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Vorwort

Seit dem Erscheinen des ersten Applikationshandbuches zu IGBT- und MOSFET-Leistungsmodu-
len haben sich deren Einsatzgebiete drastisch erweitert, angetrieben vor allem durch wachsende 
Notwendigkeiten zur efizienten Nutzung fossiler Energieressourcen, zur Senkung der Umwelt-
belastungen und die daraus resultierende, rasant zunehmende Nutzung regenerativer Energi-
en. Aus den allgemeinen Entwicklungstendenzen (Platzbedarf, Kosten, Energieefizienz) und der 
Erweiterung der Einsatzfelder (z.B. dezentrale Anwendungen unter rauen Umweltbedingungen)  
resultieren immer neue, wachsende Anforderungen an Geräte mit modernen Leistungshalbleitern. 
Deshalb beschäftigt sich dieses Buch stärker als sein Vorgänger mit Aspekten des Einsatzes von 
Leistungshalbleitern und behandelt auch die letztmalig vor über 30 Jahren in einem SEMIKRON- 
Handbuch beschriebenen Netzdioden und -thyristoren.

Das Buch wendet sich in erster Linie an Anwender und soll Erfahrungen zusammenfassen, die 
bisher nur in einer Vielzahl von Einzelaufsätzen dargelegt wurden. Im Interesse eines überschau-
baren Umfanges werden theoretische Grundlagen nur kurz umrissen, wo dies zum Verständnis 
unbedingt notwendig erscheint. Zur weiteren Vertiefung stehen heute eine Vielzahl exzellenter 
Hochschullehrbücher zur Verfügung, von denen einige im Quellenverzeichnis aufgeführt sind. 

Aufbauend auf Erfahrungen und Kompetenz von SEMIKRON legen wir Ihnen ein erweitertes Ap-
plikationshandbuch vor, das sich – aus der Sicht des Anwenders – sowohl mit Leistungsmodulen 
mit IGBT, MOSFET und angepassten Dioden als auch mit Netzdioden und -thyristoren in Modul- 
und diskreten Bauformen befasst. Ausgehend von den Eigenschaften dieser Bauelemente werden 
Hinweise zum Umgang mit den Datenblättern und Applikationshinweise, z.B. zu Kühlung, Leis-
tungslayout, Ansteuerung, Schutz, Parallel- und Reihenschaltung sowie dem Einsatz von Transis-
tormodulen in Topologien mit weichem Schalten gegeben.

Das vorliegende Buch nutzt Beiträge der Autoren des „Applikationshandbuch IGBT- und MOSFET-
Leistungsmodule“ von 1998, Prof. Dr.-Ing. Josef Lutz und Prof. Dr.-Ing. habil. Jürgen Petzoldt, de-
ren Urheberschaft im Text nicht nochmals zitiert wird. Gleiches gilt für hier eingearbeitete Teile des 
„SEMIKRON Leistungshalbleiter-Handbuch“ von Dr.-Ing. Hans-Peter Hempel. Für die Einwilligung 
zur Verwendung der entsprechenden Abschnitte bedanken wir uns.

Auf das Herzlichste möchten wir uns an dieser Stelle für die uneigennützige, fachliche Unterstüt-
zung bei Rainer Weiß und  Dr. Uwe Scheuermann bedanken. Unser Dank gilt weiterhin den Kor-
rektoren Dr.-Ing. Thomas Stockmeier, Peter Beckedahl und Thomas Grasshoff sowie Elke Schöne 
und Gerlinde Stark für die redaktionelle Bearbeitung. 

Wir wünschen uns, dass Sie dieses Buch interessant und nützlich inden. Kritische Anmerkungen 
sind uns jederzeit willkommen. Wenn dieses Buch Ihre Bauelementauswahl und Design-In-Arbeit 
erleichtert, sind unsere Erwartungen erfüllt.

Nürnberg, Dresden, Ilmenau im November 2010

Arendt Wintrich
Ulrich Nicolai
Tobias Reimann
Werner Tursky
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1 Betriebsweise von Leistungshalbleitern

1.1 Grundlagen für den Betrieb von Leistungshalbleitern 
Leistungshalbleiter arbeiten bis auf wenige Sonderanwendungen im Schalterbetrieb. Daraus re-
sultieren grundlegende Prinzipien und Funktionstypen, die in allen leistungselektronischen Schal-
tungen vorzuinden sind. Zielstellung jeder Entwicklung und Applikation von Leistungshalbleitern 
ist die Annäherung an eine möglichst verlustarme Betriebsweise.

Ein Schalter in einem induktivitätsbehafteten Zweig kann aktiv, d.h. zu jedem beliebigen Zeitpunkt 
einschalten. Bei unendlich kurzer Schaltzeit treten keine Verluste im Schalter auf, weil die Diffe-
renzspannung sofort über der Zweiginduktivität abfallen kann. Bei ließendem Strom ist ein Aus-
schalten ohne Energieumsatz nicht möglich, da die in L gespeicherte Energie abgebaut werden 
muss. Der Schalter kann aus diesem Grund ohne Energieumsatz nur bei iS = 0 ausschalten. Man 
spricht in diesem Fall von einem passiven Ausschalten, weil der Schaltzeitpunkt vom Stromverlauf 
im Schalterzweig bestimmt ist. Ein Schalter, der ausschließlich diesen Schaltbedingungen unter-
liegt, wird als ZCS (Zero-Current-Switch) bzw. Nullstromschalter bezeichnet.

Eine eingeprägte Spannung direkt über den Klemmen eines Schalters führt dazu, dass ein Ein-
schalten nur bei vS = 0 ideal, d.h. verlustfrei erfolgen kann. In diesem Fall liegt ein passives Ein-
schalten vor, da der Spannungsverlauf am Schalter und damit auch der Nulldurchgang der Schal-
terspannung durch das äußere Netzwerk bestimmt sind. Ein aktives Ausschalten ist dagegen 
zu jedem beliebigen Zeitpunkt möglich. Schalter, die nach diesen Schaltbedingungen arbeiten, 
werden ZVS (Zero-Voltage-Switch) bzw. Nullspannungsschalter genannt.

Bild 1.1.1 zeigt den Spannungs- und Stromverlauf an den Schaltern während der genannten ele-
mentaren Schaltvorgänge. Unter Beachtung realer Leistungshalbleiter als Schalter ergeben sich 
folgende Verhältnisse. Beim aktiven Einschalten liegt zuvor über dem stromübernehmenden Halb-
leiter positive Spannung an. Damit die Spannung abnehmen kann, muss - über den Steueran-
schluss ausgelöst - der Strom mit einem von der Einschaltcharakteristik des Leistungshalbleiters 
vorgegebenen Anstieg ließen. Sowohl die Einschaltcharakteristik als auch die wirksame Reihen-
induktivität begrenzen den Stromanstieg und damit auch die Spannungsaufteilung im Stromkreis 
zwischen Leistungshalbleiter und Induktivität. Bei vorgegebenem Leistungshalbleiter wird dieser 
mit steigendem Induktivitätswert von Einschaltverlusten bis auf einen nicht mehr zu unterschrei-
tenden Grenzwert entlastet.

Während des passiven Ausschaltvorganges eines in positiver Richtung stromführenden Leis-
tungshalbleiters sinkt der Strom aufgrund der Polarität der Spannung im äußeren Stromkreis auf 
den Wert Null ab. Die im Halbleiter zu diesem Zeitpunkt noch gespeicherten Ladungsträger lassen 
den Strom in negativer Richtung als Rückstrom weiterließen, bis der Halbleiter seine Sperrfä-
higkeit wiedererlangt, um dann die negative Spannung des Stromkreises aufzunehmen (reverse 
recovery).

Ein aktiver Ausschaltvorgang eines stromführenden Leistungshalbleiters bewirkt zunächst einen 
über den Steueranschluss ausgelösten Spannungsanstieg in positiver Richtung (Ausschaltcha-
rakteristik). Eine wirksame Parallelkapazität an den Schalterklemmen kann daraufhin den Strom 
in der Geschwindigkeit übernehmen, welche die Ausschaltcharakteristik des Leistungshalbleiters 
vorgibt. Bei vorgegebenem Leistungshalbleiter reduziert sich mit steigendem Kapazitätswert die 
während des Ausschaltvorganges umgesetzte Verlustenergie (Ausschaltentlastung).

Ein passiv einschaltender Leistungshalbleiter führt vor dem Schaltvorgang eine negative Span-
nung. Wird diese Spannung aufgrund der Vorgänge im äußeren Stromkreis positiv, übernimmt der 
Leistungshalbleiter in positiver Richtung Strom, der bei zu großem Anstieg zu einer Einschaltüber-
spannung (forward recovery) führen kann.
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Bild 1.1.1 Elementare Schaltvorgänge

Die Betriebsweise von Leistungshalbleitern folgt eindeutig aus den genannten aktiven und passi-
ven Schaltvorgängen während des zyklischen Schaltens von Einzelschaltern (Ein- und Ausschal-
ten von Verbindungsleitungen zwischen energieaustauschenden Netzwerken) und der induktiven 
bzw. kapazitiven Kommutierung (abwechselndes Schalten von jeweils zwei Schaltern, die sich 
in der Strom- bzw. Spannungsführung ablösen). Bild 1.1.2 zeigt zusammenfassend die Strom-
Spannungs-Verhältnisse während der möglichen Schaltvorgänge.
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Hartes Schalten (HS, Bild 1.1.2 und Bild 1.2.3)
Der harte Einschaltvorgang ist dadurch gekennzeichnet, dass während der Stromkommutierungs-
zeit nahezu die gesamte Kommutierungsspannung vK über dem stromführenden Schalter S1 ab-
fällt, wodurch erhebliche Verlustleistungsspitzen im Leistungshalbleiter auftreten. Die Induktivität 
LK im Kommutierungskreis hat dabei ihren Minimalwert, d.h. der Stromanstieg wird durch den ein-
schaltenden Leistungshalbleiter bestimmt. Durch den passiven Ausschaltvorgang von Schalter S2 
endet die Stromkommutierung. Die Kommutierungszeit ist annähernd identisch mit der Gesamt-
schaltzeit.

Während des harten Ausschaltvorganges steigt die Spannung an S1 bei weiterließendem Strom 
iS1 bis über den Wert der Kommutierungsspannung vK an. Erst ab diesem Zeitpunkt beginnt die 
Stromkommutierung durch passives Einschalten von Schalter S2. Die Kapazität CK im Kommutie-
rungskreis ist dabei minimal, wodurch der Spannungsanstieg wesentlich durch die Eigenschaften 
der Leistungshalbleiter festgelegt ist. Gesamtschaltzeit und Kommutierungszeit sind deshalb an-
nähernd gleich, verbunden mit hohen Verlustleistungsspitzen im Schalter.

Weiches Schalten (ZCS, ZVS, Bild 1.1.2, Bild 1.2.4 und Bild 1.2.5)
Während des weichen Einschaltvorganges eines Nullstromschalters (ZCS; S1 aktiv ein) fällt bei 
ausreichend großem LK die Schalterspannung relativ schnell auf den Wert des Durchlassspan-
nungsabfalls ab, so dass während der Stromkommutierung keine bzw. geringe dynamische Ver-
luste in den Schaltern auftreten. Die Kommutierungsinduktivität LK bestimmt den Stromanstieg. 
Die Stromkommutierung endet mit dem passiven Ausschalten von Schalter S2. Damit erhöht sich 
die Kommutierungszeit tK gegenüber den Schaltzeiten der Einzelschalter.

Der weiche Ausschaltvorgang eines Nullspannungsschalters (ZVS) wird durch aktives Ausschal-
ten von S1 eingeleitet. Der abnehmende Schalterstrom kommutiert in die parallel zum Schalter 
angeordneten Beschaltungskapazitäten CK und leitet die Spannungskommutierung ein. Die Größe 
von CK bestimmt zusammen mit dem zu kommutierenden Strom den Spannungsanstieg. Durch 
den verzögerten Spannungsanstieg am Schalter reduziert sich dessen dynamische Verlustleis-
tung.

Resonantes Schalten (ZCRS, ZVRS, Bild 1.1.2, Bild 1.2.6 und Bild 1.2.7)
Von resonantem Einschalten spricht man, wenn ein Nullstromschalter in dem Zeitpunkt einschaltet, 
in dem der zu kommutierende Strom iL im Schaltmoment annähernd den Wert Null annimmt. Die 
Schaltverluste reduzieren sich damit weiter gegenüber dem weichen Einschalten des Nullstrom-
schalters. Weil der Zeitpunkt des Stromnulldurchganges vom Schalter aus nicht aktiv bestimmt 
werden kann, geht ein Steuerfreiheitsgrad des Gesamtsystems verloren.

Ein resonantes Ausschalten eines Nullspannungsschalters liegt dann vor, wenn während des Aus-
schaltvorganges die Kommutierungsspannung annähernd Null ist. Auch dabei sind gegenüber 
dem weichen Ausschalten des Nullspannungsschalters die Schaltverluste nochmals reduziert bei 
Verlust eines Steuerfreiheitsgrades.

Neutrales Schalten (NS, Bild 1.1.2 und Bild 1.2.8)
Neutrales Schalten liegt vor, wenn sowohl die Schalterspannung als auch der Schalterstrom im 
Schaltaugenblick annähernd Null sind. Beim Einsatz von Dioden liegt dieser Fall natürlicherweise 
vor.
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1.2 Leistungselektronische Schalter
Ein leistungselektronischer Schalter ist die Einheit aus einer Kombination von Leistungshalbleitern 
und der Ansteuerschaltung (Treiberstufe) für die aktiv schaltbaren Leistungshalbleiter. Aufgrund 
der internen funktionalen Zusammenhänge und Wechselwirkungen können dem Schalter erst in 
dieser Einheit und im Zusammenspiel mit der unmittelbaren Schalterumgebung bestimmte Eigen-
schaften zugeordnet werden.

Bild 1.2.1 kennzeichnet das System des leistungselektronischen Schalters mit seinen Schnitt-
stellen zum umgebenden elektrischen Netzwerk (in der Regel auf hohem Potential) und zum 
Steuerungssystem (Informationsverarbeitung, Hilfsstromversorgung). Die notwendigen Poten-
tialtrennstellen sind üblicherweise als optische oder induktive Übertrager ausgeführt. Die nach 
Schalterstrom- und -spannungsrichtung unterscheidbaren Kombinationen von Leistungshalblei-
tern zeigt das Bild 1.2.2.
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Die Eigenschaften eines kompletten Schalters resultieren einerseits aus dem Verhalten der Leis-
tungshalbleiter, welches durch das Design der Halbleiterchips auf die Betriebsweise des gesam-
ten Schalters eingestellt werden muss. Andererseits verleiht die Ansteuerschaltung dem Gesamt-
schalter die Haupteigenschaften und übernimmt wesentliche Schutz- und Diagnosefunktionen.

Grundtypen leistungselektronischer Schalter
Die Betriebsweise der Leistungshalbleiter, die auch eindeutig die dominanten Eigenschaften der 
Schaltungen bestimmt, in denen sie arbeiten, führt zu den nachfolgend beschriebenen Grundty-
pen der leistungselektronischen Schalter. Deren Hauptrichtungen von Spannung und Strom re-
sultieren eindeutig aus den Anforderungen in der konkreten Schaltung, insbesondere aus den 
eingeprägten Strömen und Spannungen an den Kommutierungskreisen.

Hartschalter (HS)
Ein Einzelschalter, der im Wechsel sowohl hart einschaltet als auch hart ausschaltet, ist bis auf den 
theoretischen Grenzfall rein ohmscher Last nur in einem Kommutierungskreis mit minimalen pas-
siven Energiespeichern (CK,min; LK,min) gemeinsam mit einem neutral schaltenden Leistungshalblei-
terschalter einsetzbar. Während der neutrale Schalter mit keinem Steuerfreiheitsgrad ausgestattet 
ist, können dem Hartschalter in Form der frei vorgegebenen Ein- und Ausschaltzeitpunkte zwei 
Steuerfreiheitsgrade zugeordnet werden. Daraus ergibt sich die Möglichkeit, die Gesamtschaltung 
mit dem Steuerverfahren „Pulsweitenmodulation (PWM; pulse width modulation)“ zu betreiben. 
Derartige Topologien dominieren die in der industriellen Praxis eingesetzten Stromrichterschal-
tungen.

Bild 1.2.3 zeigt die möglichen Schalterkonigurationen (in IGBT-Technik) und Kommutierungskrei-
se. Typische Schaltungsbeispiele sind der dreiphasige Spannungswechselrichter (VSI, voltage 
source inverter) bzw. Stromwechselrichter (CSI, current source inverter). Bei den symmetrischen 
Schalteranordnungen arbeitet jeweils nur einer der alternierend stromführenden Schalter aktiv mit 
zwei Freiheitsgraden während der andere neutral schaltet.

=

=
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Bild 1.2.3 HS Kommutierungskreise und typische Schaltungsbeispiele
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Nullstromschalter (ZCS, Zero Current Switch)
In Nullstromschaltern werden die Leistungshalbleiter ausschließlich aktiv einschaltbar und passiv 
ausschaltbar (bei iS=0) betrieben. Durch den Verzicht auf einen Steuerfreiheitsgrad gegenüber 
dem HS ist man in der Lage, durch eine ausreichend große Reiheninduktivität LK zum Schalter 
den aktiven Einschaltvorgang wesentlich verlustärmer ablaufen zu lassen. Das eröffnet die Mög-
lichkeit, höhere Schaltfrequenzen im Vergleich zum harten Schalten zu realisieren.

Der nur noch vorhandene eine Schaltersteuerfreiheitsgrad erfordert den Einsatz des Steuerver-
fahrens „Pulsverschiebungsmodulation (PSM; pulse shift modulation)“. Im konkreten Fall der 
Schaltungen mit Nullstromschaltern nennt man das Steuerverfahren auch „Phasenanschnittsteu-
erung“. Am Beispiel des Ersatzkommutierungskreises zeigt Bild 1.2.4 die möglichen Schalterkon-
igurationen eines ZCS in IGBT-Technik, die sinngemäß auch für Schaltungen mit ausschließ-
lich zyklischem Schalten ohne Kommutierung anwendbar sind. Ein typisches Schaltungsbeispiel 
ist der stromeingeprägte Parallel Resonant Converter. Der Widerstand RLoad symbolisiert eine 
Lastauskopplung parallel zum Schwingkreis. Eine weitere Gruppe von Schaltungstopologien, die 
aus-schließlich auf der Basis von Nullstromschaltern arbeiten, sind die netzgeführten Thyristorg-
leichrichterschaltungen.
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Bild 1.2.4 ZCS Kommutierungskreise und typisches Schaltungsbeispiel
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Nullspannungsschalter (ZVS, Zero Voltage Switch)
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Bild 1.2.5 ZVS Kommutierungskreise und typisches Schaltungsbeispiel

Nullspannungsschalter werden so ausgelegt, dass sie aktiv ausschaltbar sind und passiv im Null-
durchgang der Schalterspannung (vS=0) einschalten. Der aktive Ausschaltvorgang kann bei aus-
reichend großer Parallelkapazität sehr verlustarm ablaufen. Gegenüber dem HS wird die Ver-
lustleistungsabnahme mit einem Verzicht auf einen Steuerfreiheitsgrad erkauft. Die reduzierten 
Schaltverluste ermöglichen jedoch höhere Schaltfrequenzen im Vergleich zum harten Schalten.

Der nur noch vorhandene eine Schaltersteuerfreiheitsgrad erfordert den Einsatz des Steuerver-
fahrens „Pulsverschiebungsmodulation (PSM; pulse shift modulation)“. Im konkreten Fall der 
Schaltungen mit Nullspannungsschaltern nennt man das Steuerverfahren auch „Phasenabschnitt-
steuerung“. Bild 1.2.5 zeigt die Schaltungsmöglichkeiten von Nullspannungsschaltern in IGBT-
Technik im Ersatzkommutierungskreis, die sinngemäß auch für Schaltungen mit ausschließlich 
zyklischem Schalten ohne Kommutierung anwendbar sind. Ein typisches Schaltungsbeispiel ist 
der spannungseingeprägte Series Resonant Converter. Der Widerstand RLoad symbolisiert eine 
Lastauskopplung in Reihe zum Schwingkreis.

Nullstromresonanzschalter (ZCRS, Zero Current Resonant Switch)
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Bild 1.2.6 ZCRS Kommutierungskreis und typisches Schaltungsbeispiel
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Ein Nullstromresonanzschalter wird so angesteuert, dass der aktive Einschaltvorgang genau in 
dem Zeitpunkt beginnt, zu dem der Strom iL einen Nulldurchgang aufweist. Es indet somit keine 
Stromkommutierung im eigentlichen Sinne statt. Die Einschaltverluste sind demzufolge auch bei 
minimaler Induktivität LK im Kommutierungskreis geringer als beim Nullstromschalter und werden 
durch die trotzdem notwendige Umladung der Sperrschichtkapazitäten der beteiligten Leistungs-
halbleiter verursacht. Die weitere Verlustreduzierung gegenüber dem ZCS bedeutet gleichzeitig 
den Verzicht auf einen weiteren Steuerfreiheitsgrad, weil die Einschaltzeitpunkte nicht mehr frei 
vorgebbar sind, sondern durch die vom äußeren Netzwerk diktierten Stromnulldurchgänge aus-
gelöst werden. In Schaltungen mit ZCRS ist nur eine indirekte Steuerung des Energielusses 
möglich, indem die Schalter über mehrere Perioden des Wechselstromes leiten bzw. sperren. In 
diesem Fall spricht man vom Steuerverfahren „Pulsdichtemodulation (PDM; pulse density modu-
lation)“ oder auch „Pulspaketsteuerung“.

Bild 1.2.6 zeigt einen Kommutierungskreis mit ZCRS sowie ein Schaltungsbeispiel in IGBT-Tech-
nik. Bei idealer Umschaltung im Nulldurchgang des Wechselstromes würden die Schalter keine 
antiparallelen Schalterdioden für die zweite Stromrichtung benötigen. In der Praxis werden diese 
aufgrund des nichtidealen Verhaltens jedoch vorgesehen. Der Widerstand RLoad symbolisiert eine 
Lastauskopplung in Reihe zum Schwingkreis.

Nullspannungsresonanzschalter (ZVRS, Zero Voltage Resonant Switch)
Der Schaltergrundtyp ZVRS ist als Grenzfall des ZVS anzusehen. Wenn ein ZVS bei einer an-
liegenden Kommutierungswechselspannung VK genau im Nulldurchgang dieser Spannung aktiv 
ausschaltet, sorgt die ansteigende Schalterspannung für die Stromkommutierung zwischen den 
Schaltern. Auch bei minimaler Kapazität CK im Kommutierungskreis reduzieren sich die Schaltver-
luste gegenüber dem ZVS, verbunden mit dem Verlust eines weiteren Steuerfreiheitsgrades, weil 
die Ausschaltzeitpunkte nicht mehr frei vorgebbar sind, sondern durch die vom äußeren Netzwerk 
diktierten Spannungsnulldurchgänge ausgelöst werden. In Schaltungen mit ZVRS ist in Analogie 
zum ZCRS nur eine indirekte Steuerung des Energielusses möglich, indem die Schalter über 
mehrere Perioden des Wechselstromes leiten bzw. sperren. In diesem Fall spricht man ebenfalls 
vom Steuerverfahren „Pulsdichtemodulation (PDM; pulse density modulation)“ oder auch „Puls-
paketsteuerung“.

Bild 1.2.7 zeigt einen Kommutierungskreis mit ZVRS sowie ein Schaltungsbeispiel in IGBT-Tech-
nik. Bei idealer Umschaltung im Nulldurchgang der Wechselspannung würden die Schalter keine 
seriellen Schalterdioden für die zweite Spannungsrichtung benötigen. In der Praxis werden diese 
aufgrund des nichtidealen Verhaltens jedoch vorgesehen. Der Widerstand RLoad symbolisiert eine 
Lastauskopplung parallel zum Schwingkreis.

S1

RLoad

v

(v )
K

AC

i

(i )
L

DC

Parallel Resonant Converter

S2

VK

iL

=

S1

S2

Bild 1.2.7 ZVRS Kommutierungskreis und typisches Schaltungsbeispiel
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Neutralschalter (NS, Neutral Switch)
Ein Neutralschalter startet bzw. beendet durch neutrales Ein- bzw. Ausschalten einen Kommu-
tierungsvorgang. Dabei sind im Schaltmoment sowohl Spannung als auch Strom am Schalter 
gemeinsam Null. Eine Diode weist durch ihr natürliches Schaltverhalten diese Eigenschaften auf. 
Neutralschalter können auch unter Einbindung aktiv schaltbarer Leistungshalbleiter (z.B. IGBT) 
realisiert werden, wenn diesen durch eine entsprechende intelligente Ansteuerung „Diodenverhal-
ten“ verliehen wird.

v

(v )
K

AC

S1 S2

i

(i )
L

DC

VK

iL
VK

iL

=

S1

S2S2

S1

S2S2

Bild 1.2.8 NS Kommutierungskreise und typisches Schaltungsbeispiel

Bild 1.2.8 zeigt Kommutierungskreise mit Neutralschaltern sowie eine Diodengleichrichtertopolo-
gie als typisches Schaltungsbeispiel für Neutralschalter. Tabelle 1.2.1 zeigt zusammenfassend die 
Grundtypen der leistungselektronischen Schalter mit den genannten Ein- und Ausschaltvorgän-
gen. Die nicht besetzten Felder in dieser Darstellung sind Modiikationen dieser Grundtypen, die 
in nahezu allen Anwendungen notwendig sind. Werden in Schaltungen mit weich bzw. resonant 
arbeitenden Schaltern in bestimmten Arbeitspunkten die Resonanz- oder Kommutierungsbedin-
gungen verletzt, müssen die Schalter abweichend von ihren Haupteigenschaften harte Schaltvor-
gänge realisieren (Modiizierter ZVS = MZVS; Modiizierter ZCS = MZCS), um die Gesamtschal-
tung in Betrieb zu halten. Diese vom Normalfall abweichende Betriebsweise wird dabei meist 
nur kurzzeitig eingenommen. Erfolgen der aktive Ausschaltvorgang des ZVS bzw. der aktive Ein-
schaltvorgang des ZCS hart, arbeiten die Schalter als ZVHS bzw. ZCHS.
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hart weich 
LK in Reihe

resonant 
iL = 0

neutral 
VS = 0

hart HS MZCS ZVHS

weich 
CK parallel MZVS ZVS

resonant 
VK = 0 ZVRS

neutral 
iS = 0 ZCHS ZCS ZCRS NS

Tabelle 1.2.1 Grundtypen leistungselektronischer Schalter

AUS
EIN
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2 Grundlagen

2.1 Einsatzgebiete und heutige Leistungsgrenzen von Leistungs-
halbleitern

Mit der Entwicklung der Leistungshalbleiter konnte die Leistungselektronik ihren Siegeszug durch 
alle Bereiche der Elektrotechnik antreten. Verbunden mit den wachsenden Notwendigkeiten zur 
Ressourcenschonung (z.B. Energiesparthematik), Nutzung erneuerbarer Energien (z.B. Wind-
energie und Photovoltaik) und Substitution fossiler Brennstoffe (z.B. elektrische- und Hybrid-Fahr-
zeugantriebe) gewinnt dieses Wachstum heute immer weiter an Dynamik. 

Diese Entwicklung wird auch wesentlich von den Wechselwirkungen zwischen Systemkosten und 
Verbreitungsgrad sowie Energieeinsatz für die Fertigung und Energiesparpotential im Einsatz 
getrieben. Die Entwicklungsziele „niedriger Materialeinsatz/niedrige Kosten“ sowie „hoher Wir-
kungsgrad“ gewinnen neben dem allgemeinem Ziel der Leistungserweiterung immer weiter an 
Bedeutung. 

Bild 2.1.1 zeigt Strom- und Spannungshöchstwerte heute am Markt erhältlicher steuerbarer Leis-
tungshalbleiter. Durch Parallel- und Reihenschaltungen von Leistungshalbleitern oder halbleiter-
bestückten Stromrichtergeräten können heute praktisch beliebig große elektrische Leistungen 
umgeformt werden. 
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Bild 2.1.1 Heutige Strom- und Spannungsgrenzen steuerbarer Leistungshalbleiter

In Bild 2.1.2a) sind übliche Schaltfrequenzbereiche verschiedener Leistungshalbleiter aufgetra-
gen. Bild 2.1.2b) verdeutlicht die wichtigsten Einsatzgebiete und -grenzen. 
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Besondere Bedeutung für die „Massenmärkte“ der Anlagen und Geräte mit Netzanschluss und 
mittleren bis hohen Schaltleistungen zwischen einigen kW und einigen MW haben die IGBT (In-
sulated Gate Bipolar Transistor) erreicht, vor allem in der Bauform als potentialfreie Leistungsmo-
dule.

Bild 2.1.2 a) Schaltfrequenzbereiche verschiedener Leistungshalbleiter;  
b) heutige Einsatzgebiete und -grenzen [1]

Durch diese und weitere aktiv ausschaltbare Leistungshalbleiter, wie z.B. Leistungs-MOSFET 
(Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor), GTO- (Gate Turn Off-) Thyristoren und  IGCT 
(Integrated Gate Commutated Thyristor) wurden seit Mitte der 80er Jahre die konventionellen 
Thyristoren fast vollständig in netzgeführte Anwendungen zurückgedrängt. IGBT und MOSFET 
weisen gegenüber anderen schaltbaren Leistungshalbleitern, wie z.B. konventionellen und GTO-
Thyristoren und IGCT eine Reihe von Anwendungsvorteilen auf, wie aktive Ausschaltbarkeit bis 
hin zum Kurzschlussfall, möglicher Betrieb ohne Beschaltungsnetzwerke, einfache Ansteuerung, 
kurze Schaltzeiten und somit relativ niedrige Schaltverluste. Ihre Fertigung mittels Technologien 
aus der Mikroelektronik ist vergleichsweise einfach und preisgünstig. 

Für Ströme ab einigen 10 A werden heute in der Mehrzahl der Anwendungen Leistungshalbleiter 
eingesetzt, deren Siliziumchips in 1975 erstmals durch SEMIKRON am Markt eingeführte potenti-
alfreie Leistungsmodule eingebaut sind. Diese Module enthalten meist mehrere Halbleiterchips 
gleicher oder unterschiedlicher Bauelemente (z.B. IGBT und Freilaufdiode oder Thyristor und 
Netzdiode) und ggf. weitere Bauelemente (z.B. Temperatur- oder Stromsensoren) bzw. Ansteuer- 
und Schutzschaltungen („intelligente Leistungshalbleiter“/IPM).

Trotz des Nachteils nur einseitig möglicher Kühlung setzen sich bis zu hohen Leistungen potential-
freie Leistungsmodule immer mehr gegenüber den Scheibenzellen durch, die mit beidseitiger Küh-
lung jedoch etwa 30% mehr Verlustwärme als Module abführen können und mechanisch besser 
zur Reihenschaltung geeignet sind. Ausschlaggebend hierfür sind neben der Montagefreundlich-
keit der Module deren „integrierte“, geprüfte Isolation der Chips zum Kühlkörper, die weitgehend 
freie Kombinierbarkeit unterschiedlicher Bauelemente in einem Modul und durch Großserienferti-
gung vergleichsweise niedrigen Kosten.

Wichtigste Einsatzgebiete von Leistungs-MOSFET sind heute die Stromversorgungstechnik 
(Schaltnetzteile), Niederspannungs-Schalteranwendungen in der Automobilelektronik und Anwen-
dungen mit sehr hoher Schaltfrequenz (50…500 kHz), in denen standardisierte Leistungsmodule 
eine eher geringe Bedeutung haben. 

In den nachfolgenden Kapiteln wird ausführlich auf Aufbau, Funktion, Eigenschaften und Anwen-
dungen von Netzdioden und Thyristoren, Leistungs-MOSFET und IGBT sowie der als Freilaufdio-
den notwendigen schnellen Dioden eingegangen und Entwicklungstendenzen werden aufgeführt. 
Hierzu lassen sich  – resultierend aus den am Kapitelanfang genannten Forderungen – die all-
gemeinen Ziele und Richtungen der Weiterentwicklung von Leistungshalbleitern wie folgt zusam-
menfassen:
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Wichtige Ziele der Weiterentwicklung sind:
 - Erhöhung der Schaltleistungen (Strom, Spannung)
 - Verringerung der Verluste in den Halbleitern sowie in Ansteuer- und Schutzschaltungen
 - Erweiterung des Betriebstemperaturbereiches
 - Erhöhung von Lebensdauer, Robustheit und Zuverlässigkeit
 - Verringerung des Ansteuer- und Schutzaufwands, „Verbesserung“ des Verhaltens im Fehlerfall
 - Kostensenkung

Die Richtungen der Weiterentwicklung unterteilen sich grob wie folgt: 

Halbleitermaterialien
 - neue Halbleitermaterialien (z.B. wide bandgap materials)

Chiptechnologie  
 - höhere zulässige Chiptemperaturen bzw. Stromdichten (Flächenverkleinerung)
 - feinere Strukturen (Flächenverkleinerung)
 - neue Strukturen (Verbesserung von Eigenschaften)
 - Funktionsintegration auf dem Chip (z.B. Gatewiderstand, Temperaturmessung, monolithische 
Systemintegration) 

 - neue monolithische Bauelemente durch Zusammenfassung von Funktionen (RC-IGBT, ESBT)
 - Verbesserung der Stabilität von Chipeigenschaften unter klimatischen Einlüssen

Aufbau- und Verbindungstechnik (AVT)
 - Erhöhung der Temperatur- und Lastwechselfestigkeit 
 - Verbesserung der Wärmeabführung (Isoliersubstrat, Bodenplatte, Kühler)
 - Ausweitung der klimatischen Einsatzbereiche durch Verbesserung der Gehäuse- und Verguss-
materialien oder neue Packagingkonzepte 

 - Optimierung der inneren Verbindungen und Anschlusslayouts hinsichtlich parasitärer Elemente 
 - anwenderfreundliche Optimierung der Gehäuse zur Vereinfachung der Gerätekonstruktionen
 - Senkung der Packagingkosten und Verbesserung der Umweltfreundlichkeit in Fertigung, Betrieb 
und Recycling 

Integrationsgrad
 - Erhöhung der Komplexität von Leistungsmodulen zur Systemkostensenkung
 - Integration von Ansteuerungs-, Monitoring- und Schutzfunktionen
 - Systemintegration 

Bild 2.1.3 zeigt verschiedene Integrationsstufen von Leistungsmodulen
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Bild 2.1.3 Integrationsstufen von Leistungsmodulen
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Durch komplexere Technologien, kleinere Halbleiterstrukturen und exakte Beherrschung der Pro-
zesse nähern sich heute die Eigenschaften moderner Leistungshalbleiter unaufhaltsam den phy-
sikalischen Grenzen des Halbleitermaterials Silizium. Deshalb wurden die bereits in den 50er 
Jahren begonnenen Forschungen an alternativen Materialien in den letzten Jahren forciert und 
haben inzwischen erste Großserienprodukte hervorgebracht.

Im Mittelpunkt der Entwicklung stehen heute die „wide bandgap materials“ Siliziumkarbid (SiC) 
und Galliumnitrid (GaN), die gegenüber Silizium einen deutlich höheren energetischen Abstand 
zwischen Valenz- und Leitungsband aufweisen, woraus vergleichweise niedrigere Durchlass- und 
Schaltverluste, höhere mögliche Chiptemperaturen und eine gegenüber Silizium bessere Wärme-
leitfähigkeit resultieren. 

Tabelle 2.1.1 enthält quantitative Angaben zu den wichtigsten Materialkenngrößen [2], Bild 2.1.4 
zeigt die Konsequenzen auf die Materialeigenschaften.

Parameter Si 4H-SiC GaN

Bandgap Energie Eg eV 1,12 3,26 3,39

Eigenleitungsdichte ni cm-³ 1,4*10-10 8,2*10-9 1,9*10-10

Durchbruchfeldstärke Ec MV/cm 0,23 2,2 3,3

Elektronenbeweglichkeit µn cm²/Vs 1400 950 1500

Driftgeschwindigkeit nsat cm/s 107 2,7*107 2,5*107

Dielektrizitätskonstante er - 11,8 9,7 9,0

Wärmeleitfähigkeit l W/cmK 1,5 3,8 1,3

Tabelle 2.1.1 Eigenschaften von Halbleitermaterialien mit weitem Bandabstand im Vergleich zu Silizium
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Bild 2.1.4 Konsequenzen unterschiedlicher physikalischer Parameter von Halbleitermaterialien [3]

Schlüsselfaktor einer breiteren Einführung von SiC ist heute jedoch die kostenefiziente Herstell-
barkeit entsprechender einkristalliner Chips mit ausreichender Materialqualität ohne Kristalldegra-
dationen (Micropipes), auch in den für die Leistungselektronik optimalen Wafergrößen. Während 
Si heute auf 8“ Wafern zu Kosten von 0,10 €/cm² fast defektfrei hergestellt wird, liegt die Defekt-
dichte bei SiC Wafern mit nur 4“ Durchmesser eine Größenordnung höher, was die Kosten im Ver-
gleich zu Si vervielfacht. GaN mit gegenüber SiC etwas schlechteren Eigenschaften wurde bisher 
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vor allem in optoelektronischen Bauelementen eingesetzt. Als Träger dient heute Saphirmaterial. 
Da dieses Material jedoch nichtleitend ist, müssen GaN-Bauelemente planare Strukturen besit-
zen. Am weitesten in den Markt eingeführt sind heute die SiC Schottkydioden. 

Im Spannungsbereich < 1000 V besteht heute bei MOSFET und IGBT aufgrund des hohen Ent-
wicklungsstandes der Si-Leistungshalbleiter keine technische Notwendigkeit zur Einführung ande-
rer Halbleitermaterialien. Wide bandgap Halbleitermaterialien sind in diesem Spannungsbereich 
eher in sperrschichtgesteuerten Leistungshalbleitern wie JFET (Sperrschicht-Feldeffekttransis-
toren), Bipolartransistoren und Thyristoren wettbewerbsfähig, während für höhere Spannungen 
auch MOS-gesteuerte Transistoren Siliziumbauelementen deutlich überlegen sind. 

Hauptschwerpunkte des Einsatzes von Leistungshalbleitern aus „wide bandgap materials“ sind 
– aufgrund der hohen Materialkosten – heute zunächst Anwendungen, bei denen ein besonders 
hoher Wirkungsgrad oder minimale Absolutverluste erzielt werden müssen sowie solche, deren 
Anforderungen – z.B. Temperatur, Spannung oder Frequenz – mit Si-Leistungshalbleitern nicht 
erfüllt werden können. 

Um die Hauptvorteile von Leistungshalbleitern aus SiC oder GaN gegenüber konventionellen Bau-
teilen, wie
 -  niedrigere Leit- und Schaltverluste
 -  höhere Sperrspannungen
 -  höhere mögliche Leistungsdichten
 -  höhere zulässige Arbeitstemperaturen
 -  kürzere Schaltzeiten, höhere Schaltfrequenzen

in gleicher Weise nutzen zu können, muss auch die Aufbau- und Verbindungstechnik entspre-
chend weiterentwickelt werden.

2.2 Netzgleichrichter

2.2.1 Netzdioden

Schaltzeichen  

Anode

Cathode

2.2.1.1 Allgemeine Begriffe
Durchlassrichtung (Vorwärtsrichtung)
Stromlussrichtung, bei der die Gleichrichterdiode den niedrigeren Widerstand hat. 

Sperrrichtung (Rückwärtsrichtung)
Stromlussrichtung, bei der die Gleichrichterdiode den höheren Widerstand hat.

Anodenanschluss 
Anschluss, in den der Vorwärtsstrom (Durchlassstrom) hinein ließt.

Kathodenanschluss 
Anschluss, aus dem der Vorwärtsstrom (Durchlassstrom) heraus ließt. 

Durchlassstrom (Vorwärtsstrom) 
Strom, der in der Vorwärtsrichtung ließt. 
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Durchlassspannung (Vorwärtsspannung)
Spannung zwischen den Anschlüssen infolge des Vorwärtsstroms. 

Sperrstrom (Rückwärtsstrom)
Strom, der in der Rückwärtsrichtung infolge der Sperrspannung (Rückwärtsspannung) ließt. Wird 
der Sperrstrom mit einem Kennlinienschreiber, einem Oszilloskop oder einem ähnlichen Messge-
rät mit Bildschirmdarstellung dargestellt, so ist die Messung wenn möglich mit Gleichspannung 
durchzuführen. Wird mit Wechselspannung gemessen, so ist zu beachten, dass die Kapazität 
des pn-Übergangs eine Kennlinienaufspaltung bewirkt. Je nach ansteigender oder abfallender 
Spannung ergibt sich ein positiver oder negativer Verschiebungsstrom, der die Kennlinie in zwei 
Äste aufspaltet. Der Punkt im Maximum der Messspannung ist nicht durch kapazitive Einlüsse 
verfälscht und zeigt den wahren Sperrstrom an (Bild 2.2.1). 

measured voltage v

reverse
current i

reverse current i at vr r

capacitive hysteresis

vr

Bild 2.2.1 Sperrkennlinie mit der kapazitiven Aufspaltung durch die Messung mit Wechselspannung

Sperrspannung (Rückwärtsspannung) 
Spannung zwischen den Anschlüssen in Rückwärtsrichtung 

2.2.1.2 Aufbau und prinzipielle Funktion
Gleichrichterdioden sind Bauelemente mit zwei Anschlüssen und dienen zum Gleichrichten von 
Wechselströmen. Sie weisen eine asymmetrische Strom-Spannungs-Kennlinie auf (Bild 2.2.2).

Conducting area

Threshold voltage

Forward direction

Reverse

direction

Blocking areaBreak through

Equivalent slope

resistance

V

I

Bild 2.2.2 Strom-Spannungs-Kennlinie einer Gleichrichterdiode mit Spannungsrichtungen,  
Bereichen und der Ersatzwiderstandsgeraden

Die heute zum Gleichrichten von Netzspannungen eingesetzten Halbleiterdioden werden überwie-
gend auf der Basis von monokristallinem Silizium hergestellt. Man unterscheidet zwischen Dioden, 
deren gleichrichtende Wirkung durch den Übergang beweglicher Ladungsträger von einem n-do-
tierten zu einem p-dotierten Gebiet im Halbleiter bewirkt wird (pn-Dioden) und Schottky-Dioden, 
bei denen ein Metall-Halbleiter-Übergang die gleichrichtende Wirkung verursacht. 



2 Grundlagen

19

Anode (metallised)

p+-Si

n
--Si

n+-Si

Glass passivation

pn-junction Cathode (metallised)

wp

Anode (metallised)

n--Si

n+-Si

Guard ring

Schottky-
Contact

Cathode (metallised)

p-Si

Oxid

p-Si

a)              b)

Bild 2.2.3 Schematischer Aufbau einer pn-Diode (a) und einer Schottky-Diode (b); 
Die Glaspassivierung und der Schutzring mit Oxidabdeckung dienen zum Schutz vor Umwelt-
einlüssen und zur Stabilisierung der Sperrströme.

pn-Dioden (pin-Dioden)
Eine pn-Diode besteht aus einer stark p-dotierten p+-Schicht mit vielen frei beweglichen Löchern, 
einer stark n-dotierten n+-Schicht mit vielen frei beweglichen Elektronen und dazwischen einer 
nur schwach n-dotierten n--Schicht (auch als i-Schicht bezeichnet, i für intrinsisch = eigenleitend), 
deren Breite wp und deren Dotierung die maximale Sperrspannung bestimmen. Die in der Um-
gebung des pn-Überganges beindlichen Elektronen und Löcher rekombinieren miteinander und 
stehen daher nicht mehr zum Stromtransport zur Verfügung. Es entsteht also eine dünne Schicht 
ohne frei bewegliche Ladungsträger, die isolierend ist. Man nennt sie Raumladungszone, da in ihr 
durch die unbeweglichen Ladungen der ionisierten Dotieratome eine Potentialdifferenz zwischen 
p- und n-dotiertem Silizium aufgebaut wird. Das geschieht, ohne dass von außen eine Spannung 
angelegt wird.

Legt man eine negative Spannung an das p-Silizium und eine positive Spannung an das n-Silizi-
um, so werden die freien Elektronen im n-Silizium zur Kathode gesaugt, die Löcher im p-Silizium 
zur Anode. Die isolierende Raumladungszone verbreitert sich dadurch und die elektrische Feld-
stärke in der Umgebung des pn-Übergangs steigt an. Die Diode ist in Sperrrichtung gepolt, es 
ließt (fast) kein Strom.   
Auch bei einer in Sperrrichtung gepolten Diode ließt ein kleiner Strom, der Sperrstrom. Er entsteht 
dadurch, dass in der Raumladungszone durch thermische Energie oder im Ergebnis von Bestrah-
lung freie Ladungsträgerpaare generiert werden, die im Feld der Raumladungszone separiert wer-
den und zu den Anschlüssen abließen. 

Legt man eine positive Spannung an das p-Silizium und eine negative Spannung an das n-Silizium, 
so werden die freien Elektronen im n-Silizium in die Raumladungszone gedrückt, die Löcher im 
p-Silizium ebenfalls. Die Raumladungszone wird durch bewegliche Ladungsträger überschwemmt 
und verschwindet. Es ließt ein Strom, weitere Ladungsträger werden durch den äußeren Strom-
kreis nachgeliefert. Die Diode ist in Durchlassrichtung gepolt (Bild 2.2.2). 

Schottky-Dioden
Bei den Schottky-Dioden übernimmt der Metall-Halbleiterkontakt (Schottky-Kontakt) die Aufgaben 
des pn-Übergangs. Der wichtigste Unterschied zwischen pn- und Schottky-Dioden ist, dass bei 
den pn-Dioden sowohl Elektronen als auch Löcher zum Stromtransport beitragen (die pn-Diode ist 
ein bipolares Bauelement), während bei der Schottky-Diode nur eine Ladungsträgerart den Strom 
transportiert (unipolares Bauelement). Das hat vor allem großen Einluss auf das dynamische Ver-
halten (siehe auch Kap. 2.2.1.4 und 2.3.1.1).
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2.2.1.3 Statisches Verhalten
Durchlassverhalten
Mit der angelegten Vorwärtsspannung steigt der Strom steil an, sobald die Schleusenspannung 
(bei Silizium etwa 0,7 V) erreicht ist (Bild 2.2.2). Erst bei sehr hohen Strömen, die weit über dem 
zulässigen Dauerstrom liegen, lacht sich die Durchlasskurve wieder etwas ab. Bei niedrigen und 
mittleren Strömen ist der Temperaturkoefizient der Durchlassspannung negativ, das heißt die 
Durchlassspannung ist bei konstantem Strom umso niedriger, je höher die Temperatur ist. Bei 
sehr hohen Strömen ist das Verhalten umgekehrt. Beim Fließen des Durchlassstromes entstehen 
Durchlassverluste (= Durchlassstrom * Durchlassspannung), welche die Diode erwärmen. Diese 
Erwärmung begrenzt den Vorwärtsstrom, da eine zu hohe Erwärmung die Diode beschädigen 
kann.

Sperrverhalten
Legt man Spannung in Sperrrichtung an eine Diode, so steigt der Sperrstrom zuerst an, um schon 
bei einer angelegten Spannung von wenigen Volt einen Wert zu erreichen, der mit steigender 
Spannung kaum mehr ansteigt. Der Sperrstrom ist stark temperaturabhängig und steigt mit der 
Temperatur an, besonders stark bei Schottky-Dioden. Die auftretenden Verluste (= Sperrspan-
nung * Sperrstrom) sind aber unter normalen Betriebsbedingungen so klein, dass sie bei der 
Berechnung der Gesamtverluste vernachlässigt werden können (Ausnahme: Schottky-Dioden). 
Erhöht man die in Sperrrichtung angelegte Spannung in den Durchbruchbereich (Bild 2.2.2), so 
steigt der Sperrstrom mehr oder weniger steil an. Zwei Mechanismen können diesen Anstieg be-
wirken: Zener-Effekt und Avalanche-Effekt. 

Zener-Effekt
In Dioden mit sehr hoch dotierter n--Mittelzone kann die Feldstärke in der Raumladungszone so 
hoch werden, dass den Bindungen zwischen den Siliziumatomen Elektronen entrissen werden 
und dadurch freie Ladungsträgerpaare entstehen (Zener-Effekt). Der Sperrstrom steigt dadurch 
sehr steil an. Die Zener-Spannung, bei der dieser Anstieg eintritt, sinkt mit steigender Tempera-
tur. Der Zener-Effekt tritt nur bei extrem hohen Feldstärken in der Raumladungszone auf. Solche 
Feldstärken kommen nur bei Dioden mit relativ niedriger Durchbruchspannung vor. Bei 5,7 V ist 
die Grenze. Bei höheren Durchbruchspannungen spricht man vom Avalanche-Effekt.

Avalanche-Effekt
Innerhalb der Raumladungszone werden durch thermische oder optische Energie freie Ladungs-
träger (Elektronen oder Löcher) erzeugt. Beim Avalanche-Effekt (Lawinen-Effekt) werden diese  
durch die elektrische Feldstärke in der Raumladungszone so stark beschleunigt, dass sie durch 
ihre kinetische Energie weitere Ladungsträgerpaare durch Stoß auf Valenzelektronen erzeugen 
können (Stoßionisation). Die Zahl der freien Ladungsträger steigt lawinenartig an, der Sperrstrom 
ebenfalls. Die Avalanche-Spannung, bei der dieser Effekt eintritt hat einen positiven Temperatur-
koefizienten, steigt also mit der Temperatur an. Alle Durchbruchspannungen größer als 5,7 V sind 
auf den Avalanche-Effekt zurück zu führen. Oft werden Avalanche-Dioden fälschlich als Zener-
Dioden bezeichnet. Der Betrieb einer Diode im Avalanche-Durchbruch ist nur erlaubt, wenn er im 
Datenblatt speziiziert ist. 

2.2.1.4 Dynamisches Verhalten
Einschaltverhalten 
Beim Übergang der Diode in den leitenden Zustand steigt die Spannung zunächst auf die Einschalt-
spannungsspitze VFRM an. Erst wenn die n--Zone vollständig durch Ladungsträger überschwemmt 
ist, sinkt die Durchlassspannung auf ihren statischen Wert VF ab (Bild 2.2.4). Die Einschaltzeit tfr 
(forward recovery time) liegt in der Größenordnung von 100 ns. Je steiler der Stromanstieg und je 
dicker die niedrigdotierte n--Zone der Diode, umso höher ist VFRM. Die Einschalt-Spannungsspitze 
kann 300 V und mehr betragen. 
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Bild 2.2.4 Einschaltverhalten einer Diode

Ausschaltverhalten
pn-Dioden
Im leitenden Zustand ist das gesamte Volumen der Diode mit Elektronen und Löchern über-
schwemmt. Wird die Spannung nun umgepolt, so leitet die Diode daher auch in Rückwärtsrichtung, 
es kann keine Sperrspannung aufgebaut werden. Durch den Rückstrom und durch die Rekombi-
nation von Elektronen und Löchern wird die Überschussladung in der Diode abgebaut. Sobald alle 
Überschussladungsträger am pn-Übergang abgebaut sind, kann die Diode wieder Sperrspannung 
aufnehmen, die Rückstromspitze IRRM ist erreicht, der Rückwärtsstrom wird von da ab wieder klei-
ner (Bild 2.2.5).

Qrr 0.2 * IRRM
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a)       b)

Bild 2.2.5 Ausschaltverhalten einer pn-Diode: Deinitionen (a) und Verlauf von Strom, Spannung und 
Schaltverlusten (b)

Das rote Dreieck Qrr ist die in der Diode gespeicherte Ladung. Nach der Rückstromspitze IRRM liegt 
an der Diode Spannung an und es ließt durch sie ein Strom. Daraus ergeben sich Schaltverluste, 
die bei höheren Frequenzen beträchtliche Höhe erreichen können und bei den Gesamtverlus-
ten berücksichtigt werden müssen. Schaltzeit trr, Speicherladung Qrr und Rückstromspitze IRRM 
nehmen bei höherer Temperatur stark zu. Dioden mit kurzer Schaltzeit trr (rr = reverse recovery), 
kleiner Speicherladung Qrr und kleiner Rückstromspitze IRRM bezeichnet man als schnelle Dioden 
(siehe Kap 2.3). Schnelle Dioden erhält man vor allem durch Reduzierung der Trägerlebensdauer.
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Schottky-Dioden
Schottky-Dioden sind unipolare Bauelemente, nur eine Ladungsträgerart ist für den Stromtrans-
port zuständig. Während der Durchlassstrom ließt, wird keine Überschussladung aufgebaut, die 
beim Ausschalten (Umpolen der Spannung) als Speicherladung in Erscheinung treten könnte. 
Schottky-Dioden haben also keinen Rückstrom IRRM, abgesehen von einem sehr kleinen Strom  
zum Umladen der Sperrschichtkapazität. Eine Schaltzeit ist nicht deiniert. 

Wegen der sehr kleinen Schaltverluste eignen sich Schottky-Dioden für Anwendungen bei hohen 
Frequenzen. Allerdings sind die Sperrspannungen wegen der mit der Temperatur stark ansteigen-
den Sperrströme und dem unipolaren Durchlasscharakter begrenzt. Am Markt beinden sich der-
zeit Schottky-Dioden auf Siliziumbasis bis etwa 200 V Sperrspannung, solche aus Galliumarsenid 
(GaAs) bis 300 V und Siliziumcarbid (SiC) bis 1200 V. Die Eignung von SiC für hochsperrende 
Schottky-Dioden ergibt sich aus der im Vergleich zu Silizium neunmal höheren Durchbruchfeld-
stärke des Materials.

2.2.2 Thyristoren

Schaltzeichen  

Anode

Cathode

Gate

2.2.2.1 Allgemeine Begriffe
Vorwärtsrichtung, Schaltrichtung
Die Richtung des durch die Hauptanschlüsse ließenden Stromes, in der der Thyristor zwei stabile 
Betriebszustände, nämlich einen Sperrzustand und einen Durchlasszustand einnehmen kann. 

Rückwärtsrichtung
Die der Schaltrichtung entgegengesetzte Richtung. 

Durchlasszustand
Betriebszustand, bei einem Arbeitspunkt oder in einem Arbeitspunktbereich, in dem der Gleich-
stromwiderstand klein ist (gegenüber dem Widerstand im Sperrzustand). 

Sperrzustand
Betriebszustand, in dem der Gleichstromwiderstand groß ist (gegenüber dem Widerstand im 
Durchlasszustand). 

Anodenanschluss
Hauptanschluss, bei dem der Vorwärtsstrom in den Thyristor eintritt. 

Kathodenanschluss
Hauptanschluss, bei dem der Vorwärtsstrom aus dem Thyristor austritt. 

Steueranschluss, Gate
Anschluss, über den ausschließlich Steuerstrom ließt. Die zur Steuerung dienende Einrichtung 
wird mit dem Steueranschluss und dem Kathodenanschluss verbunden. Zu diesem Zweck haben 
größere Thyristoren einen zweiten Kathodenanschluss. 

Vorwärtsstrom
Der über die Hauptanschlüsse ließende Strom in Vorwärtsrichtung. 
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Rückwärtsstrom
Der über die Hauptanschlüsse ließende Strom in Rückwärtsrichtung. 

Durchlassstrom
Der im Durchlasszustand über die Hauptanschlüsse ließende Strom. 

Sperrstrom
Der im Sperrzustand über die Hauptanschlüsse ließende Strom. Wird der Sperrstrom mit einem 
Kennlinienschreiber, einem Oszilloskop oder einem ähnlichen Messgerät mit Bildschirmdarstel-
lung dargestellt, so ist die Messung wenn möglich mit Gleichspannung durchzuführen. Wird mit 
Wechselspannung gemessen, so ist zu beachten, dass die Kapazität des pn-Übergangs eine 
Kennlinienaufspaltung bewirkt. Je nach ansteigender oder abfallender Spannung ergibt sich ein 
positiver oder negativer Verschiebungsstrom, der die Kennlinie in zwei Äste aufspaltet. Der Punkt 
im Maximum der Messspannung ist nicht durch kapazitive Einlüsse verfälscht und zeigt den wah-
ren Sperrstrom an (siehe Bild 2.2.1). 

Vorwärts-Spannung
Spannung an den Hauptanschlüssen in Vorwärtsrichtung. 

Rückwärts-Spannung 
Spannung an den Hauptanschlüssen in Rückwärtsrichtung. 

Durchlassspannung  
Spannung an den Hauptanschlüssen im Durchlasszustand. 

Sperrspannung
Spannung an den Hauptanschlüssen im Sperrzustand. 

Kippspannung 
Sperrspannung in Vorwärtsrichtung, bei der der Thyristor kippt, d.h. in den Durchlasszustand über-
geht, ohne dass ein Steuerstrom ließt.

Steuerstrom
Der durch den Steueranschluss ließende Strom. Er wird als positiv bezeichnet, wenn er in den 
Steueranschluss hinein ließt.

Steuerspannung
Spannung zwischen Steueranschluss und Kathodenanschluss. Sie wird als positiv bezeichnet, 
wenn der Steueranschluss das höhere Potential hat. 

2.2.2.2 Aufbau und prinzipielle Funktion
Der Thyristor ist ein Halbleiterbauelement mit mindestens drei pn-Übergängen, das von einem 
Sperrzustand in einen Durchlasszustand umgeschaltet werden kann. Meist wird mit „Thyristor“ 
speziell die rückwärts sperrende Thyristortriode bezeichnet, die in der Rückwärtsrichtung nicht 
schaltbar ist, sondern sperrt. Zusätzlich zu den zwei Anschlüssen einer Diode hat ein Thyristor 
einen Steueranschluss (Gate), der zum Schalten des Thyristors in den Durchlasszustand dient 
(Bild 2.2.6).
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Bild 2.2.6 Strom-Spannungs-Kennlinie eines Thyristors mit Spannungsrichtungen und Betriebszuständen
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Bild 2.2.7 Schematischer Aufbau eines Thyristors (Die Glaspassivierung dient zum Schutz vor Umwelt-
einlüssen und zur Stabilisierung der Sperrströme.)

Ein Thyristor besteht aus vier abwechselnd n- und p-dotierten Zonen (Bild 2.2.7). Die mittlere n--
Zone bildet mit den angrenzenden p-dotierten Zonen die hochsperrenden pn-Übergänge für Vor-
wärts- und Rückwärtsrichtung. Die Passivierung (in diesem Beispiel: Glaspassivierung) muss für 
beide pn-Übergänge vorgenommen werden. Um die Funktionsweise des Thyristors zu verstehen, 
kann man ihn sich in einen npn- und einen pnp-Transistor zerlegt vorstellen (Bild 2.2.8)
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Bild 2.2.8 Zerlegung eines Thyristors in zwei miteinander gekoppelte npn- und pnp-Transistoren 

Ist die Kathode negativ gegenüber der Anode gepolt und ließt ein Strom vom Steueranschluss 
(Gate) zur Kathode, so injiziert die Kathode, die ja der Emitter des npn-Transistors ist, Elektronen. 
Der Gatestrom wird vom npn-Transistor verstärkt. Ein Teil dieser Elektronen gelangt in die nied-
rigdotierte n-Zone, die zugleich Kollektor des npn-Transistors und Basis des pnp-Transistors ist. 
Im pnp-Transistor wird dieser Strom weiter verstärkt und zur Basis des npn-Transistors geleitet. 
Diese Mitkopplung der Teiltransistoren ist entscheidend für die Funktion des Thyristors.
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Die Stromverstärkungen der Transistoren sind stromabhängig. Sobald der Strom in der Gatezone 
so hoch ist, dass die Summe der Stromverstärkungen (in Basisschaltung) αnpn + αpnp ≥ 1 wird, wird 
der Strom über alle Maßen verstärkt, der Thyristor zündet, das heißt, er geht in den Durchlass-
zustand. Es reicht schon ein kurzer Stromimpuls (beispielsweise 10 µs lang) ins Gate, um den 
Thyristor zu zünden. Hat am Ende des Zündimpulses der Hauptstrom den Einraststrom IL über-
schritten, so bleibt der Thyristor im Durchlasszustand. Erst wenn der Hauptstrom den Haltestrom 
IH unterschreitet, geht der Thyristor wieder in den Vorwärts-Sperrzustand (Blockierzustand) über 
(siehe Kap. 2.2.2.3). Jeder Strom, der über den pn-Übergang vom Gate zur Kathode ließt, wirkt, 
wenn er nur hoch genug ist, als Zündstrom:
 - externer Zündstrom vom Gate zur Kathode 
 - Sperrstrom durch Überschreiten der maximalen Blockierspannung (Kippspannung) („Über Kopf 
Zünden“, Kippen)

 - durch Lichteinstrahlung in der Raumladungszone generierter Strom (Lichtzündung)
 - zu hohe Temperatur (thermisch generierter Sperrstrom)
 - kapazitiver Verschiebungsstrom durch steil ansteigende Anodenspannung (dv/dt).

2.2.2.3 Statisches Verhalten
Durchlassverhalten
Das Durchlassverhalten von Thyristoren entspricht dem von Dioden. Mit der angelegten Vorwärts-
spannung steigt der Strom steil an, sobald die Schleusenspannung erreicht ist (Bild 2.2.6). Erst 
bei sehr hohen Strömen, die weit über dem zulässigen Dauerstrom liegen, lacht sich die Durch-
lasskurve wieder etwas ab. Bei niedrigen und mittleren Strömen ist der Temperaturkoefizient der 
Durchlassspannung negativ, das heißt, die Durchlassspannung ist bei konstantem Strom umso 
niedriger, je höher die Temperatur ist. Bei sehr hohen Strömen ist das Verhalten umgekehrt.   
Beim Fließen des Durchlassstromes entstehen Durchlassverluste (= Durchlassstrom * Durchlass-
spannung), die den Thyristor erwärmen. Diese Erwärmung begrenzt den Vorwärtsstrom, da eine 
zu hohe Erwärmung den Thyristor beschädigen kann.

Sperrverhalten
Legt man Spannung in Sperrrichtung an einen Thyristor, so steigt der Sperrstrom zuerst an, um 
schon bei einer angelegten Spannung von wenigen Volt einen Wert zu erreichen, der mit steigen-
der Spannung kaum mehr ansteigt. Der Sperrstrom ist stark temperaturabhängig und steigt mit der 
Temperatur an. Erhöht man die in Sperrrichtung angelegte Spannung in den Durchbruchbereich 
(Bild 2.2.6), so steigt der Sperrstrom durch den Avalanche-Effekt (siehe Kap. 2.2.1.3) steil an. 

Legt man Spannung in Vorwärtsrichtung an einen Thyristor, so verhält er sich zuerst wie in 
Sperrrichtung. Wird die Kippspannung erreicht, so „kippt“ der Thyristor in den Durchlasszustand 
und bleibt in diesem, bis der Halterstrom unterschritten wird. Auch der Sperrstrom in Vorwärts-
richtung ist temperaturabhängig. Diese Abhängigkeit kann für die individuellen Thyristoren sehr 
unterschiedlich sein. Meist ist der Sperrstrom bei hohen Temperaturen in Vorwärtsrichtung hö-
her als in Sperrrichtung. Ursache ist in der Regel die Verstärkung des Sperrstromes durch den 
npn-Transistor, für den der Sperrstrom einen Basisstrom darstellt. Hohe Sperrströme in Vorwärts-
richtung beeinträchtigen die Funktion und die Zuverlässigkeit des Thyristors nicht und sind kein 
qualitätsminderndes Merkmal. Die auftretenden Verluste (= Sperrspannung * Sperrstrom) sind 
unter normalen Betriebsbedingungen so klein, dass sie bei der Berechnung der Gesamtverluste 
vernachlässigt werden können.
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2.2.2.4 Dynamisches Verhalten
Einschaltverhalten
Zünden durch einen externen Zündstrom vom Gate zur Kathode
Die Zündung setzt lokal dort ein, wo die höchste Zündstromdichte herrscht. Die Ausbreitung der 
gezündeten Fläche erfolgt relativ langsam (je nach Bedingungen mit nur 30 µm bis 100 µm pro 
µs), das heißt, bei einem Thyristor mit 100 mm Durchmesser dauert es einige 1000 Mikrosekun-
den, bis die ganze Thyristorläche leitend ist (Bild 2.2.9). 

     
a)                b)

Bild 2.2.9 Stromverteilung im Thyristor nach dem Einschalten des Gatestroms (a) und unmittelbar nach 
der Zündung (b)

Nach dem Zünden fällt die Vorwärtsspannung nur langsam auf den statischen Wert VF ab. Die 
Folge ist eine mit der Stromanstiegssteilheit wachsende Verlustleistungsspitze (Bild 2.2.10).
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Bild 2.2.10 Verlauf von Strom, Spannung (a) und Verlustleistung (b) beim Einschalten eines Thyristors

Da anfangs die gezündete Fläche noch sehr klein ist, konzentrieren sich die Einschaltverluste, die 
durch das nur allmähliche Absinken der Durchlassspannung auf ihren statischen Wert VF verur-
sacht werden, auf eine kleine Fläche. Das führt zu einer lokalen Erhitzung des Siliziums. Um eine 
Schädigung des Thyristors zu vermeiden, muss die Stromanstiegsgeschwindigkeit auf die maxi-
mal zulässige kritische Stromanstiegsgeschwindigkeit (di/dt)cr begrenzt werden. 

Bei größeren Thyristoren wird die kritische Stromanstiegsgeschwindigkeit (di/dt)cr durch Integrati-
on eines Hilfsthyristors (Pilotthyristor) erhöht. Dabei dient ein kleinerer Thyristor, dessen Kathode 
mit dem Gate des Haupttyristors verbunden ist zur Verstärkung des Zündstroms für den Hauptthy-
ristor (Bild 2.2.11). Die Zündenergie für den Hauptthyristor wird dem Hauptstromkreis entnommen. 
Man spricht von innerer Zündverstärkung oder Amplifying Gate-Thyristor.
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Bild 2.2.11 Verstärkung der Zündenergie durch die Integration eines Hilfsthyristors (Amplifying Gate)

Eine weitere Verbesserung des (di/dt)cr erzielt man durch ingerförmige Ausbildung des Amplifying 
Gates, die die Randlänge zwischen Hilfs- und Hauptthyristor verlängert. Allerdings verliert man 
dabei an aktiver Emitterläche, die Strombelastbarkeit wird verringert.

Zünden durch den kapazitiven Verschiebungsstrom (dv/dt – Zünden)
Jeder pn-Übergang stellt eine spannungsabhängige Kapazität dar. Ohne anliegende Spannung 
ist diese am größten, und sie sinkt, je höher die angelegte Sperrspannung ist. Bei Änderungen 
der Spannung (hohem dv/dt) ließt ein kapazitiver Verschiebungsstrom über den pn-Übergang. Ist 
dieser hoch genug, so kann er wie jeder Strom über den p-Basis-Emitter-Übergang das Zünden 
des Thyristors bewirken. 

Zünden durch Überschreiten der Kippspannung („Über Kopf“-Zünden)
Beim Überschreiten der Kippspannung (Bild 2.2.12) wird der Sperrstrom so hoch, dass er zum 
Zünden des Thyristors ausreicht. Da der Sperrstrom mit der Temperatur ansteigt und der erfor-
derliche Zündstrom mit der Temperatur kleiner wird, sinkt die Kippspannung mit steigender Tem-
peratur.
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Forward breakover voltage
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Bild 2.2.12 Zünden eines Thyristors durch das Überschreiten der Kippspannung
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Zünden durch Licht oder zu hohe Temperatur
Lichteinstrahlung erzeugt Ladungsträgerpaare, die in der Raumladungszone getrennt werden und 
über den pn-Übergang zur Kathode ließen. Sie wirken daher als Zündstrom. Dasselbe gilt für 
thermisch erzeugte Ladungsträgerpaare. 

Ausschaltverhalten
Ähnlich wie bei Netzdioden (Kap. 2.2.1.4) wird auch beim Thyristor beim Fließen eines Vorwärts-
stromes das Volumen des Halbleiters durch Ladungsträger überschwemmt, die beim Umpolen 
der Spannung in die Sperrrichtung erst weitgehend abgebaut werden müssen, bevor der Thyristor 
Spannung in Sperrrichtung aufnehmen kann. Allerdings beinden sich auch dann noch Restla-
dungsträger im Halbleitervolumen, die zum Zünden des Thyristors führen können, wenn Span-
nung in Vorwärtsrichtung angelegt wird. 

Als Freiwerdezeit tq bezeichnet man die Zeit vom Stromnulldurchgang bis wieder Blockierspan-
nung angelegt werden kann, ohne dass der Thyristor erneut zündet (Bild 2.2.13). Die typische Frei-
werdezeit tq von Thyristoren beträgt etwa 100 bis 500 µs. Schnelle Thyristoren (Frequenzthyris-
toren) sind solche, bei denen die Freiwerdezeit durch Reduzierung der Trägerlebensdauer auf 10 
bis 100 µs verkürzt wurde. Nähere Angaben über die Abhängigkeit der Freiwerdezeit von den Pa-
rametern erfolgen in Kap. 3.2.5.2. Die Kennwerte werden im Kap. 3 „Datenblattangaben“ erläutert.

tq

t

i, v

Current iT

Voltage vT

Bild 2.2.13 Verlauf von Strom iT und Spannung vT eines Thyristors beim Ausschalten und Freiwerdezeit tq 

2.3 Freilauf- und Beschaltungsdioden

2.3.1 Aufbau und prinzipielle Funktion
Moderne schnelle Schalter benötigen schnelle Dioden als Freilaufdioden im Leistungskreis. In den 
vorwiegend auftretenden Anwendungen mit induktiver Last wird die Freilaufdiode bei jedem Ein-
schaltvorgang des Schalters vom leitenden in den sperrenden Zustand kommutiert. Das Ausräu-
men der Speicherladung soll dabei sanft erfolgen, um induzierte Spannungsspitzen und hochfre-
quente Oszillationen zu vermeiden. Deshalb werden die Dioden auch als Soft-Recovery-Dioden 
bezeichnet. Sie sind mitbestimmend für die Leistungsfähigkeit des Schalters. Bei ihrem Design 
müssen Kompromisse gegensätzlicher Anforderungen gefunden werden. Für schnelle Leistungs-
dioden sind zwei Haupttypen zu unterscheiden: die Schottky-Diode und pin-Dioden in epitaxialer 
oder diffundierter Bauform.
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Bild 2.3.1 Aufbau der Schottky-, pin-Epitaxial- und pin-diffundierten Diode 
a) Aufbau 
b) Dotierungsproil (schematisch)

2.3.1.1 Schottky-Dioden
Bei Schottky-Dioden bildet der Metall-Halbleiter-Übergang den sperrenden Übergang. Im Durch-
lasszustand muss nur die geringe Potentialbarriere zwischen Metall und Halbleitermaterial über-
wunden werden (ca. 0,3 V bei Si). Es entfällt die bei pin-Dioden auftretende Diffusionsspannung 
des pn-Überganges (ca. 0,7 V bei Si), damit wird bei dünner n--Zone die Durchlassspannung nied-
riger als die jeder pin-Diode. Bei n-dotiertem Material sind nur Elektronen am Stromluss beteiligt 
(unipolar). Im Betrieb nahe der Sperrspannung erhöht sich der Sperrstrom stark. Dies muss in der 
Verlustleistungsbilanz berücksichtigt werden, anderenfalls ist die thermische Stabilität nicht mehr 
gegeben. 

Beim Übergang vom leitenden in den sperrenden Zustand ist im Idealfall nur die Raumladungszo-
ne mit einer geringen Kapazität zu laden. Das Bauelement besitzt daher eine um Zehnerpotenzen 
kleinere Speicherladung als die pin-Diode und verursacht damit auch sehr geringe Schaltverluste. 
Die Schottky-Diode kommt damit einer idealen Diode sehr nahe. Sie ist vor allem für den Einsatz 
bei sehr hohen Frequenzen und als Beschaltungsdiode mit besonders niedriger Durchlassspan-
nung geeignet.

Für Silizium beschränken sich diese Vorteile auf Spannungen < 100 V. Für höhere Sperrspannun-
gen muss die n--Zone erweitert werden und die Durchlassspannung nimmt stark zu. In diesem 
Spannungsbereich werden Materialien mit höherer zulässiger elektrischer Feldstärke wie GaAs 
(<= 600 V) oder SiC (<=1700 V) eingesetzt. Sie haben ähnliche Durchlasseigenschaften wie die 
pin-Diode, die Vorteile bei den Schalteigenschaften bleiben aber erhalten. Die Kosten für das Ba-
sismaterial und die Herstellung von Dioden aus beiden letztgenannten Materialien sind aber so 
hoch, dass sich deren Einsatz bisher nur in Anwendungen mit besonders hohem Wirkungsgrad, 
hohen Schaltfrequenzen oder hohen Temperaturen lohnt.
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2.3.1.2 pin-Dioden
Epitaxialdioden
Oberhalb 100 V beginnt der Vorteil der pin-Dioden. Bei den heute realisierten Dioden ist die Mit-
telzone eigentlich nicht „i“ (intrinsisch), sondern vom n--Typ und gegenüber den Außenzonen sehr 
viel niedriger dotiert. Bei pin-Dioden in Epitaxialtechnik (Bild 2.3.1 Mitte) wird zunächst eine n--Zo-
ne auf dem hochdotierten n+-Substrat abgeschieden (Epitaxie). Anschließend wird die p-Zone dif-
fundiert. Damit können sehr niedrige Basisweiten wB bis herunter zu einigen µm realisiert werden. 
Durch das Einbringen von Rekombinationszentren (zumeist Gold) kann man sehr schnelle Dioden 
realisieren. Wegen der geringen Basisweite wB bleibt die Durchlassspannung trotz Rekombinati-
onszentren niedrig. Sie ist aber immer größer der Diffusionsspannung des pn-Überganges von 0,6 
bis 0,8 V. Der Haupteinsatzbereich der Epitaxial (Epi)-Dioden liegt bei Sperrspannungen zwischen 
100 V und 600 V. Manche Hersteller realisieren auch 1200 V Epi-Dioden.

Controlled Axial Lifetime (CAL)-Konzept
Ab 1000 V wird die n--Zone so breit, dass man eine diffundierte pin-Diode (Bild 2.3.1 rechts) re-
alisieren kann. In das n--Substrat (Wafer) werden die p- und die n+-Zone diffundiert. Es werden 
ebenfalls Rekombinationszentren eingebracht. Durch Implantation von Protonen oder He++-Ionen 
in Silizium entstehen Rekombinationszentrenproile ähnlich Bild 2.3.2. Für die Implantation sind 
Teilchenbeschleuniger mit einer Energie im Bereich 10 MeV erforderlich.
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Bild 2.3.2 Schmale Zone hoher Konzentration von Rekombinationszentren am pn-Übergang, die durch 
Bestrahlung mit leichten Ionen erzeugt werden kann

Die Anordnung der Zone hoher Rekombinationszentrendichte am pn-Übergang (Bild 2.3.2) ist eine 
optimierte Variante [4], [5]. In [6] wird gezeigt, dass die Relation zwischen Rückstromspitze und 
Durchlassspannung umso besser wird, je näher die Anordnung der Rekombinationszentren am 
pn-Übergang ist. Man erhält im Durchlassfall eine invertierte Ladungsträgerverteilung mit höherer 
Ladungsträgerdichte am n--n+-Übergang. Bei der CAL-Diode wird wie in Bild 2.3.3 dargestellt, die 
Spitze strahlungsinduzierter Rekombinationszentren sogar in die p-Zone nahe dem pn-Übergang 
gelegt, da dies zu niedrigeren Sperrströmen führt. Die He++-Implantation ist kombiniert mit einer 
Einstellung der Grund-Trägerlebensdauer vorzugsweise durch Elektronenbestrahlung.
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Bild 2.3.3 Proil der Rekombinationszentren in der CAL-Diode (schematisch)
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Die Höhe der Rekombinationszentrenspitze kann über die Dosis der He++-Implantation eingestellt 
werden: Je höher die Spitze, umso kleiner die Rückstromspitze. Der Hauptanteil der Speicher-
ladung der CAL-Diode tritt im Tailstrom auf. Der Tailstrom selbst lässt sich durch die Basisdichte 
der Rekombinationszentren steuern. Ein Absenken der Grundlebensdauer verkürzt die Zeit des 
Tailstromes aber zu Lasten der Durchlassspannung der Diode. Mit den beiden Parametern Grund-
lebensdauer und Dosis der He++-Implantation lässt sich das Recovery-Verhalten somit über weite 
Bereiche steuern. Es wird erreicht, dass die Diode unter allen Bedingungen, insbesondere auch 
bei kleinen Strömen, Soft-Recovery-Verhalten aufweist. Die so hergestellten CAL-Dioden haben 
eine hohe dynamische Robustheit. Unter Laborbedingungen wurden auf 1200 V und 1700 V di-
mensionierte CAL-Dioden mit Steilheiten bis zu 15 kA/cm²µs getestet, ohne dass die Zerstörung 
einer Diode erreicht wurde.

Bei der CAL-Diode kann die Basisweite wB vergleichsweise niedrig gewählt werden in Richtung 
auf die in Kap. 2.3.2.2 beschriebene PT (punch through) Dimensionierung. Dadurch wird eine 
niedrige Durchlassspannung bzw. ein besserer Kompromiss zwischen Schalteigenschaften und 
Durchlassspannung erreicht. Insbesondere geht wB auch in das Einschalten der Diode ein. Die 
Einschaltüberspannung VFR wächst mit zunehmendem wB. Bei 1700 V-CAL-Dioden konnte gezeigt 
werden, dass VFR gegenüber einer konventionellen Diode mehr als halbiert wird [7].

Hochsperrende Freilaufdioden für IGCT sowie die Beschaltungsdioden [8] werden nach dem CAL-
Konzept hergestellt, weil die dynamische Robustheit eine der wichtigsten Anforderungen ist. Die 
nun mögliche Optimierung in Richtung der PT-Dimensionierung hat eine höhere Festigkeit gegen 
Höhenstrahlung zur Folge. Mit derselben Maßnahme ist ein günstiger Trade-Off zwischen Durch-
lassspannung und Schalteigenschaften der Diode einstellbar. Bei Beschaltungsdioden wird damit 
die niedrigste Einschaltüberspannung VFR erreicht. Im Vergleich zur bisher eingesetzten Diffusion 
von Gold ergibt sich außerdem ein niedrigerer Sperrstrom. 

Emitter-Konzept
Bei der üblichen pin-Diode ist die Überschwemmung am pn--Übergang stärker als am n--n+-Über-
gang (Bild 2.3.11). Das Emitter-Konzept besteht darin, diese Verteilung zu invertieren: Am n--n+-
Übergang ist die Überschwemmung höher als am pn--Übergang. Dies geschieht durch Herabset-
zung der Injektion am p-Emitter.
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Bild 2.3.4 p-Emitter zur Verbesserung des Soft-Recovery-Verhaltens:  
a) Emitterstrukturen, z.B. die Merged pin/Schottky-Diode  
b) durchgehende reduzierte p-Dotierung

Es wurde eine Reihe Emitterstrukturen vorgeschlagen, deren Funktion zusammenfassend auf 
diese Wirkung hinausläuft. Ein Beispiel ist die „Merged pin/Schottky-Diode”, die aus einer Folge 
von p+-Zonen und Schottky-Regionen besteht [9] (Bild 2.3.4a). Es gibt weitere ähnliche Strukturen, 
darunter auch Strukturen eindiffundierter p- und n-Zonen.
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Der Vorteil von Schottky- und Schottky-ähnlichen Zonen beschränkt sich aber auf Spannungen 
kleiner 600 V. Wenn man auf Sperrspannungen von 1000 V und darüber geht, überwiegt der ohm-
sche Spannungsabfall. Was bleibt, ist die Verringerung der Fläche injizierender Teilbereiche an 
der p-Zone. Dieselbe Wirkung wie die von Emitterstrukturen kann auch durch eine durchgehende 
p-Zone reduzierter Dotierung (Bild 2.3.4b) erreicht werden.

2.3.2 Statisches Verhalten 
Im wesentlichen gelten die Aussagen über das statische Verhalten der Netzdioden aus Kap. 
2.2.1.3 auch für schnelle Dioden.

VF
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Bild 2.3.5 Deinition von Sperr- und Durchlassspannung einer Diode

2.3.2.1 Durchlassverhalten
Die Angabe der maximalen Durchlassspannung VF bedeutet, dass beim speziizierten Strom die 
über der Diode in Durchlassrichtung abfallende Spannung kleiner dem speziizierten Grenzwert 
sein muss. Die Speziikation erfolgt bei Raumtemperatur und einer höheren Temperatur, in der 
Regel der maximal empfohlenen Betriebstemperatur. In Durchlassrichtung muss der Strom die 
Diffusionsspannung des pn-Überganges und den Widerstand der anschließenden n--Zone über-
winden. Der Spannungsabfall setzt sich zusammen aus

VF = Vdiff + Vdrift

Die Diffusionsspannung am pn-Übergang hängt von der Höhe der Dotierung der beiden Seiten 
des pn-Überganges ab und liegt typisch zwischen 0,6...0,8 V. Der Driftzonen-Anteil hängt von der 
Basisweite wB (proportional zur Sperrspannung) und der Ladungsträgerdichte ab. Bei schnellen 
Dioden ab einer Sperrspannung von 600 V aufwärts überwiegt der Driftzonen-Anteil. Bei Freilauf-
dioden wird die Trägerlebensdauer kurz gewählt.
Im klassischen Ansatz nach Hall [10] ist Vdrift gegeben durch
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Die Durchlassspannung hängt damit quadratisch von der Basisweite ab und ist invers proportional 
zur Hochinjektions-Ladungsträgerlebensdauer τHL (für nicht zu kurze τHL). Aufgrund dieses quadra-
tischen Zusammenhanges ist es notwendig, wB so dünn wie möglich zu wählen. Dabei sind µn und 
µp die Beweglichkeiten der Elektronen und Löcher unter der Bedingung einer mit freien Elektronen 
und Löchern überschwemmten n--Zone. In dieser Gleichung ist keine direkte Stromabhängigkeit 
der Vdrift enthalten, was im Gegensatz zu Messergebnissen steht. Die messbare Durchlassspan-
nung ist deutlich höher und steigt stärker mit dem Strom als oben stehende Gleichung beschreibt. 
Der Grund ist, dass die Eigenschaften moderner Leistungshalbleiter inklusive Freilaufdioden stark 
von der Emitter-Rekombination bestimmt werden. Eine Möglichkeit ist es diesen Einluss mit einer 
effektiven Ladungsträgerlebensdauer τeff auszudrücken [11]:

effpn

2
B

drift
)µµ(
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�

τeff berücksichtigt die Emitter-Rekombination, ist stromabhängig und fällt mit der Stromdichte, weil 
die Emitter Effektivität mit steigendem Strom fällt. Sie kann auch ausgedrückt werden als:
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Mit j als Stromdichte und H für den Einluss der p-seitigen und n+-seitigen Emitter der Diode (siehe 
Bild 2.3.4b). Ein kleines H bedeutet hohe Emitter-Efizienz und für sehr kleine H nähert sich die 
Gleichung dem klassischen Ansatz von Hall. Mit einer Parameteranpassung der letzten Gleichung 
lassen sich sehr gut gemessene Durchlasskennlinien von Freilaufdioden beschreiben. In den al-
lermeisten Fällen ergibt sich eine Abhängigkeit der Vf mit einer Wurzelfunktion von j. Detaillierte 
Betrachtungen sind in [17] gegeben.

Die Diffusionsspannung Vdiff hat einen negativen Temperaturkoefizient, während μn und μp mit der 
Temperatur fallen, steigt τHL mit der Temperatur. In Abhängigkeit davon, welcher Anteil dominiert, 
entsteht der Schnittpunkt in der Durchlasscharakteristik „Heiß“ und „Kalt“ auf unterschiedlichem 
Stromniveau - typischerweise im Bereich des Nennstroms aber auch hinauf bis zu 3…4fachem 
Nennstrom.

2.3.2.2 Sperrverhalten
Die Angabe der Sperrspannung VR bedeutet, dass der Sperrstrom beim speziizierten Wert nicht 
höher als der Grenzwert IR sein darf. Die Speziikationen in den Datenbüchern erfolgen bei 25°C. 
Bei niedrigeren Temperaturen sinkt das Sperrvermögen, z.B. bei einer 1200 V Diode um ca. 
1,5 V/K. Bei Bauelementen, die auch unterhalb der Raumtemperatur betrieben werden, ist das 
in der Auslegung der Schaltung zu berücksichtigen. Bei höheren Temperaturen steigt die Sperr-
spannung entsprechend. Gleichzeitig steigt auch der Sperrstrom, er verdoppelt sich ca. alle 10 K. 
Daher wird auch bei hoher Temperatur (125°C oder 150°C) ein Sperrstrom speziiziert. Bei gold-
diffundierten Bauelementen ist dieser Sperrstromanstieg sehr stark und kann im Betrieb bei hohen 
Temperaturen zu Problemen mit thermischer Instabilität führen.
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Bild 2.3.6 Beispiel für den Sperrstrom einer 1700 V CAL Diode, Parameter Tj

Die Basisweite wB beeinlusst nicht nur die Durchlassspannung, sondern geht auch entscheidend 
in die Sperrspannung ein. Es können zwei Fälle unterschieden werden (Bild 2.3.7): Ist wB so ge-
wählt, dass die Raumladungszone nicht in das n+-Gebiet eindringt (dreieckförmiger Feldverlauf), 
wird in Anlehnung an die Bezeichnung beim IGBT von Non-Punch-Through (NPT) Dimensionie-
rung gesprochen [12]. Ist wB so gewählt, dass die Raumladungszone in das n+-Gebiet eindringt, ist 
der Feldverlauf trapezförmig, und die Diode wird als Punch-Through-Diode (PT) bezeichnet. Ein 
echter punch-through, wobei die Raumladungszone ein Gebiet vom anderen Leitungstyp erreicht, 
liegt in der Realität natürlich nicht vor. Dennoch hat sich diese Bezeichnung durchgesetzt.
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Bild 2.3.7 Dimensionierung der Diode für dreieckförmigen (a) und trapezförmigen (b) Feldverlauf für  
0 ≤ w ≤ wB

Bei der idealen NPT-Dimensionierung wird wB so gewählt, dass an dieser Stelle bei maximaler 
Sperrspannung das Ende des dreieckförmigen Feldverlaufes ist. Bei der optimalen Dotierung für 
diesen Fall beträgt dann die Mindestweite
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Für die PT-Dimensionierung kann der Grenzfall für sehr niedrige Dotierung auf gleiche Weise 
abgeschätzt werden. Im Grenzfall wäre der Feldverlauf rechteckförmig, E1 = E0 (Bild 2.3.7). Man 
erhält dann
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Verglichen mit wB der NPT-Dimensionierung ist:
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Dieser Grenzfall lässt sich zwar nicht realisieren, kann aber mit der bestehenden Technologie bis 
auf

(NPT)B(PT)B w0,66w ��

angenähert werden.

Der Unterschied zwischen der PT-Dimensionierung und der NPT-Dimensionierung macht in der 
Durchlassspannung bei den verwendeten Trägerlebensdauern ca. 0,8 V aus. Es sollte daher mög-
lichst eine PT-Dimensionierung erreicht werden.

2.3.3 Dynamisches Verhalten

2.3.3.1 Einschaltverhalten 
Beim Einschalten muss die Diode den Widerstand der niedrig dotierten Basis überwinden. Die Ein-
schaltspannungsspitze wächst daher mit wB. Die Einschaltspannungsspitze wird vor allem dann 
kritisch, wenn aufgrund der Sperrspannung über 1200 V eine signiikante Basisweite wB zu wäh-
len ist. Das optimale Einschaltverhalten wird daher wiederum die Diode mit PT-Dimensionierung 
aufweisen.

Freilaufdioden enthalten immer Rekombinationszentren um die Ladungsträgerlebensdauer zu re-
duzieren. Für Dioden mit hoher Sperrspannung sind solche Rekombinationszentren zu vermeiden 
(z.B. Gold), die eine Erhöhung des Widerstandes der Basis zur Folge haben. Rekombinationszen-
tren aus der Platin-Diffusion, der Bestrahlungen mit Elektronen oder leichten Ionen erhöhen die 
Einschaltüberspannung nur unwesentlich gegenüber nicht mit Rekombinationszentren versehe-
nen Dioden.

Beim Übergang der Diode in den leitenden Zustand steigt die Spannung zunächst auf die Ein-
schalt-Spannungsspitze VFRM an, bevor sie auf die Durchlassspannung absinkt (Bild 2.2.4). Beim 
aktiven Schalten des Stromes mit sehr hohen Steilheiten di/dt kann dass VFRM z.B. bei einer unge-
eigneten 1700 V-Diode 200 V bis 300 V betragen und damit mehr als das 100fache von VF. Das 
Einschalten der Diode aus dem gesperrten Zustand verursacht ein wesentlich höheres VFRM als 
das Einschalten aus dem neutralen Zustand. Für Beschaltungsdioden ist ein niedriges VFRM eine 
der wichtigsten Anforderungen, da die Beschaltung erst wirkt, nachdem die Diode eingeschaltet 
hat. 

Auch bei Freilaufdioden von IGBT, die auf > 1200 V Sperrspannung ausgelegt sind, spielt die 
Einschaltspannungsspitze eine Rolle. Beim Abschalten des IGBT tritt an den parasitären Induk-
tivitäten eine Spannungsspitze auf, der sich VFRM der Freilaufdiode noch überlagert. Die Summe 
beider Komponenten kann zu kritischen Spannungsspitzen führen. Die Messung ist aber nicht 
trivial, da in der anwendungsnahen Chopper-Schaltung die induktive Komponente und VFRM nicht 
unterschieden werden können. Die Messung ist an einem offenen Aufbau direkt an den Bonddräh-
ten der Diode möglich. Für die Verlustbilanz in der Diode spielt das Einschalten meist keine Rolle, 
da die Einschaltverluste nur wenige Prozent der Abschalt- und Durchlassverluste betragen und 
vernachlässigt werden können. 

2.3.3.2 Ausschaltverhalten
Beim Übergang vom leitenden in den sperrenden Zustand muss die in der Diode gespeicher-
te Ladung abgebaut werden. Sie bewirkt einen Stromluss in Rückwärtsrichtung der Diode. Das 
Reverse-Recovery-Verhalten charakterisiert, in welcher Form dieser Strom verläuft.
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Bild 2.3.8 Strom- und Spannungsverlauf einer Soft-Recovery-Diode beim Reverse-Recovery-Prozess in 
einer Schaltung nach Bild 2.3.15 sowie Deinition der Kenngrößen des Schaltverhaltens

Die Kommutierungsgeschwindigkeit di/dt (Bild 2.3.8) wird entweder durch die Schaltgeschwin-
digkeit eines aktiven Schalters (IGBT) oder durch die Kommutierungsinduktivität bestimmt. Bei t0 
erreicht der Strom seinen Nulldurchgang. Bei tw beginnt die Diode, Spannung aufzunehmen. Zu 
diesem Zeitpunkt wird der pn-Übergang in der Diode frei. Im Stromverlauf spricht man zu diesem 
Zeitpunkt von einem Wendepunkt. Bei tirm erreicht der Rückstrom sein Maximum. Nach tirm klingt 
der Strom auf den Sperrstrom ab. Der Verlauf hängt 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. Das dir/dt bestimmt die auftretende Überspannung, deshalb wird 
ein softes Schaltverhalten angestrebt. Die Schaltzeit trr ist deiniert als Zeit zwischen t0 und dem 
Zeitpunkt, wo der Strom auf 20 % des Maximums IRRM abgefallen ist. 

Soft-Recovery-Verhalten und Schaltüberspannung
Mit der in Bild 2.3.8 gezeigten Unterteilung von trr in tf und ts wird zunächst als quantitative Kenn-
größe für das Recovery-Verhalten deiniert:

Softfaktor 
s

f

t

t
s �

Der Softfaktor sollte größer 1 sein, um die Schaltüberspannungen zu minimieren. Diese Deiniti-
on ist jedoch ungenau, denn nach ihr wäre ein Stromverlauf wie in Bild 2.3.9a als snappig, aber 
der Stromverlauf wie in Bild 2.3.9b als soft eingestuft. Obwohl s > 1 ist, existiert in einem Teil des 
Rückstromverlaufes eine steile Flanke. Besser wäre eine Deinition mit Bezug auf das maximale 
dif/dt während der Fallzeit tf. Das dif/dt liegt bei einer Soft-Recovery-Diode im Bereich von di/dt 
während ts.

0.2 IRRM
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a) b)

tf ts tf
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Bild 2.3.9 Stromverlauf für zwei verschiedene Möglichkeiten eines snappigen  
Reverse-Recovery-Verhaltens 
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Die Angabe des Recovery-Verhaltens am Nennarbeitspunkt allein ist auch nicht aussagekräftig. 
Es ändert sich in Abhängigkeit verschiedener Schaltungsparameter.
 - Strom: Messungen bei weniger als 10 % und bei 200 % des speziizierten Stromes sind durch-
zuführen. Man wird damit der Beobachtung gerecht, dass kleine Ströme besonders kritisch für 
das Reverse-Recovery-Verhalten sind.

 - Temperatur: Meist sind hohe Temperaturen für das Recovery-Verhalten kritischer. Bei bestimm-
ten schnellen Dioden wird aber bei Raumtemperatur und darunter das Recovery-Verhalten 
schlechter. 

 - angelegte Spannung: Höhere Spannung führt zu schlechterem Reverse-Recovery-Verhalten. 
 - Kommutierungssteilheit di/dt: Die di/dt-Abhängigkeit ist bei Dioden verschiedener Hersteller sehr 
unterschiedlich. Ein Diodentyp wird bei Erhöhung von di/dt mehr soft, ein anderer snappig.

Am besten lässt sich das Soft-Recovery-Verhalten durch Messung der Abschaltüberspannung 
unter verschiedenen Arbeitsbedingungen (IF, Tj, VCC, di/dt) charakterisieren.  Bei einer typischen 
Anwendung, in welcher der Gleichstromsteller in einem Halbleitermodul aufgebaut ist, liegt die pa-
rasitäre Induktivität Lsges im Bereich von einigen 10 nH. Dies reduziert die auftretende Überspan-
nung. Da keine idealen Schalter existieren, fällt während der Reverse-Recovery-Phase der Diode 
noch ein Teil der Spannung am IGBT ab. Die gemessene Spannung wird zu 

)t(V
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R
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wobei VCE(t) die zum jeweiligen Zeitpunkt am IGBT noch anliegende Spannung ist. Für Soft-Re-
covery-Dioden ist typisch, dass bei moderaten Steilheiten bis 1500 A/µs für eine 100 A-Diode und 
minimierten parasitären Induktivitäten die Spannung V(t) zu jedem Zeitpunkt kleiner VCC ist und 
keine Spannungsspitze auftritt.
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Bild 2.3.10 Bei Kommutierung auftretende Spannungsspitze an der Diode in Abhängigkeit vom Vorwärts-
strom als Kriterium für das Schaltverhalten von Dioden

In Bild 2.3.10 wird die auftretende Überspannung einer CAL-Diode mit der einer Platin-diffundier-
ten Diode verglichen, die durch reduzierten p-Emitterwirkungsgrad ein Soft-Recovery-Verhalten 
aufweist. Bei Nennstrom (75 A) ist die Platin-diffundierte Diode genauso soft wie die CAL-Diode. 
Bei kleineren Strömen treten aber in ihr durch snappiges Schaltverhalten hervorgerufene Über-
spannungen auf, deren Maximum bei 10 % Nennstrom mehr als 100 V erreicht. Noch kleinere 
Ströme schaltet der verwendete IGBT langsamer, und die Überspannung geht zurück. Bei der 
CAL-Diode tritt dagegen unter allen Bedingungen keine wesentliche Überspannung  auf. Halb-
leiterphysikalisch betrachtet zeigt Bild 2.3.11 die Ladungsträgerkonzentration im Querschnitt des 
Halbleitermaterials während eines Ausschaltvorgangs in einer snappigen und Bild 2.3.12 in einer 
Soft-Recovery-Diode.
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Bild 2.3.11 Diffusionsproil und Simulation des Verlaufs des Abbaus der Ladungsträger (Löcherdichte) in 
einer snappigen Diode

Die n--Zone der Diode ist bei Durchlassbelastung mit > 1016 cm-3 Elektronen und Löchern über-
schwemmt, die Konzentration der Elektronen n und der Löcher p kann als gleich angenommen 
werden. Während des Schaltvorgangs entsteht zwischen t2 und t4 der Ladungsträgerberg in der 
n--Zone, in ihm ist ebenfalls n ≈ p. Der Abbau der Ladungsträger erfolgt zur Kathode durch den 
Elektronenstrom und zur Anode durch den Löcherstrom, was im äußeren Kreis als Rückstrom auf-
tritt. Im Fall der snappigen Diode in Bild 2.3.11 ist kurz nach t4 der Ladungsträgerberg erschöpft. 
Zwischen t4 und t5 kommt es zu einem sprunghaften Übergang der Diode von einem Zustand mit 
Ladungsträgerberg zu einem Zustand ohne Ladungsträgerberg, der Rückstrom reißt abrupt ab. 

Der Vorgang in einer Soft-Recovery-Diode ist in Bild 2.3.12 dargestellt. Es bleibt während des 
ganzen Vorganges ein Ladungsträgerberg  erhalten, der den Rückstrom speist. Zum Zeitpunkt 
t5 hat die Diode bereits die angelegte Spannung aufgenommen. Das beschriebene dynamische 
Verhalten führt zu einem Tailstrom, wie er in der Messung in Bild 2.3.17 dargestellt ist. 
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Bild 2.3.12 Diffusionsproil und Simulation des Verlaufs des Abbaus der Ladungsträger (Löcherdichte) in 
einer Soft-Recovery-Diode

Ob Soft-Recovery-Verhalten erreicht wird, hängt davon ab, wie die Beherrschung dieses Abbaus 
der Ladungsträger gelingt. Folgende Maßnahmen bewirken ein mehr softes Recovery-Verhalten:
 - Die Weite wB der n--Zone wird derart verbreitert, eine NPT-Dimensionierung wird angewandt, 
und zusätzlich wird eine Zone in der Diode eingebaut, die bei Nennspannung vom Feld nicht 
erreicht wird. Dies führt aber zu einem sehr starken Anstieg der Durchlassspannung bzw. der 
VF/QRR-Relation. 

 - Um die Erhöhung von wB etwas zu begrenzen, kann eine zweistuige n--Zone eingesetzt werden 
[13] mit einem höher dotierten Bereich in der Nähe des n-n+-Überganges. In Bild 2.3.11 und Bild 
2.3.12 wird durch einen lachen Gradienten am n--n+-Übergang eine ähnliche Wirkung erzeugt. 
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Allerdings reicht diese Maßnahme allein für Soft-Recovery-Verhalten nicht aus. 
 - die Umkehr der Ladungsträgerverteilung durch einen p-Emitter niedrigen Wirkungsgrades (siehe 
„Emitterkonzept“), 

 - ein axiales Trägerlebensdauerproil entsprechend dem CAL Konzept, das am pn-Übergang eine 
niedrige, am n--n+-Übergang eine höhere Trägerlebensdauer vorsieht.

Um Soft-Recovery-Verhalten unter allen Bedingungen zu erreichen, müssen in der Regel mehrere 
dieser Maßnahmen kombiniert werden. Der erreichte Fortschritt ist aber stets auch daran zu be-
urteilen, wieweit auch eine höhere Durchlassspannung oder ein höheres QRR in Kauf genommen 
wird. 

Mindesteinschaltdauer
Damit die oben beschriebenen soften Schalteigenschaften auch tatsächlich erreicht werden, muss 
den Ladungsträgern ausreichend Zeit gewährt werden, die quasi statische Ladungsträgervertei-
lung zu erreichen. Bei sehr kurzen Leitdauern ist dies nicht der Fall.

        
a)              b)

Bild 2.3.13 a) Ausschalten mit hohem Störpegel (pink) bei VCC=1200 V (VAK -gelb) und IF=400 A (grün) bei 
tp=0,8 µs (200 ns/Div); b) Ausschalten mit „normalem“ Störpegel (pink) bei tp=2 µs (500 ns/Div)

In Bild 2.3.13 sind Schaltvorgänge bei sehr kurzer Einschaltdauer der Diode bei induktiver Last 
dargestellt. Es ist darin berücksichtigt, dass die tatsächliche Einschaltdauer der Diode um ca. 1 µs 
kürzer ist, da von der Zeitdauer tp(off)-IGBT noch die Kurzimpulsunterdrückung des Treibers und td(off) 
des IGBT abgeht. Im Strom (grün) sind bei sehr kurzer Einschaltdauer Oszillationen mit hoher 
Amplitude zu erkennen. Der Störpegel (pink) ist nur ein relatives Maß, gemessen mit einer Leiter-
schleife oberhalb des Moduls. Diese hochfrequenten Oszillationen können Signale und Logikbau-
teile beeinlussen und den sicheren Betrieb stören. Empfohlen wird daher, Schaltsignale kürzer als 
3 µs für 1200 V-IGBT und als 5 µs für 1700 V zu unterdrücken. 
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a)          b)
Bild 2.3.14 Relativer Störpegel bezogen auf den Höchstwert bei 200 A und 125°C für unterschiedlich lange 

IGBT-Ausschaltsignale in Abhängigkeit von Strom und Temperatur (a) Tj=125°C, b) Tj=-40°C)

Wegen der geringeren Ladungsträgerbeweglichkeit ist dieser Effekt besonders stark bei hohen 
Temperaturen ausgeprägt. Bei -40°C waren die gemessenen Störpegel nur noch ca. 50% von den 
Werten, die bei 125°C gemessen wurden. Der höchste Störpegel wurde bei ca. halbem Nennstrom 
(200 A) gemessen (Bild 2.3.14). Bei höheren Strömen und kürzeren Ausschaltsignalen als 2 µs 
waren die Verzugs- und Schaltzeiten so groß, dass die Diode nicht mehr komplett einschaltete. 

Schaltverluste
Die einfachste Möglichkeit zur Charakterisierung des Schaltverhaltens bietet die Tiefsetzsteller-
schaltung nach Bild 2.3.15. 
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Bild 2.3.15 Schaltung zur Bestimmung des Reverse-Recovery-Verhaltens

Der IGBT T1 wird mit einem Doppelpuls zweimal ein- und ausgeschaltet. Die Kommutierungssteil-
heit di/dt wird durch den Widerstand RGon eingestellt. VCC ist die Zwischenkreisspannung. Die Lei-
tungen zwischen den Kondensatoren, IGBT und Diode bilden die parasitären Induktivitäten Ls1…3. 
In Bild 2.3.16 sind im Doppelpulsbetrieb die Steuersignale am IGBT („Driver“), der Stromverlauf 
im IGBT und der Stromverlauf in der Diode dargestellt. Durch Abschalten des IGBT wird der Last-
strom in der Induktivität LL von der Freilaufdiode übernommen. Mit dem nächsten Einschalten des 
IGBT wird die Diode abkommutiert und an dieser Stelle das Recovery-Verhalten charakterisiert. 
Der IGBT übernimmt beim Einschalten zusätzlich den Rückstrom der Freilaufdiode. Dieser Vor-
gang ist in höherer Zeitaulösung in Bild 2.3.17 für eine Soft-Recovery-Diode dargestellt. 
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Bild 2.3.16 Steuersignalverlauf des Treibers, Stromverlauf in IGBT und Freilaufdiode im Doppelpuls- 
Betrieb

Während der IGBT die Rückstromspitze übernimmt, ist an ihm die Spannung noch im Bereich der 
Zwischenkreisspannung (Bild 2.3.17a). Zu diesem Zeitpunkt fällt das Maximum der Einschaltver-
luste im IGBT an. Der Rückstromverlauf in der Diode kann in zwei Phasen aufgeteilt werden. Der 
Verlauf bis zur Rückstromspitze und der anschließende Abfall des Rückstromes mit dir/dt. 
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Bild 2.3.17 Strom, Spannung und Verlustleistung beim Einschalten eines 150 A/1700 V-IGBT (a) und beim 
Ausschalten der Diode (b) bei der Messung des Recovery-Verhaltens 
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Der zweite Abschnitt ist die Tailphase, in welcher der Rückstrom langsam ausläuft. Ein trr lässt sich 
nicht mehr sinnvoll deinieren. Die Tailphase verursacht die Hauptverluste in der Diode, da hier be-
reits an der Diode Spannung anliegt. Eine snappige Diode ohne Tailstrom erzeugt weniger Schalt-
verluste in der Diode aber auch hohe Abschaltüberspannungen. Für den IGBT ist die Tailphase 
weniger belastend, da zu diesem Zeitpunkt die Spannung an ihm bereits zurückgegangen ist.

Die Dioden-Schaltverluste in Bild 2.3.17b sind in demselben Maßstab dargestellt wie für den IGBT 
in Bild 2.3.17a. Sie sind im Anwendungsfall klein gegenüber den Schaltverlusten im IGBT. Für die 
Verlustbilanz von IGBT und Diode zusammen ist es wichtig, die Rückstromspitze klein zu halten 
und dafür zu sorgen, dass der Großteil der Speicherladung in der Tailphase abgebaut wird. Der 
Trend immer schneller zu schalten und damit die Schaltverluste im IGBT zu reduzieren, führt 
zu einer immer stärkeren Belastung der Diode. Je nach Anwendung kann es mit Bezug auf die 
Gesamtverlustbilanz sinnvoll sein, langsamer zu schalten, als es für die Nennbedingungen des 
Datenblattes empfohlen wird.

Die Schaltverluste hängen im wesentlichen von 4 Parametern ab:
 - der Kommutierungssteilheit di/dt bzw. dem Gatewiderstand des schaltenden IGBT (Bild 2.3.18 a): 
tendenziell sinken die Schaltverluste mit steigendem Widerstand, bei sehr kleinem Gatewider-
stand begrenzt die vorhandene Streuinduktivität das di/dt. Der dargestellte Bereich entspricht 
einem Gatevorwiderstand von 0,5 W bis 8,2 W.

 - der Sperrspannung (Zwischenkreisspannung VCC; Bild 2.3.18 b), die sich nach dem Abschalten 
über dem Bauelement aufbaut: Die Abhängigkeit kann näherungsweise mit einem Exponenten 
von 0,6 berechnet werden:
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 - dem Vorwärtsstrom IF (Bild 2.3.19 a): Je höher der Strom um so höher sind die Verluste. Aller-
dings ist auch hier die Abhängigkeit nicht linear und kann näherungsweise mit einem Exponen-
ten von 0,5…0,6 berechnet werden: 
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 - der Sperrschichttemperatur Tj (Bild 2.3.19 a): Die Schaltverluste steigen zunächst linear. Mit der 
Temperatur erst oberhalb von 125°C wird der Anstieg leicht überproportional. Mit einem Tempe-
raturkoefizient von 0,0055…0,0065 können die Schaltverluste temperaturabhängig berechnet 
werden:
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Bild 2.3.18 Abhängigkeiten der Schaltverluste einer 100 A/1200 V CAL-Diode;  
a) von di/dt (@100 A, 600 V, 150 °C);  
b) von der Zwischenkreisspannung (@100 A, RG=1 W → 2700 A/µs, 150 °C)
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Bild 2.3.19 Abhängigkeiten der Schaltverluste einer 100 A/1200 V CAL-Diode;  
a) von IF (RG=1 W, 600 V, 150 °C); 
b) von der Sperrschichttemperatur (100 A, 600 V, RG=1 W)

2.3.3.3 Dynamische Robustheit
Bei Freilaufdioden ab einer Spannung von 1000 V ist neben softem Schaltverhalten die dynami-
sche Robustheit eine gleich wichtige Anforderung. Bild 2.3.17b zeigt, dass die Diode nahezu die 
volle Zwischenkreisspannung aufnimmt, während noch ein beträchtlicher Tailstrom in ihr ließt. 
Bei sehr steilem Schalten des IGBT (kleiner Gate-Widerstand RG) steigen Rückstromspitze und 
Tailstrom, gleichzeitig sinkt VCE am IGBT schneller ab und liegt entsprechend mit höherem dv/dt 
an der Diode an. Das elektrische Feld kann sich nur im bereits ausgeräumten Gebiet ausbreiten 
(t2 – t4 in Bild 2.3.11 und Bild 2.3.12) wobei extrem hohe Feldstärken auftreten und ein Lawinen-
durchbruch im Halbleiter bei Spannungen weit unter der Sperrspannung (dynamischer Avalanche) 
ist unvermeidlich. Dynamische Robustheit kennzeichnet die Fähigkeit der Diode, den hohen Kom-
mutierungssteilheiten bei gleichzeitig hoher Zwischenkreisspannung standzuhalten. Alternative 
zur dynamischen Robustheit ist eine Begrenzung der Kommutierungssteilheit des IGBT bzw. der 
maximalen Rückstromspitze der Diode, was gleichbedeutend ist. Damit werden erhöhte Schalt-
verluste in Kauf genommen. 

Während sich die Raumladungszone ausbreitet, ließt durch den freigewordenen Teil der n--Zone 
ein Löcherstrom, der den Strom IR trägt. Durch dynamischen Avalanche werden im Bereich des 
pn-Überganges Elektronen und Löcher generiert. Die Löcher bewegen sich durch die hochdotierte 
p-Zone. Die Elektronen aber bewegen sich durch die n--Zone, und die effektive Dotierung ist jetzt

avDeff npNN ���

Dabei ist nav die Dichte der durch dynamischen Avalanche erzeugten Elektronen, die vom pn-
Übergang durch die Raumladungszone laufen. Die Elektronen kompensieren die Löcherdichte 
teilweise und wirken somit der Avalanche-Generation entgegen. Bei kleinen Vorwärtsströmen 
nimmt auch der Rückstrom ab, und damit die Löcherdichte p. Da aber bei kleinen Strömen die 
schaltenden Bauelemente ein höheres dv/dt aufweisen, kann die Belastung durch dynamischen 
Avalanche gerade bei kleinen Strömen höher sein.
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2.4 Leistungs-MOSFET und IGBT 

2.4.1 Aufbau und prinzipielle Funktion
Leistungs-MOSFET- und IGBT-Chips besitzen bis zu 250.000 Zellen je mm2 (50 V Leistungs-MOS-
FET) bzw. 50.000 Zellen je mm2 (1200 V IGBT) mit Chiplächen von 0,1 bis 1,5 cm2 (Bild 2.4.1).

Bild 2.4.1 Zellstruktur (Emittermetallisierung) eines Trench-IGBT3

Die Steuerzonen von MOSFET- und IGBT-Zellen sind - bei Transistoren gleicher Technologie-
konzepte - nahezu gleich strukturiert. Wie in Bild 2.4.2 und Bild 2.4.3 dargestellt, sind in eine 
n--Zone, die im Sperrbetrieb die Raumladungszone aufnehmen muss, p-leitende Wannen ein-
gebettet. Deren Dotierung ist in den Randbereichen niedrig (p-), im Zentrum hoch (p+). In diesen 
Wannen beinden sich Schichten aus n+-Silizium, die mit der Aluminiummetallisierung der Source-
elektrode (MOSFET) bzw. Emitterelektrode (IGBT) verbunden sind. Eingebettet in eine dünne 
Isolierschicht aus SiO2 ist oberhalb der n+-Bereiche eine Steuerzone (Gate) angeordnet, die z.B. 
aus n+-Polysilizium besteht.

In der Leistungselektronik kommen die in Bild 2.4.2 bzw. Bild 2.4.3 dargestellten Vertikalstrukturen 
zum Einsatz, in denen der Laststrom in jeder Zelle außerhalb des Kanals senkrecht durch den Chip 
ließt. In diesem Buch werden nur die fast ausschließlich genutzten Transistoren des n-Kanal-Anrei-
cherungstyps beschrieben, in denen sich mit dem Anlegen einer positiven Steuerspannung in einem 
p-leitenden Silizium-Material ein leitender Kanal mit Elektronen als Ladungsträger (Majoritätsträger) 
bildet. Ohne Steuerspannung sperren diese Bauelemente (selbstsperrende Transistoren).   
Andere Ausführungen von Leistungs-MOSFET sind p-Kanal-Anreicherungstypen (in p-Silizium 
durch negative Steuerspannung Inluenz eines Kanals aus positiven Ladungsträgern/selbstsper-
rend) sowie n- und p-Kanal Verarmungstypen (Depletion Transistors), die ohne Steuerspannung 
eingeschaltet sind (selbstleitend). Mit der Steuerspannung wird bei diesen Transistoren eine 
Raumladungszone erzeugt, die den Kanal abschnürt und den Hauptstromluss unterbricht. Diese 
Typen werden in einigen Anwendungen genutzt, hier aber nicht näher diskutiert.
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Bild 2.4.2 Leistungs-MOSFET mit Vertikalstruktur und Planargate;  
a) Ladungsträgerluss im Durchlasszustand;  b) Schaltsymbole
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Bild 2.4.3 IGBT mit Vertikalstruktur und Planargate;  
a) Ladungsträgerluss im Durchlasszustand;  
b) Schaltsymbole

Die letztendlich stark unterschiedlichen Eigenschaften von Leistungs-MOSFET und IGBT resul-
tieren aus dem unterschiedlichen Aufbau im  Bereich der dritten Elektrode (MOSFET: Drain/IGBT: 
Kollektor), aus der unterschiedliche Funktionsprinzipien resultieren. Mit dem Anlegen einer aus-
reichend hohen positiven Steuerspannung zwischen Gate und Source (MOSFET) bzw. Emitter 
(IGBT) kommt es zur Ausbildung eines n-leitenden Kanals im p-Gebiet unterhalb des Gatean-
schlusses. Über diesen Kanal können Elektronen vom Source bzw. Emitter aus durch das n--Drift-
gebiet zum unterseitigen Anschluss ließen und die Raumladungszone abbauen. Beim Leistungs-
MOSFET tragen allein diese Elektronen den Hauptstrom (Drainstrom). Da diese im n--Driftgebiet 
Majoritätsträger sind, erfolgt keine bipolare Ladungsträgerüberschwemmung der hochohmigen 
n--Zone; der MOSFET ist ein unipolares Bauelement.
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Während der Aufbau des IGBT bis zur n--Zone weitgehend dem Leistungs-MOSFET entspricht,  
besteht die Unterseite des IGBT aus einem p+-leitenden Gebiet, das den Kollektoranschluss trägt. 
Auf die Wirkung der zusätzlichen – bei den meisten IGBT-Konzepten – zwischen n-- und p+-Zone 
vorhandenen n+-Feldstoppschicht soll erst später eingegangen werden. 

Mit Eintritt der Elektronen in das p+-Gebiet der Kollektorzone erfolgt eine Injektion von positiven 
Ladungsträgern (Löcher) aus dem p+-Gebiet in die n--Zone. Die injizierten Löcher ließen sowohl 
vom Driftgebiet in den Emitter-p-Kontakt als auch lateral unterhalb des Kanals und der n+-Wanne 
seitlich zum Emitter. Somit wird das n--Driftgebiet mit Löchern (Minoritätsträgern) überschwemmt; 
die Ladungsträgeranreicherung trägt den überwiegenden Teil des Hauptstroms (Kollektorstrom). 
Der Hauptstrom baut die Raumladungszone ab, was zum Absinken der Kollektor-Emitter-Span-
nung führt. Im Gegensatz zum MOSFET ist der IGBT somit ein bipolares Bauelement.

Aus der Minoritätsträgerüberschwemmung der hochohmigen n--Zone resultiert eine niedrigere 
Durchlassspannung des IGBT gegenüber dem Leistungs-MOSFET. IGBT können somit bei ver-
gleichbaren Chiplächen für wesentlich höhere Spannungen und Ströme ausgelegt werden. An-
dererseits müssen beim Ausschalten die Minoritätsträger wieder aus dem n--Driftgebiet abgeführt 
werden oder dort rekombinieren (Schaltverluste).

2.4.2 IGBT
Die beim Ausschalten im n--Gebiet rekombinierenden p-Speicherladungen Qs nehmen bei kleinen 
Lastströmen nahezu linear und im Nenn- und Überstrombereich nach einem Wurzelgesetz mit 
dem Durchlassstrom zu [14].
Qs ~ I0,8...1  im unteren Durchlassstrombereich
Qs ~ I0,5       im Nenn- und Überstrombereich
Qs ~V(BR)CE

2...2,7.

Auf- und Abbau der Speicherladung verursachen Schaltverluste, Speichereffekte (Speicherzeit) 
und einen „Kollektorstromschweif“ (Tailstrom) während des Ausschaltens. In der Praxis werden 
die Eigenschaften der IGBT nachhaltig von den parasitären Elementen in der realen IGBT-Struktur 
beeinlusst. Zum Verständnis der realen Eigenschaften und möglicher Ausfallmechanismen ist 
deshalb ein Blick auf dessen prinzipielles Ersatzschaltbild (Bild 2.4.4) unerlässlich. 

E
(Emitter)

(Collector)
C

G

(Gate)

RW

CCECGC

RG

CGE

RD

p
+

Emitter

SiO2

p
+

Al

n
+

p
-

Emitter

p
+

n
-

p
+

n
-

Collector

p
-

Gate

RW

RD

RG

CGC

CGE

CCE

a) b)

Bild 2.4.4 IGBT-Zelle (NPT-Konzept, Planargate) mit den wichtigsten parasitären Elementen;  
a) parasitäre Elemente in der Zellstruktur; b) Ersatzschaltbild mit parasitären Elementen

Die physikalischen Ursachen sowie die Bezeichnungen der in Bild 2.4.4 eingezeichneten, parasi-
tären Kapazitäten und Widerstände verdeutlicht Tabelle 2.4.1.
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Symbol Bezeichnung physikalische Beschreibung

CGE Gate-Emitter-Kapazität
Überlappung von Gate und Sourcemetallisierung; abhän-
gig von der Gate-Emitter-Spannung; unabhängig von der 
Kollektor-Emitter-Spannung

CCE
Kollektor-Emitter- 
Kapazität

Sperrschichtkapazität zwischen n--Driftzone und p-Wanne; 
abhängig von Zellläche, Durchbruchspannung und Kollek-
tor-Emitter-Spannung

GGC
Gate-Kollektor- 
Kapazität

Millerkapazität: gebildet durch Überlappung von Gate und 
n--Driftzone

RG Interner Gatewiderstand
Widerstand des Polysilizium-Gates; in Modulen mit mehre-
ren Transistorchips oft zusätzliche Reihenwiderstände zur 
Dämpfung von Oszillationen zwischen den Chips

RD Driftwiderstand Widerstand der n--Zone (Basiswiderstand des pnp- 
Transistors)

RW
lateraler Widerstand  
der p-Wanne

Basis-Emitter-Widerstand des parasitären npn-  
Bipolartransistors

Tabelle 2.4.1 Physikalische Ursachen und Bezeichnungen parasitärer Elemente eines IGBT

Neben internen Kapazitäten und Widerständen enthält das Ersatzschaltbild eines IGBT gateseitig 
einen „idealen“ MOSFET, einen npn Transistor: n+-Emitterzone (Emitter)/p+-Wanne (Basis)/n-Drift-
zone (Kollektor) mit dem lateralen Widerstand der p+-Wanne unterhalb der Emitter als Basis-Emit-
ter-Widerstand RW und - mit der Zonenfolge p+-Kollektorzone (Emitter)/n Driftzone (Basis)/p+-Wan-
ne (Kollektor) - ein pnp-Transistor, der gemeinsam mit dem npn-Transistor eine Thyristorstruktur 
bildet. Das Einrasten (latch up) dieses parasitären Thyristors mit Erreichen der Einrastbedingung:

� � 1M pnpnpn �����   mit ETnpnpnp , ������

 M:   Multiplikationsfaktor 
 anpn, apnp:  Stromverstärkungen der Teiltransistoren in Basisschaltung
 aT:   Basistransportfaktor 
 gE:   Emitterwirkungsgrad

würde den Verlust der Steuerfähigkeit des IGBT und damit dessen Zerstörung bedeuten und kann 
prinzipiell im stationären Betrieb (durch Überschreiten einer kritischen Stromdichte, die mit an-
steigender Chiptemperatur sinkt) oder auch während des Ausschaltens (dynamisches latch-up 
aufgrund des gegenüber dem stationären Ein-Zustand höheren Löcherstromes) erfolgen. Bei al-
len modernen IGBT wird dieses Einrasten durch entsprechende Design-Maßnahmen unter allen 
zulässigen statischen und dynamischen Betriebsbedingungen zuverlässig verhindert und würde 
während des Ausschaltens erst bei einem Vielfachen der Nennstromdichte erfolgen.

Diese Maßnahmen bestehen z.B. darin, den Basis-Emitter-Widerstand RW des npn-Teiltransistors 
durch hohe Dotierung der p+-Wanne direkt unterhalb der n-Emitter, sowie durch Verringerung der 
n-Emitterlänge soweit zu verringern, dass die Schwellenspannung der Basis-Emitter-Diode des 
npn-Transistors in keinem zulässigen Betriebsfall erreicht wird. Weiterhin wird der Löcherstrom 
(Basisstrom des npn-Transistors) durch Einstellung einer niedrigen Stromverstärkung im pnp- 
Transistor sehr klein gehalten, wobei ein Kompromiss zwischen Schaltverhalten und Robustheit 
einerseits und den Durchlasseigenschaften andererseits getroffen werden muss.



2 Grundlagen

48

2.4.2.1 Statisches Verhalten
Bild 2.4.5 zeigt qualitativ das Ausgangskennlinienfeld eines IGBT mit antiparalleler Freilaufdiode 
und dessen Übertragungskennlinie.
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Bild 2.4.5 a) Ausgangskennlinienfeld eines IGBT (n-Kanal-Anreicherungstyp);  
b) Übertragungskennlinie IC = f(VGE)

Die stationären Schaltzustände sind:

Vorwärtssperrzustand und Avalanchedurchbruch
Bei positiver Kollektor-Emitter-Spannung VCE und einer Gate-Emitter-Spannung VGE unterhalb der 
Gate-Emitter-Schwellenspannung VGE(th)  ließt lediglich ein sehr kleiner Kollektor-Emitter-Rest-
strom ICES zwischen Kollektor- und Emitteranschluss. 

Mit wachsender VCE steigt ICES zunächst leicht an. Oberhalb einer speziizierten, höchstzulässi-
gen Kollektor-Emitter-Spannung VCES erfolgt ein Avalanchedurchbruch des pin-Überganges p+-
Wanne/n-Driftzone/n+-Epitaxieschicht (Durchbruchspannung V(BR)CES). V(BR)CES entspricht physika-
lisch etwa der Durchbruchspannung VCER des pnp-Bipolartransistors in der IGBT-Struktur. Der im 
Avalanchedurchbruch der Kollektor-Basis-Diode entstehende Multiplikationsstrom kann über das 
Einschalten des Bipolartransistors zur Zerstörung des IGBT führen. Über die Emittermetallisierung 
sind die Basis- und Emitterzonen jedoch nahezu kurzgeschlossen; zwischen beiden liegt lediglich 
der laterale Widerstand der p+-Wanne.

Durchlasszustand (1. Quadrant)
Der Durchlasszustand in Vorwärtsrichtung bei positiver Kollektor-Emitter-Spannung VCE und posi-
tivem Kollektorstrom IC umfasst zwei Kennlinienbereiche:
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-aktiver Arbeitsbereich

Bei einer Gate-Emitter-Spannung VGE, die nur wenig die Schwellenspannung VGE(th) übersteigt, fällt 
infolge Stromsättigung über dem Kanal eine relativ hohe Spannung ab (waagerechter Bereich der 
Ausgangskennlinien). Der Kollektorstrom IC wird über VGE gesteuert.

Als Maß für das in Bild 2.4.5b) skizzierte Übertragungsverhalten ist die Übertragungssteilheit gfs 
deiniert mit 

gfs = ∆IC/∆VGE = IC/( VGE-VGE(th)).

Die Übertragungssteilheit steigt mit dem Kollektorstrom IC und der Kollektor-Emitter-Spannung 
VCE, sie sinkt bei steigender Chiptemperatur. Im für Leistungsmodule mit mehreren parallel ge-
schalteten IGBT-Chips ausschließlich zulässigen Schaltbetrieb wird der aktive Arbeitsbereich le-
diglich während des Ein- und Ausschaltens durchfahren. Ein stationärer Betrieb dieser Module 
im aktiven Arbeitsbereich ist unzulässig, da VGE(th) mit ansteigender Temperatur absinkt und somit 
bereits kleine Unterschiede zwischen den Einzelchips eine thermische Instabilität verursachen 
können.

-Sättigungsbereich

Der dem EIN-Zustand im Schaltbetrieb entsprechende Sättigungsbereich (steiler Bereich der Aus-
gangskennlinien) ist erreicht, wenn IC nur noch durch den äußeren Stromkreis bestimmt wird. Das 
Durchlassverhalten wird durch die Restspannung VCE(sat) (Kollektor-Emitter-Sättigungsspannung) 
des IGBT charakterisiert. Die Minoritätsträgerüberschwemmung der n--Driftzone bewirkt, dass 
die Sättigungsspannung eines IGBT ab einer bestimmten Sperrspannung deutlich kleiner als die 
Durchlassspannung eines vergleichbaren MOSFET ist. Bei den meisten modernen IGBT-Konzep-
ten steigt VCE(sat) mit der Temperatur an, lediglich bei IGBT nach den PT-Konzept sinkt VCE(sat)  im 
Nennstrombereich bei Temperaturerhöhung ab.

Inversbetrieb (3. Quadrant)
Im Inversbetrieb ist der kollektorseitige pn-Übergang des IGBT in Sperrrichtung gepolt. Die zuläs-
sige Sperrspannung dieser pin-Diode beträgt aufgrund verschiedener Designbedingungen und 
der Randzonengestaltung jedoch nur einige 10 V. Rückwärts sperrfähige IGBT-Module werden 
deshalb heute hybrid mit schnellen Reihendioden, die in Standardanwendungen eingesetzten 
rückwärts leitfähigen IGBT-Module mit schnellen, antiparallelen Dioden bestückt (Inversdioden). 
Die Durchlasseigenschaften von IGBT-Modulen im Inversbetrieb resultieren damit ausschließlich 
aus den Eigenschaften der hybriden Inversdioden. Informationen zu neuen Entwicklungen rück-
wärts leitender IGBT-Chips sind in Kap. 2.4.2.3 enthalten.

2.4.2.2 Schaltverhalten
Das Schaltverhalten der IGBT-Leistungsmodule wird durch deren strukturbedingte, interne Ka-
pazitäten und die internen und Anschlusswiderstände bestimmt. Entgegen der Idealvorstellung 
einer leistungslosen Spannungssteuerung über das MOS-Gate resultiert aus den beim Schalten 
notwendigen Umladeströmen der internen Kapazitäten ein schaltfrequenzabhängiger Bedarf an 
Ansteuerleistung.

Weiterhin beeinlussen die bei der Zusammenschaltung von Transistorchips in Leistungsmodulen 
entstehenden und in deren Zuleitungen vorhandenen parasitären Verbindungsinduktivitäten die 
Kommutierungsvorgänge, induzieren transiente Überspannungen und können mit den stromkreis- 
und transistorinternen Kapazitäten Schwingungen anregen, vgl. Kap. 5.  
Das Schaltverhalten von IGBT kann aus der Wirkung der transistorinternen Kapazitäten und Wi-
derstände qualitativ wie folgt beschrieben werden:

Bei ausgeschaltetem IGBT ist CGC klein und entspricht etwa CCE. Im Durchlasszustand wächst CGC 
infolge Inversion der Anreicherungsschicht unter den Gatezonen sprunghaft an, sobald die Gate-
Emitter-Spannung größer als die Kollektor-Emitter-Spannung wird. 
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In den Datenblättern sind meist die Kleinsignalkapazitäten Cies, Cres und Coes des ausgeschalteten 
Transistors aufgeführt (siehe Tabelle 2.4.2).

IGBT

Eingangskapazität Cies = CGE + CGC

Rückwirkungskapazität (Millerkapazität) Cres = CGC

Ausgangskapazität Coes = CGC + CCE

Tabelle 2.4.2 Deinition der Kleinsignalkapazitäten eines IGBT

Zur Berechnung des Schaltverhaltens sind diese Angaben nur sehr eingeschränkt nutzbar, da z.B. 
Eingangs- und Rückwirkungskapazität im durchgesteuerten Transistor (VCE < VGE) stark ansteigen. 
Zur näherungsweisen Bestimmung der Schaltzeiten und des Gateladungsbedarfes wird deshalb 
das in den Datenblättern enthaltene Gateladungsdiagramm entsprechend Bild 2.4.7 genutzt, Er-
klärungen hierzu s. Kap. 3.3.3. 
Nachstehend wird das Schaltverhalten von IGBT beim harten Schalten ohmsch-induktiver Lasten 
mit nichtlückendem Laststrom qualitativ betrachtet, d.h. die Lastzeitkonstante L/R ist viel größer 
als die Periodendauer 1/f der Schaltfrequenz. 

Bild 2.4.6a) zeigt die grundsätzlichen Verläufe von Kollektorstrom und Kollektor-Emitter-Spannung 
in Abhängigkeit von der Gate-Steuerspannung VGE, Bild 2.4.6b) den prinzipiellen Arbeitspunkt-
verlauf beim harten Ein- und Ausschalten als Graph ic = f(vCE). Da das Verhalten von Leistungs-
MOSFET hier nur in wenigen Bereichen abweicht, bezieht sich Bild 2.4.6b) auf beide Bauelemente 
– die MOSFET-Besonderheiten werden in Kap. 2.4.3.2 erklärt.

Charakteristisch für das „harte Schalten“ ist, dass während des Ein- und Ausschaltens kurzzeitig 
sowohl Transistorstrom als auch Transistorspannung hoch sind, da eine im Lastkreis vorhandene 
Freilaufdiode ein Abreißen des Stromes durch die Lastinduktivität verhindert:
 - Beim Einschalten des Transistors kann die Freilaufdiode erst Sperrspannung aufnehmen (aus-
schalten), wenn der volle Laststrom auf den Transistor kommutiert ist. Der Kollektorstrom muss 
deshalb die Höhe des Laststromes erreichen, bevor die Kollektor-Emitter-Spannung auf den 
Durchlasswert absinken kann.

 - Beim Ausschalten des Transistors kann die Freilaufdiode den Laststrom erst dann übernehmen 
(einschalten), wenn sie in Durchlassrichtung gepolt ist. Hierzu muss die Kollektor-Emitter-Span-
nung über das Niveau der Kommutierungsspannung angestiegen sein, bevor der Kollektorstrom 
auf den Wert des Reststromes sinken kann.

Im Gegensatz zu allen Thyristoren sind Transistoren dieser Betriebsweise prinzipiell auch ohne 
Beschaltung mit passiven Kommutierungsnetzwerken gewachsen, da während des Schaltens in 
der Driftzone eine „dynamische“ Sperrschicht aufgebaut werden kann.

Im Transistor werden jedoch beträchtliche Schaltverlustenergien umgesetzt:

� ��
offon t,t

offon idtuE,E

Durch (heute nur noch selten angewandte) Beschaltungen mit passiven (Schaltentlastungs-) Netz-
werken kann der Arbeitspunktverlauf dichter an die Achsen angeschmiegt werden. Schaltverluste 
werden aus dem Transistor in die Beschaltung „verlagert“, der Gesamtwirkungsgrad sinkt zumeist 
ab. 
Da – neben Strom-/Spannungseckwerten und Schaltzeit – noch andere (nichtideale) Effekte in 
den Transistoren die Form des „weitestmöglichen“ Arbeitspunktverlaufes bestimmen, wird dieser 
für unterschiedliche Betriebsfälle in den Datenblättern als SOA (Safe Operating Area) angegeben, 
vgl. Kap. 3.3.4.

Außer den nichtidealen Eigenschaften der Transistoren und Dioden beeinlussen auch passive 
Stromkreiselemente die Schaltverluste und Arbeitspunktverläufe in hohem Maße. Deren Auswir-
kungen sollen in Kap. 5 näher beschrieben werden. 
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induktive Last mit Freilaufkreis); a) Strom- und Spannungsverläufe; b) Arbeitspunktverläufe und 
Messschaltung
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Wie Bild 2.4.6 qualitativ zeigt, sinkt beim Einschalten des IGBT die Kollektor-Emitter-Spannung 
innerhalb einiger zehn Nanosekunden  bis auf einen Wert ab, der dem Spannungsabfall über dem 
n--Bahngebiet entspricht. Anschließend wird das n--Gebiet mit positiven Ladungsträgern aus der 
p-Kollektorzone überlutet; nach einigen hundert ns bis einigen μs ist die dynamische Sättigungs-
spannung VCE(sat)dyn auf den Wert der Durchlassspannung VCE(sat) abgefallen.
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Bild 2.4.7  a) Gateladungsdiagramm eines IGBT;  b) Kleinsignal-Kapazitäten eines IGBT

Einschalten: Schaltzeitintervall 0...t1 (gesperrter Transistor)
Mit Zuschalten der Steuerspannung beginnt der Gatestrom iG zu ließen. 
Bis zur Ladungsmenge QG1 lädt iG zunächst ausschließlich die Gatekapazität CGE auf; die Gate-
Emitter-Spannung VGE steigt mit der durch die Eingangskapazität des IGBT und den Widerstand 
des Gatesteuerkreises bestimmten Zeitkonstante an. Da VGE noch kleiner als die Schwellenspan-
nung VGE(th) ist, kann in diesem Zeitintervall noch kein Kollektorstrom ließen.
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Einschalten: Schaltzeitintervall t1...t2 (Kollektorstromanstieg)
Nach Erreichen der Schwellenspannung VGE(th) (t1) steigt der Kollektorstrom an. In gleicher Weise 
wächst VGE, die im aktiven Arbeitsbereich des IGBT über die Steilheit gfs mit IC = gfs · VGE mit dem 
Kollektorstrom verkoppelt ist, bis auf VGE1 = IC/gfs (Zeitpunkt t2).  Da die Freilaufdiode erst zu t2 
sperren kann, fällt VCE vor t2 nicht nennenswert ab. Zu t = t2 ist die Ladungsmenge QG2 in das Gate 
gelossen.

In diesem Zeitintervall entsteht der größte Teil der Einschaltverluste im IGBT, da, solange iC noch 
kleiner als der Laststrom IL ist, ein Teil von IL weiterhin durch die Freilaufdiode ließen muss, wes-
halb die Kollektor-Emitter-Spannung vCE in diesem Zeitbereich noch nicht nennenswert unter die 
Betriebsspannung VCC absinken kann. Die in Bild 2.4.6 skizzierte Differenz zwischen VCC und VCE 
wird hauptsächlich durch die transienten Spannungsabfälle über den parasitären Induktivitäten 
des Kommutierungskreises verursacht.

Einschalten: Schaltzeitintervall t2...t3 (durchschaltender Transistor im aktiven Arbeitsbe-
reich, Plateauphase)
Mit dem Ausschalten der Freilaufdiode sinkt VCE bis zum Zeitpunkt t3 soweit ab, dass ihr Durch-
lasswert VCE(sat) schon nahezu erreicht wird. Zwischen t2 und t3 sind Kollektorstrom und Gate-Emit-
ter-Spannung weiterhin über die Steilheit verkoppelt; vGE bleibt deshalb etwa konstant. Während 
des Abfallens von vCE lädt der Gatestrom iG mit der Ladungsmenge (QG3-QG2) die Millerkapazität 
CCG um. Bis t = t3 ist dann die Ladungsmenge QG3 in das Gate gelossen.

Nach Kommutierung des gesamten Laststromes IL auf den IGBT schaltet die Freilaufdiode in den 
Sperrbereich. Aufgrund der Sperrverzögerungszeit der Freilaufdiode steigt jedoch der Kollektor-
strom iC des IGBT während des Ausschaltens der Freilaufdiode zunächst noch weiter um den 
Betrag des Diodenrückstromes IRRM über IL an und führt die Sperrverzögerungsladung Qrr der Frei-
laufdiode ab (s. Deinitionen der Schaltzeiten und Erklärungen zu den Kennwerten IRRM, Qrr und Err 
der Inversdiode im Kap. 3.3). 

Einschalten: Schaltzeitintervall t3...t4 (Sättigungsbereich)
Zum Zeitpunkt t3 ist der IGBT eingeschaltet und sein Arbeitspunkt ist durch den aktiven Arbeitsbe-
reich an den Beginn des Sättigungsbereich gelangt. VGE und IC sind nicht mehr über gfs verkoppelt. 
Die nunmehr dem Gate zugeführte Ladungsmenge (QGtot -QG3) bewirkt das weitere Ansteigen von 
VGE bis zur Höhe der Gate-Steuerspannung VGG. Die Kollektor-Emitter-Spannung vCE hat unmit-
telbar nach dem Steilabfall noch nicht ihren statischen Durchlasswert VCEsat erreicht. Abhängig 
von VGG und IC stellt sich dieser mit der einsetzenden Minoritätsträgerüberlutung der n--Driftzone 
nach einigen hundert Nanosekunden bis wenigen Mikrosekunden ein. Diese „dynamische Sätti-
gungsphase VCE(sat)dyn = f(t)“ ist die Zeit, welche für die (bipolare) Minoritätsträgerüberschwemmung 
(Leitwertmodulation) der breiten n--Zone des IGBT benötigt wird.

Ausschalten
Während des Ausschaltvorganges verlaufen die beschriebenen Vorgänge in umgekehrter Rich-
tung; die Ladung QGtot muss mittels Steuerstrom wieder aus dem Gate abgeführt werden. Dabei 
werden zunächst die internen Kapazitäten soweit umgeladen, dass die Ladungsträgerinluenz 
im Kanalgebiet versiegt. Damit wird die Neutralitätsstörung in diesem Bereich sehr schnell abge-
baut, der Kollektorstrom fällt zunächst steil ab. Nach dem Erlöschen des Emitterstromes sind im 
n-Bahngebiet jedoch noch viele durch die Injektion aus dem IGBT Kollektorgebiet erzeugten p- 
Ladungsträger vorhanden. Diese müssen nun rekombinieren oder durch Rückinjektion abgebaut 
werden, was einen mehr oder weniger ausgeprägten Kollektorstromschweif hervorruft. Da dieser 
Stromschweif innerhalb von µs erst bei bereits angestiegener Kollektor-Emitter-Spannung ab-
klingt, bestimmt dessen Form und Länge wesentlich die Ausschaltverluste des IGBT beim harten 
Schalten.

Das in Bild 2.4.6 angedeutete Überschwingen von vCE über VCC resultiert hauptsächlich aus den 
parasitären Induktivitäten im Kommutierungskreis und wächst mit steigender Ausschaltgeschwin-
digkeit –dic/dt des IGBT. Je weiter der Einsatzfall des Transistors vom hier betrachteten „idealen“ 
Fall „Hartschalter“ abweicht (z.B. durch parasitäre Elemente im Kommutierungskreis), um so mehr 
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„verwischt“ sich die Treppenform des Gate-Emitter-Spannungsverlaufs. Die beim harten Schalten 
durch das Verhalten der Freilaufdiode „entkoppelten“ Intervalle gehen dann stärker ineinander 
über und die Beschreibung des Schaltverhaltens wird komplexer.

2.4.2.3 IGBT –  Konzepte und neue Entwicklungsrichtungen
Seit der Erindung des IGBT wird dessen Grundprinzip in unterschiedlichen Konzepten genutzt. 
Die Weiterentwicklung der IGBT-Chips erfolgt somit auf unterschiedlichen Wegen mit den im 
Kap. 2.1 angegebenen Zielen und in die dort für die Chiptechnologie aufgeführten Richtungen. 
Sowohl aus Gründen der Kostenersparnis durch Chiplächenreduktion (shrinking) als auch um 
eine immer weitere Annäherung an die physikalischen Grenzen zu erreichen, werden bei der Wei-
terentwicklung der IGBT-Chips drei grundsätzliche Wege beschritten:
 - Verfeinerung der Zellstrukturen/Verringerung der Chiplächen/Erhöhung der möglichen Strom-
dichte

 - Reduzierung der Chipdicke
 - Erhöhung der zulässigen Chiptemperatur.

Jedes IGBT-Konzept muss – angepasst an Hauptanwendungen – ein ausgewogenes Verhältniss 
zwischen verschiedenen konkurrierenden Bauelementeeigenschaften lösen, z.B. wie es Bild 2.4.8 
an einem Beispiel verdeutlicht:
 - a) zwischen Durchlassspannung VCE(sat) und Ausschaltverlustenegie Eoff, 
 - b) zwischen Durchlassspannung VCE(sat) und Kurzschlussverhalten (SCSOA, vgl. Kap. 3.3.4).

Die Grenzen für a) werden in den neuesten IGBT-Konzepten, z.B. SPT+ (ABB), IGBT4 (Inineon) 
und CSTBT (Mitsubishi), durch Anhebung der Konzentration freier Ladungsträger unter den n-
Emitterzellen verschoben. Nachteilige Konsequenz ist jedoch meist ein sehr steiler Kollektor-
stromabfall beim Ausschalten mit seinen Nebenwirkungen hinsichtlich EMV u.a. Das trade off b) 
wird durch immer weitere Verringerung der Chipdicke sowie die Einführung schwach dotierter 
Feldstoppschichten verbessert.   
Entscheidende Auswirkungen auf die IGBT-Eigenschaften hat die Feinheit seiner Zellstruktur 
(cellpitch). Diese bestimmt u.a. den Einluss des MOS-Kanals auf die Leitfähigkeitsmodulation.

Bild 2.4.8 [15] verdeutlicht am Beispiel eines 1200 V-IGBT mit Trench-Gate die Abhängigkeit von 
VCE(sat) bzw. der Kollektorstromdichte JC(sat) bei Tj = 125°C vom cell pitch (Abstand zwischen be-
nachbarten Gatezentren).
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Bild 2.4.8  a) Abhängigkeit der Durchlassspannung VCE(sat) eines 1200 V-IGBT vom cell pitch bei 

Tj = 125°C; b) Abhängigkeit der Kollektorstromdichte JC(sat) eines 1200 V-IGBT vom cell pitch 
bei Tj = 125°C [15]

Bild 2.4.9 zeigt am Beispiel von Inineon IGBT-Chips 1200 V/75 A die Entwicklung der Chipgröße 
und der Durchlassspannung unterschiedlicher Bauteilgenerationen.
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Bild 2.4.9 Entwicklung der Chipgröße und der Durchlassspannung von Inineon IGBT-Chips 1200 V/75 A 

[16]

Um eine Senkung der Systemkosten (Kühlung, Chipläche) zu ermöglichen, ist ein wesentliches 
Entwicklungsziel die Erhöhung der zulässigen Chiptemperatur. Dies erfolgte z.B. durch Inineon 
für IGBT bis 1700 V mit der Chipgeneration IGBT4 von 150°C auf 175°C; 200°C sind für kom-
mende Generationen angekündigt. Eine Erhöhung der IGBT-Betriebstemperatur bedeutet jedoch, 
dass auch die Freilaufdiode (Inversdiode) für diese Temperatur geeignet sein muss; weiterhin 
wachsen die Anforderungen an die Aufbau und Verbindungstechnik der IGBT-Module entspre-
chend, vgl. Kap. 2.5. 

Die nachfolgenden Bilder zeigen die wichtigsten IGBT-Konzepte, die nachfolgend kurz beschrie-
ben werden sollen. Detaillierte Erklärungen der physikalischen Zusammenhänge sind u.a. in [17] 
enthalten. 

n- - Basis (substrate)n- - Basis (substrate)

Collector

GateEmitter

IGBT3

Trench + Field stop

n+ - Field stop

Advantage

Implanted back-emitter,

better adjustable

Performance

Lower switching losses

Higher switching

robustness

Advantage

Optimised charge

carrier Modulation

Performance

Lower switching losses

Improved “softness”

Robustness like NPT

n- - Basis (epi)

Collector

n+

p+ - Emitter (substrate)

GateEmitter

Punch Through

n- - Basis (substrate)

Collector

GateEmitter

IGBT (1/2)

Punch Through

Collector

GateEmitter

IGBT4

Trench + Field stop

n+ - Field stop

Advantage

Implanted back-emitter

Implanted field stop

enables thinner base

region

Performance

Lower VCE(sat)

Lower switching losses

Robustness like NPT

- buffer (epi)

Bild 2.4.10 IGBT-Konzepte, Grundeigenschaften und Feldstärkeverläufe im Sperrzustand (nach [18])
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PT-Konzept
Das erste und nach Weiterentwicklung bis heute angewandte „Punch-Through“(PT)-Konzept be-
nutzt als Ausgangsmaterial ein p+-Substrat, n+- und n--Zone werden durch Epitaxie aufgebracht. 
PT-IGBT können heute ebenfalls die Trench-Gatestruktur besitzen, wie rechts im Bild 2.4.10 ge-
zeigt. Im Vorwärtssperrzustand erfasst die Raumladungszone das gesamte n--Gebiet. Um die 
Epitaxieschicht auch für hohe Sperrspannungen möglichst dünn zu halten, wird das Feld am Ende 
des n--Driftgebietes durch eine hochdotierte n+-Bufferzone abgebaut.

PT-IGBT haben einen sehr hohen Emitterwirkungsgrad von Löchern der p+-Schicht in das n--
Driftgebiet, da das Substrat relativ dick und hochdotiert ist. Die pnp-Stromverstärkung muss über 
den Basistransportfaktor (n--Driftzone, n+-Buffer) abgesenkt werden, was durch Senkung der La-
dungsträgerlebensdauer in der n+-Schicht mittels zusätzlicher Rekombinationszentren (z.B. Gold-
dotierung oder Elektronenbestrahlung) erfolgt. Der Löcherstrom ist mit 40...45 % am Gesamtstrom 
beteiligt.

NPT-Konzept
Ausgangsmaterial der etwas später von vielen Herstellern eingeführten „Non-Punch-Through“ 
(NPT)-IGBT, ist ein dünner, schwach dotierter n--Wafer, die kollektorseitige p+-Zone wird durch 
Rückseitenimplantation erzeugt. Das n--Driftgebiet ist hier so breit, dass im Vorwärtssperrzustand 
bis zur höchstzulässigen Sperrspannung das elektrische Feld vollständig im n--Driftgebiet abge-
baut wird und sich – im Gegensatz zum PT-Konzept – nicht durch die gesamte n--Zone ausbreiten 
kann.

NPT-IGBT besitzen eine sehr dünne kollektorseitige p+-Emitterzone, wodurch ein niedriger Emit-
terwirkungsgrad (gE = 0,5) des pnp-Teiltransistors erreicht wird - eine Absenkung des Basis-
transportfaktors durch Reduzierung der Ladungsträgerlebensdauer ist nicht notwendig. Der Anteil 
des Löcherstromes am Gesamtstrom beträgt 20...25 %. Die Sättigungsspannung von NPT-IGBT 
weist – im Gegensatz zu PT-IGBT – einen positiven Temperaturkoefizienten auf, was die Sym-
metrierung der Stromaufteilung sowohl zwischen den Zellen eines Chips als auch zwischen par-
allel geschalteten Chips verbessert. Die Schaltzeiten beim harten Schalten sind vergleichsweise 
kleiner und weniger von der Temperatur abhängig, Überströme aufgrund einer besseren internen 
Strombegrenzung leichter abschaltbar. SEMIKRON setzt zum Zeitpunkt der Manuskripterstellung 
in älteren Produktreihen NPT-IGBT der Generation IGBT2 ein.

SPT- und SPT+-Konzept
Der „Soft-Punch-Through“ (SPT)-IGBT von ABB ist eine Weiterentwicklung des NPT-Konzepts. Ihr 
Ausgangsmaterial ist ebenfalls ein dünner, schwach dotierter n--Wafer, die kollektorseitige p+-Zone 
wird durch Rückseitenimplantation erzeugt. Oberhalb der kollektorseitigen p+-Zone ist hier jedoch 
eine zusätzliche n+-Zone als Feldstoppschicht implantiert. Hierdurch wird – in Analogie zur hoch-
dotierten n+-Buffer Layer beim PT-Konzept – die Dicke der Driftzone verkürzt, indem das elektri-
sche Feld am Ende des n--Driftgebietes vor der Kollektorzone abgebaut wird. Da diese Schicht 
nicht wie beim PT-IGBT den hohen Emitterwirkungsgrad senken, sondern nur die Feldstärke redu-
zieren muss, ist sie im Vergleich zum n+-Buffer des PT-IGBT weniger hoch dotiert.

Bei gleicher Vorwärtssperrspannung kann die Dicke wB der n--Driftzone gegenüber einem NPT-
IGBT und damit deren Durchlassspannung (~ wB) deutlich gesenkt werden. Positiver Tempera-
turkoefizient der Durchlassspannung und hohe Robustheit bleiben erhalten. Bild 2.4.11 zeigt 
schematisch das Schnittbild eines SPT-IGBT sowie den Vergleich der Chipdicke PT-NPT- und 
SPT-IGBT.
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Bild 2.4.11 Struktur eines SPT-IGBT im Vergleich zum PT- und NPT-IGBT [19]

Die nächste Weiterentwicklung SPT+ (Bild 2.4.12) enthält zusätzliche n-Zonen, die im n--Driftgebiet 
um die p-Kanalgebiete angeordnet sind, um den Abluss von Minoritätsträgern im Durchlasszu-
stand zu erschweren (Löcherbarriere). Hiermit wird im Durchlasszustand die Ladungsträgerdichte 
an den Emittern erhöht um damit – ohne wesentliche Verschlechterung des Schaltverhaltens – die 
Durchlassspannung abzusenken. Am n--n-Übergang zwischen Driftzone und zusätzlicher n-Zone 
stellt sich eine Diffusionsspannung von etwa 0,17 V ein, die den Abluss von Löchern verhindert 
(Löcherbarriere). Zur Herstellung der Neutralität werden Elektronen aus dem Kanalgebiet nachge-
liefert, die Konzentration freier Ladungsträger steigt.

   

With hole
barrier

Without
hole barrier

a)      b)
Bild 2.4.12 a) Struktur eines SPT+ IGBT [20]; b) Wirkung der Löcherbarriere [17]

NPT-Konzept mit Feldstoppschicht und Trench-Gatestruktur 
In diesen, heute am weitesten verbreiteten IGBT-Chips wurde das NPT-Konzept ebenfalls um 
eine Feldstoppschicht ergänzt und außerdem das planar angeordnete Gate durch eine senkrechte 
Trench-Gatestruktur ersetzt (Bild 2.4.10).

Ausgangsmaterial ist weiterhin ein dünner, schwach dotierter n--Wafer, in den rückseitig ober-
halb der kollektorseitigen p+-Zone eine zusätzliche n+-Zone als Feldstoppschicht implantiert ist. 
Hierdurch wird – in Analogie zum hochdotierten n+-Buffer Layer beim PT-Konzept – die Dicke der 
Driftzone verkürzt, indem das elektrische Feld am Ende des n--Driftgebietes vor der Kollektorzone 
abgebaut wird. Da diese Schicht nicht wie beim PT-IGBT den hohen Emitterwirkungsgrad senken, 
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sondern nur die Feldstärke reduzieren muss, ist sie im Vergleich zum n+-Buffer des PT-IGBT we-
niger hoch dotiert. 

Bei gleicher Vorwärtssperrspannung können die Dicke wB der n--Driftzone gegenüber einem kon-
ventionellen NPT-IGBT und damit deren Spannungsabfall (~ wB²) deutlich gesenkt werden. Posi-
tiver Temperaturkoefizient der Durchlassspannung und hohe Robustheit bleiben erhalten. Wäh-
rend des Ausschaltens ist der Tailstrom gegenüber IGBT ohne Feldstoppschicht zunächst etwas 
höher, fällt dann aber schneller ab.

Die vertikale Anordnung des Gates in Form eines Grabens (Trench) innerhalb jeder IGBT-Zelle er-
möglicht einen vertikalen Verlauf des Kanals in der p-Wanne. Da die aktive Siliziumläche vergrö-
ßert wird, sind eine bessere Steuerung des Kanalquerschnittes möglich und ein kleinerer Kanalwi-
derstand erreichbar. Die Zellläche kann bei gegebener Siliziumläche weiter verkleinert werden, 
weshalb im Vergleich zu IGBT mit Planargate höhere Stromdichten, niedrigere Durchlassverluste, 
eine höhere Latch-up-Festigkeit, kleinere Schaltverluste und höhere Durchbruchspannungen er-
reicht werden können. 

In der zum Manuskriptzeitpunkt neuesten Generation IGBT4 von Inineon wurde gegenüber der 
Vorläufergeneration IGBT3 der Zell-pitch (Abstand zwischen den Gates benachbarter Zellen) wei-
ter verkleinert, d.h. die Chips wurden „geshrinkt“. Durch Zelloptimierungen und Verringerung der 
Chipdicke konnten dabei die statischen und dynamischen Eigenschaften verbessert werden. Klei-
nere Chips bedeuten jedoch einen höheren thermischen Übergangswiderstand Rth(j-c) bzw. Rth(j-s). 
Die gegenüber IGBT3 erzielte Leistungssteigerung resultiert deshalb zum Großteil aus der höhe-
ren zulässigen Chiptemperatur von 175°C gegenüber 150°C beim IGBT3. Für unterschiedliche 
Anforderungen stehen Chips mit unterschiedlichen Einstellungen zwischen statischen und dyna-
mischen Eigenschaften zur Verfügung:
 - IGBT4 T4: mit besonders kurzen Schaltzeiten für Module mit 10 A bis 300 A Nennstrom
 - IGBT4 E4: mit niedrigen Durchlass- und Schaltverlusten für Module 150 A bis 1000 A
 - IGBT4 P4: mit „sanftem“ Schaltverhalten und besonders niedrigen Durchlassverlusten für Hoch-
strom-IGBT-Module über 900 A Nennstrom.

SEMIKRON setzt zum Zeitpunkt der Manuskripterstellung in älteren Produktreihen Chips der 
IGBT3-Generation, in neuen Produktreihen IGBT4-Chips T4 und E4 ein.

CSTBT-Konzept
Eine Kombination von Löcherbarriere oberhalb der Driftzone und Trench-Gatestruktur erfolgt im 
Carrier Stored Trench Gate Bipolar Transistor (CSTBT) von Mitsubishi (Bild 2.4.13). Bei diesen, 
früher auch als Injection Enhaced Gated Transistors (IEGT) bezeichneten IGBT erfolgt eine Erhö-
hung der Ladungsträgerinjektion unter den n-Emittern durch eine „Löcherbarriere“, wie schon am 
SPT+-Konzept beschrieben. Die zusätzliche n dotierte Zone beindet sich innerhalb der Trench-
Struktur unter den p-Basisgebieten. Unterhalb der Löcherbarrieren reichern sich positive Ladungs-
träger an, was eine effektive Nachlieferung von Elektronen aus dem Kanal und somit eine lokale 
Erhöhung der Konzentration freier Ladungsträger bewirkt. 
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Bild 2.4.13 Prinzipieller Aufbau, Ladungsträgerverteilung im Durchlasszustand und trade off zwischen 

Durchlassspannung VCE(sat) und Ausschaltverlusten Eoff von konventionellem Mitsubishi Trench-
IGBT und CSTBT [21]

Inzwischen hat Mitsubishi das CSTBT-Konzept auch auf die NPT-Technologie übertragen, um statt 
des Epitaxiematerials preiswertere Dünnwafer aus homogenem n-Material einsetzen zu können.

Plugged Cells
Indem einzelne Trench-Zellen nicht kontaktiert werden, sondern das Poly-Silizium des Gatebe-
reiches mit der Emittermetallisierung kurzgeschlossen wird (plugged cells: verstöpselte Zellen), 
lassen sich IGBT-Eigenschaften weiter verbessern. Die Erhöhung der Zellabstände und Verklei-
nerung der p-Gebiete bewirkt eine Anhebung der Ladungsträgerkonzentration an der Emittersei-
te, die sich auf die Durchlassspannung stärker auswirkt, als der durch diese Maßnahme erhöhte 
Spannungsabfall über dem Kanalgebiet [22]. Ein weiterer Vorteil der plugged cells besteht in der 
Reduktion des Kollektorstroms im Kurzschlussfall gegenüber konventionellen Trench-IGBT.

RC-IGBT
Unter der Bezeichnung Reverse Conducting IGBT (RC-IGBT) werden von verschiedenen Her-
stellern rückwärts leitende IGBT-Chips entwickelt, die im IGBT- und Diodenmodus mit gleicher 
Stromdichte belastet werden können. Ziel ist die Einsparung der antiparallelen (im Modul hybrid 
verschalteten) Freilaufdiodenchips mit folgenden Vorteilen:
 - Leistungserhöhung pro Modulläche
 - Erhöhung der Überlastbarkeit (Stoßstromfestigkeit)
 - Verbesserung des Parallelschaltvermögens
 - Vergrößerung des Verhältnisses Rth(j-c) Diode/IGBT
 - Reduzierung des Temperaturripples je Chip
 - Erhöhung der Freiheitsgrade für optimales thermisches Moduldesign

Bild 2.4.14 zeigt die prinzipielle Struktur eines RC-IGBT mit SPT-Konzept von ABB. In die Grund-
struktur des IGBT sind n--Shorts in die p+-Kollektorzone eingefügt. Damit kann die Rückwärtsleit-
fähigkeit des strukturinternen MOSFET für die Inversdiodenfunktion genutzt werden.
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Bild 2.4.14 Struktur eines RC-IGBT von ABB [23]

Die Löcherinjektion aus der p+-Kollektorregion in die IGBT-Sektion muss auch noch bei niedrigen 
Spannungen und Strömen erfolgen. Durch verschiedene strukturelle Maßnahmen werden niedri-
ge Ausschaltverluste und Soft-Recovery-Verhalten der Diode über den gesamten Temperaturbe-
reich erreicht und das Einrasten des IGBT verhindert. Hierzu ist eine sehr genaue Einstellung der 
Dotierungsproile für die p-Emitterzonen sowie die p+/n+-Kollektorzonen erforderlich. Das Zellde-
sign enthält deshalb emitterseitig keine hochdotierten p+-Gebiete, sondern eine feine Struktur von 
p-Zonen, um einen niedrigen Injektionswirkungsgrad zu erreichen. Mittels lokaler Steuerung der 
p-Ladungsträger durch Implantation oder Protonenbestrahlung können die Dioden-Ausschaltver-
luste ohne zu großen Einluss auf die Sperrspannung und die IGBT-Verluste reduziert werden. 
Weitere Möglichkeiten zur Reduzierung der Dioden-Ausschaltverluste liegen in der Einführung 
einer MOS-gesteuerten Diode (Bimode Insulatet Gate Transistor BIGT). 
Heute stehen RC-IGBT mit Sperrspannungen zwischen 600 V und 3300 V vor der Fertigungsein-
führung. Verbesserungspotentiale liegen derzeit vor allem noch im Ausschaltverhalten der Dioden.

ESBT
Der hauptsächlich für Anwendungen mit hoher Schaltfrequenz bei hohen Betriebsspannungen 
entwickelte Emitter Switched Bipolar Transistor (ESBT) ist kein IGBT, sondern eine monolithische 
Kaskodeschaltung aus npn-Bipolartransistor und Leistungs-MOSFET. Bild 2.4.15 zeigt den prinzi-
piellen Aufbau und die Ersatzschaltung.

 
Bild 2.4.15 Aufbau und Ersatzschaltung eines ESBT [24]
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Das Schaltungsprinzip der Kaskodeschaltung von Niedervolt-MOSFET und Hochvolt-Bipolar-
transistor wurde bereits in den 80er Jahren mit Einzelbauelementen oder hybrid integrierten 
Anordnungen genutzt: Der MOSFET ist im Emitterkreis des Bipolartransistors angeordnet (Rei-
henschaltung). Im EIN-Zustand sind Bipolartransistor und MOSFET durchgesteuert. Die Durch-
lassspannung des ESBT ist die Summe der Durchlassspannungen von Hochvolt-Bipolartransistor 
und Niedervolt-MOSFET.

Die Ansteuerung des ESBT erfolgt über das Gate des MOSFET, die Basis des Bipolartransistors 
ist permanent über Widerstände mit einer Spannungsquelle verbunden. Beim Ausschalten öffnet 
der MOSFET den Emitterkreis des Bipolartransistors, der Kollektorstrom ließt während des Aus-
schaltens über die Basis auf die Treiber-Spannungsquelle, bis alle Ladungsträger im Bipolartran-
sistor abgeführt oder rekombiniert sind und der Kollektorstrom erlischt. Da der Emitter während 
des Ausschaltens durch den MOSFET abgetrennt ist, besteht die Gefahr des 2. Durchbruchs der 
Bipolarstruktur nicht, die Grenzen des RBSOA (vgl. Kap. 3.3.4) erweitern sich gegenüber dem 
regulären Schalten durch Basisstrom, das Ausschalten ist bis zum Grenzwert VCB0 der Kollektor-
Basis-Diode möglich. Die Steuerung über das MOSFET-Gate ermöglicht eine vergleichsweise 
geringe Treiberleistung.

2.4.3 Leistungs-MOSFET
Während sich bei MOSFET für kleine Spannungen der Einschaltwiderstand RDS(on) mit Anteilen 
zwischen etwa 5 % und 30 % aus den Einzelwiderständen der Zellbestandteile zusammensetzt, 
entielen noch vor einigen Jahren z.B. bei höher sperrenden MOSFET weit über 90 % des RDS(on) 
auf den Widerstand des n--Epitaxiegebietes. Für die Abhängigkeit des RDS(on) von der Durchbruch-
spannung V(BR)DSS eines Leistungs-MOSFET galt die Beziehung

6,2...4,2

(BR)DSSDS(on) VkR ��

 mit k:  Materialkonstante, z.B. -1-9 A108,3k ��   für 1 cm2 Chipläche

d.h. die Durchlassspannung

DS(on)DDS(on) RIV ��   mit ID:  Drainstrom

war für Transistoren ab etwa 400 V Sperrspannung deutlich höher als die eines vergleichbaren 
IGBT.

Mit der Anwendung des Kompensationsprinzips in neuen MOSFET-Konzepten ab 1999 (Super-
junction-MOSFET, vgl. Kap. 2.4.3.3) konnte die Kopplung der Sperrspannung an die Dotierung 
der n--Zone aufgehoben und somit deren Widerstand drastisch gesenkt werden. Nach [25] gilt für 
solche Leistungs-MOSFET inzwischen mit

3,1

(BR)DSSDS(on) VkR ��

eine wesentlich geringere Abhängigkeit der Durchlassspannung von der Sperrspannung.   
Für die praktische Anwendung des MOSFET ist dessen rein ohmsche Ausgangskennlinie ohne die 
Schleusenspannung bipolarer Bauelemente vorteilhaft. Der wesentliche Vorteil des unipolaren 
MOSFET gegenüber bipolaren Bauelementen besteht jedoch darin, dass die für den Ladungs-
transport ausschließlich zuständigen Majoritätsträger im Schaltbetrieb keine Speichereffekte ver-
ursachen, es sind sehr kurze Schaltzeiten erreichbar.  
In der Praxis werden die Eigenschaften der Leistungs-MOSFET nachhaltig von den parasitären 
Elementen in der realen Struktur beeinlusst. Zum Verständnis der realen Eigenschaften und mög-
licher Ausfallmechanismen ist deshalb ein Blick auf dessen prinzipielles Ersatzschaltbild (Bild 
2.4.16) unerlässlich. 
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Bild 2.4.16 Leistungs-MOSFET-Zelle mit den wichtigsten parasitären Elementen  
a) parasitäre Elemente in der Zellstruktur; b) Ersatzschaltbild mit parasitären Elementen

Die physikalischen Ursachen sowie die Bezeichnungen der in Bild 2.4.16 eingezeichneten, para-
sitären Kapazitäten und Widerstände verdeutlicht Tabelle 2.4.3.

Symbol Bezeichnung physikalische Beschreibung 
CGS Gate-Source-Kapazität Überlappung von Gate und Sourcemetallisie-

rung; abhängig von der Gate-Source-Span-
nung; unabhängig von der Drain-Source-
Spannung

CDS Drain-Source-Kapazität Sperrschichtkapazität zwischen n--Driftzone 
und p-Wanne; abhängig von Zellläche, 
Durchbruchspannung und Drain-Source-
Spannung

CGD Gate-Drain-Kapazität Millerkapazität; gebildet durch Überlappung 
von Gate und n--Driftzone

RG interner Gatewiderstand Widerstand des Polysilizium-Gates; in Modu-
len mit mehreren Transistorchips oft zusätz-
liche Reihenwiderstände zur Dämpfung von 
Oszillationen zwischen den Chips

RD Drainwiderstand Widerstand der n--Zone; oft Hauptteil des 
MOSFET-Einschaltwiderstandes

RW lateraler Widerstand der 
p-Wanne

Basis-Emitter-Widerstand des parasitären 
npn-Bipolartransistors

Tabelle 2.4.3 Physikalische Ursachen und Bezeichnungen parasitärer Elemente eines MOSFET

Neben internen Kapazitäten und Widerständen enthält das Ersatzschaltbild eines Leistungs-
MOSFET gateseitig einen „idealen“ MOSFET, einen npn-Transistor: n+-Sourcezone (Emitter)/p+- 
Wanne (Basis)/n-Driftzone (Kollektor) mit dem lateralen Widerstand der p+-Wanne unterhalb der 
Emitter als Basis-Emitter-Widerstand RW. RW und die Basis-Kollektor-Strecke des parasitären Bi-
polartransistors bilden die „Inversdiode“, durch die der Leistungs-MOSFET rückwärtsleitfähig ist. 
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2.4.3.1 Statisches Verhalten
Bild 2.4.17 zeigt qualitativ das Ausgangskennlinienfeld eines Leistungs-MOSFET mit strukturbe-
dingter Rückwärtsleitfähigkeit („Inversdiode“) und dessen Übertragungskennlinie.
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Bild 2.4.17 a) Ausgangskennlinienfeld eines Leistungs-MOSFET (n-Kanal-Anreicherungstyp)  

b) Übertragungskennlinie ID = f(VGS)

Die stationären Schaltzustände sind:

Vorwärtssperrzustand und Avalanchedurchbruch
Bei positiver Drain-Source-Spannung VDS und einer Gate-Source-Spannung VGS unterhalb der 
Gate-Source-Schwellenspannung VGS(th) ließt nur ein sehr kleiner Reststrom IDSS zwischen Drain- 
und Sourceanschluss. Mit wachsender VDS steigt IDSS zunächst leicht an. Oberhalb einer spe-
ziizierten, höchstzulässigen Drain-Source-Spannung VDSS erfolgt ein Avalanchedurchbruch des 
pin-Übergangs p+-Wanne/n--Driftzone/n+-Epitaxieschicht (Durchbruchspannung V(BR)DSS). V(BR)DSS 
entspricht physikalisch etwa der Durchbruchspannung VCER des parasitären npn-Bipolartransistors 
in der MOSFET-Struktur, gebildet durch die Schichtenfolge: n+-Sourcezone (Emitter)/p+-Wanne 
(Basis)/n--Driftzone/n+-Epitaxieschicht-Drainzone (Kollektor).

Der im Avalanchedurchbruch der Kollektor-Basis-Diode entstehende Multiplikationsstrom kann 
über das Einschalten des Bipolartransistors zur Zerstörung des MOSFET führen. Basis- und Emit-
terzone sind jedoch über die Sourcemetallisierung nahezu kurzgeschlossen; zwischen beiden Zo-
nen liegt lediglich der laterale Widerstand der p+-Wanne. Durch verschiedene Designmaßnahmen, 
wie kleine MOSFET-Zellen, homogenes Zellenfeld, niederohmige p+-Wannen, optimierte Rand-
strukturen und sehr homogene Technologieprozesse kann bei modernen MOSFET ein sehr klei-
ner Durchbruchstrom je Zelle realisiert werden, der unter genau speziizierten Bedingungen noch 
nicht zum Einschalten der Bipolartransistorstruktur führt. Für diese „avalanchefesten“ MOSFET-
Chips wird in den Datenblättern eine zulässige Avalancheenergie EA für Einzelimpulse bzw. für 
periodische Belastung (begrenzt durch höchstzulässige Chiptemperatur) speziiziert.

Da in Leistungsmodulen mit mehreren parallel geschalteten MOSFET-Chips keine absolute Sym-
metrie garantiert werden kann, ist stets nur die Nutzung des für einen Einzelchip garantierten EA-
Höchstwertes zulässig.
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Durchlasszustand (1. Quadrant)
Der Durchlasszustand in Vorwärtsrichtung bei positiver Drain-Source-Spannung VDS und positi-
vem Drainstrom ID umfasst zwei Kennlinienbereiche:

aktiver Arbeitsbereich (Abschnürbereich)

Bei einer Gate-Source-Spannung VGS, die nur wenig die Schwellenspannung VGS(th) übersteigt, fällt 
infolge Stromsättigung über dem Kanal eine relativ hohe Spannung ab (waagerechter Bereich der 
Ausgangskennlinien). Der Drainstrom ID wird über VGS gesteuert. Als Maß für das in Bild 2.4.17b) 
skizzierte Übertragungsverhalten ist die Übertragungssteilheit gfs deiniert mit 

gfs = DID/DVGS = ID/(VGS-VGS(th)).

Die Übertragungssteilheit steigt mit dem Drainstrom ID und der Drain-Source-Spannung VDS, sie 
sinkt bei steigender Chiptemperatur. Im für Leistungsmodule mit mehreren parallel geschalteten 
MOSFET-Chips ausschließlich zulässigen Schaltbetrieb wird der Abschnürbereich lediglich wäh-
rend des Ein- und Ausschaltens durchfahren. Ein stationärer Betrieb dieser Module im Abschnür-
bereich ist unzulässig, da VGS(th) mit ansteigender Temperatur absinkt und somit bereits kleine 
Unterschiede zwischen den Einzelchips eine thermische Instabilität verursachen können.

ohmscher Kennlinienbereich

Der dem EIN-Zustand im Schaltbetrieb entsprechende ohmsche Kennlinienbereich (steiler Be-
reich der Ausgangskennlinien) ist erreicht, wenn ID nur noch durch den äußeren Stromkreis be-
stimmt wird. Das Durchlassverhalten wird durch den Einschaltwiderstand RDS(on) als Quotient aus 
der Änderung der Drain-Source-Spannung VDS und des Drainstroms ID charakterisiert. Der Ein-
schaltwiderstand RDS(on) ist abhängig von der Gate-Source-Spannung VGS und der Chiptemperatur. 
Im Betriebstemperaturbereich eines MOSFET ergibt sich zwischen 25°C und 125°C etwa eine 
Verdopplung des RDS(on), vgl. Kap. 3.4.3. 

Inversbetrieb (3. Quadrant)
Im Inversbetrieb zeigt der MOSFET bei VGS < VGS(th) eine Diodenkennlinie (durchgezogener Kur-
venverlauf in Bild 2.4.17). Dieses Verhalten wird durch die parasitäre Diode mit dem Source-Drain 
pn-Übergang in der MOSFET-Struktur hervorgerufen; die Flussspannung des Kollektor (Source) - 
Basis (Drain)- Übergangs („Inversdiode“). Der bipolare Stromluss durch diese Diode bestimmt das 
Durchlassverhalten des MOSFET in Rückwärtsrichtung bei geschlossenem Kanal (Bild 2.4.18a).
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Bild 2.4.18 Inversbetrieb eines Leistungs-MOSFET [26] ; a) bei geschlossenem Kanal (bipolarer Strom-
luss); b) bei aufgesteuertem Kanal und kleiner negativer VDS (unipolarer Stromluss); c) bei 
aufgesteuertem Kanal und großer negativer VDS (kombinierter Stromluss)
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Die bipolare Inversdiode kann i.a. bis zu den für den MOSFET speziizierten Stromgrenzwerten 
ausgenutzt werden. In der praktischen Anwendung zeigt sich jedoch meist, dass 
 - die Inversdiode relativ große Durchlassverluste verursacht, die mit den MOSFET-Verlusten ab-
geführt werden müssen und

 - das schlechte Ausschaltverhalten und relativ niedrige dv/dt-Grenzwerte dieser pin-Diode in An-
wendungen mit hartem Schalten eine praktische Einsatzgrenze für MOSFET-Brückenschaltun-
gen bestimmt. 

Wie in Bild 2.4.18 dargestellt, kann der MOSFET-Kanal auch bei negativer Drain-Source-Span-
nung leitfähig gesteuert werden, wenn eine Gate-Source-Spannung oberhalb der Schwellenspan-
nung angelegt wird.

Wird die Drain-Source-Spannung dabei extern - z.B. durch Parallelschaltung einer Schottkydiode 
- auf Werte unterhalb der Inversdioden-Schleusenspannung begrenzt, bleibt der Inversstrom ein 
unipolarer Elektronenstrom (Majoritätsträgerstrom) vom Drain- zum Sourceanschluss. Ihr Aus-
schaltverhalten entspricht demnach dem des MOSFET. Der Inversstrom ist von -VDS und VGS ab-
hängig (Bild 2.4.18b).

Der Betriebsfall nach Bild 2.4.18c mit kombiniertem Stromluss tritt ein, wenn der Kanal bei lei-
tender bipolarer Inversdiode (Drain-Source-Spannung oberhalb Schleusenspannung) zusätzlich 
aufgesteuert wird. Es ergibt sich eine gegenüber der einfachen Parallelschaltung von Diode und 
MOSFET kleinere Durchlassspannung, da die injizierten Ladungsträger auch seitlich diffundieren 
und dadurch die Leitfähigkeit im MOSFET erhöhen.

Dieses Verhalten wird inzwischen in der Niederspannungs-Stromversorgungstechnik ausgenutzt, 
wo „Synchrongleichrichter“ mit MOSFET herkömmliche Diodengleichrichter ersetzen können. 
Werden die MOSFET während der Leitphase ihrer Inversdiode angesteuert, lässt sich z.B. in 
Schaltnetzteilen mit < 15 V Ausgangsspannung aufgrund der sehr niedrigen Durchlassspannung 
(einige 10 mV) gegenüber einer konventionellen Diodengleichrichtung (Durchlassspannung meh-
rere 100 mV) ein deutlicher Wirkungsgradgewinn erzielen.  

2.4.3.2 Schaltverhalten
Das Schaltverhalten (Schaltgeschwindigkeit, Schaltverluste) der MOSFET-Leistungsmodule wird 
durch deren strukturbedingte, interne Kapazitäten und die internen und Anschlusswiderstände 
bestimmt. Entgegen der Idealvorstellung einer leistungslosen Spannungssteuerung über das 
MOSFET-Gate resultiert aus den beim Schalten notwendigen Umladeströmen der internen Ka-
pazitäten ein schaltfrequenzabhängiger Bedarf an Ansteuerleistung. Weiterhin beeinlussen die 
bei der Zusammenschaltung von Transistorchips in Leistungsmodulen entstehenden und in deren 
Zuleitungen vorhandenen parasitären Verbindungsinduktivitäten die Kommutierungsvorgänge, 
induzieren transiente Überspannungen und können mit den stromkreis- und transistorinternen 
Kapazitäten Schwingungen anregen, vgl. Kap. 5. 

Das Schaltverhalten von Leistungs-MOSFET kann aus der Wirkung der transistorinternen Kapa-
zitäten und Widerstände qualitativ wie folgt beschrieben werden:

Bei ausgeschaltetem MOSFET ist CGD klein und entspricht etwa CDS. 
Im Durchlasszustand wächst CGD infolge Inversion der Anreicherungsschicht unter den Gatezonen 
sprunghaft an, sobald die Gate-Source-Spannung größer als die Drain-Source-Spannung wird. 

In den Datenblättern (vgl. Kap. 3.4.3) sind meist die Kleinsignal-Kapazitäten Ciss, Crss und Coss des 
ausgeschalteten Transistors aufgeführt, siehe Tabelle 2.4.4. 
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Leistungs-MOSFET

Eingangskapazität Ciss = CGS + CGD

Rückwirkungskapazität (Millerkapazität) Crss = CGD

Ausgangskapazität Coss = CGD + CDS

Tabelle 2.4.4 Deinition der Kleinsignalkapazitäten eines Leistungs-MOSFET

Zur Berechnung des Schaltverhaltens sind diese Angaben aus den bereits für den IGBT genann-
ten Ursachen ebenfalls nur sehr eingeschränkt nutzbar. Nachstehend wird das Schaltverhalten 
von Leistungs-MOSFET beim harten Schalten ohmsch-induktiver Lasten mit nichtlückendem Last-
strom qualitativ betrachtet, d.h. die Lastzeitkonstante L/R ist viel größer als die Periodendauer 
1/f der Schaltfrequenz. Bild 2.4.19 zeigt die grundsätzlichen Verläufe von Drainstrom und Drain-
Source-Spannung analog zum im vorigen Kap. beschriebenen IGBT.

Außer den nichtidealen Eigenschaften der Transistoren und Dioden beeinlussen auch passive 
Stromkreiselemente die Schaltverluste und Arbeitspunktverläufe in hohem Maße. Deren Auswir-
kungen werden später in Kap. 5. näher diskutiert. 
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Bild 2.4.19 Typisches Schaltverhalten von Leistungs-MOSFET und IGBT beim „harten Schalten“ ohmsch-
induktiver Last mit Freilaufkreis  (Strom- und Spannungsverläufe)



2 Grundlagen

68

Einschalten 
Wie Bild 2.4.19 zeigt, sinkt beim Einschalten des Leitungs-MOSFET dessen Drain-Source-Span-
nung vergleichbar zum IGBT innerhalb einiger zehn Nanosekunden bis auf die Durchlassspan-
nung DS(on)DDS(on) RIV �� ab.

Einschalten: Schaltzeitintervall 0...t1 (gesperrter Transistor)

Mit Zuschalten der Steuerspannung beginnt der Gatestrom iG zu ließen. Bis zur Ladungsmenge 
QG1 lädt iG zunächst ausschließlich die Gatekapazität CGS auf; die Gate-Source-Spannung VGS 
steigt mit der durch die Eingangskapazität des MOSFET und den Widerstand des Gatesteuerkrei-
ses bestimmten Zeitkonstante an. Da VGS noch kleiner als die Schwellenspannung VGS(th) ist, kann 
in diesem Zeitintervall noch kein Kollektorstrom ließen.

Einschalten: Schaltzeitintervall t1...t2 (Drainstromanstieg)

Nach Erreichen der Schwellenspannung VGS(th) (t1) steigt der Drainstrom an. In gleicher Weise 
wächst VGS, die im Abschnürbereich des MOSFET über die Steilheit gfs mit ID = gfs · VGS mit dem 
Drainstrom verkoppelt ist, bis auf VGS1 = ID/gfs (Zeitpunkt t2). Da die Freilaufdiode erst zu t2 sperren 
kann, fällt VDS vor t2 nicht nennenswert ab. Zu t = t2 ist die Ladungsmenge QG2 in das Gate gelos-
sen.

In diesem Zeitintervall entsteht der größte Teil der Einschaltverluste im MOSFET. Solange iD noch 
kleiner als der Laststrom IL ist und ein Teil von IL weiterhin durch die Freilaufdiode ließen muss, 
kann die Drain-Source-Spannung vDS in diesem Zeitbereich noch nicht nennenswert unter die 
Betriebsspannung VDD absinken. Die in Bild 2.4.19 skizzierte Differenz zwischen VDD und VDS wird 
hauptsächlich durch die transienten Spannungsabfälle über den parasitären Induktivitäten des 
Kommutierungskreises verursacht.

Einschalten: Schaltzeitintervall t2...t3 (durchschaltender Transistor im Abschnürbereich)

Mit dem Ausschalten der Freilaufdiode sinkt VDS bis zum Zeitpunkt t3 auf den Durchlasswert 
DS(on)DDS(on) RIV �� ab. Zwischen t2 und t3 sind Drainstrom und Gate-Source-Spannung weiterhin 

über die Steilheit verkoppelt: VGS bleibt deshalb etwa konstant. Während des Abfallens von vDS lädt 
der Gatestrom iG mit der Ladungsmenge (QG3-QG2) die Millerkapazität CDG um. Bis t = t3 ist dann 
die Ladungsmenge QG3 in das Gate gelossen. 
Nach Kommutierung des gesamten Laststromes IL auf den MOSFET schaltet die Freilaufdiode in 
den Sperrbereich. Aufgrund der Sperrverzögerungszeit der Freilaufdiode steigt jedoch der Drain-
strom iD des MOSFET während des Ausschaltens der Freilaufdiode (trr) zunächst noch weiter um 
den Betrag des Diodenrückstromes IRRM über IL an und führt die Sperrverzögerungsladung Qrr der 
Freilaufdiode ab, s. Erklärungen zu den Kennwerten IRRM, Qrr und Err einer Inversdiode in Kap. 
3.4.2.  

Einschalten: Schaltzeitintervall t3...t4 (ohmscher Arbeitsbereich)

Zum Zeitpunkt t3 ist der MOSFET eingeschaltet, und sein Arbeitspunkt ist durch den Abschnür-
bereich an den Beginn des ohmschen Arbeitsbereiches gelangt. VGS und ID sind nicht mehr über 
gfs verkoppelt. Die nunmehr dem Gate zugeführte Ladungsmenge (QGtot -QG3) bewirkt das weitere 
Ansteigen von VGS bis zur Höhe der Gate-Steuerspannung VGG. 

Ausschalten
Während des Ausschaltvorganges verlaufen die beschriebenen Vorgänge in umgekehrter Rich-
tung. Die Ladung QGtot muss mittels Steuerstrom wieder aus dem Gate abgeführt werden. Im Ge-
gensatz zum IGBT erfolgt das beim Leistungs-MOSFET in der Regel nicht gegen eine negative 
Gatespannung, sondern gegen VGS = 0 V, s. Kap. 5. 
Beim Ausschalten müssen beim Leistungs-MOSFET lediglich die internen Kapazitäten soweit um-
geladen werden, dass die Ladungsträgerinluenz im Kanalgebiet unterbleibt. Nachfolgend kommt 
es zu einem sehr schnellen Abbau der Neutralitätsstörung in diesem Bereich, und der Drainstrom 
sinkt steil ab. Das in Bild 2.4.19 angedeutete Überschwingen von vDS über VDD resultiert haupt-
sächlich aus den parasitären Induktivitäten im Kommutierungskreis und wächst mit steigender 
Ausschaltgeschwindigkeit -diD/dt des Leistungs-MOSFET. 
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Auch für Leistungs-MOSFET gilt, dass je weiter der Einsatzfall des Transistors vom hier betrach-
teten „idealen“ Fall „Hartschalter“ abweicht, sich die Treppenform des Gate-Source-Spannungs-
verlaufs zunehmend „verwischt“. Die beim harten Schalten durch das Verhalten der Freilaufdiode 
„entkoppelten“ Intervalle gehen dann stärker ineinander über und die Beschreibung des Schalt-
verhaltens wird komplexer.

2.4.3.3 Aktuelle Ausführungen und neue Entwicklungsrichtungen
In der Leistungselektronik kommt hauptsächlich die bereits in Bild 2.4.3 schematisch dargestellte 
Vertikalstruktur zum Einsatz, bei der sich Gate- und Sourceanschlüsse auf der Chipoberläche 
beinden, während die Chipunterseite den Drainanschluss trägt. Der Laststrom ließt außerhalb 
des Kanals senkrecht durch den Chip. Die seit Anfang der 80er Jahre angewandte Ausführung 
VDMOSFET (Vertikaler Doppelt Diffundierter MOSFET) wird auch heute noch angewandt und lau-
fend verbessert, z.B. in Richtung kleinerer Zellabmessungen. Abhängig vom Anwendungsschwer-
punkt „niedrige“ oder „hohe“ Drain-Source-Spannung erfolgten die wesentlichen Innovationen bei 
Leistungs-MOSFET jedoch in 2 Richtungen mit deutlichen strukturellen Unterschieden.  

Trench-Gate MOSFET
Bild 2.4.20 verdeutlicht an einem Beispiel die Weiterentwicklung zum Trench-MOSFET, der etwa 
1997 eingeführt wurde.
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Bild 2.4.20 a) konventioneller VDMOSFET; b) MOSFET mit Trench-Gate (Trench-MOSFET) [27]

Analog zur Entwicklung beim Trench-IGBT sind hier die isolierten Gateplatten und damit das Ka-
nalgebiet senkrecht angeordnet, die durch die Elektronen im n-Gebiet zu überwindende Strecke 
wird kürzer. Vor allem im unteren Spannungsbereich ist so gegenüber der konventionellen Struk-
tur eine deutliche Verringerung des RDS(on) möglich.

Superjunction MOSFET
Der schon zu Beginn dieses Kapitels erwähnte „Durchbruch“ bei der Senkung des RDS(on) wurde 
1999 durch Inineon mit der Entwicklung des CoolMOS als ersten „Superjunction“ Leistungs-
MOSFET eingeleitet.   
Das in Superjunction-Bauelementen angewandte Kompensationsprinzip wurde für MOSFET mit 
Sperrspannungen zwischen 500 V und 1000 V entwickelt. Bild 2.4.21 verdeutlicht Aufbau und 
Funktionsprinzip am Beispiel CoolMOS.     
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Bild 2.4.21 Schematischer Aufbau und Funktionsprinzip eines Superjunction-MOSFET (CoolMOS) [25]

Mittels mehrerer Epitaxieschritte oder einer Seitendiffusion aus Trench-Gräben werden in die 
niedrig dotierte n--Driftzone hochdotierte p-leitende Säulen eingebracht, die mit den p-Wannen 
verbunden sind. Die Dotierung der Säulen ist so bemessen, dass die n-Dotierung der Driftzone 
kompensiert wird, woraus eine sehr niedrige effektive Dotierung resultiert. 

Im Sperrzustand entsteht ein nahezu rechteckiger Feldverlauf, bei dem – bezogen auf die Dicke 
des n--Gebietes – die höchste Spannung aufgenommen werden kann. Die Dotierung der Driftzone 
kann nun soweit erhöht werden, wie es technologisch gelingt, sie durch gleich große Dotierung der 
p-Säule zu kompensieren („Kompensationsprinzip“). Damit wird die Kopplung der Sperrspannung 
an die Dotierungsdichte durchbrochen [17].

Im Ergebnis kann die Dicke des n--Driftgebietes gegenüber konventionellen MOSFET drastisch 
verringert und dessen Leitfähigkeit durch höhere Dotierung erhöht werden. Damit wächst der 
Einschaltwiderstand RDS(on) nicht mehr mit dem Exponenten 2,4...2,6, sondern fast linear mit der 
Durchbruchspannung V(BR)DSS; die Durchlassverluste hochsperrender Leistungs-MOSFET können 
drastisch reduziert werden (auf 1/3 - 1/5). Entsprechend sinken – für gleiche Stromtragfähigkeit 
– Chipläche, Schaltverluste und Gatekapazität/Gateladung. Bild 2.4.22 fasst die Unterschiede in 
Aufbau und Eigenschaften zwischen Standard- und Superjunction-Leistungs-MOSFET zusam-
men.
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Bild 2.4.22 Gegenüberstellung von Standard- und Superjunction-MOSFET [28]

Einführung isolierter Feldplatten 
Um das Superjunction-Prinzip auch auf MOSFET für kleine Spannungen übertragen zu können, 
mussten Technologien entwickelt werden, die gegenüber denen für Hochvoltbauelemente deutlich 
einfacher und preiswerter sind. Im Ergebnis entstand z.B. der „OptiMOS“ von Inineon für Sperr-
spannungen bis 300V [29]. Statt durch Epitaxieschritte aufgebaute p-Säulen enthalten OptiMOS- 
Transistoren isolierte Feldplatten. Diese sind in Gräben angeordnet, welche in das n--Driftgebiet 
geätzt, durch eine Siliziumoxidschicht isoliert wurden und wechselweise mit der Sourcezone bzw. 
dem Polysilizium-Gate verbunden sind (Bild 2.4.23).

Bild 2.4.23 Prinzipieller Aufbau eines OptiMOS [29]

Bild 2.4.24 zeigt die Kompensationswirkung der Feldplatten und den Feldstärkeverlauf in y-Rich-
tung im Vergleich zu einem gesperrten pn-Übergang konventioneller Ausführung. Die p-Ladung 
auf den Feldplatten kompensiert die Dotierung der n--Zone, so dass diese – wie weiter oben be-
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schrieben - erhöht werden kann. Im Sperrzustand ändert sich der dreieckige Feldverlauf der ein-
fachen Struktur in einen nahezu rechteckigen Verlauf, der eine Reduzierung der n--Dicke zulässt. 
Aus der höheren möglichen Dotierung und der niedrigeren möglichen Dicke des n--Driftgebietes 
resultieren die bereits am Superjunction-MOSFET beschriebenen Vorteile gegenüber der konven-
tionellen Struktur.

  
Bild 2.4.24 Feldverteilung in einem konventionellen pn-Übergang und einem pn-Übergang  

mit Feldplatten [29]

2.5 Aufbau- und Verbindungstechnik (AVT)
Die Hauptaufgaben der AVT sind:
 - Elektrische Verbindung eines oder mehrerer Halbleiterchips mit dem Stromkreis
 - Abführen der beim Betrieb des Halbleiters entstehenden Wärme an eine Kühlvorrichtung
 - Schutz des/der Halbleiterchips vor schädlichen Umgebungseinlüssen
 - Kennzeichnung des Bauelementtyps und der Anschlüsse.

Nach ihrer Aufbautechnologie kann man die Leistungshalbleiter gemäß folgender Tabelle eintei-
len. In manchen Bauelementen wird die Lötung durch eine Sinterverbindung ersetzt.

Leistungshalbleiter
beidseitig gelötet

Leistungshalbleiter 
gelötet / gebondet

Leistungshalbleiter 
druckkontaktiert

Silizium

Lot

Lot

Bonddraht
Lot

Silizium Silizium

Druck

Diskrete Leistungs-
halbleiter
(unisoliert)

 
Isolierte Module
mit Bodenplatte

Isolierte Module
ohne Bodenplatte -

 
-

IPM (Intelligente 
Leistungsmodule,
isoliert)

-
 

-

Tabelle 2.5.1 Klassiizierung der Leistungshalbleiter nach Gesichtspunkten der Aufbau- und Verbindungs-
technik

Technologie

Funktionen
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Entwicklungsrichtungen bei neuen Packaging-Technologien sind heute u.a.:
 - Verbesserung der Wärmeabführung und Temperaturwechselfestigkeit
 - Minimierung der Induktivitäten im Modul und mittels geeigneter Modulkonstruktion auch in den 
Zuleitungen

 - hochlexible Aufbau- und Verbindungstechnik, einfache Montage beim Anwender
 - komplexere Integration (Stromrichterschaltungen)
 - Integration von Überwachungs-, Schutz- und Treiberfunktionen.

2.5.1 Technologien

2.5.1.1 Löten 
Löten ist das Verbinden zweier (metallischer) Werkstoffe durch ein lüssiges Metall oder eine 
lüssige Legierung. Einzelne Atome des Lots diffundieren dabei in die Metalloberläche der zu 
lötenden Bauteile, es entsteht eine dünne Schicht einer Legierung aus Lot und Grundwerkstoff. 
Voraussetzung für eine lunkerfreie Qualität der Lötung sind saubere, oxidfreie Oberlächen aller 
beteiligten Verbindungspartner. Um dies zu erreichen, werden oft Flussmittel eingesetzt, die bei 
der Erwärmung zum Löten aktiviert werden und die Oberlächen reinigen. Sie schützen die Ober-
lächen auch während des Lötens vor einer neuerlichen Oxidation. Die meisten Flussmittel müs-
sen nach dem Löten wieder entfernt werden. Auch reduzierende Gase, wie Formiergas, können 
als Flussmittel eingesetzt werden. Sehr vorteilhaft für lunkerfreie Verbindungen ist die Anwendung 
von Vakuum, sobald das Lot lüssig geworden ist. Die Lote müssen der RoHS-Richtlinie der EU 
entsprechen. 

Es steht eine breite Palette von Lötverfahren zur Verfügung, die sich vor allem dadurch unter-
scheiden, wie die Wärme an das Lötgut gekoppelt wird. Eine interessante Verfahrensvariante ist 
der Einsatz von Lotpasten, die aus kleinen Lotkugeln und einem pastösen Flussmittel bestehen. 
Die Paste wird durch einen Dispenser, durch Sieb- oder Schablonendruck auf einen Verbindungs-
partner aufgebracht, der zweite Partner (zum Beispiel der Chip) in die Paste gedrückt und das 
Ganze erhitzt bis das Lot geschmolzen ist (Relowlötung). 

Kritisch sind großlächige Lotverbindungen von Materialien mit sehr unterschiedlichen thermischen 
Ausdehnungskoefizienten (Tabelle 2.5.4). Durch den Bimetalleffekt kommt es zu Verbiegungen 
und bei wechselnden Temperaturen zur Lotermüdung bis zum Lotversagen. Daher können z.B. 
keine großlächigen Keramiken auf Kupferbodenplatten gelötet werden.

2.5.1.2 Diffusionssintern (NTV = Niedertemperaturverbindungstechnik)
Ein Verfahren, dass das Löten in vielen Fällen ersetzen kann und das in der Langzeitzuverlässig-
keit dem Löten deutlich überlegen ist, ist das Diffusionssintern (NTV). Dabei wird ein feines Silber-
pulver zwischen den zu verbindenden Teilen bei einer Temperatur um 250°C unter hohem Druck 
zu einer Silberschicht mit nur geringer Porosität gesintert (Bild 2.5.1) und verbindet die Partner. 

Bild 2.5.1 Silberpulver vor und nach dem Diffusionssinterprozess.

Die Sinterschicht ist stabil bis zum Schmelzpunkt des Silbers (962°C). Ein Flussmittel ist nicht 
erforderlich. Die Sinterschicht weist im Vergleich zu Loten bessere thermische, mechanische und 
elektrische Eigenschaften auf (Tabelle 2.5.2). 
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Eigenschaft Lotschicht SnAg(3) Ag Sinterschicht

Schmelzpunkt °C 221 962

Wärmeleitfähigkeit W/mK 70 240

Elektrische Leitfähigkeit MS/m 8 41

Typische Schichtdicke µm 90 20
Therm. Ausdehnungskoefizient ppm/K 28 19

Tabelle 2.5.2 Vergleich wichtiger Eigenschaften von SnAg(3)-Lot und diffusionsgesintertem Silber.

Hauptvorteil ist die hervorragende Beständigkeit der Sinterschicht gegenüber Temperaturzyklen, 
auch bei hohen Maximaltemperaturen. Im Gegensatz dazu neigen Lote bei zu starker Beanspru-
chung durch Temperaturzyklen zum Verlust ihrer Festigkeit. Das große Potential der Sintertech-
nologie kann am besten durch die Angabe der homologen Temperatur demonstriert werden. Die 
homologe Temperatur (in %) eines Materials ist deiniert als das Verhältnis der Betriebstemperatur 
zum Schmelzpunkt, beide angegeben in Kelvin. Für homologe Temperaturen unter 40% werden 
die Materialien durch die Temperatur nicht oder nur wenig geschwächt. Zwischen 40% und 60% 
liegt der Kriechbereich, in dem die Materialeigenschaften gegen mechanische Spannungen emp-
indlich sind, oberhalb von 60% nimmt die Festigkeit stark ab, das Material wird als ungeeignet für 
diesen Einsatz angesehen (Tabelle 2.5.3). Nachteil des Diffusionssinterns ist, dass nur Materialien 
mit einer Edelmetalloberläche miteinander verbunden werden können.

Homologe Temperatur  für Lot SnAg(3) Ag Sinterschicht
Betriebstemperatur 100°C 
(373K)

76 % 30 %

Betriebstemperatur 150°C 
(423K)

86 % 34 %

Schmelztemperatur (100%) 221°C (494K) 962°C (1235K)

Tabelle 2.5.3 Homologe Temperatur in % für das Lot SnAg(3) und eine Silber-Diffusionssinterschicht bei zwei 
Betriebstemperaturen

Serienmäßig wird die Sintertechnologie erstmalig als Ersatz der Chiplötung auf der DCB einge-
setzt. Die Module SKiM63/93 sind die ersten komplett lotfreien Module. Denkbar ist ein Einsatz 
auch, um die Schwachstellen der großlächigen Lötung der DCB auf die Grundplatte [30] oder der 
Bonddrahtverbindung zu eliminieren. Beispiele für letzteres sind in Bild 2.5.2 dargestellt.

    
Bild 2.5.2 Gesinterte Silberbänder [31] oder Kupferlitzen [32] als Ersatz für klassische Bonddrahtverbin-

dungen
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2.5.1.3 Drahtbonden
Bei Leistungshalbleitern wird für Verbindungen, zum Beispiel der Oberseite eines Chips mit ande-
ren Chips oder Anschlusselementen, häuig Dickdrahtbonden eingesetzt. Das ist ein Kaltschweiß-
verfahren, bei dem zum Verbinden eines Aluminiumdrahtes (etwa 100 µm bis 500 µm dick) mit ei-
ner Oberläche aus Aluminium, Kupfer oder Gold Ultraschallenergie eingesetzt wird. Der Prozess 
indet bei Raumtemperatur statt. Da ein Bonddraht in seiner Stromtragfähigkeit beschränkt ist, 
werden für höhere Stromstärken mehrere Bonddrähte parallel verwendet. Zur besseren Stromver-
teilung auf einem Chip wird das „Stitchen“, also das mehrfache Bonden eines Drahtes auf einer 
Fläche, eingesetzt (Bild 2.5.3). 

Stitches

Diode

Ceramic (DCB)

Bild 2.5.3 Viele parallele, mehrfach „gestitchte“ Bonddrähte auf einem Diodenchip mit 502 mm².

Da das Drahtbonden eine sehr lexible und kostengünstige Lösung ist, wird diese Technologie 
auch in den kommenden Jahren noch die dominierende Verbindung der Chipoberlächen herstel-
len.

2.5.1.4 Druckkontakt
Im Gegensatz zu Löten, Diffusionssintern und Drahtbonden, handelt es sich beim Druckkontakt 
nicht um eine stoffschlüssige, sondern eine formschlüssige Verbindung. Die durch Druckkontakt 
verbundenen Partner können sich also gegeneinander verschieben, sie können aufeinander glei-
ten. Spannungen, wie sie im Fall von stoffschlüssigen Verbindungen bei Temperaturzyklen durch 
die unterschiedlichen thermischen Ausdehnungskoefizienten der Verbindungspartner entstehen, 
können daher beim Druckkontakt nicht oder nur stark vermindert auftreten. Ermüdungen der Ver-
bindung durch Temperaturwechsel, wie sie von Lot- und Drahtbondverbindungen bekannt sind, 
gibt es beim Druckkontakt nicht. Das erklärt die hohe Zuverlässigkeit von druckkontaktierten Bau-
elementen. Bei geeigneter Bauform (Scheibenzellen) ist durch Einspannen zwischen zwei Kühl-
körper eine beidseitige Kühlung und damit eine Halbierung des thermischen Widerstandes mög-
lich. Sinnvoll ist eine Unterscheidung zwischen großlächigen und kleinlächigen („punktförmigen“) 
Druckkontakten.

Großlächiger Druckkontakt
Sie verlangen saubere, ebene Flächen der Verbindungspartner, die mit hoher Kraft aufeinander 
gepresst werden. Außerdem dürfen die sich berührenden Flächen nicht dazu neigen kalt zu ver-
schweißen, denn das würde das Gleiten verhindern. Durch Wahl geeigneter Oberlächenpaarun-
gen kann das sichergestellt werden. Beispiele für großlächige Druckkontakte sind die Scheiben-
zellen oder die Verbindung von Modulen mit der Kühleinrichtung.

Kleinlächiger Druckkontakt
Hier ist die Kontaktläche linienförmig oder nahezu punktförmig. Durch diese sehr kleine Kon-
taktläche reicht schon eine kleine Kraft aus, um hohe Drücke im Kontaktbereich zu erzielen. Die 
Drücke sind so groß, dass Oxidschichten oder sonstige Verunreinigungen der Oberläche vom 
kleinlächigen Kontaktpartner durchstoßen werden und so ein sicherer und zuverlässiger Kontakt 
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entsteht. Solche Kontakte werden beispielsweise bei vielen Modulen in der Form von Spiralfedern 
für die Steueranschlüsse und bei MiniSKiiP eingesetzt.

SKiiP®-Technologie
SKiiP® ist eine spezielle Druckkontakttechnologie, die für alle Modul-Leistungsklassen Vorteile in 
Hinblick auf erzielbare Leistung, Lebensdauer, Zuverlässigkeit und Kosten bringt. Das wichtigste 
Kennzeichen von SKiiP® ist die Eliminierung der Lötverbindungen zur Grundplatte und der An-
schlüsse. Dafür wird auf eine massive Grundplatte aus 2 bis 5 mm Kupfer verzichtet. Statt dessen 
wird das Isoliersubstrat (DCB) mit den aufgelöteten oder durch Sintern aufgebrachten Chips durch 
das Gehäuse, durch Druckelemente oder durch die Anschlüsse direkt auf die Kühleinrichtung ge-
presst. 

Der Hauptvorteil dieser Aufbauart ist, dass keine stoffschlüssige Verbindung zwischen dem Ke-
ramiksubstrat (thermischer Ausdehnungskoefizient etwa 4 -7·10-6/K) und der Grundplatte (ther-
mischer Ausdehnungskoefizient von Kupfer etwa 17,5·10-6/K) besteht. Es gibt also keine groß-
lächige Lötung. Dadurch werden auch die großen mechanischen Spannungen zwischen der 
Grundplatte und der Keramik vermieden, die bei Grundplattenmodulen bei Temperaturänderungen 
auftreten. Auch die Lötung der Anschlüsse kann bei einem Einsatz von Druckkontakten entfallen. 
Eine Reihe von Modulfamilien über einen großen Leistungsbereich ist in SKiiP®-Technologie auf-
gebaut. Neben der SKiiP®-Reihe sind dies auch alle SKiM, MiniSKiiP, SEMITOP und die meisten 
SEMIPONT.

2.5.1.5 Montage- und Anschlusstechnik
Heutige Leistungsmodule besitzen zumeist Gehäuse mit Schraub-, Steck-, Lötanschlüssen oder 
Federkontakten (Bild 2.5.4).

      

         
Bild 2.5.4 Bauformen von Transistormodulen (Auswahl)

Am weitgehendsten standardisiert sind die Modultypen mit schraubbaren Leistungsterminals. Die 
Hauptanschlüsse können durch Stromschienen oder Sandwichaufbauten kontaktiert werden. Für 
Steuer- und Sense-Anschlüsse (z.B. Steuer-Emitter, Sense-Kollektor) sind oft gesonderte Termi-
nals vorgesehen, um die Beeinlussung dieser Stromkreise durch induktive Spannungsabfälle im 
Hauptstromkreis zu minimieren, die während des Schaltens entstehen. Die Hilfsterminals werden 
meist als 2,8 mm-Flachsteckanschlüsse für Drahtverbindungen oder mit Federn zur direkten Lei-
terplattenmontage von Treiberschaltungen ausgeführt.

Für Ströme bis etwa 100 A haben Bauelemente für die direkte Leiterplattenmontage eine hohe 
Bedeutung, da diese in der Fertigung und bei automatischer Bestückung Kostenvorteile ermög-
lichen. Optimierte Anschlusslayouts ermöglichen induktivitätsarme Aufbauten. Als Anschlüsse 
werden Lötstifte (z.B. SEMITOP, ECONOPACK), Pressstifte oder Federkontakte (z.B. MiniSKiiP) 
verwendet. Die Stromtragfähigkeit für hohe Lastströme wird durch Parallelschaltung mehrerer An-
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schlüsse realisiert. Problematisch sind die (bei großen Strömen) hohen notwendigen Leiterbahn-
querschnitte und die Realisierung möglichst langer Kriechwege auf der Leiterplatte. Dadurch sind 
sowohl in der Leistung als auch für die Einsatzspannungen nach oben Grenzen gesetzt.

Besonderheiten von Federkontakten

Bild 2.5.5 Federformen für Haupt- und Hilfskontakte

Federkontakte bieten bei der Leiterplattenmontage einige Vorteile gegenüber Löt- und Pressit-
kontakten:
 - bessere Auslastung der Leiterplattenläche und einfacheres Routen, da keine „Via’s“ benötigt 
werden

 - einfachere leicht zu automatisierende Montage, da keine großlächigen, toleranzbehafteten 
Bauelemente in Löcher eingepasst werden müssen

 - Montage des (schweren und teuren) Leistungshalbleiters und Kühlkörpers nach Lötung und 
Vorprüfung der Leiterplatte   

 - höhere Temperaturwechselfestigkeit durch frei bewegliche Kontakte
 - höhere Beständigkeit gegen Schock und Vibrationsbeanspruchung (keine Lotermüdung)
 - quasi hermetisch abgeschlossener Kontakt ist resistent gegen Korrosion
 - keine Elektromigration

Mechanische Eigenfrequenzen: Das Gewicht der Federn ist so gering, dass die Eigenfrequen-
zen (> 1 kHz) weit oberhalb der in „schweren“ Leistungsmodulen auftretenden mechanischen 
Schwingungen liegen. 

Bild 2.5.6 Eigenfrequenzanalyse einer ungespannten Feder mit einer Resonanzfrequenz in Z-Richtung   
von 1,1 kHz

Kontaktkraft: Die Anpresskraft der Federn liegt bei 2…10 kN/cm². Dies garantiert einen sicheren 
Kontakt auch bei Schockbeanspruchungen bis 100 G (SKiM63/93). Sie liegt damit im Bereich ei-
ner Schraubverbindung und ist deutlich höher als bei einem Steckkontakt.
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Bild 2.5.7 Vergleich der Anpresskraft verschiedener lösbarer elektrischer Verbindungen (von links nach 
rechts: Schraub-, Stecker-, Federkontakt)

Induktivitäten: Die Induktivitäten der MiniSKiiP-Feder (Bild 2.5.5) ist nur unbedeutend höher als 
die eines Lötstiftes. Die Spiralfedern, wie sie im Ansteuerkreis von SEMiX, SKiM und SKiiP ver-
wendet werden, weisen dagegen eine höhere Induktivität auf. Sie liegt im Bereich von 100 nH. 

nH112

Dl4

D
nL

22

2 �
�

��
����

 µ=µ0=1,26 µH/m; 
 l=10 mm (Länge, gedrückt);
 D=2 mm (innerer Durchmesser);
 n=17 (Anzahl Windungen);

Dies ist vergleichbar zu 10 cm langen Anschlussdrähten, wie sie bei Modulen mit Steckkontakten 
für die Hilfsanschlüsse ebenfalls üblich sind. Wenn die Treiberplatine direkt über die Spiralfedern 
kontaktiert wird, ist die Gesamtinduktivität aus innerer und äußerer Induktivität im Ansteuerkreis 
sogar deutlich niedriger als die drahtkontaktierte Anbindung von Standardmodulen.

   
a)              b)

Bild 2.5.8 Ansteueranschlüsse eines SEMITRANS Moduls (a) und eines SEMiX Moduls (b)

Anforderungen an Kontaktläche (Landing Pad): Die Federn besitzen eine versilberte Oberlä-
che, die Kontaktlächen der Leiterplatten müssen verzinnt sein (chem. Sn, HAL-Sn Hot Air Leve-
ling) oder mit einem Nickel/Gold-Flash (> 3 µm Ni, > 20 nm Au) versehen sein.

2.5.1.6 Module mit oder ohne Bodenplatte 
Vergleiche mit unexakten Vergleichsbedingungen (z.B. [33]) vergleichen beide Technologien, in-
dem als Ausgangsbasis ein Bodenplattenmodul untersucht wird und im Vergleich dazu einfach 
die Bodenplatte entfernt wird. Beide Aufbauvarianten müssen natürlich unter vollkommen unter-
schiedlichen Gesichtspunkten konstruiert werden. Semikron bietet beide Technologien an, da es 
für beide Technologien Vor- und Nachteile gibt.
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Bodenplatte 
Solche Module zeichnen sich durch den Einsatz weniger großer Chips mit einer guten Wärme-
spreizung durch die Bodenplatte aus.
Vorteile: 
 - mechanisch robuster bei Transport und Montage, 
 - größere thermische Masse, niedrigere thermische Impedanz im Bereich um 1 s

Nachteile der Module mit gelöteten und gebondeten Chips (IGBT-Module):
 - größerer thermischer Widerstand Chip – Kühlkörper Rth(j-s), da die Biegung der Bodenplatte eine 
dickere Wärmeleitpastenschicht erfordert 

 - geringere Langsam-Lastwechselfähigkeit, da die großlächige Bodenplattenlötung anfällig ge-
gen Temperaturwechsel ist 

 - erhöhte interne Anschlusswiderstände (rcc’-ee’), da aus thermo-mechanischen Gründen ein Auf-
bau mit kleinen Keramiksubstraten erfolgt, die zusätzliche interne Verbinder erfordern

 - größeres Gewicht

Ohne Bodenplatte
Solche Module nutzen kleinere Chips und erreichen eine Wärmespreizung auf dem Kühlkörper  
durch besser verteilte Wärmequellen.
Vorteile:
 - niedriger thermischer Widerstand durch Weglassen von Schichten und ebenmäßigen Kontakt 
zum Kühlkörper und dünnere Wärmeleitpastendicken

 - höhere Temperaturwechselfestigkeit, da keine Lotermüdung der Bodenplattenlötung auftreten 
kann

 - kleinere Chips, dadurch geringerer Temperaturgradient über dem Chip, bedeutet geringere Ma-
ximaltemperatur und weniger Stress unter Lastwechselbedingungen

 - wenige, große Keramiksubstrate mit niedrigerem Anschlusswiderstand

Nachteile:
 - fehlender Wärmespeicher 
 - Begrenzung der verarbeitbaren Chipgröße, dadurch mehr Parallelschaltungen
 - höhere Anforderungen an Wärmeleitpastenauftrag

Die Eliminierung des thermo-mechanischen Stresses zwischen Bodenplatte und Keramik ermög-
licht es, für bodenplattenlose Module sehr große Keramiksubstrate einzusetzen, anstatt mehrere 
kleine Substrate, auf eine gemeinsame Grundpatte gelötet, durch zusätzliche Verbindungsele-
mente zusammen zu schalten (Bild 2.5.9).

Bild 2.5.9 Großes DCB-Substrat (115 mm x 80 mm), bestückt mit den Chips einer 350 A / 1200 V IGBT-
Drehstrombrücke und Anschlusswinkeln
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Von Bedeutung ist auch, dass die Keramiksubstrate nicht völlig starr sind, sondern sich etwas 
biegen lassen, ohne zu zerbrechen. Dadurch passen sich die Substrate unter Druck auch an nicht 
ideal ebene Kühlkörper gut an. Entscheidend ist, dass das Isoliersubstrat nicht nur in den Ecken, 
sondern an möglichst vielen Stellen, zum Beispiel zentral und längs des Umfanges, aber auch 
neben oder zwischen den Chips an den Kühlkörper gepresst wird. Dadurch ist eine gute Anpas-
sung der DCB an die Oberläche des Kühlkörpers sicher gestellt. Die Dicke der den thermischen 
Kontakt zum Kühlkörper vermittelnden Wärmeleitpaste kann daher viel  geringer gewählt werden 
(etwa 20…30 µm) als bei konventionellen Modulen, die nur an den Ecken oder den Schmalseiten 
durch Schrauben an den Kühlkörper gepresst werden. Bei diesen Standardmodulen muss die 
Dicke der Wärmeleitpaste 70 µm bis 120 µm betragen, um Luftblasen zwischen den nie ideal ebe-
nen Oberlächen von Modul und Kühlkörper zu vermeiden. Die deutlich dünnere Wärmeleitpaste 
führt zu einem kleineren statischen thermischen Widerstand von SKiiP®-Aufbauten verglichen mit 
Standardmodulen. Der transiente Widerstand von SKiiP®-Modulen ist allerdings im Zeitbereich 
von 0,1 s bis 1 s geringfügig höher.

Module in SKiiP®-TechnologyStandard Base plate Module

Thermal grease

Chip

Heat sink

P r e s s u r e

Chip

Base plate

Solder

Heatsink Heatsink

a) b)a)             b) 

Bild 2.5.10 Durchbiegung der Bodenplatte und Erfordernis an Wärmeleitpastendicke bei einem konventio-
nellen Modul (a) und bei einem Modul in SKiiP®-Technologie (b)

2.5.2 Aufgaben und Eigenschaften

2.5.2.1 Isolation 
Bei Bauelementen mit elektrischer Isolation zwischen den stromführenden Teilen und der Boden-
platte (Halbleitermodulen) werden als isolierende Materialien Kunststoffe, für höhere Leistungen 
Isolatoren auf Keramikbasis eingesetzt. Kunststoffe, in der Regel dünne Schichten aus Polyimid 
oder Epoxid, haben einen wesentlich höheren thermischen Widerstand als Keramikisolatoren. Ein 
Beispiel für Kunststofisolation sind die IMS-Substrate (Insulated Metal Substrates, Bild 2.5.11). 
Vor allem im low cost/low power-Bereich wird IMS angewendet, bei der sich das Isoliermaterial 
direkt auf der Bodenplatte beindet. Die oberseitige Kupferschicht wird als Folie aufgeklebt und 
mittels Ätzung strukturiert. Vorteile der IMS-Technologie sind geringe Kosten, die feine Struktu-
rierbarkeit der Leiterbahnen (Integrationsmöglichkeit für Ansteuer- und Schutzeinrichtungen) und 
eine hohe mechanische Robustheit des Substrates.

Die sehr dünne Isolation hat jedoch den Nachteil vergleichsweise hoher Koppelkapazitäten zur 
Montageläche. Weiterhin ermöglicht die sehr dünne oberseitige Kupferschicht nur eine vergleichs-
weise geringe Wärmespreizung. Diese kann durch zusätzliche metallische Wärmespreizschichten 
unter den Chips oder eine mit Al-Partikeln versetzte Isolierschicht unterstützt werden.
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Bei den keramischen Isolatoren dominieren die DCB-Substrate (Direct Copper Bonding). Bei die-
sen besteht der Isolator meist aus Aluminiumdioxid Al2O3, die beidseitigen Metallschichten aus 
Kupfer. Die Verbindung von Metall und Keramik erfolgt bei Temperaturen von knapp über 1063°C 
durch ein dünnlüssiges Kupfer-Kupferoxid Eutektikum. Nahezu gleichwertig zu DCB-Substraten 
sind AMB-Keramiken (Active Metal Brazing, Aktivlöten), bei denen Kupfer- oder Aluminiumfoli-
en mittels eines titanhaltigen Hartlotes auf die Aluminiumoxid- oder Aluminiumnitrid(AlN)-Keramik 
gelötet werden. Die oberseitige Kupferschicht ist in die für die Modulverschaltung notwendigen 
Leiterbahnen strukturiert. Unterseitig wird die DCB-Keramik dann entweder mit der Modul-Boden-
platte verlötet oder mittels geeigneter Gehäusekonstruktionen direkt auf die Kühlkörperoberläche 
gepresst. 

a)       b)

Bild 2.5.11 Vergleich des Aufbaus von IMS (a) und DCB (b)

Vorteil der Keramiksubstrate ist, dass ihre thermischen Ausdehnungskoefizienten sehr nahe an 
dem von Silizium liegen. Im Gegensatz dazu wird die Ausdehnung von IMS vom Material der 
Grundplatte (Kupfer oder Aluminium) bestimmt, was bei Temperaturänderung zu einer hohen 
Spannung zwischen Substrat und aufgelötetem Siliziumchip führt (Kap. 2.7). Mit dem Vordringen 
der IGBT-Module in immer höhere Spannungsbereiche verschärfen sich die Forderungen hinsicht-
lich hoher Isolationsspannungen und großer Teilentladungsfestigkeit. Die Isolations- und Teilent-
ladungsfestigkeit ist von Dicke, Material und Homogenität der Bodenisolation, vom Gehäuse- und 
Füllmaterial und ggf. auch von der Chipanordnung abhängig. Heutige Transistormodule haben 
Isolationsprüfspannungen zwischen 2,5 kVeff und 9 kVeff, die in der Fertigung an jedem Modul 
nachgewiesen werden. 

Bild 2.5.12 zeigt die mit den heute eingeführten Standard-Substratdicken d maximal erreichbaren 
Isolationsspannungen unterschiedlicher Isoliersubstrate.
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Bild 2.5.12 Isolationsspannungen unterschiedlicher Isoliersubstrate
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2.5.2.2 Wärmeabführung und Thermischer Widerstand
Um die theoretische Stromtragfähigkeit der Chips möglichst weitgehend ausnutzen zu können, 
muss die entstehende Verlustleistung optimal durch die Verbindungsschichten und bei Modulen 
zusätzlich durch die Isolation zur Kühlläche geleitet werden. Die Qualität der Abführung der wäh-
rend des Durchlass- und Sperrzustandes sowie beim Schalten entstehenden Verlustwärme Ptot 
äußert sich in einer möglichst geringen Temperaturdifferenz 

DTj-s = Tj -Ts 

zwischen Chip (Chiptemperatur Tj) und Kühlkörper (Kühlkörpertemperatur Ts). Sie wird als thermi-
scher Widerstand Rth(j-s) (stationär) oder thermische Impedanz Zth(j-s) (transient) quantiiziert.

v

sj

)sj(th
P

TT
R

�

�
�

Früher wurde dem Index der Sperrschichttemperatur noch ein “v“ für „virtuell“ vorangestellt (Tvj), 
da es „die“ Sperrschichttemperatur nicht gibt, sondern nur einen äquivalenten Mess- oder Re-
chenwert. 

Für Module mit Bodenplatte wird der äußere thermische Widerstands- bzw. Impedanzanteil als 
Rth(c-s) bzw. Zth(c-s) (Bodenplatte-Kühlkörper) getrennt vom „inneren“ Anteil Rth(j-c) bzw. Zth(j-c) (Chip-
Bodenplatte) angegeben:
Rth(j-s) = Rth(j-c) + Rth(c-s) 
Zth(j-s) = Zth(j-c)  + Zth(c-s) 

Für Module ohne Bodenplatte ist die getrennte messtechnische Bestimmung der Anteile nicht 
möglich, ohne das thermische System massiv zu stören. Deshalb wird für diese Bauelemente 
nur der Gesamtwiderstand zwischen Chip und Kühlkörper angegeben. Bauelemente im kleinen 
Leistungsbereich werden auch mit Bezug auf die Umgebungstemperatur speziiziert. Bild 2.5.13 
zeigt den schematischen Aufbau eines Moduls mit Bodenplatte. Aus der Bemessungsgleichung 
des thermischen Widerstands:

A

d
R th

��
�

 (d = Materialstärke, λ = Wärmeleitfähigkeit, A = durchströmte Fläche) 

lässt sich ableiten, welche modulinternen Größen Einluss auf das Wärmeabführungsvermögen 
bzw. auf Rth(j-s)  und Zth(j-s) haben. 
 - Chip (Fläche, Dicke, Geometrie und Anordnung)
 - DCB-Substrataufbau (Material, Dicke, Strukturierung der Substratoberseite)
 - Material und Qualität der Verbindungen Chip-Substrat (Lötung, Klebung, ...)
 - Existenz einer Bodenplatte (Material, Geometrie)
 - Rückseitenlötung des Substrates auf der Bodenplatte (Material, Qualität)
 - Montage des Moduls (Oberlächenqualitäten/thermischer Kontakt zum Kühlkörper, Dicke und 
Qualität der Wärmeleitpaste oder -folie.

Zusammen mit der Gleichung für die thermische Kapazität:

Cth = s · V

können aus der Geometrie die Elemente der thermischen Ersatzschaltung Schicht für Schicht 
berechnet werden (s = Wärmespeicherzahl, V = Volumen). Bei der Berechnung der Flächen und 
Volumen ist die Wärmespreizung zu berücksichtigen. Entgegen wirkt in komplexen Leistungs-
modulen noch die gegenseitige Erwärmung der Chips (thermische Verkopplung). Meist liegt der 
theoretisch berechnete thermische Widerstand unter dem gemessenen Wert. Ursache sind neben 
Unsicherheiten bei Wärmespreizung und -kopplung auch Störstellen an den Grenzschichten, die 
bei dieser Modellierung nicht berücksichtigt sind. Daher ist diese Art der Modellierung für komple-
xe leistungselektronische Systeme eher ungeeignet. Üblicherweise werden die berechneten Rth 
mit einem Wichtungsfaktor an den gemessenen Gesamtwert des Rth angepasst.
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Material Wärmeleitfähigkeit l 
[W/m*K]

Wärmespeicherzahl s 
[kJ/m3*K] 

Thermischer  
Ausdehnungskoefi-
zient a [10-6/K]

Silizium 148 1650 4,1

Kupfer 394 3400 17,5

Aluminium 230 2480 22,5

Silber 407 2450 19

Molybdän 145 2575 5

Lote ~70 1670 15 – 30

Al2O3-DCB 24 3025 8,3

AlN-DCB, AlN-AMB 180 2435 5,7

AlSiC (75% SiC) 180 2223 7

Tabelle 2.5.4 Wärmeleitfähigkeit, Wärmespeicherzahl und thermischer Ausdehnungskoefizient von Materia-
lien, die in der Aufbau- und Verbindungstechnik häuig eingesetzt werden

Silicon Chip 70…400 µm

Solder 80 µm
Chip 1 Chip n. . . Aluminium oxide-

Isolation 380 µm

Upper & lower copper
layer 300 µm

Solder 80 µm
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Thermal
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(Copper) 3 mm

Thermal Interface
Material 75 µm

Heatsink

Tc

RthSi

RthSo1

RthCu1

RthIso

RthCu2

RthSo2

RthBP

RthTIM

Ts

Rth(s-a)

Ta

R = R + R + R + R + R + R + R + Rth(j-s) thSi thSo1 thCu1 thIso thCu2 thSo2 thBP thTIM

Z = Z + Z + Z + Z + Z + Z + Z + Zth(j-s) thSi thSo1 thCu1 thIso thCu2 thSo2 thBP thTIM

Bild 2.5.13 Prinzipieller Aufbau eines Leistungshalbleitermoduls und physikalische Modellierung der ther-
misch relevanten Schichten
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Gemeinsam mit den Kühl- und Umgebungsbedingungen bestimmt der Rth(j-s) die höchstzulässi-
gen Modulverluste. Die Entwicklung der Leistungshalbleitermodule ist daher auch immer mit der 
Reduzierung der Anzahl der Schichten, Reduzierung der Dicken (0,63 mm → 0,38 mm Keramik) 
und dem Einsatz besser wärmeleitfähiger Materialen (AlN, Graphit) verbunden. Dieser Entwick-
lung sind durch Isolationsspannung und mechanische Festigkeit jedoch physikalische Grenzen 
gesetzt. 

5th generation new 6th generation

Bild 2.5.14 Entwicklung der Semipack Gleichrichterbrücken: Reduktion des thermischen Widerstandes 
durch Weglassen von Schichten 

Wärmespreizung
Bild 2.5.15 zeigt einen berechneten Temperaturverlauf in den einzelnen Schichten eines boden-
plattenlosen Moduls bei ungestörter Wärmespreizung. Berücksichtigt ist hierbei die Wärmeleit-
fähigkeit der einzelnen Schichten und die vom Wärmeluss durchströmte Fläche. Ein Vergröße-
rung der Fläche durch bessere Wärmespreizung reduziert folglich den thermischen Widerstand 
der nachfolgenden Schicht. Eine dünnere Kupferschicht würde in einem eindimensionalen Modell 
zwar zu einem kleineren thermischen Widerstand führen, im realen dreidimensionalen Raum wür-
de sich durch die reduzierte Spreizung der Rth eher erhöhen. Dickere Metallschichten bei den 
DCB-Substraten bringen thermische Vorteile, allerdings erhöhen sie die thermischen Spannungen 
innerhalb der Substrate.

Die Wärmespreizung hängt nicht allein von den Materialeigenschaften der betreffenden Schicht 
ab, sondern auch von denen der nächstfolgenden Schicht. Damit der Wärmestrom eine schlecht 
leitende Schicht überwinden kann, muss sich ein entsprechend hohes Potential (Temperaturdif-
ferenz) aufbauen. Dies führt dann in einer darüber liegenden gut leitenden Schicht zu verstärkter 
Querleitung (Wärmespreizung). 
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Bild 2.5.15 Schichtaufbau mit Wärmespreizung (b) und typisches Temperaturproil (a) bei einem Modul 
ohne Bodenplatte (0,38 mm Al2O3-Keramik, 25 µm-Wärmeleitpaste TIM)

Eine Verringerung des thermischen Widerstands könnte durch besonders gut querleitende Ma-
terialien erreicht werden. Lösungen wie „Silicon on Diamond SOD“ werden wohl auch zukünftig 
Nischenmärkten vorbehalten bleiben [34].

Anteile der Schichten im Aufbau am thermischen Widerstand
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Bild 2.5.16 Einlussgrößen auf den inneren thermischen Widerstand eines 1200 V-Leistungsmodules, 
Chipläche 9 mm x 9 mm: a) für DCB-Substrate (Al2O3) auf Cu-Bodenplatte, 100 µm WLP; 
b) für DCB-Substrate (Al2O3) ohne Cu-Bodenplatte, 25 µm WLP

Bild 2.5.16 verdeutlicht zunächst die Anteile der o.g. Einlussgrößen an Rth(j-s) für die im Kap. 2.5.4 
beschriebenen und heute am weitesten verbreiteten Modulaufbauten mit Al2O3-Direct-Copper-
Bonding (DCB)-Substraten mit und ohne Cu-Bodenplatte.
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Den höchsten Anteil (ca. 50%) am thermischen Widerstand vom Chip zum Kühlkörper hat in bei-
den Fällen die Wärmeleitpaste (TIM – thermal interface material). Dies ist zunächst verwunder-
lich, da die Bodenplatte eine bessere Wärmespreizung und damit einen geringeren Einluss der 
Wärmeleitpastenschicht verspricht. Allerdings liegen Bodenplatten aufgrund von unvermeidbarer 
Verbiegung durch die Keramiklötung niemals volllächig auf dem Kühlkörper auf. Diesen Bimetall-
Effekt beim Zusammenlöten zweier Materialen mit unterschiedlichem thermischen Ausdehnungs-
koefizient kann man auch mit vorgebogenen Grundplatten nicht kompensieren. Die Durchbiegung 
ist nicht konstant, sondern ändert sich im Lauf der Zeit, da das Lot ließt und so einen Teil der 
Spannungen abbaut. Weiterhin ändert sie sich auch in Abhängigkeit von der Einsatztemperatur, 
selbst eine ideal geformte Bodenplatte würde nur in einem Temperaturpunkt glatt auliegen. 

Die so gebogenen Grundplatten werden nur über die im Randbereich angeordneten Befestigungs-
schrauben mit geringer Anpresskraft auf den Kühlkörper gedrückt (Bild 2.5.18). Dadurch sind we-
sentlich stärkere Schichten (typ. 100 µm…200 µm) der thermisch schlecht leitenden Wärmeleit-
pastenschicht notwendig [35]. Dies wird um so kritischer je größer das Modul ist. Deutlich sind im 
Bild 2.5.17 auch die 4 Nester der aufgelöteten DCB zu erkennen. Teilweise wird versucht, diese 
Durchbiegung durch geteilte Bodenplatten zu reduzieren, indem jedem DCB-Segment auch ein 
separates Bodenplattensegment zugeordnet wird [36].

 
Bild 2.5.17 Vermessung der Bodenplatte eines PrimPack FF650R17IE4 von Inineon 

Die Bodenplatte selbst hat aufgrund ihrer Dicke (2...5 mm) trotz der hohen Wärmeleitfähigkeit 
des Materials (Cu: l = 393 W/(m*K)) ebenfalls einen nicht zu vernachlässigenden Anteil am ther-
mischen Modulwiderstand. Dünnere Bodenplatten senken diesen Anteil nur bedingt, da mit der 
Bodenplattendicke auch die Aufspreizung des Temperaturfeldes und damit die Wärmedurchtritts-
läche unter den Chips abnehmen. In Modulen im oberen Leistungsbereich (>= 1000 A) werden 
in Verbindung mit AlN Keramik AlSiC Bodenplatten eingesetzt. Dies ist notwendig, um den ther-
mischen Ausdehnungskoefizienten von Keramik und Bodenplatte anzupassen (a: AlN 5,7 ppm, 
AlSiC 7 ppm, Cu 17 ppm → siehe auch Kap. 2.7 Zuverlässigkeit). Die schlechtere Wärmeleitfä-
higkeit von AlSiC (l = 180 W/(m*K)) gegenüber Kupfer erhöht den thermischen Widerstand und 
verringert die Wärmespreizung.

Wie bereits mehrfach erwähnt, ist das Weglassen der Bodenplatte die effektivste Lösung, den 
thermo-mechanischen Stress zwischen Bodenplatte und Keramik und die Durchbiegung zu besei-
tigen. Das Fehlen der Wärmespreizung im Cu wird teilweise durch die wegfallenden thermischen 
Widerstände von Bodenplatte und Rückseitenlötung kompensiert. Viel wesentlicher ist aber, dass 
in derartigen Aufbauten ein dichteres Auliegen der Chips auf dem Kühlkörper erreichbar ist. Dies 
erlaubt eine drastische Reduzierung der Wärmeleitpastenschicht auf 20…30 µm. Dazu wird die 
DCB durch Druckelemente an vielen Punkten chipnah an den Kühlkörper angedrückt.
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Bild 2.5.18 Aulageproblem von Leistungsmodulen auf dem Kühlkörper 
a) Modul mit Bodenplatte vor Montage (Bodenplatte konvex vorgespannt) 
b) Modul mit Bodenplatte nach Montage (stark übertriebene Darstellung!) 
c) DCB-Modul ohne Bodenplatte (z.B. SEMITOP, SKiiP, MiniSKiiP)

Den höchsten Anteil am inneren thermischen Widerstand besitzt die Modulisolation. Eine ex-
terne Isolation mittels Folien o.Ä. als Alternativlösung wäre jedoch noch wesentlich schlechter. 
Gegen-über dem heute standardmäßig eingesetzten Al2O3 mit 96 %iger Reinheit (Wärmeleitfä-
higkeit l = 24 W/(m*K)) sind Verbesserungen hier z.B. durch hochreines Al2O3 (l = 28 W/(m*K)) 
oder Aluminiumnitrid (AlN, l = 180…200 W/(m*K)) erreichbar. Durch die deutlich höhere Wärme-
leitfähigkeit von AlN ist der thermische Widerstand der Module deutlich geringer, die zulässigen 
Stromstärken daher höher. Allerdings sind die Kosten ebenfalls höher. Dem Einsatz von besser 
wärmeleitenden Materialien stehen oft Kostengründe entgegen. Deshalb wird das AlN vor allem 
für Module mit hohen Isolationsspannungen (dickere Isolierkeramik) eingesetzt, da hier erhöhte 
Isolationsfestigkeit und Wärmeleitfähigkeit gleichzeitig ausgenutzt werden können.

Ein paar Prozent zum thermischen Widerstand tragen die Lotverbindungen Chip-Substrat und 
(wenn vorhanden) Substrat-Bodenplatte bei. Ein Verzicht auf die Bodenplatte oder der Ersatz 
dieser Schichten durch eine dünnere und thermisch besser leitfähige Silber-Sinterschicht kann 
diesen Anteil noch halbieren. Der Anteil der metallischen Substratlächen hängt wesentlich von 
der Strukturierung der oberen Kupferläche ab, die als Chipträger und modulinternes, elektrisches 
Verbindungssystem genutzt wird. Während der Wärmeluss in der kühlkörperseitigen Cu-Substrat-
schicht lateral praktisch ungehindert erfolgen kann, begrenzen die geometrischen Abmessungen 
der Kupferlächen unter den Chips die Wärmespreizung. So wurde in [37] ermittelt, dass für einen 
42mm² Chip auf einer Al2O3-DCB-Keramik der Rth(j-c) um etwa 15 % steigt, wenn die Kupferläche 
gleich der Chipläche ist im Vergleich zu einem Fall mit ungestörter Wärmespreizung. 

Der Anteil der Siliziumchips am thermischen Widerstand nimmt mit der Chipdicke zu, die durch 
Vorwärtssperrspannung und Chiptechnologie vorgegeben ist. Weiterhin bestimmt die Größe der 
Chiplächen die Wärmedurchtrittslächen zwischen Chip und Bodenplatte bzw. Kühlkörper.

Chipgrößen-Effekte
Gemäß der Gleichung für den thermischen Widerstand müsste der Rth linear umgekehrt proporti-
onal zur Fläche sinken. Im realen Aufbau wird über das Anwachsen des Verhältnisses Chipläche/
Chipumfang die relative Temperaturspreizung geringer. Teilt man einen 9 mm x 9 mm großen Chip 
in 9 Segmente, hat das innere Segment mit 3 mm x 3 mm Kantenlänge keinen Raum zur Wär-
mespreizung. Dieser Effekt führt zu der in Bild 2.5.19 dargestellten Abhängigkeit des thermischen 
Widerstandes Rth(j-c) von der Chipläche AChip. 
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Bild 2.5.19 Abhängigkeit des thermischen Widerstandes Rth(j-c) von der Chipläche AChip [37]

Bei einer hohen Wärmeleitfähigkeit des Substrates (z.B. AlN-DCB) ist dieser Effekt geringer. Je 
schlechter die Wärmeleitfähigkeit der Keramik ist, um so nichtlinearer wird die Rth(j-c)-Abhängigkeit. 
Dieser Zusammenhang gilt ebenfalls für den Einluss der Modulmontage auf den Kühlkörper, die 
mittels Wärmeleitpasten oder -folien erfolgt. Die mit l = 0,8 W/m*K (Beispiel Wacker P12) relativ 
schlechte Wärmeleitung dieser Schicht verursacht den thermischen Übergangswiderstand Rth(c-s) 
zwischen Modulboden und Kühlkörper. Außer mit der Dicke d der Wärmeleitpasten-Schicht wächst 
deshalb der relative Anteil von Rth(c-s) am thermischen Übergangswiderstand Rth(j-s) zwischen Chip 
und Kühlkörper auch bei Vergrößerung der Chipläche.
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Bild 2.5.20 Auf den Einzelchip bezogener Rth(c-s) eines Bodenplattenmoduls in Abhängigkeit der Chipläche 
und der Wärmeleitpastendicke bei ungestörter Wärmespreizung 

Durch den Effekt der Wärmespreizung reduziert eine Verdopplung der Chipläche den thermi-
schen Widerstand nur um 25% (100 µm: 120 mm² = 0,235 K/W; 60 mm² = 0,315 K/W), nach der 
Dimensionierungsgleichung des Rth wäre eine Halbierung zu erwarten. Bild 2.5.20 verdeutlicht 
zum einen den großen Einluss einer optimierten Montagetechnologie (dünne Wärmeleitpasten-
Schicht) auf die thermischen Eigenschaften. Zum anderen zeigt sich, dass auch dem Einsatz 
größerer Chips zur Leistungssteigerung thermische Grenzen gesetzt sind. Die derzeit maximal 
in Leistungsmodulen eingesetzten Chipgrößen liegen deshalb etwa zwischen 30 mm2 (IMS) und 
150 mm2 (Al2O3-DCB). Das Erreichen höherer Leistungen muss durch Dezentralisierung der Wär-
mequellen (Parallelschaltung möglichst vieler Chips) erfolgen.
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Wärmekopplung
Aufgrund der im Interesse geometrisch kleiner Module angestrebten engen Anordnung von Tran-
sistor- und Diodenchips muss eine mehr oder weniger starke thermische Verkopplung der Chips 
untereinander in Kauf genommen werden. Nach Berechnungen in [37] ist mit einer Erhöhung der 
Chiptemperatur durch Verkopplung der Wärmeströme z.B. auf einer Al2O3-DCB-Keramik immer 
dann zu rechnen, wenn für den Chipabstand a gilt:

ChA0,6a ��

Für das Beispiel mit 36 mm² Chips in Bild 2.5.21 würde das etwa ab 3,6 mm gelten. Diese Aussage 
kann als Richtwert dienen, ist aber im Einzelfall von den wärmespreizenden Schichten im Modul 
abhängig.
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Bild 2.5.21 Thermischer Widerstand Rth(j-s) von vier 36 mm² Chips in Abhängigkeit des Abstands zwischen 
den Chips;  (Wärmeleitpaste: mit Bodenplatte 100 µm, ohne 25 µm), rechts Simulation der 
Chiptemperaturen bei gleicher Verlustleistung und Chipläche aber zunehmendem Abstand 
(0 mm, 1 mm, 6 mm)

Je nach Nähe der Chips zueinander erfolgt die thermische Kopplung 
 - bereits auf der Oberseite der DCB-Metallisierung (z.B. voll bestückte Module mit maximalem 
Nennstrom der Gehäuseklasse) 

 - über die Bodenplatte (z.B. IGBT + Inversdiode von Standard IGBT Modulen)
 - über den Kühlkörper 

Thermische Impedanz
Wie bereits oben erwähnt, ist außer dem statischen auch das dynamische thermische Verhalten 
der Leistungsmodule von Bedeutung, das durch die thermische Impedanz Zth charakterisiert ist. 
Bild 2.5.22 zeigt den zeitlichen Verlauf der thermischen Impedanzen Zth(j-c) eines Moduls mit Al2O3-
DCB-Substrat für verschiedene Chiplächen.
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Bild 2.5.22 Zeitlicher Verlauf der thermischen Impedanzen Zth(j-c) eines Moduls mit Al2O3-DCB-Substrat für 
verschiedene Chiplächen [37]

Bei gegebenem Modulaufbau sind die Zth-Kurven für unterschiedliche Chiplächen ineinander ver-
schiebbar, d.h. in Abhängigkeit von der Chipläche ändern sich die Absolutwerte, jedoch nicht 
die Zeitkonstanten der Exponentialfunktionen. Die thermischen Impedanzen für unterschiedliche 
Chiplächen können demnach wie auch die thermischen Widerstände für einen gegebenen Aufbau 
mit nachfolgender Beziehung berechnet werden:
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Die thermischen Impedanzen von Modulen mit und ohne Bodenplatte sind zunächst ähnlich, 
solange sich die Erwärmung noch im Chip und DCB Substrat abspielt (Bild 2.5.23). Für Zeiten 
> 100 ms unterscheiden sich beide im Zeitverlauf. Während das Bodenplattenmodul im Zeitbe-
reich bis 1…2 s aufgrund der Wärmespeicherfähigkeit der Kupferplatte thermische Vorteile besitzt, 
hat das bodenplattenlose Modul für größere Zeiten aufgrund des geringeren Rth Vorteile.
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Bild 2.5.23 Vergleich der thermischen Impedanzen eines 600 A/1200 V Moduls mit Bodenplatten (SEMiX4) 
und ohne Bodenplatte (SKiiP4); Referenzpunkt: Bohrung im Kühlkörper 2 mm unter der Ober-
läche 
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2.5.2.3 Lastwechselfestigkeit
Aus Lastwechseln vor allem bei intermittierendem Betrieb, wie er z.B. in Traktions-, Aufzugs- und 
Impulsanwendungen vorherrscht, resultiert eine Temperaturwechselbeanspruchung der modulin-
ternen Verbindungen, d.h. der
 - Bondverbindungen
 - Rückseitenlötung der Chips
 - Lötung DCB/Bodenplatte
 - und der Substratlaminierung (Cu auf Al2O3 oder AlN).

Die unterschiedlichen Längenausdehnungskoefizienten der einzelnen Schichten verursachen 
thermische Verspannungen während der Fertigung und im Betrieb, die letztlich zu Materialermü-
dung und Verschleiß führen; die Lebensdauer (Anzahl der möglichen Schaltzyklen) fällt mit stei-
gender Amplitude der Chiptemperaturschwankung während dieser Zyklen.

Auf Ausfallmechanismen, die quantitative Abhängigkeit der Lebensdauer von der Temperatur, 
Strombelastung und Zeit sowie Maßnahmen zur Erhöhung der Lebensdauer soll im Kap. 2.7 ein-
gegangen werden.

2.5.2.4 Stromzuführung der Hauptanschlüsse
Verbesserte Halbleitereigenschaften (Chip-shrink) führen zu immer höheren Nennströmen und 
Leistungsdichten bei gleicher Modulläche. Besonders ältere Standard-IGBT-Gehäuse stoßen  mit 
ihren Anschlüssen an die Grenze der Stromtragfähigkeit. Dies macht teilweise eine Limitierung 
des Stroms aufgrund der Erwärmung der Anschlüsse notwendig (Angabe eines It(RMS) = maxima-
ler Strom durch die Anschlüsse). Die Verluste in den Anschlüssen können über den Parameter 
rcc’-ee’ berechnet werden. Sie treten zusätzlich zu den Chipverlusten auf und sind meist nicht zu 
vernachlässigen. So würde beispielsweise ein SEMITRANS 3 (rcc’-ee’=0,5 mW) bei 400 A ca. 80 W 
Terminalverluste erzeugen.

W80m5,0A400rIP
2

'ee'cc

2

rms ������
�

Besonders gering ist die Stromtragfähigkeit für hochgebondete und im Gehäuse vergossene An-
schlüsse (Econopack), da hier nur eine schlechte thermische Anbindung zur DCB besteht. Ein 
Vorteil dieser Technologie ist die mechanische Fixierung im Gehäuse. Die Anschlüsse sind damit 
robuster gegen äußere Kräfte und Momente.

Gelötete Anschlusswinkel oder Lötpins haben einen direkten Kontakt zur DCB und damit eine 
bessere Wärmeabfuhr. Der Nachteil der gelöteten Winkel ist ein aufwendigerer Produktionspro-
zess („Preform löten“ oder Zweitlötung mit besonderen Chipanforderungen an Lötfähigkeit). Für 
den Anwender macht sich eine höhere Anfälligkeit gegen mechanische und thermo-mechanische 
Beanspruchung negativ bemerkbar. Beispiele hierfür sind Standard-IGBT-Module im 63 mm und 
34 mm Gehäuse (SEMITRANS) oder die SEMiX Familie.

Bei Federkontakten begrenzt der hohe speziische Widerstand des Federmetalls die Stromhöhe, 
es sind Parallelschaltungen von Federn für höhere Ströme notwendig (z.B. MiniSKiiP mit ca. 20 A 
je Feder). Die Federn haben eine gute thermische und elektrische Kontaktierung durch einen 
praktisch hermetisch abgeschlossenen Metall/Metall-Kontakt. 

Großlächige Druckkontakte wie sie in Scheibenzellen realisiert sind, stellen die ideale Kontaktie-
rung her. Aber auch gedrückte Anschlusswinkel bieten eine hervorragende thermische und elek-
trische Kontaktierung durch eine Vielzahl von Druckpunkten. Sie sind verschleißfrei gegenüber 
thermo-mechanischer Beanspruchung. Nachteilig ist, dass äußere mechanische Kräfte vom Ge-
häuse aufgenommen werden müssen. Dies macht eine aufwendigere Konstruktion notwendig wie 
zum Beispiel im SKiiP oder SKiM63/93.
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2.5.2.5 Induktivitätsarmer interner Aufbau
Bild 2.5.24 zeigt am Beispiel eines Halbbrückenmoduls die wichtigsten modulinternen, parasitären 
Induktivitäten, die aus den notwendigen Verbindungen der Chips untereinander und zu den Mo-
dulanschlüssen (Bonddrähte, interne Anschlussleitungen, -fahnen und -winkel) resultieren.
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Bild 2.5.24 Parasitäre Induktivitäten in einem IGBT-Zweigmodul 
LsG: parasitäre Gatekreisinduktivitäten
LsC: parasitäre Induktivität des TOP-Kollektoranschlusses
LsEC: parasitäre Verbindungsinduktivität des TOP-Emitter-BOTTOM-Kollektor
LsE: parasitäre Induktivität des BOTTOM-Emitteranschlusses
LCE: parasitäre Gesamt-Anschlussinduktivität zwischen TOP-Kollektor- und BOTTOM-
       Emitteranschluss

Da diese Induktivitäten beim Ausschalten Überspannungen induzieren, beim Einschalten Strom-
anstiege verlangsamen sowie eine induktive Kopplung von Steuer- und Leistungskreis verursa-
chen, beeinlusst ihre Minimierung direkt die Auslastungsmöglichkeiten der Leistungsmodule. Des 
Weiteren können parasitäre Induktivitäten in Modulen mit intern parallelgeschalteten Chips unglei-
che dynamische Auslastungen der Chips und Oszillationen zwischen den Chips hervorrufen. In 
Kap. 5.4 wird der Einluss auf das elektrische Verhalten detaillierter betrachtet.

Bild 2.5.25 Inneres Anschlussschienensystem eines SKiM93 (rot :+DC, blau: –DC, grau: AC) 

Konstruktive Maßnahmen zur Verringerung der internen Induktivität sind parallele Stromführung 
von +DC- und -DC-Terminal und eine Parallelisierung der Laststrompfade. Ein Beispiel für eine 
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solche Konstruktion ist in Bild 2.5.25 dargestellt. Das Schienensystem sorgt für eine  magnetische 
Kopplung der Hauptinduktivitäten LsC und LsE2. Bei der Kommutierung des Stroms zwischen +DC 
und -DC muss sich das Magnetfeld nur wenig ändern, was gleichbedeutend mit einer geringen 
Induktivität ist. Die vielen parallelen Strompfade zu den einzelnen Chips reduzieren die Induk-
tivität der Anschlussteile, die nicht als „Sandwich“ ausgeführt werden können. Den Hauptanteil 
der verbleibenden Induktivität bilden die nach außen geführten Anschraubpunkte. Hier muss die 
überlappende Stromführung aufgegeben werden, um Luft- und Kriechstrecken an den äußeren 
Anschlüssen sicherzustellen. In Bild 2.5.26 ist ein Schaltvorgang mit den Spannungen über ver-
schiedenen Chippositionen und an den DC Terminals dargestellt. Die interne Spannungsdifferenz 
beträgt 150 V aus der man bei der gemessenen Stromsteilheit eine Induktivität von +DC nach 
-DC von etwa 20 nH berechnen kann. Zu erkennen ist auch, dass es kaum Spannungsdifferenzen 
zwischen den einzelnen Chippositionen gibt, was auf die äußerst geringe Induktivität im Bereich 
des Sandwich-Busbarsystems hinweist.

VCE
IC

150V/Div; 80A/Div +DC -DC

Aux.-emitter
Chip at AC-terminal

Chip in middle position

Chip at DC-terminal

Terminal screws

Bild 2.5.26 Messung der Abschaltüberspannung im SKiM93 an verschiedenen Chippositionen und den 
äußeren Klemmen bei 6,7 kA/µs, Zeitskala =20 ns/Div

Für den Anwender geht die interne Abschaltüberspannung an der maximal nutzbaren Span-
nung verloren. Er muss sicherstellen, dass die an den äußeren Klemmen gemessenen Abschalt-
spannungen plus der Spannungsabfall über die internen Induktivitäten stets kleiner als die Blo-
ckierspannung der Halbleiter ist. Für den „Bottom“-Schalter kann der Hilfsemitteranschluss zur 
Spannungsmessung genutzt werden. Dieser liegt näher am Chip und gibt deshalb ein besseres 
Bild der Abschaltüberspannung als der Hauptemitteranschluss (siehe auch [AN1]).  

2.5.2.6 Koppelkapazitäten
Die mit MOSFET- oder IGBT-Modulen erreichbaren Strom- und Spannungsanstiegszeiten im ns-
Bereich verursachen elektromagnetische Störungen mit Frequenzspektren bis weit in den MHz-
Bereich. Gravierenden Einluss auf die entstehenden Funkstörspannungen haben deshalb die 
Ausbreitungswege im Modul und aus diesem heraus mit ihren parasitären Elementen. Durch ge-
eignete Isoliermaterialien, kleine Koppellächen oder leitfähige Schirme können z.B. die asym-
metrischen Störungen vermindert werden [38]. Darüber hinaus müssen die modulinternen Verbin-
dungen so strukturiert sein, dass Fehlfunktionen durch äußere Streufelder oder transformatorische 
Einkopplungen auf Steuerleitungen ausgeschlossen sind. 

Ein weiterer Aspekt ist der „Erdstrom“, d.h. der durch die Kapazität CE des Isoliersubstrates auf-
grund des dvCE/dt in den IGBT beim Schalten über den i.a. geerdeten Kühlkörper in den Schutz-
leiteranschluss ließende Strom iE = CE · dvCE/dt. Die Kapazitäten können mit der Gleichung für 
Plattenkondensatoren berechnet werden:
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 d (Dicke) Al2O3: 0,38 mm oder 0,63 mm; AlN: 0,63 mm; 
 e = e0·er =9,1·8,85e-12 F/m (Al2O3 und AlN); 

Für ein Halbbrückenmodul könne folgende Flächenanteile der Substratläche abgeschätzt werden:
 - 40% „+DC“,
 - 40% „AC“ und 
 - 15% „-DC“

Welches Anschlusspotential mit welcher Amplitude beim Schalten gegen Erde springt, hängt vom 
Erdungskonzept der angeschlossenen Last ab. Im Umrichter muss durch geeignete Maßnahmen 
(z.B. Y-Kondensatoren) ein Strompfad geschaffen werden, der nahe am Leistungshalbleiter einen 
Stromkreis schließt, so das iE nicht über Controller- und Überwachungseinrichtungen ließt. Dieser 
Erdstrom würde von Fehlerstrom-Schutzeinrichtungen als Fehler detektiert und kann zum Auslö-
sen dieser Einrichtung führen. Für Anlagen mit funktionsbedingten hohen Ableitströmen existieren 
besondere Kennzeichnungsplichten und Anforderungen an Mindestquerschnitte der Schutzleiter 
(EN 50178, EN 61800-5-1).

Bild 2.5.27 stellt die Kapazitäten der gebräuchlichsten Substratmaterialien in den Standarddicken 
gegenüber. Aufgrund der unterschiedlichen Dielektrizitätskonstanten und der vom Wärmeleit-
vermögen bestimmten Standarddicke, die bei AlN-Substraten mit 630 µm am größten, bei IMS-
Aufbauten mit 120 µm (Epoxydisolation) bzw. 25 µm (Polyimidisolation) dagegen am kleinsten 
ist, ergeben sich auch dementsprechende Unterschiede in den Kapazitäten CE und damit un-
terschiedliche Begrenzungen der für einen maximal tolerierbaren Erdstrom iE höchstzulässigen 
Schaltgeschwindigkeit dvCE/dt. 
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Bild 2.5.27 Kapazität je Flächeneinheit für unterschiedliche Isoliersubstrate

2.5.2.7 Schaltungskomplexität
Die optimale Komplexität kann allgemeingültig nicht deiniert werden. Zum einen senken komple-
xe Module i.a. die Kosten eines Gerätes und minimieren Probleme der Zusammenschaltung un-
terschiedlicher Komponenten (parasitäre Induktivitäten, Störeinstreuungen, Verschaltungsfehler). 
Zum anderen sinkt mit steigender Komplexität die Universalität der Module (Fertigungsstückzahl). 
Prüfumfang und Kosten je Modul erhöhen sich. Mit zunehmender Komponenten- und Verbin-
dungsanzahl im Modul steigt dessen Ausfallwahrscheinlichkeit und der im Fehlerfall auszutau-
schende Schaltungsanteil. An Ansteuer-, Mess- und Schutzbaugruppen in Modulen werden hohe 
thermische und EMV-Anforderungen gestellt.

Bei der Integration von Treibern hat sich noch kein „Weltstandard“ ähnlich der im folgenden dar-
gestellten Modulkonigurationen durchgesetzt. Durch wachsenden Integrationsumfang an Trei-
berfunktionen wird die Universalität der Leistungsmodule eingeschränkt, das Modul wird immer 
weitgehender zum Subsystem. Als Zielrichtungen „intelligenter“ Module stehen zum einen die 
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ausgesprochenen Massenmärkte (Konsumgüter, Automotive), zum anderen jedoch auch Märkte, 
in denen viele ähnliche Anwendungen mit innovativen Modulsystemen aus gleichartigen Grund-
bausteinen bedient werden können. Trotz unvermeidbarer Redundanzen können auch im zweiten 
Fall die beim Modulhersteller eintretenden Synergien letztlich Senkungen der Systemkosten bei 
den Anwendern ermöglichen.

Betrachtet man die Anordnung von IGBT und Dioden in den am Markt verbreitetsten Leistungsmo-
dulen, haben sich im wesentlichen die im Bild 2.5.28 aufgeführten Konigurationen durchgesetzt, 
die den mehrheitlichen Anwendungen der Leistungselektronik und Antriebstechnik Rechnung tra-
gen. 

o)

a) b) c) d)

e) f) g) h)

i) j) k)

l) m)

n)

Bild 2.5.28 Wichtige Konigurationen von Leistungsmodulen mit IGBT und Dioden
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Die in Bild 2.5.28 dargestellten Schaltungstopologien werden bei SEMIKRON mit folgender Buch-
stabenkombination im Bauelementnamen verschlüsselt:
a) GA: Einzelschalter, bestehend aus IGBT und Inversdiode (beim MOSFET-Modul hier und in  
 den anderen Konigurationen meist nur die parasitäre Inversdiode). Bei externer Verschaltung  
 zu Brückenzweigen wirken die Inversdioden wechselseitig als Freilaufdioden.
b) GB: Zweigmodul (Phasenmodul, Halbbrückenmodul) aus zwei IGBT und hybriden Dioden 
 (Freilaufdioden)
c) GH: H-Brücke mit zwei Zweigen aus IGBT und Freilaufdioden
d) GAH: Asymmetrische H-Brücke mit zwei diagonal angeordneten IGBT mit hybriden  
 Inversdioden (Freilaufdioden) und zwei Freilaufdioden in der anderen Diagonale
e) GD: 3-Phasenbrücke (Sixpack, Inverter) mit drei Zweigen aus IGBT und Freilaufdioden
f) GAL: Choppermodul mit IGBT, Inversdiode und Freilaufdiode im Kollektorzweig
g) GAR: Choppermodul mit IGBT, Inversdiode und Freilaufdiode im Emitterzweig
h) GDL: 3-Phasenbrücke „GD“ mit Chopper „GAL“ (Bremschopper)
i) B2U-Diodengleichrichter (zum Laden des Zwischenkreises werden oft anstatt reinen  
 Diodenbrücken auch halbgesteuerte Konigurationen B2H mit 2 Thyristoren am +DC  
 eingesetzt) und IGBT-H-Brücke
j) B2U-Diodengleichrichter und IGBT-Inverter (Dreiphasenbrücke)
k) B6U-Diodengleichrichter und IGBT-Chopper „GAL“ (IGBT und Freilaufdiode im  
 Kollektorzweig)
l) B6U-Diodengleichrichter (zum Laden des Zwischenkreises werden oft anstatt reinen  
 Diodenbrücken auch halbgesteuerte Konigurationen B6H mit 3 Thyristoren am +DC  
 eingesetzt) und IGBT-H-Brücke
m) B6U-Diodengleichrichter und IGBT-Inverter (Dreiphasenbrücke)
n) B6U-Diodengleichrichter, IGBT-Chopper „GAL“ und IGBT-Inverter (Dreiphasenbrücke)
o) Phasenbaustein eines Drei-Punkt-Wechselrichters

2.5.2.8 Deiniertes, ungefährliches Verhalten bei Moduldefekt
Im Falle eines Moduldefektes (ggf. durch Fehlansteuerung verursacht) wird z.B. in einer span-
nungsgespeisten Schaltung im Modulgehäuse die gesamte, in den Zwischenkreiskondensato-
ren gespeicherte Energie umgesetzt. Nach Abschmelzen der Bonddrähte ist deren Großteil als 
Energie im sich bildenden Plasma gespeichert, welches das Modul zur Explosion bringen kann. 
Bei herkömmlichen Transistormodulen kann dies mit Stromkreisunterbrechung, Kurzschluss der 
Hauptanschlüsse oder auch Überbrückung der Isolationsstrecke verbunden sein. Plasma und Ge-
häuseteile verteilen sich u.U. mit hoher kinetischer Energie in der Modulumgebung. Durch ge-
eignete Ausbildung des Modulgehäuses müssen die hiervon ausgehenden Gefahren möglichst 
begrenzt und der Partikelaustritt in eine deinierte Richtung gelenkt werden. 

Es existieren Entwicklungen die gewährleisten, dass bis zu einem deinierten Energiepegel von 
z.B. 15 kJ kein Partikelaustritt aus dem Modul erfolgt und noch bei 20 kJ zwar das Gehäuse bricht, 
jedoch keine massiven Metallteile in die Umgebung geschleudert werden [39]. Es existieren keine 
Deinitionen für einen case rupture current oder case rupture energy nach IEC60747-15 für Leis-
tungshalbleitermodule. 

2.5.2.9 Umweltgerechtes Recycling
In heutigen Leistungsmodulen wird auf den Einsatz toxischer Materialien (z.B. BeO) verzichtet 
und die Anzahl der eingesetzten Materialien so gering wie möglich gehalten. Gehäuse und andere 
Werkstoffe sind schwer entlammbar und dürfen beim Verbrennen keine toxischen Gase freiset-
zen (UL-Zulassung). Beim Recycling muss das Modul möglichst einfach in seine metallischen und 
nichtmetallischen Bestandteile zerlegt werden. Deshalb sind neuere Module unter ausschließli-
cher Verwendung dauerelastischer Vergussmaterialien (Weichverguss) aufgebaut. Alle Semikron 
Halbleitermodule werden RoHS konform hergestellt.
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2.5.3 Diskrete Bauelemente

2.5.3.1 Kleingleichrichter
Kleingleichrichter haben meist ein Kunststoffgehäuse und metallische, lötfähige Anschlussele-
mente. Der Halbleiter ist entweder durch beidseitiges Löten oder durch Löten der einen Seite und 
Drahtbonden der anderen Seite mit den Anschlüssen verbunden. Die Kühlung erfolgt hauptsäch-
lich über die Anschlussdrähte oder -lächen, in einem geringeren Ausmaß durch Wärmeabgabe 
vom Gehäuse an die Luft. Man unterscheidet bedrahtete Bauelemente und SMD-Bauelemente. 

Bedrahtete Bauelemente
Wie der Name schon sagt, erfolgt die Stromzuführung über Drähte. Außerdem kann eine meist 
mit der Anode elektrisch verbundene Kühlfahne die Kühlung verbessern. Die Montage erfolgt 
dadurch, dass die Anschlussdrähte durch innen metallisierte Löcher einer Leiterplatte gesteckt 
werden und auf der Rückseite mit Leiterbahnen verlötet werden (Bild 2.5.29).

Thyristor in
TO 220 case

Chip

Solder
Lead with
upset heads

Plastic
case

Axial diode with
cranked leads

Through hole
contact

Solder PCB

PCB
track

a)     b)     c) 

Bild 2.5.29 a) Aufbau einer Axialdiode (schematisch); b) Montage einer Axialdiode in eine Leiterplatte;  
c) Bedrahtetes Bauelement mit Kühl- und Montageblech

SMD-Bauelemente
SMD (Surface Mounted Devices = oberlächenmontierte Bauelemente) werden in vielen zylindri-
schen oder quaderförmigen Bauformen hergestellt. Bei der Verwendung von SMD-Bauelementen 
wird eine sehr dichte und vor allem beidseitige Bestückung der Leiterplatte möglich. Leiterplatten 
für SMD-Bauteile werden meist mit Lötpaste bedruckt und nach dem Bestücken im Relow-Ver-
fahren gelötet. SMD-Bauteile auf der Unterseite einer mischbestückten Leiterplatte werden zuerst 
auf die Unterseite geklebt, und danach zusammen mit den herkömmlich bestückten Bauteilen im 
Wellen- oder Schwallbad gelötet (Bild 2.5.30).

ChipSolder

Copper Plastic

Bild 2.5.30 Von links nach rechts: Aufbau einer Metal Electrode Faces (MELF)-Diode, Ansicht einer MELF-
Diode, beidseitige Leiterplattenmontage von MELFs, quaderförmige SMD-Diode.  

Der thermische Widerstand von SMD-Bauelementen ist wegen der massiveren Anschlussteile 
deutlich niedriger als der von bedrahteten Bauelementen.



2 Grundlagen

98

2.5.3.2 Schraubdioden und Schraubthyristoren
Diese Bauform ist gekennzeichnet durch einen massiven Kupfersechskant mit Gewindebolzen, 
der dazu dient, das Bauelement in einen Kühlkörper einzuschrauben und die im Chip entstehen-
de Wärme abzuleiten. Eine Glas- oder Keramikkappe mit einer Durchführung für den Kathoden-
anschluss sorgt für eine hermetische Dichtigkeit des Gehäuses. Die Gehäuseteile sind durch 
Schweißen oder Hartlötung miteinander verbunden. Der Chip ist direkt auf das Kupfer gelötet, 
oder es wird zwischen Silizium und Kupfer eine Scheibe aus Molybdän (thermischer Ausdeh-
nungskoefizient 5·10-6/K) gelötet, um zu verhindern, dass die großen Unterschiede im Ausdeh-
nungskoefizienten von Silizium (4,1·10-6/K) und Kupfer (17,5·10-6/K) im Halbleiter hohe mechani-
sche Spannungen bewirken (Bild 2.5.31).
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Bild 2.5.31 Schnitt durch eine Schraubdiode und Beispiel für einen Schraubthyristor

Schraubdioden und -thyristoren sind, nicht zuletzt wegen ihrer hermetisch dichten Gehäuse, sehr 
zuverlässig und robust. Durch die enge thermische Kopplung des aktiven Bauelementes mit ei-
nem massiven Kupferteil sind der transiente und der statische thermische Widerstand sehr gering. 
Nachteil ist, dass der Kühlkörper nicht isoliert ist, sondern auf Anodenpotential liegt. 

2.5.3.3 Scheibenzellen
Scheibenzellen sind ebenfalls hermetisch dichte Bauelemente, können aber ein- oder beidsei-
tig gekühlt werden. Bei beidseitiger Kühlung ist der thermische Widerstand etwa halb so hoch 
wie der thermische Widerstand desselben Siliziumchips in einem Schraubgehäuse. Dazu sind 
allerdings zwei Kühlkörper und eine Spannvorrichtung nötig. Scheibenzellen sind druckkontak-
tierte Bauelemente, das heißt, der Halbleiter ist nicht stoffschlüssig, sondern nur durch Druck mit 
den Anschlussteilen verbunden. Der Druckkontakt ist höchst zuverlässig und langlebig, da keine 
Lotschichten mit ihren Ermüdungserscheinungen bei häuigen Temperaturänderungen verwendet 
werden. Der Siliziumchip ist meistens durch Legieren mit Aluminium oder durch Sintern mit einer 
Molybdänscheibe verbunden (Bild 2.5.32), es gibt aber auch Aufbauten, bei denen der Halblei-
terchip frei zwischen zwei Molybdänscheiben loatet. Der Gehäusering besteht aus Keramik, Glas, 
oder in seltenen Fällen aus Kunststoff. Scheibenzellengehäuse werden nur für Dioden und Thy-
ristoren höherer Leistungen (einige 100 A bis kA) eingesetzt. Der Spannungsbereich reicht von 
wenigen 100 V (Schweißdioden) bis einige kV Sperrspannung.

Eine Besonderheit sind IGCT (Integrated Gate Commutated Thyristor) mit abschaltbaren Thyris-
toren. Deren Ansteuereinheit muss besonders niederinduktiv angebunden und leistungsstark aus-
geführt sein. Deshalb werden Scheibenzelle und Treiberplatine nur als Verbund ausgeliefert [40]. 
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Bild 2.5.32 Schnitt durch eine Scheibenzelle und Ansicht einer Thyristorscheibenzelle. 

2.5.3.4 SEMiSTART®
Bei SEMiSTART® sind zwei diskrete Thyristoren antiparallel zu einem Bauelement zusammen-
geschaltet. Die Kathode des einen Thyristors ist durch den ersten Kühlkörper mit der Anode des 
zweiten Thyristors verbunden. Die Anode des ersten Thyristors ist durch einen weiteren Kühlkör-
per mit der Kathode des zweiten Thyristors zusammengeschaltet. Der gesamte Aufbau ist druck-
kontaktiert, Tellerfedern dienen als Druckspeicher. Die Hilfskontakte werden durch Spiralfedern 
gebildet. Die Thyristoren sind nicht von den Kühlkörpern isoliert, sondern besitzen Gewindeboh-
rungen zum Anschluss der Laststromverbindungen. SEMiSTART® wird wegen der hohen Kurz-
zeitüberlastbarkeit hauptsächlich in Sanftanlaufgeräten (Soft Starter) eingesetzt. Die Effektivwerte 
der für 20 Sekunden zulässigen Ströme betragen 560 A bis 3080 A, die Sperrspannungen 1800 V.

Bild 2.5.33 SEMiSTART®, zwei antiparallel geschaltete Thyristoren ohne Isolation in  
Druckkontakttechnologie
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2.5.4 Leistungsmodule

2.5.4.1 Grundlagen
Schaltungen der Leistungselektronik enthalten in der Regel nicht nur einen einzelnen Leistungs-
halbleiter, sondern sind fast immer aus mehreren Bauelementen aufgebaut. Beim Einsatz dis-
kreter Bauelemente müssen also mehrere davon samt ihren zugehörigen Kühlkörpern zu einer 
Baugruppe zusammengefasst werden. Da die Kühlkörper elektrisch leitend mit je einem Hauptan-
schluss des zugehörigen Halbleiterbauelementes verbunden sind, müssen sie beim Zusammen-
bau elektrisch voneinander isoliert werden. Die elektrischen Verbindungen werden durch Kabel 
oder Schienen hergestellt. Diese Bauweise ist sehr aufwändig im Bezug auf Material, Volumen 
und Arbeitszeit. Einen ganz neuen Weg eröffnete hier die Idee, die notwendige Isolierung der 
einzelnen Bauelemente voneinander anstatt in den mechanischen Aufbau der Baugruppe in das 
Bauelement selbst hineinzuverlegen. Solche Leistungsmodule sind gekennzeichnet durch die 
Trennung der Wege für Strom und Wärme. Eine interne Isolation mit guter Wärmeableitfähigkeit 
sorgt dafür, dass die metallische Grundläche von dem mit den äußeren Anschlüssen verbunde-
nem Stromkreis elektrisch getrennt ist und die Wärme mehrerer Bauelemente potentialfrei an eine 
gemeinsame Kühlvorrichtung abgegeben werden kann (Bild 2.5.34). 

Heat

Internal

isolation

Current

Bild 2.5.34 Prinzip der Leistungsmodule am Beispiel des SEMIPACK ® -Halbbrückenmoduls (Phasenmo-
dul, Zweigmodul) mit zwei Dioden/Thyristoren in Reihenschaltung

Module können als Leistungshalbleiter Netzdioden, schnelle Dioden, Thyristoren, MOSFET oder 
IGBT enthalten. Die Komplexität der internen Verschaltung reicht von einem einzelnen Halblei-
ter bis zu 20 Halbleiterfunktionen (Kap. 2.5.2.7). Zusätzlich sind bei manchen Modulen passive 
Bauelemente wie Temperatursensoren, Widerstände oder Kondensatoren enthalten. Sind auch 
Treiberfunktionen integriert, spricht man von Intelligenten Power Modulen (IPM).

Weit verbreitet sind Halbbrückenmodule (Zweigmodule, Phasenmodule) mit der Anschlussfol-
ge ~ / + / - für die Hauptanschlüsse. Diese Koniguration ermöglicht es, aus mehreren dieser 
Module und einfachen Verbindungselementen alle üblichen Schaltungen der Leistungselektro-
nik aufzubauen. Auch das weltweit erste Halbleiterleistungsmodul, der SEMIPACK® (1975) wies 
schon diese Anschlussgeometrie auf. Bild 2.5.35 zeigt in einer beispielhaften Skizze den Aufbau 
so eines Halbbrückenmoduls mit Thyristoren in Löttechnologie. Auf diesen Modultorso wird ein 
Kunststoffgehäuse aufgeklebt und soviel Silikon-Gel eingebracht, dass die Isolationsanforderun-
gen dauerhaft sichergestellt werden. Zu beachten ist, dass die meisten Gehäusematerialien für 
Infrarotstrahlung nicht völlig undurchlässig sind. Das hat zur Folge, dass bei heller Umgebung, 
zum Beispiel Sonnenschein, der Sperrstrom einen höheren Wert hat als im Dunkeln. Auf Funktion 
oder Zuverlässigkeit hat das keinerlei Einluss.
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Bild 2.5.35 Schematischer Aufbau eines Thyristor-Halbbrückenmoduls

Neben den Halbbrückenschaltungen sind Module in 1- und 3-phasiger Brückenschaltung sowohl 
als Gleichrichter, als auch als Wechselrichter weit verbreitet. Als CIB-Module (Converter-Inverter-
Brake) bezeichnet man solche, die Gleichrichterbrücke, Wechselrichter und Bremssteller in einem 
Gehäuse enthalten. Für spezielle Anwendungen stehen auch andere Modulkonigurationen zur 
Verfügung. 

2.5.4.2 Modulfamilien mit Dioden und Thyristoren
SEMIPACK®
SEMIPACK® ist der „Urvater“ aller Leistungshalbleitermodule. Er wurde 1975 von Semikron ein-
geführt und wurde seither zu einer Familie von Bauelementen mit Dauergrenzströmen von 15 A 
bis 1200 A ausgebaut und in mehreren Versionen laufend den Anforderungen des Marktes ange-
passt. Alle SEMIPACK® haben eine Kupferbodenplatte. 

Koniguration Kurzbezeichnung Beschreibung

SKET ET 1 Thyristor

SKKD D Halbbrücke mit 2 Dioden in Serienschaltung

SKKE E 1 Diode

SKKH H Halbbrücke mit Diode und Thyristor (Thyristor „oben“)

SKKL L Halbbrücke mit Diode und Thyristor (Thyristor „unten“)

SKKT T Halbbrücke mit 2 Thyristoren in Serienschaltung

SKMT M Mittelpunktschaltung von 2 Thyristoren, Kathoden verbun-
den

SKNH N Mittelpunktschaltung von Thyristor und Diode, Anoden ver-
bunden

Tabelle 2.5.5 Übersicht über Schaltungsvarianten im SEMIPACK-Gehäuse
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SEMIPACK®0 15 A
600 V  
– 
1600 V

D, E, H, T Chips beidseitig gelötet Stecker

SEMIPACK®1
28 A  
– 
119 A

800 V 
– 
2200 V

D, E, H, L, T, 
M, N Chips beidseitig gelötet Schrauben

SEMIPACK®2
122 A  
– 
212 A

800 V 
– 
2200 V

D, E, H, T Chips beidseitig gelötet Schrauben

SEMIPACK®3
250 A  
– 
380 A

800 V 
– 
2200 V

D, E, H, T Chips gelötet / gebondet oder 
druckkontaktiert Schrauben

SEMIPACK®4
330 A 
– 
600 A

800 V 
– 
2200 V

E, ET Chip druckkontaktiert Schrauben

SEMIPACK®5
570 A 
– 
701 A

800 V 
– 
2200 V

D, H, T Chips druckkontaktiert Schrauben

SEMIPACK®6
740 A 
– 
1180 A

1400 V 
– 
2200 V

E, ET Chip druckkontaktiert Schrauben

Tabelle 2.5.6 Übersicht über SEMIPACK Gehäusebezeichnungen, Kontakt- und Anschlusstechnologie

       
a)      b)

Bild 2.5.36 a) SEMIPACK®1 (Chips gelötet, Oberseite gelötet/gebondet, Federhilfskontakte) 
b) SEMIPACK®5 (druckkontaktierte Chips)

SEMIPACK®fast
Unter dieser Bezeichnung werden schnelle Dioden in den Konigurationen D, E, M und N in den 
Gehäusen SEMIPACK®1 und 2, beziehungsweise SEMITRANS®4 angeboten. Die Sperrspan-
nungen reichen von 200 V bis 1700 V.
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SEMIPONT®
Ein- und Dreiphasen-Gleichrichtermodule mit einem Ausgangsgleichstrom von 2 A bis 210 A und 
Sperrspannungen von 200 V bis 1800 V bilden die Familie der SEMIPONT®. Neben reinen Di-
odenbrücken für ungesteuerte Gleichrichtung werden auch halb- und vollgesteuerte Thyristor-
brücken mit und ohne Bremssteller oder Freilaufdiode angeboten. Mit 3 antiparallel geschalteten 
Thyristorpaaren in einem Gehäuse können Wechselstomsteller (W3C-Schaltungen) aufgebaut 
werden. 

In vielen Gehäuseformen werden je nach Stromstärke Module zum Stecken, Löten oder Schrau-
ben der Anschlüsse zur Verfügung gestellt. Ein Teil der Bauformen besitzt Kupferbodenplatten. 
Vor allem im kleineren Leistungsbereich sind die Chips auf eine DCB-Keramik gelötet, die mit Hilfe 
des Gehäuses und der Befestigungsschraube(n) auf die Kühlvorrichtung aufgepresst wird.

   
Bild 2.5.37 Beispiele für SEMIPONT® -Bauformen

SEMITOP®
Diese 4 Gehäusegrößen umfassende Modulfamilie besitzt keine Kupferbodenplatte. Mit nur einer 
Schraube wird das Modul auf den Kühlkörper gedrückt. Die Strom- und Steueranschlüsse sind 
als Lötstifte ausgebildet. Neben Schaltungen mit IGBT (Kap. 2.5.4.3) werden auch eine Reihe 
von Konigurationen mit Dioden und Thyristoren angeboten, zum Beispiel ein- und dreiphasige 
ungesteuerte, halbgesteuerte und vollgesteuerte Brücken, ein-, zwei- und dreiphasige Wechsel-
stromsteller und viele andere Varianten. Bei Sperrspannungen von 600 V bis 1600 V betragen die 
Effektivströme bzw. Gleichstrommittelwerte 25 A bis 210 A.

   
a)             b)

Bild 2.5.38 SEMITOP®1, Gehäuse halbtransparent dargestellt (a) und SEMITOP®4 als halbgesteuerte 
Drehstrombrücke mit Bremssteller (b)

SEMiX®
Diese für höhere Leistungen konzipierten Module mit Kupferbodenplatte bieten Halbbrücken und 
Drehstrombrücken mit Dioden- und Thyristorschaltungen an. Sie sind mit einer Bauhöhe von 
17 mm hauptsächlich für den Einsatz gemeinsam mit SEMiX®-IGBT-Modulen gedacht. Bei einer 
Sperrspannung von 1200 V bzw. 1600 V liegen die Stromstärken zwischen 170 A und 340 A. Er-
wähnenswert ist die sehr einfache Montage von Leiterplatten zur Thyristoransteuerung über dem 
Modul, wobei die Kontaktierung über Federkontakte erfolgt.
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Bild 2.5.39 Beispiele für SEMiX®-Module

2.5.4.3 Modulfamilien mit IGBT und Freilaufdioden
SKiiP®
SKiiP (Semikron integrated intelligent Power) gibt es seit seiner Markteinführung Mitte der 90er 
Jahre bereits in der 4. Generation. Bild 2.5.40 zeigt schematisch den Aufbau eines SKiiP. 

Heatsink

Pressure contact bus bars

DCB substrate with
IGBT- and diode dies

Spring foam

Pressure element

Driver
Auxiliary spring
contacts

Driver
Interface

Main Terminals (AC)

Main Terminals (DC)

Bild 2.5.40 Prinzipieller Aufbau eines SKiiP 4. Generation

Im Unterschied zu herkömmlichen Transistormodulen sind die DCB-Substrate mit den IGBT- und 
Diodenchips nicht auf einer Kupferbodenplatte aufgelötet, sondern durch ein elastisches Feder-
element annähernd volllächig direkt auf den Kühlkörper gedrückt. Über Druckkontakte und eine 
induktivitätsarme Leiterführung erfolgt die elektrische Verbindung der DCB zu den Anschlusster-
minals. Die DC-Schienen sind höhenversetzt und vom Aufbau her auf den externen Anschluss 
laminierter, niederinduktiver Sammelschienen abgestimmt. Eine in Plastik vergossene Metallplat-
te dient als Druckelement sowie Abschirmung zur Treiberschaltung, die sich ebenfalls im SKiiP-
Gehäuse beindet.

Durch die Parallelschaltung vieler, relativ kleiner IGBT-Chips und deren optimalen Kontakt zum 
Kühlkörper ist gegenüber Standardmodulen ein deutlich kleinerer Rth erreichbar, da der Wärme-
eintrag großlächig über den Kühlkörper verteilt ist. Außer den Transistor- und Diodenchips bein-
den sich auf den DCBs Temperatursensoren, deren Ausgangssignal sowohl in den Treiber ein-
greift (Grenztemperatur) als auch – im Treiber analog verstärkt – für eine externe Auswertung 
abgenommen werden kann. In den AC-Anschlüssen des SKiiP sind Stromsensoren als Messglie-
der für den Überstrom- und Kurzschlussschutz der IGBT angeordnet. Die Signalverarbeitung und 
-verknüpfung erfolgt im SKiiP-internen Treiber, der oberhalb der Druckplatte angeordnet ist. Die 
potentialfreien Stromsignale sind außerdem als Istwerte für externe Messglieder und Regelschlei-
fen nutzbar.
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Mit 4 Gehäusegrößen (2, 3, 4 und 6 IGBT-Halbbrücken) sowie den angepassten Treiberbausteinen 
sind mittels einfacher externer Verbindungen z.B. H-Brücken oder Drehstrombrücken in 1200 V 
und 1700 V-Technik realisierbar. Die Umrichterleistung deckt ohne externe Parallelschaltung ei-
nen Bereich von 100 kW bis 1,5 MW ab.

SKiiP weisen gegenüber konventionellen Modulen u.a. folgende Vorteile auf:
 - etwa 2fach höhere Temperaturwechselfestigkeit im Langzeitbereich
 - durch direkten Wärmeübergang Chip-DCB-Kühlkörper verringerter thermischer Widerstand
 - Möglichkeit äußerst kompakter Konstruktionen und höchster Leistungsdichte
 - aufgrund konsequent niederinduktiven Aufbaus geringe Schaltüberspannung, d.h. hohe zulässi-
ge Zwischenkreisspannung und verringerte Störungserzeugung

 - optimale Abstimmung des SKiiP-internen, intelligenten Treibers
 - Vormontage der Leistungsmodule auf Kühlkörper mit Wärmeleitpastenauftrag im optimalen 
Siebdruckverfahren

 - niederinduktives Umrichterdesign durch Parallelisierung von Strompfaden (4 x 600 A Halb-
brückenmodule anstatt 2 x 2400 A Einzelschalter) 

 - Prüfung der vollständigen Einheiten unter Last durch den Hersteller.

In Tabelle 2.5.7 sind die SKiiP-Gehäuse der 3. und 4. Generation aufgeführt. Außer auf dem 
dargestellten Kühler können alle SKiiP auch auf anderen Luft- oder Wasserkühlkörpern montiert 
werden.
SKiiP3

1200 V / 1700 V

Halbbrücken 2 3 4

IC 1000 A 1500 A 2000 A

SKiiP4

1200 A / 1700 V

parallele IGBT  
Halbbrücken

3 4 6

IC@TS=25°C 1800 A 2400 A 3600 A

Tabelle 2.5.7 Gehäusebauformen der 3. und 4. Generation SKiiP

SKiM
SKiM ist ein bodenplattenloses Modul für den mittleren Leistungsbereich zwischen SKiiP und 
MiniSKiiP. Im Modul erfolgte die konsequente Umsetzung der SKiiP-Technologie. In der Bauform 
SKiM63/93 ist es das erste komplett lotfreie IGBT-Modul. Durch die Eliminierung sämtlicher Lot-
verbindungen erreicht das Modul eine 5fach höhere Temperaturwechselfestigkeit im Vergleich zu 
gelöteten Standardmodulen mit Bodenplatte. Entworfen und qualiiziert für die Automobilindustrie 
ist dieses Modul wegen seiner Kompaktheit auch interessant für Standardantriebe im Leistungs-
bereich von 30 kW bis 150 kW. Die Hauptanschlüsse liegen an den Stirnseiten, so dass über dem 
Modul Platz für die Treiberplatine ist. Die Montage erfolgt lotfrei über Federkontakte.
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Bild 2.5.41 Schnitt durch ein SKiM63-Modul

Wie auch schon in den Vorgängermodulen SKiM4 und SKiM5 ist als Schaltung eine Drehstrom-
brücke realisiert (GD, 6-pack). Sonderbauformen existieren als Chopper (3phasig GAL/GAR für 
asymmetrische H-Brücken z.B. für Reluktanzmotoranwendungen) oder als Phasenbaustein für 
Drei-Punkt-Wechselrichter (Multi-Level-Inverter, MLI). SKiM ist in den Spannungsklassen 600 V, 
1200 V und 1700 V verfügbar.

SEMITRANS®
Als SEMITRANS werden Transistor-Modulgehäuse bezeichnet, deren wesentliche Vertreter nach 
IEC 60191-2 in 34 mm und 61 mm Gehäusebreite standardisiert sind. Es handelt sich um Module 
mit Kupferbodenplatte, deren Hauptanschlüsse als Schraubkontakte (Ausnahme SEMITRANS 6) 
herausgeführt sind. Durch die Mittelposition der DC-Anschlüsse sind diese sehr symmetrisch in 
Bezug auf die Chip-Anbindung (sehr gute Stromaufteilung zwischen parallelen Chips), besonders 
niederohmig und niederinduktiv im Vergleich zu den 17 mm hohen Modulen mit seitlich heraus-
geführten Lastanschlüssen (SEMiX). Die Hilfsanschlüsse sind meist als „Fast-on“ Steckkontakte 
(Ausnahme SEMITRANS 4) ausgeführt. Bis auf einige wenige MOSFET-Module werden IGBT und 
Soft-Recovery-Dioden in den Spannungsklassen 600 V, 1200 V und 1700 V verbaut. Die Module 
sind im mittleren Leistungsbereich mit Stromklassen von 20 A (GD, 6-pack) bis 800 A (GA, Einzel-
schalter) angesiedelt.

 
SEMITRANS M1

 
SEMITRANS 2 (34 mm) SEMITRANS 3 (61 mm)

 SEMITRANS 4 (61 mm) SEMITRANS 5 SEMITRANS 6
Bild 2.5.42 Gehäusebauformen der SEMITRANS Familie
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SEMiX®
Diese im gleichen Leistungsbereich wie SEMITRANS angesiedelte Modulfamilie mit Bodenplatte 
zeichnet sich vor allem durch seine niedrige Bauform (17 mm Höhe), der Lage der Hauptanschlüs-
se an den Stirnseiten und durch die einfache  Montage der Treiberplatine über Federkontakt direkt 
oberhalb des Moduls aus. 

Bild 2.5.43 SEMiX3 mit einfacher und platzsparender Treibermontage (SKYPER) oberhalb des Moduls, 
Kontaktierung über Federn

Diese Gehäuseform hat sich wenigstens von den Hauptabmessungen und der Lage der Hauptan-
schlüsse als Quasistandard etabliert. SEMIKRON bietet 4 Gehäusegrößen als Halbbrückenmo-
dule (SEMiX1 bis 4 - Bild 2.5.44) und in 2 Baugrößen auch 3phasige Brückenmodule (GD, 6-pack 
– SEMiX13 und SEMiX33) an. Insbesondere die Baugrößen SEMiX3 und SEMiX33 werden mit 
ähnlichen Leistungsmerkmalen von verschiedenen Herstellern angeboten. Die Baugrößen 1 und 
4 bieten eine Ergänzung in den unteren und oberen Leistungsbereichen. Mit den Gleichrichter-
brücken in derselben Bauhöhe können komplette Umrichterschaltungen in einer besonders la-
chen und platzsparenden Weise realisiert werden.

Bild 2.5.44 Übersicht über Gehäuseformen, Leistungsbereiche und integrierte Schaltungsvarianten im  
SEMiX-Gehäuse
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Der interne Aufbau der SEMiX-Module ist in Bild 2.5.45 dargestellt. Je nach Baugröße werden 
gleichartige DCB parallel geschaltet. Jede DCB enthält ein IGBT-Paar und die dazugehörigen 
Inversdioden. SEMiX-Module entsprechen der klassischen Modulbauform mit Kupferbodenplatte, 
aufgelöteten Keramiksubstraten, gelöteten und gebondeten Chips und ebenfalls gelöteten An-
schlussterminals und Zwischenverbindern. Besonderheiten sind die Federkontakte für die Hilfsan-
schlüsse und der integrierte Temperatursensor (NTC). 

- DC
Terminal

+ DC
Terminal

IGBT Diode Interconnection
between DBC
substrates

Temperature
sensor

~ AC
Terminals

3x paralled DBC substrates with IGBT and
diode chips in half-bridge configuration

Bild 2.5.45 Interner Aufbau eines SEMiX3 Moduls

MiniSKiiP
IGBT Module in SKiiP-Technologie für den unteren Leistungsbereich mit besonderer Flexibilität 
und Montagefreundlichkeit sind die druckkontaktierten MiniSKiiP, deren prinzipiellen Aufbau Bild 
2.5.46 zeigt.
 

Heatsink

Ceramic substrate DCB

Chip

Bond wire

Contact spring

Case

Preasure top with screw

Printed circuit board PCB

Bild 2.5.46 Aufbau eines MiniSKiiP

Bestandteile des MiniSKiiP sind:
 - das DCB-Isoliersubstrat mit den aufgelöteten und durch Drahtbonden verschalteten Halblei-
terchips (z.B. IGBT, MOSFET, Dioden, Thyristoren) sowie weiteren Bauelementen, wie Strom- 
und Temperatursensoren

 - das mit Kontaktfedern bestückte und mit Silikongel vergossene Gehäuse, in dem die DCB ein-
geklebt ist

 - der Deckel aus formstabilem Kunststoff mit Druckplatte.

Alle elektrischen und die thermischen Verbindungen (zum Kühlkörper) werden kraftschlüssig durch 
eine oder zwei Schrauben hergestellt, durch die das Deckelelement, die Leiterplatte, der MiniSKiiP 
und der Kühlkörper lösbar miteinander verbunden sind. Hierbei erfüllen die Kontaktfedern mehre-
re Funktionen: Sie stellen die elektrischen Verbindungen zwischen der Leistungshalbleiterschal-
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tung auf der DCB und der übrigen Schaltung auf der Basisleiterplatte her und bilden außerdem im 
montierten Zustand auch den Kraftspeicher für das Anpressen der DCB an den Kühlkörper.

Aufgrund der Vielzahl über die gesamte MiniSKiiP-Fläche verteilten Federn wird ein gleichmäßi-
ger Druck zwischen Bauelement und Kühlkörper realisiert, was einen niedrigen thermischen Über-
gangswiderstand sichert. Für Ströme über 20 A erfolgt eine Parallelschaltung von Kontakten. Aus 
der großen Zahl der vorhandenen Federschächte resultiert eine hohe Flexibilität in der Realisie-
rung unterschiedlichster Schaltungen für die Antriebs- und Stromversorgungstechnik oder andere 
Anwendungen.  
Um unterschiedliche Leistungsbereiche zu bedienen, stehen in der 2. Generation 4 Gehäuse-
größen vom MiniSKiiP0 (600 V-IGBT, Nennströme bis 20 A) bis zum MiniSKiiP3 (600 V und 
1200 V-IGBT, Nennströme bis 150 A) zur Verfügung (Bild 2.5.47).
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Bild 2.5.47 Bauformen (Abmessungen in mm) und Schaltungen der MiniSKiiP-Standardtypen

SEMITOP
Die bereits erwähnte Typenreihe SEMITOP umfasst 4 Gehäusebaugrößen (Bild 2.5.38). Wie  SKiiP, 
SKiM und MiniSKiiP gehört auch SEMITOP zu den Konstruktionen ohne Kupferbodenplatte, d.h. 
der großlächige Andruck der DCB an den Kühlkörper wird durch eine spezielle Ausbildung des 
Kunststoffgehäuses erreicht. Über nur eine Schraube wird die kraftschlüssige Verbindung zwi-
schen Modul und Kühlkörper hergestellt. Die Kontaktierung zur Leiterplatte erfolgt im Gegensatz 
zum MiniSKiiP beim SEMITOP durch lötbare Stiftanschlüsse. 
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Da bis zu 12 Leistungsbauelemente in einem derart kleinen Modul integrierbar sind, liegt das 
bevorzugte SEMITOP-Einsatzgebiet in Applikationen im kleinen Leistungsbereich mit geringem 
Platzbedarf. Der Bauraum zwischen den Lötanschlüssen ist uneingeschränkt für andere Leiter-
plattenbauelemente nutzbar.

2.6 Integration von Sensorik, Schutzeinrichtungen und  
Treiberelektronik

Nachstehend sollen - in der Reihenfolge zunehmenden Integrationsumfanges - einige Beispiele 
für die Integration peripherer Funktionen in Leistungsmodule beschrieben werden.

2.6.1 Module mit integrierter Strommessung
Die Strommessung in Modulen soll zum einen dem Schutz der Leistungshalbleiter vor Überstrom 
dienen, zum anderen wird das Stromsignal auch für Stromregelkreise benötigt. Für ersteres reicht 
eine grobe Überwachung und es kann der Halbleiter selbst als Stromsensor genutzt werden 
(VCE(sat)-Überwachung). Für Regelungen wird eine hohe Genauigkeit (2%…5%), eine hohe Dyna-
mik (Reaktionszeiten ~ 1 µs) und ein Frequenzbereich von DC bis einige 10 kHz benötigt.

Strom-Shunts
Strom-Shunts zur direkten Messung werden im Emitterpfad (-DC) von IGBT-Modulen oder am AC-
Ausgang integriert. Die 3 dunklen rechteckförmigen Bauelemente in Bild 2.6.1 zeigen eine Lösung 
zur Strommessung im Emitterpfad der 3 Low-side IGBT eines 3-Phasen-Wechselrichtermoduls. 
Die Auswertung muss über einen Differenzverstärker auf der Treiberelektronik erfolgen. Die seit-
lich unter den Shunts herausgeführten Anschlusspads garantieren eine niederinduktive Ankopp-
lung an den Hauptstrompfad. 

Das Problem bei der Verwendung von Shunts ist der Widerspruch zwischen auswertbarem Span-
nungsbereich in einer gestörten Umgebung und den Verlusten im Shunt. So hat ein 5 mW Shunt 
bei 20 A einen Spannungsabfall von nur 100 mV aber 2 W Verluste. Bei dieser Verlustleistung 
ist die Grenze für eine Leiterplattenmontage erreicht. Integrierte Shunts auf der DCB haben den 
Vorteil, dass die Verlustwärme direkt über den Kühlkörper abgeführt werden kann. Dadurch wird 
der nutzbare Bereich von ca. 20 A auf einer Leiterplatte auf ca. 50 A erweitert. Nachteil ist, dass 
„teure“ DCB-Fläche verloren geht.

Bild 2.6.1 Strom-Shunts (Firma Isabellenhütte) im Emitterpfad eines MiniSKiiP-IGBT-Moduls

Stromsensoren
Für Ströme größer als 50 A werden galvanisch getrennte Übertrager nach verschiedensten Wirk-
prinzipien (Transformator, Hall-Effekt, Magnetoresistiver Effekt) eingesetzt. Im SKiiP kommen 
Kompensationswandler (Bild 2.6.2) zum Einsatz, die sich durch eine hohe Präzision, einen weiten 
Frequenzbereich und eine hohe Überlastfähigkeit auszeichnen. Die Sensorauswertung ist Be-
standteil der IPM-Elektronik und des Schutzkonzeptes. Beim dargestellten Prinzip wird in einem 
Luftspalt des Übertragerkerns das Magnetfeld des Hauptstromes gemessen und über einen Ver-
stärker ein Strom auf eine Hilfswicklung eingeprägt, welche das Magnetfeld zu Null kompensiert. 
Der Kompensationsstrom ist ein direktes Abbild des Hauptstroms. Es ist möglich, DC-Strom zu 
messen und die Stromrichtung zu detektieren.
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Bild 2.6.2 Wirkprinzip des Kompensations-Stromsensors der SKiiP-IGBT-Module

Sense-IGBT-Module
Sie enthalten spezielle Chiptypen, bei denen über eine kleine Anzahl separat kontaktierter Zellen 
ein Messstrom herausgeführt wird, der proportional zum Hauptstrom ist. Diese IGBT erfordern 
eine besondere Chipkontaktierung und Aufbereitung des Signals, welche in SEMIKRON-Modulen 
nicht zur Verfügung steht. Gegenüber Lösungen mit Shunt im Emitterkreis kann der Messwider-
stand um Größenordnungen höher gewählt werden. Im Vergleich zum Überstromschutz durch VCE-
Überwachung sind keine bzw. kürzere Ausblendzeiten notwendig. Nachteil ist die Ungenauigkeit 
und Temperaturabhängigkeit der Messmethode, so dass sie nur zu Schutzzwecken einsetzbar ist.

Bild 2.6.3 Sense IGBT [41]

2.6.2 Module mit integrierter Temperaturmessung
In höherintegrierten Modulen werden zunehmend einfache PTC- (Positive Temperature Coefici-
ent) oder NTC-Temperatursensoren (Negative Temperature Coeficient) in SMD-Bauweise oder 
als Chipsensor eingesetzt. Der PTC-Sensor vom Typ SKCS2Typ100 wird in MiniSKiiP, einigen 
SEMITRANS und SEMITOP sowie in SKiM4/5 und SKiiP2/3 eingesetzt. Der Sensor hat bei 25°C 
einen Widerstand von 1000 W und besitzt einen typischen Temperaturkoefizienten von 0,76 %/K. 

))C25T(B)C25T(A1(1000)T(R
2�����������

 mit A = 7.635 · 10-3 °C-1 und B = 1.731 · 10-5 °C-2 

Die Messtoleranz des Sensors im Messstrombereich 1 mA … 3 mA beträgt bei 25°C max. ± 3 %, 
bei 100°C max. ± 2 %. 
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Bild 2.6.4 Kennlinie des PTC-Temperatursensors SKCS2Typ100  

Ein NTC-Sensor z.B. vom Typ KG3B-35-5 wird in SEMiX-Bauelementen, einigen SEMITOP, so-
wie in SKiM63/93 und SKiiP4 eingesetzt. In den einzelnen Produktgruppen kommen Sensoren 
mit unterschiedlichen Kennlinien zum Einsatz. Details zu den Kennlinienparametern sind in den 
Datenblättern zu inden. Beispielsweise besitzt der Sensor in den SEMiX-IGBT-Modulen bei 25°C 
einen Widerstand von 5 kW und bei 100 °C einen Widerstand von 493 W. Die Messtoleranz des 
Sensors im Messstrombereich 1 mA … 3 mA beträgt bei 100°C max. ± 5%. Durch die exponenti-
elle Kennlinie ist der Sensor eher zum Schutz als zur Temperaturmessung geeignet.
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Bild 2.6.5 Kennlinie des NTC-Sensors im interessanten Temperaturbereich inkl. Toleranzband
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Bei Modulen sind die Sensoren isoliert in Chipnähe auf der DCB-Keramik aufgelötet. Bei Modu-
len mit Bodenplatte geben die Sensoren näherungsweise die Bodenplatten- (case-) Temperatur 
wieder, bei Modulen ohne Bodenplatte wird näherungsweise die Kühlkörpertemperatur erfasst. 
Der vertikale Wärmeluss zwischen dem Messpunkt und den Kühlkörperbereichen unter den 
heißesten Chips ist statisch idealerweise vernachlässigbar. Eine geeignete Auswerteschaltung 
ermöglicht einen statischen Übertemperaturschutz durch Eingriff in die Ansteuerung oder Verar-
beitung als Analogsignal. Dynamisch treten jedoch erhebliche Zeitverzögerungen auf, welche sich 
beispielsweise in den großen Zeitkonstanten der thermischen Impedanz Zth(j-r) im SKiiP3 äußern 
(Anteile mit t > 200 s für luftgekühlte Systeme, > 50 s für wassergekühlte Systeme). Ein isolierter 
Temperatursensor kann daher keinen Schutz gegen kurzzeitiges Überlasten darstellen.

Ein dynamisch hochwertiger Schutz ist in IPM-Lösungen möglich (siehe SKiiP4 im nachfolgenden 
Kapitel). Hier kann die Schutzfunktion auf der Sekundärseite des Treibers und damit auf hohem 
Potential erfolgen. Dadurch kann der Sensor auf derselben Kupferlage wie die Leistungshalb-
leiter direkt neben der Wärmequelle positioniert werden. Die Messung ist wesentlich näher an 
der Chiptemperatur, wenn auch noch nicht gleich. Wesentlicher Vorteil ist aber, dass die größte 
Zeitkonstante von Zth(j-r) nun im Bereich von 1 s ist und damit ein erheblich besserer Schutz gegen 
kurzzeitiges Überlasten ermöglicht wird. Eine digitale Signalübertragung stellt im Falle von SKiiP4 
trotzdem ein analoges Temperatursensorsignal an der Treiberschnittstelle zur Verfügung, was den 
Anforderungen an eine verstärkte Isolierung genügt.

a)    b)    c)

Bild 2.6.6 Temperatursensoren in Leistungshalbleitermodulen, a) Isolierter PTC-Chip in einem MiniSKiiP 
(0,7 mm Abstand); b) isoliertes NTC-Bauelement in einem SEMiX (1,6 mm Abstand);  
c) auf Kollektorpotential liegender, unisolierter Chipsensor im SKiiP4 

Mit Ausnahme des oben beschriebenen SKiiP4 haben die Temperatursensoren eine Basisisolie-
rung, erfüllen aber nicht die Bedingungen für verstärkte Isolierung. Die Isolationsabstände liegen 
zwischen 0,7 mm und 1,6 mm, die geforderte Isolationsspannung  wird durch Verguss der Module 
mit Silikongel erreicht. Die Isolationsabstände sind zu gering (Bild 2.6.6 Beispiel MiniSKiiP), so 
dass im Fehlerfall Plasma und damit hohes elektrisches Potential am Sensor anliegen könnte. 
Deshalb ist die Isolation des Temperatursensors nach EN 50178 lediglich eine Basisisolation. Für 
den Schutzgrad „Sichere elektrische Trennung“ sind zusätzliche Schaltungsmaßnahmen erforder-
lich, die in der Norm umfassend beschrieben sind.

Bild 2.6.7 Möglichkeit des Spannungsüberschlags zum isolierten Temperatursensor beim Schmelzen 
eines Bonddrahtes im Fehlerfall
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2.6.3 IPM (Intelligent Power Module)
In IPM sind zusätzlich zu den IGBT und Freilaufdioden weitere Komponenten für Treiber- und 
Schutzeinheiten (IPM-Minimalkoniguration) bis hin zur vollständigen Wechselrichtersteuerung 
integriert. Vorteile sind der hohe Integrationsgrad und durch ASIC-Lösungen auch eine höhere 
Zuverlässigkeit als ein vergleichbarer diskreter Aufbau. Nachteilig ist für den Anwender, dass er 
in der Regel keinen Einluss auf Schalteigenschaften und Logikfunktionen hat. IPM sind deshalb 
auch oft anwendungsspeziisch ausgelegt (ASIPM = Application Speciic IPM). 

Die bereits im Kap. 2.5 unter dem Gesichtspunkt der AVT beschriebenen SKiiP enthalten eine 
Treibereinheit mit allen notwendigen Schutz- und Überwachungsfunktionen, die als SMD-Leiter-
platte unmittelbar über den Leistungsmodulen angeordnet ist. Ansteuerung und Stromversorgung 
können auf Potential der übergeordneten Steuerung erfolgen. Alle notwendigen Potentialtrennun-
gen, ein Schaltnetzteil und die Leistungstreiber sind im SKiiP-Treiber enthalten. Die SKiiP sind 
mit Stromsensoren in den AC-Ausgängen und Temperatursensoren sowie einer Überwachung 
der Zwischenkreisspannung ausgestattet (SKiiP3 optional). Der Treiber erfasst die Signale die-
ser Sensoren zum Schutz vor Überstrom bzw. Kurzschluss, Übertemperatur und Überspannung 
sowie den Fehlerfall bei zu geringer Eigenversorgungsspannung. Ein Fehlerstatussignal und nor-
mierte analoge Spannungssignale des AC-Ausgangsstrom-Istwertes, der aktuellen Sensortem-
peratur und der Zwischenkreisspannung stehen potentialgetrennt am Treibersteckverbinder zur 
Auswertung in der überlagerten Steuerung zur Verfügung. Der Überstromschutz erfolgt sowohl 
über die Stromsensoren als auch als Brückenkurzschlussschutz mit Hilfe einer VCE-Überwachung. 
Die Logik für die Ansteuersignale besitzt eine Kurzimpulsunterdrückung und eine Verriegelung der 
Ansteuersignale eines Brückenzweiges.
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Bild 2.6.8 Blockdiagramm der Treiberfunktionen eines SKiiP4 IPM mit digitaler Treiberlogik
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2.7 Zuverlässigkeit
Zuverlässigkeit, d.h. die Einhaltung von betriebsrelevanten Eigenschaften über einen bestimmten 
Zeitraum, ist für Leistungsmodule eines der wichtigsten Qualitätsmerkmale. Einerseits werden 
Leistungsmodule im allgemeinen elektrisch und thermisch hoch ausgenutzt; andererseits kann ein 
vorzeitiger Ausfall Gefährdungen, direkte und Folgeschäden und somit hohe Kosten verursachen. 
Die Gewinnung von Aussagen zur Zuverlässigkeit ist aufgrund verhältnismäßig kleiner Stückzah-
len, oft extrem hoher Lebensdauerforderungen (10...30 Jahre) und komplexer Prüfanforderungen 
vergleichsweise schwierig. Sie wird ermöglicht durch
 - genaueste Kontrolle aller Einlüsse auf die Fertigungsprozesse 
 - Zuverlässigkeitstests mit möglichst praxisnahen Anforderungen zur Ermittlung typischer Fehler-
mechanismen

 - Tests der Bauelemente im System unter Beobachtung wesentlicher Parameter

Im Zusammenhang mit Zuverlässigkeit wird häuig mit dem Schlagwort „Design for Reliability“ 
gearbeitet [42], was nichts anderes bedeutet, als dass bereits beim Entwurf einer leistungs-
elektronischen Baugruppe die Alterungserscheinungen der Komponenten (in dem Fall der Leis-
tungshalbleiter) mit berücksichtigt werden. Es ist genau soviel Sicherheit mit zu berücksichtigen, 
dass die Maximalwerte der Komponenten zum Ende der prognostizierten Lebensdauer die Min-
destanforderungen der Baugruppe treffen. Dazu sind aber genaue Kenntnisse der  Alterungser-
scheinungen notwendig [43].

Safety margin at the beginning

Minimum application requirements

Parameter change by aging

End of life

t

Maximum
parameter variation

Bild 2.7.1 Designprozess für Zuverlässigkeit; Ziel: zu Beginn der Lebensdauer ausreichend Sicherheit 
berücksichtigen, so dass am Lebensdauerende noch die Produktanforderungen erfüllt werden.

Im folgenden Kapitel wird beispielhaft auf einige Prüfungen an Leistungsmodulen eingegangen. 
Es wird jedoch nicht näher auf das bei SEMIKRON ebenfalls erfolgreich zertiizierte Qualitätssi-
cherungssystem nach ISO 9001 und VDA 6 – part1 eingegangen.

2.7.1 MTBF, MTTF und FIT-Rate
Die FIT-Rate (Failure in time) gibt die Anzahl von Ausfällen pro Betriebsstunde an. Normalerweise 
wird dieser Wert auf 10-9 h normiert.

tN

n
FIT f

�
���

 nf = Anzahl der Fehler; N = Anzahl der Bauelemente im Betrieb; t = Beobachtungszeitraum

Bei der Auswertung der Fehler werden möglichst keine Frühausfälle und keine Ausfälle am Le-
bensdauerende herangezogen. Die Fehlerrate entspricht dem lachen Abschnitt der „Badenwan-
nenkurve“ mit idealer Weise konstanter Ausfallrate. Der MTBF-Wert (Mean time between failure) 
gibt die mittlere zu erwartende Zeit zwischen zwei Fehlern wieder. Der MTBF-Wert ist der Umkehr-
wert der FIT-Rate.

�
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MTTFMTBF
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Eigentlich ist im Zusammenhang mit Leistungshalbleitern besser der MTTF-Wert (mean time to 
failure) anzugeben, da sich der MTBF-Wert auf die Zeit zwischen zwei Reparaturen bezieht. Da die 
Reparaturzeit entfällt, sind beide Werte gleichzusetzen. Im Gegensatz zu Bauelementen der Sig-
nalverarbeitung, die 100 Mio-fach im Einsatz sind, existiert für Leistungshalbleiter nur eine schwa-
che Datenbasis. Neben der wesentlich geringeren Stückzahl im Feld existieren bei Rückläufern 
nur selten Angaben zu Betriebszeiten und Betriebsbedingungen der Produkte in der Anwendung. 
Wikipedia (de.wikipedia.org/wiki/Failure_In_Time) gibt für Leistungstransistoren und -dioden eine 
FIT-Rate von 50…60*10-9 Stunden an, was einem MTTF-Wert von 2 · 107 h entspricht. Dieser Wert 
gilt vorrangig für diskrete Bauelemente und Module mit nicht mehr als 2 integrierten Bauelementen 
(SEMIPACK, SEMITRANS). Höher integrierte Bauelemente weisen auch eine höhere Fehlerrate 
auf.

Oft wird im Zusammenhang mit FIT-Raten auf den Arrhenius-Effekt hingewiesen, was ausdrücken 
soll, dass die Fehlerrate exponentiell mit der Temperatur steigt (siehe auch folgendes Kapitel). 
Diese Aussage ist nur bedingt richtig, da sie nur temperaturabhängige Fehlermechanismen be-
rücksichtigt. 

2.7.2 Beschleunigte Tests nach Arrhenius
Bei beschleunigten Lebensdauertests geht man davon aus, dass ein Prozess der durch eine Ak-
tivierungsenergie ausgelöst wird, gemäß der Arrheniusgleichung exponentiell von der Temperatur 
abhängt. In Bild 2.7.17 ist an der rechten Y-Achse die notwendige Prüfdauer angegeben, die für ein 
bestimmtes DT im Lastwechseltest notwendig wäre. Ein Langsam-Lastwechseltest mit DT = 30 K 
würde demnach 30…100 Jahre dauern. Man kann diesen Prozess beschleunigen, indem man 
während des Tests die Temperatur erhöht und dann die Ergebnisse auf „normale“ Betriebsbedin-
gungen rückrechnet.
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 EA = Aktivierungsenergie, kb = Boltzmannkonstante, T = absolute Temperatur

Kennt man eine Fehlerrate N eines temperaturbedingten Ausfallmechanismus, kann man durch 
Anpassen des Faktors B und der Aktivierungsenergie eine Kennlinie für einen gesamten Tempe-
raturbereich berechnen.

2.7.3 Standardtests für Qualiikation und Nachqualiikation von Produkten
Die Zielstellung der Zuverlässigkeitstests sind
 - Sicherstellen der generellen Produktqualität und Zuverlässigkeit 
 - Ermitteln von Systemgrenzen durch Belastung mit verschiedenen Testbedingungen
 - Sicherstellen der Prozessstabilität und Reproduzierbarkeit der Produktionsprozesse
 - Bewertung des Einlusses von Produkt- und Prozessänderungen hinsichtlich der Zuverlässigkeit. 

Die nachfolgenden Tests sind Mindestanforderungen für die Produktfreigabe von Leistungsmo-
dulen. Nach Neu- und Weiterentwicklung und zur Requaliikation werden folgende Standardprü-
fungen angewandt, die produktabhängig durch weitere, individuelle Zuverlässigkeitstests ergänzt 
werden. Zuverlässigkeitstests sind zerstörende Tests und werden an einer Anzahl von Produkti-
onsmustern durchgeführt.
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Standard-Testbedingungen für
Zuverlässigkeitstest MOS / IGBT Produkte Dioden / Thyristor Produkte

High Temperature Reverse Bias 
(HTRB) 
IEC 60747

1000 h,  
95% VDC(max)/VCE(max),
125°C ≤ Tc ≤ 145°C

1000 h, DC, 
66% of voltage class, 
105°C ≤ Tc ≤ 120°C

High Temperature Gate Bias 
(HTGB)  
IEC 60747

1000 h, ± VGS(max)/VGE(max),
Tj(max)

not applicable

High Humidity High  
Temperature Reverse Bias (THB) 
IEC 60068-2-67

1000 h, 85°C, 85% RH, 
VDS/VCE = 80%,

VDC(max)/VCE(max), max. 80 V,
VGE = 0V

1000 h, 85°C, 85% RH, 
VD/VR = 80% VDmax/VRmax,

max. 80 V

High Temperature Storage (HTS) 
IEC 60068-2-2 1000 h, Tstg(max) 1000 h, Tstg(max)

Low Temperature Storage (LTS)
IEC 60068-2-1 1000 h, Tstg(min) 1000 h, Tstg(min)

Thermal Cycling (TC) 
IEC 60068-2-14 Test Na

100 cycles, 
Tstg(max) – Tstg(min)

25 cycles 
Tstg(max) – Tstg(min)

Power Cycling (PC) 
IEC 60749-34

20.000 load cycles,
DTj = 100 K

10.000 load cycles, 
DTj = 100 K

Vibration 
IEC 60068-2-6 Test Fc

Sinusoidal sweep, 5g, 
2 h per axis (x, y, z)

Sinusoidal sweep, 5g, 
2 h per axis (x, y, z)

Mechanical Shock 
IEC 60068-2-27 Test Ea

Half sine pulse, 30g,  
3 times each direction  

(±x, ±y, ±z)

Half sine pulse, 30g,  
3 times each direction  

(±x, ±y, ±z)

Tabelle 2.7.1 Übersicht über SEMIKRON Zuverlässigkeitstests, Testbedingungen und normative Grundlagen

Vor, während und nach Abschluss der Tests werden relevante Bauelementparameter gemessen, 
um den Einluss der Tests auf die Lebensdauer abzuschätzen. Als fehlerhaft gilt, wenn ein Bauele-
ment folgende Änderung aufweist:

Thyristoren/Dioden
Sperrstrom/Blockierstrom IRD/IDD: + 100 % über oberem Grenzwert
Gate Trigger Spannung/Strom VGT / IGT :  + 10 % über oberem Grenzwert
Durchlassspannung VT / VF : + 10 % über oberem Grenzwert

IGBT/MOS
Einschaltwiderstand/Durchlassspannung RDS(on), VCEsat: + 20 % des Anfangswertes
max. Veränderung Schwellenspannung VGS(th), VGE(th):  ± 20 % der Grenzwerte
Gateleckstrom IGSS / IGES :  + 100 % über oberem Grenzwert 
Sperrstrom IDSS / ICES :  + 100 % über oberem Grenzwert

Alle Module
Innerer thermischer Widerstand Rth(j-c): + 20 % des Anfangswertes
Isolationsprüfspannung Visol: speziizierter Grenzwert

Ein Datenblatt beschreibt ein Produkt zum Zeitpunkt der Auslieferung an den Kunden. Verände-
rungen während der Lebensdauer sind dabei nicht abgedeckt. Dies steht im Gegensatz zu einigen 
Dokumenten der Halbleiternorm IEC-60747, welche in ihrer letzten Edition ein Einhalten der obe-
ren Parametergrenzwerte auch nach Abschluss der Lebensdauertests verlangen.
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2.7.3.1 Heißsperr-Dauertest (HTRB), Gatestress-Test (HTGB), Feuchte-Wärme-Test (THB)
Diese drei Tests dienen vorrangig der Qualiizierung der verwendeten Chips hinsichtlich ihrer 
Sperrfähigkeit, der Qualität der Passivierung und des Gateoxids. Sie werden in Klimakammern 
mit angelegter Spannung durchgeführt. Während des Tests werden die Leck- bzw. Sperrströme 
überwacht. Nach dem Ende werden die relevanten statischen elektrischen Parameter wie oben 
beschrieben abgeprüft.

2.7.3.2 Hoch- und Tieftemperaturlagerung (HTS, LTS)
Die Lagerung bei extremen Temperaturen stellt vor allem die Qualität des Gehäuses unter hohem 
thermischen Stress sicher. Am Ende des Tests dürfen die Gehäuse keine Beschädigungen (z.B. 
Risse) aufweisen.

2.7.3.3 Temperaturwechseltest (TC)
In diesem Test werden die Bauelemente periodisch zwischen einer Kühlkammer und einer Heiz-
kammer mit Hilfe eines Fahrstuhlkorbes auf und ab bewegt (Bild 2.7.2). Das Bauelement wird 
passiv erwärmt. Die Testzeiten sind relativ lang, so dass alle Teile des Prülings die Kammertem-
peratur angenommen haben. Mit diesem Test werden kritische mechanische Spannungen im Ge-
häuse selbst und zwischen Schichten mit verschiedenen thermischen Ausdehnungskoefizienten 
abgeprüft. Gestresst werden insbesondere die großlächigen Lötungen zwischen DCB und Cu-
Bodenplatte. Simuliert wird mit dem Test die passive Erwärmung, wie sie durch Tag- und Nacht-
wechsel oder durch Aufwärmkurven des Kühlmittels erfolgen. Für industrielle Anwendungen wer-
den üblicherweise 100 Wechsel zwischen minimaler und maximaler Lagertemperatur gefordert 
(-40°C/+125°C). Moderne Bauelemente mit gesinterten Chips und ohne Bodenplatte erreichen 
1500 Wechsel und mehr.

Climatic chamber

DUT

Test conditions:
- Data sheet storage

Temperature, e.g.:
- Tmin/Tmax = -40/+125°C
- duration depends on

device size and weight

Tmax

Tmin

T [°C]

T(max)

T(min)

0 60 120 180
t [min]

Bild 2.7.2 Temperaturwechseltest: Messaufbau und Messverfahren

2.7.3.4 Lastwechseltest (PC)
Im Lastwechseltest werden die Bauelemente aktiv durch Verluste im Halbleiter selbst periodisch 
erwärmt und mit Hilfe einer Kühleinrichtung wieder abgekühlt (Bild 2.7.3)

Zur Erwärmung wird ein konstanter Gleichstrom in Höhe des Nennstroms in das Bauelement 
eingeprägt. Die Zyklendauer sind einige Sekunden bis einige 10 s. Durch die aktive Erwärmung 
entsteht ein Temperaturgefälle vom Chip über das Gehäuse bis zum Kühlmedium. 
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Bild 2.7.3 Lastwechseltest: Messaufbau und Messverfahren

Mit diesem Test werden thermo-mechanische Spannungen zwischen Schichten mit verschiede-
nen thermischen Ausdehnungskoefizienten abgeprüft. Gestresst werden insbesondere die Ver-
bindungen zwischen Chip und DCB und Bonddrahtverbindungen, da diese am heißesten werden. 
Simuliert wird mit dem Test die aktive Erwärmung wie sie durch unterschiedliche Belastungen 
der Halbleiter im Betrieb erfolgen. Als Ergebnis werden Kennlinien für erreichbare Zyklenzah-
len in Abhängigkeit der Temperaturunterschiede gegeben. Die Kennlinien gehen vereinfachend 
von einheitlichen Ausfallmechanismen im gesamten Temperaturbereich aus. Zur Beschleunigung 
der Tests werden die Ergebnisse bei hohen DT Werten durchgeführt (z.B. bei DT = 80 K und 
DT = 110 K) und zur Abschätzung der Lebensdauer in der realen Anwendung auf kleine Tempera-
turhübe extrapoliert.

2.7.3.5 Vibrationstest
Vibrationstests werden im Frequenzbereich von 10 bis mindestens 1000 Hz mit einer Beschleuni-
gung von 5g durchgeführt. Höhere Beschleunigungen sind möglich. Je nach Prüfequipment kann 
eine Begrenzung hinsichtlich der minimalen Frequenz bei gleichzeitiger hoher Beschleunigung 
vorliegen. Aufgabe des Test ist es, Schwachstellen in der mechanischen Konstruktion zu inden, 
z.B.:
 - mechanische Alterung von Federkontakten
 - Festigkeit von Lötkontakten bei schwingenden Massen
 - Risse in Gehäusen/Konstruktionsteilen

Während der Tests wird durch einen kleinen Prüfstrom der sichere Kontakt aller Hilfs- und Haupt-
anschlüsse überwacht. An den Prülingen sind keine zusätzlichen schwingenden Massen (Ka-
bel, Zwischenkreiskondensatoren) angebracht, wie es später in der Applikation meist der Fall ist. 
Vergleichbare Tests im Aufbau der Endanwendung sind empfehlenswert und können zu anderen 
Maximalbeschleunigungen führen. 



2 Grundlagen

120

Bild 2.7.4 SKiiP-System auf Rüttelplatte

2.7.4 Zusätzliche Tests für Federkontakte 
Zur Qualiizierung von Federkontakten werden ergänzende Tests zur Kontaktsicherheit auch unter 
extremen Bedingungen durchgeführt [44].

2.7.4.1 Mikrovibration (Fretting Corrosion) 
Unter elektrischer Last und dem Einluss von Mikrovibrationen können Kontaktoberlächen korro-
dieren. Es entsteht ein Materialabrieb, der zum Ausfall des Kontaktes führen kann. Aufgabe dieses 
Testes ist es zu überprüfen, ob für die Kombination aus Federmaterial und empfohlener Kontakt-
oberläche der Leiterplatte ein guter elektrischer Kontakt bis zum Lebensende gegeben ist. Im Test 
werden über einen Piezo-Antrieb (Bild 2.7.5) Vibrationen simuliert (Frequenz: 1 Hz, Amplitude: 
50 µm). Die Kontakte werden während des Tests überwacht. Um ein „freibrennen“ der Kontakte zu 
unterdrücken, sind der Strom auf 20 mA und die Spannung auf 20 mV limitiert.

  
Bild 2.7.5 Prinzipzeichnung und Foto des Mikrovibrationstests; Beispiel: Test von MiniSKiiP-Federn

Nach [45] wird ein Federkontakt als gut eingestuft, wenn nach 100.000 Bewegungen der Kon-
taktwiderstand < 10 mW ist. Die Federn der 2. Generation MiniSKiiP überleben mehr als 4,5 Mio 
Bewegungen.

2.7.4.2 Korrosive Atmosphäre (Schadgastest) 
In einer abgeschlossenen Kammer werden die Bauelemente einer aggressiven Atmosphäre für 
mehrere 100 Stunden ausgesetzt. Es handelt sich auch hier um einen beschleunigten Test, der mit 
extremen Bedingungen die korrosive Wirkung von Umwelteinlüssen simulieren soll.
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Bild 2.7.6 Schadgastest von MiniSKiiP-Federn auf Leiterplatte (3ppm H2S, 40°C, 80% RH, 2000 h, 15 V)

Bild 2.7.6 zeigt die Kontaktlächen einer MiniSKiiP-Leiterplatte nach erfolgreichem Test. Zum 
gleichzeitigen Test, ob bei dieser Metallkombination (Leiterplatte/Federkontakt) die Gefahr von 
Elektromigration vorliegt, wurde an den Prüling Spannung angelegt. Es sind keine Spuren von 
Elektromigration zu sehen (Wanderung von Ionen in Richtung des elektrischen Feldes). Sichtbar 
sind wegen der korrosiven Atmosphäre auf dem Ni/Gold-Flash der Leiterplatte graue Flecken, 
verursacht durch den Anlaufschutz der Federn sowie schwarze Oxidationsspuren. Diese sind aber 
weitestgehend symmetrisch um die Kontaktstelle. Klar sind aber auch die Metall/Metall-Kontakt-
lächen in der Mitte sichtbar. Durch den großen Anpressdruck der Federn sind die Kontaktlächen 
praktisch hermetisch gegen die äußere Atmosphäre abgedichtet. Der Kontakt ist auch nach dem 
Test sicher gewährleistet [46]. 

2.7.4.3 Temperaturwechsel des Kontakts zur Leiterplatte
In diesem Test wird der Kontakt eines Leistungshalbleitermoduls im montierten bzw. gelöteten 
Zustand starken Temperaturschwankungen unterworfen. Der Lötkontakt reißt bedingt durch die 
starre Verbindung bereits nach ca. der Hälfte der Testdauer, der freibewegliche Federkontakt 
übersteht den Test von 2000 Temperaturwechseln von -40°C auf +125°C.

Temperature cycling -40°C / 125°C, 30 min/30 min
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Failure of solder pin

Bild 2.7.7 Vergleich der Kontaktsicherheit von Lotstift und Federkontakt (HAL-Sn PCB, Ag spring pin, Ni/
Au-lash DCB) nach Montage auf einer Leiterplatte im Temperaturwechsel.
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2.7.5 Ausfallmechanismen bei Lastwechsel
Der thermo-mechanische Stress zwischen Materialien mit verschiedenen Ausdehnungskoefizi-
enten CTE führt bei Temperaturänderungen zu einer Alterung der Verbindungen. Welche der Me-
chanismen letztendlich zum Ausfall der Bauelemente führt, hängt von Last und Kühlbedingungen 
ab. Je weiter die Verbindung vom Chip entfernt ist, umso länger benötigt sie für die vollständige 
Erwärmung. Je schlechter der Leistungshalbleiter gekühlt wird, um so mehr werden alle Schichten 
mit auf das Temperaturniveau des Chips angehoben. Für eine Erhöhung der Lastwechselfestigkeit 
ist es sinnvoll, an der äußersten Fehlerquelle (= am nächsten zur Wärmesenke) Verbesserungen 
vorzunehmen. Eine Schädigung hier wird das DT aller darüber liegenden Verbindungen vergrö-
ßern und diese auch zum Ausfall bringen. Die Entwicklung bodenplattenloser Module in den 90er 
Jahren eliminierte die Fehlerquelle „Bodenplattenlötung“. Die Einführung der Sintertechnik als 
Ersatz für das Chiplot verschiebt die Ausfallgrenze für diese Verbindung deutlich nach oben und 
führt dazu, dass die Bondverbindung zum schwächsten Glied in der Kette wird. Die in den letzten 
Jahren eingeführten Verbesserungen der Bondverbindungen führen jetzt zu insgesamt deutlich 
höheren Lastwechselzahlen als es noch vor 10…15 Jahren möglich war. Bild 2.7.8 verdeutlicht die 
für die Lebensdauer relevanten Aufbaudetails eines IGBT-Moduls. 

Bild 2.7.8 verdeutlicht die für die Lebensdauer relevanten Aufbaudetails eines IGBT-Moduls.

Substrate

Base Plate
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Diode
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Base Plate Solder
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Bild 2.7.8 Schichtfolge eines IGBT-Modulaufbaus, in rot die lebensdauerrelevanten Verbindungen

Aus Bild 2.7.9 und Bild 2.7.8 wird ersichtlich, dass die kritischste Verbindung die Lötung des Subs-
trates auf die Bodenplatte aus Cu ist, da diese - bei mittleren Unterschieden in den Ausdehnungs-
koefizienten der benachbarten Materialien - die mit Abstand größte Fläche aufweist. Deshalb 
müssen sehr hochwertige Lote und Lötverfahren eingesetzt werden, um bis zu hohen Tempera-
turwechselamplituden Verzerrungen und Zerstörungen der Modulplättchen zu vermeiden. Des-
weiteren werden häuig geteilte DCB-Substrate verwendet, um mittels kleiner Flächen die Abso-
lutdifferenz der Ausdehnung so gering wie möglich zu halten und den Stress durch Verbiegung zu 
reduzieren. In anderen Modulentwicklungen ist die Cu-Bodenplatte durch eine Bodenplatte aus 
Material mit kleinerem Ausdehnungskoefizienten (z.B. AlSiC) ersetzt oder ganz eliminiert.

Bild 2.7.9 zeigt die theoretische Längenausdehnung verschiedener Schichten mit 1 cm Kanten-
länge. Die Balken zeigen dabei maßstäblich die Unterschiede. Große Längenunterschiede sind 
dabei mit hohem Stress gleichzusetzen. Links sind Temperaturverhältnisse einer typischen An-
wendungsbedingung mit TC=80°C und Tj= 125°C angenommen. Der Temperaturgradient im Modul 
führt dazu, dass sich die Kupferbodenplatte trotz vierfachem CTE nur reichlich doppelt so stark 
ausdehnt wie der Chip. Wie auf der rechten Seite dargestellt führen dagegen passive Erwärmun-
gen wie z.B. durch Kühlwasser im KFZ zu Unterschieden in den Längenausdehnungen entspre-
chend der CTE Verhältnisse. Die Tabelle zeigt auch, dass eine AlN-Keramik besser an Silizium 
angepasst ist. Dafür erhöht sich der Stress zwischen AlN-Keramik und Kupferbodenplatte, so dass 
diese Kombination nicht oder nur mit Einschränkungen verwendbar ist. Eine unter Lebensdauer-
gesichtspunkten bessere Kombination ist die Kombination AlN-Keramik und AlSiC Bodenplatte. 
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Die Al2O3-Keramik liegt zwischen den Ausdehnungen von Si und Cu und bildet daher eine ideale 
Zwischenschicht für Module mit Cu-Bodenplatte. Bonddrähte sind nicht über großlächige Verbin-
dungen angebunden. Die hier dargestellte Längenausdehnung führt zu Verbiegungen der Drähte. 
Der vergleichsweise kleine Bondfuß ist allerdings durch den großen Unterschied im CTE zwischen 
Silizium-Chip und Aluminium-Bonddraht besonderem Stress ausgesetzt.

Bild 2.7.9 Längenausdehnung verschiedener Materialschichten eines Leistungshalbleitermoduls bei einer 
angenommenen Kantenlänge von 1 cm. Links bei einem Temperaturgefälle im Modul wie bei 
einem typischen Lastwechsel; Rechts bei Erwärmung des Gesamtmoduls wie bei einem Tem-
peraturwechsel mit gleichem DT 

Lotermüdung der Bodenplatte
Die großlächige Lötung einer Modulbodenplatte wird insbesondere bei langsamen Vorgängen 
und bei starken Erwärmungen gestresst. Zunächst beginnt die Lotverbindung an den Ecken zu 
reißen. Die Folge ist, dass der Wärmewiderstand des Moduls steigt. Dies kann zur Überhitzung 
der Chips führen oder andere Ausfallmechanismen soweit beschleunigen, dass diese dann zum 
Ausfall führen. Die Güte der Bodenplattenlötung wird mit Temperaturwechseltests abgesichert.

Solder fatigue

Bild 2.7.10 34 mm Modul mit abgerissener DCB (helle Flächen sind Lotermüdung)

Es liegt auf der Hand, dass mit Verzicht auf die Bodenplatte und die notwendige Lötung eine 
wesentliche Verschleißursache eliminiert werden kann, sofern auf andere Weise ein ausreichend 
guter Wärmeübergang vom Substrat zum Kühlkörper geschaffen wird und die Nachteile der verrin-
gerten Wärmespreizung kompensierbar sind. Dies konnte mit den Technologien von SKiiP, SKiM, 
MiniSKiiP und SEMITOP realisiert werden (vgl. Kap. 2.5).

Lotermüdung der Chiplötung
Die Lotermüdungen der Chips treten meist parallel zu Bonddrahtschädigungen auf. Je mehr sich 
das gesamte Modul mit erwärmt, um so mehr wird auch die Lötverbindung gestresst. Die Loter-
müdung führt zum Anstieg des Rth und der Chiptemperatur, was bei IGBT wiederum zu höheren 
Verlusten und damit einem höheren Temperaturunterschied DT führt. Der Alterungsprozess be-
schleunigt sich am Ende.



2 Grundlagen

124

a)         b)

Bild 2.7.11 Chiplotermüdung durch Lastwechseltest, a) Foto, b) Ultraschallmikroskopie

Die rechten 4 IGBT-Chips (Bild 2.7.11) auf der DCB sahen Lastwechsel, die anderen IGBT- und 
CAL-Diodenchips links nicht. Im Ultraschallmikroskop (SAM = Scanning Acoustic Microscop) kann 
man Delamination nach Lastwechsel erkennen. Die 4 parallelen IGBT Chips führen gemeinsam 
Strom und haben den heißesten Punkt im Zentrum. Deutlich ist zu erkennen, dass dort in den 
inneren Ecken auch die Delamination beginnt.  Der Temperaturgradient über die Chipläche kann 
bei größeren Chips dazu führen, dass die Schädigung nicht wie üblich an den Ecken beginnt 
sondern im Zentrum mit dem höchsten DT [47]. Dieser Effekt wird mit Erhöhung der zulässigen 
Chiptemperatur (z.B. auf 175°C) und den damit verbundenen höheren DT in Zukunft stärkere Be-
deutung haben. Die Rückseitenlötung der Chips auf dem Substrat kann in ihrer Temperaturwech-
selbeständigkeit verbessert werden durch
 - Einsatz von AlN-Substraten mit geringerer Abweichung im Ausdehnungskoefizienten zum Si als 
Al2O3

 - Substitution der Lötung durch Verbindungen in NTV (Nieder-Temperatur-Verbindungstechnik); 
Die Verbindung der Chips mit dem Substrat erfolgt mittels Silberpulver in einem Sinterprozess 
bei vergleichsweise niedriger Temperatur und hohem Druck, womit bereits während der Ferti-
gung die thermischen Spannungen zwischen den Materialien minimiert werden.

Abheben oder Bruch der Bondrähte
Aluminium hat im Vergleich zu Kupfer oder Silizium einen relativ hohen Wärmeausdehnungsko-
efizienten. Dadurch werden bei Temperaturänderungen die Schweißverbindung der Bondfüße 
(„Lift-off“) und durch Längenänderung der Bonddrähte selbst die Knickstelle am Bondfuß („Heel 
crack“) geschädigt. Weitere Bewegungen entstehen durch die temperaturbedingte Durchbiegung 
der Modulgrundplatten und zusätzlich zu den thermischen Bewegungen auch durch mechanische 
Belastungen (z.B. durch hohe Stromstöße). Der in Leistungsmodulen verwendete Silikonweich-
verguss dämpft diese mechanischen Schwingungen.

Da in Leistungshalbleitermodulen mit Nennströmen > 10 A je Chip mehrere Bonddrähte parallel 
aufgebracht sind, führt ein Bonddrahtverlust nicht sofort zum Bauelementausfall. Sichtbar werden 
die Kontaktverluste durch einen sprunghaften Anstieg der Durchlassspannung im Lastwechsel-
test. Die parallelen, noch nicht vollständig zerstörten Bonddrähte müssen nun jedoch den zusätz-
lichen Strom übernehmen, die Fußpunkte werden noch stärker erwärmt. Der Alterungsprozess 
wird dadurch weiter beschleunigt. Beim letzten verbliebenen Bonddraht ist die Stromdichte dann 
so hoch, dass es zu Aufschmelzungen der Metallisierung, einem Lichtbogen und schließlich zur 
Zerstörung des Chips kommt. Eine reine Unterbrechung des Stromkreises („offene Klemmen“) ist 
in der Praxis äußerst selten.
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a)          b)

Bild 2.7.12 Schädigung der Bonddrähte; a) Bruch und abgehobener Draht in der markierten Fläche;  
b) Ausfall durch Bonddrahtabhub [48]

Schwachstellen der Bondverbindungen sind vor allem die Bereiche des Al-Bonddrahtes kurz ober-
halb der Ultraschall-Bondungen, deren Kristallstruktur durch das Bonden angegriffen wird. Durch 
neue Drahtlegierungen, verbesserte Bondwerkzeuge und eine vervollkommnete Steuerung der 
Bondprozesse konnte die Lebensdauer der Bonds in den letzten Jahren auf das Doppelte erhöht 
werden. So wurde in [49] der Zusammenhang zwischen Anstiegswinkel des Bonddrahtes und der 
erreichbaren Lastwechselzahl nachgewiesen. Der Anstiegswinkel ist proportional zum Verhältnis 
von Loophöhe und -weite.

 
Bild 2.7.13 Funktion des Verhältnisses von Höhe und Weite des Bonddrahtloops zur Lastwechselfestigkeit. 

[49]

Eine Eliminierung der Ausfallursache “Bonddraht” ist durch beidseitigen Druckkontakt möglich, wie 
es z.B. in Scheibenzellen praktiziert wird. In den IGBT- und Dioden-Scheibenzellen sind die Bond-
verbindungen durch prinzipbedingt temperaturwechselbeständigere Druckkontakt-Verbindungen 
ersetzt [50].

Rekonstruktion der Chip-Metallisierung
Diese tritt während der Lastwechsel als ein weiterer Alterungsprozess ein. Beschleunigt wird die-
ser Vorgang durch hohe Stromamplituden. Die Veränderung der Chipmetallisierung führt zu einem 
allmählichen Anstieg des Chipwiderstandes mit zusätzlichen Verlusten, höherem DTj und einer 
schlechteren Haftung der Bonddrähte. Sie beschleunigt damit den Ausfallprozess. Eine Begren-
zung der widerkehrenden Strombelastung (ICRM) ist deshalb notwendig.
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a)            b)

Bild 2.7.14 Rekonstruktion der Chip-Metallisierung, a) vor und b) nach den Lastwechseln [51]

2.7.6 Bewertung der Temperaturverläufe hinsichtlich der Lebensdauer
Wie hier und in Kap. 2.5 (AVT) erwähnt, unterliegen alle internen Verbindungen der Leistungsmo-
dule bei Temperaturwechselbeanspruchung einer Alterung. Ursache sind die unterschiedlichen 
Temperaturen und Ausdehnungskoefizienten der miteinander verbundenen Materialien, die über 
thermische Spannungen Materialermüdung und Verschleiß bewirken. Die Lebensdauer bzw. die 
Anzahl der möglichen Temperaturzyklen sinkt mit steigenden DTj. 

Verlustleistungsänderungen mit einer Frequenz von einigen 100 Hz werden durch die transiente 
thermische Impedanz der Chips nicht mehr aufgefangen und führen zu einer geringen Tempera-
turschwankung im Modul (Kap. 5.2 Verlustleistungsbilanz). Bei dieser Frequenz ist das DTj aller-
dings noch so klein und energiearm, dass es von elastischen Verformungen aufgefangen wird 
bzw. ist der Alterungseffekt so schwach, dass er für die Lebensdauerbetrachtung keine Rolle 
spielt. Bei Betrieb mit wenigen Hz und vor allem bei intermittierendem Betrieb mit Laständerun-
gen im Sekundenbereich und hohen Temperaturhüben, wie er z.B. in Traktions-, Aufzugs- und 
Impulsanwendungen vorherrscht, entsteht dagegen eine Temperaturwechselbeanspruchung der 
modulinternen Verbindungen, d.h. der
 - Bondverbindungen
 - Rückseitenlötung der Chips
 - Lötung DCB/Bodenplatte
 - und der Substratlaminierung (Cu auf Al2O3 oder AlN).

Bei der thermischen Dimensionierung muss deshalb untersucht werden, ob das DTj so groß ist, 
dass die projektierte Anzahl an Fahrspielen nicht erreicht wird. In diesem Fall ist dann die Tempe-
raturdifferenz DTj = Tj(max) -Tj(min) während der betrachteten Lastzyklen und nicht die höchstzulässi-
ge Chiptemperatur Tj(max) das Auslegungskriterium für das Leistungsmodul.

Der Zusammenhang zwischen der möglichen Lastwechselanzahl Nf und der Temperaturwechsel-
amplitude DTj wird durch viele Einlussgrößen bestimmt. Messungen sind außerordentlich auf-
wendig. Erste umfassende Tests, in denen auch die Abhängigkeit der Temperaturwechsel von der 
mittleren Temperatur Tjm nachgewiesen wurden, sind in den 1990er Jahren mit den Ergebnissen 
der LESIT-Studie veröffentlicht worden [52]. Mit Hilfe einer Parameteranpassung für A, a und die 
Aktivierungsenergie Ea lassen sich die Ergebnisse der Studie an die Lebensdauerfunktion gemäß 
der folgenden Gleichung analytisch berechnen.
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 angepasste Parameter für Punkte in Bild 2.7.15: A=3,025·105, a = -5.039, Ea=9,891·10-20 J, 
 kb – Boltzmankonstante, DTj & Tjm [K]
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LESIT results
Power cycling lifetime as a funktion of TΔ j and Tjm
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Bild 2.7.15 Lastwechselkurven wie sie für Leistungsmodule in Abhängigkeit verschiedener mittlerer Tem-
peraturen in der LESIT Studie ermittelt wurden [52]

Wie Bild 2.7.15 zeigt, sinkt die Zahl der möglichen Lastwechsel für DTj > 30 K um eine Zehnerpo-
tenz je 20...30 K Zunahme der Temperaturwechselamplitude. Periodische Lastwechsel im Sekun-
den- bis Minutenbereich erfordern somit Temperaturwechselamplituden unter 30 K. Diese Kurven 
wurden mit Modulen verschiedener Hersteller ermittelt und stellen den damaligen Stand der Tech-
nik dar. Die Aufbau- und Verbindungstechnik hat sich verbessert, so dass mit heutigen Leistungs-
halbleitermodulen höhere Lastwechselzahlen erreichbar sind. Deshalb führte SEMIKRON 2009 
die im folgenden dargestellten Kurven ein.
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Bild 2.7.16 Abhängigkeit der Lastwechselanzahl Nf als Funktion der Temperaturwechselamplitude DTj und 
der mittleren Temperatur Tjm für Standard IGBT-Module 
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Bild 2.7.17 Abhängigkeit der Lastwechselanzahl Nf als Funktion der Temperaturwechselamplitude DTj und 
der mittleren Temperatur Tjm für weiterentwickelte IGBT-Module mit verbesserter Bonddrahtver-
bindung und/oder verbesserter Chipverbindung (gesintert)

Die LESIT-Kurven berücksichtigen den Effekt der mittleren Temperatur bzw. das Temperaturni-
veau, auf dem der Temperaturwechsel erfolgt. Viele Testergebnisse deuten jedoch darauf hin, 
dass andere Parameter wie die Pulsdauer ton und die Stromamplitude IB genauso die Testergeb-
nisse beeinlussen wie auch Parameter aus der AVT, wie z.B. Bonddrahtstärke und Bondloophöhe 
oder Chip und Lotschichtdicken. In [53] ist ein erweitertes Modell vorgestellt worden, welches auf 
der Auswertung einer Vielzahl von Tests beruht. Die Parameter, Gültigkeitsgrenzen und Koefizi-
enten sind in der folgenden Tabelle aufgelistet:
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Parameter Symbol Einheit Grenzen Koefizient Wert Kommentar

Technologie-Faktor A 2,03E+14 Standard

Technologie-Faktor A 9,34E+14 IGBT4

Temperaturdifferenz DT K 45…150 b1 -4,416

Min. Chiptemperatur Tj(min) °C 20…120 b2 1285

Pulsdauer ton s 1…15 b3 -0,463

Strom per Bondfuß IB A 3…23 b4 -0,716

Spannungsklasse/100 VC V 6…33 b5 -0,761

Bonddrahtdurchmesser D µm 75…500 b6 -0,5

Tabelle 2.7.2 Parameter und Grenzen für die Berechnung der Lastwechselzahlen nach oben stehender Glei-
chung
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Beispiel: Würde ein Bauelement bei gegebener Lastwechselanzahl Nf und Testdauer ton(Test) in der 
Anwendung für eine andere Pulsdauer ton(Anwendung) eingesetzt, ergäbe sich
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Das heißt, wenn die Anwendungspulsdauer 1/10 der Testpulsdauer beträgt, würde sich die Le-
bensdauer ungefähr verdreifachen. Das Modell verschafft einen guten Eindruck über den Einluss 
verschiedener Parameter auf die Lastwechselzahlen, es ist aber nur bedingt geeignet, um so 
losgelöst konkrete Lebensdauerwerte zu berechnen. Grund sind physikalische Einschränkungen, 
da nicht alle Parameter unabhängig voneinander sind. Zum Beispiel ist ein kleines DTj bei großen 
Strömen und langen Impulsdauern nicht möglich. Oder wie im Beispiel für die Pulsdauer ange-
nommen, wären für ein gleiches DTj bei unterschiedlichen Pulsdauern ton unterschiedlich hohe 
Ströme notwendig.



2 Grundlagen

130



3 Datenblattangaben für MOSFET, IGBT, Dioden und Thyristoren 

131

3 Datenblattangaben für MOSFET, IGBT, Dioden und  
Thyristoren

3.1 Normen, Symbole und Begriffe

3.1.1 Normen 
Die Verwendung und Bedeutung von Symbolen und Begriffen ist in der Norm IEC 60747 „Discrete 
Semiconductors“ beschrieben. In den Einzelnormen zur jeweiligen Halbleiterstruktur sind Details 
zu den Parametern, Mindestanforderungen für Datenblattangaben sowie deren Prüf- und Mess-
methoden gegeben:
 - IEC 60747-1 Allgemeines (Symbole und Begriffe)
 - IEC 60747-2 Dioden 
 - IEC 60747-3 Thyristoren
 - IEC 60747-8 Feldeffekttransistoren
 - IEC 60747-9 IGBT
 - IEC 60747-15 Isolierte Power Module

Weitere wichtige Normen für Leistungshalbleiter sind:
 - IEC 60191-2  Mechanische Standardisierung von Halbleiterbauelementen,   
  Teil 2 Abmessungen (Gehäusezeichnungen zu genormten Gehäusen)

 - DIN EN 50178 Ausrüstung von Starkstromanlagen mit elektronischen Betriebsmitteln   
  (Isolationsprüfverfahren, Teilentladung)

 - IEC 60664 Isolationskoordination für el. Betriebsmittel in Niederspannungsanlagen  
  (Luft- und Kriechstrecken)

 - IEC 60721 Klassiikation von Umwelteinlüssen
 - IEC 60068 Umweltprüfungen (Speziikation von Testbedingungen) 
 - IEC 60749 Mechanische und Klimatische Testmethoden

Vorschriften und Normen die nicht den gültigen internationalen Standards entsprechen, aber für 
bestimmte Märke Anwendung inden:
 - UL94 Test für Entlammbarkeit von Plastikmaterialien (Tests for Flammability  
  of Plastic Materials for Parts in Devices and Appliances)

 - UL508C Anlagen zur Energieumwandlung (Power Conversion Equipment)
 - MIL-STD-750E Testmethoden für Halbleiterbauelemente (Test Methods for Semiconductor 
  Devices)

3.1.2 Symbole und Begriffe
Spannungen: Es werden zwei Indizes verwendet, um die Anschlüsse zu bezeichnen, zwischen de-
nen die Spannung gemessen wird. Bei positivem Potential des mit dem ersten Index bezeichneten 
Anschlusses gegenüber dem mit dem zweiten Index bezeichneten Anschluss (Bezugspotential) 
ist die deinierte Spannung positiv, z.B. VCE.
 - C Collector
 - E Emitter
 - G Gate
 - D Drain
 - S Source
 - K Kathode
 - A Anode

Bei Dioden wird anstatt „AK“ als Index „F“ für Durchlassspannungen („forward“ Anodenpotential 
positiv gegenüber Kathodenpotential) und „R“ für Sperrspannungen („reverse“, Kathodenpotential 
positiv gegenüber Anodenpotential) verwendet. Bei Transistoren kann ein zusätzlicher dritter In-
dex den Beschaltungszustand zwischen dem  Anschluss mit Index 2 und dem nicht bezeichneten 
3. Anschluss angeben, z.B. VCES bedeutet für den IGBT „mit Kurzschluss zwischen Gate und Emit-
ter“. Folgende Abkürzungen sind zulässig:
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 - S:  Kurzschluss;
 - R:  zu speziizierende Widerstandsbeschaltung;
 - V:  zu speziizierende, externe Spannung; 
 - X:  zu speziizierende Widerstandsbeschaltung und externe Spannung 

Vor oder nach den Anschlussindizes (z.B. V(BR)DS bzw. VGE(th) oder VCEsat) können weitere Index-
kürzel zur Kennzeichnung von Parametern - mit oder ohne Einklammerung sowie in Groß- oder 
Kleinschreibung - angeordnet sein, z.B.:
 - (BR):  Durchbruchspannung („Break“);
 - sat:   Sättigungsspannung („saturation“);
 - (th):   Schwellenspannung („threshold“);
 - clamp: durch externe Beschaltungsmaßnahmen begrenzte Spannung.

Versorgungsspannungen erhalten den Index des Bezugsanschlusses in zweifacher Schreibweise, 
z.B. VGG (Versorgungsspannung des Gate-Emitter-Stromkreises), VCC, VDD.

Ströme: Es wird als Index nur die Kurzbezeichnung des Bauelementeanschlusses verwendet 
(z.B. G=Gate, C=Collector), in den der Strom hineinließt (z.B. IG für Gatestrom). Positive Zahlen-
werte kennzeichnen positive Ströme. Bei Dioden wird als Index „F“ für Ströme in Durchlassrich-
tung (Anode-Kathode) und „R“ für Ströme in Sperrrichtung (Kathode-Anode) verwendet. Ausnah-
men sind Sperr- und Leckströme, bei denen mit einem zweiten Index der zweite Anschluss für die 
angelegte Sperrspannung bezeichnet wird. Hier kann dann mit den gleichen Abkürzungen wie für 
die Spannung ein zusätzlicher dritter Index den Beschaltungszustand zwischen dem Anschluss 
mit Index 2 und einem nicht bezeichneten 3. Anschluss angeben werden, z.B. IGES. Vor oder nach 
den Anschlussindizes können weitere Kürzel - mit oder ohne Einklammerung sowie in Groß- oder 
Kleinschreibung - angeordnet sein, z.B.:
 - av :   Mittelwert (average value),
 - rms:  Effektivwert (root mean square),
 - M:  Spitzenwert (maximum),
 - R:  periodisch (repetitive),
 - S:  nichtperiodisch (spike),
 - puls:   gepulster (Gleichstrom).

Thermische Größen: Temperaturen werden immer mit einem großen T bezeichnet. Die meist 
verwendeten Indizes sind:
 - j Sperrschicht (junction), alt auch „vj“ für virtual junction
 - c Gehäuse (case), hier ist die wärmeabführende Bodenplatte gemeint
 - s Kühlkörper (sink), alt auch „h“ für heatsink
 - r Referenzpunkt (reference), in der Regel integrierter Temperatursensor
 - a Umgebung (ambient), hier ist meist die Kühlmitteltemperatur gemeint

Temperaturdifferenzen wie auch thermische Widerstände (Rth) bzw. Impedanzen (Zth) werden mit 
einem Bindestrich getrennt und mit den beiden Punkten bezeichnet, zwischen denen sie gelten, 
also z.B. DT(j-a) oder Rth(c-s).

Mechanische Größen: Diese Größen beziehen sich vor allem auf die Montage der Bauelemente.  
Wesentliche Größen sind Anzugsmomente M für Schraubanschlüsse und Kühlkörpermontage, 
Zugkräfte F an Anschlüssen und Oberlächenbeschaffenheiten von Montagelächen. 

Weitere Symbole: Die Terminologie der weiteren zur Anwendung kommenden Symbole für elek-
trische Größen lehnt sich weitgehend an die der Spannungen und Ströme an. Als Indizes sind 
(meist eingeklammert) auch Bezeichnungen der Schaltzustände (on), (off) möglich.
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3.1.3 Grenzwerte, Kennwerte 
Grenzwerte und Kennwerte werden tabellarisch gegeben, sie können zusätzlich auch in Form von 
Diagrammen veröffentlicht werden.

Grenzwerte (Ratings)
Die in den Datenblättern aufgeführten Grenzwerte der Module bezeichnen Extremwerte der ohne 
Zerstörungsgefahr zulässigen elektrischen, thermischen und mechanischen Belastung. Eine 
„normale“ Bauteilalterung tritt allerdings auch innerhalb dieser Grenzen auf. Jeder Grenzwert 
ist unter genau festgelegten Bedingungen speziiziert, deren Angabe unverzichtbar ist. Andere 
Umgebungsbedingungen können zu anderen Grenzwerten führen, bei denen nur zu einigen Ab-
hängigkeiten Kenntnisse existieren. Die Grenzwerte sind absolut, d.h. die Überschreitung auch 
nur eines der Grenzwerte kann zur Zerstörung des Bauelementes führen, auch wenn andere 
Grenzwerte nicht ausgenutzt werden. Zusätzlich zu den „statischen“ Grenzwerten existieren „dy-
namische“ Grenzwerte, d.h. Grenzen für den zulässigen Verlauf des Arbeitspunktes (Strom/Span-
nung) während des Schaltens. Wenn nicht anders angegeben, gelten die in den Datenblättern 
aufgeführten Grenzwerte bei einer Chip- oder Gehäusetemperatur von 25°C, d.h. bei höheren 
Temperaturen sind meist Deratings zu beachten.

Kennwerte (Characteristics)
Kennwerte beschreiben die unter bestimmten Messbedingungen (meist anwendungsnah) ermit-
telten Eigenschaften der Bauelemente. Auch hier trifft zu, dass jeder Kennwert unter genau fest-
gelegten Randbedingungen gilt, deren Angabe unverzichtbar ist, da manche dieser Bedingungen 
nicht einheitlich festgelegt sind. Kennwerte werden oft als typische Werte mit einem Streubereich 
angegeben. Als Bezugstemperaturen (Chip- oder Gehäusetemperatur) sind 25°C und meist eine 
zweite hohe Temperatur z.B. 125°C oder 150°C üblich. Bei davon abweichenden Temperaturen 
müssen hier die Temperaturabhängigkeiten berücksichtigt werden (vgl. Kap. 2).

3.1.4 Bauteil-(Typen-) Bezeichnung

Gehäuseform
Stromklasse (& 
Gehäusegröße)

Schaltungs-
kürzel

Blockierspan-
nung (*100V) Chip

SKM 200 GB 12 6

(Mini)SKiiP 39 AC 12 T4
SK 30 GD 06 5

SEMiX 453 GAL 12 E4
SKiM 606 GD 06 6
SKiiP 1814 GB 17 E4

Die Stromklasse ist meist (mit Ausnahme des MiniSKiiP) der Nennstrom für eine speziizierte Ge-
häuse- oder Kühlkörpertemperatur in A. Die letzte Ziffer der Stromklasse wird als Gehäusekenn-
zeichen genutzt. Beispiel: SEMiX453… ist ein 450 A Bauelement im SEMiX3-Gehäuse.

Wichtigste Schaltungskürzel für IGBT Module sind (vgl. Kap. 2.5.2.7):
 - GB   Halbrückenzweig
 - GA   Einzelschalter
 - GD/AC  Drehstrombrücke
 - GAL/GAR  Einzelschalter mit Freilaufdiode für Chopper- (DC/DC-Wandler) Schaltungen
 - MLI  Phasenbaustein eines 3-level Inverters mit Dioden zum „neutral point clamping“
 - T-MLI Phasenbaustein eines 3-level Inverters mit Bidirektionalem Schalter für   
   „neutral point clamping“

Weitere Details sind in den „Technical Explanations“ für jede Gehäuseform gegeben.
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3.2 Netzdioden und Thyristoren
Die in diesem Kapitel erklärten Datenblattangaben stehen nicht immer für jedes Bauelement zur 
Verfügung.

3.2.1 Temperaturen 
Ersatzsperrschichttemperatur Tj 
Es ist der Temperaturwert, der einem Gebiet im Inneren eines Halbleiterbauelements zugeschrie-
ben wird, in dem eine gedachte Wärmequelle die von den elektrischen Verlusten herrührende 
Wärmeleistung liefert.  Die Ersatzsperrschichttemperatur Tj ist eine virtuelle Größe, sie kann nicht 
direkt gemessen werden. Sie stellt einen theoretischen Mittelwert dar, die reelle Temperatur am 
pn-Übergang eines Chips kann davon lokal deutlich abweichen. Dieser Effekt verstärkt sich mit 
zunehmender Chipgröße. 

Bild 3.2.1  Der untere Teil zeigt die Infrarotaufnahme eines stromdurchlossenen, gebondeten Chips mit 
12x12 mm² aktiver Fläche, rechts davon die den Falschfarben zugeordneten Temperaturen. 
Der obere Bildteil zeigt als Auswertung dieser Infrarotaufnahme die diagonal über den Chip 
gemessene Temperatur.

Bild 3.2.1 zeigt die Temperaturverteilung, gemessen in der Diagonale eines stromdurchlossenen 
Chips. Man erkennt die großen Temperaturunterschiede (DT = 41,8°C) zwischen den Ecken und 
der heißesten Stelle des Chips. Der keinen Strom führende Gatebereich und die Abschattung der 
Wärmestrahlen durch die Bonddrähte sind deutlich zu erkennen. Die nach der üblichen Messme-
thode, nämlich mittels des negativen Temperaturkoefizienten der Durchlassspannung, gemesse-
ne Temperatur entspricht dem Mittelwert der über die aktive Fläche mit Infrarot gemessenen oder 
durch Simulation errechneten lokalen Chiptemperaturen.

Bild 3.2.2 beschreibt die Messmethode für die Ersatzsperrschichttemperatur Tj, die bei allen bi-
polaren Bauelementen zur Anwendung kommen kann. Bei niedrigen Strömen ist der Tempera-
turkoefizient der Durchlassspannung negativ. Rechts ist der lineare Zusammenhang zwischen 
Durchlassspannung VF bei konstantem Strom und der Temperatur demonstriert. Kennt man bei-
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spielsweise die Durchlassspannungen VF(1) bei 25°C und VF(3) bei 150°C, so kann man die Chip-
temperatur X leicht aus der gemessenen Durchlassspannung VF(2) zurückrechnen (Bedingung ist 
gleicher Messstrom).
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Die höchstzulässige Ersatzsperrschichttemperatur ist bei Leistungshalbleitern der wichtigste 
Grenzwert und zugleich Bezugstemperatur für die meisten Kennwerte. Die Ersatzsperrschicht-
temperatur Tj kann aus der (messbaren) Gehäusetemperatur, der Verlustleistung und dem (im Da-
tenblatt angegebenen) Wärmewiderstand berechnet werden, um zu kontrollieren, ob der höchst-
zulässige Wert eingehalten wird (vgl. Kap. 4.1).

Tj [°C]

25 150x

(1)

(2)

(3)

Tj [°C]

F
o
rw

a
rd

V
o
lt
a
g
e

V
F

25 150x

(1)

(2)

(3)

0

20

40

60

80

100

120

140

0 500 1000 1500 2000

V [mV]

25°C

75°C

150°C

positive

temperature

coefficient

negative

temperature

coefficient

0

20

40

60

80

100

120

140

0 500 1000 1500 2000

F [mV]

I
[A

]
F

25°C

75°C

150°C

positive

temperature

coefficient

negative

temperature

coefficient

Bild 3.2.2  Temperaturabhängigkeit der Durchlassspannung Vce eines bipolaren Bauelements 

Gehäusetemperatur Tc, Bezugspunkttemperatur Tr

Temperatur an einer festgelegten Stelle des Gehäuses. Bei kunststoffgekapselten Kleinleistungs-
bauelementen unterscheidet man Gehäusetemperatur (gemessen an der Oberläche des Kunst-
stoffgehäuses) und Bezugspunkttemperatur Tr (gemessen an einem bestimmten Punkt eines An-
schlusses). Bei Bauelementen mit Metallgehäusen werden beide Begriffe sinngleich verwendet. 
Bei Bauelementen mit integriertem Temperatursensor ist Tr die Temperatur des Sensors.

Kühlkörpertemperatur Ts

Temperatur des Kühlkörpers (heat sink). Die Temperatur Ts wird an einer festgelegten Stelle im 
Kühlkörper oder auf der Kühlkörperoberläche neben einem Leistungshalbleiter gemessen.

Umgebungstemperatur Ta

Temperatur, mit der das Kühlmittel, zum Beispiel Luft, dem Halbleiterbauelement bzw. seiner Kühl-
einrichtung zuströmt. Die Strömung kann durch Konvektion bedingt sein (natürliche Kühlung) oder 
durch einen Lüfter / eine Pumpe bewirkt werden (forcierte Kühlung). Bei Flüssigkeitskühlung ist Ta 
die Temperatur der Kühllüssigkeit und wird gelegentlich auch mit Tw bezeichnet.

Betriebstemperaturbereich 
Bereich der Gehäuse-, Umgebungs-, Kühlmittel- oder Wärmeträgertemperaturen, innerhalb des-
sen ein Halbleiterbauelement elektrisch beansprucht werden darf. Die obere Grenze des Betriebs-
temperaturbereichs ist identisch mit der höchstzulässigen Ersatzsperrschichttemperatur. Hier 
erreicht die zulässige elektrische Beanspruchung den Wert Null, und alle eingangs genannten 
Temperaturwerte werden daher gleich der höchstzulässigen Ersatzsperrschichttemperatur. 

Lagerungstemperaturbereich Tstg  
Temperaturbereich, innerhalb dessen ein Halbleiterbauelement, das elektrisch nicht beansprucht 
wird, gelagert oder transportiert werden darf. 
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3.2.2 Thermische Impedanz und thermischer Widerstand 
Die thermische Impedanz ist deiniert als ein Quotient der Zeitfunktion einer Temperaturdifferenz 
dividiert durch die eingeprägte Verlustleistung. Sie wird als Diagramm in Abhängigkeit von der Zeit 
in den Datenblättern angegeben. 

P

)t(T)t(T
)t(Z

21
th

�

�

Der statische Endwert ist der thermische Widerstand. Dieser ist als Kennwert in den Datenblättern 
angegeben. Je nach Wahl der Messpunkte der beiden Temperaturwerte unterscheidet man z.B.: 
 - Zth(j-c) / Rth(j-c)   Sperrschicht-Gehäuse 
 - Zth(c-s) / Rth(c-s)  Gehäuse-Kühlkörper 
 - Zth(s-a) / Rth(s-a)  Kühlkörper-Umgebung 
 - Zth(j-a) / Rth(j-a)   Sperrschicht-Umgebung

Da Tc und Ts von der Lage des Messpunktes abhängig sind, können sich ihre Anteile am thermi-
schen Gesamtwiderstand verschieben. In der Summe muss jedoch immer gelten (sinngemäß 
auch für Zth):

Rth(j-c) + Rth(c-s) + Rth(s-a) = Rth(j-a)

Berechnungen mit dem thermischen Widerstand sind anwendbar bei reinen Gleichgrößen und für 
die Ermittlung von Temperaturmittelwerten periodischer Funktionen. Normalerweise sind jedoch 
der Strom im Halbleiterbauelement und damit auch die Verlustleistung zeitabhängige Größen. Bei 
Netzgleichrichtern schwanken die Verluste und Temperaturen mit der Netzfrequenz um einen Mit-
telwert. Im Maximum der Belastung ergibt sich eine höhere Ersatzsperrschichttemperatur Tj als sich 
bei Gleichstrombelastung oder bei Berechnung mit einer mittleren Verlustleistung PFAV/PTAV und Rth 
einstellen würde. Die Höhe der Temperaturschwankung ist abhängig von der Stromform und der 
Leitdauer innerhalb einer Netzperiode. Mit Hilfe der thermischen Impedanz kann für jeden beliebigen 
Zeitverlauf der Verlustleistung P(t) die aktuelle Sperrschichttemperatur Tj(t) berechnet werden. 
In Datenblättern älterer Bauelemente sind wegen der damals eingeschränkten Rechenmöglich-
keiten noch Hilfsgrößen angegeben. Diese sollen dem Anwender ermöglichen, die von der Last 
bedingte Verlustleistungs- und Temperaturschwankung auf Grund der Betriebsfrequenz mit zu 
berücksichtigen. Physikalisch nicht korrekt, aber als mathematisches Hilfsmittel wird der statische 
Rth mit einem Korrekturfaktor multipliziert, um von der mittleren auf die Maximaltemperatur hoch-
zurechen (Bild 3.2.3). Dieser als reine Rechengröße oder als Diagramm ausgegebene „Rth“ gilt 
für die angegebene Stromform und den Leitwinkel bei Frequenzen von 40…60 Hz. Die Angabe 
„Rec120“ bedeutet also „rechteckiger Strom mit einer Leitdauer von 120°“. 
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Bild 3.2.3 Mit einem Korrekturfaktor multiplizierter Rth(j-c) eines diskreten 100 A – Thyristors zur Berech-
nung der Temperaturschwankung als Funktion des Stromlusswinkels Q und der Stromform  

Solche Hilfsmittel sind auch die thermische Pulsimpedanz Zth(p) und die thermische Zusatzimpe-
danz Zth(z).

Zth(p) = Zth + Zth(z)

Mit der thermischen Impedanz wird die Temperaturveränderung für eine Zeit nach dem Anlegen 
einer Verlustleistung berechnet. Hierfür wird in der Regel die über eine Periode der Netzfrequenz 
gemittelte Verlustleistung PTAV herangezogen. Auch diesem Temperaturanstieg ist eine Schwan-
kung mit der Betriebsfrequenz überlagert. Diese Schwankung kann analytisch mit Hilfe der ther-
mischen Impedanz für Einzelpulse und Pulsfolgen berechnet werden (Kap. 5.2.2.3 „Sperrschicht-
temperatur bei Kurzzeitbetrieb“). Physikalisch nicht korrekt wird als mathematisches Hilfsmittel in 
älteren Datenblättern ein Zusatzwert für die thermische Impedanz angegeben, um von der mitt-
leren Verlustleitung auf die Maximaltemperatur zurückzuschließen. Beispielhaft sind in Bild 3.2.4 
solche Zusatzimpedanzen für verschiedene Stromlusswinkel und Stromformen angegeben.
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Bild 3.2.4 Zth eines diskreten 100 A-Thyristors zum Gehäuse (Zth(j-c)) und zum Kühlkörper Zth(j-s) und ma-
thematisches Hilfsmittel Zth(z) zur Berechnung der Temperaturschwankung bei Netzfrequenz für 
verschiedene Stromwinkel und Stromformen
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3.2.3 Mechanische Daten
In den Datenblättern sind auch Angaben zu den mechanischen Daten enthalten. In einer Maßskiz-
ze sind die Abmessungen eingetragen. Angegeben sind auch die internen und/oder genormten 
Gehäusebezeichnungen. Oft ist auch zusätzlich ein Foto des Bauelementes in den Datenblättern 
enthalten. Zu den weiteren Angaben gehören das Gewicht (w oder m) und die Maximal- und Mi-
nimalwerte der Anzugsdrehmomente für das Festschrauben des Bauelements am Kühlkörper Ms 
und für das Befestigen der Anschlüsse Mt. Die maximal zulässige Beschleunigung a ist ebenfalls 
in den Datenblättern enthalten.

3.2.4 Netzdioden

3.2.4.1 Grenzwerte
Stoßspitzenspannung VRSM

Höchster Augenblickswert eines nichtperiodischen Sperrspannungsimpulses von weniger als 
etwa 1 ms Dauer (Bild 3.2.5). 

t

VRSM

VRWM

VRRM

V

Bild 3.2.5 Beispiel für einen Spannungsverlauf mit Scheitelsperrspannung VRWM, periodischer Spitzen-
sperrspannung VRRM und Stoßspitzensperrspannung VRSM

Periodische Spitzensperrspannung VRRM

Höchster Augenblickswert periodischer Sperrspannungspulse von weniger als etwa 1 ms Dauer 
(Bild 3.2.5). Alle Sperrspannungsgrenzwerte gelten von 25°C bis zur maximalen Tj.

Dauergrenzstrom IFAV

Höchstzulässiger Mittelwert des Durchlassstromes, gemittelt über eine volle Periode der Betriebs-
frequenz. Er hängt ab von der Stromkurvenform, dem Stromlusswinkel und den Kühlbedingun-
gen. Er wird daher meist als eine Schar von Kurven in Abhängigkeit von der Gehäusetempera-
tur (bei Kleinleistungsdioden auch von der Umgebungstemperatur) angegeben (Bild 3.2.6). Als 
orientierender Zahlenwert wird der Dauergrenzstrom für eine Sinus-Halbschwingung der halben 
Periodendauer (Stromlusswinkel 180°) bei einer angegebenen Gehäusetemperatur von 80°C bis 
100°C (bei Kleinleistungsdioden 45°C Umgebungstemperatur) besonders herausgestellt. 

Bei Betrieb mit dem Dauergrenzstrom wird die höchstzulässige Ersatzsperrschichttemperatur er-
reicht. Daher ist aus diesem Betrieb heraus keinerlei Überlastung zulässig. Lediglich im Stö-
rungsfall (der nur selten während der Lebenszeit der Gleichrichterdiode eintreten darf) ist eine 
Überlastung bis zum Stoßstrom-Grenzwert zulässig. Mit Rücksicht auf mögliche Veränderungen 
der Kühlbedingungen (z.B. Staubablagerung), Erhöhung der Umgebungstemperatur, Erwärmung 
durch benachbarte Bauteile usw. wird empfohlen, den Dauergrenzstrom nur zu etwa 80% aus-
zunutzen. Der Anstieg des Dauergrenzstroms mit abnehmender Gehäusetemperatur bricht bei 
Erreichen des höchstzulässigen Durchlassstrom-Effektivwertes (hier 150 A) ab, da dieser im Dau-
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erbetrieb auch bei niedriger Gehäusetemperatur Tc nicht überschritten werden darf. Beispiel: Bei 
Sinus-Halbschwingungen ist 

A5,95
1,57

A150

2/

I
I FRMS
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Bild 3.2.6 Dauergrenzstrom IFAV einer 70 A-Gleichrichterdiode als Funktion der Gehäusetemperatur Tc 
Parameter: Stromkurvenform (reiner Gleichstrom: cont., Sinus-Halbschwingungen: sin. 180, 
Rechteckpulse 180°, 120°, 60°: rec. 180, rec. 120, rec. 60)

Durchlassstrom-Effektivwert IFRMS

Effektivwert des Durchlassstromes, gemittelt über eine volle Periode der Betriebsfrequenz. Der 
höchstzulässige Wert gilt für beliebige Stromkurvenformen, Stromlusswinkel und Kühlbedingun-
gen. Er ist bedingt durch die Strombelastbarkeit der Verbindungen im Inneren des Diodengehäu-
ses und der äußeren Anschlüsse.

Stoßstrom-Grenzwert IFSM 
Scheitelwert eines Durchlassstromstoßes in Form einer Sinus-Halbschwingung von 10 ms oder 
8,3 ms Dauer (50 oder 60 Hz), den die Diode im Störungsfall (Kurzschluss) ohne Schaden über-
steht, wenn er nur selten während der Lebenszeit der Diode auftritt. Der Wert für 8,3 ms ist etwa 
um 10% höher als der 10 ms-Wert. Der Stoßstrom-Grenzwert wird ermittelt als höchster Strom, 
den alle Bauelemente einer Anzahl von Mustern während der Produktqualiizierung gerade noch 
überlebt haben. Darüber hinaus werden auch Werte für Halbschwingungsdauern unter 8,3 ms 
sowie für mehrere aufeinander folgende Halbschwingungen in Form von Kurven (Bild 3.2.7, sog. 
Grenzstromkennlinien) angegeben. 

Bei der Beanspruchung einer Gleichrichterdiode mit dem Stoßstrom-Grenzwert werden kurzzei-
tig Sperrschichttemperaturen bis zu 400°C erreicht. Tritt daher unmittelbar im Anschluss an eine 
Beanspruchung mit dem Stoßstrom-Grenzwert eine Sperrspannung auf (selbstheilender Kurz-
schluss), so sind geringere Stoßstrom-Grenzwerte zulässig als ohne nachfolgende Spannungs-
beanspruchung.

Die Werte oberhalb 10 ms gelten für Sinus-Halbschwingungen von 10 ms Dauer, die im Abstand 
von 20 ms aufeinander folgen.
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Bild 3.2.7  Im Störungsfall zulässige Überströme IF(OV) einer 70 A-Diode im Verhältnis zum Stoßstrom-
Grenzwert für 10 ms IFSM bei verschiedenen Sperrspannungsbeanspruchungen unmittelbar 
nach dem Ende der letzten Stromhalbschwingung als Funktion der Zeit t  
- 0 · VRRM: Ohne Sperrspannungsbeanspruchung
- ½ · VRRM: Beanspruchung mit der Hälfte der höchstzulässigen periodischen 
  Spitzensperrspannung 
- 1 · VRRM: Beanspruchung mit dem vollen Wert

Grenzlastintegral i²t 
Bezugsgröße für die Auswahl der für den Kurzschlussschutz erforderlichen Sicherung (vgl. 
Kap. 4.4). Das Grenzlastintegral errechnet sich aus dem Stoßstromgrenzwert IFSM nach der For-
mel:

2

t
Idti

hw2

FSM

t

0

2

FS

hw

���

Darin bedeutet thw die Dauer der Sinus-Halbschwingung, für die IFSM gilt. Bei 50 Hz ist also 
thw/2 = 0,005 s. i²t hat bei 50 Hz und 60 Hz praktisch den gleichen Wert, da der um 10% höhere 
IFSM durch die geringere thw ausgeglichen wird: 1,1² · 8,3 ≈ 10. 

Stoßspitzen-Sperrverlustleistung PRSM (bei Avalanche-Gleichrichterdioden) 
Höchster Augenblickswert der von einem nichtperiodischen Sperrstromimpuls verursachten Ver-
lustleistung. Wird angegeben als Funktion der Impulsdauer bei einer Ersatzsperrschichttempera-
tur entsprechend 80% des Dauergrenzstroms, der unter den gegebenen Kühl- und Betriebsbedin-
gungen zulässig ist (Bild 3.2.8). 
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Bild 3.2.8 Stoßspitzen-Sperrverlustleistung PRSM (t < 1 s, Durchlassstrom-Belastung 0,8 •IFAV) und perio-
dische Spitzensperrverlustleistung PRRM (t > 1 s, keine Durchlassstrom-Belastung) einer 20 A-
Avalanche-Gleichrichterdiode als Funktion der Zeit t

3.2.4.2 Kennwerte 
Durchlassspannung VF  
Spannung an den Anschlüssen als Folge eines in Durchlassrichtung ließenden Stromes IF. Als 
Vergleichswert sowie für Kontrollmessungen wird der Höchstwert der Durchlassspannung VF bei 
einem bestimmten Strom IF sowie bei 25°C Ersatzsperrschichttemperatur angegeben. Darüber 
hinaus ist es üblich, die Durchlasskennlinie, d.h. die Augenblickswerte des Durchlassstroms iF als 
Funktion der Augenblickswerte der Durchlassspannung vF bei 25°C sowie bei der höchstzulässi-
gen Ersatzsperrschichttemperatur anzugeben (Bild 3.2.9). 

Schleusenspannung V(T0), VF0 
Spannung, die dem Schnittpunkt einer sich der Durchlasskennlinie annähernden Geraden mit der 
Spannungsachse entspricht (Bild 3.2.9). 

Ersatzwiderstand rf  
Widerstandswert, der sich aus dem Neigungswinkel der sich der Durchlasskennlinie annähernden 
Geraden errechnet. Für die Berechnung der Durchlass-Verlustleistung ersetzt man die Durchlass-
kennlinie durch eine Gerade, die der Gleichung vF = V(T0) + rf · iF genügt (Bild 3.2.9). Dabei werden 
in der Regel V(T0) und rf für diejenige Ersatzwiderstandsgerade angegeben, die der Durchlasskenn-
linie bei der maximalen Betriebstemperatur für eine solche Diode entspricht, deren Durchlassspan-
nung VF bei 25°C den für die Stückprüfung gültigen Höchstwert hat. Die Ersatzwiderstandsgerade 
schneidet die Durchlasskennlinie im Heißen bei 1x IFAV und 3x IFAV (blaue Punkte in Bild 3.2.9).
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Bild 3.2.9 Durchlasskennlinien einer Gleichrichterdiode (typisch und maximal) bei zwei verschiedenen 
Ersatzsperrschichttemperaturen Tj; rot gepunktet: Ersatzwiderstandsgerade, aus der V(T0) und rf 
bestimmt werden; rf ergibt sich aus dem Neigungswinkel der Geraden

Durchlass-VerIustleistung PF

Verlustleistung infolge des Durchlassstroms. In der Regel wird der Mittelwert PFAV, gemittelt über 
eine volle Periode der Betriebsfrequenz, als Funktion des mittleren Durchlassstroms IFAV angege-
ben, und zwar als Kurvenschar für Sinus-Halbschwingungen sowie für rechteckförmige Ströme mit 
verschiedenen Stromlusswinkeln (Bild 3.2.10). Der Augenblickswert PF und der Mittelwert PFAV der 
Durchlass-Verlustleistung werden aus der Schleusenspannung \/(T0) und dem Ersatzwiderstand rf 
nach folgenden Gleichungen berechnet: 

2

Fff)0T(F iriVP ����

2

FRMSfFAV)0T(FAV IrIVP ����

�

�
�

360

I

I
2

FAV

2

FRMS  bei Rechteckpulsen

4I

I
2

2

FAV

2

FRMS �
�  bei Sinushalbschwingungen

Dabei ist Q der Stromlusswinkel; if, lFAV und IFRMS sind Augenblickswert, Mittelwert und Effektivwert 
des Durchlassstromes, für den die Verlustleistung berechnet werden soll.
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Bild 3.2.10 Durchlass-Verlustleistung PFAV als Funktion des Durchlassstrom-Mittelwertes IFAV einer 70 A- 
Diode bei reinem Gleichstrom (cont.), Sinus-Halbschwingungen 180° (sin. 180) und bei Recht-
eckstrompulsen 60° (rec. 60) bis 180° (rec. 180)

Sperrverzögerungsladung Qrr 
Gesamt-Ladungsmenge, die nach dem Umschalten von einer bestimmten Durchlassstrom-Belas-
tung auf eine bestimmte Beanspruchung in Sperrrichtung aus der Diode in den äußeren Strom-
kreis abließt. Sie hängt ab von der Steilheit des abklingenden Stroms -diF/dt, dem Durchlassstrom 
IFM unmittelbar vor dem Umschalten und der Ersatzsperrschichttemperatur (Bild 3.2.11).

Rückstromspitze IRRM

Spitzenwert des Sperrstroms nach dem Umschalten von Durchlassstrombelastung auf Sperrbe-
anspruchung (bei Schaltungen, die ein freies Ausschwingen des Stromes gestatten) (Bild 3.2.11). 
Der höchstmögliche Wert der Rückstromspitze kann aus der Sperrverzögerungsladung Qrr und 
der Abklingsteilheit des Stromes -diF/dt nach folgender Formel berechnet werden (Qf → 0):

�
�

�
�
�

�
����

dt

di
Q2I F

rrRRM
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trr= ts+ t f

ts tf

diF
dt
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Qrr – reverse recovery charge

Qs – storage charge

trr– reverse recovery time

ts– storage time
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IRRM– reverse recovery peak current
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Bild 3.2.11 Strom- und Spannungsverlauf in einer Gleichrichterdiode beim Übergang vom Durchlass- in 
den Sperrzustand

Sperrverzögerungszeit trr

Zeit, die der Sperrstrom benötigt, um nach sprungartigem Umschalten von Durchlassstrom-Belas-
tung auf Sperrbeanspruchung den stationären Wert zu erreichen (Bild 3.2.11). trr errechnet sich 
aus Qrr und IRRM nach der Formel: 

RRM

rr
rr

I

Q2
t

�
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Rückstrom-Fallzeit tf  
Zeitspanne, während der der Sperrstrom von der Rückstromspitze IRRM auf den stationären Wert 
abklingt.
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Speicherzeit tS

Zeitspanne zwischen Stromnulldurchgang und Erreichen der Rückstromspitze.

dt

di

I
t

F
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S �

Durchlassverzögerungszeit tfr 
Zeit, die die Durchlassspannung benötigt, um nach sprungartigem Einschalten eines bestimmten 
Durchlassstroms den stationären Wert zu erreichen. 
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Durchbruchspannung V(BR) bei Avalanche-Gleichrichterdioden 
Spannung in Rückwärtsrichtung, bei welcher der steile Anstieg des Sperrstroms infolge des La-
wineneffekts beginnt (Bild 2.2.2). Sie wird als Mindestwert für 25°C angegeben. Mit steigender 
Temperatur nimmt die Durchbruchspannung zu. 

Sperrstrom IR

Angegeben wird der Höchstwert bei 25°C und bei einer Spannung, die gleich der höchstzulässi-
gen periodischen Spitzensperrspannung VRRM ist. 

3.2.4.3 Diagramme
Dieses Kapitel enthält einige Hinweise zu den in den Datenblättern enthaltenen Diagrammen. 
Wird das Diagramm an anderer Stelle ausführlicher erklärt, so erfolgt ein Verweis dahin.

Verlustleistung PFAV und Gehäusetemperatur Tc

Bild 3.2.12 zeigt die im Bauelement entstehende Verlustleistung PFAV, die bei den verschiede-
nen Stromformen in Abhängigkeit vom Durchlassstrom-Mittelwert IFAV entsteht (vgl. Kap. 3.2.4.2 
Kennwerte). Bei der links senkrecht aufgetragenen Verlustleistung PFAV ist die rechts senkrecht 
aufgetragene Gehäusetemperatur Tc zulässig. Empfohlen wird ein Durchlassstrom-Mittelwert von 
0.8 · IFAV. 
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Bild 3.2.12 a) Verlustleistung PFAV als Funktion des Durchlassstrom-Mittelwertes IFAV bei verschiedenen 
Stromformen; b) Gehäusetemperatur Tc in Abhängigkeit von der Umgebungstemperatur Ta; 
Parameter ist der Wärmewiderstand Gehäuse-Luft Rth(c-a) des Kühlkörpers einschließlich des 
Übergangswärmewiderstandes einer 70 A-Diode

Bei dem im Bild 3.2.12 rot eingezeichneten Beispiel kann man ablesen: bei einer Umgebungs-
temperatur Ta von 40°C und einem Wärmewiderstand vom Gehäuse zur Luft Rth(c-a) = 1 K/W darf 
die Gehäusetemperatur höchstens 130,5°C betragen. Bei einer in dem Bauelement entstehenden 
Verlustleistung von PFAV = 90 W wird der pn-Übergang der Diode auf die maximal zulässige Tem-
peratur von 180°C erwärmt. Die Verlustleistung wird von einem Sinushalbwellenstrom mit dem 
Mittelwert von 67 A verursacht.

Dauergrenzstrom IFAV als Funktion der Gehäusetemperatur Tc

Siehe Bild 3.2.6 im Kap. 3.2.4.1 Grenzwerte. Dort ist auch der Zusammenhang mit dem höchst-
zulässigen Durchlassstrom-Effektivwert IFRMS erläutert, der unabhängig von Stromkurvenform, 
Stromlusswinkel und Kühlbedingungen nicht überschritten werden darf.



3 Datenblattangaben für MOSFET, IGBT, Dioden und Thyristoren 

146

Durchlass-Kennlinien
Siehe Bild 3.2.9 im Kap. 3.2.4.2. Typische und Maximalwerte bei Raumtemperatur (25°C) und bei 
hoher Temperatur sind dargestellt.

Grenzstromkennlinien
Siehe Bild 3.2.7: Dargestellt ist der zulässige Überstrom IF(OV) (Scheitelwert) dividiert durch den 
Stoßstrom-Grenzwert für 10 ms IFSM als Funktion der Belastungsdauer t bei Sinushalbschwin-
gungen 50 Hz. Parameter: Spitzenwert der zwischen den Sinushalbschwingungen anliegenden 
Sperrspannung.

3.2.5 Thyristoren

3.2.5.1 Grenzwerte
Stoßspitzensperrspannung in Rückwärtsrichtung VRSM 
Höchster Augenblickswert eines nichtperiodischen Sperrspannungsimpulses von weniger als 
etwa 1 ms Dauer (Bild 3.2.5).

Periodische Spitzensperrspannung in Vorwärtsrichtung VDRM 
Periodische Spitzensperrspannung in Rückwärtsrichtung VRRM 
Höchster Augenblickswert periodischer Sperrspannungspulse von weniger als etwa 1 ms Dauer 
(Bild 3.2.5). 

Dauergrenzstrom lTAV

Höchstzulässiger Mittelwert des Durchlassstromes, gemittelt über eine volle Periode der Betriebs-
frequenz. Er hängt ab von der Stromkurvenform, dem Stromlusswinkel und den Kühlbedingun-
gen. Er wird daher meist als eine Schar von Kurven in Abhängigkeit von der Gehäusetemperatur 
angegeben (Bild 3.2.13). Als orientierender Zahlenwert wird der Dauergrenzstrom für eine Sinus-
halbschwingung der halben Periodendauer (Stromlusswinkel 180°) bei etwa 85°C Gehäusetem-
peratur besonders herausgestellt.  
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Bild 3.2.13 Dauergrenzströme ITAV eines 100 A-Thyristors als Funktionen der Gehäusetemperatur Tc bei 
Gleichstrom (cont.), Rechteckpulsen (rec.) und (angeschnittenen) Sinus-Halbschwingungen 
(sin.) mit verschiedenen Stromlusswinkeln Q 

Bei Betrieb mit dem Dauergrenzstrom wird die höchstzulässige Ersatzsperrschichttemperatur er-
reicht. Daher ist aus diesem Betrieb heraus keinerlei Überlastung zulässig. Lediglich im Stö-
rungsfalle (der nur selten während der Lebenszeit des Thyristors eintreten darf) ist eine Über-
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lastung bis zum Stoßstrom-Grenzwert zulässig. Mit Rücksicht auf mögliche Veränderungen der 
Kühlbedingungen (z.B. Staubablagerung), Erhöhung der Umgebungstemperatur, Erwärmung 
durch benachbarte Bauteile usw. wird empfohlen, den Dauergrenzstrom nur zu etwa 80% aus-
zunutzen. Der Anstieg des Dauergrenzstroms mit abnehmender Gehäusetemperatur bricht bei 
Erreichen des höchstzulässigen Durchlassstrom-Effektivwertes (hier 150 A) ab, da dieser im Dau-
erbetrieb nicht überschritten werden darf.

Durchlassstrom-Effektivwert ITRMS

Effektivwert des Durchlassstromes, gemittelt über eine volle Periode der Betriebsfrequenz. Der 
höchstzulässige Wert gilt für beliebige Stromkurvenformen, Stromlusswinkel und Kühlbedingun-
gen. Er ist bedingt durch die Strombelastbarkeit der Verbindungen im Inneren des Thyristorgehäu-
ses und der äußeren Anschlüsse. 

Stoßstrom-Grenzwert ITSM

Scheitelwert eines Durchlass-Stromstoßes in Form einer Sinus-Halbschwingung 10 ms oder 
8,3 ms (50 oder 60 Hz), den der Thyristor im Störungsfall (Kurzschluss) ohne Schaden übersteht, 
wenn er nur selten während der Lebenszeit des Thyristors auftritt. Der Wert für 8.3 ms ist etwa 
10% höher als der 10 ms-Wert. Der Stoßstrom-Grenzwert wird ermittelt als höchster Strom, den 
alle Bauelemente einer Anzahl von Mustern während der Produktqualiizierung gerade noch über-
lebt haben.

Darüber hinaus werden auch Werte für Halbschwingungsdauern unter 8,3 ms sowie für meh-
rere aufeinander folgende Halbschwingungen in Form von Kurven (sog. Grenzstromkennlinien) 
angegeben. Die Werte oberhalb 10 ms gelten für Sinus-Halbschwingungen von 10 ms Dauer, 
die im Abstand von 20 ms aufeinander folgen. Bei der Beanspruchung eines Thyristors mit dem 
Stoßstrom-Grenzwert treten kurzzeitig Sperrschichttemperaturen bis zu 400°C auf. Daher geht 
die Sperrfähigkeit in Vorwärtsrichtung vorübergehend verloren. Tritt unmittelbar im Anschluss an 
eine Beanspruchung mit dem Stoßstrom-Grenzwert eine Sperrspannung in Rückwärtsrichtung auf 
(selbstheilender Kurzschluss), so sind geringere Stoßstrom-Grenzwerte zulässig als ohne nach-
folgende Spannungsbeanspruchung (Bild 3.2.14): 
 - 0 · VRRM: Ohne Sperrspannungsbeanspruchung
 - ½ · VRRM:  Beanspruchung mit der Hälfte der höchstzulässigen periodischen Spitzen-
   sperrspannung

 - 1 · VRRM: Beanspruchung mit dem vollen Wert.
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Bild 3.2.14 Im Störungsfall zulässige Überströme IT(OV) im Verhältnis zum Stoßstrom-Grenzwert für 10 ms 
ITSM bei verschiedenen Sperrspannungsbeanspruchungen unmittelbar nach dem Ende der letz-
ten Stromhalbschwingung als Funktion der Zeit t 
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Grenzlastintegral i²t
Bezugsgröße für die Auswahl der für den Kurzschlussschutz erforderlichen Sicherung (vgl. 
Kap. 4.4). Das Grenzlastintegral errechnet sich aus dem Stoßstrom-Grenzwert lTSM nach der For-
mel: 

2

t
Idti

hw2

TSM

t

0

2
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hw

���

Darin bedeutet thw die Dauer der Sinus-Halbschwingung, für die ITSM gilt. Bei 50 Hz ist also 
thw/2 = 0,005 s. i²t hat bei 50 Hz und 60 Hz praktisch den gleichen Wert, da der um 10% höhere lTSM 
durch die geringere thw ausgeglichen wird: 1,1² · 8.3 ≈ 10.

Kritische Stromsteilheit (di/dt)cr

Höchste Anstiegssteilheit des Durchlassstromes, die der Thyristor ohne Schaden verträgt. Sie 
hängt ab von der Betriebsfrequenz, dem DurchIassstrom-Spitzenwert, der Vorwärts-Sperrspan-
nung unmittelbar vor dem Zünden und von der Größe und Anstiegssteilheit der Steuerstrompul-
se. Zu beachten ist ferner, dass ein zum Schutz gegen Überspannungen parallel zum Thyristor 
geschaltetes RC-Glied bei jedem Zünden des Thyristors einen steil ansteigenden Entladestrom 
durch den Thyristor treibt.

Die angegebenen Werte gelten für 50 bis 60 Hz, eine Stromamplitude gleich dem dreifachen Dau-
ergrenzstrom (für Sinus-Halbschwingungen bei 85°C Gehäusetemperatur) sowie für Steuerstrom-
pulse vom fünffachen Wert des Zündstroms und mit einer Anstiegslanke von mindestens 1 A/µs 
Steilheit und ohne RC-Glied. Die kritische Stromsteilheit steigt mit kleinerer Stromamplitude und 
niedrigerer Temperatur, sie sinkt bei kleinerem oder lacher ansteigendem Zündstrom und höherer 
Wiederholfrequenz. Besonders hohe (di/dt)cr-Werte werden von Thyristoren mit innerer Zündver-
stärkung (Amplifying Gate-Thyristoren) erreicht (vgl. Kap. 2.2.2.4). 

Spitzen-Steuerverlustleistung PGM

Höchstzulässiger Spitzenwert der durch den Steuerstrom im Thyristor verursachten Verlustleis-
tung. Er hängt von der Dauer des Steuerstrompulses ab (Bild 3.2.21).

Mittlere Steuerverlustleistung PGAV

Höchstzulässiger Mittelwert der durch den Steuerstrom im Thyristor verursachten Verlustleistung, 
gemittelt über eine volle Periode der Betriebsfrequenz. 

Temperaturgrenzwerte siehe Kap. 3.2.1 „Temperaturen“.  

3.2.5.2 Kennwerte 
Durchlassspannung VT 
Spannung an den Hauptanschlüssen als Folge eines im Durchlasszustand ließenden Stromes IT. 
Als Vergleichswert sowie für Kontrollmessungen wird der Höchstwert der Durchlassspannung VT 
bei einem bestimmten Strom lT sowie bei 25°C Ersatzsperrschichttemperatur angegeben. Darüber 
hinaus ist es üblich, die Durchlass-KennIinie, d.h. die Augenblickswerte des Durchlassstroms iT als 
Funktion der Augenblickswerte der Durchlassspannung vT bei 25°C sowie bei der höchstzulässi-
gen Ersatzsperrschichttemperatur anzugeben (Bild 3.2.15). 

Schleusenspannung VT(T0)

Spannung, die dem Schnittpunkt einer sich der Durchlasskennlinie annähernden Geraden mit der 
Spannungsachse entspricht (Bild 3.2.15). 

Ersatzwiderstand rT 
Widerstandswert, der sich aus dem Neigungswinkel der sich der Durchlasskennlinie annähernden 
Geraden errechnet (Bild 3.2.15). Für die Berechnung der Durchlassverlustleistung ersetzt man die 
Durchlasskennlinie durch eine Gerade, die der Gleichung vT = VT(T0) + rT · iT genügt. Dabei werden 
in der Regel VT(T0) und rT für diejenige Ersatzwiderstandsgerade angegeben, die der Durchlass-



3 Datenblattangaben für MOSFET, IGBT, Dioden und Thyristoren 

149

kennlinie bei der höchstzulässigen Ersatzsperrschichttemperatur für einen solchen Thyristor ent-
spricht, dessen Durchlassspannung VT bei 25°C den für die Stückprüfung gültigen Höchstwert hat. 
Die Ersatzwiderstandsgerade schneidet die Durchlasskennlinie im Heißen bei 1 x IFAV und 3 x IFAV  
(blaue Kreise in Bild 3.2.15).
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Bild 3.2.15 Durchlasskennlinien eines Thyristors (typisch und maximal) bei zwei verschiedenen Ersatz-
sperrschichttemperaturen Tvj; der Pfeil gibt die Prüfgrenze an; rote Punktlinie = Ersatzwider-
standsgerade, aus der VT0 und rT bestimmt werden; rT ergibt sich aus dem Neigungswinkel der 
Geraden

DurchIass-Verlustleistung PT 
Verlustleistung infolge des Durchlassstroms. In der Regel wird der Mittelwert PTAV, gemittelt über 
eine volle Periode der Betriebsfrequenz, als Kurvenschar für (angeschnittene) Sinus-Halbschwin-
gungen sowie für rechteckförmige Ströme mit verschiedenen Stromlusswinkeln als Funktion des 
mittleren Durchlassstroms lTAV angegebenen (Bild 3.2.16). 
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Bild 3.2.16 Durchlass-Verlustleistung PTAV als Funktion des Durchlassstrom-Mittelwertes ITAV bei reinem 
Gleichstrom (cont.), Sinus-Halbschwingungen 180° (sin.180) und bei Rechteckstrompulsen 15° 
bis 180° (rec. 15 bis 180)
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Der Augenblickswert PT und der Mittelwert PTAV der DurchIass-Verlustleistung werden aus der 
Schleusenspannung VT(T0) und dem Ersatzwiderstand rT nach folgenden Gleichungen berechnet: 
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TRMS  bei angeschnittenen Sinus-Halbschwingungen.

Dabei ist Q der Stromlusswinkel, IT, lTAV und ITRMS sind Augenblickswert, Mittelwert und Effektivwert 
des Durchlassstromes, für den die Verlustleistung berechnet werden soll. 

Die genauen Werte für angeschnittene Sinus-Halbschwingungen lauten:

Q 180° 120° 90° 60° 30° 15°

2

TAV

2

TRMS

I

I
2,47 3.5 4.93 7,7 15,9 31,8

Sperrstrom IRD, Blockierstrom IDD 
Angegeben wird der Höchstwert bei 125°C und bei einer Spannung, die gleich der höchstzulässi-
gen periodischen Spitzensperrspannung VRRM ist. Der Blockierstrom besitzt eine starke Tempera-
turabhängigkeit. Alle 10 K steigt der Wert auf das 2 bis 2,5 fache.

�
�
�

�
��
�

� ��

� ��
K10

C25T

C25_DDjDD

j

5,2...2I)T(I

Der Sperrstrom steigt nahezu linear mit der Chipläche.
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Bild 3.2.17 Sperrstrom als Funktion von Tj eines Thyristors
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Haltestrom IH 
Niedrigster Hauptstrom, bei dem der Thyristor im Durchlasszustand bleibt. Er wird als 98%-Wert 
der typischen Verteilung angegeben und zwar unter folgenden Bedingungen: 
 - 6 V treibende Spannung im Hauptstromkreis
 - ohmscher Hauptstromkreis
 - 25°C Ersatzsperrschichttemperatur (bei höherer Temperatur sinkt IH). 

Einraststrom IL 
Niedrigster Hauptstrom, bei dem der Thyristor unmittelbar nach dem Einschalten am Ende des 
Zündimpulses im Durchlasszustand bleibt. Wird der Einraststrom am Ende des Zündpulses nicht 
erreicht, so verlöscht der Thyristor wieder. Der Einraststrom wird als 98%-Wert der typischen Ver-
teilung angegeben, und zwar unter folgenden Bedingungen: 
 - 6 V treibende Spannung im Hauptstromkreis, 
 - ohmscher Hauptstromkreis 
 - rechteckförmiger Steuerstrom-Impuls von 10 µs Dauer und vom fünffachen Wert des oberen 
Zündstroms; ist der Zündstrom kleiner, so steigt IL 

 - Steuerstromkreis-Widerstand RG = 33 W, 25°C Ersatzsperrschichttemperatur;
bei höherer Temperatur ist IL kleiner.

Zündzeit tgt

Zeitintervall innerhalb dessen der Thyristor infolge eines Zündimpulses am Steueranschluss vom 
Sperrzustand in den Durchlasszustand umschaltet. Es wird gemessen vom Beginn des Zündim-
pulses bis zu dem Zeitpunkt, bei dem die Vorwärtsspannung auf 6 V abgefallen ist (Bild 3.2.18).

Zündverzögerungszeit tgd

Zeitintervall zwischen dem Beginn des Zündimpulses und dem Zeitpunkt, zu dem die Vorwärts-
spannung vF auf 90% ihres Anfangswertes VD abgefallen ist (Bild 3.2.18). Die Höchstwerte sowie 
der typische Streubereich werden in einer Kurve (Bild 3.2.19) als Funktion der Höhe des Steuer-
stromimpulses unter folgenden Bedingungen angegeben: 
 - rechteckiger Steuerstromimpuls von 10 µs Dauer 
 - Anfangswert VD der Vorwärtsspannung gleich der halben periodischen Spitzensperrspannung in 
Vorwärtsrichtung VDRM

 - nach dem Zünden ließt im Hauptstromkreis etwa ein Zehntel des bei 85°C Gehäusetemperatur 
zulässigen Dauergrenzstromes 

 - 25°C Ersatzsperrschichttemperatur.

Durchschaltzeit tgr
Differenz zwischen Zündzeit und Zündverzögerungszeit:  tgt = tgd + tgr.

t

t

VG

VF

VD

0.9 VD

6V

tgt

tgd tgr

Bild 3.2.18 Zeitlicher Verlauf von Steuerspannung vG und Vorwärtsspannung vF eines Thyristors beim 
Zünden
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Bild 3.2.19 Typische Abhängigkeit der Zündverzögerungszeit tgd eines Thyristors vom Steuerstrom IG; die 
schrafierte Fläche stellt den Streubereich dar

Sperrverzögerungsladung Qrr 
Rückstromspitze IRRM  
Sperrverzögerungszeit trr
Rückstromfallzeit tf 
Periodischer Vorwärts-Spitzensperrstrom IDRM

Höchstwert bei der höchstzulässigen periodischen Spitzensperrspannung in Vorwärtsrichtung und 
25°C. 

Zündspannung VGT und Zündstrom IGT

Mindestwerte des Steuerstroms und der Steuerspannung, die erforderlich sind, um jeden Thyristor  
des  betreffenden Typs mit Sicherheit zu zünden (Bild 3.2.21). Sie gelten unter folgenden Bedin-
gungen: 
 - ≥ 6 V treibende Spannung im Hauptstromkreis 
 - ohmscher Hauptstromkreis 
 - rechteckförmiger Gatestromimpuls von mindestens 100 µs Dauer
 - 25°C Ersatzsperrschichttemperatur. 

Bei Steuerimpulsen von weniger als 100 µs Dauer erhöhen sich die Werte um den Faktor 1,4 
bis 2. Die Ansteuereinrichtung sollte so ausgelegt werden, dass der vom Datenblatt angegebene 
Zündstrom um das Vier- bis Fünffache überschritten wird.

Bei steil ansteigendem Hauptstrom tritt bei Thyristoren mit innerer Zündverstärkung (amplifying 
gate) infolge der Spannungsverteilung an den Schichten des Thyristorchips am Steueranschluss 
vorübergehend eine Gegenspannung auf, die bei unzureichender treibender Spannung oder zu 
hohem Ausgangswiderstand des Ansteuergerätes den Steuerstrom unterdrücken oder sogar vo-
rübergehend negativ werden lassen kann (Bild 3.2.20). Dadurch kann der Thyristor beschädigt 
werden. Es ist daher eine hinreichend leistungsfähige Ansteuereinrichtung erforderlich. 

 
siehe Kap. 3.2.4.2 Kennwerte (von 
Gleichrichterdioden) und Bild 3.2.11
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Bild 3.2.20 Zeitlicher Verlauf des Ansteuerstroms IG bei einer unzureichenden (Kurve A) und einer ange-
passten (Kurve B) Ansteuereinrichtung

Höchster nichtzündender Steuerstrom IGD, höchste nichtzündende Steuerspannung VGD

Werte des Steuerstroms und der Steuerspannung, bei denen keiner der Thyristoren des betreffen-
den Typs gezündet wird (Bild 3.2.21). Sie gelten unter folgenden Bedingungen:
 - ≤ 6 V treibende Spannung im Hauptstromkreis 
 - rechteckförmiger Gatestromimpuls von mindestens 100 µs Dauer
 - höchstzulässige Ersatzsperrschichttemperatur. 

Bei Vorwärts-Sperrspannungen über etwa 100 V nimmt der höchste nichtzündende Steuerstrom, 
wie in Bild 3.2.22 gezeigt, ab.
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Bild 3.2.21 Zündstrom(IG)-Zündspannungs(VG)-Kennlinien eines 100 A-Thyristors (Streubereich) mit den 
Bereichen möglicher (BMZ) und sicherer (BSZ) Zündung. )t(P̂ pG

ist die höchstzulässige Spit-
zen-Steuerverlustleistung bei der Steuerstrom-Impulsdauer tp; die Kurve bezeichnet mit „20 V; 
20 W“ ist die Kennlinie einer Zündvorrichtung mit 20 V Leerlaufspannung und 20 W Innenwider-
stand
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Bild 3.2.22 Höchster nichtzündender Steuerstrom IGD, bezogen auf den Wert bei VD = 6 V als Funktion der 
Vorwärts-Sperrspannung VD; typischer Verlauf für einen Thyristor mit VDRM = 1600 V höchstzu-
lässiger periodischer Vorwärts-Spitzensperrspannung

Kritische Spannungssteilheit (dv/dt)cr  
Größte Anstiegssteilheit der Vorwärtsspannung, bei der der Thyristor nicht zündet. Sie wird meist 
unter folgenden Bedingungen angegeben: 
 - exponentieller Anstieg auf einen Spannungswert V0 gleich ⅔ der höchstzulässigen periodischen 
Spitzensperrspannung in Vorwärtsrichtung VDRM 

 - offener Steuerstromkreis 
 - höchstzulässige Ersatzsperrschichttemperatur Tj.

Ist die Temperatur Tj niedriger, so steigt die kritische Spannungssteilheit an.

Freiwerdezeit tq

Bei einem Umschaltvorgang im Hauptstromkreis das Zeitintervall zwischen dem Nulldurchgang 
des abklingenden Durchlassstromes und dem Nulldurchgang der wiederkehrenden Vorwärts-
Sperrspannung, die der Thyristor verträgt, ohne unbeabsichtigt zu zünden (Bild 3.2.23). Sie wird 
bei Netzthyristoren oft als typischer Wert angegeben, bei schnellen Thyristoren immer als Maxi-
malwert.

Die Freiwerdezeit tq zeigt folgende Abhängigkeiten von den Betriebsbedingungen:
 - tq steigt mit dem Durchlassstrom ITM vor dem Umschalten

 - tq sinkt mit steigender Strom-Abklingsteilheit 
dt

diT
�  

 - tq steigt mit der Ersatzsperrschichttemperatur Tvj (Bild 3.2.24) 

 - tq sinkt mit fallender Anstiegssteilheit 
dt

dvD  der wiederkehrenden Vorwärtssperrspannung  
(Bild 3.2.25)

 - tq steigt mit sinkender Rückwärtsspannung VRM (Bild 3.2.26)

In Schaltungen, in denen dem Thyristor eine Rücklaufdiode unmittelbar parallel geschaltet ist, 
beträgt die Rückwärts-Sperrspannung nur wenige Volt, und die Freiwerdezeit erhöht sich gemäß 
Bild 3.2.26 etwa auf das 1,8fache. Dieser Faktor unterliegt jedoch einer beträchtlichen Exemplar-
streuung. 
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Bild 3.2.23 Zeitlicher Verlauf von Hauptstrom i und Hauptspannung v eines Thyristors beim Umschalten 
von Durchlass- auf Sperrbeanspruchung; die Freiwerdezeit tq ist die kürzeste Zeit, bei der das 
Anlegen der Vorwärtssperrspannung nicht zum Zünden des Thyristors führt

Bild 3.2.24 Typische Abhängigkeit der Freiwerdezeit tq (bezogen auf den Wert tq0 bei Tj = 125°C) von der 
Ersatzsperrschichttemperatur Tj

Bild 3.2.25 Typische Abhängigkeit der Freiwerdezeit tq (bezogen auf den Wert bei dvD/dt = 200 V/µs) von 
der Steilheit der wiederkehrenden Vorwärtsspannung dvD/dt

Bild 3.2.26 Typische Abhängigkeit der Freiwerdezeit tq (bezogen auf den Wert tq0 bei VRM ≥ 75 V) von der 
Rückwärtsspannung VRM
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3.2.5.3 Diagramme
Dieses Kapitel enthält einige Hinweise zu den in den Datenblättern enthaltenen Diagrammen. 
Wird das Diagramm an anderer Stelle ausführlicher erklärt, so erfolgt ein Verweis dahin.

Verlustleistung PTAV, Umgebungstemperatur Ta und Durchlassstrom-Mittelwert ITAV

Bild 3.2.27 zeigt die im Bauelement entstehende Verlustleistung PTAV, die bei den verschiedenen 
Stromformen in Abhängigkeit vom Durchlassstrom-Mittelwert ITAV entsteht.

a)       b)

Bild 3.2.27 a) Verlustleistung PTAV als Funktion des Durchlassstrom-Mittelwertes ITAV bei verschiedenen 
Stromformen; b) Zulässige Umgebungstemperatur Ta in Abhängigkeit vom Wärmewiderstand 
Sperrschicht-Umgebung Rth(j-a) einschließlich des Übergangswärmewiderstandes vom Gehäuse 
zum Kühlkörper

Bei dem im Bild 3.2.27 rot eingezeichneten Beispiel kann man ablesen: bei einer Umgebungs-
temperatur Ta = 70°C und einem Wärmewiderstand Sperrschicht-Umgebung Rth(j-a) = 0,5 K/W darf 
die Verlustleistung maximal 120 W betragen. Bei diesen Bedingungen wird der pn-Übergang des 
Thyristors auf die maximal zulässige Temperatur von 130°C erwärmt. Ein Sinushalbwellen-Strom, 
dessen Mittelwert ITAV = 80 A beträgt, erzeugt diese Verlustleistung (vgl. Kap. 3.2.5.2 Kennwerte). 
Empfohlen wird, einen Durchlassstrom-Mittelwert von 0.8 · ITAV höchstens kurzzeitig zu überschrei-
ten. 

Dauergrenzstrom ITAV als Funktion der Gehäusetemperatur Tc

Siehe Bild 3.2.13 im Kap. 3.2.5.2 Kennwerte. Dort ist auch der Zusammenhang mit dem höchst-
zulässigen Durchlassstrom-Effektivwert IFRMS erläutert, der unabhängig von Stromkurvenform, 
Stromlusswinkel und Kühlbedingungen nicht überschritten werden darf.

Speicherladung
Die Speicherladung Qrr in Abhängigkeit von der Steilheit der Stromabkommutierung -di/dt ist in 
Bild 3.2.28 für unterschiedliche Vorströme ITM dargestellt. Die Daten dienen beispielsweise zum 
Auslegen der Löschschaltung.
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Bild 3.2.28 Speicherladung Qrr in Abhängigkeit von der Steilheit der Stromabkommutierung -di/dt für unter-
schiedliche Vorströme ITM.

3.2.6 Dioden- und Thyristormodule

3.2.6.1 Grenzwerte, Kennwerte
Die meisten Datenblattangaben entsprechen denen bei diskreten Dioden und Thyristoren. Bei Mo-
dulen, die einen Thyristor und eine Diode enthalten, sind oft nur die Durchlassspannung und die 
erlaubten Ströme für die Thyristoren angegeben, da die Werte für die Diode grundsätzlich besser 
sind. Zusätzlich wird angegeben:

Isolationsspannung Viso

Viso ist der Effektivwert der 50 Hz-Wechselspannung, mit der 100% der Module geprüft werden. 
Es wird der Wert für eine Prüfdauer von 1 Minute angegeben. Bei einer Prüfdauer von 1 s ist 
die Prüfspannung um 20% höher. Zu beachten ist, dass bei der Messung mit Wechselspannung 
ein kapazitiver Strom durch den Isolator ließt und einen Leckstrom vortäuscht. Bei Messung mit 
Gleichstrom tritt dieser Strom nicht auf (Details siehe Kap. 5.1.1.2).

Thermischer Widerstand Rth(j-c)

Dieser Wärmewiderstand vom Chip zum Gehäuseboden wird für verschiedene Stromkurvenfor-
men (cont. = Gleichstrom, sin.180° = sinusförmiger Halbwellenstrom und rec.120° = rechteckiger 
Strom mit einem Stromlusswinkel von 120°) sowie für das gesamte Modul und für einen einzelnen 
Chip angegeben.

Thermischer Widerstand Rth(c-s)

Der Wärmewiderstand von der Gehäusebodenplatte zum Kühlkörper wird ebenfalls für das Modul 
und für einen Chip angegeben. Er gilt bei Verwendung von Wärmeleitpaste mit der empfohlenen 
Dicke.

3.2.6.2 Diagramme
Die Abhängigkeit der Verlustleistung vom Strom und die zulässige Umgebungstemperatur Ta in Ab-
hängigkeit vom Wärmewiderstand Sperrschicht-Umgebung Rth(j-a) einschließlich des Übergangs-
wärmewiderstandes vom Gehäuse zum Kühlkörper sind in Doppeldiagrammen angegeben für:

1/2 Modul (einen einzelnen Chip), Verlustleistung PTAV als Funktion des Durchlassstrom-Mittelwer-
tes ITAV bei verschiedenen Stromformen
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1 Modul, Gesamtverlustleistung PVtot als Funktion des Durchlassstrom-Effektivwertes IRMS bei Voll-
aussteuerung

2 Module in Zweipuls-Brückenschaltung(B2), Gesamtverlustleistung PVtot als Funktion des gleich-
gerichteten Stromes ID bei Vollaussteuerung für Widerstandslast (R) und für induktive Last (L)

3 Module in Sechspulsbrückenschaltung (B6) sowie in dreiphasiger Wechselwegschaltung (W3), 
Gesamtverlustleistung PVtot als Funktion des gleichgerichteten Stroms ID bzw. des Betriebsstromes 
für eine Phase (Effektivwert) IRMS. 

Bei den Diagrammen für 1, 2 und 3 Module gilt: für die links senkrecht aufgetragene Verlustleis-
tung PVtot ist die rechts aufgetragene Gehäusetemperatur Tc zulässig. Die übrigen Diagramme 
entsprechen denen der diskreten Dioden und Thyristoren.

3.3 IGBT-Module
Bei Auswahl oder Vergleich der Eigenschaften von IGBT-Modulen anhand der Datenblattangaben 
muss beachtet werden, dass die Datenblattangaben unterschiedlicher Halbleiterhersteller auf-
grund unterschiedlicher Speziikationsbedingungen oft nur sehr begrenzt direkt vergleichbar sind. 
Wegen komplexer, applikationsabhängiger Wechselwirkungen zwischen den Bauteileigenschaf-
ten sind hierzu in vielen Fällen begleitende Messungen zwingend erforderlich.

Historisch gewachsen, weisen auch SEMIKRON-Datenblätter unterschiedlicher IGBT-Modulge-
nerationen und unterschiedliche Modulbauformen, Unterschiede in Struktur, Datenumfang und 
Speziikationsbedingungen auf. Da im Rahmen der Produktplege eine Vereinheitlichung erfolgen 
wird, soll nachfolgend im Wesentlichen auf die Datenblätter des neuesten Standes 01/2010 ein-
gegangen werden, d.h. bei IGBT-Modulen für Bauteile der neuesten IGBT4 Chipgeneration, vgl. 
Bild 3.3.1. Wo erforderlich, wird ggf. auf abweichende Datenblattstrukturen noch in Fertigung be-
indlicher, älterer Module hingewiesen. 

Viele wichtige, einheitlich für alle Typen einer Produktgruppe geltenden Grenz- und Kennwert-
angaben und Applikationshinweise für SEMIKRON IGBT-Module sind nicht in den typbezogenen 
Datenblättern, sondern in den „Technical Explanations“ der Produktgruppe enthalten, wie z.B. die 
in Kap. 3.3.4 erläuterten Angaben zu den höchstzulässigen sicheren Arbeitsbereichen.
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SEMiX302GB12E4s
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SEMiX® 2s

GB

Trench IGBT Modules

SEMiX302GB12E4s

Features
• Homogeneous Si
• Trench = Trenchgate technology
• VCE(sat) with positive temperature 

coefficient
• High short circuit capability
• UL recognized, file no. E63532

Typical Applications*
• AC inverter drives
• UPS
• Electronic Welding

Remarks
• Case temperature limited to TC=125°C 

max.
• Product reliability results are valid for 

Tj=150°C
• Dynamic values apply to the
    following combination of resistors:
    RGon,main = 0,5 Ω
    RGoff,main = 0,5 Ω
    RG,X = 2,2 Ω
    RE,X = 0,5 Ω

Absolute Maximum Ratings 

Symbol Conditions Values Unit
IGBT
VCES 1200 V

IC Tj = 175 °C
Tc = 25 °C 463 A

Tc = 80 °C 356 A

ICnom 300 A

ICRM ICRM = 3xICnom 900 A

VGES -20 ... 20 V

tpsc

VCC = 800 V
VGE ≤ 20 V
VCES ≤ 1200 V

Tj = 150 °C 10 µs

Tj -40 ... 175 °C

Inverse diode
IF Tj = 175 °C

Tc = 25 °C 356 A

Tc = 80 °C 266 A

IFnom 300 A

IFRM IFRM = 3xIFnom 900 A

IFSM tp = 10 ms, sin 180°, Tj = 25 °C 1620 A

Tj -40 ... 175 °C

Module
It(RMS) 600 A

Tstg -40 ... 125 °C

Visol AC sinus 50Hz, t = 1 min 4000 V

Characteristics 

Symbol Conditions min. typ. max. Unit
IGBT
VCE(sat) IC = 150 A

VGE = 15 V
chiplevel

Tj = 25 °C 1.8 2.05 V

Tj = 150 °C 2.2 2.4 V

VCE0 Tj = 25 °C 0.8 0.9 V

Tj = 150 °C 0.7 0.8 V

rCE VGE = 15 V
Tj = 25 °C 3.3 3.8 mΩ
Tj = 150 °C 5.0 5.3 mΩ

VGE(th) VGE=VCE, IC = 12 mA 5 5.8 6.5 V

ICES VGE = 0 V
VCE = 1200 V

Tj = 25 °C 0.1 0.3 mA

Tj = 150 °C mA

Cies
VCE = 25 V
VGE = 0 V

f = 1 MHz 18.6 nF

Coes f = 1 MHz 1.16 nF

Cres f = 1 MHz 1.02 nF

QG VGE = - 8 V...+ 15 V 1700 nC

RGint Tj = 25 °C 2.50 Ω

td(on) VCC = 600 V
IC = 300 A

RG on = 1.9 Ω
RG off = 1.9 Ω
di/dton = 5000 A/µs
di/dtoff = 2800 A/µs

Tj = 150 °C 282 ns

tr Tj = 150 °C 60 ns

Eon Tj = 150 °C 30 mJ

td(off) Tj = 150 °C 564 ns

tf Tj = 150 °C 117 ns

Eoff Tj = 150 °C 44 mJ

Rth(j-c) per IGBT 0.096 K/W
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Fig. 1: Typ. output characteristic, inclusive RCC'+ EE' Fig. 2: Rated current vs. temperature IC = f (TC)

Fig. 3: Typ. turn-on /-off energy = f (IC) Fig. 4: Typ. turn-on /-off energy = f (RG)

Fig. 5: Typ. transfer characteristic Fig. 6: Typ. gate charge characteristic
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This is an electrostatic discharge sensitive device (ESDS), international standard IEC 60747-1, Chapter IX

* The specifications of our components may not be considered as an assurance of component characteristics. Components have to be tested 
for the respective application. Adjustments may be necessary. The use of SEMIKRON products in life support appliances and systems is 
subject to prior specification and written approval by SEMIKRON. We therefore strongly recommend prior consultation of our personal.

SEMiX 2s

spring configuration

Bild 3.3.1 Datenblattstruktur von SEMIKRON IGBT-Modulen

Das Deckblatt enthält neben der Bezeichnung und einer Ansicht des Moduls tabellarisch die 
Grenzwerte und Kennwerte, meist fortgesetzt auf einem weiteren Blatt. Bei den Kennwerten sind 
die Angaben sofern sinnvoll in minimale, typische und maximale Kennwerte unterteilt. 
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Im grau unterlegten Bereich links neben den Grenz- und Kennwertangaben sind unter „Features“ 
und „Typical Applications“ allgemeine Angaben zu den besonderen Eigenschaften und zu Ein-
satzmöglichkeiten des Moduls aufgeführt. Unter „Remarks“ sind wichtige Angaben, z.B. zu Ein-
satzbedingungen und Messbedingungen für die Datenblattangaben aufgeführt. Darunter bein-
den sich Prinzipschaltbilder der Innenschaltungen (z.B. Halbbrücke GB, Choppermodul GAL, vgl. 
Kap. 2.5.2.7) der im Datenblatt beschriebenen Topologien. In der grau unterlegten Fußzeile aller 
Seiten ist das Erscheinungsdatum des Datenblattes aufgeführt.

Auf die tabellarischen Angaben folgen die Diagramme, meist im Umfang von 2 Blättern. Die Num-
merierung der Diagramme [Fig. 1…] erfolgte nach einem universellen Schlüssel, so dass nicht 
jedes Datenblatt eine lückenlos durchnummerierte Diagrammfolge enthält. Die letzte Seite des 
Datenblatts enthält eine Zeichnung des Moduls mit Maßangaben sowie eine Prinzipdarstellung 
der Innenschaltung mit allen Anschlussbelegungen.

Als Inversdiode wird die direkt parallel zum IGBT liegende Diode bezeichnet. Die Freilaufdiode 
liegt im jeweils anderen Teil des Brückenpfades wie der IGBT. Bei Halbbrückenmodulen ist dies 
bedeutungslos, da die Inversdiode des einen IGBT die Freilaufdiode des anderen IGBT ist. Bei 
Choppermodulen (GAL/GAR) kann jedoch die Freilaufdiode stärker ausgeführt sein als die Invers-
diode.

3.3.1 Grenzwerte
In den Datenblättern werden die Grenzwerte für die verschiedenen Komponenten eines IGBT-
Moduls (IGBT, Diode, Gehäuse, ggf. Temperatursensor) getrennt speziiziert. Alle IGBT- und Di-
odengrenzwerte beziehen sich stets auf einen Schalter (Zweig), unabhängig von der Anzahl der 
im Transistormodul tatsächlich je Schalter (Zweig) parallel geschalteten IGBT- oder Diodenchips. SEMiX302GB12E4s
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• Trench = Trenchgate technology
• VCE(sat) with positive temperature 

coefficient
• High short circuit capability
• UL recognized, file no. E63532

Typical Applications*
• AC inverter drives
• UPS
• Electronic Welding

Remarks
• Case temperature limited to TC=125°C 

max.
• Product reliability results are valid for 

Tj=150°C
• Dynamic values apply to the
    following combination of resistors:
    RGon,main = 0,5 Ω
    RGoff,main = 0,5 Ω
    RG,X = 2,2 Ω
    RE,X = 0,5 Ω

Absolute Maximum Ratings 

Symbol Conditions Values Unit
IGBT
VCES 1200 V

IC Tj = 175 °C
Tc = 25 °C 463 A

Tc = 80 °C 356 A

ICnom 300 A

ICRM ICRM = 3xICnom 900 A

VGES -20 ... 20 V

tpsc

VCC = 800 V
VGE ≤ 20 V
VCES ≤ 1200 V

Tj = 150 °C 10 µs

Tj -40 ... 175 °C

Inverse diode
IF Tj = 175 °C

Tc = 25 °C 356 A

Tc = 80 °C 266 A

IFnom 300 A

IFRM IFRM = 3xIFnom 900 A

IFSM tp = 10 ms, sin 180°, Tj = 25 °C 1620 A

Tj -40 ... 175 °C

Module
It(RMS) 600 A

Tstg -40 ... 125 °C

Visol AC sinus 50Hz, t = 1 min 4000 V

Characteristics 

Symbol Conditions min. typ. max. Unit
IGBT
VCE(sat) IC = 150 A

VGE = 15 V
chiplevel

Tj = 25 °C 1.8 2.05 V

Tj = 150 °C 2.2 2.4 V

VCE0 Tj = 25 °C 0.8 0.9 V

Tj = 150 °C 0.7 0.8 V

rCE VGE = 15 V
Tj = 25 °C 3.3 3.8 mΩ
Tj = 150 °C 5.0 5.3 mΩ

VGE(th) VGE=VCE, IC = 12 mA 5 5.8 6.5 V

ICES VGE = 0 V
VCE = 1200 V

Tj = 25 °C 0.1 0.3 mA

Tj = 150 °C mA

Cies
VCE = 25 V
VGE = 0 V

f = 1 MHz 18.6 nF

Coes f = 1 MHz 1.16 nF

Cres f = 1 MHz 1.02 nF

QG VGE = - 8 V...+ 15 V 1700 nC

RGint Tj = 25 °C 2.50 Ω

td(on) VCC = 600 V
IC = 300 A

RG on = 1.9 Ω
RG off = 1.9 Ω
di/dton = 5000 A/µs
di/dtoff = 2800 A/µs

Tj = 150 °C 282 ns

tr Tj = 150 °C 60 ns

Eon Tj = 150 °C 30 mJ

td(off) Tj = 150 °C 564 ns

tf Tj = 150 °C 117 ns

Eoff Tj = 150 °C 44 mJ

Rth(j-c) per IGBT 0.096 K/W

Bild 3.3.2 Datenblattauszug Grenzwerte eines IGBT-Moduls

3.3.1.1 Grenzwerte der IGBT
Kollektor-Emitter-Spannung VCES 

Höchstzulässige Spannung zwischen Kollektor- und Emitterkontakt der IGBT-Chips bei kurzge-
schlossener Gate-Emitter-Strecke, Parameter: Chiptemperatur Tj = 25°C. Aufgrund der Tempera-
turabhängigkeit der Durchbruchspannung steigt die höchstzulässige Kollektor-Emitter-Spannung 
mit der Temperatur.   
In allen Betriebsfällen darf die Summe aus Betriebsspannung VCC und Schaltüberspannung 
DVCE = Lσ · diC/dt die Spannung VCES nicht überschreiten (Lσ: Summe der parasitären Induktivität im 
Kommutierungskreis), vgl. Kap. 5.1.
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Kollektor-Gleichstrom IC

Höchstzulässiger Dauergleichstrom durch den Kollektoranschluss, bei dem die höchstzulässige 
Chiptemperatur erreicht wird; Parameter: Gehäusetemperatur Tc = 25°C/80°C, bei bodenplattenlo-
sen Modulen, Kühlkörpertemperatur Ts = 25°C/70°C; bei in PCBs einlötbaren Modulen (SEMITOP) 
zusätzlich maximale PCB-Temperatur an den Anschlussterminals; Chiptemperatur Tj = Tj(max)

IC ergibt sich für IGBT-Module mit Bodenplatte aus 

IC = Ptot(max)/VCE(sat) mit Ptot(max) = (Tj(max) – Tc)/Rth(j-c),

für Module ohne Bodenplatte aus 

IC = Ptot(max)/VCE(sat) mit Ptot(max) = (Tj(max) – Ts)/Rth(j-s).

Da IC ein statischer Maximalwert ist, kann dieser im Schaltbetrieb nicht ausgenutzt werden.

Chipstrom ICnom

Vom Hersteller der IGBT-Chips im Chipdatenblatt ausgewiesener Typenstrom („Kollektor-Gleich-
strom, begrenzt durch Tj(max)“), multipliziert mit der Anzahl der im Modul parallel geschalteten IGBT-
Chips je Schalter.

Periodischer Kollektorstrom-Spitzenwert ICRM 
Höchstzulässiger Scheitelwert des Stromes über dem Kollektoranschluss im Pulsbetrieb
ICRM entspricht dem vom Hersteller der IGBT-Chips im Chipdatenblatt ausgewiesenen Spitzen-
strom („Kollektor-Pulsstrom, begrenzt durch Tj(max)“) der eingesetzten IGBT-Chips, multipliziert mit 
der Anzahl der im Modul parallel geschalteten IGBT-Chips je Schalter. Dieser Stromgrenzwert ist 
unabhängig von Pulsdauer und auch einzuhalten, wenn die maximale Chiptemperatur nicht er-
reicht wird, da ein permanentes Überschreiten zu Vorschädigungen der Chipmetallisierung und zu 
vorzeitiger Alterung führt. In vielen Datenblättern wird ICRM mit 2 · ICnom angegeben und entspricht 
somit dem früher speziizierten Grenzwert ICM. 

Für die aktuell in SEMIKRON IGBT-Modulen eingesetzten IGBT4 Chips (T4, E4) lässt der Chip-
hersteller ICRM = 3 x ICnom zu. Mit dem für den Nennarbeitspunkt gegebenen Gatewiderstand und 
gleichzeitig hoher Zwischenkreisspannung sind diese Ströme nicht in jedem Fall abzuschalten , 
ohne dass die Abschaltüberspannung VCES überschreitet. Wie Untersuchungen zeigen, kann es 
beim periodischen Ausschalten solch hoher Ströme an den heißesten Chips bereits zur vorzeiti-
gen Entsättigung mit starkem Anstieg der Verlustleistung kommen. Aus diesen Gründen empiehlt 
SEMIKRON nur in Ausnahmefällen und mit besonderen Maßnahmen (z.B. reduzierte Zwischen-
kreisspannung, aktives Clamping, sehr langsames Ausschalten oder Ausschaltentlastung) höhere 
Ströme als den für die Vorgängergenerationen im RBSOA zulässigen Wert von 2 · ICnom abzuschal-
ten. Bei einigen dieser Maßnahmen ist mit erhöhten Verlusten zu rechnen, die bei der Halbleiter-
auslegung zu berücksichtigen sind. 

Gate-Emitter-Spannung VGES

Höchstzulässige Spannung zwischen Gate- und Emitterkontakt der IGBT-Chips, Parameter: Ge-
häusetemperatur Tc = 25°C

Zulässige Einschaltdauer im Kurzschluss tpsc

Höchstzulässige Dauer einer Entsättigung durch Überstrom oder Kurzschluss bei speziizierter 
Betriebsspannung, Kollektor-Emitter-Spannung und Chiptemperatur; Parameter: Betriebsspan-
nung VCC, höchste zulässige Gate-Emitter-Spannung VGE, höchste zulässige Kollektor-Emitter-
Spannung VCES , Chiptemperatur Tj (bei aktuellen Inineon-Chips < Tj(max))

Betriebstemperaturbereich Tj ; Tj(min)...Tj(max)

Bereich der zulässigen IGBT-Chiptemperatur, innerhalb dessen das IGBT-Modul betrieben wer-
den darf; Vor allem für den Dauerbetrieb wird ein Mindestabstand der Chiptemperatur zu Tj(max) von 
25 K empfohlen.
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3.3.1.2 Grenzwerte der integrierten Inversdioden (Freilaufdioden) 
Inversdioden-Durchlassstrom IF 
Höchstzulässiger Wert des Gleichstromes durch den Kollektoranschluss in Rückwärtsrichtung; 
Parameter: Gehäusetemperatur Tc = 25°C/80°C, bei bodenplattenlosen Modulen Kühlkörpertem-
peratur Ts = 25°C/70°C; bei in PCBs einlötbaren Modulen (SEMITOP) zusätzlich maximale PCB-
Temperatur an den Anschlussterminals; Chiptemperatur Tj = Tj(max)

Dioden-Chipstrom IFnom

Im Chipdatenblatt ausgewiesener Typenstrom (Dioden-Gleichstrom, begrenzt durch Tj(max)) der 
eingesetzten Diodenchips, multipliziert mit der Anzahl der im Modul parallel geschalteten Chips je 
Schalter

Periodischer Spitzenwert des Inversdioden-Duchlassstroms IFRM

Höchstzulässiger Scheitelwert des Stromes in Rückwärtsrichtung durch den Kollektoranschluss 
im Pulsbetrieb; Für heutige SEMIKRON-Module ist IFRM = 3 · IFnom mit IFnom als vom Hersteller 
der Diodenchips im Chipdatenblatt ausgewiesener Typenstrom („Durchlassstrom, begrenzt durch 
Tj(max)“) der eingesetzten Diodenchips, multipliziert mit der Anzahl der im Modul parallel geschalte-
ten Diodenchips je Schalter.

Stoßstrom Grenzwert IFSM 
Werden die CAL-lnversdioden als Netzgleichrichter betrieben, ist für die Selektivität von Schutz-
maßnahmen deren nichtperiodische, kurzzeitige Überstrombelastbarkeit ausschlaggebend. Der 
Stoßstrom-Grenzwert IFSM ist – wie bei konventionellen Netzdioden die zulässige Höhe eines 
Durchlassstromstoßes in Form einer 50 Hz Sinus-Halbschwingung, den die Diode im Störungs-
fall (Kurzschluss) ohne Schaden übersteht, wenn er nur selten während der Lebenszeit der Di-
ode auftritt. Bei Beanspruchung einer Gleichrichterdiode mit dem Stoßstrom-Grenzwert werden 
kurzzeitig Chiptemperaturen bis zu 400°C erreicht. Tritt daher unmittelbar im Anschluss an eine 
Beanspruchung mit dem Stoßstrom-Grenzwert eine Sperrspannung auf, sind niedrigere Stoß-
strom-Grenzwerte zulässig als ohne nachfolgende Spannungsbeanspruchung. Aus den - auch 
für konventionelle Dioden angegebenen - Stoßstromkennlinien (Bild 3.3.3) können Werte für un-
terschiedliche Halbschwingungsdauern sowie für mehrere Halbschwingungen ermittelt werden. 
Parameter: Chiptemperatur Tj

0.4

0.6

0.8

1

1.2

1.4

1.6

2

1 10 100 1000mst

IF(OV)

I FSM

0 · VRRM

0.5 · VRRM

IFSM- CAL-Diode.xls

t [ms]10 20 30 40

IF

Applicable to sinusoidal pulses (50 Hz)

IF(OV)

1 · VRRM

Bild 3.3.3 Stoßstromkennlinien: Im Störungsfall zulässige Überströme IF(OV) als Funktion der Zeit im Ver-
hältnis zum Stoßstrom-Grenzwert IFSM für 10 ms bei verschiedenen Sperrspannungsbeanspru-
chungen unmittelbar nach dem Ende der letzten Stromhalbschwingung t

Aus IFSM lässt sich das zur Auswahl von Sicherungen notwendige Grenzlastintegral nach folgender 
Gleichung ermitteln, vgl. Kap. 3.2.4.1 oder 4.4.6.
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 thw : Dauer der Sinus-Halbschwingung, für die IFSM gilt (z.B. 10 ms bei 50 Hz)

Betriebstemperaturbereich Tj ; Tj(min)...Tj(max)

Bereich der zulässigen Inversdioden-Chiptemperatur, innerhalb dessen das IGBT-Modul betrieben 
werden darf. Für den Dauerbetrieb wird eine Unterschreitung von Tj(max) um min. 25 K empfohlen.

3.3.1.3 Grenzwerte des Modulaufbaus 
Durchlassstrom-Effektivwert  It(RMS) 
Höchstzulässiger Effektivwert des Durchlassstromes, gemittelt über eine volle Periode der Be-
triebsfrequenz; Der höchstzulässige Wert gilt für beliebige Stromkurvenformen, Stromlusswinkel 
und Kühlbedingungen. Er ist begrenzt durch die Strombelastbarkeit der inneren Verbindungen und 
äußeren Terminals des IGBT-Moduls.

Lagertemperaturbereich Tstg; Tstg(min)...Tstg(max)

Temperaturbereich, innerhalb dessen das Bauelement ohne elektrische Beanspruchung gelagert 
oder transportiert werden darf; Tstg(max) entspricht bei SEMIKRON-Modulen der höchstzulässigen 
Gehäusetemperatur im Betrieb.

Löttemperatur Tsol der Anschlussterminals (für Module mit Lötanschlüssen)
Höchstzulässige Temperatur der Anschlussterminals beim Einlöten in eine PCB; Parameter: Ein-
wirkungsdauer, siehe Montagevorschriften im Kap. 6.3.4

Isolationsprüfspannung Visol

Effektivwert der zulässigen Prüfspannung (Wechselspannung 50 Hz) zwischen den kurzgeschlos-
senen Anschlüssen und dem isolierten Modulboden; Parameter: Prüfzeit (1 min oder 1 s), Details 
siehe Kap. 5.1.1.2

3.3.2 Kennwerte
Auch die Kennwerte werden in den Datenblättern für die verschiedenen Komponenten eines 
IGBT-Moduls getrennt speziiziert. Alle Kennwerte beziehen sich wiederum auf einen Schalter, 
unabhängig von der Anzahl der im Transistormodul tatsächlich je Schalter parallel geschaltete 
IGBT- oder Diodenchips. 
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3.3.2.1 Kennwerte der IGBT

SEMiX302GB12E4s

© by SEMIKRON Rev. 2 – 05.03.2010 1

SEMiX® 2s

GB

Trench IGBT Modules

SEMiX302GB12E4s

Features
• Homogeneous Si
• Trench = Trenchgate technology
• VCE(sat) with positive temperature 

coefficient
• High short circuit capability
• UL recognized, file no. E63532

Typical Applications*
• AC inverter drives
• UPS
• Electronic Welding

Remarks
• Case temperature limited to TC=125°C 

max.
• Product reliability results are valid for 

Tj=150°C
• Dynamic values apply to the
    following combination of resistors:
    RGon,main = 0,5 Ω
    RGoff,main = 0,5 Ω
    RG,X = 2,2 Ω
    RE,X = 0,5 Ω

Absolute Maximum Ratings 

Symbol Conditions Values Unit
IGBT
VCES 1200 V

IC Tj = 175 °C
Tc = 25 °C 463 A

Tc = 80 °C 356 A

ICnom 300 A

ICRM ICRM = 3xICnom 900 A

VGES -20 ... 20 V

tpsc

VCC = 800 V
VGE ≤ 20 V
VCES ≤ 1200 V

Tj = 150 °C 10 µs

Tj -40 ... 175 °C

Inverse diode
IF Tj = 175 °C

Tc = 25 °C 356 A

Tc = 80 °C 266 A

IFnom 300 A

IFRM IFRM = 3xIFnom 900 A

IFSM tp = 10 ms, sin 180°, Tj = 25 °C 1620 A

Tj -40 ... 175 °C

Module
It(RMS) 600 A

Tstg -40 ... 125 °C

Visol AC sinus 50Hz, t = 1 min 4000 V

Characteristics 

Symbol Conditions min. typ. max. Unit
IGBT
VCE(sat) IC = 150 A

VGE = 15 V
chiplevel

Tj = 25 °C 1.8 2.05 V

Tj = 150 °C 2.2 2.4 V

VCE0 Tj = 25 °C 0.8 0.9 V

Tj = 150 °C 0.7 0.8 V

rCE VGE = 15 V
Tj = 25 °C 3.3 3.8 mΩ
Tj = 150 °C 5.0 5.3 mΩ

VGE(th) VGE=VCE, IC = 12 mA 5 5.8 6.5 V

ICES VGE = 0 V
VCE = 1200 V

Tj = 25 °C 0.1 0.3 mA

Tj = 150 °C mA

Cies
VCE = 25 V
VGE = 0 V

f = 1 MHz 18.6 nF

Coes f = 1 MHz 1.16 nF

Cres f = 1 MHz 1.02 nF

QG VGE = - 8 V...+ 15 V 1700 nC

RGint Tj = 25 °C 2.50 Ω

td(on) VCC = 600 V
IC = 300 A

RG on = 1.9 Ω
RG off = 1.9 Ω
di/dton = 5000 A/µs
di/dtoff = 2800 A/µs

Tj = 150 °C 282 ns

tr Tj = 150 °C 60 ns

Eon Tj = 150 °C 30 mJ

td(off) Tj = 150 °C 564 ns

tf Tj = 150 °C 117 ns

Eoff Tj = 150 °C 44 mJ

Rth(j-c) per IGBT 0.096 K/W

Bild 3.3.4 Datenblattauszug Kennwerte eines IGBT

Kollektor-Emitter-Sättigungsspannung VCE(sat)

Sättigungswert der Kollektor-Emitter-Spannung (Durchlassspannung des eingeschalteten IGBT) 
bei speziiziertem Kollektorstrom IC (meist bei ICnom); Parameter: Kollektorstrom IC, Gate-Emitter-
Spannung VGE, Chiptemperatur, z.B. Tj = 25°C/150°C

Bei den von SEMIKRON gefertigten IGBT-Modulen steigt VCE(sat) im Nennstrombereich mit der 
Temperatur an. VCE(sat) wird in neueren Datenblättern meist auf Chiplevel (s. entsprechenden Hin-
weis unter „Conditions“) angegeben. In die Berechnung der Sättigungsspannung über den Modul-
Hauptanschlüssen ist dann der Spannungsabfall über den modulinternen (Bonddrähte, Terminals, 
…) Leitungswiderständen RCC’+EE’ (aufgeführt unter Kennwerten des Modulaufbaus) einzubezie-
hen; bei der Berechnung der Verluste in den Chips kann dieser dagegen unberücksichtigt bleiben. 

Schleusenspannung VCE0 und differenzieller Ersatzwiderstand rCE der Durchlasskennlinien-
Approximation
Zur Berechnung der Durchlassverluste werden in den Datenblättern die Elemente einer Ersatz-
gerade

VCE(sat) = f(IC) = VCE0 + rCE · IC

angegeben, d.h. für die Berechnung wird der Sättigungsspannungsverlauf durch die Ersatzgerade 
einer Diodenkennlinie angenähert. Bild 3.3.5 verdeutlicht die Deinition von VCE0 und rCE: rCE ist die 
Steigung der Geraden, die man erhält, wenn man die Punkte VCE(sat) bei 25% ICnom und VCE(sat) bei 
ICnom verbindet. VCE0 ist der Schnittpunkt dieser Geraden mit der Achse IC = 0. Parameter: Kollek-
torstrom IC, Gate-Emitter-Spannung VGE, Chiptemperatur, z.B. Tj = 25°C/150°C
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Bild 3.3.5 Durchlasskennlinien eines IGBT und Deinition der Elemente der Ersatzgeraden

Gate-Emitter-Schwellenspannung (Einsetzspannung) VGE(th)

Gate-Emitter-Spannung, oberhalb der nennenswerter Kollektorstrom ließen kann; Parameter: 
Kollektor-Emitter-Spannung VCE = VGE, Kollektorstrom IC, Gehäusetemperatur Tc = 25°C

Kollektor-Reststrom ICES

Sperrstrom zwischen Kollektor- und Emitteranschluss bei kurzgeschlossener Gate-Emitter-
Strecke (VGE = 0) und Kollektor-Emitter-Spannung VCE = VCES; Parameter: Chiptemperatur, z.B. 
Tj = 25°C/150°C; ICES steigt von wenigen µA bei 25°C auf einige mA bei Tj= 125°C. In Abhängigkeit 
von VCES steigt der Wert alle 10 K um das 1,5 bis 2 fache seines Wertes. In den Datenblättern von 
Modulen mit integrierter Inversdiode werden die Sperrströme beider Bauelemente als ein gemein-
samer Parameter ICES angegeben.

Eingangskapazität Cies

Kleinsignal-Kapazität zwischen Gate- und Emitteranschluss bei für Wechselstrom kurzgeschlos-
sener Kollektor-Emitter-Strecke; Parameter: Kollektor-Emitter-Gleichspannung VCE, Messfrequenz 
f = 1 MHz, Gehäusetemperatur Tc = 25°C

Ausgangskapazität Coes

Kleinsignal-Kapazität zwischen Kollektor- und Emitteranschluss bei für Wechselstrom kurzge-
schlossener Gate-Emitter-Strecke; Parameter: Kollektor-Emitter-Gleichspannung VCE, Messfre-
quenz f = 1 MHz, Gehäusetemperatur Tc = 25°C

Rückwirkungskapazität (Miller-Kapazität) Cres

Kleinsignal-Kapazität zwischen Kollektor- und Gateanschluss; Parameter: Kollektor-Emitter-
Gleichspannung VCE, Messfrequenz f = 1 MHz, Gehäusetemperatur Tc = 25°C

Gateladung QG

Die Gateladung QG ist die insgesamt notwendige Ladungsmenge, um den IGBT vom Sperrzu-
stand (Gate-Emitter-Spannung VGE = VGE(off)) in den Sättigungszustand (VGE = VGE(on)) zu steuern, 
siehe Bild 3.3.6. Parameter: Gehäusetemperatur Tc = 25°C, Betriebsspannung VCC, Gate-Emitter-
Spannungen VGE(off) und VGE(on). Die Gateladung ist weitestgehend unabhängig von der Chiptempe-
ratur und in geringem Maße abhängig von der Betriebsspannung.
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VG( off)

VG(on)

Q G

Bild 3.3.6 Gateladungsdiagramm eines IGBT

Aus QG ist über IG(AV) = QG · fs (fs: Schaltfrequenz) der durch den Treiber zur Ansteuerung aufzubrin-
gende Ausgangsstrom-Mittelwert IG(AV) ermittelbar.

Interner Gatewiderstand RGint

Parameter: Chiptemperatur Tj = 25°C (RGint ist temperaturabhängig.)

Um Schwingungen zwischen parallel geschalteten Chips zu verhindern, enthalten heute viele 
IGBT-Chips integrierte Gatewiderstände. Tabelle 3.3.1 enthält die Widerstandswerte für IGBT4 
Chips.

Chipstrom ICnom Gatewiderstand RGint

    75  A     10,0 W
   100 A       7,5 W
   150 A       5,0 W

Tabelle 3.3.1 Widerstandswerte integrierter Gatewiderstände in IGBT4 Chips (Inineon)

In IGBT-Modulen mit parallel geschalteten IGBT-Chips liegen somit auch deren interne Gatewider-
stände parallel und RGint ist der aus der Parallelschaltung resultierende Gesamtwiderstand. Bei der 
Auswahl einer Treiberschaltung nach niedrigstzulässigem Gatewiderstand bzw. höchstzulässigem 
Gate-Spitzenstrom muss die Summe aus externem Gatewiderstand RGon, RGoff und dem RGint lt. 
Datenblatt berücksichtigt werden. 

Schaltzeiten td(on), tr, td(off), tf und Schaltverlustenergien Eon, Eoff

Parameter: Betriebsspannung VCC, Kollektorstrom IC, Steuerspannungen VGG+, VGG- (bzw. VGE), ex-
terne Gatewiderstände RGon, RGoff, Kollektorstromsteilheit di/dton beim Einschalten bzw. di/dtoff beim 
Ausschalten, Chiptemperatur Tj (Schaltzeiten und Schaltverluste steigen mit der Temperatur an).

Zu berücksichtigen ist, dass Schaltzeiten, Strom-/Spannungsverläufe und Schaltverluste in der 
Praxis stark durch Wechselwirkungen zwischen modulinternen und äußeren Kapazitäten, Induk-
tivitäten und Widerständen im Gate- und Kollektorkreis beeinlusst werden. In Anwendungen, die 
deutlich von den Messbedingungen abweichen (z.B. kapazitive Last von Motorkabeln, Schalten 
mit VGG(off) = 0) können die Datenblattangaben lediglich Grundlage einer Grobauswahl sein. Eigene 
Messungen in der inalen Schaltungsumgebung sind dann für eine sichere Schaltungsdimensio-
nierung unumgänglich. 
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Die in den Datenblättern für IGBT angegebenen Schaltzeiten werden bei ohmsch-induktiver Last 
in einer Messschaltung nach Bild 3.3.7a ermittelt. Die Lastzeitkonstante L/R ist groß gegen die 
Periodendauer T = 1/f der Schaltfrequenz, so dass sich in der Lastinduktivität ein nichtlückender 
Laststrom einstellt. Der ließt bei gesperrtem IGBT durch die Freilaufdiode, kommutiert beim Ein-
schalten auf den IGBT und beim Ausschalten zurück auf die Freilaufdiode (hartes Schalten). Die 
Schaltzeiten beziehen sich auf die Verläufe der Gate-Emitter-Spannung und des Kollektorstroms 
beim Ein- und Ausschalten, vgl. Erklärungen im Kap. 2.4.2.2. zum physikalischen Hintergrund der 
Strom- und Spannungsverläufe.
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Turn-on Turn-off
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Bild 3.3.7 Schaltzeiten von IGBT: a) Messschaltung; b) Deinition der Schaltzeiten bei ohmsch-induktiver 
Last

Die Einschaltverzögerungszeit td(on) ist das Zeitintervall zwischen dem Zeitpunkt, zu dem die 
Gate-Emitter-Spannung vGE 10 % ihres Endwertes erreicht und dem, zu dem der Kollektorstrom 
iC auf 10 % des Laststroms angestiegen ist. In der nachfolgenden Anstiegszeit tr steigt der Kol-
lektorstrom iC von 10 % auf 90 % des Laststromes an. Die Summe aus Einschaltverzögerungszeit 
td(on) und Anstiegszeit tr wird als Einschaltzeit ton bezeichnet.
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Aus dem im Datenblatt enthaltenen Diagramm „Typische Ein- und Ausschalt-Verlustenergie Eon, 
Eoff, Err als Funktion des Kollektorstroms IC“ ist in den Kennwerten die Einschaltverlustenergie 
Eon für einen typischen Arbeitspunkt angegeben. Durch Multiplikation mit der Schaltfrequenz f 
kann die jeweilige Schaltverlustleistung bestimmt werden: Pon = f · Eon.

In der für ein SEMIKRON IGBT-Modul im Datenblatt angegebenen Einschaltverlustenergie Eon 
sind auch die Verluste enthalten, die aufgrund der Rückstromspitze einer im Modul integrierten 
Freilaufdiode (Kollektorspitzenstrom IRRM) im IGBT entstehen. Weiterhin umfasst hier Eon das Inte-
gral der Einschaltverlustleistung Pon bis zu dem Zeitpunkt, bei dem die Spannung VCE etwa 3 % der 
Betriebsspannung Vcc erreicht, d.h. auch die Verluste während der in Kap. 2.4.2.2 beschriebenen 
dynamischen Sättigungsphase des IGBT. Bild 3.3.8 zeigt die Verläufe von iC und vCE während ei-
nes realen Einschaltvorganges mit der Kommutierung auf eine leitende Freilaufdiode.

v (200 V / Div)CE

i (20 A / Div)C

v (20 V / Div)GE

0.2 µs / Div

Bild 3.3.8 Einschalten eines IGBT (Kommutierung auf eine stromführende Freilaufdiode)

Die Ausschaltverzögerungszeit td(off) ist das Zeitintervall zwischen dem Zeitpunkt, zu dem die 
Gate-Emitter-Spannung vGE auf 90 % ihres Endwertes abgefallen ist und demjenigen, zu dem der 
Kollektorstrom auf 90 % des Laststromes gesunken ist.

Die Abfallzeit tf ist das Zeitintervall, in dem der Kollektorstrom iC von 90 % auf 10 % des Laststro-
mes IL abfällt. Das in Bild 3.3.9 sichtbare Überschwingen von vCE über VCC resultiert hauptsächlich 
aus den parasitären Induktivitäten im Kommutierungskreis und wächst mit steigender Ausschalt-
geschwindigkeit –dic/dt des IGBT.

Die Summe aus Ausschaltverzögerungszeit td(off) und Abfallzeit tf wird als Ausschaltzeit toff be-
zeichnet. Da zum deinitionsgemäßen Ende von toff IC noch nicht auf den Reststromwert abgefallen 
ist, sondern noch 10 % des Laststromes beträgt, treten auch nach toff noch gegenüber den Sperr-
verlusten erhöhte Verluste auf. Der nach toff abklingende Kollektorstrom wird Schweifstrom It ge-
nannt und resultiert aus der hauptsächlich durch Rekombination abzubauenden Anreicherung von 
Minoritätsträgern in der n-Zone, vgl. Kap. 2.4.2.2. In heutigen Datenblättern sind Schweifstrom It 
und Schweifzeit tt meist nicht explizit angegeben. Die Schweifzeit tt ist nicht in der deinitionsge-
mäßen Ausschaltzeit toff enthalten, hat jedoch einen wesentlichen Anteil an den Schaltverlusten, 
da in diesem Zeitintervall zwischen Kollektor und Emitter bereits die Betriebsspannung VCC anliegt. 
Bild 3.3.9 zeigt einen typischen Ausschaltvorgang eines IGBT. 



3 Datenblattangaben für MOSFET, IGBT, Dioden und Thyristoren 

169

i (20 A / Div)C

v (200 V / Div)CE

v (20 V / Div)GE

0.2 µs / Div

Bild 3.3.9 Ausschalten eines IGBT (Kommutierung vom IGBT auf eine Freilaufdiode)

Aus dem im Datenblatt enthaltenen Diagramm „Typische Ein- und Ausschalt-Verlustenergie Eon, 
Eoff, Err als Funktion des Kollektorstromes IC“ ist bei den Kennwerten die Ausschaltverlustenergie 
Eoff für einen typischen IGBT-Arbeitspunkt angegeben. Durch Multiplikation mit der Schaltfrequenz 
f kann die jeweilige Schaltverlustleistung bestimmt werden: Poff = f · Eoff. In der für ein SEMIKRON 
IGBT-Modul im Datenblatt angegebenen Ausschaltverlustenergie Eoff sind außer den während der 
eigentlichen, deinitionsgemäßen Ausschaltzeit toff = td(off) + tf entstehenden Verlusten auch die 
Schweifstromverluste während der Schweifzeit tt bis zu dem Zeitpunkt, an dem der Kollektorstrom 
1 % des Laststromes unterschreitet, erfasst.

Thermische Widerstände Rth(j-c) bzw. Rth(j-s) je IGBT
Die thermischen Widerstände kennzeichnen die statische Wärmeabführung eines IGBT-Schalters 
in einem Modul, unabhängig davon, aus wie viel parallel geschalteten IGBT-Chips der Schalter 
besteht. Normalerweise sind mehrere IGBT-Schalter und Freilaufdioden in einem Modul angeord-
net, so dass bereits hier kurz auf das gesamte Modul eingegangen werden soll. Bild 3.3.10 zeigt 
die unterschiedlichen thermischen Modelle für Module mit Bodenplatte (Case rated devices) und 
ohne Bodenplatte (Heatsink ratet devices). Die im Modul entstehenden Verlustleistungen durch 
IGBT und Dioden verursachen eine Erwärmung aller Chips auf Tj = Ta + PV · S Rth.

Heat sink rated devices

(without base plate like SKiiP)

�P (circuit elements

per device)

�P (devices per

heatsink)
Ts

Tc

Tj

Rth(s -a)

Rth(c-s)

Rth(j -c)

Ta

Rth(s-a)

Rth(j -s)

�P (circuit elements

per heatsink)

Power

source
Ptot(T) Ptot(D) Ptot(T) Ptot(D)

Case rated devices

(with base plate like SEMITRANS)

Bild 3.3.10 Thermische Modelle (statisch) für Module mit und ohne Bodenplatte

In einem Bodenplattenmodul beschreibt Rth(j-c) den Wärmeübergang zwischen den IGBT-Chips ei-
nes Schalters (Index j) und dem Modulboden (Index c). Da für Module ohne Bodenplatte (SEMITOP, 
SKiiP, SKiM, MiniSKiiP,) eine einzelne Bestimmung von Rth(j-c) nicht möglich ist, wird hier für jeden 
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IGBT-Schalter der thermische Widerstand Rth(j-s) zwischen den Chips eines Schalters und dem 
Kühlkörper angegeben. 

Rth(j-c) und Rth(j-s) sind vor allem von der Chipläche je Schalter und den Wärmeübertragungsei-
genschaften der isolierenden DCB-Keramik abhängig. Rth(j-s) wird außerdem von Dicke und Ei-
genschaften von Wärmeleitschichten zwischen Modul und Kühlkörper, der Kühlkörperoberläche 
und dem Anzugsdrehmoment der Befestigungsschrauben bestimmt. Die Temperaturdifferenzen 
DT über den einzelnen thermischen Widerständen bei konstanter Verlustleistung PT der im Modul 
enthaltenen IGBT-Schalter (unabhängig von der Anzahl parallel geschalteter Chips) ergeben sich 
wie folgt:

Chip – Bodenplatte (Module mit Bodenplatte): DT(j-c) = Tj – Tc = PT · Rth(j-c)/IGBT-Schalter
Chip – Kühlkörper (Module ohne Bodenplatte): DT(j-s) =Tj – Ts = PT · Rth(j-s)/IGBT-Schalter

Sind die Datenblattangaben auf die Temperatur eines modulinternen Temperatursensors bezogen, 
muss berücksichtigt werden, dass dessen Temperatur zwischen Chiptemperatur Tj und Gehäuse-
temperatur Tc (bei Bodenplattenmodulen) bzw. Kühlkörpertemperatur Ts (bei bodenplattenlosen 
Modulen) liegt. Das thermische Modell ist dann analog Bild 3.6.9 im Kap. 3.6.3 abzuwandeln. 

3.3.2.2 Kennwerte der hybrid integrierten Inversdioden (Freilaufdioden)  SEMiX302GB12E4s

2 Rev. 2 – 05.03.2010 © by SEMIKRON

Characteristics 

Symbol Conditions min. typ. max. Unit
Inverse diode
VF = VEC IF = 300 A

VGE = 0 V
chip

Tj = 25 °C 2.1 2.46 V

Tj = 150 °C 2.1 2.4 V

VF0 Tj = 25 °C 1.1 1.3 1.5 V

Tj = 150 °C 0.7 0.9 1.1 V

rF Tj = 25 °C 2.2 2.8 3.2 mΩ
Tj = 150 °C 3.3 3.9 4.3 mΩ

IRRM IF = 300 A
di/dtoff = 4300 A/µs
VGE = -15 V
VCC = 600 V

Tj = 150 °C 230 A

Qrr Tj = 150 °C 50 µC

Err Tj = 150 °C 19 mJ

Rth(j-c) per diode 0.17 K/W

Module
LCE 18 nH

RCC'+EE' res., terminal-chip
TC = 25 °C 0.7 mΩ
TC = 125 °C 1 mΩ

Rth(c-s) per module 0.045 K/W

Ms to heat sink (M5) 3 5 Nm

Mt to terminals (M6) 2.5 5 Nm

Nm

w 250 g

Temperatur Sensor
R100 Tc=100°C (R25=5 kΩ) 493 ± 5% Ω

B100/125
R(T)=R100exp[B100/125(1/T-1/T100)]; 
T[K];

3550 
±2%

K

SEMiX® 2s

GB

Trench IGBT Modules

SEMiX302GB12E4s

Features
• Homogeneous Si
• Trench = Trenchgate technology
• VCE(sat) with positive temperature 

coefficient
• High short circuit capability
• UL recognized, file no. E63532

Typical Applications*
• AC inverter drives
• UPS
• Electronic Welding

Remarks
• Case temperature limited to TC=125°C 

max.
• Product reliability results are valid for 

Tj=150°C
• Dynamic values apply to the
    following combination of resistors:
    RGon,main = 0,5 Ω
    RGoff,main = 0,5 Ω
    RG,X = 2,2 Ω
    RE,X = 0,5 Ω

Bild 3.3.11 Datenblattauszug Kennwerte einer hybriden Inversdiode (Freilaufdiode)

Durchlassspannung VF = VEC einer Inversdiode 
Kollektor-Emitter-Spannungsabfall in Rückwärtsrichtung; Parameter: VGE = 0 V; Durchlassstrom 
IF; Chiptemperatur Tj; Messung auf Chip- oder Terminallevel. An den Durchlasskennlinien in Bild 
3.3.12 wird der im Nennstrombereich von negativ in positiv wechselnde Temperaturkoefizient von 
VF deutlich.
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Bild 3.3.12 Durchlasskennlinien einer Inversdiode (CAL-Diode)

Schleusenspannung VF0 einer Inversdiode, Ersatzwiderstand rF einer Inversdiode 
Zur Berechnung der Inversdioden-Durchlassverluste werden in den Datenblättern die Elemente 
einer Ersatzgeraden angegeben, die Deinitionen entsprechen denen für VCE0 und rCE unter „Kenn-
werte des IGBT“.
VF = f(IF) = VF0 + rF · IF

 Parameter: VGE = 0 V, Durchlassstrom IF; Chiptemperatur Tj; Messung auf Chip- oder Terminallevel

Rückstromspitze IRRM einer Inversdiode 
Spitzenwert des Rückwärtsstroms nach dem Umschalten von Durchlassstrombelastung der In-
versdiode (Parameter IF) auf Sperrbeanspruchung, vgl. Bild 2.3.8 und zugehörige Erklärungen;

Parameter für die dynamischen Diodenkennwerte IRRM, Qrr und Err: Betriebsspannung VCC, Dioden-
strom IF, Steuerspannung VGG- (bzw. VGE), Abklingsteilheit des Diodenstroms -diF/dt = Kollektor-
stromsteilheit diC/dt beim Einschalten, Chiptemperatur Tj)

Sperrverzögerungsladung Qrr einer Inversdiode
Gesamtladungsmenge, die nach dem Umschalten von Durchlassstrombelastung auf Sperrspan-
nung aus der Diode in den äußeren Stromkreis abließt, d.h. vom einschaltenden IGBT übernom-
men werden muss; Sie hängt ab vom Durchlassstrom IF vor dem Umschalten, von der Steilheit des 
abklingenden Stroms –diF/dt, und Chiptemperatur Tj (Details s. Erklärungen zu Bild 2.3.9 in Kap. 
2.3). Qrr ist stark temperaturabhängig. 

Ausschaltverlustenergie Err einer Inversdiode 
Aus dem im Datenblatt enthaltenen Diagramm „Typische Ein- und Ausschalt-Verlustenergie Eon, 
Eoff, Err als Funktion des Kollektorstromes IC“ ist hier Err für einen typischen IGBT-Arbeitspunkt an-
gegeben. Durch Multiplikation mit der Schaltfrequenz f kann die jeweilige Schaltverlustleistung der 
Inversdioden im Betriebsfall Freilaufdiode bestimmt werden: Poff = f · Err. 

Thermische Widerstände Rth(j-c) bzw. Rth(j-s) je Inversdiode
Hier gelten sinngemäß die Ausführungen zum Kennwert „Thermische Widerstände Rth(j-c) bzw. 
Rth(j-s) je IGBT“, wenn der Begriff „IGBT“ durch „Inversdiode“ und PT durch PD ersetzt werden. Sind 
die Datenblattangaben auf die Temperatur eines modulinternen Temperatursensors bezogen, 
muss berücksichtigt werden, dass dessen Temperatur zwischen Chiptemperatur Tj und Gehäu-
setemperatur Tc (bei Bodenplattenmodulen) bzw. Kühlkörpertemperatur Ts (bei bodenplattenlosen 
Modulen) liegt. Das thermische Modell ist dann analog Bild 3.6.9 im Kap. 3.6.3 abzuwandeln.
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3.3.2.3 Kennwerte des Modulaufbaus 
Parasitäre Kollektor-Emitter-Induktivität LCE

Summe aller parasitären Induktivitäten zwischen TOP-Kollektor- und BOT-Emitter-Anschluss, be-
rechnet aus dem bei einem Schaltvorgang gemessenen induktiven Spannungsabfall. Die in Bild 
3.3.13 aufgeführten Teilinduktivitäten LC und LE repräsentieren bereits eine Zusammenfassung der 
Induktivitäten von Bondverbindungen und Terminals.

LC

LE REE‘

RCC‘

TOP

BOT

Bild 3.3.13 Schematische Darstellung der parasitären Induktivitäten und Widerstände in einem IGBT-Mo-
dul LC + LE = LCE, und RCC’ + REE’ = RCC’+EE’

Parasitäre ohmsche Terminalwiderstände RCC’+EE’

Da VCE(sat) in neueren Datenblättern meist auf Chiplevel (s. entsprechenden Hinweis unter „Con-
ditions“) angegeben wird, müssen in die Berechnung der Sättigungsspannung über den Modul-
Hauptanschlüssen die Spannungsabfälle über den modulinternen (Bonddrähte, Terminals, …) Lei-
tungswiderständen getrennt ermittelt werden. Alle Teilwiderstände eines Halbbrückenmoduls sind 
hierzu im Datenblatt zum Terminalwiderstand RCC’+EE’ zusammengefasst. Die in Bild 3.3.13 aufge-
führten Teilwiderstände RCC´ und REE´ repräsentieren ebenfalls bereits eine Zusammenfassung der 
Widerstände von Bondverbindungen und Terminals.

Thermischer Widerstand Rth(c-s) je IGBT-Modul 
Für IGBT-Module mit Bodenplatte beschreibt der thermische Widerstand Rth(c-s) den Wärmeübergang 
zwischen Modulboden (Index c) und Kühlkörper (Index s – vgl. Bild 3.3.10, Case rated devices). 
Er kennzeichnet die statische Wärmeabführung eines IGBT-Moduls mit einem oder mehreren 
IGBT- und Freilaufdioden-Schaltern und ist von Modulgröße, den Oberlächen von Kühlkörper und 
Modulboden, Dicke und Eigenschaften von Wärmeleitschichten zwischen Modul und Kühlkörper, 
der Kühlkörperoberläche und dem Anzugsdrehmoment der Befestigungsschrauben abhängig.  
Die Temperaturdifferenz DTc-s zwischen Gehäusetemperatur Tc und Kühlkörpertemperatur Ts 
bei konstanter Verlustleistung PV der im Modul enthaltenen IGBT und Dioden ergeben sich zu 
DTc-s = Tc - Ts = SPV · Rth(c-s) 

Bei Modulen ohne Bodenplatte (SEMITOP, SKiiP, SKiM, MiniSKiiP) ist eine getrennte Bestimmung 
von Rth(j-c) und Rth(c-s) nicht möglich. Hier kann nur Rth(j-s) je IGBT-Schalter bzw. Diode (alle parallel 
geschalteten Chips jeweils zusammengefasst) angegeben werden (Bild 3.3.10 - Heatsink rated 
devices). Sind die Datenblattangaben auf die Temperatur eines modulinternen Temperatursensors 
bezogen, muss berücksichtigt werden, dass dessen Temperatur zwischen Chiptemperatur Tj und 
Gehäusetemperatur Tc (bei Bodenplattenmodulen) bzw. Kühlkörpertemperatur Ts (bei bodenplat-
tenlosen Modulen) liegt. Das thermische Modell ist dann analog Bild 3.6.9 im Kap. 3.6.3 abzuwan-
deln.



3 Datenblattangaben für MOSFET, IGBT, Dioden und Thyristoren 

173

Thermische Impedanzen Zth(j-c) bzw. Zth(j-c)I je IGBT und Zth(j-c)D je Inversdiode
Außer den thermischen Widerständen enthält das thermische Ersatzschaltbild (Bild 3.3.14) auch 
thermische Impedanzen, die das dynamische Wärmeabführungsverhalten beschreiben. In den 
Datenblättern sind die thermischen Impedanzen Zth entweder numerisch als Parameter Ri und 
ti eines thermischen Modells mit 3 oder 4 Zeitkonstanten oder als Diagramm [Fig. 9] dargestellt 
(siehe Bild 3.3.23 und die Erklärungen hierzu). 
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thith
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Rth1 Rth2 Rth3
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�= R th• Cth

Bild 3.3.14 Dynamisches thermisches Modell mit ti = Rthi · Cthi

Parallel geschaltete IGBT- oder Diodenchips werden als ein Bauelement betrachtet. Für boden-
plattenlose Module müssen anstelle des Modulkennwertes Zth(j-c) die Zth(j-s)I je IGBT und Zth(j-s)D je 
Inversdiode angegeben werden. Sind die Datenblattangaben auf die Temperatur eines modulinter-
nen Temperatursensors bezogen, muss berücksichtigt werden, dass dessen Temperatur zwischen 
Chiptemperatur Tj und Gehäusetemperatur Tc (bei Bodenplattenmodulen) bzw. Kühlkörpertempe-
ratur Ts (bei bodenplattenlosen Modulen) liegt. Das thermische Modell ist dann analog Bild 3.6.9 
im Kap. 3.6.3 abzuwandeln.

Mechanische Kennwerte Ms, Mt, w
In den Datenblättern werden als mechanische Kennwerte angegeben:

Anzugsdrehmoment Ms der Befestigungsschrauben (Mindest- und Höchstwert)
Anzugsdrehmoment Mt der Anschlussterminals (Mindest- und Höchstwert) 
Gewicht w des Moduls.

Kennwerte eines internen Temperatursensors Rts, R100, B100/125, Toleranz 
Module verschiedener SEMIKRON Produktfamilien (SEMiX, MiniSKiiP, SKiiP, SEMITOP, SKiM) 
enthalten Temperatursensoren, die in der Nähe der Chips auf dem DCB-Keramiksubstrat ange-
ordnet sind. Diese Sensoren bilden in Abhängigkeit von ihrer Position eine Temperatur in der Nähe 
der Bodenplattentemperatur (für Module mit Bodenplatte) bzw. in der Nähe der Kühlkörpertempe-
ratur (für Module ohne Bodenplatte) ab. Abhängig von der Produktfamilie kommen PTC (Positive 
Temperature Coefizient) oder NTC (Negative Temperature Coefizient) Widerstände zum Einsatz, 
deren Widerstandswert mit wachsender Temperatur steigt bzw. fällt. Die Temperatursensoren wer-
den im Datenblatt nach ihrem Widerstand Rts oder R100 bei 25°C und 100°C, der Messtoleranz bei 
100°C sowie teilweise zusätzlich durch den Koefizienten B100/125 speziiziert. Näheres zu den in 
den einzelnen Produktgruppen eingesetzten Sensortypen und deren Eigenschaften enthält Kap. 
2.6.

3.3.3 Diagramme
Der Reihenfolge in den Datenblättern folgend, enthält dieses Kapitel einige Hinweise zu den im 
Datensatz von IGBT-Modulen enthaltenen Diagrammen, die sich im Allgemeinen auf einen IGBT-
Schalter/eine Freilaufdiode beziehen. Nicht alle der aufgeführten Diagramme sind in den Daten-
blättern aller Modulfamilien enthalten. Wird ein aufgeführtes Diagramm in anderen Kapiteln noch 
detaillierter erklärt, erfolgt ein Verweis dorthin.



3 Datenblattangaben für MOSFET, IGBT, Dioden und Thyristoren 

174

[Fig. 1] Typische Ausgangskennlinien IC = f(VCE) in Vorwärtsrichtung einschließlich RCC’+EE’ 
Ausgangskennlinienfelder für Tj = 25°C und 125°C/150°C im Sättigungsbereich mit VGE als Pa-
rameter (Bild 3.3.15); Erkennbar sind der positive Temperaturkoefizient der Kollektor-Emitter-
Sättigungsspannung VCE(sat) und deren Absinken mit Erhöhung der Gate-Emitter-Spannung VGE. 
Im Gegensatz zu den tabellarischen Kennwertangaben ist hier der Spannungsabfall über den Mo-
dulanschlüssen dargestellt, d.h. VCE(sat) einschließlich der Spannungsabfälle über den parasitären 
Terminalwiderständen RCC’+EE’.
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Bild 3.3.15 Typische Ausgangskennlinien eines IGBT

Die Durchlassspannung VCE(sat) weist bereits ab niedrigen Strömen einen positiven Temperaturko-
efizienten auf. 

[Fig. 2] Kollektorstrom-Derating in Abhängigkeit von der Gehäusetemperatur
Bild 3.3.16 zeigt das notwendige Derating des Kollektor-Gleichstroms (ohne zusätzliche Schalt-
verluste) bei Gehäusetemperaturen abweichend von den im Datenblatt für den Grenzwert IC als 
Parameter angegebenen Bezugstemperaturen Tc = 25°C oder 80°C. Oberhalb Tc = 25°C folgt die 
Abhängigkeit der Beziehung IC = (Tj(max) – Tc) / Rth(j-c) · VCE(sat), für Gehäusetemperaturen Tc < 25°C 
bleibt der höchstzulässige Kollektor-Gleichstrom auf den Datenblatt-Grenzwert IC begrenzt. 
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Bild 3.3.16 Kollektorstrom-Derating als Funktion der Gehäusetemperatur

[Fig. 3]  Typische Ein- und Ausschaltverlustenergien Eon, Eoff und Err in Abhängigkeit vom 
Kollektorstrom IC 
Für einen typischen Arbeitspunkt mit hoher IGBT-Auslastung zeigt Bild 3.3.17 die in der Mess-
schaltung mit ohmsch-induktiver Last ermittelten Ein- und Ausschaltverlustenergien Eon, Eoff des 
IGBT und der Ausschaltverlustenergie Err der Inversdiode in der Anwendung als Freilaufdiode in 
Abhängigkeit vom Kollektorstrom IC. Durch Multiplikation mit der Schaltfrequenz f kann die jewei-
lige Schaltverlustleistung bestimmt werden.
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Bild 3.3.17 Ein- und Ausschaltverlustenergien von IGBT und Freilaufdiode als Funktion des Kollektor-
stroms

[Fig. 4] Typische Ein- und Ausschaltverlustenergien Eon, Eoff und Err in Abhängigkeit der ex-
ternen Gatevorwiderstände RG (RGon, RGoff) 
Für einen typischen Arbeitspunkt mit hoher IGBT-Auslastung zeigt Bild 3.3.18 für unterschiedliche 
externe Gatevorwiderstände RG die in der Messschaltung mit ohmsch-induktiver Last ermittelten 
Ein- und Ausschaltverlustenergien Eon, Eoff des IGBT und der Ausschaltverlustenergie Err der im 
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Modul enthaltenen Inversdiode in der Anwendung als Freilaufdiode in Abhängigkeit vom Gatewi-
derstand. Durch Multiplikation mit der Schaltfrequenz f kann die jeweilige Schaltverlustleistung 
bestimmt werden.
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Bild 3.3.18 Ein- und Ausschaltverlustenergien von IGBT und Freilaufdiode als Funktion des Gatewider-
stands

[Fig. 5] Typische Übertragungskennlinie IC = f(VGE)
Die Übertragungskennlinie in Bild 3.3.19 beschreibt das Verhalten des IGBT im aktiven Bereich 
bei VCE = 20 V (Linearbetrieb). Der Kollektorstrom ist hier über IC = gfs · (VGE-VGE(th)) mit der Gate-
Emitter-Spannung verkoppelt.
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Bild 3.3.19 Übertragungskennlinie eines IGBT

[Fig. 6] Typisches Gateladungsdiagramm VGE = f(QG)
Bild 3.3.20 zeigt die Gate-Emitter-Spannung VGE des IGBT als Funktion der zugeführten Gateladung 
QG bei 50 % der höchstzulässigen Kollektor-Emitter-Spannung VCE. Das Gateladungsdiagramm 
enthält den Verlauf von VGE zwischen dem ausgeschalteten Zustand mit einer gebräuchlichen ne-
gativen Gate-Emitter-Spannung VGE (z.B. -8 V) und dem vollständig eingeschalteten Zustand mit 
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der höchstzulässigen VGE. Mit diesem Diagramm kann die Ladungsmenge QG ermittelt werden, die 
dem Gate zugeführt werden muss, um den IGBT vom Sperrzustand in den Sättigungszustand zu 
steuern (s. auch Bild 3.3.6 und die zugehörigen Erklärungen).
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Bild 3.3.20 Gateladungsdiagramm eines IGBT

[Fig. 7] Typische Abhängigkeit der Schaltzeiten vom Kollektorstrom
Für einen typischen Arbeitspunkt zeigt Bild 3.3.21 die in der Messschaltung mit ohmsch-induktiver 
Last ermittelten Schaltzeiten td(on) (Einschaltverzögerungszeit), tr (Anstiegszeit), td(off) (Ausschalt-
verzögerungzeit) und tf (Fallzeit) in Abhängigkeit vom Kollektorstrom IC.
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Bild 3.3.21 Ein- und Ausschaltzeiten eines IGBT als Funktion des Kollektorstroms

[Fig. 8] Typische Abhängigkeit der Schaltzeiten von der Größe der externen Gatevorwider-
stände RG (RGon, RGoff) 
Für einen typischen Arbeitspunkt zeigt Bild 3.3.22 für unterschiedliche externe Gatevorwiderstän-
de RG die in der Messschaltung mit ohmsch-induktiver Last ermittelten Schaltzeiten td(on) (Ein-



3 Datenblattangaben für MOSFET, IGBT, Dioden und Thyristoren 

178

schaltverzögerungszeit), tr (Anstiegszeit), td(off) (Ausschaltverzögerungzeit) und tf (Fallzeit) in Ab-
hängigkeit vom Kollektorstrom IC.
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Bild 3.3.22 Ein- und Ausschaltzeiten eines IGBT und Freilaufdiode als Funktion des Gatewiderstands

[Fig. 9] Typische thermische Impedanzen Zth(j-c) oder Zth(j-s) von IGBT und Inversdiode
Bild 3.3.23 enthält eine doppelt logarithmische Darstellung der thermischen Impedanzen Zth(j-c) 
zwischen Chip und Gehäuse von IGBT und Inversdiode im Einzelimpulsbetrieb als Funktion der 
Pulsdauer tp, vgl. auch Erklärungen zu den Kennwerten Zth.  
Bei Modulen ohne Bodenplatte (z.B. SEMITOP, SKiM, MiniSKiiP) ist die einzelne Bestimmung von 
Zth(j-c) nicht möglich. Stattdessen wird hier Zth(j-s) je IGBT bzw. Dioden (alle parallel geschalteten 
Chips jeweils zusammengefasst) angegeben. Die in Bild 3.3.23 dargestellten thermischen Impe-
danzen im Einzelpulsbetrieb charakterisieren den Anstieg der Chiptemperatur während eines de-
inierten Verlustleistungspulses bei festgehaltener Bodenplattentemperatur (Zth(j-c)) bzw. Kühlkör-
pertemperatur (Zth(j-s)). Nach erfolgtem Temperaturausgleich erreichen Zth(j-c) bzw. Zth(j-s) als statischen 
Endwert Rth(j-c) bzw. Rth(j-s).
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Bild 3.3.23 Thermische Impedanzen von IGBT und Inversdiode eines Bodenplattenmoduls
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[Fig. 10]  Typische Durchlasskennlinien einer Inversdiode IF = -IC = f(VF) einschließlich RCC’+EE’ 
Bild 3.3.24 zeigt Durchlasskennlinien einer Inversdiode für Tj = 25°C und 125/150°C (typische 
Werte). Im Gegensatz zu den tabellarischen Kennwertangaben ist hier der Spannungsabfall über 
den Modulanschlüssen dargestellt, d.h. VF einschließlich der Spannungsabfälle über den parasitä-
ren Terminalwiderständen RCC’+EE’. Erkennbar sind die unterschiedlichen Temperaturkoefizienten 
der Durchlassspannung VF : negativ bei niedrigen und positiv bei hohen Strömen. 
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Bild 3.3.24 Durchlasskennlinien einer Inversdiode (CAL Diode)

[Fig. 11] Typische Rückstromspitze IRRM einer Inversdiode in Abhängigkeit von der Kommu-
tierungssteilheit –diF/dt des Durchlassstroms IF 
Für einen typischen Arbeitspunkt mit hoher Dioden-Auslastung enthält Bild 3.3.25 typische Werte 
des Rückstromscheitelwertes IRRM der Inversdiode in Abhängigkeit von der (Ab-) Kommutierungs-
steilheit –diF/dt beim Ausschalten der Diode. Die Einschaltgeschwindigkeit des den Strom über-
nehmenden IGBT (diC/dt) bestimmt abhängig von dessen Gatevorwiderstand Rg=Rgon das -diF/dt 
der Diode. Als Dimensionierungshilfe sind in diesem Diagramm den diF/dt-Werten Widerstandsan-
gaben für RG = RGon des einschaltenden IGBT zugeordnet. Die Rückstromspitze der Freilaufdiode 
wächst mit dem Kollektorstrom und der Kommutierungssteilheit. 
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Bild 3.3.25 Rückstromspitze der Freilaufdiode (CAL-Diode) eines IGBT-Moduls

[Fig. 12]  Typische Sperrverzögerungsladung Qrr einer Inversdiode in Abhängigkeit von der 
Kommutierungssteilheit –diF/dt und dem Durchlassstrom IF vor dem Abschalten 
Für Arbeitspunkte mit hoher Dioden-Auslastung sind in Bild 3.3.26 typische Werte der Sperrver-
zögerungsladung Qrr in Abhängigkeit von der (Ab-) Kommutierungssteilheit –diF/dt beim Ausschal-
ten der Diode und vom vorher gelossenen Durchlassstrom IF dargestellt. -diF/dt wird durch die 
Einschaltgeschwindigkeit des den Strom übernehmenden IGBT (diC/dt) bestimmt, die abhängig 
von dessen Gatevorwiderstand RG = RGon ist. Als Dimensionierungshilfe sind in diesem Diagramm 
für eine speziizierte Steuerspannung den diF/dt – Werten Widerstandsangaben für RG = RGon des 
einschaltenden IGBT zugeordnet. Die Sperrverzögerungsladung der Freilaufdiode steigt mit dem 
Kollektorstrom und geringfügig mit der Kommutierungssteilheit.
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Bild 3.3.26 Sperrverzögerungsladung der Freilaufdiode (CAL-Diode) eines IGBT-Moduls
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3.3.4 Höchstzulässige sichere Arbeitsbereiche im Schaltbetrieb
Für SEMIKRON IGBT-Module sind die Angaben zu den sicheren Arbeitsbereichen aus den Pro-
duktdatenblättern in den – zu jeder Produktgruppe unter www.semikron.com im entsprechenden 
Produktbereich aufindbaren – „Technical Explanations“ enthalten. Wie schon im Kap. 2.4 darge-
stellt, muss der IGBT beim harten Schalten einen nahezu rechteckigen Arbeitspunktverlauf i = f(u) 
zwischen VCC und IL realisieren. Inwieweit er dies in den verschiedenen Betriebszuständen ohne 
Zerstörungsgefahr kann, wird in den SOA- (Safe Operating Area-) Diagrammen beschrieben:

SOA für das Einschalten und Einzelpulsbetrieb
RBSOA (Reverse Biased SOA) für das periodische Ausschalten
SCSOA (Short Circuit SOA) für die nichtperiodische Abschaltung von Kurzschlüssen 

Die meisten SOA-Diagramme beziehen sich auf Chiplevel, was bedeutet, dass die angegebene 
höchstzulässige Spannung VCES während des Ausschaltens an den Modulanschlüssen um die an 
den parasitären Modulinduktivitäten LCE induzierte Spannung unterschritten bleiben muss (RB-
SOA, SCSOA). Somit hängt die Einschränkung der RBSOA- und SCSOA-Grenzen an den Mo-
dulanschlüssen gegenüber den chipbezogenen Angaben auch von den Ansteuerbedingungen ab.

3.3.4.1 Höchstzulässiger sicherer Arbeitsbereich für Einzelpulse und periodisches Ein-
schalten (SOA)

Bild 3.3.27 zeigt im doppelt logarithmischen Maßstab den höchstzulässigen Arbeitspunktverlauf 
Ic = f(VCE) im Einzelpulsbetrieb. Die Darstellung in Bild 3.3.27 erfolgt auf die Grenzwerte VCES und 
ICRM bezogen, vgl. Kap. 3.3.1.  

Die SOA-Begrenzungen sind:
 - höchstzulässiger Kollektorstrom (waagerechte Begrenzung)
 - höchstzulässige Kollektor-Emitter-Spannung (senkrechte Begrenzung)

Von Bedeutung ist, dass die aufgetragenen Grenzwerte für Ströme gelten, die den IGBT-Chip nicht 
über die höchstzulässige Chiptemperatur Tj = 150°C bzw. 175°C hinaus erwärmen. IGBT-Module 
dürfen nur als Schalter betrieben werden. Nur während der Schaltvorgänge ist das Durchfahren 
der linearen Kennlinienbereiche als aktiver Verstärker IC=f(VGE) zulässig. Längerer Analogbetrieb 
ist unzulässig, da hier aufgrund von Streuungen der Transferkennlinien (Plateauspannungen) zwi-
schen einzelnen IGBT-Zellen oder auch parallelen Chips lokale Überlastungen entstehen würden. 
Daher sind frühere Darstellungen mit diagonalen Kennlinien mit max. Pulsdauern für verschiede-
ne Pulsströme und DC-Betrieb bis zur maximalen Verlustleistung unzutreffend.
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Bild 3.3.27 Höchstzulässiger sicherer Arbeitsbereich IC = f(VCE) für Einzelpulse und periodisches Einschal-
ten (SOA); normiert auf die Grenzwerte VCES und ICRM bezogen
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3.3.4.2 Höchstzulässiger sicherer Arbeitsbereich beim periodischen Ausschalten (RBSOA)
Beim periodischen Ausschalten ist der IGBT prinzipiell in der Lage, bis zum Erreichen von Tj(max) 
und unter festgelegten Ansteuerbedingungen den Strom ICpuls = ICRM hart auszuschalten, sofern VCE 
(direkt am Chip) maximal die Höhe von VCES erreicht (Einluss parasitärer Induktivitäten und der 
Ansteuerbedingungen vgl. Kap. 5.4 und 5.6). In vielen Datenblättern wird ICRM mit 2 · ICnom angege-
ben und entspricht somit dem früher speziiziertem Grenzwert ICM. 

Für die aktuell in SEMIKRON IGBT-Modulen eingesetzten IGBT4 Chips (T4, E4) lässt der Chip-
hersteller ICRM = 3 x ICnom zu. Mit dem für den Nennarbeitspunkt gegebenen Gatewiderstand und 
gleichzeitig hoher Zwischenkreisspannung sind diese Ströme nicht in jedem Fall abzuschalten 
ohne mit der Abschaltüberspannung VCES zu überschreiten. Wie Untersuchungen zeigen, kann es 
beim periodischen Ausschalten solch hoher Ströme an den heißesten Chips bereits zur vorzeiti-
gen Entsättigung mit starkem Anstieg der Verlustleistung kommen. Aus diesen Gründen empiehlt 
SEMIKRON nur in Ausnahmefällen und mit besonderen Maßnahmen z.B. reduzierte Zwischen-
kreisspannung, aktives Clamping, sehr langsames Ausschalten oder Ausschaltentlastung höhere 
Ströme als die für die Vorgängergeneration im RBSOA zulässigen Wert von 2 · ICnom abzuschalten. 
Bei wiederholtem Wirksamwerden der vorgenannten Punkte ist mit erhöhten Verlusten zu rech-
nen, die bei der Halbleiterauslegung zu berücksichtigen sind. Der beim periodischen Ausschalten 
eines IGBT höchstzulässige Arbeitsbereich ist in Bild 3.3.28 dargestellt.
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Bild 3.3.28 Höchstzulässiger sicherer Arbeitsbereich beim periodischen Ausschalten (RBSOA) eines 
1200 V-IGBT; Tj < Tj(max); VGE=+-15 V; RG=RG(nom)

Der durchgezogene Verlauf in Bild 3.3.28 zeigt den zulässigen Arbeitsbereich auf Chiplevel. Durch 
die beim Ausschalten an den parasitären Modulinduktivitäten LCE induzierte Spannung ergibt sich 
abhängig vom Kollektorstrom und den Ansteuerbedingungen beim Ausschalten eine Reduzierung 
des RBSOA, die sich mit der nachstehenden Gleichung überschlägig bestimmen lässt.
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 VCEmax T: Höchstzulässige Kollektor-Emitter-Spannung an den Modulterminals 

Die maximale Spannung an den Klemmen ist beispielhaft für eine Modulinduktivität von 20 nH als 
gestrichelte Linie dargestellt.
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3.3.4.3 Höchstzulässiger sicherer Arbeitsbereich im Kurzschluss
Unter bestimmten Bedingungen ist der IGBT prinzipiell in der Lage, Kurzschlüsse aktiv abzuschal-
ten. Aufgrund des Betriebes im aktiven Arbeitsbereich entstehen dabei sehr hohe Verluste, die 
kurzzeitig zur Erhöhung der Chiptemperatur bis weit über Tj(max) führen. Ein Stabilisierungseffekt 
wird dabei durch den positiven Temperaturkoefizienten der Übertragungskennlinie erreicht, der 
den Kurzschlussstrom in der Praxis auf 4…6 * ICnom begrenzt.

Beim Abschalten eines Kurzschlusses muss verhindert werden, dass die durch den hohen abzu-
schaltenden Kurzschlussstrom an den parasitären Induktivitäten im Kommutierungskreis induzier-
te Spannung zu einer Überschreitung von VCES führt. Um die von den IGBT-Chips aufzunehmende 
Energie zu begrenzen, sind die zulässigen Bedingungen für Kurzschlussabschaltung wie folgt 
begrenzt:
 - Der Kurzschluss muss innerhalb von maximal 10 µs (bei 600 V Trench-IGBT 6 μs) erkannt und 
abgeschaltet werden.

 - Die Zeit zwischen zwei Kurzschlüssen muss mindestens 1 Sekunde betragen.
 - Es dürfen während der Gesamtbetriebsdauer des IGBT weniger als 1000 Kurzschlüsse auftre-
ten.

 - Die zulässige Chiptemperatur vor dem Kurzschlussfall ist auch bei IGBT4 (Tj(max) = 175°C) auf 
150°C begrenzt.

 - Die höchstzulässige Spannung VCC ist reduziert, z.B. bei 1200 V IGBT4 auf 800 V.
 - Es gelten Grenzwerte für das –dic/dt, die durch die Ansteuerbedingungen realisiert werden müs-
sen und in Extremfällen nur mittels mehrstuigem Ausschalten („soft turn off“, vgl. Kap. 5.1.1) zu 
realisieren sind.

 - Ggf. muss mittels Clamping ein unzulässiges Ansteigen der Gate-Emitter-Spannung während 
der Kurzschlussabschaltung verhindert werden.

Bild 3.3.29 zeigt ein Beispiel für die Abhängigkeit des zulässigen Kurzschlussstroms ISC (bezogen 
auf ICnom) vom Verhältnis VCE/VCES für ein bestimmtes di/dt beim Ausschalten. Auch hier muss be-
rücksichtigt werden, dass die Spannung auf Chiplevel um den Betrag LS · di/dt größer ist als an 
den Terminals, so dass die maximal außen auftretende Spannung um diesen Wert zu reduzieren 
ist. 
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Bild 3.3.29 Höchstzulässiger sicherer Arbeitsbereich im Kurzschluss (SCSOA)
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3.4 Leistungs-MOSFET-Module
Bei Auswahl oder Vergleich der Eigenschaften von MOSFET-Modulen anhand der Datenblattan-
gaben muss beachtet werden, dass die Datenblattangaben unterschiedlicher Halbleiterhersteller 
aufgrund unterschiedlicher Speziikationsbedingungen nur sehr begrenzt direkt vergleichbar sind. 
Aufgrund komplexer, applikationsabhängiger Wechselwirkungen zwischen den Bauteileigenschaf-
ten sind hierzu in vielen Fällen begleitende Messungen zwingend erforderlich.

Historisch gewachsen, weisen auch SEMIKRON-Datenblätter unterschiedliche MOSFET-Modul-
generationen und unterschiedliche Modulbauformen Unterschiede in Struktur, Datenumfang und 
Speziikationsbedingungen auf. Da im Rahmen der Produktplege eine Vereinheitlichung erfol-
gen wird, soll nachfolgend im Wesentlichen auf die Datenblätter des neuesten Standes 01/2010 
eingegangen werden. Wo erforderlich, wird ggf. auf abweichende Datenblattstrukturen noch in 
Fertigung beindlicher, älterer Modultypen hingewiesen. Die grundsätzliche Datenblattstruktur ent-
spricht dem zu Beginn des Kap. 3.3 für IGBT-Module dargestellten Aufbau.

Wichtige, einheitlich für alle Typen einer Produktgruppe geltende Grenz- und Kennwertangaben 
für SEMIKRON Leistungs-MOSFET-Module sind nicht in den typbezogenen Datenblättern, son-
dern in den „Technical Explanations“ der Produktgruppe enthalten. 

3.4.1 Grenzwerte
In den Datenblättern werden die Grenzwerte für die verschiedenen Komponenten (oder „Funkti-
onen“, wie Vorwärtsverhalten und Inversleitfähigkeit bei MOSFET) eines Moduls getrennt spezii-
ziert. Alle Grenzwerte beziehen sich stets auf einen Schalter, unabhängig von der Anzahl der im 
Transistormodul tatsächlich je Schalter parallel geschaltete MOSFET-Chips.

Bild 3.4.1 Datenblattauszug Grenzwerte eines MOSFET-Moduls

3.4.1.1 Grenzwerte der Leistungs-MOSFET in Vorwärtsrichtung 
Drain-Source-Spannung VDSS

Höchstzulässige Spannung zwischen Drain- und Sourcekontakt der MOSFET-Chips bei kurzge-
schlossener Gate-Source-Strecke; Parameter: Gehäusetemperatur Tc = 25°C, bei bodenplattenlo-
sen Modulen Kühlkörpertemperatur Ts = 25°C 

Aufgrund der Temperaturabhängigkeit der Avalanche-Durchbruchspannung sinkt die höchstzu-
lässige Drain-Source-Spannung mit der Temperatur. In allen Betriebsfällen darf die Summe aus 
Betriebsspannung VDD und Schaltüberspannung DVDS = Ls · diD/dt die Spannung VDSS nicht über-
schreiten (Ls : Summe der parasitären Induktivität im Kommutierungskreis), vgl. Kap. 5.1.
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Gate-Source-Spannung VGSS

Höchstzulässige Spannung zwischen Gate- und Sourcekontakt der MOSFET-Chips; Parameter: 
Gehäusetemperatur Tc = 25°C

Drain-Gleichstrom ID

Höchstzulässiger Dauergleichstrom über den Drainanschluss, bei dem die höchstzulässige Chip-
temperatur erreicht wird; Parameter: Gehäusetemperatur, Tc = 25°C/80°C, bei bodenplattenlosen 
Modulen Kühlkörpertemperatur Ts = 25°C/80°C; bei in PCBs einlötbaren Modulen (SEMITOP) zu-
sätzlich maximale PCB-Temperatur an den Anschlussterminals; Chiptemperatur Tj = Tj(max)

ID ergibt sich für Module mit Bodenplatte aus 

ID
2 = Ptot(max)/RDS(on) mit Ptot(max) = (Tj(max) – Tc)/Rth(j-c),

für Module ohne Bodenplatte aus 

ID
2 = Ptot(max)/RDS(on) mit Ptot(max) = (Tj(max) – Ts)/Rth(j-s).

Da ID ein rein statischer Maximalwert ist, kann dieser im Schaltbetrieb nicht ausgenutzt werden.

Periodischer Drainstrom-Spitzenwert IDM 
Höchstzulässiger Scheitelwert des Stromes über dem Drainanschluss im Pulsbetrieb; Parameter: 
Pulsbreite tp, Gehäusetemperatur Tc = 25°C oder 80° und Puls-Pausen-Verhältnis

Betriebstemperaturbereich Tj ; Tj(min)...Tj(max)

Bereich der zulässigen Chiptemperatur, innerhalb dessen der Leistungs-MOSFET betrieben wer-
den darf; Für den Dauerbetrieb wird ein Mindestabstand der Chiptemperatur zu Tj(max) von 25 K 
empfohlen.

3.4.1.2 Grenzwerte der Inversdioden (Leistungs-MOSFET in Rückwärtsrichtung) 
Inversdioden-Durchlassstrom (Drain-Gleichstrom in Rückwärtsrichtung) IF = -ID

Höchstzulässiger Wert des Gleichstromes über den Drainanschluss in Rückwärtsrichtung; Grenz-
wert und Parameter sind identisch mit den Angaben für Vorwärtsrichtung.

Periodischer Spitzenwert IFM = -IDM des Inversdioden-Durchlassstroms 
Höchstzulässiger Scheitelwert des Stromes über den Drainanschluss im Pulsbetrieb; Grenzwert 
und Parameter sind identisch mit den Angaben für Vorwärtsrichtung.

Betriebstemperaturbereich Tj ; Tj(min)...Tj(max)

Bereich der zulässigen Chiptemperatur, innerhalb dessen die Inversdiode betrieben werden darf; 
Für den Dauerbetrieb wird ein Mindestabstand der Chiptemperatur zu Tj(max) von 25 K empfohlen. 
Grenzwert und Parameter sind identisch mit den Angaben für Vorwärtsrichtung.

3.4.1.3 Grenzwerte des Modulaufbaus 
Lagertemperaturbereich Tstg; Tstg(min)...Tstg(max) )  
Temperaturbereich, innerhalb dessen das Bauelement ohne elektrische Beanspruchung gelagert 
oder transportiert werden darf

Löttemperatur Tsol der Anschlussterminals (für Module mit Lötanschlüssen)   
Höchstzulässige Temperatur der Anschlussterminals beim Einlöten in eine PCB; Parameter: Ein-
wirkungsdauer, siehe Montagevorschriften im Kap. 6.3.4

Isolationsprüfspannung Visol

Effektivwert der zulässigen Prüfspannung (Wechselspannung 50 Hz) zwischen den kurzgeschlos-
senen Anschlüssen und dem isolierten Modulboden; Parameter: Prüfzeit (1 min oder 1 s), Details 
siehe Kap. 5.1.1.2 
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3.4.2 Kennwerte
In den Datenblättern werden die Kennwerte für die verschiedenen Komponenten (oder „Funktio-
nen“, wie Vorwärtsverhalten und Inversleitfähigkeit bei MOSFET) eines Moduls getrennt spezii-
ziert. Alle Kennwerte beziehen sich stets auf einen Schalter, unabhängig von der Anzahl der im 
Transistormodul tatsächlich je Schalter parallel geschalteten Leistungs-MOSFET-Chips.

3.4.2.1 Kennwerte der Leistungs-MOSFET

Bild 3.4.2 Datenblattauszug Kennwerte eines Leistungs-MOSFET

Drain-Source-Durchbruchspannung V(BR)DSS

Durchbruchspannung zwischen Drain- und Source-Anschluss bei kurzgeschlossener Gate-Sour-
ce-Strecke (VGS = 0 V); Parameter: Drainsperrstrom IDSS, Gehäusetemperatur Tc = 25°C 

Gate-Source-Schwellenspannung (Einsetzspannung) VGS(th)

Gate-Source-Spannung, oberhalb derer nennenswerter Drainstrom ließen kann; Parameter: 
Drain-Source-Spannung VDS = VGS, Drainstrom ID, Gehäusetemperatur Tc = 25°C
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Drain-Reststrom IDSS

Sperrstrom zwischen Drain- und Source-Anschluss bei kurzgeschlossener Gate-Source-Strecke 
(VGS = 0 V) und höchstzulässiger Drain-Source-Spannung VDS; Parameter: Chiptemperatur, z.B. 
Tj = 25°C und 125°C; IDSS steigt zwischen 25°C und 125°C um den Faktor 3...6 an.

Gate-Source-Leckstrom IGSS

Leckstrom zwischen Gate- und Source-Anschluss bei kurzgeschlossener Drain-Source-Strecke 
(VDS = 0) und höchstzulässiger Gate-Source-Spannung VGS; Parameter: Gate-Source-Spannung 
VGS = ±20 V

Einschaltwiderstand RDS(on)

Quotient aus der Änderung der Drain-Source-Spannung VDS und des Drainstromes ID im vollstän-
dig durchgeschalteten MOSFET bei speziizierter Gate-Source-Spannung VGS und speziiziertem 
Drainstrom ID (i.a. bei „Nennstrom“); In diesem Durchlasszustand ist VDS proportional ID, im Groß-
signalverhalten gilt für die Durchlassspannung VDS(on) = RDS(on) · ID. Parameter: Gate-Source-Span-
nung VGS = 20 V, Drainstrom ID (i.a. „Nennstrom“), Chiptemperatur Tj = 25°C und 125°C (RDS(on) 
wächst sehr stark mit der Temperatur!)

Kapazität zwischen Chip und Gehäuseboden CCHC

Kleinsignal-Kapazität zwischen einem MOSFET-Chip und dem Gehäuseboden bei kurzge-
schlossener Gate-Source-Strecke; Parameter: Drain-Source-Gleichspannung VDS, Messfrequenz 
f = 1 MHz, Gehäusetemperatur Tc = 25°C

Eingangskapazität Ciss, Ausgangskapazität Coss, Rückwirkungskapazität (Miller-Kapazität) 
Crss

Kleinsignal-Kapazitäten die analog zu den Kleinsignalkapazitäten des IGBT deiniert sind, vgl. 
Kap. 3.3.2

Parasitäre Drain-Source-Induktivität LDS

Induktivität zwischen Drain- und Source-Anschluss, vgl. Kap. 3.3.2; Parameter: Drain-Source-
Gleichspannung VDS, Gehäusetemperatur Tc = 25°C

Schaltzeiten td(on), tr, td(off), tf

Die in den Datenblättern für Leistungs-MOSFET angegebenen Schaltzeiten werden – im Gegen-
satz zum IGBT – praxisfremder bei ohmscher Last in einer Messschaltung nach Bild 3.4.3 ermit-
telt. Die Deinition der Schaltzeiten bezieht sich auf die Verläufe der Gate-Source-Spannung, vgl. 
Bild 3.4.3b) und Bild 2.4.19 im Kap. 2.4.3.2 sowie die dortigen Erklärungen zum physikalischen 
Hintergrund der Strom- und Spannungsverläufe beim Schalten. Parameter: Betriebsspannung 
VDD, Drainstrom ID, Steuerspannungen VGG+, VGG- (bzw. VGS), externe Gatewiderstände RGon, RGoff, 
Drainstromsteilheit +diD/dt beim Einschalten bzw. -diD/dt beim Ausschalten und Chiptemperatur Tj  
(Schaltzeiten und Schaltverluste steigen mit der Temperatur)

Zu berücksichtigen ist, dass Schaltzeiten, Strom-/Spannungsverläufe und Schaltverluste in der 
Praxis stark durch Wechselwirkungen zwischen modulinternen und äußeren Kapazitäten, Indukti-
vitäten und Widerständen im Gate- und Kollektorkreis beeinlusst werden, weshalb die Datenblatt-
angaben für viele Anwendungen lediglich Grundlage einer Grobauswahl sein können und eigene 
Messungen für eine sichere Schaltungsdimensionierung unumgänglich sind. 
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a) 

b) 
Bild 3.4.3 Schaltzeiten von MOSFET;  

a) Messschaltung; b) Deinition der MOSFET-Schaltzeiten bei ohmscher Last

Die Einschaltverzögerungszeit td(on) ist das Zeitintervall zwischen dem Zeitpunkt, zu dem die 
Gate-Source-Spannung vGS 10 % ihres Endwertes erreicht und dem, zu dem die Drain-Source-
Spannung VDS auf 90 % der Betriebsspannung VDD abgefallen ist. In der nachfolgenden An-
stiegszeit tr fällt VDS von 90 % auf 10 % der Betriebsspannung VDD ab. Die Summe aus Ein-
schaltverzögerungszeit td(on) und Anstiegszeit tr wird als Einschaltzeit ton bezeichnet. Die 
Ausschaltverzögerungszeit td(off) ist das Zeitintervall zwischen dem Zeitpunkt, zu dem die Gate-
Source-Spannung vGS wieder auf 90 % ihres Endwertes abgefallen ist und demjenigen, zu dem die 
Drain-Source-Spannung VDS auf 10 % der Betriebsspannung VDD angestiegen ist.

Die Abfallzeit tf ist das Zeitintervall, in dem die Drain-Source-Spannung VDS von 10 % auf 90 % 
der Betriebsspannung VDD ansteigt. Als Ausschaltzeit toff wird die Summe aus Ausschaltverzöge-
rungszeit td(off) und Abfallzeit tf bezeichnet. 

Thermische Widerstände Rth(j-c) bzw. Rth(j-s) je MOSFET und Rth(c-s) je MOSFET-Modul
Die thermischen Widerstände kennzeichnen die statische Wärmeabführung eines MOSFET-
Schalters in einem Modul, unabhängig davon, aus wie viel parallel geschalteten Chips der Schal-
ter besteht. Normalerweise sind mehrere MOSFET-Schalter in einem Modul angeordnet, so dass 
bereits hier kurz auf das gesamte Modul eingegangen werden soll. Bild 3.3.10 zeigt die unter-
schiedlichen thermischen Modelle für Module mit Bodenplatte (Case rated devices) und ohne 
Bodenplatte (Heatsink ratet devices). Die im Modul entstehenden Verlustleistungen verursachen 
eine Erwärmung aller Chips auf Tj = Ta + PV · S Rth.

Rth(j-c) beschreibt den Wärmeübergang zwischen den MOSFET eines Schalters (Index j) und dem 
Modulboden (Index c). Bei Modulen mit Bodenplatte beschreibt Rth(c-s) den Wärmeübergang zwi-
schen Modulboden und Kühlkörper (Index s). Da für Module ohne Bodenplatte (SEMITOP) eine 
getrennte Bestimmung nicht möglich ist, wird hier für jeden MOSFET-Schalter der thermische 
Widerstand Rth(j-s) zwischen den Chips eines Schalters und dem Kühlkörper angegeben. 
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Rth(j-c) und Rth(j-s) sind vor allem von der Chipläche je Schalter und den Wärmeübertragungseigen-
schaften der isolierenden DCB-Keramik abhängig. Rth(j-s) wird außerdem wie Rth(c-s) von Dicke und 
Eigenschaften von Wärmeleitschichten zwischen Modul und Kühlkörper, der Kühlkörperoberlä-
che und dem Anzugsdrehmoment der Befestigungsschrauben bestimmt.

Die Temperaturdifferenzen DT über den einzelnen thermischen Widerständen bei konstanter Ver-
lustleistung PV der im Modul enthaltenen MOSFET-Schalter (unabhängig von der Anzahl im Modul 
ggf. parallel geschalteter Chips) ergeben sich wie folgt:
 - Chip – Bodenplatte (Module mit Bodenplatte):  DT(j-c) = Tj – Tc = PV · Rth(j-c) je MOSFET
 - Bodenplatte-Kühlkörper (Module m. Bodenpl.):  DT(c-s) = Tc – Ts = SPV · Rth(c-s) je Modul
 - Chip – Kühlkörper (Module ohne Bodenplatte):  DT(j-s)  = Tj – Ts = PV · Rth(j-s) je MOSFET

3.4.2.2 Kennwerte der Inversdioden (Leistungs-MOSFET in Rückwärtsrichtung) 
Das Durchlass- und Schaltverhalten der Inversdiode ist dann von Bedeutung, wenn diese an 
Kommutierungsvorgängen beteiligt ist, z.B. als Freilaufdiode in Brückenschaltungen. Wie bereits 
im Kap. 2.4 erklärt, erfolgt die Kommutierung in beiden Richtungen stets zwischen ein- oder aus-
schaltendem MOSFET und Diode im Kommutierungskreis (Freilaufdiode), welche die Inversdiode 
eines anderen MOSFET ist.

Gemeinsame Parameter für die nachfolgenden Kennwerte: kurzgeschlossene Gate-Source-Stre-
cke (VGS = 0 V), Durchlassstrom IF der Inversdiode, Chiptemperatur Tj sowie für die dynamischen 
Kennwerte die wiederkehrende Sperrspannung VR an der Inversdiode (= Betriebsspannung VDD 
des MOSFET), Abklingsteilheit des Diodenstroms -diF/dt (Stromsteilheit des einschaltenden MOS-
FET) und den externen Gatewiderstand des MOSFET RG.

Durchlassspannung VF = VSD einer Inversdiode 
Drain-Source-Spannungsabfall in Rückwärtsrichtung, Messung auf Terminallevel

Rückstromspitze IRRM einer Inversdiode 
Spitzenwert des Rückwärtsstroms nach dem Umschalten von Durchlassstrombelastung der In-
versdiode (Parameter IF) auf Sperrbeanspruchung, vgl. Bild 2.3.8 und zugehörige Erklärungen 

Parameter für die dynamischen Diodenkennwerte IRRM, Qrr und Err: Betriebsspannung VDD, Dioden-
strom IF, Steuerspannung VGS, Abklingsteilheit des Diodenstroms -diF/dt = Drainstromsteilheit diD/dt 
beim Einschalten, Chiptemperatur Tj)

Sperrverzögerungsladung Qrr einer Inversdiode
Gesamt-Ladungsmenge, die nach dem Umschalten von Durchlassstrom-Belastung auf Sperr-
spannung aus der Diode in den äußeren  Stromkreis abließt, d.h. vom einschaltenden MOSFET 
übernommen werden muss. Sie hängt ab vom Durchlassstrom IF vor dem Umschalten, von der 
Steilheit des abklingenden Stroms -diF/dt und Chiptemperatur Tj; Details s. Erklärungen zu Bild 
2.3.8 in Kap. 2.3. Qrr ist stark temperaturabhängig (Verdopplung bis Verachtfachung zwischen 
25°C und 150°C).

Sperrverzögerungszeit trr 
Zeit, die der Inversdiodensperrstrom benötigt, um nach Umschalten mit –diF/dt von Durchlass-
strom-Belastung auf Sperrbeanspruchung den stationären Wert zu erreichen; Details s. Erklärun-
gen zu Bild 2.3.8 in Kap. 2.3. trr ergibt sich aus Qrr und IRRM nach der Gleichung

trr ≈ 2 · Qrr/IRRM 

trr ist stark temperaturabhängig (etwa Verdopplung zwischen 25°C und 150°C).
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3.4.2.3 Mechanische Kennwerte des Moduls
In den Datenblättern werden als mechanische Kennwerte angegeben:

Anzugsdrehmoment M1, Ms der Befestigungsschrauben (Mindest- und Höchstwert),
Anzugsdrehmoment M2, Mt der Anschlussterminals (Mindest- und Höchstwert),
Gewicht w des Moduls.

3.4.3 Diagramme
Der Reihenfolge in den Datenblättern folgend, enthält dieses Kapitel einige Hinweise zu den im 
Datensatz von MOSFET-Modulen enthaltenen Diagrammen, die sich im Allgemeinen auf einen 
Teil-MOSFET/eine Freilaufdiode beziehen. Nicht alle der aufgeführten Diagramme sind in den 
Datenblättern aller Modulfamilien enthalten. Wird ein aufgeführtes Diagramm in anderen Kapiteln  
noch detaillierter erklärt, erfolgt ein Verweis dorthin.

[Fig. 1] Höchstzulässige Gesamtverlustleistung PD als Funktion der Gehäusetemperatur Tc 
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Bild 3.4.4 Höchstzulässige Gesamtverlustleistung PD als Funktion der Gehäusetemperatur Tc 

Ausgehend von der deinitionsgemäß bei Tc = 25°C als Grenzwert aufgeführten, höchstzulässigen 
Verlustleistung PD(25°C) = (Tj(max) – 25K)/Rth(j-c) je MOSFET, enthält Bild 3.4.4 das Derating der Ver-
lustleistung in Abhängigkeit von der Gehäusetemperatur.
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[Fig. 2] Höchstzulässiger sicherer Arbeitsbereich im Einzelpulsbetrieb (SOA)
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Bild 3.4.5 Höchstzulässiger sicherer Arbeitsbereich im Einzelpulsbetrieb (SOA)

Beim harten Schalten muss der MOSFET einen nahezu rechteckigen Arbeitspunktverlauf i= f(v) 
zwischen VDD und IL realisieren. Inwieweit er dies in den verschiedenen Betriebszuständen ohne 
Zerstörungsgefahr kann, wird in den SOA- (Safe Operating Area-) Diagrammen beschrieben. 
Für die Erklärung des Diagramms und der einzelnen Begrenzungen gelten die Aussagen aus 
Kap. 3.3.4 analog. MOSFET-Module dürfen nur im Schaltbetrieb den linearen Kennlinienbereich 
durchfahren. Längerer Analogbetrieb ist unzulässig, da hier aufgrund von Streuungen zwischen 
den Chips vorhandene Unsymmetrien und negative Temperaturkoefizienten der Schwellenspan-
nungen thermische Instabilitäten verursacht werden können.

[Fig. 3] Typische Ausgangskennlinien ID = f(VDS) in Vorwärtsrichtung
Bild 3.4.6 zeigt das Ausgangskennlinienfeld (typische Werte) mit VGS als Parameter (vgl. Kap. 2.4.3) 
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Bild 3.4.6 Typische Ausgangskennlinien ID = f(VDS) in Vorwärtsrichtung
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[Fig. 4] Typische Übertragungskennlinie ID = f(VGS)
Die in Bild 3.4.7 dargestellte Übertragungskennlinie beschreibt das Verhalten des MOSFET im 
aktiven Bereich bei VDS = 25 V (Linearbetrieb). Der Drainstrom ist über ID = gfs * (VGS - VGS(th)) mit 
der Gate-Source-Spannung verkoppelt.
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Bild 3.4.7 Typische Übertragungskennlinie ID = f(VGS)

[Fig. 5] Typische Abhängigkeit des Einschaltwiderstandes von der Chiptemperatur 
Bild 3.4.8 zeigt den Anstieg des Einschaltwiderstandes RDS(on) mit der Temperatur.
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Bild 3.4.8 Typische Abhängigkeit des Einschaltwiderstandes von der Chiptemperatur

Im Betriebstemperaturbereich 25...150°C verdoppelt sich RDS(on) etwa. Aus dem positiven Tempe-
raturkoefizienten der Durchlassspannung resultieren auch Vorteile, wie relativ einfache Parallel-
schaltbarkeit und hohe Robustheit.
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[Fig. 6] Drainstrom-Derating in Abhängigkeit von der Gehäusetemperatur 
Bild 3.4.9 zeigt das notwendige Derating des Drain-Gleichstroms (ohne zusätzliche Schaltver-
luste) bei Gehäusetemperaturen abweichend von den im Datenblatt für den Grenzwert ID als Pa-
rameter angegebenen Bezugstemperaturen Tc = 25°C oder 80°C. Oberhalb Tc = 25°C folgt die 
Abhängigkeit der Beziehung 
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Für Gehäusetemperaturen Tc < 25°C bleibt der höchstzulässige Drain-Gleichstrom auf den Daten-
blatt-Grenzwert ID beschränkt. 
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Bild 3.4.9 Drainstrom-Derating in Abhängigkeit von der Gehäusetemperatur

[Fig. 7] Typische Abhängigkeit der Drain-Source-Durchbruchspannung von der Temperatur
Wie Bild 3.4.10 zeigt, wächst die Drain-Source-Durchbruchspannung V(BR)DSS eines MOSFET li-
near mit der Temperatur. Da sich der in den Datenblättern angegebene Grenzwert auf Tj = 25°C 
bezieht, müssen bei niedrigeren Chiptemperaturen Deratings in Kauf genommen werden.
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Bild 3.4.10 Typische Abhängigkeit der Drain-Source-Durchbruchspannung von der Temperatur
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[Fig. 8] Derating der zulässigen Drain-Source-Spannung in Abhängigkeit von der Abkom-
mutierungssteilheit des Drainstroms
Mit Verkürzung der Ausschaltzeit (Erhöhung des -i

∆
/dt) steigt die an den modulinternen Induktivi-

täten (Terminals, Bondung, …) entstehende Überspannung, d.h., die mögliche Betriebsspannung 
VDD, an welcher der MOSFET schalten darf, sinkt (vgl. Kap. 5.1.1). Bild 3.4.11 zeigt diese Abhän-
gigkeit VDD = f (-diD/dt ≈ ID/tf). 
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Bild 3.4.11 Derating der Drain-Source-Spannung in Abhängigkeit von der Abkommutierungssteilheit des  
Drainstroms

 [Fig. 9] Typische Abhängigkeit der internen Kapazitäten von der Drain-Source-Spannung
In Kap. 2.4 wurde ausführlich auf die Ursachen und das Verhalten der internen Kapazitäten von 
Leistungs-MOSFET eingegangen. Die Angaben in den Kennwerten (siehe auch Parameter/Mess-
bedingungen) und in Bild 3.4.12 zeigen die Spannungsabhängigkeit der Kleinsignal-Kapazitä-
ten des ausgeschalteten MOSFET und sind für die Auslegung von Leistungsschaltern nur von 
sehr untergeordneter Bedeutung – diese kann besser anhand des Gateladungsdiagramms aus 
Bild 3.4.13 erfolgen.
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Bild 3.4.12 Typische Abhängigkeit der internen Kapazitäten von der Drain-Source-Spannung
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[Fig. 10] Typische Gateladungsdiagramm VGS = f(QG)
Bild 3.4.13 zeigt den Verlauf der Gate-Source-Spannung VGS des MOSFET als Funktion der zuge-
führten Gateladung QG mit der Betriebsspannung VDS  als Parameter. Das Gateladungsdiagramm 
enthält den Verlauf von VGS zwischen dem ausgeschalteten Zustand mit VGS = 0 V und dem voll-
ständig eingeschalteten Zustand mit der höchstzulässigen VGS. Über dieses Diagramm kann die 
Ladungsmenge QG ermittelt werden, die dem Gate zugeführt werden muss, um den MOSFET vom 
Sperrzustand in den Sättigungszustand zu steuern. 
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Bild 3.4.13 Typisches Gateladungsdiagramm VGS = f(QG)

[Fig. 14] Abhängigkeit der Gate-Source-Schwellenspannung von der Temperatur
Das Diagramm in Bild 3.4.14 enthält drei Kurven mit typischen und Eckwerten für die Abhängigkeit 
der Gate-Source-Schwellenspannung VGS(th) von der Chiptemperatur Tj des MOSFET.

0

1

2

3

4

5

-50                  0                   50                100               150

V
98 %

typ.

2 %

V = V

I = 1 mA
DS GS

D

°C

V

T

GS

j

Bild 3.4.14 Abhängigkeit der Gate-Source-Schwellenspannung von der Temperatur

Mit Erhöhung von Tj sinkt VGS(th) linear ab. Der Temperaturkoefizient der Schwellenspannung be-
trägt im Bereich -50...+150°C etwa –10 mV/K. Hier liegt eine der Ursachen, dass Module mit Leis-
tungs-MOSFET (bestehend aus parallelgeschalteten Chips mit jeweils vielen Einzelzellen) nicht 
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im aktiven Arbeitsbereich betrieben werden dürfen, da dann der negative Temperaturkoefizient 
von VGS(th) einer Symmetrierung der Stromaufteilung zwischen den Chips entgegenwirkt.

3.5 Zusätzliche Angaben für CI, CB und CIB Leistungsmodule
Höher integrierte, anwendungsfreundliche Modultopologien sind CI (Converter Inverter) und CIB 
(Converter Inverter Brake) Strukturen, die in den Produktgruppen MiniSKiiP und SEMITOP reali-
siert werden. Diese Module enthalten einen ungesteuerten oder halbgesteuerten Ein- oder Drei-
phasen-Netzgleichrichter (C), einen dreiphasigen Wechselrichter (I) und - als CIB Modul - einen 
IGBT mit Freilaufdiode für die Funktion als Bremschopper (B). Eine weitere Topologie – realisiert 
in den Produktgruppen MiniSKiiP, SEMITOP und SEMIPONT - beinhaltet die Integration eines 
Ein- oder Dreiphasengleichrichters (C) und eines Bremschoppers (B) zum CB Leistungsmodul. 
Beispiele für diese Topologien zeigt Bild 3.5.1.

b)a)

c)

Bild 3.5.1 Beispiele für Leistungsmodultopologien a) CB, b) CI, c) CIB

Innerhalb dieser Topologien unterscheiden sich Module im Umfang der internen Verschaltung und 
in der Integration von Sensorik zur Temperatur- und Strommessung. Eng verwandt hierzu sind 
Leistungsmodule mit Hochsetzsteller für PFC (Power Factor Correction) mit entgegengesetzt ver-
schalteter Diode. Statt des Bremschopper-IGBT wird aufgrund der höheren notwendigen Schalt-
frequenzen hier oft ein MOSFET eingesetzt. Tabelle 3.5.1 zeigt den Bezeichnungsschlüssel von 
SEMIKRON CI, CIB und CB Leistungsmodulen.

Bezeichnung Converter Inverter Brake Temperatursensor
1-p  3-p

MiniSKiiP
SKiiPxxNABxxx x x x x
SKiiPxxNEBxxx x x x x
SKiiPxxNECxxx x x x
SKiiPxxAHBxxx x* x x
SKiiPxxANBxxx x x x

SEMITOP
SKxxBGDxxx x x
SKxxBGDxxxT x x
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Bezeichnung Converter Inverter Brake Temperatursensor
1-p  3-p

SKxxDGDxxxT x x x
SKxxDGDLxxxT x x x x
SKxxDGLxxx x x x
SKxxDHLxxx x* x

SEMIPONT
SKDxxx/xxLxx x x x
SKDHxxx/xxLxx x*

* halbgesteuerte Gleichrichterbrücke

Tabelle 3.5.1 Bezeichnungsschlüssel von SEMIKRON CI, CIB und CB Leistungsmodulen

Für CI, CIB und CB Leistungsmodule entsprechen die Datenblattangaben zu den IGBT und Di-
oden von Inverter und Bremschopper, des Temperatursensors sowie zu den Eigenschaften des 
Leistungsmoduls den im Kap. 3.3 aufgeführten Angaben für IGBT-Module. Für Inverter und Brems-
chopper werden gleiche Freilaufdioden eingesetzt, während der IGBT des Bremschoppers in eini-
gen CIB-Modulen kleiner ist als die Inverter-IGBT und deshalb im entsprechenden Datenblatt ggf. 
auf das Datenblatt einer anderen Type verwiesen wird (Bild 3.5.2).

Absolute Maximum Ratings

Symbol Conditions Units

IGBT - Inverter.For IGBT chopper maximum ratings, please refer to
SK35DGDL12T4T

Diode - Inverter,Chopper

Rectifier

Values

  

Characteristics

Symbol Conditions Units

IGBT - Inverter.For IGBT chopper electrical characteristics, please refer to
SK35DGDL12T4T

Diode - Inverter,Chopper

Diode - Rectifier

Temperatur sensor

Mechanical data

min. typ. max.

Bild 3.5.2 Datenblattauszug mit Grenz- und Kennwerten für ein CIB Modul SK50DGDL12T4

Zusätzlich werden in den Tabellen und Diagrammen die Eigenschaften der Dioden oder Thyristo-
ren des Gleichrichters speziiziert, Erklärungen zu den Grenzwerten, Kennwerten und Diagram-
men enthalten die Kap. 3.1...3.4. 
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3.6 Zusätzliche Angaben für IPM 
In IPM (Intelligent Power Modules) ist zusätzlich zu den Leistungshalbleitern die Ansteuerung 
(Treiber oder ein Großteil davon) mit Schutz- und Sensorfunktionalität integriert. Der SKiiP als 
IPM für den Hochleistungsbereich umfasst zusätzlich die Kühlung, d.h. IGBT-Modul und Ansteue-
rung sind untrennbar auf einem Kühlkörper integriert. Somit kommen für IPM gegenüber anderen 
Leistungsmodulen Datenblattangaben hinzu; andere Angaben können entfallen, da der Anwender 
ohnehin keinen Zugriff auf verschiedene Parameter hat.

SKiiP als Hochleistungs-IPM sind als Phasenmodule, H-Brückenmodule, Invertermodule und In-
vertermodule mit Bremschopper verfügbar. Bild 3.6.1 zeigt die Grundstruktur der SKiiP IPM, Bild 
3.6.2 das Blockschaltbild einer Phase mit Treiber und Schutz.
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Bild 3.6.1 Grundstruktur eines SKiiP IPM (links: „GB“-, rechts „GD“-Topologie)  
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Bild 3.6.2 Blockschaltbild einer SKiiP-Phase mit Treiber und Schutz

Derzeit werden 3 Generationen SKiiP gefertigt, SKiiP2 mit NPT-IGBT, SKiiP3 mit Trench-IGBT3 
und SKiiP4 mit Trench-IGBT4. Alle SKiiP enthalten 2 bis 4 (bei SKiiP4 auch 6) auf einem Kühlkör-
per aneinander gereihte, gleichartige Halbbrücken („folds“) mit IGBT und Dioden für 1200 V oder 
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1700 V Sperrspannung. Bild 3.6.3 zeigt hierzu die unterschiedlichen Schaltungstopologien „GB“ 
(Halbbrücke), „GH“ (2-Phasen H-Brücke), „GD“ (3-Phasen Inverter) und „GDL“ (3-Phasen-Inverter 
mit Bremschopper).
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Bild 3.6.3 SKiiP-Topologien

Die Halbbrücken werden durch einen gemeinsamen Treiber angesteuert, besitzen jedoch jeweils 
separat herausgeführte Leistungsanschlüsse (DC+, AC, DC-), die kundenseitig entsprechend ver-
schaltet werden müssen (Beispiel Bild 3.6.4). 
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Bild 3.6.4 Leistungsanschlüsse eines SKiiP3

Für den erfolgreichen Einsatz der SKiiP-Module müssen außer den typenspeziischen Datenblät-
tern die für alle Typen der Produktgruppe SKiiP geltenden „Technical Explanations“ beachtet wer-
den, die unter www.semikron.com eingesehen werden können. Bild 3.6.5 zeigt die grundsätzliche 
Datenblattstruktur eines SKiiP-Moduls.

SKiiP
®

3

Power section

Preliminary Data

Power section features

1)

8)

Case S43

Absolut Maximum Ratings

Symbol Conditions Values Units

IGBT

Inverse diode

Characteristics

Symbol Conditions Units

IGBT

Inverse diode

Mechanical data

SKiiP 2403GB172-4DWV3

min. typ. max.

Thermal characteristics (NWK 40; 8I/min; 50%glyc.); "s" reference to heat
sink; "r" reference to built-in temperature sensor (acc. IEC 60747-15)

*The specifications of our components may not be considered as an assurance of
component characteristics. Components have to be tested for the respective
application. Adjustments may be necessary. The use of SEMIKRON products in
life support appliances and systems is subject to prior specification and written
approval by SEMIKRON. We therefore strongly recommend prior consultation of
our personal.

2-pack-integrated
intelligent Power System

SKiiP 2403GB172-4DW V3

1                                                            11-08-2009  HER                                           © by SEMIKRON   
Bild 3.6.5 Datenblattstruktur von SKiiP-Modulen

Im Gegensatz zu den Datenblättern der konventionellen Leistungsmodule enthalten die SKiiP-
Datenblätter keine Diagramme. Blatt 1 beschreibt das Leistungsteil und enthält neben der Be-
zeichnung und einer Ansicht des Moduls tabellarisch dessen Grenzwerte und Kennwerte. Die 
Kennwerte sind in minimale, typische und maximale Angaben unterteilt. Im grau unterlegten Be-
reich links neben den Grenz- und Kennwertangaben sind allgemeine Angaben zur eingesetzten 
Chiptechnologie und zu den integrierten Komponenten aufgeführt. Weiterhin enthält dieses Feld 
Angaben zu den Klimaklassen, der UL Listung, Erläuterungen zu Fußnoten des Datensatzes und 
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ein Prinzipschaltbild des SKiiP-Moduls. In der grau unterlegten Fußzeile aller Datenblattseiten ist 
das Erscheinungsdatum des Datenblattes aufgeführt. Blatt 2 enthält die Grenz- und Kennwerte 
der Treiberschaltung. Im grau unterlegten Bereich sind zusätzlich treiberspeziische Features und 
mögliche Optionen aufgeführt.

3.6.1 Grenzwerte des Leistungsteils
In den Datenblättern werden die Grenzwerte für das Leistungsteil und den Treiber eines SKiiP 
getrennt voneinander speziiziert. Alle Grenzwerte des Leistungsteils beziehen sich stets auf ei-
nen Schalter (Zweig), unabhängig von der Anzahl der im Transistormodul tatsächlich je Schalter 
(Zweig) parallel geschaltete IGBT- oder Diodenchips. Für die Grenzwerte des IGBT und der Dio-
den gilt Kap. 3.3.

DC Link Betriebsspannung VCC

Parameter: Kühlkörpertemperatur Ts = 25°C; Höchstzulässige Betriebsgleichspannung zwischen 
den DC-Anschlüssen eines SKiiP. Dieser Grenzwert gilt unter der Bedingung, dass die DC-An-
schlüsse mit geeigneten, hochfrequenztüchtigen (MKP) Snubberkondensatoren beschaltet sind 
(Auswahl s. Technical Explanations und [AN1]).

Bis zur angegebenen Betriebsgleichspannung kann der SKiiP bei einer ausreichend niederinduk-
tiven DC- und AC-Verschienung auch Kurzschlüsse abschalten, ohne dass an den Chips VCES 
überschritten wird. Hinweise zu den notwendigen Eigenschaften und zum Aufbau dieser Verschie-
nungen sind ebenfalls in den Technical Explanations sowie in weiteren Applikationshinweisen zu 
inden, die über www.semikron.com zugänglich sind. VCC darf auch bei gesperrten IGBT nur kurz-
zeitig und bis maximal VCES überschritten werden.

Durchlassstrom-Effektivwert IAC-terminal, It(RMS)

Grenzwert für die Strombelastung der Leistungsterminals einer Halbbrücke (fold) IAC-terminal, ent-
sprechend It(RMS) eines IGBT-Moduls (Kap. 3.3.1); Parameter Kühlkörpertemperatur Ts = 70°C. Auf-
grund der Rückwirkung der Terminaltemperatur auf die Betriebstemperatur des SKiiP-Treibers ist 
als Parameter eine maximale Terminaltemperatur Tterminal (< 115°C) angegeben. 

3.6.2 Grenzwerte des SKiiP Treibers

Bild 3.6.6 Datenblattauszug SKiiP-Grenzwerte des Treibers

Treiber-Betriebsspannung Vs2

absoluter Höchstwert der unstabilisierten Versorgungsspannung für den SKiiP-Treiber

Eingangssteuerspannung (High-Pegel) Vi

Die Eingangsspannungsgrenze ergibt sich aus der Speziikation des High-Pegels der im Treiber 
zur Eingangssignalformung eingesetzten Logikbausteine.

Spannungsanstiegsgeschwindigkeit auf der Sekundärseite dv/dt
Höchstzulässige Spannungsanstiegsgeschwindigkeit auf der Sekundärseite (Leistungsseite) beim 
Schalten der IGBT, bei der noch ein störungsfreier Betrieb des Treibers möglich ist
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Isolationsprüfspannung VisolIO

Effektivwert der zulässigen Prüfspannung (Wechselspannung 50 Hz) zwischen den kurzgeschlos-
senen Ein- und Ausgangsanschlüssen des Treibers; Parameter: Prüfzeit, z.B. t = 2 s 

Teilentladungs-Aussetzspannung VisolPD

Effektivwert der Teilentladungs-Aussetzspannung (Wechselspannung 50 Hz) zwischen den kurz-
geschlossenen Ein- und Ausgangsanschlüssen des Treibers; Parameter: Teilentladungs-Grenz-
wert, z.B. QPD ≤ 10 pC 

Isolationsprüfspannung Visol12

Effektivwert der zulässigen Prüfspannung (Wechselspannung 50 Hz) zwischen den BOT- und 
TOP-Ausgangsanschlüssen des Treibers; Parameter: Prüfzeit, z.B. t = 2 s 

Schaltfrequenz fsw

Höchstzulässige Pulsfrequenz bei Pulsweitenmodulation, begrenzt durch den höchstzulässigen 
Ausgangsstrom IG(AV) der Treiber-Spannungsversorgung bzw. die Treiberverlustleistung. Parame-
ter: Umgebungstemperatur (Datenblattangabe für Ta = 25°C), Derating bei höheren Umgebungs-
temperaturen entsprechend der Angaben in den „Technical Explanations“, (Bild 3.6.7).
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Bild 3.6.7 Derating der höchstzulässigen Schaltfrequenz von SKiiP3 bei Ta > 25°C 

Betriebstemperaturbereich Top und Lagertemperaturbereich Tstg

Vgl. Kap. 3.3.1 und 6.2; höchstzulässige Betriebs- und Lagertemperatur des Treibers sind mit 
85°C niedriger als der Grenzwert Tjmax des SKiiP-Leistungsteiles. 

Grundwellenfrequenz des Ausgangsstroms fout

Höchstzulässige Grundwellenfrequenz des Ausgangsstroms, begrenzt durch die Eigenschaften 
der SKiiP-internen Stromsensoren und deren Auswerteelektronik

Beim SKiiP3 und PWM ist dieser Grenzwert für die Pulsfrequenz fsw nutzbar, sofern die Amplitude 
Ipeak(1) der ersten Harmonischen des Sensorstromes maximal den Nennstrom IC erreicht. Für ein 
Rechtecksignal kann diese wie folgt berechnet werden:

rms)1(peak
I

23
I �

�

�
�

Zusätzlich muss berücksichtigt werden, dass IAC-terminal auf 400 A RMS je Halbbrücke (fold) begrenzt 
ist und der höchstzulässige Kollektorstrom IC temperaturabhängig ist. Eine weitere Begrenzung 
existiert für den Stromanstieg di/dt des Stromsensorausgangsstromes des SKiiP (Tabelle 3.6.1).
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SKiiP Typ di/dt [A/µs] pro AC-
Terminal

di/dt [A/µs] für verbundene
AC-Terminals

GD 150 ----
2fold 150 300
3fold 150 450
4fold 150 600

Tabelle 3.6.1 Höchstzulässige Stromanstiegsgeschwindigkeiten der SKiiP3

Für die ältere Baureihe SKiiP2 gilt – abweichend hiervon - eine Begrenzung fout ≤ 1 kHz, da deren 
Stromsensorelektronik nicht für höhere Frequenzen geeignet ist.

3.6.3 Kennwerte des SKiiP-Leistungsteils
Auch die Kennwerte werden für das Leistungsteil und den Treiber getrennt voneinander spezii-
ziert. Umfang und tabellarischer Aufbau der Kennwertangaben entsprechen im Wesentlichen den 
Angaben für die IGBT-Module, wobei dem Anwender beim SKiiP nicht zugängliche Parameter 
entfallen und einige „Systemparameter“ zusätzlich aufgenommen sind. 

Bild 3.6.8 Datenblattauszug SKiiP-Kennwerte
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Kollektor-Emitter-Sättigungsspannung VCE(sat)

vgl. Kap. 3.3.2.1

Die Angabe bezieht sich für SKiiP auf die an den Leistungsterminals gemessene Sättigungsspan-
nung, d.h. Spannungsabfälle über den modulinternen Leitungswiderständen RCC’+EE’ (Bonddrähte, 
Terminals, …) sind in VCE(sat) enthalten. Parameter: IC, Tj = 25°C/125°C

Schleusenspannung VCE0 und differenzieller Ersatzwiderstand rCE der Durchlasskennlinien-
Approximation
vgl. Kap. 3.3.2 

Die Angabe bezieht sich für SKiiP auf die an den Leistungsterminals gemessene Sättigungsspan-
nung, d.h. Spannungsabfälle über den modulinternen Leitungswiderständen RCC’+EE’ sind enthal-
ten. Parameter: Tj = 25°C/125°C

Kapazität zwischen SKiiP und Kühlkörper CCHC

Kapazität zwischen einer SKiiP-Phase und dem Kühlkörper, gemessen zwischen AC-Ausgang 
und Kühlkörperpotential; Parameter: Gehäusetemperatur Tc = 25°C

Durchlassspannung einer Inversdiode VF = VEC 
Kollektor-Emitter-Spannung in Rückwärtsrichtung, vgl. Kap. 3.3.2 

Mechanische Kennwerte Mdc, Mac, w
Mdc: Anzugsdrehmoment der DC-Anschlussterminals (Mindest- und Höchstwert)
Mac: Anzugsdrehmoment der AC-Anschlussterminals (Mindest- und Höchstwert)
w: Gewichte des SKiiP ohne Kühlkörper und des SEMIKRON Standardkühlkörpers

Thermische Impedanzen Zth(j-r)I je IGBT und Zth(j-r)D je Inversdiode sowie Zth(r-a)

In den SKiiP-Datenblättern sind die thermischen Impedanzen numerisch als Parameter Ri und ti 
eines 4 Zeitkonstanten-Modells dargestellt (vgl. Kap. 3.3.2). Als Bezugspunkt für die Temperatu-
ren und Wärmeströme im SKiiP-Modul ist der integrierte Temperatursensor „r“ festgelegt, dessen 
Temperatur zwischen Chiptemperatur und Kühlkörpertemperatur liegt (Bild 3.6.9). Mit Zth(j-r)I und 
Zth(j-r)D sind die thermischen Impedanzen zwischen IGBT- bzw. Diodenchips und Bezugspunkt Tem-
peratursensor bezeichnet, mit Zth(r-a) die thermische Impedanz zwischen Temperatursensor und 
Kühlmedium.
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Bild 3.6.9 Thermisches Modell eines SKiiP mit Temperatursensor
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3.6.4 Kennwerte des SKiiP-Treibers

Bild 3.6.10 Datenblattauszug SKiiP-Kennwerte des Treibers 

Bereich der zulässigen Treiber-Versorgungsspannung VS2

Das in den aktuellen SKiiP-Generationen implementierte Schaltnetzteil kann an einer unstabili-
sierten Versorgungsspannung in den hier angegebenen Grenzen arbeiten. Bei Unterschreitung 
des unteren Grenzwertes wird der Fehlerspeicher gesetzt, der Ausgang ERROR OUT schaltet auf 
HIGH und die IGBT werden ausgeschaltet. Ein Rücksetzen des Fehlerspeichers erfolgt erst, wenn 
intern keine Fehlersignale mehr anstehen und beide Steuersignale für eine Dauer von mindestens 
tpERRRESET im Low-Pegel haben oder ein power on reset erfolgt. Die 24 V Spannungsquelle muss 
eine minimale Spitzenstrombelastbarkeit von 1,5 A besitzen, beim Einschalten muss ein plateau-
freier Spannungsanstieg innerhalb < 2 s erfolgen (gilt für SKiiP3, SKiiP2 ≤ 50 ms). Hierbei erfolgt 
im SKiiP3 für max. 150 ms ein power on reset, währenddessen keine Schaltsignale am SKiiP-
Eingang anliegen dürfen. Parameter: Umgebungstemperatur Ta = 25°C

Bereich der zulässigen Treiber-Versorgungsspannung VS1 (nur für SKiiP2)
Die älteren SKiiP2 können alternativ über einen weiteren Eingang mit 15 V stabilisierter Spannung 
in den angegebenen Grenzen versorgt werden. Auch hier ist ein Unterspannungsschutz analog 
zum 24 V-Eingang vorhanden. Die 15 V-Spannungsquelle muss eine minimale Spitzenstrombe-
lastbarkeit von 1,5 A besitzen, beim Einschalten muss ein plateaufreier Spannungsanstieg inner-
halb ≤ 50 ms erfolgen. Hierbei erfolgt für max. 130 ms ein power on reset, währenddessen keine 
Schaltsignale am SKiiP-Eingang anliegen dürfen. Parameter: Umgebungstemperatur Ta = 25°C.

Stromaufnahme des Treibers IS2 und IS1 (IS1 nur für SKiiP2)
Die Stromaufnahme des SKiiP-Treibers hängt von der Höhe der Versorgungsspannung, der 
Schaltfrequenz, der Gatekapazität der IGBT und dem durch die kompensierenden Stromsensoren 
erfassten AC-Strom ab. In den Datenblättern ist deshalb jeweils eine zugeschnittene Größen-
gleichung mit Schaltfrequenz und AC-Strom als Variable angegeben. Die Spannungsquelle sollte 
gegenüber den ermittelten Stromwerten um mindestens 20% überdimensioniert sein. Parameter: 
Umgebungstemperatur Ta = 25°C.

High- und Low-Pegel Eingangs-Sättigungsspannungen Vit+, Vit-

Low-Höchstspannung bzw. High-Mindestspannung der Steuersignale an den Treibereingängen 
entsprechend der gültigen Normen; Parameter: Umgebungstemperatur Ta = 25°C.
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Eingangswiderstand RIN und Eingangskapazität CIN

Eigenschaften der Treibereingänge; Parameter: Umgebungstemperatur Ta = 25°C.

Verzögerungszeit im Treiber td(on)IO beim Einschalten und td(off)IO beim Ausschalten
Durch die Signallaufzeiten im Treiber verursachte Verzögerungszeiten zwischen Umschalten des 
Treibereinganges und Schalten des IGBT-Leistungsteils. Die Verzögerungszeiten ermöglichen die 
Unterdrückung kurzer Störimpulse am SKiiP-Eingang. Ein- oder Ausschaltsignale mit Impulslän-
gen < 625 ns werden zuverlässig unterdrückt, Signale mit Impulslängen > 750 ns zuverlässig 
verarbeitet (Bild 3.6.11). Parameter: Umgebungstemperatur Ta = 25°C

TOPIN

BOTIN

VGETOP

VGEBOT

td(on/off)IO

tTD

1 2

1)short pulse tpulse< 625ns
2)pulse tpulse >750ns

Bild 3.6.11 Funktion der Kurzimpulsunterdrückung im SKiiP-Treiber

Rücksetzzeit des gesetzten Fehlerspeichers tpERRRESET

Der Fehlerspeicher im SKiiP kann durch unterschiedliche Fehlersignale gesetzt werden (z.B. Über-
strom, Übertemperatur, Treiber-Unterspannung und optional DC-Überspannung), siehe „Technical 
Explanations SKiiP“. Daraufhin werden die IGBT durch den Treiber ausgeschaltet. Ein Rücksetzen 
des Fehlerspeichers erfolgt erst, wenn intern keine Fehlersignale mehr anstehen und beide Steu-
ersignale für eine Dauer von mindestens tpERRRESET einen Low-Pegel haben oder ein power on reset 
erfolgt. Parameter: Umgebungstemperatur Ta = 25°C

Totzeit tTD („TOP/BOTTOM interlock“) zwischen dem Einschalten der IGBT 
Aufgrund unterschiedlicher Längen von Ein- und Ausschaltvorgang muss bei jeder Kommutierung 
eine Totzeit von wenigen μs erzeugt werden, in der beide Treiberausgänge gesperrt sind. Im Da-
tenblatt ist die vom Treiber des SKiiP generierte Totzeit tTD angegeben. Parameter: Umgebungs-
temperatur Ta = 25°C

Da die Totzeit mit dem Ausschalten eines IGBT startet, addiert sie sich nicht zu einer ggf. vom 
Controller generierten Totzeit. Wie Bild 3.6.12 verdeutlicht, entspricht die gesamte Verzögerungs-
zeit beim Einschalten eines IGBT der Summe von Totzeit tTD und Verzögerungszeit im Treiber 
td(on)IO/td(off)IO.
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TOPIN
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Bild 3.6.12 Verzögerungszeiten der SKiiP-Steuersignale

SKiiP-AC-Ausgangsstrom für 8 V-Ausgangssignal am Pin IanalogOUT

Mit den im SKiiP integrierten Stromsensoren wird der über die AC-Anschlüsse ließende Aus-
gangsstrom gemessen. Jede Halbbrücke (fold) besitzt einen eigenen Stromsensor. Im Treiber 
werden die Ausgangssignale dieser Stromsensoren zum Summensignal IanalogOUT verknüpft. Bei 
100% des im Datenblatt unter IanalogOUT angegebenen Stroms beträgt die Ausgangsspannung am 
entsprechenden Pin 8 V. Da die Treiber für SKiiP3 mit gleicher Chipbestückung, jedoch mit unter-
schiedlicher DCB-Keramik (Al2O3: SKiiP xx1x… bzw. AlN: SKiiP xx0x…) identisch sind, ist auch 
die Stromnormierung von IanalogOUT zum AC-Ausgangsstrom gleich, was jedoch bedeutet, dass die 
jeweilige Relation des Kennwertes IanalogOUT zum Grenzwert IC unterschiedlich ist. Parameter: Um-
gebungstemperatur Ta = 25°C, maximale Belastung des Ausgangs mit 5 mA

Höchstzulässiger Ausgangsstrom des 15 V-Ausgangs Is1out

Zur Hilfsspannungsversorgung externer Komponenten mit 15 V besitzen SKiiP2 und SKiiP3 einen 
Ausgang, der beim SKiiP2 identisch mit dem Anschluss für die alternative 15 V-Versorgungsspan-
nung VS1 ist. Is1out ist der höchstzulässige Strom, der diesem Anschluss bei 24 V Spannungsversor-
gung (VS2) entnommen werden kann. Parameter: Umgebungstemperatur Ta = 25°C

OCP Trip Level ITRIPSC

Das Schutzkonzept der SKiiP beinhaltet eine Over Current Protection (OCP) auf Basis des durch 
die integrierten Stromsensoren gemessenen AC-Ausgangsstroms bei einem Trip Level von 125% 
des unter IanalogOUT angegebenen Stroms. Der OCP Triplevel entspricht damit - unabhängig vom 
SKiiP-Typ - einer Spannung von 10 V am Anschluss IanalogOUT und ist somit für SKiiP mit gleicher 
Chipbestückung und mit unterschiedlicher DCB-Keramik (Al2O3 bzw. AlN) identisch. Hieraus resul-
tiert eine unterschiedliche Relation zwischen ITRIPSC und Grenzwert IC in Abhängigkeit von der ein-
gesetzten DCB-Keramik, s. oben. Bei Erreichen des Trip Levels wird der Fehlerspeicher gesetzt, 
der Ausgang ERROR OUT schaltet auf HIGH und die IGBT werden ausgeschaltet.

Ein Rücksetzen des Fehlerspeichers erfolgt erst, wenn intern keine Fehlersignale mehr anstehen 
und beide Steuersignale für eine Dauer von mindestens tpERRRESET einen Low-Pegel haben oder ein 
power on reset erfolgt. Parameter: Umgebungstemperatur Ta = 25°C

Erdschlussschutz Trip Level ITRIPSLG

Diese Funktion ist nur in den GD- und GDL-Typen der Baureihe SKiiP2 vorhanden. Überschrei-
tet der Wert eines AC-Ausgangsstroms den Trip Level ITRIPSLG = 30% von IC lt. Datenblatt, wird 
der Fehlerspeicher gesetzt, der Ausgang ERROR OUT schaltet auf HIGH und die IGBT werden 
ausgeschaltet. Ein Rücksetzen des Fehlerspeichers erfolgt erst, wenn intern keine Fehlersignale 
mehr anstehen und beide Steuersignale für eine Dauer von mindestens tpERRRESET einen Low-Pegel 
haben oder ein power on reset erfolgt.
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Ansprechwert des Übertemperaturschutzes Ttp

Der im SKiiP integrierte Temperatursensor erfasst die Temperatur Tr, die bei SKiiP2 und SKiiP3 
näherungsweise der Kühlkörpertemperatur entspricht. Erreicht Tr den im Datenblatt angegebenen 
Wert Ttp, wird der Fehlerspeicher gesetzt, die Ausgänge OVERTEMP OUT und ERROR OUT 
schalten auf HIGH und die IGBT werden ausgeschaltet. Ein Rücksetzen des Fehlerspeichers er-
folgt erst, wenn intern keine Fehlersignale mehr anstehen und beide Steuersignale für eine Dauer 
von mindestens tpERRRESET einen Low-Pegel haben oder ein power on reset erfolgt.

Aufgrund des geringen Abstandes von Ttp (110…115…120°C) zur höchstzulässigen Chiptempe-
ratur, ist bei hochefizienten Kühlsystemen in vielen Fällen kein sicherer thermischer Schutz allein 
durch die Übertemperaturabschaltung möglich.

Messung der Zwischenkreisspannung UanalogOUT und Ansprechwert der Zwischenkreisspan-
nungsüberwachung (Überspannungsschutz) UDCTRIP

Mit Ausnahme der SKiiP3 2GB ist für die SKiiP eine Zwischenkreisspannungsüberwachung als 
Option erhältlich, die über eine hochohmsche Differenzmessung (≥ 5 MW, qualiiziert nach EN 
50178) den Istwert der Zwischenkreisspannung auf Niederspannungsniveau zur Verfügung stellt. 
Bei SKiiP mit VCES = 1200 V entspricht UanalogOUT = 9 V ± 2% einer Zwischenkreisspannung von 
900 V. Erreicht die Zwischenkreisspannung den Grenzwert von nominal 930 V ± 4 %, wird der 
Fehlerspeicher gesetzt, der Ausgang ERROR OUT schaltet auf HIGH und die IGBT werden ausge-
schaltet. Bei SKiiP mit VCES = 1700 V entspricht UanalogOUT = 9 V ± 2% einer Zwischenkreisspannung 
von 1167 V. Erreicht die Zwischenkreisspannung den Grenzwert von nominal 1206 V ± 4% wird 
der Fehlerspeicher gesetzt, der Ausgang ERROR OUT schaltet auf HIGH und die IGBT werden 
ausgeschaltet. Ein Rücksetzen des Fehlerspeichers erfolgt erst, wenn intern keine Fehlersignale 
mehr anstehen und beide Steuersignale für eine Dauer von mindestens tpERRRESET einen Low-Pegel 
haben oder ein power on reset erfolgt.

Über einen Tiefpassilter wird zur Störausblendung eine Zeitkonstante von 500 μs realisiert. Diese 
Überwachungsfunktion kann deshalb nicht zur Erfassung sehr steiler Spannungssprünge genutzt 
werden.
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4 Applikationshinweise für Thyristoren und Netzdioden

4.1 Bemessung und Auswahl von Thyristoren und   
Gleichrichterdioden

Die in Kap. 5.1 angeführten allgemeinen Richtlinien sind auch auf die Auswahl von Thyristoren, 
Netzdioden und Thyristor-/Diodenmodule sinngemäß anzuwenden. Die zusätzlichen Belastungen 
durch Schaltverluste können bei dem Betrieb mit 50/60 Hz Netzfrequenz vernachlässigt werden. 
Die Auswahl der Leistungsbauelemente für eine konkrete Anwendung muss unter Berücksichti-
gung ihrer
 - Spannungsbelastbarkeit,
 - Strombelastbarkeit unter den realisierbaren Kühlbedingungen und
 - zulässigen Arbeitsbereiche 

in allen möglichen stationären und kurzzeitigen Betriebsfällen (Überlast) betrachtet werden.

In keinem statischen oder dynamischen Fall darf die Beanspruchung dazu führen, dass die in den 
Datenblättern aufgeführten Grenzwerte für Sperrspannung, Spitzenstrom und Sperrschichttempe-
ratur überschritten werden. Gleiches gilt für die Grenzen des Gehäuses, z.B. Schwingungs- und 
Schockfestigkeit, Klimabeständigkeit, Isolationsspannung bei Modulen und Montagevorschriften. 
Eine Ausnahme hinsichtlich der Sperrspannung bilden avalanchefeste Dioden bis zur maxima-
len Avalancheverlustleistung PRSM, hinsichtlich der Sperrschichttemperatur bildet die Stossstrom-
belastung eine Ausnahme. Im Interesse hoher Zuverlässigkeit und ausreichender Lebensdauer 
muss die Auslastung der Module auch der vorgesehenen Anzahl von Lastwechseln Rechnung 
tragen, bei denen nennenswerte Temperaturwechsel auftreten (Kap. 2.7). Des Weiteren wird eine 
„seriöse“ Dimensionierung im Allgemeinen nicht von der thermischen Auslastung der Halbleiter bis 
zum Grenzwert Tj(max) ausgehen, um eine Sicherheitsmarge für theoretisch nicht erfasste Fälle und 
für die Alterung des Moduls zu erhalten. 

4.1.1 Sperrspannung
Bei Dioden und Thyristoren ist die Abhängigkeit der Durchlassverluste weniger stark von der 
Spannungsbelastbarkeit abhängig als bei MOSFET und IGBT. Bei der Auswahl der Bauelement-
Spannungsklasse sollte daher ein nicht zu geringer Sicherheitsabstand zwischen den im Regel-
fall auftretenden und den für die Bauelemente zulässigen Sperrspannungen eingehalten werden. 
Üblicherweise werden für die Netzspannungen VN folgende Sperrspannungen der eingesetzten 
Dioden und Thyristoren gewählt:

Netzspannung VN Gleichrichtung Leerlaufgleichspannung Vdi Sperrspannung VRRM

110 – 125 V B2 97 - 110 V 600 V
200 – 240 V B2 180 – 220 V 800 V
400 – 460 V B6 540 – 621 V 1200 – 1400 V
575 – 690 V B6 770 – 932 V 1800 – 2200 V

Tabelle 4.1.1 Empfohlene Sperrspannungsklassen für Thyristoren und Gleichrichterdioden in Abhängigkeit  
von der Nennspannung des Netzes

Es ist sicherzustellen, dass im Falle der höchsten Spannungsbeanspruchung die maximal zuläs-
sige Modulspannung nicht überschritten wird. Dies gilt bei höchster stationärer Eingangsspan-
nung (Nennspannung + Toleranz, z.B. +10 %) und transienten Überspannung, soweit diese nicht 
von Netziltern, Zwischenkreiskondensatoren und gleichspannungsseitigen Beschaltungen (Sup-
pressordioden, Snubber, Varistoren) abgebaut werden. Für transiente Spannungsspitzen ist oft 
eine etwas höhere Spitzenspannung (VRSM) zulässig. Es ist zu beachten, dass die für 25°C gege-
bene Sperrspannung temperaturabhängig ist und einen positiven Temperaturkoefizienten besitzt. 
Der Wert ist von der Sperrspannung des Bauelementes selbst abhängig und kann einige wenige 
V/K betragen.
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4.1.2 Gleichrichterdioden

4.1.2.1 Thermische Belastung bei Dauerbetrieb
Die Durchlassstrom-Belastung im Dauerbetrieb ergibt sich aus der mittleren Verlustleistung PFAV  
multipliziert mit dem Gesamt-Wärmewiderstand Rth(j-a). Dieses Produkt darf nicht größer sein als 
die Differenz zwischen Umgebungstemperatur Ta und höchstzulässiger Ersatzsperrschichttempe-
ratur Tj: 

aj)aj(thFAV TTRP ���
�

Für die Verlustleistungsberechung gilt die allgemeine Formel
2

FRMSjFFAVj0FFAV
I)T(rI)T(VP ����

Für die typischen Diodenstromformen (180°-sinusförmig, 120°-rechteckförmig) lässt sich einfach 
der Formfaktor des Stromes berechnen:

FAV

FRMS
I

I

I
F �

damit hängt PFAV nur noch von einer Unbekannten ab, meist wird die Darstellung mit IFAV gewählt:
2

FAV

2

IjFFAVj0FFAV IF)T(rI)T(VP �����

Diese Formeln bilden die Grundlage für fast alle Softwaretools zur Bauelementauslegung (vgl. 
Kap. 4.1.6). Dennoch inden sich in den Datenblättern eine Menge von Graiken und Kennlinien, 
um dem Anwender die Produktauswahl zu erleichtern. Im folgenden soll die Handhabung dieser 
Kennlinien beschrieben werden.

Kleingleichrichterdioden
Für diese Bauelemente sind in den Datenblättern oft Diagramme enthalten, die den zulässigen IFAV 
in Prozent vom Nenndurchlassstrom in Abhängigkeit von der Umgebungstemperatur Ta darstellen 
(Bild 4.1.1).
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Bild 4.1.1 Zulässiger mittlerer Durchlassstrom IFAV (in Prozent des IFAV bei Ta = 50°C) als Funktion der Um-
gebungstemperatur Ta unter im Datenblatt angegebenen Kühlbedingungen.

Leistungsdioden 
Hier dienen Diagramme wie im Bild 4.1.2 zur Ermittlung des zulässigen Dauergrenzstroms bei 
bestimmten Kühlbedingungen und umgekehrt zur Bestimmung der nötigen Kühlbedingungen bei 
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einem vorgegebenen Strom. Die Kurven auf der linken Hälfte von Bild 4.1.2 enden bei den Strom-
stärken, die dem höchstzulässigen Durchlassstrom Effektivwert lFRMS entsprechen, der auch bei 
bester Kühlung der zulässigen Dauerbelastung eine Grenze setzt.

Beispiel für die Benutzung von Bild 4.1.2: Eine 130 A-Diode wird in einer Sechspuls-Brückenschal-
tung (B6) eingesetzt. Geforderter Gleichstrom 300 A im Dauerbetrieb, dies entspricht IFAV = 100 A 
je Diode. Der Strom in jedem Zweig hat angenähert die Form eines Rechtecks mit 120° Strom-
lusswinkel (rec.120). Für IFAV = 100 A erhält man PFAV = 122 W und eine maximale zulässige Ge-
häusetemperatur von Tc = 137°C (blaue Linie). 

Mit einer Sicherheitsreserve von 25% (rote Linie mit IFAV = 125 A) erhält man Tc = 120°C und 
PFAV = 170 W. Bei einer Kühllufttemperatur Ta = 35°C ist für diesen Fall der maximale thermische 
Widerstand Diodengehäuse-Luft Rth(c-a) = 0,50 K/W. Davon entfallen auf den Rth(c-s) = 0,08 K/W. Es 
verbleiben für den Kühlkörper Rth(s-a) = 0,42 K/W. 

a)              b)

Bild 4.1.2 a) Verlustleistung PFAV als Funktion des IFAV bei verschiedenen Stromformen; b) Gehäusetempe-
ratur Tc in Abhängigkeit von der Umgebungstemperatur Ta. Parameter Rth(c-a) 

4.1.2.2 Belastung bei Kurzzeit und Aussetzbetrieb
Für die Berechnung der zulässigen Strombelastung bei Kurzzeit- und Aussetzbetrieb wird die Kur-
ve des transienten Wärmewiderstands als Funktion der Zeit angegeben und zwar für die Diode 
(Zth(j-c) + Zth(c-s)) und für den Kühlkörper (Zth(s-a)). Addiert man die Werte des transienten Wärmewi-
derstandes für Diode und Kühlkörper, so erhält man den gesamten transienten Wärmewiderstand 
Zth(j-a) für die betrachtete Zeit.

t1 t2 t3
120s

5s

18W 18W 18W

251W 251W

Bild 4.1.3 Zeitlicher Verlauf der Verlustleistung PFAV bei dem gewählten Beispiel. Zu den Zeiten t1 und t2 
wird aus- und sofort wieder eingeschaltet.

Die Berechnung der Sperrschichttemperatur bei Kurzzeitbetrieb sei ebenfalls an einem Beispiel 
erläutert: Eine Sechspuls-Brückenschaltung aus Dioden SKN 130 auf Kühlkörpern K 0,55 soll 
nach dem Einschalten zunächst 5 s lang 500 A liefern. Danach geht der Strom auf einen niedrige-
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ren, bei Dauerbetrieb zulässigen Wert von 60 A zurück. Hier handelt es sich eindeutig um Kurz-
zeitbetrieb, denn in 5 s wird die stationäre Endtemperatur nicht erreicht. Als Nebenbedingung soll 
es möglich sein, dass unmittelbar nach dem Abschalten wieder eingeschaltet wird und dass dabei 
wieder 5 s lang der erhöhte Strom auftritt. Die kürzest mögliche Zeit zwischen zwei Einschaltvor-
gängen beträgt 2 min. Bei 60 A Gleichstrom ließen je Diode 20 A. Dies entspricht einer Verlust-
leistung von 18 W (vgl. Bild 4.1.2a). Bei 500 A ließen in jeder Diode 167 A. Die Verlustleistung für 
167 A bei Rechteckstrom 120° kann aus Bild 4.1.2 nicht mehr abgelesen werden. Wir benutzen 
daher die im Abschnitt Datenblattangaben (Kap. 3.2.2) angegebene Formel: 

2
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Die Werte für VF0 = 0,85 V und rf = 1,3 mW sind im Datenblatt angegeben. 
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Es ergibt sich der in Bild 4.1.3 dargestellte Verlauf der Verlustleistung. Die Vorerwärmung des 
Kühlköpers wird aus der gemittelten Verlustleistung bestimmt. Für eine maximale Umgebungs-
temperatur von 45°C gilt:
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Nun wird, wie in Kap. 5.2 beschrieben, die Gleichung zur Berechnung der höchsten auftretenden 
Ersatzsperrschichttemperatur TjM (zum Zeitpunkt t3) aufgestellt. Wenn die Pause zwischen Aus-
schalten und Einschalten kurz genug ist, kann man von einer thermischen Grundlast von 18 W 
ausgehen, dem ein Verlustleistungspuls von 251 W - 18 W überlagert ist.
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Für genaue Berechnungen müssen zu den Zth(j-a)-Werten die Zusatzwärmewiderstände Z(th)z ad-
diert werden, die das Pulsieren der Sperrschichttemperatur im Takt der Betriebsfrequenz berück-
sichtigen. Da die Werte für den Zusatzwärmewiderstand bei Netzfrequenzen von 40 bis 60 Hz nur 
einen kleinen Beitrag zum Gesamtwärmewiderstand liefern (bei höheren Frequenzen wird dieser 
Beitrag noch kleiner, bei niedrigeren Frequenzen kann er aber nicht vernachlässigt werden), wer-
den sie oft vernachlässigt. Die Tabelle der Zusatzwärmewiderstände ist daher in vielen Datenblät-
tern von Leistungsdioden nicht zu inden. Bei Thyristoren muss, wie schon erwähnt, Z(th)z unter 
allen Umständen in die Berechnung einbezogen werden. 

4.1.2.3 Belastungen bei höheren Frequenzen
Schaltverluste werden bei Netzgleichrichtern vernachlässigt. Sie liegen bei 50 Hz ca. bei 1...2% 
der Leitverluste und sind damit von der Designreserve mit abgedeckt. Bis etwa 200 Hz sind die 
Verlustleistungskurven aus dem vorherigen Abschnitt anwendbar, da sich die steigenden Schalt-
verluste und der geringere Temperaturrippel bei höherer Netzfrequenz teilweise kompensieren. 
Für noch höhere Frequenzen ist jedoch ein Derating des Stromes notwendig. Bei 500 Hz muss 
beispielsweise mit zusätzlichen 15…20% Schaltverlustanteil gerechnet werden. 

4.1.2.4 Stoßstrom - Grenzwerte bei Zeiten unter und über 10 ms 
Die Diode muss im Kurzschlussfall den aus Netzimpedanz und Netzspannung berechneten 
Stossstrom überleben. Ein ungeladener Kondensator als Last ist einem Kurzschluss vergleichbar. 
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Bild 4.1.4 zeigt die im Störungsfall (Kurzschluss) zulässigen Überströme IF(OV) in Relation zum 
Stoßstromgrenzwert IFSM bei verschieden hohen Sperrspannungen. Im Regelfall spricht bei einem 
Kurzschluss oder einer hohen Überlastung eine Sicherung oder eine andere Schutzeinrichtung 
an. Dann tritt nach dem Abschalten des Kurzschlussstromes an den zuvor vom Kurzschlussstrom 
durchlossenen Dioden keine Sperrspannung auf (VR = 0 · VRRM). In speziellen Fällen begrenzt 
man jedoch den Kurzschlussstrom so, dass er eine gewisse Zeit lang anstehen kann, ohne die 
Diode und andere Teile der Schaltung zu beschädigen. Nach Ablauf dieser Zeit kann der Kurz-
schluss wieder verschwunden sein. Dann steht im Anschluss an den Überstrom eine Sperrspan-
nung VR an der Diode an. Je nach Höhe dieser Spannung kann man zwischen den drei Kurven 
interpolieren (0 · VRRM: Ohne Sperrspannungsbeanspruchung; 0,5 · VRRM: Beanspruchung mit hal-
ber Spitzensperrspannung; 1 · VRRM: Beanspruchung mit der höchstzulässigen periodischen Spit-
zensperrspannung). Spannungen VR > VRRM sind natürlich nicht zulässig. Die Werte oberhalb von 
10 ms gelten für Sinus-Halbschwingungen von 10 ms Dauer, die im Abstand von 20 ms aufeinan-
der folgen.

0.4

0.6

0.8

1

1.2

1.4
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1                       10                     100                    1000mst

IF(OV)
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0·VRRM
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Bild 4.1.4 Im Störungsfall zulässige Überströme IF(OV) im Verhältnis zum Stoßstromgrenzwert IFSM bei ver-
schiedenen Sperrspannungsbeanspruchungen unmittelbar nach dem Ende der letzten Strom-
halbschwingung als Funktion der Zeit t 

4.1.3 Thyristoren

4.1.3.1 Belastung bei Dauerbetrieb 
Wie bereits erläutert, muss bei Thyristoren das Pulsieren der Ersatzsperrschichttemperatur im 
Takt der Betriebsfrequenz bei der Ermittlung des Dauergrenzstroms berücksichtigt werden. Bei 
Thyristoren, die zur Regelung der Ausgangsspannung den Stromlusswinkel verändern, ergeben 
sich Rechteckpulse mit verkürzten Stromlusswinkeln bei induktiver Last bzw. ,,angeschnittene" 
Sinus-Halbschwingungen bei Widerstandslast. 

Die ITAV-PTAV-Rth-Diagramme sehen bei Thyristoren (Bild 4.1.5) ähnlich aus wie bei Gleichrichter-
dioden (Bild 4.1.2). Dasselbe gilt für ihre Handhabung. Der Unterschied liegt darin, dass bei den 
Thyristoren nicht die Kühlkörper-Wärmewiderstände Rth(c-a), sondern die Wärmewiderstände Rth(j-a) 
von Thyristor und Kühlkörper zusammen über der Umgebungstemperatur Ta aufgetragen sind. 
Auch kann rechts am Bildrand nicht die höchstzulässige Gehäusetemperatur angegeben werden, 
da sie vom Stromlusswinkel abhängt und somit für jede Kurve anders ist. Der Rth(j-c) zur Berech-
nung der maximal zulässigen Gehäusetemperatur kann aber aus einem besonderen Kurvenblatt 
(Bild 4.1.6) direkt abgelesen werden. Hier sind die wirksamen Rth(j-c) in Abhängigkeit des Leitwin-
kels aufgetragen. Mit den erhöhten Werten wird dem Temperaturrippel um die aus den mittleren 
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Verlusten PTAV berechneten mittleren Sperrschichttemperatur Tj(av) Rechnung getragen. Rth(j-c)(cont.) 
gilt für reinen Gleichstrom. Die Tabelle gibt die Wärmewiderstände Gehäuse - Luft Rth(c-a) der in 
Frage kommenden Kühlkörper an. Wenn die Steuerverlustleistung bei Thyristoren nicht vernach-
lässigbar gering ist, muss diese in der Gesamtverlustbilanz mit berücksichtigt werden.

a)               b)

Bild 4.1.5  a) Mittlere Verlustleistung PTAV als Funktion des Dauergrenzstroms ITAV bei verschiedenen 
Stromlusswinkeln; b) Zulässige Verlustleistung PTAV als Funktion der Umgebungstemperatur Ta 
und verschiedenen Rth(j-a).

Bild 4.1.6 Rth(j-c) als Funktion des Stromlusswinkels Q bei angeschnittenen Sinushalbschwingungen (sin.) 
und bei Rechteckpulsen (rec.)

Die Bemessung mit Hilfe von Bild 4.1.5 wird im folgenden an einem einfachen Beispiel erläutert. 
Eine Sechspuls-Brückenschaltung soll bei Vollaussteuerung 300 A liefern. Es ist Luftselbstkühlung 
vorgesehen. Zur Verfügung stehen Kühlkörper mit Rth(s-a) = 0,5 K/W Wärmewiderstand bei 100 W 
Verlustleistung. Welcher Thyristor ist geeignet? Angenommen, die Angabe 300 A enthält bereits 
eine ausreichende Sicherheit, so dass kein weiterer Zuschlag notwendig ist, dann beträgt der Dau-
ergrenzstrom je Thyristor 100 A. Gemäß Bild 4.1.5a ist bei Rechteckströmen von Q = 120° Strom-
lusswinkel bei ITAV = 100 A eine Verlustleistung von maximal 110 W zu erwarten. Dazu möge eine 
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mittlere Steuerverlustleistung von 5 W kommen. Mit 115 W gehen wir in das rechte Diagramm. Bei 
Ta = 45 °C Umgebungstemperatur darf der Gesamtwärmewiderstand höchstens Rth(j-a) = 0,70 K/W 
betragen (rote Linie). Aus Bild 4.1.6 folgt für Rechteckströme von Q =120° ein Wärmewiderstand 
Rth(j-c) = 0,137 K/W. Dazu kommt der Übergangs-Wärmewiderstand Rth(c-s) = 0,015 K/W und der Kühl-
körper-Wärmewiderstand Rth(s-a) von 0,5 K/W. Das ergibt zusammen Rth(j-a) = 0,652 K/W, liegt also  
unter 0,70 K/W. 

Mit diesem Thyristor wird also die geforderte Strombelastung erreicht. Aus Bild 4.1.7 ergibt sich für 
100 A bei Rechteckstrom Q = 120° eine maximale Gehäusetemperatur Tc = 115°C (zur Kontrolle). 
Während Bild 4.1.5 unabhängig von der Betriebsfrequenz gültig ist, gilt Bild 4.1.6 und damit auch 
Bild 4.1.7 nur für 40 bis 60 Hz. Bei höheren Frequenzen nähern sich die Wechselstrom-Wärmewi-
derstände dem Gleichstrom-Wärmewiderstand, der bei 500 Hz praktisch erreicht ist. Wenn man 
Bild 4.1.6 bis zu etwa 120 Hz unverändert anwendet, geht man also sicher. 

Bild 4.1.7  Dauergrenzstrom ITAV als Funktion der Gehäusetemperatur Tc bei reinem Gleichstrom (cont.), 
angeschnittenen Sinusschwingungen (sin.) und Rechteckpulsen (rec.). Parameter: Stromluss-
winkel Q

Thyristoren mit Scheibengehäusen können einseitig oder beidseitig gekühlt werden. Demgemäß 
haben bei diesen Thyristoren die Diagramme des Wärmewiderstandes als Funktion des Strom-
lusswinkels (analog zu Bild 4.1.6) zwei Kurvenpaare für einseitige (SSC) und doppelseitige (DSC) 
Kühlung.   
Bild 4.1.5 hingegen bleibt hiervon unberührt. Je nach der Kühlung werden lediglich für Rth(j-a) ver-
schiedene Werte eingesetzt, die sich aus den Wärmewiderstands-Diagrammen ergeben.

4.1.3.2 Belastung bei Kurzzeit- und Aussetzbetrieb
Die bei Kurzzeit- oder Aussetzbetrieb zulässige Belastung wird für Thyristoren genauso berechnet 
wie für Gleichrichterdioden (vgl. Kap 4.1.2). Den für die Berechnung maßgebenden transienten 
Pulswärmewiderstand Z(th)p erhält man durch die Addition des aus den Kurven (Beispiel Bild 4.1.8) 
ermittelten Z(th)t mit dem tabellarisch angegebenen Zusatzwärmewiderstand Z(th)z. Dieser Zusatz-
anteil berücksichtigt das Pulsieren der Sperrschichttemperatur im Takt der Betriebsfrequenz.
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Bild 4.1.8  Zth eines Thyristors für einseitige- (SSC) und zweiseitige Kühlung (DSC) 

4.1.3.3 Stoßstrom-Grenzwerte für Zeiten unter und über 10 ms
Bei Thyristoren gilt dasselbe wie für Dioden (vgl. Kap. 4.1.2.4). Zusätzlich muss beachtet werden, 
dass bei der hohen Ersatzsperrschichttemperatur, die während der Stoßstrom-Beanspruchung 
auftritt, die Steuerbarkeit des Thyristors vorübergehend verloren geht. Er verhält sich also wie eine 
Gleichrichterdiode, d.h. bei Spannungsbeanspruchung in Vorwärtsrichtung geht er sofort in den 
Durchlasszustand über. 

4.1.3.4 Kritische Strom- und Spannungssteilheit 
Außer der rein thermischen Bemessung ist bei Thyristoren auch darauf zu achten, dass die kriti-
sche Stromsteilheit (di/dt)cr und die kritische Spannungssteilheit (dv/dt)cr eingehalten werden. Das 
in den meisten Fällen parallel zum Thyristor geschaltete RC-Glied verursacht bereits eine erheb-
liche di/dt-Beanspruchung. Deshalb sollte die von der übrigen Schaltung verursachte Stromsteil-
heit weit unter dem kritischen Wert liegen. Bei Gleichrichtern kann die Spannungssteilheit bereits 
durch verhältnismäßig kleine RC-Glieder auf sehr niedrige Werte reduziert werden, welche die 
Thyristoren ohne weiteres vertragen. Dasselbe gilt auch für Wechselstromsteller und -schalter. Bei 
Wechselrichtern sowie insbesondere bei Vierquadrant-Stromrichtern treten dagegen die infolge 
des raschen Zusammenbruchs der Spannung beim Zünden eines Thyristors entstehenden steilen 
Spannungsspitzen an den Thyristoren der anderen Zweige in Vorwärtsrichtung auf. Sie werden 
durch die RC-Beschaltung kaum gedämpft, weil als Vorwiderstand nur die Schaltinduktivität zur 
Verfügung steht. Für solche Anwendungen müssen deshalb Thyristoren mit hoher kritischer Span-
nungssteilheit (1000 V/µs) verwendet werden.  
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4.1.3.5 Zündeigenschaften 

Bild 4.1.9 Steuerspannung VG als Funktion des Steuerstromes IG (Streubereich) mit eingetragenen Berei-
chen möglicher (BMZ) und sicherer (BSZ) Zündung bei verschiedenen Ersatzsperrschichttem-
peraturen Tj. 

Bild 4.1.9 zeigt die obere und untere Begrenzung des Bereichs, in dem die Strom-Spannungs-
kennlinien zwischen Steueranschluss und Kathodenanschluss des betreffenden Thyristortyps lie-
gen. Strom und Spannung des Zündimpulses müssen im Bereich sicherer Zündung (BSZ) liegen, 
dürfen aber die für verschiedene Impulsdauern tp angegebenen zulässigen Leistungen PGM nicht 
überschreiten. Ferner sind Zündstrom und Zündspannung bei -40°C, +25 °C und der höchstzuläs-
sigen Ersatzsperrschichttemperatur sowie die höchstzulässigen Spitzen-Steuerverlustleistungen 
PGM für 0,1 ms, 0,5 ms und 8 ms Dauer der Zündstromimpulse eingetragen. 

Der tatsächlich angewandte Zündstrom sollte möglichst weit oberhalb der eingetragenen IGT- Wer-
te liegen, so dass auch noch bei kalten Temperaturen sicher gezündet wird. Jedoch dürfen die 
PGM-Werte natürlich nicht überschritten werden. Ferner sollten die Zündstromimpulse möglichst 
steile Anstiegslanken haben. Empfohlen werden der 5fache Wert von IGT und eine Anstiegssteil-
heit von mindestens 1 A/µs. Bei Zündimpulsen, die unter diesen Werten liegen, verringert sich die 
kritische Stromsteilheit (di/dt)cr drastisch! 

Die erforderliche Dauer der Zündimpulse hängt von der Last im Hauptstromkreis ab. Bei ohmscher 
Last genügt ein einmaliger, kurzer Impuls von mindestens 10 µs, denn der Strom im Hauptstrom-
kreis steigt rasch an. Bei induktiver Last kann der Strom nur langsam zunehmen. Es ist jedoch in 
der Regel ein RC-GIied parallel zum Thyristor geschaltet, dessen Entladestrom das Zünden des 
Thyristors erleichtert. Ist das nicht der Fall, so müssen lange Zündimpulse oder noch besser Fol-
gen von kurzzeitigen Impulsen vorgesehen werden. Weitere Empfehlungen für die Auslegung von 
Zündschaltungen enthält Kap. 4.3. 

4.1.4 Thyristor-Diodenmodule  
Für Thyristor-Diodenmodule (SEMIPACK®-Bausteine) gelten die Kap. 4.1.1 (Sperrspannung), 
4.1.2 (Gleichrichterdioden) und 4.1.3 (Thyristoren) sinngemäß. Fast alle in den Katalogen ent-
haltenen Daten und Kurven gelten für einen Thyristor beziehungsweise eine Gleichrichterdiode 
allein. Abweichungen gibt es lediglich bei der Bestimmung des erforderlichen Kühlkörpers, weil im 
Gegensatz zu Einzelbauelementen mindestens die zwei in einem Gehäuse vereinigten Thyristo-
ren und/oder Dioden, meist aber sogar mehrere Semipacks, also vier, sechs oder noch mehr Bau-
elemente, auf einem gemeinsamen Kühlkörper montiert werden. Das Vorgehen bei der Ermittlung 
des erforderlichen Kühlkörpers wird in den beiden folgenden Beispielen erläutert. 
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Beispiel Wechselstromsteller 
Ein SEMIPACK SKKT 72 soll als Wechselstromsteller einen Strom von 120 A bei Vollaussteu-
erung führen. Rechnerisch ergibt sich ITav =120 A · Wurzel(2)/Pi = 52 A je Thyristor. Ein Sicher-
heitsaufschlag von mindestens 10% (= 60 A) ist empfehlenswert. Aus Bild 4.1.10 (rote Linie) 
ergibt sich für ITAV = 60 A eine Verlustleistung des einzelnen Thyristors von PTAV = 85 W (Sinus-
Halbschwingungen 180°). Für eine angenommene maximale Umgebungstemperatur Ta = 40°C 
und einer zulässigen Sperrschichttemperatur von 125°C ergibt sich der maximal zulässige  
Rth(j-a) = (125°C – 40°C) / 85 W = 1,0 K/W. 

a)           b)

Bild 4.1.10 a) PTAV als Funktion des Dauergrenzstroms ITAV bei Sinus-Halbschwingungen (sin. 180), reinem 
Gleichstrom (cont.) und bei Rechteckpulsen (rec. 15 bis 180); b) zulässige PTAV als Funktion  
der Umgebungstemperatur Ta bei verschiedenen Rth(j-a); Alle Angaben gelten für einen Thyristor 
allein.

Entsprechend dem Datenblatt hat ein einzelner Thyristor bei sinusförmigem Strom und Q = 180° 
einen  Rth(j-s) = Rth(j-c) + Rth(c-s) = 0,37 K/W + 0,20 K/W = 0,57 K/W. Für den Kühlkörper bleiben je 
Thyristor Rth(s-a) = 1,0 K/W - 0,57 K/W = 0,43 K/W. Für 2 Thyristoren halbiert sich der Widerstand zu 
0,215 K/W. Erforderlich ist also ein Kühlkörper, der bestückt mit einem SEMIPACK (n = 1) sowie 
bei Ptot = 2 · 85 W = 170 W einen Wärmewiderstand von ≤ 0,215 K/W besitzt. Hinsichtlich des Rth(s-a) 
zählt ein SEMIPACK ebenso wie ein Brückengleichrichter als eine Wärmequelle (vgl. Kap. 5.3.2.1 
Anzahl von Wärmequellen), obwohl er mehrere Dioden oder Thyristoren enthält. Die einzelnen 
Bauelemente liegen im Gehäuse so nahe beisammen, dass man von einer gleichmäßigen Vertei-
lung der Verlustwärme auf die ganze Länge des Kühlkörpers nicht sprechen kann.

Beispiel Vollgesteuerte Sechspuls-Brückenschaltung 
Drei SKKT 72 sollen in B6C-Schaltung bei 90° Stromlusswinkel 135 A liefern. Dies gibt je Thyristor 
45 A. Aus Sicherheitsgründen rechnen wir mit 50 A. Bild 4.1.10 (blaue Linie) ergibt bei 50 A für Recht-
eckstrom mit Q = 90° eine PTAV = 80 W. Bei Ta = 35°C Umgebungstemperatur ist der für einen Thy-
ristor notwendige Rth(j-a) = 1,15 K/W. Davon sind jetzt Rth = 0,41° K/W sowie wieder Rth(c-s) = 0,2 K/W 
abzuziehen. Es verbleiben für den Kühlkörper Rth(s-a) = (1,15 - 0,41 - 0,20) / 6 =0,09 K/W. Geeignet 
ist also ein Kühlkörper, der bestückt mit n = 3 Wärmequellen einen Rth(s-a) = 0,09 K/W hat. Das 
ist bei verstärkter Luftkühlung leicht zu realisieren. In Frage käme das Proil P 3/300 F mit einem 
Lüfter, der 120 m³/h fördert. 
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4.1.5 Brückengleichrichter
Als Brückengleichrichter bezeichnet man Bauelemente, die alle Zweige einer Gleichrichterschal-
tung in einem einzigen, kompakten Gehäuse enthalten. Es gibt diese von einigen wenigen Ampere 
bis zu einigen 100 A in verschiedenen Gehäuseformen. 

Die Verlustwärme wird bis auf bei wenigen Ausnahmen über eine Bodenplatte oder die DCB an 
ein Kühlblech oder einen Kühlkörper abgeführt. Der erforderliche Rth(s-a) dieser Kühleinrichtung 
plus dem Rth(c-s) wird als Parameter Rth(c-a) in Bild 4.1.11 angegeben. Dieser Wert kann für einen 
gegebenen Ausgangsgleichstrom ID und eine bestimmte Umgebungstemperatur Ta direkt aus ei-
nem Kurvenblatt wie Bild 4.1.11 bestimmt werden. Bild 4.1.11a zeigt die Gesamtverlustleistung 
PVtot (Mittelwert) eines Brückengleichrichters als Funktion des Ausgangsgleichstroms lD. Die Kur-
ve R gilt für Widerstandslast, L für induktive Last und die Kurve C für kapazitive Last bei der im 
Datenblatt angegebenen Kapazität Cmax des Ladekondensators. Der Vorgang ist derselbe wie in 
Kap. 4.1.2.1 für Leistungsdioden beschrieben, nur gelten alle Werte im Diagramm für den Kom-
paktgleichrichter insgesamt. 

a)         b)

Bild 4.1.11 a) Verlustleistung PV eines Silizium-Kompaktgleichrichters als Funktion des Grenzgleichstroms 
ID bei C-, R- und L-Last.; b) Gehäusetemperatur Tc als Funktion der Umgebungstemperatur Ta 
bei verschiedenen Rth(c-a)

Bei der links senkrecht aufgetragenen Verlustleistung PVtot ist die rechts senkrecht aufgetragene 
Gehäusetemperatur Tc zulässig. Empfohlen wird eine Reduktion des Gleichstroms auf IN = 0.8 · ID.

4.1.6 SemiSel Software als Dimensionierungshilfe
Allgemeines zur Bedienung der Software wird im Kap. 5.2.3 erläutert. Für die Verlustleistungsbe-
rechnung für Dioden und Thyristoren nutzt SemiSel die Gleichungen aus Kap. 4.1.2. Die Durch-
lasskennlinie der Bauelemente wird mit Hilfe einer Ersatzgeraden nachgebildet. Charakteris-
tisch für Gleichrichterbauelemente ist, dass diese Werte zwischen den Punkten Nennstrom und 
3fachem Nennstrom ermittelt werden. Im Gegensatz zu IGBT werden Dioden und Thyristoren in 
Brückenschaltungen weit oberhalb ihres DC-Nennstromes (ITAV/IFAV) eingesetzt und es ist deshalb 
eine genaue Nachbildung in diesem Bereich interessant. Für die Berechnung wird empfohlen Ma-
ximalwerte zu verwenden. Das Ergebnis sind die mittleren Verluste für das Bauelement (analog 
für Thyristoren mit dem Index „T“). 
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Bild 4.1.12 Nachbildung der Durchlasskennlinie mit Hilfe von Ersatzgeraden für typische (y) und maximale 
(x) Werte

Die Eingabe der Ströme (Bild 4.1.13) erfolgt als Schaltungsstrom (Iout) und wird vom Programm 
anteilig auf die Einzelbauelemente umgerechnet. Als Vorgabe wird bei Gleichrichtern ideal geglät-
teter Strom angenommen, dies kann aber durch Erhöhen des Effektivwertes oder des Formfaktors 
geändert werden. Der Formfaktor bezieht sich auf den Bauteilstrom. Die für die Verlustberechnung 
verwendete Durchlasskennlinie ist temperaturabhängig, deshalb werden von der Software iterativ 
die tatsächlichen Verluste unter Berücksichtigung der Eigenerwärmung bestimmt.

Bild 4.1.13 Beispiel einer Parametereingabe für eine Gleichrichterbrücke in SemiSel

Mit Hilfe der thermischen Widerstände wird die mittlere Sperrschichttemperatur Tj berechnet:

a

n

n)as(th)sj(thFAVj TPRRPT ����� ���

Hierbei steht Pn für die Verluste der einzelnen Bauelemente auf einem gemeinsamen Kühlkörper. 
Eine Berechnung des Temperaturrippels mit der Netzfrequenz erfolgt nicht. Dieser ist für Dioden-
gleichrichter in der empfohlenen Reserve von mindestens Tj=Tj(max)-10 K berücksichtigt. Bei Thyris-
torschaltungen mit sehr kurzen Stromleitdauern und sehr hoher Amplitude sollte eine zusätzliche 
Überprüfung stattinden, dass Tj(max) nicht überschritten wird.

Von besonderem Interesse ist die Berechnung der Verluste und Maximaltemperaturen für einen 
Überstrom (bezogen auf den Nennstrom) für eine bestimmte Zeit. Die höhere Belastung ergibt 
sich einfach aus der erhöhten Verlustleistung und damit auch höheren Sperrschichttemperatur. 
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Bei der Berechnung ändert sich im Vergleich zu Nennbedingungen nur, dass anstatt mit thermi-
schen Widerständen mit einer thermischen Impedanz gerechnet wird:

a

n

n_v)as(th)sj(thvj T)t(P)t(Z)t(Z)t(P)t(T ����� ���

Der Überlastpuls wird vom Programm in zeitdiskrete Punkte zerlegt und in einer zweiten, äu-
ßeren Iterationsschleife jeweils von t = 0 beginnend der Temperaturverlauf bis zum n-ten Punkt 
berechnet. Das Ergebnis sind dann zeitabhängige Temperaturverläufe für das Bauelement. Für 
komplizierte Lastverhältnisse kann auch ein Lastzyklus in Tabellenform vorgegeben werden („user 
deined load cycle“).

Bild 4.1.14 Auswahl von Gehäuseform und Stromklasse der verfügbaren Bauelemente (Filter: Spannungs-
klasse)

Nach Auswahl eines geeigneten Bauelementes und Speziikation der Kühlbedingungen erhält der 
Benutzer die Einzelverluste pro Bauelement und die Summe aller auf dem Kühlkörper montierten 
Bauelemente, sowie die Chip- und Kühlkörpertemperaturen.

Bild 4.1.15 Ergebnisse der Verlustleistungs- und Temperaturberechnung 
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4.2 Kühlung von Gleichrichterbauelementen
In diesem Abschnitt soll auf Besonderheiten im Zusammenhang mit der Kühlung von Gleichrich-
terbauelementen eingegangen werden. Dies betrifft vor allem nichtisolierte diskrete Bauelemen-
te. Für Gleichrichtermodule mit forcierter Luftkühlung bzw. Wasserkühlung gelten sinngemäß die 
Aussagen aus Kap. 5.3 für IGBT-Module.

4.2.1 Kühlung bei Kleinleistungs-Bauelementen 
Bei Halbleiterbauelementen für geringe Leistungen, also insbesondere bei all denjenigen Typen, 
die zum freitragenden Einlöten in eine Leiterplatte geeignet sind, genügt im Allgemeinen die Wär-
meabfuhr über die Gehäuseoberläche und über die Anschlüsse. Auch die Leiterbahnen auf der 
Leiterplatte, mit denen die Anschlüsse verlötet sind, können erheblich zur Ableitung der Verlust-
wärme beitragen. Die für Kleinleistungs-Bauelemente angegebenen Wärmewiderstände Sperr-
schicht-Umgebung Rth(j-a) gelten daher unter der Voraussetzung, dass das Bauelement unmittelbar 
auf einer Leiterplatte aufsitzt und dass die Leiterbahnen normale Breite von 2 bis 3 mm haben 
und auf ihrer ganzen Fläche in normaler Stärke verzinnt sind. Bauelemente mit Drahtanschlüs-
sen können auch in 3 bis 25 mm Abstand von der Leiterplatte eingebaut werden. Der thermische 
Widerstand Rth steigt mit der Länge der Drähte. Andererseits kann der thermische Widerstand Rth 
durch Verwendung extrem breiter, volllächig verzinnter Leiterbahnen um 25 bis 30% verringert 
werden. In diesem Fall muss das Bauelement unmittelbar auf die Leiterplatte aufgesetzt werden. 

Kleinleistungs-Halbleiterbauelemente mit quaderförmigen Kunststoffgehäusen werden gelegent-
lich auch mittels einer Schelle auf ein Kühlblech oder ein Chassisblech montiert. Die bei einer 
bestimmten Mindestgröße dieses Bleches zulässige Strombelastung ist dann im Datenblatt an-
gegeben. Gelegentlich wird der Wärmewiderstand Rth(j-r) zwischen der Sperrschicht und einem 
Bezugspunkt r an einem der Anschlüsse angegeben. Man kann dann im Betrieb durch Messen 
der Temperatur Tr an diesem Punkt sowie der im Bauelement umgesetzten Verlustleistung P kon-
trollieren, ob die Ersatzsperrschichttemperatur Tj den höchstzulässigen Wert nicht überschreitet. 
Es gilt ja Tj –Tr = P · Rth(j-r). Auch kann man solche Bauelemente mit einem oder beiden Anschlüs-
sen an kleine, nach Kap. 4.2.2 berechnete Kupferkühlbleche anlöten (die naturgemäß isoliert 
eingebaut sein müssen) und dadurch eine besonders wirksame Kühlung erreichen, wie sie sonst 
nur bei metallgekapselten Bauelementen möglich ist. Schließlich werden manche Kleinleistungs-
bauelemente auch mit fest angebrachten Montagelaschen oder mit Metallböden versehen (z.B. 
TO220), die mit einem der Anschlüsse verbunden oder auch im Inneren isoliert sein können. Bei 
solchen Bauelementen wird der Wärmewiderstand Sperrschicht - „Gehäuse“ Rth(j-c) im Datenblatt 
angegeben, wobei ,,Gehäuse“ eben diese Montagelasche oder dieser Metallboden ist. Solche 
Bauelemente werden wie metallgekapselte Bauelemente auf Kühlbleche, Kühlkörper oder Kühl-
proile montiert (vgl. Kap. 4.2.2 bis 4.2.4).  

4.2.2 Kühlbleche 
Kleinere Leistungshalbleiter (bis etwa 15 A Dauergrenzstrom) können zur Abfuhr der Verlustwärme 
auf Kühlbleche montiert werden. Ist ein Anschluss elektrisch mit dem Gehäuse des Bauelements 
verbunden, so muss das Kühlblech naturgemäß isoliert eingebaut sein. Ist dagegen das Gehäuse 
(das auch ein Kunststoffgehäuse mit Metallboden oder mit Montageblech sein kann) von den elek-
trischen Anschlüssen isoliert, so kann das Kühlblech z.B. ein Teil des Gerätegehäuses oder des 
Montagechassis sein. Bild 4.2.1 und Bild 4.2.2 geben die thermischen Widerstände von Kühlble-
chen für verschiedene Materialien und Materialstärken in Abhängigkeit von der Fläche an. Dabei 
ist vorausgesetzt, dass das Kühlblech aus blankem Metall besteht und angenähert quadratisch ist 
(Verhältnis der beiden Kantenlängen nicht größer als 2:3). Das Bauelement sitzt in der Mitte des 
Blechs als punktförmige Quelle, die Aulageläche des Bauelements ist relativ klein im Verhältnis 
zur Kühlblechläche. Bei größeren Abweichungen von der quadratischen Form ist Bild 4.2.2a zu 
berücksichtigen. Die Einbaulage des Bleches spielt eine geringe Rolle, solange sich nur eine Luft-
strömung am Blech entlang ausbilden kann. Tendenziell hat eine senkrechte Einbaulage einen 
geringeren Rth, eine waagerechte Lage behindert den Luftzug und erhöht damit den Widerstand. 
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Ist das Blech schwarz lackiert, so verringert sich der Rth wegen der besseren Wärmeabstrahlung 
um etwa 15%. 

Zu dem Rth(s-a) des Kühlblechs sind für die Ermittlung der zulässigen Verlustleistung P der Rth(c-s) 
zwischen Bauelement und Kühlblech und der innere Rth(j-c) des Bauelements zu addieren. Dann gilt 
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 Tvj ist die höchstzulässige Ersatzsperrschichttemperatur, 
 Ta die höchste zu erwartende Temperatur der dem Kühlblech zuströmenden Luft.

Dabei ist vorausgesetzt, dass auf dem Kühlblech nicht noch weitere Wärme erzeugende Bauele-
mente befestigt sind (andernfalls sind deren Verlustleistungen in P einzubeziehen) und dass das 
Kühlblech nicht durch Wärmestrahlung benachbarter Wärmequellen zusätzlich erwärmt wird. 
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Bild 4.2.1 Rth(s-a) für quadratisch blanke Kühlbleche aus Stahl (Fe), Aluminium (Al) und Kupfer (Cu) in Ab-
hängigkeit der Fläche A für 0,5 mm Blechdicke (a) und 2 mm Blechdicke (b) bei ungehindertem 
Luftstrom an der Oberläche und ca. 40 K Temperaturdifferenz DT(s-a)
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Bild 4.2.2 a) Relative Änderung des Rth(s-a) für nicht quadratische Kühlbleche (r) in Abhängigkeit des Sei-
tenlängenverhältnisses a/b; b) Relative Änderung des Rth(s-a) eines Kühlblechs als Funktion der 
Temperaturdifferenz zwischen Kühlblech (Ts) und der zuströmenden Luft (Ta) bezogen auf einen 
Wert bei Ts – Ta = 5 K

Bild 4.2.2b zeigt den Einluss der Temperaturdifferenz Kühlblech-Luft auf den Rth des Kühlblechs. 
Mit zunehmender Temperaturdifferenz wird die Wärmeabgabe des Kühlblechs an die Luft intensi-
ver, das heißt, der thermische Widerstand des Kühlblechs Rth(s-a) wird geringer.
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Bild 4.2.3  Rth(s-a) der Kupferkaschierung einer Leiterplatte von 1,5 mm Stärke, einseitig kaschiert, Schicht-
dicke 35 µm und 70 µm, als Funktion der Fläche A, Einbaulage beliebig, jedoch muss sich ein 
ungehinderter Kühlluftstrom an der ganzen Oberläche entlang ausbilden können.

Eine Sonderform eines Kühlblechs ist die Kupferkaschierung einer Leiterplatte. Bei großlächi-
ger Ausbildung und ausreichender Schichtstärke kann sie erheblich zur Wärmeabfuhr beitragen. 
Bild 4.2.3 zeigt den thermischen Widerstand einer Kupferkaschierung als Funktion der Fläche, 
wieder bei annähernd quadratischer Form und geringer Temperaturdifferenz zur Luft. Dies alles gilt 
für natürliche Konvektion der Kühlluft. Durch Verwendung eines Lüfters lässt sich die Kühlwirkung 
erheblich steigern. Allerdings kann man hierfür wegen der zahlreichen unbekannten Einlüsse kei-
ne Kurvenblätter angeben. Zuverlässige Auskunft über den Wärmewiderstand eines bestimmten 
Kühlblechs bei verstärkter Luftkühlung können nur Messungen an einem praktisch ausgeführten 
Gerät liefern.

Die Kurven von Bild 4.2.1 bis Bild 4.2.3 gelten unter der Voraussetzung, dass die Aulageläche 
des Bauelements relativ klein (nahezu punktförmig) im Vergleich zur Größe des Kühlblechs ist. 
Nun haben aber viele Bauelemente verhältnismäßig große Aulagelächen. Vorausgesetzt, dass 
durch Verwendung von Wärmeleitpaste bei der Montage ein gleichmäßiger Wärmeübergang auf 
das Kühlblech sichergestellt wird, ergibt sich dadurch nicht nur ein geringer thermischer Über-
gangswiderstand Rth(c-s), sondern auch ein geringerer Rth des Kühlblechs, vor allem bei relativ 
dünnen Blechen, die eine geringe Wärmeleitfähigkeit zu den äußeren Rändern hin haben. Durch 
die große Aulageläche werden nämlich die äußeren Ränder des Bleches besser in die Wärme-
abgabe einbezogen. Diesen Einluss zeigt Bild 4.2.4. 

Bild 4.2.4  Rth(s-a) von Kühlblechen der angegebenen Maße (in mm) aus Stahl (Fe) und Aluminium (Al) als 
Funktionen der Aulageläche Ac des wärmeabgebenden Bauelements bei geringer Temperatur-
differenz Kühlblech – Luft. Es muss sich ein ungehinderter Kühlluftstrom an der ganzen Ober-
läche entlang ausbilden können.
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4.2.3 Kühlkörper
Bei Halbleiterbauelementen höherer Leistung (über etwa 15 A) reichen Kühlbleche nicht mehr 
aus, um die Strombelastbarkeit voll auszunutzen. Hier benutzt man Kühlkörper oder Kühlproile 
aus Aluminium (selten auch Kupfer) mit stark gerippten Oberlächen (Bild 4.2.5), die eine Flä-
chenvergrößerung für Konvektion und Strahlung, eine Spreizung des Wärmelusses sowie eine 
Dämpfung transienter thermischer Vorgänge bewirken.

Bild 4.2.5 Beispiele für Kühlkörper und stranggepresste Kühlproile für diskrete Leistungshalbleiter, Mo-
dule und Scheibenzellen.

Solche Kühlkörper sind sowohl für natürliche Konvektion (die Verlustwärme wird durch den na-
türlichen Luftzug, also das Aufsteigen der erwärmten Luft infolge der Schwerkraft abgeführt) als 
auch für verstärkte (forcierte) Luftkühlung (die Kühlluft wird durch einen Lüfter bewegt) geeignet, 
oder sind für eine dieser Kühlungsarten optimiert. Die Wärmespreizung hat großen Einluss auf 
die thermische Efizienz des Kühlkörpers. Somit ist die Optimierung der Wurzeldicke und ein aus-
gewogenes Verhältnis von Rippenanzahl, Rippenhöhe und Rippendicke bedeutsam:
 - Die Wurzel eines Kühlkörpers ist der unverrippte Bereich der Montageläche für die Leistungs-
bauelemente, in dem die Wärmespreizung erfolgt.

 - Über die Rippen eines Luftkühlkörpers erfolgt durch Strahlung und Konvektion die wesentliche 
Wärmeabgabe an die Umgebung. 

Für Konvektion ist eine möglichst starke „Verrippung“ zur Flächenvergrößerung sinnvoll, sofern 
die Strömungsverhältnisse so gestaltet werden können, dass die Strömungsgeschwindigkeit und 
damit die Wärmeübergangszahl α nicht übermäßig absinkt. Parallele Flächen von Rippen behin-
dern dagegen die Wärmestrahlung, diese Flächen sind praktisch unwirksam, deshalb sind Kühl-
körper für vorwiegend Wärmestrahlung mit sternförmigen oder strahlenförmigen Rippenanordnun-
gen versehen. 

Der thermische Widerstand eines Kühlkörpers ist keine feste Größe. Bei Luftselbstkühlung hängt 
er von der Temperaturdifferenz Kühlkörper - Luft und damit von der abgeführten Leistung ab. Mit 
Verlustleistungserhöhung wird der Kühlkörper besser durchwärmt, d.h. die wirksamen Wärmeaus-
tauschlächen vergrößern sich (Bild 4.2.6). Will man aus Platzgründen mehrere Kühlkörper überei-
nander anordnen, so ist zu beachten, dass bei Luftselbstkühlung die oberen Reihen wärmere Luft 
zugeführt bekommen als die unteren (vgl. Kap. 5.3.7 Thermische Reihenschaltung). Bei forcierter 
Luftkühlung erwärmt sich die Luft beim Durchströmen eines Kühlkörpers weniger stark, so dass 
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mehrere Reihen Kühlkörper nacheinander durchströmt werden können. Es ist jedoch zu beachten, 
dass sich der Strömungswiderstand erhöht und dadurch die Förderleistung des Lüfters sinkt.

Bild 4.2.6 Rth(s-a) in Abhängigkeit von der abgeführten Leistung für einige genormte Kühlkörper

Ist das Metallgehäuse des Halbleiterbauelements mit einem der elektrischen Anschlüsse verbun-
den, so ist auch der Kühlkörper in die elektrische Schaltung einbezogen. Er muss also isoliert 
eingebaut werden und es muss für einen dauerhaft guten elektrischen Kontakt gesorgt werden. 
Zu diesem Zweck kann man zwischen Halbleiterbauelement und Aluminiumkühlkörper ein ver-
nickeltes Kupferblech legen, das als elektrischer Anschluss dient. Benutzt man den Kühlkörper 
selbst als elektrischen Leiter, so kann man das Aluminium durch Vernickeln oder Chromatisieren 
vor Kontaktkorrosion schützen. Selbstverständlich muss vor der Montage eine etwa vorhandene 
Aluminiumoxidschicht von der Montageläche entfernt werden.

Neben gegossenen Kühlkörpern verwendet man vor allem stranggepresste Proile aus AlMgSi 
zum Kühlen von Leistungshalbleitern. Diese haben nicht nur herstellungstechnische Vorteile, son-
dern man kann auch dadurch, dass man von einem langen Barren Stücke in beliebigen Längen 
schneidet, den Wärmewiderstand des Kühlkörpers gewissermaßen stufenlos auf einen geforder-
ten Wert einstellen. Bild 4.2.7 zeigt den Rth eines Kühlproils bei verschiedenen Längen für eine 
in der Mitte angebrachte Wärmequelle. Längere Kühlproile können auch mit mehreren Halblei-
terbauelementen bestückt werden. Bei nichtisolierten Bauelementen sind die Möglichkeiten natur-
gemäß durch die gewählte Schaltung bestimmt, nur Bauelemente mit gleichem Potential können 
gemeinsam auf einen Kühlkörper, z.B. die Kathoden am +DC eines Brückengleichrichters. 

Bild 4.2.7 Rth(s-a) für verschiedene Längen des Kühlproils P 1,2 mit einem in der Mitte montierten Bauele-
ment und verschiedene Verlustleistungen P bei natürlicher Kühlung
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Zur Ermittlung des thermischen Widerstandes des Kühlproils bei Bestückung mit mehreren Bau-
elementen kann man den Kühlkörper virtuell zersägen und für jedes Teilstück den Rth bestimmen. 
Werden die Bauteile gleichmäßig über die Länge des Proils verteilt angeordnet, so verringert sich 
der Rth(s-a) durch die bessere Wärmeverteilung beträchtlich gegenüber demjenigen Wert, der sich 
bei Konzentration der gesamten Verlustleistung auf eine einzige Wärmequelle ergeben würde. 
Für das Beispiel in Bild 4.2.7 ergäbe sich für 2 Bauelemente mit je 50 W gemeinsam auf einem 
200 mm langen Kühlkörper:
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Im Vergleich dazu hätte ein Einzelbauelement mit 100 W auf einem gleich langen Kühlkörper von 
200 mm einen Rth(s-a) = 0,7 K/W. Dieser Effekt ist besonders ausgeprägt bei sehr langen Proilen 
und bei verstärkter Luftkühlung. In den Datenblättern vieler Kühlproile inden sich Diagramme, 
die den Rth(s-a) in Abhängigkeit von der Proillänge und der Verlustleistung für n auf das Kühlproil 
montierte Bauelemente angeben.

Eine beidseitige Kühlung von Scheibenzellen und damit eine Halbierung des thermischen Wider-
standes Rth(j-s) wird erreicht, indem man das Bauelement zwischen zwei Kühlproile einspannt. Die 
Spannvorrichtung muss so ausgelegt sein, dass zumindest ein Kühlproil beweglich ist, sodass ein 
gleichmäßiger Druck über die gesamte Fläche der Scheibenzelle sichergestellt wird (Bild 4.2.8). 
Näheres siehe Montagehinweise im Kap. 6.4.

Bild 4.2.8 Beidseitige Kühlung einer Scheibenzelle mit zwei Kühlproilen

4.2.4 Verstärkte Luftkühlung
Bei höheren Verlustleistungen (über etwa 50 W) wird gern die verstärkte Luftkühlung verwendet, 
bei der ein Gebläse die Luft durch das Kühlproil bläst. Der Rth des Kühlkörpers verringert sich da-
durch je nach der durchströmenden Luftmenge auf ein Drittel bis ein Fünfzehntel und ist praktisch 
unabhängig von der Verlustleistung. Das Lackieren bzw. Schwärzen des Kühlproils bringt bei 
verstärkter Luftkühlung keine Verbesserung mehr. Dafür hängt Rth(s-a) naturgemäß stark von der 
in der Zeiteinheit durchströmenden Kühlluftmenge Vair/t bzw. der mittleren Kühlluftgeschwindigkeit 
vair ab (Bild 4.2.9). 
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Bild 4.2.9 Rth(s-a) des Kühlproils P17 mit 130 mm Länge für Scheibenzellen bei doppelseitiger Kühlung 
und Druckabfall DP zwischen Lufteintritt und -austritt als Funktion des in der Zeiteinheit durch-
strömenden Luftvolumens Vair/t. ØD ist der Durchmesser des Kontaktstückes der Scheibenzel-
le.

Die mittlere Kühlluftgeschwindigkeit, multipliziert mit dem Durchtrittsquerschnitt A, ergibt die Kühl-
luftmenge je Zeiteinheit:   
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Dabei ist laminare Strömung vorausgesetzt. Zwischen den Rippen des Kühlkörpers herrscht je-
doch in der Regel turbulente Strömung. Das ist vorteilhaft, weil dadurch die Wärmeübertragung 
vom Kühlkörper auf die Luft verbessert wird. Eine hinreichend genaue Messung der mittleren 
Kühlluftgeschwindigkeit ist aber bei Turbulenz nicht möglich. Deshalb ist die Angabe dieser Größe 
nur von geringem Nutzen. Um den Rth einer vorgesehenen Kühlkörper-Anordnung mit einem be-
stimmten Lüfter zu ermitteln, zeichnet man zunächst die für den einzelnen Kühlkörper angegebene 
Kurve der Druckdifferenz Dp als Funktion der Kühlluftmenge Vair/t (Bild 4.2.9) um in eine ebensol-
che Kurve für die Gesamtanordnung. Weitere Druckabfälle, z.B. durch ein Filter, sind ebenfalls zu 
berücksichtigen. In das gleiche Diagramm wird die Lüfterkennlinie eingetragen. Der Schnittpunkt 
ergibt die Druckdifferenz und Luftmenge, die sich im Betrieb einstellen werden (Bild 4.2.10). Der 
zugehörige Rth(s-a) kann im Kurvenblatt des Kühlkörpers abgelesen werden (Bild 4.2.11). 

Sind mehrere Bauelemente auf einem gemeinsamen Kühlkörper (Kühlproil) montiert, so rechnet 
man mit der Gesamtverlustleistung aller Bauelemente und dem Rth des ganzen Kühlkörpers bei n 
gleichmäßig verteilten Wärmequellen, wie er sich für die aus dem Schnittpunkt von Lüfterkennlinie 
und Kühlkörperkennlinie ermittelte Kühlluftmenge Vair/t ergibt (Bild 4.2.10).  
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Bild 4.2.10 Kurven des Druckabfalls Dp bei verschiedenen Längen l des Kühlproils P3 als Funktionen der 
Luftmengen Vair/t sowie der vom Lüfter geförderten Luftmenge als Funktion des Gegendrucks 
(Lüfterkennlinie). Die Schnittpunkte ergeben die bei der jeweiligen Kombination Lüfter – Kühl-
proil sich einstellende Luftmenge.

Bild 4.2.11 Rth(s-a) verschiedener Längen des Kühlproils P3, bestückt mit n = 1 bis 6 Bauelementen, als 
Funktion der Luftmenge Vair/t bzw. Luftgeschwindigkeit vair

Bei der aus Bild 4.2.10 für das 300 mm lange Proil mit Lüfter ermittelten Luftmenge 120 m³/h er-
gibt sich mit n = 3 ein Rth(s-a) = 0,093 K/W.

Wichtig ist bei verstärkter Luftkühlung, dass die vom Lüfter geförderte Luft gezwungen wird, wirk-
lich zwischen den Rippen der Kühlkörper hindurchzuströmen. Größere Zwischenräume, die z.B. 
aus Gründen der Isolation notwendig sein können, sollten daher ausgefüllt oder abgedeckt wer-
den. 
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4.2.5 Wasserkühlung von Scheibenzellen
Als Wärmeübertragungsmedium wird bei der Flüssigkeitskühlung meist Wasser oder eine Mi-
schung von Wasser und Frostschutzmittel eingesetzt, seltener Isolieröl. Das Wasser kann ent-
weder einen geschlossenen Kreislauf bilden und durch einen Wärmeaustauscher mit Luft gekühlt 
werden oder es wird Frischwasser benutzt, das nach Durchströmen der Kühleinrichtung abläuft. 
Beim geschlossenen Kreislauf kann entionisiertes Wasser verwendet werden, das nur geringe 
elektrische Leitfähigkeit besitzt (vgl. Kap. 5.3.5.2). Frischwasser hat von vornherein eine merk-
liche Leitfähigkeit. Daher müssen bei Frischwasserkühlung für nicht isolierte Bauelemente zwi-
schen dem auf Erdpotential liegenden Zu- und Ablauf und den spannungsführenden Kühldosen 
sowie zwischen den Kühldosen genügend lange Wassersäulen sein, um die Leckströme klein zu 
halten. Trotzdem lassen sich hierbei elektrolytische Abtragungs- und Anlagerungserscheinungen 
nicht vermeiden. Unter Umständen kann man eine ,,OpfereIektrode“ vorsehen, die anstelle der 
Kühldosen abgetragen wird und in bestimmten Zeitabständen erneuert werden muss.

4.3 Ansteuereinrichtungen für Thyristoren
Das Zwischenglied zwischen der Steuer- oder Regelelektronik eines Stromrichters und den Thy-
ristoren ist die Ansteuereinrichtung (Treiberschaltung). Ihre Aufgabe ist es, zum Ansteuern der 
Thyristoren geeignete Stromimpulse zu erzeugen, deren Frequenz, Phasenlage, Reihenfolge 
usw. durch die von der Steuer- oder Regelelektronik gelieferten Signale beeinlusst werden. Da 
die Thyristoren einer Stromrichterschaltung in der Regel auf unterschiedlichen Potentialen (mit 
Differenzen von mehreren hundert Volt) liegen, müssen die Ausgänge der Ansteuereinrichtung 
meist voneinander hoch isoliert sein. Man erreicht das durch kleine Ansteuerübertrager, eine Prin-
zipschaltung mit Übertrager ist in Bild 4.3.1a dargestellt, eine Ersatzschaltung in Bild 4.3.1b und 
ein typischer Ansteuerimpuls in Bild 4.3.1c. 
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Bild 4.3.1 a) Prinzip einer Ansteuerschaltung; b) Ersatzschaltung; c) Zeitverlauf des Ansteuerimpulses

Wichtig ist, positive Zündimpulse auszuschließen während der Thyristor in Sperrrichtung gepolt ist 
(Kathodenpotential positiver als das Anodenpotential). Solche Impulse erhöhen den Sperrstrom 
iR und damit auch die Sperrverluste im Thyristor und können zur Überhitzung des Bauelements 
führen.

4.3.1 Form der Ansteuerimpulse
Um bei steil ansteigendem Hauptstrom (vgl. ,,kritische Stromsteilheit“ in Kap. 3.2.5) ein sicheres 
Zünden eines Thyristors zu gewährleisten, ist ein Steuerimpuls ausreichender Stromamplitude 
(≥ 5 · IGT) und Anstiegssteilheit (≥ 1 A/µs) erforderlich. Auch wenn der Strom im Kommutierungs-
Stromkreis nur relativ langsam ansteigt, so wird doch meist durch das zum Überspannungsschutz 
parallel geschaltete RC-Glied bei jedem Zünden ein steil ansteigender Entladestrom durch den 
Thyristor getrieben. Es ist deshalb stets empfehlenswert, mit ausreichend hohen und steilen An-
steuerimpulsen zu arbeiten. Besonders wichtig ist dies bei der Parallel- oder Reihenschaltung von 
Thyristoren, weil die Gleichzeitigkeit des Zündens durch hohe und steile Ansteuerimpulse stark 
verbessert wird. Der exponentielle Stromanstieg wird durch die Streuinduktivität des Impulsüber-
tragers LS bestimmt.
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 mit VB als Versorgungsspannung des Treibers

Um den bei einer Ansteuereinrichtung mit bekannten Werten von Kurzschlussstrom (IK ~ VB/R) und 
Leerlaufspannung (V0~VB) sich einstellenden Spitzenstrom zu ermitteln, trägt man die durch diese 
Werte bestimmte Ausgangskennlinie in das Zündstrom-Zündspannungsdiagramm des betreffen-
den Thyristors (z.B. Bild 3.2.21) ein. In Bild 4.3.2 ist dasselbe Diagramm der besseren Anschau-
lichkeit wegen in linearem Maßstab dargestellt. 

Bild 4.3.2 Zündstrom (IG) – Zündspannungs (VG) – Kennlinienfeld eines Thyristors in linearem Maßstab; 
gestrichelt Ausgangskennlinie, V0 – Leerlaufspannung und IK – Kurzschlussstrom der Ansteu-
ereinrichtung; Strich-punktiert Eingangs-Kennlinie des Steueranschlusses – Kathode eines 
typischen Thyristors 

Die tatsächlichen Eingangs-Kennlinien der einzelnen Thyristoren des betreffenden Typs liegen 
zwischen den Grenzkennlinien des Diagramms (Strich-Punkt Linie). Dementsprechend liegen die 
möglichen Schnittpunkte mit der Ausgangskennlinie der Ansteuereinrichtung zwischen den Punk-
ten A und B. Der Schnittpunkt S mit der Ausgangskennlinie der Ansteuereinrichtung ergibt die sich 
einstellenden Daten des Ansteuerimpulses, hier z.B.: 2,3 A; 10,7 V. Die Mindestdauer der Ansteu-
erimpulse beträgt 10 µs. Meist gilt der in den Datenblättern angegebene Einraststrom ebenfalls 
für diese Impulsdauer. Bei längeren Ansteuerimpulsen verringern sich der Mindestzündstrom und 
der Einraststrom.

Bei Gleichrichtern mit Gegenspannung kann jeder Thyristor erst dann zünden, wenn der Augen-
blickswert der Anschlussspannung höher ist als derjenige der Gegenspannung. Um sicheres Kom-
mutieren zu erreichen, sind deshalb verhältnismäßig lang dauernde Ansteuerimpulse notwendig. 
Ein Extremfall ist der Wechselstromsteller mit induktiver Last. Infolge der Phasenverschiebung 
zwischen Strom und Spannung ist hier eine Impulsdauer von 180°- a erforderlich, also bei 50 Hz 
bis zu 10 ms. Natürlich wird man die Dauer der Ansteuerimpulse nicht unnötig lang machen, denn 
zusammen mit der erforderlichen Amplitude ergeben sich beträchtliche Steuerverlustleistungen, 
die in der Verlustleistungsbilanz des Thyristors berücksichtigt werden müssen. Darüber hinaus 
dürfen selbstverständlich die in den Bildern 3.2.22 und 4.3.2 eingetragenen Grenzverlustleistun-
gen PGM auf keinen Fall überschritten werden, sonst kann der Thyristor zerstört werden. Aber 
schon weit unter diesen Maximalwerten liegende Leistungen müssen bei der Bemessung des 
Thyristors berücksichtigt werden, wie in Kap. 4.1.3.1 erläutert. Im oben genannten Beispiel wäre 
Pv = 2,3 A · 10,7 V = 24,6 W.
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Hinzu kommt, dass auch die Ansteuereinrichtung mit zunehmendem Leistungsbedarf aufwendiger 
wird. Lange Impulsdauer bedeutet für den Ansteuerübertrager größere Spannungs-Zeit-Fläche, 
d.h. eine größere (und teurere) Bauform. Die Impulslänge des nutzbaren Ansteuersignals wird 
durch die Hauptinduktivität des Übertragers bestimmt.
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Die Hauptinduktivität des Übertragers wird von der Permeabilität des Kernmaterials bestimmt und 
ist temperaturabhängig. Üblich ist auch die Angabe einer Spannungs-Zeitläche Vdt [µVs] aus der 
ebenfalls die maximale Pulslänge berechnet werden kann. In Bild 4.3.3 ist ein typischer Verlauf 
der Übertragerspannung dargestellt. Die Spannungszeitläche bis zum Erreichen des Sättigungs-
punktes ist Vdt = tp * Vp(av) und im dargestellten Beispiel 16 V · 20 µs = 320 µVs.

Saturation Point

Vp(av)

tp

Bild 4.3.3 Typischer Ausgangsspannungsverlauf eines Impulsübertragers (24 V-Versorgungsspannung)

Ansteuerimpulse > 1 ms sind praktisch kaum realisierbar. Aus diesen Gründen wählt man gern in 
solchen Fällen anstelle eines einzigen langen Impulses eine Kette von kurzen Impulsen (Frequenz 
5…10 kHz). Falls die Lücken zwischen den Impulsen stören, kann man eine zweite Impulskette 
so überlagern, dass sich ein lückenloser Langimpuls ergibt. In jedem Falle braucht der Übertrager 
nur für die kurze Dauer eines Impulses der Kette (bei 7 kHz z.B. etwa 70 µs) bemessen zu werden.  

Bild 4.3.4 zeigt einige Endstufen-SchaItungen von Ansteuereinrichtungen mit den zugehörigen 
Impulsformen. Wie man sieht, wird zwischen Übertrager und Thyristor stets eine Diode einge-
schaltet. Diese soll durch Umschwingvorgänge erzeugte negative Ansteuerimpulse unterdrücken, 
die der Thyristor nicht verträgt. 
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Bild 4.3.4 Endstufen-Schaltungen von Ansteuereinrichtungen und typische Impulsformen.

4.3.2 Ansteuern von Sechspuls-Brückenschaltungen
Die Thyristoren in (vollgesteuerten) Sechspuls-Brückenschaltungen haben bei nicht lückendem 
Strom Stromlusswinkel von 120°. Bei lückendem Strom oder bei indirekter Kommutierung über 
eine Freilaufdiode zerfällt jedoch jeder Stromblock in zwei Blöcke mit 60° Abstand der Anfangs-
zeitpunkte. Außerdem müssen auf jeden Fall beim Einschalten des Gerätes zwei Zweige gleich-
zeitig gezündet werden. Aus diesen Gründen müssen Ansteuereinrichtungen für vollgesteuerte 
Sechspuls-Brückenschaltungen Doppelimpulse von 60° Abstand liefern.  

4.3.3 Ansteuerübertrager
Zusätzlich zu den im Kap. 4.3.1 diskutierten Überlegungen bezüglich Impulsdauer und -amplitude 
sind noch einige zusätzliche Forderungen an die Ansteuerübertrager zu stellen. Vor allem in Brü-
ckenschaltungen sind die Kathodenpotentiale der einzelnen Thyristoren nicht nur unterschiedlich, 
sondern sie ändern sich sprunghaft im Takt der Betriebsfrequenz. Durch die Wicklungskapazitäten 
CP der Übertrager entstehen dabei Umladeströme, die über die Steuerstromkreise der Thyristoren 
ließen und diese zur Unzeit zünden können. Das ist vor allem im Wechselrichterbetrieb gefähr-
lich. Um dies zu vermeiden, müssen Ansteuerübertrager sehr kapazitätsarm aufgebaut sein und 
eine doppelte Schirmung benutzen. Ein Schirm wird mit dem Massepotential der Ansteuereinrich-
tung, der andere mit dem Kathodenanschluss des Thyristors verbunden (vgl. Bild 4.3.4). 

Die Impulsübertrager müssen eine zur betriebsmäßigen Einsatzspannung entsprechende Isolati-
onsspannung besitzen. Für 400 V-Netze sind 2,5 kV und für 690 V-Netze sind 4 kV üblich (siehe 
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EN50178). Entsprechend der Isolationsspannung müssen die Übertrager zwischen den Anschlüs-
se entsprechende Luft und Kriechstrecken aufweisen (IEC 60664).

Über andere Windungsverhältnisse als 1:1 können Pegelanpassungen zwischen Primär- und Se-
kundärseite vorgenommen werden. Weitere gebräuchliche Verhältnisse sind 2:1 oder 3:1.

4.3.4 Impulserzeugung
Für die Erzeugung der Ansteuerimpulse, den Phasenvergleich mit der Anschlussspannung, die 
Synchronisierung usw. werden integrierte Schaltungen angeboten, die den Aufbau einer Ansteuer-
einrichtung sehr erleichtern. Aus Gründen der Verlustleistung, die eine integrierte Schaltung abfüh-
ren kann, ist es jedoch nicht möglich, direkt aus ihr einen Ansteuerimpuls ausreichender Leistung 
zu entnehmen. Vielmehr muss zwischen IC-Ausgang und Ansteuerübertrager eine Endverstärker-
stufe eingefügt werden.  

Eine wichtige Forderung ist die Symmetrie der Ansteuerimpulse. Jede Unsymmetrie erzeugt 
zusätzliche Oberschwingungen und Gleichstromkomponenten. Andererseits dürfen die vom ar-
beitenden Stromrichter selbst erzeugten Oberschwingungen und Spannungsspitzen (Kommutie-
rungseinbrüche und Abschaltüberspannungen) die Funktion der Ansteuereinrichtung nicht beein-
lussen. Es ist daher für eine ausreichende Entkopplung zu sorgen.

4.4 Verhalten im Fehlerfall und Schutz von Dioden und Thyristoren

4.4.1 Schutz gegen Überspannungen allgemein
Halbleiterbauelemente sind bekanntlich gegen Überspannungen sehr empindlich. Jedes Über-
schreiten der im Datenblatt angegebenen Spannungsgrenzwerte kann zur Zerstörung des Bauele-
mentes führen. Daher müssen die Bauelemente gegen die in jedem Stromkreis aus verschiedenen 
Ursachen auftretenden Überspannungen geschützt werden, d.h. die Überspannungen müssen 
auf Werte reduziert werden, die unterhalb der Grenzwerte für das betreffende Bauelement liegen. 
Hierfür haben sich Widerstände und Kondensatoren (RC-Glieder), aber auch spezielle Halbleiter-
bauelemente, wie Varistoren und Silizium-Avalanche-Dioden bewährt. 

Durch die Beschaltung mit RC-Gliedern werden die im Stromkreis vorhandenen Induktivitäten zu 
Reihenschwingkreisen ergänzt, so dass die steil ansteigenden Spannungsspitzen in gedämpfte 
Schwingungen geringerer Amplitude verwandelt werden. Die Energie der Überspannung wird da-
bei gezwungen, sich nicht kurzzeitig mit hoher Leistung, sondern mit niedriger Leistung über einen 
längeren Zeitraum abzubauen. 

Alle übrigen genannten Beschaltungsbauelemente machen von einem nichtlinearen Widerstands-
verhalten Gebrauch. Ihre Innenwiderstände nehmen mit zunehmender Spannung ab, so dass sie 
zusammen mit den Widerständen und Induktivitäten des Stromkreises nichtlineare Spannungs-
teiler bilden, die niedrige Spannungen nahezu ungeschwächt durchlassen, höhere Spannungen 
von einem bestimmten Pegel ab jedoch stark dämpfen. Die Energie der Überspannungen wird 
auch hier über einen längeren Zeitraum verteilt; sie wird fast voll ständig von den bedämpfenden 
Bauelementen allein absorbiert. 

Die Überspannungsschutz-Bauelemente können auf der Wechselstromseite der Ventilbaugrup-
pe, auf der Gleichstromseite oder parallel zu den einzelnen Ventilen angeordnet werden. Auf die 
Vor- und Nachteile der verschiedenen Anordnungen soll im Zusammenhang mit jedem einzelnen 
Beschaltungsbauelement gesondert eingegangen werden. 
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4.4.2 Überspannungsschutzbeschaltung mit Widerständen und Kondensatoren

4.4.2.1 Beschaltung der einzelnen Ventile 
Die naheliegendste Art, die Halbleiterbauelemente gegen Überspannungen zu schützen, ist die 
Anordnung der Widerstände und Kondensatoren unmittelbar parallel zu den einzelnen Ventilen 
(Bild 4.4.1). Hierdurch wird das Bauelement auf jeden Fall geschützt, ganz gleich woher die Über-
spannungen kommen. Trotzdem ist diese Art der Beschaltung nicht immer optimal; in bestimmten 
Fällen ist sie andererseits allein nicht ausreichend.

R

C

Bild 4.4.1 Einzelbeschaltung eines Thyristors

Ungesteuerte Gleichrichterschaltungen 
Bei ungesteuerten Gleichrichterschaltungen ist eine Einzelbeschaltung der Ventile in der Regel 
unwirtschaftlich. Man wählt stattdessen eine Beschaltung auf der Wechselstromseite (Bild 4.4.2a) 
und, falls erforderlich, eine zusätzliche Beschaltung auf der Gleichstromseite (Bild 4.4.2b), weil 
man dabei mit weniger Bauelementen auskommt. Bei ungesteuerten Brückenschaltungen genügt 
sogar in der Regel eine Beschaltung nur auf der Gleichstromseite, weil ständig zwei Brückenzwei-
ge leitend sind und die Wechselstromseite mit der Gleichstromseite verbinden.

     a)     b)    c)

Bild 4.4.2 Beschaltung einer Diodenbaugruppe: a) auf der Wechselstromseite; b) auf der Gleichstromsei-
te; c) in Mittelpunktschaltung durch Ergänzen zur Brückenschaltung mittels Hilfsdioden

Bei Einwegschaltungen (Mittelpunktschaltungen) ist es oft günstig, eine zweite gleichartige Ein-
wegschaltung mit kleinen Hilfsdioden zu benutzen, so dass zusammen mit den Hauptzweigen 
eine Brückenschaltung entsteht, auf deren Gleichstromseite die Beschaltungsbauelemente ange-
ordnet werden können (Bild 4.4.2c). 
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Steuerbare Ventile (Thyristoren) 
Während bei nichtsteuerbaren Gleichrichterschaltungen die Beschaltung der Einzelventile die 
Ausnahme bildet, ist sie bei steuerbaren Stromrichterschaltungen die Regel. Das kommt daher, 
dass Thyristoren nicht nur gegen die unzulässig hohen Spitzenwerte der Überspannungen ge-
schützt werden müssen, sondern vor allem auch gegen deren steilen Anstieg. Eine sehr steil 
ansteigende Spannung kann einen Thyristor ungewollt zünden. 

Außerdem kann eine Ventilbeschaltung bei Thyristoren auch notwendig sein, um bei induktiver 
Last und lückendem Strom das Zünden der Thyristoren zu erleichtern. Diese Aufgabe kann aller-
dings auch von einer gleichstromseitigen Beschaltung übernommen werden. Der Einzelbeschal-
tung der Thyristoren sind aber Grenzen gesetzt, weil die Kondensatoren sich beim Zünden der 
Thyristoren über diese entladen und dadurch eine unerwünschte Beanspruchung mit steil anstei-
gendem Strom (di/dt-Beanspruchung) verursachen. Bei Thyristorbaugruppen für kleine Stromstär-
ken und hohe Spannungen, bei denen man mit verhältnismäßig kleinen Kapazitäten und hochoh-
migen Widerständen auskommt, ist diese di/dt-Beanspruchung noch verhältnismäßig gering, so 
dass hier oft eine Beschaltung der Einzelventile allein genügt. Diese ist dann so zu bemessen wie 
eine wechselstromseitige Beschaltung (vgl. Kap. 4.4.2.2/Bemessungsrichtlinien). 

Bei Thyristorbaugruppen für höhere Stromstärken werden jedoch die für einen Schutz gegen 
energiereiche Überspannungen erforderlichen Kapazitätswerte so groß und die optimalen Wider-
standswerte so klein, dass sich eine unzulässig hohe di/dt-Beanspruchung des Thyristors durch 
die Kondensatorentladung beim Zünden ergeben würde. Daher kann ein ausreichender Schutz 
durch eine Ventilbeschaltung allein nicht erreicht werden. Man muss dann zur wechselstromseiti-
gen Beschaltung (unter Umständen mit zusätzlicher gleichstromseitiger Beschaltung) übergehen. 

Ob in solchen Fällen zusätzlich eine nach diesem Abschnitt zu bemessende Einzelbeschaltung 
erforderlich ist, hängt von den Eigenschaften der Schaltung und der verwendeten Thyristoren ab. 
Werden Thyristoren mit großer kritischer Spannungssteilheit eingesetzt, so kann häuig auf eine 
zusätzliche Einzelbeschaltung der Ventile verzichtet werden, wenn eine wechselstromseitige – 
und falls erforderlich gleichstromseitige – Beschaltung vorhanden ist. 

Bei Baugruppen für sehr große Leistungen schließlich, insbesondere auch bei Parallelschaltun-
gen von Thyristoren, kann es vorteilhaft sein, die RC-Beschaltung über eine Hilfsbrücke anzu-
schließen (Bild 4.4.3). Die zusätzlichen Kosten dieser Hilfsbrücke werden teilweise dadurch aus-
geglichen, dass ein preisgünstiger Elektrolytkondensator und ein Dämpfungswiderstand geringer 
Belastbarkeit verwendet werden können. Allerdings ist zu beachten, dass bei Verwendung einer 
Hilfsbrücke andererseits der für das sichere Zünden der Thyristoren bei induktiver Last notwendi-
ge Entladestromstoss wegfällt. Empfohlene Widerstands- und Kapazitätswerte für die Einzelbe-
schaltung der Ventile sind in den Katalogen angegeben oder können gemäß der nachfolgenden 
Bemessungsrichtlinien berechnet werden. 

Bild 4.4.3 Einzelbeschaltung eines Thyristors mit Hilfsbrücke
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Parallelgeschaltete Thyristoren 
Wegen der unvermeidlichen Streuung der Zündverzögerungszeiten, die sich auch durch kräftige 
Zündimpulse mit steiler Anstiegslanke nicht unter einen bestimmten Wert reduzieren lässt, zün-
den parallelgeschaltete Thyristoren niemals gleichzeitig. Man muss deshalb bei parallelgeschal-
teten Thyristoren durch geeignete Maßnahmen verhindern, dass sich über den zuerst durchzün-
denden Thyristor außer seinem eigenen auch sämtliche Beschaltungskondensatoren der übrigen 
Thyristoren entladen, was zur Zerstörung führen könnte. Hinweise hierzu sind in den nachfolgen-
den Abschnitten „Ventilbeschaltung über Hilfsdioden“ und „Ventilbeschaltung mit Schaltdrosseln“ 
zu inden. 

Halbgesteuerte Gleichrichtersätze 
Die Beschaltung der Ventile in halbgesteuerten Schaltungen wird nach den gleichen Grundsät-
zen vorgenommen wie bei vollgesteuerten. Insbesondere sind zur Beschaltung der Dioden die 
gleichen Widerstände und Kondensatoren wie für die Beschaltung der Thyristoren zu verwenden. 
Die für reine Diodenbaugruppen vorgesehenen Beschaltungselemente sind auf keinen Fall aus-
reichend. 

Freilaufzweige 
Freilaufdioden bzw. Siliziumdioden in Freilaufzweigen von steuerbaren Stromrichterschaltungen 
sind ebenso zu beschalten wie die Thyristoren in den Hauptzweigen. 

Bemessungsrichtlinien für Einzelbeschaltungen
Die folgenden Richtlinien für die Bemessung der Ventilbeschaltung gelten unter der Vorausset-
zung, dass die Beschaltung nur vor den durch den Trägerspeichereffekt (TSE) hervorgerufenen 
Überspannungen schützen soll. Müssen darüber hinaus auch energiereichere Überspannungen 
bedämpft werden, wie sie z.B. beim Abschalten des leer laufenden Transformators entstehen, so 
sind die Widerstände und Kondensatoren nach dem in Kap. 4.4.2.2 „Beschaltung auf der Wech-
selstromseite/Bemessungsrichtlinien“ angegebenen Verfahren zu berechnen. 

Unter der Annahme, dass etwa die Hälfte der von der Sperrverzögerungsladung Qrr repräsentier-
ten Energie in Form einer Überspannung an die Schaltung abgegeben wird, errechnen sich die 
günstigsten Werte für die Kapazität und den Dämpfungswiderstand R zu 
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C: Kapazität (in µF);  LS: Gesamtinduktivität im Stromkreis (in µH);
R: Widerstand (in Ω);  Vv: Effektivwert der Anschlussspannung (in V);
Qrr: Sperrverzögerungsladung (in µC).

Zusätzlich ist zu beachten, dass die Stromamplitude beim Entladen von C über R und den Thy-
ristor, die sich aus der Spannung am Thyristor zum Zündzeitpunkt und dem Widerstandswert von 
R ergibt, nicht größer als 50 A sein soll. Unter Umständen muss daher R etwas größer gewählt 
werden als sich aus obiger Gleichung ergibt. Die Dämpfung der Überspannungen ist dann natur-
gemäß etwas ungünstiger. 
Die Verlustleistung PR im Dämpfungswiderstand R ergibt sich aus der Formel

fVCkfQV2P
2

V1rrVR ��������   
k1 = 0  für Ventile in ungesteuerten Gleichrichterschaltungen
k1 = 2·10-6  für Ventile in gesteuerten Ein- und Zweipuls-Mittelpunktschaltungen sowie 
   halbgesteuerten Zweipuls-Brückenschaltungen und Wechselwegschaltungen 
k1 = 3·10-6  für Ventile in gesteuerten Drei- und Sechspuls-Mittelpunktschaltungen sowie 
   vollgesteuerten Zweipuls-Brückenschaltungen und Wechselwegschaltungen
k1 = 4·10-6  für Ventile in gesteuerten Sechspuls-Brückenschaltungen 
Qrr:   Sperrverzögerungsladung (in C; nicht µC!) 
Vv:   Effektivwert der Anschlussspannung (in V) 
f:  Betriebsfrequenz (in Hz) 
C:   Kapazität (in µF) 
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Zu beachten ist bei der Auswahl des Widerstandes, dass sich die vom Hersteller angegebene 
zulässige Belastung auf unterschiedliche Oberlächentemperaturen beziehen kann. Es ist ratsam, 
eine Oberlächentemperatur von höchstens 200°C vorzusehen. 

Ventilbeschaltung über Hilfsdioden 
In manchen Fällen ist es möglich oder sogar notwendig, bei der Beschaltung von Thyristoren mit 
RC-Gliedern Hilfsdioden zu verwenden. So kann beispielsweise durch die in Bild 4.4.4 links ge-
zeigte Schaltung die Anstiegssteilheit der Vorwärts-Sperrspannung durch die Bauelemente R und 
C optimal bedämpft werden, während für die Entladung des Kondensators C beim Zünden des 
Thyristors ein Zusatzwiderstand Rz wirksam ist, der den Stromstoß auf einen ungefährlichen Wert 
begrenzt. Nachteil dieser Schaltung: In Rückwärtsrichtung ist Rz ebenfalls wirksam, so dass die 
Bedämpfung von Überspannungen in dieser Richtung nicht optimal ist. 

a)    b)

Bild 4.4.4 Einzelbeschaltung von Thyristoren mit Hilfsdioden

Bei selbstgeführten Stromrichtern kann häuig auf eine Dämpfung von Überspannungen in Rück-
wärtsrichtung ganz verzichtet werden, weil diese von den Rücklaufzweigen ohnehin unterdrückt 
werden. In solchen Fällen ist die Schaltung nach Bild 4.4.4b anwendbar, bei der die Beschaltung 
nur in Vorwärtsrichtung wirksam ist und optimal ausgelegt werden kann. Eine Entladung des Kon-
densators beim Zünden des Thyristors indet hier überhaupt nicht statt. 

Werden Thyristoren parallel geschaltet, so würden sich wegen der Streuung der Zündverzöge-
rungszeiten über den zuerst zündenden Thyristor die Beschaltungskondensatoren aller übrigen 
Thyristoren entladen. Das muss unter allen Umständen vermieden werden. Daher wird bei Paral-
lelschaltung von Thyristoren, aber auch in manchen Fällen bei Einzelthyristoren großer Leistung 
häuig die in Bild 4.4.3 gezeigte Ventilbeschaltung über eine Hilfsbrücke angewandt. Sie ist zwar 
relativ aufwendig, bietet aber einen optimalen Schutz in beiden Spannungsrichtungen und ver-
meidet zugleich die Nachteile der einfachen RC-Beschaltung. Richtlinien für die Bemessung der 
einzelnen Bauelemente bei Beschaltung über eine Hilfsbrücke sind in Kap. 4.4.2.2 „Beschaltung 
über Hilfsbrücke“ angegeben. 
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Ventilbeschaltung mit Schaltdrossel 
Bei der Parallelschaltung von Thyristoren werden häuig zur gleichmäßigen Stromaufteilung so-
wohl im stationären Zustand als auch bei kurzzeitiger Überlastung und im Kurzschlussfall in Serie 
mit den Thyristoren Schaltdrosseln verwendet (Bild 4.4.5). Diese Schaltdrosseln bewirken gleich-
zeitig auch im Zusammenwirken mit der RC-Beschaltung eine besonders wirksame Begrenzung 
der Spitzenwerte sowie auch der Anstiegssteilheit von Überspannungen. Dies ist insbesondere 
bei Wechselrichtern in Sechspuls-Brückenschaltungen sehr wichtig. Zugleich verhindern diese 
Seriendrosseln auch, dass sich über den zuerst zündenden Thyristor die Beschaltungskondensa-
toren der übrigen parallelgeschalteten Thyristoren entladen. Daher ist bei Verwendung von Schalt-
drosseln meist keine Hilfsbrücke erforderlich. Zur Dämpfung von Schwingungen wird häuig der 
Schaltdrossel ein Widerstand parallelgeschaltet.

Bild 4.4.5 Einzelbeschaltung von parallelgeschalteten Thyristoren mit Vorschaltdrosseln

Reihenschaltung von Thyristoren oder Gleichrichterdioden 
Bei der Reihenschaltung von Silizium-Gleichrichterdioden oder Thyristoren hat die Beschaltung 
der einzelnen Ventile mit RC-Gliedern außer den bereits besprochenen Wirkungen eine zusätz-
liche Funktion. Wegen der Streuung der Sperrverzögerungszeiten besteht nämlich die Gefahr, 
dass dasjenige Einzelventil, das zuerst sperrt, eine für ein Ventil allein unzulässig hohe Spannung 
aufnehmen muss. Bei der Reihenschaltung von Thyristoren besteht darüber hinaus die Gefahr, 
dass derjenige Thyristor, der zuletzt in den Durchlasszustand übergeht, unmittelbar vor dem Zün-
den eine unzulässig hohe Vorwärtssperrspannung aufnehmen muss, die zu einem unkontrollierten 
Kippen und damit möglicherweise zur Beschädigung des Thyristors führen würde. 

Beides muss durch eine Beschaltung mit RC-Gliedern verhindert werden. Die Dimensionierung 
dieser RC-Glieder kann nach vorstehenden Bemessungsrichtlinien für Einzelbeschaltung be-
rechnet werden. Es wird jedoch empfohlen, die Kapazität der Kondensatoren gegenüber dem so 
berechneten Wert zu verdoppeln. Selbstverständlich ist zusätzlich zu dieser so genannten „dy-
namischen Spannungsaufteilung“ eine statische Spannungsaufteilung durch Parallelwiderstände 
erforderlich. Diese sollen etwa so gewählt werden, dass durch jeden Widerstand ein Strom etwa 
in der Größe des im Datenblatt für den Thyristor oder die Diode angegebenen maximalen Sperr-
stromes ließt. Die beim Zünden des letzten Thyristors bzw. beim Sperren des ersten Ventils ge-
genüber der stationären Spannung auftretende Spannungsüberhöhung zeigt Bild 4.4.6.
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Bild 4.4.6 Zeitlicher Verlauf der Spannungen VDM bzw. VRM am zuletzt gezündeten (___) und am zuerst 
löschenden ( - - - - ) Thyristor bei Reihenschaltung von n Thyristoren (VVM: Scheitelwert der 
Gesamtanschlussspannung, L: Induktivität im Kommutierungskreis, C: Beschaltungskapazität 
des Thyristors).

4.4.2.2 Beschaltung auf der Wechselstromseite 
Sehr energiereiche Überspannungen entstehen, wenn Transformatoren bei geringer Belastung 
oder gar im Leerlauf ein- und ausgeschaltet werden. Bei steuerbaren Stromrichterschaltungen 
kommen zu diesen gelegentlichen nichtperiodischen Schaltvorgängen noch die durch das Zün-
den der Thyristoren bedingten periodischen Schaltvorgänge hinzu. Dies gilt insbesondere auch 
für Diodenbaugruppen, die in Verbindung mit einem Wechselstromsteller auf der Primärseite des 
Gleichrichtertransformators arbeiten müssen. Aus diesen Gründen ist der Beschaltung auf der 
Wechselstromseite stets besondere Aufmerksamkeit zu widmen (Bild 4.4.2a).

Wie schon im Kap. 4.4.2.1 erwähnt, ist es bei Thyristorbaugruppen kleiner Stromstärke und hoher 
Spannung unter Umständen möglich, die Einzelbeschaltung der Ventile so zu bemessen, dass sie 
auch gegen die energiereichen Überspannungen, die an der Induktivität des Transformators oder 
der Vorschaltdrosseln entstehen, einen ausreichenden Schutz bietet. In der Regel ist jedoch auch 
bei Thyristorbaugruppen mit einzeln beschalteten Ventilen eine zusätzliche Beschaltung auf der 
Wechselstromseite erforderlich. 

Die Beschaltung der einzelnen Ventile kann dann nach Kap. 4.4.2.1 bemessen werden, vorausge-
setzt, dass zwischen den Thyristoren und der wechselstromseitigen Beschaltung keine Induktivi-
täten vorhanden sind. Bei Diodenbaugruppen wird man dagegen oft mit einer Beschaltung auf der 
Gleichstromseite auskommen.

Beschaltung auf der Primärseite des Hochspannungstransformators 
Bei Gleichrichtern für die Erzeugung hoher Spannungen wird die wechselstromseitige Beschal-
tung häuig auf der Primärseite des Transformators angeordnet (Bild 4.4.7). In diesem Fall sind 
die gemäß nachfolgender Bemessungsrichtlinien berechneten Kapazitäts- und Widerstandswerte 
entsprechend dem Übersetzungsverhältnis des Transformators umzurechnen.  
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Bild 4.4.7 Primärseitige Beschaltung eines Hochspannunngstransformators

Bemessungsrichtlinien für Beschaltung auf der Wechselstromseite
Die günstigsten Werte der Kapazität C und des Dämpfungswiderstandes R können nach den fol-
genden Formeln angenähert berechnet werden:
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Die Verlustleistung Pv im Widerstand R beträgt angenähert 

10222

V2V 10RCfVk2,1P �

�������    [W] 
PT [VA]: Typenleistung des Transformators; ε [%]: relativer Magnetisierungsstrom des 
   Transformators; Vv [V]: effektive Wechselspannung am RC-Glied; C [µF]: Kapazität; 
   R [W]: Widerstand; 
f [Hz]:  Frequenz, für k2 sind folgende Werte einzusetzen: 
   k2 = 1 bei allen Einphasen-Schaltungen 
   k2 = 2  bei Drehstromschaltungen und Beschaltung auf der Gleichstromseite bzw. 
    über eine Hilfsbrücke
   k2 = 3  bei Drehstromschaltungen und Beschaltung auf der Wechselstromseite 

Der Faktor k3 ist in Bild 4.4.8a als Funktion der Typenleistung PT des Transformators dargestellt. 
Ist der Magnetisierungsstrom ε des Transformators nicht bekannt, so können Nährungswerte als 
Funktion von PT aus Bild 4.4.8b entnommen werden. 
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a)       b)

Bild 4.4.8 a) Faktor k3 als Funktion der Typenleistung PT des Stromrichtertransformators; b) Magneti-
sierungsstrom ε (in Prozent des Nennstroms) eines Stromrichtertransformators als Funktion 
seiner Typenleistung PT.
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Beschaltung über Hilfsbrücke
Vor allem bei Drehstromschaltungen ist es häuig günstig, anstelle der sonst erforderlichen drei 
RC-Glieder ein einziges zu verwenden, das über eine Hilfsbrücke angeschlossen wird. Eine sol-
che Schaltung zeigt Bild 4.4.9. 

Bild 4.4.9 Wechselstromseitige Beschaltung mit Hilfsbrücke und Hilfsdiode

Kapazität C und Widerstand R können nach den vorstehenden Gleichungen für die Primärseiten-
beschaltung berechnet werden. Die Belastbarkeit des Widerstandes R braucht jedoch nur etwa 
2 W zu betragen. Die zusätzliche Diode D7 ist nicht in allen Fällen notwendig. Sie dient dazu, die 
Belastung von R und C durch Oberschwingungen zu verringern (besonders bei Schaltungen mit 
Phasenanschnitt-Steuerung). Der Entladewiderstand R1 sorgt dafür, dass sich der Kondensator 
nach Abschalten des Gerätes rasch entlädt. Er wird ungefähr zu 
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gewählt. Seine Verlustleistung PV(R1) ist etwa
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Die Kapazität C ist in µF einzusetzen. 

Die Hilfsdioden D1. . .D7 sind so auszuwählen, dass ihr Stoßstrom-Grenzwert (für die zugehörige 
Stromlusszeit t ≈ R · C) etwa doppelt so groß ist wie der Spitzenwert ILM des Ladestroms, der beim 
Einschalten des Gerätes in den Kondensator C ließt. Setzt man diesen im ungünstigsten Fall 
(Einschalten im Augenblick des Spannungsscheitelwerts) mit 
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an, so liegt der tatsächliche Wert wegen der übrigen ohmschen und induktiven Widerstände im 
Stromkreis, die hier nicht berücksichtigt sind, erheblich niedriger. Dioden bzw. Kompaktgleichrich-
ter mit Stoßstrom-Grenzwerten von 150 A bis 300 A (bei t = 10 ms) dürften in fast allen Fällen aus-
reichen. Kühlkörper oder -bleche sind nicht notwendig, denn die Dauerbelastung der Hilfsdioden 
ist ja sehr gering. 

Gleichrichterschaltungen ohne galvanische Trennung vom Wechselstromnetz 
Oft werden Gleichrichterschaltungen so ausgeführt, dass zwischen der Dioden- oder Thyristor-
baugruppe und dem Wechselstromnetz nur ein Spartransformator und/oder eine Drossel liegen. 
In diesem Fall muss die Drossel einige Aufgaben übernehmen, die sonst der Transformator ge-



4 Applikationshinweise für Thyristoren und Netzdioden

243

wissermaßen „nebenher“, d.h. neben der galvanischen Trennung vom Netz und der Änderung der 
Betriebsspannung, erfüllt: 
 - Begrenzen des Kurzschlussstroms während der Ausschaltzeit der Sicherung(en) 
 - Vermeiden von Spannungseinbrüchen im Netz bei der Kommutierung 
 - Verringern von Spitzenwert und Anstiegssteilheit von Netz-Überspannungen im Zusammenwir-
ken mit den Überspannungsschutz-Bauelementen 

Um diese Aufgaben erfüllen zu können, muss die Induktivität L der Drossel so groß sein, dass sich 
eine Kurzschlussspannung von mindestens 4% der Betriebsspannung VV ergibt. 

Es gilt also 
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Dabei ist IV der Effektivwert des Strangstroms. Bei Drehstromschaltungen ist naturgemäß für je-
den Strang eine solche Drossel notwendig. Bei Schaltungen mit Spartransformator kann auf die 
Drossel verzichtet werden, wenn der Schleifer nicht bis zum Wicklungsende verstellt werden kann, 
so dass stets ein ausreichend großer Teil der Wicklung zwischen Netz und Gleichrichtersatz liegt. 

Die wechselstromseitige Beschaltung transformatorloser Gleichrichter kann nach denselben Re-
geln bemessen werden wie bei Schaltungen mit Transformatoren. Als Typenleistung PT ist dabei 
der Wert einzusetzen, der sich aus der Strangspannung VV und den Strangströmen IV für einen 
gedachten Transformator errechnet. Ebenso ist für ε der Wert einzusetzen, der der Typenleistung 
PT des gedachten Transformators entspricht. 

Beschaltung von Wechselspannungsstellern (W1C)
W1C-Schaltungen bestehen aus zwei antiparallel geschalteten Thyristoren, nachfolgendes gilt 
aber auch für eine Schaltung aus einem Thyristor mit antiparalleler Diode. Sie erhalten stets eine 
Ventilbeschaltung, die im einfachsten Fall aus einem gemeinsamen RC-Glied besteht (Bild 4.4.10). 
Hat jedes der antiparallelen Bauelemente eine eigene Sicherung, so muss auch jedes ein eigenes 
RC-Glied erhalten (Bild 4.4.10b), d.h. das nach den nachfolgenden Gleichungen berechnete RC-
Glied wird gleichmäßig auf beide Ventile aufgeteilt. RC-Glieder mit einem Kondensator, der größer 
ist als 1 µF, müssen über eine Hilfsbrücke angeschlossen werden.  

                                
a)                                                           b)

Bild 4.4.10 Beschaltung einer Wechselwegschaltung; rechts mit Einzelsicherungen 

Die Werte von Kapazität C und Widerstand R können mit Hilfe der Formeln 
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bestimmt werden. Die Verlustleistung PR im Widerstand R beträgt etwa
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4.4.2.3 Beschaltung auf der Gleichstromseite
Diodenbaugruppen 
Wie bereits mehrfach erwähnt, ist es bei Diodenbaugruppen in Brückenschaltungen meist aus-
reichend, nur die Gleichstromseite zu beschalten, wenn diese nicht ohnehin niederinduktiv an 
einen Spannungszwischenkreis angeschlossen sind. Die Widerstände und Kondensatoren wer-
den entweder nach den Bemessungsrichtlinien im Kap. 4.4.2.2 oder in diesem Kapitel bemessen, 
je nachdem ob vorwiegend Überspannungen von der Wechselstromseite oder von der Gleich-
stromseite gedämpft werden sollen. Falls die Möglichkeit besteht, dass der Gleichrichter auch 
bei abgeschalteter oder sogar abgetrennter Last unter Strom steht, muss ein Entladewiderstand 
vorgesehen werden. 
Bei Gleichrichtern mit ständig angeschlossener kapazitiver Last übernimmt diese Last die Rol-
le der Überspannungsschutzbeschaltung, so dass keine zusätzlichen Beschaltungsmaßnahmen 
erforderlich sind. Liegt allerdings zwischen dem Gleichrichter und der kapazitiven Last eine Glät-
tungsdrossel oder eine Sicherung, so muss eine Überspannungsschutzbeschaltung direkt am 
Gleichrichter zusätzlich eingebaut werden. 
Bei Diodenbaugruppen in Einwegschaltungen (Mittelpunktschaltungen) ist es oft zweckmäßig, die 
Beschaltung ähnlich anzuordnen wie eine wechselstromseitige Beschaltung mit Hilfsbrücke, wo-
bei eine Hälfte der Hilfsbrücke durch die Hauptzweige des Gleichrichters gebildet wird. Die andere 
Hälfte der Hilfsbrücke wird durch kleine Hilfsdioden hinzugefügt. Die Bemessung der Widerstände 
und Kondensatoren sowie der Hilfsdioden erfolgt dabei genauso wie diejenige einer wechsel-
stromseitigen Beschaltung. Allerdings ist zu beachten, dass eine solche Beschaltung nicht gegen 
Überspannungen schützt, die von der Gleichstromseite her auf den Gleichrichter einwirken. 

Thyristorbaugruppen
Bei Thyristorbaugruppen werden in der Regel eine wechselstromseitige Beschaltung und eine 
Beschaltung der Einzelventile vorhanden sein, so dass häuig auf eine gleichstromseitige Be-
schaltung verzichtet werden kann. In Einzelfällen kann diese jedoch trotzdem erforderlich sein. 
Manchmal kann man auch auf die Einzelbeschaltung der Ventile verzichten und stattdessen nur 
eine wechselstromseitige und eine gleichstromseitige Beschaltung vorsehen. Die letztere dient 
dann auch zugleich als kapazitive Grundlast, die ein einwandfreies Zünden der Thyristoren bei 
ungünstigsten Betriebsbedingungen sicherstellt. Die Kapazitäts- und Widerstandswerte können 
nach nachfolgenden „Bemessungsrichtlinien“ berechnet werden. 

Wechselrichter 
Bei Wechselrichtern ist auf der Gleichstromseite häuig eine Batterie oder ein Pufferkondensator 
angeschlossen, so dass eine gleichstromseitige Beschaltung nicht notwendig ist. 

Bemessungsrichtlinien 
Die günstigste Wirkung wird auch hier erreicht, wenn 
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eingehalten wird (Bild 4.4.2b). Wählt man ferner 

R = RL,

so ergibt sich
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 LL:   Induktivität der Last (in µH); 
 RL:   Ohmscher Widerstand der Last (in W);
 C:   Beschaltungskapazität (in µF); 
 R:   Dämpfungswiderstand (in W). 
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In vielen Fällen wird man sich mit einem kleineren Kondensator begnügen. Dann sollte R so ge-
wählt werden, dass obenstehende Gleichung zumindest angenähert erfüllt ist. 

Die Verlustleistung PV im Dämpfungswiderstand R beträgt 
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 VALT: Effektivwert der Ausgangsgleichspannung überlagerten Wechselspannung [V] 
 fALT:  Frequenz dieser Wechselspannung [Hz]. Alle übrigen Größen wie oben.

Falls ein Entladewiderstand R1 (Bild 4.4.10) erforderlich ist (Entladen von C über die Last ist nicht 
in allen Fällen sichergestellt), soll dieser zu 
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betragen. VD [V] ist die Gleichspannung. 

4.4.3 Überspannungsschutzbeschaltung mit Varistoren
Varistoren sind spannungsabhängige Widerstände. Sie bestehen aus einem halbleitenden Materi-
al, das ähnlich wie eine Keramik in Pulverform gepresst und anschließend durch Erhitzen zu einer 
festen Scheibe gesintert wird. Ihre Wirkungsweise beruht auf dem Vorhandensein zahlreicher 
ungeordneter pn-Übergänge an den Berührungsstellen zwischen den Körnchen. Die Varistoren 
werden meist aus Zinkoxid ZnO hergestellt und daher auch als MOV (Metall-Oxid-Varistor) be-
zeichnet. 

Der Widerstand eines Varistors wird mit zunehmender Spannung geringer. Zusammen mit einem 
konstanten Vorwiderstand bildet er also einen Spannungsteiler, dessen Teilerverhältnis (Abschwä-
chungsfaktor) mit zunehmender Eingangsspannung zunimmt. Es ist klar, dass eine solche An-
ordnung geeignet ist, Überspannungen zu dämpfen. Für kurzzeitige Spannungsspitzen kann der 
Vorwiderstand durch eine Induktivität ersetzt werden. Bei Stromrichtern mit Transformator ist dies 
die Streuinduktivität der zugehörigen Transformatorwicklung, bei direktem Anschluss ans Netz die 
Induktivität der Vorschaltdrossel nach Kap. 4.4.2.2, die selbstverständlich auch hier erforderlich 
ist. Varistoren können zur Beschaltung auf der Wechselstromseite oder auf der Gleichstromseite 
sowie auch zur Einzelbeschaltung der Ventile verwendet werden. 

In Bild 4.4.11 ist eine typische Kennlinie eines ZnO-Varistors abgebildet, wie sie vom Hersteller 
angegeben wird. Aus ihr kann man für einen gegebenen Spitzenstrom die zugehörige Spitzen-
spannung ablesen. Darüber hinaus wird vom Hersteller eine höchstzulässige Spitzenstrom-Be-
lastbarkeit angegeben, die auch bei sehr kurzer Impulsdauer nicht überschritten werden darf. Die 
Bemessung geschieht in folgenden Schritten:
 - Auswahl eines Varistors mit geeigneter Betriebsspannung (wird vom Hersteller als Effektivwert 
angegeben). Bei nicht sinusförmiger Betriebsspannung darf der Scheitelwert denjenigen einer 
sinusförmigen Spannung mit dem angegebenen Effektivwert nicht überschreiten. Dies gilt auch 
für pulsierende Gleichspannung. Bei geglätteter Gleichspannung ist der im Datenblatt angege-
bene Höchstwert zu beachten. 

 - Bestimmen der Begrenzungsspannung aus der Strom-Spannungs-Kennlinie des ausgewählten 
ZnO-Varistors. Hierfür muss der Spitzenwert des höchsten zu erwartenden Stromstoßes ermit-
telt werden. Bei Transformatoren ist dies der entsprechend dem Verhältnis der Windungszahlen 
umgerechnete Magnetisierungsstrom, bei Induktivitäten allgemein der Höchstwert des Stromes 
unmittelbar vor einer plötzlichen Unterbrechung. Die periodische Spitzensperrspannung des zu 
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schützenden Halbleiterbauelements muss höher sein als die so bestimmte Begrenzungsspan-
nung. 

 - Ermittlung der mittleren Gesamt-Verlustleistung und Vergleich mit dem im Datenblatt des Her-
stellers angegebenen höchstzulässigen Wert (bei der jeweiligen Umgebungstemperatur). 

Bild 4.4.11 Strom-Spannungskennlinie eines ZnO-Varistors (gepulst)

Die Grundschwingungs-Verlustleistung ist bei ZnO-Varistoren meist vernachlässigbar gering. 

Varistoren haben den Nachteil, dass sie die Spannungssteilheit nicht dämpfen. Bei Thyristoren mit 
geringen dv/dt-Werten ist daher eine zusätzliche RC-Beschaltung erforderlich. 

4.4.4 Überspannungsschutzbeschaltung mit SiIizium-Avalanche-Dioden
Silizium-Avalanche-Dioden (Bild 4.4.12) unterscheiden sich von gewöhnlichen Silizium-Gleich-
richterdioden darin, dass der steile Anstieg des Sperrstroms oberhalb einer bestimmten Spannung 
(Durchbruchspannung) nicht von Durchbruchserscheinungen an der Oberläche des Siliziumele-
ments herrührt, sondern durch Ladungsträgervervielfachung (Lawineneffekt, Avalanche-Effekt) in 
der gesamten Raumladungszone des pn-Übergangs verursacht wird. Während normale Gleich-
richterdioden infolge der Konzentration des Sperrstroms an einzelnen Punkten der Oberläche von 
Sperrstromimpulsen verhältnismäßig geringer Stromstärke und Dauer zerstört werden können, 
vertragen Avalanche-Dioden Sperrstromimpulse, deren Leistungen im Kilowatt-Bereich liegen. 

a)          b)

Bild 4.4.12 Schaltzeichen einer Avalanche-Diode (a) und einer bipolaren Suppressordiode (b)

4.4.4.1 AvaIanche-Gleichrichterdioden mit Eigenschutz 
Avalanche-GIeichrichterdioden können ebenso wie normale Gleichrichterdioden in den verschie-
densten Schaltungen eingesetzt werden, wobei wegen ihrer Unempindlichkeit gegen kurzzeitige 
Beanspruchungen in Sperrrichtung häuig auf eine Überspannungsschutz-Beschaltung verzichtet 
werden kann. Insbesondere können Avalanche-Gleichrichterdioden in Hochspannungs-Anwen-
dungen ohne die sonst erforderliche Beschaltung zur statischen und dynamischen Spannungsauf-
teilung in Reihe geschaltet werden. 

Der Hersteller gibt die Durchbruchspannung V(BR) sowie die höchstzulässige Stoßspitzen-Sperr-
verlustleistung PRSM - gewöhnlich als Funktion der Impulsdauer - an. Die Bemessung soll so vor-
genommen werden, dass die Durchbruchspannung deutlich oberhalb des Spitzenwertes der Be-
triebsspannung zuzüglich überlagerter periodischer Spannungsspitzen liegt. Die Leistungen der 
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nichtperiodisch auftretenden Überspannungsimpulse müssen, sofern sie die Durchbruchspan-
nung überschreiten, unterhalb der für die jeweilige Impulsdauer zulässigen Stoßspitzen-Sperr-
verlustleistung liegen. Die Durchbruchspannung steigt mit der Ersatzsperrschichttemperatur Tj an 
gemäß der Gleichung: 

V(BR)1 = V(BR)0 · [1+1,2·10-3·(T1 – T0)]

Darin bedeuten V(BR)0 die Durchbruchspannung bei der Temperatur T0 und V(BR)1 diejenige bei der 
Temperatur T1. 

4.4.4.2 Avalanche-Dioden zum Schutz anderer Bauelemente 
Sollen Avalanche-Dioden zum Schutz anderer Halbleiterbauelemente, also insbesondere norma-
ler Gleichrichterdioden, Thyristoren, IGBT oder MOSFET eingesetzt werden, so muss nicht nur 
ein bestimmter Mindestwert der Durchbruchspannung, sondern auch ein Höchstwert eingehalten 
werden. Außerdem muss auch eine bestimmte Steilheit der Sperrkennlinie im Durchbruchbereich 
garantiert werden. Solche Dioden bezeichnet man als ControIled-Avalanche-Dioden, fälschlicher-
weise werden sie auch als Hochspannungs-Z-Dioden bezeichnet. 

Controlled-Avalanche-Dioden werden in verschiedenen Ausführungen angeboten, nämlich als 
Controlled-Avalanche-Gleichrichterdioden, als ControlIed-AvaIanche-Begrenzerdioden oder als 
(Transient Voltage) Suppressor Dioden. Während die Ersteren neben ihrer Funktion als Schutz für 
andere Bauelemente wahlweise oder gleichzeitig als normale Gleichrichterdioden wirken können, 
sind Begrenzerdioden ausschließlich zum Schutz anderer Bauelemente vorgesehen und können 
in Durchlassrichtung nicht beansprucht werden. Zum Einsatz in Wechselspannungskreisen gibt 
es auch bipolare Suppressordioden (Bild 4.4.12), die aus gegeneinander in Reihe geschalteten 
Dioden bestehen, die sich unabhängig von ihrer Polung gleich verhalten. Werden Controlled-
Avalanche-Gleichrichterdioden in der Schaltung auch in Durchlassrichtung beansprucht, so ist zu 
beachten, dass sich der Mittelwert der periodisch zulässigen Sperrverlustleistung naturgemäß um 
die von der Durchlassstrombeanspruchung herrührende mittlere Durchlassverlustleistung verrin-
gert. Beispiele für Schutzschaltungen mit Controlled-Avalanche-Dioden zeigt Bild 4.4.13. 

a)       b)       c)

Bild 4.4.13 a) Halbgesteuerte Sechspuls-Brückenschaltung mit Controlled-Avalanche-Gleichrichterdioden, 
die zugleich die Thyristoren vor Überspannung schützen; b) Wechselstromseitige Beschaltung 
einer Zweipuls-Brückenschaltung durch eine bipolare Suppressordiode; c) Beschaltung eines 
Wechselspannungsstellers mit einer bipolaren Suppressordiode

Begrenzerdioden (Transient Voltage Suppressor) werden vor allem zum Schutz von Thyristoren 
und IGBT eingesetzt, und zwar insbesondere in Geräten für hohe Spannungen und große Leis-
tungen, wo sie gegenüber einer RC-Beschaltung den Vorteil geringerer Abmessungen und eines 
geringeren Energieverbrauchs haben. Insbesondere bei der Reihenschaltung von Bauelementen 
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kann man sie anstelle der für die dynamische Spannungsaufteilung erforderlichen RC-Glieder 
verwenden. Zu beachten ist, dass Avalanche-Dioden die Spannungssteilheit nicht beeinlussen. 
Bei der Beschaltung von Thyristoren kann daher unter Umständen ein zusätzliches RC-Glied nach 
den Bemessungshinweisen des Kap. 4.4.2.1 erforderlich sein.

4.4.4.3 Grenzen des Anwendungsbereichs 
Sehr energiereiche Überspannungen, wie sie z.B. beim Abschalten von Transformatoren im Leer-
lauf auftreten, können in der Regel von Silizium-Avalanche-Dioden nicht verarbeitet werden. In 
solchen Fällen müssen daher entweder anstelle der oder zusätzlich zu den Avalanche-Dioden 
RC-Beschaltungsglieder eingesetzt werden. 

4.4.4.4 Gehäuseformen 
Kleine Silizium-AvaIanche-Dioden haben Gehäuse mit Drahtanschlüssen, oder sind für das Löten 
auf Leiterplatten vorgesehen (SMD). Größere Dioden haben die üblichen Gehäuse mit Schraub-
stutzen. Sie werden auch als Brückenschaltungen angeboten. Begrenzerdioden werden auch in 
symmetrischen Gehäusen ähnlich wie Sicherungen angeboten, die zwei mit entgegengesetzter 
Polarität in Reihe geschaltete pn-Übergänge enthalten. Solche bipolaren Suppressordioden ha-
ben symmetrische Kennlinien, es genügt also eine einzige derartige Diode für den Schutz eines 
Thyristors.

4.4.5 Schutz von Dioden und Thyristoren gegen Überstrom
Unter Überstrom wird hier eine Strombelastung des Leistungshalbleiters verstanden, die unter den 
gegebenen Kühlbedingungen zu dessen Zerstörung führt, wenn der Strom nicht durch geeignete 
Vorrichtungen rechtzeitig abgeschaltet wird. Im Gegensatz zum Kurzschluss, der im nächsten 
Kapitel behandelt wird, soll es sich nicht um einen innerhalb weniger Millisekunden steil anstei-
genden Strom handeln. 

Ein solche Überlastung kann nicht allein durch eine betriebsmäßig nicht vorgesehene Stromerhö-
hung (Überstrom), sondern auch durch eine unbeabsichtigte Veränderung der Kühlbedingungen 
hervorgerufen werden. Die Folge ist, dass ein bei funktionierender Kühlung zulässiger Strom nun 
das Bauelement ebenfalls überlastet. Als Beispiele seien die Blockierung von Lüftungsschlitzen, 
der Ausfall eines Lüfters oder bei Wasserkühlung eine Störung der Kühlwasserzufuhr genannt. 
Im folgenden werden einige bewährte Schutzeinrichtungen gegen derartige Überlastungsfälle be-
schrieben. Dabei muss man unterscheiden zwischen Schutzeinrichtungen, die nur bei unbeab-
sichtigter Stromerhöhung ansprechen und solchen, die nur bei Störungen in der Kühleinrichtung 
ansprechen bzw. Vorrichtungen die in beiden Fällen Schutz gewähren. 

4.4.5.1 Vorrichtungen zum Schutz gegen Überströme 
Leistungsschalter 
Leistungsschalter sind wohl die bekanntesten Schutzeinrichtungen gegen Überlastung. Es gibt 
Schalter mit thermischer, magnetischer und thermisch-magnetischer Auslösung. Ihre Ansprech-
zeiten sind im Bereich unter etwa 1 s, ähnlich wie bei Schmelzsicherungen, vom Überstrom ab-
hängig: Bei hohem Überstrom wird die Ansprechzeit kürzer. Dieser Zusammenhang wird vom Her-
steller in Form einer Kennlinie angegeben, die mit der Überstrombelastbarkeit des zu schützenden 
Halbleiterbauelements verglichen werden kann. Dabei ist zu beachten, dass die Auslöseströme 
von Leistungsschaltern ebenso wie die Ströme in den Strom-Zeit-Kennlinien der Sicherungen als 
Effektivwerte angegeben werden, die Stoßstrom-Grenzwerte der Halbleiterbauelemente dagegen 
Scheitelwerte von Sinus-Halbschwingungen sind. Diese müssen daher für den Vergleich in Effek-
tivwerte umgerechnet werden. 

Im gesamten in Frage kommenden Zeitbereich muss der Auslösestrom des Leistungsschalters 
niedriger sein als der für das Halbleiterbauelement im Störungsfall zulässige Überstrom. Ist dies 
nicht für den gesamten Zeitbereich realisierbar, so muss eine zusätzliche Schutzeinrichtung, in 
der Regel eine Halbleiter-Sicherung, für den nicht abgedeckten Zeitbereich vorgesehen werden. 
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Schmelzsicherungen
Schmelzsicherungen dienen in erster Linie zum Schutz gegen Kurzschluss (Kap. 4.4.6). Unter 
bestimmten Umständen kann jedoch die Sicherung zugleich auch Schutz gegen Überlastung im 
oben deinierten Sinne bieten. Dies kann man feststellen, indem man die Strom-Zeit-Kennlinie 
der Sicherung für den in Frage kommenden Zeitbereich mit den für das zu schützende Halb-
leiterbauelement bei Störungen zulässigen Überströmen vergleicht. Unter Umständen muss ein 
verbleibender, mit der betreffenden Sicherung nicht zu schützender Zeitbereich durch eine weitere 
Schutzvorrichtung abgedeckt werden. 

Ansteuersperrung 
Bei steuerbaren Schaltungen bietet es sich an, den Schutz gegen Überströme durch Beeinlussen 
der Ansteuereinrichtung zu bewirken. Man unterdrückt bei Auftreten betriebsmäßig nicht vorgese-
hener Überströme die Zündimpulse entweder vollständig, oder man legt die Ansteuereinrichtung 
so aus, dass der Strom unter allen Umständen auf einen zulässigen Wert begrenzt wird. Voraus-
setzung für die Anwendung der Ansteuersperrung ist natürlich, dass die Steuerbarkeit der Thyris-
toren so lange erhalten bleibt (d.h. die höchstzulässige  Ersatzsperrschichttemperatur nicht über-
schritten wird), bis die Ansteuersperrung wirksam wird. Bei Kurzschlussströmen, die innerhalb 
einer Halbschwingung steil ansteigen, ist also ein Schutz durch Ansteuersperrung nicht möglich. 

4.4.5.2 Vorrichtungen zum Schutz bei Störungen in der Kühleinrichtung 
Windfahnen-Relais 
Bei verstärkter Luftkühlung können zum Schutz gegen Überlastung der Leistungshalbleiter bei 
Ausfall des Lüfters oder Blockierung der Lüftungsschlitze Windfahnen-Relais eingesetzt werden, 
die im Störungsfall ein Schütz betätigen oder auf die Ansteuereinrichtung einwirken. 

Wasserströmungswächter 
Bei Wasserkühlung können Strömungswächter oder Durchluss-Messgeräte zur Überwachung 
der Kühlwasserströmung eingesetzt werden.  

4.4.5.3 Vorrichtungen, die sowohl bei Überstrom als auch bei Störung der Kühleinrichtung 
ansprechen 

Die Zerstörung von Leistungshalbleitern bei Überlastung erfolgt stets durch unzulässig hohe Tem-
peratur, ganz gleich, ob die Überlastung durch Überstrom oder durch eine Störung in der Kühlein-
richtung verursacht ist. Daher liegt es nahe, zum Schutz der Halbleiterbauelemente Vorrichtungen 
zu verwenden, die direkt auf diese Temperaturerhöhung ansprechen. 

Bimetall-Thermostate 
Bimetall-Thermostate enthalten Bimetallscheiben, die bei einer bestimmten, vom Hersteller fest 
eingestellten Temperatur von einer Stellung in die andere schnappen und dabei einen Kontakt 
öffnen oder schließen (Bild 4.4.14). Sie haben in der Regel Schraubstutzen, mit denen sie in mög-
lichst engem thermischen Kontakt zu den zu schützenden Bauelementen in den Kühlkörper einge-
schraubt werden. Sind mehrere Halbleiterbauelemente mit getrennten Kühlkörpern zu schützen, 
so muss in manchen Fällen jeder Kühlkörper einen eigenen Thermostaten erhalten. Je nachdem, 
ob die Kontakte öffnen oder schließen, werden sie in Reihe oder parallel geschaltet. 

Bimetall-Thermostate können sowohl bei natürlicher oder verstärkter Luftkühlung als auch bei 
Wasserkühlung verwendet werden. Im letzteren Fall ist es zweckmäßig, einen zusätzlichen Ther-
mostaten einzusetzen, der bei Unterschreiten einer bestimmten Kühlkörper-Temperatur den Kühl-
wasserzulauf drosselt oder völlig sperrt. Auf diese Weise wird verhindert, dass sich auf den Iso-
lierteilen der Halbleiterbauelemente Kondenswasser niederschlägt.  
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Bild 4.4.14 Bimetall-Thermostat zum Aufschrauben auf einem Halbleiter-Kühlkörper; a) Ausführung mit 
öffnendem Kontakt in Ruhestellung; b) dieselbe Ausführung nach Überschreiten der Ansprech-
temperatur; Die Mitte der Bimetallscheibe ist nach oben geschnappt und hat den Kontakt geöff-
net; c) Ausführung mit schließendem Kontakt nach Überschreiten der Ansprechtemperatur

Temperaturabhängige Widerstände 
Temperaturabhängige Widerstände haben gegenüber den Bimetall-Thermostaten den Vorteil, 
dass sie rascher auf Temperaturänderungen ansprechen, so dass sich ein geringerer Sicherheits-
abstand zwischen dem Betriebsstrom und dem Mindeststrom für das Auslösen der Schutzein-
richtung ergibt. Zur Umwandlung der Widerstandsänderung in ein Signal, das beispielsweise ein 
Schütz betätigen kann, ist eine zusätzliche elektronische Schaltung erforderlich. 

Temperaturabhängige Widerstände können auch in Module integriert werden und dort beispiels-
weise auf dem Isoliersubstrat aufgelötet sein. Die Reaktion solcher integrierter Temperatursenso-
ren ist deutlich schneller als die von auf dem Kühlkörper angebrachten Sensoren, reicht aber auf 
keinen Fall aus, um Anstiege der Chiptemperatur durch steile Überströme immer rechtzeitig vor 
einer Schädigung des Chips zu erkennen. Eingesetzt werden Widerstände auf Siliziumbasis mit 
positivem Temperaturkoefizienten (PTC), bei denen der Widerstand mit der Temperatur ansteigt, 
aber auch Widerstände mit negativem Temperaturkoefizienten (NTC), bei denen der Widerstand 
mit steigender Temperatur sinkt.

4.4.6 Schutz von Dioden und Thyristoren bei Kurzschluss
IGBT und MOSFET begrenzen den Strom im Kurzschlussfall auf etwa das 6 - 8fache des Nennstro-
mes und werden durch den Kurzschlussstrom nicht geschädigt, wenn das Bauelement innerhalb 
von 6 bis 10 µs über das Gate abgeschaltet wird. Im Gegensatz dazu begrenzen Dioden und Thy-
ristoren den Kurzschlussstrom nicht. Sie müssen daher beim Auftreten eines Kurzschlusses durch 
externe Maßnahmen geschützt werden. 

Die Siliziumtablette in einem Thyristor oder einer Gleichrichterdiode hat eine sehr geringe Wärme-
kapazität und kann deshalb von starken, rasch ansteigenden Überströmen, wie sie vor allem bei 
Kurzschlüssen auftreten, innerhalb weniger Millisekunden zerstört werden. Die üblichen Nieder-
spannungssicherungen, selbst in ihrer linken Ausführung, sind daher nicht geeignet, Gleichrich-
terdioden und Thyristoren vor der Zerstörung bei Kurzschlüssen zu schützen. Es müssen vielmehr 
spezielle Sicherungen verwendet werden, die als überlinke, superlinke, ultralinke Sicherungen 
oder einfach Halbleitersicherungen angeboten werden. 

Die häuigsten Kurzschlussursachen bei Stromrichtern sind:
 - Kurzschluss der Last oder der Verbindungsleitungen zwischen Stromrichtergerät und Last 
 - Kurzschluss in einer Gleichrichterdiode oder in einem Thyristor durch Verlust der Sperrfähigkeit 
(Spontanausfall) 

 - bei Wechselrichtern oder Umrichtern Kippen infolge eines Zündfehlers 

Schaltet man in Reihe zu jeder Gleichrichterdiode und jedem Thyristor, soweit sie in den Haupt-
zweigen der Stromrichterschaltung eingesetzt sind, eine Halbleitersicherung, so kann man diese 
Halbleiterbauelemente in allen genannten Kurzschlussfällen vor der Zerstörung schützen. Zu-
gleich sind damit auch alle übrigen im Hauptstromkreis liegenden Teile der Anlage geschützt, denn 
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Drosseln, Transformatoren, Widerstände usw. sind ja gegen Überströme weit weniger empindlich 
als die Halbleiterbauelemente.

Bei Brückenschaltungen haben jeweils zwei Leistungshalbleiter einen gemeinsamen Wechsel-
stromanschluss. Man kann sie deshalb durch eine gemeinsame Sicherung in der Wechselstrom-
zuleitung schützen (Bild 4.4.15b), die man Strangsicherung nennt. Das hat den Vorteil, dass man 
weniger Sicherungen braucht und dass die beim Abschmelzen des Schmelzleiters auftretende 
Schaltspannung die Halbleiterbauelemente nicht beansprucht. Bei hoher Strombelastung der Thy-
ristoren oder Gleichrichterdioden, wie sie mit verstärkter Kühlung möglich ist, und bei gleichzeitig 
hoher Betriebsspannung kann jedoch der Fall eintreten, dass man keine Sicherung indet, die 
einerseits einen ausreichend hohen Nennstrom hat (der Effektivstrom im Strang ist √2 mal höher 
als in jedem der beiden Zweige) und deren Ausschalt-i²t-Wert andererseits niedriger ist als der 
eines jeden der beiden Halbleiterbauelemente. Dann muss man jedem Brückenzweig eine eigene 
Sicherung zuordnen: Zweigsicherung (Bild 4.4.15a). Auch bei Wechselwegschaltungen kann man 
meist mit einer gemeinsamen Sicherung auskommen (Bild 4.4.15b2). 

   a1     a2        b1                      b2

Bild 4.4.15 Mögliche Anordnungen der Halbleitersicherungen bei einem Stromrichter in Brückenschaltung 
(a1 und b1) und bei der Wechselwegschaltung (a2 und b2); a) als Zweigsicherungen bzw.  
b) als Strangsicherungen

Werden in Geräten für hohe Leistungen Gleichrichterdioden oder Thyristoren parallel geschaltet, 
so erhält jedes Halbleiterbauelement eine Sicherung. Das hat u.a. den Vorteil, dass bei Spon-
tanausfall eines Bauelements oder einer Sicherung das Gerät – mit entsprechend verringerter 
Leistung – betriebsfähig bleibt. Auch werden durch die Innenwiderstände der Sicherungen die 
Kennlinienunterschiede der Halbleiterbauelemente zum Teil ausgeglichen, so dass die Stromauf-
teilung - auch im Kurzschlussfall - gleichmäßiger wird. 

Kurzschlussschutz durch Schmelzsicherungen setzt voraus, dass Kurzschlüsse nur sehr selten 
auftreten. Es gibt jedoch Anwendungen, in denen der Kurzschluss der Last häuiger vorkommt. 
Dann muss man zusätzlich zu den Schmelzsicherungen, die zum Schutz gegen die vorher er-
wähnten anderen Kurzschlussursachen auch hier erforderlich sind, auf der Lastseite einen 
Gleichstrom-Schnellschalter, einen Leistungsschalter oder eine Vorrichtung vorsehen, welche 
die Steuerimpulse der Thyristoren sperrt (Ansteuersperrung). Selbstverständlich muss dann die 
Stromrichterschaltung so bemessen sein, dass bei Kurzschluss der Last während der Ansprech-
zeit des Schalters der für die Halbleiterbauelemente zulässige Überstrom nicht überschritten wer-
den kann. Im Falle der Ansteuersperrung muss während der längstmöglichen Zeitspanne bis zum 
Nulldurchgang des Stromes durch die Thyristoren deren Steuerfähigkeit erhalten bleiben. Ferner 
muss die Schutzeinrichtung auf der Lastseite so bemessen sein, dass sie rascher anspricht als 
die Schmelzsicherungen an den Thyristoren bzw. Gleichrichterdioden. Man bezeichnet das als 
Selektivität.
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4.4.6.1 Begriffe und Erläuterungen bei Halbleitersicherungen
Sicherung
Schutzorgan, das durch Abschmelzen eines Schmelzleiters den Stromkreis öffnet, wenn der Strom 
während einer bestimmten Zeit einen bestimmten Wert überschreitet. 

Sicherungsunterteil 
Teil einer Sicherung, das fest in das Gerät eingebaut wird und das Kontaktstücke zur Aufnahme 
eines Sicherungseinsatzes enthält. 

Sicherungseinsatz
Teil der Sicherung, das den Schmelzleiter enthält und das nach Ausschalten der Sicherung zur 
Wiederinbetriebnahme ersetzt werden muss (Bild 4.4.16). Bei Halbleitersicherungen verzichtet 
man häuig auf die Verwendung eines besonderen Sicherungsunterteils. In diesem Fall sind  
Sicherungseinsatz und Sicherung identisch. 

Anzeiger 
Vorrichtung, die den Schaltzustand eines Sicherungseinsatzes anzeigt. 

Bild 4.4.16 Schnitt durch einen Halbleitersicherungseinsatz

Schlagvorrichtung
Vorrichtung, die beim Abschmelzen des Schmelzleiters freigegeben wird, um eine Signaleinrich-
tung o.ä. zu betätigen. Sie kann zugleich auch Anzeiger sein. Für Parallelschaltung von Gleich-
richterdioden oder Thyristoren muss die Ansprechspannung der Schlagvorrichtung kleiner als 1 V 
sein.

Nennspannung VN

Höchstzulässige Betriebsspannung, wobei kurzzeitige Erhöhung um höchstens 10% zulässig ist. 
Ist die Nennspannung eine Wechselspannung, so wird der Effektivwert angegeben. Er gilt für si-
nusförmige Spannung 50 bis 60 Hz. Bei nicht sinusförmiger Spannung sollen weder Effektivwert 
noch Scheitelwert der Betriebsspannung die Nennspannung bzw. ihren √2 fachen Wert über-
schreiten. 

Nennstrom IN 
Höchstzulässiger Betriebsstrom, mit dem der Sicherungseinsatz ohne nachteilige, die Funktion 
beeinträchtigende Veränderungen dauernd beansprucht werden darf. 
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Nennausschaltvermögen IPM

Höchstwert des unbeeinlussten Stromes, den eine Sicherung unter bestimmten Bedingungen 
(z.B. wiederkehrende Spannung) ausschalten kann. 

Durchlassstrom (einer Sicherung) I(LT) 
Höchster Augenblickswert des Stromes, der während des Ausschaltens einer Sicherung erreicht 
wird, wenn durch dieses Ausschalten vermieden wird, dass der unbeeinlusste Strom seinen 
Höchstwert erreicht (Bild 4.4.17). Dieser Stromwert hat nichts mit dem Durchlassstrom einer 
Gleichrichterdiode oder eines Thyristors zu tun!

Unbeeinlusster Strom IP (prospektiver Strom)
Strom, der auftritt, wenn man sich die Sicherung durch eine impedanzfreie leitende Verbindung 
ersetzt denkt (gestrichelte Linie in Bild 4.4.17). 

Unbeeinlusster (prospektiver) Kurzschlussstrom IPS 
Effektivwert des unbeeinlussten Stromes bei Kurzschluss unmittelbar hinter der Sicherung. Die-
ser Wert kann zur genauen Bestimmung des Lösch-i²t-Wertes erforderlich sein. 

Schmelzzeit tpa 
Zeit zwischen dem Einsetzen eines Stromes, der groß genug ist, den Schmelzleiter zu schmelzen 
und dem Entstehen des Lichtbogens (Bild 4.4.17). 

Lichtbogenzeit ta 
Zeit zwischen dem Entstehen des Lichtbogens und seinem (endgültigen) Erlöschen. 

Ausschaltzeit top 
Summe aus Schmelzzeit und Lichtbogenzeit. 

Bild 4.4.17 Stromverlauf beim Ausschalten eines Kurzschlusses durch eine Halbleitersicherung mit Strom-
begrenzung (Durchlassstrom geringer als der Scheitelwert des unbeeinlussten Stromes); 
Schmelzzeit + Lichtbogenzeit = Ausschaltzeit

Zeit-Strom-Kennlinie  
Kurve der virtuellen Schmelzzeit oder Ausschaltzeit als Funktion des Effektivwertes des unbeein-
lussten Stromes unter bestimmten Bedingungen. Sie gilt in der Regel für 20°C Ausgangstempe-
ratur. 

Schmelz-i²t-Wert (i²t)pa

Integral des Quadrates des unbeeinlussten Stromes über die Schmelzzeit: 
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Es hängt von der Ausgangstemperatur und dem unbeeinlussten Kurzschlussstrom ab. Bei 
Schmelzzeiten unter 10 ms ist es zeitunabhängig. 

Lösch-I²t-Wert (i²t)a 
Integral des Quadrates des unbeeinlussten Stromes über die Lichtbogenzeit: 
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Es hängt ab von der wiederkehrenden Spannung, dem unbeeinlussten Kurzschlussstrom und 
dem Leistungsfaktor. 

Ausschalt-i²t-Wert(i²t)op 
Summe aus SchmeIz-i²t-Wert und Lösch-i²t-Wert. 

Virtuelle Zeit tvpa, tva, tvop 
Zeit, die man erhält, wenn man einen i²t-Wert durch das Quadrat des unbeeinlussten (prospekti-
ven) Stromes dividiert, z.B.: 
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Entsprechend den verschiedenen i²t-Werten erhält man die virtuelle Schmelzzeit, Lichtbogenzeit 
(Löschzeit) und Ausschaltzeit.  

Schaltspannung VaM 
Scheitelwert der Spannung, die während des Ausschaltens an den Klemmen der Sicherung auf-
tritt. Sie hängt von der Betriebsspannung und vom Leistungsfaktor des Stromkreises ab. Je ra-
scher eine Sicherung ausschaltet, desto höher ist ihre Schaltspannung. 

Wiederkehrende Spannung VWRMS

Spannung, die an den Klemmen einer Sicherung nach dem Ausschalten des Stromes auftritt. 

Strombegrenzung 
Abschalten eines Kurzschlussstroms durch eine Sicherung, wobei der Durchlassstrom geringer 
ist als der Scheitelwert des unbeeinlussten Kurzschlussstroms (Beispiel Bild 4.4.17). Ob Strom-
begrenzung eintritt, hängt außer von den Eigenschaften der Sicherung auch von der Höhe des 
unbeeinlussten Kurzschlussstroms IPS und von der Betriebsfrequenz ab. Bei geringem IPS ist die 
Schmelzzeit länger als eine Viertelschwingung, ebenso bei Betriebsfrequenzen über etwa 100 Hz. 
Dann kann keine Strombegrenzung eintreten. 

4.4.6.2 Bemessen von Halbleitersicherungen
Für das richtige Bemessen von Halbleitersicherungen sind folgende Daten der Sicherung zu be-
achten: 
 - Nennstrom 
 - Nennspannung 
 - Ausschalt-i²t-Wert 
 - Schaltspannung 

Der Einluss dieser Daten auf die Auswahl der geeigneten Sicherung wird in den folgenden Ab-
schnitten in der oben gewählten Reihenfolge besprochen. 
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Bemessen nach dem Nennstrom 
Mit dem Nennstrom kann ein Sicherungseinsatz unter bestimmten Bedingungen, nämlich bei 20°C 
Umgebungstemperatur, ungehinderter Konvektion der Luft und höchstens 1,6 A/mm² Stromdichte 
in den angeschlossenen Leitungen dauernd belastet werden. Bei höheren Umgebungstempera-
turen und geringeren Leitungsquerschnitten, wie sie in Stromrichtergeräten die Regel sind, ist der 
Strom zu reduzieren. Eine Reduktion auf 90% des Nennstroms reicht in fast allen Fällen aus. Bei 
verstärkter Luftkühlung können Sicherungen höher als mit dem Nennstrom belastet werden. Eini-
ge Hersteller geben hierfür Umrechnungsgleichungen oder Diagramme an. 

Zur Kontrolle, ob unter den im Gerät vorliegenden Belastungs- und Kühlbedingungen die Siche-
rung nicht überlastet wird, empfehlen die Hersteller, die Spannung an der Sicherung bei voller 
Belastung des Gerätes einmal genau 5 Sekunden nach dem Einschalten (V5s) und nochmals 2 
Stunden nach dem Einschalten (V2h) zu messen, natürlich jeweils bei exakt gleichem Strom. Die-
se Spannungswerte geben wegen der Temperaturabhängigkeit des Schmelzleiter-Widerstandes 
Auskunft über die Temperatur, die der Schmelzleiter im Betrieb annimmt. Die Sicherung ist nicht 
überlastet, wenn 
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ist. Dabei ist Ta wie immer die Zuluft-Temperatur in °C, N eine Konstante der betreffenden Siche-
rung, die der Hersteller angibt. Auch die Formel kann von Hersteller zu Hersteller etwas variieren. 

Der Nennstrom ist der Effektivwert eines sinusförmigen Wechselstroms. Auch bei nicht sinusför-
migem Strom, wie er bei Halbleitersicherungen meist vorliegt, wird in der Regel der gleiche Effek-
tivwert zulässig sein. In Fällen, in denen man gezwungen ist, den Nennstrom voll auszunutzen, 
wobei der Strom von der Sinusform stark abweicht, sollte man aber vorsichtshalber den Hersteller 
befragen. 

Halbleitersicherungen werden für Nennströme bis etwa 630 A, in Sonderfällen bis etwa 1600 A 
hergestellt. Bei höheren Betriebsströmen müssen zwei Sicherungen parallelgeschaltet werden. 
In diesem Fall müssen entweder dafür vom Hersteller selektierte Sicherungseinsätze mit eng 
tolerierten Schmelzleiter-Widerständen benutzt werden, oder bei Verwendung nicht selektierter 
Sicherungseinsätze darf der Nennstrom nur zu 80% ausgenutzt werden. Außerdem ist auf sym-
metrische Leitungsführung zu achten, da bereits geringe Unterschiede in den Abständen zum 
Einspeisepunkt oder den Leitungslängen zu ungleichmäßiger Stromaufteilung führen. In Zweifels-
fällen ist eine Rückfrage beim Hersteller zu empfehlen. 

Naturgemäß verdoppelt sich beim Parallelschalten von Sicherungen nicht nur der Nennstrom, 
sondern auch der Durchlassstrom, d.h. der zum Ausschalten innerhalb einer bestimmten Zeit er-
forderliche Strom. Damit wächst der i²t-Wert auf das Vierfache. Dies gilt für den Schmelz-i²t-Wert 
ebenso wie für den Ausschalt-i²t-Wert. 

Weiterhin gilt der Nennstrom für Frequenzen von 40 bis 60 Hz. Unterhalb dieses Bereichs kann 
eine Reduktion des Stromes erforderlich sein. Man erkundige sich beim Hersteller. Ein schwie-
riges Problem ist die Bemessung von Sicherungen für Kurzzeit- oder Aussetz-Belastung (mit 
oder ohne Grundlast). Ist die Spieldauer ts (Summe aller Stromlusszeiten t1 + t2 + . . .plus etwaige 
Pausenzeiten) kürzer als eine Minute und der höchste auftretende Überstrom nicht größer als der 
2,5fache Nennstrom, so kann mit einem mittleren Belastungsstrom IRMS gerechnet werden, der 
sich aus folgender Gleichung ergibt: 

s
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Darin bedeutet IRMS1 den Effektivwert des Stromes während der Zeit t1 usw. 



4 Applikationshinweise für Thyristoren und Netzdioden

256

Ist die Spieldauer länger als 1 min, so nähert man sich dem Bereich, in dem der höchste auftreten-
de Strom als Dauerstrom anzusehen ist. Dies ist je nach Größe der Sicherung bei Stromlussdau-
ern länger als 10 bis 20 min der Fall. In Bild 4.4.18 ist ein Nomogramm zur graphischen Ermittlung 
des zulässigen Überstroms bei Aussetzbetrieb wiedergegeben.

Bild 4.4.18 Nomogramm zur Ermittlung des zulässigen Überstroms von Halbleitersicherungen bei Aussetz-
betrieb mit und ohne Grundlast 

Ablesebeispiel: Es seien Einschaltdauer ED = 10%, Spieldauer ts = 10 s, Sicherungs-Nennstrom 
IN = 400 A, Grundlaststrom IG = 0,4 · IN: Vom Schnittpunkt der Kurve für ts = 10 s mit ED = 10% im 
linken Diagramm geht man waagrecht nach rechts bis zum Schnittpunkt mit der Kurve für IN = 400 
A. Von dort senkrecht nach unten bis zum Schnittpunkt mit der Kurve für IG/IN = 0. Von dort waa-
gerecht bis zum Schnittpunkt mit der Kurve für IG/IN = 0,4. Der zugehörige Abszissenwert ist das 
gesuchte Ergebnis: TOV = 1.75 · IN ist der zulässige Überstrom.

Bei Überströmen die größer sind als der 2,5 fache Nennstrom ist zu unterscheiden zwischen gele-
gentlich (selten) und periodisch oder zumindest häuig auftretenden Belastungen. Bei gelegentlich 
auftretenden Strömen genügt es, anhand der Schmelzzeit-Kennlinie zu prüfen, ob der Überstrom 
mit Sicherheit noch nicht zum Schmelzen des Schmelzleiters führt. Dabei ist zu beachten, dass 
diese Kennlinie für 20°C Ausgangstemperatur gilt. Es müssen also die erhöhte Umgebungstem-
peratur sowie die Grundlast, aus der heraus der Überstrom auftritt, gegebenenfalls berücksich-
tigt werden. Bei häuig oder gar periodisch auftretenden Überströmen größer als der 2,5fache 
Nennstrom muss man die Stromtragfähigkeit der Sicherung durch Dauerversuche ermitteln. In 
allen Zweifelsfällen ziehe man den Hersteller zu Rate.

Bemessen nach der Nennspannung
Halbleitersicherungen sind in der Regel für Wechselspannung vorgesehen. Die Nennspannung 
ist dann stets der Effektivwert einer sinusförmigen Wechselspannung 50 bis 60 Hz. Wird ein für 
Wechselspannung bestimmter Sicherungseinsatz für Gleichspannung verwendet, so ist je nach 
Sicherungstyp nur die 0,5 - 0,8fache Nennspannung als Betriebsgleichspannung zulässig. lm 
Zweifel sollte der Hersteller zu Rate gezogen werden. Halbleitersicherungen werden für Nenn-
spannungen bis zu 2000 V, vereinzelt bis 3000 V angeboten. Lässt es sich trotzdem nicht vermei-
den, zwei oder mehr Sicherungen in Reihe zu schalten, so ist auf folgendes zu achten: 
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 - Der Kurzschlussstrom muss so hoch sein, dass die Schmelzzeit kürzer als 10 ms wird. 
 - Die Summe der Nennspannungen aller Sicherungen darf nur zu höchstens 90% ausgenutzt 
werden. 

 - Es dürfen stets nur Sicherungen gleichen Typs und Fabrikats in Reihe geschaltet werden. 
 - Muss ein Sicherungseinsatz ausgewechselt werden, so sind auch alle übrigen in der Reihen-
schaltung zu erneuern, auch wenn sie noch funktionsfähig sind.  

Bemessen nach dem Ausschalt-i²t-Wert
Der Ausschalt-i²t-Wert eines Sicherungseinsatzes wird vom Hersteller für 20°C Ausgangstempe-
ratur als Funktion der wiederkehrenden Spannung und für bestimmte Werte des unbeeinlussten 
Kurzschlussstroms und des Leistungsfaktors angegeben (Bild 4.4.19). Er erreicht seinen Höchst-
wert bei einer wiederkehrenden Spannung gleich der vollen Nennspannung. Bei Gleichstrom 
hängt der Ausschalt-Ist-Wert auch von der Zeitkonstanten t = L/R des Kurzschlusskreises ab. 

a)         b)

Bild 4.4.19 a) Ausschalt-i²t-Werte (i²t)op dividiert durch den Faktor k, als Funktion des unbeeinlussten Kurz-
schlussstroms IPS, bezogen auf den Sicherungs-Nennstrom IN für Halbleitersicherungen von 
35 A bis 200 A; b) Faktor k als Funktion der wiederkehrenden Spannung VWRMS 

Die Kurven in Bild 4.4.19 gelten für einen Leistungsfaktor cos j = 0,15. Ablesebeispiel: Der Siche-
rungs-Nennstrom betrage IN = 125 A, der unbeeinlusste Kurzschlussstrom IPS = 20 IN, die wieder-
kehrende Spannung VWRMS = 410 V. Diagramm a) ergibt
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Diagramm b) liefert k = 0,8. Das Ergebnis lautet also: (i²t)OP = 0,8 · 104 A²s = 8000 A²s ist der ge-
suchte Ausschalt-i²t-Wert der Sicherung.

Der Ausschalt-i²t-Wert ist zusammen mit Nennstrom und Nennspannung das wichtigste Kriterium 
für die Auswahl einer Halbleitersicherung. Er muss unter den gegebenen Bedingungen kleiner 
sein als der i²t-Wert des zu schützenden Halbleiterbauelements. Dabei genügt es in der Regel, 
den Wert für die „kalte“ Sicherung (Ausgangstemperatur 20°C), wie er stets angegeben wird, mit 
dem des „kalten“ Halbleiterbauelements (Ersatzsperrschichttemperatur Tj = 25°C) zu vergleichen, 
denn der i²t-Wert der Sicherung nimmt mit zunehmender Vorbelastung stärker ab als der des 
Halbleiterbauelements. 

Halbleitersicherungen haben im Kurzschlussbereich, d.h. bei mindestens zehnfachem Nennstrom, 
Ausschaltzeiten von 5 bis 10 ms. Die i²t-Werte für Gleichrichterdioden und Thyristoren gelten für 
8 bis 10 ms. Liegt die Ausschaltzeit der Sicherung unter 8 ms, so ist es ratsam, mit einem um 10 
bis 20% verringerten i²t-Wert des Halbleiterbauelements zu rechnen. Der Ausschalt-i²t-Wert der 
Sicherung ist hingegen in diesem Zeitbereich zeitunabhängig. Zu beachten ist ferner die starke 
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Abhängigkeit des Ausschalt-i²t-Wertes vom Leistungsfaktor des jeweiligen Kurzschluss-Stromkrei-
ses. Bild 4.4.20 zeigt ein typisches Beispiel. Kurzschluss-Stromkreise in Stromrichterschaltungen 
haben häuig Leistungsfaktoren von etwa 0,3 bis 0,35. Gilt der Ausschalt-i²t-Wert der Sicherung 
beispielsweise für cos j ≥ 0,2, so sind fast alle praktischen Einsatzfälle eingeschlossen. 

Bild 4.4.20 Ausschalt-(i²t)-Wert einer Halbleitersicherung als Funktion des Leistungsfaktors cos j bezogen 
auf den Wert bei cos j = 0,15

Wie bereits erwähnt, wird der Ausschalt-i²t-Wert als Funktion der wiederkehrenden Spannung an-
gegeben (Bild 4.4.19). Dabei ist zu beachten, dass in Stromrichterschaltungen häuig zwei Siche-
rungen im Kurzschlusskreis in Reihe liegen (Bild 4.4.21). Die wiederkehrende Spannung ist dann 
nur etwa halb so hoch wie die den Kurzschluss treibende Spannung. Wegen der möglicherweise 
etwas ungleichmäßigen Spannungsaufteilung ist es ratsam, für jede Sicherung 60% der Span-
nung anzusetzen. 

Bild 4.4.21 Kurzschlussstromkreis bei Sperrversagen eines Thyristors in einer Sechspuls-Brückenschal-
tung mit Zweigsicherungen (a) und mit Strangsicherungen (b). In beiden Fällen liegen im Kurz-
schluss-Stromkreis zwei Sicherungen in Reihe. Das gilt, wie man sieht, auch bei Kurzschluss 
der Last.

Wegen der Abhängigkeit des Ausschalt-i²t-Wertes von der wiederkehrenden Spannung in Rela-
tion zur Nennspannung kann man meist einen besonders niedrigen i²t-Wert bei vorgegebenem 
Nennstrom erzielen, wenn man einen Sicherungseinsatz mit höherer Nennspannung verwen-
det als eigentlich erforderlich wäre. Die wiederkehrende Spannung ist dann nur ein Bruchteil der 
Nennspannung und der Ausschalt-i²t-Wert entsprechend niedrig. Dabei ist jedoch zu beachten, 
dass mit der Nennspannung der Sicherung zugleich auch die Schaltspannung zunimmt. In den 
Fällen, in denen die Schaltspannung die Halbleiterbauelemente in Sperrrichtung beansprucht (sie-
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he „Bemessen nach der Schaltspannung“), sind daher der Anwendung dieses Kunstgriffes Gren-
zen gesetzt. 

Beim Kippen eines Wechselrichters infolge eines Zündfehlers addieren sich Eingangs- und Aus-
gangsspannung. Die den Kurzschluss treibende Spannung ist daher in diesem Fall etwa gleich 
der 1.8fachen Betriebswechselspannung. Es müssen also Sicherungen mit entsprechend erhöh-
ten Nennspannungen ausgewählt und bei der Ermittlung des Ausschalt-i²t-Wertes die erhöhte 
wiederkehrende Spannung berücksichtigt werden.

Soll bei parallelgeschalteten Gleichrichterdioden oder Thyristoren die Sicherung lediglich dazu 
dienen, ein spontan ausfallendes Halbleiterbauelement aus der Schaltung „herauszutrennen“, so 
kann ihr i²t-Wert auch größer sein als der des Halbleiterbauelements, das ja ohnehin unbrauchbar 
geworden ist. Er sollte aber trotzdem so gering wie möglich gewählt werden, um zu verhindern, 
dass ein zu hoher Kurzschlussstrom das ausgefallene Bauelement auch äußerlich zerstört und 
der heraustretende Lichtbogen auf benachbarte Teile des Gerätes überspringt.  

Bemessen nach der Schaltspannung
Beim Ausschalten einer Sicherung tritt an dieser eine Überspannung auf, die Schaltspannung. Sie 
hängt ab von der Höhe der wiederkehrenden Spannung und vom Leistungsfaktor (Beispiel Bild 
4.4.23). Wie Bild 4.4.22 an zwei Beispielen zeigt, gibt es Schaltungen, bei denen die Schaltspan-
nung der ausschaltenden Sicherung einzelne Thyristoren oder Dioden beansprucht und solche, 
bei denen das nicht der Fall ist. Liegen zwei Sicherungen im Kurzschluss-Stromkreis in Reihe, 
so können sich im ungünstigsten Fall ihre Schaltspannungen addieren. Es muss also zunächst 
geprüft werden, ob Halbleiterbauelemente durch die Schaltspannung beansprucht werden können 
und ob unter Umständen sogar eine Beanspruchung mit der doppelten Schaltspannung möglich 
ist. In Bild 4.4.22 ist beispielhaft ein Versagen des Thyristors 2 angenommen. Im Augenblick des 
Kurzschlusses seien die Thyristoren 1 und 5 leitend. Bei Zweigsicherungen (a) wird der Thyristor 
4 mit der Summe der Schaltspannungen der Sicherungen 1 und 2 beansprucht, die Thyristoren 3 
und 6 nur mit der Schaltspannung der Sicherung 2. Bei Strangsicherungen (b) werden die Schalt-
spannungen der Sicherungen durch den leitenden Thyristor 1 und den kurzgeschlossenen Thyris-
tor 2 gegenüber den übrigen Thyristoren kurzgeschlossen.

Bild 4.4.22 Schaltspannungen an den ausschaltenden Sicherungen bei Kurzschluss durch Sperrversagen 
des Thyristors 2

Bei Brückenschaltungen gilt allgemein, dass die an Strangsicherungen auftretenden Schaltspan-
nungen die Halbleiterbauelemente nicht beanspruchen, während bei Zweigsicherungen die funk-
tionsfähig gebliebenen Thyristoren oder Dioden mit den Schaltspannungen von zwei Sicherungen 
in Reihe beansprucht werden. Es müssen also in diesem Fall Halbleiterbauelemente mit ausrei-
chend hohen Stoßspitzenspannungen verwendet werden, wobei natürlich die Wirkung der – meist 
vorhandenen – Überspannungsschutzbeschaltung mit zu berücksichtigen ist.  
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Bild 4.4.23 Spitzenwert VaM der Schaltspannung einer Halbleitersicherung mit 500 V Nennspannung als 
Funktion der wiederkehrenden Spannung (Effektivwert) VWRMS

Gleichstrom-Schnellschalter
Ist bei Gleichrichtern mit häuigen Kurzschlüssen der Last zu rechnen, so sollte auf der Last-
seite ein Gleichstrom-Schnellschalter vorgesehen werden, denn das häuige Auswechseln von  
Sicherungen ist zeitaufwendig und kostspielig. Ersatzsicherungen des richtigen Typs müssen stets 
bereitgehalten werden, usw. Natürlich müssen die zusätzlich zum Schutz bei Ausfall eines Halb-
leiterbauelements erforderlichen Halbleitersicherungen einerseits und der Gleichstrom-Schnell-
schalter andererseits so gewählt werden, dass bei Last-Kurzschluss der Schalter anspricht, bevor 
eine Halbleitersicherung schmilzt. Dies bezeichnet man als Selektivität der verschiedenen Kurz- 
schIussschutz-Vorrichtungen. Im vorliegenden Fall ist Selektivität dann gegeben, wenn die Zeit-
Strom-Kennlinie des Gleichstromschnellschalters im gesamten in Frage kommenden Bereich 
unterhalb der Schmelzzeit-Strom-Kennlinie (nicht Ausschaltzeit-Strom-Kennlinie!) der Sicherung 
verläuft.

4.5 Reihen- und Parallelschaltung von Dioden und Thyristoren

4.5.1 Parallelschaltung von Thyristoren
Bei der Parallelschaltung von Thyristoren ist eine gleichmäßige Aufteilung des Stroms ab dem 
Zündzeitpunkt und während der gesamten Leitdauer notwendig. Hierfür sind steil ansteigende 
Zündimpulse ausreichender Amplitude (siehe „kritische Stromsteilheit“) sowie Symmetrie der Lei-
tungsimpedanzen im Hauptstromkreis wichtig. Eine Sortierung parallel zu schaltender Thyristoren 
nach möglichst gering voneinander abweichenden Durchlassspannungen ist zweckmäßig. Um 
die verbleibenden Unsymmetrien zu berücksichtigen, wird empfohlen, die parallelgeschalteten 
Thyristoren nur mit max. 80% des rechnerisch zulässigen Dauergrenzstroms zu betreiben. Unter 
Umständen ist eine Begrenzung der Stromanstiegssteilheit im einzelnen Thyristor durch Drosseln 
erforderlich. 

4.5.2 Reihenschaltung von Thyristoren
Zur Erhöhung von Sperr- bzw. Blockierspannung ist eine Reihenschaltung von Thyristoren mög-
lich. Hierbei ist eine gleichmäßige Spannungsaufteilung im Blockier- und Sperrzustand durch Pa-
rallelwiderstände, sowie während der Kommutierung durch parallelgeschaltete RC-Glieder (vgl. 
Kap. 4.4.2 „Reihenschaltung“) zu gewährleisten. Die Parallelwiderstände müssen so bemessen 
sein, dass durch die Widerstände ein Strom ließt, der dem 5...10fachen des Thyristorsperrstro-
mes im heißen Zustand entspricht. Um möglichst gleichzeitige Zündung zu gewährleisten, ist eine 
Ansteuerung mit ausreichend hohen, steil ansteigenden Zündimpulsen erforderlich. Die Span-
nungsbeanspruchung jedes Thyristors soll gegenüber dem Einzelbetrieb um mindestens 10% ge-
ringer sein.



4 Applikationshinweise für Thyristoren und Netzdioden

261

4.5.3 Parallelschaltung von Gleichrichterdioden
Bei der Parallelschaltung von Dioden ist zur gleichmäßigen Stromaufteilung der Stromkreis (An-
schlusspunkte, Leitungsführung und -länge) möglichst symmetrisch zu gestalten, um größere 
Unterschiede in den Leitungsimpedanzen zu vermeiden. Eine Sortierung parallel zu schaltender 
Dioden nach möglichst gering voneinander abweichenden Durchlassspannungen ist zweckmäßig. 
Um verbleibende Unsymmetrien zu berücksichtigen, wird empfohlen, die parallel geschalteten 
Gleichrichterdioden nur mit max. 80 % des rechnerisch zulässigen Dauergrenzstroms zu betrei-
ben.

4.5.4 Reihenschaltung von Gleichrichterdioden
Zur Erhöhung der Sperrspannung ist eine Reihenschaltung von Dioden möglich. Vor allem bei der 
Reihenschaltung „vieler“ Dioden muss meist eine gleichmäßige Spannungsaufteilung im Sperrzu-
stand durch Parallelwiderstände sowie während der Kommutierung durch parallelgeschaltete RC-
Glieder erzwungen werden (vgl. Kap. 4.4.2 „Reihenschaltung“). Die Parallelwiderstände müssen 
so bemessen sein, dass durch die Widerstände ein Strom ließt, der dem 5…10fachen des Dio-
densperrstromes im heißen Zustand entspricht. Diese Maßnahmen können bei Reihenschaltung 
von Avalanche-Dioden oft entfallen. Die Spannungsbeanspruchung jeder Diode soll gegenüber 
dem Einzelbetrieb um mindestens 10% geringer sein.
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5 Applikationshinweise für IGBT- und MOSFET-Module

5.1 Auswahl von IGBT- und MOSFET-Modulen
In den folgenden Abschnitten werden ausgewählte Fragen behandelt, deren Beantwortung für 
eine erfolgreiche Auswahl von Leistungsmodulen mit IGBT oder MOSFET notwendig ist. Ent-
sprechende Hinweise für Dioden und Thyristoren sind bereits in Kap. 4.1 und 4.2 enthalten. Die 
Auswahl der Leistungsmodule für eine konkrete Anwendung muss unter Berücksichtigung ihrer 
 - Spannungsbelastbarkeit
 - Strombelastbarkeit von Transistoren und Freilaufdioden unter den realisierbaren Kühlbedingun-
gen und in Zusammenhang mit der Schaltfrequenz 

 - durch Normen vorgegebene Anforderungen an die Isolation zwischen Modulboden und An-
schlüssen sowie (wenn vorhanden) modulinternen Sensoren (Strom, Spannung, Temperatur),

in allen stationären und kurzzeitigen Betriebsfällen (z.B. Überlast) betrachtet werden. In keinem 
statischen oder dynamischen Fall darf die Beanspruchung dazu führen, dass die in den Daten-
blättern aufgeführten Grenzwerte für Sperrspannung, Spitzenstrom, Chiptemperatur und höchst-
zulässigen Arbeitspunktverlauf (vgl. Kap. 3.3.4 „SOA“) überschritten werden. Gleiches gilt für die 
Grenzen des Modulgehäuses (z.B. Isolationsspannung, Schwingungsfestigkeit, Klimabeständig-
keit, Montagevorschriften). Im Interesse hoher Zuverlässigkeit und ausreichender Lebensdauer 
muss die Auslastung der Module auch der vorgesehenen Anzahl von Schaltspielen Rechnung 
tragen, bei denen nennenswerte Temperaturwechsel auftreten (vgl. Kap. 5.2 und 2.7). 

Wie bereits in den vorigen Abschnitten ausgeführt, verändern sich viele Eigenschaften der Leis-
tungsmodule mit steigender Temperatur. Des Weiteren wird eine Dimensionierung für „norma-
le Betriebsfälle“ nicht von der thermischen Auslastung der Halbleiter bis zum Grenzwert Tj(max) 
ausgehen, um eine Marge für Überlastfälle zu behalten und um auf die in den Datenblättern für 
Tj(max) - 25 K zugesicherten statischen und dynamischen Kennwerte zurückgreifen zu können.

5.1.1 Betriebsspannung

5.1.1.1 Sperrspannung 
Da der überwiegende Anteil der Leistungsmodule an einem Gleichspannungszwischenkreis ar-
beitet, der über ein- oder dreiphasige Gleichrichterbrücken aus einem Wechselspannungsnetz 
gespeist wird, sind die Sperrspannungen der IGBT- und MOSFET-Module für universellen Einsatz 
(z.B. 600 V, 1200 V, 1700 V) auf gebräuchliche Netzspannungsebenen abgestimmt.

Im ersten Auswahlschritt wird deshalb zunächst aus Netzspannung (Steuerwinkel 0° bei gesteuer-
ten Gleichrichtern) VN bzw. Leerlaufgleichspannung VCC (VDD) im Zwischenkreis eine Grobauswahl 
entsprechend Tabelle 5.1.1 folgendermaßen getroffen:

VN//V Gleichrichtung VCC,VDD/V VDSS, VCES/V
24 B2 22 50
48 B2 44 100

125 B2 110 200
200...246 B2 180...221 500, 600
400...480 B6 540...648 1200
575...690 B6 777...932 1700

Tabelle 5.1.1 Netzspannungsebenen, ideelle Leerlaufgleichspannungen und Empfehlungen für die Auswahl 
von IGBT- oder MOSFET-Modulen
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Anschließend muss überprüft werden, ob im Falle der höchsten Spannungsbeanspruchung, d.h.
 - Gleichrichtwert der höchsten stationäre Eingangsspannung (Nennspannung + Netzspannungs-
toleranz) oder Ausgangsspannung eines aktiven Netzgleichrichters (vgl. Kap. 5.1.3) oder PFC-
Hochsetzstellers

 - transiente Netzüberspannung, soweit nicht in Netziltern, Zwischenkreiskondensatoren und 
gleichspannungsseitigen Beschaltungen (Suppressordioden, Snubber, Varistoren) abgebaut

 - Zwischenkreisspannungsspitzen infolge Schwingungen zwischen den Induktivitäten und Kapa-
zitäten der Spannungsversorgung, z.B. Netziltern, Drosseln, Kondensatoren) in bestimmten Be-
triebsfällen

 - Begrenzungsspannung eines Zwischenkreischoppers, wenn vorhanden,
 - Ausschaltüberspannung (am Beispiel IGBT) VCC + DV mit

DV ≈ Ls · 0,8 Imax / tf (ICmax)
 mit
 Ls:  Summe aller parasitären Induktivitäten im Kommutierungskreis
 Imax:  höchster abzuschaltender Kollektorstrom 
  (meist bei aktiver Kurzschlussabschaltung)
 tf (ICmax): Fallzeit des Kollektorstroms bei ICmax

die Sperrspannung nicht überschritten wird.

In den meisten Datenblättern werden die Grenzwerte VCES bzw. VDSS als Chip- und nicht als Mo-
dulgrenzwerte angegeben. Die, ebenfalls in den meisten Datenblättern enthaltene, interne Modul-
induktivität LCE bzw. LDS (z.B. 20...30 nH) ist Bestandteil von Ls. Somit muss die höchste an den 
Modulterminals auftretende Spannung VCEmax,T bzw. VDSmax,T auf z.B.

VCEmax,T ≤ VCES - LCE · 0,8 ICmax / tf (ICmax)

begrenzt sein, d.h. für die Zwischenkreisspannung einschließlich aller möglichen stationären oder 
transienten Überspannungen muss z.B.

VCCmax ≤ VCES - Ls · 0,8 ICmax / tf (ICmax)

eingehalten werden, vgl. Kap. 3.3 und 3.4.

Eine messtechnische Überprüfung der Spannung über den Chips ist bei IGBT-Modulen nähe-
rungsweise zwischen den Anschlüssen Cx und Ex möglich. 

Eine solche Messung während des aktiven Überstrom-/Kurzschlussabschaltens – wie in Bild 5.1.1 
beispielhaft dargestellt – zeigt, dass bei IGBT4-Chips im Falle hoher Zwischenkreisspannungen 
(z.B. im Bremsbetrieb oder bei Speisung durch gepulsten Gleichrichter/Hochsetzsteller) und klei-
nem externen Gatewiderstand RGoff nur relativ niedrige Überströme abgeschaltet werden können, 
ohne VCEmax zu überschreiten. Für die Kurzschlussabschaltung (z.B. bei IC ≥ 2 · ICnom) von IGBT4 
wird deshalb beim IGBT4 für „soft turn off“ ein relativ großer RGoff, z.B. > 20 W für ein 300 A-Modul, 
empfohlen, wenn der abzuschaltende Kurzschlussstrom deutlich höher als ICnom des Moduls ist, 
Details hierzu vgl. Kap. 3.3.1.
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Bild 5.1.1 Spannungsbelastung auf Chiplevel von 450 A-IGBT-Modulen mit T4 bzw. E4 Chips bei 
VCC = 800 V und TC = 25°C bei Kurzschlussabschaltung

Bei Modulen mit IGBT4 ist zusätzlich zu beachten, dass die Ausschaltüberspannung bei modera-
ter Vergrößerung des externen Gatewiderstands RGoff gegenüber dem im Datenblatt empfohlenen 
Wert nicht wie bei früheren IGBT-Generationen absinkt, sondern zunächst ansteigt, obwohl tf prak-
tisch nicht ansteigt. Erst bei sehr großen RGoff („soft turn off“, s. oben) kehrt sich diese Tendenz 
um. Bild 5.1.2 zeigt die Spannungsbeanspruchung VCEmax auf Chiplevel eines 1200 V/400 A-IGBT-
Moduls mit T4 Chips bei Kurzschlussabschaltung in Abhängigkeit vom externen Gatewiderstand 
RGoff bei 2 unterschiedlichen Gehäusetemperaturen. 
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Bild 5.1.2 Spannungsbelastung VCEmax auf Chiplevel eines 1200 V/400 A-IGBT-Moduls mit T4 Chips bei 
VCC = 600 V und Abschaltung von IC = 2 · ICnom = 800 A und unterschiedlichen externen Gatewi-
derständen und Temperaturen

Da die Schaltzeiten der Transistoren und Dioden mit der Temperatur ansteigen, wachsen die di/dt 
und somit die Überspannungen an allen parasitären Induktivitäten bei sinkender Temperatur. Zu-
sätzlich sinkt – aufgrund der Temperaturabhängigkeit der Avalanche-Durchbruchspannung – die 
Sperrspannung von IGBT, MOSFET und Freilaufdioden mit der Temperatur. Da VCES und VDSS im 
Datenblatt für TC = 25°C angegeben sind, müssen für den Einsatz bei deutlich tieferen Tempera-
turen somit ggf. zusätzliche Margen berücksichtigt werden. 
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Eine weitere Eigenschaft der aktuellen IGBT4 ist die Abhängigkeit der Schaltüberspannung dVCE 
von der Zwischenkreisspannung VCC. Wie Bild 5.1.3 an einem Beispiel zeigt, wächst dVCE mit VCC, 
was erforderlich macht, die Dimensionierung einer Schaltung mit IGBT4 bei der höchsten mögli-
chen Zwischenkreisspannung messtechnisch zu überprüfen.
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Bild 5.1.3 Einluss der Zwischenkreisspannung auf die Ausschaltüberspannung eines 1200 V/450 A- 
IGBT-Moduls mit IGBT-Chips „T4“ in Abhängigkeit vom Kollektorstrom bei TC = 25°C 

Werden IGBT – z.B. bei Aufschalten auf einen Kurzschluss – noch vor Erreichen ihres statischen 
Sättigungszustandes ausgeschaltet, fällt der Kollektorstrom besonders steil ab, da kaum Minori-
tätsträger rekombinieren müssen. Das führt – vor allem bei Trench-IGBT – zu erhöhten Ausschalt-
überspannungen. Am Beispiel eines 1200 V-IGBT4 zeigt Bild 5.1.4, dass im Extremfall (hohe 
Zwischenkreisspannung, niedrige Temperatur) ggf. Stromderatings erforderlich sind, wenn sehr 
kurze Einschaltdauern (tp < 5μs) auftreten können.
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Bild 5.1.4  Notwendiges Stromderating zur Einhaltung von VCE(max) bei sehr kurzen Einschaltdauern tp 
eines 1200 V-IGBT4 bei VCC = 800 V und TC = 25°C

Wie hier gezeigt, haben sich mit der Einführung der IGBT4 die Anforderungen an eine durch Mes-
sungen gestützte Dimensionierung für alle auftretenden Betriebsfälle weiter erhöht, da die Wech-
selwirkungen von Einsatzbedingungen auf die IGBT-Eigenschaften heute deutlich komplexer sind 
als bei älteren IGBT-Generationen. 

Als zusätzliche Maßnahme zur Bedämpfung von Überspannungen wird – vor allem bei möglichen 
Zwischenkreisspannungen > 700 V (für 1200 V-IGBT) und Kollektorströmen von einigen 100 A – 
die Anordnung geeigneter Folienkondensatoren als Snubber nahe der Gleichspannungsanschlüs-
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se (+DC: Kollektor TOP IGBT, -DC: Emitter BOT IGBT) des Moduls empfohlen. Einzelheiten zu 
deren Wirkung und Dimensionierung sind in [AN1] enthalten.  

5.1.1.2 Isolationskoordination
Mittels Isolationskoordination werden die Anforderungen an die Spannungsbeanspruchung der 
elektrischen Isolierung mit dem dazu erforderlichen Stehvermögen in Einklang gebracht. Erfah-
rungswerte dieser Abstimmung sind in Normen festgehalten und bei der Gerätekonstruktion zu 
beachten.

Hierzu wird zunächst zwischen Hochspannungs- (> 1000 V) und Niederspannungsanlagen 
(< 1000 V) unterschieden. Für Spannungen < 1000 V ist vor allem die (Grund-) Norm EN60664 
(Isolationskoordination für elektrische Betriebsmittel in Niederspannungsanlagen) entscheidend, 
deren Anforderungen sich dann auch in Produktgruppennormen wie der EN50178 (Ausrüstung 
von Starkstromanlagen mit elektronischen Betriebsmitteln) oder Produktnormen wie der EN 
61800-5-1 (Elektrische Leistungsantriebssysteme mit einstellbarer Drehzahl, Anforderungen an 
die Sicherheit) widerspiegeln. Weitere Normen, z.B. EN 50124-1 (Bahnanwendungen - Isolati-
onsanforderungen) legen für bestimmte Einsatzgebiete schärfere Forderungen fest. Die aus EN-
Normen abgeleiteten Anforderungen unterscheiden sich erheblich von denen in UL-Normen, wie 
der UL508C (power conversion equipment).

Für die Isolationskoordination wird zwischen drei abgestuften Anforderungen unterschieden:
 - Die Funktionsisolierung trennt unterschiedliche Potentiale innerhalb eines Stromkreises und be-
rücksichtigt nur rein funktionale, nicht sicherheitsrelevante Aspekte. 

 - Die Basisisolierung trennt Netzstromkreise von geerdeten berührbaren Teilen und ist somit für 
die Sicherheit entscheidend.

 - Verstärkte oder doppelte (= 2x Basis-)Isolierung trennt Netzstromkreise von ungeerdeten be-
rührbaren Teilen einerseits und von Stromkreisen der Informationstechnik andererseits. Somit 
ist kein weiterer Schutz für Geräteanwender vorhanden, weshalb strengere Anforderungen an 
die Isolation gestellt werden.

Für Bauelemente der Leistungselektronik, wie z.B. Leistungsmodule, bedeutet diese Einteilung:
 - Funktionsisolierung zwischen den Modulterminals
 - Basisisolierung zwischen dem (im Gerät über den Kühlkörper geerdeten) Modulboden und den 
Modulterminals 

 - Verstärkte oder doppelte Isolierung zwischen Modulterminals und modulinternen, isolierten Sen-
soren (z.B. für Strom, Spannung oder Temperatur), deren Ausgänge vom Anwender ohne zu-
sätzliche Maßnahmen mit dem Potential der Informationselektronik verbunden werden

Bereits bei der Auswahl eines Leistungsmoduls – d.h. am Beginn der Geräteentwicklung – muss 
beim Anwender Klarheit über die zu erwartenden elektrischen und Umweltbedingungen entspre-
chend Kap. 6.2 bestehen, da diese wesentlich in die Isolationskoordination eingehen.

Deshalb sind – zusätzlich zur Auswahl der Sperrspannungsklasse von IGBT bzw. MOSFET nach 
der höchsten auftretenden Spitzenspannung – die folgenden Anforderungen zu analysieren:

Netz-Überspannungskategorie nach EN60664
 - Zuordnung zu Spannungsebenen und Einsatzgebieten, vgl. Bild 5.1.5
 - Standard: 3 bei Stromkreisen am Netzanschluss
 - Verschmutzungsgrad am Leistungsmodul nach EN60664 bzw. EN 50178
 - abhängig z.B. von Einsatzbedingungen und Kühlungskonzept des Gerätes
 - Standard: 2 wenn Betauung nur im stromlosen Zustand möglich ist, sonst 3

maximale Einsatzhöhe
 - mit steigender Aufstellhöhe (sinkendem Luftdruck) nimmt die Durchschlagfestigkeit der Luft ab  
→ Minderung des Isolationsvermögens der Luftstrecken am Modul, vgl. Kap. 6.2.6.

 - Standard: bis 2000 m

Erdung des Versorgungsnetzes
 - Die Erdungsart des versorgenden Netzes legt die maximale Spannung zwischen Erdpotential 
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und den Anschlussklemmen fest.
 - Standard: sternpunktgeerdetes TN-Netz

maximale Leiter-Leiter-Spannung oder höchste DC Versorgungsspannung
 - entscheidend für die Auswahl der relevanten Bemessungsspannung
 - vgl. Bild 5.1.5

maximale Zwischenkreisgleichspannung
 - Berücksichtigung, wenn die Zwischenkreisspannung die gleichgerichtete Netzspannung oder 
DC-Versorgungsspannung übersteigen kann, z.B. durch Rückspeisung, Pulsgleichrichter oder 
Stellerbetrieb (Beispiel 4Q-Umrichter) 

Isolationsanforderung an Sensoren und Potentialtrennstellen zu Steuerstromkreisen
 - abhängig von Stromkreisanforderungen, an die der Sensor angeschlossen ist
 - Wenn der Sensor an einen Netzstromkreis angeschlossen wird, ist Funktionsisolierung ausrei-
chend.

 - Bei Anschluss an einen SELV- oder PELV-Stromkreis muss die Isolation zwischen den Lastan-
schlüssen des Moduls und dem Sensor „verstärkt“ oder „doppelt“ ausgeführt sein. 

maximale Steuerspannung 
 - Maximale Spannung des Steuerstromkreises gegen Erdpotential
 - Standard: < 50 V

Anforderungen an die Isolation müssen für Luftstrecken, Kriechstrecken und feste Isolierung se-
parat betrachtet werden. Die Luftstrecken müssen so groß sein, dass ein Überschlag jederzeit ver-
hindert wird. Entscheidend dafür ist die höchste auftretende Spitzenspannung. Deshalb müssen 
hier vor allem die Überspannungskategorie des Stromkreises und die Aufstellhöhe berücksichtigt 
werden. Wenn diese > 2000 m über NN ist, muss die erforderliche Luftstrecke um einen Höhen-
korrekturfaktor vergrößert werden, vgl. Tabelle 6.2.1 im Kap. 6.2.6. Für verstärkte oder doppelte 
Isolierung ist die Luftstrecke der nächst höheren Spannungsklasse erforderlich.

Für die Dimensionierung der Kriechstrecken sind der Verschmutzungsgrad und die Beständigkeit 
des verwendeten Materials gegen Oberlächenströme entscheidend, die mit der CTI (Compera-
tive Tracking Index)-Zahl beschrieben wird. Je resistenter ein Material ist, umso kleiner darf die 
Kriechstrecke sein. Entscheidend ist hier der Effektivwert der anliegenden Spannung und nicht der 
Spitzenwert. Dennoch muss die Kriechstrecke immer mindestens so groß sein wie die Luftstrecke. 
Die in Normen geforderten Mindestkriechstrecken wurden im allgemeinen empirisch bestimmt, le-
diglich die Kriechstrombeständigkeit von Leiterplatten wurde bis 1000 V und bei Verschmutzungs-
grad 1 und 2 im Versuch ermittelt und das Ergebnis als Forderung übernommen. Die geforderten 
Strecken sind hier deshalb wesentlich kleiner, als es für die CTI-Zahl des Leiterplattenmaterials 
eigentlich erforderlich wäre. Für doppelte oder verstärkte Isolierung ist die der Spannung zugeord-
nete Kriechstrecke zu verdoppeln.

Feste Isolierung liegt immer dann vor, wenn die Isolationsstrecke nicht allein durch Luft oder Gas 
gebildet wird. Der Nachweis, dass feste Isolierung der Spannungsbeanspruchung standhält, wird 
mit einer Stehstoßspannungs- und Teilentladungsprüfung nachgewiesen. Im Idealfall ist dabei die 
Teilentladungseinsetzspannung größer als die maximal zu erwartende Spitzenspannung (denn 
dann setzt nie Teilentladung ein) und die Teilentladungsaussetzspannung größer als die dauernd 
anstehende Spannung (Falls die maximale Spitzenspannung einmal überschritten wird, muss die 
einsetzende Teilentladung sicher wieder unterbrochen werden.). In manchen Normen wird die 
Teilentladungsprüfung nur für verstärkte oder doppelte Isolierung gefordert.

Um sicherzustellen, dass bei der Montage des Moduls oder Gerätes kein Fehler unterlaufen ist, 
wird in vielen Produkt- oder Produktgruppennormen eine Isolationsprüfung zwingend vorgeschrie-
ben. Diese Prüfung dient nicht dem Nachweis, dass die Isolation des Prülings richtig konzipiert 
wurde.
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Bild 5.1.5 Isolationsprüfspannungen für ausgewählte Netztypen, Netzspannungen und Überspannungs-
kategorien [54]

Die o.g. Normen enthalten unterschiedliche Bemessungsrichtlinien für die notwendigen Isolations-
prüfspannungen. Beispiel: Isolationsprüfspannungen für Basisisolation bei 690 V Netzspannung 
für Prüfung mit AC oder DC nach verschiedenen Normen.

nach EN 50178
 Prüfzeit: Typprüfung 5 s; Stückprüfung 1 s
 a) geerdeter Sternpunkt
 Außenleiter-Erde-Spannung:  690 V/√3 = 398 V:  Visol = 398 V · 1,5 + 750 V = 1,35 kVrms
 b) geerdete Dreieckschaltung 
 Außenleiter-Erde-Spannung:  690 V   Visol = 690 V · 1,5 + 750 V = 1,79 kVrms

nach EN 61800-5-1
 Prüfzeit: Typprüfung 5 s; Stückprüfung 1 s
 a) geerdeter Sternpunkt
 Außenleiter-Erde-Spannung:  690 V/√3 = 398 V  Visol = 398 V + 1200 V = 1,6 kVrms
 b) geerdete Dreieckschaltung 
 Außenleiter-Erde-Spannung:  690 V   Visol = 690 V + 1200 V = 1,89 kVrms

nach UL 508C
 Prüfzeit: 1 min
 Visol = 2 · Vnenn + 1000 V    Visol = 2 · 690 V + 1000 V = 2,38 kVrms

In den Datenblättern der Leistungsmodule (vgl. z.B. Kap. 3.3.1 und 3.4.1, Grenzwerte des Moduls) 
ist die mittels Stückprüfung bei der Fertigung der Module überprüfte Isolationsprüfspannung Visol 
als Effektivwert (Wechselspannung 50 Hz) zwischen den Eingangsklemmen/Steueranschlüssen 
(alle Anschlüsse miteinander verbunden) und dem isolierten Modulboden angegeben. Die Prüfzeit 
variiert zwischen 1 s und 1 min. Alternativ kann eine Isolationsprüfung auch als Gleichspannungs-
prüfung erfolgen, wobei Visol(DC)= √2 · Visol(AC) ist. Die Überprüfung der Isolation zwischen im Mo-
dul vorhandenen Sensoren und deren Umgebung sowie von Potentialtrennstellen in intelligenten 
Modulen erfolgt analog.

Um Leistungsmodule universell in verschiedenen Anwendungen einsetzen zu können, werden vom 
Hersteller die Prüfspannungen möglichst hoch (im Rahmen der technischen Möglichkeiten) festge-
legt, z.B. 2,5 kVac/1 min…4 kVac/1 min….4,5 kVac/1 s bei 1200 V-IGBT,  4 kVac/1 min…5,6 kV/1 s 
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bei 1700 V-IGBT, 6 kV / 1 min bei 3.300 V-IGBT und 10,2 kV / 1 min bei 6.500 V-IGBT. Von 
SEMIKRON werden entsprechend spezieller Anwenderforderungen auch IGBT- und Diodenmo-
dule mit 9,5 kV/1 min geprüft.

Alle Isolationsspannungsprüfungen sind bei 15…35°C Umgebungstemperatur, 45…75% relative 
Luftfeuchte und einem Luftdruck von 860…1060 hPa durchzuführen. Die Isolationsprüfung gilt 
als bestanden, wenn kein Durchschlag erfolgt ist, d.h. ein ggf. während der Prüfung gemessener, 
kleiner Leckstrom ist irrelevant. Da jede Isolationsprüfung aufgrund von Teilentladungen Vorschä-
digungen am Modul hervorrufen kann, sollte die Anzahl der Prüfungen klein und die Prüfspannung 
nicht höher sein als von den Internationalen oder Applikationsspeziischen Normen gefordert. Falls 
eine wiederholte Isolationsprüfung nicht vermieden werden kann, ist eine Regenerationszeit von 
minimum 10 Minuten zwischen 2 Tests einzuhalten. Die Testbedingungen sollten auf eine Dauer 
von 1s und eine Spannung von 85% der Isolationstestspannung aus dem Datenblatt begrenzt 
sein.

5.1.2 Durchlassstrom 
Die als Grenzwerte in den Datenblättern aufgeführten, höchstzulässigen Durchlassgleichströme IC 
(Kollektor-Gleichstrom) bzw. ID (Drain-Gleichstrom), bei denen die höchstzulässige Chiptempera-
tur erreicht wird, sind formal für den stationär vollständig durchgesteuerten Transistor nach
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�
�

�

�   (IGBT-Modul)

)cj(th)on(DS

c(max)j

D
Rr

TT
I

�
�

�

�   (MOSFET-Modul)

für Gehäusetemperaturen Tc = 25°C und 80°C bei Modulen mit Bodenplatte bzw. Ts = 25°C und 
70°C bei bodenplattenlosen Modulen berechnet, siehe auch Erklärung der Datenblattangaben in 
den Kap. 3.3.1 und 3.4. Bei Modulen ohne Bodenplatte tritt Ts anstelle von Tc und Rth(j-s) anstelle von 
Rth(j-c). Für RDS(on) und VCE(sat) sind die Maximalwerte bei höchstzulässiger Chiptemperatur Tj(max) ein-
gesetzt. Diese Angaben sind lediglich zur Groborientierung geeignet, da im realen Betrieb außer 
den Durchlassverlusten auch Schalt- und (niedrige) Sperrverluste entstehen, die Gehäusetempe-
ratur andere Werte annimmt und auch nicht während der gesamten Einschaltdauer die statischen 
Endwerte von RDS(on) bzw. VCE(sat) erreicht werden. 

Ebenfalls nur Orientierungswert besitzt der in neueren Datenblättern ausgewiesene IGBT-
Chipstrom ICnom (vom Hersteller der IGBT-Chips im Chipdatenblatt ausgewiesener Typenstrom, 
multipliziert mit der Anzahl der im Modul parallel geschalteten IGBT-Chips), der ebenfalls ein 
Gleichstrom ist (vgl. Kap. 3.4.1).

Der Periodische Kollektorstrom-Spitzenwert ICRM ist der höchstzulässige Scheitelwert des Stro-
mes über den Kollektoranschluss im Pulsbetrieb und somit Grenzwert der Spitzenstrombelastung 
im periodischen Schaltbetrieb (vgl. Kap. 3.3.1). ICRM ist temperaturunabhängig und wird durch die 
zulässige Stromdichte der Chips begrenzt. In vielen Datenblättern wird ICRM mit 2 · ICnom angegeben 
und entspricht somit dem früher speziiziertem Grenzwert ICM. Für die aktuell in SEMIKRON-IGBT-
Modulen eingesetzten IGBT4-Chips (T4, E4) lässt der Chiphersteller ICRM = 3 · ICnom zu, jedoch ohne 
Angabe einer zulässigen Pulsbreite. Wie Untersuchungen zeigen, kann es beim periodischen Aus-
schalten solch hoher Ströme jedoch an den heißesten Chips bereits zur vorzeitigen Entsättigung 
mit starkem Anstieg der Verlustleistung kommen. Deshalb empiehlt SEMIKRON weiterhin, nur 
in Ausnahmefällen (z.B. reduzierte Zwischenkreisspannung, aktives Clamping, sehr langsames 
Ausschalten, Ausschaltentlastung) höhere Ströme aus dem im RBSOA zulässigen Wert 2 · ICnom 
abzuschalten und behält die bisherige RBSOA-Grenze von ICRM = 2 · ICnom bei.

Ein weiterer Durchlassstrom-Grenzwert ist der höchstzulässige Durchlassstrom-Effektivwert  
It(RMS) des Modulaufbaus, gemittelt über eine volle Periode der Betriebsfrequenz und gültig für 
beliebige Stromkurvenformen, Stromlusswinkel und Kühlbedingungen. Er ist begrenzt durch die 
Strombelastbarkeit der inneren Verbindungen und äußeren Terminals des Moduls, vgl. Kap. 3.3.1.
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Analog zu den Transistorgrenzwerten sind die Stromgrenzwerte der Freilaufdioden Inversdioden-
Durchlassstrom IF, Dioden-Chipstrom IFnom und Periodischer Spitzenwert des Inversdioden-
Durchlassstroms IFRM deiniert. Für die Auswahl von Schutzmaßnahmen im Betrieb der Inversdi-
oden als Netzgleichrichter ist der (nichtperiodische) Stoßstrom-Grenzwert IFSM von Bedeutung. Er 
deiniert die zulässige Höhe eines Durchlassstromstoßes in Form einer 50 Hz Sinus-Halbschwin-
gung, den die Diode im Störungsfall (Kurzschluss) ohne Schaden übersteht, wenn er nur selten 
während der Lebenszeit der Diode auftritt. Aus den Grenzstromkennlinien können Werte für unter-
schiedliche Halbschwingungsdauern sowie für mehrere aufeinander folgende Halbschwingungen 
ermittelt werden (vgl. Kap. 3.3.1).

Der in der Praxis erzielbare Ausgangsstrom einer leistungselektronischen Schaltung wird grund-
sätzlich durch die gesamte Verlustleistungsbilanz (Durchlass-, Sperr- und Schaltverluste) der 
Transistoren und Freilaufdioden in den Leistungsmodulen und die mögliche Wärmeabführung von 
den Chips über das Modul und die Kühleinrichtung bis in das Kühlmedium begrenzt:
 - In keinem stationären oder dynamischen Betriebsfall (mit Ausnahme der nur begrenzt oft zuläs-
sigen Kurzschlussabschaltung, vgl. Kap. 3.3.4 „SCSOA“) darf die höchstzulässige Chiptempe-
ratur der IGBT, Dioden oder MOSFET überschritten werden.

 - Die durch Last- und Temperaturwechsel auftretenden Temperaturgradienten dürfen nicht zur 
verschleißbedingten Zerstörung des Moduls vor Ablauf der projektierten Lebensdauer führen, 
vgl. Kap. 2.7.

Weitere Grenzen bestehen z.B. in
 - der Schaltbelastbarkeit der Transistoren im Betrieb und bei möglichen Überlastungen bis zum 
höchsten abzuschaltenden Strom, d.h. in den Grenzen der zulässigen Arbeitsbereiche der Tran-
sistoren, vgl. Kap. 3.3.4

 - notwendiger Selektivität von aktiven und passiven Überstrom-Schutzmaßnahmen
 - vom abzuschaltenden Strom abhängigen Schaltüberspannungen (vgl. Kap. 5.1.1) 

5.1.3 Beanspruchung von Freilaufdioden im Gleich- und Wechselrichterbetrieb
Um Energie ins Netz zurückspeisen zu können, sind Antriebsumrichter häuig für den 4 Quadran-
ten-Betrieb ausgelegt, d.h. sie bestehen aus 2 topologisch gleichen Invertern auf der Netzseite 
(LSC: Line Side Converter) und der Maschinenseite (MSC: Machine Side Converter). In Abhän-
gigkeit von der Stromrichtung (Gleich- oder Wechselrichterbetrieb) werden die Freilaufdioden der 
beiden Inverter bei gleicher übertragener Leistung in Bezug auf die auftretenden Verlustleistungen 
unterschiedlich beansprucht.

Im Wechselrichterbetrieb ist der mittlere Energieluss vom Gleichspannungszwischenkreis zur 
Wechselstromseite gerichtet, d.h. die Wechselstromseite speist einen Verbraucher, z.B. eine 
Drehstrommaschine oder auch ein Energienetz. Dagegen ist im Gleichrichterbetrieb der mittlere 
Energieluss von der Wechselstromseite zum Gleichspannungszwischenkreis hin gerichtet. In die-
sem Fall arbeitet der Umrichter als gepulster Gleichrichter an einem Netz oder einem Generator. 
Bei gleicher übertragener Leistung wird eine unterschiedliche Verlustleistungsbeanspruchung der 
Leistungshalbleiter im Wesentlichen durch die im Gleich- und Wechselrichterbetrieb entgegenge-
setzt auftretende Phasenverschiebung zwischen Spannungs- und Stromgrundschwingung auf der 
AC-Seite verursacht. Der Sachverhalt lässt sich an der in Bild 5.1.6 dargestellten Grundanordnung 
verdeutlichen.
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Bild 5.1.6 Grundanordnung einer Umrichterphase mit IGBT und Freilaufdioden
 Es ist zu sehen:
 wenn vout = positiv und iL > 0: Stromluss über IGBT 1
 wenn vout = negativ und iL > 0: Stromluss über Diode 2
 wenn vout = positiv und iL < 0: Stromluss über Diode 1
 wenn vout = negativ und iL < 0: Stromluss über IGBT 2

Somit hängen die bei einem vorgegebenen Stromeffektivwert auftretenden Durchlassverluste in 
IGBT und Freilaufdiode vom cos φ zwischen Spannungs- und Stromgrundschwingung sowie der 
Aussteuerung m des Umrichters (gibt Tastverhältnisse vor) ab.

Im Wechselrichterbetrieb ist 0 ≤ m · cos φ ≤ 1. Ein Grenzfall der Verlustleistungsbeanspruchung 
der Leistungshalbleiter liegt hier bei m · cos φ = 1 vor. In diesem Fall erreichen die Durchlassver-
luste und somit auch die Gesamtverluste der IGBT ihr Maximum und die der Freilaufdioden ihr 
Minimum.

Im Gleichrichterbetrieb ist 0 ≥ m · cos φ ≥ -1. Ein Grenzfall der Verlustleistungsbeanspruchung 
der Leistungshalbleiter liegt hier bei m · cos φ = -1 vor. In diesem Fall erreichen die Durchlass-
verluste und somit auch die Gesamtverluste der IGBT ihr Minimum und die der Freilaufdioden ihr 
Maximum. Übertragen auf die Verläufe in Bild 5.1.6 läge dieser Fall vor, wenn der gepulste Gleich-
richter – bezogen auf die Grundschwingung – reinen Wirkleistungsbezug aus dem Netz realisiert 
und der Sternpunkt des Netzes mit dem Mittelpunkt der Zwischenkreisspannung verbunden ist. 
Bild 5.1.7 veranschaulicht graisch die Zusammenhänge an einem Beispiel.
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Bild 5.1.7 Schalt- und Durchlassverluste von IGBT und Freilaufdiode im Frequenzumrichter

Bei vorgegebenen Werten für Zwischenkreisspannung und Wechselstromeffektivwert hängen die 
Schaltverluste der Bauelemente lediglich linear von der Schaltfrequenz ab (Bild 5.1.7). Die meis-
ten am Markt verfügbaren IGBT- und MOSFET-Module mit integrierten Freilaufdioden („Standard-
module“) sind bezogen auf die abführbaren Verlustleistungen bei Nennstrom für den Einsatz im 
Wechselrichterbetrieb dimensioniert (z.B. cos φ = 0,6...1). Aufgrund der niedrigeren Durchlass-
verluste und auch Gesamtverluste sind die Dioden lächenmäßig im Vergleich zu den IGBT auf 
deutlich geringere abführbare Verlustleistungen ausgelegt (Verhältnis IGBT : Diode ≈ 2...3:1). Bei 
der Dimensionierung eines Inverters für den Betrieb als gepulster Gleichrichter muss deshalb die 
Diodenbelastung besonders berücksichtigt werden.

5.1.4 Schaltfrequenz 
Bild 5.1.8 zeigt für einen Arbeitspunkt das Ein- und Ausschaltverhalten eines Leistungs-MOSFET- 
und eines IGBT-Moduls. Außer den Verläufen von vDS bzw. vCE und iD bzw. iC sind die durch Mul-
tiplikation von Strom- und Spannungsaugenblickwerten ermittelten Augenblicksverlustleistungen 
p(t) dargestellt, deren Integral über die Periodendauer die Gesamtverluste des MOSFET bzw. 
IGBT widerspiegelt. Die Gesamtverluste im Leistungsmodul setzen sich aus den Verlusten aller 
im Modul enthaltenen Transistoren und Freilaufdioden zusammen.
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Bild 5.1.8 Schaltvorgänge (hartes Ein- und Ausschalten bei ohmsch-induktiver Last)  
a) Leistungs-MOSFET-Modul; b) IGBT-Modul

Die qualitative  Erklärung der Strom- und Spannungsverläufe erfolgte in den Kap. 2.4, 3.3 und 3.4. 
Da die Schaltverluste frequenzproportional anwachsen, stellen diese eine Grenze für die Schalt-
frequenz dar, die jedoch durch Überdimensionierung des Leistungsmoduls nach oben verschoben 
werden kann.

Weitere Begrenzungen können auch aus den Ein- und Ausschaltverzögerungszeiten td(on), td(off) 
der Transistoren, den Rückstromzeiten der Freilaufdioden, der frequenzproportional ansteigenden 
Ansteuerleistung oder den für Ansteuerung, Verriegelungs-, Mess-, Schutz- und Überwachungs-
funktionen notwendigen Mindestein- und -auszeiten bzw. Totzeiten resultieren. Sollen Schaltver-
luste in passive Beschaltungsnetzwerke (Snubber) verlagert oder Überspannungen mittels Snub-
bern begrenzt werden, ist auch deren Umladezeit nach dem entlasteten Schaltvorgang als Totzeit 
zu beachten.

Die Schaltzeiten der MOSFET- und IGBT-Leistungsmodule liegen zwischen wenigen ns und eini-
gen 100 ns. Während die Schaltzeiten von MOSFET und älteren IGBT in relativ weiten Grenzen 
durch die Ansteuerparameter beeinlussbar sind, ist dies bei vielen neuen IGBT in Trench-Tech-
nologie für das Einschalten nur in geringem Maße, für das Ausschalten kaum noch möglich (vgl. 
Bild 5.1.9), wenn nicht – infolge sehr großer Gatewiderstände – drastische Schaltverlustleistungs-
steigerungen in Kauf genommen werden.  
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Bild 5.1.9 Schaltzeiten eines IGBT4 in Abhängigkeit vom externen Gatewiderstand RG

Mit sinkender Schaltzeit der Transistoren werden die Einlüsse parasitärer Induktivitäten und der  
dynamischen Eigenschaften der Freilaufdioden (trr, Qrr) beim harten Schalten und höheren Be-
triebsspannungen immer mehr zu schaltfrequenzbegrenzenden Faktoren, da z.B.
 - die Ausschaltgeschwindigkeit, begrenzt durch die zulässige Schaltüberspannung und
 - die Einschaltgeschwindigkeit, begrenzt durch den zulässigen Spitzenstrom (Laststrom + di/dt-
abhängiger Sperrerholstrom der Freilaufdiode) 

oft die Höchstwerte der möglichen Schaltgeschwindigkeit bestimmen.

Desweiteren können die bereits heute für den oberen Leistungsbereich eher zu steilen dv/dt und 
di/dt der Transistoren EMV-Störungen und dv/dt-abhängige Isolationsprobleme in bestimmten Las-
ten (Maschinen) verursachen. Bei der Wahl von Schaltfrequenz und (soweit möglich) Einstellung 
von Schaltzeiten muss deshalb in jedem Fall ein optimaler Kompromiss zwischen den aus der Auf-
gabe resultierenden Forderungen (z.B. Frequenz außerhalb des Hörbereiches), den Schaltzeiten/
Schaltverlusten und der Verlustabführung sowie den EMV-Eigenschaften gesucht werden.

Richtwerte für Schaltfrequenzen mit Standardmodulen sind heute:

beim harten Schalten:  MOSFET-Module  niedersperrend bis 250 kHz
                                                                       hochsperrend  bis 100 kHz 
    IGBT-Module      600 V   bis   30 kHz
        1200 V   bis   20 kHz
        1700 V       bis   10 kHz
        3300 V   bis     3 kHz 
beim weichen Schalten: MOSFET-Module   niedersperrend bis 500 kHz
        hochsperrend  bis 250 kHz
    IGBT-Module      bis 150 kHz

5.2 Thermische Auslegung von Leistungstransistormodulen
Die Erläuterungen in diesem Kapitel beziehen sich auf IGBT-Module. Die Betrachtungen bzw. Be-
rechnungen können bei Austausch der entsprechenden Bezeichnungsindizes in analoger Weise 
für MOSFET-Module durchgeführt werden. MOSFET haben keine Schwellspannung der Durch-
lasskennlinie, so dass diese Terme in den Formeln entfallen (VCE0 → VDS0 = 0). Im Rückwärtsbe-
trieb (Freilaufdiode) muss unterschieden werden ob nur die Bodydiode leitet oder ob der MOSFET 
auch für den Freilaufbetrieb in Rückwärtsrichtung aktiv eingeschaltet ist. Die Ausführungen kon-
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zentrieren sich auf hart schaltende Umrichter am Gleichspannungszwischenkreis. Im Kap. 4.1 
wird auf die thermische Auslegung der Gleichrichterbauelemente eingegangen.

5.2.1 Einzel- und Gesamtverluste
IGBT und Dioden arbeiten in der Leistungselektronik im Schalterbetrieb, in dem sie zyklisch ver-
schiedene statische und dynamische Zustände einnehmen. In jedem dieser Zustände entsteht 
eine Verlustleistungs- bzw. Verlustenergiekomponente, die sich zu den Gesamtverlusten des 
Schalters aufsummieren und den Leistungshalbleiter erwärmen. Durch entsprechende Auslegung 
der Leistungshalbleiter und deren Kühlung ist die Einhaltung der vom Hersteller vorgegebenen, 
maximal erlaubten Sperrschichttemperatur in jedem regulären Betriebspunkt des Umrichters si-
cherzustellen. Ausnahmen bilden Kurzschlussabschaltungen und Stoßstrombelastungen, bei de-
nen Tj(max) in der Regel überschritten wird. Diese Ereignisse dürfen aber nur selten während der 
Gesamtbetriebsdauer auftreten. Den Bauelementen muss im Anschluss an ein solches Ereignis 
Zeit zum Abkühlen gewährt werden.

Blocking Losses

Switching Losses

Total Power Losses

Static Losses

Turn-off LossesTurn-on Losses

Driving Losses

On-state Losses

Bild 5.2.1 Einzelverlustkomponenten von Leistungsmodulen im Schalterbetrieb

IGBT
Wegen des geringen Anteils an den Gesamtverlusten können die Vorwärtssperr- und Ansteu-
erverluste in der Regel vernachlässigt werden. Bei hohen Sperrspannungen (> 1 kV) und/oder 
hohen Einsatztemperaturen (>= 150°C) können wegen der exponentiell steigenden Sperrströme 
die Sperrverluste an Bedeutung gewinnen und sogar zum thermischen Weglaufen führen. Ansteu-
erverluste sind meist nur bei sehr hochfrequenten Niedervolt-MOSFET Anwendungen zu berück-
sichtigen.

Die Durchlassverluste (Pcond(T)) sind abhängig von:
 - dem Laststrom (über Ausgangskennlinie VCE(sat) = f(IC, VGE))
 - der Sperrschichttemperatur
 - dem Tastverhältnis

Bei gegebenen Ansteuerparametern (RG, VGG) und unter Vernachlässigung parasitärer Effekte (LS, 
Cload) sind die Ein- und Ausschaltverluste (Pon, Poff) abhängig von:
 - dem Laststrom und dem elektrischen Charakter der Last (ohmsch, induktiv, kapazitiv)
 - der Zwischenkreisspannung
 - der Sperrschichttemperatur
 - der Schaltfrequenz

Die Gesamtverluste ergeben sich zu:

offon)T(cond)T(tot PPPP ���
 

Freilaufdiode
Wegen des geringen Anteils an den Gesamtverlusten können die Sperrverluste auch hier ver-
nachlässigt werden. Es gelten die selben Einschränkungen wie für den IGBT. Ausnahmen können 
Schottkydioden mit hohen Heißsperrströmen bilden. Die Einschaltverluste entstehen durch den 
Forward-Recovery-Prozess. Bei schnellen Dioden ist auch dieser Verlustanteil vernachlässigbar.

Die Durchlassverluste (Pcond(D)) sind abhängig von:



5 Applikationshinweise für IGBT- und MOSFET-Module

277

 - dem Laststrom (über Durchlasskennlinie VF = f(IF)),
 - der Sperrschichttemperatur,
 - dem Tastverhältnis.

Bei gegebenen Ansteuerparametern des mit der Diode kommutierenden IGBT und unter Vernach-
lässigung parasitärer Effekte (LS) sind die Ausschaltverluste (Prr) abhängig von:
 - dem Laststrom,
 - der Zwischenkreisspannung,
 - der Sperrschichttemperatur,
 - der Schaltfrequenz.

Die Gesamtverluste ergeben sich zu:

rr)D(cond)D(tot PPP ��
   

Die Gesamtverluste eines Moduls Ptot(M) ergeben sich dann durch Multiplikation der Einzelverluste 
mit der Anzahl der Schalter n im Modul

)PP(nP )D(tot)T(tot)M(tot ���

5.2.1.1 Gleichspannungssteller
Die Verluste für DC/DC-Wandler lassen sich unter stationären Bedingungen wegen des konstan-
ten Tastverhältnisses relativ leicht berechnen. Werte für die Schaltverlustenergien bei Nennbe-
dingungen/Referenzwerten sowie die Durchlassspannungsabfälle von IGBT und Diode sind in 
den Datenblättern angegeben. Diese müssen auf den Arbeitspunkt in der Schaltung umgerechnet 
werden. Die beiden Grundschaltungen Tief- und Hochsetzsteller sind Basiselemente vieler kom-
plexerer Anwendungen.

Tiefsetzsteller
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IID
Vin Vout

t

T

ID
Iout

I
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ton
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V

Vout

Tton

t

outI

Vin

a)            b)

Bild 5.2.2 Tiefsetzsteller mit ohmsch-induktiver Last, a) Schaltung; b) Strom- und Spannungsverlauf

Bild 5.2.2 zeigt die Schaltung eines Tiefsetzstellers (Chopper, step-down-converter) mit charak-
teristischen Verläufen bei ohmsch-induktiver Last. Eine hohe Eingangsspannung Vin wird in eine 
niedrigere mittlere Ausgangsspannung Vout umgewandelt. Für den eingeschwungenen Zustand 
der Schaltung lassen sich im Arbeitspunkt die Verluste des IGBT wie folgt berechnen: 

Durchlassverluste: dt(t)v(t)i
T

1
P

1t

0

CECcond(T) � ��

Bei Vernachlässigung der Laststromwelligkeit und Nachbildung der Durchlasskennlinie mit einer 
Ersatzgerade aus VCE0 und rCE ergibt sich:

(T)jr)C25(CE

2

outjV)C25(0CEout)T(cond DC)))C25T(TCr(I))C25T(TCV(I(P ������������ ��

Schaltverluste: Psw = fsw · (Eon (Vin, Iout, Tj) + Eoff (Vin, Iout, Tj))
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 mit 
 Iout: Laststrom-Mittelwert 
 DC(T): Tastverhältnis des Transistors (duty cycle = ton/T = Vout/Vin); 
 fsw: Schaltfrequenz
 TCV, TCr Temperaturkoefizienten der Durchlasskennlinie
 Iref, Vref, Tref: Referenzwerte der Schaltverlustmessung aus dem Datenblatt
 Ki: Exponenten für Stromabhängigkeit der Schaltverluste ~1
 Kv: Exponenten für Spannungsabhängigkeit der Schaltverluste ~1,3…1,4
 TCEsw: Temperaturkoefizienten der Schaltverluste ~ 0,003 1/K.

Die Temperaturkoefizienten der Durchlasskennlinie können aus den 25°C und den Heißwerten 
der Datenblattkennlinie berechnet werden, beispielsweise gilt für TCV :

C25C125
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)C25(0CE)C125(0CE

V
���
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��

  

Für die Diode gilt dann analog:

Durchlassverluste: dt(t)i(t)v
T

1
P

T

t

FFcond(D)
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Ausschaltverluste: Prr = fsw · Err (Vin, Iout, Tj)
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 mit
 DC(D): Tastverhältnis der Diode (duty cycle für kontinuierlichen Strom = (T-ton)/T )
 Ki: Exponenten für Stromabhängigkeit der Schaltverluste ~0,6
 Kv: Exponenten für Spannungsabhängigkeit der Schaltverluste ~0,6
 TCErr: Temperaturkoefizienten der Diodenschaltverluste ~0,006 1/K

Bei der Berechnung der Durchlassverluste von IGBT und Diode wurde von einem idealen Tastver-
hältnis ausgegangen (Vernachlässigung des Anteils der Schaltzeit an der Gesamtperiodendauer). 
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Bild 5.2.3 Hochsetzsteller mit kapazitiver Last, a) Schaltung, b) Strom- und Spannungsverlauf

Mit dem Hochsetzsteller (Bild 5.2.3, Booster) wird eine niedrige Eingangsspannung Vin in eine hö-
here Ausgangsspannung Vout gewandelt. Analog zum Tiefsetzsteller lassen sich die entsprechen-
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den Verlustleistungen berechnen. Der Strom durch die Bauelemente ist jetzt der Eingangsstrom 
der Schaltung und beim Schalten wird gegen die hohe Ausgangsspannung Vout geschaltet. 
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 mit
 DC(T): Tastverhältnis des Transistors (duty cycle = ton/T = 1-Vin/Vout);
 DC(D): 1-DC(T)

5.2.1.2 PWM-Spannungswechselrichter
Das Bild 5.2.4 zeigt eine Umrichterphase mit idealisierten charakteristischen Verläufen für eine 
sinusförmige Puls-Weiten-Modulation (PWM).
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Bild 5.2.4 a) Phasenbaustein eines PWM Wechselrichters, b) Pulsmustererzeugung durch Sinus-Dreieck-
vergleich, Ausgangsspannungen und Ströme

Die Pulsmustergenerierung erfolgt dem klassischen Verständnis nach durch den Vergleich ei-
ner sinusförmigen Referenzspannung Vref mit einer dreieckförmigen Hilfssteuerspannung Vh (Bild 
5.2.4). Durch die Referenzspannung wird die Grundschwingungsfrequenz der AC-Größen fout und 
durch die Hilfssteuerspannung die Schalt- bzw. Pulsfrequenz der Schalter fsw vorgegeben. Die 
Schnittpunkte von Referenz- und Hilfssteuerspannung liefern die Schaltzeitpunkte in der Umrich-
terphase. Die Amplitude Vref gibt die Spannungsausnutzung bzw. den Modulationsgrad des Um-
richters vor. Bis zu einem Verhältnis Vref = Vh spricht man vom linearen Aussteuergrad, der Modu-
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lationsgrad m <= 1. Der Modulationsgrad wird auf den virtuellen Sternpunkt der Last (Phase-N) 
und einen virtuellen Mittelpunkt der Zwischenkreisspannung bezogen. Er gibt das Verhältnis der 
Grundschwingungsamplitude der AC-Spannung zur halben Zwischenkreisspannung an.

2

V

V
m

d

)1(out

�

�

 
)1(outV

�

ist die Amplitude der Grundharmonischen der Phasenspannung gegen N

Die Phasenverschiebung zwischen den Grundschwingungen von Wechselspannung und -strom 
wird durch den Winkel j beschrieben. Für Wechselrichterbetrieb (Energieluss von DC zu AC) ist 
der cos(j) > 0, für Gleichrichterbetrieb (Energieluss von AC zu DC) ist der cos(j) < 0, also negativ.

Durch die symmetrische Struktur stellen sich jeweils für die IGBT und Dioden eines Umrichters 
zeitverschoben identische Strom- und Spannungsverläufe ein. Somit können die Verlustleistungs-
betrachtungen auf einen IGBT und eine Diode reduziert werden. Die Umrichterverluste können 
anschließend durch Multiplikation entsprechend der IGBT-/Diodenanzahl (4 - einphasig bzw. 6 - 
dreiphasig) bestimmt werden. Der Unterschied zu den Berechnungen im Kap. 5.2.1.1 besteht da-
rin, dass auch im stationären Zustand der Schaltung Tastverhältnis, Laststrom und Sperrschicht-
temperatur nicht konstant sind, sondern mit der Grundschwingungsfrequenz der AC-Seite (z.B. 
50/60 Hz) variieren. Das bedeutet zeitlich veränderliche Schalt- und Durchlassverluste für IGBT 
und Dioden und verlangt eine umfangreiche Erweiterung der Verlustbetrachtung. Mit exakten Er-
gebnissen kann also nur in soweit gerechnet werden, wie die getroffenen Vereinfachungen zutref-
fen bzw. Abweichungen noch akzeptabel sind [55]. 

Es wird von folgenden Vereinfachungen ausgegangen:
 - Vernachlässigung der Transistor- und Diodenschaltzeiten
 - Annahme zeitlich konstanter Sperrschichttemperaturen (ist bei fout = ~ 50 Hz zulässig)
 - lineare Aussteuerung
 - Vernachlässigung der Schaltfrequenzwelligkeit im Wechselstrom (sinusförmiger Strom)
 - fsw >> fout

Bei einem reinen Sinus/Dreieckvergleich würde die Schaltverriegelungszeit td mit fsw · td*VCC/2 an 
der Spannungszeitläche der Ausgangsspannung fehlen. Ein vorgelagerter Regler würde die feh-
lende Spannung durch Verlängerung der Ansteuerpulse ausregeln, damit die für den gewünschten 
Strom benötigte Spannung auch am Wechselrichterausgang anliegt. Mit der Berechnung des Mo-
dulationsgrades m aus der Ausgangsspannung entfällt td als Fehlerquelle.

Die klassische PWM schaltet bei der maximalen Anzahl von möglichen Kommutierungszeitpunk-
ten und verursacht damit auch maximale Schaltverluste. Andere Ansteuerverfahren wie z.B. die 
Vektorsteuerung lassen ausgewählte Schaltvorgänge aus und haben damit geringere Schaltver-
luste als mit den nachfolgenden Formeln berechnet. Mit einer Linearisierung der Ausgangskenn-
linie des IGBT durch eine Ersatzgerade ergibt sich folgender Ausdruck für die zeitliche Abhängig-
keit der Sättigungsspannung vCEsat:

tsinÎrV(t)irV(t)v 1CECE0CCECE0CEsat �������

Unter Berücksichtigung der sinusförmigen Abhängigkeit des Tastverhältnisses von der Zeit erge-
ben sich die Durchlassverluste des IGBT nach
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Mit der Vereinfachung, dass die Schaltverlustenergien linear vom Kollektorstrom abhängen, lässt 
sich die Gesamtschaltverlustleistung eines IGBT berechnen aus
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 mit 
 Î1: Amplitudes des Umrichterausgangsstromes =1,41×Iout 
 Vce0(Tj): temperaturabhängige Schwellspannung der Durchlasskennlinie 
 rce(Tj): temperaturabhängiger Bahnwiderstand der Durchlasskennlinie
 Iref, Vref, Tref: Referenzwerte der Schaltverlustmessung aus dem Datenblatt
 Kv: Exponenten für Spannungsabhängigkeit der Schaltverluste ~1,3…1,4
 TCEsw: Temperaturkoefizienten der Schaltverluste ~ 0,003 1/K.

Dabei wird praktisch davon ausgegangen, dass die Schaltverluste des IGBT während einer Si-
nushalbwelle des Stromes etwa identisch sind mit den Schaltverlusten bei einem äquivalenten 
Gleichstrom, der dem Mittelwert der Sinushalbwelle entspricht.

Für die Diode gilt entsprechend: 

tsinîrV(t)irV(t)v 1FF0FFF0F �������

Unter Berücksichtigung der sinusförmigen Abhängigkeit des Tastverhältnisses von der Zeit erge-
ben sich die Durchlassverluste der Diode D2 nach:
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Für die Schaltverluste der Diode gilt nur näherungsweise:

� �)TT(TC1
V

V

I

I2
EfP refjErr

K

ref

cc

K

ref

1

rrsw)D(sw

Vi

�����
�

�
�� ��
��

��
��

�
�

�
�

�
���

 VF0(Tj): temperaturabhängige Schwellspannung der Durchlasskennlinie 
 rF(Tj): temperaturabhängiger Bahnwiderstand der Durchlasskennlinie
 Kv: Exponenten für Spannungsabhängigkeit der Schaltverluste ~ 0,6
 Ki: Exponenten für Stromabhängigkeit der Schaltverluste ~ 0,6
 TCErr: Temperaturkoefizienten der Schaltverluste ~ 0,006 1/K.

Die Schaltverlustformel der Diode gilt nur näherungsweise, da die Stromabhängigkeit der Schalt-
verluste nicht linear (Ki ≠ 1) ist. Dadurch sind die Schaltverluste der Diode während einer Sinus-
halbwelle nicht mehr identisch mit den Schaltverlusten eines äquivalenten Gleichstroms, der dem 
Mittelwert der Sinushalbwelle entspricht. Das erläuterte einfache Berechnungsverfahren liefert 
für eine praktische Abschätzung der zu erwartenden Verluste im Umrichterbetrieb ausreichend 
genaue Ergebnisse. Der Vorteil des Verfahrens besteht darin, dass der Anwender alle dafür not-
wendigen Parameter den Datenblättern der Module entnehmen kann.

5.2.2 Berechnung der Sperrschichttemperatur

5.2.2.1 Thermische Ersatzschaltbilder
Auf die Begriffe thermischer Widerstand bzw. thermische Impedanz und deren physikalische Be-
deutung wurde bereits im Kap. 2.5.2.2 eingegangen, hier geht es nur um die Arten der Modellie-
rung. Die Berechnung der Sperrschichttemperaturen basiert auf vereinfachten thermischen Er-
satzschaltbildern (Bild 5.2.5), bei denen dreidimensionale Gebilde auf eindimensionale Modelle 
abgebildet werden. Dabei entstehen zwangsweise Fehler, da thermische Kopplungen zwischen 
verschiedenen Bauelementen innerhalb eines Gehäuses oder auf einem Kühlkörper zeitabhängig 
sind und vom elektrischen Arbeitspunkt (z.B. Aufteilung der Verluste zwischen Diode und IGBT) 
der Bauelemente abhängig sind. Komplexere Modelle mit einer Matrix aus Kopplungselementen 
sind unhandlich und schwer zu parametrisieren [37]. Müssen solche Effekte genauer berücksich-
tigt werden, sind FEM Simulationen den hier vorgestellten analytischen Ansätzen vorzuziehen.
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Case rated devices

(with base plate like Semitrans)
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(without base plate like SKiiP)

6P (circuit elements

per device)
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Bild 5.2.5 Vereinfachtes thermisches Ersatzschaltbild von IGBT und Freilaufdiode im Leistungsmodul; 
Links für ein Modul mit Kupferbodenplatte, Rechts für ein Modul ohne Bodenplatte.

Für die thermischen Ersatzschaltbilder werden elektrische Analogien zu thermischen Größen her-
angezogen. Die Verlustleistungsquellen Ptot(T/D) entsprechen Stromquellen, konstante Temperatur-
niveaus werden durch Spannungsquellen repräsentiert und für die thermischen Impedanzen Zth(x-y) 
werden RC-Glieder verwendet. In Leistungsmodulen mit Bodenplatte sind Transistor und Inversdi-
ode auf eine gemeinsame Kupferläche gelötet und damit thermisch gekoppelt. Man kann verein-
fachend von einer gemeinsamen Gehäusetemperatur ausgehen. Über die thermische Impedanz 
Zth(c-s) des Moduls muss die Verlustenergie aller modulinternen Bauelemente abgeführt werden 
(Bild 5.2.5, links). Verluste des IGBT erwärmen die Bodenplatte und damit auch die Diode, auch 
wenn diese selbst gar keine Verluste verursacht. Mehrere Module auf einem Kühlkörper erwärmen 
diesen gemeinsam, es wird auch hier von einer einheitlichen Kühlkörpertemperatur ausgegangen. 

Bei Modulen ohne Bodenplatte ist die thermische Kopplung im Modul nur gering und nur bei sehr 
geringen Abständen zwischen den Wärmequellen vorhanden. Vereinfachend wird hier von einer 
gemeinsamen Kühlkörpertemperatur ausgegangen (Bild 5.2.5, rechts). Die Verlustleistungen der 
einzelnen Bauelemente werden direkt zum Kühlkörper abgeführt, so dass alle Bauelemente ge-
meinsam den Kühlkörper erwärmen.

Zur Nachbildung der thermischen Impedanz sind 2 Ersatzschaltbilder gebräuchlich, das leiterför-
mige „physikalische“ Ersatzschaltbild (Bild 5.2.7, links, „Cauer Netzwerk“) und das kettenförmi-
ge „mathematische“ Ersatzschaltbild (Bild 5.2.7, rechts, „Foster Netzwerk“). Beide sind zunächst 
gleichwertig einsetzbar. Beim „messen“ der Sprungantwort an einer Blackbox würde man nicht 
feststellen können, welche der Ersatzschaltungen verwendet wurden (Bild 5.2.6). 

Tj Tc
Ts

Pv

=

Tj
Pv Tc

Ts

Zth(j-c) Zth(c-s)

Zth(c-s)Zth(j-c)

Zth(s-a)

Zth(s-a)

Bild 5.2.6 Nachbildung der thermischen Impedanz mit elektrischen Ersatzschaltbildern
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Der geringste Fehler bei späteren Berechnungen entsteht, wenn das Gesamtsystem geschlossen 
vermessen wird. Aus den zeitabhängigen Temperaturdifferenzen von Tj, Tc, Ts und Ta können die 
als Vierpol dargestellten Blöcke für die thermischen Impedanzen Zth(j-c), Zth(c-s) und Zth(s-a) bestimmt 
werden. Dabei werden für das leiterförmige Ersatzschaltbild geometrische Abmessungen und Ma-
terialeigenschaften herangezogen. Es ist für jede Schicht im Aufbau mindestens eine „Sprosse“ 
notwendig. Meist sind nachträgliche Anpassungen notwendig, um die berechneten an die gemes-
senen Funktionen anzupassen. Dabei geht ein Teil des physikalischen Bezugs verloren. Für das 
kettenförmige Ersatzschaltbild werden durch Formelmanipulation die Faktoren und Zeitkonstan-
ten für die Exponentialfunktion ermittelt.
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Meist reichen 2…3 Exponentialglieder für die Nachbildung aus. Der Hauptvorteil der Exponential-
funktionen ist die leichte Anwendung für die spätere Temperaturberechnung. Für die rechnerge-
stützte Simulation des zeitlichen Verlaufes der Sperrschichttemperatur gibt SEMIKRON die Para-
meter für Zth(j-c)\Zth(j-s) von Leistungsmodulen in Form von 2…6 RC-Gliedern im Datenbuch an.

Eine Aneinanderreihung der im Gesamtsystem bestimmten Teilblöcke und das Ermitteln der Zwi-
schentemperaturen Tc, Ts ist für beide Ersatzschaltungen möglich. Fehlerhaft wird es, wenn ein 
Block aus der Kette der thermischen Impedanzen durch einen anderen ersetzt werden soll. Hier 
gibt es über die Wärmespreizung eine Rückkopplung auf die Vorgängerblöcke. Dies ist zum Bei-
spiel der Fall, wenn die Parametrisierung auf einem sehr guten Wasserkühler erfolgte und in der 
Anwendung das Bauteil auf einem schlechten Luftkühler montiert ist. Der Einfachheit halber wird 
trotzdem meist nur Zth(s-a) ausgetauscht. 
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Bild 5.2.7 Nachbildung der Zth-Vierpol-Blöcke durch thermische Ersatzschaltbilder; Links: leiterförmiges 
„physikalisches“ Ersatzschaltbild (Cauer network); Rechts: kettenförmiges „mathematisches“ 
Ersatzschaltbild (Foster network)

Hinweise für die Verwendung des Foster Netzwerks:
 - Die Zwischenpunkte innerhalb eines Blockes (Bild 5.2.7, rechts) stellen keine Systemtempera-
turen dar.

 - Die R- und C-Elemente können keinen physikalischen Komponenten zugeordnet werden.
 - Die Reihenfolge der RC-Elemente innerhalb eines Blockes ist beliebig austauschbar.
 - Es ist keine Reihenschaltung mit einem Widerstand möglich.

Bei der thermischen Auslegung von Umrichtern sind oft nur die Mittelwerte und Schwankungen 
der Sperrschichttemperatur interessant. Berechnungsbeispiele für typische Belastungsfälle zei-
gen die nachfolgenden Kapitel.
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5.2.2.2 Sperrschichttemperatur bei stationärem Betrieb (Mittelwertbetrachtung)
Nach der Berechnung der Verluste  können die Temperaturen im stationären Betrieb mit Hilfe der 
thermischen Widerstände Rth (= Endwert der Zth-Kurven) berechnet werden. Die Temperaturbe-
rechnung erfolgt beginnend mit der Umgebungstemperatur von außen nach innen (vgl. Beispiel 
Bild 5.2.8).

0°C
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Tj

Rth(j-c)

Rth(c-s)

Rth(s-a)

P P =200 W

Example

Ta = 40°C

Rth(j-c)=0,15 K/W

Rth(c-s)=0,05 K/W

Rth(s-a)=0,1 K/W

Ts = Rth(s-a) · P+ T a = 60°C

Tc = Rth(c-s) · P + Ts = 70°C

Tj = Rth(j-c) · P + Tc = 100°C

���� thvaj RPTT

Bild 5.2.8 Temperaturberechnung unter stationären Bedingungen

Bei mehreren Verlustleistungsquellen auf einem Kühlkörper werden die Einzelverluste aller n1 
Bauelemente zusammenaddiert (z.B. 6 IGBT und 6 Freilaufdioden eines 3-phasigen Wechselrich-
ters) und mit der Gesamtverlustleistung die Kühlkörpertemperatur berechnet.

� � a)as(th)D(tot)T(tot1s TRPPnT �����
�

Bei Modulen mit Bodenplatte besteht eine gute thermische Kopplung zwischen den Bauelementen 
eines Moduls, der thermische Widerstand Rth(c-s) ist für das gesamte Modul angegeben, deshalb 
werden zur Berechnung der Gehäusetemperatur alle m Verlustleistungsquellen im Modul zusam-
menaddiert (z.B. 2 IGBT und 2 Freilaufdioden in einem Halbbrückenmodul):

� �
s)sc(th)D(tot)T(tot2c TRPPnT �����

�  
Diese Modellierung führt in einigen Beispielen zu einer überhöhten Temperatur, wenn z.B. von ei-
nem Halbbrückenmodul nur ein IGBT und dessen räumlich entfernte Freilaufdiode verwendet wird 
oder im Wechselrichterbetrieb IGBT und parallele Inversdiode zeitlich versetzt Verluste verursa-
chen. Ist der Rth(c-s) nur für ein einzelnes Bauelement (z.B. den IGBT) gegeben, wird die thermische 
Kopplung der Kupferbodenplatte zur Inversdiode vernachlässigt. Hier führt die Modellierung bei 
gleichzeitigen Verlusten in IGBT und Diode zu einem Fehler mit zu geringen Temperaturen. 

Die Sperrschichttemperatur wird schließlich aus den Verlusten des Einzelbauelementes und des-
sen thermischem Widerstand zum Gehäuse für Bodenplattenmodule oder zum Kühlkörper für 
bodenplattenlose Module berechnet. Für IGBT ergibt sich damit beispielsweise

c)cj(th)T(tot)T(j TRPT ��� �

bzw.

s)sj(th)T(tot)T(j TRPT ��� �

Die Halbleiterverluste sind alle temperaturabhängig, so dass hier zwischen Chiptemperatur und 
Verlusten eine Kopplung besteht. Im einfachsten Fall berechnet man die Verluste bei maximaler 
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Sperrschichttemperatur. Damit ist man auf der sicheren Seite, da die meisten Verluste mit der 
Temperatur steigen. In einem verbesserten Verfahren werden iterativ die Verluste bei der be-
rechneten Sperrschichttemperatur bestimmt. Für diese leicht zu programmierende Schleife ist 
der Startwert die Verlustleistung bei Umgebungstemperatur (Bild 5.2.9). Daraus kann eine erste 
Näherung der Sperrschichttemperatur berechnet werden. Bei dieser Temperatur ergibt sich ein 
neuer bereits präziserer Wert für die Verluste, usw. Nach 3 bis 4 Iterationsschleifen ist der Endwert 
meist erreicht.

1kk ��

)T(P)T(P)T(P )k(jsw)k(jcond)k(j ��

s)1k(j)sj(th)k(j T)T(PRT ��� ��

�
�

�� ���

n

1x

a)1k(jx)as(ths T)T(PRT

n = number of switches per heatsink

For k=1 to 10 (Tj(0) =T
a
)

Heatsink temperature

Junction temperature

Power dissipation with Tj(k)

Bild 5.2.9 Schleife zur Berechnung der temperaturabhängigen Halbleiterverluste für ein Modul ohne Bo-
denplatte

5.2.2.3 Sperrschichttemperatur bei Kurzzeitbetrieb
Bei Kurzzeitbetrieb sind höhere Strombelastungen der Leistungshalbleiter zulässig, als die in den 
Datenblättern für den Dauerbetrieb angegebenen Werte. Dabei muss jedoch sichergestellt wer-
den, dass die höchste unter den gegebenen Bedingungen auftretende Sperrschichttemperatur 
den Grenzwert von Tj(max) nicht überschreitet. Die Berechnung von Tj erfolgt mit Hilfe der thermi-
schen Impedanz Zth. Für Impulse im Millisekundenbereich braucht nur Zth(j-c) mit einer konstanten 
Gehäusetemperatur Tc berücksichtigt werden. Im Bereich bis 1 s kann mit der Modulimpedanz 
Zth(j-s) = Zth(j-c)+ Zth(c-s) und konstanter Kühlkörpertemperatur gearbeitet werden. Für längere Pulsfol-
gen sollte die Gesamtimpedanz Zth(j-a) = Zth(j-s) + Zth(s-a) verwendet werden.

Einzelimpuls
P

tt0 t 1
0 t 1

Tj

T�

Tj0

Bild 5.2.10 Zeitlicher Verlauf der Verlustleistung und der Sperrschichttemperatur beim Einzelverlustleis-
tungsimpuls

Die Änderung der Sperrschichttemperatur zum Zeitpunkt t1 nach einem Einzelverlustleistungsim-
puls berechnet sich aus:



5 Applikationshinweise für IGBT- und MOSFET-Module

286

�
��

�
� �

�

�

�

�
�

�

�
���� �

n

1

-t

thj
th

1

e-1RPT

Für den Sperrschichttemperaturverlauf während der Abkühlungsphase gilt:
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Die Formeln gehen von einer festen Bezugstemperatur aus.

Einmalige Folge von m Verlustleistungsimpulsen
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Bild 5.2.11 Zeitlicher Verlauf der Verlustleistung und der Sperrschichttemperatur bei einmaliger Folge von 
m Verlustleistungsimpulsen

Die Sperrschichttemperaturänderung zum Zeitpunkt t1 ist wie für den Einzelimpuls zu berechnen. 
Für die Sperrschichttemperaturänderung zum Zeitpunkt t2 gilt:
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Sperrschichttemperaturänderung zum Zeitpunkt tm:
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Auch diese Formeln gehen von einer festen Bezugstemperatur aus. Mit dieser Formel ist eine Dis-
kretisierung beliebiger Zeitverläufe möglich und damit die Programmierung einer zeitabhängigen 
Berechnung des Temperaturverlaufs von komplexen Lastzyklen.

Sperrschichttemperatur bei konstanter Pulsfolge
Zur Berechnung der mittleren und maximalen Sperrschichttemperatur bei periodisch wiederkeh-
render Verlustleistungsbeanspruchung können die in den Datenblättern angegebenen Zth(j-c)-Kur-
ven für Transistor und Diode bei periodischem Pulsbetrieb verwendet werden.
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Bild 5.2.12 Temperaturverlauf bei periodischer Pulslast

Die mittlere Sperrschichttemperatur Tj(av) ergibt sich aus dem Produkt von stationärem Wärmewi-
derstand Rth und der mittleren Gesamtverlustleistung Pav. Diese erhält man durch die Mittelung der 
Verlustenergien pro Puls über die gesamte Periodendauer T. Die maximale Sperrschichttempera-
tur am Ende des Verlustleistungspulses P(tp) ergibt sich aus
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Bei Pulsdauern im Millisekundenbereich treten bereits merkliche Temperaturhübe auf. Ab einigen 
100 ms hat sich bereits eine stationäre Temperaturdifferenz zwischen Chip und Gehäuse einge-
stellt.

5.2.2.4 Sperrschichttemperatur bei Grundschwingungsfrequenz
Die Berechnung der mit der Grundschwingungsfrequenz des Umrichterausgangsstromes zeitlich 
verlaufenden Sperrschichttemperatur ist nur mit PC-Unterstützung sinnvoll durchführbar. Dabei 
müssen sowohl das thermische System als auch das elektrische System pro Pulsperiode durch-
gerechnet werden, um die Sperrschichttemperatur von IGBT und Freilaufdiode über eine Sinus-
halbwelle aufzuintegrieren. Das thermische Modell entspricht im wesentlichen dem Bild 5.2.5 mit 
der Nachbildung der thermischen Impedanzen durch Exponentialfunktionen. 

Mit Vorgabe der aktuellen Wechselrichterparameter wie Zwischenkreisspannung- und Laststrom-
momentanwert können die Schaltverlustenergien pro Puls aus abgespeicherten Kurven ermittelt 
werden. Der Momentanwert der Sperrschichttemperatur geht über die Temperaturkoefizienten 
in die laufenden Berechnungen ein. Bild 5.2.13 zeigt den simulierten zeitlichen Verlauf und den 
Mittelwert der Verlustleistung in einem IGBT sowie die daraus resultierenden Verläufe der Sperr-
schichttemperatur bei verschiedenen Ausgangsgrundschwingungsfrequenzen.
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Bild 5.2.13 Simulierte Sperrschichttemperatur- und Verlustleistungsverläufe eines 1200 V/50 A-IGBT im 
Wechselrichterbetrieb bei unterschiedlichen Ausgangsgrundschwingungsfrequenzen; [37] 
vd = 540 V; i1eff = 25 A, fs = 8 kHz; cos j = 0,8; m = 0,8; Th = 50°C
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Bei einer Frequenz von 50 Hz liegt bei diesem Beispiel die maximale Sperrschichttemperatur 
nur ca. 4-5 K über dem Mittelwert. Bei niedrigen Frequenzen ist die thermische Auslegung des 
Systems nach dem Mittelwert der Sperrschichttemperatur wegen der deutlich höheren Maximal-
temperatur nicht mehr zulässig. Für Wechselrichter ist daher neben dem Überstrom die Minimal-
frequenz bei Nennleistung ein kritischer Parameter. Mit abnehmender Frequenz ergibt sich trotz 
konstanter mittlerer Verluste eine steigende Maximaltemperatur. Erklärbar ist dies damit, dass 
die thermischen Zeitkonstanten der Leistungshalbleiter unter einer Sekunde liegen und damit im 
Bereich üblicher Ausgangsfrequenzen von Wechselrichtern sind. Bei hohen Frequenzen mitteln 
die thermischen Kapazitäten der Halbleiter(-gehäuse) noch den Temperaturverlauf. Bei niedrigen 
Frequenzen (<2...5 Hz) folgt die Sperrschichttemperatur der Verlustleistung. Dies führt zu einer 
hohen Temperaturschwankung um die mittlere Temperatur herum. Bei vorgegebener Kühlkörper-
temperatur und Schaltfrequenz sinkt infolgedessen der zulässige Ausgangsstromeffektivwert für 
ein bestimmtes Leistungsmodul.

Ein besonders kritischer Fall für die thermische Beanspruchung von Leistungsmodulen ist der 
spannungs- und frequenzgesteuerte Anlaufvorgang von umrichtergespeisten Drehstromantrie-
ben. Bild 5.2.14 zeigt dafür ein entsprechendes Simulationsbeispiel.
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Bild 5.2.14 Anlaufvorgang eines Drehstromantriebes (Parameter wie in Bild 5.2.13), [37]

Nutzt man keine Schaltungssimulation sondern die Formeln aus Kap. 5.2.1.2 stellt der Wechsel-
richterbetrieb mit einer Ausgangsfrequenz fout = 0 Hz einen Grenzfall dar. Wenn man mit Mittelwer-
ten einer Periode rechnet ist bei f = 0 Hz die Periode unendlich lang. „Unendlich lang“ ist dann ge-
geben, wenn die Verweildauer in diesem Zustand viel größer ist als die thermischen Zeitkon stanten 
des Systems. Neben der Grenzwertigkeit der Formeldeinition ist außerdem problematisch, dass 
man normalerweise von einer Gleichverteilung der Verluste auf dem Kühlkörper ausgeht, in die-
sem Fall aber nur einer der 6 Schalter den Hauptanteil der Verluste erzeugt. Theoretisch könnte 
ein Schalter genau im Maximalpunkt des Stromes und der Verluste einen Gleichstrom schalten. 
Deshalb ist der bessere Weg, diesen Betriebsfall mit der Chopper-Schaltung (Tiefsetzsteller) zu 
berechnen.

Das Anfahren eines Elektromotors aus dem Stillstand beginnt im mathematischen Sinne der in 
Kap. 5.2.1.2 verwendeten Formeln nicht mit 0 Hz. Die erste Halbwelle endet nach endlicher Zeit, 
im Beispiel von Bild 5.2.15 bereits nach 200 ms, was rein rechnerisch im Sinne der Halbleiterver-
luste einer Startfrequenz von 2,5 Hz entspricht.
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Bild 5.2.15 Rotorposition beim Motoranlauf 

5.2.3 Verlustleistungs- und Temperaturberechnung mit SemiSel 
Allgemeine Angaben zu Einsatzgebieten und Möglichkeiten sind im Kap. 7 angegeben. Die hier im 
Buch zugrunde liegende Version ist Semisel 3.1.

5.2.3.1 Lösungsansatz für die Temperatur- und Verlustleistungsberechnung
Wie arbeitet ein solches Tool, um so schnell Ergebnisse zu liefern? Zunächst werden vom Pro-
gramm die eingegebenen Schaltungsparameter auf Werte für die einzelnen Bauelemente umge-
rechnet. Die Bauelemente sind durch einfache Zusammenhänge, wie z.B. eine Geradengleichung 
für die Durchlasskennlinie (V0 – Nullpunktspannung + rf – Bahnwiderstand) oder einfache ex-
ponentielle Zusammenhänge für Schaltverlustabhängigkeiten charakterisiert. Für die Verlustleis-
tungsberechnung nutzt SemiSel einen analytischen Lösungsansatz der sich aus der Lösung des 
Integrals von Spannung und Strom über dem Bauelement ergibt. Es werden die Gleichungen aus 
Kap. 5.2.1 verwendet. Das Ergebnis sind die mittleren Verluste für das Bauelement. Mit Hilfe der 
thermischen Widerstände, die für die einzelnen Referenzpunkte deiniert sind (j- junction, c- case, 
s – heatsink oder a – ambient), wird die mittlere Sperrschichttemperatur Tj berechnet:

a
n

n)as(th)sj(th)av(j TPRRPT ����� ���

Hierbei steht Pn für die Verluste der einzelnen Bauelemente auf einem gemeinsamen Kühlkör-
per. Die meisten der für die Verlustberechnung verwendeten Bauelementparameter sind tempe-
raturabhängig, deshalb werden von der Software iterativ die tatsächlichen Verluste unter Berück-
sichtigung der Eigenerwärmung bestimmt.

Von besonderem Interesse ist die Berechnung der Verluste und Maximaltemperaturen unter be-
sonderen Lastbedingungen. Für die meisten Schaltungen ist der wichtigste zu deinierende Über-
lastparameter ein Überstrom (bezogen auf den Nennstrom) für eine bestimmte Zeit. Die höhere 
Belastung ergibt sich einfach aus der erhöhten Verlustleistung und damit auch höheren Sperr-
schichttemperatur. Bei der Berechnung im Vergleich zu Nennbedingungen ändert sich nur, dass 
anstatt mit thermischen Widerständen mit einer thermischen Impedanz gerechnet wird:

a
n

n_v)as(th)sj(thvj T)t(P)t(Z)t(Z)t(P)t(T ����� ���

Der Überlastpuls wird vom Programm in zeitdiskrete Punkte zerlegt und in einer zweiten, äußeren 
Iterationsschleife jeweils von t = 0 beginnend der Temperaturverlauf bis zum n-ten Punkt berech-
net. Das Ergebnis sind dann zeitabhängige Temperaturverläufe für das Bauelement. Wie bereits 
oben angesprochen ist für Wechselrichter neben dem Überstrom auch die Minimalfrequenz ein 
kritischer Parameter (Kap. 5.2.2.4). Hier rechnet SemiSel die ermittelten mittleren Verluste in eine 
sinusförmige Halbwelle um und berechnet mit dieser Verlustleistungsquelle und der thermischen 
Impedanz den Maximalwert von Tj.
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Bild 5.2.16 Berechnung des Sperrschichttemperaturschwankung als Funktion der Umrichter-Ausgangsfre-
quenz mit SemiSel

5.2.3.2 Schaltungsauswahl
Die folgende Beschreibung bezieht sich auf das meistgenutzte Programmteil „Step by Step“. Hier, 
aber auch im Programmteil „Device proposal“, ist im ersten Schritt die Schaltungsauswahl zu 
treffen. Damit werden die schaltungsspeziischen Vorlagen und Formeln geladen. Für Transistor-
bauelemente stehen Gleichspannungssteller (DC/DC) und Wechselrichterschaltungen (AC/DC) 
zur Auswahl. 

5.2.3.3 Elektrische Einsatzbedingungen
Als erster Teil der Eingangsgrößen für die Berechnung müssen die elektrischen Parameter spezii-
ziert werden. Der Anwender muss neben den Nennbedingungen die für die Bauelementdimensio-
nierung wesentlichen Überlastfälle deinieren. Dies kann ein Überlaststrom für eine begrenzte Zeit 
oder im Fall des Wechselrichters ein Betrieb mit niedriger Ausgangsfrequenz sein. Das gewählte 
Bauelement muss für diese Fälle mit ausreichender Reserve zur Maximaltemperatur Tj(max) bemes-
sen werden.

Bild 5.2.17 Eingabe der elektrischen Nenn- und Überlastbedingungen
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Ein weiterer Lebensdauer begrenzender Aspekt sind Lastwechsel bzw. Temperaturwechsel. Hier-
für bietet SemiSel mit dem Markieren der entsprechenden Option die Möglichkeit der Eingabe 
und Berechnung typischer Lastzyklen. Für diese Belastung interessiert weniger die Maximal-
temperatur sondern mehr die Temperaturdifferenz zwischen Volllastbetrieb und Leerlauf. Diese 
führt zu Alterungserscheinungen im Leistungshalbleitermodul (vgl. Kap. 2.7) und ist deshalb in 
die Lebensdauerbetrachtung des Umrichters mit einzubeziehen. In Bild 5.2.18 ist beispielhaft ein 
Fahrzyklus eines Antriebes mit den 4 Betriebszuständen: Anfahren, konstante Geschwindigkeit, 
Abbremsen, Stillstand dargestellt. Die Werte des Lastzyklus werden in eine Tabelle mit Stützpunk-
ten eingegeben. Zwischen den Punkten wird vom Programm linear interpoliert. Die Temperatur 
und Verlustleistungsberechnung erfolgt in vergleichbarer Weise wie beim Überlaststrom. Während 
der Beschleunigung und Abbremsphase ließt ein Überstrom und die Schaltfrequenz wurde redu-
ziert. Besonderheit beim Abbremsen ist der Wechsel der Energielussrichtung. Der Phasenwinkel 
cos(j) wird negativ – der Wechselrichter arbeitet als Gleichrichter und speist Energie zurück.

1

-1

current

voltage

cos( )�

acceleration deceleration

0 4 8 12 16 25t/s

t [s]

fout

[Hz]

fsw

[kHz]

0 0 0 0 0 6

0.1 2 0,1 1 5 4

4 2 1 0.85 50 4

4.1 0.7 1 0.85 50 6

12 0.7 1 0.85 50 6

12.1 1 -0.85 50 4

16 1.5 0.1 -1 5 4

16.1 0 0 0 5 6

25 0 0 0 0 6

I/Iout
V/

Vout cos ( )�

1.5

Bild 5.2.18 Deinition eines Lastzyklus in SemiSel

5.2.3.4 Bauelementauswahl
Als zweiter Satz von Eingangsgrößen werden die Bauelementparameter benötigt. Diese werden 
über die Auswahl des Bauelementnamen aus einer Datenbank geladen (Bild 5.2.19). Hier benötigt 
der Anwender bereits eine Vorstellung welches Produkt er eventuell einsetzen könnte. Dies betrifft 
sowohl die Gehäuseform als auch die verschiedenen Chiptechnologien. Als einen ersten Anhalts-
punkt ohne Überlast kann man sich einen Produktvorschlag im Programmteil „Device proposal“ 
machen lassen.

Bild 5.2.19 Bauteilauswahl

Als Einlussmöglichkeiten auf die Bauteilparameter hat der Anwender die Möglichkeit, zwischen 
typischen und maximalen Durchlassparametern zu wählen. Außerdem können die Schaltverluste 
mit Hilfe eines Korrekturfaktors geändert werden. Dies kann zum Beispiel notwendig sein, wenn 
die Ansteuerbedingungen von den Nennbedingungen im Datenblatt abweichen oder wenn „Wei-
ches Schalten“ erfolgt. Der Korrekturfaktor wird ermittelt, in dem die Schaltverluste am Nennar-
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beitspunkt zu den Schaltverlusten in der Anwendung ins Verhältnis gesetzt werden (Bild 5.2.20). 
Dazu ist im Falle geänderter Ansteuerbedingungen die Kennlinie Esw = f(RG) aus dem Datenblatt 
heranzuziehen.
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Bild 5.2.20 Ermitteln des Korrekturfaktors für die Schaltverluste bei geänderten Ansteuerbedingungen

5.2.3.5 Thermische Einsatzbedingungen
Als letzter Parametersatz sind die Kühlbedingungen zu speziizieren. Im einfachsten Fall kann die 
Berechnung von Verlusten und Chiptemperatur mit konstanter Kühlkörpertemperatur erfolgen. Im 
Nachhinein kann dann aus max. Umgebungstemperatur, vorgegebener Kühlkörpertemperatur und 
berechneten Gesamtverlusten der benötigte thermische Widerstand des Kühlkörpers berechnet 
werden

tot

as
)as(th

P

TT
R

�

�
�

In dem Fall, dass ein Kühlkörper bereits speziiziert ist, ist die Umgebungstemperatur einzugeben. 
Umgebungstemperatur ist hier im Sinne der Kühlmitteltemperatur (Wasser, Luft) zu verstehen. 
Dies muss nicht zwangsläuig der Schaltschrankinnentemperatur entsprechen. Als Kühlkörper-
modell kann eine thermische Impedanz über tn und Rthn mit bis zu 6 Elementen vom Nutzer selbst 
deiniert werden. Alternativ kann aus einer Auswahl von SEMIKRON-Kühlkörpern für natürliche 
Konvektion, forcierte Luftkühlung oder Wasserkühlung gewählt werden. Diese Kühlkörper sind 
den Produktgruppen zugeordnet (Scheibenzellen, Bodenplattenmodule, SKiiP…), es erfolgt aber 
keine Überprüfung ob Gehäuseabmessungen und Modulanzahl sinnvoll zu den Kühlkörperab-
messungen passen.
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Bild 5.2.21 Festlegung der Kühlbedingung in SemiSel

Bei der Speziikation der Kühlbedingungen ist Ingenieurwissen gefragt, welches die Software nicht 
bieten kann. Der Einluss der Bauteilgröße, deren Anzahl und die Verteilung der Wärmequellen 
auf den thermischen Widerstand des Kühlkörpers Rth(s-a) muss berücksichtigt werden. Oft sind 
thermische Widerstände von den Kühlkörperherstellern für eine gleichmäßig verteilte Wärmeein-
prägung gegeben. Bei punktueller Einprägung wird der Rth höher. Einige Richtgrößen sind in Kap. 
5.3 gegeben, für einige SEMIKRON-Kühlkörper sind auch in den Datenblättern Abhängigkeiten 
von Bauteilgröße und Anzahl gegeben. Als Einlussmöglichkeit auf den Rth(s-a) steht dem Nutzer 
ein Korrekturfaktor zur Verfügung. Mit diesem wird der Datenbankwert des gewählten Kühlkörpers 
multipliziert, um eine Anpassung an die oben genannten Einlüsse zu ermöglichen. Der Korrek-
turfaktor kann auch genutzt werden, um den Rth eines eigenen Kühlkörpers an den Wert eines im 
Programm verfügbaren Kühlkörpers anzupassen. Größe und Gewicht sollten allerdings ähnlich 
sein. Der neu berechnete Wert wird als Rth(s-a)* angezeigt. Der Rth(s-a) ist auch abhängig vom Vo-
lumenstrom des Kühlmediums, dieser kann in Grenzen für die vordeinierten Kühlkörper variiert 
werden. 

Wichtig für die Berechnung von Ts ist die Vorgabe der Anzahl der Wärmequellen n. Diese werden 
allgemeingültig als Schalter deiniert. Ein dreiphasiger IGBT-Wechselrichter besteht aus 6 Schal-
tern, 1 IGBT und dessen Inversdiode bilden einen Schalter. Außerdem kann ein Schalter aus einer 
Parallelschaltung von mehreren der ausgewählten Bauelemente bestehen. Dies ist ebenfalls vor-
zugeben. In Bild 5.2.22 oben ist ein dreiphasiger Wechselrichter bestehend aus 3 Halbbrücken-
modulen (GB) dargestellt. Auf dem Kühlkörper sind 6 Schalter, es erfolgt keine Parallelschaltung. 
In den beiden anderen Beispielen gibt es eine Parallelschaltung. Im mittleren Beispiel ist jeweils 
eine Phase mit 2 Schaltern je Kühlkörper und im unteren Beispiel sind wieder alle 6 Schalter auf 
einem Kühlkörper, jeder Schalter besteht aber aus einer Parallelschaltung von 2 Modulen. Die 
Gesamtverlustleistung auf dem Kühlkörper ergibt sich zu       

� �)D(tot)T(totpstot PPnnP ����

 ns = Anzahl der Schalter auf dem Kühlkörper
 np = Anzahl parallel geschalteter Bauelemente, aus denen der Schalter aufgebaut ist
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Bei einer Parallelschaltung wird der Umrichterstrom ideal auf die Anzahl der parallelen Bauele-
mente aufgeteilt.

+
-

U V W

+
-

U V W

+
-

U V W

elements mounted

6number of switches per heat sink

number of parallel devices on the same heat sink 1

elements mounted

2number of switches per heat sink

number of parallel devices on the same heat sink 2

elements mounted

6number of switches per heat sink

number of parallel devices on the same heat sink 2

3 phase Inverter with 3 Halfbridge modules (GB) at one heat sink

2 Halfbridge modules (GB) at one heat sink in parallel

6 Halfbridge modules (GB) at one heat sink but 2 in parallel

Bild 5.2.22 Beispiele für die Deinition von Schaltern und parallelen Bauelementen pro Kühlkörper

Als letzte Eingabemöglichkeit vor der Ergebnisberechnung besteht die Möglichkeit, zusätzliche 
Verluste in den Kühlkörper einzuprägen. Dies ist zum Beispiel notwendig, wenn gleichzeitig Ein-
gangsgleichrichter und Wechselrichter den Kühlkörper erwärmen. Hier kann man in einer zweiten 
Berechnung die Gleichrichterverluste ermitteln und diese dann als zusätzliche Verlustleistungs-
quelle mit berücksichtigen.

5.2.3.6 Ergebnisse
Auf der Ergebnisseite indet man zuerst eine Zusammenfassung der eingegebenen Parameter 
des elektrischen Arbeitspunktes und der Kühlbedingung sowie eine Aulistung der für die Berech-
nung verwendeten Halbleiterparameter. Es folgt eine Aulistung der Schalt- und Leitverluste von 
IGBT und Diode für die Nennbedingungen, für den Überlaststrom und für den Betrieb mit minima-
ler Frequenz. Die Chiptemperaturen Tj(T) und Tj(D) sowie die Gehäuse- und Kühlkörpertemperatur Tc 
und Ts werden für den Nennstrom und den Überlaststrom als Mittelwerte ausgegeben und für den 
Betriebspunkt „Minimale Frequenz + Überlast“ als Spitzenwert. Alle Angaben zu Verlusten und 
Temperaturen werden in Tabellenform dargestellt und für den Betriebspunkt mit der höchsten Tem-
peratur erfolgt die Ausgabe des Temperaturverlaufs von Tj(T), Tj(D), Tc und Ts als Graph (Bild 5.2.23). 
Abschließend erfolgt eine Bewertung der Temperaturen. Für IGBT-Module wird eine Sicherheits-
marge von 25°C zu Tj(max) empfohlen.
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Bild 5.2.23 Ergebnisausgabe zu Verlusten und Temperaturen in SemiSel

Mit den Ergebnissen aus dem Überlastfall können zur Kostenoptimierung im Designprozess ge-
gebenenfalls bestimmte Einschränkungen deiniert werden (z.B. maximale Umgebungstempera-
tur, reduzierte Vorbelastung oder reduzierte Überlast), um die benötigten Anforderungen mit der 
gewünschten Baugruppe zu erzielen. Die Bedienerfreundlichkeit und die Rechengeschwindigkeit 
erlauben hier das „Spielen“ mit freien Parametern, um einen optimalen Kompromiss zwischen den 
Designzielen zu inden. Es besteht die Möglichkeit auf alle Eingabeseiten zurückzuspringen und 
mit geänderten Bedingungen die Rechnung zu wiederholen. Wurde ein detaillierter Lastzyklus de-
iniert, erfolgt hierfür auch die Ausgabe als Zahlenwerte für Minimum und Maximum der Verluste 
und Temperaturen, sowie als Graphen der Zeitfunktionen aller Größen (Bild 5.2.24 ). Eine ausführ-
liche Hilfe unterstützt die Programmbedienung.

Bild 5.2.24 Ausgabe von Temperaturen und Verlusten für einen vom Nutzer deinierten Lastzyklus
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5.3 Kühlung von Leistungsmodulen
An dieser Stelle soll vorwiegend auf forcierte Luftkühlung sowie Wasserkühlung eingegangen 
werden, da diese Kühlungsarten 95% der Anwendungen mit Leistungsmodulen abdecken. Ande-
re Kühlverfahren, wie Siedekühlung, Sprühkühlung und auch die natürliche Luftkühlung werden 
erwähnt, besitzen aber für IGBT- und MOSFET-Leistungsmodule noch geringe Bedeutung. Ein-
zelheiten zur natürlichen Luftkühlung und Kühlblechen werden im Kap. 4.2 bei den (diskreten) 
Gleichrichtern erläutert. 

Die in Leistungsmodulen erzeugten Durchlass-, Schalt- und Sperrverluste müssen aufgrund ihrer 
Höhe über Kühlkörper abgeführt werden, die eine Flächenvergrößerung für Konvektion und Strah-
lung, eine Spreizung des Wärmelusses sowie eine Dämpfung transienter thermischer Vorgänge 
bewirken. Aufgrund ihrer internen Isolation sind alle Leistungsmodule eines Gerätes auf einem 
gemeinsamen Kühlkörper montierbar, der auch weitere konstruktive Aufgaben (Gehäuse, Chas-
sis usw.) übernehmen kann. Die Wärmeabführung eines Kühlkörpers erfolgt, indem die Wärme 
unmittelbar, durch Wärmeleitung, oder mittels eines Wärmeträgers an das Kühlmittel abgegeben 
wird. Als Kühlmittel kommen Luft, Wasser bzw. wasserhaltige Kühlgemische oder seltener Isolieröl 
zum Einsatz, deren Umlauf durch Schwerkraftwirkung erfolgt oder mittels Lüftern bzw. Pumpen 
erzwungen wird.

5.3.1 Thermisches Modell der Kühleinrichtung
Aus der Wärmegleichung des Kühlkörpers:
Q = a · A · DT = Ptot 

folgt die Deinition des thermischen Widerstandes:
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 (Q - abgeführte Wärmemenge, a - Wärmeübergangszahl, A - Wärmeübertragungsläche)

Da Ts zur Bestimmung von DT(s-a) an einem bestimmten Punkt gemessen wurde, gilt der Wert des 
Rth(s-a) auch nur für diesen Messpunkt zur Umgebungstemperatur (siehe Kap. 5.3.2.4). Andere 
Messpunkte führen zu anderen Werten. Bei Aufbauten mit mehreren Modulen wird zur Vereinfa-
chung meist von einer einheitlichen Kühlkörpertemperatur für alle Bauelemente ausgegangen. 
Die Verlustleistung aller Wärmequellen auf dem Kühlkörper wird über den gemeinsamen Rth(s-a) 
abgeführt.

Aus obiger Gleichung für den Rth ergibt sich, dass eine Flächenvergrößerung durch möglichst star-
ke „Verrippung“ sinnvoll ist, sofern die Strömungsverhältnisse so gestaltet werden können, dass 
die Strömungsgeschwindigkeit und damit die Wärmeübergangszahl a nicht übermäßig absinkt. 
Aus dieser Feststellung resultieren u.a. die unterschiedlichen Optimierungskriterien für Kühlkörper 
bei natürlicher und forcierter Luftkühlung. Mit einer besseren Durchwärmung der Kühlkörper durch 
höhere Verlustleistung, gleichmäßige Wärmeverteilung oder bessere Wärmespreizung vergrößert 
sich die wirksame Wärmeaustauschläche Aeff, die Effektivität des Kühlkörpers steigt bzw. der 
Rth(s-a) sinkt. Durch eine möglichst starke Verwirbelung des Kühlmediums wird der Wert von a stark 
erhöht, was ebenso dazu beiträgt den Rth(s-a) zu verringern.

Bei der Erklärung der thermischen Eigenschaften der Leistungsmodule im Kap. 5.2 wurde der 
Kühlkörper im thermischen Ersatzschaltbild zunächst durch nur ein „RC-Glied“ (Rth/(s-a), Zth(s-a)) be-
schrieben. Der Verlauf der transienten thermischen Kühlkörperimpedanz Zth(s-a) über der Zeit t bei 
einem Verlustleistungssprung weist jedoch mehrere Zeitkonstanten auf, wie Bild 5.3.6 an einem 
Beispiel zeigt. Durch Addition mit den Verläufen der thermischen Impedanzen des Leistungsmo-
duls und des Wärmeüberganges zum Kühlkörper kann hieraus die thermischen Gesamtimpedanz 
Zth(j-a) ermittelt werden. Mittels nachstehender Gleichungen lassen sich die Zth-Kurven analytisch 
als eine Summe von n Exponentialfunktionen darstellen:
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Die Anzahl n der Summanden sowie die Werte von Rthn und tn werden dabei unabhängig von der 
physikalischen Struktur so gewählt, dass mit vertretbarem Rechenaufwand eine ausreichend gute 
Approximation des Kurvenverlaufes erfolgt. Ausgangsbasis für die Ermittlung der Rth- und tth-Wer-
te ist die vorhandene Zth-Kurve. Mathematik- und Tabellenkalkulationsprogramme wie z.B. Excel 
(→ Solver) sind in der Lage Gleichungssysteme mit einer großen Anzahl unbekannter Elemente 
zu lösen, in dem für eine große Anzahl Stützstellen (n) die Summe der Fehlerquadrate gemäß 
nachfolgender Gleichung gleich „0“ gesetzt wird. 
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Um unsinnige Lösungen auszuschließen, sollte über eine Nebenbedingung festgelegt werden, 
dass Rth und tth > 0 sind. Man kann die Anzahl der Rth/tth Paare erhöhen bis die gewünschte Ge-
nauigkeit erreicht ist. Meist sind 3…5 Paare ausreichend.

5.3.2 Einlussfaktoren auf den thermischen Widerstand

5.3.2.1 Anzahl der Wärmequellen
Die Anzahl der auf dem Kühlkörper verteilten Wärmequellen hat einen entscheidenden Einluss 
auf den Rth(s-a). Von Kühlkörperherstellern gegebene Werte gelten, wenn nicht explizit anders spe-
ziiziert, für eine großlächige Wärmeeinprägung über die gesamte Montageläche. Je näher man 
diesem Idealfall mit einer großen Anzahl verteilter Wärmequellen kommt, desto eher lässt sich 
auch dieser theoretische Rth-Wert erreichen. Messungen sind aufwendig und Herstellerangaben 
für verschiedene Konigurationen sind schwer zu bekommen. Abhilfe können FEM-Simulationen 
schaffen; diese sind immer dann besonders aussagekräftig, wenn relative Vergleiche mit bekann-
ten Größen gemacht werden sollen. In Bild 5.3.1 sind Simulationen [56] desselben Kühlkörpers 
mit 1 x (rechts) und mit 3 x 62 mm IGBT-Modulen (links) dargestellt. Bei 3 Modulen ist der 
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Der Rth des gleichen Kühlers unter gleichen Umgebungsbedingungen erhöht sich für die Montage 
nur eines Moduls auf 
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was einer Erhöhung von 65% entspricht. SEMIKRON gibt für einige seiner Kühlkörper Rth in Ab-
hängigkeit von Modulanzahl und Größe an (Bild 5.3.2). Sofern die thermischen Impedanzen nicht 
auch für verschiedene Aufbauten gegeben sind, können diese durch Wichtung der Rthn mit einem 
Korrekturfaktor aus dem Verhältnis der thermischen Widerstände  angepasst werden. Die Zeitkon-
stanten der thermischen Impedanz bleiben gleich.
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Bild 5.3.1  Simulation der Kühlkörperperformance bei unterschiedlicher Anzahl von Bauelementen

Bild 5.3.2 Beispiel für die Angabe des Rth(s-a) in Abhängigkeit von Anzahl n und Größe b der Wärmequellen 
für einen Luftkühler 

5.3.2.2 Wärmespreizung
Wärmespreizung kann durch gute Wärmeleitfähigkeit des Materials, dicke Schichten oder durch 
Einbringen von Heatpipes (siehe Kap. 5.3.6) im Kühlkörper selbst erfolgen. Sie kann aber auch 
durch die gute Verteilung der Wärmequellen über die gesamte Montageläche verbessert werden. 
Hierbei ist ein Kompromiss zwischen kompaktem Aufbau und guter Wärmeverteilung zu inden. 
In der in Bild 5.3.3 dargestellten thermischen Simulation reduziert sich der Rth(s-a) bei einer Ver-
größerung des Abstandes zwischen den Modulen von 0 mm auf nur 18 mm um 9%. Anzahl und 
Größe der Verlustleistungsquellen ist gleich. Die Verlustleistung ist 600 W je Modul, die Umge-
bungstemperatur Ta = 40°C.
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Aus thermischer Sicht wäre ein Abstand von bis zu 3 cm auf einem Luftkühler wünschenswert, 
allerdings wäre im Beispiel dazu ein größerer KK notwendig (→ Rth(s-a) = 0,266 (-17%)). Auf einem 
Wasserkühler ist wegen der besseren Wärmeableitung der Effekt geringer, hier ist bereits nach 
1..2 cm Abstand kaum noch eine Verbesserung zu erreichen.
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Bild 5.3.3  Effekt der besseren Verteilung der Wärmequellen auf der Kühlkörperoberläche, Simulation der 

Temperatur auf der Kühlkörperoberläche

5.3.2.3 Lage der Wärmequellen zur Kühlrichtung
Der Rth(s-a) hängt neben Anzahl und Verteilung auch von der Lage der Wärmequellen in Bezug auf 
die Richtung des Kühlmittellusses auf dem Kühlkörper ab. Bild 5.3.4 soll diese Zusammenhänge 
am Beispiel eines ausgewählten Aufbaus verdeutlichen. Die Lage am Ende des Kühlkörpers ist 
besonders ungünstig, da eine stärkere Wärmespreizung in Richtung des Kühlmittellusses erfolgt 
als entgegen der Kühlrichtung.

Bild 5.3.4  Thermischer Kühlkörperwiderstand Rth(s-a) eines SKiiP-Aufbaus in Abhängigkeit von Luftdurch-
satz und Lage des SKiiP auf dem Kühlkörper

5.3.2.4 Messpunkte zur Rth-Bestimmung
Neben all den konstruktiven Einlüssen hängt der Rth(s-a) auch vom Messpunkt der Kühlkörpertem-
peratur ab. Wie man z.B. in Bild 5.3.3 sieht, sind Temperaturdifferenzen von 30 K auf der Kühlkör-
peroberläche leicht möglich. Prinzipiell muss Ts an dem Punkt gemessen werden, zu dem auch 
der Wert des Rth(c-s) bzw. Rth(j-s) der Halbleitermodule speziiziert wurde, anderenfalls ist die Kette 
von der Sperrschicht zur Umgebung unterbrochen. Leider sind die Bezugspunkte von (Halbleiter-)
Hersteller zu Hersteller verschieden (Bild 5.3.5) und auch für die unterschiedlichen SEMIKRON 
Produktgruppen gibt es unterschiedliche Bezugspunkte. Die häuigst verwendeten Messpunkte 
sind neben dem Modul auf Höhe der Chipposition oder unter dem Modul in einer Bohrung bis 
2 mm unter die Oberläche des Kühlkörpers.
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Rth(s-a)1

Rth(c-s)1

Rth(j-c)

Rth(s-a)2

Rth(c-s)2

Bild 5.3.5  Messpunkte Ts1 und Ts2 zur Bestimmung des Rth(c-s) und Rth(s-a) 

SEMIKRON speziiziert bei Modulen mit Bodenplatte den Rth(c-s) zu einem Messpunkt neben dem 
Modul an der Längsseite (ca. 1/3 von der Modulecke). An diesem Punkt Ts1 ist der Kühlkörper 
deutlich kühler als unter dem Modul, mit der Konsequenz, dass die Temperaturdifferenz DT(c-s) 
groß und DT(s-a) klein ist. Daraus folgt ein größerer Widerstand Rth(c-s)1 und ein kleinerer Rth(s-a)1 im 
Vergleich zur anderen Methode, bei der die Kühlkörpertemperatur Ts2 unter dem Modul gemessen 
wird (Rth(c-s)2; Rth(s-a)2). Der Unterschied wird um so größer, je besser der Kühlkörper die Wärme ab-
führt (Wasserkühlung ↔ Luftkühlung). Der Vorteil der Methode 1 „neben dem Modul“ ist die leich-
tere Zugänglichkeit des Messpunktes im Aufbau. Es wird kein besonders präparierter Kühlkörper 
benötigt. Der Nachteil ist die Abhängigkeit des Rth(c-s) von der Wärmespreizung im Kühlkörper. 
Für Vergleichsrechnungen zwischen Modulen verschiedener Hersteller sollte immer der gleiche 
Bezugspunkt verwendet werden. Näherungsweise kann angenommen werden Rth(c-s)1 ≈ 2 · Rth(c-s)2. 
Bei Modulen ohne Bodenplatte speziiziert SEMIKRON den Rth(j-s) zu einem Punkt unter dem Chip. 
Bei der Kühlkörpervermessung ist daher für bodenplattenlose Module die Methode 2 „unter dem 
Modul“ zu verwenden.

5.3.3 Natürliche Luftkühlung (freie Konvektion)
Natürliche Luftkühlung wird im unteren Leistungsbereich bis 50 W oder auch bei hohen Leistun-
gen angewandt, wenn der Einsatz von Lüftern nicht möglich ist oder geräteseitig außerordentlich 
große Kühllächen zur Verfügung stehen. Da der thermische Übergangswiderstand der Kühlkörper 
bei freier Konvektion meist höher als der innere thermische Widerstand der Leistungsmodule ist, 
fällt die Temperaturdifferenz zwischen Chip (125°C) und Kühlluft (45°C) zum großen Teil über dem 
Kühlkörper ab. In Modulnähe ist die Kühlkörpertemperatur mit z.B. 90...100°C meist höher als bei 
forcierter Luftkühlung. Bei der üblicherweise niedrigen Verlustleistung können Wurzel und Rippen 
relativ dünn sein, da die Wärmeleitfähigkeit die thermischen Eigenschaften nur mäßig beeinlusst. 
Die Rippenabstände müssen ausreichend groß sein, um ein günstiges Verhältnis zwischen Auf-
trieb (Temperatur-/Dichtegefälle) und Reibung der Luft zu erzielen. Eine Schwärzung des Kühlkör-
pers verbessert die Strahlungseigenschaften und damit den Rth(s-a) um bis zu 25% in Abhängigkeit 
der Temperaturdifferenz zwischen Montageläche und Umgebungsluft (zu weiteren Details siehe 
Kap. 4.2).

5.3.4 Forcierte Luftkühlung 
Gegenüber natürlicher Kühlung kann der thermische Kühlkörperwiderstand durch forcierte Be-
lüftung auf 1/5...1/15 verringert werden. Eine Gegenüberstellung der Verläufe von Zth(s-a) bis zum 
Erreichen des Endwertes Rth(s-a) zeigt Bild 5.3.6 am Beispiel des SEMIKRON-Kühlkörpers P16 für 
verschiedene Kühlkörperlängen.
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a)            b)

Bild 5.3.6 Verläufe von Zth(s-a)(t) für Kühlkörper P16/Länge[mm] mit unterschiedlicher Länge, Anzahl von 
Wärmequellen n; a) bei freier Konvektion mit unterschiedlichen Verlustleistungen; b) bei forcier-
ter Kühlung

Gegenüber freier Konvektion ist a bei forcierter Kühlung wesentlich größer. Die Oberlächentem-
peratur forciert belüfteter Kühlkörper sollte bei 35°C Zulufttemperatur (Nennbedingung für Daten-
blattangaben) im Nennbetrieb 80...90°C nicht übersteigen. Aufgrund des überwiegenden Anteiles 
der Konvektion an der Wärmeabgabe hat eine Schwärzung des Kühlkörpers bei forcierter Luftküh-
lung wenig Sinn.

5.3.4.1 Kühlproile
Das Kühlkörpermaterial muss – bei vertretbaren Material- und Bearbeitungskosten – eine mög-
lichst gute Wärmeleitung und Wärmespreizung (= hohe Wärmeleitzahl l) aufweisen. Bevorzugtes 
Material ist deshalb Aluminium (l = 247 W/K·m für reines Al), bei besonders hohen Anforderungen 
auch Kupfer (l = 398 W/K·m). Bemerkenswert ist die Abhängigkeit der Wärmespreizung vom 
Herstellungsverfahren und hierzu notwendiger Legierung; praktische Kühlkörper haben l-Werte 
zwischen 150 W/K·m (Al-Druckgusslegierung) und 220 W/K·m (AlMgSi-Strangpressmaterial). Die 
Wärmespreizung im Material hat großen Einluss auf die thermische Efizienz des Kühlkörpers. 
Somit ist die Optimierung der Wurzeldicke und ein ausgewogenes Verhältnis von Rippenanzahl, 
Rippenhöhe und Rippendicke bedeutsam:
 - Die Wurzel (Root) eines Kühlkörpers ist der unverrippte Bereich der Montageläche für die Leis-
tungsbauelemente, in dem die Wärmespreizung erfolgt.

 - Über die Rippen (Lamelle, Finne) eines Luftkühlkörpers erfolgt durch Konvektion die wesentli-
che Wärmeabgabe an die Umgebung. 

Zur Ermittlung der Optimierungskriterien für forciert belüftete Kühlkörperproile können Wärmelei-
tung und Konvektion über die Rippenhöhe integriert werden, woraus sich unter einigen vereinfa-
chenden Annahmen ergibt:
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 (a: Wärmeübergangszahl, U: Rippenumfang, l: Wärmeleitzahl des Kühlkörpermaterials, 
 A: Rippenquerschnitt, h: Rippenhöhe)

Tabelle 5.3.1 gibt einen groben Überblick über Eigenschaften verschiedener Kühlkörperausfüh-
rungen.
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Dünne Wurzel Dicke Wurzel
Viele Rippen Wenig Rippen
Niedrigerer Rth(s-a) Höherer Rth(s-a)

Aber:

Niedrige Überlastkapazität (z.B. für Pumpen) Hohe Überlastkapazität (z.B. für Aufzüge)
Kleine Zeitkonstanten Große Zeitkonstanten
Wenig Wärmespreizung Gute Wärmespreizung
Hoher Druckabfall – weniger Luft Niedriger Druckabfall – mehr Luft
Empindlich gegen Schmutz Wenig empindlich gegen Schmutz

Tabelle 5.3.1 Eigenschaften und Auswahlkriterien für verschiedene Kühlkörperproile

5.3.4.2 Druckabfall und Luftvolumen
Der Rth(s-a) wird weiterhin wesentlich durch das je Zeiteinheit durchströmende Luftvolumen Vair/t 
bestimmt, das von mittlerer Kühlluftgeschwindigkeit vair und Durchtrittsquerschnitt A abhängt:

Vair/t = vair · A

Statt der hierbei vorausgesetzten laminaren Strömung bewirken Luftverwirbelungen an den Rip-
penoberlächen turbulente Strömungsverhältnisse, wodurch – bei entsprechender Oberlächenge-
staltung der Rippen – die Wärmeübertragung an die Luft verbessert wird. Natürlich wird nicht nur 
der statische, sondern ebenso der transiente thermische Widerstand (thermische Impedanz) Zth 
durch die forcierte Kühlung verringert. In Bild 5.3.6 sind die Verläufe von Zth(s-a) bis zum Erreichen 
des Endwertes Rth(s-a) des SEMIKRON-Kühlkörpers P16 bei natürlicher und bei forcierter Kühlung 
dargestellt. Weiterhin ändert sich auch das Zeitverhalten um eine Zehnerpotenz. Während bei 
natürlicher Luftkühlung der statische Endwert erst nach 2000…3000 s erreicht wird, ist dieser 
Vorgang bei forcierter Luftkühlung bereits nach 200…300 s abgeschlossen.

Mit Vergrößerung von Rippenanzahl und Rippenbreite sinkt der Durchtrittsquerschnitt des Kühl-
körpers. Wie auch bei Vergrößerung der Kühlkörperlänge steigt damit der Kühlluft-Druckabfall Dp, 
und der Volumenstrom sinkt. Dies ist ein gegenläuiger Effekt zur Vergrößerung der Kühloberlä-
che. Für einen gegebenen Lüfter gibt es daher ein Optimum für Strömungsquerschnitt, Kühlkörper-
länge und Volumenstrom. Die Wärmeabführung ist von den Eigenschaften des Lüfters abhängig, 
die durch die Lüfterkennlinie Dp = f(Vair/t) (Bild 5.3.7) beschrieben werden.

Aus dem Schnittpunkt der Lüfterkennlinie und den Druckabfallkurven der Kühlkörper Dp = f(Vair/t, L) 
kann der Volumenstrom am Arbeitspunkt gemäß Bild 5.3.7 bestimmt werden. Bei der Aufnahme 
der Lüfterkennlinie ist die erlaubte Betriebsspannungsschwankung (z.B. 230 V +/- 10%) mit zu 
berücksichtigen. Es muss auch bei minimaler Spannung und damit geringerer Luftmenge noch 
eine ausreichende Kühlung gewährleistet sein. Von dem ermittelten Volumenstrom hängt der ther-
mische Übergangswiderstand Rth(s-a) der Kühlkörperanordnung ab (Bild 5.3.8).
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Pressure drop characteristic for Px16/200 ; Px16/280 ; Px16/360
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Bild 5.3.7 Kühlluftdurchsatz des Kühlkörperproils Px16/... bei unterschiedlichen Kühlkörperlängen und 
Lüfterkennlinie 

In der Nähe eines bekannten Arbeitspunktes kann der Rth(s-a) in Abhängigkeit vom Volumenstrom 
gemäß folgender Gleichung berechnet werden.
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Bild 5.3.8 Kennlinie des Px16 Kühlkörpers als Funktion des Volumenstroms

5.3.4.3 Lüfter (Ventilatoren, Gebläse)
Lüfter dienen dazu, den für die forcierte Luftkühlung erforderlichen Luftstrom zu erzeugen. Je nach 
Kühlkörper und Anwendung kommen verschiedene Typen von Lüftern zum Einsatz (Bild 5.3.9):

Axiallüfter 
Die Drehachse des Axiallaufrades verläuft parallel zum Luftstrom. Die Luft wird durch das Axial-
laufrad, ähnlich wie bei einem Flugzeugpropeller, bewegt. Die Vorteile von Axialventilatoren sind 
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die im Verhältnis zum hohen geförderten Luftdurchsatz geringen Abmessungen. Der Nachteil ist 
die geringere Druckerhöhung im Vergleich zum Radialventilator.

Radiallüfter oder Zentrifugallüfter 
Radialventilatoren (Bild 5.3.10) werden überall dort verwendet, wo es im Vergleich zu Axialventi-
latoren auf größere Druckerhöhung bei gleicher Luftmenge ankommt. Die Luft wird parallel bzw. 
axial zur Antriebsachse des Radiallüfters angesaugt und durch die Rotation des Radiallaufrades 
um 90° umgelenkt und radial ausgeblasen. Um die Druckverluste durch die hohe Austrittsge-
schwindigkeit aus dem Radialventilator zu minimieren, muss auf geeignete weiterführende Ka-
nalgestaltung geachtet werden, beispielsweise durch Verwendung eines Diffusors.

Tangential- oder Querstromlüfter 
Querstromlüfter besitzen über die ganze Länge einen Ansaug- und Ausblasspalt. Über den An-
saugspalt wird die Luft in das Innere des Lüfterrades gesaugt, dort verwirbelt und umgelenkt und 
dann sehr gleichmäßig wieder nach außen abgegeben. Sie liefern schon bei geringen Drehzahlen 
einen hohen Luftdurchsatz und können deshalb relativ geräuscharm konstruiert werden. Die Län-
ge des Lüfterrades und des Austrittspaltes wird der Kühlkörperbreite angepasst.

a)         b)             c)
Bild 5.3.9 Axiallüfter (a), Radiallüfter (b) und Querstromlüfter (c)

Bild 5.3.10 Gleichrichteraufbau mit 3 Dioden-Halbbrückenmodulen auf einem Kühlproil mit einem  
Radiallüfter

5.3.4.4 Einsatzhöhe
Die abführbare Wärmemenge hängt vom Luftdruck und der Dichte der Kühlluft ab. Mit zunehmen-
der Einsatzhöhe nimmt die Luftdichte und damit auch die Kühlleistung ab. Die sinkende Luftdichte 
führt zu einem schlechteren Wärmeabtransport, die Kühlkörpereffektivität verschlechtert sich. Um 
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dies zu berücksichtigen ist eine Reduktion der Umrichterleistung notwendig, bzw. ist der Rth für die 
thermische Auslegung mit einem Korrekturfaktor gemäß Tabelle 5.3.2 zu multiplizieren [57]. 

Höhe [m / ft] Leistungsreduktion Korrekturfaktor für Rth(s-a)

0 / sea level 1 1
1000 / 3000 0,95 1,05
1500 / 5000 0,90 1,11
2000 / 7000 0,86 1,16

3000 / 10000 0,8 1,25
3500 / 12000 0,75 1,33

Tabelle 5.3.2 Einluss des Betriebshöhe über NN auf den Wärmewiderstand

Diese Leistungsbeschränkungen gelten auch für Wasserkühler, wenn die Regelung der Kühlwas-
sertemperatur über einen Wärmetauscher mit Luftkühlung realisiert ist.

5.3.5 Wasserkühlung 
Wasserkühlung von Leistungsmodulen kommt sowohl für Stromrichter besonders hoher Leistung 
(MW-Bereich) als auch für Anlagen kleinerer Leistung in Frage, in denen prozessbedingt bereits 
ein Wasserkreislauf vorhanden ist (z.B. Fahrzeugantriebe, Galvanikanlagen, Induktionserwär-
mung). Bei direkter Abgabe der Wärme des Kühlmittels an die Umgebungsluft wird meist mit 
Zulauftemperaturen des Kühlmittels von 50...70°C, in Industrieanlagen mit aktiven Rückkühlern 
bei 15...25°C gearbeitet. Das gegenüber Luftkühlung kleinere Temperaturgefälle zwischen Kühl-
körperoberläche und Kühlmittel kann in zwei Richtungen ausgenutzt werden:
 - höherer Leistungsumsatz, dabei großer dynamischer Hub DTj der Chiptemperatur je Lastwech-
sel (Grenzen hinsichtlich Lebensdauer vgl. Kap. 2.7) oder

 - niedrigere Chiptemperatur, hohe Lebensdauer.

Bild 5.3.11 zeigt beispielhaft für Wasserkühlung einen Aufbau mit 6-fach SKiiP auf Wasserkühl-
platte.

Bild 5.3.11 SKiiP4-Aufbau mit Wasserkühlplatte

Einlussfaktoren für den thermischen Widerstand eines Flüssigkeitskühlers sind:
 - die Kontaktläche zur Kühllüssigkeit (z.B. Anzahl der Kanäle)
 - der Volumenstrom in Abhängigkeit vom Druckabfall (Kap. 5.3.5.1)
 - das Wärmespeichervermögen der Kühllüssigkeit (Kap. 5.3.5.2) 
 - Turbulenzen in der Strömung
 - Wärmeleitung und -spreizung im Kühlkörper (Kühlkörpermaterial)
 - die Kühlmitteltemperatur (Abhängigkeit von Viskosität und Dichte)
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Eine Vergrößerung der Grenzläche Kühlkörper – Kühlmedium bewirkt einen verbesserten Wär-
meübergang. Der Anzahl von Kühlkanälen beim klassischen Kühler sind Grenzen gesetzt. Beim 
Pin Fin-Kühler ragen kleine Säulen in die Kühllüssigkeit, vergrößern die Kontaktläche und sorgen 
außerdem für ausreichend Turbulenzen (Bild 5.3.12).

Cooling liquid

Pin Fin

Cooling liquid           
a)         b)

Bild 5.3.12 Pin Fin-Flüssigkeitskühler zur Vergrößerung der Wärmeübergangsläche; a) Prinzipzeichnung; 
b) Foto der Kühlseite

Durch besondere Formgebung des Flüssigkeitskühlkörpers und eine genügend hohe Strömungs-
geschwindigkeit der Flüssigkeit wird eine turbulente Strömung erzeugt, die den Übergangswärme-
widerstand zwischen Kühlkörper und Flüssigkeit drastisch reduziert (siehe z.B. auch Spiraleinsät-
ze in Bild 5.3.16). Ohne Turbulenzen bildet sich ein Flüssigkeitsilm an der Kühlwandoberläche, 
welche den Wärmeübergang behindert.

Noch mehr als beim Luftkühler ist eine gleichmäßige Verteilung der Wärmequellen auf der Kühl-
körperläche entscheidend für einen geringen Wärmewiderstand. Wegen des hohen Wärmeüber-
gangswertes von einigen 1000 W/(m²*K) wird der Wärmestrom ohne große Querleitung zur Kühl-
lüssigkeit abgeleitet. Es wird also im wesentlichen nur die Fläche zur Kühlung genutzt, auf der 
Leistungshalbleitermodule montiert sind. Kupfer anstatt Aluminium als Kühlkörpermaterial redu-
ziert den Durchgangswiderstand, erhöht die Querleitung und vergrößert damit auch die effektive 
Kühlläche. Mit einem Kupferkühler kann der Rth(j-a) für ein Standard IGBT Modul um ca. 20% 
verringert werden.

Der Rth(s-a) ist vor allem bei Wasser/Glykolgemischen wegen der Viskosität des Glykols von der 
Kühlmitteltemperatur abhängig, zum geringen Teil auch wegen der sich ändernden Dichte des 
Kühlmediums. So wurde für ein Gemisch von 50% Glykol / 50%Wasser im Bereich von 10°C und 
70°C eine Verringerung des Rth(r-a) zwischen Temperatursensor  und Kühllüssigkeit um ca. 25% 
ermittelt  (Bild 5.3.13).
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Bild 5.3.13 Abhängigkeit des Kühlkörperwiderstandes von der Einlasstemperatur der Kühllüssigkeit 
(NHC152 + SKiM459GD12E4 Temperatursensor)
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5.3.5.1 Druckabfall und Wasservolumen, Prüfdruck
In einem geschlossenen Kreislauf kann die Strömung der Flüssigkeit von der Wärmequelle und 
wieder zurück durch die Schwerkraft verursacht werden (die erwärmte Flüssigkeit hat eine gerin-
gere Dichte und steigt daher nach oben zum Wärmetauscher, das abgekühlte Wasser sinkt wieder 
zur Wärmequelle ab; Thermosyphonkühlung). Meist wälzt aber eine Pumpe die Flüssigkeit um. 
Damit kann mit der verfügbaren Pumpenleistung die notwendige Wassermenge eingestellt wer-
den. Mit der Wassermenge sinkt der thermische Widerstand aber es steigt auch der Druckabfall 
über der Kühleinrichtung.
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Bild 5.3.14 Druckabfall über einem SEMIKRON-Wasserkühler (SKiiP3 – NWK40) für 2 unterschiedliche 
Längen (inkl. 90 mm Endstücke) in Abhängigkeit des Volumenstroms (Wasser/Glykol-Gemisch 
50%:50%, diagonal gegenüberliegender Ein- und Auslass, Ta=55°C)

Die Längenangaben in Bild 5.3.14 sind für ein Wasserkühlkörperproil inklusive 90 mm Endstü-
cken, z.B. …/390 bedeutet 300 mm Kühlkörperproil + 90 mm Endstück. Aus diesem Bild wird 
auch ersichtlich das die Verlängerung des Proils um 66% von 180 mm auf 300 mm den Druckab-
fall nur um ca. 15% erhöht. Im Umkehrschluss lässt sich daraus ableiten, dass der Großteil des 
Druckabfalls von den Endstücken verursacht wird. Dies ist nicht verwunderlich, gibt es dort doch 
Querschnittsverengungen an den Anschlussstücken, eine Prallläche zur Wasserverteilung und 4 
Richtungsänderungen, welche für den Druckabfall verantwortlich sind. Soll eine größere Wasser-
menge mit vertretbarer Pumpenleistung durch den Kühlkreislauf gepumpt werden, ist neben gro-
ßen Rohrquerschnitten darauf zu achten, dass - soweit möglich -
 - keine Querschnittverengungen, 
 - keine Schnellverschlüsse,
 - so wenig Richtungsänderungen (Winkel) wie möglich

im Kühlkreislauf eingebaut werden.
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Bild 5.3.15 Thermischer Widerstand als Funktion des Volumenstroms des NWK40 mit SKiiP3 für verschie-
dene Längen bei einem Wasser/Glykol-Gemisch von 50:50

Die von SEMIKRON ausgelieferten SKiiP-Aufbauten mit Wasserkühler werden mit einem Prüf-
druck von 6 bar auf Dichtheit geprüft. Der empfohlene Betriebsdruck liegt bei 2 bar. In der Nähe 
eines bekannten Arbeitspunktes kann der Rth(s-a) in Abhängigkeit vom Volumenstrom gemäß fol-
gender Gleichung berechnet werden:
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5.3.5.2 Kühllüssigkeit, Kühlkreislauf und chemische Anforderungen
Als Wärmeübertragungsmedium werden bei der Flüssigkeitskühlung meist Wasser oder Glykol-/
Wasserlösungen (Frostschutzmittel) eingesetzt. Seltener kommen entionisiertes Wasser oder Iso-
lieröl (Fluorkohlenstoffe und PAO = synthet. Kohlenwasserstoff) zum Einsatz. Mit seinem großen 
Wärmespeichervermögen (speziische Wärme cp = 4,187 kJ/kg·K) ist Wasser prinzipiell besser 
als andere Medien wie Öl oder Glykolgemische zur Wärmeabführung geeignet. Das Wasser kann 
z.B. einen geschlossenen Kreislauf bilden und durch einen Wärmeaustauscher mit Luft gekühlt 
werden. Beim geschlossenen Kreislauf kann entionisiertes Wasser verwendet werden, das nur 
geringe elektrische Leitfähigkeit besitzt (vgl. Kap. 5.3.5.2). Frischwasser hat von vornherein eine 
merkliche Leitfähigkeit, dies hat aber für Halbleiterbauelemente mit innerer Isolierung geringe Be-
deutung, da das Kühlwasser im Gegensatz zu nichtisolierten Bauelementen spannungsfrei bleibt.

Es ist wichtig eine Flüssigkeit auszuwählen, die mit dem Kühlkreislauf kompatibel ist und Kor-
rosionsschutz bzw. ein minimales Korrosionsrisiko mit sich bringt. Für den Korrosionsschutz in 
SEMIKRON-Wasserkühlkörpern aus Aluminium wird ein Mindestglykolanteil von 10% gefordert. 
Hersteller verschiedener Frostschutzlösungen fordern auch höhere Mindestkonzentrationen, um 
die für den Korrosionsschutz notwendige Konzentration von Buntmetallkorrosionsinhibitoren nicht 
zu unterschreiten. Der Härtegrad des Kühlwassers darf maximal 6 betragen. Zumindest bei Kühl-
mitteltemperaturen ab 60°C wird ein geschlossener Kühlkreislauf empfohlen. Nachfolgende Aus-
führungen und Tabellen zu den Kühllüssigkeiten entstammen teilweise einer Applikationsschrift 
der Firma Lytron [58]. Tabelle 5.3.3 gibt Empfehlungen welche Metalle im Kühlkreislauf mit wel-
cher Flüssigkeit kompatibel sind.
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Wasser Glykolgemische Entionisiertes 
Wasser

Nichtleitende 
Flüssigkeiten 

(Fluorinert, PAO)
Kupfer X X X

Aluminium X X
Edelstahl X X X X

Tabelle 5.3.3 Materialien und Flüssigkeitskompatibilität [58]

Frischwasser
Wasser ist aufgrund seiner hohen Wärmekapazität die effektivste Kühllüssigkeit. Es ist zu emp-
fehlen einen geschlossenen Kreislauf zu verwenden. Frischwasser bzw. Leitungswasser kann 
abhängig von seiner chemischen Zusammensetzung Metalle zum Rosten zu bringen. Chlorid bei-
spielsweise, das sich in der Regel in Leitungswasser indet, ist korrosiv. Frischwasser sollte nicht 
für einen Flüssigkeitskühlungskreislauf verwendet werden, wenn es mehr als 25 PPM Chlorid oder 
Sulfate enthält. Der Anteil von Kalzium und Magnesium im Wasser ist ebenfalls zu beachten, da 
beide Kalkablagerungen auf metallenen Oberlächen verursachen und damit die thermische Leis-
tung der Kühlkörper reduzieren (Bild 5.3.16). 

Mineralien Empfohlene Grenze
Kalzium < 50 ppm

Magnesium < 50 ppm
Chlorid < 25 ppm
Sulfate < 25 ppm

Tabelle 5.3.4 Empfohlene Obergrenzen für Ionen im Kühlwasser [58]

  
a)                b)

Bild 5.3.16 Kühlkanäle und Turbulatoren (Spiralen); a) neu; b) nach längerem Betrieb mit ungeeigneter 
Kühllüssigkeit und starken Kalkablagerungen  

Entionisiertes Wasser 
Entionisiertem Wasser wurden Ionen wie Natrium, Kalzium, Eisen, Kupfer, Chlorid und Bromid 
entzogen. Der Entionisierungsprozess entfernt schädliche Mineralien, Salze und andere Unrein-
heiten, die Korrosion oder Kalkbildung verursachen können. Mit Leitungswasser und den meisten 
anderen Flüssigkeiten verglichen, hat entionisiertes Wasser einen hohen elektrischen Widerstand 
und ist ein ausgezeichnetes Isoliermittel. Es wird aber schnell sauer, wenn es mit Luft in Berührung 
kommt. Das Kohlendioxid in der Luft löst sich im Wasser und führt somit zu einem sauren pH-Wert 
von etwa 5,0. Druckausgleichsbehälter müssen daher durch eine Membran von der Luft getrennt 
sein. Dies begrenzt die maximale Schwankung des Temperaturbereichs für die Kühllüssigkeit. 
Es kann bei der Verwendung von entionisiertem Wasser nötig sein, ein Korrosionsschutzmittel 
zu verwenden. Die Anschlüsse sollten nickelbeschichtet sein. Bei der Nutzung von entionisiertem 
Wasser für Kühlplatten oder Wärmetauscher sind Kupferleitungen inkompatibel. Es empfehlen 
sich Leitungen aus rostfreiem Stahl.
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Inhibiertes Glykol und wässrige Lösungen
Aufgrund der Korrosionseigenschaften von Wasser und der meist geforderten Frostsicherheit wer-
den offene oder geschlossene Kreisläufe mit reinem Wasser kaum angewandt. Ethylen-Glykol-
Wasser (EWG) und Propylen-Glykol-Wasser (PWG) sind die beiden am häuigsten genutzten 
Lösungen für Flüssigkeitskühlungsanwendungen. Ethylenglykol hat positive thermische Eigen-
schaften, wie zum Beispiel einen hohen Siedepunkt, niedrigen Gefrierpunkt, Stabilität über einen 
großen Temperaturbereich hinweg, eine relativ hohe speziische Wärme und thermische Leitfähig-
keit. Es hat außerdem eine niedrige Viskosität und damit reduzierte Anforderungen an die Rohre. 
PGW wird für Anwendungen verwendet, wo Toxizität ein Problem sein könnte. Das in Autos ver-
wendete Glykol sollte möglichst nicht in einem Kühlsystem oder Wärmetauscher benutzt werden, 
da es ein auf Silikaten basiertes Rostschutzmittel enthält. Diese Schutzmittel können fest werden 
und sich auf der Oberläche von Wärmetauschern ablagern und damit deren Efizienz senken. Die 
Glykollösungen sollten mit einem Korrosionsschutzmittel versehen sein.

Durch Beimischung von Glykol sinkt das Wärmespeichervermögen der Kühllüssigkeit ab (z.B. 
3,4 kJ/(kg·K) bei 50% Glykolzusatz und 40°C Kühllüssigkeitstemperatur). Da auch Viskosität und 
speziisches Gewicht der Kühllüssigkeit zunehmen, wächst mit steigendem Glykolanteil der ther-
mische Widerstand Rth(s-a) zwischen Kühlkörper und Kühllüssigkeit beträchtlich. So muss z.B. ge-
genüber reinem Wasser bei 10% Glykolzusatz mit einem Anstieg um etwa 15%, bei 50% Glykol 
um 50...60 % und bei 90 % Glykolzusatz mit einer Verdoppelung des Rth gerechnet werden. Diese 
Aussagen sind allerdings auch abhängig von den Strömungsverhältnissen im Kühlkörper und der 
Temperatur der Kühllüssigkeit.
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Bild 5.3.17 Untersuchung des Einlusses des Wasser-Glykol-Mischungsverhältnisses auf den Rth(s-a) bei 
verschiedenen Strömungsgeschwindigkeiten

5.3.5.3 Montagerichtung und Entlüftung
Bei der Einrichtung des Kühlkreislaufes muss darauf geachtet werden, dass keine Ansammlungen 
von Luftblasen die Kühlung lokal unterbinden. Die beste Montagerichtung sind deshalb senkrech-
te Kanäle, die schlechteste Montagerichtung sind übereinander liegende waagerechte Kanäle, da 
der obere Kanal die Luftblasen sammelt (Bild 5.3.18).

Die bevorzugte Flussrichtung ist aufwärts mit dem Zuluss unten und dem Abluss oben im Schalt-
schrank. Schleifen im Wasserluss, d.h. eine „auf und ab“ Konstruktion im Schrank, sind ungüns-
tig. In diesem Fall sind im Kühlkreislauf Entlüftungsventile oberhalb der Leistungshalbleiter not-
wendig. Nach Befüllen der Kühlanlage sollte zunächst für längere Zeit (> 0,5 h) ein Testlauf mit 
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höchster Flussrate ohne elektrischen Betrieb erfolgen. Ein hohes Strömungsvolumen (l/min) ent-
fernt eventuell bei Neueinrichtung vorhandene Luftblasen.

Bei der Konstruktion von parallelen Kühlkreisläufen ist für gleichen Druckabfall in den parallelen 
Pfaden zu sorgen (gleiche Anzahl und Länge der Kühlkörper, Schläuche, Anzahl von Richtungs-
änderungen). Die Masseträgheit des Wassers in Flussrichtung muss beachtet werden, da diese 
dafür sorgt, dass das Wasser geradeaus weiterließt, auch wenn gleich lange parallele Pfade seit-
lich abzweigen. Pralllächen zur Verteilung in abzweigende Kanäle sind vorzusehen.

19.05.2015 

Best solution OK Risk of air bubbles in 
the system 

Heatsink 

Water channels 

Inlet 

Outlet 

air bubbles 

Bild 5.3.18 Hinweise zu Anordnung von Wasserkühlern
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valve

valve

Bild 5.3.19 Einrichtung des Wasserkreislaufes

5.3.5.4 Weitere Möglichkeiten der Flüssigkeitskühlung
Mikrokanäle
Eine besondere Form der Flüssigkeitskühler ist der Mikrokanalkühler (Bild 5.3.20). Im DCB-Ver-
fahren werden bei ihm zwischen zwei DCB mehrere Kupferfolien eingefügt. Diese Folien sind 
gelocht und zwar so, dass die Löcher gegeneinander versetzt sind. In der Keramik der unteren 
DCB sind ein Flüssigkeitsein- und ein Flüssigkeitsauslauf. Durch die versetzten Bohrungen im 
Kupferblechstapel bildet sich schon bei geringer Durchlussmenge des Kühlmittels eine turbulente 
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Strömung aus, die für einen guten Übergang der Wärme vom zu kühlenden Bauteil zur Kühllüs-
sigkeit sorgt. So kann man bei relativ geringem Druckabfall und Kühlmittelbedarf eine sehr gute 
Kühlwirkung erzielen. Nachteilig ist das hohe Risiko, dass sich durch Verschmutzung oder Abla-
gerungen Kanäle zusetzen können und der starke Temperaturgradient innerhalb eines Moduls 
aufgrund der geringen Wassermenge. 

Bild 5.3.20 Schematischer Schnitt durch einen Mikrokanalkühler

Kühlung mit Phasenumwandlung
Die Kühlung mit Phasenumwandlung nutzt die Tatsache, dass zum Verdampfen einer Flüssigkeit 
eine – je nach Flüssigkeit mehr oder weniger große – Wärmemenge (Verdampfungswärme) benö-
tigt wird, um den lüssigen Wärmeträger in den gasförmigen Zustand zu bringen. Kondensiert das 
Gas, so wird diese Wärmemenge wieder abgegeben. Gelingt es, diesen Zyklus von Verdampfen 
und Kondensieren in einem geschlossenen Behälter in Gang zu halten, so können große Wär-
memengen vom Verdampfungsort zur Kondensationsstelle transportiert werden. Die Schwerkraft 
und/oder Kapillarkräfte reichen aus, um den Wärmeträger in Bewegung zu halten, Pumpen sind 
nicht erforderlich. Verschiedene Kühlvorrichtungen verwenden die Phasenumwandlung zum Wär-
metransport.

Siedebadkühlung
Das Kühlmedium verdampft an den heißen Stellen, zum Beispiel einem Leistungsmodul, Gas-
blasen steigen auf und kondensieren am kühleren Gehäuse oder in einem eigenem Kondensator 
(Bild 5.3.21). 

VORSICHT: Bei zu großer Wärmestromdichte kann sich an der Wärmequelle eine geschlossene 
Dampfschicht bilden. Dadurch wird der thermische Kontakt zwischen Quelle und Flüssigkeit unter-
brochen, die Kühlung setzt schlagartig aus (Leidenfrostsches Phänomen) .

Bild 5.3.21 Schema der Siedebadkühlung

Sprühkühlung, Strahlkühlung
Bei diesen Kühlarten wird das lüssige Kühlmedium als Tröpfchen oder als Strahl auf die zu küh-
lende Fläche gesprüht (Bild 5.3.22). Teilweise wird auch hier Verdunstungswärme genutzt. Die 
Kühlung kann ein- oder beidseitig erfolgen. Die Kühllüssigkeit verdampft an der Auftrittsstelle und 
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kondensiert an kühleren Stellen. Als Kühllüssigkeit werden meist inerte Flüssigkeiten wie luorier-
te Kohlenwasserstoffe verwendet, die mit einem weiten Bereich von Siedepunkten erhältlich sind. 
Wasser kann nicht zum direkten Besprühen von Chips verwendet werden, da seine elektrische 
Leitfähigkeit schon nach kurzem Einsatz zu hoch wird und einen Kurzschluss über die Randstruk-
tur bewirken würde. 

Es ist vorteilhaft wenn das Kühlmittel direkt auf den zu kühlenden Chip auftrifft, denn so tritt die 
beste Kühlwirkung direkt am Entstehungsort der Wärme auf und der Wechsel der Kühllüssigkeit 
an der zu kühlenden Stelle erfolgt sehr rasch. Nachteile der Sprüh- und Strahlkühlung sind die ge-
ringe Verdampfungswärme der luorierten Kohlenwasserstoffe, der hohe Aufwand für die Kühlan-
ordnung, der hohe Druck von 3 bis 15 bar im gesamten Kühlsystem und die Gefahr der Düsenver-
stopfung (Ø einige 0,1 mm). Auch stören die oft sehr eng nebeneinander liegenden Bonddrähte, 
die ein direktes Besprühen des Chips behindern.

a)          b)

Bild 5.3.22 Prinzip der Sprühkühlung (a) und Strahlkühlung (b)

Direkte Bodenplattenkühlung
Bei dieser Variante der Kühlung wird der thermische Widerstand von Kühlkörper und Wärmeleit-
pastenschicht zwischen Modul und Kühllüssigkeit eliminiert, indem das Modul mit seiner Grund-
platte direkt über eine Öffnung im Kühlkörper montiert wird. Für die notwendige Abdichtung sorgt 
ein O-Ring. Der Rth(j-a) kann mit diesen Methode um ca. 25% reduziert werden. Realisiert werden 
2 verschiedene Varianten. In Variante 1 besitzt die Modulgrundplatte eine strukturierte Oberläche 
(Pin Fins), die in einer Wanne in die Kühllüssigkeit eingetaucht werden. Für die zweite Variante ist 
durch die Firma Danfoss der Begriff „ShowerPower®“ geprägt worden [59]. Hier sorgt ein Plastik-
einsatz mit vielen parallelen Öffnungen in der Kühlkörperöffnung für eine turbulente und vertikale 
Strömung, die für eine gute und gleichmäßige Kühlung sorgt (Bild 5.3.23). Der Vorteil letztgenann-
ter Lösung ist die preiswerte Fertigung der Plastikeinsätze gegenüber strukturierten Bodenplatten, 
Nachteil ist die reduzierte Kontaktläche und der hohe Druckabfall. 

Bild 5.3.23 Test-Kühlplatte mit verschiedenen Einsätzen zur direkten Bodenplattenkühlung
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5.3.6 Heatpipe
Die Vorteile der Heatpipes sind:
 - extrem hohe Wärmetransportfähigkeit (100 mal, nach anderen Quellen mehrere 1000 mal höher 
als die von Kupfer) bei kleinem Temperaturgradienten

 - keine mechanisch bewegten Teile, daher wartungsfrei
 - in fast jeder beliebigen Form herstellbar.

Heatpipes werden eingesetzt, um Wärme effektiv von der Wärmequelle an eine räumlich entfern-
te Stelle zu transportieren, wo die Wärme an eine Kühlvorrichtung (Kühlproil, Wärmetauscher) 
abgegeben wird. Alternativ werden Heatpipes in die Wurzel des Kühlproils integriert, um die Wär-
mespreizung innerhalb eines Kühlkörpers zu erhöhen und damit den Wärmewiderstand Rth(s-a) zu 
verringern.

Heatpipes bestehen aus einem hermetisch dichten Rohr (Cu), das mit einer Flüssigkeit unter 
vermindertem Druck gefüllt ist. Die Innenwand der Heatpipe ist mit einer Kapillarstruktur (Docht) 
ausgekleidet. Am heißen Ende verdampft die Flüssigkeit unter Aufnahme der Verdampfungswär-
me, der Dampf transportiert die Wärme an das kühle Ende, wo der Dampf kondensiert und die 
Verdampfungswärme an einen Kühlkörper oder einen Wärmetauscher wieder abgibt. Die Flüssig-
keit ließt, unterstützt durch die Kapillarstruktur, an das heiße Ende zurück (Bild 5.3.24). 

Heat source

Heat pipe

Wick (capillary structure)

21

1 Evaporation

of liquid
2 Condensation

zone
Vapor flow

Liquid flow Cooling fins

Bild 5.3.24 Prinzip einer Heatpipe. Da in (1) und (2) Gas und Flüssigkeit annähernd im Gleichgewicht sind 
und derselbe Druck herrscht, sind die Temperaturen in (1) und (2) fast gleich.

Die Kapillarstruktur an der Rohrinnenwand (Docht) ist eine poröse Struktur, die den Kapillareffekt 
unterstützt. Sie wird beispielsweise aus Metallschäumen oder Kohlenstofffasern hergestellt. Ver-
schiedene Ausführungen sind üblich:
 - gesintertes Pulver (höchste Kühlleistung)
 - vergrößerte Oberläche der Rohrinnenwand (nur schwache Kapillarwirkung) 
 - Gitter- oder Maschenstruktur (am häuigsten verwendet).

Die Funktion der Heatpipe ist lageabhängig. Ein Arbeiten der Heatpipe gegen die Gravitation 
(also Verdampfung am oberen Ende, Kondensation unten) ist nur mit gesinterter Kapillarstruktur 
möglich. Als Wärmetransportmedien werden je vorgesehenem Arbeitstemperaturbereich unter-
schiedliche Medien eingesetzt. Der Temperaturbereich ist grundsätzlich eingeschränkt, zu den 
tiefen Temperaturen hin durch den Gefrierpunkt des Wärmetransportmediums, nach oben durch 
den kritischen Punkt, bei dem nicht mehr zwischen lüssigem und gasförmigem Aggregatzustand 
unterschieden werden kann. Häuig verwendete Arbeitsmedien in Heatpipes sind Wasser (nicht 
unter 0°C einsetzbar), Aceton, Alkohol, Ammoniak und luorierte Kohlenwasserstoffe.  
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5.3.7 Thermische Reihenschaltung (Thermal Stacking)
Bei der thermischen Reihenschaltung von mehreren Kühlkörpern speziell bei größeren leistungs-
elektronischen Einheiten müssen die aus dem größeren Druckabfall resultierende Absenkung des 
Kühlmitteldurchsatzes und die Vorerwärmung des Kühlmittels für die hinteren Einheiten in die 
Berechnungen einbezogen werden (Bild 5.3.25b). 

  
a)       b)

Bild 5.3.25 a) Einzelkühlung; b) „Thermal Stacking“ von 3 SEMIKUBE bei forcierter Luftkühlung

Die folgenden beiden Methoden sind zur Berechnung der Vorerwärmung geeignet.

a) Bestimmung einer thermischen Impedanz Zth(a-a’) zwischen Messpunkten am Kühlkörper 1, 2
 und 3
b) Berechnung der Vorerwärmung des Kühlmittels, die Austrittstemperatur des ersten Modules 
 ist die Eintrittstemperatur des 2. usw.

5.3.7.1 Bestimmen einer zusätzlichen thermischen Impedanz
Die Vorerwärmung wird aus den Verlustleistungen Ptot(n) der Wärmequelle, dem stationären ther-
mischen Widerstand Rth(a-a*) bzw. der transienten thermischen Impedanz Zth(a-a*) zwischen zwei 
benachbarten Kühlkörpern ermittelt (Bild 5.3.25b). Dazu sind bei bekannter Verlustleistung die 
Temperaturdifferenzen zwischen den Kühlkörpertemperaturen zu ermitteln. Mit der Zeit wird der 2. 
und jeder weitere Kühlkörper wärmer werden als das vor im liegende Teil. Die Temperaturdifferenz 
dividiert durch die Verlustleistung des Bauelementes ergibt Zth(a-a*). Für diesen Teil der transienten 
thermischen Impedanzen ist meist 1 R/Tau-Element ausreichend. Für Bauteil 1 in Flussrichtung 
des Kühlmediums gilt die bekannte Beziehung:
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Für Bauteil 2 wird ein zusätzliches Element für die Temperaturdifferenz zwischen Kühlkörper 1 
(„a“) und 2 („a*“) eingeführt. Diese Vorerwärmung ist abhängig von den Verlusten des Bauelemen-
tes 1, deshalb ist eine Wichtung über die Verlustleistungen notwendig. Wenn die Verlustleistungen 
aller Quellen gleich sind kann dieser entfallen:
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5.3.7.2 Berechnung der Vorerwärmung bei Luftkühlung
Grundgedanke dieser Methode ist es, die bewährten Grundgleichungen der Temperaturberech-
nung beizubehalten und nur die Einlasstemperatur des Kühlmittels für das „n-te“ Element neu 
zu bestimmen. Dies ist leicht über das Wärmespeichervermögen des Kühlmittels möglich, wenn 
man eine gleichmäßige Durchwärmung annimmt. Sowohl das speziische Gewicht als auch das 
Wärmespeichervermögen sind temperaturabhängig, daher ergibt sich ein Temperaturkoefizient 
für die Vorerwärmung.

Fan (Vair [m³/h]) Power

dissipation PV1

Ta*Ta

z

x

y

Power

dissipation PV2

Ta**

Bild 5.3.26 Thermische Reihenschaltung bei Luftkühlung und Aufspalten in Sektoren mit unterschiedlich 
vorerwärmter Luft

Die allgemeingültige Formel lautet:
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 cp: speziische Wärmekapazität von Luft [kJ/K/kg] 
 r: speziische Dichte von Luft [kg/m³]
 TCc: Temperaturkoefizient der speziische Wärmekapazität
 Ta*: Kühlmitteltemperatur für die zweiten Wärmequelle
 Ptot1: Verlustleistung der ersten Wärmequelle

Zugeschnitten auf einen durchschnittlichen Luftdruck von 1 bar, einer Basistemperatur von 0°C 
und der Umrechnung auf eine Volumenstromangabe in [m³/h] ergibt sich:
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Bild 5.3.27 Ungleichmäßiges Temperaturproil der Austrittsluft über den Lüfterquerschnitt bei zentraler 
Anordnung der Wärmequellen
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Bild 5.3.28 Temperaturdifferenz zwischen ein- und ausströmender Luft als Funktion der Verlustleistung PV1 
(W) und des Volumenstroms, Ta = 40°C

5.3.7.3 Berechnung der Vorerwärmung bei Wasserkühlung
Für die thermische Reihenschaltung bei Flüssigkeitskühlung gilt prinzipiell die gleiche Grundglei-
chung wie für Luftkühlung. Zu beachten ist allerdings, dass sich die dynamische Viskosität mit der 
Temperatur ändert. Mit der Wärmespeicherzahl für 50% Wasser + 50% Glykol und einer Umrech-
nung auf die Volumenstromangabe in [l/min] ergibt sich:
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Bild 5.3.29 Temperaturdifferenz zwischen ein- und ausströmendem Wasser/Glykolgemisch als Funktion 
der Verlustleistung und des Volumenstroms, Ta = 25°C, 50% Glykol
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5.4 Leistungslayout, parasitäre Schaltungselemente, EMV
Die Leistungskreise für die elektrische Verbindung von Leistungshalbleiterbauelementen und pas-
siven Komponenten (L, C, u.a.) werden - abhängig von den zu schaltenden Strömen und Span-
nungen - in gedruckter Schaltungstechnik, mittels Kabeln oder in massiver Kupfer- bzw. Alumini-
umverschienung ausgeführt.

Neben den allgemein zu beachtenden Vorschriften (z.B. Kriech- und Luftstrecken, Stromdichten, 
Entwärmungsfunktion) resultieren aus den sehr kurzen Schaltzeiten im Nanosekunden- bis Mik-
rosekundenbereich hohe Ansprüche an das Leistungslayout, das auch hochfrequenztechnischen 
Forderungen genügen muss. Besonders im Mittelpunkt stehen dabei die Kommutierungskreise, 
deren parasitäre induktive und kapazitive Eigenschaften das Gesamtsystemverhalten entschei-
dend prägen.

5.4.1 Parasitäre Induktivitäten und Kapazitäten
Um die Wirkung parasitärer Induktivitäten und Kapazitäten im einzelnen und deren gegenseitige 
Verkopplung in Umrichtern zu analysieren, genügt die Betrachtung eines Kommutierungskreises.

Bild 5.4.1 zeigt einen Kommutierungskreis eines IGBT-Umrichters mit parasitären Elementen, be-
stehend aus Zwischenkreisgleichspannung Vd (entspricht der Kommutierungsspannung VK) und 
zwei IGBT-Schaltern mit Ansteuerung und antiparallelen Freilaufdioden. Die Kommutierungsspan-
nung wird durch die Zwischenkreiskapazität Cd eingeprägt. Aus dem Kommutierungskreis ließt 
der eingeprägte Strom iL.
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Bild 5.4.1 Kommutierungskreis mit parasitären induktiven und kapazitiven Elementen
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Wirkung der parasitären Elemente/Gegenmaßnahmen
Gesamtkommutierungskreisinduktivität

Im Kommutierungskreis mit T1 und D2 wirkt als Gesamtkommutierungskreisinduktivität die Sum-
me aus L11, L61, L31, L41, L72, L52 und L12. In gleicher Weise ist im Kommutierungskreis mit D1 und 
T2 die Summe aus L11, L71, L51, L62, L32, L42 und L12 wirksam. 
Beim aktiven Einschalten von T1 bzw. T2 wirkt die Gesamtkommutierungskreisinduktivität als Ein-
schaltentlastung und reduziert die Einschaltverluste in T1 bzw. T2 (vgl. Kap. 5.9). 
Beim aktiven Ausschalten von T1 und T2 sowie beim Rückstromabriss von D1 und D2 werden 
jedoch aufgrund hoher Stromänderungsgeschwindigkeiten durch die Kommutierungskreisindukti-
vität Schaltüberspannungen an den Transistoren und Dioden verursacht. Das erhöht die Aus-
schaltverluste und die Spannungsbeanspruchung der Leistungshalbleiter.  
Besonders kritisch ist dieser Effekt bei der Beherrschung von Kurzschluss- und Überlastfällen (vgl. 
Kap. 5.7). Außerdem können in Verbindung mit den parasitären Kapazitäten unerwünschte hochfre-
quente Schwingungen im Frequenzbereich von einigen MHz generiert werden.  
Deshalb muss in hart schaltenden Umrichtern die Gesamtinduktivität im Kommutierungskreis unbe-
dingt minimiert werden. Mit Ausnahme der Komponenten L11 und L12 handelt es sich um modulinter-
ne Induktivitäten, auf die der Anwender keinen Einluss hat. Hier liegt die Verantwortung bei den 
Herstellern von Leistungsmodulen, die durch Verbesserung der Modulaufbautechnik ständig an der 
Minimierung der internen Induktivitäten arbeiten (vgl. Kap. 2.4.).

SEMIKRON gibt in den Datenblättern Werte für die an den Modulanschlussklemmen wirksamen 
internen Induktivitäten an (Bsp.: SKM300GB12T4: LCE = typ. 15 nH; Bsp.: SEMiX252GB126HDs: 
LCE = typ. 18 nH).

Handelt es sich bei Modulen um Einzelschaltermodule (1 IGBT/MOSFET + 1 Inversdiode), so 
müssen bei der Realisierung einer Umrichterphase bzw. eines Kommutierungskreises die beiden 
Module so induktivitätsarm wie möglich verbunden werden.

Besonders wichtig ist eine induktivitätsarme Zwischenkreisleistungsverschienung. Das betrifft so-
wohl die Verschienung der Zwischenkreiskondensatoren untereinander als auch die Ankopplung 
der Leistungsmodule an den Zwischenkreis. Hier haben sich in der Praxis auf die Umrichterkons-
truktion angepasste laminierte Bus-Bar-Systeme (eng parallelgeführte Plattensysteme) durchge-
setzt, mit denen Verschienungsinduktivitäten bis in den 20...50 nH-Bereich realisierbar sind.

Die Wirkung der verbleibenden Restinduktivität L11+L12 auf die Leistungshalbleiter kann durch 
den Anschluss von C-, RC- oder RCD-Beschaltungen direkt an den Zwischenkreisklemmen der 
Leistungsmodule weiter vermindert werden [AN1]. In den meisten Fällen wird eine einfache C-
Beschaltung mit MKP-Kondensatoren im Bereich von 0,1...2 µF vorgenommen. In Niedervolt-
Hochstrom-Anwendungen stellt eine gedämpfte RC-Beschaltung häuig die optimale Lösung dar.

emitter-/sourceseitige Induktivitäten

Die Komponenten L31 bzw. L32 der emitter-/sourceseitigen Induktivitäten liegen sowohl im Leistungs-
kreis als auch im Ansteuerkreis der Transistoren. Bei schnellen Änderungen des Transistorstromes 
werden Spannungen induziert, die als Gegenkopplung im Ansteuerkreis wirken (Emitter-/Sourcege-
genkopplung). Dadurch kommt es zu einer verlangsamten Auladung der Gate-Emitter-Kapazität 
beim Einschalten bzw. einer verlangsamten Entladung der Gate-Emitter-Kapazität beim Ausschal-
ten, wodurch die Schaltzeiten und -verluste steigen.   
Die Emittergegenkopplung kann vorteilhaft zur Begrenzung der Kollektorstromanstiegsgeschwindig-
keit bei modulnahen Lastkurzschlüssen ausgenutzt werden. Um die Induktivitäten L31 und L32 zu 
minimieren, sind bei Leistungsmodulen gesonderte Steueremitteranschlüsse herausgeführt. Wer-
den mehrere BOTTOM-Treiberstufen eines Umrichters aus einer gemeinsamen auf Zwischenkreis-
minus bezogenen Betriebsspannung versorgt, können die zwischen den Masseanschlüssen der 
Treiber und dem Minuspotential des Zwischenkreises liegenden parasitären Induktivitäten uner-
wünschte Schwingungen in den Masseschleifen verursachen. An dieser Stelle bietet sich eine HF-
Abstützung der Treiberbetriebsspannungen in Endstufennähe oder bei Umrichtern höherer Leistung 
die separate potentialgetrennte Betriebsspannungsversorgung der BOTTOM-Treiberstufen an.
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Induktivitäten L21 und L22

L21 bzw. L22 stehen für die Zuleitungsinduktivität zwischen Treiberstufe und Transistor. Neben der 
Erhöhung der Impedanz im Ansteuerkreis kann sie unerwünschte Schwingungen mit der Ein-
gangskapazität des Transistors verursachen. Abhilfe schafft eine kurze und induktivitätsarm aus-
geführte Verbindung zwischen Treiberstufe und Transistor. Eine Dämpfung der Schwingungen 
durch die Erhöhung des Gatevorwiderstandes ist möglich, verursacht aber gleichzeitig eine unge-
wollte Erhöhung der Transistorschaltverluste. Für weiterführende Hinweise vgl. [AN3].

Kapazitäten

Die im Bild 5.4.1 eingezeichneten Kapazitäten Cxx stellen die Eigenkapazitäten (spannungsabhän-
gig, nichtlinear) der Leistungshalbleiter dar und sind vom Anwender nicht beeinlussbar. Sie bilden 
den Minimalwert der Kommutierungskapazität CK und wirken prinzipiell ausschaltentlastend (vgl. 
Kap. 1 und Kap. 5.9.). 
Beim aktiven Einschalten entstehen zusätzliche Verluste durch das Umladen der Kommutierungska-
pazitäten, die besonders in MOSFET-Applikationen bei hohen Schaltfrequenzen (...> 100 kHz...) zu 
beachten sind. C11 und C12 bewirken eine den Schaltvorgang verlangsamende dynamische dv/dt-
Gegenkopplung auf das Gate sowie den Millereffekt. Eine starke kapazitive Verkopplung zwischen 
den induktivitätsbehafteten Zuleitungen zum Gate und zum Kollektor/Drain bzw. den Zuleitungen 
zum Gate und zum Emitter/Source außerhalb des Moduls ist durch entsprechende Layoutmaßnah-
men zu vermeiden, da sie eine Quelle zusätzlicher hochfrequenter parasitärer Schwingungen dar-
stellt. Dieser Aspekt gewinnt insbesondere bei der Applikation sehr schneller Hochvolt-Leistungs-
MOSFET zunehmend an Bedeutung.

5.4.2 EMV und Netzrückwirkungen

5.4.2.1 energetische Prozesse in Stomrichtern
Betrachtet man die Prozesse in einem Stromrichter, so ergeben sich, einerseits durch die schal-
tende Arbeitsweise der Leistungshalbleiter bedingt, unerwünschte Störungen (Bild 5.4.2) und an-
dererseits die erwünschte Energieübertragung und die dazu notwendige Signalverarbeitung.
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Bild 5.4.2 Energetische Prozesse in Stromrichtern [60]

Dabei wird unterschieden in energiereichere Störungen auf Netz und Verbraucher im Frequenz-
bereich zwischen der Grundschwingung und ca. 9 kHz und energieärmere Prozesse oberhalb von 
9 kHz bis zu einem Frequenzbereich von ca. 30 MHz, ab dem eine Störabstrahlung und damit ein 
nicht mehr leitungsgebundener Stromluss einsetzt. Im unteren Frequenzbereich spricht man von 
Stromrichternetzrückwirkungen, die bis ca. 2 kHz durch frequenzdiskrete Stromoberschwingun-
gen charakterisiert werden. Im Frequenzbereich darüber spricht man von Funkstörspannungen 
bzw. Funkstörungen, die aufgrund der selektiven Messung als Störspannungsspektren in dB/mV 
angegeben werden. Der Unterschied zwischen Begriffen wie Nullstrom, Ableitstrom oder asymme-
trische Funkstörspannung liegt lediglich in zugeordneten Frequenzbereichen und der Frequenz-
abhängigkeit aller Schaltungsparameter. Da diese Frequenzabhängigkeit ebenso stetig ist wie der 
Übergang zur Störungsabstrahlung, ergeben sich zwangsläuig relativ breite Übergangsbereiche.

5.4.2.2 Ursache der Störströme
Hauptursache für die elektromagnetischen Störungen ist die schaltende Arbeitsweise der Leis-
tungshalbleiter. Anhand des Ersatzkommutierungskreises im Bild 5.4.3 lassen sich die Ursachen 
der Störungen erläutern.
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Bild 5.4.3 Ersatzkommutierungskreis mit Störausbreitungswegen [60]

Bei einer induktiven Kommutierung schaltet der Schalter S1 auf den leitenden Schalter S2.  
Bei einem harten Schaltvorgang (LK = LKmin, CK = CKmin) kommutiert zuerst der Strom mit einem durch 
die Halbleitereigenschaften von Schalter 1 vorgegebenen Anstieg. Die Kommutierung endet durch 
den Rückstromabriss von Schalter 2, dessen Verlauf gemeinsam mit der den Strom weiterführenden 
Induktivität und den wirksamen Kapazitäten CK die Spannungskommutierung und somit die Span-
nungsanstiege bestimmt. In die wirksamen Kapazitäten müssen dabei alle gegenüber dem neutra-
len Potential wirksamen Kapazitäten C∑ mit einbezogen werden. Gemeinsam mit den Impedanzen 
der Anschlusspunkte der Kommutierungsspannung gegenüber dem neutralen Potential wirken da-
mit Parallelimpedanzen zu den Kommutierungskapazitäten. Der Stromanstieg von Schalter 1 zu 
Beginn der Kommutierung verursacht in der Kapazität der abgestützten Kommutierungsspannung 
und in dem parallelen Netzwerk 1 symmetrisch ließende Ströme idm (differential mode). Der durch 
den Rückstromabriss von Schalter 2 und der als Stromquelle wirkenden Induktivität L verursachte 
Spannungsanstieg am Ende der Kommutierung treibt durch die Parallelzweige zu den Kommutie-
rungskapazitäten CK asymmetrisch über die Erdleitung ließende Ströme icm (common mode). 
Ein Übergang zu weichen Einschaltvorgängen durch Vergrößerung von LK (ZCS-Schalter, Kap. 5.9) 
verringert den Stromanstieg und damit den symmetrischen Störstrom. Gleichzeitig wirken die ver-
größerten LK in dem Stromkreis des asymmetrischen Störstromes. Die Steilheit des zu Beginn der 
Kommutierung wirksamen Spannungsanstieges wird durch die Einschalteigenschaften von Schalter 
S1 bestimmt. Den am Ende der Kommutierung einsetzenden Spannungssprung bestimmt das Rück-
stromverhalten von Schalter S2. Der Übergang zum weichen Schalten im ZCS-Mode verringert 
symmetrische Störströme und verändert das Frequenzspektrum der asymmetrischen Ströme, ohne 
dass für letztere eine wesentliche Verringerung zu erwarten ist, vgl. Kap. 5.9.

Die kapazitive Kommutierung beginnt mit dem aktiven Ausschalten von Schalter S1.  
Bei hartem Schalten (CK = CKmin) bestimmen die parallel zu den Kommutierungskapazitäten wirksa-
men Impedanzen zu dem neutralen Potential gemeinsam mit den Halbleitereigenschaften von S1 
die Höhe des asymmetrischen Störstromes. Die nach der Spannungskommutierung einsetzende 
Stromkommutierung und damit auch der symmetrische Störstrom werden sowohl durch das Aus-
schaltverhalten von S1 als auch durch das Einschaltverhalten von S2 bestimmt.
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Eine Vergrößerung von CK führt zum Einsatz von ZVS mit weichem Ausschalten (Kap. 5.9). Der 
Ausschaltvorgang beginnt mit dem ersten Teil der Stromkommutierung mit einem di/dt, das durch 
den Schalter S1 bei jetzt verringerter Spannung festgelegt ist. Der verzögerte Spannungsanstieg 
reduziert die asymmetrischen Ströme während der Spannungskommutierung. Das passive Ein-
schaltverhalten von S2 bestimmt das di/dt im zweiten Teil der Stromkommutierung. Das weiche 
Schalten im ZVS-Mode verringert die asymmetrischen Störströme, ohne die symmetrischen Strö-
me wesentlich zu verändern. Die vergrößerten CK verringern trotzdem im Verhältnis des kapazi-
tiven Stromteilers den symmetrischen Störstrom im Netzwerk 1. Weich schaltende Stromrichter-
schaltungen (resonant, quasi-resonant) mit Phasenan- bzw. -abschnittsteuerung verringern im 
Fall von ZVS-Topologien die asymmetrischen und im Fall von ZCS-Topologien die symmetrischen 
Störströme. In Stromrichterschaltungen mit Hilfskommutierungszweigen, in denen abwechselnd 
ZVS und ZCS schalten, ist keine wesentliche Reduzierung der Störströme gegenüber hart schal-
tenden Anordnungen zu erwarten, da im Gesamtsystem innerhalb eines Schaltzyklus sowohl hohe 
di/dt als auch dv/dt auftreten, vgl. Kap. 5.9.

5.4.2.3 Ausbreitungswege
Bei der Messung von leitungsgebundenen Funkstörspannungen werden die Spannungsschwan-
kungen der Netzanschlusspunkte der Stromrichter gegenüber Erde selektiv gemessen. Die Poten-
tialschwankungen beziehen sich dabei auf einen deinierten Erdpunkt, der bei Normmessungen 
durch den Anschluss einer Netznachbildung vorgegeben ist. Bei der Betrachtung der symme-
trischen und asymmetrischen Störströme im Frequenzbereich der EMV werden alle einfachen 
Schaltungselemente des niederen Frequenzbereiches durch zusätzliche Induktivitäten, Wider-
stände und Kapazitäten ergänzt, die deren Frequenzabhängigkeit besser nachbilden. 

Ein Beispiel einer einfachen Tiefsetzstellerschaltung zeigt Bild 5.4.4, bei der gegenüber Bild 5.4.3 
das Netzwerk 1 durch die Netznachbildung und Netzwerk 2 durch die Last repräsentiert wird.

Module Wire Load DC-Link Wire LISN

V
S

I
S

GROUND

GROUND

GROUND

Bild 5.4.4  EMI-Ersatzschaltbild eines Tiefsetzstellers [38]

Das Modul bildet die beiden Schalter S1 und S2 einschließlich der Kommutierungskreisinduktivi-
täten und -kapazitäten nach. Die zuvor beschriebenen Ursachen der Störströme erscheinen jetzt 
vereinfacht als eine Stromquelle IS als Ursache für symmetrische und eine Spannungsquelle VS 
als Ursache für asymmetrische Störströme. In den beiden Quellen sind die gemessenen Halblei-
tereigenschaften als Zeitfunktionen abgebildet (Bild 5.4.5). 
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Bild 5.4.5 Typische Verläufe von Schalterspannung (oben in V) und Schalterstrom (unten in A) eines 
IGBT-Schalters [38]

Bild 5.4.6 zeigt am Beispiel aus [38] simulierte Ergebnisse auf Basis des Modells in Bild 5.4.4, die 
eine sehr gute Übereinstimmung mit der Messung aufweisen.
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Bild 5.4.6 Simulationsergebnisse mit 1200 V/50 A NPT-IGBT Zweigmodul 
Arbeitspunkt: Zwischenkreisspannung VZ = 450 V; Laststrom = 20 A
   Pulsfrequenz = 5 kHz
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Der Einluss zusätzlicher Ausbreitungswege über die Energie- und Informationsübertragungsstre-
cken der Ansteuerschaltungen ist u.a. in [60] untersucht worden.

5.4.2.4 Weitere Ursachen elektromagnetischer Störungen
Im Kap. 5.4.2.2 wird die getaktete Betriebsweise leistungselektronischer Halbleiterschalter mit 
steilen Schaltlanken und die darin enthaltenen Frequenzanteile von Strom und Spannung als eine 
der Hauptursachen elektromagnetischer Störungen diskutiert. Für eine umfassendere Beschrei-
bung des EMV-Verhaltens leistungselektronischer Systeme ist diese Betrachtung jedoch keines-
wegs ausreichend.  
Beispielsweise in [17] werden neben den schaltungsprinzipbedingten Ursachen (Störfrequenzen im 
Bereich von 100 Hz - 30 MHz) weitere bauelementebedingte Schwingungseffekte als Ursachen 
elektromagnetischer Störungen beschrieben, die wie folgt zusammengefasst werden können:

LC-Oszillationen

(1) Schwingungen beim Schalten einzelner Leistungshalbleiter (IGBT, MOSFET, Diode)  
Ursache: Anregung von Schwingkreisen, bestehend aus den nichtlinearen Eigenkapazitäten der 
Leistungshalbleiter und der parasitären Schaltungsumgebung (L,C)  
Störfrequenzbereich: 10 - 100 MHz  
Gegenmaßnahme: konstruktive Layoutoptimierung, Reduzierung der Schaltgeschwindigkeit, Be-
schaltungsmaßnahmen

(2) Schalt-Oszillationen bei parallel/seriell geschalteten IGBT/MOSFET/Dioden-Chips in Modulen 
oder Press-Packs:  
Ursache: Parametertoleranzen zwischen den Chips; Unsymmetrien im Layout der Parallel-/Seriell-
schaltung; gilt auch für die Parallel-/Seriellschaltung diskreter Einzelbauelemente und Module  
Störfrequenzbereich: 10 - 30 MHz  
Gegenmaßnahme: konstruktive Layoutoptimierung (Symmetrierung), angepasste Gatevorwider-
stände, Chipoptimierung, Reduzierung der Schaltgeschwindigkeit, Beschaltungsmaßnahmen

Ladungsträgerlaufzeit-Oszillationen

(1) PETT-Schwingungen (Plasma Extraction Transit Time) 
Ursache: Treten beim Abschalten eines bipolaren Bauelementes (IGBT, Soft-Recovery-Diode) wäh-
rend der Tailstromphase auf; Raumladungszone trifft auf den Ladungsträgerberg (freie Ladungsträger) 
auf, der den Tailstrom bildet; PETT-Schwingung tritt als abgestrahlte elektromagnetische Störung auf 
Störfrequenzbereich: 200 - 800 MHz  
Gegenmaßnahme: im Moduldesign LC-Kreise vermeiden, deren Resonanzfrequenz im Bereich der 
PETT-Schwingung liegt 

(2) IMPATT-Schwingungen (Impact Ionisation (Avalanche) Transit Time) 
Ursache: dynamischer Vorgang beim Abschalten einer Diode; das elektrische Feld trifft auf den verblie-
benen Ladungsträgerberg (freie Ladungsträger); Diode geht dynamisch in den Avalanche (Stoßionisa-
tion), IMPATT-Schwingung tritt als energiereiche, abgestrahlte elektromagnetische Störung auf  
Störfrequenzbereich: 200 - 900 MHz  
Gegenmaßnahme: Optimierung des Chip-Designs

5.4.2.5 Entstörmaßnahmen
Die übliche Praxis zur leitungsgebundenen Funkentstörung stützt sich auf den Einsatz handels-
üblicher Filtersätze bzw. Standard-Filtertopologien, die an den netz- und lastseitigen Gerätean-
schlusspunkten angeordnet werden. Entsprechend der für eine bestimmte Produkt- und Anwen-
dungsgruppe vorgeschriebenen Grenzwertkurven (in nationalen und internationalen Standards 
sowohl für leitungsgebundene als auch für strahlungsgebundene EMV bzgl. Aussendung und Im-
munität deiniert) werden mittels Netznachbildung und normgerechtem Versuchsaufbau verschie-
denartige Filter eingesetzt, bis in allen Frequenzbereichen die Grenzwerte eingehalten werden.

Bei dieser meist empirischen Vorgehensweise werden häuig aufwendige und kostenmäßig nicht 
optimale Filter zum Einsatz gebracht. Der Einsatz von Simulationstools zur Auslegung und Op-
timierung des gesamten EMV-Systems ist im Einzelfall zu entscheiden und zu bewerten, da der 
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zeitliche Aufwand für Modellbildung und Parametrierung nicht unerheblich ist. Grundsätzlich ziel-
führend ist ein Schaltungsentwurf einschließlich der konstruktiven Umsetzung, bei dem von Be-
ginn der Entwicklungsarbeiten an die Optimierung von Ausbreitungswegen von der Entstehungs-
ursache bis zu möglichen Messpunkten berücksichtigt wird. Optimierung bedeutet dabei entweder 
durch den Einsatz selektiver Sperrkreise die Ausbreitungswege hochohmig für die Störströme 
auszuführen oder durch den Einsatz von selektiven Saugkreisen niederohmige Kurzschlusspfade 
für die Störströme zu schaffen.
Anhand von Bild 5.4.3 werden nachfolgend einzelne Maßnahmen erläutert.

Symmetrische Störströme schließen sich über die Kapazität der eingeprägten Kommutierungs-
spannung. Bei einer idealen Kapazität, die ohne Leitungsimpedanzen an die Anschlusspunkte 
von Schalter 1 und Schalter 2 angeschlossen ist, wäre ein Kurzschlusspfad für die Störströme 
vorhanden. Messbare Funkstörspannungen entstehen dann über die Spannungsschwankungen 
an der Kapazität, die über den parallel zu ihr wirksamen Stromkreisen einen Stromluss bewirken. 
Alle Maßnahmen zur Reduzierung symmetrischer Störströme zielen aus diesem Grunde darauf 
ab, parallel zu den Anschlussleitungen der Kommutierungsspannung entsprechend gestaffelte 
Saugkreise anzuordnen. Der Aufwand reduziert sich in dem Maße, wie es gelingt, möglichst ideale 
Kapazitäten (geringe Eigeninduktivitäten und ohmsche Anteile) bzw. aktive Filter als Saugkreis so 
dicht wie möglich an die Anschlusspunkte der Schalter zu bringen.

Asymmetrische Störströme breiten sich grundsätzlich über die Erdleitung aus. Es kommt bei der 
Entstörung darauf an, die Impedanzen aller Schaltungspunkte mit steilen Potentialsprüngen ge-
genüber Erdpotential sehr hochohmig auszuführen und gleichzeitig das springende Potential auf 
die nicht vermeidbaren Anschlusspunkte zu begrenzen. Am Beispiel der Ersatzschaltung nach 
Bild 5.4.3 kommen als Entstörmaßnahmen deshalb zunächst die Verminderung der parasitären 
Koppelkapazitäten der potentialtrennenden Schaltungsteile der Treiberstufen und der über die 
Modulbodenplatte und den Kühlkörper wirksamen Kapazitäten in Betracht. Werden die Treiberstu-
fen sowohl mit der Schaltinformation als auch mit Hilfsenergie nicht vom neutralen Potential aus 
versorgt, ließen die Verschiebungsströme nicht über die Erdleitung, d.h. der Stromkreis schließt 
sich im Gerät. Es ließen keine asymmetrischen Störströme. Im Ausbreitungsweg über die Boden-
platte lassen sich durch optimierte Modulkonstruktionen und -materialien die Störströme reduzie-
ren [38]. Mit den genannten Maßnahmen in räumlicher Nähe der Leistungshalbleiterchips kann 
man erheblich reduzierte Störströme erzielen, wie Bild 5.4.7 anhand eines speziell modiizierten 
IGBT-Moduls belegt [38].
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Bild 5.4.7 Vergleich der Funkstörspektren eines Standard-IGBT-Moduls und eines EMI-optimierten IGBT-
Moduls [38]; 
Arbeitspunkt: Zwischenkreisspannung = 450 V; Laststrom = 20 A 
 Pulsfrequenz = 5 kHz
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Unbeeinlusst von diesen Maßnahmen ist der Anschlusspunkt zu Netzwerk 2 über die in Bild 5.4.3 
dargestellte Drossel. Die Koppelkapazität dieser Anschlussleitung lässt sich nur reduzieren, wenn 
die Länge der Anschlussleitung auf ein Minimum gebracht wird. Der Idealfall ist dann gegeben, 
wenn unmittelbar am Anschlusspunkt des springenden Potentials ein L/C-Filter angeordnet ist, 
bei dem nach der Filterinduktivität die Potentialsprünge bereits soweit gedämpft sind, dass alle 
weiteren Koppelkapazitäten im Netzwerk 2 keinen wesentlichen Beitrag zum asymmetrischen 
Störstrom mehr leisten können. Falls Netzwerk 2 der Einspeisepunkt des Netzes ist, an dem die 
Normmessung mit Netznachbildung stattindet, ist diese Maßnahme unerlässlich, bzw. ist das L/C-
Filter Bestandteil des EMV-Filters.

Neben dem Einsatz von Filtertopologien inden in der Praxis gezielte Erdungs- und Schirmungs-
maßnahmen zur Verbesserung des EMV-Verhaltens breite Anwendung.

5.5 STACK

5.5.1 Deinition
Mit dem Begriffen „STACK“ oder „SEMISTACK“ werden montierte Stromrichter-Leistungsteile be-
zeichnet, z.B.
 - netzgeführte Stromrichterschaltungen, wie B2…B6U/HK/C/CF, W1…W3C, EU
 - Leistungsendstufen mit IGBT-Modulen, z.B. SEMITRANS, SEMiX, SKiM, SKiiP in „beliebigen“ 
Schaltungskonigurationen, z.B. B2CI, B6CI, 2xB6CI, Hoch- und Tiefsetzsteller und deren Kom-
binationen.

Im Funktionsumfang sind immer die in einer Tragekonstruktion oder einem Gehäuse verschalteten 
Leistungshalbleiter auf Kühlkörpern und die Kundenschnittstellen (Steuer- und Leistungsanschlüs-
se) sowie bei IGBT-STACK Zwischenkreis- und Snubberkondensatoren sowie Treiberschaltungen 
mit allen Potentialtrennungen enthalten. Optional können Lüfter, Temperatur- und Stromsensoren, 
Schutzbeschaltungen und Halbleitersicherungen montiert werden. Alle Solutions werden nach der 
Montage endgeprüft, teilweise auch mit Prüfprotokoll.

5.5.2 Plattformen
Nur eine kostengünstige Fertigung von Solutions schafft die Grundlage für eine Wettbewerbsfä-
higkeit des Kunden. Um das zu ermöglichen, hat SEMIKRON unterschiedliche Plattformen für 
Solutions entwickelt, die sich intern durch höchstmögliche Gleichteiligkeit und Modularität aus-
zeichnen. Mit dieser Strategie können kurze Entwicklungs- und Qualiizierungszeiten erreicht und 
Kompetenzen optimal genutzt werden. Volumeneffekte bei den Komponenten schaffen für das Se-
riengeschäft deutliche Kostenvorteile gegenüber allein kundenspeziisch konstruierten Solutions 
und ermöglichen kürzere Lieferzeiten und rationelle Ersatzteilhaltung für den Service. Kundenpro-
jekte sollten deshalb möglichst auf die Nutzung von Plattformen orientiert sein. 
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SEMIKRON-Plattformen sind heute:

Plattform Topologie Basiskomponenten
Leistungshalbleiter Zwischen-

kreis
Kühlung

SEMIKUBE B6CI, B6U+B6CI SEMITRANS, SEMIPACK Folie, Elyt forcierte Luft
SEMISTACK RE B6CI SKiiP Folie forcierte Luft

Wasser
SKiiPRack B6CI SKiiP Folie Wasser
SEMISTACK 
Classics

B6U, B6C, … SEMIPACK, 
diskrete Thyristor, Diode

- natürliche & 
forcierte Luft
Wasser

SEMITEACH B6U+B6CI SEMITRANS, SEMIPONT Elyt natürliche 
Luft

Tabelle 5.5.1 SEMIKRON STACK-Plattformen

Unter www.semikron.com/products ist im Internet das aktuelle STACK/SEMISTACK-Produktspek-
trum mit Datenblättern für die wichtigsten Plattformprodukte verfügbar. Ausführliche Erklärungen 
zum Bezeichnungsschlüssel und zum Inhalt der Datenblätter enthalten die ebenfalls dort zugäng-
lichen „Technical Explanations“.

5.5.2.1 Plattform SEMIKUBE mit IGBT-Standardmodulen
SEMIKUBE B6CI ist eine lexible Plattform für Inverter 90…900 kW in den Schaltungen B2CI 
(H-Brücke) oder B6CI (dreiphasiger Inverter) – optional mit Eingangsgleichrichter – unter Verwen-
dung von 62 mm Standard-IGBT-Modulen. Bild 5.5.1 zeigt Funktionsumfang und Aufbauprinzip 
eines SEMIKUBE Bausteins.

Bild 5.5.1 Funktionsumfang und Aufbauprinzip eines SEMIKUBE Bausteins

Die gezeigten SEMIKUBE werden als Inverter, als Inverter + Gleichrichter und als Inverter-Brü-
ckenzweige gefertigt, aus denen durch unterschiedliche Zusammenschaltung leistungsstärkere 
Inverter konigurierbar sind (Bild 5.5.2).
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Bild 5.5.2 SEMIKUBE Bausteinsystem

Bild 5.5.3 SEMIKUBE mit optionalen Radiallüftern

Detailliertere Informationen zur Applikation von SEMIKUBE sowie Datenblätter sind unter www.
semikron.com/products downloadbar, z.B. [AN2].



5 Applikationshinweise für IGBT- und MOSFET-Module

330

5.5.2.2 STACK-Plattformen mit SKiiP-IPM Modulen
Die leistungsstärksten IGBT-SEMISTACK sind auf Basis SKiiP ausgeführt und decken den Leis-
tungsbereich zwischen 100 kW und etwa 1 MW ab, mittels Parallelschaltung auch größere Leis-
tungen. 

Vor allem für den Einsatz im Bereich der erneuerbaren Energien Wind und Photovoltaik wird die 
SKiiP bestückte STACK-Plattform derzeit um neue Konstruktionen für die Netzspannungsebenen 
400/480 V (SKiiP 1200 V) und 690 V (SKiiP 1700 V) ergänzt. Mit diesen optimal an die Forderun-
gen in Wind- und Solarumrichtern angepassten Leistungsendstufen können niedrigere Kosten und 
höhere Kompaktheit erzielt werden. 

Luft- und wassergekühlte SKiiPSTACK-RE dieser Konstruktion haben das gleiche grundsätz-
liche Design. Mit SKiiP kann derzeit (einschließlich Parallelschaltung) der Leistungsbereich 
450 kW…2,5 MW abgedeckt werden. Die Grundeinheiten besitzen die Topologie B6CI (3-phasiger 
Inverter) und forcierte Luft- oder Wasserkühlung. Bild 5.5.4 zeigt einen lüssigkeitsgekühlten B6CI 
2Q-Inverter aus 2 Grundeinheiten mit SKiiP4, geeignet für den Einbau in einen Standardschalt-
schrank mit 600 mm Breite und 600 mm Tiefe.

Bild 5.5.4 4Q-Inverter mit Flüssigkeitskühlung

Bestückt mit 4-fach SKiiP beträgt die Einbauhöhe 1400 mm, so dass z.B. in einem 2000 mm 
hohen Schrank noch weitere Bauteile angeordnet werden können, z.B. Filterdrosseln. Die Grund-
einheiten können auch mit 3-fach oder 2-fach SKiiP bestückt werden. Bild 5.5.5 zeigt beispielhaft 
auf Basis SKiiP3 die mit den unterschiedlichen Bestückungen und Parallelschaltungen möglichen 
Ströme und Anlagenleistungen.
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Bild 5.5.5 Mögliche Ausgangsströme und Anlagenleistungen von SEMISTACK-RE mit SKiiP3 

SKiiPRack
Diese Plattform verwendet auch SKiiP und ist modular in einem Würfel mit 2 Halbbrücken aufge-
baut, siehe Bild 5.5.6. 

Bild 5.5.6 SKiiPRack Zellen-Aufbau
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Das modulare Konzept erlaubt viele Koniguationen wie z.B. B2CI, Brems-Chopper oder Booster 
Schaltungen. Die SKiiPRack Plattform ist ausschließlich als lüssigkeitsgekühlte Version verfüg-
bar. Sie deckt einen vergleichbaren Leistungsberiech wie SEMISTACK RE ab und erlaubt Paralle-
lisierung. Bild 5.5.7 zeigt einen 4Q Umrichter mit SKiiPRack Zellen. 

Bild 5.5.7 4Q Umrichter mit 3 SKiiPRack Zellen

5.5.2.3 Beispiele für Plattformprodukte für netzgeführte Schaltungen mit Thyristoren oder 
Dioden

Auf Basis unterschiedlicher SEMIKRON-Standardkühlkörperproile für Luftkühlung bestehen ver-
schiedene Plattformen für Thyristor- und Diodenmodule sowie Schraub- und Scheibenthyristoren/-
dioden. Die SEMISTACK Classic Plattformen unterscheiden sich in der abführbaren Verlustleistung, 
der Wärmeabführung (freie Konvektion oder Zwangskühlung mit Lüfter), der Bestückungsmöglich-
keit mit verschiedenen Bauteilreihen und ihrer Geometrie. Bild 5.5.8 zeigt Beispiele für solche 
Plattformprodukte. 
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    Px120             P3     P16   

                                
P1                   N4    P11
Bild 5.5.8 Beispiele für Plattformprodukte für netzgeführte Schaltungen mit Thyristoren und Dioden

Erklärungen zum Bezeichnungsschlüssel der SEMISTACK für netzgeführte Schaltungen sowie 
zum Inhalt der Datenblätter enthält der /SEMISTACK® DATASHEETS Basic Explanation Guide/ 
unter www.semikron.com, wo auch eine zur Erfassung der Anforderungen an eine Solution geeig-
nete Checkliste zugänglich ist, die u.a. folgende Punkte strukturiert:
 - Applikationsgebiet, Leistungslussrichtung(en), Schaltungsstruktur, Funktionsumfang
 - Einbauraum (Größe, Gewicht), Besonderheiten (Schwingungs-, Stoßbelastung, ...)
 - Eingang (Netz, Generator, Batterie,...), Eingangsspannungsbereich, cos j, Besonderheiten bei 
Netzrückspeisung: Grundfrequenz, Pulsfrequenz, Zwischenkreisspannung

 - Ausgang (Netz, Transformator, DC-Maschine, AC-Maschine, Reluktanzmotor,...), Ausgangs-
spannungsbereich, Ausgangsstrom, cos j , Überlast (wie hoch/wie lange/wie oft), Grundfre-
quenz (min./max.), Strom bei min. Grundfrequenz, Pulsfrequenz, Lastspiel (Strom, Spannung, 
Frequenz, cos j als Funktion der Zeit)

 - Zwischenkreis (Elektrolyt- oder Polypropylen-Kondensatoren), Nennspannung, min./max. Kapa-
zität, höchste Zwischenkreisspannung, Umgebungstemperatur für Zwischenkreis

 - Isolationsprüfspannungen, Schutzart
 - Treiber, Treiber-Schnittstelle (transformatorisch, optisch), Optionen (Strom-, Temperatur, Zwi-
schenkreisspannungsmessung)

 - Kühlung: Umgebungstemperatur/Kühlmitteltemperatur min./max; bei natürlicher forcierter Luft-
kühlung: mögliche Luftmenge, zulässiger Geräuschpegel

 - bei Flüssigkeitskühlung: Kühlmedium (Frostschutz, Menge, Durchsatz)
 - Lagertemperatur, besondere klimatische Forderungen, extreme Einbauhöhe über NN
 - erforderliche Lebensdauer (Leistungsmodule, Zwischenkreiskondensatoren)

Für die Dimensionierung steht auf der genannten Homepage auch das Berechnungsprogramm 
SemiSel zur Verfügung, in dem die wichtigsten STACK bzw. Standardkühlkörper implementiert 
sind.
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5.5.3 SKAI: Systembaugruppen für den automotiven Einsatz
Ein zu Komponenten und STACK nächsthöherer Integrationsschritt sind Systembaugruppen mit 
einem implementierten Controller, die dem Anwender die Möglichkeit geben ein System zu steue-
ren. SEMIKRON hat verschiedene derartige Baugruppenfamilien als Leistungsmodule entwickelt, 
deren Aufbautechnologie vor allem auf automotive Anwendungen abgestimmt ist. Eine dieser Fa-
milien ist SKAI (SEMIKRON Advanced Integration), ein entsprechendes Blockschaltbild zeigt Bild 
5.5.9.

Bild 5.5.9 SKAI-HV (High Voltage) System

Hochvolt-SKAI sind mit 600 V- oder 1200 V-IGBT bestückt und für Motorleistungen von 100 kW 
bzw. 150 kW ausgelegt. In den Niedervolt-SKAI für Motorleistungen bis zu einigen 10 kW werden  
Leistungs-MOSFET eingesetzt. Durch ihre Konstruktion sowie Aufbau- und Verbindungstechnik 
sind SKAI den vielfältigen Anforderungen des automotiven Einsatzes gewachsen, wie z.B. Tempe-
raturwechselfestigkeit, Vibrationsfestigkeit, lange Lebensdauer und kompakter Aufbau. 
Bild 5.5.10 zeigt Beispiele heute von SEMIKRON gefertigter Systeme.
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MOSFET-

System

IGBT -

System

Multi-

Converter Box

Application Fork lifts, Electric vehicle
Full electric cars,

Hybrid cars

Auxiliary drives for

Industrial trucks

Typical output

power
< 55kVA < 250kVA < 40kVA

DC-link voltage 24V - 160V 150V - 850V 450V - 850V

Topology
3-Phase Single/Dual-

Inverter
3-Phase-Inverter

Active Front End,

Inverter and DC/DC-

Converter

Bild 5.5.10 Beispiele für SKAI-Systeme

5.6 Ansteuerung

5.6.1 Verläufe von Gatestrom und Gatespannung
Ansteuerverfahren
Wie in Kap. 2.4.2.2 und 2.4.3.2 dargestellt, kann das Schaltverhalten von MOSFET- und IGBT-
Modulen über die Umladegeschwindigkeit der Gatekapazität (hier gemeint: Gatekapazität = Ein-
gangskapazität CGE+CCG) beeinlusst werden.

Das Umladen der Gatekapazität kann durch Widerstandssteuerung, Spannungssteuerung oder 
Stromsteuerung als theoretische Grenzfälle erfolgen (Bild 5.6.1).

VGG

iG

VGG

RG

G

E

G

E

G

E

G

E

a) b) c)

C

Bild 5.6.1 Verfahren zur Gateansteuerung von IGBT [37] (für MOSFET analog) 
a) Widerstandssteuerung, b) Spannungssteuerung, c) Stromsteuerung

Die Ansteuerung über einen Gatewiderstand (oder zwei getrennte Widerstände für Ein- und Aus-
schalten) nach Bild 5.6.1a ist die am häuigsten angewandte Variante, da sie schaltungstechnisch 
sehr einfach zu realisieren ist. Charakteristisches Merkmal ist die Ausbildung der Millerplateaus in 
der Gate-Source- bzw. Gate-Emitter-Spannung (Bild 5.6.2). Die Schaltgeschwindigkeit und -zeit 
wird bei konstanter Spannung VGG durch RG eingestellt; je kleiner RG, um so kürzer die Schaltzei-
ten. Beim Einsatz moderner IGBT-Technologien (z.B. IGBT4) ist in bestimmten Wertebereichen 
des Gatevorwiderstandes zu beobachten, dass mit steigendem RG das di/dt beim Ausschalten 
des IGBT entgegen den Erwartungen steigt. Dieser Aspekt ist bei der Auslegung der Ansteuerung 
zu überprüfen (vgl. [AN4]). Nachteil der Widerstandssteuerung ist der unmittelbare Einluss von 
Toleranzen der Gatekapazität des MOSFET oder IGBT auf Schaltzeiten und Schaltverluste sowie 
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die eingeschränkte Einlussnahme auf das maximale di/dt und maximale du/dt beim Schalten mo-
derner IGBT-Technologien.

Bei Spannungseinprägung am Gate des anzusteuernden Transistors nach Bild 5.6.1b ist dieser 
Einluss eliminiert; die Schaltgeschwindigkeit des Transistors wird unmittelbar durch den deiniert 
eingeprägten Gatespannungsverlauf festgelegt. Aufgrund der Spannungseinprägung entstehen 
keine bzw. deutlich reduzierte Millerplateaus im Gatespannungsverlauf. Das setzt eine ausrei-
chende Strom- und Spannungsreserve des Treibers zu allen Zeitpunkten des Schaltvorgangs 
voraus. Die für das Verfahren der Spannungseinprägung anzuwendenden Treiberschaltungsto-
pologien sind deutlich komplexer und aufwendiger im Vergleich zur Widerstandssteuerung. Kom-
promisslösungen aus Widerstandssteuerung und Spannungssteuerung sind zum Beispiel das 
schaltzustandsabhängige Umschalten von Gatevorwiderständen oder die unter der Bezeichnung 
„Dynamic Gate Control“ bekannten Treibertechnologien.

Die Stromsteuerung durch einen „positiven“ und einen „negativen“ Gatestromgenerator nach Bild 
5.6.1c liegt der Bestimmung der Gateladungsdiagramme (vgl. Bild 2.4.7) zugrunde und ist hin-
sichtlich der Gatespannungsverläufe mit der Widerstandssteuerung vergleichbar. In der Praxis 
wird die Stromsteuerung auch für die gezielte, einmalige Langsamabschaltung aus einem Über-
strom- oder Kurzschlussfehlerfall heraus eingesetzt.

Höhe der Steuerspannungen
Bild 5.6.2 zeigt die Verläufe von Gatestrom iG und Gate-Emitter-Spannung vGE bei Widerstands-
steuerung.

v (5 V / Div)GE

i (0.4 A / Div)G

0.2 µs / Div

0.2 µs / Div

i (0.4 A / Div)G

v (5 V / Div)GE

a)

b)

Bild 5.6.2  Gatestrom- und Spannungsverläufe beim Ein- und Ausschalten 
a) Einschalten, b) Ausschalten
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Der absolute Maximalwert der Steuerspannung VGG für beide Polaritäten ist entsprechend der 
Spannungsfestigkeit der Gateisolation zu dimensionieren, die für heutige Leistungs-MOSFET- 
und IGBT-Module meist mit 20 V im Datenblatt speziiziert ist. Diese Spannung darf – auch tran-
sient – nicht überschritten werden, was während des Ausschaltens u.U. besondere Maßnahmen 
erfordert, vgl. Kap. 5.6.2 und Kap. 5.7.3.

Da andererseits RDS(on) bzw. VCEsat mit steigender Gatespannung sinken, wird eine positive Steuer-
spannung empfohlen, die im stationären EIN-Zustand eine Gatespannung von 

VGS = +10 V  bei Leistungs-MOSFET-Modulen bzw.
VGE = +15 V  bei IGBT-Modulen

sicherstellt. Diese Werte sind als Messbedingung auch den meisten Datenblattangaben zugrunde 
gelegt. Bei sogenannten Niedervolt-Logic-Level-MOSFET ist eine positive Steuerspannung von 
+5 V ausreichend.

Wie in Bild 5.6.2 zu sehen ist, sollte die Gatespannung für IGBT-Module beim Ausschalten und im 
Aus-Zustand negativ gegenüber Emitterpotential sein; empfohlene Werte sind -5...-8...-15 V.

Während des gesamten Ausschaltvorganges (auch bei VGE nahe VGE(th)) wird so ein ausreichend 
hoher negativer Gatestrom aufrechterhalten, um kurze Schaltzeiten zu erzielen.

Ein noch schwerwiegenderer Nachteil beim Sperren von IGBT in einer Brückenschaltung mit 
VGE = 0 V zeigt sich während der dvCE/dt-Beanspruchung des ausgeschalteten Transistors zum 
Zeitpunkt des Rückstromabrisses in seiner parallelen Inversdiode (Bild 5.6.3).

iC1

T1

iL

iF2
T2

vCE2

iC2

CGC2

iVRG

vGE2

Driver
+15V/0V

Driver
+15V/0V

RG

vGE1

iC2

i = i + i -iC1 L C2 F2

iL

iL

i , iC1 C2

i , vF2 CE2

iF2 vCE2

tdead

vGE2

vGE(th)

vGE1

iF1

D2

D1

a)

b)

Bild 5.6.3 Querstrom in einem IGBT-Brückenzweig infolge dvCE/dt-Aufsteuerung von T2
a) Prinzipschaltung, b) Strom- und Spannungsverläufe

Der steile Anstieg der Kollektor-Emitter-Spannung vCE2 beim Rückstromabriss von D2 bewirkt ei-
nen Verschiebestrom iV durch dessen Gate-Kollektor-Kapazität CGC2, vgl. Kap. 2.4.2.2.

iV = CGC · dvCE/dt,

der über dem Widerstand RG (bzw. RGE/RG) einen Spannungsabfall verursacht. Wird vGE dadurch 
höher als die Schwellenspannung VGE(th), wird T2 während des Rückstromabrisses in den aktiven 
Bereich gesteuert (Querstrom, Zusatzverluste in T1 und T2).
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Im Gegensatz zum IGBT muss für die Ansteuerung von Leistungs-MOSFET vom Anlegen einer 
stationären negativen Gate-Source-Spannung im Aus-Zustand abgeraten werden. Das beschrie-
bene parasitäre Aufsteuern erfolgt zwar hier ebenfalls und mit den aufgeführten Konsequenzen, 
schützt beim MOSFET jedoch gleichzeitig die nur begrenzt dv/dt-feste parasitäre Transistor-/Di-
odenstruktur. Anhand der Ersatzschaltung des Leistungs-MOSFET (Bild 2.4.16) ist zu ersehen, 
dass aus dem dvDS/dt ein Verschiebestrom durch CDS in die Basis des parasitären npn-Bipolartran-
sistors resultiert. Erreicht der Spannungsabfall am lateralen p-Wannen-Widerstand RW die Höhe 
der Schwellenspannung, steuert der Bipolartransistor auf, was im periodischen Betrieb zur verlust-
leistungsbedingten Zerstörung des MOSFET führen kann.

Das parasitäre Aufsteuern des MOSFET-Kanals bei VGS = 0 V über CGD im Sperrzustand bremst 
den dvDS/dt-Anstieg und schwächt den unerwünschten Effekt der bipolaren Aufsteuerung ab (vgl. 
Bild 5.6.3).

Darüberhinaus reduziert das parasitäre Aufsteuern des MOSFET-Kanals das dv/dt beim Ausschal-
ten der body diode während des reverse recovery und vermeidet den Ausfall der Diodenstruktur 
aufgrund der limitierten dynamischen Robustheit.

Aus der Praxis sind MOSFET-Treiberschaltungen bekannt, die während der Kommutierung der 
body diode das Gate des Transistors gegen 0 V schalten und im statischen Aus-Zustand des 
Schalters eine negative Spannung an das Gate anlegen.

Höhe der Steuerströme, Steuerleistung
Die von der Treiberschaltung aufzubringende Gesamtsteuerleistung PGavg kann aus der zu- und 
abzuführenden Gesamt-Gateladung QGtot (vgl. Bild 2.4.7) berechnet werden:

� �
sGtotGGGGGavg fQVVP ����

��   mit   � ��� ��� GGGGERSATZGtot VVCQ

Die Spitzenwerte der Gateströme ergeben sich aus:

� � GonGGGGGMon R/VVI �� ��   (ideal)

� � GoffGGGGGMoff R/VVI �� ��   (ideal)

Der ideale Ansatz berücksichtigt nicht den wirksamen Innenwiderstand der Treiberendstufe sowie 
den dynamisch wirksamen Wellenwiderstand aus Induktivität im Treiberkreis und Eingangskapa-
zität des IGBT/MOSFET. Je kleiner der externe Gatevorwiderstand ist, umso größer ist die Abwei-
chung zwischen idealem und realem Gatespitzenstrom.

Die Leistungen der Treiberstufen ergeben sich aus:

� �
sGtotGGGG fQVVP ��� ��

 fs = Schaltfrequenz

� �
sGtotGGGG fQVVP ��� ��

Beispiel: VGG+ = 15 V, VGG- = -15 V, RGint = 2,5 Ω, RGon = RGoff = 1,5 Ω
  QGtot = 2,4 µC (SKM300GB12E4)
  fs = 10 kHz, VDC = 600 V

Es sind: A5,7II
GMoffGMon ��  (ideal)

  W72,0PGav �

  W36,0)V(P)V(P GGGG �� ��

  mA24)V(I)V(I GGGG �� ��
 (Mittelwert)
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5.6.2 Ansteuerparameter und Schaltereigenschaften
Wie schon erwähnt, hängen wesentliche Eigenschaften der angesteuerten Leistungs-MOSFET- 
oder IGBT-Module von der Bemessung von VGG+, VGG- und RG ab, wozu die nachstehende Tabelle 
zunächst einen Überblick verschaffen soll (<: steigt an, >: sinkt, -: bleibt unbeeinlusst):

Kennwert/Eigenschaft VGG+ < |VGG-| < RG <
RDS(on), VCEsat
ton
Eon
toff
Eoff
Einschaltspitzenstrom Transistor*)
Ausschaltspitzenstrom Diode*)
Ausschaltspitzenspannung Transistor*)
di/dt
dv/dt
aktiv begrenzter ID, IC
Robustheit bei Lastkurzschluß

>
>
>
<
-
<
<
-
<
<
<
>

-
<
-
>
>
-
-
<
<
<
-
-

-
<
<
<
<
>
>
>

>**)
>
-
<

*)  beim harten Schalten mit ohmsch-induktiver Last
**)  beim Ausschalten nicht durchgängig stetig im Gesamten RG-Bereich

Durchlasseigenschaften (RDS(on), VCEsat)
Die Abhängigkeit der Durchlasseigenschaften von Leistungs-MOSFET und IGBT geht aus deren 
Ausgangskennlinienfeldern hervor (vgl. Kap. 2.4.2.1 und 2.4.3.1). Bild 5.6.4 verdeutlicht dies an je 
einem Beispiel aus den Datenblattangaben zu SEMITRANS-MOSFET- bzw. IGBT-Modulen.
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Bild 5.6.4  Abhängigkeit der Durchlasseigenschaften von der Ansteuerspannung VGG+

a) Leistungs-MOSFET-Modul b) IGBT-Modul

In den Datenblättern der SEMIKRON-Leistungsmodule sind als Empfehlung und als Messbedin-
gung für Grenz- und Kennwerte die unter Kap. 5.6.1 genannten Werte VGG+ = 10 V für Leistungs-
MOSFET-Module und VGG+ = 15 V für IGBT-Module angegeben, womit in üblichen Anwendungen 
ein akzeptabler Kompromiss zwischen Verlusten, Einschaltspitzenstrom und Kurzschlussverhal-
ten erreicht wird.
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Schaltzeiten, Schaltverlustenergien (ton, toff, Eon, Eoff)
Steuerspannungen und Gatewiderstände beeinlussen die verschiedenen Anteile der Schaltzeiten 
Einschaltzeit ton = td(on) + tr und Ausschaltzeit toff = td(off) + tf sowie die Tailstromzeit tt des IGBT.

Da die Gatekapazität vor den Schaltvorgängen auf die Absolutwerte der gewählten Steuerspan-
nungen VGG+, VGG- aufgeladen ist, sinkt die Umladezeit bis zur Strom- oder Spannungsänderung 
(Einschaltverzögerungszeit td(on), Ausschaltverzögerungszeit td(off)) mit der Verringerung des Gate-
widerstandes.

Auf die Schaltzeiten tr und tf und somit auf einen Großteil der Schaltverluste Eon und Eoff haben die 
den jeweiligen Schaltvorgang steuernden Spannungen VGG+ oder VGG- und der Gatewiderstand RG 
entscheidenden Einluss.

Die Datenblätter von IGBT-Modulen enthalten Diagramme mit den Abhängigkeiten der Schalt-
zeiten und Schaltverlustenergien von RG, meist angegeben für den Nennstrom und für das harte 
Schalten mit ohmsch-induktiver Last (Bild 5.6.5).

10

100

1000

0                   200                 400                 600 [A]

[ns]
td off

td on

tr

tf

T = 150 °Cj

V = 600 VCC

V = ± 15 VGE

R = 1.9G �t

IC  
0

20

40

60

80

0 2 4 6 8[Ω�

[mJ]

Eon

Eoff

Err

T = 150 °Cj

V = 600 VCC

V = ± 15 VGE

I = 300 AC

E

RG

a) b)
Bild 5.6.5  Abhängigkeit der Schaltzeiten (a) und Schaltverluste (b) eines IGBT von den Gatewiderstän-

den RG; hier bei Tj = 125°C, VCE = 600 V, IC = 75 A, VGE = ± 15 V und hartem Schalten mit 
ohmsch-induktiver Last

Dynamisches Ausschaltverhalten der Freilaufdiode (reverse recovery) und Einschaltspit-
zenstrom des Transistors
Die in Bild 5.6.5b aufgetragenen Einschaltverluste des IGBT berücksichtigen auch den Einluss 
des Ausschaltverhaltens einer modulinternen Freilaufdiode auf den Einschaltspitzenstrom und die 
Einschaltverluste, vgl. Kap. 2.3.3.2 und 3.3.3.
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a) b)

I
RRM

Bild 5.6.6 Abhängigkeit der Sperrverzögerungsladung Qrr (a) und des Rückstromes IRRM (b) der Freilauf-
dioden eines IGBT-Moduls (Bsp. SKM100GB123D) von der Abkommutierungsgeschwindigkeit 
-diF/dt des Diodenstromes

Mit größerem Gatestrom (höhere VGG+ oder kleinerer RG) sinkt die Anstiegszeit tr des Drain- bzw. 
Kollektorstromes iD, iC. Damit steigt die Stromabkommutierungsgeschwindigkeit -diF/dt in der Frei-
laufdiode, von der ihre Sperrverzögerungsladung Qrr und ihr Rückstrom IRRM abhängen.

Für die in den IGBT-Modulen eingesetzten, schnellen Freilaufdioden sind diese Abhängigkeiten in 
den Datenblättern dargestellt (Bild 5.6.6 und Bild 5.6.7).

Mit der Erhöhung von Qrr und IRRM wachsen die Ausschaltverluste der modulinternen Freilaufdiode.

Da mit Erhöhung von -diF/dt Qrr und IRRM zunehmen und IRRM sich im Kollektor- bzw. Drainstrom 
des einschaltenden Transistors zum Laststrom addiert, steigen auch Einschaltspitzenstrom und 
Einschaltspitzenverlustleistung des Transistors mit dessen Einschaltgeschwindigkeit (Bild 5.6.5).

Bild 5.6.7 Abhängigkeit der Freilaufdioden-Ausschaltverluste EoffD vom RG des einschaltenden Transistors

Ausschaltspitzenspannung
Mit Erhöhung von VGG- bzw. Verringerung von RG steigt der Ausschalt-Gatestrom des angesteu-
erten Transistors. Wie in Bild 5.6.5a dargestellt, sinkt die Drain- bzw. Kollektorstromfallzeit tf, d.h. 
das -diD/dt bzw. -diC/dt steigt. Die während des Stromabfalls über der parasitären Kommutierungs-
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kreisinduktivität Ls induzierte Spannung Du = -Ls · di/dt wächst proportional mit der Stromänderung 
di/dt.

Weiterführende technische Informationen zur Auslegung von IGBT-Treibern und des Gatewider-
standes sind in [AN3], [AN5], [AN6] zusammengefaßt.

5.6.3 Strukturen von Treiberschaltungen
Bild 5.6.8 zeigt die Grundstruktur einer „high performance“-Treiberstruktur für einen Brückenzweig 
aus MOSFET oder IGBT, die außer der eigentlichen Gateansteuerung (Grundfunktion) auch Ver-
riegelungs-, Schutz- und Überwachungsfunktionen sowie Schaltungsteile zur Impulsformung ent-
hält.

Im dargestellten Treiber sind TOP- und BOTTOM-Schalter von den zentralen Steuerungs- und Re-
gelungsbaugruppen (Mikroprozessor, DSP, FPGA) durch Potentialtrennstellen für Steuersignale, 
Ansteuerenergie und Rückmeldung von Status- und Fehlersignalen getrennt. In weniger komple-
xen Treiberschaltungen, die in low cost-Applikationen zum Einsatz kommen, können diese Poten-
tialtrennstellen auch zusammengefaßt sein (gemeinsame Energie- und Signalübertragung) oder 
als nicht galvanisch trennend ausgeführt werden (z.B. Bootstrap-Schaltungen zur Spannungsver-
sorgung des TOP-Schalters; level shifter zur Signalübertragung zum TOP-Schalter). Insbesonde-
re für Schalter in Anwendungen bei niedrigen Umrichterspannungen oder low-side-chopper (nur 
Bottom-Schalter aktiv) vereinfacht sich die dargestellte Struktur wesentlich, da Einzelfunktionen 
im Treiber mit wenig Aufwand realisierbar oder nicht erforderlich sind (z.B. Verriegelungs- und 
Totzeitfunktionen).
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Bild 5.6.8 Blockschaltbild einer „high performance“ IGBT-Brückenzweig-Treiberschaltung mit Verriege-
lungs-, Schutz- und Überwachungsfunktionen

Die Gateansteuerung als Kernstück der Treiberschaltung besteht aus (meist) primärseitig ange-
ordneten Zeitgliedern für Verzögerungs-, Verriegelungs- sowie Mindestein- und Auszeiten (vgl. 
Kap. 5.6.4), den Potentialtrennstellen (ggf. mit vor- und nachgeschalteter Impulsformung) und 
dem Generator für die positive/negative Gatesteuerspannung. Unmittelbar am Gate des Leis-
tungstransistors kann außerdem ein Gate-Überspannungsschutz, auch in Verbindung mit einem 
„active clamping“ für vDS bzw. vCE angeordnet sein (vgl. Kap. 5.7).
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Bild 5.6.9 zeigt den prinzipiellen Aufbau einer Treiberendstufe für das Schalten der positiven und 
negativen Gatesteuerspannung.

Neben der hier dargestellten Komplementärstufe mit Kleinleistungs-MOSFET (auch Ausführung 
mit Bipolartransistoren üblich) sind auch Totem-Pole-Treiber (Gegentakt-Ausgangsstufe) mit 
MOSFET oder Bipolartransistoren sowie Emitterfolger gebräuchlich.

Auf weitere Realisierungsvarianten wird im Kap. 5.6.6 eingegangen.
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Bild 5.6.9 Treiberendstufe für das Schalten der Gatesteuerspannungen

Bei der Schaltung nach Bild 5.6.9 ist der Gatewiderstand RG in zwei getrennte Widerstände RGon 
und RGoff für das Ein- bzw. Ausschalten aufgeteilt. Hierdurch wird zunächst der beim Umschalten 
der Treiber-MOSFET häuig unvermeidbare Querstrom von VGG+ nach VGG- begrenzt. Hauptvorteil 
dieser Lösung ist jedoch die getrennte Optimierungsmöglichkeit von Ein- und Ausschaltvorgang 
hinsichtlich aller dynamischen Parameter (vgl. Kap. 5.6.2) sowie die optimale Beeinlussung des 
Schalters in Fehlerfällen (Kap. 5.7.3). Steht nur ein Ausgangsanschluss für RG zur Verfügung, 
kann diese Funktion auch durch die Parallelschaltung von RGon in Reihe mit einer Diode (Kathode 
in Richtung IGBT-Gate) und RGoff in Reihe mit einer weiteren Diode (Anode in Richtung IGBT-Gate) 
oder ähnlichen Schaltungen erzielt werden (vgl. [AN5]).

In keiner Anwendung sollte auf den Gate-Emitter-Widerstand RGE (10... 100 kW) verzichtet werden, 
da dieser auch in Betriebszuständen mit hochohmiger Ausgangsstufe (Aus-Zustand und Treiber-
Betriebsspannungsausfall) eine ungewollte Auladung der Gatekapazität verhindert. Dieser Wider-
stand muss in räumlicher Nähe der Transistorsteueranschlüsse angeordnet werden.

Die niederinduktiven Kondensatoren C puffern VGG+ und VGG- in der Nähe des Treiberausganges 
und müssen – in Zusammenhang mit einer ausreichend niederohmig dimensionierten Treiber-
schaltung – einen möglichst kleinen dynamischen Innenwiderstand des Treibers gewährleisten. 
Die Kondensatoren liefern die für das schnelle Schalten erforderlichen Gatespitzenströme. Dar-
über hinaus sind sie für das passive Gate-Spannungs-Clamping (Gate-Überspannungsbegren-
zung) mit Schottkydioden gegen die Treiberbetriebsspannungen von Bedeutung.

Beim Layout der Treiberendstufen ist außerdem zu beachten:
 - minimale parasitäre Induktivitäten im Gatekreis, z.B. kurze (<< 10 cm), verdrillte Anschlusslei-
tungen Treiber-Gate/Treiber-Emitter(Source); minimale Flächenausdehnung des Schaltungsum-
fanges nach Bild 5.6.9

 - Eliminierung von Gegenkopplungen des Laststromes auf die Gatespannung infolge der para-
sitären Emitter/Source-Induktivität im Leistungsmodul: Verbindung der Treibermasse mit dem 
Steueremitter/-source des Leistungsmodules
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 - Vermeidung von Masseschleifen
 - Vermeidung transformatorischer und kapazitiver Kopplungen zwischen Gate- und Kollektor-/
Drain-Kreis (Schwingungsneigung)

In die Signalwege zur Störunterdrückung eingefügte Tiefpassilter, Impulsformer und pulsbreiten-
getriggerte Flip-Flops müssen in ihren Verzögerungszeiten den höchstzulässigen Mindestimpuls-
dauern und den im Fehlerfall notwendigen Reaktionszeiten Rechnung tragen.

Für ergänzende Informationen vgl. [AN3].

5.6.4 Schutz- und Überwachungsfunktionen
Um in Fehlerfällen die betroffenen MOSFET- oder IGBT-Module schnell und wirkungsvoll zu 
schützen, ist die Implementierung verschiedener Schutzfunktionen in den Treiber sinnvoll, z.B. 
Überstrom- und Kurzschlussschutz, Schutz vor zu hoher Drain-Source- bzw. Kollektor-Emitter-
Spannung, Gate-Überspannungsschutz, Übertemperaturschutz und eine Überwachung der Gate-
steuerspannungen VGG+ und VGG-.

An dieser Stelle soll anhand Bild 5.6.8 die Einbindung der Schutzeinrichtungen in den Treiber 
beschrieben werden. Auf die Realisierung und Dimensionierung wird im Kap. 5.7 eingegangen.

Überstrom- und Kurzschlussschutz
Das Stromsignal kann als analoge Größe (Messung z.B. über Shunt, Stromwandler, RDS(on) des an-
gesteuerten Leistungs-MOSFET oder Sense-Source- bzw. Emitteranschluss) oder als Überschrei-
tung eines Grenzwertes (Entsättigung des IGBT) generiert werden. Durch Soll-Istwert-Vergleich 
mit einem festgelegten Grenzwert wird der Fehlerfall detektiert und entweder bereits auf Schalter-
potential oder – bei potentialtrennenden Messgliedern – im Primärkreis des Treibers zum Setzen 
eines Fehlerspeichers (ERROR-Status) benutzt, der die Leistungstransistoren bis zum Anlegen 
eines RESET-Signales sperrt.

Bei sekundärseitigem Fehlerspeicher wird dessen Statussignal über ein Potentialtrennglied auf 
die Primärseite übertragen. Werden potentialtrennende, genaue Stromsensoren (z.B. bei SKiiP) 
benutzt, kann deren Ausgangssignal außerdem als Istwert einer übergeordneten Regelung die-
nen.

Gate-Überspannungsschutz
Im Gegensatz zu den bisher beschriebenen Schutzeinrichtungen muss der Gateschutz u.U. pe-
riodisch die Gatespannung begrenzen, ohne dass ein unmittelbarer Fehlerfall vorliegt, der ein 
Ausschalten der Leistungstransistoren erfordert. Es besteht deshalb keine Verbindung zum Feh-
lerspeicher. Weitere Details sind in den Kap. 5.7.3 beschrieben.

Schutz vor zu hoher Drain-Source- bzw. Kollektor-Emitter-Spannung
Eine Spannungsbegrenzung über den Hauptanschlüssen des Leistungstransistors kann durch 
diesen selbst (avalanchefeste MOSFET), durch passive Netzwerke oder eine aktive Schaltung 
erfolgen, die bei zu hoher Spannung für ein deiniertes Aufsteuern des Transistors sorgt (vgl. Kap. 
5.7.3).

Eine einfache Schutzeinrichtung, die jedoch keine Schalt- und anderen schnellen Überspannungs-
spitzen erfasst, ist optional (Option „U“) in den Treibern der SKiiP in Form einer statischen Über-
wachung der Zwischenkreisspannung implementiert. Ein Messglied mit „Quasi“-Potentialtrennung 
erfasst den Zwischenkreisspannungs-Istwert, stellt diesen als analogen Istwert einer übergeord-
neten Regelung zur Verfügung und setzt bei Überschreitung eines Grenzwertes ebenfalls den 
Fehlerspeicher in den ERROR-Status. Bei rückspeisenden Lasten können durch Ansteuerung 
eines Bremschoppers auch die Zwischenkreiskondensatoren geschützt werden.
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Übertemperaturschutz
Durch die – in Kap. 5.7.3 beschriebenen – Methoden ist die Ermittlung der Chiptemperatur der 
Leistungstransistoren, der Temperatur in Chipnähe oder der Kühlkörpertemperatur möglich. Bei 
isoliertem Messglied kann das Temperatursignal (z.B. Spannung) ebenfalls einer übergeordneten 
Regelung zur Verfügung gestellt werden. Ein primärseitiger Schwellenwertkomparator setzt bei 
Überschreitung eines Grenzwertes den Fehlerspeicher in den ERROR-Status.

Unterspannungsschutz der Gatesteuerspannung VGG+ und VGG-

Im Falle eines wesentlichen Absinkens der Gatesteuerspannung besteht die Gefahr des Versa-
gens der sekundärseitigen Steuer-, Schutz- und Übertragungsfunktionen. Des Weiteren werden 
die Leistungstransistoren nicht mehr vollständig durchgesteuert bzw. gesperrt.

Zur rechtzeitigen Erkennung dieses Zustandes wird entweder eine der Steuerspannungen oder 
die Arbeitsweise der internen Treiberstromversorgung überwacht. Im Fehlerfall erfolgt ein Setzen 
des Fehlerspeichers in den ERROR-Zustand.

5.6.5 Zeitkonstanten und Verriegelungsfunktionen
Kurzimpulsunterdrückung
Vor allem beim Einsatz von Impulsübertragern und Optokopplern zur Potentialtrennung der Steu-
ersignale muss sichergestellt werden, dass zu niedrige und zu kurze Steuerimpulse (Störimpulse) 
keine Fehlschaltungen des Treibers verursachen.

Vor den Potentialtrenngliedern werden z.B. Schmitt-Trigger angeordnet, die Ein- oder Ausschalt-
impulse außerhalb der logischen Pegel (CMOS, TTL) oder < 0,2...0,5 µs unterdrücken. Ähnliches 
ist auf der Sekundärseite von Optokopplern realisierbar.

Totzeit für Brückenzweigansteuerung und Verriegelung gegen Brückenquerkurzschluss
Die MOSFET oder IGBT eines Brückenzweiges dürfen in spannungseingeprägten Schaltungen 
nicht gleichzeitig eingeschaltet sein, um Brückenquerkurzschluss zu vermeiden.

Stationär kann dies durch eine hardwareseitige Verriegelung beider Treiber gegeneinander auch 
bei Störungen der Treiber-Eingangssignale vermieden werden (nicht geeignet für stromgespeiste 
Schaltungen, da hier überlappender Betrieb notwendig ist).
Je nach Transistor, Anwendungsfall und Ansteuerung muss die Totzeit tdead etwa 2...8 µs betragen.

Ausblendzeit eines Kurzschlussschutzes mit Messung des Drain- oder Kollektorstromes 
bzw. der Drain-Source- oder Kollektor-Emitter-Spannung
Soll über die Messung der aufgeführten Größen bei Grenzwertüberschreitung eine Abschaltung 
der Transistoren erfolgen, muss der Bereich des Einschaltspitzenstromes aus der Messung aus-
geblendet werden. Bei Entsättigungsüberwachung von IGBT ist zusätzlich der dynamische Sät-
tigungsspannungsverlauf zu berücksichtigen. In den ersten Mikrosekunden nach dem Einschal-
ten ist VCEsatdyn wesentlich gegenüber dem Endwert VCEsat (stationär entsprechend der statischen 
Durchlasskennlinie) überhöht (Bild 5.6.10). Deshalb muss der Kurzschlussschutz beim Einschal-
ten des Transistors für eine Mindestausblendzeit tmin (auch: blanking time tbl genannt) deaktiviert 
werden (vgl. Bild 5.6.10).

Im Interesse eines sicheren Kurzschlussschutzes (SCSOA) darf die Ausblendzeit maximal den 
Wert der für den Transistor erlaubten Kurzschlusszeit (typ. 5...10 µs) betragen (vgl. Kap. 5.7).
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Bild 5.6.10 Dynamischer Sättigungsspannungsverlauf eines IGBT und mögliche Schutzschwelle
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Bild 5.6.11 Mögliche Ansprechszenarien der Sättigungsspannungsüberwachung
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5.6.6 Übertragung von Ansteuerinformation und -energie
Die von der Informationsverarbeitungsbaugruppe kommenden Steuersignale, in der Gegenrich-
tung zu übermittelnden Status- und Fehlermeldungen, ggf. analoge Messwerte (Strom, Tempera-
tur, evt. Zwischenkreisspannung) sowie die Ansteuerleistung müssen potentialgetrennt zum Trei-
ber übertragen werden.
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Bild 5.6.12 Prinzipien der Signal- und Energieübertragung (Auswahl) 
STOP, SBOT: Steuersignal für TOP-/BOTTOM-Schalter 
PTOP, PBOT: Ansteuerleistung für TOP-/BOTTOM-Schalter  
a) Maximalvariante, b) gemeinsame Energieversorgung der BOTTOM-Treiber 
c) Bootstrap-Prinzip, d) Level-Shifter-Prinzip

In den meisten Anwendungen erfolgt dies über optisch oder transformatorisch (magnetisch) arbei-
tende Potentialtrennstellen bzw. durch „Quasi“-Potentialtrennglieder, wie die Bootstrap-Schaltung 
(für die Ansteuerleistung) oder der Level-Shifter (für das Ansteuersignal).

Bild 5.6.12 zeigt schematisch die wichtigsten Grundkonigurationen der Signal- und Energieüber-
tragung.

In Bild 5.6.12a ist die zumeist angewandte Anordnung dargestellt, bei der jede Treiberschaltung 
eigene Potentialtrennungen für Steuersignal (S) und Ansteuerleistung (P) besitzt. Aufgrund der 
hohen Störsicherheit und der minimalen gegenseitigen Beeinlussung der Schalter wird diese An-
ordnung bevorzugt angewendet (mit Ausnahme des low-cost-Bereiches).

Variante b), die für alle Treiber der BOTTOM-Transistoren eigene Potentialtrennungen für das 
Steuersignal, jedoch nur eine gemeinsame Potentialtrennung für die Ansteuerleistung enthält, 
wird vor allem im unteren Leistungsbereich angewandt und ist die bevorzugte Lösung in einer 
Vielzahl von IPM.

Das Prinzip einer Bootstrapschaltung zur Leistungsversorgung des TOP-Schalters ohne „echtes“ 
Potentialtrennglied zeigt Bild 5.6.12c. In Bild 5.6.12d ist schematisch das Prinzip eines Level-
Shifters dargestellt, bei dem das Steuersignal STOP ohne galvanische Trennung über eine Hoch-
volt-Stromquelle übertragen wird. Level-Shifter werden üblicherweise in monolithisch integrierten 
Treiber-IC verwendet.

Wichtigste Anforderungen an Potentialtrennstellen sind eine ausreichend hohe statische Isolati-
onsfestigkeit (2,5...4,5... kVeff, in entsprechenden Normen deiniert; ggf. Teilentladungsprüfung) 
und eine an die Applikation angepasste, ausreichend hohe dv/dt-Festigkeit (15...100 kV/µs).

Eine hohe dv/dt-Festigkeit wird über kleine Koppelkapazitäten (1..10 pF-Bereich) zwischen Pri-
mär- zu Sekundärseite der Potentialtrennstelle erreicht. Damit werden Störungen der Signalüber-
tragung durch Verschiebeströme während des Schaltens minimiert bzw. vermieden (Bild 5.6.12). 
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Bild 5.6.13 Äquivalente wirksame Gesamtkoppelkapazitäten in einem Halbbrückentreiber mit Potentialtren-
nung (schematische Darstellung) 
Cps1: Kapazität zwischen Primär- und BOTTOM-Sekundärseite
Cps2: Kapazität zwischen Primär- und TOP-Sekundärseite
Css: Kapazität zwischen TOP- und BOTTOM-Sekundärseite

5.6.6.1 Ansteuer- und Statusrückmeldesignale
Tabelle 5.6.1 enthält die heute am häuigsten angewandten Übertragungsprinzipien für Ansteuer- 
und Statusrückmeldesignale mit und ohne galvanischer Potentialtrennung und deren wichtigste 
Eigenschaften.
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Ausführung

Impulsübertrager mit 
Magnetkern  
(konventionell) 
Impulsübertrager 
ohne Magnetkern 
(coreless transfor-
mer)

Optokoppler Lichtwellenleiter

Prinzip der Potential- 
trennung magnetisch optisch/ 

Optokoppler
optisch/ 

Lichtwellenleiter

Galvanische Trennung ja ja ja

Übertragungsrichtungen bidirektional unidirektional unidirektional
Toleranz der  

Eigenverzögerungszeiten klein groß groß

Beeinlussbarkeit durch 
magnetisches Feld + - -

Beeinlussbarkeit durch 
elektrisches Feld - - -

dv/dt-Festigkeit (Angaben 
aus Datenblattbeispielen) 35..50..100 kV/µs 15..25 kV/µs n.a.

Ausführung
GMR-Übertrager 
(Giant Magnetic 

Resistance)

kapazitiver 
Übertrager Level-Shifter

Prinzip der  
Potentialtrennung magnetisch kapazitiv Stromquelle

Galvanische Trennung ja ja nein

Übertragungsrichtungen unidirektional unidirektional unidirektional
Toleranz der  

Eigenverzögerungszeiten klein klein klein

Beeinlussbarkeit durch 
magnetisches Feld + - -

Beeinlussbarkeit durch 
elektrisches Feld - + -

dv/dt-Festigkeit (Angaben 
aus Datenblattbeispielen) ..30.. kV/µs 25..50 kV/µs 35..50 kV/µs

Tabelle 5.6.1 Übertragungsprinzipien für Ansteuer- und Statusrückmeldesignale

Analoge Messwerte können pulsweitenmoduliert über Potentialtrennstellen vom Treiber zur über-
geordneten Steuerung zurückübertragen werden.

5.6.6.2 Ansteuerleistung
Die häuig angewandten Lösungen zur potentialgetrennten Übertragung der Ansteuerleistung zum 
Treiber fasst Tabelle 5.6.2 zusammen:
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Ausführung Netztrafo 
50 Hz-Versorgung

aus Primärseite aus Zwischen-
kreis

Bootstrap

Schaltnetzteil

Prinzip der  
Potentialtrennung

transformatorisch (magnetisch) sperrender pn-
Übergang

Galvanische  
Trennung

ja ja ja nein

Versorgung aus Hilfsspannung oder  
Netzspannung

Hilfsspannung Zwischenkreis BOTTOM-seitige 
Betriebsspannung 

AC-Frequenz niedrig sehr hoch mittel mittel (Pulsfrequ.)

Glättungsaufwand groß sehr klein klein klein

Ausgangs- 
spannung

positiv und negativ positiv und negativ nur positiv

Tastverhältnis- 
begrenzung

nein nein nein ja

Kosten - - + - -

Tabelle 5.6.2 Prinzipien der potentialgetrennten Übertragung der Ansteuerleistung

5.6.7 Monolithisch und hybrid integrierte Treiberschaltungen
Bestandteil moderner Treiberschaltungen sind heute in den meisten Fällen monolithisch integrier-
te Treiberschaltkreise, die als Einzeltreiber sowie Halb-, Voll- und Dreiphasenbrückentreiber in 
großer Vielfalt am Markt erhältlich sind. 

Zum Funktionsumfang dieser Schaltkreise gehören in der Regel:
 - Gatespannungsgenerator;
 - Eingang für VCEsat- oder VDS(on)-Überwachung, ggf. auch Eingang für Shunt oder Sense-Emitter;
 - Unterspannungsüberwachung;
 - Fehlerspeicher und Ausgang zur Fehlerrückmeldung;
 - einstellbare Totzeitgenerierung;
 - Steuerimpulsformung
 - Bootstrap-Stromversorgung des TOP-Treibers;
 - shut down – Eingang;
 - integrierte Level-Shifter für die Übertragung der TOP-Ansteuersignale. 

Moderne monolithisch integrierte Treiberschaltkreise werden in latch-up-freier SOI-Technologie 
hergestellt und verfügen über robuste Level-Shifter-Strukturen.  
Dadurch wird zum einen eine deutliche Verbesserung der dv/dt-Festigkeit erreicht.  
Zum anderen steigt die Robustheit in Bezug auf transiente negative Spannungen an den TOP- und 
BOTTOM-Treiber-Ground-Ausgängen (insbesondere am TOP-seitigen Emitter/Source-Anschluss.

Eine weitere Möglichkeit der einfachen Realisierung von IGBT/MOSFET-Treibern besteht in der 
Verwendung von schnellen Optokopplern, die nachgeschaltete Leistungs-Treiberendstufen im sel-
ben package enthalten. Für low cost-Treiberstufen sind hier lediglich noch die Ergänzung eines 
DC/DC-Wandlers (oder einer Bootstrap-Schaltung) für die Bereitstellung der Treiberleistung sowie 
einige wenige passive Bauelemente notwendig.

Mit wachsendem Funktions- und Schutzumfang von Treiberschaltungen steigt auch der Aufwand 
an Bauelementen für die primärseitig zu realisierenden Baugruppen, z.B. Eingangssignalverknüp-
fung, Kurzimpulsunterdrückung, Totzeitgenerierung, Fehlerspeicher und -auswertung, DC/DC-
Wandler-Steuerung und Ansteuerung der Impulsübertrager.

Im Interesse einer kostengünstigen Realisierung von zuverlässigen Treiberschaltungen sind diese 
Funktionen beispielsweise in von SEMIKRON entwickelten Steuer-ASICs zusammengefasst. 
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5.6.8 SEMIDRIVER
SEMIDRIVER sind komfortable, anschlussfertige Treiberstufen für IGBT- und MOSFET-Leistungs-
module mit unterschiedlicher Anzahl von Treiberkanälen (1,2,3,6,7-Kanäle).

Durch die Dimensionierung der Außenbeschaltung kann der Anwender die Treiberparameter, die 
Signalschnittstellen und die Schutzschwellen optimal an den verwendeten Leistungstransistor in 
einer Applikation anpassen.

Tabelle 5.6.3 fasst die wesentlichen Hauptparameter der verfügbaren Treiberstufen zusammen.

Typ VCE [V] VG(on) [V] VG(off) [V] Ioutpeak [A] Qout/pulse [µC]

SKHI10/12 R 1200 15 -8 8 9,6
SKHI10/17 R 1700 15 -8 8 9,6
SKHI21 A R 1200 15 0 8 4
SKHI22 A/B H4 R 1700 15 -7 8 4
SKHI22 A/B R 1200 15 -7 8 4
SKHI23/12 R 1200 15 -8 8 4,8
SKHI23/17 R 1700 15 -8 8 4,8
SKHI24 R 1700 15 -8 15 5
SKYPER 32 PRO R 1700 15 -7 15 6,3
SKYPER 32 R 1700 15 -7 15 2,5
SKYPER 52 R 1700 15 -15 50 100
SKHI61 R 900 14,9 -6,5 2 1
SKHI71 R 900 14,9 -6,5 2 1

Typ fmax
[kHz]

Viso
[V]

dv/dt
[kV/µs]

Anzahl 
Kanäle

Versor-
gungs-

spannung
[V]

Eingangs- 
Logik-
Pegel

[V]
SKHI10/12 R 100 2500 75 1 15 5 oder 15
SKHI10/17 R 100 4000 75 1 15 5 oder 15
SKHI21 A R 50 2500 50 2 15 15
SKHI22 A/B H4 R 50 4000 50 2 15 15(A), 5(B)
SKHI22 A/B R 50 2500 50 2 15 15(A), 5(B)
SKHI23/12 R 100 2500 75 2 15 5 oder 15
SKHI23/17 R 100 4000 75 2 15 5 oder 15
SKHI24 R 50 4000 50 2 15 5
SKYPER 32 PRO R 50 4000 50 2 15 15
SKYPER 32 R 50 4000 50 2 15 15
SKYPER 52 R 100 4000 100 2 24 3,3 oder 5
SKHI61 R 50 2500 15 6 15 5 oder 15
SKHI71 R 50 2500 15 7 15 5 oder 15

Tabelle 5.6.3 Hauptparameter von SEMIDRIVER

Alle SEMIDRIVER weisen u.a. folgende Eigenschaften und Funktionalitäten auf:
 - Stromversorgung +15 V auf Potential der Eingangssteuersignale; internes Schaltnetzteil mit 
Potentialtrennung

 - 15 V-CMOS-kompatible und/oder 5 V-TTL-kompatible Steuersignaleingänge; interne magneti-
sche Impulsübertrager für die Potentialtrennung
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 - Kurzschlussschutz auf Basis einer VCEsat-Überwachung (Referenzwert bei 13 V)
 - Überwachung der Treiberversorgungsspannung
 - Fehlerspeicher mit Fehlerrückmeldung und RESET-Funktion
 - Einstellbare Totzeit (Zweigverriegelungszeit) zwischen TOP- und BOTTOM-Ansteuerung bei 
den Treibern mit 2 oder mehr Kanälen

 - Kurzimpulsunterdrückung

Bild 5.6.14 Platinenansicht der Treiberstufe SKHI10
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Bild 5.6.15 Blockschaltbild der Treiberstufe SKHI10

In den IGBT-Treibern SKYPER 32, SKYPER 32 PRO und SKYPER 52 sind u.a. folgende Funkti-
onalitäten integriert:
 - interne magnetische Impulsübertrager für die Potentialtrennung der Steuer- und Statussignale
 - internes Schaltnetzteil mit Potentialtrennung für die Treiberversorgung
 - Kurzschlussschutz auf Basis einer VCEsat-Überwachung
 - Überwachung der Treiberversorgungsspannung
 - Totzeit (Zweigverriegelungszeit) zwischen TOP- und BOTTOM-Ansteuerung (bei SKYPER 32 
nicht veränderbar)

 - Kurzimpulsunterdrückung
 - Fehlermanagement, Fehlerein- und -ausgänge
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Spezielle Funktionalitäten des Treibers SKYPER 32 PRO sind u.a.:
 - Treiber-Unterspannungsüberwachung auf der Primär- und Sekundärseite
 - HALT Logiksignal
 - digitale Parametrierung der Zweigverriegelungszeit
 - externer Fehlereingang
 - parametrierbares Soft Turn-off im Fehlerfall
 - lackierte PCB

Spezielle Funktionalitäten des Treibers SKYPER 52 sind u.a.:
 - vollständig digitale Signalverarbeitung
 - Treiber-Unterspannungsüberwachung auf der Primär- und Sekundärseite
 - HALT Logiksignal
 - gemeinsames shut-down-Signal
 - potentialfreie Übertragung eines Temperatursignals von der TOP-Seite auf die Primärseite
 - Gate-Spannungs-Clamping
 - Unterdrückung von Eingangssteuersignalfrequenzen > 100 kHz
 - mehrstuiges/gestaffeltes Ausschalten zur Optimierung von Schaltzeit und Schaltüberspannung
 - Soft Turn-off im Fehlerfall
 - Status-LEDs
 - lackierte PCB

Bild 5.6.16 Platinenansicht der Treiberstufe SKYPER 52 R

Bild 5.6.17 Blockschaltbild der Treiberstufe SKYPER 52 R
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Mit dem „Driver Select Tool“ der Simulations- und Auslegungssoftware „Semisel“ (www.semikron.
com) steht dem Anwender eine komfortable Hilfe bei der Auswahl des optimalen Treibers zur Ver-
fügung.

5.7 Verhalten im Fehlerfall und Schutz

5.7.1 Fehlerarten
Leistungshalbleiter müssen in jedem Betriebszustand vor unzulässigen Beanspruchungen ge-
schützt werden.  
Ein Verlassen dieser Bereiche führt zu Schädigungen und damit zur Reduzierung der Lebensdau-
er. Im Grenzfall kann eine Sofortzerstörung eintreten.  
Deshalb sind einerseits die Erkennung von kritischen Zuständen und Fehlerfällen und anderer-
seits die richtige Reaktion darauf erforderlich.  
Die Ausführungen in diesem Kapitel beziehen sich vor allem auf die IGBT-Applikation und sind in 
ähnlicher Weise bei Leistungs-MOSFET anwendbar. Auf Besonderheiten, die speziell den 
MOSFET betreffen, wird hingewiesen.

Fehlerströme
Fehlerströme sind Kollektor-/Drainströme, die aufgrund von Fehlern in der Steuerung oder der 
Last die in den Arbeitspunkten auftretenden betriebsbedingten Werte überschreiten.  
Sie können zur Beschädigung der Leistungshalbleiter durch folgende Mechanismen führen:
 - thermische Zerstörung durch hohe Verlustleistungen
 - dynamischer Avalanche
 - statisches oder dynamisches Latch-Up
 - in Verbindung mit Fehlerströmen auftretende Überspannungen

Es können folgende Fehlerströme unterschieden werden:

Überstrom
Merkmale:
 - in der Regel relativ geringe Kollektorstromanstiegsgeschwindigkeiten (hängen von Lastindukti-
vität und treibender Spannung ab)

 - Fehlerstrom ließt durch den Zwischenkreis
 - Transistor entsättigt sich nicht

Ursachen:
 - Verminderung der Lastimpedanz
 - Fehler in der Umrichtersteuerung und -regelung

Kurzschlussstrom
Merkmale:
 - sehr hohe Kollektorstromanstiegsgeschwindigkeit
 - Fehlerstrom ließt durch den Zwischenkreis
 - Transistor entsättigt sich

Ursachen:
 - Zweigkurzschluss (Case 1 in Bild 5.7.1)

 + durch defekten Schalter
 + durch fehlerhafte Ansteuerimpulse der Schalter
 - Lastkurzschluss (Case 2 in Bild 5.7.1)

 + durch Isolationsfehler
 + „man-made“-Fehler (falsche Anschlussverkabelung o.ä.)
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Erdschlussstrom (Case 3 in Bild 5.7.1)
Merkmale:
 - Kollektorstromanstiegsgeschwindigkeit hängt von Erdschlussinduktivität und treibender Span-
nung ab

 - Erdschlussstromkreis schließt sich nicht über dem Zwischenkreis
 - Entsättigung des Transistors in Abhängigkeit von der Fehlerstromhöhe

Ursachen:
 - Verbindung zwischen einem spannungsführenden Leiter und Erdpotential (durch Isolationsfehler 
oder „man-made“-Fehler)

Z1

Z2

Z3

Case 2

Case 1

Case 3

Bild 5.7.1 Ursachen für Fehlerströme

Überspannungen
Gefährliche Überspannungen liegen dann vor, wenn die Durchbruchspannungen von Leistungs-
halbleitern überschritten werden. Das betrifft Transistoren und Dioden in gleicher Weise.  
Im Fall von IGBT und MOSFET können Überspannungen sowohl zwischen Kollektor und Emitter 
(bzw. Drain und Source) – d.h. zwischen den Hauptanschlüssen – als auch zwischen Gate und 
Emitter (bzw. Gate und Source) – d.h. zwischen den Steueranschlüssen – auftreten.

Ursachen für Überspannungen zwischen Hauptanschlüssen
Bild 5.7.2 zeigt am Beispiel eines Kommutierungskreises grundsätzliche Arten von Überspannun-
gen zwischen den Hauptanschlüssen von Leistungshalbleiterschaltern.
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Bild 5.7.2 Arten von Überspannungen

Bezogen auf den Kommutierungskreis können Überspannungen prinzipiell in extern und intern 
verursachte unterschieden werden.

Unter einer „externen Überspannung“ soll in diesem Zusammenhang eine transiente Überhöhung 
der eingeprägten Kommutierungsspannung vK verstanden werden. Derartige Vorgänge können 
beispielsweise in Gleichspannungsnetzen elektrischer Bahnen aber auch in jedem Energieversor-
gungsnetz auftreten. In gleicher Weise sind hier transiente Überhöhungen der Zwischenkreis-
spannung einzuordnen (z.B. durch rückspeisende aktive Lasten oder Regelungsfehler in Pulsum-
richtern).  
„Interne Überspannungen“ entstehen u.a. durch das Ausschalten der leistungselektronischen 
Schalter gegen die Induktivität LK des Kommutierungskreises (Dv = LK · diK/dt) oder durch von 
Schaltvorgängen verursachte Schwingungsvorgänge.  
Die folgenden Fälle sind charakteristische Beispiele für das Entstehen von Schaltüberspannungen:
 - aktives Ausschalten des Laststromes iL durch die aktiven Elemente der Schalter S1 und S2 im 
Normalbetrieb eines Umrichters:  
In vielen Schaltnetzteilapplikationen wird beispielsweise die Induktivität LK durch die Streuindukti-
vität von Transformatoren gebildet, die durchaus in der 1-100 µH - Größenordnung liegen kann.

 - Rückstromabriss während des passiven Ausschaltens (reverse recovery) von schnellen Dioden 
in hart schaltenden Umrichtern und Umrichtern mit Nullstromschaltern (ZCS):  
Im letzteren Fall kann ebenfalls eine prinzipbedingt vergrößerte Kommutierungsinduktivität im 
10 µH - Bereich vorhanden sein (vgl. Kap. 5.9).

 - hohe Stromänderungsgeschwindigkeiten (...10 kA/µs...) beim Eintritt von Kurzschlüssen sowie 
beim Abschalten von Kurzschlussströmen in Umrichtern mit Spannungszwischenkreis,

 - aktive Unterbrechung von durch große Induktivitäten eingeprägten Strömen in Umrichtern mit 
Stromzwischenkreis (Fehlerfall).

Des Weiteren können Überspannungen an leistungselektronischen Bauelementen durch statische 
oder dynamische Unsymmetrien bei der Reihenschaltung von Schaltern generiert werden (vgl. 
Kap. 5.8).

Überspannungen können sowohl periodisch (...Hz...kHz...) als auch aperiodisch im Normalbetrieb 
und Fehlerfall von Umrichtern auftreten.

Ursachen für Überspannungen zwischen Steueranschlüssen
Zwischen den Steueranschlüssen von IGBT und MOSFET können Überspannungen entstehen 
durch:
 - Fehler in der Versorgungsspannung der Treiberstufe,
 - dv/dt-Rückkopplung über Millerkapazität (z.B. im Kurzschluss II, vgl. Kap. 5.7.2),
 - di/dt-Emitter-/Source-Gegenkopplung (vgl. Kap. 5.4.1),
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 - Gatespannungsanhebung beim active clamping (vgl. Kap. 5.7.3.2),
 - parasitäre Oszillationen im Gatekreis (z.B. Verkopplung mit Kollektor/Drain, Ausgleichsschwin-
gungen zwischen Gatekreisen parallel geschalteter Transistoren, u.a.).

Übertemperatur
Gefährliche Übertemperaturen treten auf, wenn die vom Bauelementehersteller vorgegebene 
maximal zulässige Sperrschichttemperatur (z.B. Tjmax = 150°C...175 °C für Siliziumbauelemente) 
überschritten wird.

Während des Betriebes eines Umrichters können Übertemperaturen auftreten durch:
 - Zunahme der Verlustenergie infolge von Fehlerströmen
 - Zunahme der Verlustenergie infolge defekter Treiberstufen
 - Ausfall oder Funktionsbeeinträchtigung des Kühlsystems

5.7.2 Überlast- und Kurzschlussverhalten
Überlast
Prinzipiell unterscheiden sich das Schalt- und Durchlassverhalten bei Überlast nicht vom „Normal-
betrieb“ unter Nennbedingungen. Da aufgrund des höheren Laststromes höhere Verluste im Bau-
element auftreten oder beispielsweise Dioden durch dynamische Ausfalleffekte zerstört werden 
können, muss zur Einhaltung der maximal zulässigen Sperrschichttemperatur und der Gewähr-
leistung des sicheren Betriebs der Überlastbereich eingeschränkt werden.  
Nicht nur der Absolutwert der Sperrschichttemperatur sondern auch die bei Überlast auftretenden 
Temperaturwechsel wirken hier begrenzend.  
Die Einschränkungen werden in SOA-Diagrammen (Safe Operating Area) in den Datenblättern an-
gegeben.  
Bild 5.7.3 zeigt ein Beispiel eines IGBT.
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Bild 5.7.3 SOA-Diagramm für einen IGBT

Kurzschluss
Grundsätzlich sind IGBT und MOSFET kurzschlussfeste Bauelemente, d.h. sie können unter Ein-
haltung von Randbedingungen Kurzschlüssen ausgesetzt werden und diese abschalten, ohne das 
dabei Beschädigungen der Leistungshalbleiter auftreten.

Bei der Betrachtung des Kurzschlusses (am Beispiel des IGBT) müssen zunächst zwei Fälle un-
terschieden werden.
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Kurzschluss I (KS I)
Beim KS I schaltet der Transistor auf einen bereits bestehenden Last- oder Brückenkurzschluss 
ein, d.h. bereits vor dem Eintritt des Kurzschlusses liegt die volle Zwischenkreisspannung über 
dem Transistor an. Der Anstieg des Kurzschlussstromes wird durch die Ansteuerparameter (Trei-
berspannung, Gate-Vorwiderstand) sowie der Transfercharakteristik des Transistors bestimmt. 
Dieser Anstieg des Transistorstromes induziert über der parasitären Induktivität des Kurzschluss-
kreises einen Spannungsabfall, der als Spannungseinbruch in der Kollektor-Emitter-Spannung zu 
sehen ist (Bild 5.7.4).

v (500 V / Div)CE

i (200 A / Div)C

v (20 V / Div)GE

1 µs / Div

Bild 5.7.4 Verläufe beim KS I eines IGBT

Der stationäre Kurzschlussstrom stellt sich auf einen Wert ein, der durch das Ausgangskennlinien-
feld des Transistors bestimmt wird. Typische Werte liegen bei IGBT unterschiedlicher Technologi-
en im Bereich des 6...10 fachen Nennstroms (vgl. Bild 5.7.7b).

Kurzschluss II (KS II)
In diesem Fall beindet sich der Transistor bereits im eingeschalteten Zustand, bevor der Kurz-
schluss eintritt. Im Vergleich zum Kurzschluss I ist das bezüglich der Transistorbelastungen der 
weit kritischere Fall.  
Bild 5.7.5 zeigt eine Ersatzschaltung sowie Prinzipverläufe zur Erklärung der auftretenden Vorgän-
ge.



5 Applikationshinweise für IGBT- und MOSFET-Module

359

L
�sc

L
�D

L
�K

L
�T

V
GE

L
L

i
L

i
C

Driver

R
G

V
DC

V
CE

C
GC

R
L

  

vGE

1 2 3 4

t

t

i C

IC/SCM

IC/SC

IL

1 2 3 4

t

vCE

VCE/SC(on)

VCE/SC(off)

VDC

1 2 3 4

Bild 5.7.5 Ersatzschaltung und Prinzipverläufe des KS II, [37]

Mit Eintritt des Kurzschlusses steigt der Kollektorstrom sehr schnell an, wobei die Anstiegsge-
schwindigkeit hauptsächlich von der Höhe der Zwischenkreisspannung VDC und der Induktivität im 
Kurzschlusskreis bestimmt wird.

Im Zeitintervall 1 kommt es zur Entsättigung des IGBT. Die damit einhergehende hohe Ände-
rungsgeschwindigkeit der Kollektor-Emitter-Spannung bewirkt einen Verschiebestrom durch die 
Gate-Kollektor-Kapazität, der die Gate-Emitter-Spannung anhebt. Die Folge ist eine dynamische 
Kurzschlussstromüberhöhung IC/SCM.

Nach Beendigung der Entsättigungsphase fällt der Kurzschlussstrom auf seinen stationären Wert 
IC/SC ab (Zeitintervall 2). Dabei wird über den parasitären Induktivitäten des Kurzschlusskreises 
eine Spannung induziert, die als Überspannung am IGBT wirkt.

Nach Ablauf der stationären Kurzschlussphase (Zeitintervall 3) erfolgt die Abschaltung des Kurz-
schlussstromes gegen die Induktivität LK des Kommutierungskreises, die wiederum eine Über-
spannung am IGBT induziert (Zeitintervall 4).  
Die während eines Kurzschlusses induzierten Transistorüberspannungen können im Vergleich zum 
Normalbetrieb um ein Vielfaches höher sein.

Die Vorgänge während der stationären Kurzschlussphase und während des Abschaltens unter-
scheiden sich zwischen den Kurzschlussfällen I und II nicht.
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VCE 500V/div

IC 400A/div

VGE 20V/div

time 0.5µs/div

dynamic desaturation

Bild 5.7.6 Verläufe beim KS II eines IGBT mit externer dynamischer Gatespannungsbegrenzung

Das SCSOA-Diagramm (SC=Short Circuit) für den Kurzschlussfall, das in den Datenblättern oder 
technischen Erläuterungen von IGBT angegeben ist, zeigt die Grenzen für die sichere Beherr-
schung des Kurzschlusses (Bild 5.7.7a).
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Bild 5.7.7 Kurzschlussspeziikationen eines IGBT 
a) SCSOA; non-periodic, Parameter: tsc_max, Induktivität im Kommutierungskreis, VGE, Tjmax

b) auf den Nennstrom normierter Kurzschlussstrom als Funktion der Gate-Emitter-Spannung

Für den SCSOA gelten die folgenden wichtigen Randbedingungen:
 - Der Kurzschluss muss innerhalb einer speziizierter Maximalzeit (für viele Technologien typisch 
tsc_max= 10 µs) erkannt und abgeschaltet werden.

 - Die Zeit zwischen zwei Kurzschlüssen muss einen Mindestwert betragen (für viele Technologien 
typisch 1 s).

 - Es dürfen während der Gesamtbetriebsdauer des IGBT nur eine bestimmte maximale Anzahl 
von Kurzschlüssen auftreten (für viele Technologien typisch 1000).

Bild 5.7.7b zeigt den Einluss der Gate-Emitter-Spannung und der Sperrschichttemperatur auf den 
sich einstellenden stationären Kurzschlussstrom.  
Beim Kurzschluss I und II entstehen im Transistor hohe Verluste, die die Sperrschichttemperatur 
deutlich erhöhen. An dieser Stelle ist der negative Temperaturkoefizient des stationären Kurz-
schlussstromes (auch abgebildet in der Ausgangskennlinie von IGBT und MOSFET) vorteilhaft (vgl. 
Bild 5.7.7b).
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Bezüglich der auftretenden Abschaltüberspannungen ist der stationäre Kurzschluss insbesondere 
bei modernen IGBT-Technologien häuig nicht der kritischste Fall. Untersuchungen haben gezeigt, 
dass ein Abschalten des IGBT genau an der Entsättigungsgrenze zu den höchsten Überspan-
nungen führt. Dieser Fall ist bei der Überprüfung des gewählten Ansteuer- und Schutzkonzeptes 
immer zu berücksichtigen.
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Bild 5.7.8 Entsättigungsgrenze eines IGBT

Möglichkeiten zur sicheren Erkennung hoher Fehlerströme und Begrenzung der auftretenden 
Überspannungen sind im Kap. 5.7.3 zusammengefasst.

5.7.3 Fehlererkennung und Schutz
Fehler können in Umrichterschaltungen an verschiedenen Stellen detektiert werden, wobei die 
Reaktion auf erkannte Fehlerzustände sehr unterschiedlich sein kann.  
Man spricht von einem schnellen Schutz, wenn Fehler im Schalter oder in unmittelbarer Schalternähe 
erkannt und die betreffenden Schalter unmittelbar durch die Treiberstufe ausgeschaltet werden. Die 
Gesamtreaktionszeit des Schalters kann dabei durchaus nur einige zehn Nanosekunden betragen.

Wird bei der Erfassung von Fehlerzuständen außerhalb der Schalter zunächst ein Fehlersignal an 
die Stromrichtersteuerung gesendet und dann von dort aus eine Reaktion ausgelöst, kann man von 
einem langsamen Schutz sprechen oder die ablaufenden Prozesse der Stromrichtersteuerung und 
-regelung zuordnen (z.B. die Reaktion des Systems auf Überlast).  
In modernen Stromrichtern sind meist Verfahren des langsamen und schnellen Schutzes miteinan-
der kombiniert, wobei das Gesamtschutzkonzept von der Applikation und der Designphilosophie 
abhängt.
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5.7.3.1 Fehlerstromerkennung und -absenkung
Fehlerstromerkennung
Bild 5.7.9 zeigt die Schaltung eines U-Umrichters. Darin sind zunächst allgemein die Messpunkte 
gekennzeichnet, an denen Fehlerströme erfasst werden können.
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Bild 5.7.9 U-Umrichter mit Messpunkten für Fehlerströme

Es läßt sich folgende Zuordnung treffen:
Überstrom:  erkennbar an Messpunkten 1-7
ZweigKurzschluss: erkennbar an Messpunkten 1-4 und 6-7
LastKurzschluss: erkennbar an Messpunkten 1-7
Erdschluss:  erkennbar an Messpunkten 1, 3, 5, 6 oder durch Differenzbildung 
   aus 1 und 2

Für die Beherrschung von Kurzschlussströmen ist grundsätzlich ein schneller Schutz, der direkt 
auf der Treiberendstufe eingreift, notwendig, da der Transistorschalter innerhalb von tsc_max (typ. 
10 µs) nach Eintritt des Kurzschlusses ausschalten (ggf. mit aktiv gesteuerter reduzierter Schalt-
geschwindigkeit) muss. Hierfür kann die Erkennung an den Messpunkten 3, 4, 5, 6, 7 erfolgen.

Die Messung an den Punkten 1-5 kann mittels Messshunt oder induktiv arbeitender Messstrom-
wandler (häuig an Punkt 5) realisiert werden.

Messshunt:
 - einfaches Messverfahren
 - niederohmige (1...100 mΩ), induktivitätsarme Leistungsshunts erforderlich
 - hohe Störanfälligkeit des Messsignales
 - Messwerte stehen nicht potentialfrei zur Verfügung

Stromsensoren:
 - deutlich höherer Aufwand (Kosten) im Vergleich zum Messshunt
 - geringere Störanfälligkeit des Messsignales im Vergleich zum Messshunt
 - Messwerte stehen potentialfrei zur Verfügung

Die Messpunkte 6 und 7 stehen für die Fehlerstromerfassung direkt an den Klemmen des IGBT/
MOSFET. Die hierfür bekannten Verfahren sind die vCEsat bzw. vDS(on)-Überwachung (indirekte Mess-
methode) und die Stromspiegelung bei Verwendung eines Sense-IGBT / Sense-MOSFET (direkte 
Messmethode). Bild 5.7.10 zeigt das Grundprinzip.
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Bild 5.7.10 Fehlerstromerkennung durch a) Stromspiegelung und b) vCEsat-Überwachung

Stromspiegelung mit Sense-IGBT
Bei einem Sense-IGBT sind einige wenige Zellen zu einem Sense-Emitter zusammengefaßt, so 
dass zwei parallele Stromzweige entstehen. Über den Messwiderstand RSense kann die Information 
über den ließenden Kollektorstrom gewonnen werden. Bei RSense = 0 ergibt sich eine ideale Strom-
aufteilung zwischen den beiden Emittern entsprechend dem Verhältnis der Anzahl der Sense-
Zellen zur Gesamtzellenzahl. Mit Erhöhung von RSense verringert sich der durch den Messkreis 
ließende Strom durch die Gegenkopplung des Messsignales.  
Deshalb sollte für eine hinreichend genaue Messung des Kollektorstromes der Widerstand RSense im 
Bereich von 1...5 W liegen. 
Wird die Abschaltstromschwelle nur geringfügig über den Nennstrom des Transistors gelegt, so 
muss die Stromüberwachung während der Rückstromspitze beim Einschalten auf eine stromführen-
de Freilaufdiode ausgeblendet werden.  
Bei sehr großen Sense-Widerständen (RSense → ∞) entspricht die Messspannung der Kollektor-Emit-
ter-Sättigungsspannung, so dass die Stromspiegelung in eine vCEsat-Überwachung überführt wird.

vCEsat-Überwachung
Die vCEsat-Überwachung nutzt den im Transistordatenblatt angegebenen Zusammenhang zwischen 
Kollektorstrom und Kollektor-Emitter-Spannung (Durchlassspannung, Ausgangskennlinienfeld). 
Dazu wird die Kollektor-Emitter-Spannung mit einer hochsperrenden schnellen Diode erfasst und 
mit einem Referenzwert verglichen. Bei Überschreitung des Referenzwertes erfolgt die Fehlermel-
dung und das Ausschalten des Transistors. Durch die schnelle Entsättigung des Transistors können 
Kurzschlüsse sehr gut erfasst werden. Tritt im Fehlerfall keine Entsättigung des Transistors ein (z.B. 
bei langsam ansteigenden Erdschluss- und Überströmen), kann die vCEsat-Überwachung zur Fehler-
erkennung nur begrenzt eingesetzt werden.  
Um den IGBT im Normalbetrieb sicher Einschalten zu können, muss die vCEsat-Überwachung so lan-
ge ausgeblendet werden, bis die Kollektor-Emitter-Spannung den Wert der Referenzspannung un-
terschritten hat (vgl. Kap. 5.6.4). Da während dieser Zeit kein Kurzschlussschutz besteht, muss die 
Ausblendzeit kleiner als tsc_max sein. 
Die Temperaturabhängigkeit der Ausgangskennlinie sowie Parametertoleranzen wirken sich un-
günstig auf das Verfahren der vCEsat-Überwachung aus. Der wesentliche Vorteil gegenüber der 
Stromspiegelung mit Sense-IGBT ist jedoch, dass das Schutzkonzept auf jeden Standard-IGBT/
MOSFET angewendet werden kann.

Fehlerstromabsenkung
Der Schutz des Transistorschalters wird durch Absenkung bzw. Begrenzung hoher Fehlerströme 
insbesondere bei Kurzschlüssen und niederimpedanten Erdschlüssen verbessert.

Wie im Kap. 5.7.2 erläutert, kommt es beim Eintritt des Kurzschlusses II zu einer dynamischen 
Kurzschlussstromüberhöhung aufgrund der Anhebung der Gate-Emitter-Spannung durch hohe 
dvCE/dt-Werte. 
Die Amplitude des Kurzschlussstromes kann durch die Begrenzung der Gate-Emitter-Spannung 
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verringert werden. Dafür geeignete Schaltungsvarianten werden im Kap. 5.7.3.2 gezeigt.  
Neben der Begrenzung der dynamischen Kurzschlussstromüberhöhung kann der stationäre Kurz-
schlussstrom durch Absenkung der Gate-Emitter-Spannung gesenkt werden (vgl. Bild 5.7.7 im Kap. 
5.7.2). Dadurch werden die Transistorverluste während der Kurzschlussphase verringert. Gleichzei-
tig reduziert sich die Überspannung, da ein niedrigerer Kurzschlussstromwert abgeschaltet werden 
muss. Das Prinzip zeigt Bild 5.7.11.
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v
GE

Bild 5.7.11 Kurzschlussstrombegrenzung durch Absenkung der Gate-Emitter-Spannung [37]

In praktischen Realisierungsbeispielen wird durch diese Schutztechnik der stationäre Kurzschluss-
strom auf etwa den 2,5...3fachen Wert des Nennstromes begrenzt.

5.7.3.2 Überspannungsbegrenzung
Überspannungsbegrenzung zwischen den Hauptanschlüssen [72]
Die Maßnahmen zur Spannungsbegrenzung zwischen den Hauptanschlüssen (Kollektor-Emitter-
Spannung, Zwischenkreisspannung) von Leistungsmodulen können in passive Beschaltungsnetz-
werke, active clamping und dynamische Gatesteuerung unterteilt werden.  
Unabhängig von der Art der Überspannungsbegrenzung kann beim Einsatz von MOSFET gegebe-
nenfalls deren Avalanche-Betrieb ausgenutzt werden. Hierzu in Datenblättern angegebene Grenz-
werte sind unbedingt zu beachten. Zusätzlich ist die Eignung des Avalanche-Betriebs für die beab-
sichtigte Applikation beim Hersteller zu erfragen und freizugeben.

Passive Beschaltungsnetzwerke (Snubber)
Passive Beschaltungsnetzwerke (Snubber) sind Kombinationen aus passiven Elementen wie R, L, 
C, Suppressordioden, Dioden, Varistoren usw.  
Eine Zusammenstellung einfacher und häuig eingesetzter Schaltungen zeigt Bild 5.7.12.
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Basic Circuit

Snubber Variants

a) b) c) d)

Bild 5.7.12 Passive Überspannungsbegrenzungsnetzwerke (Snubber)

Das Prinzip der passiven Beschaltung besteht darin, die Induktion gefährlicher Überspannungen 
durch die Induktivitäten LK des Kommutierungskreises damit zu vermeiden, dass die in LK gespei-
cherte Energie (E = LK/2 · i²) von einem Beschaltungskondensator aufgenommen wird. Zwischen 
zwei Ladevorgängen muss die aufgenommene Energie wieder abgebaut werden, um die Wirk-
samkeit der Beschaltung zu erhalten. Bei einfachen Snubbern erfolgt das durch Wärmeumsatz in 
den Beschaltungswiderständen bzw. durch Schwingungsausgleich mit dem  Zwischenkreiskon-
densator.

Im einfachsten Fall wird die Zwischenkreisspannung direkt an den Anschlüssen des Leistungsmo-
dules mit einem Kondensator (MKP o.ä.) abgestützt. In vielen U-Umrichteranwendungen ist diese 
Maßnahme ausreichend. Der Wert des Kondensators liegt dabei zwischen 0,1...2 µF (Bild 5.7.12a).

Bei der Auslegung des Kondensators ist auf folgende Parameter zu achten:
 - DC-Spannungsklasse des Kondensators (z.B. 1000 V, 1250 V, 1600 V)
 - Kapazitätswert und minimale parasitäre Eigeninduktivität
 - Pulsstromfestigkeit
 - Effektivwert von Kondensatorspannung und Kondensatorstrom (Verluste!)
 - Lebensdauer

Bild 5.7.13 zeigt ein vereinfachtes Zwischenkreisersatzschaltbild mit typischen, konzentrierten pa-
rasitären Induktivitäten.
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DC+, DC-, AC IGBT module terminals
L C, L E IGBT module parasitic inductance
LDC+, LDC Bus bar parasitic inductance
CSnubber Snubber capacitor capacitance
LSnubber Snubber capacitor series inductance
CDC-link DC-link capacitor capacitance

LESR, RESR DC-link capacitor parasitics

DC+

DC-

AC Load

IGBT Module

IGBT

Driver

L C

L E

LSnubber

LDC+

LDC-

CDC-link

LESR

RESR

CSnubber

TOP

BOT

Bild 5.7.13 Vereinfachtes Zwischenkreisersatzschaltbild mit typischen, konzentrierten parasitären Induktivi-
täten

Bild 5.7.14 zeigt am Beispiel eines IGBT-Ausschaltvorgangs charakteristische Spannungsverläufe 
mit und ohne Snubber und stellt vereinfachte Auslegungsgleichungen für die Größe der Snubber-
kapazität zusammen.
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Bild 5.7.14 IGBT-Ausschaltvorgang: charakteristische Spannungsverläufe mit und ohne Snubber; verein-
fachte Auslegungsgleichungen für die Größe der Snubberkapazität

Weiterführende technische Hinweise werden in [AN1] gegeben.

Um parasitäre Schwingungen zwischen C und L zu dämpfen, kann die Spannungsabstützung mit 
einem RC-Glied realisiert werden (Bild 5.7.12b). Diese Maßnahme wird häuig bei Niedervolt-
Hochstrom-Applikationen (z.B. MOSFET-Umrichter) angewendet, um das parasitäre Durchschwin-
gen der Zwischenkreisspannung an den Modulanschlussklemmen beim Schalten hoher Ströme 
zu vermeiden.  
Bild 5.7.12c und d zeigen RCD-Beschaltungen. Die darin enthaltenen schnellen Beschaltungsdio-
den sollten eine niedrige  Vorwärtseinschaltüberspannung und Soft-Reverse-Recovery-Verhalten 
haben.  
Das Beschaltungsnetzwerk selbst sowie der Anschluss an das Leistungsmodul (Klemmen A,B,C) 
muss konstruktiv so niederinduktiv wie möglich ausgeführt werden.  
Der Vorteil passiver Netzwerke besteht neben den einfachen Topologien darin, dass keine aktiven 
Bauelemente benötigt werden.  
Nachteilig ist dagegen, dass sich der Wert der begrenzten Überspannung in Abhängigkeit vom Be-
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triebsarbeitspunkt des Umrichters verändert. Deshalb ist bei der Dimensionierung der „worst case“ 
anzusetzen (Überstrom, Kurzschluss, hohe di/dt).

Active Clamping [37], [73]
Unter dem Begriff „active clamping“ MOS-gesteuerter Transistoren versteht man die direkte Rück-
kopplung des Kollektor-/Drain-Potentials auf das Gate über ein Element mit Zener-Charakteristik. 
Bild 5.7.15 zeigt das Grundprinzip und Realisierungsvarianten am Beispiel eines IGBT-Schalters.
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Bild 5.7.15 Grundprinzip und Varianten des Active Clamping

Der Rückkoppelzweig besteht aus einem Zenerelement Z und einer in Reihe dazu angeordneten 
Diode Ds, die im eingeschalteten Zustand des IGBT einen Stromluss von der Treiberstufe in den 
Kollektor verhindert.  
Überschreitet die Kollektor-Emitter-Spannung die Durchbruchspannung des Zenerelementes, ließt 
ein Strom über die Rückkopplung in das Gate des IGBT und hebt dessen Potential auf einen Wert 
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an, der durch die Transfer- und Ausgangscharakteristik des IGBT (ic = f(vCE,vGE)) vorgegeben ist (Bild 
5.7.16).  
Solange durch die in Reihe liegende Induktivität Strom eingeprägt wird, dauert der Clampingvorgang 
an. Die Spannung über dem Transistor wird dabei von der Strom-Spannungs-Charakteristik des 
Zenerelementes bestimmt. Der Transistor arbeitet im aktiven Bereich seiner Ausgangskennlinie 
(!!SOA-Bereich!!) und setzt dabei die in LK (häuig auch Streuinduktivität LS genannt) gespeicherte 
Energie in Wärme um (Bild 5.7.16). Bild 5.7.16 zeigt die Zusammenhänge anhand eines vereinfach-
ten Ersatzschaltbildes und typischer Verläufe.
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Bild 5.7.16 Vereinfachtes Ersatzschaltbild und typische Strom- und Spannungsverläufe beim actice clam-
ping eines IGBT (Variante A), 
Beispiel: Vdc_link = 400 V, VCE_clamped = 640 V, iC0 = 30 A, LS = 10 mH, Tj0 = 30°C, VGE_off = -15 V

Die im Transistorschalter während des active clamping umgesetzte Schaltenergie berechnet sich 
vereinfacht nach der Gleichung:
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Die für die Anhebung der Gate-Emitter-Spannung zu Beginn des Clampingvorganges notwendige 
Gateladestromspitze ist im Bild 5.7.16 deutlich zu erkennen.

Die Clampingschaltung kann entweder direkt am Gate oder in die Endstufe der Treiberschaltung 
eingreifen.

Die Auswahl der Realisierungsvariante richtet sich nach der im Mittel im Zenerelement umgesetz-
ten Verlustleistung. Es gilt grundsätzlich: je höher die Spannungsdifferenz zwischen der Kommu-
tierungsspannung (Zwischenkreisspannung) und der Clampingspannung eingestellt wird, um so 
geringer sind die Verluste in den Elementen der Clampingschaltung.  
Als weitere Auswahlkriterien können unter Umständen die Ansprechdynamik der Schaltung und die 
Steilheit der Zenercharakteristik hinzukommen (Bild 5.7.17).
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Bild 5.7.17 Statische Charakteristika ausgewählter Zenerelemente 
A: Suppressordiode,   B: MOSFET im Avalanche-Durchbruch 
C: IGBT im Avalanche-Durchbruch,  D: Suppressordiode + MOSFET als Verstärker

Die Variante A in Bild 5.7.17 ist sehr einfach zu realisieren und kann bei niedrigen umzusetzenden 
Energien eingesetzt werden (z.B. in U-Umrichtern bei nichtperiodischen Vorgängen).  
In den Varianten B und E werden MOSFET bzw. Dioden im Avalanche betrieben. Diese Betriebsart 
muss im Datenblatt ausdrücklich speziiziert und durch den Hersteller freigegeben werden.  
In den Varianten C und D fungiert der MOSFET/IGBT als Verstärker für den Zenerstrom, wobei sich 
die Variante D durch besonders hohe Robustheit auszeichnet.

Die Eigenschaften des active clamping können wie folgt zusammengefaßt werden:
 - einfache Schaltungsanordnung,
 - der zu schützende Transistor ist selbst Bestandteil des Schutzprinzips und setzt den Hauptteil 
der in der Induktivität gespeicherten Energie während des Clampingvorganges um,

 - es sind keine Leistungswiderstände und Beschaltungskondensatoren notwendig,
 - steile Clampingcharakteristik,
 - die begrenzte Schalterspannung ist unabhängig vom Arbeitspunkt des Umrichters,
 - das Prinzip benötigt keine eigene Stromversorgung,
 - es können konventionelle Treiberstufen eingesetzt werden,
 - Überspannungen beim Rückstromabriss der Inversdioden werden mit begrenzt,
 - es kann entweder jeder Transistorschalter mit einer Clampingschaltung versehen oder ein zent-
raler Clamper für ein oder mehrere Schalterpaare angeordnet werden.

Das Prinzip des active clamping kann sowohl für nicht-periodische (z.B. Kurzschlussabschaltung) 
als auch für periodische (z.B. in bestimmten ZCS-Topologien) Clampingvorgänge ausgelegt und 
eingesetzt werden.
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Dynamische Gatesteuerung [74], [75]
Bei der dynamischen Gatesteuerung werden die Strom- und Spannungsänderungsgeschwindig-
keiten von MOSFET und IGBT und damit auch die induzierten Schaltüberspannungen durch die 
Treiberstufe direkt beeinlusst.
Zu den einfachen Verfahren zählen die Langsamabschaltung (soft turn-off) von IGBT und MOSFET 
im Überstrom- und Kurzschlussfall durch größere Gatevorwiderstände (z.B. Treiber SKHI23, 
SKYPER52) oder durch Ausschalten mit deiniertem kleinen Gatestrom (Stromquellensteuerung). 
(Bild 5.7.18).
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Bild 5.7.18 Möglichkeiten der Langsamabschaltung eines IGBT im Fehlerfall (stark vereinfachte Prinzip-
darstellung) 
a) vergrößerter RGoff, b) Stromquellensteuerung

Bei komplexeren Treiberschaltungen werden auch im Normalbetrieb des Umrichters während der 
Schaltvorgänge die Gatevorwiderstände zeitlich gestaffelt umgeschaltet, um ein Optimum in Be-
zug auf Schaltzeiten, Schaltverluste und Schaltüberspannungen einzustellen (z.B. Funktion „intel-
ligent turn-off“ des Treibers SKYPER52).

Bei einer Reihe aus der Literatur und der Schaltungspraxis bekannten Treiberstufen werden die 
Strom- und Spannungsänderungsgeschwindigkeiten des IGBT/MOSFET passiv erfasst und dy-
namisch direkt auf das Gate oder in die Treiberendstufe rück- bzw. gegengekoppelt (Bild 5.7.19).

gate current

s
gate current

s

+

+

-

+

Bild 5.7.19 Direkte dynamische dv/dt- und di/dt-Gegenkopplung (stark vereinfachte Prinzipdarstellung)
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Dabei wird die di/dt-Information emitter-/sourceseitig induktiv und die dv/dt-Information kollektor-/
drainseitig kapazitiv ausgekoppelt.
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a)              b)

Bild 5.7.20 a) Überspannungsschutzbeschaltung als Kombination aus active clamping und dynamischer 
Gegenkopplung 
b) Ausschaltoszillogramm eines 1200 V-Trench-Field-Stop-IGBT aus dem Überstrombereich bei 
hoher Zwischenkreisspannung mit optimal wirksamer dynamischer Gegenkopplung (VD=900 V, 
IC=400 A, VCE_peak=1100 V)

Die in Bild 5.7.20 dargestellte Schutzschaltung ist eine Kombination aus active clamping und 
dynamischer Gegenkopplung. Das active clamping und die dv/dt-Gegenkopplung sind gestaffelt 
ausgeführt, d.h. sie wirken sowohl direkt auf das Gate als auch auf die Treiberendstufe. Durch die 
Auslegung von DZE, DZG, CZE und CZG lässt sich das dynamische Verhalten optimal einstellen. Die 
di/dt-Gegenkopplung wird durch eine kleine Induktivität (...nH...) im Emitterzweig realisiert, wobei 
mit DZR die Ansprechschwelle parametriert werden kann.

Überspannungsbegrenzung zwischen den Steueranschlüssen
Eine Überspannungsbegrenzung zwischen den Steueranschlüssen von Leistungsmodulen dient 
der Einhaltung der maximal zulässigen Gate-Emitter/Gate-Source-Spannung und begrenzt dyna-
mische Kurzschlussstromamplituden.  
Bild 5.7.21 fasst einfache passive Schaltungsvarianten zusammen. Im Interesse einer optimalen 
Wirksamkeit sollten die Begrenzungsschaltungen niederinduktiv in unmittelbarer Nähe des Gatean-
schlusses angebracht werden.  
Insbesondere das gate clamping mit schnellen Schottky-Dioden gegen die Versorgungsspannungen 
der Treiberstufe hat sich in der Schaltungspraxis als sehr wirksam erwiesen.
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Bild 5.7.21 Einfache Möglichkeiten der passiven Gatespannungsbegrenzung (passive gate clamping)

5.7.3.3 Übertemperaturerkennung
Die direkte Messung der Sperrschichttemperatur ist nur möglich, wenn Leistungshalbleiterbauele-
ment und Temperatursensor in unmittelbare Nähe zueinander gebracht werden (z.B. monolithi-
sche Integration oder Aufkleben des Temperatursensors auf das Leistungschip).  
Als Temperatursensor kommt häuig eine Diodenstruktur zum Einsatz, deren temperaturabhängiger 
Sperrstrom ausgewertet wird. Solche Technologien inden u.a. in Smart-Power-Bauelementen An-
wendung.

Beim Einsatz von Transistor-Leistungsmodulen werden Temperaturen entweder modulextern auf 
dem Kühlkörper oder modulintern auf dem Trägersubstrat in der Nähe der Leistungshalbleiterchips 
mittels temperaturabhängiger Widerstände gemessen.  
Aufgrund der vorhandenen thermischen Zeitkonstanten liefert die Messung nur eine Information 
über die Änderung der mittleren Temperatur (keine hochdynamische Temperaturmessung möglich).

5.8 Parallel- und Reihenschaltung
Die nachfolgenden Kapitel sind auf den IGBT mit Freilaufdiode zugeschnitten, können aber mit 
entsprechenden Änderungen für die Anschlussbezeichnungen auch auf MOSFET übertragen wer-
den.

5.8.1 Parallelschaltung 
Parallelschaltungen sind immer dann notwendig, wenn die Leistungsfähigkeit eines Einzelbauele-
mentes unzureichend ist. Sie beginnt mikroskopisch auf Chipebene mit mehreren 100.000 Ein-
zelzellen von IGBT, geht weiter im Modul durch Parallelschaltung von Chips und setzt sich auf 
Schaltungsebene durch Parallelschaltung von Modulen und ganzen Umrichtereinheiten fort.

5.8.1.1 Probleme der Stromsymmetrierung
Eine maximale Ausnutzbarkeit des durch Parallelschaltung entstehenden Schalters wird nur bei 
idealer statischer (d.h. im Durchlassbereich) und dynamischer (d.h. im Schaltaugenblick) Sym-
metrierung des Stromes erreicht. Ursache für eine unterschiedliche Aufteilung ist entweder eine 
unterschiedliche Ausgangsspannung der parallelen Umrichterzweige oder eine unterschiedliche 
Zweigimpedanz. Dafür verantwortlich sind wiederum Unterschiede in:
 - der Durchlassspannung der Leistungshalbleiter; 
 - den Schaltzeiten und Schaltgeschwindigkeiten der Leistungshalbleiter;
 - der Signallaufzeiten der Treiberausgänge;
 - den Zwischenkreisspannungen;
 - den Kühlbedingungen (z.B. durch thermische Reihenschaltung bei luftgekühlten Anwendungen);
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 - der AC-Impedanz (Kabellänge und -lage) oder 
 - der DC-Impedanz (Zwischenkreisanbindung).

Die Symmetrierung wird um so schwieriger, je größer die Module und Aufbauten werden. Größere 
Leistung und räumliche Ausdehnung sorgt für 
 - Unsymmetrien im Strompfad
 - für größere und vor allem auch ungleiche parasitäre Elemente (Streuinduktivitäten)
 - zu größeren Störfeldern 
 - steileren Strom und Spannungslanken (vor allem di/dt) und 
 - zu unterschiedlichen Temperaturen der Halbleiterbauelemente.

Deshalb ist bei der praktischen Parallelschaltung von Modulen große Sorgfalt in der Konstruktion 
und bei der Optimierung der Symmetrieverhältnisse notwendig. 

statische Symmetrie dynamische Symmetrie
Halbleiter

Durchlassspannung VCEsat = f (iC, VGE, Tj); 
VF = f(iF, Tj);

x

Transferkennlinie IC = f (VGE, Tj) gfs; VGE(th) x

Strompfad

Impedanz des Ausgangsstromkreises (x) x
Streuinduktivität des Kommutierungskreises 
Ls(modulintern + modulextern) x

Zwischenkreisspannung Vout = f(VCC) (x)

Ansteuerkreis
Ausgangsimpedanz-Treiber 
(einschließlich Gate-Vorwiderstände) x

Gatespannungsverlauf iC = f(VGE(t)) x

vom Emitterstrom durchlossene 
Induktivität im Ansteuerkreis LE

x

Tabelle 5.8.1 Wesentliche Einlussfaktoren auf die Stromaufteilung zwischen parallelen Modulen; (x) = quasi 
statisch

Statische Stromaufteilung: Einluss der Durchlassspannung
Im eingeschalteten, stationären Durchlasszustand stellt sich über den parallelgeschalteten Bau-
elementen dieselbe Durchlassspannung ein. Die Stromaufteilung richtet sich nach den Toleranzen 
in den Ausgangskennlinien. Bild 5.8.1 zeigt die Aufteilung des Gesamtlaststromes auf zwei paral-
lelgeschaltete IGBT mit unterschiedlichen Ausgangskennlinien.
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Bild 5.8.1  Stationäre Stromaufteilung in zwei parallelgeschalteten IGBT mit unterschiedlichen Ausgangs-
kennlinien
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Der Transistor mit der niedrigeren Durchlassspannung führt zunächst den größeren Teil des Ge-
samtstromes und wird dadurch mit höheren Leitverlusten beansprucht, wodurch die Sperrschicht-
temperatur schneller ansteigt. An dieser Stelle spielt der Temperaturkoefizient (TK) der Sätti-
gungsspannung eine entscheidende Rolle. Ist der TK positiv, d.h. steigt die Sättigungsspannung 
mit steigender Temperatur, verschiebt sich die Stromaufteilung in Richtung des Transistors mit 
dem zunächst niedrigeren Stromanteil. Im Ergebnis stellt sich ein Gleichgewicht (Idealfall) der 
Stromaufteilung zwischen den parallelgeschalteten Transistoren ein. Leistungshalbleiter mit posi-
tiven TK der Durchlassspannung sind daher sehr gut für die Parallelschaltung geeignet. Mit we-
nigen Ausnahmen weisen alle heutigen IGBT-Technologien (NPT, SPT, Trench) oberhalb von ca. 
10…15% des Nennstrombereichs einen positiven TK auf. Gleiches gilt für den RDSon von MOSFET, 
der grundsätzlich einen hohen positiven TK hat. 

Im Gegensatz dazu haben Freilaufdioden über nahezu den gesamten Bereich bis zum Nennstrom 
einen negativen TK (Bild 5.8.2). Ein stark negativer Temperaturkoefizient (> 2 mV/K) führt zur 
Gefahr thermischer Überlastung bei Parallelschaltung von Dioden, da diese herstellungsbedingt 
eine gewisse Streubreite in ihrer Durchlassspannung aufweisen. Es ist darauf zu achten, dass die 
Streuung in der Durchlassspannung möglichst gering ist. Bei breiter Streuung kann eine Selektie-
rung notwendig sein. Für die Parallelschaltung ist keine Beschaltung erforderlich.
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a)      b)

Bild 5.8.2 Temperaturabhängigkeit der Durchlassspannung für  Dioden unterschiedlicher Bauart 
a) stark negativer Temperaturkoefizient; b) positiver Temperaturkoefizient ab Nennstrom (75 A)

Leistungshalbleiter besitzen von ihren Datenblattparametern eine relativ große Streubreite in der 
Durchlasscharakteristik. Bezogen auf diese Werte ergäbe sich für die Parallelschaltung eines Bau-
elementes an der unteren Speziikationsgrenze (LSL lower Speciication limit) mit einer größeren 
Anzahl von Bauelementen an der oberen Grenze (USL upper speciication limit) eine drastische 
Beschränkung des Gesamtstromes. Diese Kombination wäre der schlimmste Fall, da die „gute“ 
Diode den Großteil des Stromes alleine führen müsste, während die vielen „schlechten“ Dioden 
kaum belastet würden.

Es lässt sich jedoch nachweisen, dass unter statistischen Gesichtspunkten ein solcher Fall nie 
eintreten wird [61]. Je größer die Anzahl paralleler Bauelemente ist, desto unwahrscheinlicher wird 
die Kombination eines Bauelementes von der unteren Prüfgrenze mit einer Anzahl von n-1 Bau-
elementen von der oberen Prüfgrenze. Kombinationen mit typischen Bauelementen entschärfen 
das Problem und entlasten das Bauelement mit der niedrigeren Durchlassspannung. Bild 5.8.3 
zeigt beispielhaft die statistische VF-Verteilung von 125.000 Dioden-Chips (a) und mit welcher 
Wahrscheinlichkeit eine Kombination der grenzwertigen Dioden (b) erfolgen würde. Die Wahr-
scheinlichkeit sinkt schon bei 4 Bauelementen unter 10-20 und ist technisch nicht mehr relevant.
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a)       b)

Bild 5.8.3  a) Statistische Verteilung der Diodenspannung Vf @ 50 A von 125.000 Diodenchips;  
b) Wahrscheinlichkeit dass bei einer Anzahl n paralleler Chips 1-mal LSL mit (n-1)-mal USL-
chips kombiniert werden

Damit ist die Parallelschaltung kein reines technisches Problem mehr, sondern ein statistisches 
und kommerzielles Problem mit der Frage „Welche Fehlerwahrscheinlichkeit ist noch akzepta-
bel?“. Unter der Annahme einer akzeptablen Wahrscheinlichkeit von 1:1 Mio (1 ppm) lassen sich 
VF Grenzen nach dem Motto berechnen: Welche Diodenkombinationen von 1-mal vom unteren 
und (n-1)-mal vom oberen VF-Spektrum treten mit der Wahrscheinlichkeit von 1 ppm auf? Wäh-
rend für 2 Dioden mit obiger Verteilung die Streubreite noch 270 mV beträgt sind es für 5 Dioden 
nur noch 130 mV (Bild 5.8.4a). Mit dieser Aussage kann ebenfalls berechnet werden, dass zur 
Berücksichtigung der Maximalbelastung durch die vom Halbleiter verursachte statische Stromun-
symmetrie eine Stromreduzierung von 10% ausreichend ist (rote Kurve im Bild 5.8.4b). Ausge-
hend vom Maximalstrom, den eine Einzeldiode vom USL leiten kann, sind bei einer größeren 
Anzahl von parallelen Dioden sogar größere Ströme möglich, da sich die Durchlassspannung der 
Dioden immer mehr dem statistischen Mittelwert annähern wird.

 
a)               b)

Bild 5.8.4  a) Auftreten von Diodenkombinationen eines Exemplars von der untere Rechengrenze (LCL) 
mit n-1 Exemplaren von der obere Rechengrenze (UCL) mit einer Wahrscheinlichkeit von 
1 ppm; b) Vergleich von möglicher Stromausnutzung unter „Worst case“-Betrachtung mit obe-
rer und unter Speziikationsgrenze (USL/LSL) zu Stromauslastung unter statistischen Gesichts-
punkten

Dynamische Stromaufteilung 1: Kapazitäten und Transfer Charakteristik 
In einem Parallelschaltungstest wurde der Einluss der Halbleiterkapazitäten untersucht. Die 
Streuung ist in Bild 5.8.5a für eine willkürliche Auswahl von Bauelementen zu sehen. Statistische 
Verteilungen aus Produktionstests existieren nicht. Die maximale Abweichung beträgt +/- 5%. 
Unterschiede im Schaltverhalten der parallelen Bauelemente konnten nicht festgestellt werden. 
Deshalb wurde in einem weiteren Versuch eine Kapazität von 4,7 nF extern zwischen Gate und 
Emitter eines der parallelen IGBT geschaltet (=CGE + 20%). Trotzdem waren nur minimale Unter-
schiede zu messen. Dies lässt den Rückschluss zu, dass Unterschiede in den Kleinsignalkapazi-
täten auf die Stromsymmetrie beim Schalten nur einen untergeordneten Einluss haben.   
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Bild 5.8.5  a) Gemessene Streuung der Eingangskapazität Cies einer Auswahl von 450 A IGBT-Modulen; 
b) Schaltversuch mit 4 parallelen Modulen (Einschalten) mit einer zusätzlichen 4,7 nF externen 
Kapazität zwischen Gate-Emitter am Modul

Unterschiede in der Transfer-Charakteristik führen dagegen zu dynamischen Unsymmetrien im 
Schaltaugenblick und somit zu unterschiedlichen Schaltverlusten. IGBT heutiger Generationen 
weisen nur relativ geringe Streuungen in der Transfercharakteristik auf (Bild 5.8.6). Bei harter 
Parallelschaltung der Gates und der dann gemeinsamen Gate-Spannung führen verbleibende Un-
terschiede dazu, dass der IGBT mit der steileren Transfer-Charakteristik während der Millerphase 
den größeren Strom übernimmt und damit die höheren Schaltverluste hat. Die Schwellspannung 
VGE(th) besitzt einen negativen Temperaturkoefizient TK, während die Steigung der Kennlinie gfs 
einen positiven TK besitzt. Abhängig vom Arbeitspunkt kann es also zu einem Mitkopplungs- oder 
Gegenkopplungseffekt mit der Sperrschichttemperatur kommen. Entscheidend für die Stromun-
symmetrie während des Schaltens ist die Plateauspannung VGE(pl) die sich während des Schaltvor-
ganges als horizontale Linie der Gatespannung einstellt.
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Bild 5.8.6  a) Verteilung der Schwellspannung von 800 Chips (@ 4 mA, 25°C) mit den Speziikationsgren-
zen (USG und OSG); b) Messung der Transferkennlinie verschiedener Module im Bereich der 
Schwellspannung zur Auswahl von Extrempaaren für Parallelschaltversuche

In einem Schaltversuch [62] mit 6 parallelen SEMIX-Modulen wurde der Einluss der unterschied-
lichen Transferkennlinien untersucht. Dazu sind die beiden Bauelemente mit der größten Streu-
ung der Plateauspannung an den Außenseiten des Aufbaus platziert worden (Bild 5.8.7: Pos. 1 
+ Pos. 6; VGE(pl) +/- 100 mV) und in der Mitte eher typische Bauelemente (Pos. 2-5). Die Ansteue-
rung erfolgt durch einen gemeinsamen Treiber, im Bild rechts im Vordergrund. Alle IGBT-Module 
sind durch eigene Gate- und Hilfsemitterwiderstände dynamisch entkoppelt, wie im folgenden 
Abschnitt unter Maßnahmen erläutert. Dadurch können sich an den Modulen die Werte für VGE(pl) 
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relativ unabhängig voneinander einstellen. Für diesen Versuch ist der AC-Anschluss symmet-
risch, zentral zwischen Modul 3 und 4 (grüner Pfeil) und mittig unter dem Aufbau zum DC-Kreis 
zurückgeführt. Im Vergleich dazu soll im folgenden Abschnitt der Einluss einer asymmetrischen 
AC-Kabelanbindung untersucht werden.

+ -

AC
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W

DC Link

1 2 3 4 5 6

IGBT module position

Heatsink

a)         b)
Bild 5.8.7  a) Skizze eines Umrichteraufbaus mit 6 parallelen Modulen je Phase und unsymmetrischer 

AC-Anbindung; b) Testaufbau mit 6x 450 A SEMiX-Modulen (im Vordergrund Treibereinheit, im 
Hintergrund Zwischenkreis mit Pearson Wandlern zur Strommessung und Snubber-Kondensa-
toren)

Im Schaltversuch werden die gemessenen Spitzenströme beim Einschalten als ein Maß für die 
prozentualen Unterschiede in den Einschaltverlusten verglichen. Theoretisch müssten die IGBT 
in Mittelposition den höchsten Strom führen, da sie die niedrigste Impedanz zum AC-Knotenpunkt 
(grüner Pfeil) aufweisen. Dennoch hat das Bauelement in Position 1 mit der niedrigsten Plateau-
spannung den höchsten Strom. Die maximale Abweichung beträgt +10%-12% vom Mittelwert. 
Eine ähnliche Belastung entsteht auch beim Ausschalten, das Bauelement mit der niedrigsten 
Plateauspannung schaltet als letztes und übernimmt von den anderen Bauelementen den Strom. 
Dadurch sind auch hier für dieses Bauelement die Schaltverluste am höchsten.
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Bild 5.8.8  a) Stromspitzen bei symmetrischem AC-Anschluss (blau, linke Y-Achse) und Plateauspannung 
der Module (grün, rechte Y Achse); b) gemessene Einschaltstromspitzen im Doppelpuls mit 
induktiver Last und 400 A je Modul (200 A/Div)
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Dynamische Stromaufteilung 2: Schleifen- bzw. Zweigimpedanz
Der bereits oben erwähnte Versuch zur Untersuchung der Einlüsse der Plateauspannung wurde 
dahingehend geändert, dass die AC-Anbindung nun unsymmetrisch, seitlich angebracht wurde 
(Bild 5.8.7 roter Pfeil). Der restliche Aufbau blieb gleich.  
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Bild 5.8.9  a) Stromspitzen bei unsymmetrischem AC-Anschluss (blau, linke Y-Achse) und Plateauspan-
nung der Module (grün, rechte Y-Achse); b) gemessene Einschaltstromspitzen im Doppelpuls 
mit induktiver Last und 400 A je Modul (200 A/Div)

Die Unterschiede in den Einschaltstromspitzen nehmen stark zu. Die Abweichungen vom Mittel-
wert beträgt +34% / - 24%. Sie ist damit 3 mal so hoch wie durch die unterschiedlichen Trans-
ferkennlinien begründet. Der Einluss der Anschlussposition dominiert. Das Problem für den An-
wender ist, dass auch ein mittig angeschlossenes Kabel, welches aber vor den Modulen seitlich 
weggeführt wird, den gleichen Effekt hat, wie ein seitlich angeschlossenes Kabel. Einem mittigen 
Wegführen der Kabel steht oft der Wartungs- und Servicegedanke entgegen. Unterschiede in der 
Zweigimpedanz führen auch quasistatisch zu unterschiedlichen Ausgangströmen der Umrichter-
zweige.

Dynamische Stromaufteilung 3: Impedanz des Ansteuerkreises
Vorhandene Abweichungen führen zu unterschiedlichen Schaltzeitpunkten und liefern damit einen 
Anteil an einer ungleichmäßigen Schaltverlustaufteilung. Die Schleifeninduktivität des Ansteuer-
kreises kann zusammen mit den Transistoreingangskapazitäten Schwingungen generieren, die 
sich auch zwischen parallelgeschalteten Transistoren ausbreiten können. Über der vom Haupt-
strom durchlossenen Induktivität des Ansteuerkreises LE1 werden beim Schalten (schnellen Än-
derungen des Emitterstromes ~ IC) Spannungen induziert. Diese können der Gateauf- bzw. -ent-
ladung entgegenwirken (Emittergegenkopplung) oder verstärken (Mitkopplung). Dies ist einer der 
kritischsten Einlussfaktoren auf die dynamische Stromaufteilung. Bereits 1 nH verursacht bei 
1 kA/µs eine Spannungsdifferenz von 1 V.

Bei Modulen mit Hilfsemitter liegt LE1 innerhalb des Gehäuses und ist vom Anwender nicht zu be-
einlussen. Es ist eine weitgehende Entkopplung von Haupt- und Ansteuerstromkreis vorhanden. 
Bei IGBT mit kleineren Nennströmen ohne zusätzlich herausgeführten Hilfsemitter kann der An-
wender die Symmetrie beim Schalten verbessern, indem eine symmetrische Gegenkopplung im 
Emitterstrompfad die Schaltgeschwindigkeiten angleicht. Es ist bei der Dimensionierung jedoch 
zu berücksichtigen, dass durch die damit verursachte Verlangsamung des Schaltvorganges sich 
die Schaltverluste erhöhen. In Bild 5.8.10 sind die Spannungsverhältnisse für verschieden Leiter-
bahnanordnungen während des Einschaltens dargestellt.
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Bild 5.8.10 Beispiele für Mit- und Gegenkopplung des Hauptstroms im Ansteuerkreis

Im Beispiel a) ergibt sich eine unterschiedlich starke Mitkopplung, der Transistor T3 wird demnach 
schneller einschalten als T1 · vGE3 = vGE + 2 · vL > vGE1 = vGE. Im Beispiel b) hat T2 eine Mitkopplung
und T3 eine Gegenkopplung vGE2 = vGE + vL > vGE1 = vGE > vGE3 = vGE - vL. Im Beispiel c) ergibt sich 
eine unterschiedlich starke Gegenkopplung, der Transistor T3 wird demnach langsamer einschal-
ten als T1 · vGE3 = vGE - 2 · vL < vGE1 = vGE. Im Beispiel d) haben alle Transistoren eine etwa gleich 
große Gegenkopplung vGE1 = vGE2 = vGE3 = vGE - vL, sie werden weitestgehend synchron schalten. 

Dynamische Stromaufteilung 4: Kommutierungsinduktivität
Wie in Kap. 5.4 (Leistungslayout) erläutert wird, beeinlusst die Induktivität Ls des Kommutierungs-
kreises die Einschaltverluste (wirkt entlastend) und Ausschaltverluste (generiert Schaltüberspan-
nung) der Leistungshalbleiter. Der Kommutierungskreis umfasst im wesentlichen die Induktivitä-
ten zwischen den Halbleitern und den Zwischenkreiskondensatoren. Weisen parallelgeschaltete 
Kommutierungskreise unterschiedliche Schleifeninduktivitäten auf, kommt es bei schnellen Halb-
leiterschaltern zu unterschiedlichen Schaltgeschwindigkeiten und damit zu dynamischen Unsym-
metrien mit wesentlich größerer Auswirkung als die Parameterstreuung der Halbleiter. Schon 
geringfügig unterschiedliche Werte bei dieser Induktivität führen zu stark ungleichmäßigen Schalt-
verlustaufteilungen und Oszillationen zwischen den Halbleitern. Deshalb ist ein streng symmet-
rischer Aufbau zwingend notwendig (gleiche Längen aber auch gleiche umspannte Flächen der 
Strompfade). 

Unterschiedliche Schaltgeschwindigkeiten verursachen Kreisströme in der Leiterschleifen von 
kurzgeschlossenem Hilfsemitter und Hauptemitter. Sie führen zum Verriss des Emitterpotentials 
einzelner Schalter und können u.U. den dünnen Hilfsemitteranschluss überlasten.
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LE di2/dtLE di1/dt I � �. .

Bild 5.8.11 von unterschiedlichen Kommutierungsinduktivitäten verursachtes unterschiedliches di/dt mit 
der Folge eines hohen induzierten Schleifenstroms 

5.8.1.2 Maßnahmen zur Verbesserung der Stromsymmetrie
Aus Kap. 5.8.1.1 lassen sich folgende Hinweise für die Ansteuerung und das Layout bei der Par-
allelschaltung von IGBT und MOSFET ableiten:

Ansteuerung
Das Bild 5.8.12 zeigt einen Vorschlag für die Gestaltung der Ansteuerung bei der Parallelschal-
tung von IGBT. Die Ansteuerung erfolgt aus einer gemeinsamen Treiberstufe. Gleiche Längen von 
paarweise verdrillten Drähten bzw. gleich lange Leiterzüge auf Leiterplatten und eng tolerierte 
Gatewiderstände (1%) sind notwendig. 

Driver
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Bild 5.8.12 Parallelschaltung von IGBT-Modulen
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Neben den gemeinsamen Gate-Vorwiderständen RGon und RGoff auf der Treiberstufe dient die 
Einzelbeschaltung je Transistor/Modul mit den Widerständen RGonx und RGoffx der Dämpfung von 
parasitären Schwingungen zwischen den Gate-Emitter-Kreisen. Vor allem reduzieren sie aber 
die Wirkung unterschiedlicher Steilheiten in der Transfer-Charakteristik. Durch die individuellen 
Gatewiderstände können sich im Schaltaugenblick unterschiedliche Plateauspannungen einstel-
len (Bild 5.8.13). Dadurch schaltet ein Bauelement mit einer lacheren Transferkennlinie nur um 
die kurze Zeit Dt1 verzögert ein. Bei einem hart geklemmten Gate müsste das Bauelement mit der 
niedrigeren VGE(pl) erst vollständig einschalten bis VGE soweit ansteigen kann, dass auch das Bau-
element mit der höheren Plateauspannung einschalten kann (Dt2).

VGE

t

�t2

�t1

�VGE(pl)

Bild 5.8.13 Gatespannungsverlauf bei parallelen Bauelementen mit individuellen Gatevorwiderständen

Die Widerstände RGonx und RGoffx sollten mindestens 50% des Gatewiderstandes ausmachen. Die 
Widerstände REx unterdrücken Kreisströme über die Hilfsemitter. Sie sind mit ca. 0,5 W zu dimen-
sionieren. Der Spannungsabfall über den Widerständen wirkt unterschiedlich steilen Stromlanken 
entgegen (Bild 5.8.14). Eine höhere induzierte Spannung (schwarz) über der Emitterinduktivi-
tät des schnellen IGBT sorgt für einen Kreisstrom über die Hilfs- und Hauptemitter-Verbindung. 
Der Spannungsabfall VRex1 (grün) sorgt beim Einschalten für eine Verringerung der Gatespan-
nung am schnellen IGBT vGE1=vGE-vRex1. Am langsamen IGBT wird die Gatespannung (blau) erhöht 
vGE2=vGE+vRex2. Dadurch gleichen sich die Schaltgeschwindigkeiten beider IGBT an. Diese Maß-
nahme symmetriert nur die Flanken aber nicht das Auseinanderlaufen der Ströme während der 
Plateauphase.

LE di
1
/dt LE 2/dt

Rex1
Rex2

vGE2vGE1

I

vGE

. di.

Bild 5.8.14 symmetrierende Wirkung des Rex; Spannungsabfall über der Emitterinduktivität LE verursacht 
Schleifenstrom
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Der wirksame Gesamt-Gatewiderstand des Einzelschalters berechnet sich dann z.B. für das Ein-
schalten mit:

exintGGonxGonG
RRRRnR �����

 n:  Anzahl paralleler Bauelemente; RGint:  interner Gatewiderstand

Die Widerstände RCx dienen der Mittelung eines VCE-Ist-Wertes für den Fall, dass der Überstrom- 
und Kurzschlussschutz auf der Basis einer VCEsat-Auswertung erfolgt. Sie sind mit ca. 47 W zu 
dimensionieren. Oft ist aber auch die Messung an einem Schalter ausreichend. 

Eine Ansteuerung von parallelgeschalteten Transistoren aus separaten Treiberschaltungen ist we-
gen unterschiedlicher Signallaufzeiten nicht zu empfehlen. Ein jitterfreier Treiber existiert nicht, 
da bereits Endstufentransistoren eine Streuung von einigen 10 ns in den Schaltzeiten besitzen. 
Hierzu kommen noch Unterschiede in den Signallaufzeiten in Kabeln und der Potentialtrennung. 
Vorteil einer solchen Lösung ist die Auftrennung der Induktionsschleifen am Emitter, ein Rex ist 
nicht mehr nötig. Sollte dies dennoch notwendig sein, sind Maßnahmen, wie im Kap. 5.8.1.4 für 
SKiiP beschrieben, vorzusehen. 

Modulauswahl
Eine Selektierung der Module ist aus Sicht der Halbleiterparameter nicht notwendig. Da aber 
immer mehrere Einlussfaktoren die Stromsymmetrie beeinlussen und sich deren Wirkung auf-
addiert, sollte jeder einzelne Faktor für sich minimiert werden. Daher kann für größere Aufbauten 
doch eine Selektierung in Bezug auf die Durchlassspannung der Freilaufdioden sinnvoll sein, z.B. 
durch Sondertypen mit speziell selektierten Dioden mit einer VF-Streuung von 150…200 mV.

Schaltungslayout
Alle Leistungs- und Ansteuerkreise innerhalb der Parallelschaltung sind mit minimaler parasitärer 
Schleifeninduktivität sowie streng symmetrischer Leitungsführung zu gestalten. Die Forderung 
nach Symmetrie gilt nicht nur für die gleiche Länge der Verbindung zum gemeinsamen AC-Kno-
tenpunkt (Zweigimpedanz) sondern auch für den Strompfad vom Halbleiter zu den Zwischenkreis-
kondensatoren (Kommutierungsinduktivität). Kleine Kondensatoren mit gleicher Anzahl je Modul 
und gleichen Abständen vom Modul- zum Kondensatoranschluss sind dafür notwendig. Die Emit-
terinduktivitäten sind klein zu halten, da sie beim Schalten für einen Potentialverriss der Treiber-
spannungen sorgen.

Kühlbedingungen
In jedem Fall ist eine gute thermische Verkopplung zwischen den parallelgeschalteten Modulen 
wichtig. Die Kopplung erfolgt bei Parallelschaltung im Modul über das Substrat bzw. die Boden-
platte und bei Parallelschaltung von Modulen über den Kühlkörper. Module sind deshalb eng bei-
einander liegend und thermisch gut gekoppelt (auch wegen Symmetrierung der Invers- und Frei-
laufdioden) auf einem gemeinsamen Kühlkörper zu montieren. Für große parallele Systeme mit 
mehreren Kühlkörpern ist thermische Reihenschaltung (thermal Stacking, siehe Kap. 5.3) mög-
lichst zu vermeiden, dies gilt insbesondere für luftgekühlte Systeme. Ein Temperaturunterschied 
von 10°C bedeutet bis zu 20 mV Unterschied in der Durchlassspannung gleicher Dioden. Die 
heißere Diode übernimmt noch mehr Strom und verschärft den Temperaturunterschied.

Symmetrierung der Zwischenkreisspannungen
Um Unterschiede in den DC-Spannungen paralleler Kondensatorbänke zu vermeiden (→ unter-
schiedliche Ausgangspannung trotz gleicher Schaltzeiten), sollten diese hart zusammengeschaltet 
werden. Es ist darauf zu achten, dass im Schaltbetrieb keine Oszillationen zwischen den Konden-
satorbänken auftreten (LC-Kreis). Für große Systeme (MW) sind DC-Sicherungen zwischen den 
Kondensatorbänken zu empfehlen, um die Energie zu begrenzen, die im Fall eines Kurzschlusses 
in die Kurzschlussstelle abließt. Parallele Systeme müssen konstruktiv gleich aufgebaut sein und 
den gleichen Typ und Kapazitätswert der Kondensatoren verwenden. 
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5.8.1.3 Derating
Selbst bei optimaler Modulauswahl, Ansteuerung und Layoutgestaltung ist keine ideale statische 
und dynamische Symmetrierung erreichbar. Deshalb ist bezüglich der Gesamtnennstrombelas-
tung der Schalter eine Stromreduzierung (Derating) zu berücksichtigen. Aus den praktischen Er-
fahrungen in einer Vielzahl von Applikationen und den oben erläuterten Einlüssen von statischen 
und dynamischen Halbleiterparametern wird ein Derating von min. 10 % empfohlen. Ein Halbleiter 
der als Einzelbaustein 100 A führen kann, sollte also nur für einen Strom von 90 A in der Parallel-
schaltung ausgelegt werden. Bei unsymmetrischen Aufbauten können die Abweichungen in den 
Strömen der parallelen Bauelemente wesentlich höher ausfallen. Gegebenenfalls sind Symmet-
rierungsinduktivitäten notwendig (siehe folgenden Abschnitt für SKiiP). 

5.8.1.4 Besonderheiten bei der Parallelschaltung von SKiiP 
In Bezug auf Symmetrie, Kühlbedingungen und Derating gilt vorhergesagtes auch für SKiiP. Im 
Gegensatz dazu enthalten SKiiP Leistungshalbleiter und Ansteuerschaltungen in einem Gehäuse. 
Ein synchrones Schalten mit einem gemeinsamen Gatesignal kann durch die unterschiedlichen 
Signallaufzeiten der Treiber nicht mehr garantiert werden. Um SKiiP parallel schalten zu können, 
müssen auf der Ansteuerseite folgende Grundvoraussetzungen getroffen werden:
 - synchrones Setzen der Schaltsignale inklusive externer Verriegelungszeit, gegebenenfalls ge-
zieltes Verzögern der Schaltbefehle zur aktiven Stromsymmetrierung;

 - gemeinsames Fehlermanagement für alle angeschlossenen Systeme mit einem gemeinsamen 
“Aus” Signal;

 - getrennte Überwachung der Sensorsignale von Strom und Temperatur; 
 - gemeinsame Hilfsstromversorgung für alle angeschlossenen Systeme.

Der Anwender kann über das Leistungslayout (Induktivitäten, Kühlsystem) Einluss auf die Sym-
metrieverhältnisse nehmen. Zusätzlich ist eine aktive Stromsymmetrierung über die Schaltsignale 
empfehlenswert. Um die parallelen SKiiP nicht thermisch zu überlasten, können die Auswirkungen 
der vorhandenen Unterschiede durch ausreichend große externe Induktivitäten zwischen den AC-
Anschlüssen der parallelen SKiiP minimiert werden. Trotz aller Maßnahmen ist wegen der nicht zu 
vermeidenden Stromunsymmetrie eine Reduzierung der theoretisch möglichen Umrichterleistung 
zu empfehlen. Die oben erwähnten 10% sind ein Richtwert, der durch Auswertung der Stromsen-
sorsignale zu überwachen ist.

Signallaufzeiten und Schaltgeschwindigkeiten
Mit Hilfe der externen Induktivität werden hier im Schaltmoment das Auseinanderlaufen der Strö-
me und extrem unterschiedliche Schaltverluste verhindert (Bild 5.8.15). Sobald einer der beiden 
IGBT schaltet liegt für einen Moment die Zwischenkreisspannung (Zeitraum t1-t2) über der Par-
allelverbindung an, bis auch der andere IGBT geschaltet hat. Die externe Induktivität verhindert 
das Kommutieren des gesamten Ausgangsstromes Iout in den „langsameren“ SKiiP, außerdem 
auch Oszillationen zwischen den SKiiP. Beim Jitter der Treiber kann man über ein Periode der 
Ausgangsfrequenz von einer Gleichverteilung der Schaltzeitpunkte ausgehen. Damit ist wenigs-
tens längerfristig kein Einluss auf den Effektivwert des Ausgangsstromes zu befürchten. Kreis-
ströme werden durch permanent verschobene Ansteuersignale oder Halbleiterschaltzeiten ver-
ursacht (Phasenverschiebung der Grundfrequenz der Ausgangsspannungen). Die Begrenzung 
erfolgt ebenfalls mit Hilfe der Induktivität. Zum Begrenzen des Auseinanderlaufens der Ströme auf 
beispielsweise 50 A beim max. Jitter von 125 ns (SKiiP3) und einer Zwischenkreisspannung von 
1200 V wäre folgende Induktivität notwendig:

µH3
A50

ns125V1200
L2 min �

�
�� ,

d.h. je SKiiP ca. 1,5 µH.
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Bild 5.8.15 Dynamische Entkopplung parallelgeschalteter Einzelmodule durch Induktivitäten in den Lastan-
schlusspfaden

Zweigimpedanz und Durchlassspannung der Halbleiter
Unterschiede im Strom-Effektivwert werden hauptsächlich durch die Zweigimpedanz der Um-
richterzweige verursacht. Bei gleicher Ausgangsspannung (Spannungszeitläche) teilen sich die 
Ströme im umgekehrten Verhältnis der Zweigimpedanzen auf (Bild 5.8.16). Bei typischen Durch-
lasswiderständen der SKiiP-IGBT von 1 mW bedeuten 100 µW Unterschied in der Zweigimpedanz 
eine 10%ige Stromverschiebung. Alle in SKiiP eingesetzten IGBT haben einen positiven Tempe-
raturkoefizient der Durchlassspannung, wodurch über die Kopplung der Chiptemperatur Stro-
munsymmetrien „automatisch“ begrenzt werden. Die verwendeten Dioden haben einen negativen 
Temperaturkoefizient, werden aber besonders eng toleriert produziert, um die Stromunsymmetrie 
zu begrenzen. Für SKiiP3 und SKiiP4 ist keine Selektion in Durchlassspannungsgruppen notwen-
dig. Vorhandene Stromunsymmetrien können durch eine Drossel im AC-Zweig (AC choke) und 
deren ohmsche Anteile (Drossel- und Kabelwiderstand) reduziert werden. Problematisch sind vor 
allem niederfrequente Anwendungen (< 5 Hz), da hier der induktive Anteil praktisch unwirksam ist.

t

Iout

Iout1 Iout2

Z1 < Z2

Z1

Iout1

Inverter 1

Inverter 2

Z2

Load

Iout2

Iout

Bild 5.8.16 Abstrahiertes, einphasiges Schaltungsdiagramm von 2 parallelen Umrichterzweigen als Span-
nungsquelle mit Zweigimpedanz Z1/2 und Strom-Unsymmetrie in Folge von Impedanzdifferen-
zen
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5.8.2 Reihenschaltung
Eine direkte Reihenschaltung von Leistungshalbleitern ohne Avalanchefestigkeit ist eher selten. 
Aufgrund der 
 - zusätzlichen Verluste wegen der n-fachen Diffusionsspannung (Durchlassspannung);
 - Verluste im Parallelwiderstand;
 - der erhöhten Ladung, die vom Transistor beim Schalten übernommen werden muss;
 - des Aufwandes an Bauelementen für die Beschaltung 

ist die Reihenschaltung von Leistungshalbleitern im allgemeinen nicht üblich, wenn ein auf die 
höhere Spannung speziiziertes Bauelement verfügbar ist. Eine Ausnahme kann sein, wenn die 
Durchlassverluste nur eine geringe Rolle spielen und man auf die kurze Schaltzeit und niedrigere 
Schaltverluste von Halbleitern der niedrigeren Spannungsklasse angewiesen ist. Wesentlich ge-
bräuchlicher sind Schaltungen, die für sich gesehen jede auf einem Spannungsniveau betrieben 
werden, das für den Einzelhalbleiter unkritisch ist. Beispiele sind Multilevel Inverter mit geklemm-
ten Zwischenkreisspannungen (Clamping diodes), Kondensatoren mit schwebenden Potentialen 
(Flying capacitors) oder mit kaskadierten Einzelumrichtern (Cascaded Inverter). Diese können 
unter Beachtung der Luft- und Kriechstrecken und der Isolationsfestigkeit gegenüber Erde wie 
Einzelschalter ohne Reihenschaltung betrachtet werden. 

Clamping diodes Flying capacitors Cascaded inverter

Bild 5.8.17 Beispiele für Reihenschaltungen von IGBT ohne kritische Spannungsaufteilung

5.8.2.1 Probleme der Spannungssymmetrierung
Um die Sperrspannung leistungselektronischer Schalter zu erhöhen, können IGBT-Module in Rei-
he geschaltet werden. Beim Einsatz von Modulen betrifft die Reihenschaltung sowohl die Transis-
toren als auch die dazugehörigen Inversdioden bzw. Freilaufdioden. 

Eine maximale Spannungsausnutzung des durch Reihenschaltung entstehenden Schalters wird 
nur bei idealer statischer (d.h. im Sperrbetrieb) und dynamischer (d.h. im Schaltaugenblick) Span-
nungssymmetrierung der Einzelmodule erreicht. Deshalb ist für die praktische Realisierung der 
Reihenschaltung die Optimierung der Symmetrieverhältnisse von großer Bedeutung. 
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statische Symmetrie dynamische Symmetrie
Halbleiter
Sperrstrom iCES = f (VCE, Tj) x

Transferkennline IC = f(VGE, Tj) gfs; VGE(th) x

Strompfad
Gesamtschleifeninduktivität 
(modulintern + modulextern)

x

Ansteuerkreis
Ausgangsimpedanz Treiber 
(einschließlich Gate-Vorwiderstände)

x

Gatespannungsverlauf VCE = f (VGE(t), Tj) x
vom Emitterstrom durchlossene Induktivi-
tät im Ansteuerkreis LE

x

Tabelle 5.8.2 wesentliche Einlussfaktoren auf die Spannungssymmetrie von IGBT in Reihenschaltung

Ursache für statische Unsymmetrie
Im stationären Sperrzustand werden die Symmetrieverhältnisse von den Sperrkennlinien der in 
Reihe geschalteten Halbleiter bestimmt. Je höher der Sperrstrom bzw. je niedriger der Sperrwider-
stand ist, um so geringer ist der von ihm aufgenommene Spannungsanteil in der Reihenschaltung. 
Der Sperrstrom steigt exponentiell mit steigender Temperatur. Im statischen Fall wirken sich her-
stellungsbedingte Streuungen im Sperrstrom so aus, dass die Bauelemente mit niedrigem Sperr-
strom im Abbruch belastet werden. Sofern man sich auf die Avalanche-Festigkeit der Bauelemen-
te verlassen kann, ist keine Beschaltung mit einem Widerstand erforderlich. Bei Serienschaltung 
von Bauelementen mit > 1200 V Sperrvermögen ist jedoch ein Parallelwiderstand üblich. 

Ursachen für dynamische Unsymmetrie
Die in Tabelle 5.8.2 aufgeführten Einlussfaktoren auf die dynamische Symmetrierung führen letzt-
lich alle zu unterschiedlichen Schaltzeiten der in Reihe angeordneten Bauelemente. Dabei werden 
der zuerst ausschaltende und der zuletzt einschaltende Transistor mit der höchsten Spannung 
und somit den höchsten Schaltverlusten belastet. Ein Überschreiten der maximal zulässigen Halb-
leiterspannung muss durch die im folgenden Kapitel erläuterten Gegenmaßnahmen verhindert 
werden. Die dynamische Spannungsaufteilung kann sich von der statischen grundsätzlich unter-
scheiden. Wird einer der in Reihe geschalteten pn-Übergänge früher frei als die anderen, so wird 
dieser früher die Spannung aufnehmen. 

5.8.2.2 Maßnahmen zur Verbesserung der Spannungssymmetrie
Grundvoraussetzung für gute Symmetrieverhältnisse sind geringe Parameterstreuungen der in 
Reihe geschalteten Module und für die dynamische Symmetrierung sind es minimale Abweichun-
gen in den Signallaufzeiten der Treiberstufen. Module verschiedenen Typs bzw. verschiedener 
Hersteller sollten nicht in Reihe geschaltet werden. Das Layout der Leistungs- und Ansteuerkreise 
ist grundsätzlich auf minimale parasitäre Induktivität und strenge Symmetrie zu optimieren. 

Statische Symmetrierung
Bei der statischen Symmetrierung ist der Einluss der Sperrstromdifferenzen durch Parallelwider-
stände zu reduzieren. Für die Dimensionierung dieses Widerstandes ist davon auszugehen, dass 
immer der Parallelwiderstand die Spannungsaufteilung bestimmt. Nimmt man den Sperrstrom als 
spannungsunabhängig an und vernachlässigt Toleranzen der Widerstände, so ist die vereinfachte 
Dimensionierungsregel für den Widerstand bei Reihenschaltung von n Dioden:
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 mit 
 Vm: maximal auftretende Spannung über der gesamte Reihenschaltung
 Vr: maximale Spannung, die über einen Einzelhalbleiter abfallen soll
 DIr: die maximale Streuung im Sperr- bzw. Leckstrom 

Dabei ist von der maximalen Betriebstemperatur auszugehen. Vr ist mit ausreichender Sicherheit 
zur maximalen Sperrspannung des Bauelementes zu wählen (z.B. < 66% VCES). Bezüglich DIr kann 
mit ausreichender Sicherheit angenommen werden:

DIr = 0.85 Irm

wobei Irm im Datenblatt speziiziert wird. Die Reihenschaltung kann jetzt bezüglich n und R opti-
miert werden. Nach vorliegenden Erfahrungen ist es bei modernen Leistungshalbleitern ausrei-
chend, wenn man den Widerstand so auslegt, dass bei der höchsten auftretenden Spannung der 
dreifache Wert des maximalen Sperrstromes über den Widerstand ließt. Im Widerstand treten 
aber auch dann beträchtliche Verlustleistungen auf. Für IGBT-Module mit integrierter antiparalleler 
Diode ist der Gesamtsperrstrom beider Bauelemente als ICES angegeben. Auch hier kann ange-
setzt werden, dass sich im Parallelwiderstand der etwa 3...5fache Wert des Transistorsperrstroms 
einstellen soll.

R

R

Bild 5.8.18 Widerstandsbeschaltung für die statische Spannungssymetrierung von Dioden in Reihenschal-
tung

Kühlbedingungen
Die Halbleiter sind eng beieinander liegend und thermisch gut gekoppelt auf einem gemeinsamen 
Kühlkörper zu montieren. Für große Systeme mit mehreren Kühlkörpern ist thermische Reihen-
schaltung (thermal Stacking, siehe Kap. 5.3) möglichst zu vermeiden, dies gilt insbesondere für 
luftgekühlte Systeme. Ein Temperaturunterschied von 10°C bedeutet das 1,5…2,5fache im Sperr-
strom gleicher IGBT, Dioden oder Thyristoren. Der heißere Halbleiter übernimmt dadurch aber 
weniger Spannung und entschärft den Temperaturunterschied etwas.

Dynamische Symmetrierung durch passive Beschaltungsnetzwerke
Zur dynamischen Symmetrierung können RC- oder RCD-Netzwerke eingesetzt werden (vgl. 
Bild 5.8.19). Die Wirkungsweise beruht auf der Verringerung und damit Vergleichmäßigung der 
Spannungsanstiegsgeschwindigkeiten (Kompensation nichtlinearer Bauelementesperrschichtka-
pazitäten) beim Ein- und Ausschalten. Der hohen Zuverlässigkeit steht jedoch der Mehraufwand 
an passiven Leistungsbauelementen gegenüber, die für hohe Spannung ausgelegt sein müssen. 
Im Beschaltungsnetzwerk werden zum Teil erhebliche Zusatzverluste umgesetzt. Weiterhin ist 
nachteilig, dass die quantitative Wirkung vom Arbeitspunkt der Schaltung abhängt. Vorteilhaft ist 
jedoch, dass der steuerungstechnische Aufwand unverändert bleibt und Standardtreiberstufen 
verwendet werden können. Vernachlässigt man Toleranzen der Kondensatoren, so kann man eine 
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einfache Dimensionierungsregel für diesen Kondensator bei Reihenschaltung von n Dioden der 
speziizierten Sperrspannung Vr angeben

mr

RR

VVn

Q1)(n
C

��

���

�

Dabei ist DQRR die maximale Streuung der Speicherladung der Dioden. Man kann mit einiger Si-
cherheit annehmen

DQRR = 0,3 QRR

wenn man Dioden aus einer Fertigungscharge benutzt. QRR wird vom Halbleiterhersteller spezii-
ziert. Die in dieser Kapazität gespeicherte Ladung tritt beim Abschalten der Freilaufdiode zusätz-
lich zur Speicherladung auf und muss ebenfalls vom IGBT beim Einschalten übernommen wer-
den. Man kommt mit der genannten Dimensionierung schnell auf eine Ladung, die ein zweifaches 
der Speicherladung der Einzeldiode beträgt.

Werden passive Netzwerke in Verbindung mit aktiven Symmetrierungstechniken eingesetzt, kön-
nen sie von den Parametern her kleiner ausgelegt werden. In [63] und [64] wird eine Kombination 
aus aktiver Symmetrierung und passivem RC-Netzwerk vorgestellt. Darin sind bei einer Reihen-
schaltung von vier 1200 V/600 A-IGBT-Schaltern an einer Zwischenkreisspannung von 2,4 kV die 
RC-Beschaltungen mit R = 3,3 W und C = 15 nF ausgelegt.

Driver

R

Driver

C

R

C

D

R

C

R

C

D

Bild 5.8.19 Passive Beschaltungsnetzwerke zur dynamischen Spannungssymetrierung

Aktive Symmetrierungsmaßnahmen; Schaltzeitenkorrektur 
Das Bild 5.8.20 zeigt eine Möglichkeit der dynamischen Spannungssymmetrierung nach dem Prin-
zip der Schaltzeitenkorrektur über Delayzeiten [65]. Für dieses Verfahren werden keine zusätzli-
chen passiven Leistungsbauelemente benötigt. Auch in den IGBT/MOSFET entstehen keine zu-
sätzlichen Verluste. Demgegenüber steht ein hoher Aufwand für die Ansteuerung und Regelung.
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Bild 5.8.20 Prinzip der Schaltzeitenkorrektur

Dynamische Symmetrierung  durch dv/dt, di/dt – Regelung
Bei der dv/dt-Regelung (Bild 5.8.21) wird in der Ansteuerung ein Referenzwert für die Spannungs-
änderungsgeschwindigkeit der Einzelmodule beim Ein- und Ausschalten mit den Ist-Werten ver-
glichen und die Differenz auf die Treiberendstufe geführt. Ein Problem dabei ist die genaue und 
reproduzierbare kapazitive Aus- bzw. Rückkopplung der dv/dt-Istwerte. Ist der dv/dt-Referenzwert 
kleiner als die „natürliche“ Spannungsänderungsgeschwindigkeit beim harten Schalten, entstehen 
Zusatzverluste in den Leistungstransistoren. Ein erhöhter Treiberaufwand ist notwendig, wobei 
kein Standardtreiber verwendet werden kann. Nach ähnlichem Prinzip ist auch eine di/dt-Rege-
lung mit induktiver Auskopplung der Stromänderungsgeschwindigkeit der IGBT/MOSFET reali-
sierbar [66], [67].
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Bild 5.8.21 Dynamische Spannungssymmetrierung durch dv/dt-Regelung

Aktive Spannungsbegrenzung/active clamping 
Beim active clamping [64], [68], [69], [70] wird die Kollektor-Emitter-Spannung bzw. Drain-Source-
Spannung erfasst und über ein Element mit Zenercharakteristik auf das Gate zurückgekoppelt 
(vgl. Kap. 5.7 „Active Clamping“, Bild 5.8.22). Überschreitet die Transistorspannung den Wert der 
vorgegebenen Maximalspannung, wird die Gatespannung soweit angehoben, dass sich entspre-
chend dem ließenden Kollektor-/Drainstrom ein Arbeitspunkt im aktiven Bereich der Ausgangs-
kennlinie einstellt.

Es entstehen relativ geringe zusätzliche Verluste während der Spannungsbegrenzung im Tran-
sistor. Das active clamping symmetriert nicht die Schaltlanken. Das Verfahren arbeitet verzöge-
rungsfrei, wobei der Wert der begrenzten Spannung unabhängig vom Arbeitspunkt des Umrichters 
ist. Weitere Vorteile bestehen darin, dass die Clampingeinrichtung zu nahezu allen Standardtrei-
berstufen ergänzt werden kann und die Spannungsbegrenzung beim Ausschalten der antiparal-
lelen Dioden automatisch mit übernommen wird. Der Schutz ist selbst bei Ausfall der Treiberbe-
triebsspannung wirksam.



5 Applikationshinweise für IGBT- und MOSFET-Module

391

VCE-

Detection

Driver

Control-
signal

V
CE max

VCE-

Detection

Driver

V
CE max

Bild 5.8.22 Aktive Spannungsbegrenzung/active clamping

Master-Slave-Konzepte 
Eine Abwandlung des bereits seit langem aus der Thyristortechnik bekannten Master-Slave-
Prinzips [71] kann ebenfalls zur dynamischen Spannungssymmetrierung eingesetzt werden (Bild 
5.8.23). Nur der untere Schalter (Master) besitzt eine komplette Ansteuerschaltung mit Hilfsener-
gieversorgung und potentialgetrenntem Steuerimpulseingang. Darin liegt der wesentliche Vorteil 
dieser Technik. Die Ansteuerschaltung der oberen Schalter (Slave) besteht im Prinzip lediglich 
aus der Endstufe. Die Entkopplung zwischen Master und Slave übernimmt eine hochsperrende 
Diode. Der Slave schaltet ein, sobald sein Emitterpotential soweit abgesunken ist, dass die Ent-
kopplungsdiode einschalten kann, d.h. zeitlich etwas versetzt. Das Ausschalten des Slave erfolgt 
mit dem Sperren der Entkopplungsdiode. Es können prinzipiell mehrere Slaves übereinander kas-
kadiert werden. Während die Ausschaltsymmetrierung durch dieses Prinzip sehr gut gewährleistet 
werden kann, bestehen starke Einschränkungen in der Einschaltsymmetrie. Deshalb ist es sinn-
voll, das Master-Slave-Konzept mit dem active clamping zu kombinieren. Der Nachteil der einge-
schränkten Einschaltsymmetrie tritt bei ZVS-Anwendungen in den Hintergrund.

Slave
Driver

Master
Driver

Control-
signal

Bild 5.8.23 Grundprinzip des Master-Slave-Konzeptes
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5.8.2.3 Schlußfolgerungen
Neben hochohmigen Parallelwiderständen für die statische Symmetrierung müssen bei der Rei-
henschaltung von IGBT- und MOSFET-Modulen passive und/oder aktive Maßnahmen für die dy-
namische Symmetrierung getroffen werden.

Mit Ausnahme des active clamping werden durch die vorgestellten Varianten lediglich die Tran-
sistoren geschützt, so dass ohnehin zusätzliche passive Beschaltungen für die Inversdioden not-
wendig sind.

5.9 Weiches Schalten als ZVS oder ZCS / Schaltentlastungsnetz-
werke

5.9.1 Zielstellung und Anwendungsgebiete
In der heutigen industriellen leistungselektronischen Schaltungstechnik im mittleren und obe-
ren Leistungsbereich dominieren Topologien an eingeprägten Gleichspannungen.  
In diesen Schaltungen werden IGBT und MOSFET nahezu ausschließlich hart schaltend, d.h. mit 
hohen Schaltverlustenergien und hoher Spitzenverlustleistungsbeanspruchung betrieben, woraus 
typische Schaltfrequenzen zwischen 1 kHz und 30 kHz (IGBT) bzw. 50 –100 kHz (MOSFET) resul-
tieren.

Eine Schaltfrequenzerhöhung führt grundsätzlich zur Reduzierung der Größe und des Gewichtes 
passiver Energiespeicher (Drosseln, Kondensatoren, Transformatoren, Filter) im System und ist 
daher beispielsweise bei der Einbindung von Transformatoren in Stromrichtersysteme interessant.

Typische Einsatzgebiete sind:
 - Batterieladetechnik,
 - USV-Technik mit potentialgetrenntem DC-DC-Steller,
 - elektronische Stromversorgungstechnik (Schaltnetzteile) für allgemeine Anwendungen,
 - PFC-Schaltungen,
 - technologische Stromversorgungen (Schweißen, Galvanik, induktive Erwärmung, Röntgen, 
Plasma, u.a.).

Sind in einer Anwendung mit hartem Schalten die gewünschten Schaltfrequenzen nicht realisier-
bar, müssen entweder Interleaved-Technologien eingesetzt oder die Schaltvorgänge bezüglich 
der auftretenden Verluste entlastet werden.  
Hierzu sind prinzipiell zwei Wege möglich:

1. Beibehaltung des grundsätzlichen Schaltungsprinzips und Ergänzung von Schaltentlastungs-
netzwerken (Entlastungssnubber),

2. weiches Schalten (soft switching) als ZVS (Zero Voltage Switch) oder ZCS (Zero Current 
Switch).

5.9.2 Schaltentlastungsnetzwerke
Leistungselektronische Schalter mit konventionellen Thyristoren oder GTO benötigen Schaltent-
lastungsnetzwerke, um die sicheren Arbeitsbereiche (SOA) der Leistungshalbleiter nicht zu ver-
lassen, d.h. die Netzwerke sind für die Erfüllung der Grundfunktion der Bauelemente im Schalter-
betrieb zwingend notwendig.  
Die SOA-Bereiche moderner IGBT und MOSFET lassen dagegen den beschaltungsfreien Betrieb 
zu, so dass zusätzliche Netzwerke lediglich der Reduzierung von Schaltverlusten dienen oder bei 
Kaskadierungen Symmetrierungsaufgaben übernehmen.

Bild 5.9.1 zeigt einen konventionellen Tiefsetzsteller (buck converter) mit IGBT und einfachen 
Netzwerken für die Ein- und Ausschaltentlastung.
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Bild 5.9.1 Tiefsetzsteller mit IGBT und einfachen Schaltentlastungsnetzwerken

Einschaltentlastung (RLD-Netzwerk)
Zunächst beindet sich der IGBT im ausgeschalteten Zustand (vCE ≈ vDC), und der Laststrom ließt 
im Freilaufkreis.  
Die Kommutierung von der Freilaufdiode auf den IGBT wird durch das aktive Einschalten des IGBT 
gestartet. Bei hinreichend großer serieller Beschaltungsinduktivität L übernimmt diese mit anstei-
gendem Kollektorstrom nahezu die gesamte Kommutierungsspannung (entspricht der Eingangs-
gleichspannung des Stellers), so dass die Kollektor-Emitter-Spannung schnell auf einen sehr gerin-
gen Wert abgebaut wird. Gleichzeitig bewirkt die Beschaltungsinduktivität eine Verringerung der 
Stromkommutierungsgeschwindigkeit.  
Beide Aspekte führen zu einer drastischen Absenkung der Einschaltverluste des IGBT.  
Die Verläufe von Kollektorstrom und Kollektor-Emitter-Spannung entsprechen der Darstellung für 
das weiche Schalten im Kap. 1. 
In Kap. 5.9.3 wird gezeigt, dass bereits Induktivitäten mit Werten von wenigen Mikrohenry ausrei-
chen um IGBT und MOSFET wirkungsvoll zu entlasten.  
Neben der Reduzierung der Einschaltverluste des IGBT verringern sich auch die Ausschaltverluste 
der Freilaufdiode am Ende der Kommutierung, da die geringere Stromkommutierungsgeschwindig-
keit zu niedrigeren Rückstromspitzen führt.  
Über die R-D-Kombination wird ein Freilaufkreis für die Beschaltungsinduktivität realisiert und damit 
die Überspannung an IGBT und Freilaufdiode bei deren Ausschaltvorgängen begrenzt.

Auslegungshinweise:
1. Beschaltungsinduktivität nicht größer als für Entlastung notwendig dimensionieren,
2. Eigenkapazität der Beschaltungsinduktivität minimieren,
3. R und L bilden die Zeitkonstante (t = L/R) für den Energieabbau in der Induktivität. Daraus 

ergibt sich eine minimale Auszeit für den IGBT (Tastverhältnisbegrenzung), um eine voll wirk-
same Einschaltentlastung zu realisieren (kein Reststrom mehr in L). Eine Vergrößerung von 
R bedeutet zwar zum einen eine Verkürzung der minimalen Auszeit des IGBT, führt aber zum 
anderen zu einer höheren Spannungsbelastung und damit höheren Ausschaltverlusten der 
ausschaltenden Leistungshalbleiter.

Ausschaltentlastung (RCD-Netzwerk)
Zunächst beindet sich der IGBT im eingeschalteten Zustand und führt den Laststrom.  
Die Kommutierung vom IGBT auf die Freilaufdiode wird durch das aktive Ausschalten des IGBT 
gestartet.  
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Der Laststrom kann schnell vom IGBT in den parallelen D-C-Zweig kommutieren, wodurch der Kol-
lektorstrom bei gleichzeitig reduzierter Anstiegsgeschwindigkeit der Kollektor-Emitter-Spannung 
sinkt.  
Das führt zur Absenkung der Ausschaltverluste im IGBT. Die Verläufe von Kollektorstrom und Kollek-
tor-Emitter-Spannung entsprechen dann der Darstellung für das weiche Schalten im Kap. 1. 
In Kap. 5.9.3 wird gezeigt, dass der mit einem bestimmten Kapazitätswert erreichbare Entlastungs-
effekt stark von der konkreten Transistortechnologie abhängt.  
Am Ende der Spannungskommutierung schaltet die Freilaufdiode verlustarm ein und übernimmt den 
Strom von der Beschaltungskapazität.  
Ab dem nächsten Einschalten des IGBT wird die in der Beschaltungskapazität gespeicherte Energie 
vorwiegend im Widerstand R in Wärme umgesetzt.

Auslegungshinweise:
1. Beschaltungskapazität nicht größer als für Entlastung notwendig dimensionieren
2. schnelle Beschaltungsdiode mit niedriger Einschaltüberspannung (forward recovery)  

verwenden
3. impulsfeste Kondensatoren (MKP o.ä.) mit niedriger Eigeninduktivität einsetzen
4. Schleifeninduktivität im Beschaltungsnetzwerk minimieren
5. R und C bilden die Zeitkonstante (t = R*C) für den Energieabbau in der Kapazität. Daraus er-

gibt sich eine minimale Einzeit für den IGBT (Tastverhältnisbegrenzung), um eine voll wirksa-
me Ausschaltentlastung zu realisieren (keine Restspannung mehr in C). Eine Verkleinerung 
von R bedeutet zwar zum einen eine Verkürzung der Mindest-Einzeit des IGBT, führt aber 
zum anderen zu einer höheren Strombelastung und damit höheren Verlusten beim Einschal-
ten des Transistors.

Eine Vergrößerung der induktiven und kapazitiven Beschaltungselemente führt in jedem Fall zur 
Verlängerung der Kommutierungszeit!

Bei Anwendung der oben beschriebenen einfachen Beschaltungsnetzwerke wird die gesamte ge-
speicherte Energie hauptsächlich im Beschaltungswiderstand aber auch zu einem Teil im Tran-
sistor in Wärme umgesetzt (dissipative snubber). Damit ist trotz Schalterentlastung keine Verbes-
serung des Gesamtwirkungsgrades der Schaltung zu erzielen. Die Maßnahme führt lediglich zu 
einer Verlagerung der Verluste vom Leistungshalbleiter zum Beschaltungswiderstand und ermög-
licht damit höhere Schaltfrequenzen.  
Daneben sind aus der Literatur eine Vielzahl verlustarmer Beschaltungsnetzwerke bekannt (non- 
oder low-dissipative snubber), bei denen die Energie in Schwingkreisen gespeichert oder in den 
Zwischenkreis zurückgespeist wird. Derartige Schaltungen sind allerdings oft kompliziert in der Di-
mensionierung sowie schaltungstechnisch und konstruktiv aufwendig. [72].

5.9.3 Weiches Schalten / Soft Switching

5.9.3.1 Beanspruchung der Leistungshalbleiter
Das weiche Schalten ist eine weitere Möglichkeit der Verlustreduzierung in leistungselektroni-
schen Schaltern.  
Unter dem Begriff „weiches Schalten, soft switching” wird im eigentlichen Sinne der Betrieb leis-
tungselektronischer Schalter als Zero-Voltage-Switch (ZVS, Nullspannungsschalter) bzw. Zero-Cur-
rent-Switch (ZCS, Nullstromschalter) verstanden (s. Kap. 1).  
Die nach diesen Prinzipien arbeitende Vielzahl von Stromrichterschaltungen wird allgemein der Re-
sonanz- bzw. Quasiresonanztechnik zugeordnet.

ZVS (Bild 5.9.3):
 - Kommutierung beginnt mit einem aktiven Ausschaltvorgang, entlastbar durch parallel zum Schal-
ter angeordnete Entlastungs-/Kommutierungskapazität CK,

 - Kommutierung endet mit einem passiven, verlustarmen Einschaltvorgang bei einer Schalter-
spannung vs ≈ 0,

 - vor dem nächsten Kommutierungsvorgang polt sich die Stromrichtung im eingeschalteten Schal-



5 Applikationshinweise für IGBT- und MOSFET-Module

395

ter mit eingeprägtem di/dt um,
 - Induktivität im Kommutierungskreis LK sollte auf minimalem Wert sein.

ZCS (Bild 5.9.5):
 - Kommutierung beginnt mit einem aktiven Einschaltvorgang, entlastbar durch seriell zum Schal-
ter angeordnete Entlastungs-/Kommutierungsinduktivität LK,

 - Kommutierung endet mit einem passiven, verlustarmen Ausschaltvorgang bei einem Schalter-
strom is ≈ 0,

 - vor dem nächsten Kommutierungsvorgang polt sich die Spannungsrichtung im eingeschalteten 
Schalter mit eingeprägtem dv/dt um,

 - Kapazität im Kommutierungskreis CK sollte auf minimalem Wert sein.

Voraussetzung für das fortlaufend weiche Schalten ist, dass in einem Kommutierungskreis eines 
Umrichters nur eine Art der Kommutierung – induktive Kommutierung/ZCS oder kapazitive Kom-
mutierung/ZVS – abläuft. Durch diese Einschränkung geht gegenüber dem harten Schalten ein 
Steuerfreiheitsgrad für die Schaltung verloren.  
Das wird nur erreicht, wenn zwischen zwei gleichartigen Kommutierungsvorgängen eine Umpolung 
der treibenden Kommutierungsspannung vK oder des aus dem Kommutierungskreis ließenden Stro-
mes iL erfolgt.
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Bild 5.9.2  Arbeitspunktverlauf von Schalterstrom und -spannung beim harten Schalten (IGBT, MOSFET) 
und dreiphasiger Spannungswechselrichter als typisches Schaltungsbeispiel

Heute am Markt verfügbare IGBT, MOSFET und Dioden sind nahezu ausschließlich für hart schal-
tende Anwendungen entwickelt und optimiert und weisen für diesen Einsatzfall qualitativ vergleich-
bare Eigenschaften auf (Bild 5.9.2).  
Umfangreiche Untersuchungen ([74], [76], [77]) haben in den vergangenen Jahren gezeigt, dass 
sich das Verhalten verschiedener Bauelementestrukturen bzw. -technologien unter den Bedingun-
gen des weichen Schaltens deutlich voneinander unterscheidet (vgl. Kap. 5.9.3.3.).

Diese Unterschiede sind jedoch für den Anwender aus den verfügbaren Standarddatenblattanga-
ben nicht erkennbar.
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Vergleicht man die Bahn der Arbeitspunkte in den Bildern 5.9.2, 5.9.3, 5.9.5 so erkennt man, dass 
die unter der Bahn eingeschlossene Fläche unterschiedlich groß ist. Der Flächeninhalt ist ein 
relatives Maß für die im Schaltvorgang auftretende Verlustenergie. Beim harten Schalten (Bild 
5.9.2) hat die Fläche ihr Maximum. Im Fall des idealen resonanten Schaltens würde die Bahn des 
Arbeitspunktes entlang der Achsen des Koordinatensystems verlaufen. Bei realen resonanten 
oder quasiresonanten Schalt- und Kommutierungsvorgängen stellt sich eine Bahn zwischen den 
beiden genannten Grenzfällen ein (Bilder 5.9.3 und 5.9.5).

5.9.3.2 Forderungen an die Halbleiterschalter und deren Treiber
ZVS:
Leistungshalbleiter:
 - müssen aktiv ausschaltbar und gut ausschaltentlastbar sein
 - bei IGBT: + niedrige Ladungsträgerlebensdauer und Tailladung

  + geringe Abhängigkeit der Tailladung und Ladungsträgerlebensdauer von der 
     Sperrschichttemperatur
  + niedrige Vorwärts-Einschaltüberspannung während der Leitwertmodulation
     beim spannungslosen Einschalten mit eingeprägtem di/dt
 - Da Dioden in ZVS nicht mit Rückstromabriss bei gleichzeitiger Sperrspannungsübernahme aus-
schalten, bestehen geringere Anforderungen an das Reverse-Recovery-Verhalten im Vergleich 
zu hart schaltenden Topologien.

Treiberschaltung:
Die Treiberschaltung muss folgende Mindestfunktionen erfüllen:
 - aktives Ausschalten des IGBT/MOSFET und
 - Überwachung der Schalterspannung und passives Einschalten des ZVS bei vS ≈ 0 V.

Modiizierter ZVS-Betrieb: 
Die Zeit für eine kapazitive Kommutierung errechnet sich näherungsweise aus
tKc ≈ (CK · vK)/iL
Darin sind: CK: umzuladende Kommutierungskapazität (Entlastungskapazität)
  vK: Kommutierungsspannung
  iL: zu kommutierender Laststrom

In Stromrichtern kann es bei kleinen Lastströmen zu unerwünscht langen Kommutierungszeiten 
kommen, die die fehlerfreie Funktionsweise der Schaltung gefährden. Um das zu vermeiden, kön-
nen modiizierte ZVS eingesetzt werden, die nach Ablauf einer einstellbaren maximalen Kommu-
tierungszeit den Kommutierungsvorgang durch ein aktives Einschalten auf die nicht vollständig 
umgeladene Kommutierungskapazität abrupt beenden. Das kann jedoch nur auf Kosten höherer 
Schaltverluste erfolgen.

Bild 5.9.7 zeigt das Prinzip eines modiizierten ZVS.
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Bild 5.9.7  Prinzip des modiizierten ZVS
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ZCS:
Leistungshalbleiter:
 - müssen aktiv einschaltbar und gut einschaltentlastbar sein,
 - sollten geringe Eigenkapazität besitzen,
 - bei IGBT:  + niedrige Ladungsträgerlebensdauer

  + geringe Abhängigkeit der Speicherladung und Trägerlebensdauer von
    der Sperrschichttemperatur
  + kurze dynamische Sättigungsphase beim Einschalten
 - Dioden: kleine Sperrerholladungen (QRR, tRR)

Treiberschaltung:
Die Treiberschaltung muss folgende Mindestfunktionen erfüllen:
 - aktives Einschalten des IGBT/MOSFET  und
 - Überwachung des Schalterstromes und passives Ausschalten des ZCS bei iS ≈ 0 A.

Modiizierter ZCS-Betrieb: 
Die Zeit für eine induktive Kommutierung errechnet sich näherungsweise aus
tKi ≈ (LK · iL)/vK.
Darin sind: LK: Induktivität im Kommutierungskreis (Entlastungsinduktivität)
  vK: Kommutierungsspannung
  iL: zu kommutierender Laststrom

In Stromrichtern kann es bei kleinen Kommutierungsspannungen oder großen Lastströmen zu 
unerwünscht langen Kommutierungszeiten kommen, die die fehlerfreie Funktionsweise der Schal-
tung gefährden. Um das zu vermeiden, können modiizierte ZCS eingesetzt werden, die nach 
Ablauf einer einstellbaren maximalen Kommutierungszeit den Kommutierungsvorgang durch ein 
aktives Ausschalten gegen die nicht stromlose Kommutierungsinduktivität abrupt beenden. Das 
kann jedoch nur auf Kosten höherer Schaltverluste erfolgen. Es ist in diesem Zusammenhang zu 
beachten, dass ZCS in vielen Anwendungen mit Überspannungsbegrenzern ausgestattet werden 
müssen.

Bild 5.9.8 zeigt das Prinzip eines modiizierten ZCS.
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Bild 5.9.8  Prinzip des modiizierten ZCS
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5.9.3.3 Schaltereigenschaften
ZVS mit PT- und NPT-IGBT [74], [76], [78]
spannungsloses Einschalten mit eingeprägtem di/dt

Vor der Stromübernahme muss sich der IGBT im angesteuerten Zustand beinden. Da vor der 
Stromübernahme noch keine Leitwertmodulation in der n--Basis erfolgt ist, reagiert der IGBT auf 
die di/dt-Einprägung mit einer transienten Überhöhung der Durchlassspannung und damit mit er-
höhten Durchlassverlusten in diesem Zeitbereich (forward-recovery). Die Höhe der dynamischen 
Überspannung, die Dauer der Leitwertmodulation und damit die Verluste hängen vor allem von der 
Grunddotierung der n--Basis, dem Emitterwirkungsgrad, der Trägerlebensdauer, dem di/dt, dem 
Schalterstromendwert (Laststrom) und der Temperatur ab.  
NPT-IGBT, die durch einen niedrigen Emitterwirkungsgrad und eine hohe Trägerlebensdauer ge-
kennzeichnet sind, reagieren mit relativ geringen Vorwärtsspannungsspitzen (Bild 5.9.9a). Jedoch 
kann der Vorgang mehr als 10 µs dauern. Dagegen liegen die Werte der transienten Durchlassspan-
nungsspitzen von PT-Strukturen (hoher Emitterwirkungsgrad, niedrige Trägerlebensdauer) bis um 
den Faktor 30...40 über den stationären Durchlasswerten. Allerdings ist der Vorgang bereits nach 
wenigen 100 ns abgeschlossen (Bild 5.9.9b). Die gegenläuige Tendenz zwischen Höhe der Span-
nung und Dauer des Vorganges führen zu einer gewissen Angleichung der Verluste von NPT- und 
PT-IGBT-ZVS, die insbesondere bei hohen Schaltfrequenzen einen nicht vernachlässigbaren Anteil 
an den Gesamtverlusten ausmachen können (Bild 5.9.10a und b).

Arbeitet der Kurzschlussschutz von ZVS auf der Basis einer vCE-Erfassung und Auswertung, muss 
dieser während der di/dt-Einprägung ausgeblendet werden, um Fehlabschaltungen des Umrich-
ters aus dem ordnungsgemäßen Normalbetrieb heraus zu vermeiden.
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Bild 5.9.9  a) di/dt-Einprägung in einen 1200 V/50 A-NPT-IGBT (di/dt = 50 A/µs; iL = 50 A)
b) di/dt-Einprägung in einen 1200 V/50 A-PT-IGBT (di/dt = 50 A/µs; iL = 50 A)
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Bild 5.9.10 a) Dynamische Durchlassspannungsamplitude von 1200 V/50 A-NPT- und PT-IGBT als Funktion 
vom eingeprägten di/dt (iL = 30 A)
b) Verluste während der di/dt-Einprägung von 1200 V/50 A-NPT- und PT-IGBT als Funktion vom 
eingeprägten di/dt (iL = 30 A)
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Aktives, entlastetes Ausschalten (vgl. Bild 1.1.2 in Kap. 1.1)
Beim aktiven entlasteten Ausschalten kann der IGBT-Strom unmittelbar in die parallel angeord-
nete Kapazität CK kommutieren, wobei der Anstieg der Kollektor-Emitter-Spannung verzögert und 
somit die Schaltentlastung ermöglicht wird. Der Verlauf des Tailstromes, d.h. das Ausräumen der 
gespeicherten Ladung im IGBT nach dem Sperren des MOSFET-Kanals wird dabei wesentlich 
vom Anstieg der Kollektor-Emitter-Spannung beeinlusst. Mit der Vergrößerung der Kommutie-
rungskapazität sinkt der Ansatzwert des Tailstromes (vergleichbar mit einem kapazitiven Strom-
teiler zwischen IGBT und Entlastungskapazität). Gleichzeitig kommt es zu einer Verlängerung 
des Tailstromes, was der Ausschaltentlastung entgegenwirkt. Bei NPT-Strukturen mit hoher Trä-
gerlebensdauer führt dieser Sachverhalt zu einer unbefriedigenden Ausschaltentlastbarkeit (Bild 
5.9.11a, Bild 5.9.12). Das Oszillogramm im Bild 5.9.11b zeigt dagegen, dass der Tailstrom bei PT-
Strukturen bereits zu Null gehen kann, bevor die Kollektor-Emitter-Spannung den Wert der äuße-
ren Kommutierungsspannung erreicht hat. Die Folge ist, dass bei untersuchten 1200 V/50 A-PT-
IGBT-Modulklassen die Ausschaltverluste mit CK = 30 nF bereits um 50 % gegenüber dem harten 
Schalten reduziert werden können (Bild 5.9.12). Die Verlustreduzierung betrug bei NPT-IGBT der 
gleichen Klasse lediglich ca. 20 %.
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Bild 5.9.11 a) Entlasteter Ausschaltvorgang eines 1200 V/50 A NPT-IGBT mit CK = 47 nF
b) Entlasteter Ausschaltvorgang eines 1200 V/50 A PT-IGBT mit CK = 30 nF
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Bild 5.9.12 a) Ausschaltverluste von 1200 V/50 A-IGBT in Abhängigkeit von der Kommutierungskapazität 
CK (vK = 500 V; iL = 50 A)
b) Ausschaltverluste bezogen auf das harte Schalten von 1200 V/50 A-IGBT in Abhängigkeit von 
der Kommutierungskapazität CK (vK = 500 V; iL = 50 A)
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Eoff=f(CK) @ VDC=600V; IC=300A; RGoff=3Ohm
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Bild 5.9.13 Vergleich der Ausschaltverluste und -entlastbarkeit am Markt verfügbaren IGBT-Technologien 
(1200 V/300 A-Module) im Beispielarbeitspunkt VDC=600 V, IC=300 A unter vergleichbaren An-
steuerbedingungen

Bild 5.9.13 veranschaulicht die deutlich unterschiedliche Eignung verfügbarer IGBT-Technologien 
für das entlastete Ausschalten als ZVS bei hohen Schaltfrequenzen. An dieser Stelle muss für 
jede Applikation vor dem Hintergrund der Wirkungsgradoptimierung eine sorgfältige Auswahl ge-
troffen werden.

In [75] wird gezeigt, dass in ZVS-Anwendungen moderne Field-Stop-Technologien mit schnellen 
NPT- und PT-Technologien konkurrieren können.

ZVS mit MOSFET [77]
MOSFET sind unipolare Bauelemente, in denen keine Speicherladungen auf- und abgebaut wer-
den müssen. Hieraus ergeben sich für den Einsatz in ZVS folgende Besonderheiten:
 - Es existiert keine dynamische Vorwärtsüberspannung bei spannungslosem Einschalten mit ein-
geprägtem di/dt.

 - Innerhalb einer Bauelementeklasse zeigt der Vergleich mit dem IGBT, dass der MOSFET mit 
Kommutierungskapazitäten von einigen nF bereits nahezu vollständig ausschaltentlastbar ist. 
Die relativ hohe Ausgangskapazität von MOSFET wirkt sich hierbei unterstützend auf die Aus-
schaltentlastung aus.

 - Der für MOSFET dynamisch kritische Vorgang, bei dem der Transistor im ausgeschalteten Zu-
stand mit hohem dvDS/dt beansprucht wird (vgl. Kap. 5.6), tritt im ZVS-Betrieb nicht auf. Daher ist 
hier die Ansteuerung mit negativer Gate-Source-Spannung prinzipiell zulässig.

Schnelle Dioden in ZVS
Dioden schalten im ZVS nicht mit Rückstromabriss bei gleichzeitiger Sperrspannungsübernahme 
aus. Es bestehen daher geringere Anforderungen an das Reverse-Recovery-Verhalten im Ver-
gleich zum harten Schalten.

Die Forderung nach sehr gutem dynamischen Einschaltverhalten bleibt beim Einsatz in ZVS be-
stehen. Hier weisen insbesondere CAL-Dioden speziische Vorteile auf.

ZCS mit PT- und NPT-IGBT [75], [78], [79]
aktives, entlastetes Einschalten (vgl. Bild 1.1.2 in Kap. 1.1)

Bild 5.9.14 zeigt das Oszillogramm eines entlasteten Einschaltvorganges eines 1200 V/50 A-NPT-
IGBT sowie die Abhängigkeit der Einschaltverluste verschiedener IGBT-Technologien von der 
Kommutierungsinduktivität LK. 



5 Applikationshinweise für IGBT- und MOSFET-Module

403

Es ist eine sehr gute Einschaltentlastbarkeit festzustellen. Bereits ab einer seriellen Entlastungs-/
Kommutierungsinduktivität von 3 µH sind die Verluste der hier verglichenen IGBT identisch und be-
tragen im Fall der IGBT nur noch ca. 15 % der Werte des harten Schaltens.  
Im Gegensatz zum Ausschaltvorgang im ZVS-Betrieb trifft hier die sehr gute Einschaltentlastbarkeit 
für PT- und NPT-IGBT gleichermaßen zu.

In [75] wird anhand experimenteller Untersuchungen nachgewiesen, dass die Kombination aus 
moderner Field-Stop-Technologie und schnellen Dioden zu verlustminimalen ZCS-Lösungen führt. 
Der sorgfältigen Auswahl der Schalterdioden kommt in ZCS besondere Bedeutung zu.

Die beim Einschalten der IGBT im ZCS-Mode auftretenden Verluste sind auf die Vorgänge wäh-
rend der dynamischen Sättigungsphase zurückzuführen.

collector current i   [A]

collector-emitter-voltage v    [V]

C

CE
505
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72.1

48.1

24

0

t=250ns/div
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LK [µH]

NPT-IGBT

PT-IGBT

a) b)

Bild 5.9.14 a) Entlasteter Einschaltvorgang eines NPT-IGBT (LK = 3,6 µH)
b) Einschaltverluste von ZCS als Funktion der Kommutierungsinduktivität LK (vK = 500 V, 
iL = 30 A)

Bei ZCS-Schaltungen mit hohen Schaltfrequenzen, d.h. kurzer Schaltperiodendauer können die 
Verluste während der dynamischen Sättigungsphase (conductivity modulation) dominant werden, 
da der stationäre Durchlasszustand des IGBT nicht erreicht wird.  
In [79] wird ein Treiberkonzept vorgestellt, das während der dynamischen Sättigungsphase einen 
zusätzlichen Gatestrom in den IGBT einspeist und dadurch die Verlustenergie in diesem Zeitab-
schnitt um ca. 50% reduziert. Der Zeitpunkt der Gatestromeinspeisung wird über die Erkennung des 
Miller-Plateaus gesteuert.

Spannungsumkehr im ausgeschalteten ZCS mit Ausräumung der IGBT-Restspeicherladung
Bild 5.9.15 zeigt die Vorgänge des passiven Ausschaltens von IGBT-ZCS (IGBT mit serieller und 
antiparalleler Diode) mit anschließender Schalterspannungsumpolung.  
Es ist deutlich zu erkennen, dass zum Zeitpunkt der Vorwärtsblockierspannungsaufnahme durch 
den IGBT nach Ablauf der Schonzeit tH im Fall der PT-Struktur eine geringere Restladung QS ausge-
räumt werden muss (niedrigere Trägerlebensdauer), was zu geringeren Verlusten während dieses 
dynamischen Vorgangs führt.
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Bild 5.9.15 Ausschaltverläufe von 1200 V/50 A-NPT- und PT-IGBT im selben Arbeitspunkt (tH = 1,3 µs, 
LK = 10 µH)

Die Abhängigkeit der Restspeicherladung von der Schonzeit zeigt Bild 5.9.16a. Darin werden 
die Vorzüge der PT-Struktur sehr anschaulich dargestellt. Nachteilig wirkt sich dagegen die für 
PT-Strukturen stärkere Temperaturabhängigkeit der Speicherladung aus, die aufgrund der damit 
verbundenen Gefahr der thermischen Mitkopplung (thermal runaway) insbesondere bei kleinen 
Schonzeiten die maximal zulässige Schaltfrequenz einschränkt (Bild 5.9.16b).
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Bild 5.9.16 a) Restspeicherladung von PT- und NPT-IGBT-ZCS als Funktion der Schonzeit (vK = 400 V, 
iL = 30 A, LK = 10µH)
b) Speicherladung von PT- und NPT-IGBT-ZCS als Funktion der Sperrschichttemperatur des 
Transistors (vK = 400 V, iL = 30 A, LK = 10 µH, tH = 1,3 µs)

In [78] wird eine IGBT-ZCS-Treiberstufe vorgestellt, bei der während der Schonzeit ein zusätzli-
cher Kollektorstrom über den Treiber in den IGBT eingespeist wird, um die Speicherladung auszu-
räumen. Mit dieser Maßnahme konnten die Verluste während der Blockierspannungsübernahme 
insbesondere bei Schonzeiten tH > 2 µs drastisch gesenkt werden.

ZCS mit MOSFET
Durch die nicht vorhandene dynamische Sättigungsphase können MOSFET mit sehr kleinen (...1 
µH...) seriellen Entlastungsinduktivitäten nahezu vollständig einschaltentlastet werden.  
Die hohe Ausgangskapazität von MOSFET wirkt sich allerdings nachteilig auf die Einschaltverluste 
aus. Bei hohen Schaltfrequenzen (> 50 kHz) muss der hierdurch resultierende Verlustanteil an den 
Gesamtverlusten berücksichtigt werden.  
Aufgrund des unipolaren Charakters erfolgt keine Ausräumung von Restspeicherladung bei Umpo-
lung der Schalterspannung am Ende der Schonzeit. Allerdings muss die relativ hohe Ausgangska-
pazität umgeladen werden.
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Schnelle Dioden in ZCS
Dioden schalten in ZCS mit Rückstromabriss bei gleichzeitiger Sperrspannungsübernahme aus. 
Aufgrund vorhandener Kommutierungsinduktivitäten erfolgt die Abkommutierung der Dioden je-
doch mit geringerer Geschwindigkeit als in hart schaltenden Umrichtern (niedrigere Rückstrom-
spitze, geringere Ausschaltverluste). Trotzdem besteht die Forderung nach hoher Ausschaltdyna-
mik, verbunden mit niedrigen Ausschaltverlusten.

Werden schnelle Dioden in ZCS als Reihendioden von IGBT oder MOSFET eingesetzt, besteht 
zudem die Forderung nach sehr gutem dynamischen Einschaltverhalten (forward recovery).

5.9.3.4 Schlussfolgerungen
Die Bewertung von Leistungshalbleitern beim harten Schalten ist nicht auf das weiche Schalten 
übertragbar. Unter den Bedingungen des weichen Schaltens sind aufgrund der erläuterten dy-
namischen Prozesse Bauelemente mit niedrigerer Ladungsträgerlebensdauer besser geeignet. 
Verfügbare Datenblattangaben zu leistungselektronischen Bauelementen sind in der Regel nicht 
für die Bewertung des dynamischen Verhaltens in ZVS- und ZCS-Topologien geeignet.

Aufgrund der Vielzahl entlastet schaltender Stromrichtertopologien mit ihren speziischen Schal-
terbeanspruchungen ist eine Pauschalaussage zu Frequenzgrenzen von Schaltern mit IGBT und 
MOSFET nicht möglich.
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6 Handhabung und Umweltbedingungen 
Nachfolgend sind die wichtigsten Anforderungen zusammengefasst, die an Transport, Lagerung, 
Montage und Betrieb von diskreten Leistungshalbleitern und Leistungsmodulen bestehen. Die 
Transport- und Lagerungsanforderungen sind sinngemäß auch für in Geräten eingebaute Module 
zu erfüllen, um einen zuverlässigen Betrieb über die gesamte Gerätelebensdauer sicherzustellen.

6.1 ESD-Empindlichkeit und Schutzmaßnahmen 
Alle Leistungsmodule mit IGBT oder MOSFET sind aufgrund ihrer nur wenige zehn Nanometer di-
cken Gateisolierung (Gateoxidschicht) empindlich gegenüber ESD (Electro Static Discharge) und 
werden deshalb gemäß EN 61340-5-1 und EN 61340-2-3 als EGB (Elektrostatisch Gefährdete 
Bauelemente) – d.h. Bauelemente, die durch elektrostatische Felder oder elektrostatische Entla-
dung während routinemäßiger Handhabung, Prüfung und Transport beschädigt werden können – 
eingestuft. IGBT und Leistungs-MOSFET mit großen Chiplächen weisen hohe Eingangskapazitä-
ten auf und gelten deshalb im Sinne der MIL-STD 883C, Methode 3015.6 als weniger empindlich 
im Vergleich zu Kleinsignalbauelementen.  

Bei der Handhabung von Leistungsmodulen mit IGBT oder MOSFET sind die Vorschriften der 
o.g. MIL-Norm sowie der DIN VDE 0843 T2, identisch mit IEC 801-2, zu beachten. Eingangsprü-
fung und Weiterverarbeitung dürfen nur an speziell eingerichteten Arbeitsplätzen mit leitfähigen 
Ablagen, Masseverbindungen usw. von geeignet bekleideten Mitarbeitern (antistatische Kittel, 
evt. Handgelenkband) durchgeführt werden. Transport- und Montageeinheiten sowie Leiterplatten 
müssen vor der Verarbeitung ESD-gefährdeter Bauelemente auf gleiches Potential gebracht und 
ein Auladen verhindert werden. Verpackungen von EGB sind mit dem Warnlabel nach IEC 60417, 
Reg.-Nr. 5134 als EGB gekennzeichnet (Bild 6.1.1).

Bild 6.1.1 Warnlabel für Verpackungen von EGB

Im Anlieferungszustand der Leistungsmodule sind Gate- und Emitter- bzw. Sourceanschlüsse 
durch ein geeignetes, leitfähiges Verpackungssystem, in die Verpackung eingelegten leitfähigen 
Schaumstoff oder Gummimatten, selbstklebende Metallfolien, auf die Anschlüsse aufgeschobene 
Ringniete oder auf Steckerleisten aufgesetzte Kappen kurzgeschlossen. Soweit möglich, sollte 
dieser Kurzschluss erst beim Verschalten des Gateanschlusses aufgehoben werden.

6.2 Umweltbedingungen für Lagerung, Transport und Betrieb 
Die Ausführungen dieses Abschnitts beziehen sich auf die Klassiizierung und Beschreibung der 
Umweltbedingungen nach EN 50178 und EN 60721-3 (IEC 721-3) mit den Teilen EN 60721-3-1 
(Lagerungsbedingungen), EN 60721-3-2 (Transportbedingungen) und EN60721-3-3 (Betriebsbe-
dingungen von Einrichtungen für ortsfesten, wettergeschützten Einsatz). Weitere Teile, auf die 
hier nicht eingegangen wird, beschreiben Betriebsbedingungen von Einrichtungen für ortsfesten, 
nicht wettergeschützten Einsatz (EN60721-3-4), Fahrzeuge (EN60721-3-5), Schiffsausrüstung 
(EN60721-3-6) und von Einrichtungen für portablen, nicht ortsfesten Gebrauch.

Wie in Bild 6.2.1 dargestellt, muss mit dem Auftreten unterschiedlicher Belastungsarten gerechnet 
werden, die nach EN60721-3 in entsprechenden Umweltbedingungen zusammengefasst werden. 
Bereits bei der Entwicklung/Konstruktion eines elektronischen Gerätes müssen diese später zu 
erwartenden Umweltbedingungen berücksichtigt werden – einschließlich der Auswahl der Leis-
tungshalbleiter, deren Kühlverfahren und des Einbaus. 

Dies bedeutet letztlich, dass – um durch die Applikation, den Einsatzort und die Bedingungen 
der Lagerung/des Transportes bis zum endgültigen Einsatz sowie die Verhältnisse während Ein-
satzunterbrechungen vorgegebene Umweltbedingungen erfüllen zu können – im Entwicklungs- 
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und Konstruktionsprozess die Bauelementeauswahl nach Umwelteigenschaften und konstruktive 
Maßnahmen zum Schutz vor Umwelteinlüssen iterativ verknüpft werden müssen.

Bei der Geräteentwicklung muss der bestmögliche Kompromiss zwischen Bauelemente-, Schal-
tungs- und konstruktivem Aufwand gesucht werden, da eine Vielzahl bauelementeseitiger Gren-
zen halbleiterphysikalisch oder bauelementetechnologisch bedingt sind, wie z.B. die Feuchtig-
keitsaufnahme des Vergussmaterials eines IGBT- Moduls.
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Bild 6.2.1 Belastungen aus den Umweltbedingungen nach DIN-EN 60721-3 während Transport, Lage-
rung und Betrieb

Die Umweltbedingungen werden in EN 60721-3 durch Umweltklassen „nAxY“ beschrieben: 

Die erste Zahl (n) legt dabei immer den Anwendungsbereich fest, für den die Anforderungen, die 
in der weiteren Ziffernfolge festgelegt ist, gilt.

n: 1: Lagerung 2: Transport 3: Betrieb

Der erste Buchstabe (A) bestimmt die Umweltgröße, für die die Einschränkungen gelten sollen.

A: K: klimatisch; M: mechanisch; B: biologisch; C: chemisch aktive Stoffe;   
 S: mechanisch aktive Stoffe; Z: weitere klimatische Umweltbedingungen

Die dritte Ziffer (x) bestimmt die Grenzwerte der unter A genannten Umweltgröße

x: Nummerierung (aufsteigend mit zunehmender Belastung)
Y: zusätzlicher Buchstabe für weitere Speziikationen

Höhere Klassen schließen dabei meist die Anforderungen der niederen Klassen mit ein. Zu be-
rücksichtigen sind auch Bedingungen während Montage, Wartung und Reparatur, wenn diese 
von denen für Lagerung und Betrieb abweichen können. In der genannten EN sind außerdem 7 
standardisierte Kombinationen (Satzbenennungen „IExx“) der oben genannten Umweltbedingun-
gen deiniert, in denen Beschreibungen der vollständigen Klassiikation für 4 genormte Fälle von 
Umweltbedingungen mit entsprechenden Anwendungsbeispielen aufgeführt sind. 

Der Nachweis, dass ein Erzeugnis den speziizierten Umweltbeanspruchungen genügt, erfolgt 
durch Prüfung von Mustern unter simulierten Umweltbedingungen. Dabei wird auf Umweltprüfun-
gen zurückgegriffen, die in der Normenreihe IEC 60068-x-x oder IEC 60749 detailliert beschrieben 
sind. Für die Auswahl der Prüfungen und deren Schärfegrad kann auf den „Leitfaden für die Korre-
lation und Umsetzung der Klassen von Umweltbedingungen nach IEC 60721-x in Umgebungsver-
fahren nach IEC 60068“ (Normentwurf DIN 40046-721-x, separate Dokumente für Lagerung (-1), 
Transport (-2), ortsfesten wettergeschützten Betrieb (-3), usw.) zurückgegriffen werden.   
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Am Beispiel der Betriebsbedingungen für elektrische Einrichtungen bei ortsfestem, wettergeschütz-
tem Einsatz sollen nachfolgend die wichtigsten Einsatzklassen nach EN 60721-3-3 stichwortartig 
charakterisiert werden. Zum vollen Verständnis sei jedoch unbedingt auf die EN 60721-3-3 verwie-
sen, welche jeweils konkrete Grenzwerte enthält.

6.2.1 Klimatische Umweltbedingungen
Die klimatischen Umweltbedingungen sind Lufttemperatur, absolute und relative Luftfeuchte, Be-
tauung, Temperaturänderungsgeschwindigkeit, Luftdruck, Sonnen- und Wärmestrahlung, Luftbe-
wegung, windgetriebener Niederschlag, Wasser (außer Regen) und Eisbildung.

Sie werden durch 11 Klimaklassen 3K1…3K11 entsprechend zunehmender klimatischer Belas-
tung beschrieben. Die wichtigsten Klimaklassen sind:
 - 3K1: Einsatzorte sind vollklimatisiert. Luftfeuchte und Lufttemperatur werden ständig geregelt.
 - 3K2: Geschlossene Einsatzorte mit ständiger Lufttemperaturregelung, Luftfeuchte wird nicht ge-
regelt, Betauung wird verhindert.

 - 3K3: Geschlossene Einsatzorte mit Lufttemperaturregelung, Luftfeuchte wird nicht geregelt, Be-
tauung wird verhindert.

 - 3K4: Geschlossene Einsatzorte mit Lufttemperaturregelung und einem weiten Bereich möglicher 
relativer Luftfeuchte, Luftfeuchte wird nicht geregelt. Auf die Erzeugnisse dürfen Kondenswasser 
und Wasser (außer Regen) einwirken.

 - 3K5: Geschlossene Einsatzorte, an denen weder Lufttemperatur noch Luftfeuchte geregelt wer-
den. Heizung kann angewandt werden, wenn große Unterschiede zwischen den Bedingungen 
dieser Klasse und dem Freiluftklima bestehen. An den Erzeugnissen darf sich Eis bilden.

 - 3K6, 3K7, 3K8: wettergeschützte Einsatzorte, die durch Öffnungen ständig direkte Verbindung 
zum Freiluftklima haben dürfen, d.h. nur teilweise geschlossen zu sein brauchen. 

Die Erzeugnisse (ausgenommen Klasse 3K7L) dürfen mit unterschiedlicher Intensität der Son-
nenstrahlung ausgesetzt sein. Windgetriebener Niederschlag (einschließlich Schnee) darf im be-
grenzten Maße einwirken. Bis auf die Klasse 3K1 korrelieren die Klimaklassen auch mit den Frei-
luftklimaten nach EN 60721-2-1: 
 - extrem kaltes Klima (ausgenommen Antarktis)
 - kaltes Klima
 - gemäßigtes Klima
 - mäßigtrockenes Klima
 - warmtrockenes Klima
 - extrem warmtrockenes Klima
 - warmfeuchtes Klima
 - ausgeglichenes warmfeuchtes Klima.

Eine Festlegung der für die jeweiligen Freiluftklimate und Einsatzbedingungen erforderlichen Kli-
maklassen kann damit anhand Anhang A der EN 60721-3-3 und der in der EN enthaltenen Klima-
togramme (vgl. auch Beispiel unter Kap. 6.2.7) erfolgen.

6.2.2 Mechanische Umweltbedingungen
Bild 6.2.2 verdeutlicht die vielfältigen möglichen mechanischen Belastungen, die in den Umwelt-
bedingungen nach EN 60721-3-3 erfasst sind.
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Bild 6.2.2 In den Umweltbedingungen nach EN 60721-3-3 erfasste mechanische Belastungen 

Die Speziikation der mechanischen Umweltbedingungen erfolgt über Grenzwerte folgender Mess-
größen:
 - Schwingungen: Amplitude der Auslenkung oder Beschleunigung und Frequenzbereich sinusför-
miger Schwingungsbelastung, spektrale Beschleunigungsdichte, roll off und Frequenzbereich 
rauschförmiger Schwingungsbelastung 

 - Stöße: Gesamt-Schock-Antwortspektrum, Spitzenbeschleunigung, Dauer, Stoßrichtungen und 
Zahl der Stöße je Richtung 

Die mechanischen Umweltbedingungen werden durch 8 Klassen-Kennzeichnungen entsprechend 
zunehmender Belastung beschrieben:
 - 3M1: Einsatzorte, an denen keine wirksamen Schwingungen und Stöße auftreten
 - 3M2: Einsatzorte, an denen nur geringfügige Schwingungen auftreten
 - 3M3: Einsatzorte ohne oder mit nur geringfügigen Schwingungen, an denen auch Stöße mit 
geringem Energiegehalt auftreten, z.B. ausgelöst durch örtlich beschränkte Sprengungen oder 
Rammarbeiten, Zuschlagen von Türen usw.

 - 3M4: Einsatzorte, an denen merkliche Schwingungen und Stöße auftreten, z.B. hervorgerufen 
durch Maschinen oder vorbeifahrende Fahrzeuge 

 - 3M5: Einsatzorte, an denen merkliche Schwingungen und Stöße mit hohem Energieinhalt auf-
treten, z.B. hervorgerufen durch Schwermaschinen, Förderbänder usw.

 - 3M6: Einsatzorte, an denen hohe Schwingungspegel und Stöße mit hohem Energieinhalt auftre-
ten, z.B. in unmittelbarer Nähe von Schwermaschinen

 - 3M7: Einsatzorte, an denen sehr hohe Schwingungspegel und Stöße mit hohem Energieinhalt 
auftreten, z.B. bei direkt an Maschinen angebauten Erzeugnissen

 - 3M8: Einsatzorte, an denen extrem hohe Schwingungspegel und Stöße mit hohem Energieinhalt 
auftreten, z.B. bei Erzeugnissen an Hammerwerken

Die Auswahl der geeigneten Klasse ist – neben dem Schwingungspegel und dem Energiegehalt 
der Stöße – von der Art und Befestigung (starr, lexibel, auf Schwingungsdämpfern) abhängig. 

Eine Festlegung der erforderlichen mechanischen Einsatzklassen kann anhand der Grenzwertta-
bellen in Anhang A der EN 60721-3-3 erfolgen.
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6.2.3 Biologische Umweltbedingungen
Die biologischen Umweltbedingungen werden durch 3 Klassen-Kennzeichnungen entsprechend 
zunehmender Belastung mit Schimmel-/Schwammwachstum, Nagetieren und anderen tierischen 
Schädlingen beschrieben:
 - 3B1: Einsatzorte ohne besondere Gefahr der Einwirkung biologischer Umwelteinlussgrößen; 
z.B. sind Schimmelwachstum oder Einwirkung tierischer Schädlinge unwahrscheinlich

 - 3B2: Einsatzorte, an denen auch Schimmelwachstum auftreten und tierische Schädlinge – mit 
Ausnahme von Termiten – einwirken können 

 - 3B3: Einsatzorte, an denen auch Schimmelwachstum auftreten und tierische Schädlinge ein-
schließlich Termiten einwirken können 

Eine Festlegung der erforderlichen biologischen Einsatzklassen kann anhand der Grenzwerttabel-
len in Anhang A der EN 60721-3-3 erfolgen.

6.2.4 Umwelteinlüsse durch chemisch aktive Stoffe
Die Einwirkungsmöglichkeiten der chemisch aktiven Stoffe Meersalz/Streusalz, Schwefeldioxid, 
Schwefelwasserstoff, Chlor, Chlorwasserstoff, Fluorwasserstoff, Ammoniak, Ozon und Stickoxide 
werden durch 6 Klassen-Kennzeichnungen entsprechend zunehmender Belastung beschrieben.
 - 3C1R: Einsatzorte, an denen die Atmosphäre sorgfältig überwacht und geregelt wird (Kategorie 
saubere Räume)

 - 3C1L: Einsatzorte, an denen die Atmosphäre kontinuierlich geregelt wird
 - 3C1: Einsatzorte mit geringem Industrieanteil und mäßiger Verkehrsdichte; Möglichkeit erhöhter 
Luftverunreinigung innerhalb dichter besiedelter Gebiete im Winter durch Heizung, Salznebel im 
Küstenbereich und auf dem Meer an nicht allseits geschlossenen Einsatzorten möglich

 - 3C2: Einsatzorte mit heute üblicher Luftverschmutzung, wie sie in dichter besiedelten Gebieten 
mit industriellen Einrichtungen oder hoher Verkehrsdichte auftritt

 - 3C3: Einsatzorte in unmittelbarer Nachbarschaft industrieller Anlagen mit chemischen Emissio-
nen

 - 3C4: Einsatzorte innerhalb industrieller Anlagen, es dürfen Emissionen chemischer Schadstoffe 
in hoher Konzentration auftreten.

Chemisch aktive Flüssigkeiten und weitere chemisch aktive Feststoffe bleiben in der Norm un-
berücksichtigt. Eine Festlegung der erforderlichen chemischen Einsatzklassen kann anhand der 
Grenzwerttabellen in Anhang A der EN 60721-3-3 erfolgen.

6.2.5 Umwelteinlüsse durch mechanisch aktive Stoffe
Die Einwirkungsmöglichkeiten der mechanisch aktiven Stoffe Sand in Luft sowie Staub als 
Schwebstoffgehalt bzw. Niederschlag werden durch 4 Klassen-Kennzeichnungen entsprechend 
zunehmender Belastung beschrieben:
 - 3S1: Einsatzorte, an denen der Staubanfall auf einem Kleinstmaß gehalten wird; das Eindrin-
gen von Sand wird verhindert.

 - 3S2: Einsatzorte, an denen keine besonderen Maßnahmen zur Verringerung des Staub- oder 
Sandanfalls getroffen werden, die jedoch nicht in der Nähe von Staub- oder Sandquellen liegen

 - 3S3: Einsatzorte, die in der Nähe von Staub- oder Sandquellen liegen und an denen keine be-
sonderen Maßnahmen zur Verringerung des Staub- oder Sandanfalls getroffen werden

 - 3S4: Einsatzorte, an denen durch technische Verfahren Sand oder Staub anfällt oder die in geo-
graphischen Gebieten liegen, in denen ein hoher Sand- oder Staubanteil in der Luft auftreten 
darf 

Eine Festlegung der erforderlichen Einsatzklassen kann anhand der Grenzwerttabellen in Anhang 
A der EN 60721-3-3 erfolgen.
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6.2.6 Besonderheiten beim Betrieb in großen Höhen
Bei Betrieb in Höhen > 2000 m über NN können – abhängig von der Auslegung – Einschränkun-
gen des Arbeitsbereichs notwendig sein.
 - bei Luftkühlung Minderung der Ausgangsleistung oder der höchstzulässigen Betriebstempera-
tur aufgrund der niedrigeren Luftdichte/des niedrigeren Luftdrucks, wodurch die Kühlung beein-
trächtigt wird, vgl. Kap. 5.3

 - Minderung des Isolationsvermögens aufgrund der mit steigender Aufstellhöhe (sinkendem Luft-
druck) absinkenden Durchschlagsfestigkeit der Luft

Die meisten SEMIKRON-Leistungsmodule sind hinsichtlich ihrer Isolationsabstände (Luft- und   
Kriechstrecken) nach EN 50178 ausgelegt. Für Aufstellhöhen > 2000 m über NN gelten jedoch 
erhöhte Anforderungen an die Luftstrecken. Diese sind um einen Korrekturfaktor zu vergrößern 
oder, wenn das nicht möglich ist, die Netzspannung zu reduzieren, z.B. durch Vorschaltung von 
Transformatoren. Die Korrekturfaktoren sind in der nachstehenden Tabelle nach IEC 60664-1, 
Tabelle A.2 festgelegt.

Einsatzhöhe über NN in m Luftdruck in kPa Korrekturfaktor
2.000 82 1,000
2.500 76 1,075
3.000 70 1,140
4.000 62 1,290
5.000 50 1,480

Tabelle 6.2.1 Einluss der Einsatzhöhe auf Isolationsabstände

Beispiel SKiiP3, 1700 V: 

Für Geräte an Netzen mit VN = 690 Veff Leiter/Leiter-Spannung mit geerdetem Sternpunkt beträgt 
die Mindestluftstrecke bis 2000 m über NN für sichere Trennung 8 mm (EN50178, Tabelle 3). Für 
größere Aufstellhöhen muss diese Luftstrecke mit dem entsprechenden Korrekturfaktor multipli-
ziert werden. Da beim SKiiP 3 die Luftstrecke 9 mm beträgt (= 1,125 x 8 mm) ist die Verwendung 
des Bauteils bis 2880 m zulässig (Korrekturfaktor approximiert zwischen 2500 m und 3000 m).

Auswirkung der Höhenstrahlung auf die Ausfallrate 
Höhen- bzw. kosmische Strahlung (cosmic rays) ist eine hochenergetische Teilchenstrahlung aus 
dem Weltall. Die Primärstrahlung besteht vorwiegend aus Protonen, außerdem aus Elektronen 
und vollständig ionisierten Atomen und durchdringt die Erdatmosphäre. Sie wird vor allem durch 
Supernovas, aber auch von der Sonne emittiert. Auf die äußere Erdatmosphäre treffen etwa 1000 
Teilchen je Quadratmeter und Sekunde auf, von denen nur ein sehr kleiner Teil die Erdoberläche 
direkt erreicht, da die meisten Primärteilchen mit Gasmolekülen der Erdatmosphäre (O2, N2) kol-
lidieren. Die hierdurch entstehenden, energiereichen Sekundärteilchen kollidieren mit weiteren 
Gasmolekülen der Atmosphäre und zerfallen dabei in eine Vielzahl kleinerer Teile (Pions, Muons 
und Neutronen), den Teilchenschauer (cosmic ray shower, vgl. Bild 6.2.3).
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Bild 6.2.3  Schematische Darstellung der Höhenstrahlung [80]

Während die meisten dieser Teilchen unschädlich für Halbleiter sind, können einige Teile – haupt-
sächlich Neutronen – Leistungshalbleiter über einem lokalen Durchbruch im Volumen des Halb-
leiters zerstören, der ohne vorherige Anzeichen für Fehler oder Verschleiß innerhalb von Nanose-
kunden erfolgt. Die Ausfallraten sind abhängig von Betriebshöhe, Spannung und Chiptemperatur 
und können in gewissem Umfang durch besondere Designmaßnahmen des Leistungshalbleiters 
beeinlusst werden, vgl. [80]. Hier wird von ABB folgende, für deren HIPak IGBT-Leistungsmodule 
mit VCES = 1700 V….6500 V parametrierte Modellgleichung angegeben:
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 λ: FIT-Rate (Ausfälle in 109 h)
 C1, C2, C3: typspeziische Modellparameter  
 h: Betriebshöhe in m
   Term 1 dieser Gleichung repräsentiert die Spannungsabhängigkeit der FIT-Rate,
   Term 2 deren Temperaturabhängigkeit und
   Term 3 die Abhängigkeit der FIT-Rate von der Betriebshöhe. 

Als Faustregel ist mit einer Verdopplung der FIT-Rate je 1.000 m Höhe zu rechnen. Die Spannung 
VDC in Term 1 repräsentiert die tatsächlich zwischen Kollektor und Emitter anliegende Spannung, 
d.h. die FIT-Rate sollte für die in den unterschiedlichen Betriebszuständen (inkl. dem Ausschalten) 
getrennt ermittelt und – nach deren Zeitanteilen gewichtet – aus den Einzelwerten addiert werden.
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6.2.7 Grenzwerte der Luftfeuchte und Schutz gegen Betauung
Aus unterschiedlichen Gründen (z.B. Umweltbelastung bei der Fertigung, Recyclingfähigkeit, Mi-
nimierung thermisch mechanischer Belastungen, Gewichtssenkung) haben sich heute einschich-
tige Verguss- oder Coatingsysteme auf Basis von Silikongels zur elektrischen Isolierung auf der 
Oberläche der DCB-Substrate durchgesetzt.

Feuchteunterschiede werden innerhalb dieser Vergusssysteme in beiden Richtungen ausgegli-
chen. So erfolgt die Diffusion von Wasserionen im Silikongel mit 0,04 mm/s bei 18°C bis 1 mm/s 
bei 100°C. Sättigungszustände werden z.B. bei Silikonschichtdicken von ca. 5 mm innerhalb von 
5 Stunden erreicht.

Beispiel SKiiP3: 

Mit einer Zeitkonstante von t = 8 h sind nach 4 h Trocknungszeit noch 40% der Restfeuchte im 
Silikongel vorhanden. 

Prinzipiell verursacht die Einlagerung von Wasserionen Veränderungen der Feldlinienverläufe in 
den Grenzschichten zwischen Halbleiter und Verguss, aber auch in der Fotoimid-Abdeckung der 
Chips. Elektrolytische Vorgänge sind ebenfalls nicht auszuschließen. Die meisten SEMIKRON 
Leistungsmodule  sind gemäß EN 50178 für die Klimaklasse 3K3 nach EN 60721-3-3 und bezüg-
lich der Luft- und Kriechstrecken für den Verschmutzungsgrad 2 nach EN50178 und EN 61800-5-1 
dimensioniert.

Hiernach ist z.B. der Betrieb unter Einsatz- und Einbaubedingungen unzulässig, in denen Tropf- 
oder Kondenswasser auf das Leistungsmodul einwirkt. Betauung ist nur gelegentlich und außer 
Funktion, d.h. ohne anliegende Spannung, zulässig. Aus einer gelegentlichen Betauung resultieren-
de Kondensatrückstände dürfen sich keinesfalls auf Grund häuiger Betauungs-/Trocknungszyklen 
unzulässig kumulieren.

Um Ausfälle der Leistungshalbleiter durch Betauung zu vermeiden, muss jeder Einsatzfall den kli-
matischen Bauteilspeziikationen Rechnung tragen. Betauung muss im Betrieb durch zusätzliche 
Maßnahmen, wie z.B. Stillstandsheizung, Klimaanlage, Durchlaufbetrieb, Kühlwassertemperatur-
regelung o.a. vermieden werden. Für Klimaklasse 3K3 hat der Betrieb an geschützten, keinesfalls 
der Witterung ausgesetzten Orten bei max. 85% relativer und 26 g/m³ absoluter Luftfeuchte zu 
erfolgen. Lt. dem Klimatogramm Bild 6.2.4 bedeutet dies, dass z.B. bei 40°C Umgebungstempe-
ratur die relative Luftfeuchte kleiner als 50% sein muss. 



6 Handhabung und Umweltbedingungen 

415

Bild 6.2.4 Klimatogramm mit den Größen Temperatur, relative und absolute Luftfeuchte;  
der dick umrahmte Bereich entspricht Klimaklasse 3K3 (Bild B.3 der EN 60721-3-3, ähnlich 
Bild A.7 der EN50178)

Die absolute Luftfeuchte verändert sich kaum mehr als um 1 g/m3 innerhalb von 24 Stunden (grö-
ßere Änderungen sind nur nach Regen festzustellen). Wenn Geräte nicht dicht verschlossen sind 
indet Luftaustausch mit der Umgebung statt. Folglich ist „überall“ die gleiche Luft mit der gleichen 
absoluten Luftfeuchte. Aufgrund unterschiedlicher lokaler Temperaturen variiert jedoch dort die 
relative Luftfeuchte, da die drei Größen Temperatur, absolute und relative Feuchte über das Kli-
matogramm miteinander verknüpft sind.

Beispiel:

Die absolute Feuchte beträgt bei 40°C Umgebungstemperatur und 20% relativer Luftfeuchte 10 g/
m3 (der Graph durch den Punkt 40°C und 20% rel. Feuchte ist an der Oberseite des Diagramms 
entspechend beschriftet). Wird die Luft lokal auf 20°C abgekühlt, so steigt die relative Feuchte 
auf 58% an (Schnittpunkt des 10 g/m3-Graphen mit der 20°C-Linie). Um die zulässigen Klimabe-
dingungen der Klasse 3K3 nicht zu verlassen, darf die Temperatur am speziizierten Modul, z.B. 
durch Kühlung, nicht unter 13°C absinken (Schnittpunkt des 10 g/m3-Graphen mit der 85%-Feuch-
telinie). Betauung setzt ein, sobald die Temperatur unter 11°C abkühlt (Schnittpunkt des 10 g/m3-
Graphen mit der 100%-Feuchtelinie).

6.2.8 Schlussfolgerungen für die Gerätekonstruktion
An allen Geräteteilen kann bei entsprechenden Temperaturunterschieden zur Umgebungsluft 
Luftfeuchtigkeit kondensieren (Betauung); im Extremfall verbunden mit der Entstehung, Samm-
lung und Leitung von Tropfwasser zu feuchteempindlichen Gerätekomponenten, wie z.B. den 
Leistungshalbleitern. Der notwendige konstruktive Aufwand zur Verhinderung feuchtebedingter 
Ausfälle ist abhängig von den klimatischen Einsatzbedingungen, für die das Gerät entwickelt wird. 
Möglichkeiten hierfür sind z.B.:
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a) Gehäuse mit abgeschlossener, interner Luftzirkulation 
 - geschlossenes System (Schutzgrad mindestens IP65) mit Luft/Luft oder Wasser/Luft Wärme-
tauscher

 - geschlossenes System mit Innenraumklimatisierung (Regelung von Lufttemperatur und Luft-
feuchte)

 - offenes System mit Zwangsbelüftung innerhalb des Gehäuses 

In derartigen Systemen werden die Leistungshalbleiter entweder durch Flüssigkeit gekühlt oder 
ihre Kühlkörper beinden sich – durch eine Dichtung getrennt – außerhalb des Gehäuses.

b) Regelung der Kühlkörpertemperatur durch Regelung der Kühlluftzufuhr 
    (Lüfterdrehzahl oder -einschaltdauer

c) Regelung der Innentemperatur mittels Innenraumheizung

Bild 6.2.5 zeigt schematisch die relevanten Konstruktionsmerkmale am Beispiel eines Schalt-
schrankes mit SKiiP-Leistungsmodulen.

Bild 6.2.5 Konstruktionsdetails eines leistungselektronischen Schaltschrankes 
1. vor Feuchte zu schützendes Leistungsmodul 
2. kritische Zone: Kühlkörper, Kühlkörpertemperatur T1, z.B. mittels Zweipunktregler auf T1 ≥ T2  
    geregelt   → Kondensationsgefahr wenn T1 < T2 
3. Heizung: regelt Innenraumtemperatur auf T2 im zulässigen Betriebstemperaturbereich der  
    Komponenten 
4. Kühlluftzufuhr in den Schaltschrank (Regelung des Volumenstroms und der Luftfeuchte) 
5. Luftein- und -auslass: Durch Luftleitmaßnahmen muss ggf. die Kaminwirkung abgeschwächt 
    werden, um eine gleichmäßige Kühlluftverteilung zu sichern.  
6. Gehäuse mit Schutzgrad min. IP54 
7. von der Gehäusedecke tropfendes Tauwasser ableiten 
8. optional: wasseraufnehmendes Granulat zur passiven Luftfeuchtessteuerung  
9. kritische Zonen: Gehäusewände

In einem geschlossenen Gehäuse kann es an Oberlächen, die kälter als die Innenraumluft sind, 
zur Betauung bis hin zur Eisbildung kommen. Eine typische Situation, die Betauung hervorruft, ist 
der Abfall der Innenraumtemperatur, in dessen Konsequenz die relative Luftfeuchte im Innenraum 
100% erreicht. An noch kälteren Oberlächen (z.B. Luftein- und -auslass, Gehäusewände, Kühl-
körper) kondensiert dann die Luftfeuchte. Kriterium für den Aufwand zur inneren Ventilation sind 
die klimatischen Bedingungen für den Einsatz des Gerätes. 
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In Systemen mit geschlossenem Innenraum ohne aktive Luftfeuchteregelung kann die Innenluft 
bis zur Sättigung Wasser aufnehmen. Die absorbierbare Flüssigkeitsmenge wird durch das Innen-
luftvolumen begrenzt. Bei Temperaturänderungen setzt sich der Prozess fort oder kehrt sich um 
– die Feuchtigkeit kondensiert aus der Luft. Für solche Systeme ist u.U. der Einsatz von wasser-
aufnehmenden Granulaten zur Vermeidung von Betauung geeignet.

Die Temperaturänderung verursacht einen Druckausgleich. Um zu vermeiden, dass hierdurch wei-
tere Luftfeuchte in das abgeschlossene System gelangt, können Lüftungsventile mit deiniertem 
Feuchterückhaltevermögen (z.B. Gore-Prevent) eingesetzt werden.

Für geschlossene Systeme wird eine Temperaturregelung der Kühlkörper empfohlen. Um Schä-
den nach einem evt. Ausfall des Dichtsystems zu verhindern, sollte eine Überwachung der Innen-
raum-Feuchte erfolgen. Für den Einsatz unter tropischen oder anderen Bedingungen mit hoher 
Luftfeuchte werden Systeme mit aktiver Luftfeuchteregelung empfohlen.

Innerhalb von Schaltschränken ohne geschlossenem Innenvolumen entstehen durch die perma-
nente Frischluftzufuhr Kondensationsbereiche. Diese müssen gezielt an Stellen verlagert werden, 
an denen Betauung, ggf. Eisbildung und Tropfwasser, keine schädlichen Auswirkungen haben. 
Die Temperatur kritischer Komponenten (Kühlkörper, Leistungshalbleiter, Leiterplatten, …) muss 
bei Spannungsbeanspruchung stets höher als deren Umgebungstemperatur sein, was z.B. durch 
geeignete Vorheizmaßnahmen sowie eine geeignete Innenraumbelüftung und Luftverteilung er-
reichbar ist. Kondenswasser muss auf geeignete Weise geführt und abgeleitet werden.

Bei der Temperaturregelung von Kühlkörpern sind auch Übergangszustände, wie Schwachlast und 
der Wechsel von Standby- und Betriebszustand zu berücksichtigen, in denen die o.g. Forderung 
ggf. nur durch Verminderung der Kühlung erfüllbar ist. Während des Standby-Zustandes kann es 
sinnvoll sein, durch weitere Einspeisung der Hilfsspannungen und ggf. auch durch zusätzliche 
Heizung von Kühlkörpern und Innenraum das Temperaturniveau nicht zu weit absinken zu lassen.

6.3 Montage von Leistungsmodulen

6.3.1 Beschaffenheit der Montageläche auf dem Kühlkörper
Um den notwendigen thermischen Kontakt zu gewährleisten und die in den Datenblättern ange-
gebenen thermischen Übergangswiderstände zu realisieren, muss die Montageläche des Kühl-
körpers sauber und staubfrei sein sowie die an Bild 6.3.1 an einem Beispiel verdeutlichten Spezi-
ikationen erfüllen:

A:

> 10 µm

B:

6.3 µm�

Heatsink

C:

50 µm per 100 mm�

Bild 6.3.1 Mechanische Speziikation der Montageläche für Leistungsmodule (Beispiel)



6 Handhabung und Umweltbedingungen 

418

Unebenheit auf 
10 cm

Rauhtiefe Rz Absätze

(DIN EN ISO 1101)
A

(DIN EN ISO 4287)
B

(DIN EN ISO 4287)
C

Module mit Bodenplatte
SEMITRANS ≤ 50 μm ≤ 10 μm ≤ 10 μm

SEMIPACK, SEMiX,  
SEMIPONT…4

≤ 50 μm ≤ 10 μm ≤ 10 μm

Module ohne Bodenplatte
MiniSKiiP, SEMIPONT 5/6, 

SKiM4/5
≤ 50 μm ≤ 6,3 μm ≤ 10 μm

SKiM63/93 ≤ 50 μm ≤ 10 μm ≤ 10 μm
SEMITOP ≤ 50 μm ≤ 6,3 μm absatzfrei

Tabelle 6.3.1 Anforderung an die Kühlkörper/Montageoberläche für SEMIKRON-Bauelemente

6.3.2 Thermische Kopplung Modul – Kühlkörper durch Wärmeleitmedien
Bei der Montage eines Leistungsmoduls auf eine Kühlläche verbleibt aufgrund der Unebenheiten 
der beiden Montagelächen ein Spalt zwischen Modul und Kühlkörper. Da Luft mit einer spezii-
schen Wärmeleitfähigkeit lair ≈ 0,03 W/m·K ein schlechter Wärmeleiter ist, muss dieser Spalt mit 
einem besseren Wärmeleiter gefüllt werden, vgl. Bild 6.3.2.

Thermal paste

Heatsink

Base plate or DBC of power module

Bild 6.3.2 Wärmeübertragung Leistungsmodul - Kühlkörper mit Wärmeleitmedium

Hierzu sind unterschiedliche Koppelmaterialien verfügbar, die eine speziische Wärmeleitfähigkeit 
im Bereich von lpaste ≈ 0,5 - 6 W/m·K (20x bis 200x besser als Luft) besitzen.

Grob lassen sich diese Materialien in folgende Grundtypen unterteilen:
 - Pasten, z.B. Al2O3- oder Bornitrid(BN)-gefüllte Wärmeleitpasten,
 - Übergangssysteme (phase changer), beruhend auf Phasenübergang (z.B. niederschmelzende 
Metallverbindung) oder Viskositätssprung (z.B. HiFlowTM),

 - Folien, elektrisch leitend (z.B. SoftfaceTM, glasfaserverstärkte Graphitfolie, graphitbeschichtete 
Al-Folie) und elektrisch nichtleitend (z.B. BN-gefüllte Folie, Al2O3-gefüllte Folie),

 - kombinierte Systeme, wie z.B. wachsbeschichtete Graphit- oder Al-Folie.

Am weitesten verbreitet sind die preisgünstigen Pastensysteme aus einer liesfähigen Komponen-
te (z.B. Silikonöl), gefüllt mit feinem, thermisch gut leitfähigen Pulver.

Zur Einordnung der Wärmeleitfähigkeiten der Wärmeleitpaste in das Gesamtsystem sind in der 
nachstehenden Tabelle die speziischen Wärmeleitfähigkeiten von Materialien aufgeführt, aus de-
nen ein Leistungsmodul aufgebaut ist. Es wurde beispielhaft die Wärmeleitpaste P12 von Wacker-
Chemie angenommen. Die aufgeführten Rth -Werte ergeben sich in Abhängigkeit von der modul-
typischen Wärmespreizung. 
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Material
Speziische thermi-
sche Leitfähigkeit l 

[W/(m∙K)]
Dicke [µm]

Prozentualer Anteil 
am Rth eines SKiM-

Moduls
Chip 106 120 2,92%

Chip Lot 57 70 3,65%

DCB (Kupfer) 394 300 1,94%

DCB (Al2O3) 24 380 32,91%

DCB (Kupfer) 394 300 1,31%

Wärmeleitpaste  
(WACKER P12) 0,81 30 57,26%

Tabelle 6.3.2 Materialeigenschaften und Anteil am Wärmewiderstand für Schichten eines SKiM-Modulauf-
baus

Wie die Tabelle 6.3.2 zeigt, ist die Wärmeleitfähigkeit der Wärmeleitpaste recht schlecht im Ver-
gleich zur Wärmeleitfähigkeit der anderen Bestandteile eines Leistungsmoduls. Der Anteil der 
Wärmeleitpaste am thermischen Widerstand Rth(j-s) beträgt je nach Aufbau ca. 20-65%, deshalb 
sollte die Wärmeleitpastenschicht so dünn wie möglich und so dick wie nötig sein (Bild 6.3.3).

Rth(c-s)

Thickness thermal paste

Maximum

value

40µm

Bild 6.3.3 Abhängigkeit des thermischen Widerstands von der Wärmeleitpastenschichtdicke

Zu geringe Wärmeleitpastenschichtstärken führen zu verbleibenden Lufteinschlüssen zwischen 
der Modulunterseite und der Kühlkörperoberläche und damit zu einem hohen thermischen Wi-
derstand Rth(c-s) bzw. Rth(j-s). Nach Erreichen des Optimums steigt der thermische Widerstand Rth(c-s) 
bzw. Rth(j-s) mit zunehmender Wärmeleitpastenschichtstärke wieder an, da die speziische Wärme-
leitfähigkeit l der Wärmeleitmedien – verglichen mit anderen Materialien eines Leistungshalblei-
termoduls – sehr gering ist. Der Minimalwert ist bei jedem System (Modul auf Kühlkörper) unter-
schiedlich und muss in Tests deiniert werden. 

Je nach Modultyp sind in der jeweiligen „Mounting Instruction“ die Wärmeleitpastenschichtstärken 
und die Qualität der Oberlächenbeschaffenheit des Kühlkörpers beschrieben. 

Empfohlene Wärmeleitpastendicken für SEMIKRON-Module mit Wärmeleitpaste (P12, Wacker-
Chemie, silikonhaltig) und HTC (ELECTROLUBE, silikonfrei):
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Module mit Bodenplatte
SEMIPACK  
ca. 50 μm

SEMITRANS 
ca. 50 μm

SEMiX50… 
ca. 100 μm

SEMIPONT4 
ca. 50 μm

Module ohne Bodenplatte
MiniSKiiP0 
25…40 μm

MiniSKiiP1 
35…50 μm

MiniSKiiP2 
65…85 μm  

MiniSKiiP3 
45…65 μm  

SEMIPONT5/6 
50…55 μm

SKiM4/5 
40...60 μm

SKiM63/93 
30…50 μm

SEMITOP1 
20…25 μm

SEMITOP1 
30…35 μm

SEMITOP3 
50…55 μm

SEMITOP4 
50…55 μm

Tabelle 6.3.3 Empfohlene Dicken der Wärmeleitpastenschicht für SEMIKRON-Module

Die von SEMIKRON empfohlene Wärmeleitpaste P12 liegt bezüglich der speziischen Wärmeleit-
fähigkeit l im unteren Bereich. Für die Verwendung dieser Wärmeleitpaste sprechen folgende 
Aspekte:
 - Rth-Tests haben ergeben, dass die sich im Anwendungsfall einstellende Wärmeleitfähigkeit ei-
ner Wärmeleitpaste nicht nur von ihrer speziischen Wärmeleitfähigkeit l, sondern auch von 
ihrem inneren Aufbau abhängt. Je größer die in einer Wärmeleitpaste enthaltenen Füllstoffparti-
kel sind, desto höher ist die speziische Wärmeleitfähigkeit. Die Partikelgröße der Füllstoffe gibt 
die Mindestschichtstärke vor, d.h. die Wärmeleitpastenschicht kann nicht dünner aufgetragen 
werden als die größten enthaltenen Partikel. Eine Paste mit sehr kleinen Partikeln, wie die P12 
(Partikelgröße 0,04…4 µm) erlaubt an Stellen mit einem hohen Anpressdruck nach mehreren   
Temperaturzyklen einen annähernden „Metall-zu-Metall-Kontakt“, was in der Regel zu einer star-
ken Verringerung des Rth(c-s) bzw. Rth(j-s) führt.

 - Die Paste neigt nur sehr wenig zum „Ausbluten“ und „Austrocknen“. 

Die nachfolgende Tabelle zeigt Eigenschaften der wichtigsten, bei SEMIKRON untersuchten Wär-
meleitmedien.

Bezeich-
nung;  
Hersteller

Beschrei-
bung

Silikon-
haltig

elektrisch 
leitend

Mögliche 
Auftrags-
verfahren

Anwendba-
re Schicht-
dicken in 
µm

Übergangs-
wärmewi-
derstand 

Speziische 
Wärmeleit-
fähigkeit 
λ W/(m*K) 
(Datenblatt)

P12, Wacker Paste, Füll-
stoff Al2O3

Ja Nein Rolle, Sieb-/
Schablonen-
druck

10-100 + 0,81

HTC, Elect-
rolube

Paste, Füll-
stoff AL2O3

Nein Nein Rolle, Sieb-/ 
Schablonen-
druck

10-100 + 0,9

PSX-P8, 
Hala Contec 
GmbH

Phase-
Change-
Material, 
Aluminium-
pulver

Nein Nein Rolle, Sieb-/ 
Schablonen-
druck

10-100 + 3,4

Keratherm 
86/50;  
Kerafoil

Folie, 
Füllstoff 
Bornitrid

Ja Nein Manuell 
(Hand)

120 - 2,9

Q2-Pad; 
Bergquist

Alumini-
umfolie mit 
Graphitbe-
schichtung

Ja Ja Manuell 
(Hand)

152 - 2,5

TIC 1000 A, 
Bergquist

Paste, Füll-
stoff Al2O3

Ja Ja Rolle, Sieb-/ 
Schablonen-
druck

15-100 O 1,5

TIC 4000, 
Bergquist

Paste, Füll-
stoff Flüssig-
metall

Ja ja Rolle, Sieb-/ 
Schablonen-
druck

ca. 100 + 4,0
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Bezeich-
nung;  
Hersteller

Beschrei-
bung

Silikon-
haltig

elektrisch 
leitend

Mögliche 
Auftrags-
verfahren

Anwendba-
re Schicht-
dicken in 
µm

Übergangs-
wärmewi-
derstand 

Speziische 
Wärmeleit-
fähigkeit 
λ W/(m*K) 
(Datenblatt)

KU ALC-5, 
Kunze

Phase-
Change-Ma-
terial Alumi-
niumfolie mit 
Wachsbe-
schichtung

Nein Ja Manuell 
(Hand)

ca. 76 O 220

KU ALF; 
Kunze

Phase-
Change-Ma-
terial Alumi-
niumfolie mit 
Wachsgra-
itbeschich-
tung

Nein Ja Manuell 
(Hand)

ca. 76 + 220

Tabelle 6.3.4 Arten und Eigenschaften von Wärmeleitmedien (Wärmeleitpasten u.ä.)

Auftragen von Wärmeleitpaste
Neben der Einhaltung der empfohlenen Schichtstärken ist beim Aufbringen der Wärmeleitpaste 
darauf zu achten, dass die Wärmeleitpastenschicht gleichmäßig und homogen auf die Modul-
unterseite oder die Kühlkörperoberläche auftragen wird. Inhomogenität der Wärmeleitpasten-
schicht (Extremfall: Auftragen eines oder mehrerer Wärmeleitpastenkleckse) kann zu Brüchen der 
DCB-Keramik oder lokalen Überhitzungen führen, wenn Bereiche mit Lufteinschlüssen zwischen 
Modulunterseite und Kühlkörperoberläche verbleiben. Das gilt im besonderen für die Montage 
bodenplattenloser Module, da hier für transiente thermische Belastungen fast ausschließlich der 
Kühlkörper als thermische Kapazität wirksam ist.

Auftragen mittels Gummiroller
Der Auftrag von Wärmeleitpaste mittels Gummiroller kann zu ausreichenden Ergebnissen führen, 
wenn dieser Montageschritt von erfahrenen und für diesen Prozess sensibilisierten Mitarbeitern 
durchgeführt wird. Dieser Prozess bringt jedoch Nachteile wie Inhomogenität, mangelnde Re-
produzierbarkeit und Verschmutzungsgefahr mit sich. Mittels eines harten Gummirollers ist der 
Modulboden oder die Kühlkörper-Aulageläche vor der Montage des Leistungsmoduls auf den 
Kühlkörper homogen und möglichst dünn mit Wärmeleitpaste zu bestreichen, s. obenstehende 
Tabelle für SEMIKRON-Produktgruppen.

Schablonen- und Siebdruckverfahren
Beim Schablonendruckverfahren wird meist mit einer Edelstahlschablone und einer Edelstahlrakel 
auf das Modul oder den Kühlkörper gedruckt. Die „effektive“ Wärmeleitpastenschichtstärke ergibt 
sich über das Verhältnis der gefüllten Fläche zur nicht gefüllten Fläche und der Höhe der aufgetra-
genen Dots, die über die Schablonendicke bestimmt wird.

Beim Siebdruckverfahren kommt meist das technische Gewebe „Monolen-PET“ und eine Rakel 
aus Polyurethan mit einer Härte von 75 Shore zum Einsatz. Die Dicke des Garns und die Anzahl 
der Garne pro Längeneinheit bestimmen dabei die Wärmeleitpastenschichtstärke. 

Im Schablonen- und Siebdruckprozess können bei automatischer Durchführung wesentlich bes-
sere Ergebnisse als im Aufrollprozess erzielt werden. Erfolgt die Prozessdurchführung manuell, 
können jedoch auch hier größere Prozessschwankungen entstehen.

Messung der Wärmeleitpastenschichtdicke
Wärmeleitpastenschichtstärken können direkt oder indirekt ermittelt werden. Ein indirektes Verfah-
ren ist beispielsweise eine Messung des Gewichtes der Wärmeleitpaste über eine Tara-Wägung 
mit einer geeigneten Waage. Direkte berührungslose Messungen der Wärmeleitpastenschicht 
können beispielsweise mit einem optischen Proilometer, wie z.B. den „µSCAN“ von Nano Focus 
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durchgeführt werden. Einfache Messgeräte, die die Wärmeleitpastenschicht direkt messen, je-
doch teilweise zerstören sind z.B. Nassilmmesskämme oder Nassilmprüfräder.

Ein „Nassilmmesskamm“ (z.B. ZND 2050-2054 von Zehntner) verfügt am Rand über „Stützzähne“ 
und „Messzähne“, die von der Oberläche deinierte Abstände haben. Beim Ziehen des Kamms 
in horizontaler Richtung bei gleichzeitiger orthogonaler Ausrichtung des Kamms zur Oberläche 
(Bild 6.3.4) verbleiben Pastenspuren an jenen Zähnen, die unterhalb der Oberläche der aufgetra-
genen Pastenschicht liegen. 

Thermal paste

Supporting tine

Measurement tine

20 25 30 µm

Heatsink

Bild 6.3.4  Prüfung der Wärmeleitpastenschicht mit einem Nassilmmesskamm ZND 2050 – 2054 

Bei Verwendung eines Nassilmprüfrades (z.B. ZWW 2100-2108 von Zehntner, siehe Bild 6.3.5) 
können genauere Ergebnisse als bei Verwendung eines Nassilmmesskammes erzielt werden. 
Das Messrad besteht aus zwei Stützscheiben, die an den Außenseiten sitzen, und einer Mess-
scheibe, die sich zwischen den Stützscheiben beindet. Das Messrad wird über die mit Wärmeleit-
paste bedruckte Oberläche gerollt. Aus den Abdrücken auf der inneren Messscheibe lässt sich die 
Wärmeleitpastenschichtstärke ablesen.

Bild 6.3.5 Nassilmprüfrad ZWW 2100-2108

Wärmeleitpastenaufdruck vom Herstellerwerk
Beginnend mit der Produktgruppe MiniSKiiP bietet SEMIKRON für ausgewählte Produkte ab Werk 
optional einen Wärmeleitpastenaufdruck an (Bild 6.3.6). Derzeit ist dieser Prozess für die Pasten 
P12 (Wacker-Chemie, silikonhaltig) und HTC (ELECTROLUBE, silikonfrei) qualiiziert. 

   
Bild 6.3.6 Ab Werk mit Wärmeleitpaste beschichteter MiniSKiiP 

Mittels spezieller Blister (Bild 6.3.7) können die beschichteten Bauteile ESD-konform und ohne 
Beschädigung des Wärmeleitpastendrucks transportiert und bis zu 18 Monaten bei -25…+60°C 
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und 10…95% Luftfeuchte gelagert werden; die Verarbeitung der MiniSKiiPs kann direkt aus den 
Blistern erfolgen. 

Bild 6.3.7 Transport- und Lagerverpackung für beschichtete MiniSKiiP

6.3.3 Montage der Leistungsmodule auf der Kühlläche
Zur Befestigung der Module sollen vorzugsweise DIN-Schrauben aus Stahl (Festigkeits-Klasse 
4.8) sowie Unterleg- und Federscheiben oder komplette Kombischrauben verwendet werden, wo-
bei die in den Produktdatenblättern angegebenen Drehmomentbereiche Ms einzuhalten sind. Das 
Anziehen der Schrauben muss gleichmäßig diagonal in mehreren Schritten bis zum vorgegebe-
nen Drehmoment Ms erfolgen. Vorteilhaft ist es, wenn bei Modulen mit Bodenplatte die Schrauben 
nach einer Wartezeit von mehreren Stunden nochmals mit dem angegebenen Drehmoment nach-
gezogen werden, da z.B. ein Teil der Wärmeleitpaste durch den Aulagedruck herausquillt.

Nähere Angaben zu den mechanischen Dimensionen aller Befestigungselemente, Anzugsreihen-
folgen und Anzugsmomenten sind in den jeweiligen, produktgruppenspeziischen „Mounting Inst-
ructions“ und „Technical Explanations“ enthalten, die z.B. unter www.semikron.com im Datenblatt-
menü der jeweiligen Produktgruppe zugänglich sind.

Bodenplattenlose Leistungsmodule sind gegenüber Modulen mit Bodenplatte deutlich sensibler 
gegenüber einer Verletzung der Montagevorschriften. Für einen Teil dieser Module wird deshalb in 
den „Mounting Instructions“ ein Anziehen der Befestigungsschrauben in 2 Schritten vorgeschrie-
ben. Beim Einsatz automatischer Schrauber sollten diese eine maximale Umdrehungsgeschwin-
digkeit 250 min-1 haben und das vorgeschriebene Drehmoment sanft begrenzen (keine Dreh-
momentstöße, wie z.B. bei pneumatischen Schraubern). Nach der Montage sinkt aufgrund der 
Gehäuserelaxation und des Fließens des Koppelmediums das (Löse-) Drehmoment deutlich unter 
das Anzugsmoment ab. Ein nochmaliges Nachziehen ist bei bodenplattenlosen Modulen jedoch 
nicht zulässig. 

6.3.4 Elektrische Anschlüsse
Bei den kundenseitig montierbaren, bodenplattenlosen Leistungsmodulen mit Druckkontakt (Mini-
SKiiP, SKiM) ist – wie auch bei Scheibenzellen – die elektrische Kontaktierung erst bei ordnungs-
gemäßer mechanischer Befestigung mit den vorgeschriebenen Anzugsmomenten gewährleistet. 
Weiterhin dürfen die elektrischen Anschlüsse erst nach der Montage (SKiM) bzw. mit der Montage 
(MiniSKiiP) auf die Kühlläche mechanisch belastet werden.

Für Leistungsmodule mit Schraubanschlüssen sind die aus den Modulzeichnungen in den Da-
tenblättern ersichtlichen, minimalen und maximalen Einschraubtiefen und die zulässigen Anzugs-
momente Mt einzuhalten. Nähere Angaben zu den Anschlusselementen und weitere Vorschriften 
sind in den jeweiligen, produktgruppenspeziischen „Mounting Instructions“ und „Technical Expla-
nations“ enthalten, die unter www.semikron,com im Datenblattmenü der jeweiligen Produktgruppe 
zugänglich sind. Hier sind auch produktgruppenspeziische Grenzwerte der zulässigen Kraftein-
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wirkungen auf die elektrischen Anschlüsse in den 3 Richtungen des Koordinatensystems aufge-
führt (Bild 6.3.8). 

Bei den druckkontaktierten IGBT-Modulen SKiiP und SKiM besteht außerdem die Gefahr der un-
zulässigen Entlastung des Druckkontaktsystems, wenn es durch ungeeignete Anschlüsse zur 
Überschreitung der aufgeführten Kraftkomponenten kommt.   

F+Z
� 100 N

F
-Z

� 500 N

F
� X

�100 NF
� Y

�100 N

Bild 6.3.8 Zulässige Krafteinwirkungen auf die Anschlüsse eines Moduls SKiM63/93

Die DC-seitige Leistungsverschienung von IGBT- und MOSFET-Modulen sollte symmetrisch über 
laminare Zwischenkreise (busbars) erfolgen, um durch minimale Streuinduktivität eine geringe Be-
lastung mit Schaltüberspannungen zu gewährleisten. Zur Verhinderung parasitärer Oszillationen 
ist es in den meisten Anwendungen vorteilhaft, an den DC-Anschlüssen (z.B. Kollektor TOP-IGBT/
Emitter BOT-IGBT) schaltfeste, induktivitätsarme Folienkondensatoren anzuordnen, vgl. Kap. 5.4.

Ansteueranschlüsse müssen prinzipiell – und im Besonderen bei IGBT- und MOSFET-Modulen 
– auf kürzestem Wege mit der Ansteuerschaltung verbunden werden, um Streuinduktivitäten zu 
minimieren sowie elektromagnetische Einkopplungen und Oszillationen zu vermeiden. Kabelver-
bindungen sind möglichst zu verdrillen (z.B. Gate- und Emitter-Anschlussleitung); eine parallele 
Führung von Ansteuerleitungen und Leistungsverschienung ist unbedingt zu vermeiden.

Kontaktierung der Federkontakte von MiniSKiiP, SEMiX und SKiM 
Die Kontaktierung aller Anschlüsse (MiniSKiiP) oder der Steueranschlüsse (SEMiX, SKiM) er-
folgt über Federkontakte auf eine Leiterplatte. Diese Leistungsmodule dürfen somit erst nach 
ordnungsgemäßer Verbindung von Leiterplatte und Modul elektrisch belastet werden (auch zu 
Prüfzwecken). Detaillierte Vorgaben zur Montage dieser Leiterplatten und dem Montagematerial 
sind in den „Mounting Instructions“ enthalten, Vorgaben zu Schraubendurchmessern, Einschraub-
tiefen und Anzugsmomenten auch in den Produktdatenblättern.  

An die Leiterplatten zur Kontaktierung bestehen hauptsächlich folgende Anforderungen, s. auch 
jeweilige „Technical Explanations“ und „Mounting Instructions“:
 - Leiterplattenmaterial z.B. FR4
 - Leiterzugdicke entsprechend IEC 326-3
 - Erprobte Leiterplattenoberlächen für die Kontaktpads sind z.B. Nickel Gold Flash (Ni Au) mit 
> 5 μm Ni, Hot Air Levelling Zinn (HAL Sn), Chemisch Zinn (Chem.l Sn), Zinn Blei (Sn Pb)

 - Aufgrund der Unbeständigkeit der Passivierung wird der Einsatz von Leiterplatten mit OSP- (or-
ganic solderability preservatives) Passivierung zur Kontaktierung durch SEMIKRON nicht emp-
fohlen.

 - konsequent niederinduktives Layout (+/- Leiterzüge möglichst coplanar und mit größtmöglicher 
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Cu-Fläche, Gate- und Emitterleiterzüge möglichst parallel und eng aneinander  
 - Kontaktpads frei von Durchkontaktierungen („VIA“s) 
 - keine unzulässigen Zinnerhöhungen, welche die Federwirkung aufheben können (ggf. Abde-
ckung während des Schwalllötens)

 - Kontaktpads frei von Rückständen an Lötstopplack, Flussmittel, Verschmutzung, Öl oder an-
deren Substanzen (Wird ein no-clean-lux Flussmittel verwendet, kann auf ein Waschen der 
Leiterplatte verzichtet werden.)

 - entsprechend EN 50178 - A7.1.8.5 z.B. Einsatz von Einpresshülsen für Verbindungen von Leis-
tungsanschlüssen mit der Leiterplatte, um Kontaktprobleme aufgrund des Fliesens des Leiter-
plattenmaterials zu vermeiden  

Ausführung von Lötanschlüssen
Alle SEMIKRON-Leistungsmodule mit Lötanschlüssen sind schwalllötfähig.

Für die Lötanschlüsse sind die in den Datenblättern bzw. den „Mounting Instructions“ enthaltenen 
Lötvorschriften zu beachten. Bei der Handlötung von Flachsteckanschlüssen (geerdetes Lötwerk-
zeug verwenden!) ist eine Löttemperatur 

Tsolder = 235 ± 5°C / ≤ 5 s einzuhalten. 

Für die Anschlüsse der Leistungsmodule SEMIPONT 5 und 6 sowie SEMITOP und die Hilfsan-
schlüsse des SEMiX 33c ist eine maximale Löttemperatur Tsolder = 260°C / ≤ 10 s zulässig. Für Ma-
schinenlötung gibt SEMIKRON das in Bild 6.3.9 dargestellte Lötproil vor. Während der Vorheiz-
phase darf die höchstzulässige Lagertemperatur des Leistungsmoduls nicht überschritten werden. 
Die höchstzulässige Löttemperatur beträgt 260°C für max. 10 s.

Bild 6.3.9 Lötproil für SEMIKRON-Leistungsmodule

6.4 Montage von Scheibenzellen
Scheibengehäuse haben zwei Wärmeübertragungslächen. Um die volle Strombelastbarkeit aus-
zunutzen, werden sie normalerweise beidseitig gekühlt. Zu diesem Zweck werden sie mit Hilfe 
einer nachstehend beschriebenen Spannvorrichtung zwischen zwei meist gleichartige Kühlkörper 
eingespannt; bei geringerer Belastung ist auch einseitige Kühlung üblich.

Bei Scheibenzellen – wie auch bei Bauelementen in Schraubgehäuse – dient die Wärmeübertra-
gungsläche zugleich als elektrischer Kontakt zwischen Bauelement und Kühlkörper. Neben den 
thermischen müssen daher auch elektrische Anforderungen an die Kontaktlächen gestellt wer-
den. Sie müssen eben und glatt sein (maximale Unebenheit 10 µm, maximale Rauhtiefe 6,3 µm). 
Einzelne Kerben oder Kratzer schaden nicht, solange keine Grate überstehen. Die Oberlächen 
müssen sauber und staubfrei sein. 
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Aluminium überzieht sich an Luft schon innerhalb weniger Minuten mit einer Oxidschicht. Diese 
Oxidhaut erhöht den elektrischen Kontaktwiderstand auf ein Mehrfaches und kann bei längerem 
Stromdurchgang zur Kontaktkorrosion führen. Daher müssen nicht galvanisch geschützte Alumi-
niumoberlächen des Kühlkörpers im Kontaktbereich direkt vor der Montage der Scheibenzelle 
mechanisch gereinigt werden. Dafür eignet sich eine in Wärmeleitpaste getauchte feine Draht-
bürste oder ein Schmirgelschwamm (zum Beispiel „Scotchbrite“ der 3MCompany). Die geschmir-
gelten Oberlächen werden sorgfältig von Schmirgelrückständen gereinigt und sofort hauchdünn 
mit Wärmeleitpaste ohne (isolierende) Pulverfüllung bestrichen, z.B. ELECTROLUBE GX.

Die Spannvorrichtung muss so ausgebildet sein, dass einer der beiden Kühlkörper sich beim Auf-
spannen frei bewegen kann. Zweckmäßigerweise wird daher eines der beiden Spannjoche als Kipp-
lager (Berührung zwischen Kugel und Ebene) ausgebildet. Das zweite Spannjoch ist so an den zu-
gehörigen Kühlkörper anzulegen, dass dieser sich beim Anziehen der Schrauben nicht durchbiegt.

Derjenige Kühlkörper, der mit der Spannvorrichtung das Kipplager bildet, muss frei beweglich 
sein. An ihm dürfen also keine starren mechanischen Verbindungen zu anderen Kühlkörpern oder 
Tragevorrichtungen befestigt sein. Als elektrische Verbindung dieses Kühlkörpers zur zugehörigen 
Stromschiene muss ein lexibles Kabel benutzt werden.
Bild 6.4.1 zeigt schematisch ein Ausführungsbeispiel für die Spannvorrichtung. 

Bild 6.4.1 Montierte Scheibenzelle mit Spannvorrichtung MC

Für die als Zubehör zu einigen SEMIKRON-Scheibenzellen angebotenen Spannvorrichtungen MC 
gilt folgende Montagevorschrift:

Die Spannvorrichtung ist entsprechend der lt. Scheibenzellen-Datenblatt geforderten Anpresskraft 
auszuwählen. Zunächst müssen die Aulagelächen der Kühlkörper für das Bauelement und die 
Stromzuführung – wie bereits beschrieben - sorgfältig vorbehandelt werden. Bei galvanisch me-
tallisierten Oberlächen genügt eine gründliche Reinigung mit einem Lösungsmittel. Anschließend 
wird auf beide Oberlächen eine dünne Schicht Wärmeleitpaste aufgetragen, ggf. mittels Gummi-
walze. Jede Kontaktläche wird nun auf der Aulageläche der zugehörigen Kühlkörperhälfte mit 
der Hand unter gleichzeitigem Andrücken hin- und hergedreht. Dazu werden die Zentrierstifte (9) 
eingesetzt. Nach dem Abheben vom Kühlkörper müssen die Oberlächen gleichmäßig mit Paste 
bedeckt sein. Andernfalls muss leicht nachgefettet werden.

Danach wird die Spannvorrichtung so aufgesetzt, dass der Spannbalken (5) mit der Druckplat-
te (4) und den Spannschrauben (10) oben liegt. Von unten wird der Spannbalken (3) mit sei-
ner Druckplatte (4) eingesetzt, und die beiden Spannschrauben (10) werden gleichmäßig so weit 
angezogen, bis sich ein leichter Widerstand bemerkbar macht. Jetzt wird kontrolliert, ob beide 
Spannbalken (3) und (5) parallel sind. Hierfür genügt es, die Längen der beiden, durch den Spann-
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balken (3) ragenden Schraubenenden zu messen. Sie müssen gleich lang sein. Nun werden die 
beiden Spannschrauben (10) wechselweise angezogen, bis sich das Kontrollblech (8) leicht be-
wegen lässt. Stärker dürfen die Spannschrauben auf keinen Fall angezogen werden, um nicht 
die zulässige Anpresskraft zu überschreiten. Aus demselben Grund darf die Vorspannmutter (6) 
des Tellerfedernpakets (7) niemals verdreht werden. Das Kontrollblech (8) ist gegen Herausfallen 
gesichert.

Alternativ zu solchen – kundenseitig montierbaren – Spannvorrichtungen werden innerhalb der 
Produktgruppe SEMISTACK (s. Kap. 5.5) mechanisch einfachere Spannsysteme eingesetzt, die 
nur unter einer Presse mit Kraftmesseinrichtung montierbar sind. Diese Spannsysteme sind nicht 
für einen Wechsel der Scheibenzelle durch den Kunden geeignet. 
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7 Software als Dimensionierungshilfe 

7.1 SemiSel 
Als Service bei der Produktauswahl, zur Verlustleistungs- und Temperaturberechnung bietet 
SEMIKRON auf seiner Homepage mit dem Programm SEMISEL ein umfangreiches kostenloses 
Softwarepaket an, mit dem eine Vielzahl leistungselektronischer Schaltungen unter unterschied-
lichen Umgebungsbedingungen untersucht werden können. Das Programm ist seit 2001 „online“ 
und wurde seither ständig erweitert und verbessert. Die nachfolgende Beschreibung bezieht sich 
auf den Funktionsumfang der Software Version 3.1. Die Berechnungsmöglichkeiten reichen vom 
einfachen Produktvorschlag für einen Nennarbeitspunkt über Treiber- und Kühlkörperspeziikation 
bis zur komplexen Berechnung von kompletten Lastzyklen. Kriterium der Programmentwicklung 
war vor allem, dass eine sehr einfache Bedienoberläche die Nutzung des Programms ohne Einar-
beitung und eine schnelle „Abschätzung“ des erforderlichen Bauelementeeinsatzes ermöglichen 
soll.
Dieses Hilfsmittel ist geeignet für
 - die Leistungshalbleiterauswahl beim Neudesign von Umrichtern;
 - Speziikation der notwendigen Kühleinrichtungen;
 - Wirkungsgradberechnung;
 - Berechnung von Maximaltemperaturen und Temperaturwechseln für Lebensdauerabschätzun-
gen; 

 - Vergleich von Produkten verschiedener Halbleitertechnologien und Generationen;
 - die Wahl eines optimales Preis-/Leistungs-/Größenverhältnisses in dem man vorhandene Frei-
heitsgrade in der Systemauslegung (Schaltfrequenz, Kühleinrichtung, Überlastfähigkeit) gegen-
einander abwägt;

 - Risikoabschätzungen hinsichtlich der Streuung sowohl der Komponenten als auch von Schal-
tungsparametern.

Einige Vor- und Nachteile dieser Art der Rechen- und Simulationsprogramme im Vergleich zu  
kommerziellen Schaltungssimulatoren sind in der nachfolgenden Tabelle zusammengefasst.

Vorteile Nachteile

Hohe Verfügbarkeit durch freien Zugriff über 
das Internet

Beschränkt auf  bestimmte Schwerpunktanwen-
dungen wie z.B. den PWM-Umrichter, daher 
nur bedingt geeignet für Neuentwicklungen in 
der Schaltungstechnik und Nischenanwendun-
gen

Hohe Geschwindigkeit, durch analytische Be-
rechnung über eine Periodendauer und Ver-
wendung von Mittelwertmodellen

Keine Berechnung der Zeitfunktionen von 
Strom, Spannung möglich (Schaltlanken), 
sondern nur von Mittelwerten über periodische 
Funktionen

Aktualität und Inhalt der Produktdatenbank vom 
Hersteller gewartet

Vereinfachte Modellbildung zum Beispiel der 
Durchlasskennlinie als Geradengleichung oder 
vereinfachte thermische Ersatzschaltungen

Know How von Applikationsingenieuren der 
Leistungshalbleiterhersteller wird einem breiten 
Anwenderkreis verfügbar gemacht

der Nutzer hat keinen Einluss auf die verwen-
deten Rechenalgorithmen, er muss sich auf 
deren Eignung verlassen

Tabelle 7.1.1 Vor- und Nachteile von Online-Rechenprogrammen zur Verlustleistungs- und Temperaturbe-
rechnung
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7.1.1 Programmteile
Dem Nutzer stehen 4 verschiedene Werkzeuge rund um die Halbleiterauslegung zur Verfügung, 
eine Übersicht ist in folgender Tabelle gegeben.

Im „Step by Step“ design wird durch Nutzervorgaben 
Schritt für Schritt die leistungselektronische Schaltung 
speziiziert und anschließend thermisch berechnet. 
Dies ist das Tool mit den meisten Freiheitsgraden und 
Einlussmöglichkeiten zur Berechnung.

 

Mit dem “Device Proposal” kann man sich eine Anzahl 
geeigneter Bauelemente für einen gewählten Nennar-
beitspunkt vorgeben lassen.

 

„DriverSel“ ist ein Auswahltool für einen geeigneten 
SEMIKRON IGBT-Treiber. Bei der Auswahl werden 
Schaltfrequenz, Gateladung, Spitzen- und Mittelwert 
des Treiberstroms sowie die IGBT-Sperrspannung 
berücksichtigt. 

Mit dem Programmteil „Stacksel“ kann die Eignung 
vorgefertigter Aufbauten aus Leistungshalbleitern und 
Kühleinrichtung (Stacks) aus den SEMIKRON Solution 
Centres untersucht werden.

Tabelle 7.1.2 Programmteile des Softwarepakets SemiSel

7.1.2 Bedienung
Ein Programmablaufplan für das meistgenutzte Programmteil zur schrittweisen Schaltungsbe-
schreibung ist in Bild 7.1.1 dargestellt.

Start

Results

Circuit topology Selection of a circuit topology: rectifier, AC

controller, Inverter, DC/DC Converter

Circuit parameter Input of circuit parameter: current, voltage,

frequency und overload conditions

Device selection Device selection supported by case type,

device type and voltage filter

Cooling Specification of cooling conditions and

temperatures

Bild 7.1.1 Programmablaufplan des Programmteils „Step by Step“
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Der Nutzer kann zwischen 14 verschiedene Topologien die für seine Anwendung zutreffende 
Schaltung wählen. Skizzen der Schaltungstopologie unterstützen die Auswahl. In den nächsten 
Schritten sind die elektrischen Parameter der Schaltung einzugeben, ein geeignetes Bauelement 
zu selektieren und Kühlbedingungen zu speziizieren. Für diese Bedingungen werden die Verluste 
und Chiptemperaturen für das gewählte Bauelement berechnet. Bei Änderungswünschen kann 
wieder auf die Eingabeseiten zurückgesprungen werden und eine Neuberechnung durchgeführt 
werden.

Bild 7.1.2 Auswahl der Schaltungstopologie – hier dreiphasiger Wechselrichter

Mit Ausnahme der Treiberauswahl sind die anderen Programmteile ähnlich aufgebaut, nur ent-
fallen bei diesen durch Vordeinitionen und Vereinfachungen Eingabemasken und es kann gleich 
zur Berechnung übergegangen werden. Dem Anwender steht eine umfangreiche Hilfedatei zur 
Verfügung, die ihn bei der Bedienung unterstützt. Weitere Einsatzhinweise und Details zur Verlust-
leistungs- und Temperaturberechnung für einzelne Schaltungen wurden in den Kapiteln zur Aus-
legung von Leistungstransistoren (Kap. 5.2) und Gleichrichterbauelementen (Kap. 4.1) gegeben.

7.2 Halbleitermodelle
Dieses Kapitel befasst sich mit Halbleitermodellen für die elektrische Schaltungssimulation. Vor 
der Suche nach geeigneten Modellen ist immer die Frage zu beantworten: Welche Eigenschaften 
muss mein Modell besitzen, um die gestellte Simulationsaufgabe zu erfüllen? 
 - Analyse der Funktionsweise einer Schaltung: ideale Schaltermodelle
 - Bestimmen von Verlusten und Temperaturen: statische Modelle und Zustandsmodelle
 - Untersuchung von einzelnen Schaltvorgängen: halbleiterphysikalisches Modell und Verhaltens-
modelle

7.2.1 Statische Modelle
Dies sind Schaltermodelle, denen eine statische Kennlinie zugeordnet werden kann. Die Ansteue-
rung erfolgt über logische Signale. Diese Modelle sind zur Analyse der Schaltungsfunktionsweise 
und zur Verlustleistungsberechnung in niederfrequenten Schaltungen (z.B. Netzgleichrichter) ge-
eignet. Typische Kennlinienformen für die Durchlasskennlinien der Halbleiter sind:
 - Ersatzgerade
 - Exponentialfunktion (mit Serienwiderstand)
 - Quadratische Funktion
 - Tabellen mit abgelegten Messpunkten
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7.2.2 Zustandsmodelle
Für einfache Verlustleistungs- und Temperaturberechnungen kann das Online-Simulationstool 
SemiSel genutzt werden. Bei Notwendigkeit können aber auch einfach aus Datenblattangaben 
Zustandsmodelle erstellt werden. Diese Modelle nutzen statische Kennlinien und Gleichungen 
bzw. „Look-up tables“ für Schaltverluste und Schaltzeiten. Sie sind für alle Simulatoren geeignet, 
welche Zustandsgraphen unterstützen [81], [82], [83]. Auf Anfrage unterstützt SEMIKRON die An-
wender gern bei der Zusammenstellung der Datensätze für die Modelle. Die Modelle sind nicht 
geeignet um Schaltvorgänge zu untersuchen, sie haben ideale Schaltlanken, deshalb dürfen kei-
ne parasitären Induktivitäten in der Simulationsschaltung berücksichtig werden.

Gate:=0

Gate:=1

Delay:=ton

Delay

PIGBT:=Eon(IC,VCC,Tj)/ton

Turn-on Conducting

Delay:=toff

Delay
Turn-offBlocking

PFWD:=IF*VF

PIGBT:=IC*VCE

PIGBT:=IC*VCE

PFWD:=IF*VF

PIGBT:=Eoff(IC,VCE,Tj)/toff

PFWD:=Err*(IF,VCC,Tj)/ton

VCE:=VCE0+rCE*IC

VF:=VF0+rF*IF

Gate

IC:=IAm1

IF:=IAm2

Am1

Am2

VCC

VCE:=VCC

Vm1

Iout

a)         b)

Bild 7.2.1 Halbleitermodellierung mit Zustandsmodellen; a) Zustandsbeschreibung; b) Elektrische Ersatz-
schaltung 

Ein solches Modell besteht aus einem „idealen“ Schalter mit einem logischen Ansteuersignal 
(„Gate=1/0“ in Bild 7.2.1), für den in 4 verschiedenen Zuständen die Verlustleistungen berechnet 
werden. Im dargestellten Beispiel haben die Zustände (Kreise) die Namen der IGBT-Schaltzustän-
de. Wird eine Übergangsbedingung (Strich) wahr, z.B. wenn das Signal „Gate=1“ gesetzt wird, 
wandert der markierte, aktive Zustand zum nächsten. Im Beispiel würde der Marker vom Zustand 
„Blocking“ zum Zustand „Turn-on“ wandern. Während dieses Zustandes werden Schaltverluste 
verursacht, in dem Fall Einschaltverluste für den IGBT und Ausschaltverluste für die Diode. Nach 
einer Verzögerungszeit „ton“ wandert der Marker in den nächsten Zustand „Conducting“ in dem 
Leitverluste entstehen. Diese werden fortlaufend aus dem Schaltungsstrom und der Durchlass-
spannung des IGBT berechnet. Die Durchlassspannung kann in Form einer Kennlinie oder mit 
Hilfe einer Ersatzgerade abgelegt oder dem Bauelement zugeordnet werden. Wird das Ansteuer-
signal auf „0“ gesetzt, geht das Bauelement in den Zustand „Turn-off“ über, in dem Ausschaltver-
luste entstehen. Nach einer Verzögerungszeit toff geht der IGBT wieder in den Ausgangszustand 
„Blocking“ über, in dem die Leitverluste der Diode berechnet werden. Damit ist der Schaltzyklus 
abgeschlossen. Die Schaltverluste können ebenfalls als Kennlinie abgelegt werden und für die 
aktuellen Schaltungsparameter ausgelesen werden. Im einfachen Fall werden die Gleichungen 
der Schaltenergien aus Kapitel 5.2.1 verwendet, da die Abhängigkeiten von der Sperrschichttem-
peratur und der Zwischenkreisspannung nicht als Kennlinien im Datenblatt verfügbar sind.

IC

E Eon

Eoff

Err

Tj

E Eon

Eoff

Err

VCC

E Eon

Eoff

Err

Bild 7.2.2  Beispiel der Abhängigkeiten der Schaltverluste von IC,Tj und VCC
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Mit den berechneten Verlusten können dann Stromquellen der thermischen Ersatzschaltungen 
gespeist werden (Bild 7.2.3). Die Widerstände entsprechen den Rth-Werten der thermischen Im-
pedanzen. Die Kapazitäten werden aus Cth = t/Rth berechnet. Die Temperatur wird wiederum auf 
die Schaltungsparameter zurückgekoppelt und beeinlusst Schaltverluste und Durchlassspannung 
der Modelle. Für den PWM-Wechselrichter ist die Berechnung der Verluste und Temperaturen für 
einen IGBT und eine Diode wegen der symmetrischen Verhältnisse ausreichend.

PIGBT

TjI

0
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0 500ms200ms 400ms

TjI

TjD

100ms 300ms

RthD3 CthD3

PFWD

TjD

RthD2

RthD1

CthD2

CthD1

CthI3

CthI2

CthI1

RthI3

RthI2

RthI1

Bild 7.2.3  Thermische Ersatzschaltung und Beispiel für den berechneten Temperaturverlauf eines PWM-
Wechselrichters bei 2 Hz Ausgangsfrequenz 

7.2.3  Physikalisch-basierte und Verhaltensmodelle
Beide Modellvarianten erheben den Anspruch, das Schaltverhalten in Abhängigkeit der Ansteu-
er- und Lastbedingungen wirklichkeitsnah wiederzugeben. Sie sind vor allem geeignet, einzelne 
Schaltvorgänge zu untersuchen. Wegen der Unterschiede in den Zeitdomänen (einige 10-9 s für 
einen Schaltvorgang ↔ Erwärmung in 100 s ) sind diese Modelle nicht geeignet um Erwärmungs-
vorgänge zu simulieren. Selbst einige Perioden einer Umrichterausgangsfrequenz erfordern schon 
erhebliche Rechenzeiten.

Während physikalische Modelle auf Gleichungen der Halbleiterphysik zurückgreifen, beschreiben 
die Verhaltensmodelle die Halbleiter eher in Form einer Blackbox. Mischformen in allen Ausbau-
stufen sind auch denkbar. Für die halbleiterphysikalischen Modelle ist das Hauptproblem die Pa-
rametergewinnung, so dass sie für den Anwender meist recht unhandlich sind. Sie bieten den Vor-
teil, dass sie über einen großen Arbeitsbereich gültige Ergebnisse liefern. Verhaltensmodelle sind 
leichter mit Datenblattwerten und gemessenen Schaltvorgängen zu parametrisieren, aber dafür 
meist nur für einen beschränkten Gültigkeitsbereich. Für beide Modelle gilt, dass das Schaltver-
halten wesentlich durch parasitäre Elemente (LS) aus der Umgebung der Halbleiter mitbestimmt 
wird. Die Güte der Modelle ist deshalb nur so gut wie es gelingt auch die (Gehäuse)-Elemente mit 
zu modellieren.

Ein Beispiel für ein Verhaltensmodell ist in Bild 7.2.4 dargestellt [84]. Das statische Verhalten wird 
mit Hilfe zweier Kennlinien, der Sättigungskennlinie und der Transferkennlinie nachgebildet. Die 
Sättigungskennlinie ist der Diode D1 zugeordnet und verursacht den Spannungsabfall VCE=f(IC). 
Die Transferkennlinie steuert die Stromquelle parallel zu D2 in Abhängigkeit der angelegten Gate-
spannung. In dem Maße wie die Gate-Emitterkapazität CGE über das Gate geladen oder entladen 
wird, steigt und sinkt auch der Strom im IGBT. Wichtigstes Element für die Modellierung des dy-
namischen Verhaltens ist die nichtlineare Millerkapazität, die für die Rückkopplung der Kollektor-
Emitterspannung auf das Gate sorgt.
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LC

CGC

CGE
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Ctail
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ECGC

LE1

LE2

RGin

log CGC

VGC

Miller capacitance

IC

VCE

Saturation char.

VGE

IC

Transfer char.

Auxiliary Emitter

D2

D1

Gate

Emitter

Collector

Bild 7.2.4  Beispiel für ein IGBT-Verhaltensmodell mit Ersatzschaltelementen [84]

Die Modelle lassen sich immer für bestimmte Arbeitspunkte optimieren, so dass sie Schaltzeiten 
und Schaltverluste richtig wiedergeben. Sie beschreiben aber nicht in ausreichender Güte das 
Schaltverhalten unter beliebigen Schaltungsbedingungen bis hin zu Störfällen, so dass der hohe 
Modellierungsaufwand nicht gerechtfertigt ist. Hinzu kommt, dass für die aktuellen Trench-IGBT-
Generationen noch keine speziell angepassten Modelle existieren, sich aber das Schaltverhalten 
doch erheblich von der Vorgängergeneration der NPT-IGBT unterscheidet. Aus diesem Grund 
bietet SEMIKRON gegenwärtig keine derartigen Halbleitermodelle für Schaltungssimulatoren an. 
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Abkürzungsverzeichnis für SEMIKRON-Datenblätter

Kurzzeichen Englisch Deutsch

(di/dt)cr
Critical rate of rise of on-state 
current Kritische Stromsteilheit

(dv/dt)cr
Critical rate of rise of off-state 
voltage Kritische Spannungssteilheit

∫ vdt Voltage-time integral at no load Spannungs-Zeit-Fläche bei 
Leerlauf

a Maximum acceleration under 
vibration

Zulässige Beschleunigung 
beim Schalten

b Width of the module base Breite des Modulbodens

B2 Two-pulse bridge connection Zweipuls-Brückenschaltung

B25/85 Exponent of temperature sen-
sor equation

Exponent für Temperatursen-
sor Gleichung

B6 Six-pulse bridge connection Sechspuls-Brückenschaltung

BWIoutsens
Bandwith of output current 
sensing Bandbreite der Strommessung

BWTBsens
Bandwith of temperatur sen-
sing on driver board

Bandbreite der Temperatur-
Messelektronik

BWTCSsens
Bandwith of temperatur sen-
sing on ceramic-substrate

Bandbreite des Temperatur-
sensors

BWVDCsens
Bandwith of DC-link-voltage 
sensing

Bandbreite der Zwischenkreis-
spannungserfassung

CCHC
Capacitance chip-case (base-
plate)

Kapazität Chip-Gehäuse 
(Grundplatte)

CDC
Capacitance of DC-link capaci-
tor bank

Kapazität des Zwischenkreis-
kondensators

Ceqvl
Equivalent capacitance of a 
DC-link capacitor bank

Ersatzkapazität einer Zwi-
schenkreiskondensatorbank

Cies
Input capacitance, output 
short-circuited (IGBT)

Eingangskapazität, Ausgang 
kurzgeschlossen (IGBT)

CIN Input capacitance Eingangskapazität

Ciss
Input capacitance, output 
short-circuited (MOS)

Eingangskapazität, Ausgang 
kurzgeschlossen (MOSFET)

Cj Junction capacitance Sperrschichtkapazität

CL Load capacitor Lastkondensator

Cmax
Maximum value of reservoir 
capacitor

Größter Ladekondensator (bei 
größerem C Strom verringern)

Coes
Output capacitance, input 
short-circuited (IGBT)

Ausgangskapazität, Eingang 
kurzgeschlossen (IGBT)

Coss
Output capacitance, input 
short-circuited (MOSFET)

Ausgangskapazität, Eingang 
kurzgeschlossen (MOSFET)

Cps
Coupling capacitance, primary 
to secondary winding

Koppelkapazität zwischen Pri-
mär- und Sekundärwicklung
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Cres
Reverse transfer capacitance 
(Miller capacitance) (IGBT)

Rückwirkkapazität (Miller-Ka-
pazität) (IGBT)

Crss
Reverse transfer capacitance 
(Miller capacitance) (MOSFET)

Rückwirkkapazität (Miller-Ka-
pazität) (MOSFET)

D Duty cycle. D =f ∙ tp Tastverhältnis D=f ∙ tp

di/dt change of current per time Stromänderung pro Zeiteinheit

diD/dt Rate of fall ot the drain current 
(MOSFET)

Abklingsteilheit des Drain-
stroms (MOSFET)

diF/dt Rate of rise of the forward cur-
rent (Diode)

Anstiegssteilheit des Durch-
lassstromes (Diode)

diF/dt Rate of fall of the forward cur-
rent (Diode)

Abklingsteilheit des Durchlass-
stromes (Diode)

diG/dt Rate of rise of gate current Anstiegssteilheit des Durch-
lassstromes (Thyr.)

diT/dt Rate of rise of Thyristor current Anstiegssteilheit des Steuer-
stroms

diT/dt Rate of fall of Thyristor current Abklingsteilheit des Durchlass-
stromes (Thyr.)

DSC Double sided cooling Beidseitige Kühlung

dtp thickness of thermal paste Dicke der Wärmeleitpaste

dv/dt change of voltage per time Spannungsänderung pro Zeit-
einheit

dV/dt Volume low Volumenstrom

Econd
Energy dissipation during con-
duction time

Verlustenergie während der 
Stromlusszeit

ED Intermittend duty Relative Einschaltdauer (Aus-
setzbetrieb) = te/tsp

Eoff
Energy dissipation during turn-
off

Verlustenergie während der 
Abschaltzeit

Eon
Energy dissipation during turn-
on 

Verlustenergie während der 
Einschaltzeit

EP

Maximum permissible non-
repetitive peak pulse energy 
(rectangular pulse 2 ms)

Höchstzulässiger nichtperiodi-
scher Impulsenergie Spitzen-
wert (Rechteckpuls 2 ms)

Err
Energy dissipation during re-
verse recovery (diode)

Verlustenergie während der 
Sperrverzögerungszeit

ERSM
Non repetitive peak reverse 
avalanche energy

Einmalig zulässige Avalanche 
Energie

Etp
dielectric strength of thermal 
paste

Durchschlagsfestigkeit der 
Wärmeleitpaste

f Operating frequency Betriebsfrequenz

F Mounting force Montagekraft

fFan
AC voltage frequency for fan 
operation Frequenz der Lüfterspannung

fmax Maximum frequency Maximale Frequenz

fout Output requency of a circuit Ausgangsfrequenz einer 
Schaltung
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fsw Switching frequency Puls-, Schaltfrequenz

Fu Recommended fuse (fast 
acting)

Empfohlene Sicherung (link 
bzw. überlink)

gfs Forward transconductance Übertragungssteilheit

gtp (γ) speciic gravity of thermal 
paste

Speziisches Gewicht der Wär-
meleitpaste

HIN PWM signal input high side 
switch

Eingang PWM Signal TOP 
Schalter

I Length of the heatsink proile Länge des Kühlproils

i2t i2t value Grenzlastintegral

IAC-terminal AC-Terminal current Wechselstrom-Anschluss 
Strom

IanalogOUT
Current sensor refference va-
lue (SKiiP)

Nennstrom der Stromsensor-
auswertung (SKiiP)

IC Continuous collector current Kollektor-Gleichstrom

ICES

Collector-emitter cut-off current 
with gate-emitter short-circui-
ted

Kollektor-Emitter-Leckstrom, 
Gate-Emitter kurzgeschlossen

ICnom Nominal collector current Kollektor Nennstrom

ICRM
Repetitive peak collector cur-
rent

Periodischer Kollektor Spitzen-
strom

ICSM
Non-repetitive peak collector 
current

Nichtperiodischer Kollektor-
Spitzenstrom

ID
Direct output current (of a recti-
ier connection)

Ausgangsgleichstrom (einer 
Gleichrichterschaltung)

ID
Continuous drain current 
(MOSFET)

Drain-Dauergleichstrom  
(MOSFET)

ID(CL)
Direct output current with capa-
citive load (limiting value)

Ausgangsgleichstrom bei C-
Last (Grenzwert)

IDD
Forward off-state current (Thy-
ristor)

Gleichsperrstrom (in Vorwärts-
richtung)

IDM Peak value drain current Spitzenwert Drainstrom

IDR

Continuous reverse drain 
current (inverse diode forward 
current)

Drain-Gleichstrom in Rück-
wärtsrichtung (Durchlassstrom 
der Inversdiode)

IDRM

Peak value of reverse drain 
current, (inverse diode forward 
current)

Spitzenwert des Drainstroms in 
Rückwärtsrichtung (Durchlass-
strom der Inversdiode)

IDSS
Drain-Source cut-off current 
with gate source short-circuited

Drain-Source-Leckstrom, Gate-
Source kurzgeschlossen

IE Continuous emitter current Emitter-Gleichstrom

iF Forward current (actual value) Durchlassstrom (Augenblicks-
wert)

IF(CL)
Mean forward current with 
capacitive load

Dauergrenzstrom bei kapaziti-
ver Last

IF(OV) Overload forward current Überlast-Durchlassstrom
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IFan Current for fan operation Lüfterstrom

IFAV Mean forward current Dauergrenzstrom

IFM Peak forward current Durchlassstrom-Spitzenwert

IFN
Recommended mean forward 
current

Empfohlener Durchlassstrom-
Mittelwert

IFRM Repetitive peak forward current Periodischer Spitzenstrom

IFRMS RMS forward current Durchlassstrom-Effektivwert

IFSM Surge forward current Stoßstrom-Grenzwert

IG Gate current Gatestrom

IGD Gate non-trigger current höchster nichtzündender Ga-
testrom

IGES
Gate-emitter leakage current, 
collector emitter short-circuited

Gate-Emitter-Leckstrom, Kol-
lektor-Emitter kurzgeschlossen

IGoff
max. turn-off output current 
(driver)

Max. Ausgangs-Abschaltspit-
zenstrom (Treiber)

IGon
max. turn-on output current 
(driver)

Max. Ausgangs-Einschaltspit-
zenstrom (Treiber)

IGSS
Gate-source leakage current, 
drain-source short-circuited

Gate-Source-Leckstrom, Kol-
lektor-Emittler kurzgeschlossen

IGT Minimum gate trigger current Mindestzündstrom für sicheres 
Einschalten

IH Hold current Haltestrom

IiH Input signal current (High) Eingangssignalstrom (High)

IL Latching current Einraststrom

IM

Highest peak current obtainab-
le at a rise time lower than 1 ųs 
(pulse transformers)

Höchster bei einer Anstiegszeit 
unter 1µs erreichbarer Spitzen-
strom (Impulsübertrager)

Imax(EO) Maximum Error Output Current Maximaler Strom des Fehler-
ausgangs

IN Nominal direct current Empfohlener Gleichstrom

IN(CL)
Recommended direct output 
current with capacitive load

Empfohlener Gleichstrom bei 
C-Last

Inom Nominal current Nennstrom

IOmax Max. output current (driver) Max. Ausgangsstrom (Treiber)

Iout Output current of a circuit Ausgangsstrom einer Schal-
tung

IoutAV Output average current (driver) Ausgangsstrommittelwert 
(Treiber)

IoutPEAK Output peak current (driver) Ausgangsstromspitzenwert 
(Treiber)

Ioutsens AC sensing range Wechselstrom Messbereich

Iouttrip AC over current trip level Überstrom-Fehler Grenzwert

Ioverload
Overload current for a speci-
ied time

Überlaststrom für eine be-
stimmte Zeit
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Ipeak(1)
magnitude of the irst hamonic 
of a current

Amplitude der ersten Harmoni-
schen eines Stromes

IR Reverse current Sperrstrom

IRD
Direct reverse current (Thyris-
tor)

Gleichsperrstrom in Rück-
wärtsrichtung (Thyristor)

IRMS
Maximum r.m.s current of a 
complete AC-controller circuit

Maximaler Effektivstrom eines 
Wechselspannungsstellers

Irr

Reverse recovery current 
(measuring condition for tf and 
trr) 

Sperrverzögerungsstrom 
(Messbedingung für tf und trr)

IRRM Peak reverse recovery current Rückstromspitze

IRSM

Maximum non-repetitive peak 
reverse current (avalanche 
diodes)

Höchstzulässiger nichtperiodi-
scher Stoßspitzensperrstrom 
(Avalanche-Dioden)

IS Supply current primary side Versorgungsstrom primärseitig 
(Treiber)

IS0
Supply current primary side 
(driver) at no load

Versorgungsstrom prim. Leer-
lauf (Treiber)

iT
On-State current (instantane-
ous value)

Durchlassstrom (Augenblicks-
wert)

IT (Direct) on-state current Durchlass(gleich)strom

IT(OV) Overload on-state current Durchlass-Überstrom

ITAV Mean on-state current Dauergrenzstrom

ITM Peak on-state current Durchlassstrom-Spitzenwert

ITRIP Comperator input for current 
measurement

Komperatorschwellwert für 
Strommess-Eingang

ITRIPLG
Ground fault current trip level 
(SKiiP)

Erdschlussfehler Stromgrenz-
wert (SKiiP)

ITRIPSC Over current trip level (SKiiP) Überstrom-Fehler Grenzwert 
(SKiiP)

ITRMS RMS on-state current Durchlassstrom-Effektivwert

ITSM Surge on-state current Stoßstrom-Grenzwert

Iz Tail current (IGBT) Schweifstrom (IGBT)

L inductance Induktivität

LCE
Parasitic collector-emitter 
inductance

Parasitäre Kollektor-Emitter-
Induktivität

LDS
Parasitic drain-source induc-
tance

Parasitäre Drain-Source-Induk-
tivität

Lext
External circuit inductance 
(short circuit)

Externe Schaltungsinduktivität 
(im Kurzschluss)

LIN PWM singnal input low side 
switch

Eingang PWM Signal BOT-
TOM Schalter

Lp
Inductance of the primary win-
ding at 1 kHz

Induktivität der Primärwicklung 
bei 1 kHz

Ls Stray inductance Streuinduktivität
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Lss
Parasitic stray inductance 
(Transformer secundary side)

Streuinduktivität (Sekundärsei-
te Übertrager)

ltp (λ) thermal conductivity of thermal 
paste

Wärmeleitfähigkeit der Wärme-
leitpaste

M Mounting torque Anzugsdrehmoment bei der 
Montage

M1
Torque for mounting the semi-
conductor to the heatsink

Anzugsdrehmoment für die 
Montage des Bauelements auf 
dem Kühlkörper

M2
Torque for mounting the bus-
bars to the semiconductor

Anzugsdrehmoment für die 
Montage der Stromschienen 
auf dem Bauelement

Mac
Mounting torque for AC termi-
nals

Anzugsdrehmoment für AC - 
Anschluss

Mdc
Mounting torque for DC termi-
nals

Anzugsdrehmoment für DC - 
Anschluss

Ms Mounting torque on heat sink Anzugsdrehmoment für Monta-
ge auf Kühlkörper

Mt Mounting torque for terminals Anzugsdrehmoment für An-
schlüsse

n speciied number Anzahl von…

N Maximum number of serie con-
nected silicon elements

Höchstzahl der Siliziumele-
mente in Reihenschaltung

Np/Ns
Ratio of winding primary to 
secondary

Übersetzungsverhältnis Win-
dungszahl prim/sec.

Ø d Contact diameter of capsule 
devices

Kontaktdurchmesser bei Schei-
benzellen

PAV
Maximum permissible average 
power dissipation

Hochzulässige Dauerverlust-
leistung Mittelwert

pcoolant pressure of coolant Druckabfall Kühllüssigkeit

PD
Power dissipation of one com-
ponent

Verlustleistung eines Bauele-
ments

PFan Power consumption of fan Leistungsaufnahme des Lüf-
ters

PFAV
Mean forward power dissipa-
tion

Mittlere Durchlassverlustleis-
tung

PFM Peak forward power dissipation Spitzenwert der Durchlassver-
lustleistung

PG Peak gate power dissipation Spitzenwert der Steuerverlust-
leistung

PR Reverse power dissipation Sperrverlustleistung

PRAV
Mean reverse power dissipa-
tion Mittlere Sperrverlustleistung

PRRM
Peak repetitive reverse power 
dissipatiom

Periodischer Spitzen-Sperrver-
lustleistung

PRSM
Non-repetitive peak reverse 
power dissipation

Stoßspitzen-Sperrverlustleis-
tung
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PTAV
Mean on-state power dissipati-
on (Thyristor)

Mittlere Durchlass-Verlustleis-
tung (Thyristor)

Ptot Total power dissipation Gesamt-Verlustleistung

pW Water pressure Wasserdruck

PZSM
Non repetitive peak power 
dissipation (Zener diodes)

Stoßspitzen-Verlustleistung 
(Zener Dioden)

Qf
Charge recovered during the 
reverse current fall time

Ladung, die während der 
Rückstrom-Fallzeit abließt

QG Gate charge (IGBT; MOSFET) Gate-Ladung (IGBT; MOSFET)

Qout/pulse Output charge per pulse (Dri-
ver)

Ausgangsladung pro pulse 
(Treiber)

Qrr Reverse recovery charge Sperrverzögerungsladung

RCC'+EE'

Resistance of the interconnec-
tions between terminals and 
die

Kompletter Anschlusswider-
stand Terminal-Chip-Terminal

rCE
On-State slope resistance 
(IGBT) Bahnwiderstand IGBT

RCE Resistor for VCE monitoring Widerstand für VCE-Überwa-
chung (Treiber)

rDS(on)
Drain-source on-resistance 
(MOSFET)

Drain-Source-Einschaltwider-
stand (On-Widerstand) MOS-
FET

rec. Rectangular current waveform Rechteckförmiger Stromverlauf

rec. 120 Rectangular current pulse, 
120° conduction angle

Rechteck-Strompuls, 120° 
Stromlusswinkel

REX
Auxiliary emitter series resistor 
(parallel IGBT)

Widerstand vor Hilfsemitter (für 
parallelgeschaltete IGBT)

rF
On-state slope resistance, for-
ward slope resistance (Diode)

Durchlass- Ersatzwiderstand 
(Diode)

RG Gate circuit resistance Externer Gate Widerstand

RGint Internal gate resistance Interner Gate Widerstand

RGoff
External gate series resistor at 
switch-off (MOSFET, IGBT)

Gatevorwiderstand zum Ab-
schalten

RGoffmin
Minimum value of an external 
switch-off gate resistor (Driver)

Minimalwert für einen Externen 
Ausschalt-Gatewiderstand

Rgon
External gate series resistor at 
switch-on (MOSFET, IGBT)

Gatevorwiderstand zum Ein-
schalten

RGonmin
Minimum value of an external 
switch-on gate resistor (Driver)

Minimalwert für einen Externen 
Einschalt-Gatewiderstand

RGS
Gate-source resistance  
(MOSFET)

Gate-Source-Widerstand 
(MOSFET)

RHstorage relative storage humidity relative Luftfeuchte bei Lage-
rung

RIN Input resistance Eingangswiderstand

Riso Insulation resistance Isolationswiderstand

RL Load resistance Lastwiderstand
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Rmin(CL)
Minimum series resistor für 
capacitive load

Minimaler Schutzwiderstand 
bei C-Last

RP

Recommended parallel resis-
tor for a series connection of 
demiconductors

Empfohlener Parallelwider-
stand bei Reihenschaltung von 
Halbleitern

Rp
DC resistance of the primary 
winding

Gleichstromwiderstand der 
Primärwicklung

Rs
DC resistance of each secon-
dary winding

Gleichstromwiderstand jeder 
Sekundärwicklung

Rsoftcharge
Recommendet DC-Link charge 
resistor

Empfohlener Ladewiderstand 
für kapazitiven Zwischenkreis

rT

On-state slope resistance, 
forward slope resistance (Thy-
ristor)

Durchlass-Ersatzwiderstand 
(Thyristor)

RTD
Resistor for interlock dead time 
(Driver)

Beschaltungswiderstand für 
Verriegelungstotzeit (Treiber)

Rth(c-a)
Thermal resistance case to 
ambient

Thermischer Widerstand 
Gehäuse-Umgebung

Rth(c-s)
thermal resistance case to 
heat sink

Thermischer Widerstand 
Gehäuse-Kühlkörper

Rth(j-a)
Thermal resistance junction to 
ambient

Thermischer Widerstand 
Sperrschicht-Umgebung

Rth(j-c)
Thermal resistance junction to 
case

Thermischer Widerstand 
Sperrschicht-Gehäuse

Rth(j-c)D
Thermal resistance junction to 
case inverse diode

Thermischer Widerstand 
Sperrschicht-Gehäuse Inverse-
Diode

Rth(j-c)FD
Thermal resistance junction to 
case free wheeling diode

Thermischer Widerstand 
Sperrschicht-Gehäuse Frei-
laufdiode

Rth(j-r)

Thermal resistance junction to 
reference point (temperature 
sensor)

Thermischer Widerstand 
Sperrschicht-Bezugspunkt 
(Temperatur Sensor)

Rth(j-s)
Thermal resistance junction to 
sink

Thermischer Widerstand 
Sperrschicht-Kühlkörper

Rth(j-s)D
Thermal resistance junction to 
sink (Diode)

Thermischer Widerstand 
Sperrschicht-Kühlkörper  
(Diode)

Rth(j-s)I
Thermal resistance junction to 
sink (IGBT)

Thermischer Widerstand 
Sperrschicht-Kühlkörper 
(IGBT)

Rth(j-T)
Thermal resistance junction to 
terminal

Thermischer Widerstand 
Sperrschicht-Anschluss

Rth(r-w)
Thermal resistance thermal 
trip-cooling water

Thermischer Widerstand Ther-
mostat Kühlwasser

Rth(s-a)
Thermal resistance heat sink 
to ambient

Thermischer Widerstand 
Kühlkörper-Umgebung

Rtp resistivity of thermal paste Elektrischer Widerstand der 
Wärmeleitpaste
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RTS
resistance of a temperature 
sensor

Widerstand des Temperatur-
sensors

sin. Sinusoidal current waveform Sinusförmiger Stromverlauf

sin. 180 Half sinewaves, 180° conduc-
tion angle

Sinus-Halbschwingungen, 
180° Stromlusswinkel

SSC Single sided cooling Einseitige Kühlung

Ta Ambient temperature Umgebungs-, Kühlmitteltempe-
ratur

Tc Case temperature Gehäusetemperatur

tcond Conducting time Einschaltdauer, Stromfüh-
rungszeit

Tcoolant Coolant temperature Temperatur des Kühlmediums

Tcop Case operating temperature Gehäusetemperatur im Betrieb

td Delay time Verzögerungszeit

td(err)
Propagation delay time on 
ERROR Fehlersignalverzögerungszeit

td(err)io
ERROR input-output propaga-
tion delay time (driver)

Fehlereingang-Ausgangsver-
zögerungszeit (Treiber)

td(off) Turn-off delay time Abschalt-Verzögerungszeit

td(off)io
Input-output turn-off propagati-
on delay time (driver)

Eingangs-Ausgangs-Abschalt-
verzögerungszeit (Treiber)

td(on) Turn-on delay time Einschalt-Verzögerungszeit

td(on)io
Input-output turn-on propagati-
on delay time (driver)

Eingangs-Ausgangs-Einschalt-
verzögerungszeit (Treiber)

Terr
Max. temperature for setting 
ERROR

Max. Grenztemperatur für Feh-
lersignale

tf Fall time Abfallzeit

tfr Forward recovery time Durchlass-Verzögerungszeit

tgd Gate controlled delay time Zündverzögerungszeit

tgr Gate controlled rise time Durchschaltzeit

Tj Junction temperature Sperrschichttemperatur

toff Turn-off time Abschaltzeit

ton Turn-on time Einschaltzeit

Top Operating temperature range Betriebstemperaturbereich

tp Pulse duration Impulsdauer

tpRESET
Min. pulse width ERROR me-
mory RESET time

Min. Fehlerspeicher Rücksetz-
zeit

tq
Circuit commutated turn-off 
time (thyristor) Freiwerdezeit

tr Rise time Anstiegzeit

tR
Reverse blocking time:  
tR = tc - tp

Zeit, während der Sperrspan-
nung anliegt: tR = tc - tp
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Tr
Reference point temperature 
(temperature sensor)

Bezugspunkttemperatur (Tem-
peratur Sensor)

trr Reverse recovery time Sperrverzögerungszeit

Ts Heatsink temperature Kühlkörper-Temperatur

tSC Short circuit time Kurzschlusszeit

Tsold Solder temperature Löttemperatur

Tstg Storage temperature Lagerungs-Temperatur

tstg storage time Lagerzeit

tTD Interlock time Verriegelungszeit

TTrip
Trip level of over temperature 
protection (SKiiP)

Ansprechschwelle für Über-
temperaturschutz (SKiiP)

Tvj (Virtual) junction temperature Ersatzsperrschichttemperatur

Tw Water temperature Wassertemperatur

tz Tail time (IGBT) Schweifzeit (IGBT)

V(BR) Avalanche breakdown voltage Durchbruchspannung (Ava-
lanche-Spannung)

V(BR)CES

Collector-emitter breakdown 
voltage, gate-emitter short 
circuited

Kollektor-Emitter-Durchbruch-
spannung, Gate-Emitter kurz-
geschlossen

V(BR)DSS
Drain-source breakdown volta-
ge, gate-source short circuited

Drain-Source-Durchbruchspan-
nung, Gate-Source kurzge-
schlossen

V(T0), VT0 Threshold voltage Thyristor Schleusenspannung Thyristor

vair Air velocity Luftgeschwindigkeit

Vair Air volume Luftmenge

Vair/t Air low Luftdurchsatz

VCC
Collector-emitter supply volta-
ge

Kollektor-Emitter-Versorgungs-
spannung

VCE Collector-emitter voltage Kollektor-Emitter-Spannung

VCE(clamp)
Collector-emitter clamping 
voltage during turn-off

Begrenzte Kollektor-Emitter-
Spannung beim Abschalten

VCE0
Collector-emitter threshold 
voltage (static)

Kollektor-Emitter-Schleusen-
spannung (statisch) 

VCEdyn

Dynamic threshold voltage for 
collector-emitter voltage moni-
toring (driver)

dyn. VCE-Überwachungs-
schwellspannung

VCES
Collector-emitter voltage with 
gate-emitter short circuited

Kollektor-Emitter-Spannung 
bei kurzgeschlossenen Gate-
Emitter-Anschlüssen

VCEsat
Collector-emitter saturation 
voltage

Kollektor-Emitter-Sättigungs-
spannung

VCEstat

Static threshold voltage for 
collector-emitter voltage moni-
toring (driver)

stat. VCE-Überwachungs-
schwellspannung
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VChopperError Chopper error voltage level Chopper Fehlermeldungsspan-
nung

VChopperOff
Chopper deactivation voltage 
level

Chopper Deaktivierungsspan-
nung

VChopperOn
Chopper activation voltage 
level Chopper Aktivierungsspannung

VD
Direct output voltage (bridge 
rectiier)

Gleichgerichtete Spannung 
(Brückengleichrichter)

VDCTRIP
Trip level of DC link voltage 
monitoring (SKiiP)

Schwellspannung der Zwi-
schenkreisüberwachung  
(SKiiP)

VDD
Direct off-state voltage (thyris-
tor)

Gleichsperrspannung in Vor-
wärtsrichtung (Thyristor)

VDD
Drain-source supply voltage 
(MOSFET)

Drain-Source-Versorgungs-
spannung (MOSFET)

VDGR
Drain-gate voltage with speci-
ied input resistance

Drain-Gate-Spannung bei 
angegebenem Eingangswider-
stand

VDRM
Repetitive peak off-state vol-
tage

Periodische Spitzensperrspan-
nung (in Vorwärtsrichtung)

VDS Drain-source voltage Drain-Source Spannung

VDSS
Drain-source voltage with gate-
source short circuited

Drain-Source Spannung bei 
kurzgeschlossenen Gate-Sour-
ce-Anschlüssen

VEC Emitter-Collector voltage Emitter-Kollektor Spannung

VEE Emitter supply voltage Emitter-Betriebsspannung

vF
Forward voltage (instantaneos 
value)

Durchlassspannung (Augen-
blickswert)

VF Forward voltage Durchlassspannung

VF0 
Forward threshold voltage 
(Diode) Schleusenspannung Diode

VFan Operating voltage fan Lüfter-Betriebsspannung

VG Gate voltage Gaterspannung

VG(off)
Turn-off gate voltage level 
(driver)

Gateabschaltspannung (Trei-
ber)

VG(on)
Turn-on gate voltage level 
(driver)

Gateeinschaltspannung (Trei-
ber)

VGD Gate non-trigger voltage Untere Zündspannung (höchs-
te nichtzündende Spannung)

VGE Gate-emitter voltage Gate-Emitter-Spannung

VGE(th) Gate-emitter threshold voltage Gate-Emitter Schwellenspan-
nung

VGES
Gate-emitter voltage, collector-
emitter short-circuited

Gate-Emitter-Spannung, Kol-
lektor-Emitter kurzgeschlossen

VGS Gate-source voltage Gate-Source Spannung

VGS(th) Gate-source threshold voltage Gate-Schwellenspannung
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VGSS
Gate-source voltage, drain-
source short circuited

Gate-Source Spannung, Drain-
Source kurzgeschlossen

VGT Gate trigger voltage Zündspannung

ViH
Input signal voltage (HIGH) 
max.

Eingangssignalspannung 
(HIGH) max.

Vin Input voltage Eingangsspannung

Visol Insulation test voltage (r.m.s.) Isolations-Prüfspannung (Ef-
fektivwert)

Visol(12)

Isolation test voltage  
(r.m.s. /1 min.) output 1 -  
output 2 (driver)

Isolations-Prüfspannung (eff. 1 
min.) Ausgang 1 - Ausgang 2

Visol(IO)
Isolation test voltage (r.m.s. /1 
min.) input-output (driver)

Isolations-Prüfspannung (eff. 1 
min.) Eingang-Ausgang

VisolPD
Partial discharge extinction 
voltage

Teilentladungsaussetzspan-
nung

ViT-
Input threshold voltage (LOW) 
max.

Maximale Eingangssignal-
schwellspannung (LOW)

ViT+
Input threshold voltage (HIGH) 
min.

Minimale Eingangssignal-
schwellspannung (HIGH)

VM Peak pulse voltage Impuls-Spitzenspannung

VoH
Logic HIGH output voltage 
(driver)

Signalausgangsspannung 
(HIGH) (Treiber)

VoL
Logic LOW output voltage 
(driver)

Signalausgangsspannung 
(LOW) (Treiber)

Vout Output voltage Ausgangsspannung

VR (Direct) reverse voltage Sperr(gleich)spannung (in 
Rückwärtsrichtung)

VRD Direct reverse voltage Gleichsperrspannung (in Rück-
wärtsrichtung)

VRGM Peak reverse gate voltage Rückwärts-Spitzensteuerspan-
nung

VRGO No-load reverse gate voltage Rückwärts-Steuerspannung im 
Leerlauf

VRRM
Repetitive peak reverse volta-
ge

Periodische Spitzensperrspan-
nung (in Rückwärtsrichtung)

VRSM
Non-repetitive peak reverse 
voltage

Stoßspitzensperrspannung in 
Rückwärtsrichtung

VS
Supply voltage primary (for 
gate driver) Versorgungsspannung

VS1 Supply voltage stabilized stabilisierte Versorgungsspan-
nung

VS2 Supply voltage non stabilized nicht stabilisierte Versorgungs-
spannung

VSD
Negative source-drain voltage 
(inverse diode forward voltage)

Source-Drain-Spannung in 
Rückwärtsrichtung

vT
On-state voltage (instantane-
ous value)

Durchlassspannung (Augen-
blickswert)

VT On-state voltage (Thyristor) Durchlassspannung (Thyristor)
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VVRMS
Alternating input voltage (r.m.s. 
value)

Eingangswechselspannung 
(Effektivwert)

Vw Water volume per unit time Wassermenge in der Zeitein-
heit

Vw Water volume Wassermenge (Volumen)

VWW

Maximum alternating working 
voltage between windings 
(r.m.s. value) (pulse transfor-
mer)

Höchstzulässige Betriebswech-
selspannung zwischen den 
Wicklungen (Effektivwert)

w Weight Gewicht

W1 Single phase a.c. controller 
connection

Einphasige Wechselwegschal-
tung (antiparallel)

W3 Three phase a.c. controller 
connection

Dreiphasige Wechselweg-
schaltung (antiparallel)

Zth Transient thermal impedance Thermische Impedanz 

Zth(c-a)
Transient thermal impedance 
case to ambient

Thermische Impedanz Gehäu-
se-Umgebung

Zth(j-c)
Transient thermal impedance 
junction to case

Thermische Impedanz Sperr-
schicht-Gehäuse

Zth(j-c)FD

Transient thermal impedance 
junction to case of the free-
wheeling diode

Thermische Impedanz Sperr-
schicht-Gehäuse der Freilauf-
diode

Zth(j-r)D
Transient thermal impedance 
junction to reference (sensor) 
inverse Diode

Thermische Impedanz Sperr-
schicht-Temperatursensor der 
Freilaufdiode

Zth(j-r)I
Transient thermal impedance 
junction to reference (sensor) 
IGBT

Thermische Impedanz Sperr-
schicht-Temperatursensor der 
IGBT

Zth(j-s)
Transient thermal impedance 
junction to heat sink

Thermische Impedanz Sperr-
schicht-Kühlkörper

Zth(r-a)
Transient thermal impedance 
reference (sensor) to ambient

Thermische Impedanz  Tempe-
ratursensor - Umgebung

Zth(s-a)
Transient thermal impedance 
heat sink to ambient

Thermische Impedanz Kühl-
körper - Umgebung

Zthp
Transient thermal impedance 
under pulse conditions Pulswärmewiderstand

∆p Pressure drop Druckdifferenz

Θ Conduction angle Stromlusswinkel
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Applikationshandbuch Leistungshalbleiter

IGBT und Leistungs-MOSFET in Modulbauform sind heute Schlüsselkomponenten  

der Leistungselektronik und erobern immer weitere Einsatzgebiete. Damit verbunden 

ist ein steigender Bedarf an Netzdioden und Thyristoren als kostengünstigste  

Möglichkeit zum Anschluss an das Energieversorgungsnetz. Das vorliegende Buch 

soll die Anwender bei der Auswahl und dem Einsatz dieser Bauelemente unterstüt-

zen. Halbleiterphysikalisches Hintergrundwissen wird soweit umrissen, wie es zum 

Verständnis der Einsatzmöglichkeiten und -grenzen notwendig erscheint. Größerer 

Raum wird dafür der Beschreibung verschiedener Aufbau- und Verbindungs- 
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und Grenzen im Feldeinsatz haben. Ausführungen zu Zuverlässigkeit und Lebens-

dauer sowie den entsprechenden Prüfverfahren runden diesen Abschnitt ab. 

Das Buch erklärt den Aufbau von Datenblättern und gibt Hinweise zum richtigen 

Umgang mit den dort verfügbaren Informationen. Schwerpunktmäßig werden  
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Leistungshalbleiter zu berücksichtigen sind. Hierzu zählen die elektrische Auslegung 

für wichtige Betriebsfälle, Ansteuerung und Schutz der Halbleiter, die thermische 

Auslegung und Kühlung, Hinweise zu Parallel- und Reihenschaltung, Aufbauhinweise 

zu optimierten Leistungslayouts hinsichtlich parasitärer Elemente sowie Anforde-
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