.1.35 Konfiguration aus einer Tandem-Diode und einem MOSFET, vorge-
sehen fiir eine Anwendung als Hochsetzsteller
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In Gleichung (3.1.36) wurde ein Zusammenhang zwischen Speicherladung
und Basisweite der Diode hergestellt. Die Basisweite ist aber durch die
Sperrspannung bestimmt. Legt man nun die Basisweite so niedrig wie
moglich aus und setzt eine Abschétzung fir den realistischen Fall (3.1.15)

7 I
Wy = 7 -Ugpe Mit y=2,3-10"%cmV ©

in Gleichung (3.1.36) ein, so erhélt man

2 7

Z L
Q. =1 ‘Ugps 3.1.105
FF Udrift(:un +/Up) o0 ( )

Dies ist zwar nur als N&herung zu betrachten, wie die Diskussion von
Gleichung (3.1.36) zeigt. Aber man kann schlussfolgern, dass bei Verwen-
dung von 2 Dioden, also Halbierung von Ugp, nur etwa 20% der Speicher-
ladung zu erwarten ist. Allerdings nimmt man die doppelte Schleusen-
spannung in Kauf.

Der im Mittelgebiet auftretende Spannungsabfall fiir n Dioden in Serie
kann ausgedriickt werden mit

U,
U gritc :T_Uj (3.1.106)

Einsetzen in (3.1.105) ergibt fur n Dioden in Reihe mit einer Gesamtsperr-
spannung von Ugp eine Speicherladung

)
Qe =1 - 2z _\n (3.1.107)

(ﬂn"'”p) (UF_U_)

n J

Die Relation zwischen gespeicherte Ladung zur Durchlass-Spannung fur
eine einzelne und fir eine Tandem-Diode ist in Abb. 3.1.36 dargestellt.
Erst ab einer Durchlass-Spannung groéRer ca. 1,9V kann man mit einer
Tandem-Diode eine ginstigere Relation zwischen Ur und gespeicherter
Ladung erwarten. Die vorgesehene Anwendung — Dioden spezifiziert fur
eine Spannung von 600V mit relativ niedriger Stromtragfahigkeit, aber ge-
eignet fur sehr hohe Schaltfrequenzen — verlangt vor allem sehr niedrige
Schaltverluste. Erlaubt man eine Durchlass-Spannung von 3V, so kann die
Tandem-Diode eine wesentlich niedrigere Speicherladung erreichen. Die
Durchlassverluste teilen sich auf zwei Bauelemente auf, was flr das ther-
mische Verhalten gunstig ist.
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Bei der gewdhlten PT-Dimensionierung der Teildioden ist kein Soft-
Recovery-Verhalten zu erwarten. Allerdings werden in der skizzierten
Anwendung die Schaltungen sehr kompakt aufgebaut. Es kdnnen niedrige
parasitare Induktivitten erreicht werden. In Verbindung mit niedrigen
Stromen kénnen Abstriche beim Soft-Recovery-Verhalten gemacht wer-
den zugunsten der Minimierung der Schaltverluste. Auch auf ein RC-
Netzwerk zur Symmetrierung der Spannungsaufteilung kann bei modernen
Bauelementen in diesem Spannungsbereich verzichtet werden. In Anwen-
dungen bei sehr hohen Schaltfrequenzen steht die Tandem-Diode in Wett-
bewerb zu Schottky-Dioden aus GaAs und SiC.

1000,00

i - - - -Single n=1
k —— Tandem n=2

100,00 f--------d--------X

Qr [nC)

10,00

Ur [V]

Abb. 3.1.36 Relation gespeicherte Ladung zur Durchlass-Spannung fiir einzelne
Diode und eine Tandem-Diode

MOS-gesteuerte Dioden

Die Idee der MOS-gesteuerten Diode (MOS Controlled Diode, MCD) ist
ein moglicher weiterer Schritt zur Optimierung von schnellen Dioden. Die
MCD weist in ihrer Grundform die gleiche Struktur wie ein MOSFET auf
und besitzt wie dieser einen Steueranschluss. Jeder MOSFET enthélt struk-
turbedingt in Ruckwartsrichtung (3. Quadrant der Kennlinie) eine Diode,
die durch den Anschluss der p-Wanne an die Source-Metallisierung ent-
steht. Parallel zu dieser Diode liegt der MOS-Kanal. Die Grundstruktur ist
Abbildung 3.1.37 dargestellt [Hua94], das Ersatzschaltbild ist in derselben
Abbildung rechts dargestellt.
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Die Wirkungsweise soll anhand der Grundstruktur behandelt werden. In
Abb. 3.1.37 rechts ist zu erkennen, dass durch Offnen des Kanals des
MOSFETSs mit einer positiven Gate-Spannung ein Strompfad parallel zum
pn-Ubergang der Diode geschaffen wird. Bei einer Durchlassspannung
kleiner als die Schleusenspannung von ca 0,7V (Raumtemperatur) fliel3t
der gesamte Strom durch den Kanal und es liegt ein unipolares Bauelement
vor. Bei Kommutierung dieser unipolaren Diode entfallt die Speicherla-
dung der injizierten Ladungstrager. Diese Betriebsweise des MOSFET
wurde als synchroner Gleichrichter [Bal87] bezeichnet. Ab einem Span-
nungsabfall groRer als die Schleusenspannung werden vom pn-Ubergang
Ladungstréger injiziert; diese Betriebsweise wird beim synchronen Gleich-
richter jedoch vermieden [Bal87].

DMOS-MCR

—\— "

Rch
- anode K
R2 Ap3

Abb. 3.1.37 Grundstruktur der MOS Controlled Diode (MCD) sowie Schaltbild.
Aus [Hua94]

anode
ne
P

Die MCD unterscheidet sich vom synchronen Gleichrichter jedoch in der
Betriebsweise. Im Durchlasszustand ist der Kanal geschlossen, die MCD
arbeitet als pin-Diode. Einige Zeit vor Kommutierung wird der Kanal ge-
offnet. Durch das AbflieRen der Elektronen iber den Kanal wird die Injek-
tion von Lochern durch den Anoden-Emitter unterbindet, das Elektronen-
Loch-Plasma wird auf der Anodenseite stark abgesenkt. Wenngleich es
nicht gelingt, die Speicherladung vollstandig zu eliminieren, so kann doch
eine drastische Reduzierung der Speicherladung erreicht werden.

Bereits bei bestimmten konventionellen MOSFETs kann dieser Effekt
gezeigt werden. So ist in Abb. 3.1.38 die Kennlinie des 1000V MOSFETs
IXFX21N100Q des Herstellers IXYS im 3. Quadranten dargestellt. Flr ge-
schlossenen Kanal (Ug=0V) erkennt man die bekannte Diodenkennlinie
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mit einer Schleusenspannung bei ca. 0,7V. Bei Offnen des Kanals (Ug =
5V bzw. 10V) findet sich fir den Bereich der Flussspannung < 0,7V zu-
néchst die erwartete Widerstandskennlinie, wobei der Widerstand mit stei-
gender Gatespannung fallt. Hier liegt der Betriebsweise des synchronen
Gleichrichters vor. Im Bereich grofier ~0,7V liegt bei gedffnetem Kanal,
wie vor allem bei Ug = 10V zu erkennen, eine gegenlber dem ungedffne-
ten Kanal (Us=0V) deutlich erhéhte Durchlass-Spannung vor. Im MCD-
Betrieb wird die Diode in diesen Zustand versetzt.

20

10V

10

FluRstrom [ [A]

0 0,2 0,4 0,6 0,8 1 1,2 1,4 1,6
FluBspannung Y [V]

Abb. 3.1.38 Kennlinie des 1000V MOSFETs IXFX21N100Q im 3. Quadranten

Die Wirkungsweise des MOSFET im 3.Quadranten als MCD kann durch
den in Gleichung (2.2.57) beschriebenen Emitterwirkungsgrad y erklart
werden:

y=1—JT” (3.1.108)
Der Strom j, entspricht in Bezug auf den Emitter dem Minoritatstrager-
strom. Wird j, durch Offnen des Strompfad iiber den Kanal kurz vor der
Kommutierung erhoht, so verringert sich y. Damit wird die Verteilung
freier Ladungstrager auf der Anodenseite abgesenkt. Eine kleinere Kon-
zentration freier Ladungstrager auf der Anodenseite hat zur Folge, dass die
Ladungstrégerverteilung invertiert wird mit dem Ergebnis eines Soft-
Recovery-Verhaltens.

Durch die Schaffung eines zusatzlichen Strompfads in der MCD wird
zwar ein Elektronenstrom flieRen, aber dieser hat die Absenkung der Kon-
zentration freier Ladungstrager in der Basis zur Folge. Dieser Effekt Gber-
wiegt im Beispiel in Abb. 3.1.38 und damit kommt es zu einer Erh6éhung
der Durchlass-Spannung bei erhohtem Elektronenstrom durch den Kanal.
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Es wird spater in den Abschnitten zum IGBT noch gezeigt werden, dass
man diesen Effekt auch in umgekehrter Weise nutzen kann. Reduziert man
dort einen Minoritatstragerstrom tber den Kanal, so kann man die Durch-
lass-Spannung auch senken. Auf der Steuerung der Ladungstrégervertei-
lung mittels des Minoritétstragerstroms im Emitter beruht die Optimierung
moderner Leistungsbauelemente. Bei der Behandlung des IGBT werden
wir darauf wieder zuriickkommen. Abb. 3.1.38 ist ein schoner Beweis,
dass diese Malinahme wirkt.

Fur die Wirkungsweise als MCD ist zu beachten, dass die Summe aus
dem Spannungsabfall Gber dem Kanal sowie tber die in Abb. 3.1.37 links
eingezeichneten Widerstande Rj; bis R;j; kleiner sein muss als die Schleu-
senspannung des pn-Ubergangs, damit der Strom durch den Kanal flieRt,.
Dies ist der Fall bis zum kritischen Strom I, fiir den bei Raumtemperatur
naherungsweise gilt

~ 0,7V
" Rey +Ry+Rj, + Ry

l (3.1.109)

Der kritische Strom I, soll bei der MCD mdoglichst groR sein. Ein Beispiel
fur eine darauf optimierte Struktur ist in Abb. 3.1.39 dargestellt [Hua94].
Durch die Verwendung einer Trench-MOSFET Struktur entfallen die Wi-
derstdnde Rj; und Rj,. Weiterhin kann das n-Gebiet unmittelbar unter der
p-Zone hoher dotiert werden. Dazu wird ein n-Gebiet eingebracht, das in
Abb. 3.1.39 als n-buffer bezeichnet wird. Damit wird der Widerstand Rjs
verkleinert.

A
gate F anode
;: Rch

cathode

Abb. 3.1.39 Trench-MCD Zelle, die an der Anodenseite eine zusatzliche Buffer-
schicht vorsieht. Aus [Hua94]
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Allerdings wird ein n-Buffer an dieser Stelle die Sperrfahigkeit reduzieren,
was die hier erlaubte Buffer-Dotierung begrenzt.

Die Trench-MCD muss vom Zustand einer voll gefluteten Basis, bei
dem keine Spannung am Gate anliegt, zum Zustand des abgesenkten Plas-
mas durch Einprdgen einer Spannung am Gate gebracht werden. Dazu
muss die gespeicherte Ladung abgebaut werden. Erfolgt dieser Vorgang
durch Rekombination, so ist von einigen 10us auszugehen, was in der Pra-
xis zu lange dauert. Ein n-Buffer erschwert zusétzlich die Mdglichkeit fiir
den Abfluss der Locher. Daher wird auf der Kathodenseite eine zusatzliche
p-Zone angebracht, welche den Abfluss von Ldchern zur negativ gepolten
Kathode erleichtert.

Mit diesen Malinahmen ldsst sich die Speicherladung vor der Kommu-
tierung drastisch reduzieren, in Bauelementsimulationen wurde eine Redu-
zierung um den Faktor 20 bis 40 gezeigt [Hua94]. Allerdings lasst sich die
Speicherladung nicht ganz auf Null herunterfahren.

Der grundsatzliche Nachteil aller bisher gezeigten Varianten ist, dass
vor Anlegen einer Sperrspannung der Kanal wieder geschlossen werden
muss. Abb. 3.1.40 zeigt eine MCD als Ersatz fiir die Diode in einem
IGBT-Kommutierungskreis. Der Strom flieBt im Freilaufkreis, bevor durch
Wiedereinschalten des IGBT die Diode vom leitenden in den sperrenden
Zustand kommutiert wird. Ist zum Zeitpunkt des Anlegens der Spannung
an die Diode der Kanal getffnet, so flielst der Strom nicht Uber die Last,
sondern Uber den Kanal, es tritt ein Briickenkurzschluss auf. Daher muss
der Kanal rechtzeitig wieder geschlossen werden, dieser Zeitpunkt muss
auf etwa 100ns genau getroffen werden. Dies ist mit einer Ansteuerschal-
tung nur schwer sicherzustellen. Vor allem dieser Nachteil, dass bei Anle-
gung einer Steuerspannung keine Sperrfahigkeit gewahrleistet ist, verhin-
dert bisher den Einsatz von MCD und Trench-MCD.

K

Abb. 3.1.40 MCD in einem Kommutierungszweig mit IGBT als Schalter
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Ein Beispiel einer abgewandelten Loésung, die diesen grundsétzlichen
Nachteil nicht aufweist ist die Emitter Controlled Diode (ECD), die in
Abb. 3.1.41 dargestellt ist [Dru01]. Hier schlieRt sich an die p*-Zone eine
durchgehende niedrig dotierte p-Zone an. In die p*-Zone ist eine hochdo-
tierte n"-Zone eingebracht, der Pfad zur niedrig dotierten p-Zone wird
durch einen MOS-Kanal gesteuert. Der Kanal kann durch eine sehr flache
n*-Schicht tber der niedrig dotierten p-Zone noch verlangert werden. Die
Geometrie und die Dotierungen der einzelnen Bereiche wird so ausgelegt,
dass bei durch eine positive Steuerspannung getffnetem Kanal der Strom
den Weg Uber die niedrig dotierte p-Zone nimmt. Dazu muss die Summe
aus Spannungsabféllen l1&angst dieses Weges — der Schleusenspannung am
pn’-Ubergang, dem Spannungsabfall im Kanal und weitere ohm’sche An-
teile im Pfad — kleiner sein als die Schleusenspannung am p*n™-Ubergang.

: Anode Gate

Silizium

Kathode

Abb. 3.1.41 Emitter Controlled Diode (ECD). Aus [Dru03]

Ohne positive Spannung am Gate liegt eine p'n'n*-Struktur vor, in der eine
Ladungstragerverteilung mit stark zum pn-Ubergang ansteigender Kon-
zentration auftritt, ahnlich Abb. 3.1.6. Im Fall des durch eine positive
Spannung am Gate gedffneten Kanals liegt eine invertierte Ladungstrager-
verteilung ahnlich Abb. 3.1.31 oder Abb. 3.1.29 rechts vor. Abgeschaltet
wird nur aus dem Zustand mit ge¢ffnetem Kanal, flir diesen Zustand ist ein
Abschalten mit Soft-Recovery-Verhalten zu erwarten. In Abb. 3.1.42 ist
diese interne Verteilung der freien Ladungstréger fiir diese beiden Zustén-
de nochmals gegenibergestellt. Und dabei ist der besondere Fortschritt der
ECD, dass auch bei gedffnetem Kanal eine sperrfahige Struktur vorliegt.
Die ECD ist ausfuhrlich in [Dru01] sowie in [Dru03] beschrieben. Sie
wurde bisher noch nicht in der Praxis verwirklicht. Es ist aber mdéglich,
dass flr kunftige Optimierung von Dioden im Spannungsbereich >3kV
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diese oder &hnliche Ideen als Grundlage verwendet werden. Der erforderli-
che Aufwand scheint auf den ersten Blick hoch. Es ist aber zu bedenken,
dass heute bei IGBTs in diesem Spannungsbereich die mdglichen Schalt-
frequenzen insbesondere durch das Rickstromverhalten der Dioden be-
grenzt werden. Ein Fortschritt bei Dioden ergibt Systemvorteile, die den
zusétzlichen Aufwand rechtfertigen kénnen.
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Abb. 3.1.42 Ladungstrégerverteilung wahrend des Reverse-Recovery-Vorgangs
bei einer ESD. a) Ug=0, geschlossener Kanal b) durch eine positive Gatespannung
gedffneter Kanal. Entnommen aus [Dru01]

Ausblick

Fur das Soft-Recovery-Verhalten von schnellen Dioden konnten im Span-
nungsbereich kleiner 2000V recht gute Losungen gefunden werden, und es
gibt Anzeichen, dass man sich in diesem Bereich bereits auf die Grenzen
des in Silizium Mdoglichen zu bewegt. Noch nicht ausgeschopft ist aber das
Potenzial hybrider Optimierungen.

Fur den Spannungsbereich 3000V aufwérts ist auch heute noch Be-
trachtliches zu tun, um auch fur Anwendungen sehr hoher Leistungen Dio-
den mit zufrieden stellendem Schaltverhalten zu entwickeln. Diese An-
wendungen verbinden Schaltflanken, die gegenuber den fruher
verwendeten Thyristoren und GTOs wesentlich héher sind, mit betrachtli-
chen Induktivitaten im Kommutierungskreis. Auf diese Anforderungen
sind Bauelemente noch zu optimieren, um auch unter diesen Bedingungen
Spannungsspitzen und Oszillationen zu vermeiden. Hier spielt ferner die
dynamische Robustheit eine wichtige Rolle, auf den in einem spéateren Ab-
schnitt dieses Buchs (Kapitel 5.4) noch eingegangen wird.
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Fur Anwendungen mit hohen Schaltfrequenzen sind Schottky-Dioden die
bessere Wahl, und Schottky-Dioden aus GaAs werden fur den Bereich bis
600V optimiert werden konnen. Schottky-Dioden aus SiC haben sich im
Bereich 600V und 1200V etabliert, sie kdnnen auch flr hthere Spannun-
gen zur Verfiigung gestellt werden. Ob sie fiir den Anwendungsbereich der
Motorsteuerungen breit eingesetzt werden, wird vor allem auch davon ab-
héngen, dass sie kommerziell zu groReren Bauformen weiterentwickelt
werden und hoéhere Strome tragen kénnen. Auch fur pin-Dioden aus SiC
zeigt die Forschung ermutigende Ergebnisse, insbesondere sind hier Sperr-
spannungen weit tber 10kV mit einer Einzeldiode maéglich. Aber auch hier
verlangt die Anwendung zumeist groRe Stréme. Es ist abzusehen, dass Di-
oden aus Silizium noch auf langere Sicht den Markt dominieren und noch
weitere Arbeit zur Optimierung notwendig ist. SiC und Silizium werden
im Einsatzgebiet schnelle Dioden voraussichtlich noch eine geraume Zeit
parallel existieren.

3.2 Schottky-Dioden

Schottky-Dioden sind unipolare Bauelemente: Fir den Stromtransport

steht nur eine Sorte von Ladungstrégern zur Verfiigung. Legt man sie auf

hohere Spannungen aus, nimmt daher der Widerstand der Mittelzone stark
zu, wie im Folgenden gezeigt wird. Aber Schottky-Dioden haben wieder
eine hohe Bedeutung erlangt:

o Schottky-Dioden aus Si im Spannungsbereich bis etwa 100V als Frei-
laufdioden fir MOSFETS. Ihre Vorziige sind dabei die niedrige Schleu-
senspannung sowie die nicht vorhandene Speicherladung. Beim Um-
schalten vom leitenden zum sperrenden Zustand ist bei Schottky-Dioden
nur die kapazitive Umlandung der Sperrschicht zu beriicksichtigen. Das
macht sie flr sehr hohe Schaltfrequenzen einsetzbar.

o Schottky-Dioden aus Halbleitermaterialien mit héherem Bandabstand.
Damit sind sehr viel hohere Sperrspannungen moglich. Der héhere
Bandabstand fiihrt bei einem Bauelement mit pn-Ubergang zu einer ho-
hen Schleusenspannung (siehe Abb. 2.2.8). Bei einem Schottky-
Ubergang tritt eine im Vergleich zum pn-Ubergang sehr viel niedrigere
Schleusenspannung auf.
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Zur Physik des Metall-Halbleiter-Ubergangs

Vacuum level

S

Abb. 3.2.1 Metall-Halbleiter-Ubergang, n-Halbleiter. a) Schottky-Ubergang
b) Ohm’scher Ubergang.

Abbildung 3.2.1 zeigt die Bandstruktur. Es seien zunédchst Metall und
Halbleiter betrachtet. Es sei:

®,, : Austrittsarbeit des Metalls

Die Energie, die einem Elektron zugefuhrt werden muf3, um den Festkor-
per zu verlassen (Differenz zwischen Fermi-Niveau, das im Metall im Lei-
tungsband liegt, und Vakuum-Niveau). Im Halbleiter sei entsprechend:

®, : Austrittsarbeit des Halbleiters

Das Fermi-Niveau eines Halbleiters liegt, wenn man vom sehr hoch dotier-
ten Halbleiter absieht, zwischen Valenz- und Leitungsband. Es wird daher
zusatzlich definiert

x :Elektronen — Affinitat Halbleiter

Energie, die notwendig ist, um ein an der Unterkante des Leitungsbands
befindliches Elektrons aus dem Halbleiter zu entfernen (vom Leitungsband
zum Vakuum-Niveau)

Werden nun Halbleiter und Metall in Kontakt gebracht, und es sei @y, >
ds (Abb. 3.2.1a), so verlassen Elektronen den Halbleiter, bis wieder die
Bedingung des thermodynamischen Gleichgewichts erfullt ist. Im Halblei-
ter wird sich eine an Elektronen verarmte Schicht bilden, d. h. eine Raum-
ladung.

Auf der Seite des Metalls lasst sich die Barrierenhthe angeben:

eUgy =Dy — % (3.2.1)
auf der Seite des Halbleiters entsprechend
eUy =@y - (Z +(We —We)) (3.2.2)
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wobei Uk die Kontaktspannung ist. Im Halbleiter verbleibt eine verarmte
Zone, in der eine Raumladung an positiven Donatorrimpfen gebildet wird.
Der Ubergang hat gleichrichtende Eigenschaften: Eine negative Spannung
am Metall gegeniiber dem Halbleiter verbreitert die Raumladung, der Me-
tall-Halbleiter-Ubergang ist in Sperrrichtung gepolt. Eine positive Span-
nung am Metall gegentiber dem Halbleiter verringert die Raumladungszo-
ne und setzt Uk herab: der Metall-Halbleiter-Ubergang ist in
Durchlasspolung.

Im Fall in Abb. 3.2.1b bildet sich an der Oberflache keine Verarmungs-
zone, sondern eine Anreicherungszone an Elektronen, die Barriere wird
abgesenkt. Bei @y =y +(Wc-WE) sollte die Barriere verschwinden und fur
genugend kleines @y sollte ein freier Fluss von Elektronen durch die O-
berflache mdglich sein. In der Praxis aber bilden sich durch die Unterbre-
chung des Kristallgitters eine Vielzahl von Oberflachenzustdnden. Zur
Bildung guter Ohm’scher Kontakte ist im Allgemeinen ein hochdotierter
Halbleiter der Dotierung > 10"%cm™ notwendig. In diesem Fall werden
Barrieren so klein, dass sie durchtunnelt werden kdnnen.

Kennliniengleichung des Schottky-Ubergangs

Die gleichrichtenden Eigenschaften des Schottky-Ubergangs lassen sich
analog zur Strom-Spannungs-Kennlinie des pn-Ubergangs (2.2.18) durch
eine Diodengleichung beschreiben

qu
i=1is -(e kT _1J (3.2.3)
mit
_9-Ugy
js = A .T2.e KT (3.2.4)

Der Sattigungssperrstrom js unterscheidet sich dabei von dem des pn-
Ubergangs. A* ist die Richardson-Konstante.

Tabelle 5. Richardson-Konstante A* fir verschiedene Halbleiter-
Materialien

Si 120 A/lem?K?  [Sze81]

GaAs 8 Alcm2K2  [Sze81]

SiC 400 Alcm2K2  [Tre01]
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Gleichung (3.2.4) ist aber nur in erster Naherung und fir den Bereich Klei-
ner Spannungen und Stréme gultig. So muss als einer der Korrekturterme
die Bildkraft A® eingeflihrt werden. Sie entspricht der herabgesetzten Aus-
trittsarbeit an einer Metalloberflache unter der Bedingung eines angren-
zenden hohen elektrischen Feldes [Pau76]. Damit wird (3.2.3) zu

9 (Ugy —AD)

js — A* -TZ .e KT (325)
mit
q-E
4-r-¢

AD =

(3.2.6)

Die Bildkraft A® ist spannungsabhéngig, sie ist wesentliche Ursache der
,weichen“ Kennlinie bei Schottky-Dioden, die bei héherer Spannung nahe
dem Lawinendurchbruch einen ansteigenden Sperrstrom zeigt. Dies fallt
bei grolRen Barrierenhthen weniger ins Gewicht, ist aber insbesondere bei
Schottky-Dioden niedrigerer Barrierenhdhe deutlich bemerkbar. Ebenso
bewirkt in Durchlassrichtung die Bildkraft durch die Potentialumkehr eine
Anhebung der Barriere und damit eine erhdhte Durchlassspannung, die
sich bei hohen Stromdichten von 200-300 A/cm?2 bemerkbar macht. Ubli-
che Groflien der Bildkraft liegen bei 15-30mV. Auler der Bildkraft sind
noch weitere Einflisse zu berticksichtigen, dazu sei auf [Pau76] verwiesen.

Die genannten Korrekturterme werden teilweise in einer neuen Richard-
son-Konstante A** zusammengefasst, die etwa 10% bis 20% unter A*
liegt. Ebenfalls wird zur besseren Anpassung an experimentell bestimmte
Werte ein Idealitatsfaktor n in Gleichung (3.2.3) eingefiihrt

qu
i=1s '(e”“ —1J (3.2.7)

wobei n zwischen 1 und 2 liegt, fir gute Schottky-Dioden wird ein Wert
von 1,02..1,06 erreicht.

Abbildung 3.2.2 zeigt die nach (3.2.3) berechnete ideale Kennlinie einer
Schottky-Diode in sehr kleinem Strommafstab. Gegenuber der Gleichung
des pn-Ubergangs unterscheidet sie sich durch einen um mehrere GroRen-
ordnungen hdoheren Séttigungssperrstrom js, der in dem Fall bereits
6,2uA/cm? betragt. Der reale Sperrstrom ist, wie bei allen Leistungsbau-
elementen, oft durch Effekte der Technologie und des Randabschlusses
noch wesentlich héher.
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Abb. 3.2.2 Berechnete Kennlinie der Schottkydiode. Beispiel Pd,Si auf Si, Bar-
rierenhdhe 0,73eV, 300K

Fur verschiedene Kontaktmaterialien sind die Potentialbarrieren in der Ta-
belle in Abb. 3.2.3 angegeben. Die damit berechneten Kennlinien sind in
Abb. 3.2.3 in hherem Strommafstab dargestellt.

Man erkennt flr die jeweiligen Kontaktmaterialien eine jeweils unter-
schiedliche Schleusenspannung, fur Cr,Si liegt sie bei nur 0,22V (abgele-
sen bei einer Stromdichte von 10A/cm?). Allerdings hat man bei dieser
Barriere bereits einen Sperrstrom von 2mA/cm? bei Raumtemperatur zu
erwarten, der mit der Temperatur noch ansteigt, siehe Gleichung (3.2.4).
Diese Barriere ist also fir sehr niedrige Spannungen geeignet, z.B. fur
Schaltnetzteile fur kleine Spannungen. Fir eine 100V-Schottky-Diode
wird typischerweise eine Barriere aus PtSi verwendet. Zur Feinabstim-
mung und Optimierung werden auch Mischsilizide verwendet.

Die Kennlinie ist sehr stark temperaturabhdngig (js ~ T?), auch die
Schleusenspannung sinkt mit der Temperatur. In der idealisierten Glei-
chung (3.2.3) ist allerdings der Serienwiderstand vernachlassigt.
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Abb. 3.2.3 Berechnete Kennlinien fur Schottky-Dioden aus Si fur verschiedene
Kontaktmaterialien. Daten von G. Berndes, IXYS, 1997 [Ber97]

Bei der Durchlasskennlinie der Schottky-Diode ist noch der Spannungs-
abfall tiber der niedrig dotierten Mittelzone zu addieren, der im Fall des i-
dealen unipolaren Bauelements ein Ohm’scher Spannungsabfall ist:

Ur=Us + Ry I = Us + Role (328)

Rq einer Schottky-Diode ist aber, da es sich um ein unipolares Bauelement
handelt und die Mittelzone nicht moduliert wird, bei gleicher Dicke der
Mittelzone wesentlich hoher.

Aufbau von Schottky-Dioden

Abbildung 3.2.4 zeigt schematisch den Aufbau einer Schottky-Diode. Fir
Leistungsdioden ist praktisch nur n-Material im Einsatz, aufgrund der ho-
heren Beweglichkeit der Elektronen. Ublicherweise wird epitaktisches Si-
lizium verwendet, das aus einem hochdotierten Substrat und der niedrig
dotierten n” -Schicht besteht. Reale Schottky-Dioden bendtigen fir den
sperrenden pn-Ubergang ebenfalls eine Randstruktur, die in Abb. 3.2.4
nicht dargestellt ist. Zum Einsatz kommen Feldplatten, oder die Diffusion
eines Potentialrings, oder eine JTE-Struktur, oder auch Kombination von
Feldplatten mit Potentialring bzw. JTE-Struktur (siehe Abschnitt Techno-
logie).
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Abb. 3.2.4 Aufbau von Schottky-Dioden (schematisch)

Die niedrig dotierte Zone muss die Sperrspannung aufnehmen. Da es sich
bei der Schottky-Diode um ein unipolares Bauelement handelt, geht ihre
Weite wg linear in den Ohm’schen Spannungsabfall in Durchlassrichtung
ein.

Ohm’scher Spannungsabfall des unipolaren Bauelements

Der Widerstand der Mittelzone berechnet sich bei einem unipolaren Bau-
element nach

_ Wg
q;unNDA

Es gehen nur die Weite der Zone, die Dotierung (die der Zahl der freien
Elektronen entspricht) und die Beweglichkeiten ein.

Zur Aufnahme der Sperrspannung Ugp bedarf die Mittelzone einer Aus-
legung bezuglich der Weite und Dotierung, wie es schon in Kapitel 2.2 be-
handelt wurde. Es soll am Beispiel eines dreiecksformigen Feldverlaufs
gezeigt werden. Fir Silizium ergibt sich die héchstmdgliche Dotierung Np
aus Umstellen von Gleichung (2.2.42) nach Np:

(3.2.9)

Q

1

1
Np=2 3.C" 8.2,

q

Die Weite wg sei gerade so grol3 gewahlt, dass sie wg 7 entspricht. Durch
Einsetzen von (3.2.10) in (2.2.40) erhélt man

Ugo (3.2.10)

2 1

= = 7
Wy =23 -C' Uy (3.2.11)
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(3.2.10) und (3.2.11) in (3.2.9) eingesetzt ergibt

1 5

R, =2 S Yeo? (32.12)
My & A

Gleichung (3.2.12) gibt uns einen ersten Anhaltspunkt fir den zu erwar-
tenden Widerstand der Mittelzone. Dabei wird ein dreiecksférmiger Feld-
verlauf (NPT-Dimensionierung) zugrunde gelegt. Bei Ubergang zu einer
PT-Dimensionierung, wie bei den Abschnitten zur pin-Diode in Abb. 3.1.3
gezeigt und im Zusammenhang mit den Gleichungen (3.1.2) bis (3.1.9) be-
schrieben, wird sowohl die Dotierung Np abgesenkt als auch die Weite der
Mittelzone wg verkirzt. Beide MalRnahmen wirken in Gleichung (3.2.9)
gegeneinander. Es wird ein Minimum geben, das bei einer schwachen PT-
Dimensionierung liegt [Dah01].

Eine Abschdtzung kann erfolgen, indem die fir schwache PT-
Dimensionierung anwendbare Gleichung (3.1.9) zu einer quadratischen
Gleichung fur wg umgestellt wird

1
1aN, w? _(BqNDTWB +U,, =0 (3.2.13)
2 ¢ C'

Die Losung dieser Gleichung ist

1 1
£ 8aN, & 8qNDj4 aN,
Wg = — | * 2. .U
PN, ( ' ] \/( «C — Ve (3.2..14)

wobei nur das negative VVorzeichen vor der Klammer physikalisch sinnvoll
ist. Zu beachten ist, dass (3.2.14) fir den Ubergang zur NPT-
Dimensionierung als auch fiir zu starke PT-Dimensionierung in Richtung
auf einen rechteckigen Feldverlauf ihre Gultigkeit verliert. Setzt man
(3.2.14) in (3.2.9) ein, so erhdlt man einen Zusammenhang zwischen Rq
und Np, wie er in Abb. 3.2.5 am Beispiel eines auf 240V ausgelegten Bau-
elements dargestellt ist.

Danach ergibt sich der niedrigste Widerstand im Minimum der Kurve
Rq, fiir eine Dotierung zwischen 1,110 cm™ und 1,310 cm™. Die Dicke
liegt im Bereich zwischen 11um und 13um und damit unterhalb der Dicke
eines Bauelements mit NPT-Dimensionierung von 15um. Der Verlauf des
elektrischen Felds wird so deutlich trapezférmig, &hnlich Abb. 3.1.3b. Der
Widerstand Rq, lasst sich fur ein Bauelement der Fldche 1mm?2 zu minimal
0,45 Q angeben, fir den NPT-Fall ergibt sich aus Gleichung (3.2.12) der




170 3 Halbleiterbauelemente

Wert 0,5 Q, der flr den sich aus Gleichung (3.2.10) ergebenden Wert Np =
1,3410" cm™ ebenfalls in Abb. 3.2.5 abgelesen werden kann. Eine Ab-
schatzung fur andere Spannungen fihrt auf eine vergleichbare Relation.
Damit kann Gleichung (3.2.12) genauer gefasst werden zu

W7 20
07 Grenz? 240\:’. -] 18
Sperrfahigkeit
]
E 0,6 ISR 16 —
S | L 5
£ | ' | @
@ 05— : ; 14 %
Pl b
_odoedenr T b
0,3 k— -t = = 1 I I 1 I I I I 10
5,00E+14 1,00E+15 1,50E+15

Np [em™]

Abb. 3.2.5 Errechneter Widerstand Rq, einer 240V Silizium Schottky-Diode in
Abhéngigkeit von der Grunddotierung. Flache Imm2.

1

Loos
_0,9.2C V2 (3.2.15)

R, =
Q,min ,Un'g'A

Abbildung 3.2.6 zeigt die Weite der Mittelzone (flr trapezférmigen Feld-
verlauf) in Abhéngigkeit von der Spannung Ugp und dazu den Widerstand
Rq der Mittelzone eines unipolaren Bauelements nach (3.2.15). Flr die
Beweglichkeit p, wurde die Naherung von Schlangenotto — siehe Anhang
Al - benutzt. Aus Abb. 3.2.6 geht hervor, dass der Widerstand mehr als
quadratisch mit der Spannungsauslegung anwachst, denn es geht nicht nur
die Dicke ein, sondern es muss auch mit zunehmender Spannung die Do-
tierung abgesenkt werden. Damit werden unipolare Bauelemente mit zu-
nehmender Spannung einen berhdhten Widerstand zeigen.

Allerdings werden bei Schottky-Dioden aus Silizium oft weitgehende
Abweichungen von diesem Bahnwiderstand beobachtet. So muss zur Auf-
nahme der Sperrspannung am Rand ein Potentialring angebracht werden,
ahnlich in Abschnitt 2.3 Abb. 2.3.18 gezeigt. Damit liegt ein pn-Ubergang
parallel zum Schottky-Ubergang, und bei Durchlass-Spannungen im Be-
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reich der Diffusionsspannung des pn-Ubergangs beginnt dieser Ladungs-
trager zu injizieren. Damit kann der Bahnwiderstand des Mittelgebiets we-
sentlich niedriger ausfallen als nach Gleichung (2.3.15). Ebenfalls sollte
nach Gleichung (2.3.15) der Bahnwiderstand mit zunehmender Temperatur
aufgrund der sich mit der Temperatur verschlechternden Beweglichkeit der
Elektronen zunehmen,. Dies wird aber oft nicht beobachtet.

Ropm [Ohm x mm?]

T L T e e o L e e v e

0 100 200 300 400 500 600 700
Ugp [V]

Abb. 3.2.6 Weite der Mittelzone und Widerstand der Mittelzone in Abhéangigkeit
von der Spannungsauslegung

Bei Schottky-Dioden aus SiC zeigt der Bahnwiderstand sehr schon den
nach Gleichung (3.2.15) zu erwartenden Verlauf, siehe dazu spéater, Abb.
3.2.10.

Beispiel: Eine Schottky-Diode aus Si soll auf 200V ausgelegt werden.
Aufgrund von Toleranzen der Messtechnik (typisch 10%) sowie des Mate-
rials und der Prozesse (weitere 10%) erfolgt die Berechnung fir eine
Spannung Ugp von 240V. Aus Gleichung (3.2.15) ergibt sich Rqo'/A zu 0,45
Ohm'mm2. Bei einer Stromdichte von 1,5A/mm? (eine typische Stromdich-
te bei Nennstrom) ergibt sich ein Spannungsabfall von 0,68V. Als Barriere
kommt PtSi in Frage, was auf eine Schleusenspannung von 0,5V fihrt. Es
musste also eine Durchlassspannung Ur = Us + Ro/Ajj = 1,18V erwartet
werden.

In der Praxis wird < 0,9V gemessen. Dies lasst sich wie oben gesagt
durch einen bipolaren Anteil erkléren.

Im Vergleich dazu kann eine schnelle pin-Epitaxialdiode im Spannungsbe-
reich 200V mit einer so niedrigen Speicherladung hergestellt werden, dass
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sie der kapazitiven Ladung der Schottky-Diode vergleichbar wird. Und
trotz einer Schleusenspannung des pn-Ubergangs im Bereich 0,7 bis 0,8V
erreichen derartige pin-Epitaxialdioden eine Durchlassspannung von <1V
bei der in diesem Beispiel angenommenen Stromdichte.

Legen wir dagegen die Schottky-Diode auf 100V aus, so fiihrt die glei-
che Uberlegung auf Ry A = 0,0820hmmma2. Bleiben wir bei der Platin-
Barriere, so folgt Ur = Us + Ro/Aj = 0,62V, was wir mit einer pin-Diode
nicht mehr erreichen kénnen. Bei kleineren Spannungen werden die Vor-
teile der Schottky-Diode noch héher.

Schottky-Dioden aus SiC

SiC verfugt in der meist verwendeten 4H-Version uber eine Bandlicke
von 3,26eV. Das hat fiir einen pn-Ubergang eine hohe Schleusenspannung
im Bereich von 2,6V bis 2,8V zur Folge. Die damit verbundenen Durch-
lassverluste wéren ein Nachteil. Diesen Nachteil kann man durch Verwen-
dung eines Schottky-Ubergangs umgehen. Bei der Schottky-Diode entsteht
eine niedrigere, durch den Schottky-Ubergang bedingte Schleusenspan-
nung.

20

.1 | Ptaufsi Ti auf SiC
T . e S T T

2 15 -1 05 0 05 1 15 2
U]
Abb. 3.2.7 Schleusenspannung fiir Schottky-Dioden aus Si und aus SiC

Aus Gleichung (3.2.3) erhalt man unter Verwendung der unterschiedlichen
Richardson-Konstanten fiir SiC und Si bei Raumtemperatur die Kennli-
nien, wie sie in Abb. 3.2.7 fur PtSi auf Si mit der Barrierenhdhe Ugy =
0,85eV und Ti auf SiC mit Ugy = 1,27eV verglichen sind. Bei 10A/cm?
findet sich fir diesen idealisierten Fall fur die SiC Schottky-Diode eine
Schleusenspannung von ca. 0,9V, was akzeptabel wird.
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Nun weist SiC gegentiber Si eine um den Faktor 10 hoheren Durchbruch-
Feldstarke auf. Analog zu Si lasst sich die Auslegung der Mittelzone be-
rechnen. Fur den Zusammenhang zwischen Lawinendurchbruch und Do-
tierung ergibt sich fir 4H-SiC aus Gleichung (2.2.49)

-1,355
Np =231-10%° (UVBD) cm™3 (3.2.16)

Siehe dazu auch Abschnitt 2.2. Die Weite der Raumladungszone ergibt
sich wieder aus der Poisson-Gleichung, es lasst sich Gleichung (2.2.28)
verwenden. Fir SiC ist entsprechend die relative Dielektrizitatskonstante
& = 9,66 einzusetzen. Die Weite der Raumladungszone fir Si und SiC in
Abhéngigkeit von der Sperrspannung bei dreiecksférmigem Feldverlauf ist
in Abb. 3.2.8 dargestellt. Es ist zu erkennen, dass in SiC das Bauelement
um den Faktor 10 dinner gemacht werden kann. Dazu kommt eine sehr
viel héhere mdgliche Dotierung Np. Nach Gleichung (3.2.12) lasst sich ein
sehr viel niedrigerer Widerstand Rq, erwarten.
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Abb. 3.2.8 Weite der Raumladungszone fiir Si und SiC

Abbildung 3.2.8 gibt die Weite der Raumladungszone flr die NPT-
Dimensionierung an. Auch bei SiC l&sst sich, analog zu Si, abschétzen,
dass eine schwache PT-Dimensionierung im Hinblick auf den niedrig
mdglichsten Widerstand Rq am giinstigsten ist. Dazu ist jetzt von der Glei-
chung (3.1.16) fir die PT-Dimensionierung auszugehen. Die fur SiC ge-
eigneten Konstanten b und C finden sich in Gleichung (2.2.47).

Fur die Berechnung von R, werden jetzt noch die Beweglichkeiten in
SiC in Abhéngigkeit von der Dotierung bendtigt. Die Beweglichkeiten in
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SiC sind anisotrop, parallel zur c-Achse hoéher als senkrecht zur c-Achse.
Diese Asymmetrie wird heute in der Regel vernachlassigt und es wird das
S0 genannte ,,analytische Modell* verwendet, wie es im Anhang A2 ange-
geben ist. Fir die hier benttigte Beweglichkeit von Elektronen in n-
dotiertem SiC ergibt sich bei 25°C [Scr94]

= 947 cm?
n= 0,61 Vs
Np Vs (3.2.17)
1+ 7. -3
194-10"" cm™

Die Elektronenbeweglichkeit p, ist bei SiC im relevanten Bereich niedri-
ger als bei Si und die Dotierungsabhangigkeit starker ausgepragt. Die Do-
tierungsabhéngigkeit fuhrt dazu, dass in einem PT-dimensionierten Bau-
element mit niedrigerer Grunddotierung eine etwas gulnstigere
Beweglichkeit vorliegt. Dasselbe VVorgehen wie zur Herleitung von Glei-
chung (3.2.15) fuhrt fir SiC auf ein ,,SiC unipolar limit*
1 5
_0gg. 2 C  Uep? (3.2.18)
M, -E-A

R!l,min
Der so ermittelte Widerstand Rqmin ist in Abb. 3.2.9 wiedergegeben. Die
Kurven in Abb. 3.2.9, die in doppelt-logarithmischer Darstellung in etwa
einen linearen Verlauf ergeben, werden auch als ,,Silicon unipolar limit*
und ,,SiC unipolar limit“ bezeichnet. Der spezifische Widerstand ist bei
SiC damit bei gleicher Spannungsauslegung etwa um den Faktor 500 ge-
ringer. Bei gleichem R kann eine um eine Zehnerpotenz hdhere Sperr-
spannung erzielt werden.

Die Kurven flr das ,,unipolar limit* sind in der Literatur etwas unter-
schiedlich, manche Autoren beriicksichtigen nicht die Abh&ngigkeit der
kritischen Feldstarke vom Verlauf des elektrischen Feldes. Die Feldabhén-
gigkeit ist hier durch die Verwendung des jeweiligen Ansatzes fir die lo-
nisationsraten — Gleichung (2.1.51) fur Si und Gleichung (2.2.48) fiir SiC —
beriicksichtigt.

Bei realen Bauelementen sind immer Toleranzen einzubeziehen, so dass
man sich den entsprechenden Limits nur anndhern kann. Bei SiC ist vor al-
lem die noch unzureichende Kristallqualitadt zu beriicksichtigen, aus die-
sem Grund kann die hohe kritische Feldstarke noch nicht voll ausgenutzt
werden. Die Dotierung wird eher niedriger und die Weite der Mittelzone
hoher gewahlt, um bei der spezifizierten Spannung das elektrische Feld auf
Werte unter 1,5MV/cm zu begrenzen.
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Abb. 3.2.9 Unipolarer Widerstand Rqmin flr Si und SiC in Abhéngigkeit von der
Spannungsauslegung

In Abb. 3.2.10 ist die Kennlinie einer 1200V SiC Schottky-Diode darge-
stellt. Der aus der Kennlinie abzulesende Wert des spezifischen Wider-
stands bei Raumtemperatur ist auch in Abb. 3.2.9 Gbernommen. Zu erken-
nen ist, dass das ,,Silizium-Limit*“ um Zehnerpotenzen ubertroffen wird.
Dennoch besteht noch ein betrachtliches Potential zur Optimierung.

Die ersten SiC-Schottky-Dioden wurden von SiCED zur Serienreife
entwickelt und von Infineon auf den Markt gebracht. Sie sind als Se-
reinprodukt erhéltlich auf Sperrspannungen zwischen 300V und 600V spe-
zifiziert. Die bei der Kommutierung auftretende Ladung in Rickwaértsrich-
tung ist kapazitiv bedingt. Sie ist temperaturunabhangig. Die SiC-
Schottky-Dioden sind in Anwendungen, die sehr hohe Schaltfrequenzen
erfordern (Schaltnetzteile, Leistungsfaktorkorrektur), allen Losungen mit
schnellen bipolaren Si-Dioden uberlegen [Zve01]. Der hohere Aufwand
und Preis einer SiC Diode lasst sich durch andere mogliche Vereinfachun-
gen im Schaltkreis wieder kompensieren, so dass SiC Dioden ihren Markt
finden.

Die verwendete Ti-Barriere lie3e sich aber fiir Bauelemente bis zu einer
Sperrspannung von 3000V noch einsetzen. Abb. 3.2.10 aus [Pet01] zeigt
die Kennlinie einer SICED Schottky-Diode fiir 1200V bei einer aktiven
Flache von 10mm? bei 25°C und bei 125°C. Bei 25°C erkennt man die mit
Abb. 3.2.7 Ubereinstimmende Schleusenspannung. Bei héherer Temperatur
nimmt der differentielle Widerstand aufgrund der mit der Temperatur sin-
kenden Beweglichkeiten zu.
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Abb. 3.2.10 Kennlinie einer 1200V SiC-Schottkydiode bei 25°C und bei 125°C .
Die aktive Flache betrdgt 10mm2. Aus [Pet01]

In Sperrrichtung erkennt man den mit der Temperatur zunehmenden Sperr-
strom. Allerdings sollte auch die Sperrspannung zunehmen. Die in Abb.
3.2.9 mit der Temperatur abnehmende Sperrspannung sowie die verrunde-
te Charakteristik der Sperrkennlinie ist vermutlich auf Kristallfehler oder
Oberflachendefekte zuriickzufihren.

Die SiC-Bauelemente stehen heute erst am Anfang ihrer Entwicklung.
Es gibt noch ein betréchtliches Potenzial an Optimierung. Es kdnnten ver-
schiedene Barrieren fur die jeweilige Spannungsanforderung entwickelt
werden, wie das auch bei Si durchgefiihrt wurde. Fir héhere Sperrspan-
nungen gibt es das Konzept der Merged-pin-Schottky (MPS) Diode, bei
der schmale p-Zonen den Durchgriff des Felds zum Schottky-Kontakt ver-
hindern [Sin00]. Die Struktur ist ahnlich der MPS-Diode aus Silizium, sie-
he Abb. 3.1.28. Weiterhin sind auf Basis von SiC schaltende Bauelemente
mit drastisch reduzierter Durchlassspannung mdglich. Insbesondere ist es
aufgrund der Halbleitereigenschaften moglich, Bauelemente flir Sperr-
schicht-Temperaturen deutlich oberhalb von 200°C herzustellen und damit
die Leistungsdichten in Leistungsbauelementen noch wesentlich zu erho-
hen. Um das auch in der Anwendung zu nutzen, missen aber neue Losun-
gen der Aufbau- und Verbindungstechnik gefunden werden.
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Der Bipolartransistor wurde 1947/48 von Bardeen, Brattain und Shockley
erfunden. Als Bauelement der Leistungselektronik sind Strukturen im Be-
reich 30pum erforderlich, was ab den 70er Jahren beherrscht wurde. Der bi-
polare Transistor aus Si wurde zeitweise zum wichtigsten schaltenden
Bauelement der Leistungselektronik. Bereits Ende der 80er Jahre begann
seine Ablosung durch den IGBT (siche Kapitel 3.6), heute werden keine
neuen Stromrichter mehr mit Bipolartransistoren ausgeriistet. In jiingerer
Zeit zielen einige Forschungsarbeiten auf Bipolartransistoren aus SiC ab.

Funktionsweise des Bipolartransistors

Der Bipolartransistor hat eine npn- oder pnp-Schichtenfolge. Er weist so-
mit zwei aufeinanderfolgende pn-Uberginge auf. Der Leistungstransistor
hat, abgesehen vom Spannungsbereich unter 200V, immer eine npn-
Schichtenfolge.

©) K+ D+ ®
E IE |c C
oO——— n p n n* :O

T
P

Abb. 3.3.1 npn-Leistungstransistor, schematisch

Am Kollektor liegt die positive Spannung an, der pn-Ubergang zwischen
Basis und Kollektor ist in Sperr-Richtung gepolt und der pn-Ubergang
zwischen Basis und Emitter in Durchlassrichtung. Bei offener Basis ist in
der Basiszone die Elektronenkonzentration gering, aufgrund ihrer p-
Dotierung im Bereich 10'® bis 10"7cm™ erhalten wir aus der Beziehung
(2.1.7) eine Konzentration n,y = n;*/p im Bereich von 10* cm™. Trotz einer
hohen Spannung am Kollektor C fiihrt der Transistor nur einen keinen
Strom, er ist im Sperrzustand.

Bei Schlieen des Schalters S und Einspeisung eines positiven Stroms
am Basisanschluss wird der n"p-Ubergang in Durchlassrichtung gepolt, die
Basis wird damit mit Elektronen geflutet. Mit dem Basisstrom Iz wird
nicht nur der Emitterstrom erhoht. Die Elektronen im p-Gebiet weisen nun
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ein hohes Konzentrationsgefille zum sperrenden Basis-Kollektor-
Ubergang auf, sie diffundieren dorthin und in das niedrig dotierte n'-
Gebiet. Beim Aufbau eines Elektrischen Felds im n-Gebiet werden sie
durch das Feld zum Kollektor hin beschleunigt.

Man definiert den Stromverstarkungsfaktor o in Basisschaltung durch

Io=a-I,+1, (3.3.1)

wobei mit Icgy der bei offenem Emitter gemessene Sperrstrom zwischen
Basis und Kollektor bezeichnet wird. Weiter wird ein Stromverstdrkungs-
faktor B in Emitterschaltung definiert durch

Io =1y +1p (3.3.2)

wobei mit Icg der bei offener Basis gemessene Sperrstrom zwischen Emit-
ter und Kollektor bezeichnet wird. Entsprechend Abb. 3.3.1 ist I¢ der zu
schaltende Laststrom, B ist somit der Verstarkungsfaktor des Laststroms in
Bezug auf den steuernden Basisstrom.

Benutzt man die aus Abb. 3.3.1 hervorgehende Beziehung

I, =1.+1, (3.3.3)

vernachlissigt die Sperrstrome Icgo und Iggg, stellt (3.3.2) nach f um und
setzt (3.3.3) ein, so folgt
I I 1./1 a
B="F=—-=—=—t"FT_= 33.4
I, I,—1. 1-1./I, l-«a (3.34)
Auch bei Verwendung der exakten Definitionen (3.3.1) und (3.3.2) erhilt
man dasselbe Ergebnis, wobei die Sperrstrome umzurechnen sind. Glei-
chung (3.3.4) kann umgestellt werden nach o und man erhalt

we B
p+1

Je ndher a an 1 kommt, umso gréBer wird die Wirkung des Verstirkungs-
faktors B auf den Kollektorstrom. Fiir o = 0.95 ergibt sich = 19.

(3.3.5)

Aufbau des Leistungstransistors

Abbildung 3.3.2 zeigt schematisch den Aufbau eines Leistungstransistors.
Die Emitterregionen sind zumeist streifenférmig ausgebildet, die Breite
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der Emitterstreifen liegt bei Leistungstransistoren typisch im Bereich
200um. Basis- und Emitterbereiche greifen kammartig ineinander.

Emitter Basis

;A i n*
R BTH By X
j——; p‘ J R

+
n

KRR KKK R KK KK IKKT
i

B Kollektor

Abb. 3.3.2 Aufbau eines Leitungstransistors.

Die Kollektorzone ist in eine niedrig dotierte n-Schicht zur Aufnahme des
elektrischen Feldes und eine hoher dotierte n'-Schicht unterteilt. Das Dif-
fusionsprofil eines Bipolartransistors entlang der vertikalen Linie A - B
unter einem Emitterbereich zeigt Abb. 3.3.3. Ein Diffusionsprofil dieser
Art weist der dreifach diffundierte (tripple diffused) Transistor auf.

1E+21
1E+20 ol
+ I
n
£ / +
= 1E+18 A S
3 : 7
=
& 1E+16 \ /
<
£ 1EH5 Lip /
1E+14 {4 - -
1 n‘
1E+13 — T
0f i 50 100 150 200
> gt ¢ W [um]

Abb. 3.3.3 Dotierprofil eines 1200V Leistungstransistors

Die n'-Schicht ist hier eine tief diffundierte Schicht mit Gauss-formigem
Profil. Anstelle dieser tief diffundierten Schicht kann auch hochdotiertes
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Substrat stehen, dann liegt ein Transistor aus einem Epitaxialwafer vor.
Allerdings weist ein abrupter Ubergang von der n'-Schicht zur n” -Schicht
Nachteile auf, siche dazu die Ausfithrungen zum zweiten Durchbruch.

Kennlinie des Leistungstransistors

Die Messung des Kennlinienfelds eines Leistungstransistors zeigt Abb.
3.3.4. Bereits bei einer sehr kleinen Kollektorspannung — z.B. bei 0,4V —
werden relativ hohe Stromdichten erreicht, was bei einer Diode aufgrund
der Schleusenspannung des pn-Ubergangs nicht moglich ist. Beim Bipo-
lartransistor sind in diesem Betriebszustand beide pn-Ubergiinge in Fluss-
richtung gepolt und die Spannung am pn-Ubergang ist der am n'p-
Ubergangs entgegengerichtet. Dieser Kennlinienbereich mit sehr niedri-
gem Spannungsabfall wird als Sattigungsbereich bezeichnet.

20 , T
< Sattigung ooz ol
i / iC.‘tuasn-Sattn_:fung ! lp = 2,5A
T3 O N S - —
! : ' 1,5A
10 4---- e ... L i B
5 _________________________________________
0
0 1 2 3 4 5
Uc [V]

Abb. 3.3.4 Kennlinie eines Bipolartransistors BUX 48A

An den Sittigungsbereich schlieit sich der Bereich der Quasi-Sittigung
an, in dem mit zunehmender Spannung der Strom noch weiter zunimmt.
Bei noch hoheren Spannungen (in Abb. 3.3.4 nicht mehr dargestellt) er-
reicht der bipolare Transistor den aktiven Bereich. Der Strom bleibt bei
gegebenem Basisstrom nahezu konstant.

Aus diesem Verlauf der Kennlinie ergibt sich die Kurzschlussfestigkeit
des Transistors. Der Strom wird begrenzt, auch wenn ein Kurzschluss an
der Last auftritt. Tritt in der Grundschaltung nach Abb. 3.1.18 ein Kurz-
schluss anstelle der aus R und L bestehenden Last auf, so steigt die Span-
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nung iiber dem Transistor so lange an, bis die angelegte Spannung Uy, 1i-
ber dem Transistor abfillt. Die Hohe des Kurzschlussstroms ist durch den
Basisstrom und die Kennlinie des Transistors bestimmt. An diesem Ar-
beitspunkt entstehen sehr hohe Verluste, aber sofern der Kurzschluss in ei-
nigen ps durch die Treiberelektronik erkannt und abgeschaltet wird, tiber-
lebt das Bauelement den Vorgang.

Sperrverhalten des Leistungstransistors

In Gleichung (3.3.1) war Icpy der zwischen Basis und Kollektor gemessene
Sperrstrom. Zur Ermittlung des Sperrstroms zwischen Kollektor und Emit-
ter bei offener Basis kann von (3.3.1) ausgegangen werden. Bei offener
Basis ist I¢c = Ig = I¢go, damit wird (3.3.1) zu

Tego =a-Iepy+1cpg (3.3.6)
umgestellt nach I¢go:
I — [CB(J (3 3 7)
CEO 1 —a I

Der Sperrstrom zwischen Kollektor und Emitter ist also immer groBer als
der Sperrstrom zwischen Kollektor und Basis. Bei o = 0,9 ist Icgo um den
Faktor 10 groBer als Icgo.

Auch der Wert des Lawinendurchbruchs ist fiir die mit offener Basis be-
lastete Kollektor-Emitter-Strecke gegeniiber der Kollektor-Basis-Strecke
herabgesetzt. Zur Berechung muss (3.3.1) um die Avalanche-
Multiplikation erweitert werden. Dabei ist M der Multiplikationsfaktor.
Siehe dazu die Abschnitte zur Lawinenmultiplikation — Gleichung
(2.2.33):

Io=M-a-1,+M-Iy, (3.3.8)

Bei offener Basis gilt wieder I = Ik, und daraus ergibt sich fiir den Kollek-
torstrom

_ M'ICBO

C1-M-a

(3.3.9)

Der Kollektorstrom geht somit bereits gegen unendlich fur M "o = 1 bzw.
fiir
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Abb. 3.3.5 Sperrkennlinie eines Transistors BUX 48A mit offener Basis und mit
offenem Emitter.

M = (3.3.10)

wihrend der Lawinendurchbruch der Basis-Kollektorstrecke erst bei M
gegen unendlich einsetzt. Fiir hohe Stromverstarkungsfaktoren (oo nahe 1)
ist also die Sperrfihigkeit bei offener Basis stark herabgesetzt. Fiir oo = 0,9
geniigt als Bedingung fiir den Lawinendurchbruch, dass der Multiplikati-
onsfaktor zu 1/0,9 = 1,11 wird.

Benutzt man als Bedingung des Lawinendurchbruch das Ionisationsin-
tegral nach (2.2.35), so folgt dass fiir den Lawinendurchbruch des Transis-
tors mit offener Basis die Bedingung

O =l-a (3.3.11)

ausreicht. Unter Verwendung von (3.3.11) und des Ansatzes fiir eine effek-
tive lonisationsrate von Shields und Fulop nach Gleichung (2.1.51) kann
analog zum Vorgehen in Kapitel 2.2, Gleichungen (2.2.36) bis (2.2.42) die
Durchbruchspannung Ucg fiir den Transistor mit offener Basis berechnet
werden. Man erhilt

1
Uego =(1—a)a Uy, (3.3.12)

Ucno ist die zwischen Basis und Kollektor gemessene Sperrspannung, bei
Messung von Ucgy ist der Emitteranschluss offen. Fiir einen Transistor mit
o = 0,9 wird damit die Sperrspannung bei offener Basis nur 56% der



3.3 Bipolare Transistoren 183

Sperrspannung, die eine Diode aus der Basiszone und Kollektorzone des
Transistors aufweisen wiirde.
In der Literatur findet sich die allgemeinere Beziehung
1

Ucgo =(1=a)n -Ueyy (3.3.13)

wobei n zwischen 3 und 6 liegt [Ben99]. Mit dem Ansatz von Shields und
Fulop ergibt sich n = 4. Ebenfalls wird ein allgemeiner Ansatz fiir den
Multiplikationsfaktor fiir eine Spannung U < Ucgy angegeben, er ergibt
sich aus Einsetzen von (3.3.10) in (3.3.13) und wird z.B. in [Sze81] ange-
geben mit

1
) 1- (U/cho )n

wobei U eine angelegte Spannung kleiner Ucg, ist. Fiir Ucgy findet sich
auch die Ndherung fiir einen Transistor typischen Aufbaus [Ben99]

Ucgo =K, -we (3.3.15)

(3.3.14)

wobei wc die in Abb. 3.3.3 definierte Weite der niedrig dotierten Zone des
Kollektors ist und K, mit 10°V/cm angegeben wird.

Der Unterschied von Sperrspannung und Sperrstrom mit offener Basis
zur Sperrspannung eines pn-Ubergangs spielt bei den Bauelementen mit
mehreren pn-Ubergiingen eine groBe Rolle. Auch bei der praktischen Ver-
wendung des Bipolartransistors ist er sehr wichtig, denn wird die Basis bei
Anlegen einer Spannung offen gelassen, so geht das Bauelement frithzeitig
in den Durchbruch und es wird moglicherweise zerstort. Wird die Basis
dagegen mit negativer Spannung gegeniiber dem Emitter beaufschlagt, so
sind beide pn-Uberginge des Transistors in Sperr-Richtung gepolt. Der
Sperrstrom beider pn-Ubergiinge wird als Basisstrom abgefiihrt, die pn-
Ubergiinge haben keine Wechselwirkung mehr. In dem Fall entspricht die
Sperrfihigkeit der Kollektor-Emitter-Strecke annidhernd derjenigen der
Kollektor-Basis-Strecke. Ahnliches gilt schon, wenn der Basis- und Kol-
lektoranschluss durch einen Kurzschluss verbunden werden. In der prakti-
schen Anwendung wird an den Transistor bei Anlegen der Sperrspannung
eine negative Spannung an die Basis angelegt, bzw. der Transistor wird be-
reits wahrend des Ausschaltens mit negativer Spannung an der Basis be-
aufschlagt.
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Stromverstiarkung des Bipolartransistors

Nach Definition (3.3.1) ist

q=2¢ _.]CBO

3.3.16
7 ( )

Gleichung (3.3.16) wird im Zahler sowie im Nenner multipliziert mit j,p,
dem in die Basis injizierten Elektronenstrom

szB‘ jC _jCBO
jE jnB

a = 7-a; (3.3.17)

Der erste Term in (3.3.17) entspricht dem Emitterwirkungsgrad y, der be-
reits in Kap. 2.2 mit Gleichung (2.2.56) eingefiihrt wurde und fiir einen n-
Emitter formuliert werden kann mit
y=—7m (3.3.18)
Jne tJpE
Fiir einen n-Emitter ist diese Definition der Anteil des in die p-Basis inji-
zierten Elektronenstroms j,g am gesamten Emitterstrom.
Der zweite Term in (3.3.17) wird bezeichnet als der Transportfaktor ot
oy =Jc—Jan (3.3.19)
JnB
Fiir den npn-Transistor entspricht dies dem Anteil des vom Emitter inji-
zierten Elektronenstroms, der den Kollektor erreicht. Fiir jc = jcpo ist oy =
0, nur der Sperrstrom erreicht den Kollektor. Fiir einen npn-Transistor ho-
her Stromverstiarkung soll sowohl y als auch ot moglichst nahe an eins lie-
gen, so dass o nahe an eins herankommt.

Nun sei der Emitterwirkungsgrad y genauer betrachtet. Dazu soll die
Rekombination im pn-Ubergang zwischen Emitter und Basis vernachlis-
sigt werden, was bei Stromdichten gréBer 1mA/cm? zuléssig ist. Der Elekt-
ronenstrom auf beiden Seiten dieses pn-Ubergangs wird daher gleichge-
setzt, jue= jap. Dann ist

— jnB — 1
Jun +due ., ot (3.3.20)
jnB

Der in den Emitter eindringende Minorititstrdgerstrom i,z kann ausge-
driickt werden durch
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D

P

L, -Ng

Jpe =4 (3.3.21)
und der in die Basis eindringende Elektronenstrom ist unter der Bedingung
der schwachen Injektion

B = D, 3.3.22
JnB an'NB ( )

Gleichungen (3.3.21) und (3.3.22) werden eingesetzt in (3.3.20). Fiir den
Fall der niedrigen Injektion, d.h. dass die Uberschwemmung mit freien
Ladungstragern kleiner als die Dotierung der Basis Np ist, kann der Emit-
terwirkungsgrad y ausgedriickt werden durch

1

Dy, Ny wy (3.3.23)
D, N, L,

7/:
1+

Dabei wurde L,, die Diffusionslinge der Elektronen in der Basis, gleich
der Weite der Basis wg gesetzt, denn bei der in Bipolartransistoren ibli-
chen hohen Trigerlebensdauer ist wg immer kleiner als L,. Der dominie-
rende Term in (3.3.23) ist der Quotient Ng/Ng. Um y méglichst nahe an
eins zu erreichen, muss die Dotierung des Emitters Ng sehr viel groBer als
die Dotierung der Basis Np sein. Gleichung (3.2.23) ist geeignet, fiir diesen
in der Auslegung des Transistors wichtigen Zusammenhang einen ersten
Anbhaltspunkt zu geben.

Gleichung (3.3.23) gilt fiir den Fall der niedrigen Injektion. Ebenfalls
wurde in (3.3.23) das Bandgap-Narrowing nicht benutzt, d.h. es wurde ei-
ne nicht zu hohe Dotierung des n-Emitters vorausgesetzt.

AuBerdem enthilt die Beschreibung des Emitterwirkungsgrads in
(3.3.23) nicht die Stromabhingigkeit des Emitterwirkungsgrads. Aufbau-
end auf Kapitel 2.2 kann der Emitterwirkungsgrad genauer betrachtet wer-
den. Der n-Emitter wird gekennzeichnet durch den Emitterparameter h,,
fiir den n-Emitter hoher Dotierung ist Auger-Rekombination und Bandgap-
Narrowing bestimmend, es gilt analog (2.2.62)

hn :eAWG/kT . ,DP .CAJ’ (3.3.23)

mit dem Auger-Koeffizient von Cp,, = 2,810 cm®s und mit der Beweg-
lichkeit p, von 79cm?/Vs (fiir eine Dotierung von 1'10”em™ abgeschitzt)
und unter Verwendung des Bandgap-Narrowing nach Slotboom und De-
Graaf (2.1.14) ergibt sich
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hy, 210" em?/s.

Erfahrungen mit der Herstellung von bipolaren Transistoren zeigen, dass
der Parameter h, auch fiir Emitterdotierungen bis 510"cm™ im Bereich
zwischen 110" ¢cm?*/s und 210" em®/s liegt und erst bei héheren Dotie-
rungen ansteigt, als sich aus (3.3.23) unter Benutzung des Bandgap-
Narrowing nach (2.1.14) ergibt.

Der Emitterwirkungsgrad y kann analog (2.2.58) ausgedriickt werden
durch

2
y=l-q-h 2L (3.3.24)
j

Um y abzuschétzen, wird jetzt die Dichte der Ladungstriager p;. im Transis-
tor am Ubergang vom Emitter zur p-Basis benotigt.

Bei einem Leistungstransistor, dessen Aufbau schematisch noch einmal
in Abb. 3.3.6 oben gezeigt ist, schliet sich an die Basis eine niedrig do-
tierte Kollektorzone der Dicke wc an. Diese ist fiir die Aufnahme der
Sperrspannung zustdndig. Um im Durchlassfall einen niedrigen Span-
nungsabfall zu erzeugen, muss sie mit Ladungstrigern geflutet werden.

Emitter Basis Kollektor
n' P n n
= W - We P>
A
n.p PL

\ Sattigung
n=p
- \luasi-Sétﬁgung *

rd

7

aktiver Bereich

— Awg —»|

Abb. 3.3.6 Dichte freier Ladungstriager in einem Bipolartransistor — variierter Ba-
sisstrom bei konstantem Kollektorstrom.

Bei hohem Basisstrom und kleiner Spannung Ucg befindet sich der Tran-
sistor im Zustand der Sittigung, auf der Kennlinie in Abb. 3.3.4 ist dieser
mit 1 gekennzeichnet. Die in die Basis eingespeisten Locher diffundieren
auch in das niedrig dotierte Kollektorgebiet, es bildet sich eine leitfihig-
keitsmodulierte Zone in der n = p gilt. Der Verlauf der Ladungstragerkon-
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zentration am Punkt 1 ist in Abb. 3.3.6 mit der Kurve fiir den Fall der Sét-
tigung dargestellt. Sowohl Basis als auch niedrig dotierte Kollektorzone
sind gleichermallen mit freien Ladungstrigern iiberschwemmt. Der Strom-
transport vom Emitter zum Kollektor kann als ausschlielich durch Elekt-
ronen getragen betrachtet werden, denn der Diffusion der Locher wirkt das
Feld entgegen, wihrend die Diffusion der Elektronen durch das elektrische
Feld unterstiitzt wird.

Die Dichte freier Ladungstriger fillt vom Emitter hin zum Kollektor ab.
Fiir die Verteilung iiber der Basis gilt auch hier Gleichung (3.1.26). Diese
Gleichung fiihrt auf eine durchhingende Verteilung. Der Grad der Abwei-
chung vom linearen Verlauf ist durch die Triagerlebensdauer bestimmt —
sie fallt umso stirker aus, je kleiner die Trigerlebensdauer ist. In guten Bi-
polartransistoren ist die Tragerlebensdauer hoch und der Rekombinations-
verlust ist gering, daher ist dieses Durchhéngen in Abb. 3.3.6 vernachlés-
sigt

Ausgehend von Gleichung (3.1.21) wird mit j, = 0, j = jc, sowie mit dem
vereinfacht angenommenen Zusammenhang

4 _ P

pT—— (3.3.25)

was dem Punkt des Ubergangs von der Sittigung in die Quasi-Sittigung
entspricht — sieche Abb. 3.3.6 — fiir den Kollektorstrom die Beziehung ge-
funden

M+ 1,

je="""trg.D —LL (3.3.26)
u, Wy + We

Mit (3.1.23) sowie den Einstein-Beziehungen (2.1.25) wird daraus

. Pr
=2.g-D . —£L
Je q-L, Wy + W (3.3.27)
Aufgelost nach der Konzentration freier Tréger am Emitter-Basis-
Ubergang folgt

_ jc'(WB+Wc)

Pr 2D 4

(3.3.28)
Gleichung (3.3.28) eingesetzt in (3.3.24) erlaubt nun die Abschitzung des
Emitterwirkungsgrads. Fiir einen Transistor mit beispielsweise we = S0um
und wg = 10um ergibt sich bei einer Stromdichte von 30A/cm? ein p;. von
210"m>. Der Emitterwirkungsgrad y ergibt sich zu y = 0,96. Bei
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10A/cm? ergibt sich y = 0,99. Der Emitterwirkungsgrad ist stark abhéngig
von der Stromdichte. Mit zunehmendem Kollektorstrom sinkt die Strom-
verstiarkung, was man bei allen Leistungstransistoren beobachtet.

In die Stromverstirkung o ging nach Gleichung (3.3.17) auch der
Transportfaktor ar ein; fiir diesen kann abgeleitet werden

2
Wp

2L

ar =1 (3.3.29)
wobei L, die Diffusionsldnge der Elektronen in der Basis reprisentiert, die
nach (2.2.25) mit der Tragerlebensdauer verbunden ist. Um or nahe an
eins zu erreichen, muss also wg moglichst klein und L, moglichst grof3
gemacht werden: Es ist eine moglichst kurze Basis anzustreben und die
Trégerlebensdauer in der Basis ist moglichst hoch zu wihlen.

Der Stromverstarkungsfaktor des Bipolartransistors ist temperatur- und
stromabhdngig. Anhand des Stromverstarkungsfaktors B ist dies in Abb.
3.3.7 dargestellt.

3 I [ Vee =5V
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Abb. 3.3.7 Abhingigkeit des Stromverstirkungsfaktors b vom Kollektorstrom
sowie von der Temperatur. Aus M. Otsuka, Developement of High Power Transis-
tors for Power Use, Toshiba 1975. Wiedergegeben nach [Ben99]

Fiir sehr kleine Strome ist B klein; der {iber die Basis eingespeiste Strom
rekombiniert zum grofiten Teil im Basisgebiet. B erreicht ein Maximum,
um danach fiir den Fall der hohen Injektion wieder zu fallen, wobei hier
der mit Gleichung (3.3.24) beschriebene sinkende Emitterwirkungsgrad
seinen Einfluss ausiibt. Ebenfalls ist die Temperaturabhingigkeit zu be-
riicksichtigen. Aufgrund der mit steigender Temperatur zunehmenden Tré-
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gerlebensdauer nimmt  fiir kleine und mittlere Stréme zu, um jedoch bei
hohem Strom friiher zu sinken.

Beim Nennstrom des bipolaren Leistungstransistors ist man typischer-
weise im Bereich, in dem 3 und o bereits wieder absinken.

Basisaufweitung, Feldumverteilung und zweiter Durchbruch

Wird nun der Basisstrom bei gleich bleibendem Kollektorstrom gesenkt,
wandert man in den Bereich der Quasi-Sittigung (Punkt 2 in Abb. 3.3.4).
Nun ist die niedrig dotierte Kollektorzone nur noch bis Awg mit freien La-
dungstragern geflutet. Im frei gewordenen Teil wc - Awg tragen nur Elekt-
ronen den Strom, aufgrund der niedrigen Dotierung entsteht ein signifikan-
ter Ohm’scher Spannungsabfall, der analog zu (3.2.4) angegeben werden
kann als

AU, = Je '(Wc _AWB)

3.3.30
q./un .ND ( )

Wird weiterhin der Kollektorstrom konstant gehalten und der Basisstrom
gesenkt — wie dies in Abb. 3.3.6 dargestellt ist — so sinkt Awg. Fiir Awg =0
ist nur noch die Basis wp mit freien Ladungstragern geflutet, der aktive
Bereich ist erreicht. Fiir einen 600V Transistor mit we = 60um und der
Grunddotierung Np = 1'10"em?, jc = 50A/cm? und p, = 1400cm?/Vs erhilt
man fiir diesen Fall AUcg = 13,4V.

Nun ist der pn-Ubergang zwischen Basis und Kollektor frei geworden.
Wird im aktiven Bereich die Spannung erhoht, so bildet sich eine Raumla-
dungszone aus. Fiir eine kleine Spannung ist dies in Abb. 3.3.8 in Kurve 2
gezeigt. Die tiberschwemmte Zone wird entsprechend der Ausbildung des
Feldes und dem Eindringen des Feldes weiter in die p-Basis zuriickge-
dringt. Fiir eine Spannung nahe der im aktiven Bereich maximal zuléssi-
gen Spannung Ucg ist dies in Abb. 3.3.8 Kurve 2 dargestellt. Dann ist ii-
ber die ganze Zone w¢ die Raumladungszone ausgebildet.
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Abb. 3.3.8 Entwicklung des elektrischen Felds im aktiven Bereich des Bipo-
lartransistors. 1->2: ansteigende Spannung Ucg. 2-23,4,5: konstante Spannung,
ansteigender Strom Ic.

Durch die Raumladungszone flieBt der Kollektorstrom als Elektronen-
strom. Es liegt die Bedingung eines hohen Feldes vor und die Elektronen
bewegen sich fast im gesamten Bereich von w¢ mit der Driftgeschwindig-
keit v4 = vgy. Es gilt

J
9 Vsat

n=

(3.3.31)

Die Form der Kurve 2 in Abb. 3.3.8 ist nur gegeben, solange die Dichte
der durch die Basis fliesenden Elektronen noch klein ist gegeniiber der
Grunddotierung Np. Die negativ geladenen Elektronen wirken der Grund-
dotierung entgegen, und nach der Poisson-Gleichung gilt

dE

4N, -n) (3.3.32)

dw &
Wird der Kollektorstrom erhoht, so tritt die Bedingung ein, dass die Dichte
der durch das Feld flieBenden Elektronen gleich der Grunddotierung ist

j
q- Vsat

=Np (3.3.33)

In diesem Fall gilt dE/dw = 0, und ein nahezu rechteckférmiges elektri-
sches Feld der Form der Kurve 3 in Abb. 3.3.8 liegt vor. Fiir einen Transis-
tor der Grunddotierung Np = 1'10"em™ ist (3.3.33) mit v, von 10”cm/s fiir
eine Stromdichte von etwa 160A/cm? erfiillt.
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Wird nun der Kollektorstrom durch einen hoheren Basisstrom weiter er-
hoht, so ist n > Np, und der Gradient des elektrischen Feldes wechselt das
Vorzeichen (Kurve 4). Das elektrische Feld wird umverteilt, das Feldma-
ximum ist vom pn-Ubergang an den nn'-Ubergang gewandert. Weiterer
Stromanstieg fiihrt dazu, dass am nn'-Ubergang das Feld anwichst und
schlieBlich am nn"-Ubergang Lawinendurchbruch einsetzt.

Damit tritt der zweite Durchbruch auf. Dieser Effekt wurde erstmals
1970 von Phil Hower gekliart [How70]. Der zweite Durchbruch ist zersto-
rerisch: Die am nn'-Ubergang durch Avalanche erzeugten Locher werden
durch die Zone wc beschleunigt; am vorderen Teil ist der Transistor im ak-
tiven Bereich und er wird durch den zusétzlichen Locherstrom weiter auf-
gesteuert, generiert mehr Elektronen usw. Es liegt eine positive Riickkopp-
lung vor. Mechanismen dieser Art sind zerstorend.

Zur Begrenzung wird fiir einen Transistor ein sicherer Arbeitsbereich
(Safe Operating Area) definiert, und zwar sowohl fiir den Fall positiv ge-
polter Basis (FBSOA, forward biased SOA), wie auch fiir den Fall negativ
gepolter Basis (RBSOA, reversed biased SOA). Insbesondere der Ab-
schaltvorgang ist in dieser Beziehung kritisch: Beim Abschalten eines
Transistors unter induktiver Last muss zuerst die Spannung steigen, bevor
der Strom sinken kann. Der Transistor durchlduft in diesem Fall den akti-
ven Bereich des Kennlinienfelds. Durch Definition einer RBSOA wird be-
grenzt, gegen welche Spannung der Transistor noch abgeschaltet werden
kann. Ein Beispiel zeigt Abb. 3.3.9.
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Abb.3.3.9 RBSOA des Motorola-Transistors BUX 48

Der Abschaltvorgang ist auch aus dem Grunde kritisch, weil der Strom-
fluss unter einem Emitterfinger immer von auflen nach innen abgeschaltet
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wird. Bei induktiver Last verbleibt am Ende in der Mitte des Emitterfin-
gers ein kleiner Bereich, der noch den Gesamtstrom fiithrt. Damit wird die
Stromdichte lokal erhéht und der Mechanismus nach Gleichung (3.3.26)
bis (3.3.28) wird frithzeitig ausgelost. Um die SOA zu erh6hen, sind Ge-
genmafinahmen moglich. So kann die Struktur verfeinert und die Breite
der Emitterfinger reduziert werden. Weiterhin wurden Emitterstrukturen
erprobt, bei denen der Stromfluss am Rande festgehalten wird, wie z.B. die
Ring-Emitter-Struktur.

Ferner erschwert ein flacher Gradient am nn'-Ubergang wie in Abb.
(3.3.3) die Ausbildung einer Feldspitze am nn'-Ubergang. Hier kann das
elektrische Feld betrichtlich in die n'-Zone eindringen und es kann eine
deutlich hohere Spannung aufgebaut werden, bevor die Bedingung des
Lawinendurchbruchs erreicht wird. Mit einem Diffusionsprofil &hnlich
Abb. 3.3.3 konnten brauchbare Transistoren im Bereich 1000V — 1400V
gefertigt werden.

Grenzen des Bipolartransistors

Legt man den Transistor auf hohere Spannungen aus, so muss die niedrig
dotierte Kollektorzone w¢ verbreitert werden. Da aber die Funktion des
Transistors auf Diffusion der Locher in diese niedrig dotierte Kollektorzo-
ne aufbaut, sinkt mit zunehmendem wc die Stromverstarkung. Bereits bei
dem Motorola-Transistor in Abb. 3.3.5 findet man ein 3 von 10 nur noch
bis zu einem Kollektorstrom von etwa 10A. Der hohe notwendige Basis-
strom bedeutet einen betrichtlichen Steueraufwand und betréchtliche Steu-
erverluste.

Der notwendige Basisstrom konnte durch die Einfithrung von zwei- und
dreistufigen Darlington-Transistoren wieder auf akzeptable Werte redu-
ziert werden, und es waren Darlington-Transistoren 1200V bis 1400V er-
héltlich mit bis zu 100A steuerbarem Strom pro Einzelchip. Mit Darling-
ton-Transistoren sind keine hohen Schaltfrequenzen mehr moglich, aber
den fiir die Motorsteuerung notwendigen Frequenzen im Bereich um SkHz
konnten diese Transistoren gerecht werden.

Eine Ausweitung auf hohere Spannungen ist aber in Silizium nicht mog-
lich. Insbesondere wurde mit dem IGBT ein feldgesteuertes Bauelement
gefunden, das in der Ansteuerung wesentlich einfacher und verlustdrmer
ist. Daher wurde der Bipolartransistor vom Markt der Leistungsbauele-
mente verdriangt. Die Kenntnis der Effekte des Biopolartransistors ist aber
fiir ein vertieftes Verstéindnis von komplexeren Bauelementen unverzicht-
bar.
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3.4 Thyristoren

Der Thyristoren war lange Zeit das vorherrschende Schaltelement der
Leistungselektronik. Er wurde bereits in den 50er Jahren beherrscht. Ein
Thyristor kann auch ohne feine Strukturen und ohne hochgenaue Photoli-
thographie hergestellt werden. Der Thyristor ist weit verbreitet bei An-
wendungen mit niedrigen Schaltfrequenzen: gesteuerte Eingangsgleich-
richter, die mit Netzfrequenz von 50Hz betrieben werden. Ein weiterer
Einsatzbereich des Thyristors ist die Leistungsklasse, die von anderen
Bauelementen noch nicht erreicht wird — der Bereich sehr hoher Spannun-
gen und Strome.

Aufbau und Funktionsweise

Abbildung 3.4.1 zeigt eine vereinfachte Darstellung des Aufbaus eines
Thyristors. Das Bauelement aus vier Schichten weist drei pn-Uberginge
auf. An die p-dotierte Anodenzone schlieBt sich die n-Basis, daran die p-
Basis und schlieBlich die n"-dotierte Kathodenzone an.

= -E + _E.
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Abb. 3.4.1 Thyristor. a) Symbol b) vereinfachte Darstellung des Aufbaus c) Ver-
lauf des elektrischen Felds bei Vorwirtspolung d) Verlauf des elektrischen Felds
bei Polung in Riickwiértsrichtung.

Das Bauelement weist 4 Schichten und damit 3 pn-Uberginge auf, die in
Abb. 3.4.1 durch Diodensymbole angedeutet sind. Bei Anlegen einer
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Spannung in Vorwirtsrichtung sind die Uberginge J, und J; in Durchlass-
richtung und der mittlere Ubergang J, in Sperr-Richtung gepolt. Uber ihm
bildet sich ein elektrisches Feld aus, das in Abb. 3.4.1a dargestellt ist. Es
dringt weit in die niedrig dotierte n’-Zone ein. Bei Anlegen einer Spannung
in Sperrrichtung ist J, in Durchlassrichtung, J; und J; gesperrt. Aufgrund
der hohen Dotierung auf beiden Seiten des Ubergangs J; kann sich hier nur
eine Sperrspannung von etwa 20V ausbilden. Der wesentliche Teil der
Spannung wird am Ubergang J; aufgenommen, der Feldverlauf ist in Abb.
3.4.1d dargestellt. Da die gleiche Mittelzone die Spannung aufnimmt und
auch die obere und untere p-Zone in der Regel in einem simultanen Diffu-
sionsschritt hergestellt werden, ist die Sperrfahigkeit des Thyristors in bei-
den Richtungen annihernd gleich, es liegt ein ,,symmetrisch sperrendes®
Bauelement vor.

Abbildung 3.4.2 zeigt die Zerlegung des Thyristors in zwei Teiltransis-
toren, einen pnp- und einen npn-Teiltransistor. Der pnp-Teiltransistor habe
den Stromverstirkungsfaktor in Basisschaltung o; und der npn-
Teiltransistor habe den entsprechenden Stromverstiarkungsfaktor a.,.

o'

————{ prp

i p |EIT oy

Abb. 3.4.2 Zerlegung des Thyristors in 2 Teiltransistoren sowie Ersatzschaltbild.

Dann gilt fiir den Kollektorstrom Ic; des pnp-Teiltransistors gemal3 (3.3.1)
Tey =0y - Igy +1egg =0y -1, + g (3.4.1)

wobei Icpo der Sperrstrom iiber der mittleren niedrig dotierten n’-Zone ist.
Ebenso gilt am npn-Teiltransistor

Iey=ay - Ipy +1cpy =0y Iy + 1cpy (34.2)

Der Anodenstrom I, kann tiber den Pfad I¢; und I¢; flieBen, es gilt also
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Iy=Icy+tlcy=0ay-1,+ay g +1cgy+1cpy (3.4.3)

Aus der Bilanz des in das Bauelement hinein- und herausflieBenden
Stroms folgt ferner

Iy =1,+1; (3.44)
(3.4.4) eingesetzt in (3.4.3) fihrt auf
Iy=oa,-1,+a, 1,+o, -1;+1cp)+1cp (3.4.5)
(3.4.5) aufgelost nach I, ergibt fiir den Anodenstrom die Gleichung

J Ao+ Tego + gy
! - (o +a,)

(3.4.6)

Aus Gleichung (3.4.6) geht hervor: I, strebt gegen unendlich, wenn der
Nenner in (3.4.6) gegen 0 strebt. Nun sind die Stromverstarkungsfaktoren
oy und o, selbst stromabhéngig, bei kleinen Stromen sind sie nahezu null
und nehmen mit dem Strom zu. Die Ziindbedingung lautet daher

a v, >1 (3.4.7)

Bei Erreichen der Ziindbedingung geht somit das Bauelement in einen
neuen Zustand iiber. Zwischen den beiden Teiltransistoren liegt eine innere
Schleifenverstdrkung bzw. Riickkopplung vor. Bei Vorliegen der
Zundbedingung sucht der Anodenstrom tiiber alle Grenzen zu streben, dies
gilt selbst wenn in (3.4.6) der Gatestrom Ig = O ist. Der Thyristor bleibt
auch ohne Gatestrom im Zustand ,,ein®.

Das Diffusionsprofil eines Thyristors entlang der Schnittlinie A-B in
Abb. 3.4.2 zeigt Abb. 3.4.3. Ausgangspunkt der Herstellung ist ein niedrig
dortiertes n’-Substrat. Beim gezeigten Ausfithrungsbeispiel werden die p-
Zonen beidseitig simultan hergestellt, fiir die tiefen pn-Uberginge bietet
sich Al als Dotierstoff an. Zur Einstellung der benétigten Dotierung am
n'p-Ubergang J;, sowie zur Einstellung einer hohen p'-Dotierung auf der
Anodenseite erfolgen zusitzliche p-Diffusionen, wodurch sich in den p-
Gebieten mehrere Gauss-Profile tiberlagern. Die beiden mittleren pn-
Ijbergéne J; und J, weisen flache Gradienten auf. Die Basis des pnp-
Transistors mit der Dicke wg sowie ihre Dotierung bestimmt das
Sperrvermdgen in beiden Richtungen.
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Abb. 3.4.3 Diffusionsprofil eines auf 1600V ausgelegten Thyristors.

Kennlinie des Thyristors

Aufgrund der symmetrischen Ubergiinge J; und J, ist das Sperrverhalten
des Thyristors symmetrisch in beiden Richtungen. In Vorwértsrichtung be-
stehen zwei Aste der Kennlinie: Fiir den Vorwirts-Sperrfall und fiir den
Durchlassfall. Eine schematische Darstellung der Kennlinie gibt Abb.
3.4.4.

Fiir den Sperrfall ist in Vorwirtsrichtung die maximal zuldssige Span-
nung Upry definiert bei einem Sperrstrom Ipp. In Riickwértsrichtung ist
die Spannung Uggym angegeben bei einem maximal zuldssigen Strom Irp.

|
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Riickwartsrichtung IT Dechiassoarsih
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Abb. 3.4.4 Kennlinie eines Thyristors (schematisch) und einige wichtige Kenn-
gréBen.
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Wie schon bei der Diodenkennlinie unterscheiden sich die Datenblattanga-
ben erheblich von den tatsdchlichen Werten. In Riickwértsrichtung ist die
Sperrfahigkeit durch Ugg,) begrenzt. In Vorwirtsrichtung ist die Sperrfi-
higkeit begrenzt durch die Kippspannung Ugo (BO: break over). Bei Uber-
schreiten der Kippspannung springt das Bauelement auf den Durchlass-
zweig. Diese Ziindart (Uberkopfziinden) wird bei Leistungsthyristoren
aber vermieden, besonders bei groBflichigen Thyristoren kann sonst das
Bauelement durch unkontrollierte lokale Stromfiithrung tiberlastet und zer-
stort werden. Sonderformen des Thyristors, wie der SIDACTOR nutzen
aber gerade diese Fihigkeit aus, um als Bauelemente zur Spannungsbe-
grenzung eingesetzt zu werden: Parallel zu einem zu schiitzenden Bauele-
ment oder Schaltkreis ziinden sie bei Spannung grofer Ugo durch und
schiitzen andere Schaltungsteile vor Uberspannung. Die Spannungsklasse
dieser Bauelemente ist aber auf den mittleren Bereich (200V...800V) be-
grenzt.

Im Vorwirts-Durchlassbereich ist bei einem definierten Strom It der
Spannungsabfall Ut definiert. Der Kennlinienast fiir h6here Strome gleicht
der Kennlinie einer Leistungsdiode, die Mittelzone des Bauelements ist
von Ladungstridgern geflutet und es konnen dieselben Stromdichten er-
reicht werden. Wie bei der Leistungsdiode enthélt der in Datenbléttern an-
gegebene maximale Spannungsabfall Urn.x gegeniiber dem realen Bau-
element Sicherheitsreserven.

Weitere kennzeichnende Punkte auf der Vorwértskennlinie sind:

Der Einraststrom 1 (L: Latching): Der Mindeststrom, der nach dem
Zunden flieBen muss, damit der Thyristor im Zustand ,.ein“ bleibt und
nicht von selbst wieder erlischt. I} liegt auf dem ansteigenden Ast der
Kennlinie.

Der Haltestrom ly: Der Strom, der bei durchgeschaltetem Bauelement
bei Betrieb in Durchlassrichtung nicht unterschritten werden darf, damit
das Bauelement im Zustand ,,ein* bleibt und nicht erlischt. Iy liegt auf dem
abfallenden Ast der Kennlinie.

Da beim Einrasten in einen Zustand geschaltet wird, in dem das Bau-
element noch nicht vollstidndig geflutet ist, gilt immer I} > Iy, zumeist liegt
der Einraststrom etwa beim Doppelten des Haltestroms.
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Sperrverhalten des Thyristors

Der Lawinendurchbruch als Grenze der Sperrfihigkeit ist bereits aus den
Abschnitten zu Dioden und Transistoren bekannt. Beim Thyristor ist die
Grenze der Sperrfihigkeit noch durch eine zweite Grenze gegeben, den
Punch-Through-Effekt: Die tiber dem n’-Gebiet aufgenommene Raumla-
dungszone kann das Gebiet entgegen gesetzter Dotierung erreichen. Be-
reits bei Dioden wurde der Begriff ,,Punch-Through® fiir das Eindringen
des elektrischen Feldes in ein n"-Gebiet verwendet, er ist aber dort streng
genommen nicht richtig. Eine tiber einem n’-Gebiet aufgebaute Raumla-
dungszone kann in ein n"-Gebiet eindringen, die Sperrfihigkeit steigt wei-
ter an. Eine ausgehend von einem pn-Ubergang iiber einem n-Gebiet auf-
gebaute Raumladungszone kann aber nicht in ein gegeniiberliegendes p-
Gebiet eindringen.

Es sei vereinfachend angenommen, es liege ein dreiecksformiger Feld-
verlauf tiber dem n’-Gebiet vor, wie in Abb. 3.4.1c oder d, und das Ein-
dringen der Raumladungszone in das p-Gebiet wird zunédchst vernachlis-
sigt. Fiir einen Feldverlauf analog zu Abb. 2.2.9 ist die Abhédngigkeit der
Durchbruchspannung des Lawinendruchbruchs von der Dotierung bereits
in Gleichung (2.2.42) behandelt worden, der Verlauf iiber der Dotierung ist
in Abb. 3.4.5 als Linie (1) eingezeichnet. Er ist gleich dem in Abb. 2.2.10
dargestellten Verlauf.

Auch die Weite der Raumladungszone wurde bereits in Gleichung
(2.2.28) behandelt. Umstellung von (2.2.28) nach der Spannung fiihrt auf

ZLQ'ND 2

Upr > Wg (3.4.8)
£

wobei bei Erreichen des Gebiets entgegen gesetzter Dotierung an der Stel-
le w = wg die Spannung Ugr=Upr gesetzt wurde. Fiir ein wg von 250pum ist
der Verlauf von Upr in Abb. 3.4.5 als Linie (2) eingezeichnet, fiir ein wg
von 450um als Linie (3).

Fir die Dimensionierung eines Thyristors fiir die Spannungsklasse
1600V wird man sich also in die Ndhe des Schnittpunkts der Linien (1)
und (2) begeben. Senkt man die Dotierung weiter ab, so nimmt zwar die
Spannung fiir den Lawinendurchbruch zu, aber der Punch-Through be-
grenzt die Sperrfiahigkeit und die Sperrspannung nimmt ab. Will man eine
hoheren Sperrspannung erreichen, muss wy erhdht werden.

Nun ist noch zu untersuchen, wie weit man sich den durch Lawinen-
durchbruch und Punch-Through gegebenen Grenzen annihern kann.
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Abb. 3.4.5 Sperrfihigkeit eines Thyristors: Verlauf des Lawinendurchbruchs und
des Punch-Through fiir zwei verschiedene Weiten der n-Zone.

In Riickwirtsrichtung entsprechen die Verhiltnisse am sperrenden U-
bergang J; den Verhéltnissen in einem pnp-Transistor mit offener Basis.
Nach (3.3.9) ist fiir ihn die Sperrfihigkeit herabgesetzt, der Lawinen-
durchbruch setzt bereits ein, wenn M' o; = 1 wird, bzw.

1
M=—
“ (3.4.9)

Nur fiir a; = 0 wiirde der Wert des Lawinendurchbruchs des unbeeinfluss-
ten pn-Ubergangs erreicht. Aufgrund der weiten Basis des pnp-Transistors
ist ay nicht sehr hoch, die Reduzierung der Durchbruchspannung ist in
Abb. 3.4.4 in der gestrichelten Linie wiedergegeben.

In Vorwirtsrichtung ist der sperrende Ubergang J,. Hier wird die Kipp-
spannung bereits erreicht wenn

1
a, +a,

M = (3.4.10)
erfiillt ist. Der npn-Teiltransistor hat aber nicht so eine weite Basis wie der
pnp-Teiltransistor, daher reagiert die Vorwirts-Kippspannung sehr emp-
findlich auf a,. Insbesondere sind die Stromverstdarkungsfaktoren tempera-
turabhingig. Um die Sperrfahigkeit des Thyristors bei héherer Temperatur
zu gewihrleisten, muss o, herabgesetzt werden. Das geschieht durch Ein-
fiihrung von Emitterkurzschliissen.
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Die Funktion von Emitter-Kurzschliissen

Die Stromverstiarkungsfaktoren eines Transistors sind nicht nur strom-,
sondern auch temperaturabhéngig. Bei niedrigen Temperaturen sind sie
klein und steigen mit der Temperatur an, siche dazu auch Kapitel 3.3 Abb.
3.3.6. Das hat zur Folge, dass die Bedingung des Lawinendurchbruchs bei
offener Basis mit steigender Temperatur frither erreicht wird und die Kipp-
spannung abnimmt. Dieser Fall ist in Abb. 3.4.6 fiir den Thyristor ohne
Emitterkurzschliisse dargestellt.
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Abb. 3.4.6 Temperaturabhingigkeit der Kippspannung Ugg eines Thyristors. Ge-
strichelte Linie: Ohne Emitterkurzschliisse. Durchgezogene Line: Mit Emitter-
kurzschliissen. Aus [Ger79]

Durch die Einfithrung von Emitterkurzschliissen auf der Kathodenseite -
siche Abb. 3.4.7 - besteht zwischen Basis und Emitter des npn-
Teiltranistors ein Kurzschluss, sein Basisstrom wird iiber den Widerstand
des Kurzschlusses abflieen. Erst wenn der Strom tiber den Kurzschluss so
grof3 ist, dass der Spannungsabfall iiber den Widerstand ausreichend hoch
wird, setzt merkliche Stromverstirkung des npn-Transistors ein. Die An-
ordnung der Emitterkurzschliisse und ihr Widerstand wird derart gewéhlt,
dass bei der oberen Arbeitstemperatur - typisch 125°C - mindestens die-
selbe Sperrfahigkeit wie bei Raumtemperatur gegeben ist. Dies ist in Abb.
3.4.6 fiir den Thyristor mit Emitterkurzschliissen dargestellt. Bei richtiger
Wahl der Emitterkurzschliisse weist der Thyristor auch bei héheren Tem-
peraturen dieselbe Sperrfahigkeit in Vorwérts- und Riickwiértsrichtung auf.
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Abb. 3.4.7 Anordnung von Emitterkurzschliissen auf der Kathodenseite. Aus
[Ger79]

Trotz der Einfiilhrung von Emitterkurzschliissen bleibt die Problematik
bestehen, dass aufgrund der Temperaturabhingigkeit der Stromverstér-
kungsfaktoren der Thyristor empfindlich auf Temperaturerh6hung reagiert.
Bei den meisten Thyristoren wird die obere Arbeitstemperatur Tyjmax daher
auf 125°C begrenzt, in einigen Fillen etwas dariiber.

Ziindarten des Thyristors

Ein Thyristor kann geziindet werden

1. Durch einen Gatestrom Ig. Dies ist die haufigste vorgesehene Ziind-
art. Fiir die technische Anwendung gelten die Kenngrofen
Igr, Ugr: Mindeststrom und Mindestspannung, die ein Ansteuergerit
liefern muss, um einen Thyristor sicher zu ztinden.
Iop, Ugp: GroBter Strom und groBte Spannung am Gate, bei der der
Thyristor sicher nicht ziindet. Zur Vermeidung unerwiinschter Ziind-
vorgédnge durch Stérsignale in Gate-Zuleitungen oder Ansteuereinhei-
ten ist diese Eigenschaft von Bedeutung.

2. Durch Uberschreiten der Kippspannung Usgg (siehe oben)

3. Durch eine Spannungsflanke dup/dt in Vorwirtsrichtung oberhalb des
Schwellwertes dup/dt.,. Im Falle einer Spannungsflanke wird die
Sperrschichtkapazitit des pn-Ubergangs J, geladen, ist du/dt groB ge-
nug, kann der dabei erzeugte Verschiebungsstrom ausreichen, den
Thyristor zu ziinden. Die du/dt-Ziindung ist ein unerwiinschter Ziind-
vorgang; fiir den technischen Einsatz wird daher ein maximal zuldssi-
ges du/dt definiert.
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4. Durch Licht, das in die tiber J, aufgebaute Raumladungszone einge-
strahlt wird. Ist die Energie der eingestrahlten Photonen grof3 genug
(h'f > Wg) werden Elektronen aus dem Valenz- ins Leitungsband ge-
hoben, die erzeugten Elektron-Loch-Paare werden im elektrischen
Feld unmittelbar getrennt, die Elektronen flieBen zur Anode, die L6-
cher zur Kathode ab. Der erzeugte Strom hat dieselbe Wirkung wie
ein {iber das Gate eingespeister Strom. Ist die eingestrahlte Leistung
groB3 genug, wird die Ziindbedingung erfiillt. Lichtziindung wird be-
vorzugt bei Reihenschaltung von Thyristoren eingesetzt, was in An-
wendungen zur Hochspannungs-Gleichstrom-Ubertragung bis zu ei-
nigen 100kV notwendig ist. Die Moglichkeit zur Ziindung iiber eine
Glasfaserleitung ist wegen der Potentialtrennung ein grofler Vorteil.

5. Durch Temperaturerhhung.

Zindausbreitung

Durch den eingespeisten Ziindstrom wird im Thyristor nur der Bereich in
unmittelbarer Ndhe des Gates geziindet, die geziindete Front reicht nur
Bruchteile von mm unter die Kathodenzone. Die Situation unmittelbar
nach Ziindung ist in Abb. 3.4.8 dargestellt.

| 1 L 1

1 i L l J
0 01 02 03 04 05 06 07mmO0B

Abb. 3.4.8 Stromverteilung im Thyristor unmittelbar nach Ziindung. Aus [Ger79]

Die Ausbreitung des geziindeten Bereichs geschieht fiir elektronische Vor-
ginge sehr langsam mit etwa 50-100um/ps bzw. 50-100m/s. Es dauert
demnach 100-200ps, bis ausgehend von einem primér geziindeten Bereich
die Ziindfront eine Strecke von lecm in einem Thyristor zuriickgelegt hat.
Diese langsame Ziindausbreitung ist eine Beschriankung fiir die Anwend-
barkeit des Thyristors, insbesondere fiir die zuldssige Anstiegsgeschwin-
digkeit des Stroms und damit fiir die di/dt-Belastbarkeit.
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Die Ziindausbreitung ist in etwa proportional zur Wurzel aus der Strom-
dichte

v, ~[j (3.4.11)

und wird weiterhin durch Emitterkurzschliisse reduziert, im Bereich der
Kurzschliisse sinkt sie stark ab. Durch die Emitterkurzschliisse wird bei ei-
nem Strom von 100 A/cm? die Ausbreitungsgeschwindigkeit auf etwa
30pm/ps reduziert. Ebenfalls wirkt sich die Trégerlebensdauer aus. Bei ei-
ner Reduzierung der Triagerlebensdauer durch Gold-Diffusion bei einem
schnellen Thyristor und bei in diesem Fall besonders notwendigen Emit-
terkurzschliissen treten Ausbreitungsgeschwindigkeiten bis herab zu
10pm/ps bzw. 10m/s auf — was im Bereich der Geschwindigkeit eines
100m-L&ufers bei der Olympiade liegt.

Zusétzlich nimmt mit zunehmender Sperrspannung des Thyristors und
damit zunehmender Weite der n-Basis die Ziindausbreitungsgeschwindig-
keit ab. Bei einem Thyristor fiir 4,5kV liegt sie, auch wenn er eine hohe
Tréagerlebensdauer aufweist, im Bereich von 20um/ps. Fiir die Ausbrei-
tungsgeschwindigkeit gilt

v, ~—% (3.4.12)

wobei L, die Diffusionslidnge ist. Aus dieser niedrigen Ziindausbreitung
folgt die Gefahr der Uberlastung des Thyristors durch eine iiberhohte loka-
le Stromdichte in der Nidhe der Gate-Elektrode. Daher sind Maflnahmen
zur Erhohung der di/dt-Belastbarkeit erforderlich.

Folgeziindung — Amplifying Gate

Thyristoren fiir Netzanwendungen — hohe Trigerlebensdauer und grof3e
Diffusionsldnge L, — werden fiir einen Strombereich bis etwa 100A in der
bisher beschriebenen Struktur gefertigt, sie erreichen eine di/dt-Festigkeit
von 150A/ps, was fiir Netzanwendungen ausreichend ist. Fiir Thyristoren
hoherer Leistung wire es moglich, den Gate-Bereich zu vergrofiern und
damit den priméren Ziindbereich zu vergrofern. Aber damit erhoht sich
der Ziindstrom und der Aufwand fiir Steuergerite steigt. Fiir diesen Fall
hat sich das Prinzip der Folgeziindung durchgesetzt. Es wird zunéchst ein
Hilfsthyristor geziindet, der dann seinerseits den Hauptthyristor ziindet.
Damit wird die fiir die Ziindung notwendige Leistung nicht dem duferen
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Steuerkreis entnommen, sondern sie wird durch eine vorgeschaltete Stufe
aus dem Lastkreis entnommen.

Abb. 3.4.9 Gatestruktur eines lichtziindbaren Thyristors von Infineon. Durchmes-
ser 119mm

Das in der Regel verwendete Prinzip fiir die Auslegung des Hilfsthyristors
ist das ,,Amplifying Gate*, der Hilfsthyristor wird in Streifenform in den
Hauptthyristor integriert. Abb. 3.4.9 zeigt die Struktur eines groBflichigen
Thyristors, wie er fiir die Anwendungen in der Hochspannungs-
Gleichstrom-Ubertragung eingesetzt wird. Der Hilfsthyristor ist in ver-
zweigten Asten ausgefiihrt. Eine solche Struktur erreicht zuldssige di/dt-
Werte von 300 A/us.

Léschen des Thyristors und Freiwerdezeit

Nur bestimmte Konfigurationen des Thyristors — die spiter behandelten
GTO-Thyristoren — sind tiber das Gate abschaltbar. Die iibliche Art des
Ausschaltens eines Thyristors geschieht durch das Umpolen der treibenden
Spannung. Im Durchlassfall ist die Mittelzone des Thyristors {tiber-
schwemmt, dhnlich der Uberschwemmung einer Diode. Bei Kommutie-
rung des Thyristors tritt deswegen zunichst ein Strom in Riickwértsrich-
tung auf, es wird eine gespeicherte Ladung frei. Das Verhalten bei diesem
Vorgang ist dhnlich dem Abschalten einer Diode. Damit der Thyristor
wieder in Vorwirtsrichtung mit Spannung belastet werden kann, muss die-
se Speicherladung bis auf eine kleine Restladung ausgerdumt sein. Die
Zeit, die das Bauelement bis dahin braucht und die mindestens eingehalten
werden muss, um ein unvorhergesehenes Ziinden zu vermeiden, ist die
Freiwerdezeit t,.
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Abb. 3.4.10 zeigt die Definition der Freiwerdezeit. Die Kommutie-
rungssteilheit des Anodenstroms ist vom dueren Kreis bestimmt, es gilt
wie bei der Diode die Definition (3.1.54). Der Anodenstrom erreicht den
Nulldurchgang und es tritt eine Riickstromspitze und eine Speicherladung
in Erscheinung.

ik

Iy

di; /dt

[ |

dup/dt Up

Ug |
Ugy

i
T
|
|

t‘l !
Abb. 3.4.10 Definition der Freiwerdezeit eines Thyristors. Aus [Mic03]

In einem gewdhnlichen Thyristor wird zunichst der Ubergang J; frei, der
aber aufgrund der hohen Dotierung der p-Basis nur eine Spannung von ca.
20V aufnehmen kann. Der Riickstrom flielt nahezu unverdndert weiter, bis
der Ubergang J, von Ladungen frei geworden ist. Erst dann beginnt der
Thyristor die in Riickwértsrichtung angelegte Spannung Uy aufzunehmen,
etwa zum selben Zeitpunkt ist die Riickstromspitze erreicht.

Nach der Riickstromspitze sinkt der Riickstrom ab, wie beim Kommu-
tieren einer Diode wird in diesem Zeitpunkt eine Spannungsspitze Ugy er-
zeugt. Aufgrund der bei Thyristoren typischen hohen Basisweite wg ist bei
Thyristoren zumeist das Abschaltverhalten nicht so kritisch wie bei mo-
dernen schnellen Dioden, zumeist klingt der Riickstrom sehr langsam aus
und in dieser Phase wird ein Tailstrom beobachtet. In dieser Zeit sind in
der Nihe des Ubergangs J, immer noch Ladungen gespeichert.

Nun wird die Spannung auf eine in Vorwirtsrichtung angelegte Spannung
Up umgepolt, die mit einer definierten Steilheit dup/dt angelegt wird. Bei
dieser Spannung soll der Thyristor nicht ziinden. Die Zeitspanne zwischen
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dem Nulldurchgang des Stroms ir und dem Nulldurchgang der in Vor-
wirtsrichtung angelegten Spannung up, die minimal eingehalten werden
muss, um ein Wiederziinden des Thyristors zu vermeiden, bezeichnet man
als Freiwerdezeit t,.

Die Freiwerdezeit eines Thyristors ist sehr viel grofier als die Schaltzeit
einer Diode. Fiir den Fall des Ausrdumens ohne Spannung in Riickwirts-
richtung — unter Vernachldssigung von Up — ldsst sich nach [Ger79] ab-
schitzen

t,=10-7 (3.4.13)

wobei T die Trigerlebensdauer in der n-Basis ist. Auch wenn mit angeleg-
ter Spannung U kommutiert wird, kann diese Abschitzung als Obergren-
ze fir das zu erwartende t; verwendet werden. Fiir angelegte Spannung in
Riickwirtsrichtung wird in dem Teil der Basis, in dem sich die Raumla-
dungszone ausbreitet, die gespeicherte Ladung durch die Spannung ausge-
rdumt. Die Freiwerdezeit t, ist abhéingig

- vom Vorwirtsstrom, tq steigt mit zunehmendem Vorwértsstrom

- von der Temperatur, t, steigt mit der Temperatur

- von dup/dt. Die Spannungs-Anstiegsgeschwindigkeit muss in jedem
Fall kleiner sein als die kritische Steilheit du/dt,, die eine uner-
wiinschte Ziindung auslost. Je ndher dup/dt an du/dt.,, desto weniger
Restladung ist zuldssig und umso grofer wird t,.

Bei einem 100A-1600V-Thyristor, der ohne weitere Strukturen iiber ein
in der Mitte liegendes Gate geziindet wird, liegt t, in der Groenordnung
von 200us. Bei einem Hochleistungsthyristor fiir 8kV liegt t; bei 550pus.

Die Freiwerdezeit begrenzt die maximale Frequenzbelastbarkeit des
Thyristors. Durch Diffusion mit Gold kann die Freiwerdezeit herabgesetzt
werden, ebenso durch hohere Dichte der Kathoden-Shorts. Schnelle gold-
diffundierte Thyristoren erreichten Freiwerdezeiten von 10 - 20us. Ange-
sichts moderner abschaltbarer Bauelemente haben schnelle Thyristoren ih-
re Bedeutung verloren. Fiir den hohen Spannungsbereich > 3kV ist es nie
gelungen, brauchbare schnelle Thyristoren herzustellen.

Der Triac

Bei einem Triac sind zwei Thyristoren in antiparalleler Anordnung in ei-
nem Chip integriert. Abb. 3.4.11 zeigt den Aufbau.
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Abb. 3.4.11 Triac. Struktur und Symbol

Da nun nicht mehr zwischen Anode und Kathode unterschieden werden
kann, werden die Bezeichnungen ,,Main Terminal 1 (MT;) und MT, ver-
wendet.

Der Triac kann {iber ein gemeinsames Gate in beide Richtungen geziin-
det werden. Er verfiigt im ersten und im dritten Quadranten der Kennlinie
uber eine Durchlass- und eine Sperrcharakteristik. Somit kann man mit ei-
nem Triac z. B. in einem Wechselstromsteller zwei Thyristoren ersetzen,
aber nur bedingt.

Der Triac ist ausfiihrlicher in [Ger79] beschrieben. Die Problematik der
Anwendung besteht darin, dass beim Nulldurchgang des Stromes in einem
Wechselstromkreis der Triac in Riickwértsrichtung sperren muss. Bei der
Stromfithrung in Vorwértsrichtung war jedoch das Bauelement mit freien
Ladungstragern geflutet. Wird zu schnell kommutiert, so ist auch beim
Nulldurchgang noch ein Teil der gespeicherten Ladungstriger vorhanden.
Liegt nun nach dem Nulldurchgang des Stroms eine Spannung mit zu ho-
hem du/dt an, so kommt es zu einer unerwiinschten Riickziindung. Das E-
lement sperrt in Riickwértsrichtung nicht, und die Steuerfihigkeit geht ver-
loren.

Daher sind beim Triac die zuldssigen Stromsteilheiten di/dt und Span-
nungssteilheiten drastisch eingeschriankt — di/dt auf einige 10A/ps und
du/dt auf den Bereich bis 100V/us. Das macht den Einsatz des Triac nur
fiir niedrige Strome und Spannungen moglich. Dort findet er auch heute
noch viele Anwendungsfelder. Ein Beispiel ist der Einsatz als Wechsel-
stromschalter fiir die Heizspirale eines Durchlauferhitzers.

Sobald Strome >50A gesteuert werden sollen, werden anstelle eines Tri-
acs zwei Thyristoren verwendet, die antiparallel geschaltet sind.
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Der abschaltbare Thyristor (GTO)

Um aus dem Thyristor ein abschaltbares Bauelement zu machen, bedarf es
einer Reihe besonderer Mallnahmen. Der Gate-Turn-Off-Thyristor (GTO)
wurde erst in den 80er Jahren beherrscht. Im Bereich von Spannungen
groBer 1400V erwiesen sie sich den Bipolartransistoren tiberlegen, mit de-
nen sie in Konkurrenz standen. Aber mit dem Aufkommen des IGBT und
dessen Fihigkeit zur Auslegung auf hohe Spannungen wird der GTO-
Thyristor verdrangt, denn ein GTO-Thyristor erfordert zum Abschalten ei-
nen hohen negativen Gatestrom, und der Aufwand fiir Steuergeréte ist be-
trachtlich. Der GTO-Thyristor ist heute noch fiir die Spannungen im Ein-
satz, die vom IGBT nicht erreicht werden. Mit dem Gate Commutated
Thyristor (GCT) wurde er in Bezug auf Robustheit und Betriebssicherheit
weiterentwickelt.

Bei der Herleitung der Ziindbedingung wurde mit Gleichung (3.4.6) ei-
ne Bedingung fiir den Anodenstrom unter Beriicksichtigung der Stromver-
starkungsfaktoren der beiden Teiltransistoren hergeleitet. Aus dieser Glei-
chung ldsst sich auch eine Bedingung fiir die Abschaltbarkeit ableiten.
Werden in (3.4.6) die Sperrstrome der Teiltransistoren vernachléssigt und
die rechte Seite von (3.4.6) im Zihler und Nenner mit (-1) multipliziert, so
ist

—-a, -1

J =— "2 "G
4 (al +a2)—1

(3.4.14)

Zum Abschalten wird ein negativer Gatestrom —Ig benétigt. In dhnlicher
Weise wie beim Stromverstiarkungsfaktor B des Bipolartransistors wird fiir
den Abschaltvorgang des GTO-Thyristors eine Abschaltverstirkung B,
definiert

I
By :ﬁ (3.4.15)
G

Die Abschaltverstirkung folgt somit aus (3.4.14)

I, a,
B = = 3.4.16
7 _IG (a]+a2)—1 ( )

Eine hohe Abschaltverstirkung erfordert also einerseits eine hohe
Stromverstirkung o, des npn-Teiltransistors, andererseits soll (a; + o, -1)
gegen Null streben. Der Uberschuss der Summe der beiden
Stromverstarkungsfaktoren o, + o, tiber eins soll also moglichst klein sein.
Das aber bedeutet hGheren Ziindstrom Igr, hoheren Einraststrom I;, sowie
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eine hohere Durchlass-Spanunung des Thyristors. Das Streben nach einer
hohen Abschaltverstirkung steht also der Anforderung nach geringen
Durchlassverlusten entgegen. In der Praxis realisierte GTOs weisen eine
Abschaltverstirkung o zwischen 3 und 5 auf. Das bedeutet
beispielsweise, dass eine Ansteuereinheit einen Strompuls von —1000A
liefern muB, um einen 3000A-GTO-Thyristor abzuschalten.

Kathode Gate

| i
J %% X P
1 I v I 1 o |
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—+ ph

p

LN .. ...

T Anode

Abb. 3.4.12 Gate-Turn-Off (GTO) Thyristor

Das Einhalten dieser Bedingung reicht aber fiir die Abschaltbarkeit eines
Thyristors nicht aus. Vom konventionellen Thyristor unterscheidet sich der
GTO-Thyristor durch eine Emitterstruktur, die aus einzelnen Fingern be-
steht, siche Abb. 3.4.12. Die Weite b der Finger muss so gewihlt werden,
dass der Durchgriff des Gatestroms unter die Emitterfinger gewéhrleistet
ist, die Breite der Finger liegt zwischen 100um bis 300um. Das GTO-
Bauelement setzt sich aus einer Vielzahl einzelner Finger zusammen. Da
GTO-Thyristoren heute fast ausschlieBlich im hohen Strombereich zum
Einsatz kommen, wird ein GTO-Thyristor aus einem kompletten Wafer
hergestellt. Abb. 3.4.13 zeigt einen GTO-Chip. Der Gate-Anschluss ist
ringféormig ausgefithrt, damit der Spannungsabfall in der Gate-
Metallisierung zu den entfernen Emitterfingern nicht zu grof3 wird.
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Abb. 3.4.13 Anordnung der Emitterfinger bei einem 4.5kV-GTO. Durchmesser
des Bauelements 82mm. Bild: Infineon

Beim Abschalten werden durch die negative Spannung am Gate die Lo-
cher zum Gate gefiihrt. Die den Anodenstrom tragenden Ladungstriger
werden vom Rand des Emitterfingers zur Mitte hin ausgerdumt, wie in
Abb. 3.4.14 dargestellt. Der Locherstrom muss quer unter dem Emitterfin-
ger flieBen. Bevor der Anodenstrom abklingt, fiihrt ein schmaler Bereich
in der Mitte des Fingers den Strom — das ist die Schwachstelle des GTO-
Thyristors. Um einen hohen Strom sicher abschalten zu kénnen, ist es ent-
scheidend, dass der Widerstand der p-Basis unter dem Emitterfingers nicht
zu hoch ist.

B SR~

s Elektronenstrom . WA
______ » Locherstrom

Abb. 3.4.14 Stromfluss in einem Finger des GTO-Thyristors beim Abschalten
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Der maximal abschaltbare Strom ist bestimmt durch die Durchbruchspan-
nung des pn-Ubergangs zwischen Gate und Kathode Ugkpp) sowie durch
den Querwiderstand der p-Basis unter dem Emitterfinger R,

UGK(BD)
ﬂaf_ R—

P

I (3.4.17)

Amax

und fiir R, gilt
R, ~pb (3.4.18)

wobei p der spezifische Widerstand der p-Basis unter dem Emitterfinger
ist. Bei einem GTO-Thyristor der Fingerbreite von 300um muss p unter
dem Emitterfinger viermal niedriger sein als bei einem konventionellen
Thyristor. Dies setzt hier eine ausreichend hohe Dotierung N, voraus.
Gleichzeitig wird aber eine ausreichende Sperrfihigkeit des n'p-
Ubergangs zwischen Kathode und Gate Ugksp) bendtigt. Diese ergibt sich
wie fiir den pn-Ubergang hergeleitet aus Gleichung (2.2.29), nur ist hier
die ausschlaggebende Dotierung die Dotierung N, der p-Basis. Daher darf
Na nicht zu hoch sein. Gewéhlt wird eine Dotierung um 1017cm'3, die
Sperrspannung Ugkp) liegt typischerweise bei 20 - 24V. Die Steuerspan-
nung beim Abschalten betrdgt —15V.

Mit diesen Mallnahmen wurde zunichst nur die p-Basis des GTO-
Thyristors ausgerdumt. Es verbleibt noch das Plasma an Ladungstragern in
der weiten n-Zone. Hier sind MaBBnahmen zu treffen, die das Ausrdumen
dieser Ladungstrdger erleichtern. Bei den ersten GTO-Thyristoren wurde
dazu eine Gold-Diffusion angewandt, um die Trigerlebensdauer zu ver-
kiirzen. Allerdings ist die Gold-Diffusion technologisch schwer zu beherr-
schen, siche dazu Abschnitt 2.3.7.

Wirkungsvoll erwies sich die Einfithrung von Kurzschliissen auf der
Anodenseite. Die Struktur eines GTO-Thyristors mit Emitterkurzschliissen
auf der Anodenseite zeigt Bild 3.4.15. Uber das Gate wird der Locher-
strom ausgerdumt und damit die Injektion von Elektronen aus dem n'-
Emitter unterbunden. Die Elektronen in der n"-Basis werden jetzt iiber die
anodenseitigen Kurzschliisse ausgerdumt, hier liegt positives Potential an.
Die Injektion des Anoden-Emitters wird unterbunden, die Ladungstriger
werden effektiv ausgerdumt.

Ein GTO-Thyristor mit anodenseitigen Emitterkurschliissen verliert die
Sperrfihigkeit in Ruckwiértsrichtung. In den allermeisten Anwendung ist
dies nicht von Nachteil, den im Schaltkreis wird tiber den GTO-Thyristor
eine inverse Freilaufdiode geschaltet.

In modernen GTO-Thyristoren werden Anodenshorts und Trigerlebens-
dauer-Verkiirzung kombiniert. Bevorzugt wird zur Einstellung der Trager-
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lebensdauer eine Implantation von Protonen oder Helium-Kernen ange-
wandt. Die Zone hoher Dichte an Rekombinationszentren wird kurz vor
der p’-Anodenzone angeordnet, hier ist die Wirkung auf die gespeicherte
Ladung besonders effektiv.

Kathode Gate 4
= \ n
s i
\ 1] 1 J ’ 1 i}

p ~

1

N

PV VPV VoV VYV VNV VS
e Elektronenstrom
—————— » Locherstrom Anode

+

Abb.3.4.15 GTO-Thyristor mit Emitterkurzschliissen auf der Anodenseite

Trotz dieser Maflnahmen muss beim GTO-Thyristor beim Abschalten der
Anstieg der wiederkehrenden Spannung begrenzt werden. Das geschieht
durch eine RCD-Beschaltung (auch ,,snubber* genannt*) die in Abb.
3.4.16 gezeigt ist. Durch den Kondensator C wird die Steilheit du/dt der
ansteigenden Spannung begrenzt.

GTO}}Z R | SZD

i

Abb. 3.4.16 RCD-Beschaltung fiir einen GTO-Thyristor

Abbildung 3.4.17 zeigt schlieBlich den Vorgang beim Abschalten des
GTO-Thyristors.
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Abb. 3.4.17 Abschalten eines GTO-Thyristors. Nach [Ben99]

Der negative Gatestrom steigt an auf den auf den Wert Iggry, dann erst be-
ginnt der Strom zu fallen. Bis zu dem 90%-Wert des Anodenstroms ist die
Abschalt-Verzugszeit t,, definiert. Der Anodenstrom fillt danach steil ab
in der Fallzeit tys In der wiederkehrenden Spannung tritt zunéchst die
Spannungsspitze Uy auf. Die Hohe von Uy ist durch die Induktivitét im
Snubber-Kreis, vor allem aber durch die Einschalt-Spannungsspitze Ugrm
der Snubber-Diode D (siche Abb. 3.4.16) bestimmt. Erst nach U, beginnt
die Wirkung des Snubbers. Die Steilheit der wiederkehrenden Spannung
wird durch den Kondensator C begrenzt.

Beim GTO-Thyristor schlieft sich nach dem Abfall des Stroms ein
Schweifstrom (tail current, Tailstrom) an. Dieser Schweifstrom ist jetzt
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durch den Abbau der in der n-Basis gespeicherten Ladung bestimmt. Er
dauert mehrere Mikrosekunden an, und er verursacht den Grofteil der
Schaltverluste. Die Einfiihrung effektiver Anodenkurzschliisse (Abb.
3.4.16) und die Tragerlebensdauerverkiirzung reduzieren den Schweif-
strom.

Es gibt — neben dem hohen Steueraufwand — vor allem 2 Nachteile,
welche die Einsatzfahigkeit des GTO-Thyristors erschweren:

1. Die Notwendigkeit der RCD-Beschaltung. Namentlich fiir hohe
Spannungen > 3kV wird ein Kondensator voluminds und teuer, ins-
besondere wenn ihn noch die Anforderung gestellt wird, dass er in-
duktivitdtsarm sein muss.

2. Wie bereits gezeigt wurde, werden die Emitterfinger von auflen nach
innen ausgerdumt, und vor der Hauptstrom abklingt, bliebt ein schma-
ler Bereich in der Mitte des Fingers, der den Gesamtstrom trégt. Dazu
kommt, je groBer das Bauelement, umso schwieriger ist es eine
gleichméBige Operation aller Finger zu erreichen, und es kann auftre-
ten, dass einige wenige die letzten sind. Dies ist die Schwachstelle
des GTO.

Der Gate Commutated Thyristor (GCT)

Das Wirkprinzip des GCT ist, eine Ansteuereinheit zu schaffen, die in der
Lage ist in sehr kurzer Zeit den gesamten Hauptstrom in das Gate zu tiber-
nehmen. Der GCT wird mit einer Abschaltverstirkung Go;= 1 betrieben.
Dazu muss eine Ansteuereinheit in der Lage sein, diesen Strom inner-
halb einer Mikrosekunde zur Verfiigung zu stellen, was sehr hohe Anfor-
derungen stellt, insbesondere miissen sowohl der Widerstand als auch die
parasitire Induktivitdt im Ansteuerkreis sehr niedrig sein. Im Ansteuer-
kreis gilt die Differentialgleichung [Lin06]
LG-i;—tG+RG-iG=UG (3.4.19)

Die Losung dieser Gleichung ist

. Ug R
)=—S|1—exp| ——%-¢
ig (1) R p{ L. J (3.4.20)
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Als Ug steht die Spannung zur Verfiigung, die von der Gate-
Kathodenstrecke aufgenommen werden kann. Die Forderung ist, dass der
Gatestrom innerhalb von ty auf den Hauptstrom I, ansteigen muss. Dann
folgt fiir die maximal zuldssige Induktivitét Lg

Rg -1,
ln(l——lh;-IAJ (3.4.21)
U

G

Lg=—

Fiir die Bedingungen Ug = 20V, abzuschaltender Strom I, = 4000A, zu-
ldssiges to, = lus ist die zuldssige Induktivitit Lg in Abb- 3.4.19 in Ab-
héngigkeit vom Gate-Widerstand Rg dargestellt. Widerstand Rg und para-
sitdre Induktivitdt Ls miissen extrem klein gemacht werden, damit der
GCT funktioniert. Fiir Rg > 5SmOhm findet sich keine Lésung mehr, mit
der die Forderungen erfiillt werden. Zu beachten ist, dass sowohl L als
auch Rg nicht nur aus den externen Zuleitungen bestehen. In Rg geht der
Widerstand R,, der MOSFETs, der Zuleitungen sowie der interne An-
schlusswiderstand im Gehduse und in der Gate-Metallisierung des GCT
ein. Die MOSFETs miissen nur auf etwas tiber 20V Sperrspannung ausge-
legt sein, fiir diese Anwendung stehen heute sehr niederohmige MOSFETSs
zur Verfiigung.

0,0 1,0 20 3,0 4.0 50 6,0
Rg [mOhm]

Abb. 3.4.19 Maximal zuldssige parasitdre Induktivitit im Steuerkreis eines 4000A
GCTs. Bild nach [Lin06]

Mit dieser Betriebsweise wird der npn-Teiltransistor abrupt auBBer Betrieb
genommen. Zwar erfolgt immer noch die Ausrdumung der Gebiete unter
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dem Emitter von auflen nach innen, aber die Gefahr der Filamentbildung
wihrend des Abschaltens ist entschérft. Der GCT kann ohne eine RCD-
Beschaltung betrieben werden. Beim GCT wird auf eine Sperrfiahigkeit in
Riickwirtsrichtung verzichtet. Damit ist es auch moglich, vor der Anoden-
zone eine n-buffer-Schicht anzubringen, das Bauelement kann auf schwach
trapezformigen Feldverlauf (PT-Dimensionierung) ausgelegt werden. Da-
mit kann bei gleicher Sperrspannung die Basis diinner ausgelegt werden,
Durchlass- und Schaltverluste werden reduziert.

Eine Ansteuerung, die einen Strom so grof3 wie der zu steuernde Strom
liefern muss, ist ohne Zweifel ein hoher Aufwand. Aber die Steuerleistung,
welche die Steuereinheit liefern muss, ist nicht gréBer als bei einem GTO-
Thyristor vergleichbaren abschaltbaren Stroms. Im Gegenteil. Beim GCT
steigt die negative Gatespannung sehr schnell an und der hohe Strom liegt
nur sehr kurz an. Die liber das Gate abgefiihrte Ladung ist beim GCT sogar
kleiner als bei einem GTO-Thyristor, denn im GTO-Thyristor werden
noch Ladungstriger nachgeschoben, wihrend der negative Gatestrom an-
steigt.

Der GCT ist somit, obwohl das eigentliche Silizium-Chip gegeniiber
den GTO nur wenig verdndert wurde, eine wesentliche Weiterentwicklung,
die beim GTO aufgezeigten Schwachpunkte sind damit weitgehend beho-
ben.

3.5 MOS Transistoren

Funktionsweise des MOSFET

Zum Verstiandnis der Funktion eines MOSFET (Metall Oxyd Semiconduc-
tor Field Effect Transistor) sei zunichst die Halbleiter-Oberflidche betrach-
tet. Die Halbleiter-Oberflédche ist immer eine Storung des idealen Gitters,
da ein Nachbaratom fehlt. Es wird sich daher an der Oberfliche immer ein
diinnes Oxyd bilden oder andere Atome und Molekiile werden adsorbiert.
Diese Oberflédchenschichten sind daher in der Regel elektrisch geladen.

Als Beispiel sei ein p-Halbleiter behandelt, an der Oberflache befinde
sich positive Ladung (Abb. 3.5.1):
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Abb. 3.5.1 Halbleiter-Oberflache. p-Halbleiter, positive Ladung

Fiir eine kleine positive Ladung gilt
| eUs| < Wi- We:

Die Locher-Konzentration an der Oberfliche wird reduziert. Leitungs- und
Valenzband werden nach unten gebogen. Es bildet sich eine Verarmungs-
zone der Dicke hy.

Fiir grofBere positive Ladung ergibt sich

leUs|> W;- Wy

Leitungs- und Valenzband werden noch stirker gebogen, das Fermi-
Niveau ist in einem schmalen Bereich ndher am Leitungsband als am Va-
lenzband. Es bildet sich eine Inversionsschicht der Dicke h;, in der Elekt-
ronen die Majoritétstriger sind.

Daran anschlieBend liegt die Verarmungszone der Dicke hy, welche die In-
versionsschicht vom p-leitenden Gebiet trennt.

Bei einer negativen Ladung auf dem p-Halbleiter bildet sich eine Ak-
kumulationsschicht (Anreicherungszone). Entsprechend sind die Verhilt-
nisse im n-Halbleiter: Bei positiver Ladung bildet sich die Akkumulations-
schicht, bei negativer Ladung die Verarmungszone, bei gréB3erer negativer
Ladung die Inversionsschicht.

Nehmen wir eine diinne Oxydschicht auf dem p-Halbleiter und bringen
dartiber eine Metallisierung an. An die Metallisierung wird eine positive
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Spannung gelegt. Zwei n"-Gebiete sind als Source- und Drain-Zone einge-
bracht und kontaktiert. Wir haben den einfachsten Fall eines lateralen
MOS Feld-Effekt Transistors.

s G D B Metall

ezzzza Oxyd

Tl s

+

n

Abb. 3.5.2 Lateraler n-Kanal MOSFET

Bezeichnungen:
S Source
G QGate
D Drain

Eine positive Spannung hat dieselbe Wirkung wie die positiven Oberfld-
chenladungen: Bei einer ausreichend positiven Spannung am Gate sind die
beiden n-Gebiete durch die Inversionsschicht verbunden. Durch eine Ga-
tespannung Ug > Ut kann ein Strom zwischen Drain und Source flieen.

Gate-Source Threshold-Spannung Uy (n-Kanal-MOSFET):

Die Threshold-Spannung ist die Gatespannung, bei der die erzeugte E-
lektronenkonzentration gleich der Akzeptorkonzentration ist

Zu unterscheiden ist:
n-Kanal-MOSFET: In einem p-Gebiet wird ein n-leitender Kanal gebildet.
p-Kanal-MOSFET: In einem n-Gebiet wird ein p-leitender Kanal gebildet.

Bei genauerer Betrachtung muss man zusétzlich berticksichtigen, dass
das Oxyd positive Ladungen an der Grenzfliche zum Halbleiter enthlt,
die in der GroBenordnung zwischen 510° und 110" ecm™ liegen. Ferner ist
bei Leistungs-MOSFETs der Gate-Bereich aus einer stark n-dotierten Po-
ly-Silizium-Schicht gebildet (siche Abb. 3.5.4 und 3.5.5) und es besteht
schon eine eingeprégte Potentialdifferenz zwischen Gate und Halbleiter
durch die unterschiedliche Lage des Fermi-Niveaus im n'-dotierten Poly-
Silizium und im p-Halbleiter (im Fall des n-Kanal-MOSFETs). Beides
wirkt wie eine duflere positive Gate-Spannung und hat eine Reduktion der
Schwell-Spannung Ut zur Folge. Im Fall des n-Kanal-MOSFETs ist bei
geringer Dotierung der p-Zone und hoher Oxydladung Ur negativ, d.h.
auch ohne Gate-Spannung ist dann schon ein Kanal vorhanden. Die oben
genannte Definition der Threshold-Spannung bleibt aber giiltig.
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Zu unterscheiden ist:

Verarmungstyp (depletion type): Ur < 0. Das Bauelement ist selbstlei-
tend (normally on) und sperrt erst ab einer negativen Gate-Source-
Spannung Ug < Ur.

Anreicherungstyp (enhancement type): Ur > 0. Ein n-Kanal entsteht erst
ab Ug > Ut (normally off).

In der Leistungselektronik verwendet man im Allgemeinen wegen der
Normally-Off-Eigenschaft nur MOSFETs vom Anreicherungstyp. Weiter-
hin werden fast immer n-Kanal-MOSFETs verwendet, aufgrund der hohe-
ren Beweglichkeit der Elektronen (siehe Kap. 2.1) vorteilhafter. Die
Threshold-Spannung wird auf 2 bis 4 V eingestellt.

Aufbau von Leistungs-MOSFETs

Die Struktur in Abb. 3.5.2 wird nur wenig Spannung aufnehmen kénnen,
deshalb verwendet man ab 100V eine Struktur nach Abb. 3.5.3, dic als
DMOS (D: doppelt diffundiert) bezeichnet wird. Das Drain-Gebiet hat ein
vorgelagertes n’-Gebiet, das Drain-Extension-Gebiet, welches die Span-
nung aufnimmt.

G
S D
L o o A
B SIS prmme
B :}’qo‘}e’i1///////////////)///f//.f//‘//z RS
+ a +
n : n n
-+ L+« P

Abb. 3.5.3 Lateraler DMOS

Laterale DMOS Transistoren werden sehr hdufig bei Leistungs-ICs bzw.
monolithisch integrierten Leistungshalbleiter-Schaltungen (,,smart power®)
eingesetzt. Sie haben jedoch den Nachteil einer geringen Stromtragfihig-
keit, denn die n-Zone beansprucht einen groBen Teil der Halbleiter-
Oberfliache. Soll wirkliche ,,Leistung gesteuert werden, so wird ein verti-
kaler MOSFET realisiert, in dem die Zone fiir die Aufnahme des elektri-
schen Felds vertikal angeordnet ist (Abb. 3.5.4). Damit wird das Volumen
des Halbleiters ausgenutzt, und die Oberflache kann fiir die Ausbildung
der Zellen benutzt werden.
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Abb. 3.5.4 Vertikaler DMOS Transistor. Die Gate-Elektrode ist i. A. Poly-Si

An der Halbleiter-Oberflaiche werden die einzelnen Zellen gebildet, die aus
p-Wannen und eindiffundierten n” Source Gebieten bestehen, der Quer-
schnitt einer Zelle ist in Abb. 3.5.4 dargestellt. Die p-Wanne ist ebenfalls
mit der Source-Metallisierung kontaktiert, so dass der parasitire npn-
Transistor kurzgeschlossen wird. Damit dieser Kurzschluss sehr nieder-
ohmig ist, wird an dieser Stelle die Dotierung durch eine zusétzliche p'-
Implantation mit anschlieBender Diffusion angehoben. An den Réindern
der Wanne befindet sich der Kanal, der mit dem diinnen Gate-Oxyd be-
deckt ist. Uber dem Oxyd ist die Gate-Elektrode angebracht, die typi-
scherweise aus hochdotiertem n' Poly-Silizium besteht. Die Gate-
Elektrode wird an einer Stelle, zumeist in der Mitte des Chips, an die O-
berfldche gefiihrt und dort durch einen Bonddraht kontaktiert.

Da der Strom durch den Inversionskanal flieBen muss, bildet man viele
Einzelzellen, um die gesamte Weite des Kanals grofl zu machen. Ein Bei-
spiel ist in Abb. 3.5.5 dargestellt. Hier sind die Zellen quadratisch und in
einem quadratischen Raster angeordnet. Noch besser nutzt man die Flache
aus bei einem hexagonalen Raster, wo auch die Einzelzellen hexagonal
sind (HEXFET).
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Abb. 3.5.5 Zellenstruktur eines vertikalen DMOS. Aus [Ste92]

Die vertikalen DMOS (auch VDMOS genannt) Transistoren haben eine
grofle Verbreitung gefunden. Seit etwa 1997 ist mit dem Trench-MOS eine
weitere Verbesserung eingefiihrt, bei der auch das Kanalgebiet vertikal an-
geordnet ist (Abb. 3.5.6) Dabei kann besonders im unteren Spannungsbe-
reich < 100V eine groBe Verbesserung des Widerstands im eingeschalteten
Zustand erreicht werden.

Gate
Source

»

n

Drain

Abb. 3.5.6 Vertikaler Trench-MOSFET
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Kennlinienfeld des MOS-Transistors

Das Kennlinienfeld des MOSFET zeigt Abb. 3.5.7. Fiir eine positive Span-
nung Up zwischen Drain und Source befindet man sich auf der Sperrkenn-
linie, solange Ug kleiner der Threshold-Spannung Uy ist. Die Sperrspan-
nung des MOSFETs ist begrenzt durch den Lawinendurchbruch. Da der
npn-Transistor durch einen niederohmigen Kurzschluss aufler Kraft gesetzt
ist, entspricht die Sperrspannung des MOSFET der Sperrspannung der aus
p-Wanne, niedrig dotiertem Mittelgebiet und n"-Zone gebildeten Diode.

Quasi-

Sattigung
Ohm’scher
Bereich

Abschnir- | gwinen-
bereich Durchbruch

Ay [ AY
DS(on) ~ Alp ‘MD

T

Ug

U
- I‘ FO N =r—pn UD
UF(UD) ,'l/ o UGCUT Uep
/ Sperrkennlinie
Il

Abb. 3.5.7 Kennlinienfeld des MOSFET

Fiir Ug > Uy bildet sich ein stromfiihrender Kanal und damit das Kennli-
nienfeld. Hier wird dhnlich der Stromverstirkung von Bipolartransistoren
eine Ubertragungssteilheit (Transconductance) definiert. Im Bereich klei-
ner Spannungen Up, verlduft die Kennlinie in Form einer Widerstandsgera-
den, bei einer definierten Gate-Spannung Ug ist der Widerstand Rpg(on) an-
gegeben.

Zwischen dem Ohm’schen Bereich und dem Bereich der Séttigung bil-
det sich ein Ubergangsbereich, der Bereich der Quasi-Sittigung, der durch
einen parabolischer Verlauf der Kennlinie beschrieben wird.

In Riickwirtsrichtung des MOSFET liegt eine Diode in Durchlass-
Polung vor. Hier kann wie bei der Leistungsdiode die Durchlasskennlinie
angendhert werden durch eine Schleusenspannung Up, und einen differen-
tiellen Widerstand.
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Kennliniengleichung des MOSFET-Kanals

Uber dem Kanal wird durch die Gate-Oxydschicht und Gate-Elektrode ein
Kondensator gebildet, dessen flichenspezifische Kapazitét mit

Cor = - (3.5.1)

beschrieben wird. Dabei ist dox die Oxyddicke (z. B. 100nm), im Oxyd ist
& = 3,9 (fiir Si0,). Bei einer Gate-Spannung Ug groBer als die Threshold-
Spannung Ur bildet sich der Inversionskanal, wie in Abb. 3.5.8a skizziert.
Solange der Spannungsabfall durch Stromtransport im Kanal noch ver-
nachléssigbar ist, gilt fiir die Ladung des Inversionskanals

0, =C, -U;-U,) (3.5.2)

Die Ladungstrager, die diese Ladung bilden, stehen im Inversionskanal fiir
den Stromtransport zur Verfiigung. Solange man eine Einschniirung des
Kanals vernachléssigen kann, ist der Widerstand des Kanals

L L

S Weu, O Wep,Co-(Ug-Up)  &-(Ug-Upy)

ch

(3.5.3)

Dabei ist L die Kanalldnge (z.B. 2um, siche Abb. 3.5.3) und W ist die ge-
samte Weite des Kanals. In Abb. 3.5.3 steht W senkrecht zur Zeichenebene
und entspricht dem Umfang der Einzelzelle multipliziert mit der Anzahl
der Zellen (siche Abb. 3.5.5). Bei hoher Zelldichte erreicht man ein hohes
W und somit einen niedrigen Kanalwiderstand. W kann bei modernen
Bauelementen mehrere 100m pro cm? Chipflidche betragen. Die geometrie-
abhingigen Parameter sind zusammengefasst in

K.:W‘IL‘"'CUX

7 (3.5.4)

und Gleichung (3.5.3) gilt fiir den Ohm‘schen Bereich der Kennlinie, also
fiir den Bereich, in dem der durch einen Stromfluss hervorgerufene Span-
nungsabfall im Kanal in seiner Riickwirkung auf Qs noch vernachlissigt
werden kann.

Uber (3.5.3) geht die Beweglichkeit in den Kanalwiderstand ein. In Kap.
2.1 wurde gezeigt, dass die Beweglichkeit p, fiir p-Leitung nur etwa ein
Drittel von p, betrdgt. Dies ist der Grund, warum in der Leistungselektro-
nik — wann immer moglich — der n-Kanal-MOSFET benutzt wird.



224 3 Halbleiterbauelemente
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ladungszone

Gate
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Abb. 3.5.8 Kanal eines MOSFETs. a) Ohm’scher Bereich, Up << Ugs-Ur b) Ka-
nal-Abschniirung, Up = Ug-Ur (c) Kanalldngen-Verkiirzung, Up >> Ug-Uy

Mit zunehmendem Strom entsteht iber dem Kanal ein Spannungsabfall
U(y). Damit wird der Kanal verengt, siche Abb. 3.5.8b. Uber der Léinge y
steht nun eine Ladung Q(y), fiir ein Element dR des Widerstands Rcy wird

aus (3.5.3)
dy
AR=—Y
W, -00) (35:3)

mit
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01 =C,. U -Ur ~U) (3.5.6)
In einem Segment dR ist der Spannungsabfall
dU =1,dR (3.5.7)
(3.5.6) und (3.5.5) in (3.5.7) eingesetzt ergibt
du
Iy=W-u, C, (Us-U, —U(y))-d—y (3.5.8)
Die Spannung Up, fillt ab zwischen den Grenzeny =0 und y = L:
L Up
Jio-dv=w-p,-C,- [Us~Ur ~U())-dU (3.59)
0 0
Ausfithrung der Integration fiihrt auf die Kennliniengleichung
1
Isz-((UG—UT)-UD—EUDzj (3.5.10)

fiir Up < Ug - Ur. Sie entspricht dem parabolischen Teil (Quasi-Sattigung)
in Abb. 3.5.7. Fur kleines Up, geht sie iiber in

I, =k-(Us-Uy)-Up (3.5.11)

und entspricht dem Ohm’schen Bereich, wie schon in (3.5.3) angegeben.
Der Ubergang in den Abschniirbereich folgt aus Gleichung (3.5.10) fiir
dlp/dUp = 0, der Kanal ist danach abgeschniirt (pinch-off) fiir

U,=U, -U, (3.5.12)

Fir groBeres Up folgt der Abschniirbereich, und (3.5.12) eingesetzt in
(3.5.10) ergibt die Kennlinie im Abschniirbereich. Der Strom bleibt auch
bei erhohter Spannung Up nahezu konstant

[Dsat :g'(Uc _UT)2 (3.5.13)

Die Ubertragungssteilheit (Transconductance) ist definiert durch:

Up=const
AU, V>

25 (3.5.14)

durch Differenzieren von (3.5.13) ergibt sich
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g5 =x-U,-U,) (3.5.15)

Der Strom ist nach (3.5.15) unabhéngig von Up. Allerdings dringt bei star-
ker Erhohung von Up das elektrische Feld auch in die p-Zone ein (siche
Abb. 3.5.8c) und es verkiirzt sich der Kanal. Diese Kanallingen-
Verkiirzung hat einen schwachen Anstieg des Stroms bei héheren Span-
nungen zur Folge.

Die Kennliniengleichung (3.5.10) findet sich in dieser Form in vielen
Lehrbiichern. Allerdings ist sie, vergleicht man die Ergebnisse mit prak-
tisch realisierten Bauelementen, sehr unbefriedigend. So wurde in der Her-
leitung nicht beriicksichtigt, dass sich unter dem Kanal eine Verarmungs-
zone bzw. Raumladungszone ausbildet. Diese weitet sich mit Verengung
des Kanals aus, wie das auch in Abb. 3.5.8b angedeutet ist. Eine Herlei-
tung der Kennliniengleichung unter Beriicksichtung der Raumladung fin-
det sich in [Gra89], dies fiihrt auf

I, =K‘-[(UG ~-U,)-U, —%(1 +g—DJUD2J (3.5.16)

ox

mit der flaichenspezifischen Kapazitit der Raumladungszone

/8 &4 Np
Cc,.= |2 5.
D AU, (3.5.17)

wie das bereits bei der Behandlung des pn-Ubergangs mit Gleichung
(2.2.19) hergeleitet wurde. Die hier eingehende Spannung AUt entspricht
der Spannung, die notwendig ist, eine Raumladungszone in der p-dotierten
Wanne der Dotierung N, auszubilden:

q n;

1

k-T (N
AU, =2-—-ln(—AJ (3.5.18)

Bei einer Dotierung der p-Wanne von 1'10"7cm™ folgt ein AUy von ca.
0,81V. Bei Beriicksichtigung der Raumladung éndert sich bei sehr kleinen
Spannungen Up wenig, die Ndherung fiir den Ohm’schen Bereich in Glei-
chung (3.5.11) bleibt unveridndert. Es dndert sich aber Ipg, und gg. Glei-
chung (3.5.16) gilt, solange der Spannungsabfall iiber dem Kanal kleiner
AUT iSt, d.h. UD < AUT

Dariiber hinaus ist auch die reduzierte Beweglichkeit im Kanal zu be-
riicksichtigen. Auch ohne das ein laterales elektrisches Feld aufgebaut
wird, ist die Beweglichkeit bereits gegeniiber den in Abschnitt 2.1 Abb.
2.1.8 angegebenen Werten reduziert, was auf den Einfluss der Halbleiter-
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Oberflédche zuriickgeht. Baut sich nun eine Spannung U(y) tiber dem Kanal
auf, so entsteht ein signifikantes elektrisches Feld in lateraler Richtung.
Fiir die Geschwindigkeit der Elektronen ist nun Gleichung (2.1.22) heran-
zuziehen. Fiir die Elektronenbeweglichkeit folgt dann

— /ueO
1+6-(U, -U,)

He (3.6.19)

wobei in [Gra89] eine brauchbare Ubereinstimmung mit der Praxis erreicht

wird, wenn fiir pe und 6 die Werte 600cm?/Vs und 0,02V verwendet
werden.

Der Ohm’sche Bereich

Beim Ohm’schen Anteil ist nicht nur der Kanalwiderstand zu beachten.
Schon ab einer Spannung von 50V dominiert der Widerstand der niedrig
dotieren Mittelzone. Da diese Schicht beim vertikalen MOSFET mit Epi-
taxie hergestellt wird, ist die Bezeichnung R, gebrduchlich. Abb. 3.5.9
zeigt die Struktur des MOSFET mit eingezeichnetem Pfad der Ladungstré-
ger (Elektronen) und mit den verschiedenen Anteilen des Widerstands.

Rpson) = Rsx + Ry+ + Repy + Ry + Repi + R (3.5.20)

Bei MOSFETs fiir Sperrspannungen < 50V muss man vor allem den Ka-
nalwiderstand klein machen und die oberflichennahen Anteile reduzieren,
wie das mit erhohter Zelldichte (groBeres W, siehe Gleichung (3.5.1)), am
besten jedoch mit der Trench-Zelle (Abb. 3.5.5) erreicht wird.

In der folgenden Tabelle sind die Anteile der jeweiligen Komponenten
des Widerstands fiir einen 30V vertikalen MOSFET mit planaren Zellen
und entsprechenden 600V MOSFET aufgefiihrt:

Tabelle 6. Zusammensetzung des Widerstands Rpg(,n) bei MOSFETS verschiede-
ner Sperrspannung. Werte aus [Lor99]

UDS =30V UDS =600V

Rg*  package 7% 0,5%
R,+  source layer 6% 0,5%
Rcy  channel 28% 1,5%
R, accumulation layer  23% 0,5%
Repi  n'-layer 29% 96,5%

Rsy,  substrate 7% 0,5%
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Abb. 3.5.9 Strompfad und Komponenten des Widerstands in einem MOSFET

Der Widerstand der niedrig dotierten Zone Ry, ist identisch dem Span-
nungsabfall {iber dem niedrig dotierten Mittelgebiet eines unipolaren Bau-
elements, der bereits im Kapitel Schottky-Dioden mit Gleichung (3.2.9)
angebeben wurde:

Wp

Zm (3.5.21)
n D

epi
Wird das Bauelement auf hohere Spannung ausgelegt, muss nun sowohl
wg grofler als auch Np kleiner gewdhlt werden. Bei einem konventionellen
MOSFET lasst sich dieser Widerstand in Abhéngigkeit von der Spannung,
fir die das Bauelement ausgelegt ist, nach dem dort gezeigten Vorgehen
berechnen. Der niedrigste Widerstand ergibt sich fiir eine schwache PT-
Dimensionierung, wie in Gleichungen (3.2.10) bis (3.2.15) gezeigt wurde:

1 5

R =09.-2C Us? (3.5.22)
epi,min i, e A

Der Widerstand wéchst also mehr als mit dem Quadrat der Sperrspannung,
namlich mit Ugp>’ , an. Dieses mit (3.5.22) angegebene ,,unipolar limit*
kann aber durch das Prinzip des Superjunctions umgangen werden.
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Superjunction-MOSFETs

Ein groBer Fortschritt ist hier die Einfithrung des Superjunction-Prinzips,
das als erstes von Infineon 1999 unter der Bezeichnung ,,COOL MOS* er-
folgte und inzwischen auch von anderen Herstellern verfolgt wird. Abb.
3.5.10 zeigt das Bild eines Superjunction-MOSFET in Gegentiberstellung
zu einem konventionellen MOSFET.

In die Mittelzone sind p-dotierte Sdulen eingebracht. Die Dotierung der
p-Séulen ist genau so bemessen, dass sie die n-Dotierung kompensieren.
Daraus resultiert eine sehr niedrige effektive Dotierung.

Man erhélt damit einen nahezu rechteckférmigen Feldverlauf, wie in
Abb. 3.5.10 unten gezeichnet. Damit kann bei vorgegebener Dicke die
hochste Spannung aufgenommen werden. Die Dotierung der n-Schicht
lasst sich jetzt so weit anheben, wie es technologisch gelingt, sie durch
gleich groBe p-Dotierung zu kompensieren. Dabei ist zu beachten, dass die
Fldche der n-Zone verringert wird.

Source Source
-

n+ n

Drain Drain
[E|& |E|A

a c a b ¢

Abb. 3.5.10 Standard-MOSFET und Superjunction MOSFET

Durch dieses Kompensationsprinzip wird die Kopplung der Sperrspannung
an die Dotierung durchbrochen und Freiheit bei der Einstellung der n-
Dotierung gewonnen. Da nach (3.5.21) beim unipolaren Bauelement die n-
Dotierung den Widerstand bestimmt, kann der Widerstand drastisch ge-
senkt werden.
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Fiir den Fall des rechteckformigen Feldverlaufs ldsst sich aus dem lonisa-
tionsintegral mit dem Potenzansatz von Shields und Fulop berechnen (sie-
he die Abschnitte zur PT-Diode, Gleichung 3.1.12), dass fiir den Lawinen-
durchbruch gilt

1

- 7
Wy =C®-Upps mit C=18 107 cm®V (3.5.23)

und eingesetzt in (3.5.21) ergibt sich

1 7

R _2CUps (3.5.24)
v q:unNDA

Der Faktor 2 im Zihler von (3.5.24) kommt durch die vereinfachende An-
nahme, dass die Breite der p-Saulen gleich der Breite der n-Zonen sei. Nur
die n-Gebiete leiten; damit steht nur die halbe Flache zur Verfiigung.

Abbildung 3.5.11 stellt jetzt den Zusammenhang von R, zur Sperr-
spannung nach konventioneller Bauweise (3.5.22) und fiir das Superjunc-
tion-Bauelement (3.5.24) gegeniiber. Fiir das Superjunction-Bauelement ist
in Abb. 3.5.11 die Dotierung zu Ny = Np = 2:10"°cm™ angenommen und
fiir die den Elektronenstrom tragenden Zonen ist die Hélfte der Gesamtflé-
che angenommen. Fiir diesen sehr vereinfachten Fall lassen sich die fol-
genden Konsequenzen ableiten.

8,00 :
= ¥ = = Superjunction /
7,00 L/

~——— kofventiohell Vi

4 I+
[= R =
==

Wi

/.

/ -‘.--O'- £
1,00 ot e
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0,00 ar e Bt
0 100 200 300 400 500 600 700 800

UgolVI
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[a*]

o
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Abb. 3.5.11 Widerstand R,; in Abhéngigkeit von der Sperrspannung fiir den kon-
ventionellen MOSFET und fiir ein Superjunction Bauelement
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Bei Ausbildung einer Spannung in Sperrrichtung dringt die Raumladungs-
zone zundchst lateral in das n- und das p-Gebiet ein. Dies ist in Abb.
3.5.12 gezeichnet. In Abb. 3.5.12 ist wieder angenommen, dass p- und n-
Gebiet gleich dotieret sind, das p-Gebiet mit der Dotierung Ny, die n-Séule
mit der Dotierung Np, und es sei Ny = Np. Ferner sollen sie gleiche Breite
aufweisen, die in Abb. 3.5.12 jeweils 2x; betrdgt. Legt man eine Span-
nung in Sperrrichtung an, so dringt die Raumladungszone zunéchst nur la-
teral in die Séulen ein. An einem Schnitt in lateraler Richtung im Bereich
der Sdulen ist in Abb. 3.5.12b mit der gestrichelten Linie der Verlauf des
Betrags der Feldstirke fiir kleine Spannung gezeichnet. Erhoht man die
Spannung, so werden schlieBlich die vom Feld ausgerdumten Zonen in der
Mitte der jeweiligen Saulen zusammentreffen, wie mit der durchgezogenen
Linie in Abb. 3.5.12b gezeigt. Nun sind alle Akzeptoren und Donatoren
vollsténdig ionisiert.
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Abb. 3.5.12 Superjunction-MOSFET. a) vereinfachte Struktur b) Feldverlauf in
lateraler Richtung im Bereich der Saulen c) Feldverlauf in vertikaler Richtung

Bei weiterer Erhohung der Spannung wird die gesamte zickzackformige
Linie in Abb. 3.5.12b nach oben angehoben, es ergibt sich eine Struktur
dhnlich eines Wellblechdaches. In vertikaler Richtung erhélt man den Ver-
lauf nach Abb. 3.5.12c.
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Die jeweiligen p- und n-Zonen miissen vollstindig in lateraler Richtung
vom Feld erfiillt sein. Die Ausdehnung des elektrischen Felds beim Lawi-
nendurchbruch in eine n-Zone der Dotierung Np wurde in Gleichung
(2.2.40) gegeben. Die dort angegebene Weite wyy  sei eine die halbe Brei-
te einer n-Zone x,. Es ergibt sich fiir eine Dotierung von Np = 2:10"”cm™
ein xp von 11pum. Die Breite der p- sowie der n-Gebiete muss kleiner 2'x
sein, sonst erfolgt der Durchbruch in lateraler Richtung. Damit ist nun die
Dotierung in Gleichung (3.5.24) mit der Breite der Sdulen verbunden, eine
hohere Dotierung Np, fordert kleineres x;. Gleichung (2.2.40) umgestellt
nach Np und eingesetzt in Gleichung (3.5.24) ergibt

_3 B 7
R = 2-2 7C# c X7 'UBD6 (3_5.25)
epi g-lun-A

Analoge Uberlegungen fiihren in [Zin01] zu einem #hnlichen Ergebnis.
Damit ist man mit dem in Abb. 3.5.11 dargestellten Verlauf noch lange
nicht am Ende des Moglichen, aus (3.5.25) geht hervor, dass der Wider-
stand weiter verkleinert werden kann. Das erfordert aber ein immer kleine-
res x., und dies in der vertikalen Struktur einer Tiefe wg >> x|, zu realisie-
ren ist eine grofe technologische Herausforderung.

Eine genauere Betrachtung, die auch Feldspitzen am Source- und Drain-
seitigen Rand der Raumladungszone mit einbezieht, findet sich in [Che01].
Dort werden auch verschiedene Anordnungen der Sdulen untersucht. Die
Betrachtung nach Abb. 3.5.10 und 3.5.12 wiirde, realisiert einem dreidi-
mensionalen Bauelement, von oben gesehen ein Streifenmuster der p- und
n-Gebiete bedeuten. Besser ist eine hexagonale Anordnung.

Schalteigenschaften des MOSFET

Geht man aus von der Transitzeit der Ladungstréger durch den Kanal:

7, =— (3.5.26)

7=t (3.5.27)
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Fiir beispielsweise d = 2pum erhélt man mit p, = 500cm?Vs bei Ucy von
beispielsweise 1V die Transitzeit t, ~80ps, das entspricht einer
Transitfrequenz

fi~ 12,5GHz

Dies ist praktisch fiir einen Leistungs-MOSFET nicht erreichbar, denn es
bestehen parasitdre Kapazititen, deren Zeitkonstanten die Grenzfrequenz
bestimmen:
1
Jo =5 e TR 3.5.28
27-Cy, - R;; (3.5.28)
mit Cy; = Cgs +Cp und R = Rgiy +R ey,

Ciss sowie der empfohlene Gatewiderstand Ry ist in den Datenbléttern
zu finden, der interne Gatewiderstand muss beim Hersteller erfragt wer-
den.

Beispiel: IXYS XFH 67 N10

Ciss = 4500pF
Rexe = 2Q, Ry = 1 Q (angeommen)
= f,, = 12MHz
S
Source Cas  SIO; o
f oo roysi Ry LCos
P - Cep Re @
n+ > J- 1
_l— CDS z __GDS I| -
CGD
_ S
n R G
e -
Drain Ip JD

Abb. 3.5.13 MOSFET mit parasitdren Kapazititen, Struktur und Ersatzschaltbild.
Nach [Mic03]

Abbildung 3.5.13 zeigt nochmals den Aufbau des MOSFET, wobei die pa-
rasitdren Kapazititen eingezeichnet sind. Auf der rechten Seite ist das Er-
satzschaltbild des MOSFET mit den parasitiren Kapazititen gezeigt, eben-
falls dargestellt sind die inverse Diode sowie einige der Widerstdnde,
wobei hier nur Rey und R eingezeichnet sind.
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Der Ein- und Ausschaltvorgang soll nun unter der Bedingung induktiver
Last behandelt werden, da in der Praxis in den allermeisten Fillen eine in-
duktive Last vorliegt. Der Schaltkreis entspricht dem in Abb. 3.1.18 an-
hand der Dioden behandelten Schaltkreis. Den Einschaltvorgang mit in-
duktiver Last zeigt Abb. 3.5.14. Als KenngroBen des Einschaltens sind
gegeben:

tq: Turn-on delay-time (Einschaltverzégerungszeit)
Zeit bis Ugg die Threshold-Spannung Uggmy erreicht

ti~Rs (Cgs + Cop)

ti: Rise-time (Stromanstiegszeit)
Wihrend dieser Zeit steigt der Strom an.

tyi~Rg (Cgs + Cop)

A Ug
Ug
Ur+Ip/
i3 Dgfs\ /—
Ur
t
A 4
i \ """ IRRM Io
+
-ty et ——P—t, " tr
A
Up
Uon ‘
¥ >
22 = t
| to Ll

nn

Abb. 3.5.14 Einschalten des MOSFET bei induktiver Last
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Aufgrund der Freilaufdiode iiber der induktiven Last tritt zusdtzlich die
Riickstromspitze Irry der Freilaufdiode auf, siche dazu auch Abb.

3.1.19. Wihrend dieser Zeit ist die Spannung noch nahezu unverdndert
hoch.

ty: Voltage fall time (Spannungs-Fallzeit)
Jetzt tbernimmt die Freilaufdiode Spannung und die Spannung am
MOSFET fillt. Die Kapazitit Cgp (Miller-Kapazitit) wird geladen.

ts~ R Cep

In dieser Phase bleibt die Gate-Spannung auf dem Wert
Ug=Ur+ Ip/gs

Die Spannung Up sinkt ab auf den Wert der Durchlass-Spannung
Uon = Ron " Ip

Die gesamte Einschaltzeit t,, betrigt
fon =ta T 1y T 15

Den Abschaltvorgang unter der Bedingung induktiver Last zeigt Abb.
3.5.15. KenngroBen des Abschaltvorgangs sind:

ts (Speicherzeit)

Im Treiber wird das Spannungssignal auf 0, bzw. auf einen negativen
Wert zuriickgestellt. Aber das Gate muss erst entladen werden bis auf
den Wert, an dem die Gate-Spannung dem Wert entspricht, an dem der
Durchlassstrom I, gleich dem Séttigungsstrom ist, d. h. dass gilt

UG = UT + ID/gﬁS'

Zu entladen sind die Kapazitdten Cgg und Cgp, die parallel zum Kanal
liegen (siche Abb. 3.5.12), und fiir die Speicherzeit folgt:

t;~Rg (Cos + Cop)

tw (Spannungs-Anstiegszeit)

Die Spannung steigt an auf den vom Schaltkreis vorgegebenen Wert.
Der Strom bleibt konstant auf dem Ausgangswert. Die Spannung am
Gate bleibt auf dem Miller-Plateau. Es ist die Miller-Kapazitit Cgp zu
entladen, und dafiir ist

tw~R¢ Cep
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Ys Ut + lo/gs

&

v

Up /" N\l

v

toﬂ’ ;

A

Abb. 3.5.15 Abschalten des MOSFET bei induktiver Last

tg (Strom-Fallzeit)

Die Gate-Kapazitit Cgs + Cgp wird entladen und der Strom fillt. Der
Strom wird 0 (bzw. er erreicht den Wert des Sperrstroms), wenn Ugg
auf Uy gefallen ist.

ti~Rs (Ces + Cop)

Zur angelegten Spannung addiert sich in dieser Phase eine Spannungs-
spitze Uy, die sich zusammensetzt aus

- der durch die Stromflanke di/dt an der parasitiren Induktivitét L, er-
zeugten induktive Spannung

- der Einschalt-Spannungsspitze Uggry der Diode

di

ar dt

Esgilt U, = +U pgas » Lpar 1st in Abb. 3.1.17 angegeben.

LP
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Die gesamte Ausschaltzeit ist

t()f:ts +trv + tﬁ

Die Schaltflanken des Ein- und Ausschaltens lassen sich unter den be-
schriebenen Bedingungen tiber den Gate-Widerstand steuern. Mit kleine-
rem Rg lassen sich die Schaltzeiten verkiirzen und damit auch die Schalt-
verluste senken, siehe unten.

Aus den Schaltzeiten ldsst sich eine Grenzfrequenz angeben

1
Sinax _W (3.5.29)

Nimmt man fiir den oben schon genannten MOSFET IXYS IXFH 67 N10
die Datenblattwerte und addiert alle Schaltzeiten, erhdlt man typ. 220ns ...
340ns, was einer Frequenz von 3 bis 4MHz entspricht, also deutlich ist
niedriger als f.,. Aber das Beispiel hinkt, denn die Schaltzeiten sind in den
Datenblittern zumeist fiir eine Ohm’sche Last angegeben, was in der Pra-
xis kaum vorkommt.

Schaltverluste des MOSFET

Tatséchlich ist die Frequenzbelastbarkeit eines Leistungs-MOSFET gege-
ben durch die Schaltverluste. Die Verlustarbeit pro Puls berechnen sich
wie bei anderen Bauelementen aus dem Integral des Produkts von u(t) " i(t)
beim Ein- und Ausschalten. Beim Einschaltvorgang gilt
W, = futo)-ito)de

on

(3.5.30)

t()VI

In der Praxis bestimmt man die Verlustarbeit pro Puls aus dem Oszil-
logramm, moderne Oszilloskope kénnen das Produkt aus dem Strom- und
Spannungsverlauf bilden und iiber die vorgegebene Zeit integrieren. Ein
Beispiel anhand eines IGBT ist in 3.1.20 gegeben. Zur Abschitzung kann
Abb. 3.5.14 benutzt werden, aus der hervorgeht

1 1 1
W, :E'UD '(]D "'IRRM)’tri +5'UD[[D +51RRMj'th (3.5.31)
wobei angenommen wurde, dass die durch die Diode verursachte Riick-

stromspitze Irrm e€twa in der Zeit tg abklingt.
Beim Abschalten gilt
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Wy = ju(t) i(r)dt (3.5.32)

Loy

was nach Abb. 3.5.15 ebenfalls abgeschétzt werden kann mit

1 1
Wy =5 -Up-In-i, +5.(UD +U )Ty, (3.5.33)

Die gesamten Schaltverluste sind dann bestimmt nach

P +Py=f-W, +W,) (3.5.34)

Zu den Schaltverlusten kommen noch die Verluste in der Leitphase und in
der Sperrphase. Beim Leistungs-MOSFET ist die Hohe des Sperrstroms im
pA-Bereich, so dass die Sperrverluste vernachlidssigt werden kdnnen, nicht
jedoch die Leitverluste. Es sei der duty-cycle d der Anteil pro Periode, in
der der MOSFET eingeschaltet ist. Dann wird

P, =d-U, I,=d-R, -1, (3.5.35)
Fiir die Gesamtverluste gilt dann
PV :PLeit +Pon +P0ff :d'Run ']Dz +f' (Won + Wo/f) (3536)

Diese Verluste miissen iiber das Gehduse abgefiihrt werden. Welcher ma-
ximale Verlust zuléssig ist, ergibt sich aus den Kiihlbedingungen, dem zu-
lassigen Temperaturhub und dem Wérmewiderstand. Néheres dazu in Kap.
4 (Aufbau- und Verbindungstechnik).

Fiir den bisher als Beispiel behandelten MOSFET IXYS IXFH 67 N10
lasst sich aus dem Datenblatt abschitzen, dass ein Betrieb bis zu ca.
300kHz Schaltfrequenz moglich ist. Der MOSFET ist als unipolares Bau-
element der schnellste zur Verfiigung stehende Schalter.

Welche Schaltfrequenz moglich ist, ergibt sich neben den thermischen
Parametern auch wesentlich aus den anderen Komponenten in der Schal-
tung. Der gesamte Schaltkreis ist entsprechend zu optimieren. Aus (3.5.26)
und (3.5.28) geht hervor, dass die Schaltverluste von den Schaltzeiten ab-
héngen, und durch Reduzierung der Schaltzeiten durch kleinere Gate-
Widerstinde Rg konnen die Schaltverluste reduziert werden. Andererseits
ist man begrenzt in der Wahl der Steilheiten

- durch Motorwicklungen etc., die man nicht mit zu hohem du/dt be-

lasten darf

- oft noch stirker durch Freilaufdioden, die in induktiven Schaltkreisen

notwendig sind. Ungeeignete Freilaufdioden fithren bei erhohtem
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di/dt zu snappigem Schaltverhalten, Spannungsspitzen und Oszillati-
onen.

Sicherer Arbeitsbereich des MOSFET

Die Struktur des MOSFET enthilt zwischen Source und Drain einen para-
sitdren bipolaren npn-Transistor, der parallel zum MOS-Kanal liegt. Dies
ist in Abb. 3.5.16 dargestellt. Dieser parasitdre npn-Transistor wiirde eine
Reihe von Problemen erzeugen:
die Sperrspannung wiirde bei einem Transistor mit offener Basis her-
abgesetzt
bei Anlegen einer Spannung mit hohem du/dt konnte durch das Auf-
laden der Sperrschicht des Basis-Kollektor-Ubergangs ein Verschie-
bungsstrom erzeugt werden, der den Transistor aufsteuert
schlieBlich ist der sicher Arbeitsbereich eines Transistors durch den 2.
Durchbruch begrenzt.

Abb. 3.5.16 MOSFET mit Ersatzschaltbild, das den parasitidren npn-Transistor
und die parasitire Diode enthélt

Daher muss der Basis-Emitter-Ubergang des npn-Transistors durch einen
niederohmigen Widerstand Rg kurzgeschlossen werden. Dieser Widerstand
wird moglichst klein gewéhlt, indem die Dotierung in diesem Bereich
durch eine zusitzliche p'-lonenimplantation angehoben wird (p'-
Dotierung) und indem auch die Linge des n'-Source-Gebiets so kurz ge-
wihlt wird, wie es die Photolithographie zulésst.
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Bei heutigen MOSFETS wird damit der parasitire Transistor wirksam
aufler Betrieb gesetzt. Damit wird erreicht, dass der sicher Arbeitsbereich
(Safe Operating Area) nicht durch den zweiten Durchbruch begrenzt wird.
Die Safe Operating Area eines heutigen MOSFET ist rechteckig, wie in
Abb. 3.5.17 gezeigt. Sie ist nur durch die Sperrspannung und die auftre-
tenden Verluste begrenzt. Die Kurven in Abb. 3.5.18 sind begrenzt durch
die maximal mogliche Verlustleistung, bei der die Sperrschichttemperatur
unterhalb von 150°C bleibt.

T [
| | [
» —— T — E— 39 g 10ps
] imited by R -~ ~ b
:g vilted Dy s(on) l. [ < \\f.\.
£ 100 = T~ 100p=
< - t i — "\\'
5 N ——
; \‘\ i i 1ms
10 : \}\-. 1 10ms
N 100ms
1
1
1 10 Up [V] 00

Abb. 3.5.17 Sicherer Arbeitsbereich (SOA) eines MOSFET. Beispiel IXYS IXFH
67 N10

Die inverse Diode des MOSFET

Durch die Kontaktierung der p-Wanne mit der Source-Metallisierung ent-
steht im MOSFET eine pin-Diodenstruktur aus p-Wanne, n™-Gebiet und n"-
Substrat, wie in Abb. 3.5.16 gezeigt. Fir den Einsatz in einer Briicken-
schaltung ist damit eine Freilaufdiode intrinsisch vorhanden. Die Kennlinie
dieser Diode findet sich im Kennlinienfeld des MOSFET in Abb. 3.5.7.
Durch Offnen des Kanals kann man auch bei kleinen Strémen die Durch-
lass-Spannung der Diode reduzieren, da nun der Kanal parallel liegt. Al-
lerdings ist diese Diode in ihren Abschalteigenschaften ungeeignet.
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Abb. 3.5.19 Schaltverhalten der inversen Diode eines 200V MOSFETs mit
hochfrequenten LC-Schwingungen

Zunéchst fuhrt die bei MOSFETs angewandte Fertigungstechnologie zu
hoher Trigerlebensdauer und damit zu hoher Speicherladung und hoher
Riickstromspitze der Diode. Eine Einstellung der Trigerlebensdauer muss
als zusétzlicher Schritt erfolgen. Der Einbau von Rekombinationszentren
in der n-Zone beeintrichtigt die Eigenschaften des MOSFET in erster Né-
herung nicht, denn der MOSFET ist ein unipolares Bauelement. Es kann
im leitenden Zustand des MOSFET keine Rekombination stattfinden, der
Widerstand R, sollte unbeeintrachtigt bleiben. Allerdings sind sekundére
Effekte zu beachten, denn zur Verkiirzung der Trigerlebensdauer einge-
brachte Zentren kénnen gleichzeitig auf die Dotierung zurtickwirken.

So scheidet die Verwendung von Gold aus, denn Gold wird durch den
akzeptorischen Charakter die Grunddotierung kompensieren und den Wi-
derstand R,, anheben. Bei Verwendung von Platin und bei Elektronenbe-
strahlung tritt dieser Effekt nicht auf. Bei Elektronenbestrahlung muss
wiederum beachtet werden, dass diese auch auf die Ladungen im Gate-
Oxyd wirkt. Elektronenbestrahlung senkt die Threshold-Spannung Ur.
Durch geeignete Ausheilverfahren kann diese teilweise wiederhergestellt
werden.

MOSFETs mit Platin-Diffusion oder mit Elektronenbestrahlung zur
Verringerung der Speicherladung der inversen Diode sind auf dem Markt,
teilweise unter der Bezeichnung ,,FREDFET* (Fast Recovery Diode Field
Effect Transistor). Die Speicherladung der inversen Diode ist hier redu-
ziert, das Reverse-Recovery-Verhalten ist etwas verbessert, so dass diese
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Dioden in niederinduktiv aufgebauten Schaltkreisen verwendet werden
konnen.

Vor allem aber ist das Reverse-Recovery-Verhalten problematisch.
Zwar ist die Flache der p-Zone deutlich kleiner als die Kathodenzone — ei-
ne Mafinahme, wie sie auch bei der MPS-Diode angewandt wird um ein
Soft-Recovery-Verhalten zu erreichen. Aber wesentliche Anforderungen
an den MOSFET widersprechen dem, was zum Erreichen eines Soft-
Recovery-Abschaltverhaltens notwendig ist:

- um Ry, niedrig zu halten, ist die Basis des MOSFET so diinn wie

moglich auszulegen.
um einen wirksamen Kurzschluss Rg zu erhalten, wird die p'-
Dotierung moglichst hoch gewéhlt.

Diese beiden Mallnahmen wirken sich dahingehend aus, dass das
Schaltverhalten snappig wird. Es ist nur begrenzt moglich, sowohl den
MOSFET, als auch die Diode zu optimieren.

Vielfach sind die inversen Dioden unbrauchbar. Sie werden auch als pa-
rasitdre Dioden bezeichnet. Sie konnen durch Einfiigung einer Schottky-
Diode in Reihe zum MOSFET und entgegen der Polung der inversen Dio-
de auBler Kraft gesetzt werden und eine optimierte Soft-Recovery-Diode
kann parallel geschaltet werden. Durch die Schleusenspannung eines zu-
sitzlichen Ubergangs entstehen aber wiederum zusitzliche Verluste.

Ausblick

Der MOSFET ist ein unipolares Bauelement. In Durchlassrichtung tritt
keine Schleusenspannung auf, und der MOSFET bietet weitere Vorteile:
Er ist einfach und leistungsarm anzusteuern. Die Schaltflanken sind {iber
Gate-Widerstinde steuerbar. Beim Abschalten besteht kein Tailstrom, der
MOSFET weist geringe Schaltverluste auf und hohe Schaltfrequenzen sind
moglich. Dazu ist er kurzschlussfest und verfiigt iiber einen rechteckigen
sicheren Arbeitsbereich.

Man wird in der Anwendung daher immer, wo es mdglich ist, einen
MOSFET einsetzen. MOSFETs lassen sich unproblematisch parallel schal-
ten. Auch die Reihenschaltung ist moglich. Selbst Anwendungen mit
hochsten Leistungen (50kV, einige kA), bei denen es auf die guten Schalt-
eigenschaften ankommt und die Kosten keine Rolle spielen, wurden mit
Parallel- und Reihenschaltung von MOSFETS realisiert.

Was dem MOSFET als Nachteil bleibt, ist die inverse Diode mit unzu-
reichenden Eigenschaften.



3.6 IGBTs 243

Bei Auslegung auf hohere Sperrspannung nimmt der Widerstand R, sehr
stark zu. Einen sehr wichtigen Fortschritt stellt aber die Einfithrung des
Superjunction-Prinzips dar, das diese GesetzmiaBigkeit umgeht. Superjunc-
tion-MOSFETS sind heute fiir 600V und 800V erhiltlich, auch 1000V
Bauelemente sind prinzipiell moglich. Aber der technologische Aufwand
wird immer hoher. Daher werden die Anwendungen bei hoheren Spannun-
gen heute von bipolaren Bauelementen dominiert.

Es ist zu erwarten, dass Superjunction-Bauelemente im Bereich 600V
noch niedrigeren Widerstand R, erreichen werden.

Im Bereich niedriger Spannungen (<100V) bewirkt die Trench-
Technologie eine Reduzierung des Widerstands R,,. Mit weiterem Fort-
schritt in der Mikroelektronik werden immer feinere Strukturen und damit
eine immer hohere Zelldichte moglich, was die Verluste im eingeschalte-
ten Zustand weiter reduziert. Gleichzeitig werden Mafinahmen zur Redu-
zierung der Kapazitdten ergriffen, wodurch die Schaltverluste verringert
werden.

Feldgesteuerte Bauelemente aus SiC stehen heute als Junction-Field-
Effekt-Transistoren (JFET) zur Verfiigung. Sie erreichen aufgrund der
moglichen sehr diinnen Driftzone und der realisierbaren hoheren Dotie-
rung der Basis einen sehr viel niedrigeren Widerstand R, siche dazu Ab-
bildung 3.2.9. JFETs aus SiC wurden bereits bis zu Spannungen von
1400V auf den Markt gebracht. Allerdings hat der JFET den Nachteil, dass
er im Zustand ohne angelegte Gatespannung leitend ist, und ein ,,normally
on“ Bauelement ist fiir viele Anwendungen unerwiinscht. An MOSFETs
auf der Basis von SiC wird in der Forschung intensiv gearbeitet. Diese
wiirden bis hin zu Spannungen von 3kV und dariiber den idealen Schalter
fiir sehr viele Anwendungen der Leistungselektronik darstellen.

3.6 IGBTs

Funktionsweise

Der Insulated Gate Bipolar Transistor (IGBT) wurde im Dezember 1979
von Frank Wheatley und Dr. Hans Becke in den USA erfunden. Spétestens
Ende der 80er Jahre waren die Bauelemente so weit ausgereift, dass sie
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sich auf breiter Front durchzusetzen und durch ihre tiberlegenen Eigen-
schaften den bipolaren Transistor abldsten.

In der einer stark vereinfachten Betrachtung kann man sich den IGBT
als einen MOSFET vorstellen, bei dem die n'-Zone auf der Drain-Seite
durch eine p-Zone ersetzt wurde. Abb. 3.6.1 zeigt den Aufbau des IGBT.
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Abb. 3.6.1 IGBT a) vereinfachter Aufbau b) Ersatzschaltbild mit parasitirem npn-
Transistor und Widerstand Rg c) vereinfachtes Ersatzschaltbild

Liegt am IGBT eine positive Spannung vom Kollektor C zum Emitter E
an, so ist das Bauelement im Sperrzustand. Wird nun eine Spannung Ug
groBer als die Threshold-Spannung Ut am Gate angelegt, entsteht ein n-
Kanal; die Elektronen flieBen zum Kollektor. Am kollektorseitigen pn-
Ubergang entsteht eine Spannung in Flussrichtung und es erfolgt eine In-
jektion von Lochern aus der p-Kollektorzone in die niedrig dotierte Mittel-
zone. Die erhohte Ladungstrigerdichte setzt den Widerstand der Mittelzo-
ne herab; ihre Leitfdhigkeit wird moduliert. Der IGBT wurde daher
anfinglich auch als COMFET (Conductivity Modulated FET) bezeichnet,
auch die Bezeichnung IGT (Insulated Gate Transistor) wurde verwendet.
Wie beim MOSFET geschieht das Ein- und Ausschalten des IGBT durch
Erzeugung bzw. Entfernung eines n-Kanals durch Anlegen einer Ga-
tespannung. Fiir die Schwellspannung und den Kanalwiderstand gilt die in
Kap. 3.5 ausgefiihrte Betrachtung.

Abbildung 3.6.1b zeigt das Ersatzschaltbild der 4-Schicht-Struktur. Man
erkennt mit pnp- und npn-Teiltransistor eine parasitidre Thyristorstruktur.
Durch den Widerstand Rg wird der Emitter des npn-Teilstransistors mit
seiner Basis kurzgeschlossen. Damit wird der Stromverstiarkungsfaktor im
npn-Teiltransistor sehr klein. Bei zu groem Strom jedoch kann der npn-
Transistor aufgesteuert werden und tber die Wechselwirkung der pn-
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Uberginge kann wie in Kapitel 3.4 beschrieben der parasitire Thyristor in
den durchgeschalteten Zustands gelangen. Dieser Effekt wird Einrasten
(latch-up) genannt: Das Bauelement kann jetzt nicht mehr tiber das MOS-
Gate kontrolliert werden. Einrasten (Latchen) des parasitiren Thyristors ist
ein zerstorender Vorgang.

Fiir hinreichend kleines Rg kann der npn-Teiltransistor vernachléssigt
werden und man erhilt das vereinfachte Ersatzschaltbild nach 3.6.1c, wel-
ches das wichtigste Ersatzschaltbild zum Verstindnis des IGBT darstellt.
Fiir den pnp-Teiltransistor sind dessen Anschliisse mit C°, E’ und B’ be-
zeichnet. Der Kollektor C des IGBT ist der Emitter E’ des pnp-Transistors,
physikalisch handelt es sich um einen Emitter.

Durch eine Gatespannung Ug grofer als die Threshold-Spannung wird
der Kanal erzeugt und im Basisanschluss des pnp-Teiltransistors flie3t der
Kanalstrom I¢y. Fiir den Strom I¢ bei C’ gilt dann

Lo =Bowp e
bzw. mit der im Abschnitt zu Transistoren besprochenen Beziehung
(24
p= l-«a
a ",
Ic'=1_;p ey (3.6.1)

pnp

Fiir den Kollektorstrom des IGBT gilt

a 1
pp _
Aoy +1ey = -
prp & pp

Io=1c+1cy = Aoy (3.6.2)

Der Kollektorstrom des IGBT ist damit immer gréBer als der Kanalstrom.
Auch der Sittigungsstrom g ist groBer als beim MOSFET. Mit dem beim

MOSFET in Gleichung 3.5.4 definierten Parameter der Leitfihigkeit des
Kanals « ergibt sich fiir den IGBT

——%(UG—UT) ’ (3.63)

Allerdings muss, um das Einrasten des parasitiren Thyristors auf einen
sehr hohen Stromwert zu verschieben, auch oy, klein gemacht werden,
wozu im Design des IGBT verschiedene Maflnahmen angewandt werden,
auf die im folgenden noch eingegangen wird.
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Die Kennlinie des IGBT

Das Kennlinienfeld eines IGBT in Vorwértsrichtung zeigt Abb. 3.6.2. Die
Kennlinie gleicht der Kennlinie eines MOSFET. Fiir eine Gatespannung
Ug oberhalb der Threshold-Spannung Ur wird der Kanal gedffnet. Vom
MOSFET unterscheidet sich die IGBT-Kennlinie durch die Schleusen-
spannung des zusitzlichen pn-Ubergangs. Als Leistungsbauelement wird
der IGBT, wie schon der MOSFET und der bipolare Transistor, im voll
durchgesteuerten Bereich betrieben, der Arbeitspunkt liegt auf dem Kenn-
linienast fiir Ug = 15V. Auf diesem Kennlinienast wird im Betrieb bei ge-
gebenem Strom I¢ der dabei entstehende Spannungsabfall Uc abgelesen.

50
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Abb. 3.6.2 Kennlinie eines 20A-600V-IGBT

Abbildung 3.6.3 vergleicht die Kennlinie eines IGBT fiir Ug = 15V mit der
eines Bipolartransistors, ebenfalls bei voller Durchsteuerung. Beide Bau-
elemente sind auf 600V ausgelegt und haben vergleichbare Fliche. Man
erkennt beim IGBT die Schleusenspannung des riickwirtigen pn-
Ubergangs. Bei niedrigen Stromdichten hat der bipolare Transistor die ge-
ringere Durchlass-Spannung, denn bei ihm tritt nur eine vernachlissigbare
Schleusenspannung auf. Allerdings wird bei hoheren Stromdichten — ab
14A — der Spannungsabfall des IGBT sehr viel niedriger als beim Bipo-
lartransistor. Der gezeigte IGBT ist auf den Nennstrom von 20A ausgelegt,
was mit dem verwendeten bipolaren Transistor auch bei groBem Basis-
strom nicht erreicht wird.

Ein Vergleich von Leistungsschaltern hoherer Sperrspannungsklasse
wiirde noch drastischer ausfallen.
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Abb. 3.6.3 Durchlasskennlinie eines IGBT im Vergleich zum Bipolartransistor

Insbesondere lésst sich der IGBT auch auf hohere Spannungen auslegen,
er ist nicht wie der MOSFET durch physikalische Mechanismen einge-
schriankt. Darauf wird im Folgenden noch genauer eingegangen. Inzwi-
schen wurden IGBTs bis 8kV hergestellt, kommerziell verfiigbar (Stand
2005) sind IGBTs bis 6.5k V.

Das Schaltverhalten des IGBT

Die Bestimmung des Schaltverhaltens des IGBT erfolgt mit induktiver
Last in einer Schaltung nach Abb. 3.6.4. Die Zeitkonstante der Last t =
L/R ist so hoch gewahlt, dass Verldufe von Spannung und Strom vor dem
Schaltvorgang als konstant angenommen werden kdnnen.
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Abb. 3.6.4 Schaltung zur Bestimmung des Schaltverhaltens eines IGBT
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Der Einschaltvorgang eines feldgesteuerten Bauelements wurde bereits
beim MOSFET besprochen, die Zusammenhénge zwischen der Anstiegs-
zeit des Stroms, der Fallzeit der Spannung, den internen Kapazitdten und
den gewihlten Gate-Widerstinden sind dieselben wie die im Zusammen-
hang mit Abb. 3.5.15 diskutierten. Der IGBT wird in fast allen Féllen mit
einer pin-Freilaufdiode betrieben; beim Einschaltvorgang hat er zusétzlich
Riickstromspitze und Speicherladung der Freilaufdiode zu tibernehmen.
Die Vorgénge sind in Abb. 3.1.20 und 3.1.22 sowie Gleichungen (3.1.81)
bis (3.1.83) behandelt. Fiir die Einschaltverlustarbeit pro Puls im IGBT
kann unter denselben starken Vereinfachungen angegeben werden

1 1 1
Won :E'Ubat (IC +IRRM)'tri +5'Ubat(lc +EIRRMj.tﬁ’ (364)

Eine genauere Bestimmung erfolgt mit dem Oszilloskop, siche Gleichung
(3.5.30).

Beim Abschalten des IGBT wird die positive Gate-Spannung auf Null
oder einen negativen Wert gesetzt, es treten zundchst dhnliche Vorginge
auf wie beim MOSFET im Zusammenhang mit Abb. 3.5.16 beschrieben
auf. Es gelten dieselben Zusammenhédnge zwischen der Anstiegszeit der
Spannung, den internen Kapazititen und den gewihlten Gate-
Widerstdnden. Die Gate-Kapazitidt wird entladen und der Kanalstrom wird
damit unterbrochen. Beim Einsatz in einem Kreis mit induktiver Last flief3t
der Strom im IGBT noch unveridndert weiter, bis die Spannung am IGBT
den Wert der duBeren Spannungsquelle Uy, tibersteigt. Wihrend der Span-
nungsanstiegszeit bis zum Abfall des Stroms ist daher der Locherstrom in
der p-Basis gleich dem Gesamtstrom, d.h. gegeniiber dem stationédren Fall
um Icy erhoht. Die Gefahr des Einrastens (latch-up) des IGBT ist daher
wihrend des Abschaltens am grofiten. Die Bedingung des Nicht-Einrastens
bestimmt den maximal abschaltbaren Strom und die Kurzschlussfestigkeit.

Der erhohte Locherstrom fithrt zum Ausrdumen der Ladungstriger aus
der n-Basis und damit zum Aufbau der Raumladungszone und zum Auf-
nehmen der Spannung. Nach Aufnahme der Spannung fillt der Strom ab.
Die Steilheit des abfallenden Stroms di./dt ldsst sich aber bei IGBTSs nur
noch begrenzt durch den Gate-Widerstand beeinflussen. Durch di./dt wird
eine induktive Spannungsspitze erzeugt, zu der sich die Einschalt-
Spannungsspitze Upry der Freilaufdiode addiert. Die Spannungsiiberho-
hung betrigt

di
AU =L -7;+UFRM (3.6.5)

par
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Bei Verwendung von Bauelementen im Spannungsbereich > 1700V kann
der Anteil von Uggy betrichtlich sein.

Im wesentlichen Unterschied zum MOSFET und zum Bipolartransistor
weist der IGBT beim Abschalten einen Schweifstrom (Tailstrom) auf. Eine
Messung des Abschaltens des IGBT unter Einbeziehung des Tailstroms ist
in Abb. 3.6.5 dargestellt.

Der Strom fillt zundchst auf den Wert Ir,;, um dann langsam wihrend
der Zeit ty,; abzuklingen. Die Bestimmung des Endes des Tailstroms ist
messtechnisch schwierig, da er sehr langsam ausklingt. Die Lénge des
Tailstroms wird durch Rekombination der Ladungstrager bestimmt. Bei
hohen Trigerlebensdauern im NPT-IGBT kann ty; einige us betragen,
wihrend t,, im Bereich einiger 100ns und t; im Bereich von 100ns liegt.

_-!'\ Uc

— T LA __: -3
S SN S— --ug: 20V/div 1
ic uc: 100V/div
“ic: 50A/div
e t: 200ns/div -
1 dic/dt
. / ! Tailstrom
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ety —pet, b - — L : >
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Abb. 3.6.5 Abschaltens eines NPT-IGBT (200A 1200V Modul BSM 200 GB 120
DN2 von Infineon). T=125°C, Rgor = 3,3W

Da wihrend der Phase des Tailstroms die Spannung hoch ist, sind die hier
erzeugten Verluste nicht vernachlédssigbar. Die Bestimmung der Abschalt-
Verlustarbeit pro Puls erfolgt in der Praxis aus dem Oszillogramm, es wird
das Produkt aus dem Strom- und Spannungsverlauf gebildet und {iber die
vorgegebene Zeit integriert. Eine vereinfachte Abschéitzung kann gegeben
werden mit
1 1 1

Wy = E'me Ap-t,, +5'(Ubat +AU)‘1D "ty +51tail Upar tair (3.6.6)

0,
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In der tblichen Anwendung von IGBTs in Briickenschaltungen wird meis-
tens mithilfe einer negativen Gatespannung ausgeschaltet. Wihrend der
Sperrphase wird am IGBT eine Spannung von —15V, teilweise auch eine
kleinere negative Spannung von —8V angelegt. An der vereinfachten Dar-
stellung in Abb. 3.6.5 dndert sich, auler dem Verlauf der Gatespannung,
die auf den negativen Endwert abklingt, wenig.

Die Grundtypen PT-IGBT und NPT-IGBT

Bei den ersten IGBT-Strukturen wurde das n’-Substrat des MOSFETs
durch ein p'-Substrat ersetzt. Diese Strukturen waren gegen das Einrasten
des parasitdren Thyristors (Latch-up) sehr empfindlich. Das konnte verbes-
sert werden, indem zwischen p’-Substrat und niedrig dotierter Zone eine
hoher dotierte n-Zone — ein Buffer — eingebracht wurde, der eine ausrei-
chend hohe Dotierung aufweist [Nak85]. Das elektrische Feld kann in die
n-Zone eindringen, es liegt ein trapezformiger Feldverlauf vor, woraus die
Bezeichnung Punch Through IGBT bzw. PT-IGBT entstand (diese Be-
zeichnung ist streng genommen nicht richtig, siche Kap. 3.1). Die Struktur
ist in Abb. 3.6.6 dargestellt

—»E(w)

Abb. 3.6.6 PT-IGBT, Struktur und Feldverlauf

Wie eingangs ausgefiihrt, muss o, herabgesetzt werden. Darauf hat die
Anhebung der Dotierung des Buffers einen Einfluss. Beim Abschnitt zum
bipolaren Transistor wurde bereits o zusammengesetzt aus
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a=y-a, (3.6.7)

Fiir die Abschitzung des Emitterwirkungsgrads y kann Gleichung (3.3.23)
herangezogen werden, fiir den Fall des p-Emitters kann sie dargestellt
werden als [Mil89]

1

Ly Hn Ny Ly (3.6.8)
/up Nsub Ln

]/:

Da L,, die Diffusionslénge der Locher im Buffer, und L,, die Diffusions-
lange der Elektronen im Substrat von vergleichbarer Groflenordnung sind
und p,/p, etwa drei betrdgt, ist es schwierig, den Nenner in Gleichung
(3.3.8) deutlich groBer als eins zu machen, wenn nicht die Dotierung des
Buffers Ny, fast die GroBenordnung der Dotierung des p'-Substrats Sub-
strats Ny, erreicht. Daher erfolgt beim PT-IGBT die Einstellung von oy,
vor allem vermittels des Transportfaktors oy, in den nach Gleichung
(3.3.29) die Weite der n"-Zone sowie die Diffusionslédnge L, in der n'-Zone
eingehen

2
Wpg

aT:1_2-L 3 (3.6.9)
p
und L, wurde bereits in Gleichung (2.2.24) gegeben
L,={D, 7, (3.6.10)

Durch eine niedrige Trigerlebensdauer wird L,, damit o und schlielich
Opnp herabgesetzt. Dazu werden die in Abschnitt 2.3 beschriebenen Tech-
nologien der Erzeugung von Rekombinationszentren eingesetzt. Je nach
Hersteller oder Bauelementgeneration werden Platin-Diffusion, Elektro-
nenbestrahlung, Bestrahlung mit Protonen bzw. He -lonen oder eine
Kombination zweier dieser Verfahren eingesetzt. Die Bauelemente weisen
damit niedrige Schaltverluste auf.

Die Herstellung des Basismaterials fiir PT-IGBTs erfolgt mittels Epita-
xie: Auf einem p’-Substrat werden n-Buffer und n’-Zone abgeschieden.
Diese Technologie ist im Spannungsbereich bis 600V gut beherrschbar, sie
wird bei 1200V aber aufgrund der dicken Epitaxieschicht bereits aufwen-
dig. Die PT-IGBTs dominierten lange Zeit in Anwendungen bis 600V
Sperrspannung.

Als alternatives Konzept wurde der so genannte NPT-IGBT (Non Punch
Through IGBT) eingefiihrt. Er geht auf eine Idee von Jend Tihanyi zuriick
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[Tih88] und wurde zuerst von Siemens (heute Infineon) realisiert [Mil89].
Die Struktur ist in Abb. 3.6.7 dargestellt. Die Raumladungszone ist drei-
ecksférmig, das Bauelement muss also bei gleicher Sperrspannung, gege-
ben durch die Flache unter der Kurve E(w), wesentlich dicker ausgelegt
werden. Bei den ersten Typen wurde zusétzlich zwischen dem Ende der
Raumladungszone und der p-Kollektorzone eine relativ hoher Abstand
gewihlt: Die hohere Weite wg der Mittelzone des pnp-Teiltransistors setzt,
wie in Gleichung (3.6.9) ausgedriickt, oy und damit oy, herab.

—» E(w)

- =
=

’l p - Kollektor

C
Abb. 3.6.7 NPT-IGBT. Struktur, Feldverlauf

Dazu ist die p-Kollektorzone niedrig dotiert und in ihrer Eindringtiefe sehr
flach, so dass ein niedriger Emitterwirkungsgrad erreicht wird. Fiir den
Emitterwirkungsgrad des p-Emitters wurde in Abschnitt 2.2 die Gleichung
(2.2.58) abgeleitet

2
y=1-q-h, L (3.6.11)
J
Fiir herabgesetztes y muss der Emitterparameter h, grof3 sein. Fiir den vor-

liegenden Fall lédsst er sich mit Gleichung (2.2.54) angeben

_—— (3.6.12)
p er'Ln U

Mit niedrigem p" und kleinem L,, das im vorliegenden Fall durch die sehr
flache Eindringtiefe des p-Emitters (<1um) gegeben ist, wird y klein. Dies
ist gleichbedeutend mit einem sehr hohen Anteil der Emitterrekombination
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an der Gesamtrekombination; auf Mallnahmen zur Reduzierung der Tri-
gerlebensdauer kann verzichtet werden.

Der NPT-IGBT erweist sich als besonders robust gegen Latch-up und
zeigt eine hohe Kurzschlussfestigkeit. Dazu kommt, dass bei dieser Ausle-
gung die Temperaturabhéngigkeit der Durchlass-Spannung giinstig ist: Die
Spannung Uc bei einem konstanten Strom I¢ in der Néhe des Arbeits-
punkts und bei konstantem Ug nimmt mit der Temperatur zu.

Der Spannungsabfall iber dem Mittelgebiet wurde bei der pin-Diode in
Gleichung (3.1.52) abgeschétzt zu

2
Wg

—s (3.6.13)
(4, + 1) Ty

Udriﬁ =

mit der effektiven Trigerlebensdauer

2
R U Y s (3.6.14)
Tor Tp Wg - P Wg - P

wobei in Gleichung (3.6.14) die beiden letzten Terme auf der rechten Seite
dem FEinfluss der Emittergebiete entsprechen. Gegeniiber pin-Dioden liegt
bei den IGBT-Grundtypen ein anderes Profil der Ladungstriager vor, es ist
in Abb. 3.6.8 dargestellt. Aber Gleichung (3.6.13) kann fiir eine Abschiit-
zung benutzt werden. Beim PT-IGBT dominiert die Tragerlebensdauer t,
die effektive Trigerlebensdauer Tes. Teir nimmt mit der Temperatur zu. In
Abhéngigkeit von den gewdhlten Rekombinationszentren steigt T, zwi-
schen 25°C und 125°C um den Faktor 2 bis 4. Der Einfluss von t.; domi-
niert in Gleichung (3.6.13), Ugin und damit Uc nimmt mit steigender Tem-
peratur ab.

Beim NPT-IGBT wird die Tréigerlebensdauer t, im Mittelgebiet hoch
gewihlt und die Terme der Emitterrekombination dominieren in tg. Mit
erhohter Temperatur steigt t,, aber das ist von wenig Einfluss auf 1., denn
die Emitter-Terme sind bestimmend und diese sind nur schwach tempera-
turabhidngig. Die Spannung {iber dem Driftgebiet nach (3.6.13) ist domi-
niert von den Beweglichkeiten, die mit der Temperatur abnehmen. Uy
und damit Uc nimmt mit steigender Temperatur zu.

Diese Temperaturabhingigkeit im NPT-IGBT, auch als ,,positiver Tem-
peraturkoeffizient von Uc* bezeichnet, fiihrt zwar zu einer Zunahme der
Durchlassverluste mit der Temperatur, aber sie ist sehr giinstig, wenn ein-
zelne Bauelemente parallel geschaltet werden: Ubernimmt ein Bauelement
durch eine herstellungsbedingte Streuung mehr Strom, so wird es wérmer.
Da mit steigt U, und der Strom wird im betreffenden Bauelement redu-
ziert, was in Form einer negativen Riickkopplung das System stabilisiert.
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Der NPT-IGBT ist in der Herstellung leichter beherrschbar, die Einstel-
lung des Emitterwirkungsgrads auf der Kollektorseite war mit modernen
Technologien gut beherrschbar. Der NPT-IGBT gilt als besonders robust.
Diese Eigenschaft, sowie das glinstige Verhalten bei der Parallelschaltung
fithrten dazu, dass der NPT-IGBT zum dominierenden Bauelement wurde.
Auch fiir 600V wurden NPT-IGBTs auf den Markt gebracht.

Im Schaltverhalten weist der NPT-IGBT einen langen Tailstrom auf
(siche Abb. 3.6.5), der PT-IGBT einen kiirzeren, dafiir aber hoheren
Tailstrom. Dies wird durch Betrachten der internen Ladungstrigervertei-
lung verstindlich.

Ladungstragerverteilung im IGBT

Anhand eines NPT-IGBTs sei die Verteilung der Ladungstriger im Durch-
lassfall behandelt. Abb. 3.6.8 zeigt eine Simulation dieser Ladungstréger-
verteilung fiir einen auf 1200V ausgelegten NPT-IGBT fiir verschiedene
Stromdichten. Die n-Basis des IGBT wird mit freien Ladungstrigern tiber-
schwemmt. Aufgrund der Neutralitdt gilt beim bipolaren Bauelement n =
p, die Locherverteilung in n'-Zone hat nahezu identischen Verlauf. Links
in Abb. 3.6.8 befinden sich die Zellstrukturen, die vertikale Koordinate w
entspricht der Darstellung in Abb. 3.6.7. Die rechts angeordnete p-
Kollektorzone weist beim NPT-IGBT eine Eindringtiefe im Bereich von
lum auf und ist in Abb. 3.6.8 nicht aufgelost.

Gegentiber der Ladungstrégerverteilung einer Diode — Abb. 3.1.6 — ist
die Ladungstriagerverteilung im konventionellen IGBT auf der Seite der
Zellstrukturen stark abgesenkt. Sie entspricht der Ladungstrigerverteilung
in einem pnp-Transistor, wobei der Kollektor des IGBT der Emitter des
pnp-Transistors ist (sieche Abb. 3.6.1). In der Transistorstruktur liegt ty-
pisch die vom Emitter zum Kollektor fallende Verteilung der freien La-
dungstréger vor, vergleiche dazu auch Abb. 3.3.6.

Fiir die Spannung 1200V ist das Bauelement mit einer Basisweite von
250um sehr dick ausgelegt —nach Gleichung (3.1.1) bzw. nach Abb. 3.1.5
wiirde auch fiir einen dreiecksférmigen Feldverlauf eine Weite von etwa
110pum ausreichen. Aber die sehr weite n-Basis war fiir die ersten Genera-
tionen von NPT-IGBTs typisch.
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Abb. 3.6.8 Elektronenkonzentration im Durchlassfall, 1200V NPT-IGBT. Aus
[Net99]

Beim Abschaltvorgang mit induktiver Last muss das Bauelement zuerst
die Spannung aufnehmen, wéihrend der Strom noch unverédndert fliet. Den
Vorgang beim Abschalten zeigt Abb. 3.6.9.
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Abb. 3.6.9 Elektronenkonzentration beim Abschalten eines Stroms von 80A/cm?,
1200V NPT-IGBT. Zeitpunkt (III;IV): Das Bauelement hat die Spannung tiber-
nommen, der Strom sinkt. Bild aus [Net99]



256 3 Halbleiterbauelemente

Bis zu t = 0,69us hat das Bauelement die Spannung aufgenommen. Dabei
wird durch den Aufbau der Spannung dieser Teil der Basis schnell ausge-
rdumt. Nach Aufnahme der Spannung fillt der Strom ab auf den Wert des
Tailstroms (siche Abb. 3.6.5). Der ausgerdumte Teil der Basis reicht etwa
bis zu w = 90um. Ab t = 0,75us wird der verbleibende Ladungstrégerberg
im hinteren Teil der Basis abgebaut. Dieser Vorgang erfolgt in Abb. 3.6.9
nicht mehr durch ein elektrisches Feld. Die angelegte Spannung betrigt
600V, die Raumladungszone hat sich jetzt bis ca. 100um ausgedehnt und
die Spannung aufgenommen. Die Raumladungszone dehnt sich im weite-
ren Verlauf nur wenig weiter aus. Fiir den Abbau der verbleibenden La-
dungstridger nahe dem Kollektor ist die Rekombination der bestimmende
Mechanismus. Aufgrund der hohen Tréigerlebensdauer findet sich auch fiir
t = 6,58us noch eine betrachtliche Ladung im Bauelement, wéhrend dieser
gesamten Zeit flieBBt der Tailstrom.

In der Zeit des Tailstroms liegt die Spannung am Bauelement auf dem
Wert der Zwischenkreisspannung. Daher entsteht ein groBer Teil der
Schaltverluste in der Phase des Tailstroms.

Der PT-IGBT zeigt aufgrund seiner kiirzeren Weite der Mittelzone ei-
nen zeitlich schneller abklingenden Tailstrom. Allerdings weisen PT-
IGBTs aufgrund der durch die abgesenkte Trigerlebensdauer stirker
durchhidngenden Verteilung der Ladungstriger eine noch niedrigere La-
dungstrigerdichte an der Emitterseite als in Abb. 3.6.8 auf, an der Kollek-
torseite dafiir eine hohere. Als Folge ist der Tailstrom in PT-IGBTs zwar
kiirzer, dafiir hoher.

Wihrend des bisher behandelten Abschaltvorgangs gegen eine angeleg-
te Spannung (,,hard switching wie in Abb. 3.6.5) sind die Schaltverluste
im PT- und NPT-IGBT vergleichbar. Aber der lange Tailstrom des NPT-
IGBT ist ungiinstig bei Schaltvorgéingen der Art des ,,soft switching®, bei
denen im oder nahe am schaltungsbedingten Nulldurchgang der Spannung
ausgeschaltet wird und die Spannung nur langsam ansteigt. Damit wird am
Anfang wenig Ladung durch die Spannung ausgerdumt. Wiahrend des
Tailstroms steigt die Spannung an und die gespeicherte Ladung kann zu
einem zusitzlichen Anstiegs des Stroms wéhrend der Tailphase fithren.
Damit entstehen zusétzliche Verluste.

Erhéhte Ladungstragerinjektion in modernen IGBTs

Aufgrund der durch den pnp-Transistor geprigten Verteilung der internen
Ladungstriager, wie sie in Abb. 3.6.8 gezeigt ist, wurde lange Zeit ange-
nommen, dass der IGBT auf dhnliche Grenzen stoflen werde wie der Bipo-
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lartransistor: Hoher Spannungsabfall Uc im leitenden Zustand und kaum
geeignet fiir hohe Spannungen gréBer 1700V.

Abbildung 3.6.9 zeigt, dass die emitterseitig im IGBT gespeicherte La-
dung wihrend der Spannungsaufnahme sehr schnell iiber das elektrische
Feld ausgerdaumt wird. Die bisher gezeigte Verteilung der freien Ladungs-
trager — hoch am Kollektor, niedrig am Emitter, siche Abb. 3.6.8 — fiihrt
dazu, dass der GroBteil der Ladungstrager erst in der Tailphase ausgerdumt
wird. An der Emitterseite konnte die Konzentration der Ladungstriger
noch deutlich angehoben werden, ohne die Abschaltverluste stark zu erho-
hen. Die hohere Konzentration freier Ladungstridger hat dann eine Redu-
zierung der tiber dem Mittelgebiet abfallenden Spannung Ug;is, und damit
eine Absenkung des Spannungsabfalls Uc zur Folge. Um dies zu realisie-
ren, wurde lange Zeit davon ausgegangen, dass man ein neues Bauelement
braucht, und Forschung- und Entwicklungsarbeiten zu MOS-gesteuerten
Thyristoren (MCT) und &hnlichen Bauelemente wurden aufgenommen.
Allerdings stellte sich heraus, dass der IGBT auch zu dieser angestrebten
internen Verteilung der Ladungstriger in der Lage ist und die neuen Bau-
elemente nicht notwendig sind.

Der Effekt der angehobenen Ladungstrigerdichte im IGBT wurde von
Kitagawa et al. 1993 gezeigt, sie bezeichneten ein solches Bauelement als
»Injection Enhanced Insulated Gate Bipolar Transistor (IEGT) [Kit93]. Ki-
tagawa et al. entdeckten den Effekt an einem auf 4,5kV ausgelegten
Trench-IGBT, der eine an der Emitterseite angehobene Ladungstrigerver-
teilung aufwies und einen {berraschend niedrigen Durchlass-
Spannungsabfall zeigte. Das Wirkprinzip kann auch bei einem planaren
IGBT angewandt und erklért werden.

Abbildung 3.6.10 zeigt einen Ausschnitt aus der IGBT-Struktur. In einer
vereinfachten ersten Betrachtung kann der IGBT in zwei Regionen unter-
teilt werden: Einen Bereich des pnp-Bipolartransistors und eine pin-Diode.

Im Transistorbereich verhilt sich der IGBT wie ein pnp-Transistor im
aktiven Bereich. Die Kollektorseite des IGBT ist die Emitterseite des pnp-
Transistors (siche Abb. 3.6.1). Die Verteilung freier Ladungstréger ist am
Ubergang J, hoch und fillt zur Seite des Ubergangs J, ab, am Ubergang J,
geht sie gegen Null. Siehe dazu auch Kapitel 3.3, Abb. 3.3.6 und die dazu-
gehorige Beschreibung. Daraus folgt eine Ladungstragerverteilung wie in
Abb. 3.6.9 mit dem Ubergang J, bei ca. 7um — sofern die Ladungstriger-
verteilung vom pnp-Transistor bestimmt ist.

Im Diodenbereich unter dem Gate liegen im IGBT dhnliche Bedingun-
gen vor wie in einer pin-Diode. Die Elektronen werden durch den MOS-
Kanal eingespeist. Der MOS-Kanal verhilt sich als idealer Emitter, denn
der Gesamtstrom an dieser Stelle ist reiner Elektronenstrom. An der Ober-
fliche zwischen den Zellen entsteht, erzeugt durch die positive Spannung
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am Gate, eine Akkumulationsschicht aus Elektronen. Locher, die vom U-
bergang J; kommen, finden an dieser Stelle keinen Pfad. Die innere La-
dungstrigerverteilung ndhert sich der Verteilung der pin-Diode, wie sie in
Kapitel 3.1 im Zusammenhang mit Abb. 3.1.6 behandelt wurde.

G

Akkumulationsschicht

np

pin-Diode

. pnp-
-\ transistor

pnp- pin-Diode
Transistor 'C

Abb. 3.6.10 Aufteilung des IGBT in einen pnp-Transistorbereich und einen pin-
Diodenbereich, sowie Vorgénge in beiden Bereichen

Der Spannungsabfall im Diodenbereich, der in erster Ndherung dem Span-
nungsabfall Uc des IGBT in Durchlassrichtung entspricht, ist nun

Ue=Ugy +U gy +U,, (3.6.15)

wobei U¢y, der Spannungsabfall {iber den Kanal, Ug,r der Spannungsabfall
iiber dem Mittelgebiet und Uy, die Diffusionsspannung am pn-Ubergang J
ist. Um Uy, klein zu machen, sollte das Verhiltnis von Diodenfldche zu
Transistorfliche moglichst groff sein. Das kann erreicht werden, indem
man die Zellen weiter auseinanderriickt, Ugiz nimmt mit hherem Abstand
zwischen den Zellen ab. Damit nimmt aber auch die Zelldichte ab, und es
steigt, wie bei den Abschnitten zum MOSFET behandelt, der Spannungs-
abfall im Kanal Ucy. Fir den planaren IGBT nach Abb. 3.6.11 findet sich
ein Zellabstand, bei dem Uc ein Minimum aufweist.

In einer genaueren Betrachtung, wie in [Omu97] ausgefiihrt, wird der
ganze obere Bereich der Zellstruktur als ein n-Emitter aufgefasst. Im Be-
reich zwischen den p-Wannen unter dem Gate-Oxyd bildet sich eine Ak-
kumulationsschicht aus freien Elektronen, hervorgerufen durch die positi-
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ve Spannung am Gate. Diese wird mit der Zellstruktur zu einem n-Emitter
zusammengefasst. Es gilt, einen n-Emitter hohen Wirkungsgrades zu er-
zeugen.
Dazu muss dieser Emitter einen hohen Elektronenstrom injizieren. Fiir
den n-Emitterwirkungsgrad ergibt sich analog (2.2.56)
y= ]—n (3.6.16)
J
Dabei ist j, der durch den Kanal gelieferte Elektronenstrom. Mit j = j,+j,
kann (3.6.16) auch umgestellt werden
J=J, ]
y=——"r=1-" (3.6.17)
J J
Um y grofl zu machen, muss man

a) die Zellen weiter auseinanderriicken. In [Omu97] wird gezeigt,
dass Anteil von j, am Gesamtstrom mit zunehmendem Zellabstand
zunimmt

b) dafiir sorgen, dass j, einen moglichst kleinen Anteil an der Ge-
samtstromdichte j betrdgt. Der Locherstrom j, fliefit tiber die p-
Wanne ab, siche dazu Abb. 3.6.11. Wenn der Flichenanteil dieser
p-Zonen reduziert wird, wird auch j, reduziert. Bei der planaren
Struktur in Abb. 3.6.11 erfolgt das durch Verkleinerung der p-
Wannenbereiche.

Es gelingt also, durch Erschweren des Abflusses eines Stroms — des Lo-
cherstroms j, — die Konzentration freier Ladungstréger anzuheben und da-
mit den Spannungsabfall Ugis zu senken. Bei der MOS-gesteuerten Diode
war in Abb. 3.1.38 zu sehen, wie durch die Beeinflussung des Emitterwir-
kungsgrads der Spannungsabfall {iber der Driftzone gesteuert werden kann.
Dort wurde der Emitterwirkungsgrad herabgesetzt, indem der Minoritts-
tragerstrom aus dem Emitter erhoht wurde. Nun wird derselbe Effekt in
umgekehrter Richtung benutzt. Der Minoritétstrigerstrom aus dem Emitter
wird reduziert, damit erhoht sich die Uberschwemmung mit freien La-
dungstragern unter dem Emitter. Als Folge stehen mehr Ladungstréiger fiir
den Stromfluss in der Mittelzone zur Verfliigung und der Spannungsabfall
Uc sinkt.

Diese MaBnahme kann verwirklicht werden bei der planaren Struktur
und bei der Trench-Struktur, wobei die Trench-Struktur noch besondere
Vorteile bietet. Ein Beispiel dafiir ist der Infineon Trench-IGBT. Seine
Trench-Zelle ist in Abb. 3.6.11 gezeigt. Source-Gebiete und Kanalgebiete
sind jeweils nur in der Mitte der Zelle, zwischen den beiden Trench-
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Grében, angeordnet. Auf den AuBlenseiten der Zelle befindet sich ein Ge-
biet, das nicht kontaktiert ist. Man vergleiche die Trench-Zelle des IGBT
mit der des MOSFET aus Abb. 3.5.5. Die Wirkung des Trenches beim
IGBT und beim MOSFET ist verschieden. Beim MOSFET musste ein
moglichst groBer Anteil der Halbleiterfliche mit n-Kanélen versehen wer-
den, um den Kanalwiderstand klein zu machen, denn dieser bestimmt ei-
nen GroBteil des Spannungsabfalls. Beim IGBT spielt der Kanalwiderstand
eine untergeordnete Rolle. Entscheidend ist es, fiir eine Anhebung der La-
dungstriagerkonzentration im Mittelgebiet zu sorgen, denn der IGBT ist ein
bipolares Bauelement. Hier wird j, wird verringert und y heraufgesetzt. Die
Hohe der Konzentration freier Ladungstréger an der Emitterseite wird er-
hoht.

Gate oxyde

Polysilicon

Abb. 3.6.11 IGBT Trench-Zelle. Strukturzeichnung (links), Aufnahme eines
Querschnitts der Zelle am Rasterelektronenmikroskop (rechts). Bilder von T.
Laska, Infineon

Der Vergleich der Ladungstrigerverteilung im Trench-IGBT mit dem
konventionellen NPT-IGBT nach Abb. 3.6.8 ist in Abb. 3.6.12 wiederge-
geben [LasO0b]. In Abb. 3.6.12 befindet sich links die Emitterseite und
rechts die Kollektorseite. Die Anhebung der Ladungstrigerkonzentration
an der Emitterseite in Richtung der Verteilung einer pin-Diode ist deutlich
zu sehen.

Es wurde in [Tak98] sogar gezeigt, dass der Spannungsabfall im IGBT
sinkt, wenn man einzelne Zellen nicht kontaktiert. Die Ladungstragerdich-
te steigt zunéchst in dem Malle, wie der Anteil kontaktierter Zellen verrin-
gert wird. Uc wird reduziert, denn der Effekt der Anreicherung wirkt viel
stirker als die Erhohung des Spannungsabfalls im Kanal.
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Abb. 3.6.12 Ladungstriagerverteilung im konventionellen IGBT (planar), im
Trench-IGBT und im Trench-Fieldstop-IGBT. Quelle: Infineon

Wesentlich fiir die modernen IGBTs ist, dass die Festigkeit gegen Einras-
ten des parasitdren Thyristors vorliegt, auch beim Abschalten gegen eine
angehobene Dichte freier Ladungstriager. Dazu muss die Zelle eine geeig-
nete Struktur aufweisen. Abb. 3.6.13 zeigt einen Ausschnitt aus einer
Trench-Zelle. Der Locherstrom flieit aufgrund der Bedingung der Neutra-
litdt zum groBen Teil in der Ndhe des Elektronenstroms. Damit flie3t er in
der Nihe des Kanals und im weiteren Verlauf zum p -Anschluss muss er
damit unter dem n'-Source Bereich flieBen. Der n'p-Ubergang ist in Vor-
wirtsrichtung gepolt. Erreicht der Spannungsabfall, den der Locherstrom
unter dem n"-Bereich der Linge L hervorruft, die GréBenordnung der Dif-
fusionsspannung dieses pn-Ubergangs, so wird die n'-Zone Elektronen in-
jizieren. Dann wird das Bauelement einrasten, wodurch die Steuerbarkeit
verloren geht, und die Zerstérung des IGBTs ist die Folge.

—

Abb.3.6.13 Ausschnitt einer Trench-Zelle
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Fir die vereinfachte Darstellung in Abb. 3.6.13 berechnet sich dieser
Spannungsabfall U, nach [Ogu04]

L
. 1
Up:J‘p'Jp.y.dy = 5'p']p'L2 (3.6.18)
0

wobei p der Schichtwiderstand der p-Zone unter der n'-Source in Q/[] ist
und L die Linge der Source-Zone. Um U, auch bei hohen Stromdichten
klein gegeniiber der Diffusionsspannung von ca. 0,7V zu halten, muss vor
allem L klein gemacht werden, aber auch p moglichst niedrig sein. Wie
auch in Abb. 3.6.11 zu sehen, wird L in modernen Trench-IGBTs sehr
klein gehalten, dazu wird auch das p’-Gebiet moglichst weit unter das
Source-Gebiet gezogen. So wird das zerstorende Einrasten auch bei sehr
hohen Stromdichten vermieden. In Kapitel 5 wird darauf noch néher ein-
gegangen werden . Bei Bauelementen hoher Sperrspannung tritt beim Ab-
schalten ein Betriebszustand des dynamischen Avalanche mit lokal erhéh-
ter Stromdichte und mit zusétzlich generiertem Locherstrom auf, auch
diese Belastung iiberstehen IGBTs mit geeignet ausgelegten Zellstruktu-
ren.

Die Wirkung der ,Locherbarriere”

Die Moglichkeit, die Ladungstragerkonzentration unter den Emitterzellen
anzuheben, erreicht man auch durch die Einfiigung einer zusétzlichen n-
dotierten Zone. Dies wurde von [Tai96] an einem Trench IGBT vorge-
stellt, die Struktur wird als ,,Carrier Stored Trench Gate Bipolar Transis-
tor” (CSTBT) bezeichnet. Die Wirkung wird in [Tai96] damit erklért, dass
sich am erzeugten nn’-Ubergang ein Diffusionspotential von ca. 0,17V
bildet, das dem Abfluss von Lochern entgegensteht. Diese zusétzliche n-
Zone wird als daher als Locherbarriere bezeichnet

Diese n-dotierte Zone unter der p-Wanne wirkt in gleicher Weise in ei-
nem planaren IGBT, wie in Abb. 3.6.14 gezeigt. In einem n-dotierten Ge-
biet ist der Locherstrom der Minoritétstriagerstrom. Er sinkt stark ab, bevor
er in die p-Wanne eindringt. Dies reduziert j, in Gleichung (3.6.17) und
setzt damit y des n-Emitters herauf, mit der Konsequenz einer angereicher-
ten Ladung, wie in Abb. 3.6.14 rechts dargestellt.

Mit der Locherbarriere wird der Abfluss von Lochern erschwert. Um die
Bedingung der Neutralitit einzuhalten, werden Elektronen aus dem Kanal
nachgeliefert. Die Konzentration freier Ladungstriger steigt, wie in Abb.
3.6.14 rechts gezeigt.
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Abb. 3.6.14 Anhebung der Konzentration freier Ladungstriger durch eine Lo-
cherbarriere

Ein Nachteil dieser Mafinahme ist, dass die Anhebung der Dotierung unter
dem sperrenden Ubergang J, die Sperrfihigkeit herabsetzt. Dies muss
durch eine etwas dickere n-Basis des IGBT ausgeglichen werden, was die
Durchlassspannung erhoht. Ein Teil des erreichten Vorteils geht damit
wieder verloren.

Die Kombination der Loécherbarriere mit der Trench-Struktur erfolgt
beim “Carrier Stored Trench Gate Bipolar Transistor” (CSTBT) von Mi-
tsubishi, der in Abb. 3.6.15 dargestellt ist. Die n-Schicht als Locherbarriere
findet sich unter der p-Zone innerhalb der Trench-Struktur. Unterhalb der
Locherbarriere reichern sich Locher an, die Elektronen werden sehr effek-
tiv aus dem Kanal nachgeliefert. Die Konzentration freier Ladungstriager
ist lokal erhoht.

Die Locherbarriere ldsst sich mit dem vorher beschriebenen Effekt der
Erhohung der Abstinde zwischen den Zellen und der Verkleinerung der p-
Bereiche kombinieren. Beim Trench-IGBT kann das auch einfach dadurch
erfolgen, dass man einen Teil der Zellen nicht kontaktiert, diese werden als
»plugged cells®, verstopselte Zellen bezeichnet [YamO02]. In diesen Zellen
wird das Poly-Silizium, das den Gate-Bereich bildet, mit der Emitter-
Metallisierung kurzgeschlossen und die Zelle damit fiir die Bildung eines
Kanals auBler Betrieb gesetzt. Diese MaBnahme hat gleichzeitig den Vor-
teil, dass der Kurzschluss-Séttigungsstrom reduziert wird.
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Abb. 3.6.15 Carrier Stored Trench Gate Bipolar Transistor (rechts) in Gegeniiber-
stellung zu einem konventionellen Trench-IGBT. Bilder: Mitsubishi Electronics

Kollektorseitige Buffer-Schichten

Jeder moderne IGBT macht sich tiber die angehobene Ladungstrigerver-
teilung hinaus noch den Effekt zu nutze, die Dicke der Mittelzone zu ver-
kiirzen und von einem dreieckigen auf einen trapezformigen Verlauf des
elektrischen Felds iiberzugehen. Dies wird erreicht mit einer der p-
Kollektorzone vorgelagerten n-Zone erhdhter Dotierung. Die Bezeichnung
ist bei den einzelnen Hersteller unterschiedlich: ,,Fieldstop®, ,,Soft Punch
Through®, ,,Light Punch Through®, usw.

Bereits in Abb. 3.6.12 die Ladungstrigerverteilung fiir den ,,Trench
Fieldstop™ IGBT dargestellt. Beim Trench-Fieldstop-IGBT ist die Weite
der Basis verkiirzt. Abb. 3.6.16 zeigt die Struktur.

n" basis (substrate)

Collector
p-emitter

n fieldstop

Abb. 3.6.16 Aufbau des Trench-Fieldstop-IGBT von Infineon
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Vor der Kollektorzone ist die Dotierung angehoben (n-Fieldstop), bei An-
legen einer Spannung nahe der spezifizierten Sperrspannung des Bauele-
ments ist die Raumladungszone trapezformig, dies ist in Abb. 3.6.16 links
angedeutet. In der Realitdt ist das Trapez nur schwach ausgeprigt, es ist
fast noch ein Dreieck und nicht nahezu ein Rechteck, wie Abb. 3.6.16 nahe
legt. Von der Feldverteilung gleicht der Fieldstop-IGBT einem PT-IGBT.
Bei gleicher Sperrspannung wie beim NPT-IGBT ist bei einem mit kollek-
torseitiger Buffer-Schicht versehenen IGBT wpg deutlich verkiirzt. Nach
Gleichung (3.6.13) ist die iber dem Mittelgebiet abfallende Spannung Ugin
proportional zu wg?. Somit kann mit dieser Mallnahme der Spannungsab-
fall Uc deutlich abgesenkt werden.

Damit sind aber schon die Gemeinsamkeiten mit dem PT-IGBT er-
schopft. Der Trench-Fieldstop-IGBT wird nicht wie der PT-IGBT auf ei-
nem p-Substrat mit n-Epitaxieschicht, sondern aus einem homogenen Wa-
fer hergestellt. Die Einstellung eines Anoden-Emitters niedrigen
Wirkungsgrades erfolgt dhnlich dem NPT-IGBT [Las00b]. oy, wird durch
den Emitterwirkungsgrad eingestellt, ein Emitter niedriger Eindringtiefe
und niedriger Dotierung wird gewihlt. Eine Verkiirzung der Trégerlebens-
dauer erfolgt nicht. Die Temperaturabhéngigkeit von Uc bei I¢ im Bereich
des Nennstroms ist dhnlich der des NPT-IGBT, der gewiinschte ,,positive
Temperaturkoeffizient™ bleibt erhalten.

uc
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/ Me uc: 20V/div

, : A uc: 100V/div
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Abb. 3.6.17 Abschalten des Trench-Fieldstop-IGBT (FF200R12KE3 von Infine-
on, 200A 1200V Modul). T=125°C, Rgeer = 5Q
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Abbildung 3.6.17 zeigt das Abschaltverhalten des Trench Fieldstop IGBT.
Vergleicht man dieses Bild mit dem des NPT-IGBT in Abb. 3.6.5, so ist
ein deutlich verkiirzter Tailstrom zu erkennen. Ebenfalls ist die Fallzeit des
Stroms t; angestiegen und dic/dt ist erniedrigt, was eine kleinere Span-
nungsspitze AU hervorruft.

Die Verkiirzung des Tailstroms kommt dadurch zustande, dass ein ge-
ringerer Teil der gespeicherten Ladung an der Kollektorseite stehen bleibt.
Das Ausrdumen der Ladung erfolgt jetzt zum groBen Teil wihrend der
Spannungs-Anstiegszeit. Wird die angelegte Spannung Uy, tiber die in
Abb. 3.6.17 verwendeten 600V hinaus weiter gesteigert, so wird der
Tailstrom weiter verkiirzt, um schlieBlich ganz zu verschwinden. Dann er-
fiillt die Raumladungszone bereits voll das Mittelgebiet des Bauelements.
Wird Uy, weiter erhoht, kommt es in der fallenden Flanke des Stroms zu
einem Stromabriss dhnlich dem Vorgang bei snappigen Dioden, dieser
Stromabriss erzeugt hohe Uberspannung.

Der beidseitig sperrfahige IGBT

Fir einige Anwendungen der Leistungselektronik, z.B. fiir den Matrix-
Umrichter, wird ein beidseitig sperrendes Bauelement bendtigt. Die IGBT-
Struktur enthélt auf ihrer Riickseite ein p-Gebiet. Die Grundstruktur wie
sie in Abb. 3.6.1a gezeichnet ist, hat die Moglichkeit zur Aufnahme eines
elektrischen Feldes am riickseitigen pn-Ubergang sowie am vorderseitigen
np-Ubergang, sie weist Ahnlichkeiten zur Struktur des in beide Richtun-
gen sperrenden Thyristors auf. Allerdings verfiigt der riickseitige pn'-
Ubergang iiber keinen definierten Randabschluss. Prozesse zur Herstellung
von Strukturen fiir Randabschliissen sind im Umfeld heutiger moderner
Halbleitertechnologie nur von der Vorderseite des Wafers moglich.

Dabher ist es notwendig, den riickseitigen pn-Ubergang an die Vordersei-
te zu bringen. Eine Moglichkeit dazu ist die Trenndiffusion. Eine schema-
tische Darstellung der Trenndiffusion zeigt Abb. 3.6.18. Durch die tiefe p-
Diffusion in dem Bereich, in dem der Wafer spéter zerteilt wird, wird der
kollektorseitige pn-Ubergang an die Oberfliche gebracht. Nun ist es mog-
lich, beide Richtungen mit einem Randabschluss zu versehen. In der Vor-
wirtsrichtung geschieht dies in Abb. 3.6.18 durch Potentialringe wie sie
aus Abb. 2.3.18 bekannt sind. Die Randkontur fiir die Vorwértsrichtung
reicht bis zum Channel-Stopper. Fiir den Randabschluss der Riickwirts-
richtung ist in Abb. 3.6.18 eine Feldplatte vorgesehen.
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Planar Gate IGBT Floating Field Rings Channel Stopper

S ELLESIEELEESEELEETEEEELETSESLEELE CEESLEELESETTETEEELESTEESEELEEEFTESTESTESEIESETTETLEFESEEESETLITEEETESTESFESETLEEEESEESF SIS

p Collector Deep Diffusion Isolation
Abb. 3.6.19 Beidseitig sperrfahiger IGBT mit Trenndiffusion. Aus [Ara05]

Das Bauelement sperrt damit in beiden Richtungen wie ein Thyristor. Von
seiner Dimensionierung muss der beidseitig sperrfahige IGBT ein NPT-
Typ sein. Eine buffer-Zone an der Kollektorseite wiirde die Sperrfihigkeit
in Riickwértsrichtung beseitigen.

Die tiefe p-Diffusion in Abb. 3.6.18 rechts hat allerdings auch eine Sei-
tendiffusion zur Folge, die etwa den Faktor 0,8 der Diffusionstiefe betragt.
Damit wird bei einer Waferdicke im Bereich von > 100um dieses tiefe p-
Gebiet sehr breit. Die Folge ist ein Verlust an Flédche fiir die Strom fiihren-
den Strukturen, ein Verlust an aktiver Fliche und ein hoher Anteil an
Randkontur, die zur Stromfiihrung nicht genutzt werden kann. Hier wird
an verbesserten Verfahren gearbeitet [ Ara05].

Ausblick

Es hat sich gezeigt, dass der IGBT die optimale ,,thyristorartige* Vertei-
lung der internen Ladungstrager erreichen kann. Damit hat sich der IGBT
auch den Bereich hoher Spannungen erobert, der bislang Thyristoren vor-
behalten war. IGBTs sind heute bis 6.5kV kommerziell erhéltlich. An
IGBTs fiir Anwendungen bis 8 bzw. 10kV wird im Entwicklungsstadium
gearbeitet. Die Arbeiten an Bauelementen mit neuen Strukturen als IGBT-
Nachfolger wurden weitgehend eingestellt, da diese sich als nicht notwen-
dig herausstellten. Die erforderlichen Vorteile konnen auch mit dem IGBT
erreicht werden.

An der Optimierung des IGBT zur Senkung der Schalt- und Durchlass-
verluste wird intensiv gearbeitet. Fiir die in der Anwendung am meisten
verbreiteten Spannungsklasse von 1200V sind fiir 2006 IGBTs angekiin-
digt, deren Durchlassspannung bei Nennstrom bei nur noch ca. 1,7V liegt.
Weiter wird angestrebt, in einigen Jahren Durchlassspannungen kleiner
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1,5V zu erreichen. Damit werden die Verluste in Stromrichtern zur Mo-
torsteuerung stark gesenkt.

Weiterhin wird daran gearbeitet, neue Funktionen in den IGBT zu integ-
rieren. Auf den beidseitig sperrfdhigen IGBT wurde bereits eingegangen.
Ein weiteres Entwicklungsziel ist es, die Freilaufdiode in den IGBT zu in-
tegrieren [Ara05]. Damit entsteht ein bidirektional leitender IGBT. Die In-
tegration der Diode ist nicht einfach, da sich Anforderungen der Optimie-
rung des IGBT und Anforderungen der Optimierung der Diode
widersprechen. Dennoch ist es gelungen, im Bereich kleiner Leistungen
akzeptable Kompromisse zu finden. Diese Anwendungen zielen z.B. auf
Klimaanlangen und andere Massenprodukte im Bereich kleiner Leistung
ab. Bei sehr kleinen Chips bestehen z.B. keine so hohen Anforderungen an
das Soft-Recovery-Verhalten einer Diode, denn bei kleinem Strom ist die
in der parasitiren Induktivitit gespeicherte Energie klein. Es ist moglich,
dass mittels dieser und dhnlicher Ideen der Integration brauchbare Produk-
te zu niedrigen Kosten entstehen.

Mit dem Fortschritt der Entwicklung des IGBT gelingt es, immer gréf3e-
re Leistung auf kleiner Fliche zu steuern. Damit wachsen aber auch die
pro Flache abzufithrenden Verluste. Damit steigen die Anforderungen an
die Aufbau- und Verbindungstechnik.



4 Aufbau- und Verbindungstechnik von
Leistungsbauelementen

4.1 Problematik der Aufbau- und Verbindungstechnik

Der Einsatz eines Leistungsbauelements fiihrt zu Verlusten. In einem ver-
einfachten Anwendungsbeispiel soll die GréRenordnung abgeschatzt wer-
den:

IGBT Modul BSM50GB120DLC (Infineon), auf luftgekiihltem Kiihl-
korper

Betriebsbedingung: Ic = 50A, Uy = 600V, R=15Q, T;= 125°C,

f =5kHz, duty cycle d =0,5

Aus dem Datenblatt ist daflr zu entnehmen:

Durchlass-Spannungsabfall: Uc =24V
Einschaltverlust-Arbeit pro Puls: Won =6,4mWs
Ausschaltverlust-Arbeit pro Puls: Wer  =6,2mWs

Fir die im Bauelement anfallende Verlustleistung ermitteln ist zu ermit-
teln:

R/ =Peit + Pon + Pt =d - 1 -Ug + £ - W + f W (4.1.2)

was fiir das gewahlte Beispiel auf 123W fiihrt. Gemessen an der gesteuer-
ten Leistung (30kW) bleiben diese Verluste gering. Fir die Abschatzung
des Wirkungsgrads ist noch die dazugehorige Freilaufdiode zu beriicksich-
tigen, darliber hinaus liegt in den meisten Fallen der Anwendung eine Bri-
ckenschaltung mit 2 Bauelementen in Reihe vor. Dennoch bleibt es bei ei-
nem Wirkungsgrad in der GréRenordnung von 98%.

Allerdings sind die 123W Verlustleistung aus einem IGBT-Chip der
GroRe von ca. 1cm? abzufihren, d. h. der Warmefluss pro Flache betragt
123W/cm2 bzw. 1,23MW/m2, Bei einer Anwendung auf einem wasserge-
kihlten Kihlkérper und voller Ausreizung der Mdglichkeiten des Moduls
wird der Warmefluss sogar 2-3 mal so hoch sein. Abb. 4.1.1 vergleicht
diesen Warmefluss mit dem anderer Warmequellen.
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Abb. 4.1.1 Wérmeflussdichte verschiedener Wérmequellen. Bild von Dr. W.
Tursky, Semikron

Die Warmeflussdichte in einem Leistungsmodul liegt somit eine Zehner-
potenz Uber der einer Kochplatte. Dabei hat die Aufbau- und Verbindungs-
technik aber nicht nur die dafir erforderliche hohe Wérmeleitfahigkeit zu
gewdhrleisten, es sind noch eine Reihe weiterer Anforderungen zu erful-
len:

e Hohe Zuverlassigkeit, d. h. eine zu erwartende lange Lebensdauer und
damit eine hohe Besténdigkeit unter der Bedingung wechselnder Belas-
tung (Lastwechselfestigkeit)

o Hohe elektrische Leitfahigkeit der Komponenten, geringe unerwinschte
(parasitare) elektrische Eigenschaften (parasitére Induktivitaten, parasi-
tare Kapazitéten)

¢ Bei Modulen kommt dazu noch die Anforderung der dielektrischen Iso-
lation.

Die Losung dieser Problematik ist keineswegs trivial und heute eine der in-

teressantesten ingenieurtechnischen Aufgaben. Module sind die am meis-

ten verwendeten Gehduseformen und werden daher in den folgenden Ab-
schnitten ausfiihrlich behandelt.
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4.2 Gehauseformen

Ein wesentliches Kriterium fur die Wahl einer geeigneten Gehauseform ist
die Leistungsklasse des Bauelements. Abb. 4.2.1 gibt dazu einen Uber-

blick.
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Abb. 4.2.1 Leistungsklasse moderner Bauelemente (Stand 2006) und die vorherr-
schenden Gehéuseformen

Im Bereich kleiner Leistungen sind diskrete Bauelemente vorherrschend.
Diese Bauelemente werden anschliefend auf beschichtete Leiterplatten
(PCBs) aufgelotet. Die Anforderungen an die abzufiilhrende Kihlleistung
ist im allgemeinen noch gering. In den meisten Féllen liegt keine innere
Isolation vor. Am meisten verbreitet ist die TO-Familie.
Der diskrete Aufbau, in dem zumeist nur ein einzelner Leistungsschalter
integriert ist, muss folgende Funktionen erfullen:
Zufiihrung von Laststrom + Steuersignalen
- Abfuhrung der Warme
Kapselung des Halbleiters gegen Umgebungseinfliisse
Ebenfalls diskret aufgebaut sind die Scheibenzellen, sie werden verwandt
im Leistungsbereich, der von Modulen noch nicht erreicht wird. Scheiben-
zellen verfligen uber keine innere Isolation. Sie sind beidseitig kiihlbar. Im
Hdochstleistungsbereich wird ein Chip aus einem Wafer gefertigt, der Chip
ist rund und die Scheibenzelle die geeignete Bauform.
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In Scheibengehdusen liegt ein Thyristor von Mitsubishi vor, der bis 12kV
und 1,5kA spezifiziert ist. Von Infineon sind Thyristoren bis an die 3kA
und 8,2kV spezifiziert sowie 3,8kA und 5,4kV. Der ,,Chip“ dieser Bau-
elemente wird aus einem kompletten 125mm Silizium-Wafer gefertigt.
Von Mitsubishi wird ein abschaltbarer Thyristor (GTO) angeboten, des-
sen Chip aus einem 150mm Wafer gefertigt ist und mit 6kV/6kA spezifi-
ziert ist.
Leistungsmodule sind Uber die Merkmale diskreter Aufbauten hinaus
gekennzeichnet durch
- einen isolierten Aufbau, bei dem die Komponenten im elektrischen
Kreis von der warmeabfiihrenden Grundflache dielektrisch getrennt
sind,
- sie enthalten entweder mehrere Einzelfunktionen (Briickenschaltung
bzw. Halbbriicke) oder eine Parallelschaltung von Einzelchips.
Im niedrigen Leistungsbereich ist die Integration sehr vieler Funktionen
(komplette 3phasige Wechselstrombriicke und mehr) kennzeichnend, ab
einem mittleren Strom von ca. 10A beginnen sich Module durchzusetzen.
Im hohen Leistungsbereich liegt ein Modul von Infineon mit 6,5kV IGBTs
und zugehorigen Freilaufdioden vor, der Dauergrenzstrom ist auf 900A
spezifiziert. Ebenfalls mit IGBTs, aber im 1200V Bereich, bietet Infineon
ein auf 3,6kA spezifiziertes Modul an. Darin sind 24 IGBT-Chips und 12
Freilaufdioden parallel geschaltet. Module sind weit in den friiher von
Scheibenzellen dominierten Bereich vorgedrungen, der Trend setzt sich
fort.

Scheibenzellen

Abbildung 4.2.2 zeigt eine Scheibenzelle (engl. press-pack, auch hockey-
puck) und ihren inneren Aufbau in vereinfachter Darstellung.

Silizium- Kathoden- verschweissbare
% Bauelement Druckstiick Verschlussbleche

Molybdan- Anoden- Keramik-
Scheiben Druckstiick Gehause

Abb. 4.2.2 Aufbau einer Scheibenzelle (vereinfacht)
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Zur Homogenisierung des Drucks und zur besseren Anpassung der thermi-
schen Ausdehnungskoeffizienten ist das Silizium-Bauelement (Thyristor)
zwischen zwei Molybdéanscheiben eingelegt. In dem Beispiel in Abb.
4.2.2 ist es anodenseitig auf eine Molybdéan-Scheibe vormontiert. In Abb.
4.2.2 sind aus Griinden der Ubersichtlichkeit Zentriereinrichtungen nicht
aufgenommen, auch nicht die Gate-Kontaktierung, die durch eine Ausspa-
rung im Kathoden-Druckstlick uber eine Feder in die Mitte des Bauele-
ments gefuhrt wird. Nach VerschweilRen der beiden Verschlussbleche ist
das Gehé&use hermetisch dicht verschlossen.

Der elektrische und thermische Kontakt ist erst hergestellt, wenn das
Geh&use einem definierten Druck ausgesetzt wird, der typischerweise bei
10-20N/mm?2 liegt.

Die gewdhlte Verbindung zwischen Halbleiter und Molybdéan ist bei
verschiedenen Herstellern unterschiedlich. Fir kleinere Durchmesser bis
etwa 5 cm kommt Léten in Betracht, allerdings ist zu beachten, dass ein
Lot gewdhlt wird, das unter hohem Druck nur geringe FlieReigenschaften
besitzt. Fir groflere Durchmesser kommen Legierungsverfahren in Be-
tracht. Auch ein Aufbau, bei dem auf jede stoffschliissige Verbindung ver-
zichtet wird, und die Komponenten nur durch Druckkontakt verbunden
sind, wird eingesetzt. Eine moderne Technologie fur die Verbindung von
Silizium und Molybdan ist das Diffusionssintern: Beide zu verbindenden
Partner sind mit einer Edelmetall-Oberflache versehen, ein Pulver aus Sil-
berpartikeln wird zwischen die Flachen gebracht und unter hohem Druck
wird bei 250°C eine sehr zuverldssige Verbindung hergestelit.

In Scheibenzellen werden zumeist konventionelle Bauelemente einge-
setzt: Dioden, Thyristoren, GTOs und die aus dem GTO abgeleiteten
GCTs. Vorteile der Scheibenzelle sind:

o Kompakt, sehr hoher Anteil der Halbleiterflache an der Gehduseflache

o Beidseitig kihlbar

o Keine Bondverbindungen — Bonddréhte sind immer ein die Zuverlassig-
keit einschrankender Faktor

e Wenige oder keine starren Verbindungen zwischen Materialien unter-
schiedlicher thermischer Ausdehnung.

Aus den beiden letzten Faktoren lI&sst sich eine hohe Zuverlassigkeit er-
warten. Nachteil der Scheibenzelle sind

e Keine dielektrische Isolation. Fiir die dielektrische Isolation muss der
Anwender sorgen.

e Hoherer Aufwand in der Montage der Umrichter. Der Druck muss defi-
niert eingestellt werden und uniaxial gerichtet sein.
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Aufgrund der genannten Vorteile wurden auch Scheibenzellen mit IGBTs
realisiert. Angesichts der hohen Zelldichte kdnnen jedoch IGBTSs nur in
kleinerer Chipflache herbestellt werden, um Probleme mit der Ausbeute in
der Fertigung zu vermeiden. Die grofiten kommerziell realisierten Chips
liegen bei Flachen um 300mmz2 Die Anordnung dieser quadratischen
Chips in ,,Presspack-IGBTs* ist allerdings technologisch sehr aufwendig.
Ein Beispiel fiir einen Presspack-IGBT zeigt Abb. 4.2.3. Die kollektorsei-
tig mit Molybdan-Plattchen versehenen Chips werden auf einer runden
Molybdan-Scheibe angeordnet, durch eine Justierung auf Abstand gehal-
ten. Auf die Chips wird jeweils eine weitere Molybdén-Scheibe mit Aus-
sparung flr die Gate-Kontaktierung aufgelegt. Die Gate-Kontaktierung er-
folgt tber Federn, die in einer weiteren Justieranordnung geftihrt werden.
Das obere Druckstiick hat die Aufgabe, jedes Chip mit einem gleichmafi-
gen Druck zu belasten. Das erfordert sehr exakte Einhaltung der Mafe im
gesamten System, denn alle 21 parallelgeschalteten IGBT-Chips miissen
mit gleichem Druck belastet werden.

Im oberen Druckstuck findet sich eine Leiterplatte, auf die in SMD-
Technik Vorwidersténde fur die einzelnen Gates aufgel6tet sind. Der kom-
plexe Aufbau eines Presspacks mit IGBTSs stellt im Vergleich zu einem
Leistungsmodul an die Montagetechnik sehr viel hdhere Anforderungen
hinsichtlich der zul&ssigen Toleranzen. Ob die zu erwartende héhere Zu-
verlassigkeit (Lastwechselfestigkeit) die Nachteile bei der Herstellung und
Anwendung des Press-Pack-Moduls tbertreffen wird und andere Baufor-
men verdrangen kann, ist heute noch nicht absehbar.

Abb. 4.2.3 Presspack IGBT. Emitter-Druckstiick (links), Anordnung der Chips
(rechts)
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Die TO-Familie und ihre Verwandten

Im unteren Leistungsbereich sind ebenfalls diskrete Bauelemente weit ver-
breitet. Sie werden heute dominiert durch die TO-Familie. Den Grundtyp
zeigt Abb. 4.2.4

Abb. 4.2.4 TO-Gehause, Grundtyp

Die Zuleitungen (engl. ,leads”, auch als ,legs” - Beine bezeichnet) sind
mit dem Kupfer-Grundkorper stoffschliissig verbunden. Das Halbleiterchip
ist direkt auf den Kupfer-Grundkdrper aufgeldtet, der Aufbau ist nicht iso-
liert. Die Bonddréhte flihren auf die gegen in Abb. 4.2.4 unten versetzten
Anschlisse.

Die Verbindung Si-Cu mit sehr unterschiedlichen thermischen Ausdeh-
nungskoeffizienten ist ein Nachteil dieser Bauform, der die Zuverl&ssigkeit
einschrénkt.

Eine Verbesserung in der Beziehung ist das von IXYS eingeflhrte
ISOPLUS Gehéuse, in dem der Kupfer-Grundkdrper durch ein Keramik-
Substrat ersetzt ist (Abb. 4.2.5) und das in der Bauform bereits einem Mo-
dul gleicht. Es verfligt gegentiber dem Standard-Gehéuse (iber die Vorteile

DcB
Bond A ¥

wires Copper Ceramic Copper Solder

Abb. 4.2.5 TO-Gehause mit isoliertem Aufbau



276 4 Aufbau- und Verbindungstechnik von Leistungsbauelementen

bessere Anpassung der thermischen Ausdehnungskoeffizienten und
hohere Zuverlassigkeit

- isolierter Aufbau

- geringere parasitdre Kapazitdten im Vergleich zu Aufbauten von
Standardgehausen mit Polyimid-Folie (siehe dazu Abschnitt 4.5)

Ein Nachteil ist auf den ersten Blick der gegeniiber Cu schlechtere War-
mewiderstand der Keramik. Sollen jedoch mehrere Schalter auf unter-
schiedlichen Potentialen auf dem gleichen Kiihlkérper montiert werden, so
ist die keramische Isolation meist gunstiger fur den Wéarmewiderstand als
extern eingesetzte Isolierfolien.

MOSFETSs sind in derartigen Gehdusen am meisten verbreitet. Gerade
im unteren Leistungsbereich gelang es, den Widerstand R, der MOSFETs
drastisch zu reduzieren. Daher treten die Schwachpunkte dieser Gehause
hervor: Das Gehduse hat einen parasitaren elektrischen Widerstand in der-
selben Grélenordnung wie ein moderner MOSFET!

Die Zuleitungen (leads) sind einer der begrenzenden Faktoren. Fir ih-
ren Widerstand gilt

I
R, =p y (4.2.1)
Bei einer Kupfer-Zuleitung von 0,5mm?2 Querschnitt und zwei Zuleitungen
der Lénge von jeweils 5mm errechnet sich mit dem spezifischen Wider-
stand von Cu von p=1,69uQcm ein Widerstand von 0,34mQ. Bei einem
mittleren Strom von 50A ergibt sich mit

P, =R, -2 (4.2.2)

eine Verlustleistung von ca. 0,85W. Aber die Zuleitungen werden schlecht
gekihlt. Durch ohmsche Verluste heizen sie sich auf und kénnen Tempera-
turen in der Nahe des Schmelzpunkts der Létstellen an den Leiterplatten
erreichen [Swa00]. Dies schadigt diese Lotstellen und setzt die Zuverlas-
sigkeit herab.

TO-247 Leg Enlarged Leg SUPER-247 Leg

Abb. 4.2.6 Verringerung des Widerstands der Anschliisse in TO-Gehausen. Aus [Swa00]

Da die in Leiterplatten vorgesehenen Durchfiihrungen heute standardisiert
sind, kénnen die Anschliisse nicht ohne weiteres vergrofRert werden (Abb.



4.2 Gehauseformen 277

4.2.6). Es gelang allerdings, durch eine Variation der Form der Anschlisse
wie in Abb. 4.2.6 rechts die Stromtragfahigkeit desselben Gehduses um
16% zu erhdhen. Diese Variante des TO 247 wird vom Hersteller als ,,Su-
per-247* bezeichnet.

Eine weitere Schwachstelle sind die Bonddrahte. Durch dickere Bond-
drahte und/oder Erhdhung der Zahl der Bonddrédhte wird an dieser
Schwachstelle gearbeitet. Hier ist insbesondere nicht nur der ohmsche,
sondern auch der induktive Einfluss der Bonds zu berticksichtigen.

Abbildung 4.2.7 zeigt eine fur Surface Mounted Devices (SMD) vorge-
sehene Bauform. Die Technologie ist fir Multilayer-Leiterplatten geeignet.
In der ,,Super*“-Bauform sind nicht nur die Anschliisse so kurz wie moglich
ausgefiihrt, sondern zusétzlich wurde die Bondverbindung optimiert. Nach
[Swa00] konnte die parasitdre Induktivitdt dadurch um 33 % verringert
werden.

SUPER-D°Pak

D’Pak

Same footprint for both
packages

Abb. 4.2.7 Fir SMD-Technik optimierte Bauform. Aus [Swa00]

Eine radikale Losung, in der die problematischen Anschlisse und Bond-
drahte vollstéandig eliminiert werden, ist die von der US-amerikanischen
Firma International Rectifier eingefuhrte DirectFET-Technologie, die in
Abb. 4.2.8 dargestellt ist. Das Chip ist an den Gate-Anschlissen und Emit-
ter- bzw. Source-Anschliissen mit einer 16tfahigen Metallisierung verse-
hen. Auf der Drain-Seite ist ein ,,Drain Clip* angebracht. In dieser Form
wird der Chip direkt auf die vorgesehenen Pads der Leiterbahn aufgel6tet.
Neben dem sehr geringen Aufwand fir die Montagetechnik besteht der
Vorteil dieses Konzepts darin, dass keine Begrenzung der Stromtragféhig-
keit durch Zuleitungen (Leads) und Bonddréhte gegeben sind und parasi-
tare Induktivitat dieser Komponenten ebenfalls beseitigt ist. Dariiber hin-
aus ist eine beidseitige Kihlung mdglich, wobei tber den Drain-Clip
wesentlich mehr Warme abgefihrt werden kann als tber die Leiterplatte.
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Abb. 4.2.8 DirectFET Technologie

Allerdings wird gleichzeitig auf eine Kapselung des Bauelements verzich-
tet, was gleichzeitig der Verzicht auf Schutz vor Feuchtigkeit aggressiver
Atmosphére bedeutet. Ferner ist die Qualitat der Lotstellen einer optischen
Inspektion nicht mehr zugénglich, was die Qualitatskontrolle in der Leiter-
plattenbestiickung erschwert. Es wird sich herausstellen, ob sich die neue
Idee durchsetzt.

Module

Aufgrund ihres isolierten Aufbaus bieten Module in der Anwendung hohe
Vorteile. Sobald die ersten Leistungsmodule auf den Markt kamen (Se-
mikron 1975), setzten sie sich durch. Allerdings waren die ersten Module
in ihrem inneren Aufbau sehr komplex. Abb. 4.2.9 gibt dazu ein Beispiel.
Das Thyristor-Bauelement ist hier durch 16tfahige Metallisierungen auf
Anode, Kathode und Gate mit den Anschliissen verbunden. Auf der Ka-
thode wird ein Verbundmaterial eingesetzt, das auf ahnliche thermische
Ausdehnung wie Silizium eingestellt ist. Auf der Anodenseite ist Silizium
durch Loétung mit Molybdén verbunden. Dieses Molybdan-Plattchen ist
notwendig, da der thermische Ausdehnungskoeffizient von Silizium zu
Kupfer sich stark unterscheidet. Das Molybdan-Plattchen ist auf die Kup-
fer-Anschlussschiene gel6tet, die Kupferschiene fuhrt den Anodenstrom
zu. Darauf folgt eine weitere LOtung zum keramischen Substrat (DCB),
das die elektrische Isolation bewirkt. Daran schliefst sich die Kupfer-
Grundplatte an. Der Aufbau enthalt funf Lotschichten. Trotz seiner Kom-
plexitat kann er heute in hohen Stlickzahlen automatisiert gefertigt werden.

Der Aufbau zeigt, dass der Warmestrom in diesem Modul vom Silizi-
um-Chip zur Grundplatte und schlielich zu dem in Abb. 4.2.9 nicht mehr
dargestellten Kihlkorper viele Schichten zu Gberwinden hat. Dazu enthalt
jede Lotverbindung die Gefahr von Lunkern (Gaseinschliissen), und die
Vielzahl der Lotverbindungen erhéht die Zahl der potentiellen Fehlerquel-
len.
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Gateanschlufd (Silber)

Kathodenanschluft ("Trimetall"
Verbundmaterial Cu-Fe/Ni-Cu)

Thyristor (Silizium)

Ausgleichsscheibe
(Molybdén)

Anodenanschlul
(Cu)
DCB-Substrat
(Cu-Al,04-Cu)

Grundplatte
(Cu)

Jeweilige Zwischenschichten: Lot

Abb. 4.2.9 Aufbau eines klassischen Thyristor-Moduls. AuBenansicht (a), innerer
Aufbau (b) und Schichtfolge (c)

Mit der Verwendung von IGBTs und MOSFETSs haben sich heute neue
Aufbaukonzepte durchgesetzt.. Ein Beispiel zeigt Abb. 4.2.10. Die oberen
Anschlisse sind durch Bonddrahte ersetzt. Die Ausgleichsscheibe und die
untere Anschluss-Schiene entfallen, der untere Anschluss erfolgt durch die
obere Cu-Metallisierung der DCB-Keramik. Es ist eine groe Anzahl von
Chips in verschiedenen Schaltungskonfigurationen und optional auch Sen-
soren in einem Modul integriert. In Abb. 4.2.10 findet sich links die Ein-
gangsbriicke fur ein einphasiges Wechselstromnetz, rechts die Drehstrom-
Briickenschaltung, die einen Frequenzumrichter fiir die Motorsteuerung
realisiert.

Temperatursensor Shunts zur Strommessung

Netzdioden

IGBT-Chips

Freilaufdioden

- | i —>
B2 Eingangsbriicke / ; Drehstrombriicke |

Abb. 4.2.10 Innerer Aufbau eines modernes Moduls mit Eingangsbriicke, dreipha-
siger Ausgangsbriicke sowie Sensorik
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Trotz dieser Vielzahl realisierter Schaltungstopologien und der Fulle von
technologischen Besonderheiten der einzelnen Hersteller lassen sich in
vertikaler Richtung — die Richtung des Warmeflusses — heute zwei Stan-
dards angeben, die den Bildern 4.2.11 und 4.2.12 dargestellt sind: Ein
Leistungsmodul mit Grundplatte (Abb. 4.2.11) sowie ein Aufbau ohne
Grundplatte (Abb. 4.2.12). Die verwendeten Lote sind in ihren Dicken und
thermischen Eigenschaften ahnlich. Das System Cu-Keramik-Cu (wegen
der am meisten benutzten Verbidnungstechnik Direct Cooper Bonding oft
auch DCB-Keramik oder auch nur kurz DCB genannt) wird auch als Sub-
strat bezeichnet, auch unterschiedliche Substrathersteller haben sehr &hnli-
che Standards. Als Keramik ist in den meisten Fallen Al,O; im Einsatz, in
einigen, besonders gekennzeichneten Fallen AIN. Die Grundplatte besteht
in den meisten Fallen aus Cu, in einigen speziellen Hochleistungsmodulen
aus dem Verbundwerkstoff AISiC.

Bonddraht Chip

= Lot ¢y
Keramik

[ Cu

Lot
Grundplatte

Warmeleitpaste

Kahlkarper

Abb. 4.2.11 Standardmodul mit Grundplatte

In Tabelle 7 sind die Schichtdicken des Standardmoduls mit Grundplatte
aus Abb. 4.2.11 dargestellt. In der Hauptform ,,Standard-Modul“ werden
heute zwischen 70 und 80% der Leitungsmodule gefertigt, europdische
Hersteller (Infineon, Semikron, IXYS, Dannfoss, Dynex) und Hersteller
aus Fernost verwenden denselben Aufbau. In alteren Modulen ist die Di-
cke der Al,O; Keramik mit 0,63mm spezifiziert, in neueren Generationen
ist zur Verringerung des Warmewiderstands die Dicke auf 0,38mm herab-
gesetzt. Das Substrat ist Uber eine Lotschicht mit der Cu-Grundplatte ver-
bunden. Unterschiede in der Lotdicke von 0,07 bis 0,2mm sind fir den
Warmeibergang unwesentlich.

Fur bessere Warmeleitfahigkeit und fur héhere Isolationsspannung wird
AIN eingesetzt, der Standard liegt heute bei 0,63mm, wobei fir Anwen-
dungen mit hoheren Isolationsanforderungen auch AIN mit 1mm im Ein-
satz ist. AIN ist in der Herstellung erheblich teurer als Al,Oz und wird vor
allem bei Hochleistungsmodulen eingesetzt. AIN weist aber gegentiber Cu
eine stark abweichenden thermischen Ausdehnungskoeffizienten aus. Dar-
um wurde in einer Reihe Hochleistungsmodule die Kupfer-Grundplatte
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durch eine Grundplatte aus AISIC ersetzt. AISiC ist ein vor kurzer Zeit
eingeflhrter Verbundwerkstoff, er besteht aus einer SiC-Matrix, die mit Al
verfullt ist.

Tabelle 7. Schichtdicken in Modulen mit Grundplatte

Standard-Modul Hochleistungsmodul Hochleistungsmodul
Al,Os-basiert AIN-Cu-basiert AIN/AISiIC-basiert
d [mm] d [mm] d [mm]
Lot 0,05 0,05 0,05
Kupfer 0,3 0,3 0,3
Keramik ALO; 8:221 AN 0% AN 1
Kupfer 0,3 0,3 0,3
0,1
Lot 0.07 0,1 0,1
Grundplatte Cu 3 Cu 5 AISIC 5
Waérmeleitpaste 0,05 0,04 0,04

Module ohne Grundplatte nach Abb. 4.2.12 werden realisiert in der SKiiP-
MiniSKiiP-Semitop-Reihe von Semikron sowie in der EasyPIM Reihe von
Infineon. In Modulen von IXYS wird diese Aufbauart bereits seit langerem
verwendet. Dieselbe Schichtfolge liegt in isolierten Aufbauten im TO247-
Gehduse vor. Bei diesen Modulen entfallt der gel6tete Ubergang zwischen
Substrat und Grundplatte, es verbleibt nur noch ein geldteter Ubergang
zwischen Chip und Kihlkorper.

Bonddraht Chip
Lot

/ Keramik
[ "/CU Warmeleitpaste

Kuhlkerper

Abb. 4.2.12 Modul ohne Grundplatte

Die Schichtfolge und die Schichtdicken in Modulen ohne Grundplatte sind
in Tabelle 8 dargestellt. In der Uberwiegenden Mehrheit werden diese Mo-
dule mit Al,O3-Keramik aufgebaut. Bei Al,0; sind 2 Standards beziiglich
der Schichtdicken im Einsatz. Auch AIN wird in Aufbauten ohne Grund-
platte eingesetzt.
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Tabelle 8. Schichtdicken in Modulen ohne Grundplatte
Al,0s-basiert  AIN-basiert

d [mm] d [mm]
Lot 0,05 0,05
Kupfer 0,3 0,3
Keramik Al,O4 823; AIN 0,635
Kupfer 0,3 0,3
Warmeleitpaste 0,06 0,04

Bei dieser Variante ohne Grundplatte ist nicht nur der Aufwand am ge-
ringsten, auch die Zahl mdoglicher Fehlerquellen in Verbindungen ist am
geringsten. Sollen aber groRflachige Module realisiert werden, so ist ein
Aufwendiges System von Druckplatten und/oder Druckstiicken notwendig,
um den Warmeubergang auf groRen Flachen sicherzustellen. Vorzugswei-
se werden in dieser Technik kleinflachige Halbleiterchips verarbeitet. Al-
lerdings entféallt mit der Grundplatte auch die Wé&rmekapazitat der Grund-
platte und die thermische Impedanz bei Kurzzeitbelastung wird
verschlechtert.

Eine gemeinsame Problematik aller Aufbauten ist der Ubergang vom
Modul zur Grundplatte, wo eine Ubergangsschicht aus Warmeleitpaste
eingebracht ist. Diese Warmeleitpaste hat von allen verwendeten Materia-
lien die schlechtesten thermischen Eigenschaften. In SKiiP-Modulen der
Firma Semikron, die vom Halbleiterhersteller auf Kuhlkdrper montiert
ausgeliefert werden, wird dieser Wéarmelbergang vom Hersteller mit spe-
zifiziert. Bei Modulen mit Grundplatte wird typischerweise ein Warmewi-
derstand vom Chip zum Geh&duse angegeben, dazu ein ,typischer* War-
mewiderstand vom Gehduse zum Kuhlkorper, der noch einmal ca. 50%
des ersteren ausmacht. Allerdings ist dieser Ubergang sehr problematisch,
es ist bei der Warmeleitpaste sehr schwierig, zuverlassig eine gleichmafi-
ge dunne Schicht herzustellen. Dies ist jedoch sehr wichtig, denn diese
schwer zu beherrschende Schicht pragt wesentlich die thermischen Eigen-
schaften des Leistungsmoduls in der Anwendung.
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4.3 Physikalische Eigenschaften der Materialien

Die in Modulen verwendeten Materialien sind bestimmend flr ihre Eigen-
schaften. Es spielt nicht nur die Wérmeleitung eine Rolle, sondern insbe-
sondere auch die thermische Ausdehnung. Daher ist es notwendig, die Ei-
genschaften der Materialien zu kennen, um die Vor- und Nachteile ihrer
Verwendung zu beurteilen.
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Abb. 4.3.1 Wérmeleitfahigkeit verschiedener Materialien der Aufbau- und Ver-
bindungstechnik

Abbildung 4.3.1 zeigt zundchst die Warmeleitfahigkeit verschiedener Ma-
terialien. Einige fur die Isolation in Frage kommenden keramischen Werk-
stoffe liegen in ihrer Warmeleitfahigkeit in der N&he der Metalle. BeO
wurde in den Anfangszeiten als Keramik verwendet, ist aber in modernen
Modulen nicht mehr eingesetzt, da die bei seiner Verarbeitung anfallenden
Stdube stark toxisch sind und es sowohl beziiglich der Fertigung als auch
in der Entsorgung einen sehr hohen Aufwand verursacht. Die zweitbeste
Warmeleitfahigkeit der keramischen Werkstoffe in dieser Zusammenstel-
lung weist AIN auf. Allerdings ist es gegenuber Al,O3 noch ein Mehrfa-
ches teurer und wird nur dort verwendet, wo es aufgrund der hohen Leis-
tungsdichte unverzichtbar ist. Die organischen Isolatoren Epoxyd und
Polyimid (Capton) weisen demgegeniiber eine sehr viel schlechtere War-
meleitfahigkeit auf.

Im Betrieb des Leistungshalbleiters sind wechselnde Lasten typisch, die
Temperaturzyklen erzeugen. Die unterschiedlichen thermischen Ausdeh-
nungen belasten die Materialen. Um die zwischen verschiedenen Schichten
auftretenden Spannungen gering zu halten, sollen die thermischen Aus-
dehnungskoeffizienten mdglichst nahe beieinander liegen. Aus Abb. 4.3.2
geht hervor, dass der thermische Ausdehnungskoeffizient von Cu sich von
Si stark unterscheidet. Es ist daher ungunstig, diese beiden Schichten zu
verbinden, wie es in den Standard-TO-Aufbauten (Abb. 4.2.4) der Fall ist.
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Von der thermischen Ausdehnung passt die Keramik AIN gut zum Halb-
leiter Si. Wird AIN verwendet, so besteht aber ein grofRer Unterschied im
thermischen Ausdehnungskoeffizienten zu Cu. Aus diesem Grund wird in
Modulen firr sehr hohe Leistung das Material AlISiC eingesetzt (siehe Ta-
belle 3). Da bei AlISiC das Mischungsverhaltnis zwischen Al und SiC vari-
iert werden kann, lasst sich der Ausdehnungskoeffizient so einstellen dass
es fir die Kombination mit AIN optimal angepasst ist. Allerdings ist dann,
wie Abb. 4.3.1 zeigt, eine schlechtere Warmeleitfahigkeit in Kauf zu neh-
men.
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Abb. 4.3.2 Thermischer Ausdehnungskoeffizient verschiedener Materialien der
Aufbau- und Verbindungstechnik. *: Abhé&ngig von der Zusammensetzung

Die in den meisten Fallen als Chiptrager eingesetzte Keramik Al,O3 ist
von der thermischen Fehlanpassung her ungunstiger als AIN, auf der ande-
ren Seite passt Al,O3 besser zu einer Cu-Grundplatte.

Die organischen Isolatoren Epoxyd und Polyimid (Capton) sind plas-
tisch verformbar, daher ist ihre thermische Ausdehnung in Abb. 4.3.2 nicht
beriicksichtigt. Allerdings weisen die organischen Isolatoren eine sehr viel
héhere Durchschlagsfestigkeit auf (siehe dazu Anhang, Tabelle A4) und
kdnnen darum in sehr viel diinneren Schichten eingesetzt werden. Bei den
Herstellern der Substrate fur die Aufbau- und Verbindungstechnik haben
sich Standards durchgesetzt, die in Tabelle 9 zusammengefasst sind. So
wird fiir eine vergleichbare Durchbruchfestigkeit ein Isolator aus Polyimid
um den Faktor 10 diinner gemacht.

Trotz der sehr viel geringeren Schichtdicke weisen die Substrate mit or-
ganischen Isolatoren eine schlechtere Wérmeleitung auf als die Substrate
mit keramischen Isolatoren. Zusétzlich verursacht die geringe Schichtdicke
eine wesentlich gréRere Kapazitat, die sich als parasitare Kapazitat
nachteilig auswirkt.
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Tabelle 9. Standarddicken von Isolatoren und die daraus hervorgehenden Eigen-
schaften

Standard- Wérme-  Kapazitdt Dielektrischer
dicke leitung pro Flache Durchbruch
Material [um] [W/Kem?] [pF/cm?]  [kV]

Al,O; 381 6,3 22,8 57
AIN 635 28,3 12,5 12,7
SizN, 635 11,0 12,8 8,9
BeO 635 39,4 11,8 6,4
Epoxyd 120 2,5 52,4 7,2
Polyimid 25 15 138,1 7,3

Vergleicht man die Gesamteigenschaften der Isolatoren und sieht von dem
aufgrund der toxischen Eigenschaften nicht verwendbaren BeO ab, so
stellt sich AIN als die beste Wahl fiir einen Isolator fiir Leistungsbauele-
mente dar. Es weist die beste Warmeleitfahigkeit auf, und wenn bei Modu-
len im Spannungsbereich > 3kV hohe Isolationsspannungen gefordert
werden, ist AIN aufgrund der hohen Durchbruchfestigkeit unverzichtbar.
In einer industriellen Fertigung von Modulen stellt AIN aber aufgrund sei-
ner spréderen Eigenschaften und gréfReren Bruchgefahr auch héhere An-
forderungen.

4.4 Thermisches Ersatzschaltbild und thermische
Simulation

Transformation zwischen thermodynamischen und
elektrischen GroRen

Die physikalischen Differentialgleichungen, die die Warmeleitung be-
schreiben, haben die gleiche Form wie die Gleichungen zur Beschreibung
der elektrischen Leistung. Daher kann man durch einen Austausch der kor-
respondierenden GroRen ein thermische Problem als ein elektrisches Prob-
lem auffassen und umgekehrt. Da fir die Simulation elektrischer Schal-
tungen heute viele Programme verflgbar sind, behandelt man thermische
Probleme h&ufig im elektrischen Ersatzschaltbild.

Zur Beschreibung des thermischen Verhaltens erfolgt die Ubertragung
der thermodynamischen in elektrische GréfRen. Das damit erstellte Netz-
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werk wird berechnet, wobei heute auf ausgereifte Netzwerksimulatoren
zugegriffen werden kann. SchlieBlich erfolgt die Riicktransformation der
Ergebnisse in das thermische System. Die korrespondierenden GroRen, die
dem zugrunde liegen, sind in Tabelle 10 zusammengefasst [Lap91].

Tabelle 10. Transformation zwischen elektrischen und thermodynamische Gréf3en

Elektrisch Thermodynamisch
Spannung U [V] Temperaturdifferenz AT [K]
Strom | [A] Wérmestrom P [W]

Ladung Q [C] Thermische Energie Q, [J]

Widerstand R [Q2] Warmewiderstand Ry, [K/W]
Kapazitét C [F] Thermische Kapazitat Cy, [J/K]

Diese Analogie zwischen den Gleichungen fir elektrische und thermische
Leitungsvorginge erlaubt die Ubertragung von Methoden aus dem einen
Gebiet auf das andere. Weiterhin kann man zur Simulation von thermi-
schen Leitungsvorgéngen innerhalb stoffschliissig verbundener Schichtsys-
teme die sehr effizienten Algorithmen zur Berechnung der Eigenschaften
elektrischer Netzwerke nutzen.

Mit diesen Analogien kann der Warmewiderstand Ry, definiert werden

T,-T, AT (4.4.1)

Rth(a—b) :T Pv

v

Dabei gibt es jedoch einige physikalische Besonderheiten, die mit diesen
Vereinfachungen nicht beriicksichtigt werden.

Im elektrischen Kreis wurde der ohmsche Widerstand dadurch definiert,
dass er eine von der Spannung unabhéngige GroRe ist. Bei Ubertragung
auf den Warmewiderstand trifft dies strenggenommen nicht mehr zu. Der
Warmewiderstand ist temperaturabhéngig [Scn06].

Die Temperaturabhéngigkeit der spezifischen Wéarmeleitfahigkeit von
Silizium, Aluminium und Kupfer nach [eFu99] zeigt Abb. 4.4.1. Fur Si
kann sie zwischen -75°C und + 325°C in Anlehnung an [Poe04] angena-
hert werden durch die Beziehung

A=24+187-10°.T % [W/mK] (4.4.2)

Zur Gliltigkeit von (4.4.1) musste A eine temperaturunabhangige Konstan-
te sein. Dies ist fir Al, Cu und andere Materialien im Bereich zwischen -
50°C und +150°C annahernd der Fall. Der Warmewiderstand von Si stellt
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in den meisten Féllen nur 2-5% des gesamten Warmewiderstands, so dass
eine Vernachlassigung seiner Temperaturabhéngigkeit zumeist zulassig ist.
Dartiber hinaus ist es in Bauelementsimulatoren auch mdglich, einen
spannungsabhé&ngigen Widerstand in Analogie zu einem temperaturabhén-
gigen Warmewiderstand einzugeben.
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Abb. 4.4.1 Temperaturabhé&ngigkeit der Warmeleitféhigkeit von Si, Al und Cu.
Daten nach [EFU99], Durchgezogene Linie fur Si nach Gleichung (4.4.2)

Die zweite Problematik betrifft die Behandlung der Temperaturen. Als Be-
zugspunkte dienen die Umgebungstemperatur T,, die Kiihlkdrpertempera-
tur Ty (h: heatsink), in einigen Féllen auch die Temperatur der Gehduse-
Grundplatte T, sowie die virtuelle Sperrschichttemperatur T,;. Dabei kann
sowohl bei T, und insbesondere auch bei T, von keiner gleichmaRigen
Temperatur im ganzen Kihlkorper bzw. Uber die gesamte Grundplatte
ausgegangen werden.

Insbesondere gilt diese Problematik fiir T,;. Da eine Messung in einem
gehausten Bauelement nicht moglich ist, wird T,; indirekt aus elektrischen
Messungen geschlossen. Bereits in Kapitel 2.2 wurde die Durchlass-
Spannung eines pn-Ubergangs bei kleinen Strémen als Parameter zur
Temperaturermittlung vorgestellt. Hat man diese Abhangigkeit fir ein
Bauelement wie in Abb. 2.2.5 kalibriert, so ergibt sich eine messtechnisch
einfache Methode zur Temperaturbestimmung. Diese ist anwendbar bei
Dioden und IGBTs. Bei Thyristoren kann man den pn-Ubergang zwischen
Gate und Kathode verwenden und bei MOSFETSs kann die inverse Diode
zur Ermittlung von T,; benutzt werden.

Allerdings wird in der Realitat keine gleichmalige Temperatur zumin-
dest Uber die Flache eines grélReren Chips vorliegen, denn aufbaubedingt
hat der Bereich des Rands des Chips, wie aus den Bildern 4.2.11 und
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4.2.13 gunstigere Bedingungen: Der Warmestrom kann nicht nur senkrecht
nach unten, sondern auch im Substrat zur Seite flieBen (Wéarmespreizung).
Eine Bereichung des Einflusses zeigt Abb. 4.4.2. In diesem Bild wird in
einem IGBT Chip der Grolle 12,5 x 12,5 mm? eine Verlustleistung von
200W erzeugt. Aus der Berechung der Temperaturverteilung ergibt sich,
dass die Temperatur am Rand um etwa 20°C geringer ist als in der Mitte
des Chips.
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Abb. 4.4.2 Berechnete Temperaturverteilung in einem IGBT-Chip. Schichtfolge
nach Abb. 4.2.12. Bild aus [Scn06]

Eine Messung mittels eines in [Ham98] vorgestellten Messverfahrens, in
dem die Temperatur mittels eines Messfuhlers ermittelt wird, auf dem eine
Phosphoreszenzstrahlung mit einem Laser angeregt wird, zeigt Abb. 4.4.3.
Die mittels des Mess-Sensors ermittelte Temperatur ist mit der aus der
Durchlass-Spannung bei 100mA ermittelten Temperatur T,; verglichen. Es
ergibt sich bei oberer Strombelastung ebenfalls eine Abweichung zwischen
Rand und Mitte von etwa 20°C. Aus diesem Bild geht hervor, dass mit T,;
eine Mittlung der Temperaturen Uber die Flache des Chips erfolgt, wobei
das wérmere Chipzentrum starker gewichtet wird.

Die Ursache fir diese starkere Gewichtung der heilen Chipmitte liegt in
Temperaturabhangigkeit der Durchlass-Spannung des hier eingehenden
riickseitigen pn-Ubergangs des IGBT (Ubergang J1, siehe Abb. 3.6.11) bei
kleinen Strdmen begriindet. Selbst wenn bei Nennstrom der Temperatur-
koeffizient des IGBT positiv ist, wird bei kleinen Stromen die Temperatur-
abhangigkeit durch die Physik des pn-Ubergangs bestimmt, und die
Durchlass-Spannung ist in warmeren Zonen niedriger. Dadurch wird der



4.4 Thermisches Ersatzschaltbild und thermische Simulation 289

Stromtransport vor allem von den heilReren Chipgebieten tibernommen und
es kommt zu einer héheren Gewichtung der Bereiche mit héherer Tempe-
ratur. Dieses Verhalten ist wiinschenswert, da der Warmewiderstand meist
als Abschatzung der maximalen Grenzschichttemperatur herangezogen
wird und eine starkere Gewichtung der Gebiete mit hdherer Temperatur
den Fehler verringert. Dennoch muss man bedenken, dass gerade in Chips
groRerer Flache die im Zentrum auftretenden maximalen Temperaturen
deutlich hoher sein kénnen, als der gemittelte Wert der virtuelle Grenz-
schichttemperatur angibt.
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Abb. 4.4.3 Vergleich der Oberflachentemperatur eines Chips mit der virtuellen
Sperrschichttemperatur T; nach [Ham98]

Ebenfalls nicht trivial ist die messtechnische Bestimmung der Referenz-
punkte T; und Ty. Bei einem Modul mit Grundplatte wird zur Bestimmung
des hdufig verwendeten Referenzpunkts T, eine Bohrung im Kuhlk6rper
angebracht, diese wird zentral unter der Stelle des die Verlustleistung er-
zeugenden Halbleiterbauelements angebracht, wie in Abb. 4.4.4 gezeigt.
Dies setzt die Kenntnis der Lage der Chips im Modul voraus. Die ange-
brachte Bohrung stért den Warmefluss gerade an der Stelle der Messung.
Allerdings ist durch die Wérmespreizung in Modulen mit Grundplatte der
Messfehler < 5%.

Bei Modulen ohne Grundplatte ist durch die fehlende Spreizwirkung der
Grundplatte bei Anbringen dieser Bohrung die Kihlbedingung an dieser
Stelle erheblich beeintréchtigt. Daher wird in [HecO1] vorgeschlagen, die
Bohrung im Kihlkdrper nur bis 2 mm unter der Kihlk&rperoberseite zu
fuhren. Dieses Verfahren hat den Vorteil, dass die thermische Grenzflache
zwischen Modul und Kuhlkorper im Messwert enthalten ist. Es ist fur alle
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Bauformen anwendbar. Der so definierte Referenzpunkt wird Kuhlkorper-
temperatur oder "heat sink temperature“ Ty, genannt.

Grenzschicht- mit ! ohne
temperatur T, Grundplatte : Grundplatte
i
Oberflachen- Oberflachen- :
temperatur T, temperatur T, i
i

Gehause-
temperatur T

Kuhlkérper-
temperatur T,

Abb. 4.4.4 Bestimmung der Gehdusetemperatur T, und der Kiihlk&érpertemperatur
Th

Aus diesen Betrachtungen geht hervor, dass bei den thermischen Verhélt-
nissen weder die Berechnung noch die Messung trivial sind und es einer
Fulle Uberlegungen bedarf, um jeweils das richtige Modell zu wéhlen und
die Berechung zu interpretieren. Auch ist die jeweilige Messung kritisch
zu betrachten. Nur bei umsichtiger Anwendung ist die thermische Simula-
tion ein sehr effektives Werkzeug.

Eindimensionale Ersatzschaltbilder

Im eindimensionalen Ersatzschaltbild wird die Warmeeinspeisung P,
durch eine Stromquelle dargestellt, die Gber ein Netzwerk aus den Warme-
kapazitaten Cy, und den Warmewiderstanden Ry, mit dem durch die Masse
dargestellten Bezugspunkt (Umgebungstemperatur) verbunden ist [Jae01].
Beim sogenannten Leitungs-Ersatzschaltbild (Cauer-Modell) sind die Ka-
pazitaten zwischen den Knotenpunkten und dem Bezugspotential einge-
fligt. Wird nun eine Verlustleistung eingepragt, so steigt die Temperatur an
den Knoten und es wird eine Wéarmeenergie in den thermischen Kapazité-
ten gespeichert. Die gespeicherte Energie ist proportional der Temperatur-
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differenz zum Zustand vor der Einpragung einer Verlustleistung, daher ist
das Leitungs-Ersatzschaltbild das physikalisch richtige Modell.

Leitungs-Ersatzschaltbild (Cauer-Modell), physikalisch korrekt

i é T T =,

I
|
O

Partialbruch-Netzwerk (Foster-Modell), Datenblattparameter

R, R', R’ R,
'l e e
Py cY, c, cY ¢4

Abb. 4.4.5 Eindimensionale thermische Ersatzschaltbilder

Im Partialbruch-Netzwerk (Foster-Modell) sind dagegen die Kapazitaten
parallel zu den thermischen Widerstdnden geschaltet. Wéhrend im Lei-
tungs-Ersatzschaltbild die Knoten geometrischen Orten zuzuordnen und
die Widerstdnde und Kapazitidten aus den Materialparametern zu berech-
nen sind, ist dies beim Partialbruch-Netzwerk nicht mgdglich. Das erkennt
man bereits an der Vertauschbarkeit von zusammengehdrigen Paaren aus
Widerstand und Kapazitat. Im Partialbruch-Netzwerk lasst sich die Anord-
nung der Paare beliebig vertauschen, ohne dass sich das dynamische Ver-
halten des Gesamtsystems &ndert. Im Leitungs-Ersatzschaltbild ist dies
nicht moglich. Obwohl diese Uberlegungen alle fiir die Verwendung des
Leitungs-Ersatzschaltbildes sprechen, erlaubt das Partialbruch-Netzwerk
die verhaltnismaRig einfache Berechnung der Temperaturdnderung auf-
grund zeitlich veranderlicher Verlustleistungen, hier gilt flr die thermische
Impedanz Z,

: t .
Zyp =Ry (1) = z Rinn '{1_9)([{_ _H mit 7, = Ry, - Cy, (4.4.3)

v=1 \

dabei kénnen R, und C, bei einfachen Modellen aus der logarithmischen
Auftragung gemessenen Abkuhl- oder Aufheizkurven naherungsweise
entnommen werden. In Datenblattern finden sich vielfach Angaben zu Pa-
rametern nach dem Partialbruch-Netzwerk. Diese Angaben sind fir die
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thermische Auslegung nditzlich. Allerdings ist zu beachten, dass die hier
erhaltenen Knoten keine physikalische Zuordnung zu der Geometrie des
Aufbaus aufweisen.

Im Leitungs-Ersatzschaltbild (Cauer-Modell) konnen die einzelnen
Warmewiderstand Ry, und Warmekapazitat Cy,, aus physikalischen Mate-
rialkonstanten abgeleitet werden:

1d
Ry=—— 4.4.4
= (.44
Cp=C-p-d-A (4.4.5)

mit d = Dicke Schicht, A = Flache, A = spezifische Warmeleitfahigkeit, ¢ =
spezifische Warmekapazitét, p = spezifische Dichte.

I
Warmefluss

Abb. 4.4.6 Bestimmung von Ry, und Cy, aus Geometrie und Materialparametern

Damit ist eine Modellierung aus Geometrie und Materialdaten des behan-
delten Systems mdglich.

Dreidimensionales Netzwerk

Die Geometrien innerhalb von Leistungsmodulen sind komplex, die ver-
schiedenen Schichten haben unterschiedliche Abmessungen (siehe dazu
Abschnitt 4.2, insbesondere die Abbildungen 4.2.11 und 4.2.12). Die Cu-
Schichten weisen einen niedrigen spezifischen Warmewiderstand auf und
erweitern oberhalb von Schichten mit hohem Wérmewiderstand (Keramik,
Warmeleitpaste) die warmefiihrende Flache. Die Struktur kann nun aufge-
teilt werden in ein Gitter aus einzelnen Quadern (Abb. 4.4.7), die unterein-
ander durch Widerstédnde verbunden sind.
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Abb. 4.4.7 Rechengitter flr eine einfache Struktur und Ersatzschaltbild fiir den
thermischen Widerstand, nach [Scn06]

In Abbildung 4.4.7 liegen die Kontenpunkte des Netzwerks jeweils im
Mittelpunkt der Quader. Die Widerstande zum benachbarten Quader wer-
den jeweils anteilig vom Material des jeweiligen Quaders bestimmt, bei
einem Material-Ubergang besteht der Widerstand also jeweils aus beiden
Materialien und wird aus beiden Komponenten zusammengesetzt.

Abbildung 4.4.7 zeigt gleichzeitig, obwohl nur 2 Schichten bercksich-
tigt sind, dass das Netzwerk bereits komplex wird. Es sind bereits 34 Kno-
ten und 36 Widerstdnde entstanden. Dabei wéren noch zusatzlich die
Waérmekapazitaten nach dem Cauer-Modell zu beriicksichtigen. Es ver-
steht sich, dass bei dieser Komplexitat die Verhaltnisse nur noch mit einem
leistungsfahigen Netzwerksimulator zu berechnen sind. Die Simulation er-
gibt aber Auskunft Uber die Temperatur in Schichten, die der Messung
nicht zuganglich sind. Wie bereits diskutiert, sind auch Messungen der
Temperatur nicht trivial [Hec01] und die Simulation erweist sich oft als
zuverlassiger als die einzelne Messung.

Der transiente thermische Widerstand

Der mit einem 3dimensionalen Modell berechnete Verlauf des transienten,
zeitabhéngigen thermischen Widerstands Zy, (thermische Impedanz) wird
in Abb. 4.4.8 gezeigt. Verglichen sind jeweils AIN-basierte Module, dabei
zwei Aufbauten mit Grundplatte nach Abb. 4.2.11 mit den Schichtdicken
in Tabelle 3 und ein Modul ohne Grundplatte nach Abb. 4.2.12 mit den
Schichtdicken in Tabelle 4.
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Abb. 4.4.8 Modellrechnung des transienten thermischen Widerstands flr Systeme
mit AIN-Substraten im Vergleich. Nach [Scn99]

Fir sehr kleine Pulsdauern < 0,005s ist die thermische Impedanz klein und
unterscheidet sich nicht fiir die verschiedenen Aufbauten, die Warme wird
fast ausschlieflich von der Wérmekapazitat des Silizium-Chips aufge-
nommen. Fir grofle Zeiten strebt die thermische Impedanz zu ihrem
Grenzwert fur den stationdren Fall, dem stationdren thermischen Wider-
stand Ry, In diesem Fall ist zu sehen, das der Wé&rmewiderstand des Mo-
duls ohne Grundplatte etwas niedriger ausfallt als der des Moduls mit Cu-
Grundplatte, aufgrund des fehlenden Wéarmewiderstands der Grundplatte.
Bei dem Modul mit AISiC Grundplatte ist der Wé&rmewiderstand deutlich
hoher auf Grund der schlechteren Warmeleitfahigkeit von AISiC. Dieser
verschlechterte stationdre Wert fur AISIC verschiebt die Zy-Kurve auch
fur mittlere Plusldngen von 0,05 bis 0,5s nach oben. Allerdings ist in die-
sem Bereich Zy, beim System ohne Grundplatte am héchsten, hier wirkt
sich der fehlende Wérmespeicher der Grundplatte aus. Somit enthélt das
System ohne Grundplatte weniger Reserven fiir kurzzeitige Uberlastfille.

4.5 Parasitare elektrische Elemente in Leistungsmodulen

In jedem Leistungsmodul finden sich durch interne Leitungen parasitéare
Widerstande und Induktivitdten sowie durch die dielektrischen Schichten
verursachte parasitdre Kapazitaten. Insbesondere bei schnellen Schaltvor-
géngen ist deren Einfluss nicht zu vernachlassigen.
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Parasitare Widerstande

Bereits in Abschnitt 4.2 wurde der signifikante Beitrag der &uBeren und
inneren Zuleitungen zum auftretenden Spannungsabfall bei diskret aufge-
bauten Bauelementen behandelt. Abb. 4.5.1 zeigt am Beispiel des Herstel-
lers IR die Entwicklung der Geh&usetypen, Tabelle 11 gibt die dafur cha-

rakteristischen Parameter an.

DR —_ DRAIN —_
" — a <ol @
FX R % ~~GATE -
(a) SO-8 {b) Copperstrap {c] PowerPak (dl DirectFET™

Abb. 4.5.1 Optimierung von diskreten Gehdusen zur Reduzierung parasitaren Wi-
derstdnde und Induktivitéten, sowie des Wéarmewiderstands. Nach [Zhg04]

Tabelle 11. Parameter parasitdrer Komponenten der Gehduse in Abb. 4.5.1. Nach
[Zhg04]

Bauform Widerstand des Induktivitat des Ry, Junction- Ry, Junction-

Gehduses (mQ) Gehduses PCB Case Oberseite
(nH) (KIW) (KIW)
SO-8 1.6 15 11 18
Copperstrap 1 0.8 10 15
PowerPak 0.8 0.8 3 10
DirectFET 0.15 <0.1 1 1.4

Das Ersetzen der Bonddréhte durch einen Kupferstreifen beim Ubergang
vom SO-8 zum Copperstrap (Kupferstreifen)-Gehduse reduziert den inne-
ren Widerstand und die parasitére Induktivitdt. Da bei einem typischen
40V MOSFET der Widerstand R, durch Fortschritte in der Chip-
Technologie bereits im Bereich von 1mQ angekommen ist, wurden diese
Arbeiten unbedingt erforderlich. Beim Ubergang zum Power-Pak Gehéuse
wird Epoxydharz durch eine fast die Gesamte Grundflache ersetzende Cu-
Grundplatte ersetzt, die gleichzeitig den Drain-Kontakt darstellt. Den groR-
ten Fortschritt ergibt das DirectFET-Geh&use, bei dem nahezu alle parasi-
tdren Komponenten minimiert wurden.
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Auch bei Modulen sind die parasitdren Widerstdnde betrachtlich. Der
Hersteller Infineon gibt inzwischen in seinen Datenblattern den durch das
Modul verursachten Widerstand an. Fir das Hochleistungsmodul
FZ3600R12KE3 - ein 1200V 3600A IGBT-Modul - werden 0,12mQ spe-
zifiziert [INFO1]. Beim Nennstrom von 3600A errechnet sich damit fiir das
Geh&use ein Spannungsabfall von 0,43 V. Der Spannungsabfall der IGBTs
bei diesem Strom betragt typisch Uces: =1,7V. Damit verursacht das Ge-
héuse bereits etwa 20% des gesamten Spannungsabfalls. Auch fur andere
Module mit hoher Stromtragféhigkeit errechnen sich vergleichbare Werte.

Wirden in diesem Modul die 36 IGBT-Chips, die jeweils auf 100A spe-
zifiziert sind, durch 75V 100A MOSFETSs ersetzt, die einen Ry, von typ.
4,9mQ aufweisen, so ware der Spannungsabfall (iber den MOSFETS und
dem Gehause etwa gleich groRR. Erschwerend kommt hinzu, dass es sehr
schwierig ist, die Zuleitungen in einem Modul symmetrisch zu fuhren, d.
h. eine Vielzahl von Chips so anzuordnen, dass die Widerstande ihrer Zu-
leitungen gleich grof? sind. Der Einfluss von Unsymmetrien im Aufbau auf
unterschiedliche Stromaufteilung wird umso gravierender, je geringer die
Uber jedem einzelnen Halbleiterchip abfallende Spannung ist.

Dieser Vergleich zeigt, dass es eine besonders anspruchsvolle Aufgabe
ist, flr Anwendungen bei niedriger Spannung und hohem Strom geeignete
Bauformen in Modulen zu finden. Noch gravierender wirkt sich aber hier-
bei die Problematik interner Induktivititen aus.

Parasitdre Induktivitaten

Jede Zuleitung stellt gleichzeitig eine Induktivitat dar. Als Faustregel fur
die Abschétzung der GréRenordung kann dienen

Lpar #10nH/cm (45.1)

eine Regel, die oft zur Abschatzung von Leitungsinduktivitdten benutzt
wird. Durch parallele Fuhrung der plus- und der Minus-Zuleitung kann die
Induktivitat gesenkt werden, dies wird in einigen Modulen so weit als
moglich gemacht. Typische Modulinduktivitaten liegen bei Modulen dlte-
rer Bauart im Bereich 50nH, bei modernen Modulen im Bereich 10-20nH.
In einem Kommutierungskreis gehen die Induktivitaten ein, die Abb. 4.5.2
zeigt.

Abb. 4.5.2 enthélt die elektrischen Komponenten, die in den Kommutie-
rungskreis eingehen:
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Abb. 4.5.2 Parasitére Induktivitdten in einem Kommutierungskreis

L1 und L6 reprasentieren die Induktivitat der Zwischenkreiskondensatoren
sowie die Induktivitdten der Zuleitungen

L2 stellt die Induktivitit des Plus-Anschlussstiicks, der Zuleitungen auf
dem Substrat bis zum auf der Kollektorseite aufgeldteten IGBT-Chip dar.

L3 wird durch die Bonddréhte auf dem Emitter des IGBT sowie durch
die Substrat-Leiterbahnen zum Wechselanschluss verwirklicht.

L4 stellt die Induktivitat der Zuleitung vom Wechselanschluss zur ka-
thodeseitig aufgel6teten Freilaufdiode dar.

L5 besteht aus den anodenseitigen Bonddréhten, der Zuleitung auf dem
Substrat sowie dem Minus-Anschlusssttick.

L8 représentiert in dieser Anordnung die Induktivitit der Last, die fir
die Kommutierung als Stromquelle wirkt. Ihre Induktivitit sowie die in
Reihe zu ihr liegende Induktivitit des Wechselanschlusses L7 gehen nicht
in den Kommutierungskreis ein. Die wirksamen parasitaren Induktivitaten
sind alle in Reihe geschaltet, so dass sie zusammengefasst werden kdnnen
zur parasitaren Modulinduktivitat Ly,

Lpm =L2+L3+L4+L5 (45.2)
sowie zur gesamten parasitaren Induktivitét Ly,
Lpar =Lpm+L1+L6 (4.5.3)

Die Auswirkung dieser parasitaren Induktivitat soll anhand zweier Bei-
spiele abgeschéatzt werden. Im ersten Fall sei ein Frequenzantrieb fiir einen
Drehstrom-Motor betrachtet, ausgestattet mit 3 IGBT- Halbbriicken, die
Bauelemente seien spezifiziert auf einen Nennstrom von 800A bei einer
Spannungsklasse von 1200V. Die oberste in der Anwendung auftretende
Zwischenkreisspannung sei Upy = 800V, die parasitire Induktivitat des
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verwendeten modernen Moduls betrage Ly, = 20nH, die héchste Strom-
flanke sei bei der Kommutierung einer Diode di/dt = 5000A/us. In Ab-
schnitt 3.1 wurde fur diesen Fall die Gleichung (3.1.58) fiir den Span-
nungsverlauf angegeben
U= _Ubat - Lpar '(jj_ltr+utr ®)

Die induktive Spannungsspitze betrdgt 100V. Somit wére maximal mit ei-
ner Spannungsspitze von 900V zu rechnen, was sicher innerhalb der Spezi-
fikation des Bauelements liegt. Darlber hinaus ist bei IGBTSs typisch, dass
die Spannung Uy, nicht abrupt abklingt, sondern nach dem Einschalten
erst langsam ausklingt. Uy hat ein der induktiv erzeugten Spannung ent-
gegengesetztes Vorzeichen. In dem Fall wird in der Messung keine Span-
nungsspitze > 800V gefunden, ein Beispiel daflr gibt Abb. 3.1.20.

Im zweiten Beispiel sei ein Halbbriicken-Modul fir den Starter-
Generator bei einem anvisierten 42V Bordnetz eines Autos betrachtet, je-
der aus MOSFETS bestehende Schalter sei auf 700A ausgelegt bei einer
Spannungsklasse von 75V. Wieder liege Ly = 20nH und di/dt =
5000A/us vor. Die induzierte Spannung ist jetzt ebenfalls 100V, und so
musste nach (4.5.4) mit einer Spannungsspitze von 142 V gerechnet wer-
den. Bei MOSFETSs klingt beim Einschalten die Spannung sehr abrupt ab,
so dass Uy(t) vernachlassigt werden kann und die Spannungsspitze nicht
reduziert wird. Mit 142V waére aber die fur die Bauelemente spezifizierte
Sperrspannung Uberschritten!

Damit sind wiederum gerade im Anwendungsbereich niedriger Span-
nungen und hoher Strome die hochsten Anforderungen aufgetreten. Dazu
kommt noch das Problem der Symmetrierung.

Wiederum in einer Anwendung im 1200V Bereich zeigt Abb. 4.5.3a das
Beispiel einer Parallelschaltung von 5 IGBTs und einer dazugehdrigen
Freilaufdiode auf dem DCB-Substrat. Die Positionen der zugehorigen An-
schlusse sind symbolisiert. Das Ersatzschaltbild dieser Anordnung zeigt
Abb. 4.5.3b. Die Zuleitungen auf dem Substrat werden durch die Indukti-
vitaten L1 bis L9, die Bonddrahte durch L10 bis L15 dargestellt. Wéhrend
sich im Kreis zum Chip IGBT3 4 parasitdare Einzelinduktivitaten in Reihe
finden, finden sich zum Chip IGBT1 8 Induktivitaten in Reihe. Somit ist
mit einem Unterschied in den parasitaren Induktivitdten um den Faktor 2
zu rechnen. Bei Kommutierung wird sich die angelegte Stromflanke di/dt
unterschiedlich auf die Chips aufteilen. Zuséatzlich besteht die Gefahr von
internen Schwingungen zwischen den Chips. Darauf wird in Kap. 6 noch
eingegangen.
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Abb. 4.5.3 a) IGBT-Freilaufdioden-Einheit, realisiert durch 5 parallelgeschaltete
IGBT-Chips und ein antiparalleles Diodenchip. b) Ersatzschaltbild der Bauele-
mente und der von den Zuleitungen gebildeten parasitaren Induktivitaten.

Eine symmetrische Anordnung in einem grol3flachigen Modul mit zahlrei-
chen parallelgeschalteten Chips zu finden ist sehr schwierig, Abb. 4.5.3 ist
noch eine der besseren Losungen. Insbesondere sind die Ldsungen Kritisch,
in denen bei Parallelschaltung ein Zweig einen kurzen Weg hat, dazu pa-
rallel Chips mit langen Wegen angeordnet sind. Bei Messung der Indukti-
vitat dominiert die kleine Induktivitat, ein kleiner Wert wird gemessen,
waéhrend intern betréchtliche Wege bestehen.

Fir kleine Spannungen und hohe Stréme wurden inzwischen Lésungen
erarbeitet, die einen groflen Fortschritt darstellen [Mou02]. Ein Beispiel
zeigt Abb. 4.5.4,

Abb. 4.5.4 Mit MOSFETSs realisierte Halbbriicke. a) Einzelzelle, parasitare Induk-
tivitat simuliert zu 1,9 nH. b) Symmetrische Parallelschaltung von 7 Einzelzellen
zu einer 700A Halbbriicke. Nach [Mou02]
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Die Einzelzelle stellt eine Halbbriicke aus zwei MOSFETSs dar, die Frei-
laufdioden sind jeweils die internen Dioden des MOSFET (Abb. 4.5.4a).
Die Einzelzelle wurde durch numerische Simulation auf der Basis des
Fast-Henry-Algorithmus [Kam93] optimiert, dabei wurde die dynamische
Stromverteilung in der dreidimensionalen Anordnung unter Bertcksichti-
gung von Skin-Effekt und Wirbelstrémen berechnet. Die optimale Anord-
nung ergab eine Induktivitat der Einzelzelle von 1,9nH, durch symmetri-
sche Parallelschaltung von 7 Einzelzellen und die Anordnung des
Zwischenkreises unmittelbar tber den Plus-Minus-Anschliissen wurde ei-
ne Induktivitat im Sub-nH Bereich erreicht. Dieses Modul ist fur Anwen-
dungen in der oben beschriebenen Anwendung zur Steuerung eines Star-
ter-Generators geeignet.

Parasitare Kapazititen

In der Umgebung eines auf ein keramisches Substrat montierten Chips
(Abbildung 4.5.1) finden sich parasitare Kapazitéten.

Abb. 4.5.5 Parasitére Kapazititen eines auf Keramiksubstrat montierten Chips am
Beispiel einer Diode. Nach [Lin02]

In Abb. 4.5.5 liegt eine Reihenschaltung aus Cpa und Cpy parallel zur
Sperrschichtkapazitat C; vor, diese bildet eine Koppelkapazitat gegen das
auf Masse-Potential liegende Gehduse, und dartiber besteht eine kapazitive
Kopplung zu anderen Teilen der Schaltung. Die entstehende parasitére
Kapazitat hangt nun von Dicke und Materialeigenschaften des Verwende-
ten Isolators ab. Die Daten dazu wurden in Abschnitt 4.3, Tabelle 9 ange-
geben.

Aufgrund ihrer schlechten Warmeleitféhigkeit, aber gleichzeitig hohen
Durchbruchfeldstarke werden Isolatoren aus Epoxyd und Polyimid sehr
diinn gemacht. Das fiihrt zu einer hohen Kapazitat pro Flache und schrankt
den Einsatz solcher Komponenten (IMS-Substrate) fur sehr schnell schal-
tende Bauelemente ein.
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In einem isolierten TO 220 Geh&use — Grundflédche der Metallisierung un-
ter der Kathode des Chips 8mm x 12,5mm, Isolator Al,O; der Dicke
0,63mm, ¢, = 9,8 — errechnet sich die Kapazitat unter der Kathode Cp

Cox =60 & E
Dies fihrt in dem Beispiel auf 14pF, bei einer dunneren Keramik von
0,38mm Dicke auf 23pF. Wird als Diode beispielsweise die GaAs Schott-
ky-Diode DGS10-018A verwendet, so ist die (spannungsabhangige) Sperr-
schichtkapazitit C; (100V) = 22pF zu ermitteln [Lin02]. VVon dieser Sperr-
schichtkapazitat wird erwartet, dass sie die Schalteigenschaften bestimmt,
aber die durch den Aufbau bedingte Kapazitét liegt in derselben GréRen-
ordnung und ist keineswegs mehr zu vernachldssigen.

Im genannten Beispiel ist die Situation dadurch zu entschérfen, dass in
der Reihenschaltung von Cpk und Cpa die in Cpa eingehende Flache sehr
viel kleiner gemacht wird. Fur die gesamte parallel zur Sperrschicht lie-
gende Kapazitét Cpg gilt

(4.5.4)

C.. = M (4.5.5)
PG — 9.
Cu+Ch
Liegt Cpa bei 1/5 von Cp, so ist damit die Gesamtkapazitat Cg auf 1/6 re-
duziert. Diese glinstige Situation liegt in Gehdusen der TO-Familie, ein-
zeln betrachtet, im Allgemeinen vor.
Nun seien aber zur Erhéhung der Spannungsbelastbarkeit 2 Dioden in
Reihe geschaltet. Der Aufbau entsprache jeweils dem in Abb. 4.5.5. Das
Ersatzschaltbild daflr zeigt Abb. 4.5.6.
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Abb. 4.5.6 Parasitdre Kapazititen bei Reihenschaltung zweier TO 220 Geh&use.
Aus [Lin01]
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Uber Diode D1 liegt Cpks und dazu in Reihe die Parallelschaltung aus
Crazund Cpko. Mit zwei identischen Gehéusen ergibt sich die Uber D1 lie-
gende Gesamtkapazitat zu 6/11 bzw. 0,54Cp;.

Uber Diode D2 liegt die kleinere Kapazitat Cpa, und dazu in Reihe die Pa-
rallelschaltung aus Cpk, und Cpa;. Daflr ergibt sich die auf diese Diode
entfallende Kapazitat zu 0,17 Cpx;.

Somit bilden die parasitaren Kapazitaten einen asymmetrischen kapazi-
tiven Spannungsteiler. Von der Aufteilung der Spannung bei Schaltvor-
gangen ware aber eine symmetrische Aufteilung der Spannung notwendig.
Dieses Beispiel soll zeigen, dass Situationen auftreten konnen, die auf den
ersten Blick nicht erwartet werden.

Bei Verwendung nicht isolierter TO-Geh&use werden diese vielfach mit
Polyimid-Folien vom Kuhlkérper isoliert. Auch dieser Ubergang stellt eine
parasitdre Kapazitdt dar, entsprechend Tabelle 9 ist dann noch mit einer
sehr viel groleren parasitaren Kapazitéat zu rechnen.

Wahrend in den genannten Beispielen die Verhéltnisse noch mittels ana-
Iytischer Betrachtung ermittelt werden kdnnen, erreichen Multichip-
Aufbauten mit zahlreichen verschalteten Einzelchips, Leiterbahnen usw.
eine hohe Komplexitat und sind analytisch nicht mehr zu beschreiben.

Insbesondere liegen im Allgemeinen parasitdre Widerstande, Induktivi-
tdten und parasitdre Kapazitdten und Sperrschichtkapazitdten gemeinsam
vor. Es koénnen Schwingkreise auftreten, die zu Oszillationen fiihren
[Gut01]. Auf der Basis des genannten Fast-Henry Algorithmus ist eine
Analyse und Optimierung von Systemen in dieser Beziehung heute mdg-
lich und auch fir die Zuverl&ssigkeit leistungselektronischer Systeme
dringend erforderlich.

4.6 Zuverlassigkeit

Anforderungen an die Zuverlassigkeit

An Leistungsbauelemente steht die Anforderung einer hohen Zuverlassig-
keit. Zu ihrer Prufung sind Tests vorgeschrieben, die in Tabelle 12 am Bei-
spiel des Herstellers Infineon zusammengefasst sind.

Jeder Halbleiterhersteller hat eigene Qualitatsstandards. Fir moderne
Bauelemente (MOS/IGBT Produkte in Tabelle 12) sind diese jedoch wei-
testgehend einheitlich bei den verschiedenen internationalen Herstellern.
Es ist ersichtlich, dass mit Einfliihrung der modernen Bauelemente die Zu-
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verlassigkeitsanforderungen verscharft wurden. So wird der Hei8sperrdau-
ertest jetzt bei 100% der spezifizierten Sperrspannung durchgefihrt, es
werden 20 000 statt 10 000 Lastwechsel vorgeschrieben, usw.

Tabelle 12. Zuverlassigkeits-Standards von Leistungshauelementen am Beispiel
des Herstellers Infineon

Typ Bezeichnung  Bedingungen Normen
HTRB  HeilRsperrdauer- MOS/IGBT: 1000N, Tyjmax, IEC 60747-2/6
test Veemax (£2.0 KV), 0.8*Vcgmax (2.0 kV) Kap. V
Konv.; 1000h, Tj= 125°C, Vgy=0.9*Vggy, |EC 60747-9:
VRM/VDM:0-8*VRRM/VDRM a 1998
HTGS  Hochtemperatur-1000h, +Vgemax, Tj= 125°C IEC 60747-9:
Gatestresstest 1998
H3TRB Feuchte W&rme- 1000h, 85°C, 85%RH, IEC 60749: 1996
lagerung unter ~ Vce = 0.8*Veemax, aber max. 80 V, Vge= 0V
Spannung Vo, Ve =0V
TST Thermischer Tstgmin = Tsigmaxs  typ. —40°C to +125°C, aber IEC 60749: 1996
Schock AT max 165K tstorage > 1h, tchange <30s
Hochleistung (Standard): 20 Wechsel
Hochleistung (Traktion): 100 Wechsel;
Mittlere Leistung: 50 Wechsel,
Konv.: 25 Wechsel *
TC Temperatur- Externes Heizen und Kihlen IEC 60747-2/6
wechsel 2 min. < tgye < 6 min; ATc= 80K, Kap. IV
Temin = 25°C IEC 60747-9:
Hochleistung (Standard): 2 000 Wechsel; 1998
Mittlere Leistung: 5 000 Wechsel
Konv.: 5000 Wechsel ?
PC Lastwechsel Internes Heizen und externes Kiihlen IEC 60747-9:
0.5 <ty <10sec; AT;=60K, 1998
Timax = 125°C, 130 000 Wechsel.
RS Temperaturbe- 260°C+5°C,Puls10s+1s IEC 60749: 1996
standigkeit Ge-
hause °
S Létbarkeit ° 235°C £ 5 °C, Alterung 3 IEC 60749: 1996

Vibration (opti- Nach Standard

onal)

50 Hz, 98 m/s? = 10g

IEC 60749: 1996

& konventionelle Bauelemente - Thyristoren, Dioden
® wenn Weiterverarbeitung durch Léten vorgesehen

Fur die ,alten” Bauelemente (Thyristor/Diode Produkte in Tabelle 12)
konnen die gestellten Anforderungen von Hersteller zu Hersteller sehr ver-
schieden sein. Zwar beziehen sich alle Tests auf Normen. Diese legen je-
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doch oft nur das Testverfahren fest und nicht die konkreten Bedingungen.
Es empfiehlt sich bei diesen Bauelementen, bei der Auswahl des Herstel-
lers die spezifizierte Zuverl&ssigkeit zu hinterfragen. Es ist auch mdglich,
dass Abstriche an der Zuverlassigkeit gemacht werden, um mit einer einfa-
chen Technologie einen sehr niedrigen Marktpreis anbieten zu kdénnen.
Daher sind gewisse Kenntnisse uber die Testbedingungen und deren Aus-
wirkungen fur den Ingenieur, der Bauelemente und Hersteller auswahlt,
notwendig. VVon leistungselektronischen Anlagen héngt in vielen Fallen die
Sicherheit von Menschen ab, in diesen Féllen sollten keinesfalls Abstriche
an der Zuverl&ssigkeit zugunsten niedrigerer Kosten gemacht werden.

Einige der aufgefiihrten Tests, z. B. der Vibrationstest, sind fur Leis-
tungsbauelemente erst im eingebauten Zustand kritisch. Leistungsbauele-
mente selbst sind im allgemeinen kompakt aufgebaut, diese Tests beziehen
sich mehr auf die elektronischen Anlagen, die mechanisch schwingfahige
Einzelteile haben konnen. Auf die wichtigsten Tests wird im folgenden
noch eingegangen. Insbesondere der Lastwechseltest legt die zu erwarten-
de Lebensdauer in der Anwendung fest.

HeiBRsperrdauertest und Gate-Stress-Test

HeilRsperrdauertest und Gate-Stress-Test testen die in den Leistungsbau-
elementen eingesetzten Halbleiter-Chips. Im HeiRsperrdauertest wird das
Bauelement entsprechend seiner Spannungsklasse mit Gleichspannung be-
lastet und der maximal erlaubten Temperatur (Tabelle 12) ausgesetzt. Im
Volumen des Si-Chips konnen bei diesen Temperaturen im Allgemeinen
noch keine Verdnderungen entstehen. Dieser Test zielt darauf ab,
Schwachstellen in der Randkontur und in der Passivierungsschicht aufzu-
decken.

Sind in der Passivierungsstruktur vom Herstellungsprozess bedingt
Kontaminationen durch metallische und andere lonen vorhanden, und be-
steht bei dieser Temperatur auch nur eine schwache Beweglichkeit der lo-
nen, so setzt eine Wanderung der lonen im elektrischen Feld ein. An der
Halbleiteroberflache ist, auch bei durch geeignete Randkontur aufgeweite-
te Raumladungszone, mit Feldern zwischen 100kV/cm und 150kV/cm zu
rechnen. Bewegliche lonen kodnnen sich zu Oberflachenladungen anrei-
chern. Wo die niedrig dotierten Zonen an die Halbleiteroberflache gelan-
gen, konnen sich Inversionskanale bilden, die den pn-Ubergang kurz-
schlieen. Auch wenn sie zundchst noch eine sehr niedrige Strom-
tragfahigkeit aufweisen mogen, machen sie sich im Anstieg des Sperr-
stroms bemerkbar.
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Wéhrend der Testdauer von 1000h wird der Sperrstrom tberwacht. Kri-
terien flr die Erfullung des Tests sind

kein signifikanter Anstieg des Sperrstroms wéhrend des Tests

Nach Testende und Abkiihlen des Bauelements wird der Sperrstrom
bei Raumtemperatur nachgemessen, er darf gegentber der Messung
vor Beginn des Tests nur im Rahmen eines genau definierter Grenz-
werts angestiegen sein.

Abbildung 4.6.1 zeigt ein Beispiel eines Heillsperrdauertests. Aufgetragen
ist flir acht im Test befindliche Bauelemente die Hohe des Sperrstroms -
ber der Testdauer. Die Bauelemente in diesem Test sind zunéchst stabil,
aber nach 200 Stunden ein Anstieg des Sperrstroms bei einigen Bauele-
menten zu sehen. Nach ca. 920 Stunden wurde aufgrund des hohen An-
stiegs des Sperrstroms einiger Bauelemente der Test abgebrochen, diese
Bauelemente haben den Test nicht bestanden. Die angewandte Passivie-
rung war fur diese Bauelemente nicht geeignet.

6

: /

S

Sperrstrom [mA]
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Abb. 4.6.1 Verlauf eines Heillsperrdauertests - Beispiel eines nicht bestandenen
Tests

Vom Halbleiterhersteller wird ein Bauelement erst dann freigegeben, wenn
die Prototypen den HeiRRsperrdauertest bestanden haben.

Zu diesem Test ist aber anzumerken, dass er gegentber der typischen
Anwendung sehr hohe Anforderungen stellt. In der Praxis liegen am Leis-
tungsbauelement nur die Zwischenkreisspannung (typ. 50-67% der spezi-
fizierten Sperrspannung) an, nur kurzzeitige Spannungspulse sind hoher.
Und in kaum einer Anwendung liegt an einem MOSFET oder IGBT eine
Gleichspannung an. Im Test wird das Bauelement héher belastet als in der
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Anwendung, allerdings ist der Test nach etwa 6 Wochen abgeschlossen,
wahrend Leistungsbauelemente in der Anwendung oft 20 Jahre und mehr
im Betrieb sind.

Beim Gate-Stress-Test liegen zwar nur 20V als Gleichspannung an, aber
diese liegen Uber dem Gate-Oxyd mit einer Dicke im Bereich von 100nm.
Damit liegt eine Feldstarke im Bereich von 2MV/cm Uber dem Gate an.
Zum Bestehen dieser Anforderung muss das Oxyd fehlerfrei sein und darf
nur eine sehr niedrige Dichte an Grenzflachenladungen aufweisen. Durch-
fiihrung und Beurteilung des Gate-Stress-Tests erfolgen &hnlich wie beim
HeilRsperrdauertest.

HeiBlagerung, Tieftemperaturlagerung

Diese Tests zielen vor allem auf die Beurteilung der Gehéduse ab. Kunst-
stoffe durfen sich bei der spezifizierten Temperatur auch bei langer Zeit
nicht verformen und die Eigenschaften der Kapselung nicht verlieren.

Die Tieftemperaturlagerung zielt ebenfalls auf die Beurteilung der
Langzeitbestandigkeit des Gehduses ab. Dabei wird gepriift, ob die Elasti-
zitat der Kunststoffelemente, bei Modulen insbesondere des Silicongels,
auch bei tiefen Temperaturen noch erhalten bleiben, oder ob Spannungs-
risse auftreten.

Sperrtest bei feuchter Warme

Scheibengehéuse sind, sofern fehlerfrei montiert, hermetisch gegen die
Umgebung abgeschlossen. Das gilt jedoch fur die meisten Bauformen von
Modulen nicht. Chips und Bonddréhte sind in ein Silicon-Gel eingebettet,
das fur Luftfeuchtigkeit durchlassig ist. Somit kann die Feuchtigkeit in der
langen Zeit auch an die Passivierungsschicht gelangen. Daher zielt dieser
Test auf das System ab und kann auch Schwachstellen in einer Passivie-
rungsschicht aufdecken.

Bei modernen Bauelementen wie MOSFET und IGBT wird dieser Test
dariiber hinaus bei angelegter Sperrspannung betrieben. Um die Umge-
bung des Chips nicht durch die von Sperrstrdmen erzeugte Verlustleistung
zu erwarmen und damit lokal die relative Feuchte zu reduzieren, wird die
angelegte Spannung fur hoch sperrende Bauelemente auf 80V begrenzt,
bei MOSFETS niedrigerer Sperrspannungsklasse auf 80% der spezifizier-
ten Sperrspannung.
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Temperaturwechseltest

Beim Temperaturwechseltest werden die Bauelemente abwechselnd zwi-
schen maximal zuléssiger Lagertemperatur (diese kann kleiner als die ma-
ximale Sperrschichttemperatur sein) und minimal zuldssiger Lagertempe-
ratur bewegt. Zumeist wird ein Klimaschrank verwendet, der diese
Temperaturzyklen durchfahrt. Die Verweildauer auf der oberen und unte-
ren Temperatur muss lange genug sein, damit das Bauelement bei den
Ecktemperaturen ins thermische Gleichgewicht mit der Umgebungstempe-
ratur gelangt. Eine Belastung mit Strom oder Spannung findet wéhrend
dieses Tests in der Regel nicht statt.

Vor der Temperaturwechselpriifung und nachher werden elektrische und
thermische Parameter (Sperrspannung, Durchlass-Spannung, Isolations-
spannung) gemessen. Nach den Temperaturwechseln darf keine Veréande-
rung der Parameter vorliegen, insbesondere muss die Isolationsfestigkeit
voll intakt sein.

Der Temperaturwechseltest gibt Aufschluss tber die Qualitat der Ver-
bindungen im Gehduse. Liegen groRe Unterschiede im thermischen Aus-
dehnungskoeffizienten von miteinander verbunden Materialien vor, so
konnen diese reilRen, sofern die Spannungen nicht durch weichere Zwi-
schenschichten abgebaut werden. Aber auch ungeeignete Materialien, z. B.
Verbundwerkstoffe mit eingebauten Spannungen, kénnen durch den Tem-
peraturwechseltest aufgedeckt werden.

Einfache Bauformen wie die TO-Familie erreichen eine hohe Anzahl
von Temperaturwechseln, fur komplexer aufgebaute Module ist eine hohe
Zahl von Temperaturwechsel eine Herausforderung.

Lastwechseltest

Wéhrend beim Temperaturwechseltest die Erwérmung des Bauelements
passiv erfolgte, wird sie beim Lastwechseltest aktiv durch im Bauelement
erzeugte Verlustleistung bei Belastung mit Strom eingepréagt. Dabei bilden
sich im Gegensatz zum Temperaturwechsel, wo ein thermisches Gleich-
gewicht angestrebt wird, beim Lastwechsel erhebliche Temperaturgradien-
ten im Bauteil aus.

Bei dieser Prifung wird durch Stromfluss im verpackten Bauelement
eine Verlustleistung freigesetzt und die Temperatur des Bauelements da-
durch bis zu einer oberen Temperaturgrenze erhoht. In Abb. 4.6.2 ist der
Temperaturverlauf bei einer Lastwechselprifung wiedergegeben.
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Abb. 4.6.2 Temperaturverlauf bei einem Lastwechseltest

Geregelt wird Uber die Klhlkorpertemperatur, bei Erreichen des oberen
Grenzwertes wird der eingespeiste Strom abgeschaltet und die Kiihlung
zugeschaltet. Die Temperatur sinkt. Ist am Kuhlkorper eine untere Tempe-
raturgrenze erreicht, wird der Strom wieder zugeschaltet. Der charakteris-
tischer Parameter fiir die Lastwechsel-Priifung, der Temperaturhub AT; be-
steht aus der Temperaturdifferenz zwischen der maximalen Sperr-
schichttemperatur T; am Ende der Heizphase und der minimalen
Sperrschichttemperatur am Ende der Kiihlphase:

AT; = Thigh = Tiow (4.6.1)

In Abb. 4.6.2 ist AT; zu 82°C abzulesen.
Ein weiterer charakteristischer Parameter fiir den Lastwechseltest ist die
mittlere Temperatur Ty,

~ Thigh + Tiow

; (4.6.2)

m
Auch die Zeitdauer eines Lastwechsels ist von Bedeutung. Eine lange Zyk-
luszeit (64s in Abb. 4.6.2) ist eine starkere Belastung fiir die Bauelemente.
Durch die unterschiedlichen thermischen Ausdehnungskoeffizienten der
Materialien bei der Erwdrmung entstehen Spannungen an den Grenzfla-
chen. Dieser thermische Stress fiihrt auf die Dauer zur Ermidung der Ma-
terialien und Verbindungen. Abb. 4.6.3 zeigt den Verlauf eines Lastwech-
seltests an einem Standard-Modul. Wéhrend des Tests wird die Durchlass-
Spannung Uc eines IGBT-Chips verfolgt. Weiterhin ist es moglich, unmit-
telbar nach Abschalten des Laststroms einen Messstrom von einigen mA
einzuspeisen und den Spannungsabfall zu messen, vermittels einer Kalib-
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rierungskurve kann damit die obere Temperatur Tpign bestimmt werden.
Die eingespeiste Verlustleistung Py wird ebenfalls online gemessen, aus
der Temperatur Thg,, und der oberen Kihlkérpertemperatur wird nach
Gleichung (4.4.1) der thermische Widerstand ermittelt.
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Abb. 4.6.3 Verlauf der Durchlassspannung sowie des thermischen Widerstands
bei einem Lastwechseltest mit AT = 123K

In Abb. 4.6.3 ist zu erkennen, wie der Spannungsabfall Uber dem IGBT
zunachst konstant bleibt, wahrend der Warmewiderstand langsam ansteigt.
Nach mehr als 9.000 Zyklen ist ein Sprung im Verlauf von Uc zu sehen,
der mit dem Abgang eines Bonddrahts erklért werden kann. Bald darauf
findet sich der nachste Sprung statt, nach etwa 11 000 Wechseln sind alle
Bonddrahte abgelost, die Verbindung offen, eine Fortfihrung des Tests
nicht mehr méglich.

Das Versagen von Bondverbindungen und die Ermidung von Lot-
schichten sind die wesentlichen Ausfallmechanismen bei Standard-
Modulen. Es ist allerdings aus einem Verlauf wie in Abb. 4.6.3 schwierig
zu bewerten, welcher Mechanismus der primére ist. Denn ein Anwachsen
der Durchlass-Spannung in Folge geschadigter Bondverbindungen hat bei
konstantem Strom eine hohere Verlustleistung und damit eine hohere
Temperatur zur Folge, was je nach Gewichtung zwischen beiden GrofRen
wiederum Auswirkungen auf den Warmewiderstand hat. Ebenso fuhrt eine
Ermidung von Lotschichten, schlechterer Warmewiderstand zu einer ho-
heren Temperatur Thig, und damit zum schnelleren Ausfall von Bondver-
bindungen.
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Das Lebensdauerende (end-of-life test) gilt als erreicht, wenn eines der
folgenden Merkmale zutrifft:

Erhéhung der Durchlass-Spannung Uc um 5% oder um 20%, ver-
schieden bei einzelnen Herstellern und abhédngig von der Messgenau-
igkeit fir Uc. Dieser Unterschied ist aber nicht sehr wesentlich. In der
Regel versagt kurz darauf die Bondverbindung vollstandig, wie auch
in Abb. 4.6.3 zu sehen.

- Erh6éhung des Wéarmewiderstands Ry, um 20%.

- Ausfall der Funktion des Chips, z.B. Verlust des Schaltvermdgens
oder der Sperrfahigkeit.

Da sich beim Aufbau von Modulen mit Grundplatte eine Standardtechno-
logie etabliert hat und die Schichtaufbauten auch bei verschiedenen Her-
stellern sehr dhnlich sind, wurde Mitte der 90er Jahre ein Programm zur
Ermittlung der Lebensdauer von Standard-Modulen durchgefiihrt — das
sog. LESIT-Projekt. Dabei wurden Module von verschiedenen Herstellern
getestet, gemeinsam war der Standard-Aufbau Abb. 4.2.11 unter Verwen-
dung einer Al,Os-Keramik nach Tabelle 7, linke Spalte. Abb. 4.6.4 zeigt
die erzielten Ergebnisse [Hel97] in Form der Darstellung der Zahl der Zyk-
len bis zum Ausfall in Abhéngigkeit von AT; sowie flr verschiedene mitt-
lere Temperatur T,
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Abb. 4.6.4 Lesit-Ergebnisse

Die Linien in Abb. 4.6.4 entsprechen einer Anpassung von [Scn02b],
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B ' 'm

E
Nf:A-AT“~exp[k "{I_ J (4.6.3)

dabei bedeutet kg die Boltzmann-Konstante (1,38010%° JK™), der Parame-
ter .= Aktivierungenergie = 9,8910%)  sowie die  Konstanten
A = 302500 K sowie a =-5,039 kennzeichnen die vorgenommene An-
passung [Scn05].Mit Gleichung (4.6.3) ist es somit moglich, fur bekannte
Werte von AT; und T, die nach den Lesit-Ergebnissen zu erwartende Zyk-
lenzahl zu berechnen. Sind die typischen Zyklen in der Anwendung be-
kannt, so ermittelt sich daraus die fir das Modul zu erwartende Lebens-
dauer.

Eine Bewertung von Lastwechselergebnissen mit der Weibull-Statistik
ermdglicht eine Einschatzung der Lebensdauer eines Serienprodukts. Die
Weibull-Statistik ist speziell fiir Aufgabenstellungen der Zuverléssigkeit
geeignet. Sie ist anwendbar, wenn der Ausfallmechanismus durch Alte-
rungsmechanismen gepragt ist. Ein Beispiel dafur ist in Abb. 4.6.5 darge-
stellt. Hier wurde ein Lastwechseltest so lange durchgefihrt, bis 5 von 6
Pruflingen ausgefallen waren. Die Werte der Ausfélle sind markiert. Die
Weibull-Verteilung wird beschrieben durch die akkumulierte Wahrschein-
lichkeit

a
X
F(x,a,f)=1-exp —[J (4.6.4)
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Abb. 4.6.5 Weibull-Auswertung eines Lastwechseltests
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Diese entspricht dem Anteil der Teile, die bereits ausgefallen sind. Bei der
Auswertung eines Lastwechselzyklus entspricht x der Zahl der Zyklen. 3
entspricht der Reichweite der Verteilung, ist x = B, so ist noch der Anteil
1/e der Teile nicht ausgefallen. Ist F = 1, sind alle Teile ausgefallen. a cha-
rakterisiert die Schérfe der Verteilung, je groRer o ist, umso dichter liegen
die Zyklenzahlen bei Ausfall beieinander. Die Ableitung dF/dx = f ent-
spricht der Wahrscheinlichkeitsdichte, diese kennzeichnet die Wahrschein-
lichkeit, dass der Ausfall beim Wert x (Lastwechsel Nr. x) eintritt:

f(xa pB)= % X% exp[— (%TJ (4.6.5)

Die statistische Analyse ermdglicht schon bei relativ wenigen Priflingen
eine Abschétzung lber die zu erwartende Lebensdauer eines Serienpro-
dukts.

Ein typisches Ausfallbild, wie es nach dem Lastwechsel eines Standard-
Moduls mit Grundplatte auftritt, zeigt Abb. 4.6.6. Hier sind von einem
IGBT-Chip alle Bonddréhte abgeldst. Der hintere Bonddraht loste sich als
letzter ab, der Strom floss hier noch fiir kurze Zeit tber einen Lichtbogen,
der einen Krater unter diesem Bonddraht erzeugt hat. Weiterhin typisch an
diesem Bild sind die Bonddraht-Ruckstande auf der Metallisierung unter
dem vorderen abgeldsten Bonddraht. Die Trennung erfolgt nicht an der
Grenzflache Bonddraht-Metallisierung, sondern teilweise im Inneren des
Bonddrahts. Zu erkennen sind Rickstdnde des Bondmaterials auf der Me-
tallisierung.

Abb. 4.6.6 Abgehobene Bonddrahte. IGBT Standard-Modul, AT 100K. Ausgefal-
len zwischen 10791 und 13000 Wechseln
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Nach Lastwechseln mit Ty;g, deutlich tber 100°C wird Rekonstruktion des
Kontaktmaterials beobachtet. Abb. 4.6.7 zeigt ein Bild der Oberflache des
Kontakts eines IGBT, zu sehen sind die einzelnen Zellen [Ham01]. Wéh-
rend des Lastwechsels erfolgt eine Verdnderung des Gefliges im Al-
Kontakt. Es bilden sich ausgepragte Kérner und Liicken in der Metallisie-
rung. Der Widerstand der Kontaktschicht nimmt zu, nach dem Lastwechsel
findet sich die verénderte Oberflache wie in Abb. 4.6.7 b.

SEM Aufnahmen der Chipmetallisierung
a) Neuer Chip

b) Stark rekonstruierte Metallisierung nach
Lastwechsel-Prifung an einem Modul mit
direktem Bondkontakt auf dem Chip,
Oberflache war wéhrend der Prifung nicht
abgedeckt durch eine Polymer-Beschichtung

c) Geringe Rekonstruktion nach der Last-

wechsel-Prifung aufgrund der Abdeckung der
Kontaktoberflache im Test mit einem Polymer

Abb. 4.6.7 Rekonstruktion des Al-Kontakts bei Lastwechseln. Rasterelektronen-
mikroskop-Aufnahme der Kontakt-Oberflache eines IGBT-Chips. Bilder aus
[HamO01]

Die Rekonstruktion der Metallisierung kann durch eine Abdeckung der
Bonddrahte und Kontaktschicht mit einem speziellen Polyimid behindert
werden. Abb. 4.6.7 ¢ zeigt eine im Vergleich zu Abb. 4.6.7 b wesentlich
bessere Oberflache des Kontakts. Abb. 4.6.8 zeigt die Veranderung der
Durchlass-Spannung von IGBT-Chips bei einem Lastwechsel [CiaO1].
Ohne zusatzliche Abdeckung ist friih ein Anstieg der Durchlass-Spannung
zu erkennen. Mit zusétzlicher Abdeckung erfolgt der Anstieg der Durch-
lass-Spannung sehr viel langsamer. Es wird eine hdhere Zyklenzahl er-
reicht.

Abbildung 4.6.8 zeigt auch, dass die Lastwechselfestigkeit eines Moduls
gegeniiber der an dem Standard-Modul ermittelten Lesit-Ergebnissen in
Abb. 4.6.4 deutlich erhéht werden kann. An der Erhdhung der Lastwech-
selfestigkeit wird von allen Herstellern von Leistungsmodulen gearbeitet.
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Abb. 4.6.8 Einfluss der Abdeckung. Verlauf eines Lastwechsels mit AT = 60K

Tm= 95°C ty,, = 0,85 to,f = 0,8s. Bild von Mauro Ciappa, ETH Zirich. Nach
[Cia01].

Eine erhohte Lastwechselfestigkeit weisen auch DCB-basierte umpresste
TO-Gehéuse auf, wie sie in Zusammenhang mit Abb. 4.2.5 beschrieben
wurden [Amr04]. Abb. 4.6.5 zeigte die Ergebnisse eines Lastwechselver-
suchs an diesen Gehé&usen bei AT = 105°C und T, = 92,5°C. Die Zyklen-
zahl, bei der nach der Weibull-Auswertung eine Ausfallrate von 50% zu
erwarten ist, liegt etwa den Faktor 10 Uber dem nach den Lesit-
Ergebnissen in Abb. 4.6.4 zu erwartenden Wert. Abb. 4.6.9 zeigt eine Auf-
nahme der Bonddrahte bei einem Bauelement, das 75000 Lastwechsel un-
ter dieser Bedingung Uberstanden hat. An der dunklen Stelle im Vorder-
grund befand sich ehemals der FuR eines Bonddrahts. Im noch
vorhandenen Bonddraht ist deutlich ein Querriss zu erkennen.

Abb. 4.6.9 Abdruck eines abgeldsten Bonddrahts (vorn links). Querriss (Heel-
Crack) in einem weiteren Bond. Diode im TO-Gehduse, DCB-basiert, umpresst,
AT 105K, 75000 Wechsel
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Die steife Vergussmasse wirkt hier &hnlich einer zusatzlichen Abdeckung
und verhindert zudem ein Ablésen der Bonddréhte. Weiterhin besteht in
diesem Aufbau eine geringe thermische Fehlanpassung zwischen dem
Al,O5-Substrat und dem Halbleitermaterial Si.

TO-Gehause, die Cu-basiert sind, weisen eine hohe thermische Fehlan-
passung zwischen Kupfer und Silizium auf. Zumindest oberhalb einer be-
stimmten ChipgroRe ist damit die Lastwechselfestigkeit stark verschlech-
tert [Amr04]. Im Lastwechseltest wurde an 2 von 6 Chips nach 3800
Wechseln bei AT; = 110°C und T, = 95°C ein Verlust der Sperrféhigkeit
beobachtet. Nach anschlieBender Offnung des Gehauses und Abldsung der
Vergussmasse wurden bei den betroffenen Chips Risse im Silizium gefun-
den. Abb. 4.6.10 zeigt ein Beispiel eines Risses durch den Si-Chip.

Zi D4 k 1 mm

Abb. 4.6.10 Riss im Chip. Diode im TO-Gehéduse, Cu-basiert, umpresst,
AT 110°C 3800 Wechsel

Bei Fortflihrung des Tests mit den nicht ausgefallenen Bauelementen trat
bis zum 10fachen der ersten Ausfallzyklenzahl kein weiterer Ausfall auf.
Bei den Ausfallen mit Riss im Silizium handelt es sich um Friihausfalle.
Die Weibull-Statistik ist fur diesen Ausfallmechanismus nicht anwendbar.
Offensichtlich ist der verwendete Chip der GréRe 63mm?2 flr diese Auf-
bautechnik nicht geeignet. Bei kleineren Chips wurden diese Ausfélle
nicht gefunden.

Ausblick

Die Aufbau- und Verbindungstechnik ist zum Schliissel fur den Forschritt
bei leistungselektronischen Bauelementen geworden. Es sind im Wesentli-
chen drei Aufgabenstellungen zu bewaltigen:
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1. Die Stromdichte im Leistungsbauelement steigt. Bereits heute stellt
der Spannungsabfall in den Zuleitungen im Gehduse schon einen we-
sentlichen Anteil des gesamten Spannungsabfalls beim Einsatz eines
Moduls dar. Daher werden Konzepte fir Zuleitungen mit moglichst
niedrigem Widerstand gebraucht.

2. Mit den Fortschritten in den Bauelementen steigt auch die pro Bau-
element bzw. pro Flache abzufiihrende Verlustleistung. Es missen
Technologien zur besseren Warmeableitung entwickelt werden.

3. Die Physik der Bauelemente ermdglicht flr einige Anwendungen aus
Si auch Sperrschichttemperaturen bis 200°C. Es ist absehbar dass in
Bezug auf die auftretenden Sperrstrdme und die Zuverldssigkeit der
Passivierung MOSFETS, IGBTs und Freilaufdioden im Spannungsbe-
reich bis 600V bei einer Sperrschichttemperatur T; = 200°C einge-
setzt werden konnen. Damit muss aber auch die Zuverldssigkeit, vor
allem die Lastwechselfestigkeit bei diesen hohen Temperaturen und
Temperaturzyklen, sichergestellt werden. Die bisher etablierten Stan-
dardtechnologien werden den Anforderungen nicht gerecht. Es sind
neue Materialien und Verbindungstechnologien notwendig.

4. Die parasitaren Induktivitdten und Kapazitaten sind zu minimieren
oder zu beherrschen, d.h. sie sind von einem unerwiinschten Hinder-
nis in ein funktionales Element des leistungselektronischen Schalt-
kreises zu verwandeln.

An der Loésung dieser Aufgabenstellungen wird in der Forschung und
Entwicklung intensiv gearbeitet. Als Ersatz fur die Bonddrahte wird z.B.
vom “Center for Power Electronics Systems* (CPES) ein diinnes Kupfer-
blech vorgeschlagen, das auf die Chipoberseite geldtet wird und einen
maoglichst groRen effektiven Kontaktquerschnitt bereitstellt [Wen01]. Mit
dem Chip ist es nur an einzelnen Punkten tber ,,Solder-Balls* verbunden
(Dimple-Array Technik). Allerdings ist diese Technik bisher noch nicht in
breitem Umfang eingesetzt worden und ihre Lastwechselfestigkeit ist noch
nicht nachgewiesen.

Zur Verbesserung der Warmeabfuhr gibt es Konzepte, eine Wasserkiih-
lung in die Grundplatte zu integrieren. Damit entfallt der durch die War-
meleitpaste bestimmte Ubergang, der in Standard-Aufbauten einen groRen
Anteil am Warmewiderstand stellt. Noch einen Schritt weiter geht das
Konzept, die Kihlung direkt in das DCB-Substrat zu integrieren [Scz00].
Damit entféallt auch noch die Verbindung zwischen Substrat und einer
Grundplatte, indem das Substrat gleichzeitig die Funktion der Isolation,
der Montageplatte und des Kuhlkérpers Gbernimmt. Es ist hier aber zu ge-
wahrleisten, dass es nicht zur Ausbildung einer Dampfschicht im Kihlpfad
kommt, denn das wiirde den Warmewiderstand in kirzester Zeit deutlich
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anheben, was zu einer schlagartigen Erh6hung der Bauelementtemperatur
und somit zu einer Schadigung, moglicherweise sogar zum Ausfall des
Bauelements fuhrt. Weiterhin wird zur Verbesserung der Warmeabfuhr am
Einsatz von Heat-Pipes gearbeitet.

Die wichtigste der genannten Aufgabenstellungen ist die Erreichung der
Lastwechselfestigkeit bei hohen Sperrschichttemperaturen T;. Hier ist die
Niedertemperaturverbindungstechnik (NTV) sehr erfolgversprechend. Bei
diesem Verfahren handelt es sich um ein Diffusionssinterverfahren. Dazu
wird ein Pulver aus Silberpartikeln zwischen die zu verbindenden Flachen
gebracht, anschlieRend werden diese Flachen unter hohem Druck zusam-
mengepresst. Um ein Versintern der Partikel bei der Lagerung zu verhin-
dern, werden diese beim Herstellungsprozess mit einer organischen
Schutzschicht passiviert. Diese Schutzschicht wird wéhrend des NTV-
Prozesses bei Temperaturen um 250°C verdampft und das Silberpulver so
aktiviert.

Durch die Verdichtung der Pulverschicht unter dem hohen Druck ent-
steht eine stoffschlussige Verbindung mit hoher Zuverléssigkeit [Mer02].
Der Schmelzpunkt der NTV-Schicht liegt bei 961°C, ihre Warmeleitfahig-
keit betragt das 4-fache einer Lotschicht, ebenso ist ihre elektrische Leitfa-
higkeit sehr gut.

Mitte der 90er Jahre wurde diese Technologie fiir den Aufbau von mo-
dernen Leistungsbauelementen wie IGBTs und MOSFETs auf Keramik-
substraten weiterentwickelt [Kla96]. Abb. 4.6.11 zeigt ein Beispiel eines
auf DCB-Substrat montierten Chips, bei dem die Lotschicht durch eine
NTV-Schicht ersetzt wurde. Es ist auch moglich, eine Vielzahl von Chips
in einem Druckprozess zu verbinden und das Verfahren wirtschaftlich zu
machen [Scn97].

NTV-Schicht Bonddraht

Abb. 4.6.11 Ersatz der Lotschicht durch eine NTV-Schicht

Mit dieser Technologie wird eine sehr hohe Lastwechselfestigkeit erreicht.
Bei einem Test mit AT = 130K wurde mit 30 000 erreichten Lastwechseln
die Voraussage nach der Lesit-Extrapolation in Gleichung (4.6.3) um
mehr als das 20-fache Ubertroffen [Amr05]. Die Technologie scheint sehr



318 4 Aufbau- und Verbindungstechnik von Leistungsbauelementen

vielversprechend zu sein auch fiir Lastwechsel mit AT = 160K zu Chip-
temperaturen T; von 200°C [Amr06], wie sie fur Anwendungen in hoher
Umgebungstemperatur, z. B. im Motorraum eines Automobils, gefordert
werden.

Mittels der NTV-Technik kénnen auch die Bonddréhte ersetzt werden,
indem Silberstreifen auf der Oberseite des Chips mittels NTV verbunden
werden. Dies ist in Abb. 4.6.12 gezeigt. Damit wird auch die zweite
Schwachstelle der Aufbau- und Verbindungstechnik, der Bonddraht, durch
eine zuverléssige Technologie ersetzt. Die Lastwechselfestigkeit wird wei-
ter erhoht [Amr05]. Gleichzeitig weisen diese Silberstreifen einen geringe-
ren elektrischen Widerstand auf.

[

Abb. 4.6.12 Beidseitig NTV verbundenes Chip. Bild: TU Braunschweig

Es ist wichtig die genannten Aufgabenstellungen in ihrem Zusammenhang
zu beachten. Insbesondere dirfen auch die parasitaren Komponenten nicht
vergessen werden. Auf diesen Zusammenhang wird in Abschnitt 7 - leis-
tungselektronische Systeme - nochmals Bezug genommen werden.
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In diesem Abschnitt werden einige Ausfallmechanismen behandelt und
dazu jeweils charakteristische Bilder gezeigt. Ausfallanalyse erfordert sehr
viel Erfahrung, insbesondere sind die Bedingungen im Schaltkreis wéh-
rend des Ausfalls einzubeziehen. Auch kdnnen sich die Bilder gleichen
und es sei davor gewarnt, nur anhand von Detailbildern Schlisse zu zie-
hen. Allerdings steht in der praktischen Anwendung der Ingenieur sehr oft
vor dem Problem der Fehlersuche, und dafiir konnen die folgenden Aus-
fahrungen hilfreich sein.

5.1 Der thermischer Durchbruch - Ausfalle durch
Ubertemperatur

In Abschnitt 2.1 wurde die intrinsische Ladungstragerdichte n; behandelt,
sie ist temperaturabhéngig wie in Gleichung (2.1.8) beschrieben. Fur Sili-
zium betragt sie bei Raumtemperatur etwa 10"°cm™ und ist vernachléssig-
bar gegeniiber der Grunddotierung. Jedoch steigt n; sehr schnell mit zu-
nehmender Temperatur. Bei sehr hohen Temperaturen wird die thermische
Generation zum dominierenden Mechanismus der Erzeugung von La-
dungstragern.

Mit der Angabe einer intrinsischen Temperatur Ti, &hnlich [Gha77]
kann abgeschétzt werden, wann bei einem Bauelement durch die Tempera-
turerh6hung das Inkrafttreten anderer Mechanismen zu erwarten ist. Tjy ist
die Temperatur, bei der die durch thermische Generation erzeugte Dichte
der Ladungstréger n; der Grunddotierung Np entspricht. Sie ist in Abb.
5.1.1 liber Np dargestellt. Unterhalb von T, ist die Ladungstragerkonzent-
ration nur wenig temperaturabhéngig. Oberhalb von T, steigt die La-
dungstréagerkonzentration nach (2.1.8) exponentiell mit der Temperatur.
Aus Abb. 5.1.1 geht hervor, dass Ti, flr ein hochsperrendes Bauelement,
das ein Np im Bereich 10%%cm™ erfordert, sehr viel friher erreicht wird als
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fiir ein Bauelement der niedrigeren Spannungsklasse, bei dem Np in den
Bereich von 10*cm™ gelegt wird.

600

1 S e

100 =i

0 . . | N, S
1,0E+12 1,0E+13 1,0E+14 1,0E+15 1,0E+16 1,0E+17

Np[cm3]
Abb. 5.1.1 Intrinsische Temperatur in Silizium in Abh&ngigkeit von der Grunddo-
tierung

Allerdings ist diese Betrachtung etwas zu einfach, denn es ist auch zu be-
achten, in welchem Betriebszustand und durch welchen Effekt eine lokal
erhdhte Temperatur erreicht wird. Liegt ein bipolares Bauelement im
Durchlasszustand vor, z.B. bei einer Stof3strombelastung, so ist es mit La-
dungstragern der Dichte im Bereich 10 bis 10*" cm™ geflutet. Erst wenn
durch thermische Generation eine Ladungstragerdichte in diesem Bereich
erreicht wird, wird sie zum dominierenden Mechanismus. Daher kdnnen
hier kurzzeitig sehr hohe Temperaturen auftreten, ohne dass das Bauele-
ment ausfallt.

Im Sperrfall wiirden wir demnach fiir ein mit 10*cm™ dotiertes Bau-
element ein Ty, von ca. 220°C erwarten, im Fall der StoRstrombelastung
ein T;,: im Bereich von 600°C.

Nun ist noch der Mechanismus zu diskutieren, durch den eine hohe
Temperatur erreicht wird. Fir die Betrachtung der Stabilitat zu beachten,
wie die Temperaturabhangigkeit des auslésenden elektrische Mechanismus
verléauft.

Wird die Erwérmung durch hohen Sperrstrom erzeugt, so steigt in Be-
reichen héherer Temperatur der Sperrstrom weiter an. Damit werden diese
noch warmer, der Sperrstrom wiederum erhoht. Dieses Verhalten soll als
Mitkopplung bezeichnet werden. Kann die erhdhte Verlustleistungsdichte
nicht durch die Kihlung rechtzeitig abgeflihrt werden, so wird das Bau-
element unweigerlich zerstort.

Befindet man sich bei angelegter Spannung im Zustand des Lawinen-
durchbruchs, so steigt mit der Temperatur der Wert von Ugp. Der Bereich
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des Lawinendurchbruchs wird in kéltere Gebiete verdrangt. Selbst wenn
elektrische Mechanismen zu Filamenten fiihren, fuhrt die Temperaturerho-
hung zu einer Gegenkopplung.

Hat man aber T, erreicht, wird der Effekt der thermischen Generation
dominierend und die Temperaturerhdhung wirkt als eine Mitkopplung.
Auch geringe Inhomogenitaten werden sich schnell verstéarken. Ist die Fla-
che des Chips ausreichend groR, werden sich allein durch diesen Effekt Fi-
lamente bilden.

Letzten Endes erfolgt die Zerstorung eines Bauelements immer durch
die Temperatur, es werden im Ausfallbild lokale Aufschmelzungen gefun-
den; bei sehr punktformigen schnellen Temperaturerh6hungen werden Ris-
se im Kristallgitter erzeugt. Allerdings ist zu unterscheiden, wodurch diese
erhéhte Temperatur erzeugt wurde. Einige Effekte werden im Folgenden
einzeln behandelt.

Als ein einfaches Beispiel zeigt Abb. 5.1.2 einen durch zu hohe Verlust-
leistung ausgefallenen IGBT-Chip. Der IGBT wurde nur durch Vorwarts-
strom belastet, der Ausfall wurde durch eine zu geringe Gate-Spannung Ug
erzeugt. Zu erkennen ist eine relativ groRflachige (>1mm) Aufschmelzung
im Emitterbereich, die typischerweise nahe dem Zentrum und in der Nahe
der Bonddrahte auftritt.

Bonddraht

BondfuB

Metallisierung

*r—
500 pm

Abb. 5.1.2 Durch Ubertemperatur zerstortes IGBT-Chip

Tritt Ubertemperatur in einer Anwendung auf, in der das Bauelement zwi-
schen sperrendem und leitendem Zustand hochfrequent getaktet wird, so
ist das Ausfallbild veréndert. Bei Erhdhung der Temperatur geht zuerst die
Sperrfahigkeit verloren. Der Durchbruch setzt bei fast allen planaren Bau-
elementen zuerst am Rand ein, daher findet sich die Ausfallstelle in dem



322 5 Zerstérungsmechanismen in Leistungshbauelementen

Fall nahe dem Rand oder bezieht zumindest einen kleinen Abschnitt des
Rands ein.

5.2 Uberschreiten der Sperrfihigkeit

Bei Bauelementen mit planarem Randabschluss begrenzt der Rand die ma-
ximal mdgliche Sperrspannung, der Lawinendurchbruch tritt hier zuerst
auf. Typisch fiir den Ausfall durch Uberspannung ist, dass der Rand in die
Zerstbrung mit einbezogen ist. Abb. 5.2.1 zeigt ein Ausfallbild einer
1700V Diode. Dargestellt ist der Ubergang von der aktiven Fliche zur
Randstruktur, von der drei Potentialringe zu erkennen sind. Der Ausfall-
punkt liegt zwischen Rand der aktiven Flache und erstem Potentialring und
damit an der Stelle der maximalen Feldstérke einer Potentialringstruktur,
wie sie in Abb. 2.3.18 dargestellt wurde.

Abb. 5.2.1 Durch Uberspannung zerstorte 1700V-Diode

Das Auftreten eines solchen Fehlerbilds zeigt, dass der Ausfall durch
Spannung verursacht wurde. Dabei erlaubt Abb. 5.2.1 aber noch keine
Entscheidung, ob eine anwendungsbedingte Uberspannung vorlag oder das
Bauelement eine herstellungsbedingte Schwachstelle am Rand hatte. Ein
Ausfallbild wie in Abb. 5.2.1 entsteht auch nur dann, wenn Uber die zer-
storte Stelle kein hoher Strom floss. Ein Bild eines zerstorten Halbleiters,
bei dem nach Ausfall ein hoher Strom floss, zeigt Abb. 5.2.2. Ein Teil des
Rands und ein groRer Teil der aktiven Flache sind verdampft. Hier kann
davon ausgegangen werden, dass die Zerstérung am Rand einsetzte und
sich danach zu den Bonddrahten hin fortpflanzte.
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Abb. 5.2.2 Méglicherweise durch Uberspannung zerstorte 3.3kV-Diode

Untypisch sind allerdings die Risse in der Kristallstruktur, die eine sehr
hohe lokale Erwérmung an einer nahezu punktformigen Stelle anzeigen.
Solche Ausfallbilder sind auch bei sehr starkem dynamischen Avalanche
zu finden (dynamischer Avalanche dritten Grades, siehe dazu auch Ab-
schnitt 5.4). Insofern ist das Ausfallbild hier nicht eindeutig.

5.3 StoRstrom

Bei Anwendung einer Diode im Gleichrichterbetrieb kénnen kurzzeitige
hohe Uberstréme auftreten. Daher wird bei einer Netzdiode und bei einer
schnellen Diode der mdgliche StolRstrom bestimmt. In der Qualifizierung
wird dazu eine Halbwelle des Netzstroms in Durchlassrichtung auf die Di-
ode gegeben. Abb. 5.3.1 zeigt eine Messung des Stol3stroms einer schnel-
len 1200V Diode der Flache 7 - 7mmg2, dargestellt ist der Verlauf von Span-
nung und Strom, sowie der Leistung p = u "i Uber der Zeit.

Bedingt durch die Schleusenspannung der gemessenen Diode selbst so-
wie die Schleusenspannung eines Thyristors im Messplatz liegt der Strom-
puls nicht 10ms, sondern nur etwa 7,5ms an. In Abb. 5.3.2 ist die i-u-
Kennlinie der Messung aus Abb. 5.3.1 dargestellt. Da eine hohe Tempera-
tur im Chip erreicht wird, spaltet sich die Kennlinie in einen aufsteigenden
und in einen fallenden Ast auf. Im fallenden Ast ist der Spannungsabfall
deutlich niedriger.
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Abb. 5.3.1 StoRstrombelastung einer schnellen Diode. Spannung, Strom und Leis-
tung Uber der Zeit
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Abb. 5.3.2 I-U-Kennline der StoRstrommessung in Abb. 5.3.1

Der Verlauf der Temperatur iber der Zeit ist mit einer thermischen Simu-
lation mit Simplorer in Abb. 5.3.3 abgeschétzt. Dabei ist ein Aufbau der
Diode wie in Abb. 4.1.12 zugrunde gelegt, die Dicke der Al,Os-Keramik
betragt 0,63mm. Der Warmestrom wird mit einer Sinusquadrat-Funktion
der Lange 7,5ms und der Amplitude 3060W eingespeist, entsprechend der
Messung in Abb. 5.3.1. Weiterhin ist die Temperaturabhangigkeit der
Warmeleitfahigkeit von Si nach Gleichung (4.4.2) bericksichtigt, denn
diese bestimmt bei den hier zu erwartenden hohen Temperaturdifferenzen
malgeblich das Ergebnis. Bei der Abschatzung in Abb. 5.3.3 steigt die
Temperatur in der die Verluste erzeugenden n-Zone des Chips (Si aktiv)
auf 382 °C an.

Abbildung 5.3.2 zeigt eine starke Veranderung der Durchlassspannung
im sinkenden gegeniiber dem ansteigenden Ast. In diese Verdnderung ge-
hen ein
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Abb. 5.3.3 Simulation der Temperaturen bei der Stofistrombelastung in Abb. 5.3.1

die Tragerlebensdauer: Sie nimmt mit der Temperatur zu, die Durch-
lass-Spannung nimmt damit ab
die Emitter-Rekombination: Bei dieser spielt die Auger-
Rekombination eine groRe Rolle, ebenfalls ist in vielen modernen
Bauelementen die Emitter-Eindringtiefe kleiner der Diffusionslange,
und die Emitter-Eindringtiefe geht damit in die Emitter-Parameter
ein. Somit ist fur die Emitter-Rekombination keine starke Tempera-
turabhangigkeit zu erwarten.
die Beweglichkeiten: Diese nehmen mit der Temperatur stark ab.
Damit ist eine Zunahme der Durchlass-Spannung verbunden.
die Temperaturabhangigkeit des spezifischen Widerstands von Metal-
lisierung und Bonddrahten: Der Widerstand steigt mit zunehmender
Temperatur
schlieBlich die Konzentration freier Ladungstrager: n; ist stark tempe-
raturabhdngig. Stellt n; einen signifikanten Beitrag zur Dichte freier
Ladungstrdger — die bei hoher Stol3strombelastung im Bereich
10%cm’ liegt — so ist eine signifikante Abnahme der Durchlassspan-
nung zu erwarten.
Das Verhalten der Kennlinie kann daher fiir Dioden verschiedener Techno-
logie sehr unterschiedlich sein, ein Verhalten wie in Abb. 5.3.2 findet man
fur bestimmte schnelle Dioden. Zum Ausfall schlieRlich kénnen folgende
Mechanismen fiihren

(@) Aufschmelzung der Metallisierung: Dies kommt besonders flr ge-
bondete Dioden in Leistungsmodulen in Betracht.
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(b) Mechanische Zerstérung durch sehr hohe Temperatur und aus der
thermischen Ausdehnung resultierende hohe mechanische Span-
nungen

(c) wird schlieBlich n; dominierend, so erreicht man das Verhalten ei-
nes Widerstands mit negativem Temperaturkoeffizient [Sil73], die
Durchlassspannung sinkt stark ab. Es ergibt sich eine positive
Ruckkopplung. Es ist nun eine Einschnirung des Stroms auf Kané-
le hoher Stromdichte zu erwarten.

In [Sil73] wird abgeschétzt, dass der negative Temperaturkoeffizient des
Widerstands nach Mechanismus (c) einsetzt, wenn das temperaturabhéngi-
ge n;etwa 0,3 n erreicht. Erfahrungen mit modernen schnellen Dioden zei-
gen, dass auch eine Flachenabhéngigkeit der Stoflstrombelastung besteht:
Aus groRflachigen Dioden ausgeschnittene kleine Proben von 1mm x 1mm
kdnnen eine um mehr als den Faktor 2 héhere Stromdichte vor Zerstérung
ertragen. Bei Proben kleiner Fl&che gibt es weniger Mdglichkeiten der Fi-
lamentbildung.

Erfolgt der Ausfall nach (c), so findet er sich typischerweise in der Nahe
des Rands der aktiven Flache des Bauelements, da hier die hdchsten
Stromdichten auftreten.

Eine StolRstrombelastung unterhalb der Zerstérungsgrenze fuhrt im
Halbleiter noch nicht zu irreversiblen Veranderungen. Steigert man die
Strombelastung weiter als in Abb. 5.3.1, so spaltet sich die Kennlinie noch
weiter auf und es werden hohere Temperaturen erreicht. SchlieRlich
kommt es zur Zerstérung des Bauelements.

Aber bereits in der Abschatzung in Abb. 5.3.3 erreicht die Temperatur
der Lotschicht 186°C. Bei diesen Temperaturen ist bereits die Nahe der
Erweichungstemperatur von Lotschichten erreicht. Daher kénnen bereits
irreversible Veranderungen in den Lotschichten, aber auch in Metallisie-
rung und Bonddrahten entstehen. Die Stostrombelastung ist fur einmalige
Uberlastfalle vorgesehen und keinesfalls fiir ein regelmaBiges Auftreten im
Betrieb des Halbleiters.

Die Temperatur der unteren Cu-Schicht ist gerade auf 27°C angestiegen,
ihr Einfluss ist vernachldssigbar. Daher ist der Einfluss weiterer Kompo-
nenten des Aufbaus flr die Betrachtung des Stol3stroms ebenfalls vernach-
lassigbar, die Vorgange spielen sich im Halbleiter und den unmittelbar be-
nachbarten Schichten ab.

Die StoRstrombelastbarkeit einer schnellen Diode liegt typischerweise
beim 10-12fachen des Nennstroms. Die StoRstrombelastbarkeit einer
Netzdiode oder eines Thyristors liegt typischerweise beim 20fachen des
Nennstroms, da bei diesen Bauelementen mit hoher Tragerlebensdauer der
Spannungsabfall geringer ist.
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Abb. 5.3.4 Durch Stol3strom ausgefallene Diode

Eine durch Stol3strom ausgefallene Freilaufdiode zeigt Abb. 5.3.4. Typisch
ist die Aufschmelzung der Metallisierung in der N&he der BondfiiRe. Der
Ausfallmechanismus ist in diesem Falle nach (a). Der Aufschmelzbereich
ist immer in der aktiven Flache. StoRstromausfdlle kénnen oft von den
Qualitatsabteilungen der Bauelementhersteller sehr eindeutig identifiziert
werden.

Der Ausfall in der Anwendung muss nicht durch einen sinusférmigen
Puls entstehen, der Puls kann eine andere Form haben. Entscheidend ist die
ibermiBige Erwarmung des Bauelements durch Uberstrom und das Ein-
setzen der besprochenen Mechanismen.

5.4 Dynamischer Avalanche

Dynamischer Avalanche in bipolaren Bauelementen

Beim Schaltvorgang aller bipolaren Bauelemente beginnt die Aufnahme
der Spannung zu einem Zeitpunkt, in dem noch ein groRer Teil der freien
Ladungstréger vorhanden ist, die den VVorwértsstrom getragen haben. Die-
se Ladung flie3t durch die sich bildende Raumladungszone als Ldcher-
strom.

Abbildung 5.4.1 zeigt schematisch den Vorgang. Der pn-Ubergang an
der Stelle w =0 ist der sperrende pn-Ubergang eines bipolaren Bauele-
ments. Zwischen ihm und ws hat sich die Raumladungszone ausgebildet,
tUber der die Spannung aufgenommen wird. Zwischen ws, und dem Ende
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der niedrig dotierten Zone steht noch der Ladungstrégerberg, in dem n ~ p
gilt. Die VVorgénge an der rechten Seite seien zunéchst vernachl&ssigt. Hier
kann sich der nn*-Ubergang einer Diode oder die Kollektorzone eines
IGBT befinden, zundchst wird an dieser Stelle keine Spannung aufge-
nommen.
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Abb. 5.4.1 Bipolares Halbleiter-Bauelement wahrend des Abschaltvorgangs

Durch die Raumladungszone fliet der Strom als Locherstrom, j = j,. Die
Dichte p lasst sich direkt aus der zu der Zeit flieRenden Stromdichte ablei-
ten

D= J

g- Vsat(p)
Dabei ist V() die Séttigungs-Driftgeschwindigkeit der Locher unter hohen
Feldern, die in Silizium annahernd 1:10’cm/s betrégt und etwa mit der Sét-
tigungs-Driftgeschwindigkeit der Elektronen vg Ubereinstimmt. Bei ei-
nem Strom j von 100A/cm2 in Sperrrichtung folgt p=8,210"%cm™, was be-
reits im Bereich der Grunddotierung eines 1200V-Bauelements liegt. Die
Locherkonzentration p ist also keineswegs mehr zu vernachlassigen.

Freie Locher haben dieselbe Polaritit wie die positiv geladenen Dona-
torriimpfe, ihre Dichte p addiert sich zur Grunddotierung zu einer effekti-
ven Dotierung Neg:

(5.4.1)

Ner =Np +p (5.4.2)

Uber die Poisson-Gleichung bestimmt N den Gradienten des elektrischen
Feldes,

dE ¢

™ g(ND +p) (5.4.3)
dE/dw wird damit erhéht. Damit wird das Feld steiler, d.h. E, steigt an und
die in der frei gewordenen Raumladungszone der Weite w,, aufgenomme-
ne Spannung wird zunéchst erhoht. Allerdings kann E, die Hohe der Ava-
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lanche-Feldstéarke erreichen, diese wird nun bei angelegten Spannungen
weit unterhalb der spezifizierten Spannung des Bauelements erreicht. Die-
ser Zustand, der nun von den freien Ladungstrdgern dominiert wird, wird
als dynamischer Avalanche bezeichnet.

Dieser Vorgang tritt beim Abschalten von Dioden, GTOs und IGBTs
auf, bei dem weiteren Ablauf sind allerdings die besonderen physikali-
schen Gegebenheiten im jeweiligen Bauelement zu berlicksichtigen.

Dynamischer Avalanche in schnellen Dioden

Bei dem in Abb. 5.4.1 gezeigten Zustand ist die Raumladungszone er-
zwungener mafRen dreiecksformig, denn in den Ladungstragerberg kann
keine Raumladungszone eindringen. Fir ein dreiecksformiges Feld ist die
Beziehung zwischen Avalanche-Spannung U, und Dotierung gegeben

durch
1 _3
1(8Y (q-N 4
Un=2| = | | — (5.4.4)
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Abb. 5.4.2 Einfluss einer Stromdichte in Ruckwartsrichtung auf die Sperrfahigkeit
eines pn-Ubergangs

wenn flr die lonisationsraten der Ansatz von Shields und Fulop mit C =
1,810%cm®V" bei Raumtemperatur verwendet wird [Ful67]. Die Herlei-
tung dieser Gleichung findet sich in Abschnitt 2.2, Gleichungen (2.2.34)
bis (2.2.42). Eine ahnliche Gleichung findet man in zahlreichen Fachbu-
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chern. Setzt man nun (5.4.1) und (5.4.2) in (5.4.4) ein, so erhélt man einen
Zusammenhang zwischen dem Einsetzen des Avalanche-Effekts und der
Stromdichte in der Raumladungszone, wie er in Abb. 5.4.2 dargestellt ist.
Als Grunddotierung Np sind dabei jeweils typische Werte fir ein 1700V
Bauelement und ein 3300V Bauelement (Np = 4.310%cm?® bzw.
1.7:10%cm®) eingesetzt.

Aus Abb. 5.4.2 ist zu erkennen, dass fur ein héher sperrendes Bauele-
ment die Sperrfahigkeit sehr schnell abnimmt. Bei einer 3,3kV-Diode setzt
der dynamische Avalanche bereits bei einer Stromdichte von 30A/cm? ein.
Fur eine Rickstromdichte von 200A/cm? liegt die Einsatzgrenze des dy-
namischen Avalanche bereits bei 1100V und damit kaum Gber der
Einsatzgrenze eines 1700V Bauelements. Die urspriingliche Dotierung des
Bauelements spielt nur noch eine sekundére Rolle, die VVorgénge werden
durch die freien Ladungstréager dominiert.

Dynamischer Avalanche erster Art

Zunéchst hielt man das Erreichen dieser Kurve fir die Grenze, die zum
Ausfall fihrt [Por94]. Es wurde sogar von einem ,,silicon limit“ bei einer
Leistungsdichte von 250kW/cm?2 [Sit02] gesprochen. Multipliziert man
Spannung und Strom, erhalt man eine Leistung, und das angebliche ,,Li-
mit“ ist in Abb. 5.4.2 ebenfalls eingezeichnet.

Allerdings war Schlangenotto [Sco89b] anderer Auffassung. Denn ein
moderater dynamischer Avalanche — dynamischer Avalanche der ersten
Art — ist unkritisch. Die erzeugten Elektronen flieBen durch die Raumla-
dungszone, und damit wird

Nesf =Np +p—nyy (5.4.5)

und somit wird die erhdhte Locherdichte teilweise kompensiert. Der dy-
namische Avalanche ist selbst-stabilisierend. Das hat sich bestatigt, schon
bald wurden schnelle Soft-Recovery-Dioden vorgestellt, die mit betréchtli-
chem Strom im dynamischen Avalanche belastet werden konnten [Lut97].
Messungen an einer fir 3.3kV ausgelegte Dioden von Nagasu et al
[Nag98] und von Domeij et al. [Dom99] bestétigten dies, sie liegen etwa
beim 1,7-fachen der angeblichen Grenzbelastbarkeit. Sie sind in Abb. 5.4.2
eingezeichnet.

Die Leistungsdichte kann in diesem Zusammenhang bestenfalls ein Mal3
zur Abschédtzung der Belastung des Bauelements sein und nicht eine Aus-
fallgrenze. Die hohe Leistungsdichte liegt nur einige 10ns im Bauelement
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vor. Die umgesetzte Energie ist gering und der Temperaturanstieg ist, so-
fern es sich um ein einmaliges Ereignis handelt, vernachlassigbar.

passivation layer

Abb. 5.4.3 Planare Randstruktur einer Diode. Erhdhte Stromdichte am Rand der
aktiven Flache

Voraussetzung ist allerdings, dass keine Schwachstellen im Design des
Chips vorliegen, z.B. erhdhte Stromdichten an den Ré&ndern der aktiven
Flache. So ist in einer realen Diode der Stromverlauf von Anfang an inho-
mogen, da sie eine Randstruktur aufweist und am Rand ein zusatzlicher
Stromanteil aus der gegeniberliegenden Kathode auftritt (siehe Abb.
5.4.3). Beim Abschaltvorgang ist von Anfang an eine Filamentierung zu
beobachten. Dies kann reduziert werden durch Einflgen einer Wider-
standszone [Tom96], wie in Abb. 5.4.4 gezeigt wird. Die p-Zone ist hier
um die Strecke R verldngert unter die Passivierungsschicht gezogen. Da p-
Gebiete in Soft-Recovery-Dioden nur méaRig stark dotiert sind, wirkt der
Bereich R fiir einen Strom an der Kante der p-Zone wie ein Vorwiderstand
und setzt die Stromdichte an der Kante herab.

TN\ NAN|

«—R—>

Abb. 5.4.4 Widerstandszone zur Reduzierung der Stromdichte am Anodenrand

Dynamischer Avalanche 2. Art

Wird allerdings die Stromdichte im dynamischen Avalanche erhoht, so
findet man einen Bereich mit einem schwach negativen differentiellen Wi-
derstand, es setzt dynamischer Avalanche der 2. Art ein: Im Bauelement
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bilden sich Filamente, d.h. Teilbereiche sehr hoher Stromdichte. Diesen
von Sittig und Oetjen beschriebenen Vorgang [Oet00] soll anhand von
Abb. 5.4.5 diskutiert werden.
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Abb. 5.45 Dynamischer Avalanche bei erhéhten Stromdichten. Feldverlauf
(links), Kennlinie (rechts)

Abbildung 5.4.5 entspricht einem Ausschnitt aus Abb. 5.4.1, allerdings un-
ter der Bedingung des dynamischen Avalanche und einer betrachtlichen
durch Avalanche erzeugten Stromdichte. Das Feld hat am pn-Ubergang
(hier bei w = 8um) die Avalanche-Feldstarke erreicht. Der Feldverlauf fir
j = 500A/cm?2 ist noch etwa dreiecksférmig. Es werden im Bereich der Zo-
ne hohen Feldes durch Avalanche Elektron-Loch-Paare generiert. Die Ge-
neration findet aber nicht lokal statt, sondern tber eine bestimmte Strecke
in vertikaler Richtung. Die Ldocher flieRen nach links, die Elektronen nach
rechts ab. Das filhrt dazu, dass direkt am pn-Ubergang — im Bereich a — die
Locherdichte p um die durch Avalanche generierten Locher p,, erhoht ist.
Unmittelbar am pn-Ubergang gilt:

d—E=§(ND +p+py) (5.4.5)

dw
Damit ist der Gradient des elektrischen Feldes dE/dw an dieser Stelle sehr
steil geworden, dieser Fall ist fr die hohe Stromdichte j = 1500A/cm? dar-
gestellt. Weiter weg vom pn-Ubergang flieBen die durch dynamischen A-
valanche generierten Elektronen nach rechts. Dazu kommen auch hier ge-
nerierte Locher, deren Zahl aber bereits geringer ist.

dE ¢
—=A(N,+p+ -n 5.4.6
dW g( D p pav av) ( )
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Im Bereich b kommt es zu einer teilweisen Kompensation der generierten
Elektronen und der generierten Ldcher — p,, himmt nach rechts ab, ng,
nimmt zu — und der Gradient des elektrischen Feldes dE/dw wird flacher.
Am Ubergang zum Ladungstriagerberg muss aber wieder E=0 gelten. Im
Bereich ¢ muss der Gradient des elektrischen Felds daher wieder steiler
werden. Das gelingt nur wenn ein hoher Locherstrom aus dem Ladungs-
tragerberg entnommen wird. Der Ladungstrédgerberg wird also an dieser
Stelle schneller abgebaut.

Die aufgenommene Spannung entspricht der Flache unter der Kurve
E(w). Diese Flache ist fiir j = 1500A/cm2 etwas kleiner als flr j=500A/cm2.
Dies fiihrt zu einer Kennlinie mit schwach negativem differentiellen Wi-
derstand (Abb. 5.4.5 rechts). Eine solche Charakteristik muss, zumindest
ab einer gewissen Stromdichte, zum Zerfall der einheitlichen Stromfiih-
rung in Bereiche mit niedriger und in Filamente mit hoher Stromdichte
fiihren.

In Bauelement-Simulationen treten in Filamenten Stromdichten von et-
wa 1000-2000A/cm? auf. Allerdings gibt es Mechanismen, die einer Zer-
stérung entgegenwirken:.

der differentielle Widerstand ist nur schwach negativ, bei héheren
Stromdichten steigt die Spannung wieder, die Stromdichte im Fila-
ment ist begrenzt

im Filament steigt die Temperatur, was die Avalanche-Spannung an-
hebt und dem Mechanismus entgegenwirkt

das Filament fihrt zu einem schnellen, lokalen Ausrdumen des La-
dungstragerbergs an dieser Stelle, was der Ursache des Avalanche
entgegenwirkt.

Es ist also ein Zustand wieder erldschender, springender oder wandernder
Filamente zu erwarten, aber eine Diode sollte diesen Zustand iberstehen
kénnen. Wandernde und springende Filamente werden auch in 2-
dimensionaler Bauelement-Simulation beobachtet. Allerdings ergeben sich
noch eine Reihe von Fragen. So ist der Vorgang in der Realitat 3-
dimensional, und bis zum Zeitpunkt des Verfassens dieses Abschnitts war
es noch nicht méglich, diesen komplexen Vorgang in drei Dimensionen in
vertretbarer Rechenzeit zu simulieren. Ebenfalls ist bei den zugrunde ge-
legten Simulationen die Temperaturabhangigkeit der Bauelementparame-
ter, insbesondere der Avalanche-Koeffizienten, noch nicht berticksichtigt.
Die Darstellung ist hier insofern vorléufig. Die Vorgdnge der Filamentie-
rung sind zur Zeit Gegenstand der Forschung.

Bei weiterer Steigerung der Belastung im dynamischen Avalanche kann
allerdings ein Zustand auftreten, bei dem auch der nn*-Ubergang frei wird,
wahrend am pn-Ubergang noch dynamischer Avalanche herrscht. Wird
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auch am nn*-Ubergang ein elektrisches Feld aufgebaut und dort die Ava-
lanche-Bedingung erreicht, so setzt dynamischer Avalanche von beiden
Seiten ein. Dieser Zustand — dynamischer Avalanche der 3. Art — ist sehr
kritisch.

Dynamischer Avalanche der dritten Art

Bei noch hoherer Belastung kann sich am Ende der Filamentierungsphase
ein Feld am nn*-Ubergang ausbilden. Dies ist in Abb. 5.4.6 dargestellt. Bei
x = 3200 hat sich ein Filament im Strom gebildet (Abb. 5.4.6 links), im
Feldverlauf an dieser Stelle sind Feldmaxima am pn-Ubergang und am
nn*-Ubergang erkennbar, sieche Abb. 5.4.6 rechts.
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Abb. 5.4.6 Vorgénge bei sehr starkem dynamischen Avalanche. Links: Bei x =
3200 hat sich ein Filament hoher Stromdichte gebildet. Rechts: Feldverlauf im Fi-
lament (x=3200) und in einem Bereich, in dem das Bauelement bereits von La-
dungstragern frei ist (x=6000). Bei x=3200 hat sich eine Raumladungszone mit
Feldspitzen an pn- und an nn*-Ubergang ausgebildet.

Der invertierte Gradient des elektrischen Felds kann nur auftreten, wenn
die Dichte der Elektronen so hoch ist, dass sie die positiv geladene Grund-
dotierung Gberkompensiert:

de g

sz(mnav ~Np) (5.4.7)
Diese hangemattenformige Feldverteilung weist Ahnlichkeiten zum zwei-
ten Durchbruch auf, wie er fir b.i_polare Transistoren bekannt ist. Auch dort
tritt ein Feldmaximum am nn*-Ubergang auf. Anhand des statischen Ver-
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haltens von Dioden mit sehr niedrig dotierter Mittelzone stellte Egawa
[Ega66] diesen Mechanismus als zerstorerisch heraus. Es kommt zu einer
Avalanche-Injektion von beiden Seiten.

Auch mit einer Stabilitatsbetrachtung ahnlich Wachutka [Wac91] kann
gezeigt werden, dass dynamischer Avalanche am nn*-Ubergang instabil ist
[Dom03]. Es genlgt hier, dass das lonisationsintegral @ (siehe Gleichung
2.2.22) den Wert von 0,3 erreicht. Die Stromdichte in eine Stérung wird
mit einer Zeitkonstante von wenigen Nanosekunden exponentiell anwach-
sen [Dom03].

Wird angenommen, dass die Zerstérung einer Diode einsetzt, wenn ein
Egawa-artiges Feld groRer einer bestimmten Feldstarke am nn*-Ubergang
(Abb. 5.4.6 rechts) auftritt, kann man eine experimentell gefundene Aus-
fallgrenzen erklaren. Abb. 5.4.7 zeigt den Ausfall eines fir 3.3kV ausge-
legten Bauelements bei sehr steiler Kommutierung. Die Ruckstromspitze
bei 360A entspricht einer Stromdichte von 400A/cm2. Das Bauelement
wird sehr schnell mit Spannung beaufschlagt. Durch eine zusétzliche Gate-
Kapazitat von 22 nF, die im Modul vor jedem schaltenden IGBT-Chip
eingebaut war, wurde erreicht, dass die Spannung von 2000V bereits
200ns nach der Ruckstromspitze tiber der Diode anliegt. Kurz nach Errei-
chen des Spannungsmaximums wird die Diode zerstort.
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Abb. 5.4.7 Ausfall einer 3300V-Diode wéhrend eines extrem starken dynami-
schen Avalanche

Sofern der eingesetzte IGBT es schafft, den bei Kurzschluss der Diode
auftretenden Strom zu begrenzen und abzuschalten, ist bei den zerstérten
Dioden ein charakteristisches Ausfallbild zu sehen, das Abb. 5.4.8 zeigt.
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An einer Stelle der aktiven Flache ist ein Aufschmelzkanal zu finden, im
Falle des dynamischen Avalanche 3. Art wurden davon ausgehend Risse
im Winkel von 60° beobachtet. Das Ausfallbild entspricht der Zerstérung
eines 111-orientierten Wafers durch eine punktférmige Stressquelle. Auch
dieses deutet auf ein Stromfilament sehr hoher Energiedichte hin.

Abb. 5.4.8 Ausfallbild einer Diode bei dynamischem Avalanche 3. Art

Die Ausfallgrenze kann fir Bauelemente gleichen Typs auch aus verschie-
denen Produktionslosen reproduziert werden; Abb. 5.4.9 zeigt die Messer-
gebnisse (schwarze Punkte). Auf der Abszisse in Abb. 5.4.9 ist die Strom-
dichte wahrend der Ruckstromspitze Irrm aufgetragen, die durch Variation
von di/dt einstellbar ist. Auf der Ordinate ist die hochste beim Ausfall auf-
getretene Spannung Uy aufgetragen. Es ist zu erkennen, dass beim dyna-
mischen Avalanche eine Spannungsgrenze existiert, wobei diese Grenze
im betrachteten Bereich nur schwach von der Stromdichte abhéngt.
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Abb. 5.4.9 Experimentell Ausfallgrenze (schwarze Punkte) und simulierte Aus-
fallgrenze
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Simuliert man diesen Zustand 2-dimensional mit dem Bauelementsimula-
tor AVANT Medici und nimmt man als Bedingung fur den Ausfall an,
dass am nn*-Ubergang ein zweites elektrisches Feld entsteht und dieses
Feld ab 100kV/cm kritisch ist, so stot man auf die ebenfalls in Abb. 5.4.9
eingezeichnete durchgezogene schwarze Linie.

Die Simulation sagt voraus, dass ein Egawa-artiges Feld erst bei einer
héheren Spannung auftritt, wenn man die Dicke der n"-Zone der Diode er-
hoht. Das Experiment bestétigte dies fur eine Diode mit 50um dickerer
Mittelzone. Allerdings liegen die experimentell gefundenen Ausfalle ten-
denziell unter den simulierten Werten. Abb. 5.4.9 zeigt somit, dass man
durch die Wahl der Dicke der Diode die Robustheit einstellen kann.

Aus jungeren Veroffentlichungen geht hervor, dass Freilaufdioden auch
im Bereich 3300V eine sehr hohe Féhigkeit zur Beherrschung des dynami-
schen Avalanche aufweisen kénnen [Rah04]. Abb. 5.4.10 zeigt eine ent-
sprechende Messung. Dabei tritt zunéchst starker dynamischer Avalanche
auf, ab einer Spannung von etwa 1500V bei t ~4,1us knickt der Anstieg
der Spannung ab, die Rickstromspitze der Diode verbreitert sich. Die
Spannung steigt nur noch sehr langsam an. Nach starkem dynamischen
Avalache kommt es bei t = 4.55us zur Erschopfung des internen Plasmas.
Der aus dem Ladungstragerberg stammende Locherstrom reif3t ab, die Ur-
sache des dynamischen Avalanche ist beseitigt. Die Spannung steigt steil
an, sie wird aber durch die Diode wiederum selbst begrenzt. Dieser
Grenzwert bei etwa 3700V liegt in der Nahe des statischen Avalanche.

Ve = 2500V, I = 200A = 2 X lyom, Rgon = 00, L, = 2.4uH
T, = 125°C, di/dt = 1000A/us, P, = 0.8MW
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Abb. 5.4.10 Test der Robustheit einer 3300V Diode unter extremen Bedingungen
[Rah04]
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Im Stromverlauf beobachtet man aber keinen Abriss, sondern nur einen
kleinen Einbruch. Danach folgt ein nunmehr durch statischen Avalanche
erzeugter Strom. Dieser Zustand wurde als ,switching self-clamping
mode* (SSCM) bezeichnet [Rah04], die Diode begrenzt Spannungsspitzen.
Nach [Rah04] wurden bei der Auslegung dieser Diode die notwendigen
MaRnahmen zur Erreichung einer hohen Robustheit beachtet: Die p*-Zone
ist ausreichend hoch dotiert, der Rand der aktiven Flache ist so gestaltet,
dass lokale Stromiiberh6hungen vermieden werden. Ferner weist der nn*-
Ubergang einen sehr flachen Gradienten auf. Ist an dieser Stelle Np, erhoht,
so erschwert das nach (5.4.7) die Ausbildung eines Felds mit invertiertem
Gradienten und entschérft die Gefahr des Auftretens des Egawa-Felds nach
Abb. 5.4.6 rechts.

Diese Fortschritte zeigen, dass man durchaus in betréchtlichem Malie
Bauelemente im dynamischen Avalanche belasten kann. Misste man den
dynamischen Avalanche vermeiden, wirde das, wie aus Abb. 5.4.2 her-
vorgeht, eine drastische Einschrankung der zulédssigen Strome in Ruick-
waértsrichtung nach sich ziehen. Je hdher die Spannung ist, auf die das
Bauelement ausgelegt wird, umso mehr misste die zuldssige Stromdichte
in Rickwartsrichtung eingeschrénkt werden. Andererseits wachst die ge-
speicherte Ladung mit der spezifizierten Sperrspannung mehr als quadra-
tisch an — siehe dazu Kapitel 3.1, Gleichung (3.1.78). Mit zunehmender
Speicherladung tritt ein héherer Strom in Rickwartsrichtung auf. Um die-
sen Ruickstrom klein zu halten, muss die Steilheit der Schaltflanken di/dt
reduziert werden. Damit wirde der Anwendung hochsperrender Dioden
eine sehr rigide Einschrankung der zulassigen Schaltflanken auferlegt, und
mit langsameren Schaltflanken wachsen die Verluste in den schaltenden
Bauelementen.

Im Bereich 3300V wurden beziiglich der Beherrschung der Robustheit
betrachtliche Fortschritte erreicht. Aber je hoher die spezifizierte Sperr-
spannung, umso geringer sind die Stromdichten in Rickwartsrichtung, bei
denen der Strom zu Filamentierung neigt [NieO4]. Daher ist trotz dieser
Fortschritte ist ein tieferes Verstandnis dieses Grenzbereichs unerlésslich.
Die Vorgéange bei schnellen Kommutierungsvorgangen, bei denen Fila-
mente auftreten kdnnen, sind ein wichtiges Thema von Forschungsarbeiten
im Bereich der Leistungsbauelemente fur héhere Sperrspannungen. Daher
sind die hier gegebene Erklarungen ist in gewisser Weise noch vorlaufig.
Einige experimentellen Befunde konnen erklért und Schlussfolgerungen
fiir das Design gezogen werden. Allerdings sind noch viele Fragen offen.
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5.5 Uberschreiten des abschaltbaren Stroms in GTOs

Wie bei der Behandlung des GTO im Zusammenhang mit Abb. 3.4.14 ge-
zeigt, werden beim Abschalten eines GTO-Thyristors die Strompfade unter
dem Emitterfinger von auBen nach innen ausgerdumt. Am Ende verbleibt
ein schmaler stromfiihrender Bereich in der Mitte, ein Filament, bevor der
Anodenstrom absinkt. Auch bei sehr guter GleichméaRigkeit der Technolo-
gie sind nicht alle Emitterfinger des GTO ideal gleichméaRig, und auch in
einem einzelnen Emitterfinger gibt es eine Stelle die als letzte den Strom
fiihrt. Beim Uberschreiten des maximal abschaltbaren Stroms wird an die-
ser Stelle eine geschmolzene bzw. durchlegierte Zone gefunden. Nach Ab-
l6sen der Metallisierung und einer Atzung in konzentrierter Kalilauge
(KOH), die Poly-Silizium schneller angreift als einkristallines Silizium, ist
ein wie in Abbildung 5.5.1 gezeigtes nadelférmiges Loch zu finden.

Abb. 5.5.1 Durch Uberschreiten des maximal abschaltbaren Stroms ausgefallener
GTO-Thyristor. Schmelzkanal, verursacht durch ein Stromfilament in der Mitte
eines Kathodenstreifens

Die dunkle Stelle in Abb. 5.5.1 zeigt den Schmelzkanal an, der sich bis fast
zur Riickseite des Bauelements erstreckt.

Ein Ausfall wie in Abb. 5.5.1 kann verursacht werden durch Uberschrei-
ten des maximal abschaltbaren Stroms, aber auch durch Ausfall eines Ele-
ments in der RCD-Beschaltung, denn beim Abschalten eines GTO muss
der Spannungsanstieg du/dt begrenzt werden.
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5.6 Kurzschluss und Latch-up in IGBTs

Kurzschlussverhalten von IGBTs

Der IGBT st von seiner Struktur kurzschlussfest. Abb. 5.6.1 zeigt den
Vorgang in einem NPT-IGBT wahrend einer Belastung durch Kurzschluss.
Zur Aufnahme der Spannung hat sich ein elektrisches Feld am sperrenden
pn-Ubergang ausgebildet. Auf der Emitterseite in Abb. 5.6.1 ist der n-
Kanal getffnet. Elektronen flieRen in die Raumladungszone und kompen-
sieren den aus dem Ladungstragerberg abflielenden Elektronenstrom. Auf
der rechten Seite in Abb. 5.6.1, der Kollektorseite, kompensieren die aus
dem Kollektor injizierten Locher den aus dem Ladungstragerberg stam-
menden Elektronenstrom. Das elektrische Feld wird schnell aufgebaut und
der verbleibende Ladungstragerberg, in Abb. 5.6.1 rechts dargestellt, wird
schnell ausgerdumt. Solange in kurzer Zeit — in den meisten Féllen Kleiner
10ps — der Kurzschluss abgeschaltet wird, tGbersteht das Bauelement die
resultierende thermische Belastung.
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Abb. 5.6.1 Zustand eines NPT-IGBT im Kurzschluss

Kritisch ist insbesondere das Abschalten des Kurzschluss-Stroms, denn
hier muss kurzzeitig auf der Emitterseite der Gesamtstrom durch einen L6-
cherstrom aufrecht erhalten werden. Die Locher flieBen durch die p-
Wanne ab, siehe dazu auch Abb. 3.6.1. Der Widerstand Rs des p-Gebiets
muss so niedrig sein, dass an ihm der Spannungsabfall kleiner bleibt als
die Schleusenspannung des pn-Ubergangs zwischen p-Wanne und n'-
Emitter. Ist der Widerstand Rs durch eine hoch dotierte p*-Zone auf einen
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sehr niedrigen Wert eingestellt, wie in Abb. 3.6.12 gezeichnet, so liegt eine
kurzschlussfeste Zelle vor [Las03]. In diesem Falle wird verhindert, dass
der parasitére npn-Bipolartransistor in Aktion tritt und das Bauelement ein-
rastet (,,latch-up®). Einrasten (,,latchen®) des aus npn- und pnp-Transistor
gebildeten Thyristors flihrt zu einem Verlust der Abschaltfahigkeit und
damit zur Zerstérung des IGBT.

Im Kurzschlussfall treten im Bauelement hohe Temperaturen auf — siehe
dazu weiter unten — und die Gefahr des Latch-up ist umso groRer, je héher
die Temperatur ist. Gunstig fur das Abschalten des Kurzschlusses ist es,
dass wéhrend des Kurzschlusses der Ladungstragerberg weitgehend ausge-
raumt wurde und der in die p-Wanne flieBende L&cherstrom vergleichs-
weise niedrig ist.

Den Verlauf von Gate-Spannung ug, Kollektorstrom ic und Kollektor-
Emitter-Spannung uc beim Einschalten eines 1200V IGBTs auf einen
Kurzschluss zeigt Abb. 5.6.2. Ausgangspunkt ist eine Spannung u. von ca.
600V, am Gate liegt eine Spannung von -15V an. Beim Einschalten auf
den Kurzschluss steigt der Kollektorstrom auf ca. 9500A. Nach 10us wird
der Kurzschluss abgeschaltet. Durch die steile Flanke des fallenden Kol-
lektorstroms entsteht eine induktiv induzierte Uberspannung, die etwas
mehr als 1000V erreicht. Der IGBT schaltet den Kurzschluss erfolgreich
ab.

clhl 200 V 2.00kV ™M 2.00ps Ch2 J 630V
Cch3 /

3. 00 v

Abb. 5.6.2 Typischer Verlauf des Kurzschluss eines 1200V IGBTs. Ug (=Vge)
5V/div, Ic 2000A/div, Uc (=V) 200V/div. Aus [Gut03]

Abbildung 5.6.3 zeigt den Verlauf von Kollektorstrom ic und Kollektor-
Emitter-Spannung uc bei Zerstérung unter Bedingungen, die jenseits der
Kurzschlussfestigkeit liegen. In Abb. 5.6.3a wird ein 600V IGBT wéhrend
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des Kurzschlusses zerstort, der Kurzschluss liegt bei einer Spannung von
540V (ber eine Zeit von ca. 60us Uber dem Bauelement an. In Abb. 5.6.3b
wird der Kurzschluss nach einer Zeit von ca. 40us zundchst abgeschaltet.
Wéhrend des Kurzschluss hat sich aber das Bauelement so stark erwérmt,
dass nach Abschalten des Kurzschluss ein hoher Sperrstrom flief3t. Bei ho-
her Temperatur werden weitere Ladungstrager nach Gleichung (2.1.7)
thermisch generiert, der Sperrstrom steigt an. Nach weiteren ca. 100us
wird das Bauelement durch den hohen Sperrstrom thermisch zerstort.
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Abb. 5.6.3 Verlauf von Strom und Spannung fir die Zerstérung des IGBT bei ei-
ner umgesetzten Energie gréBRer We. 600V IGBT im Kurzschluss bei Upg = 540V,
T =125°C. Aus [Sai04]

Dauerversuche mit wiederholten Kurschliissen ergaben, dass Kurzschlisse
auch uber zehntausend Mal wiederholt werden konnen, ohne das Bauele-
ment zu schadigen [Sai04]. Dies gilt, solange die deponierte Energie klei-
ner einer kritischen Energie bleibt. Eine Zusammenfassung der Ergebnisse
fiir einen 1200V IGBT ist in Abb. 5.6.4 dargestellt. Es wird eine definierte
Grenze gefunden, wobei die kritische Energie W( fiir die Testbedingung T
= 125° niedriger ist als fir T = 25°C. Uber dieser Grenze W¢ konnen
IGBTs teilweise nach wenigen Pulsen zerstort werden. Die Auswertung
des Kurzschluss-Verhaltens verschiedener IGBTs und die anschlieBende
Berechung der Temperaturerhéhung bezogen auf das Volumen der vom
elektrischen Feld ausgefillten Zone des IGBT-Chips ergab Temperaturen
von 600°C [Sai04], auch bei IGBTs verschiedener Dicke wurde dieselbe
Endtemperatur gefunden.
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Abb. 5.6.4 Robustheit bei wiederholtem Kurzschluss. 15A 600V IGBT, Uy =

405V. Aus [Sai03]

Da der Ausfall thermisch bedingt ist, hangt der erreichte Wert der Energie,
die das Bauelement als Warme aufnehmen kann, von der Warmekapazitat
ab. Moderne IGBTs werden zur Absenkung der Verluste mit einer geringe-
ren Weite wg der Basiszone ausgelegt. Darlber hinaus ermdglicht der
niedrigere Spannungsabfall in Durchlassrichtung, einen entsprechenden
Strom auf kleinerer Flache zu fuhren. Damit wird sowohl die Flache als
auch die Dicke des IGBT-Chips verringert und entsprechend nimmt seine

Wérmekapazitét ab.
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Abb. 5.6.5 Chipflache und Vorwérts-Spannungsabfall bei verschiedenen IGBT-
Generationen am Beispiel des Herstellers Infineon. Bild: T. Laska, Infineon
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Am Beispiel des Halbleiterherstellers Infineon ist die Chipflache fur ver-
schiedene 1200V 75A IGBT-Generationen in Abb. 5.6.5 dargestellt. Die
Entwicklung der Dicke der Bauelemente flr verschiedene IGBT-
Generationen ist in Abb. 5.6.6 dargestellt. Fur den 1200V 75A Chip ergibt
sich damit eine Verkleinerung der Flache auf 44% und der Dicke auf 55%
gegeniiber der ersten IGBT-Generation von 1990. Das entspricht nach
Gleichung (4.4.5) einer Abnahme der Warmekapazitat auf 24%.
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Abb. 5.6.6 Chipdicke bei verschiedenen IGBT-Generationen des Halbleiter-
Herstellers Infineon. Aus [Las03]

Mit dieser drastischen Reduzierung der Warmekapazitat sinkt die im Chip
deponierbare thermische Energie erheblich. Zum Erhalt einer hohen Ro-
bustheit im Kurzschluss sind daher Manahmen erforderlich. Es wird not-
wendig, den im Kurzschlussfall auftretenden Strom zu begrenzen. Er wird
auf etwa 5-fachen Nennstrom eingestellt [Las03]. Nach Gleichung (3.6.3)
kann dazu die Absenkung des Stromverstarkungsfaktors oy, des pnp-
Transistors erfolgen. Mit diesen MalRnahmen, sowie durch den sehr niedri-
gen Widerstand Rs, wird auch bei modernen IGBTS eine sehr gute Kurz-
schlussfestigkeit erreicht. Fir weitere Entwicklungen wird es hier aber not-
wendig werden, mit MalBnahmen in der Aufbau- und Verbindungstechnik
die Wéarmeabfuhr aus dem Halbleiter zu verbessern.
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Abschalten von Uberstrémen und dynamischer Avalanche

Das Abschalten eines Uberstroms stellt oft eine besonders kritische Be-
triebsbedingung dar. Es wird zuerst der Kanal geschlossen, der aus dem
Kanal herausflieBende Elektronenstrom erlischt. Der Gesamtstrom muss
nun kurzzeitig als Locherstrom gefiihrt werden. Abb. 5.6.7 stellt diesen
Zustand in einem NPT-IGBT dar. Aus dem Ladungstragerberg fliel3t der
Locherstrom durch die Zone, die bereits das elektrische Feld aufgenom-
men hat. Die Dichte freier Locher addiert sich zur Grunddotierung. Der
Gradient des elektrischen Feldes wird steiler, wie in den Gleichungen
(5.4.1) bis (5.4.3) behandelt. Die Sperrfahigkeit ist reduziert, es kann daflr
Gleichung (5.4.4) benutzt werden. Dynamischer Avalanche generiert in
der Nihe des pn-Ubergangs weitere Elektronen-Loch-Paare. Die Ldcher
flieBen in Abb. 5.6.7 nach links ab, die Elektronen nach rechts.

Der um die im dynamischen Avalanche erzeugten Locher erhohte Lo-
cherstrom flieft, wie in Abb. 5.6.7 gezeigt, durch die p-Gebiete tber den
Widerstand Rg ab. In diesem Betriebszustand ist die Locherdichte am
hochsten und damit die Gefahr des Aufsteuerns des parasitdren npn-
Transistors und des Latchen des IGBTs am hdchsten. Ist Rs klein genug,
wird der IGBT diese Bedingung meistern.
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Abb. 5.6.7 NPT-IGBT beim Abschalten eines Uberstroms und mit dynamischem
Avalanche

Die in der Nahe des pn-Ubergangs generierten Elektronen flieBen nach
rechts und kompensieren den Locherstrom. Bei starkem dynamischen Ava-
lanche entsteht im IGBT ein Feld, wie es in Abb. 5.5.7 eingezeichnet ist.
Dieses Feld gleicht dem S-formigen Feld im dynamischen Avalanche
zweiter Art, die im Zusammenhang mit Gleichung (5.4.5) und (5.4.6) ent-
wickelte Argumentation gilt entsprechend.
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Ein Feld der Form in Abb. 5.6.7 flihrt zu einem Bereich schwach negativen
differentiellen Widerstands in der Kennlinie, und eine Untersuchung des
Effekts mittels Bauelement-Simulation [Ros02] zeigt die Ausbildung von
Stromfilamenten, die an bestimmten Bereichen entstehen und zu benach-
barten Zellen springen. Auch dieser Vorgang gleicht dem beschriebenen
dynamischen Avalanche zweiter Art.

Allerdings besteht ein grundsatzlicher Unterschied zur Diode darin, dass
auf der rechten Seite des Ladungstragerbergs im NPT-IGBT ein p-Gebiet
vorliegt, und dieser pn-Ubergang an der Kollektorseite ist in Vorwértsrich-
tung gepolt. Er injiziert Locher, die den aus dem Ladungstrégerberg ab-
flieRenden Elektronenstrom kompensieren. Das wirkt der Ablosung des
Ladungstragerbergs vom kollektorseitigen Ubergang entgegen. Aber auch
aufgrund der gleichen Polaritat der negativ geladenen Akzeptorrimpfe im
p-Kollektor und der negativ geladenen Elektronen, die zum Kollektor flie-
Ren, kann sich dort keine Raumladungszone ausbilden. Ein dynamischer
Avalanche dritter Art ist in einem NPT-IGBT nicht maglich.

Anders verhélt sich die Situation auf der rechten Seite des Ladungstra-
gerbergs bei einem modernen IGBT mit Feldstop-Schicht oder n-buffer
vor der Kollektorzone. Hier flief3t der Elektronenstrom nach rechts; ist aber
der aus dem Kollektor flieRende Ldcherstrom nicht hoch genug, um den
Elektronenstrom zu kompensieren, so kann sich an dieser Stelle ein elekt-
risches Feld ausbilden, wie in Abb. 5.6.8 dargestellt. Es kann sich eine
Raumladungszone aus den negativ geladenen freien Léchern und den posi-
tiv geladenen Donatorrumpfen im n-Buffer ausbilden.
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Abb. 5.6.8 IGBT mit n-buffer beim Abschalten eines Uberstroms und mit dyna-
mischem Avalanche. Im ungtnstigen Fall kann sich vor dem n-buffer ein zweites
elektrisches Feld aufbauen
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In [Rah05] wird ausgefiihrt, dass dieser Zustand insbesondere beim Er-
l6schen des Ladungstragerbergs und dem Ubergang in den ,Switching Self
Camping Mode’ (SSCM) kritisch ist. Im SSCM kann sich ein Feld mit
Feldspitze am nn+-Ubergang ausbilden, dhnlich wie es beim zweiten
Durchbruch von bipolaren Transistoren auftritt. Dieser Zustand ist instabil.
Wird aber durch den p-Kollektor ein ausreichender Locherstrom geliefert,
um den Elektronenstrom kompensieren, so wird der SSCM Zustand in ei-
nem IGBT stabilisiert. Dazu darf der Emitterwirkungsgrad der p-
Kollektorzone und der damit verbundene Stromverstarkungsfaktor ounp
nicht zu klein sein. Das widerspricht den Anforderungen, wie sie zur Er-
reichung einer hohen Kurzschlussfestigkeit notwendig sind. Es muss ein
geeigneter Kompromiss gefunden werden.

Abbildung 5.6.9 zeigt das Abschalten eines IGBTs bei hohem Uber-
strom. Ab einer Spannung Uc von ca. 2000V erkennt man ein Abflachen
des Anstiegs der Spannung. Dies ist Ausdruck eines starken dynamischen
Avalanche, bei dem die durch die Raumladungszone flieRenden Lécher die
Sperrfahigkeit begrenzen.
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Abb. 5.6.9 Abschalten eines 3.3kV 1200A IGBT Moduls bei 4fachem Nennstrom
gegen eine Spannung Ubat = 2600V. An eine Phase starken dynamischen Avalan-
che schlief3t sich der SSCM-Zustand an. Aus [Rah05]

Nach einem Anstieg der Spannung auf 2600V beginnt der Strom zu fal-
len, es halt weiterhin starker dynamischer Avalanche an. Bei einer Span-
nung von 3500V geht das Bauelement in den SSCM Zustand uber. Die
Spannung springt auf 4000V, was knapp unter der statischen Avalanche-
Spannung des Bauelements liegt. Der Verlauf von Strom und Spannung
scheint sehr viel stabiler verglichen mit dem SSCM Mode einer Diode
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(siche Abb. 5.4.10). Durch den vom p-Kollektor kommenden Locherstrom
wird der SSCM-Zustand stabilisiert [Rah05].

5.7 Ausfalle durch Héhenstrahlung

Mit dem Einsatz von hochsperrenden abschaltbaren Bauelementen in
Stromrichtern fiir elektrische Lokomotiven Anfang der 90er Jahre wurden
in der Anwendung schwer erklidrbare Ausfille festgestellt. Der Autbau
dieser Betriebsbedingung im Labor, die Durchfithrung von Langzeittests
mit hoher Gleichspannung in Sperrrichtung, bestétigte das Auftreten von
spontanen Ausfillen [Kab94]. Frappierend war vor allem der spontane
Ausfall ohne eine erkennbare vorherige Schidigung, wie z.B. eines Sperr-
stromanstiegs
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Abb. 5.7.1 Ergebnisse des Salzbergwerk-Experiments. Anzahl der Ausfille tiber
aufsummierter Zeit der Belastung unter Gleichspannung. Aus [Kab94]

Abbildung 5.7.1 zeigt die Ergebnisse des Salzbergwerk-Experiments. Zu-
nichst wurden im Labor in ca. 700 Bauelement-Stunden 6 Ausfille gefun-
den. Der Test wurde unterbrochen und in einem Salzbergwerk weiterge-
fithrt. Unter einer 140m Felsschicht traten keine Ausfille mehr auf. Abb.
5.7.1 zeigt den Verlauf dieses Experiments. Im Anschluss an die Belastung
im Salzbergwerk wurde der Test im Labor weitergefiihrt, und nun traten
die Ausfille wieder in vergleichbarer Rate wie zuvor auf. Der Testplatz
wurde nochmals verlegt an einen Standort im Keller eines Hochhauses un-
ter unter zusammengenommen 2,5m Stahlbeton, hier war die Ausfallrate
reduziert.



5.7 Ausfalle durch Hohenstrahlung 349

Damit war erwiesen, dass Hohenstrahlung die in diesem Fall bestimmende
Ausfallursache fur Leistungs-Halbleiterbauelemente ist.

Die primére Hoéhenstrahlung oder kosmischen Strahlung besteht aus
sehr energiereichen Teilchen, die in Supernovae oder in Kernen ferner ak-
tiver Galaxien entstehen und aus allen Richtungen auf die Erde treffen.
Beim Auftreffen auf die Erdatmosphére zerfallen sie in einen Schauer aus
Sekundarteilchen, die als terrestrische kosmische Strahlung auch die Erd-
oberfléche erreichen. Relevant fiir den Bauelementausfall sind hochener-
getische Neutronen und Protonen, obwohl auch eine Wirkung von Pionen
und Myonen nicht ausgeschlossen ist. Ein kleiner Teil der Neutronen die
ein Bauelement durchqueren erzeugen durch die Kollision mit einem Sili-
ziumkern ein Rickstossion, das wiederum lokal ein dichtes Plasma aus
Ladungstrégern generiert. In der Raumladungszone eines gesperrten Leis-
tungshbauelements werden diese Ladungstrager getrennt und fiihren zu ei-
nem Strompuls im &uferen Messkreis. Ist das elektrische Feld in der
Raumladungszone hoch, so werden durch StoRionisation weitere Ladungs-
trager erzeugt. Uberschreitet die elektrische Feldstirke einen Schwellwert,
der wiederum von der initalen Plasmageneration abhangt, so werden durch
StoRRionisation mehr Ladungstrager erzeugt als durch Diffusion aus dem
Plasmagebiet abflieRen kénnen. Die Entladung lauft dann als so genannter
‘Streamer’, analog zu einer Gasentladung, mit hoher Geschwindigkeit
durch das Bauelement und uberschwemmt es innerhalb von wenigen Hun-
dert Pikosekunden mit Ladungstragern. Durch die damit verbundene sehr
hohe lokale Stromdichte wird das Bauelement zerstort.

Abb. 5.7.2 Ausfallbilder bei durch Hohenstrahlung erzeugter Zerstérung von
4,5kV Dioden, Durchmesser 50mm. Bilder von der Kathodenseite. Links: Kleines
Nadelloch. Rechts: Aufgeschmolzene Zone in der Metallisierung mit Blasen. Bil-
der: Jean-Francois Serviere, Alstom
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Ausfallbilder von durch Hohenstrahlung verursachten Ausfallen zeigt Abb.
5.7.2. Auf der linken Seite von Abb. 5.7.2 ist das Nadelloch zu erkennen.
Auf der rechten Seite sieht man Blasen in der Metallisierung, unter der
Metallisierung ist ein Nadelloch verborgen. Die Ausfallbilder zeigen einen
auf einen sehr engen Bereich begrenzten Effekt

Abbildung 5.7.3 zeigt das Ausfallbild eines 3.3kV IGBT-Chips. Wie-
derum ist ein nadelférmiges Loch zu finden, in der GroRenordnung des
Zellrasters des IGBT-Chips.

Abb. 5.7.3 Hohenstrahlungsausfall eines 3.3kV IGBT im Zellenfeld. Zellraster
15um. Bild: G. Sélkner, Infineon

Es folgten eine Reihe Tests verschiedener Bauelement-Designs, wobei zur
Beschleunigung Testplatze in grolRer Héhe eingerichtet wurden (Zugspitze
2964 m, Jungfraujoch 3580 m), denn die terrestrische Hohenstrahlung
nimmt mit dem Abstand von der Meereshéhe zu. In 3000m Hdéhe liegt ein
Beschleunigungsfaktor von 10 vor, in 5000m Hohe von etwa 45 [Kai05].
Parallel dazu wurden Versuche an Teilchenbeschleunigern durchgefiihrt,
bei denen das unter Gleichspannung stehende Bauelement mit auf hohe
Energie beschleunigten Neutronen oder Protonen bestrahlt wird, und die
Ergebnisse den Versuchen auf groRer Hohe zugeordnet.

Bauelementbestrahlungen mit lonen, vornehmlich mit lonensorten und
-energien wie sie auch in einer Neutron-Silizium-Kollision produziert
werden, sind geeignet um die Ausfallmechanismen zu studieren. In diesem
Feld wurden viele Forschungsarbeiten durchgefihrt, siehe dazu z.B.
[Soe00]

Ein Beispiel der Ergebnisse zeigt Abb. 5.7.4 aus [KaiO4]. Hier werden
auf 3,3kV ausgelegte Dioden mit 12C lonen bestrahlt, die an das Bauele-
ment angelegte Spannung wird gesteigert. Verglichen sind zwei Dioden-
Designs, die auf dreiecksférmigen Feldverlauf ausgelegt sind (NPT, siehe
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dazu Abb. 3.1.3a) sowie eine auf trapezformiges Feld ausgelegte Diode
(PT in Abb. 3.1.3b), die mit FS gekennzeichnet ist. Wahrend bei kleinen
Sperrspannungen die von einem einzelnen '*C Ion erzeugte Ladung zu-
nédchst noch niedrig ist, setzt ab einer bestimmten Schwellspannung massi-
ve Ladungstrigermultiplikation ein, und die erzeugte Ladung steigt
sprunghaft um mehr als drei Zehnerpotenzen an. Bei der mit FS gekenn-
zeichneten Diode, die eine PT-Dimensionierung aufweist, liegt diese
Schwellspannung um mehr als 700V hoher. Obwohl PT und NPT-Designs
in Abb. 5.7.4 auf gleiche Sperrspannung ausgelegt sind, ist das maximale
elektrische Feld im PT-Design sehr viel niedriger. Das veranschaulicht
Abb. 5.7.5. Hier sind schematisch die Feldverldufe fiir zwei Dioden mit
gleicher Dicke und gleicher angelegter Spannung in Sperrrichtung ge-
zeichnet. Die Fliche unter der Kurve E(w), die der Sperrspannung ent-
spricht, ist fir beide Bauelemente gleich. Der Wert von E ist aber fiir das
PT-Design sehr viel niedriger, hier erfolgt bei gleicher Spannung noch
keine StoBionisation.
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Abb. 5.7.4 Bei Bestrahlung mit einzelnen *C-Ionen einer kinetischen Energie von
17MeV erzeugte Ladung als Funktion der angelegten Gleichspannung an eine
3,3kV-Diode. Vergleich von Simulation (durchgezogene Linien) und Experiment
(Symbole) fiir dreiecksformigen Feldverlauf NPT1 (L), NPT2 (O) und trapezfor-
migem Feldverlauf FS (A) Aus [Kai04]

Damit auch in der PT-Diode StoBionisation vorliegt, muss die Spannung
gesteigert werden. Damit wird in Abb. 5.7.5b Kurve fiir -E(w) nach oben
verschoben, bis Ej in etwa dem Wert wie in Abb. 5.7.5a entspricht. Dann
setzt auch bei der PT-Dimensionierung Stoflionisation ein, aber erst bei
sehr viel hoherer Spannung.

Die Auslegung des Bauelements auf hohere Hohenstrahlungsfestigkeit
erfolgt im Wesentlichen dadurch, dass bei der in der Anwendung auftre-
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tenden Gleichspannung der Wert von E, moglichst niedrig eingestellt wird.
Dazu ist die Grunddotierung zu senken, damit eine PT-Dimensionierung
vorliegt. Ebenfalls wird E, etwas gesenkt, indem das Bauelement dicker
ausgelegt wird. Dies wirkt sich jedoch nachteilig auf die Verluste aus.
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Abb. 5.7.5 Schematische Darstellung des Feldverlaufs fir NPT Design (a) und
PT-Design (b) bei gleicher Dicke und gleicher angelegter Spannung in Sperrrich-
tung

Mit diesen MaRRnahmen kann erreicht werden, dass die Ausfallwahrschein-
lichkeit durch Hohenstrahlung sinkt, es kdnnen aber Ausfélle nicht kom-
plett vermieden werden, da man die Natur und vor allem die Energie des
auftreffenden Teilchens nicht voraussagen kann und auch das Ausldsen
des initialen Ladungsplasmas statistischen Prozessen unterworfen ist. Die
Hohenstrahlungsfestigkeit wird in ,,Failure in Time* (FIT) angegeben, wo-
bei gilt

1FIT = 1 Ausfall in 10° Stunden

Die Anforderung an ein leistungselektronisches Modul in der Traktions-
technik betragt 100 FIT, d.h. ein zu erwartender Ausfall in 10’ Stunden,
was 1141 Jahren entspricht. Zu beriicksichtigen ist, dass ein solches Modul
typisch aus 24 IGBTs und 12 Freilaufdioden besteht. Fir ein einzelnes
Bauelement ist eine entsprechend niedrigere FIT-Rate gefordert.

Obwohl durch die beschriebenen MaRnahmen heute diese Anforderun-
gen erreicht werden konnen, ist der konkrete Ausfallmechanismus heute
noch Gegenstand der Forschung. Beim MOSFET wird der Ausfallmecha-
nismus letztlich auf die Aktivierung des parasitdaren npn-Transistors und
den zweiten Durchbruch des npn-Transistors zuriickgefiihrt. Bei Dioden
liegt im Gegensatz dazu kein parasitéres transistorartiges Bauelement vor.
Auch ein starker lokaler Lawinendurchbruch sollte stabil sein, vergleiche
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dazu Kapitel 5.4. Einige Arbeiten [Soe00], [Kai04] fuhren den Ausfall auf
sehr hohe lokale Erwarmung durch sehr starken lokalen Avalanche zuriick.
Die bisher aus der Hohenstrahlungsfestigkeit abgeleiteten Dimensionie-
rungsvorschriften widersprechen z.B. bei schnellen Dioden der Forderung
nach einem Soft-Recovery-Verhalten, was mit einer PT-Dimensionierung
sehr schwer zu erreichen ist. Hier muss ein Kompromiss gegenséatzlicher
Anforderungen gefunden werden. Die heute angewandten Ldsungen errei-
chen das im Allgemeinen durch Bauelemente, die durch eine Dicke der
Mittelzone wg sehr viel groBer als nétig in ihrer Sperrfahigkeit Gberdimen-
sioniert sind.

5.8 Ausfallanalyse

Einige Ausfallmechanismen, die Schaltkreise mit IGBT-Transistoren
betreffen, sollen hier nochmals zusammenfassend diskutiert werden. Ta-
belle 7 gibt verschiedene Ausfallursachen wieder, die unterteilt werden in
durch Strom bzw. Ubertemperatur, durch Spannung sowie durch dynami-
sche Vorgénge ausgeloste Ausfallursachen (kursiv).

Fur Ausfalle, die stromverursacht sind, ist eine Aufschmelzung in der
aktiven Flache des Bauelements charakteristisch. Bei zu hohem Dauer-
strom findet sich ein zerstorter Bereich von mehreren mm Durchmesser.

Handelt es sich um einen StolRstromausfall einer Diode, so ist die aufge-
schmolzene Stelle normalerweise kleiner, im Bereich von 1mm. Bei ge-
bondeten Dioden wird oft ein Aufschmelzen der Metallisierung neben den
FuBen des Bonddrahts beobachtet. StoRRstromausfalle kénnen beispielswei-
se dann auftreten, wenn ein ungeladener Zwischenkreiskondensator Uber
eine Dioden-Briickenschaltung ans Netz gebracht wird und ein zu hoher
Ladepuls entsteht. In diesem Fall handelt es sich um einen Anwendungs-
fehler. Abhilfe kann eine Zwischenkreis-Ladeschaltung schaffen. Halblei-
terhersteller kennen die typischen StoRstrom-Ausfallbilder ihrer Bauele-
mente, wie sie an einem Beispiel ist in Abb. 5.3.4 gezeigt sind, und kénnen
solche Fehler identifizieren.

Bei spannungsverursachten Ausfallen wird zumeist beobachtet, dass die
Ausfallstelle am Rand des Bauelements, in der Passivierungsstruktur liegt.
Hier treten die hochsten elektrischen Felder auf. Die Herstellung der Rand-
struktur ist gleichzeitig fertigungstechnisch am aufwendigsten. Weist ein
Bauelement eine Schwachstelle auf, die auf einen Fehler in der Herstellung
zuriickzufihren ist, so ist diese in der Regel am Rand des Bauelements zu
finden. Wahrend stromverursachte Ausfélle zumeist durch Anwendungs-
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fehler hervorgerufen werden, ist dies bei spannungsverursachten Ausféllen
nicht unbedingt der Fall. Es kommen sowohl Anwendungsfehler — Span-
nungsspitzen tber der spezifizierten Sperrspannung — als auch Herstel-
lungsfehler in Betracht.

Tabelle 13. Einige Ausfallmechanismen in IGBT-Modulen. Kursiv: Ausfallursa-
che. Normal: Ausfallbilder

Strom Spannung Dynamische Vorgéange
Temperatur

Spannung blieb unterhalb
der Sperrspannung

- zu hoher Dauerstrom - Fertigungsfehler - mangelnde dynamische
Robustheit der Freilaufdi-
ode

Chip weist Aufschmelzun- Die Ausfallstelle geht vom Diode und Schalter im da-

gen auf, Groenordnung  Rand aus zugehdrigen Kommutie-

mehrere mm. Ausfallstelle rungszweig zerstort

in der aktiven Flache

- StoRstrom Uberschritten - Spannungsspitzen tber - mangelnde dynamische
der spezifizierten Span-  Robustheit der Freilaufdi-
nung ode

Lokale Aufschmelzung,  Die Ausfallstelle geht vom Nur Diode zerstort, Loch
GrolRenordung mm, oft mit Rand aus. in Groéflenordnung <100um
davon ausgehenden Rissen

im Kristall, Ausfallstelle:

In der aktiven Flache

- Kurzschlussfestigkeit - mangelnde Langzeitstabi-- Grenze des dyn. Avalan-
IGBT Uberschritten litt der Passivierung che 3. Grades erreicht

Nur IGBTSs zerstort, Emit- Die Ausfallstelle geht vom Loch in GréRenordnung
terflachen abgebrannt Rand aus <100pm mit davon ausge-
henden Rissen im Kristall

- dynamischer Latch-up

eventuell nur 1 IGBT zer-
stort

Ausfalle durch dynamische Vorgange sind Ausfalle in Verbindung mit
Schaltvorgangen. Die Spannung bleibt dabei unterhalb der spezifizierten
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Spannung des Bauelements. Bei Schaltvorgangen arbeiten Transistoren
und Freilaufdioden zusammen. Abb. 5.8.1 zeigt die zugehdrigen Kommu-
tierungskreise. Bei Leistungsfluss auf die Last (Abb. 5.8.1a) arbeitet
IGBT1 mit Diode D2 zusammen. Fallt nun Diode D2 beim Abschalten
aus, so wird der zugehdrige Transistor im Kommutierungskreis auf einen
Kurzschluss geschaltet, es liegt ein Briickenkurzschluss vor und der IGBT
kann durch den Kurzschluss ebenfalls zerstort werden. Dasselbe gilt fiir
das Zusammenarbeiten im Rickspeisebetrieb, dafur ist der Kommutie-
rungskreis in Abb. 5.8.1b dargestellt. Hier arbeitet IGBT2 mit Diode D1
zusammen.

+

IGBT;J

N

Load

IGBT;J

D1

N

 — b

IGBTiJ[;

Abb. 5.8.1 Kommutierungskreise in einer Halbbriicke. a) Leistungsfluss vom
Zwischenkreis auf die Last b) Riickspeisebetrieb

a

Sind also sowohl Dioden als auch die im Kommutierungskreis zugeordne-
ten IGBTs zerstort, so liegt die Ausfallursache bei der Diode. Denn fallt
die Diode aus, kann der IGBT dadurch zerstort werden. Umgekehrt, fallt
ein IGBT aus, so ist die Diode dadurch nicht direkt belastet und hat keinen
Grund, auszufallen — es sei denn, im Modul brennt ein Lichtbogen, der
noch weitere Bauelemente zerstort. Mit dieser Uberlegung sind manchmal
noch in stark zerstérten Modulen Schlussfolgerungen auf die Ausfallursa-
che mdglich.

Fallt eine Freilaufdiode aus und wird der Kurzschluss des IGBT recht-
zeitig abgeschaltet, so findet sich nachher in der Diode ein typisches nadel-
férmiges Loch. Bei Freilaufdioden im Bereich 1200V bis 1700V sind diese
Nadel-Locher ein Ausdruck mangelnder dynamischer Robustheit. Frei-
laufdioden fiir héhere Spannungsklassen kénnen aber durch sehr hohe
Stromdichten in Ruckwartsrichtung bei gleichzeitig hoher Spannung zer-
stort werden. Beim dynamischen Avalanche dritten Grads findet man die
vom Nadel-Loch ausgehenden Risse im Kristallgitter, die auf sehr hohe
lokale Temperatur hinweisen. Ein Beispiel dafur gibt 5.4.8.
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Ist nur der Transistor zerstort, so ist die Ausfallursache beim Transistor zu
suchen. Hier kommt zunéchst Kurzschluss-Ausfall in Frage. Beim IGBT
gibt es dartiber hinaus den Effekt des dynamischen Latch-up, der durch
einzelne schwache Zellen hervorgerufen wird. Diese kdnnen bei der Pri-
fung der statischen Parameter beim Bauelemente-Hersteller nicht gefunden
werden. Bei Modulen mit Parallelschaltung vieler IGBTSs flihren die Halb-
leiterhersteller Endpriifung in einer anwendungsnahen Schaltung mit Ab-
schalten unter sehr starker Belastung durch, um dynamisch schwache Bau-
elemente aufzufinden.

Ausfallanalyse ist komplex und fordert eine umfangreiche Erfahrung. Es
gibt noch weitere Fehlerursachen, wie Ausfélle durch Hohenstrahlung.
Auch bei diesen Ausfallen sind Nadel-Lécher typisch. Es kann zumeist
nicht aus einem Ausfallbild direkt auf eine Fehlerursache geschlossen
werden; es gibt mehrere Mdglichkeiten, die zum &hnlichen Bild flihren
konnen. Es ist daher auch die Untersuchung des Schaltkreises und der Be-
triebshbedingungen einzubeziehen.

Bei parallel geschalteten Bauelementen kann ein unsymmetrischer Auf-
bau und damit verbundene Ozillationen zur Uberlastung einzelner Bau-
elemente fiihren. Man stoRt bei der Ausfallanalyse immer wieder auf neue
Fragen. Die Ursachenforschung ist sehr komplex, aber die Ergebnisse sind
oft sehr wertvoll.



6 Durch Bauelemente verursachte Schwingungs-
effekte und elektromagnetische Stérungen

6.1 Schaltungs- und bauelementbedingte
Schwingungseffekte

Frequenzbereich elektromagnetischer Stérungen

Jeder leistungselektronische Schaltvorgang bedeutet eine Abweichung
vom idealen sinusférmigen Wechselstrom bzw. Gleichstrom. Schaltvor-
ginge treten im allgemeinen zeitlich periodisch auf. Jeder periodische
Vorgang kann mittels einer Fourier-Transformation in eine Folge von Si-
nus- und Cosinustermen zerlegt werden. Mittels der Fourier-
Transformation lassen sich die erzeugten Frequenzen und deren Intensitét
berechnen

Abbildung 6.1.1 gibt eine grobe Ubersicht iiber durch leistungselektro-
nische Vorginge verursachte Stérungen und Oszillationen. Unterschieden
wird zwischen den durch Schaltvorginge in Umrichtern hervorgerufenen
Storungen - den Harmonischen der Grundfrequenz bzw. der Taktfrequenz
- und den durch Bauelemente verursachten hochfrequenten Stérungen.

Bei niedrigen Frequenzen, d.h. bei netzgefiihrten Schaltungen, treten die
durch Eingangsgleichrichter verursachten Storungen als vielfache der
Netzfrequenz von 50Hz auf, ihre Intensitét klingt proportional 1/n ab. Bei
selbstgefithrten Umrichtern mit modernen Bauelementen liegen die typi-
schen Schaltfrequenzen bei Verwendung von IGBTs bei 5kHz und 20kHz,
auch hier sind entsprechende Oberschwingungen zu finden. Mit MOSFETs
als Leistungsschalter werden hohere Schaltfrequenzen realisierbar, in
Schaltnetzteilen werden heute Frequenzen bis 1 MHz und dariiber erreicht.

Die durch Bauelemente hervorgerufenen Oszillationen resultieren aus
Schaltvorgéngen. Da die Schaltzeiten immer sehr viel kleiner als die Peri-
ode der Taktfrequenz sind, treten die damit verbunden elektromagneti-
schen Stérungen in einem Frequenzbereich deutlich hoher der Taktfre-
quenz auf.
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Abb. 6.1.1 Typische Frequenzbereiche von Stérungen durch leistungselektroni-
sche Vorginge

Elektromagnetische Storungen der Frequenz < 30kHz sind vor allem lei-
tungsgebunden. Mit ihnen wird in Form von Netzriickwirkungen das elekt-
rische Netz belastet. Bei elektromagnetische Stérungen mit Frequenzen
>100kHz ist vor allem die Abstrahlung als elektromagnetische Schwin-
gungen ein Storfaktor.

Oberschwingungen bzw. Harmonische

Abbildung 6.1.2 zeigt zwei vereinfachte Beispiele des Verlaufs elektri-
scher Signale, wobei es sich um einen Strom- oder um einen Spannungs-
verlauf handeln kann.

Bei einem rechteckférmigen, zu wm punktsymmetrischen Verlauf der
Amplitude a wie in Abb. 6.1.2a ergeben sich die Oberschwingungen aus
der Fourier-Transformation

4a . 1. 1.
y=—1|sin@t +—sin3w¢ +—sin St +... (6.1.1)
b2 3 5
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Abb. 6.1.2 a) Rechteckférmiger Signalverlauf b) Trapezférmiger Verlauf

Erzeugt werden Vielfache der Taktfrequenz f =w/2m, die 3., 5., 7.... Ober-
schwingung. Thre Amplituden nehmen mit zunehmender Ordnungszahl n
proportional 1/n ab.

Bei einem trapezférmigen, zu © punktsymmetrischen Verlauf der Amp-
litude a wie in Abb. 6.1.2b dargestellt ergibt die Fourier-Transformation
hingegen

4al . . 1 . . 1 . .
y=——|smusinwt + —sin3usin3wt + —sinSyusinSwt + ... (6.1.2)
T 32 52

Die Amplituden der Oberschwingungen nehmen proportional 1/n* ab. Bei
einem nicht symmetrischen Verlauf kommen noch weitere Terme dazu. Es
bleibt, dass aufgrund des schnelleren Abklingens der Oberschwingungen
dieser Verlauf sehr viel giinstiger ist. Die Schaltflanken - der Parameter p -
konnen bei Verwendung von MOSFETs und IGBTs durch Gate-
Widerstdnde eingestellt werden. Um Oberschwingungen zu reduzieren,
werden die Schaltzeiten durch héhere Gate-Widerstinde verringert. Dies
erhoht allerdings Schaltverluste. In vielen Anwendungen muss ein Kom-
promiss zwischen Schaltverlusten einerseits und elektromagnetischen Stor-
emissionen andererseits geschlossen werden.

Gegenmalinahmen zur Verbesserung der elektromagnetischen Vertrig-
lichkeit bestehen im Einbau geeigneter Filter. Dies soll hier nicht weiter
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vertieft werden, sondern das Augenmerk auf durch Bauelemente selbst
verursachte Stérungen gelegt werden.

6.2 LC-Schwingungen

Abschalt-Oszillationen bei parallel geschalteten IGBTs

In Leistungsmodulen wird eine Vielzahl von Chips parallel geschaltet. Es
ist dabei nur sehr schwer moglich, alle Einzelelemente mit identischen Be-
dingungen in Bezug auf die Linge der stromfithrenden Pfade zu den
Hauptanschliissen sowie auch in Bezug auf ihre Verdrahtung zur Ansteue-
rung symmetrisch anzuordnen. Oft miissen Kompromisse gemacht werden.
Abb. 4.5.3 zeigte ein Beispiel der Parallelschaltung von 5 IGBT-Chips,
wobei unsymmetrische Zuleitungen fiir den Laststrom in den jeweiligen
Chips auftraten. Nicht eingezeichnet in Abb. 4.5.3 sind die Zuleitungen fiir
die Ansteuersignale. Fiir diese Zuleitungen ist ein symmetrischer Aufbau
ebenfalls wichtig.

160.00 ns 660.00 ns

Abb. 6.2.1 Oszillationen des Stroms bei zwei IGBT-Chips, parallelgeschaltet, Ga-
te-Widerstdnde 6,02 Ohm und 6,45 Ohm. Strom: 10A/div Spannung 50V/div Aus
[Pal99]

Abbildung 6.2.1 zeigt die Messung an einer Parallelschaltung von zwei
IGBTs dar. Dabei sind, um Unterschiede zu erzeugen, die Gate-
Widersténde leicht voneinander abweichend gewéhlt, fir Chip 1 ein Wi-
derstand von 6,02 Q, fiir Chip 2 von 6,45Q [Pal99]. Die auf 100A ausge-
legten IGBT-Chips werden jeweils mit 20A Strom belastet. Entsprechend
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dem niedrigeren Gate-Widerstand beginnt Chip 1 frither, den Abschaltvor-
gang einzuleiten. Dies hat zunéchst einen Anstieg des Stroms in Chip 2 zur
Folge, wihrend der Gesamtstrom unverdndert ist. SchlieBlich bilden sich
wihrend der fallen Flanke des Stroms Ozillationen zwischen den beiden
Chips aus. Deren Periode ldsst sich zu 50ns ablesen, was einer Frequenz
von 20MHz entspricht. Diese Oszillation ist im Verlauf des Gesamtstroms
nicht zu sehen, erst die Messung der Einzelstrome zeigt die zwischen den
Chips aufretenden Oszillationen.

Abbildung 6.2.2a zeigt Abschalt-Oszillationen in einer ersten Version
eines Presspack-IGBT-Gehiuses (siche dazu auch Abb. 4.2.3) Im oberen
Bild findet sich die Darstellung des Stroms durch ein einzelnes Chip. Der
Strom zeigt eine hochfrequente Schwingung im Bereich 10MHz.

Frequenz im Bereich 10MHz

Time (1ps/div) Frequenz im Bereich
50MHz-100MHz

Abb. 6.2.2 Abschalt-Ozillationen in einem Presspack-IGBT (a) und deren Beseiti-
gung durch symmetrische Fithrung der Steueranschliisse (b). Aus [Omu03]

Werden die Steueranschliisse durch eine Leiterplatte verwirklicht, die glei-
che Verhiltnisse fiir jedes der 42 parallel geschalteten Chip gewihrleistet,
konnen diese Abschalt-Oszillationen beseitigt werden, wie aus Abb. 6.2.2b
hervorgeht. Eine derartige in Abb. 6.2.3 gezeigte Leiterplatte ist beidseitig
beschichtet, so dass auf einer Seite das Gate-Potential, auf der anderen Sei-
te das Potential des Hilfsemitters gefiihrt wird. In unmittelbar Néhe jedes
einzelnen Chips sind Gate-Widerstidnde auf der Leiterplatte angebracht.
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Abb. 6.2.3: Leiterplatte zur Gewihrleistung symmetrischer Steueranschliisse im
Presspack-IGBT. Aus [Omu03]

Der Frequenzbereich, in dem Abschalt-Oszillationen gefunden wurden,
liegt zwischen 10MHz und 20MHz und damit deutlich iiber den Werten,
die fiir die Harmonischen der Schaltvorginge zu erwarten sind, siche dazu
auch Abb. 6.1.1. Abschalt-Ozillationen sind nicht nur wegen der elektro-
magnetischen Storstrahlung zu vermeiden. Sie koénnen insbesondere die
Schaltverluste einzelner Chips erhéhen und damit zum thermischen Aus-
fall fiihren.
Die Gegenmalinahmen gegen Abschalt-Ozillationen bestehen in

dem Aufbau in einer moglichst symmetrischen Anordnung. Dies ist
auch bei Parallelschaltung von diskret aufgebauten Bauelementen
sowie und Einzelmodulen zu beachten

ist dies aus mechanischen oder anderen Griinden nicht mdglich, so
konnen die Gate-Widerstinde Rg erh6ht werden. Dies wirkt Ozillati-
onen entgegen, erhoht aber gleichzeitig die Abschaltzeit und erhoht
damit die Schaltverluste. Siehe dazu Abb. 3.6.5 sowie die Diskussion
des Einflusses der Gate-Widerstinde in Zusammenhang mit Abb.
3.5.15.

Abschalt-Oszillationen bei snappigen Dioden

Haufiger als Asymmetrien im Aufbau parallelgeschalteter IGBTs fithren
schnelle Dioden mit unzureichendem Reverse-Recovery-Verhalten zu Os-
zillationen. Es sei auf die Ausfiihrungen in Abschnitt 3.1 verwiesen. Abb.
6.2.4 zeigt den Verlauf der Spannung beim Abschalten einer snappigen
Diode in einer Schaltung nach Abb. 3.1.17. Die Anwendung stellt einen
Tiefsetzsteller fiir ein batteriegespeistes Elektrofahrzeug dar, anstelle des
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IGBT in Abb. 3.1.17 ist ein 100V MOSFETs als Schalter eingesetzt.
Durch den Riickstrom-Abriss der Diode entsteht eine Spannungsspitze von
100V. Der abrupte Stromabriss fiihrt zu Uberschwingen des Stroms, er
flieBt sogar kurzzeitig wieder in Vorwértsrichtung der Diode. Die Diode
wird erneut abgeschaltet, es entsteht dabei eine zweite, dritte Spannungs-
spitze, bevor der Vorgang in einer geddmpften LC-Schwingung aus-
schwingt.

T ) : : : : : 1 —100.0v
: : : : : : | Epi-diode

: 100 °C

Jtein =13 us

ton = 1.3us

1 20V/div

B0V : T To0Rs AxZ % 1.00V 29 Oct 1997
17:23:23

Abb. 6.2.4 Spannung beim Abschalten einer snappigen Diode. Periode 30ns, Fre-
quenz 33MHz.

Die bei einer durch snappige Dioden erzeugten LC-Schwingung auftreten-
de Frequenz ist bestimmt durch die Chipkapazitit C; und die parasitére In-
duktivitit Ly,

1

1
f=— | 6.2.1
272' Lpar'cj ( )

Das Ersatzschaltbild fiir einen derartigen Schwingkreis zeigt Abb. 6.2.5
[Kas97]. Zu beachten ist die Spannungsabhingigkeit von C; (siche Glei-
chung 2.2.25). Als dampfende Komponenten wirken der Kontakt- und
Bahnwiderstand der Diode R, sowie der die abflieBenden Elektronen und
Locher wiedergebende Widerstand R, ;, , der ebenfalls nicht linear ist.

Wihrend der LC-Schwingung ist C; nicht konstant. Fiir eine auf eine
Sperrspannung im Bereich 1200V ausgelegte Diode mit steilem Dotierpro-
fil der p-Zone am pn-Ubergang kann zur Abschitzung der zu erwartenden
Frequenzen ein Cj von 250pF/cm? angenommen werden [Kas97]. Unter
Beriicksichtigung der Fliche der Dioden sowie einiger typischer Aufbau-
ten und ihrer parasitiren Induktivitdt erhdlt man die in Tabelle 14 angege-
benen Werte.
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+ . °
Lpar Rp c, 7 g
g Rnp

Abb. 6.2.5 Ersatzschaltbild fiir einen aus Diode und parasitiren Komponenten ge-
bildeten Schwingkreis. Aus [Kas97]

Tabelle 14. Abschitzung des Bereichs von LC-Oszillationen bei 1200V Freilauf-
dioden

G Lpawr T=1Uf
100A bipolare Diode, 20nH  107MHz  9,3ns
ktive Fliche 0.44cm? | 10PF
aktive Flache 0,44cm 100nH 48MHz  20.8ns

100nH 13,9MHz 72ns
800nH 4,9MHz 204ns

1200A Modul, Dioden 1,32nF

Bei einer auf 100A und 1200V ausgelegten Diode wire in einem Modul
dlterer Bauart einer typischen parasitidren Induktivitit von 100nH bei einer
durch snappige Dioden erzeugten LC-Oszillation eine Frequenz im Be-
reich 48MHz zu erwarten. Bei einem modernen Modul mit reduzierter pa-
rasitdrer Induktivitdt liegen noch ca. 20nH an parasitdrer Induktivitit vor,
die Frequenz verschiebt sich damit in den Bereich 100MHz. Bei einem
Hochleistungsmodul, das auf 1200V ausgelegt ist, liegt durch 12 parallel
geschaltete Dioden eine sehr viel hohere Kapazitét vor. Aufgrund des gro-
Beren Bauvolumens sind auch lédngere Zuleitungen erforderlich. Dennoch
konnten auch hier die parasitiren Induktivititen verringert werden. Je nach
Induktivitét sind Frequenzen im Bereich SMHz bis 15MHz zu erwarten.

Durch Verwendung von Soft-Recovery-Dioden konnen die beschriebe-
nen Oszillationen vermieden werden. Soft-Recovery-Dioden sind heute
herstellbar und fiir die Funktion einer anspruchsvollen leistungselektroni-
schen Schaltung unverzichtbar.

Es soll aber auch darauf hingewiesen werden, dass nicht jede im Zu-
sammenhang mit Freilaufdioden auftretende Oszillation auf snappiges
Schaltverhalten zuriickzufiihren ist. Eine ungiinstige Parallelschaltung
kann auch bei Verwendung von Soft-Recovery-Dioden zu Oszillationen
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fithren. Ein Beispiel dafiir zeigt Abb. 6.2.6 [E1d98]. Hier liegt die Diode
D1 nahe an den Hauptanschliissen, parallel dazu liegen D2 und D3, aber
jeweils tiber zusitzlichen Leiterbahnen verbunden. Die Diode D1 mit der
niedrigsten Induktivitdt wird am schnellsten kommutiert. In ihr wird daher
zuerst ein Riickstrommaximum erreicht. Darauthin werden zunichst die
Diode D2, gefolgt von D3 kommutiert. Diese Kommutierung erfolgt stei-
ler, wihrend in D1 bzw. D2 der Strom bereits wieder zuriickgeht. Wahrend
des Reverse-Recovery Vorgangs schwingt der Strom zwischen den einzel-
nen Bauelementen, am Ende iiberlagert sich dies auch zu einer Oszillation
des Gesamtstroms Ip.

Abb. 6.2.6 Stromverlauf wihrend des Reverse-Recovery bei Parallelschaltung von
Freilaufdioden mit unterschiedlichen Leitungsinduktivitidten. 50ns/Div, 50A/Div,
Raumtemperatur, Uy, ca. 300V. Aus [E1d98]

Liegt eine Parallelschaltung vor, und werden durch Freilaufdioden hervor-
gerufene Oszillationen gefunden, so ist also auch zu priifen, ob dies durch
unsymmetrische Leitungsfithrung hervorgerufen ist.

Oszillationen sind auch bei Verwendung einer einzelnen Diode moglich,
wenn die Bedingung erfiillt ist, dass die Schaltzeit der Diode t,, mit der
halben Periode der Resonanz eines LC-Schwingkreises iibereinstimmt.
Dies kann unmittelbar in der Anwendung tiberpriift werden: Durch Verén-
derung des Gate-Widerstands Rg des schaltenden IGBT-Transistors bzw.
MOS-Transistors kann die Schaltflanke des Schalters und damit die Kom-
mutierungssteilheit di/dt der Diode verdndert werden. Damit dndert sich
auch die Schaltzeit der Diode, und in dem Fall sollten die Schwingungen
verschwinden.
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6.3 Tragerlaufzeit-Oszillationen

Ein Leistungsbauelement verfiigt iiber eine Mittelzone der Dicke wp. Beim
Abschaltvorgang eines bipolaren Elements werden vorhandene Ladungs-
triager ausgerdumt, ein Teil davon zu einem Zeitpunkt, zu dem sich bereits
eine Raumladungszone ausgebildet hat. Die Ladungstréger durchlaufen
das Bauelement mit der Driftgeschwindigkeit v,,. Dies ergibt eine Tréiger-
laufzeit (transit time), fiir die in erster Ndherung angegeben werden kann:

w,
_MrLz
=
1%

sat

(6.3.1)

Die Driftgeschwindigkeiten fiir Elektronen und Locher Vm) und vy, sind
in Gleichung (2.1.27) gegeben, die Weite wgrrz ist bei Schaltvorgéngen
kleiner oder gleich der Basisweite wg. Der Triagerlaufzeit entspricht eine
Frequenz 1/tr. Tragerlaufzeit-Schwingungen treten bei einer Frequenz die-
ser GroBenordnung auf, die in Abhéngigkeit von der Basisweite im Be-
reich zwischen 100Mhz und 1Ghz oder gar hoher liegt, siche dazu auch
Bild 6.1.1. Die auftretende Frequenz hingt von der Art des Effekts und
von der Phasenbeziehung ab, darauf wird im weiteren eingegangen. Tri-
gerlaufzeit-Oszillationen werden fiir die Herstellung von Mikrowellen-
Bauelementen genutzt, die als Mikrowellen-Ozillatoren eingesetzt werden
[Sze81]. Bei Leistungsbauelementen sind Oszillationen zu vermeiden,
denn sie kénnen das Bauelement gefihrden und durch ihre elektromagneti-
sche Storstrahlung ungewollte Beeinflussungen in Treiberschaltungen und
anderen elektronischen Komponenten der Umgebung verursachen. Das
Auftreten von auf die Tragerlaufzeit zuriickgehenden Oszillationen wurde
bisher in Verbindung mit zwei Mechanismen beobachtet, diese werden im
folgenden beschrieben und MaBnahmen zu ihrer Vermeidung werden dis-
kutiert.

Plasma Extraction Transit Time (PETT) Oszillationen

PETT-Oszillationen kénnen beim Abschalten eines bipolaren Bauelements
wihrend der Tailstromphase auftreten. Sie wurden sowohl in IGBTs als
auch bei Soft-Recovery-Freilaufdioden beobachtet. Ein Beispiel fir IGBTs
zeigt Abb. 6.3.1. Die Schwingungen werden hier im zeitlichen Verlauf der
Gate-Spannung sichtbar, sie treten aber primér als Oszillationen von Kol-
lektorstrom I und Kollektorspannung Uc auf, wo sie aufgrund ihrer gerin-
gen Amplitude allerdings nur schwer aufgel6st werden kénnen. Die Ein-
streuung in das Gate-Signal ist daher vorrangig zu beobachten. Die
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Schwingungen treten auf, nachdem das Bauelement die Spannung bereits
aufgenommen hat und sich in der Tailstromphase befindet.

Ug =15V [1

;=200 A

Tailstrom

t [us]
5/0

Gatespannung

Abb. 6.3.1 Pett-Oszillation beim Abschalten eines IGBTs. Aus [Gut02]

Ein Beispiel des Auftretens der PETT-Oszillation bei einer Soft-Recovery-
Freilaufdiode zeigt Abb. 6.3.2 [Sie03]. Diese Messung erfolgte im Ver-
suchsaufbau eines auf 600A und1200V ausgelegten IGBT-Moduls. Beim
Einschalten des IGBT wird die Freilaufdiode abgeschaltet, die PETT-
Oszillation tritt im Tailstrom der Freilaufdiode auf. Nur Soft-Recovery-
Dioden konnen zur PETT-Oszillation fithren, aber Soft-Recovery ist fiir
schnelle Dioden in dieser Anwendung unverzichtbar. Da die Auflésung
der Strommessung des Anodenstroms zu gering ist, wird die PETT-
Oszillation in diesem Beispiel mit einer Drahtschleife, die sich als Antenne
nahe am Bauelement befindet, sichtbar gemacht.

Der Mechanismus der Oszillation ist verwandt dem Mechanismus der

Barrier Injection Transit Time (BARITT)-Diode, ein Bauelement das als
Mikrowellen-Oszillator vorgesehen ist. Die BARITT-Diode hat eine Me-
tall-Halbleiter-Metall oder eine pn'p Struktur, bei angelegter Spannung in
Sperrrichtung erreicht das elektrische Feld die gegeniiberliegende Metall-
Halbleiter-Ubergang bzw. die gegeniiberliegende p-Zone und 16st dort eine
Injektion von Ladungstrigern aus [Sze81]. Im Gegensatz zum BARITT-
Effekt trifft beim PETT-Effekt die Raumladungszone auf den noch von
freien Ladungstriagern gefiillten verbleibenden Ladungstragerberg, der den
Tailstrom nihrt.
Abbildung 6.3.3 zeigt am Beispiel einer Freilaufdiode den Zustand im
Bauelement bei einer PETT-Oszillation. An der Anodenseite (im Bild
rechts) hat sich wihrend des Abschaltens bereits das elektrische Feld auf-
gebaut, das die Spannung tragt.
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Abb. 6.3.2 PETT-Oszillation im Tailstrom einer Soft-Recovery-Freilaufdiode
beim Einschalten eines IGBTs. U,=600V, Iz=200A, di/dt=4000A/us, T=300K.
Aus [Sie03]

Auf der Kathodenseite (im Bild links) befindet sich noch der Ladungs-
tragerberg, der den Tailstrom nahrt, siche dazu auch Abb. 3.1.23 oder Abb.
3.1.32. Durch die Raumladungszone fliet der Tailstrom als Lécherstrom.
Der Feldverlauf zu diesem Zeitpunkt ist dreiecksformig.

Ladungs-

n* tragerberg v,
p
+ n —
) V
%Wp WSC w —p

Abb. 6.3.3 Zustand in einer Freilaufdiode beim Auftreten einer PETT-Oszillation

Das Auftreten von Oszillationen unter vergleichbaren Bedingungen wird
ausfiihrlich in [Eis98] behandelt. Fir eine PETT-Schwingung ist dies in
Abb. 6.3.4 dargestellt. Angenommen sei eine hochfrequente Wechselspan-
nung Ugpsinot, die der Gleichspannung Upc tiberlagert ist. In gleicher
Weise wie beim BARITT-Effekt wird ein Strompuls ji,; erzeugt, wenn die
Wechselspannung bei ot = m/2 ihren Scheitelwert durchlduft (Abb.
6.3.4b). Der injizierte Strom lduft durch die Raumladungszone mit der Ge-
schwindigkeit vq, die entsprechende Stromdichte an den Anschliissen des



6.3 Tragerlaufzeit-Oszillationen 369

Bauelements ji,r nach dem Ramo-Shockley-Theorem [Eis98] ist in Abb.
6.3.4c dargestellt. Der Strom liegt an den Kontakten an im Zeitabschnitt
otr, der bei ot = /2 beginnt. Die erzeugte Hochfrequenzleistung betragt

A p= .
Prp =— ijd (o) U g sin otdeot (6.3.2)
27

Aus Abb. 6.3.4a und 6.3.4¢ ist abzulesen: Prr hat positives Vorzeichen fiir
otr < m, ist Null fiir otr = © und negativ fiir otr > n. Eine negative Leis-
tung Pgrr entspricht der Erzeugung einer hochfrequenten Schwingung, die
erzeugte Leistung ist maximal bei oty = 37/2 und nimmt wieder ab fiir oty
> 37/2. Wenn Pgg ein negatives Vorzeichen aufweist, wirkt die Diode als
Stromquelle. Sie gibt Hochfrequenz-Leistung ab.

=
a |

0 057 T 1T 4 g 2T
jln]
b

0 0,57 T 15T 4y 2T
Jinf < oty >
c \

0 05T n 1T g 2T

Abb. 6.3.4 Entstehung der PETT Oszillation. a) Hochfrequente Wechselspannung,
die der angelegten Gleichspannung iiberlagert ist. b) Injizierter Strom bei w = w,
zum Zeitpunkt ot = /2. c) Strom an den Kontakten des Bauelements.

Die Tréagerlaufzeit tr ergibt sich zu [Gut02]
e 1
b= dw (63.3)

r Va(w)
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Die Geschwindigkeit v4 in der Raumladungszone ist feldabhingig, siche
dazu Gleichung (2.1.22) sowie Abb. 2.1.10. Das elektrische Feld ist im
vorliegenden Fall dreiecksférmig [Sie06b]. Fiir eine BARITT-Diode kann
in erster Ndherung [Sze81] die Gleichung (6.3.1) tt = Wgc/Vse angenom-
men werden mit vy, als Sattigungsdriftgeschwindigkeit fiir Locher unter
der Bedingung eines hohen elektrischen Feldes (ca. 7-10%cm/s ... 9°10°%m/s
in Silizium). Es muss aber strenggenommen beachtet werden, dass v4 klei-
ner Vg, ist fiir einen wesentlichen Anteil der Beitrdge zum Integral (6.3.3).
Mit dieser Vereinfachung, und mit dem Maximum der erzeugten HF-
Leistung bei otr = 31/2 erhélt man fiir die Frequenz der Trigerlaufzeit-
Schwingung
— 3 ) Vsut

Jr (6.3.4)

4-w,
wie sie auch in [Sze81] angegeben wird. Aus Abb. 6.3.4 geht hervor, dass
eine negative Leistung in einem bestimmten Frequenzband moglich ist.
Aber sie kann nur zur Wirkung kommen, wenn der damit verbundene ne-
gative differentielle Widerstand grofer ist als die Summe aller Komponen-
ten positiven Widerstands im gesamten Schaltkreis. Daher ist eine PETT-
Oszillation nur nahe der Frequenz fr zu erwarten.

Weiterhin geht aus Abb. 6.3.4 hervor, dass der Wirkungsgrad der Er-
zeugung von HF-Leistung niedrig ist, denn es liegt immer ein Zeitabschnitt
n/2 vor, in dem Leistung im Bauelement verbraucht wird. Ein niedriger
Wirkungsgrad ist auch ein Kennzeichen von BARITT-Dioden [Sze81].

Da der verbleibende negative differentielle Widerstand klein ist, tritt die
PETT-Oszillation nur auf, wenn ein Resonanzkreis durch die Sperr-
schichtkapazitdt des Chips und die parasitdre Induktivitit in der Ndhe des
Chips vorliegt und dessen Resonanzfrequenz in der GréBenordung von fr
nach Gleichung (6.3.4) ist. PETT-Oszillationen kénnen ebenfalls nicht auf-
treten, so lange der Ladungstriagerberg und der damit verbundene Riick-
strom grof} ist, denn die Speicherladung wirkt als Dampfung, die den Ein-
satz der Oszillationen verhindert. Weitere EinfussgroB3en fiir das Auftreten
dieser Oszillationen sind die angelegte Spannung, da durch diese wg;z be-
stimmt wird, sowie von der Temperatur, da die Driftgeschwindigkeit tem-
peraturabhéngig ist. Es ist typisch fiir PETT-Oszillationen, dass man sie
nur unter ganz bestimmten Bedingungen findet. Wird von diesen Bedin-
gungen abgewichen, findet man keine PETT-Oszillation mehr. Daher wird
das Auftreten von PETT-Oszillationen bei den Qualitdtstests bei der Quali-
fizierung eines Bauelements leicht tibersehen.

PETT-Oszillationen werden als elektromagnetische Wellen abgestrahlt.
Diese Abstrahlung kann dazu fithren, dass eine leistungselektronische Ein-
heit die Anforderungen der elektromagnetischen Vertraglichkeit (EMV)
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verletzt. Die EMV-Anforderungen sind in verschiedenen Normen festge-
legt, z.B. [DINOO], es sei hier auf die Fachliteratur verwiesen.

Ein Experiment zur Messung der elektromagnetischen Storstrahlung des
auf 600A und 1200V ausgelegten Moduls aus Abb. 6.3.2 zeigen die Bilder
6.3.5a und 6.3.5b [Sie03]. Da fiir die Messung keine gegen duflere elekt-
romagnetische Strahlung abgeschirmte Kammer zur Verfiigung stand,
musste zundchst die Storstrahlung der Umgebung aufgenommen werden.
Diese zeigt Abb. 6.3.5a. Deutlich sind die elektromagnetische Strahlung
des Fernsehens sowie verschiedener mobiler Kommunikationssysteme er-
kennbar. Nimmt man das Modul in Betrieb - in Abb. 6.3.5b als ,,GAR* be-
zeichnet - so findet sich eine zusétzliche Spektrallinie bei ca. 700 MHz, die
der PETT-Oszillation entspricht. Bei 1,4 GHz erkennt man die erste Ober-
schwingung.
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Abb. 6.3.5 Messung der elektromagnetischen Storstrahlung einer PETT-
Oszillation. a) Umgebung ohne Inbetriebnahme des Moduls b) mit Inbe-
triecbnahme des Moduls, PETT-Oszillationen beim Modul GAR bei 700MHz und
1,AGHz. Aus [Sie03]
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Bei der im Modul GAR verwendeten Diode betriagt die Weite der Raumla-
dungszone unter den angegebenen Bedingungen etwa 85um. Setzt man als
Driftgeschwindigkeit fiir Lécher den Wert 810° cm/s an, so folgt aus Glei-
chung (6.3.4) eine Transit-Frequenz von ca. 700MHz, also dem gemesse-
nen Wert. Es mag hier eingewendet werden, dass diese Storstrahlung -
gemessen in 4m Entfernung vom Modul — kleinere Werte als die Storstrah-
lung der Umgebung annimmt. Allerdings werden in praktischen Anwen-
dungen mehrere Module eingesetzt, so dass durch eine Summierung leicht
die erlaubten Emissionsgrenzwerte tiberschritten werden kdnnen.

In einem anderen Anwendungsfall der wurde die Stérung der Ansteue-
rungsschaltung eines mit hoher Frequenz von 100kHz arbeitenden Um-
richters beobachtet [Sie06b]. Diese Anlage ist auf 1,8MW ausgelegt und
enthdlt mehr als 100 Leistungsmodule. Die PETT-Oszillation fiihrt zu ei-
nem Error-Signal in der Ansteuerung. Die PETT-Oszillation muss vermie-
den werden.

Zur Vermeidung einer PETT-Oszillation kann man nicht beim Halblei-
terbauelement ansetzen. Jedes Leistungsbauelement verfiigt bei Anliegen
einer Spannung iiber eine Raumladungszone und damit potentiell iiber eine
Féhigkeit zur Oszillation nach Gleichung (6.3.4). Es ist zu vermeiden, dass
ein LC-Kreis gebildet wird, der eine Resonanzfrequenz im Bereich der
PETT-Oszillation aufweist.

Abbildung 6.3.6 zeigt den Autbau des Moduls GAR, bei dem die PETT-
Oszillationen aus Abb. 6.3.2 sowie aus Abb. 6.3.5b gefunden wurden. Die
Oszillationen traten in der als Freilaufdiode genutzten Diode auf - im Bild
6.3.6 links mit FWD markiert, im Ersatzschaltbild in Abb. 6.3.6 unten dar-
gestellt.

Abb. 6.3.6 Aufbau des Moduls GAR, das die PETT-Oszillation in der Messung in
Abb. 6.3.3 zeigt, sowie Ersatzschaltbild. Aus [Sie06b]
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Abbildung 6.3.7 zeigt links die Analyse der Impedanz dieses Moduls
[Sie06b]. Dazu wurde der dreidimensionale EMC Simulator FLO/EMC
[FLOO04] benutzt. Er 16st die Maxwell-Gleichungen numerisch. Die Geo-
metrie des Moduls in Abb. 6.3.6 wird dazu vollstindig eingegeben und da-
nach eine geeignete Diskretisierung (Zellen) vorgenommen. Da Halbleiter
mit diesem Programm nicht detailliert nachgebildet werden konnen, wur-
den die Halbleiter wurde vereinfacht durch ihre Sperrschichtkapazitit so-
wie ihren Widerstand im Durchlassfall. Die Simulation beginnt mit einem
deltaférmigen Spannungspuls, der iiber der Freilaufdiode angelegt wird.
Spannungen und Stréme sowie die elektrischen und magnetischen Felder
werden fiir jede Zelle berechnet.

Abbildung 6.3.7 zeigt als Ergebnis der Rechnung die Impedanz des Mo-
duls GAR aus Abb. 6.3.6, wie sie von den Freilaufdioden aus gesehen
wird, tiber denen die Anregung stattfand. Das Modul hat einen Resonanz-
punkt bei etwa 700 MHz, der mit der aus fiir die PETT-Oszillation abge-
schitzten Tréagerlaufzeit-Frequenz fr nach Gleichung (6.3.4) tiiberein-
stimmt. Ein derartiger Resonanzpunkt ist eine notwendige Bedingung fiir
das Auftreten einer PETT-Oszillation.
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Abb. 6.3.7 Impedanz des Moduls aus Abb. 6.3.6 (a), Detail der Anordnung der
Freilaufdioden, bei denen die PETT-Oszillation auftritt (b). Aus [Sie06b]

Die dreidimensionale EMC-Simulation kann zur Berechnung von Reso-
nanzpunkten einer komplexen mechanischen Konstruktion benutzt werden.
Allerdings sei darauf hingewiesen, dass schon leichte Verdnderungen in
der Konstruktion das Auftreten der PETT-Oszillation zu anderen Bedin-
gungen verschieben, schwichen oder beseitigen kénnen.

In Abb. 6.3.7 rechts ist die Anordnung der Bonddréhte bei dem Modul
GAR zu sehen. Fiir einen LC-Kreis im Bereich 700MHz sind angesichts
der Chipkapazititen nur geringe Induktivititen moglich. In Frage dafiir
kommen nur Komponenten aus der unmittelbaren Umgebung des Chips,
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d.h. die nichstliegenden Leiterbahnen auf dem DCB-Substrat sowie die
Bonddréhte und deren Anordnung. In einer élteren Patentschrift von 1995
[Zim95] wird als Gegenmalinahme gegen Schwingungen das Anbringen
von Querbonds vorgeschlagen. Eine solche Anordnung ist in Abb. 6.3.8
rechts dargestellt.
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Abb. 6.3.8 GegenmalBnahme gegen PETT-Oszillationen: Impedanz des Moduls
(a), Detail der Anordnung der Freilaufdioden mit Querbonds (b). Aus [Sie06b]

Eine FLO/EMC Simulation dieser Anordnung [Sie06b] findet sich in der
linken Halfte von Abb. 6.3.8. Im Bereich von 700MHz findet sich jetzt
kein Resonanzpunkt mehr. Der Vorschlag aus [Zim95] stellt sich als wir-
kungsvolle MaBinahme gegen PETT-Oszillationen heraus, obwohl zu die-
sem Zeitpunkt die Vorginge, die zu PETT-Oszillationen fithren, noch
nicht im Einzelnen bekannt waren.

Zum Verhindern von PETT-Oszillationen muss vermieden werden, dass
der Aufbau des Moduls eine Resonanzfrequenz in der GréBenordnung der
Transitfrequenz fr aufweist. Dazu konnen dreidimensionale EMC-
Berechnungen genutzt werden. Fiir die Zukunft wiren Programme wiin-
schenswert, die sowohl die Berechnungen der Vorgénge im Halbleiter als
auch die Maxwell-Gleichungen erlauben. Diese sind aber noch nicht ver-
fiigbar.

Impact lonisation Transit Time (IMPATT) Oszillationen

Impatt-Oszillationen wurden als dynamische Impatt-Schwingungen beim
Abschalten von Soft-Recovery-Leistungsdioden beobachtet [Lut98], wobei
das Attribut ,,dynamisch® verwendet wird, um zu kennzeichnen, dass diese
Oszillation in Verbindung mit einem Schaltvorgang auftritt. Die dynami-
sche Impatt-Schwingung ist sehr energiereich, sie strahlt Storungen hoher
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Intensitét aus und fiihrt zu Funktionsausfillen analoger und digitaler Elekt-
ronikbaugruppen z.B. in Ansteuerschaltungen. Eine Messung ist in Labor-
aufbauten moglich, eine solche Messung zeigt Abb. 6.3.9.

Die Messung in Abb. 6.3.9 erfolgte in der anwendungsnahen Doppel-
puls-Schaltung nach Abb. 3.1.18. Die Messung erfolgte bei 0°C. Der Ver-
lauf der Spannung ist invertiert dargestellt. Die statische Sperrspannungs-
auslegung der Diode betriagt 1200V, der Lawinendurchbruch Ugp liegt bei
>1300V. Nach der Riickstromspitze (Zeitpunkt t;) geht der Strom zuriick.
Zwischen t; und t, steigt die Spannung auf den Endwert an, wobei ein
Tailstrom flieft. Nach t, erwéchst aus dem Tailstrom ein Stromanstieg.
Dieser ,,Buckel® tritt erst ab einer Spannung von 910V auf. Eine weitere
Erhohung der Spannung auf 930V fiihrt nach t; zum plotzlichen Heraus-
schielen eines hohen Stroms, der ein mehrfaches der Riickstromspitze be-
tragt. Thm ist eine hochfrequente Schwingung tberlagert. Nach einigen
100ns (t4) ist die Schwingung beendet.

Eine Reduzierung der Zwischenkreisspannung um ein bis zwei Volt
oder eine Erhéhung der Temperatur um 1 bis 2K beseitigt den Effekt.
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Abb. 6.3.9 Dynamische Impatt-Schwingung einer Freilaufdiode mit strahlungsin-
duzierten Rekombinationszentren. T= 0 °C.

Der Mechanismus der dynamischen IMPATT-Schwingung ist verwandt
dem der IMPATT-Diode, ebenfalls ein Bauelement, das als Oszillator fiir
Mikrowellen vorgesehen ist [Sze81]. Bei IMPATT-Dioden wird die stati-
sche Sperrspannung tiberschritten und das Bauelement im Lawinendurch-
bruch betrieben. Die dynamische Impatt-Schwingung findet dagegen bei
Spannungen deutlich unter dem Lawinendurchbruch statt. Die dynamische
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Impatt-Schwingung wird durch das bei der Bestrahlung mit schnellen Teil-
chen erzeugte Zentrum COVYV verursacht [Lut98]. Abb. 2.3.23 im Ab-
schnitt 2.3 zeigte die wichtigsten strahlungsinduzierten Zentren. Das
COVV-Zentrum liegt unterhalb der Bandmitte. Es leistet nur geringe Bei-
trige zur Rekombination, aber seine Dichte ist bei den typischen Ausheil-
schritten fiir strahlungsinduzierte Zentren (sieche Abschnitt 2.3) hoher als
die Dichte der die Rekombination bestimmenden OV-Zentren [Sie06].

Das COVV-Zentrum hat die Eigenschaften eines tempordren Donators.
Bei Stromfiihrung in Durchlassrichtung der Diode wird es mit einem Loch
besetzt und ist positiv geladen. Die effektive Dotierung wird damit zu

Negr=Np + Ny~ (6.3.5)

Nach Umpolen der Spannung wird das Zentrum entladen

t

NS () =N, e (6.3.6)
Die Zeitkonstante t., dieser Entladung ist temperaturabhéingig, sie ist bei
hoher Temperatur klein (ca. 100ns bei 400K), bei Temperaturen unterhalb
300K liegt sie in der in der Grofenordnung mehrerer Mikrosekunden. Da-
mit findet sich im Bauelement eine temporir erhéhte Dotierung. Die Do-
tierung bestimmt nun nach Gleichung (2.2.42) die Einsatzspannung des
Lawinendurchbruchs Ugp, und die erhdhte Dotierung N fiihrt zu einem
stark verminderten Wert von Ugp. Legt nun ein schnell schaltender Tran-
sistor wie ein IGBT die Spannung schon sehr kurze Zeit nach dem Ab-
schalten der Diode an, so trifft er auf ein Bauelement mit vermindertem
Lawinendurchbruch, und Impact lonisation - StoBionisation - setzt ein. In
Abb. 6.3.9 wird nun zum Zeitpunkt t, die voriibergehend verminderte
Spannung Ugp erreicht, und ein durch Avalanche erzeugter Stromfluss tritt
als ,,Buckel” in Erscheinung. Wird die Diode stirker in den Avalanche ge-
trieben, so entsteht die dynamische Impatt-Schwingung.
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Abb. 6.3.10 Situation im Bauelement bei der dynamischen Impatt-Oszillation
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Die Situation im Bauelement fiir diesen Zustand ist in Abb. 6.3.10 darge-
stellt. Zwischen t; und t, in Abb. 6.3.9 fliefit ein schwachen Tailstrom, in
diesem Zustand ist noch Ladungstrigerberg vorhanden, der Verlauf des e-
lektrischen Feldes ist dreiecksformig. Durch StoBionisation ausgeldste E-
lektronenpakete laufen durch das elektrische Feld nach rechts.

Es sei eine hochfrequente Wechselspannung Uggsinwmt, die der Gleich-
spannung Upc iiberlagert ist, angenommen. Sie erzeugt durch Lawinen-
durchbruch einen Strompuls j;,j Da aber die StoBionisation selbst Zeit in
Anspruch nimmt, ist der erzeugte Strompuls um ot = /2 gegeniiber dem
Scheitelwert der Spannung verschoben und erscheint bei ot = w, wenn die
Wechselkomponente ihren Nulldurchgang aufweist (Abb. 6.3.11b). Der in-
jizierte Strom lduft durch die Raumladungszone mit der Geschwindigkeit
vy, der entsprechende Strom an den Anschliissen des Bauelements j;,r nach
dem Ramo-Shockley-Theorem [Eis98] ist in Abb. 6.3.11c dargestellt. Der
Strom liegt an den Kontakten an im Zeitabschnitt otr, der bei ot = 1 be-
ginnt.

Fiir die erzeugte Hochfrequenz-Leistung gilt Gleichung (6.3.2). Pgr hat
ein negatives Vorzeichen und ist maximal fiir ot = 7, sie nimmt wieder ab
fiir oty > m. Die Diode wirkt als Stromquelle. Sie gibt Hochfrequenz-
Leistung ab. Im Maximum der erzeugten HF-Leistung bei oty = n erhilt
man fiir die Frequenz der Trigerlaufzeit-Schwingung beim IMPATT-
Effekt [Sze81]

VSGY
s 6.3.7)

Ir 2w,

Im Gegensatz zu Schwingungen nach dem BARITT-Effekt besteht beim
IMPATT-Effekt kein Phasenabschnitt, in dem die abgestrahlte Leistung
gedampft wird. Der IMPATT-Effekt fithrt zu einer sehr energiereichen
hochfrequenten Schwingung. Der Mikrowellen-Wirkungsgrad von
IMPATT-Dioden kann nach der Literatur tiber 30% betragen [Eis98]. Da-
zu ist das Signal des IMPATT-Effekts nicht bei einer festen Frequenz, wie
in Abb. 6.3.5 bei der PETT-Oszillation, sondern stark verrauscht. Das
macht deutlich, dass dynamische Impatt-Oszillationen in jedem Fall zu
vermeiden sind.

Zur Vermeidung der dynamischen Impatt-Schwingung muss am Design
des Halbleiter-Bauelements angesetzt werden. Es diirfen bei Bestrahlung
maximal so viele COVV-Zentren erzeugt werden, dass das Bauelement
auch noch bei der unteren zulédssigen Betriebstemperatur (-40°C) noch die
maximal in der Anwendung auftretende Zwischenkreisspannung - im All-
gemeinen 75% der spezifizierten Sperrspannung - aufnehmen kann. Die
Erzeugungsraten der K-Zentren bei Bestrahlung mit Elektronen sind in der
Literatur angegeben [Sie06]. Bei Einhalten entsprechender Dimensionie-
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rungsvorschriften [Lut98] kann die dynamische IMPATT-Schwingung si-
cher vermieden werden.
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Abb. 6.3.11 Entstehung der IMPATT Oszillation. a) Hochfrequente Wechsel-
spannung, die der angelegten Gleichspannung iiberlagert ist. b) Injizierter Strom
bei w = 0 zum Zeitpunkt ot = . ¢) Strom an den Kontakten des Bauelements

IMPATT-Oszillationen werden auch bei Bauelement-Simulationen beo-
bachtet, wenn z. B. eine Diode durch Abriss des Riickstroms eine hohe
Spannungsspitze induziert und dabei selbst in den statischen Lawinen-
durchbruch getrieben wird. Experimentelle Berichte zum Auftreten solcher
Oszillationen sind zur Zeit noch nicht bekannt. Allerdings scheiden solche
Bauelemente bereits aufgrund der Gefahren der Spannungsspitzen sowie
aufgrund der durch snappiges Schaltverhalten erzeugten Oszillationen -
siche Abschnitt 6.2 - fiir den Einsatz in leistungselektronischen Anlagen
aus. Soft-Recovery Verhalten ist gefordert.



7 Leistungselektronische Systeme

7.1 Begriffsbestimmung und Merkmale

Der Begriff ,,Leistungselektronisches System®™ wird sehr unterschiedlich
verwandt. Auch ein Buch iiber leistungselektronische Grundschaltungen
ist heute unter dem Titel ,,Systeme® zu finden, es ist daher sinnvoll sich
von ,,System* als Modewort abzugrenzen.

Der Begriff leistungselektronisches System soll hier nur gebraucht wer-
den, wenn bereits eine bestimmte Komplexitit vorhanden ist. Dies soll an-
hand Abb. 7.1.1 dargestellt werden.

motor control
PWM control

v v =

auxiliary

main battery power supply

Y
\
Maidule DC-link 3-phase bridge sensor
- id
P current sensor
Intelligent
Suk S
.
Intelligent
Power
Electronic
System cooling system

Abb. 7.1.1 Begriffsbestimmung des leistungselektronischen Systems anhand der
Steuerung eines Antriebs fiir ein Hybrid-Fahrzeug. Bild von Dr. Werner Tursky,
Semikron Elektronik

Kernstiick ist eine dreiphasige Wechselrichterbriicke fiir einen drehzahlge-
steuerten Antrieb, dessen Schaltbild in Abb. 7.1.2 wiedergegeben ist. Die
dreiphasige Wechselrichterbriicke besteht aus 6 IGBTs und 6 Freilaufdio-
den, die Anschliisse + und — fithren zum Zwischenkreis, die Anschliisse u,
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v, w zum Motor. Die Konfiguration in Abb. 7.1.2 ist als Leistungsmodul
erhiltlich.
u

T gg\ﬂzgr%jzv
B gg@&g%@&

Abb. 7.1.2 Dreiphasige Wechselrichterbriicke

Die néchste Stufe ist die Implementierung der Treiberschaltungen fiir die 6
IGBTs, von Sensoren fiir Temperatur und Strom sowie der Auswerte-
Logik, damit entsteht die nédchsthohere Einheit. Mit Integration dieser
Funktionen wird aus dem Modul das ,,Intelligent Power Module (IPM)*.
Module dieser Integrationsstufe sind kommerziell erhéltlich.

In einer weiteren Stufe werden auch der Zwischenkreis, eine eventuell
notwendige Zwischenkreisladeschaltung, die notwendigen Hilfsstromver-
sorgungen und auch das Kiihlsystem integriert, zudem wird auch die Be-
herrschung des Wiarmeflusses einbezogen. Auf dieser Integrationsstufe
wird in Abb. 7.1.1 die Bezeichnung ,.Intelligentes Subsystem* verwendet.

SchlieBlich erfolgt noch die Implementierung der IC’s, mit denen die
Signale fiir die Pulsweitenmodulation erzeugt werden, und der Motorsteue-
rung (Controller) samt der zugehorigen Software. Erst ab dieser Integrati-
onsstufe wird in Abb. 7.1.1 vom leistungselektronischen System gespro-
chen.

Ein leistungselektronisches System sollte also zumindest mehrere der
folgenden Merkmale umfassen:

Eine hohe Funktionalitdt: Im genannten Beispiel in Abb. 7.1.1 wird ein
Leistungsschaltkreis, die zugehorigen Ansteuerschaltungen, die Sensoren
zur Auswertung der Betriebszustinde (Strom, Temperatur, Spannung) und
die entsprechende Logikschaltungen zusammengefasst. Erst ab einem ge-
wissen Umfang an Funktionalitit sollte man von ,,System® sprechen.
SchlieBlich kommt noch die notwendige Software zur Erzeugung der
Pulsmuster (PWM, Pulsweitenmodulation) sowie Besonderheiten der
Steuerung der jeweiligen Anlage hinzu.

Kombination der Lisung der elektrischen mit der Losung der thermi-
schen Aufgabenstellung. Die Beherrschung des Wirmeflusses ist zumeist
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der entscheidende Punkt, um Aufbauten kompakt herstellen zu kénnen.
Das beinhaltet die Einbeziehung der Kiihlkorper, der Materialien usw.
Integration von Funktionen, nicht nur Kombination verschiedener Funk-
tionen. Fiir diese Integration kénnen verschiedene Ebenen unterschieden
werden: Monolithische Integration beinhaltet die Integration von
Leistungs-, Ansteuer- und Logikfunktionen in ein einziges Silizium-Chip.
Weiterhin wird daran gearbeitet, passive Komponenten in Mulitlayer-
Leiterplatten zu integrieren. SchlieBlich werden mit der hybriden Integrati-
on einzelne Komponenten auf der Basis eines Substrats integriert. In der
Regel folgt aus der Integration ein kompakteres System, dessen Volumen
und Gewicht gegeniiber der Kombination der Einzelelemente verringert
ist.
Jedes leistungselektronische System verfiigt tiber eine gewisse Weite der
Integration. Die Verwirklichung aller Merkmale in einem System ist noch
nicht gegeben, die Entwicklungsrichtung ist, die Integration immer weiter
zu treiben. Ein wesentliches Motiv dabei ist die Senkung der Herstellkos-
ten fiir das Gesamtsystem. Es entfallen Prozesse der folgenden Montage.
Da aber die Einzelprozesse aufwendiger werden, lohnen sich hochinteg-
rierte leistungselektronische Systeme nur bei sehr hohen Stiickzahlen, oder
in Anwendungen, wo aufgrund von Anforderungen eines sehr niedrigen
Gewichts und kleinem Volumen keine anderen Losungen moglich sind.
Die Merkmale der leistungselektronischen Systeme enthalten Anforde-
rungen aus verschiedenen Bereichen der ingenieurwissenschaftlichen Dis-
ziplinen - Mechanik, Halbleiterbauelemente, passive Komponenten, Pro-
grammierung usw. Somit ist ein Zusammenwirken verschiedener
ingenieurwissenschaftlicher Disziplinen gefordert. Kaum ein einzelner In-
genieur wird alle Seiten abdecken, daher ist Teamarbeit gefordert. Die Ta-
tigkeit des Ingenieurs veréndert sich.

7.2 Monolithisch integrierte Systeme - Power IC’s

Bei monolithisch integrierten Systemen handelt es sich um die Integration
verschiedener Funktionen auf einem Silizium-Chip. Elemente der Senso-
rik, Komponenten der analogen und digitalen Schaltungstechnik sowie
Leistungsbauelemente konnen dabei auf einem Chip integriert werden.
Grundlage der Integration ist meist die Standard CMOS-Technologie
(CMOS: Complementary MOSFET; n-Kanal und p-Kanal MOSFETs),
wobei flr zusitzliche Bauelemente, wie z.B. Sensoren, Leistungsbauele-
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mente, Speicher etc., und deren Verbindung (Metallisierungsebenen) wei-
tere technologische Maskenebenen und Schichten hinzugefiigt werden.

Eine der ersten Technologien, die dies erfolgreich verwirklichten, war
die Smart SIPMOS Technologie [Pri97]. Abb.7.2.1 zeigt ein Anwen-
dungsbeispiel, bei dem Logik- und Leistungselemente auf einem Chip
verwirklicht werden.

vertikaler Power
P-MOS N-MCS N-MOS

S G D DG S G S G
n*Poly-S

n*‘p*‘
n- Epitaxieschicht (10um) n implantierte Driftregion

n* Substrat (500pm)

lDrain

Abb. 7.2.1 Selbstisolierender Vertikaler DMOS Transistor integriert mit CMOS
Logikelementen. Bild nach [Thi88b]

Der vertikale Leistungstransistor (vertikaler Power NMOS) auf der rech-
ten Seite in Bild 7.2.1 wurde bereits in Kapitel 3.5.3 behandelt. Zu erken-
nen ist die Kompatibilitit der Oberflichenstruktur des Leistungs-
MOSFETSs mit den angedeuteten CMOS Strukturen auf der linken Seite.
Source-Strukturen, Gate-Oxid und -Elektrode, Passivierungen sowie Kon-
taktstrukturen des vertikalen MOSFET konnen weitgehend aus der
CMOS- Technologie tibernommen werden.

Die gegenseitige Isolation verschiedener Elemente der Schaltung in
Abb. 7.2.1 erfolgt durch pn-Ubergéinge, daher auch die Bezeichnung
,junction isolation. Die Sperrfihigkeit von Bauelementen in derartiger
Technologie ist bei vertretbarem Aufwand auf max. 100-120V begrenzt
[Gie02]. Ein genauerer Blick auf Abb. 7.2.1 zeigt uns eine Reihe von
moglichen parasitiren Strukturen, npn- sowie pnp- bipolare Transistoren,
sogar pnpn-Strukturen als parasitire thyristorartige Bauelemente. Im Be-
trieb mit signifikanten Stromdichten sowie vor allem auch bei hoheren
Temperaturen und Spannungen kann es aufgrund der Wechselwirkung der
einzelnen Bauelemente zum Einrasten (Latchen) parasitirer Thy-
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ristorstrukturen kommen. Dieser Effekt ist der hauptsidchliche Ausfallme-
chanismus von Bauelementen in der Integration und begrenzt deren Be-
lastbarkeit mit Strom und Spannung, vor allem aber auch die Temperatur-
belastbarkeit.

Auf etwas hohere Spannungen ausgelegt ist die Technologie, die vom
Hersteller ST Microelectronics als ,,Vertical Intelligent Power Technolo-
gie” bezeichnet wird. Sie wird in [And96] beschrieben. Abb. 7.2.2 zeigt
ein Anwendungsbeispiel. Auf der linken Seite ist ein vertikaler Power
MOSFET als Ausgangstransistor angeordnet, wie er in Kapitel 3.5 behan-
delt wurde. Die Logik-Bauelemente sind durch mehrere pn-Ubergiinge iso-
liert. Die pn-Ubergiinge werden gebildet durch (beginnend unten vom n"
Substrat) eine erste n- Epitaxie- Schicht, lokale p- und n" Implantationen
und Diffusionen, eine zweite n- Epitaxieschicht und in lateraler Richtung
durch tiefe diffundierte p- Gebiete. Die Epitaxie wird unterbrochen fiir die
Implantation der vergrabenen p - und n'-Gebiete. Beim epitaktischen
Wachstum der folgenden Schichten und den dabei verwendeten hohen
Temperaturen erhalten diese Zonen durch Diffusion die vorgesehene Di-
cke. Die integrierte Logik ist mit dieser aufwendigen Mehrschichtisolation
von dem vertikalen Leistungsbauelement isoliert, welches z.B. fiir Sperr-
spannungen von bis zu 600V ausgelegt werden kann.

Power DMOS CMOS npn pnp
Drain Collector Emitter
Gate Source 5G 5SGD E B C Base
- e
n p n P n
p
n n n n

Drain

Abb. 7.2.2 ,Vertical Intelligent Power* Technologie von ST Microelectronics..
Bild: R. Herzer auf Basis von ST Microelektronics Datenbiichern

Beim npn-Bipolartransistor ist der Kollektor mittels eines in die Tiefe ge-
fithrten n"-Gebiets mit der vergrabenen n'-Kollektorzone verbunden. Hier-
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bei handelt es sich um eine typische Ausfithrungsform eines hochverstér-
kenden npn-Transistors, um ein ,,pseudo-vertikales* Bauelement.

Die in Abb. 7.2.2 gezeigte Technologie bietet eine Plattform fiir die
Herstellung sehr vielfiltiger Strukturen und Funktionen der analogen und
digitalen Schaltungstechnik. Die Herstellung der tiefen p-Zonen zur Tren-
nung der Einzelelemente ist allerdings aufwendig. Diese werden z.B.
durch tiefe Diffusion von der Oberfldche aus hergestellt, bei einer Tiefe
von z.B. 10um erfolgt auch eine Seitendiffusion, die etwa den Faktor 0,8
der Tiefe ausmacht. Damit entstehen vergleichsweise breite Trennzonen.
Damit einher geht ein Verlust von Fliche fiir die aktiven Bauelemente.
Weiterhin hat die Isolation iiber pn-Ubergiinge bei angelegter Spannung
einen Sperrstrom zur Folge, der mit der Temperatur ansteigt. Er begrenzt
die Temperaturstabilitdt und Sperrfihigkeit der Bauelemente und fiihrt
letztlich zum Latchen (Ziinden von parasitiren Thyristorstrukturen) und
damit zur Zerstérung des Schaltkreises. P/n- isolierte Schaltkreise sind
insbesondere bei hohen Spannungen auf Arbeitstemperatur von maximal
150°C begrenzt.

Diese Nachteile werden durch dielektrische Isolationsverfahren vermie-
den. Hierbei wird eine Trennung verschiedener Bauelemente durch Oxid-
gebiete erreicht, die hohere Sperrspannungen auf kleineren Abmessungen,
eine bidirektionale Sperrfahigkeit und deutlich geringere Sperrstrome
selbst bei hohen Temperaturen ermdglichen.

Ein Beispiel einer Silicon-On-Insulator (SOI)- Technologie in Verbin-
dung mit Trench (Graben)-Isolation zeigt Abb. 7.2.3. Bei der Herstellung
der Substrate werden zwei Silizium-Wafer an der dazwischen liegende Iso-
lationsschicht aus SiO, gebondet (Waferbonden: Verfahren zur Verbin-
dung von Wafern). Der obere Wafer enthilt auf seiner Unterseite bereits
eine diffundierte n'-Zone. Nach der Verbindung wird der obere Wafer auf
die angestrebte Dicke geschliffen und poliert. Es folgt das Atzen der tiefen
Griben. Durch Implantation/Diffusion werden die n'-Gebiete an den
Wiénden des Trench-Grabens erzeugt. AnschlieBend werden die Trench-
Grédben mit SiO, verfiillt und die Oberflache wieder mechanisch eingeeb-
net. Danach beginnt die eigentliche Herstellung der aktiven Bauelemente.

Gezeigt ist in Abb. 7.2.3 ein pseudo-vertikaler n-Kanal Power-
MOSFET (sieche Kap. 3.5) fir z.B. Sperrspannungen bis 600V (220V
Netzanwendungen). Die untere n'-Zone bildet den Drainanschluss, der ii-
ber die vertikalen n” - Gebiete des Grabes an die Oberfliche gefiihrt und
auf der rechten Seite in Abb. 7.2.3 kontaktiert wird (Drain-Kontakt). In
den benachbarten weiteren Inseln lassen sich dielektrisch isoliert, beliebige
Logik-Strukturen (CMOS, Bipolar etc.) aber auch weitere unabhéngig ar-
beitende Leistungsschalter realisieren.
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Abb. 7.2.3 Silicon-On-Insolator Dickschicht-Technologie in Verbindung mit
Trench-Isolation. Realisierter pseudo-vertikaler n-Kanal MOSFET. Nach [Ler03]

Poly-Si [ |Passivation

Der Herstellungsaufwand von SOI-Substraten ist relativ hoch. Dafiir wird
eine Wechselwirkung zwischen verschiedenen Strukturen, selbst bei hohen
Spannungen, Stromen und Temperaturen, effektiv unterbunden. Das Uber-
sprechen von Signalen auf andere Schaltungsteile, als ,,crosstalk bezeich-
net, ist ein weiterer begrenzender Effekt fiir die Integrationsdichte von in-
tegrierten Schaltungen. Auch dieser Effekt wird durch die dielektrische
Isolation gemindert. In der SOI- Isolation koénnen verschiedene Schal-
tungsteile enger zusammenriicken und die Fliche des Wafers effektiver
ausgenutzt werden, womit gegeniiber anderen Isolationsverfahren ein e-
normer Vorteil besteht (hohere Packungsdichte). Weiterhin wird die Ge-
fahr des Einrastens parasitirer pnpn-Strukturen (Latchen) vermieden und
die integrierten Bauelemente sind bis zu Arbeitstemperaturen von 200°C
noch funktionsfahig.

Die monolithische Integration hat in den letzten Jahren beztiglich Pa-
ckungsdichte, Spannungsfestigkeit und Temperaturstabilitit groe Fort-
schritte gemacht. Allerdings bleibt das Problem, dass sich die Anforderun-
gen beziiglich hohen Spannungen, hoher Leistungsdichte, Vermeiden von
elektrischem und magnetischem Crosstalk mit den Anforderungen hin-
sichtlich hoher Packungsdichte von Bauelementen und Schaltungen wider-
sprechen. Bisher werden Bauelemente mit Sperrspannungen von max.
1200V einerseits und Stromen bis zu max. 10A andererseits in Smart-
Power ICs realisiert. Fiir hohere Spannungen und Strome werden hybride
bzw. diskrete Losungen bevorzugt.
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7.3 Auf Leiterplattenbasis integrierte Systeme

Gerade die passiven Komponenten machen einen Grofteil des Volumens
einer leistungselektronischen Einrichtung aus. Forschritte bei den Leis-
tungsbauelementen ermdglichen héhere Schaltfrequenzen und damit die
Reduzierung der Werte der notwendigen Induktivititen und Kapazitéiten.
In vielen Geriten der Leistungselektronik ist es Standard, die Schaltung
auf Leiterplatten anzuordnen. Neu jedoch ist die Integration passiver
Komponenten in die Leiterplatte, welche zu kompakten Aufbauten fithrt
[Waf05]. Diese ,,embedded passive integrated circuits* (emPIC) Techno-
logie realisiert eine hohe Leistungsdichte [Pop05].

Weichmagnetische

Lage furr Spulenkerne
Strukturierte
Widersténde

Isolierung
Spulen-
Windungen
Leiterbahnen

Kondensator-
Elektroden

Dielektrische
Lagen

Weichmagnetische
Lage fiir Spulenkerne

Abb. 7.3.1 Die einzelnen Lagen einer hochintegrierten Leiterplatte fiir eine emPIC
Schaltung

Fir die Realisierung eines solchen Systems werden Lager verschiedener
Eigenschaften benotigt, ein Beispiel gibt Abb. 7.3.1 [Waf05]. Die Herstel-
lung von gedruckten Widerstdnden ist heute bereits industrieller Standard,
nicht einfach ist jedoch die Einhaltung von engen Toleranzen, wie sie fiir
manche Anwendungen benétigt wird. Das Hauptaugenmerk der Forschung
gilt der Entwicklung geeigneter Lagen mit hoher Dielektrizitdtskonstante
sowie Lagen hoher magnetischer Permeabilitét.

Als kapazitives Material kann glasfiber-verstéirktes Epoxyd-Harz, ange-
fullt mit hoch-dielektrischem Material, zum Einsatz kommen. Unter der
Bezeichnung ,,C-Lam* wird ein Material mit der Dielektrizitdtskonstante
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von g = 12 angeboten. Bei einer Dicke von 40pm und Cu-Schichten auf
beiden Seiten wird eine spezifische Kapazitidt von 0,26nF/cm? realisiert,
der Verlustfaktor tand betrdgt 0,02, der mégliche Frequenzgang reicht bis
1 GHz.

Als weichmagnetisches Material kann Ferrit in einer Polymer-Matrix
verwendet werden. Ein solches Material, welches kompatibel zum Leiter-
platten-Herstellprozess ist, wurde unter dem Namen MagLam entwickelt.
Es erreicht eine Permeabilitit von p, = 17, die Séttigungs-Flussdichte be-
tragt 300 mT, das Material ist einsetzbar bis iiber 10 MHz. Bei geeigneter
Strukturierung der Lagen und in einem anschlieBenden Temperaturpro-
zess, bei dem die beiden magnetischen Lagen durch die Durchfithrung
dringen, ldsst sich eine integrierte Spule mit geschlossenem Magnetkern
herstellen, wie dies in Abb. 7.3.2 dargestellt ist.

Interconnected
magnetic core

Additional Layers [

Abb. 7.3.2: Herstellung eines geschlossenen Magnetkerns mit leiterplattenin-
tegriertem Ferrite Polymer Compound “MagLam”

Als magnetisches Material kann auch ,,u-Metall* verwendet werden, wel-
ches als diinne Folien von 50um Dicke eingesetzt werden kann. Hier wird
ein y, von iiber 10 000 erreicht. Allerdings ist das Material gut elektrisch
leitend, so dass es fiir hohe Frequenzen weniger gut geeignet ist. Es ldsst
sich wie Kupferlagen laminieren und strukturieren. Wenn es auf diinnen,
flexiblen Substraten wie Flexfoil (Polyimid) verwendet wird, kénnen bieg-
same Spulen hergestellt werden [Waf05b].

Ein Beispiel eines in emPIC Technologie realisierten kompletten Sys-
tems zeigt Abb. 7.3.3. Das System stellt einen AC-DC Konverter in reso-
nanter Topologie dar, am 230V Wechselspannungsnetz wird eine Leistung
von 60W zur Verfiigung gestellt [Waf05]. Der Wirkungsgrad betrégt bis
zu 82%. Als bestiickte Bauteile finden sich noch die Leistungs-MOSFETs
sowie die ICs der Ansteuerung. Bis auf wenige Ausnahmen sind die passi-
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ven Bauelemente in der Leiterplatte verschwunden. Das System erreicht,
mit Ausnahme der Dicke, die Grof3e einer Scheckkarte.

Abb. 7.3.3 Diinner 60 W Netzbetrieb-Konverter mit leiterplattenintegriertem
Transformator und Kondensatoren

Beim Entwurf und der Optimierung dieser Technologien sind Wechsel-
wirkungen zwischen verschiedenen Elementen und Lagen zu beriicksichti-
gen, um unerwiinschte Effekte zu vermeiden. Zur Lsung dieser Problema-
tik ist eine das Layout begleitende dreidimensionale Simulation der
Maxwell-Gleichungen ein wichtiges Werkzeug. Diese Werkzeuge, auf die
bereits in Abschnitt 6.3 eingegangen wurde, werden heute verfiigbar. Fiir
eine schnelle Synthese sind jedoch analytische Beschreibungen insbeson-
dere von integrierten Induktivitdten wesentlich hilfreicher [Waf05].

Die Integrationstechnik der passiven Komponenten stellt einen groBen
Fortschritt dar. Die bisher nur als Triger eingesetzte Leiterplatte wird zu
einem funktionalen Element. Die bisher als Hindernis vorhandenen Lei-
tungen und Schichten - parasitire Induktivitdten, parasitire Kapazititen -
konnen zu funktionalen Komponenten werden. Die Zahl der Lotstellen
wird drastisch reduziert. Das System wird weniger empfindlich gegen me-
chanische Vibrationen und Schocks. Das System wird zuverlédssiger. Diese
Technik der Integration verfiigt iiber ein hohes Optimierungspotential.

7.4 Hybride Integration

Integration von leistungselektronischen Systemen stellt eine besondere
Herausforderung dar, da die Abfithrung der beim Betrieb von leistungs-
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elektronischen Komponenten entstehenden Verlustleistung der Miniaturi-
sierung von Strukturen enge Grenzen setzt. Wihrend in der Mikroelektro-
nik gerade die Normierung auf einige wenige Funktionselemente einerseits
und die Skalierung der normierten Elemente auf immer kleiner Maf3stébe
andererseits zu den enormen Fortschritten gefiihrt hat, die {iber den Zeit-
raum mehrerer Jahrzehnte gemif ,,Moore’s Law* alle zwei Jahre eine
Verdopplung der Anzahl der Transistoren auf einem Chip bewirkt haben,
sind diese Prinzipien nur ansatzweise auf die Leistungselektronik iiber-
tragbar.

Fiir die Informationstechnologie waren wesentlich drei grofe Paradig-
menwechsel verantwortlich, die fiir die revolutiondren Fortschritte gesorgt
haben. Als erstes erlaubt die Reduktion von Daten auf bindre Informatio-
nen — also auf eine Folge von Nullen und Einsen — die Standardisierung in
Form einer Digitalisierung. Der zweite gro3e Schritt war die Einfiihrung
der CMOS-Technik mit dem CMOS Inverter und der DRAM Speicherzel-
le, wie in Abb. 7.4.1a gezeigt [Bor05]. Das mikroelektronische System
wird zu einer Kombination dieser Elemente, und im in der weiteren Ent-
wicklung geht es vor allem um die Miniaturisierung. Diese erfolgt mit dem
dritten groBen Schritt, der Very Large Scale Integration (VLSI) Technolo-

gie.

(a) Standard Information Processing Cells

Switching i Information Storage
: BL
CcMOS H DRAM Cell
Inverter CowL

(b) Electric Energy Processing Cells
Switching Energy Storage

SPMT
Voltage

: A =
Unidirectional | K E? ki
Switch ' ‘}\
: - 1 I

@1 i T

Abb. 7.4.1 Standardisierte Modularisierung bei (a) Informationstechnologie und
(b) Leistungselektronik nach [Bor05]

Vergleicht man damit die Entwicklung der Leistungselektronik, so findet
man zunéchst auch eine Art Digitalisierung. Dies ist der Betrieb leistungs-
elektronischer Stromrichter mit Pulsweitenmodulation. Der Energiefluss
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wird zerhackt in einzelne Einheiten, diese werden am Ausgang wieder zum
gewollten Energiefluss zusammengesetzt - zu einem Gleichstrom gesteuer-
ter Amplitude beim Gleichstromsteller, zu sinusformigem Strom und
Spannung beim Wechselrichter. Der erste Schritt ist damit gemacht. Auch
beim zweiten Schritt ist eine Standardisierung erfolgt: Die Anordnung aus
zwei Transistoren und zwei Freilaufdioden, der in Abb. 7.4.1b dargestellt
Briickenzweig, ist der Standard-Schalter. Die allermeisten leistungselekt-
ronischen Einrichtungen verwenden diese ,,Zellen®.

Ganz anders ist die der Stand der Technik allerdings bei den notwendi-
gen Energiespeichern und passiven Elementen in Abb. 7.4.1b rechts. Hier
liegen Einzelkomponenten verschiedenster Technologie und in verschie-
denen Formen vor, eine Standardisierung ist nicht erkennbar. Der letzte
Montageprozess, die Verschaltung von Leistungsbauelementen und passi-
ven Komponenten, ist aufwendig und die passiven Bauelemente bestim-
men schlieBlich den grofiten Teil von Volumen und Gewicht. Von mit der
Mikroelektronik vergleichbaren Fortschritten bei der Steigerung der Integ-
rationsdichte ist man weit entfernt.

Heutige moderne Leistungsbauelemente, insbesondere MOSFETs, kon-
nen mit hoherer Schaltfrequenz getaktet werden. Das erméglicht es, not-
wendige kapazitive und induktive Bauelemente zu verkleinern. Wie bereits
in Abschnitt 7.3 gezeigt, sind Materialien mit hoher Dielektrizitdtskonstan-
te € und hoher magnetischer Permeabilitdt p, verfiigbar. Allerdings sind
bei deren Integration neben den elektrischen Anforderungen weitere
Randbedingungen zu beachten. Die in passiven Komponenten anfallende
Verlustleistung ist abzufiihren, das Material kann dariiber hinaus nicht nur
durch eigene Verluste, sondern durch Leistungsbauelemente in der Umge-
bung erwidrmt werden und sollte eine hohe maximale Einsatztemperatur
haben, und schlieBlich ist fiur die Zuverlédssigkeit die thermische Ausdeh-
nung zu beachten. Diese zusitzlichen Anforderungen erschweren die In-
tegration.

Mit dem Intelligent Power Module (IPM) gibt es in der Montagetechnik
Elemente der Integration und Ansétze zur Herausbildung von Standards.
Im kleinen Leistungsbereich und bei diskreten Gehdusen ist der Aufbau
auf einem Kupfer-Leadframe und anschlieBendem Umpressen die Stan-
dard-Technologie. Daraus abgeleitet sind integrierte Module kleiner Leis-
tung. Die Ansteuerelektronik wird in das Gehduse integriert. Ein Beispiel
aus der DIP-IPM-Reihe von Mitsubishi gibt Abb. 7.4.2 [Mot99]. Diese
Bauformen sind fiir Antriebsleistungen bis 1,5kW mit Phasenstrémen von
maximal 20A geeignet.
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Abb. 7.4.2 DIP-IPM von Mitsubishi. Ansicht (links), Konstruktionsprinzip
(rechts). Aus [Mot99]

Es gibt auch Losungen fiir Leistungen bis 10kW und unter Benutzung von
Substraten, die eine bessere Warmeabfithrung bewirken. Allerdings hat die
Anordnung von Leistungselementen und Ansteuerung auf einer Ebene den
Nachteil, dass eine grofle Flache benétigt wird. Sobald hohere Leistung zu
steuern ist, wird Keramik als Isolation erforderlich, ebenso Leiterbahnen
mit einem ausreichenden Querschnitt. Hier hat sich als Standard das in
Kap. 4 beschriebene DCB-basierte Modul etabliert, in Ausfithrungen mit
oder ohne Grundplatte, siche dazu die Bilder 4.2.10 bis 4.2.12 sowie Ta-
belle 7. In der auf DCB basierenden Variante des IPM wird die Ansteuer-
elektronik in einer Ebene tiber dem Leistungssubstrat aufgebaut [Mot93].
Die Ansteuerelektronik muss sehr viel weniger Wérme abfiihren.

Signal Terminals
Power Terminals Cover Silicone Gel Insert Mold Case

Printed Circuit Board Base Plafe Silicon Chip Aluminum Bond DBC AIN Ceramic Substrate
Wires

Abb. 7.4.3 Mitsubishi-IPM fiir Motorleistungen bis 30kW. Aus [Mot93]

Eine Integration von Sensoren zur Temperatur- und Stromerfassung ist in
diesem Konzept moglich, ebenso enthalten diese IPMs eine Kurzschluss-
tiberwachung und moglicherweise noch weitere in der Treiberelektronik
umgesetzte SchutzmaBBnahmen.

In der néchsten Stufe wird der Controller samt der zugehorigen Steuer-
algorithmen fiir die Pulsweitenmodulation in das Gehduse integriert, es
entsteht die ,,Motor Control Unit“, die auf der Steuerplatine nun auch ei-
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nen Rechner mit entsprechende Software enthélt [Ara05]. Der Anwender
erhilt jetzt eine ,,Black Box*, auf die er durch die Programmierung des
enthaltenen Rechners Einfluss nehmen kann.

Motor Control Unit

Motor Control

Abb. 7.4.4 Erweiterung des IPMs zur Motor Control Unit durch Integration von
Controller und Stromversorgung. Aus [Ara05]

Wihrend diese Konzepte darauf angelegt sind, dass ein fiir viele Anwen-
dungen geeignetes Massenprodukt zur Verfiigung steht und in hohen
Stiickzahlen produziert wird, setzt das SKiiP System des Herstellers Se-
mikron auf ein moglichst flexibles Konzept, das leicht auf neue Anforde-
rungen angepasst werden kann [Sch02]. Ein Beispiel aus der SKiiP Reihe
ist in Abb. 7.4.5 gezeigt. Es handelt sich um eine dreiphasige Briicken-
schaltung zur Motorsteuerung, die drei Lastausginge sind mit kompensier-
ten Stromsensoren ausgeriistet. Die Anschliisse stellen mit dem DCB-
Substrat einen Druckkontakt her. Eine Leiterplatte mit Zwischenkreis und
Ansteuerungselektronik (nicht dargestellt) kontaktiert die oben zu sehen-
den Federn der Hauptanschliisse sowie der Sensoranschliisse. Die Leiter-
platte kann vom Anwender selbst entwickelt werden und die spezifischen
Anforderungen konnen eingebracht werden. Das System kann durch eine
andere Anordnung von Leiterbahnen auf dem DCB Substrat, anderen Leis-
tungschips etc. relativ einfach auf gednderte Anforderungen angepasst
werden. Diese Flexibilitdt macht auch die Fertigung von mittleren Stiick-
zahlen wirtschaftlich.

Die bisher genannten teilweise sehr erfolgreichen Konzepte der Integra-
tion losen die Problematik der Zufithrungen des elektrischen Stroms und
der Abfithrung des Warmestroms. Es bleiben aber wesentliche Aspekte der
Integration ungelost:
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Abb. 7.4.5 Semikron SKiiP System mit integrierten kompensierten Stromsensoren

Es erfolgt keine Integration der passiven Komponenten

Fir die Anordnung von Leiterbahnen und Bauelementen steht auf
dem DCB-Substrat eine zweidimensionale Fliache zur Verfiigung. Ei-
ne optimale Auslegung, z. B gleiche Liange der Zuleitungen zu allen
parallelgeschalteten Chips, gleiche Linge aller Gates, gleiche parasi-
tdre Induktivititen wird schwierig und es miissen Kompromisse mit
den mechanischen Anforderungen eingegangen werden.

Ein Beispiel der Integration von passiven Komponenten gibt Abb. 7.4.6.
Hier wird ein Hochfrequenz-Filter in die Zwischenkreis-Verschienung in-

tegriert [Zha04].
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Abb. 7.4.6 Zwischenkreisverschienung mit integriertem Hochfrequenzfilter. Nach

[Zha04]

Fiir einen Stromrichter sind Zuleitungen notwendig. Es ist heute Stand der
Technik, eine Gleichstrom-Zuleitung in Form von Platten bzw. Schienen
mit dazwischenliegendem Isolator auszufiihren, damit wird bauelementnah
ein Kondensator erzeugt. Als Isolator wird eine dielektrische Schicht - in
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[Zhao04] mit BaTiO; - verwendet. Auf beiden Seiten findet sich der Lei-
ter. Dieser besteht aus einer Ni-Schicht, diese Schicht ist iiber einen Isola-
tor (Al,0;) getrennt von einer dickeren Kupferschicht hoher Leitfahigkeit.
Strome niedriger Frequenz werden in der Kupferschicht gefiihrt. Strome
hoher Frequenz, wie die Netzriickwirkungen des Stromrichters, werden
aber durch den Proximity-Effekt in das Zentrum der Struktur gedriangt. Fiir
hohe Frequenzen steigt die Stromdichte in den inneren, diinneren und
schlechter leitfahigen Ni-Schichten. Damit werden die Hochfrequenzantei-
le des Stroms stark gedampft. Die Struktur verwirklicht einen Kondensator
mit einem frequenzabhidngigen Widerstand, der hohe Frequenzen stark
démpft. In diesem Beispiel werden also durch eine geschickte geometri-
sche Anordnung Materialeigenschaften genutzt, um in einem ohnehin not-
wendigen Element gleichzeitig einen Filter zu realisieren.

Diese Synergie, diese Reduzierung der Zahl der notwendigen Kompo-
nenten, indem eine Komponente mehrere Funktionen iibernimmt, ist das
wesentliche Merkmal erfolgreicher Integration leistungselektronischer
Bauelemente. In [Pop04] wird unterschieden

- Integration funktionaler Elemente: Mehrere Funktionen werden in ei-
nem Element verwirklicht. Beispiel dafiir ist die monolithische Integ-
ration, die in Leiterplatten integrierten passiven Komponenten, etc.

- Integration von Elementen der Aufbau- und Verbindungstechnik. Ein
Bestandteil des Gehduses wird fiir mehrere funktionale Elemente ge-
nutzt.

Eine Studie tiber die heutigen Moglichkeiten der Integration am Beispiel
eines DC-DC Converters 12V/42V wird in [Pop04] durchgefiihrt. Es wer-
den die Anforderungen der Kiihlung, der elektrischen Funktion sowie auch
die der elektromagnetischen Vertriglichkeit beriicksichtigt. In einem Vor-
schlag, der vom Aufbau der gesamten Einheit auf einer wirmeleitenden
Schiene ausgeht, kann die Zahl der Komponenten von 38 auf 19 reduziert
werden, und das Bauvolumen der kompletten Einrichtung sinkt auf etwa
ein Achtel. Dies gibt einen Anhaltspunkt {iber die mogliche Miniaturisie-
rung leistungselektronischer Einrichtungen durch Integration.

Wihrend die Integration der Treiberelektronik und Sensorik zum IPM
bereits seit langerer Zeit Stand der Technik und kommerziell erhiltlich ist,
ist die Integration zur Einbeziehung der passiven Komponenten noch im
Forschungs- und Entwicklungsstadium. Fortschritte und Erkenntnisse dar-
aus fliefen in neue Produkte ein, zundchst aber vor allem als Teilverbesse-
rungen. Es ist nicht moglich, so schnelle Fortschritte bei Integration wie in
der Mikroelektronik zu erreichen.

Wesentlich ist die notwendige Beherrschung der Warmeabfuhr. Dies er-
schwert eine Verkleinerung der Komponenten auflerordentlich.
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Der Fortschritt in Leistungsdichte und Kompaktheit wird daher vor allem
darin bestehen, wie es gelingt, Leistungs-Halbleiterbauelemente mit nied-
rigeren Schaltverlusten und niedrigeren Durchlassverlusten zu entwickeln.
Wie in diesem Buch gezeigt, sind in dieser Beziehung weitere Verbesse-
rungen zu erwarten. Bessere Bauelemente ermoglichen hohere Schaltfre-
quenzen, und der Aufwand an passiven Bauelementen sinkt. Dies wird der
Schrittmacher des Fortschritts sein. Diese Entwicklung erleichtert die Sys-
temintegration. Die Systemintegration ist wiederum ein wesentlicher Fak-
tor, um leistungselektronische Einrichtungen zu niedrigeren Kosten anbie-
ten zu konnen.



Anhang

A1 Beweglichkeiten in Silizium

Die experimentellen und theoretischen Ergebnisse zur Konzentrations- und

Temperaturabhdngigkeit der Beweglichkeiten [Li77, Li78, Thu80] werden

von Schlangenotto [Sco91] durch folgende Gleichungen zusammengefasst:
Hmax—Hmin

M= fiin + 1.
" (NN (8.1.1)

-1,23 Py
Hmin :47'[ ! j il

Fir Elektronen:
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T = Temperatur in K, N = Dotierung (Akzeptoren oder Donatoren). In -
berschwemmten Gebieten bei hoher Injektion kann die Dichte freier La-
dungstréger n oder p fir N eingesetzt werden.

Diese Gleichungen sind fur Bauelement-Simulationsprogramme geeig-
net, sie lassen sich flr Temperaturen ab 250K und fur Konzentrationen bis
10"cm™ verwenden, der Fehler ist < 5%.
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Dartiber hinaus gibt es weitere Beweglichkeitsmodelle - [Mas83], [Kla92],
[Kla92b] -, die auch fiir Konzentrationen tber 10*° giltig sind. Mit Hilfe
dieser Modelle wurden Korrekturterme ermittelt, durch die sich die oben
aufgefiihrten Gleichungen bis zu einer Konzentration von 10% verwenden
lassen. Aus Gleichung (8.1.1) wird:

H = Hpyin — Hmax — Iumi; + Hyorr
14 N (8.1.4)
N ref
Fir Elektronen:
N -3,7-10%
Hyorr =10- arctan[WJ (8.1.5)
Fur Locher:
N -55-10%
Hyorr = 6,5 arctan(WJ - (8.1.6)

In den Korrekturtermen ist keine Temperaturabhangigkeit aufgenommen.
Der daraus resultierende zusétzliche Fehler liegt bei maximal 2%.

A2 Beweglichkeiten in 4H-SiC

Beweglichkeiten in 4H-SiC sind anisotrop, parallel zur C-Achse etwa den
Faktor 1,2 hoher als senkrecht zur C-Achse. Epitaxieschichten fir Bau-
elemente aus SiC werden in Richtung der C-Achse gewachsen, somit ist
die Beweglichkeit in der vertikalen Richtung eines Bauelements hoher. Bei
der Beschreibung der Beweglichkeit wird die Anisotropie zumeist ver-
nachldssigt. Die Abhédngigkeit von Dotierung und Temperatur wird be-
schrieben nach [Scr94]
(o).
Hmax - ~ Hmin

300K
M= fmin + (8.2.1)

1+[I\ITOT]

Nref

T = Temperatur in K, Nror= Gesamte Dotierungskonzentration (Akzepto-

ren+Donatoren). Fir die Elektronen bzw Lécher gilt jeweils:
Elektronen:

nin=0  Hma=947 N=-2.15 Nrer=1.94*10" a=0.61
Locher:

Umin=15.9 pma=124 N=-2.15 Nier=1.76*10" a=0.34
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A3 Thermische Parameter wichtiger Materialien

Warme- Wérme-  thermische
leitfahigkeit Kapazitdt Ausdehnung Quelle
[W/mmK]  [/mm3K] [10°/K]

Halbleiter

Si 0,148 1,65E-03 4,1

GaAs 0,046 1,86E-03 5,75

SiC 0,37 2,33E-03 2,2

Isolatoren

Al,O; 0,024 3,02E-03 6,8 Hoechst
AIN 0,17 2,44E-03 4,7 Hoechst
SizNy 0,07 3,4 Toshiba
BeO 0,25 59 Hoechst
Epoxyd 0,003 - DENKA-TH1
Polyimid 3,85E-04 - Kapton CR
Metalle

Al 0,237 2,43E-03 23,5

Cu 0,394 3,45E-03 17,5

Mo 0,138 2,55E-03 5,1

Verbundwerkstoffe

AlSiC 0,2 2,21E-03 7,5

Lote

Sn 0,063 1,65E-03 23 Demetron
SnAg(3,5) 0,083 1,67E-03 27,9 Demetron
SnPb(37) 0,07 24,3 Doduco 1/89

Verbindungschichten
Ag-Schicht (NTV) 0,25 1,99E-03 18,9

Warmeleitpaste
Woacker P 12 8,1E-04 2,24E-03 - Wacker
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A4 Elektrische Parameter wichtiger Materialien

elektrischer
Widerstand  Dielektrizitats- Durchbruch-

(20°C) konstante feldstarke Quelle
[uQem] [1/g0] [kV/icm]

Halbleiter

Si * 11,9 150-300

GaAs * 12,4 400

SiC * 9,66 2000

Isolatoren

Al,O5 108 9,8 150 Hoechst

AIN 10%° 9,0 200 Hoechst

SizNy 9,2 140 Toshiba

BeO 8,5 100 Hoechst
DENKA-

Epoxyd 71 600 TH1

Polyimid 39 2910 Kapton CR

Metalle

Al 2,67 - -

Cu 1,69 - -

Mo 5,7 - -

Verbundwerkstoffe

AISiC ~ 40 - -

Lote

Sn 16,1 - - Demetron

SnAg(3,5) 13,3 - - Demetron

SnPb(37) 13,5 - - Doduco 1/89

Verbindungsschichten
Ag-Schicht (NTV) 1,6 - -

Warmeleitpaste
Wacker P 12 510% Wacker

*: dotierungsabhangig - : nicht definiert
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Verzeichnis haufig verwendeter Symbole

GroRe Einheit Beschreibung

A cm? Flache

b - Fulop-Exponent (= 7 in Si bei 300K)

Cnp cm’s™t Einfangkoeffizient der Elektronen bzw. Locher
Canp cm’s™t Auger-Einfangkoeff der Elektronen/Ldcher

C As/V Kapazitat

G As/V Sperrschichtkapazitat

c’ cm®Vv’ Fulop-Konstante (= 1,8 - 10 in Si bei 300K)
D cm?/s Diffusionskonstante

Da cm?/s Ambipolare Diffusionskonstante

Dnp m#/s Diffusionskonst. von Elektronen bzw. Lochern
€np st Emissionsraten von Elektronen bzw. Lochern
E Viem Elektrisches Feld

Erp V/cm Elektrisches Feld beim Lawinendurchbruch

F - statistische Verteilungsfunktion

Onp cmst therm. Generationsraten von Elektronen/Lochern
Gnp cmst Netto-Generationsraten v. Elektronen/Léchern
Gy cm3st Avalanche-Generationsrate

B cm’s™ Emitterparameter des n bzw. p-Emitters

| A Strom

Ic A Kollektorstrom

Ip A Drainstrom

I A Emitterstrom

I A Strom in Vorwartsrichtung der Diode

Ir A Strom in Sperrrichtung

lrrm A Riickstrom-Maximum

Is A Strom durch die softe Teildiode

j Alcm? Stromdichte

Jnp Alcm? Stromdichte des Elektronen- bzw. Lécherstroms
Js Alcm? Séttigungsstromdichte

k JIK Boltzmann-Konstante (1,38066'10%)

L H Induktivitét

Lpar H parasitére Induktivitat

La cm Ambipolare Diffusionslange

Lps cm Debye-Léange

Lnp cm Diffusionslénge von Elektronen/Ldchern

n,p cm? Dichte freier Elektronen bzw. Locher

Ne,po  cm? Dichte im thermodynamischen Gleichgewicht
n*p* cm?® Dichte der Minoritatsladungstrager

nL,pL cm?® Dichte am linken Rand der tberfluteten Zone
NR,Pr cm'z Dichte am rechten Rand der iberfluteten Zone

n; cm’ intrinsische Ladungstragerdichte
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Wett
WgLz

cm

b b b ow b b b ow

o
x

§ 8 <<<<<<K<<K<K<LK<LKLKLK<LKF”
Py

cm/s
cm
cm
cm
cm
J, eV

Dichte durch Avalanche generierter Elektronen
Konzentration an Akzeptoren

Zustandsdichte am Leitungsband

Konzentration an Donatoren

Effektive Konzentration

Konzentration tiefer Zentren

Konz. positiv/negativ geladener tiefer Zentren
Zustandsdichte am Valenzband
Elementarladung (1,60218 10™)

Ladung

den Strom tragende Ladung im bip. Bauelement
gemessene Speicherladung der Diode

therm. Rekombinationsraten v. Elektronen/Ldchern
Netto-Rekombinationsraten v. Elektronen/Ldchern
Netto-Rekombinationsrate

Widerstand

Ausschalt-Widerstand des Schalters
Einschalt-Widerstand des Schalters

projizierte Reichweite

Soft-Faktor einer Diode

Flachenbelegung

Zeit

Temperatur

= U(t) zeitabhéngige Spannung *

Spannung *

Batteriespannung bzw. Zwischenkreisspannung
Einsatzspannung des Lawinendurchbruch
Durchlassspannung des Transistors 2
Spannungsabfall Gber n™-Gebiet
Diffusionsspannung des pn-Ubergangs
Durchlassspannung

Gatespannung

Einschalt-Spannungsspitze der Diode
Spannungsspitze

Spannung in Sperrrichtung

Schleusenspannung

Schwellspannung bzw. Threshold-Spannung
Geschwindigkeit von Elektronen bzw. Lochern
Driftgeschwindigkeit von Elektronen bzw. Lochern
Sattigungs-Driftgeschwindigkeit bei hohen Feldern
Koordinate in vertikaler Richtung

Weite der n"-Zone

effektive Weite der n-Zone

Weite der Raumladungszone

Arbeit, Energie

untere Kante des Leitungsbands
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We eV

We¢ eV

Wy eV
Wt J

Won J

X cm

X; cm

o -

oT -

Onp cm?
Oleff cm?

B -

y -

€ F/lcm

Er -

Hn,p cm?/Vs
p As/cm®
c AlcmV
Tnp S

Tno,po S

Tan TAp S

Teff S

THL S

Trel S

Tse S

(0] -
Anmerkungen:

Fermi-Niveau

Bandlicke

obere Kante des Valenzbands
Abschalt-Verlustenergie
Einschalt-Verlustenergie
Koordinate

Eindringtiefe des pn-Ubergangs

Stromverstarkung in Basisschaltung
Transportfaktor

lonisationsraten von Elektronen bzw. Ldchern
effektive lonisationsrate

Stromverstarkung in Emitterschaltung
Emitterwirkungsgrad

Dielektrizitatskonstante im Vakuum (8,8541810™)
relative Dielektrizitatskonstante (Si:11,9)
Beweglichkeit freier Elektronen bzw. Locher
Raumladung

elektrische Leitfahigkeit

Trégerlebensdauer von Elektronen bzw. Lécher
Minoritéts-Tragerlebensdauer Elektronen / Locher
Auger-Tragerlebensdauer v. Elektronen / Lochern
effektive Tragerlebensdauer

Tragerlebensdauer bei hoher Injektion
Relaxationszeit

Generations-Lebensdauer

lonisationsintegral

! In einer Reihe von Bildern und Darstellungen, die der internationalen Literatur
entnommen sind, wird die Spannung mit V (Voltage) abgekdrzt.

2 |In Datenbiichern von Halbleiterherstellern wird fiir U die Abkirzung Ucg bzw.
Vce (Kollektor-Emitterspannung), fiir Ug die Abkilrzung Ve bzw. Vgs benutzt,
fiur Uy die Abkiirzung Vesumy. Entsprechende Abkirzungen finden sich auch fiir
den Strom. Diese wurden hier nicht Gbernommen, um die Darstellung nicht unné-
tig aufzublahen.
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