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Kurzfassung

Wenn sich in einem wichtigen Bereich der Elektrotechnik ein neues
Halbleitermaterial zu etablieren beginnt, weckt dies einerseits Erwartungen der
Wirtschaft und Industrie, andererseits kann es eine erhebliche Herausforderung fir
die Hersteller bedeuten. Nachdem Gallium-Nitrid erstmalig vor 20 Jahren als
Transistor verwendet wurde und seit Uber einer Dekade serienmdBig in der
Hochfrequenztechnik eingesetzt wird, erobert es nun die Leistungselektronik. Die
ausschlaggebenden Kriterien sind hier die Verwendbarkeit bei hoheren
Betriebstemperaturen, die Energieeffizienz und die Reduzierung von GroBe und
Gewicht durch den Betrieb bei hoheren Schaltfrequenzen.

Die vorliegende Arbeit basiert auf der Motivation zunachst einen maoglichst breit
angelegten Uberblick des stindig wachsenden Angebotsspektrums zu geben, das
mittlerweile durch die vielfdltigen Varianten der verfliigbaren Transistoren an
Ubersichtlichkeit etwas verloren hat. Nach einer ausfiihrlichen Erliuterung der
physikalischen und elektrischen Eigenschaften, werden die jeweiligen Typen in
Uberschaubaren Abschnitten beschrieben und im Anschluss tabellarisch
zusammengefasst.

Die elektrischen Eigenschaften der hier ausgewahlten EPC 2010 eGaN-HFETs (200 V
Spannungsklasse) werden eingehend diskutiert. Das Schaltverhalten der eGaN-HFETs
in einem Synchron-Tiefsetzsteller wird untersucht und modelliert. Eine Analyse aller
in den GaN-FETs entstehenden Verlustleistungen wird durchgefiihrt. Zur
Abschatzung der dynamischen Verlustleistungen wird eine analytische Methode
umgesetzt und weiter entwickelt.

Um die Vorteile der erhohten Schaltfrequenzen nutzen zu kénnen, erfolgt eine sehr
ausfihrliche Betrachtung der notwendigen magnetischen Komponenten, deren
Auswahl- und Verwendungskriterien im Detail untersucht, evaluiert und
aufgegliedert werden. Diese werden im praktischen Teil ausgiebig in Verbindung mit
den GaN-Transistoren ausgesucht und messtechnisch bewertet. Theoretische
Betrachtungen hinsichtlich der Grenzen, die magnetische Bauelemente schnell
schaltenden Halbleitern auferlegen, werden durchgefiihrt.

Da die untersuchten Niedervolt-GaN-HFETs quasi kein Gehduse haben, ist eine
korrekte Strommessung nicht realisierbar. Am praktischen Beispiel eines Synchron-
Tiefsetzstellers werden zwei experimentelle Methoden entwickelt, mit deren Hilfe die
Verlustleistungen in den EPC 2010 eGaN-HFETs ermittelt werden. AnschlieBend wird
das Verbesserungspotential der GaN-Leistungstransistoren erlautert sowie deren
Anwendungsbereiche diskutiert.



Abstract

When a new semiconductor material begins to be established in an important area of
electrical engineering, then, on the one hand, this raises the expectations of business
and industry; on the other hand it can be a significant challenge for manufacturers.
After gallium nitride was first used 20 years ago as a transistor and has been used
regularly for more than a decade in RF-technology, it is now conquering the area of
power electronics. The key criteria here are the usability at higher operating
temperatures, the energy efficiency and the reduction in size and weight by
operating at higher switching frequencies.

The Paper presented here is based on the motivation first to give a broad overview of
the ever-growing spectrum of commercially available devices, which has now lost
somewhat in clarity due to the many variants of the available transistors. After a
comprehensive explanation of the physical and electrical characteristics, the
individual types are described in manageable sections and then summarised in a
table.

The electrical properties of the selected EPC 2010 eGaN HFETs (200V rated voltage)
are discussed in detail. The switching behaviour of eGaN HFETs in a synchronous
buck converter is analysed and modelled. An analysis of all power losses emanating
in the GaN-FET is performed. An analytical method is implemented and further
developed to estimate the dynamic power dissipation.

In order to take advantage of the increased switching frequencies, a very detailed
consideration of the necessary magnetic components is carried out. Their selection
and operating criteria is investigated in detail, then evaluated and broken down. In
the practical part these are extensively selected in conjunction with the GaN
transistors and evaluated by measurement. Theoretical considerations regarding the
limits that magnetic components impose on fast switching semiconductors are
performed.

Since the investigated low-voltage GaN HFETs have virtually no housing, a
conventional current measurement is not feasible. With the practical example of a
synchronous buck converter, two experimental methods are being developed that
will help determine the power losses in the EPC 2010 eGaN HFETs which are then
compared with the modelled results. Subsequently, the potential for improvement of
GaN power transistors will be considered and their areas of application discussed.
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EinfUhrung

1. Einfiihrung

Die vorliegende Arbeit ist der Forschung an Niedervolt-EPC-eGaN-FETs gewidmet
und verfolgt das Ziel, die Verlustleistungen in den GaN- Schaltern in einem Synchron-
Tiefsetzsteller anhand verschiedener Methoden (analytischen und experimentellen)
zu ermitteln. Ebenfalls gilt es, einen effizienten Einsatz der GaN-Transistoren bei ho-
hen Schaltfrequenzen in der Leistungselektronik unter Beriicksichtigung der Auswir-
kung der magnetischen Bauelemente zu evaluieren.

1.1. Uberblick

Gegenwartig erfahren GaN-basierte Leistungshalbleiter eine rasante Entwicklung
sowohl in wissenschaftlicher als auch in industrieller Hinsicht. Eine vorteilhafte Zu-
sammensetzung chemisch-physikalischer Eigenschaften von GaN 6ffnet diesem Ma-
terial weite Perspektiven zu dessen Einsdtzen in verschiedenen Bereichen der Elekt-
ronik und vor allem in der Leistungselektronik.

Die hohe Sattigungsgeschwindigkeit der Elektronen im zweidimensionalen Elektro-
nengas in Verbindung mit hoher Durchbruchsspannung sowie einer guten thermi-
schen und chemischen Resistenz ermoglicht die Herstellung hochfrequenztauglicher
Leistungstransistoren. Potentielle Anwendungen von GaN-basierten Bauelementen
bei hoheren Frequenzen und Temperaturen machen das Galliumnitrid zu einer sinn-
vollen Alternative zu Silizium in einigen Spannungsklassen flir bestimmte Anwen-
dungen, bei denen es sich um hohere Sperrschichttemperaturen handelt bzw. um
eine Reduzierung der Gerategrol3e und des Systemgewichts durch die Verringerung
der passiven Bauelemente geht. Im kommerziellen Bereich sind bis jetzt nur laterale
Bauelemente verfligbar, was einerseits deren Einsatz durch die limitierte Sperrspan-
nung begrenzt, andererseits jedoch gréBere Integrations-Moglichkeiten verspricht,
da mehrere Transistoren bzw. Dioden auf einem Chip untergebracht werden kénnen.
Aufbau- und Verbindungstechnik flir GaN-Bauelemente steht jedoch erst ganz am
Anfang und birgt noch grof3e Herausforderungen. Neue Gehause fir GaN-basierte
Halbleiter missen nicht nur den hohen Temperaturen standhalten, um die Ausnut-
zung hoherer Sperrschichttemperaturen zu erméglichen, sondern auch sehr kleine
parasitire Induktivititen besitzen, um die Uberspannungen zu reduzieren. EMV-
Anforderungen diirfen sowohl bei der Gehausetechnik wie auch beim Design des
ganzen Systems mit GaN-Bauelementen nicht auBer Acht gelassen werden.

Im Bereich leistungselektronischer Anwendungen werden GaN-Transistoren haupt-
sachlich in Forschungsprojekten untersucht, sie sind jedoch im Kommen und werden
nach und nach auch in der Industrie in Prototypen eingesetzt. Bei allen Vorteilen, die
GaN-basierte Bauelemente zeigen, ist hohe Energieeffizienz, zufriedenstellende
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elektromagnetische Vertraglichkeit sowie ausreichende Zuverlassigkeit der leis-
tungselektronischen Baugruppen und Systemen zu beachten.

Der Grad der Energieeffizienz ist von den Verlusten abhangig, die hauptsachlich
durch statische und dynamische Verluste bestimmt werden. Die theoretische Schalt-
frequenzgrenze wird durch die dynamischen Verluste limitiert. Durch die Vorteile des
Galliumnitrids bieten GaN-Leistungstransistoren eine bessere Performance. Durch
eine Erhohung der Schaltfrequenz kdnnen kleinere passive Komponenten wie Spu-
len und Transformatoren verwendet werden und damit einen indirekten Einfluss auf
die Wirtschaftlichkeit des Gesamtsystems haben. Hohere Leistungsdichten kdnnen
nicht nur mit hohen Frequenzen sondern auch unter Ausnutzung der Hochtempera-
turtauglichkeit von GaN-basierten Leistungstransistoren erreicht werden.

Um dem Trend der Miniaturisierung von Stromrichtern in der Umrichtertechnik
standzuhalten, sind Leistungstransistoren auf Basis von GaN unverzichtbar flr ver-
lustoptimierte und kompakte Umrichter in bestimmten Anwendungsbereichen, da
sie eine erhebliche Verringerung der Schalt- und Durchlassverluste bei einer Erho-
hung der Schaltfrequenzen versprechen.

Chancen und Risiken, die beim Einsatz GaN-basierter Leistungstransistoren in leis-
tungselektronischen Anwendungen liegen, lassen sich noch nicht mit einer hundert-
prozentigen Sicherheit einschatzen. Um jedoch den Anschluss nicht zu verpassen, ist
es wichtig in die Forschung neuer Technologien zu investieren.

1.2. Motivation und Zielsetzung

Nachdem Galliumnitrid erstmalig vor 20 Jahren als Transistor verwendet wurde und
seit Uber einer Dekade serienmallig in der Hochfrequenztechnik eingesetzt wird, er-
obert es nun die Leistungselektronik. Vorteilhafte Eigenschaften von GaN-Halbleitern
ermoglichen schnelles Schalten und eine Erhéhung der Schaltfrequenzen, was zur
GroBen- und Gewichts-Reduzierung flihrt. Bereits heute ist ein duBerst interessantes
Spektrum an Anwendungen fiir GaN-Halbleiter erkennbar. Uberall dort, wo es um die
Optimierung der GroRBe, des Gewichts oder der Verlustwarmeerzeugung geht, wird
GaN eine Option sein.

Halbleiter-Schalter fir leistungselektronische Anwendungen miissen einen geringen
Einschaltwiderstand, eine hohe Durchbruchsspannung sowie eine grof3e Stromtrag-
fahigkeit besitzen. GaN-basierte Leistungstransistoren sind aufgrund ihrer Materi-
aleigenschaften fiir den Einsatz in der Leistungselektronik gut geeignet. Diese Arbeit
liefert einen Uberblick tiber die physikalischen Eigenschaften des Galliumnitrids so-
wie Uber die zugrunde liegenden physikalischen Erscheinungen in den GaN-
basierten Leistungstransistoren, die sich von der Physik der Si-Bauelemente unter-
scheiden. Ausgehend vom Stand der Technik werden die neuartigen Entwicklungen
bei diesen Bauelementen systematisch analysiert und verglichen. Der Leser findet
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hier eine bislang so noch nicht verfiigbare Ubersicht, die das breite Technologie-
Spektrum verdeutlicht.

Ein wesentlicher Aspekt dieser Arbeit ist die Entwicklung und Umsetzung von Me-
thoden zur experimentellen Ermittlung der Verlustleistungen in den eGaN-HFETs
(Spannungsklasse 200 V) der Firma EPC. Insbesondere bei hohen Schaltfrequenzen
bieten GaN-Transistoren erhebliche Vorteile. Da der Begriff ,hochfrequent” in diver-
sen Bereichen der Elektrotechnik unterschiedlich definiert ist, steht man vor der Her-
ausforderung in Erfahrung zu bringen, wie weit man bei den Stromrichtern kleiner
Leistung die Frequenz erhéhen kann, um im harten Schaltbetrieb noch hohe Wir-
kungsgrade (>95%) zu erreichen. Um dies herauszufinden, miissen durch Schaltvor-
gange hervorgerufene frequenzabhangige Verlustleistungen modelliert und evalu-
iert werden. Die experimentelle Ermittlung der Verlustleistungen in den Niedervolt-
eGaN-HFETs unterscheidet sich von den bekannten Methoden, da, aufgrund eines
extrem niederinduktiven Aufbaus, eine konventionelle Strommessung, die fiir die
Berechnung der Verlustleistung notwendig ware, nicht moglich ist, ohne dabei die
Messergebnisse wesentlich zu beeinflussen. Aus den ermittelten Verlustleistungen
ist zurlickzufiihren, bei welchen optimalen Schaltfrequenzen eine hohe Effizienz der
Schaltung bei hartem Schalten zu vertreten ist.

Da bei hoheren Schaltfrequenzen das ganze Stromrichter-System in Bezug auf hohe
Effizienz eingehend betrachtet werden muss, stellt sich in diesem Zusammenhang
die Frage nach Schaltfrequenz-Grenzen, die sowohl durch die Halbleiterbauelemente
selbst wie auch durch passive und darunter in erster Linie durch die magnetischen
Komponenten bedingt sind. Dabei werden magnetische Bauelemente, die in den
Schaltungen mit GaN-Transistoren verwendet werden, eingehend analysiert und
experimentell untersucht.

1.3. Aufbau der Arbeit

Die vorliegende Arbeit gliedert sich wie folgt:

Das zweite Kapitel befasst sich mit den physikalischen Eigenschaften GaN-basierter
Leistungstransistoren. In diesem Kapitel werden zundchst Materialeigenschaften von
GaN, SiC und Si verglichen, und schlie3lich die physikalischen Erscheinungen in GaN-
Bauelementen diskutiert.

Im dritten Kapitel werden eingangs die Charakteristika von GaN-Transistoren erldau-
tert. Die neuartigen Strukturen der GaN-basierten Transistoren aus Publikationen der
letzten Jahre werden systematisch dargestellt und wesentliche Unterschiede zwi-
schen verschiedenen Strukturen analysiert. Eine zusammenfassende Ubersicht tiber
den Stand der Technik der modernen GaN-basierten Leistungstransistoren, die auf
dem kommerziellen Markt verfligbar sind bzw. bald verfligbar sein werden, rundet
dieses Kapitel ab.
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Das vierte Kapitel beschaftigt sich mit den elektrischen Eigenschaften von GaN-
basierten Leistungstransistoren am Beispiel der EPC2010 eGaN® FETs. Charakteristika
aus experimentellen Untersuchungen der eGaN® FETs zur Beschreibung der elektri-
schen Eigenschaften eGaN® FETs werden dargelegt und evaluiert. Fiir die topologi-
schen Untersuchungen wird ein Synchron-Tiefsetzsteller ausgewahlt. Es wird das
Schaltverhalten der eGaN-HFETs in einem Synchron-Tiefsetzsteller analysiert und
modelliert sowie die Verlustleistungen analytisch ermittelt.

Das funfte Kapitel befasst sich mit der Problematik der in der Leistungselektronik
unvermeidbaren magnetischen Bauelemente, die bei hohen Schaltfrequenzen zur
Minderung des Wirkungsgrads erheblich beitragen und ebenfalls hohen Anforde-
rungen genligen mussen. Speicherdrosseln aus verschiedenen magnetischen Mate-
rialien zum Einsatz in einem Synchron-Tiefsetzsteller werden hergestellt und mess-
technisch auf verschiedene Aspekte hinsichtlich des Einsatzes zusammen mit GaN-
Transistoren untersucht. Ein Modell zur Evaluierung magnetischer Kernmaterialien
wird erstellt und validiert. Es werden unterschiedliche Materialien untersucht, die
sich flir ein hochfrequentes effizientes Schalten besonders gut eignen sollen. Eigen-
schaften der Luftdrosseln, die fir messtechnische Zwecke zum Einsatz in den Schal-
tungen mit GaN-Transistoren kommen, wurden dargestellt und analysiert.

Im sechsten Kapitel werden EPC2010 eGaN® FETs in einem Synchron-Tiefsetzsteller
bei hartem Schalten im Frequenzbereich von 100 kHz bis 500 kHz hinsichtlich der
Effizient untersucht und analysiert. Da sich die Strommessungen bei schnell schal-
tenden Transistoren niederinduktiven Aufbaus als problematisch erweisen, wurden
zur experimentellen Ermittlung der Verlustleistungen in den GaN-HFETs zwei Me-
thoden entwickelt, die frequenzabhangige Verlustleistungen in den GaN-FETs indi-
rekt bestimmen. Die erste basiert auf dem kalorimetrischen Prinzip der Verlustleis-
tungsmessung der Speicherdrosseln mit diversen magnetischen Kernen; bei der
zweiten kommen Luftdrosseln zum Einsatz. Der Testaufbau und die Durchfiihrung
der experimentellen Untersuchungen werden beschrieben. Beim Einsatz von Spei-
cherdrosseln aus verschiedenen magnetischen Kernen wird die Auswirkung dieser
Bauteile auf den Gesamtwirkungsgrad des Systems erforscht. Nachfolgend werden
die Verlustleistungen in den GaN-FETs aus den durchgefiihrten Messreihen unter
Berlicksichtigung aller anderen Verluste bestimmt und mithilfe statistischer Verfah-
ren ausgewertet. AnschlieBend werden weitgehende Schlussfolgerungen zum Ein-
satz dieser neuen Bauelemente in hochfrequenten Anwendungen gezogen.

Im siebten und letzten Kapitel werden die wesentlichen Aussagen der vorliegenden
Dissertation zusammengefasst und ein Ausblick in die Zukunft gegeben.
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2. Physikalische Grundlagen GaN-basierter Leistungstransistoren

In diesem Kapitel werden die physikalischen Eigenschaften des Galliumnitrids er6r-
tert, die fiir das Verstehen der Funktionsweise der darauf basierten leistungselektro-
nischen Bauelemente von Wichtigkeit sind. Sie werden mit den entsprechenden Ei-
genschaften von Silizium und Siliziumkarbid verglichen. Ebenfalls werden die durch
die GaN-Eigenschaften verursachten physikalischen Phanomene erklart, die die
Grundlage fiir GaN-basierte Leistungstransistoren bilden.

2.1. Eigenschaften von GaN und deren Vergleich mit Si und SiC

Das Material Galliumnitrid besteht aus Gallium (Ga) und Stickstoff (N) und gehort zu
der Gruppe lll-V-Verbindungshalbleiter. Die dreidimensionalen Kristalle von GaN
konnen nur bei einem extrem hohen Druck hergestellt werden, sind jedoch sehr
kostspielig und finden daher keine praktische Anwendung. Demzufolge wird GaN
Ublicherweise als eine Schicht auf Substraten geziichtet [1].

Die elektrischen Eigenschaften von GaN sind sowohl von den Materialeigenschaften
wie auch vom Herstellungsprozess abhangig [2]. Die meisten elektrischen Eigen-
schaften (Durchbruchfeldstarke, Elektronenbeweglichkeit und Sattigungsgeschwin-
digkeit) werden durch die Bandstruktur bestimmt. Ein groBerer Bandabstand be-
stimmt die kritische Durchbruchfeldstarke, die bei GaN zwischen 3,0und
3,5 MV/cm liegt [3], und verspricht eine hohere mdgliche Sperrschichttemperatur.

Der thermische Zustand eines Materials kann durch den thermischen Ausdehnungs-
koeffizienten, die spezifische Warme und die Warmeleitfahigkeit beschrieben wer-
den. Alle thermischen Eigenschaften werden hauptsachlich durch die Gittereigen-
schaften bestimmt. Aufgrund eines verhdltnismaBig hohen thermischen Ausdeh-
nungskoeffizienten zeigt GaN eine stabile Gittereigenschaft beziiglich Tempera-
turanderungen. Die Warmeleitfahigkeit von epitaktisch gewachsenem GaN ist ver-
gleichbar mit der Warmeleitfahigkeit des Siliziums.

Die Frage nach dem besten Halbleitermaterial flir Hochleistungsanwendungen ist in
mehreren Verdffentlichungen gestellt und Problemstellungen wurden eingehend
erortert [4], [5], [6], [7], [8], [9], [10], [11]. Wichtige Eigenschaften von Si, SiC und GaN
sind mit Quellenangaben in Tabelle 2. 1 zusammengefasst. Eine breite Spanne an
Werten ergibt sich womadglich durch verschiedene Kristallqualitat, Testbedingungen
oder Berechnungsmethoden. Besonders bei GaN und SiC sind die Differenzen bei
den einzelnen Parametern nicht unerheblich.
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Parameter Zeichen Einheit GaN 4H-SiC Si
elektrische Eigenschaften
Direkter / Indirek-
D/I D I I
ter HL /
3,39 - 3,50301213:3:514 | 3 958 3 26012 (5,515
Bandabstand Eq eV 8,15.16:17.18). 3 40191 >815.16] 1,125
U I ! 16
3,450, 3, 5021 3,285 ]
E:'?.Et.g: . X eV 4,107 3,22 4,054
2[23,5] 3[15] 2 2[12,5,16]
Kritische Durch- o ! ' 0,23012 18]
E. MV, _ 23 E03l [12,16] 131 H15] ! !
bruchfeld-Starke fem |30-3,5%,330%, | 31852 | 3
3,3 - 5", 5024 2-80™"
600-900"%, 800"7,
Elektronen- 900%#, 10007, 4007, 700", | 14007%>
. . Un cm?/V-s | 11501¢,1180%, 720613 17, 1350%
BeweghChkelt 1 200[28]’1 250[5]’ 1500 950[12, 17] 15]
1211200 - 4000
Sattigungs- y (0 ey | 17127215, 2,5 | ese 1815,
Geschwindigkeit = 3.8,15] 2,2-8M 2,215:20
thermische Eigenschaften
Thermischer 54_798 55g 2,39-4,68"",
Ausdehnungs_ a 10° K’ 3’1 ;- ’7 75’[13’] 4[30], 5[31], 2,6[3,31]
koeffizient ' e 5,128
\S,\‘/);Zr: :‘Che c JIg-°C | 043187, 0,491 0,755 0,72217
Warmeleit- 1180 1 581 305 7 383 | 3003700 1,550
b A W/emK | e 3,819, 4,56, | 1,361
fah|gke|t 13,5,20,17,24] ,
4[9[20] 1 149[31]
Kristalleigenschaften
o 1773 - 22733, 1414837,
Schmelzpunkt Tschm C 25005317 230083" 141522
Relative Dielekt- . 8,9-10,413317 101, 9,7017.18 | 11,8817
rizitétskonstante r 9[5, 8,16] , 9/5[18]/ 9/77[21] 711 7[11] 11 ,9[22, 5]
Dichte p g/cm? 6,1B3331 3,122 3,210 | 2,330223]

Tabelle 2. 1: Charakteristische Daten fiir Si, 4H-SiC und GaN

Der im Vergleich zu Si und SiC hochste Bandabstand des GaN erlaubt einen Betrieb
bei hoheren Temperaturen. Bei GaN-Bauelementen sind Betriebstemperaturen bis
500°C ohne thermisches ,davonlaufen” theoretisch moglich. Dies bringt jedoch erst
dann einen wirklichen Vorteil, wenn sich die Gehause- und Verbindungstechnolo-
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gien in diese Richtung weiter entwickelt haben, da sie momentan fiir héhere Tempe-
raturen nicht ausgelegt sind [34].

GroBerer Bandabstand bedeutet auch eine hhere Durchbruchfeldstarke und damit
eine hohere Durchbruchsspannung. Da die kritische Durchbruchfeldstarke quadra-
tisch in die Formel eingeht, ist die theoretische Grenze der Durchbruchspannung fir
GaN-Bauelemente ca. 100-fach hoher im Vergleich zu Silizium- und etwas hoher als
SiC-Bauelementen. Eine praktische Realisierung der hohen Durchbruchsspannungen
ist jedoch aufgrund mehrerer Faktoren (z. B. unerwiinschte Speichereffekte) noch
nicht moglich. Im Vergleich zu SiC hat GaN eine wesentlich geringere Warmeleitfahig-
keit. GaN-Bauelemente auf einem SiC-Substrat haben eine sehr gute Warmeableitung,
sind jedoch aus Kostengriinden nachteilig.

GaN-basierte Bauelemente gehoren zu den unipolaren Bauelementen. Die Elektro-
nenbeweglichkeit in GaN ist durchschnittlich; an einem AlGaN/GaN Heterokontakt
bildet sich jedoch ein zweidimensionales Elektronengas, in dem die Elektronenbe-
weglichkeit um das Zweieinhalbfache steigt (s. 2.2.3).

2.2, Physikalische Erscheinungen in GaN-Bauelementen

In diesem Unterkapitel werden physikalische Effekte behandelt, die fiir das Verstehen
der Funktionsweise der AlGaN/GaN Transistoren von entscheidender Relevanz sind.

2.2.1. Halbleiter-Heteroiibergang

Als Heterolibergang wird ein Ubergang zwischen zwei verschiedenen Halbleitern
bezeichnet, die einen unterschiedlichen Bandabstand haben. Nicht alle Halbleiter mit
unterschiedlichem Bandabstand lassen dennoch einen Heterolibergang bilden, son-
dern nur diejenigen, die sehr dhnliche Gitterkonstanten und thermische Ausdeh-
nungskoeffizienten sowie kompatible Elektronenaffinitaten besitzen. AulSerdem diir-
fen die Bandliicken beider Materialien, die einen Heterolibergang bilden, nicht weit
auseinander liegen und die Elektronenaffinitat des Materials mit der gréBeren Bandlu-
cke muss kleiner sein, als die Elektronenaffinitat des Materials mit der kleineren Band-
licke. Als besonders geeignet fiir die Herstellung der Heterostrukturen in der Leis-
tungselektronik hat sich das hochqualitative AlGa;..N' mit guten elektrischen Eigen-
schaften in Kombination mit GaN erwiesen. Die beiden Materialien erfiillen alle oben
genannten Kriterien. Die Dicke der GaN-Schicht (auch Pufferschicht genannt) betragt
einige wenige Mikrometer (beispielsweise 2-3 um), die Dicke der AlGaN-Schicht (Barri-
ere) liegt bei zwischen 5 nm und 50 nm [29], [28], [35], [36], [37]. Dieses Verhaltnis ist
eine gute Balance, denn die AlGaN-Schicht muss dick genug sein, um hinreichend
Elektronen zu injizieren, und diinn genug sein, um verspannt auf dem Puffer epitaxisch
aufgebracht zu werden [29].

Zur Beschreibung der Vorgange am Heterotibergang wird das Bandermodell zur Hil-

' x"ist prozentueller Anteil des Materials in der Zusammensetzung.
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fe gezogen [8]. Der Bandabstand E, und die Ferminiveaus Er unterscheiden sich bei
zwei an einem Heteroubergang beteiligten Halbleitern. Wenn zwei Halbleiter mit
unterschiedlichen Fermi-Energien in Berlihrung gebracht werden, entsteht bei Ab-
wesenheit eines Temperaturgradienten eine chemische Kraft, die dazu fligt, dass sich
die Elektronen aus dem Leitungsband des Halbleiters mit hoherem Ferminiveau in
das Leitungsband des Halbleiters mit niedrigerem Ferminiveau bewegen. Beidseitig
der Grenzflachen stellt sich das Ferminiveau auf denselben Wert ein. Durch entspre-
chende Dotierungen kann das Ferminiveau verschoben werden.

Im Nachfolgenden werden Heterolibergange zwischen n-dotiertem AlGaN sowie un-
dotiertem GaN ndher betrachtet?. Das undotierte GaN als Pufferschicht weist einen
sehr hohen Widerstand auf [29]. Der Bandabstand des AlGaN wird mit E5; und des GaN
mit Eg bezeichnet. Nachdem die beiden Halbleiter in Beriihrung gebracht sind, wird
das Diffusionsgleichgewicht durch den Elektronenfluss von links (AlGaN) nach rechts
(GaN) erreicht. Dadurch entstehen positive Uberschussladungen auf der Seite von Al-
GaN und negative Uberschussladungen auf der GaN-Seite. Dieser Ausgleich der La-
dungstrager fihrt ebenfalls dazu, dass sich die Leitungs- und Valenzbander der beiden
Halbleiter einander anpassen, was zu Bandverbiegungen im Bereich der Grenzflache
fuhrt. Durch die verschiedenen Bandliicken ergeben sich die Leitungsbanddiskontinui-
tat AE, und die Valenzbanddiskontinuitit AE, die wie Potentialbarrieren fur die La-
dungstrager wirken. In Abb. 2. 1 ist ein schematischer Bandverlauf bei einem Hetero-
Ubergang zwischen n-dotiertem AlGaN und undotiertem GaN dargestellt.

Evi  naiGaN : i-GaN E., AIGaN .GaN

Abb. 2. 1: Schematischer Bandverlauf eines Heterolibergangs zwischen n-AlGaN und i-GaN;
vor (links) und nach (rechts) Einstellung des thermischen Gleichgewichts (basierend
auf[22])

Bei den dargestellten Heterolibergangen entstehen Banddiskontinuitaten, die wie
ein Potentialtopf® wirken, in dem den Elektronen nur bestimmte quantisierte Ener-
giezustande zur Verfligung stehen. Die Elektronen ordnen sich ihren Welleneigen-
schaften unter und gelangen in den Teil des Potentialtopfs, der der ersten Halbwel-
lenlange des Elektrons entspricht. Sie konnen sich nicht weiter in die Tiefe des Poten-
tialtopfs bewegen, denn die Quantenmechanik besagt, dass die Wahrscheinlichkeit
gleich Null ist, einen Bereich zu erreichen, der kleiner ist als ihre Halbwellenlange

2 Heterolibergange mit n-AlGaN und p-GaN finden in der Leistungselektronik keine Verwendung.
3 Unter einem Potentialtopf (auch Quantentopf, eng. quantum well) versteht man einen Potential-
verlauf, durch den die Bewegungsfreiheit der Teilchen in einer Dimension eingeschrankt ist.
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[38]. Die Hohe der Potentialbarriere wird durch die Leitungsbanddiskontinuitat und
letztendlich durch die Differenz der Elektronenaffinitat beider Materialien bestimmt:

AEL = XZ - X‘l (2- 7)

Die Valenzkanten beider Materialien bilden am Heteroibergang eine Valenzband-
diskontinuitat, die durch die Differenz der Bandabstande und der Elektronenaffinita-
ten bestimmt wird:

AEy = (EG1 - EGz) - (Xz - Xl) (2.2)

Da sich die Ladungstrager senkrecht zur Schicht befinden, sammeln sie sich in einem
Quantenfilm, in dem ihre Bewegungsfreiheit auf zwei Dimensionen eingeschrankt
ist. Die Formung des Potentialtopfs und damit des zweidimensionalen Elektronenga-
ses (2DEG) ist in einer vergroBerten Darstellung in Abb. 2. 2 gezeichnet.

AlGaN K GaN

Abb. 2.2: Quantenmechanische Darstellung des Potentialtopfs und Bildung des 2DEG (basie-
rend auf [22]):
1 - Grenze des Heterolibergangs
2 - Potentialtopf flir Elektronen auf der Seite von GaN
3 - Potentialbarriere auf der Seite von AIGaN

Entsprechend dem Energiebandschema des Heterolibergangs AlGaN/GaN (Abb. 2. 2)
bildet sich im GaN an der Grenze (1) zum AlGaN eine Elektronen-Anreicherungsregion
(2). Quantenmechanisch gesehen, besitzen diese Elektronen ein energetisches Mini-
mum. Diese Elektronen verlassen die Region (3), die sich auf der Seite der AlGaN-
Schicht befindet, die ihrerseits den Ubergang mit den Ladungstrégern versorgt. Dem-
zufolge bildet sich in diesem Gebiet eine verarmte Schicht, die eine tiberschiissige po-
sitive Ladung an unkompensierten Donatoren besitzt. Die raumliche Trennung zwi-
schen diesen ionisierten Donatoren und sich freibewegenden Elektronen ermdglicht
eine hohe Konzentration der Ladungstrager gleichzeitig mit hohen Werten ihrer Mobi-
litat [39]. In schwachen elektrischen Feldern kdnnen die Elektronen jedoch die Potenti-
albarriere nicht iberwinden und kénnen daher nur parallel zu der Ubergangsgrenze
verharren. Indem sich die Elektronen frei in zwei anderen Dimensionen (Lange und
Breite) bewegen, formen sie quasi eine Flache aus. Das Material, in dem sich die freien
Ladungstrager ansammeln (GaN), wird entweder nicht dotiert oder schwach n-dotiert.
Das fiihrt dazu, dass die Elektronenstreuung an den Donatoren und Storstellen mini-
mal und daher die Elektronenmobilitat hoch ist [39]. Diese Elektronen stammen aus
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Oberflachenzustanden und zwar aus der AlGaN-Schicht; dies bestatigt sich sowohl
durch die quantenmechanischen Uberlegungen, die hier nicht weiter aufgefiihrt wer-
den, wie auch durch eine starke Erhéhung der experimentell nachgewiesenen Elektro-
nendichte in Abhangigkeit vom Al-Gehalt der AlGaN-Schicht [40]. Da die Bewegung
der Ladungen in der Flache stochastisch ist, wurde die Bezeichnung zweidimensiona-
les Elektronengas eingefiihrt (2DEG) [39]. Zweidimensional bedeutet, dass die Elektro-
nen-Aufenthaltswahrscheinlichkeit in einer Dimension quasi Null ist. Als Folge dieser
Erscheinung steigt die Elektronenbeweglichkeit.

2.2.2. Spontane und piezoelektrische Polarisation

Einen entscheidenden Einfluss auf die Bildung des zweidimensionalen Elektronenga-
ses in GaN/AlGaN-Heterostrukturen bt die Polarisation (Ladungsverschiebung) aus
[41], [42]. Durch die spontane und piezoelektrische Polarisation verteilen sich Ladun-
gen im sonst neutralen Halbleiter. Physikalisch gesehen, entstehen Polarisationen
dadurch, dass Dipole im Inneren des Materials keine Gegendipole finden, und sich
zwischen den Ladungen solcher nicht kompensierter Dipole ein elektrisches Feld
bildet. Die spontane Polarisation (Ps;) entsteht durch die fehlende Inversions-
Symmetrie [14] und kann nur in Kristallen mit einer oder mehreren polaren Achsen
(pyroelektrische Kristalle) auftreten. In AlGa;«N nimmt die spontane Polarisation mit
steigendem Aluminiumgehalt zu. Die piezoelektrische Polarisation ist das Ergebnis
mechanischer Spannungen, die sich durch verspanntes Wachstum verschiedener
Materialien entwickeln [40]. Die piezoelektrische Polarisation (Pr) im GaN wird auf-
grund einer bi-axialen Verspannung erzeugt, die dadurch entsteht, dass zwei Materi-
alien mit unterschiedlichen Gitterkonstanten aufeinander wachsen [14]. Durch Erho-
hung des Aluminiumanteils steigt die piezoelektrische Polarisation fast linear [21].
Die Richtung der spontanen Polarisation ist durch die Polaritat gegeben und die
Richtung der piezoelektrischen Polarisation ist von der Art der Spannung (Zug- oder
Druckspannung) abhangig. Daher kdnnen sich die beiden Polarisationsarten verstar-
ken, kompensieren oder sogar aufheben [43].

Das auf dem Substrat gewachsene GaN zeigt eine spontane Polarisation in Richtung
Substrat. Eine auf der relaxierten GaN-Schicht gewachsene diinne verspannte AlGaN-
Schicht bildet zusatzlich zu der spontanen Polarisation auch ein piezoelektrisches
induziertes Feld (piezoelektrische Polarisation) in dieselbe Richtung (Abb. 2. 3).

ionisierte Donatoren

A0 0 0 0000000000 0

negative feeeeoee oeoe 006a 0

Polarisationsladung

P,

P.:  AlGaN
. unter Zugspannung|
positive —= & p o6 6660680 8DEG
Polarisationsladung|[® ©® © @ ¢ & & @@ 88 08¢ 809

lP.\'P GaNt

Substrat

Abb. 2. 3: Schematische Darstellung der spontanen und piezoelektrischen Polarisationen und
Bildung des 2DEG (basierend auf [44])
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Einerseits werden AlGaN-Atome an der zu GaN angrenzenden Schicht dadurch posi-
tiv ionisiert, dass sie ihre Elektronen dieser Schicht abgeben; andererseits zieht diese
positive Polarisationsladung zusatzlich freie Elektronen aus der GaN-Schicht an [44].
Die an der Oberflache von AlGaN ionisierten Donatoren kompensieren teilweise die
negative Polarisationsladung, dennoch ist das elektrische Feld in der AlGaN-Schicht
sehr grof3. In den AlGaN/GaN-Strukturen spielt die spontane Polarisation eine wichti-
gere Rolle als die piezoelektrische Polarisation [45]. Die Ladungstrager in den Grenz-
schichten besitzen erheblich hohere Beweglichkeiten, da sie raumlich von den Atom-
rimpfen, die wie Streuzentren wirken, getrennt sind [21]. Die Polarisation beeinflusst
entscheidend die Leitfahigkeit.

2,2.3. Zweidimensionales Elektronengas und seine Eigenschaften

Das essenzielle Merkmal eines 2DEG besteht darin, dass sich die Ladungstrager
(Elektronen) nur in einer diinnen Schicht, quasi zwei-dimensional bewegen. Die
Elektronenbewegung in einer dritten Dimension ist eingeschrankt. Diese Bewe-
gungseinschrankung nennt man eine Dimensionsreduzierung, die von dem
Planck’schen Wirkungsquantum, dem Fermi-Impuls und der Fermi-Wellenzahl der
Elektronen abhangt [43].

Zu den wichtigsten KenngroéBen des 2DEGs gehort die Ladungstragerkonzentration.
Die maximalen Ladungstragerdichten* sind nicht nur von den Banderenergien und
Polarisationen abhangig, sondern auch von der Dicke der AlGaN-Schicht [21] sowie
der Passivierung der Oberflache. Sie erreichen von 1-10'*cm™ [28] bis zu 4-103 cm™
[46]. Die Beweglichkeit der Elektronen im 2DEG ist ein weiteres wichtiges Kriterium.
Das Fehlen einer Dimension vermindert Zusammenstol3e der Elektronen mit den
Gitteratomen, was sich positiv auf die Elektronenbeweglichkeit auswirkt [47]. Die
Elektronen-Zustandsdichte im 2DEG andert sich [29] im Vergleich zum GaN-Kristall
und die Beweglichkeit der Elektronen steigt erheblich und kann ca. 1700 bis
2000 cm?/V-s bei Raumtemperatur betragen [21]. Die Elektronenbeweglichkeit wird
jedoch durch mehrere Streumechanismen wie z. B. Gitter-, Legierungs-, Versetzungs-,
oder Grenzflachenstreuungen limitiert [43]. Gitterstreuungen nehmen stark mit stei-
gender Temperatur zu und begrenzen die Elektronenbeweglichkeit bei héheren
Temperaturen. Die Dicke der Raumladungszone errechnet sich aus [48]:

/255 AE
de, = 62~0—NDL (2.3)

Die Dicke der 2DEG-Schicht kann, je nach Dotierung und Aluminium-Gehalt, von we-
nigen Nanometern bis zu 10 nm [49] betragen. Die Stromdichten in der 2DEG-
Schicht liegen bei ca. 1,4 A/mm [29] bzw. 2,6 A/mm [14].

4 Damit sind Flachenladungstragerdichten gemeint und eine Flachenladungstragerdichte von
1-10"cm 2 entspricht einer Volumenkonzentration von 2,5:10'%cm?3 [37].
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2.2.4. Funktionsweise eines auf 2DEG basierten Transistors

Die besonderen Eigenschaften des 2DEGs sind daflir pradestiniert, sie in schnellen
Schaltern zu verwenden. Eine diinne AlGaN-Schicht, epitaktisch gewachsen auf einer
dickeren GaN-Schicht fihrt zu der Bildung eines Heterolibergangs und damit zur
Bildung eines zweidimensionalen Elektronengases in einer Grenzschicht zwischen
GaN und AlGaN oder in einem so genannten 2DEG-,Kanal”. Platziert man links und
rechts an den Enden zwei Elektroden, die bis zu der AlGaN-GaN-Schicht reichen, und
legt man an diesen Elektroden eine Spannung an, dann bewegen sich die Elektronen
geordnet und es flieBt Strom. Die Umkehrung der angelegten Spannung lasst den
Strom in die andere Richtung flieBen. In beiden Fallen fliel3t der Strom durch den
gleichen 2DEG-Kanal. Mit dem Hinzufligen einer Ansteuerungs-Elektrode erhalt man
einen AlGaN/GaN-HFET®, dessen Funktionsprinzip auf einem zweidimensionalen Gas
basiert. Die Ladungstragerdichte im 2DEG-Kanal kann durch die Veranderung der
Gatespannung, die das elektrische Feld am Heterolibergang andert, variiert werden,
oder, quantenmechanisch gesehen, der Potentialtopf wird, in Abhangigkeit von der
angelegten Spannung, entweder ,angehoben” oder ,vertieft”. Das flihrt zur Verande-
rung der Stromdichte im 2DEG und damit des Drain-Source-Stroms. Die Stromdich-
ten in verschiedenen Anwendungen liegen bei 300 A/cm? [36] sowie 460 A/cm? [36]
und bis zu 850 A/cm?[35].

In seiner Grundstruktur sind AlGaN-GaN Transistoren selbstleitend (Abb. 2. 4, links).
Beim Anlegen einer positiven Spannung am Gate gegenuber dem Source, werden
zusatzliche Elektronen aus dem Gate injiziert (Abb. 2. 4, rechts).

J ll
i} it
! |
' : ' ﬁ AlG [
GaN GaN

Abb. 2.4: Normally-on AIGaN-GaN Transistor leitet bei Ugs= 0 (links), bei positiver Gate-
Source- Spannung steigt der Strom durch die zusdtzlich injizierten Elektronen
(rechts) (basierend auf [46])

Beim Anlegen einer negativen Spannung am Gate gegenuber dem Source werden
Elektronen aus den Oberflaichenzustanden der AlGaN-Schicht abgezogen. Dies flihrt
zur Reduzierung des Stroms zwischen Source und Drain. Solange die Gate-Source-
Spannung unter der Schwellspannung bleibt, fliel3t, wenn auch vermindert, immer
noch ein Drainstrom (Abb. 2. 5, links). Sobald die Gate-Source-Spannung den Wert der
Schwellenspannung U erreicht hat, wird der Elektronenfluss in der 2DEG-Schicht
komplett unterbrochen; der Transistor sperrt (Abb. 2. 5, rechts).

> Das Wort Kanal wird hier in der Anlehnung an den MOSFET-Kanal verwendet.
6 HFET: Heterojunction Field Effect Transistor
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|Ugs| >| Uth|

2DEG-"Kanal” =)
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Abb. 2. 5: Normally-on AlGaN-GaN Transistor bei negativer Gate-Source-Spannung: links -
Reduzierung des Kollektorstroms bei Uys < Uw, rechts - Transistor sperrt (basierend
auf [46])

Durch zusatzliche technologische MalBnahmen (s. Kapitel 3), kdnnen Elektronen un-
ter dem Gate aus dem Kanal entzogen werden. Das bedeutet, dass der Transistor
selbstsperrend ist, wenn keine Spannung am Gate anliegt (Abb. 2. 6, links). Beim An-
legen einer positiven Spannung werden in die Oberfliche des AlGaN Elektronen inji-
ziert. Sobald die Schwellenspannung erreicht ist, 6ffnet sich der 2DEG-Kanal kom-
plett und der volle Drainstrom flie3t (Abb. 2. 6, rechts).

I[
o |

2DEG-"Kanal® =0 N
Gal

Abb. 2.6: Normally-off AIGaN-GaN Transistor sperrt bei Uy = 0 (links), bei einer Gate-Source-
Spannung Uy > Uy ist der Kanal komplett offen und der Transistor leitet (rechts) (ba-
sierend auf [70])

AlGaN/GaN-HFETs leiten bidirektional. Bei der Umkehr der Drain-Source-Spannung
wird das Drain zum Source und das Source zum Drain (Abb. 2. 7, links). Die Leitfahig-
keit des 2DEG-Kanals bleibt davon unberihrt, der Strom flie3t in die andere Rich-
tung. Das Anlegen einer positiven Spannung am Gate, erhoht den Strom. Eine nega-
tive Spannung am Gate verringert den Strom, bis die Schwellenspannung erreicht ist,
danach sperrt der Transistor auch in die andere Richtung (Abb. 2. 7, rechts).
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Abb. 2.7: Normally-off AIGaN/GaN Transistor im Riickwdirtsbetrieb (basierend auf [70])

Dank dieser Eigenschaft braucht man beim Einsatz dieser Transistoren keine externe
Freilaufdiode. Da AlGaN/GaN-HFETs aufgrund ihrer Struktur keinen Dioden-Ubergang
besitzen, wird hier nicht von einer intrinsischen Freilaufdiode oder Bodydiode gespro-
chen, sondern von einer internen Rickwartsleit-Funktion. Diese Funktion ist zwar einer
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MOSFET-Bodydiode ahnlich, hat dennoch einen anderen Mechanismus, da die GaN-
HFETSs keinen parasitdren bipolaren Ubergang enthalten. Der Vorteil dieses Mechanis-
mus’ ist, dass es keine Minoritatsladungstrager gibt, die an diesem Prozess beteiligt
wadren, so dass so gut wie keine Verluste wegen der Sperrverzogerung entstehen.

AlGaN/GaN HFETs sind generell bidirektionale Bauelemente. Dennoch ist diese Bidirek-
tionalitat in der Praxis nicht ganz symmetrisch: Um eine hohere Durchbruchsspannung
zu erreichen, wird das Gate nicht in der Mitte zwischen Drain und Source, sondern na-
her zum Source platziert. Daher erhoht sich der Bahnwiderstand bei der Spannungs-
umkehr zwischen Drain und Source, was zu hoheren Durchlassverlusten fihrt.

2.3. Zusammenfassung

Die physikalischen Eigenschaften des GaN-Materials bestimmen den Einsatz der
GaN-basierten Bauelemente in der Leistungselektronik. Neben den thermischen und
elektrischen Eigenschaften von GaN wurde in diesem Kapitel ein Vergleich der wich-
tigsten Eigenschaften mit Si und SiC vorgenommen. Die besonderen Vorteile des
GaN-Materials wurden hervorgehoben, analysiert und verglichen.

Weiterhin wurden in diesem Kapitel physikalische Prozesse erdrtert. Neben dem
Halbleiter-Heterolibergang und den damit zusammenhangenden physikalischen
Erscheinungen wurde die spontane und piezoelektrische Polarisation diskutiert. Der
Begriff ,2DEG” (zweidimensionales Elektronengas) wurde eingefiihrt und erklart. Die-
ses Phanomen tritt aufgrund der besonderen Eigenschaften von AlGaN und GaN auf.
Ferner wurden Grundstrukturen selbstleitender und selbstsperrender AlGaN/GaN-
Transistoren dargestellt. AnschlieBend wurde die Mdglichkeit erwahnt, AIGaN/GaN -
Leistungstransistoren in Schaltungen ohne externe Freilaufdioden zu verwenden.

In dem nachsten Kapitel werden hier die gewonnenen Erkenntnisse bezliglich der
GaN-Eigenschaften bei der Betrachtung des aktuellen Stands der Technik bei GaN-
basierten Leistungstransistoren verwendet.

14



Stand der Technik bei AlGaN/GaN Leistungstransistoren

3. Stand der Technik bei AlGaN/GaN Leistungstransistoren

Dieses Kapitel beschaftigt sich mit den Besonderheiten GaN-basierter Transistoren und
erlautert die verschiedenen Konzepte und Entwicklungsstufen. Besonderheiten GaN-
basierter Transistoren gehen aus den fundamentalen physikalischen Eigenschaften
dieses Materials hervor, die im Kapitel 2 erortert wurden. Dieses Kapitel erlautert, wel-
che Vorteile AlGaN-GaN-Leistungstransistoren aufgrund ihrer physikalischen Gege-
benheiten besitzen und welchen technischen Herausforderungen sie ausgesetzt sind.
AlGaN/GaN-Transistoren sind in ihrem Verhalten den Leistungs-MOSFETs sehr ahnlich.
Ein wichtiger Unterschied ist jedoch eine Riickwartsleitfahigkeit ohne Sperrverzoge-
rung bei AlGaN/GaN HFETs. Ein weiterer Unterschied besteht in einer potentiell hhe-
ren Schaltfrequenz und in einer relativ geringen Durchschlagsfestigkeit des Gates. Au-
Berdem ist die Schwellenspannung von GaN-Transistoren in einem breiten Bereich fast
unabhdngig von der Temperatur. Der Einschaltwiderstand ist bei gleicher Durch-
bruchsspannungsfestigkeit geringer und weist einen niedrigeren Temperaturkoeffi-
zienten auf. Weiterhin wird in diesem Kapitel ein Uberblick iiber den derzeitigen
Stand der Technik bei den lateralen AlGaN-GaN-Leistungstransistoren gegeben.

3.1. Wichtige Aspekte GaN-basierter Transistoren

3.1.1. Substrate

Bei der Auswahl der Substrate sind eine Anpassung der Gitterkonstanten, thermische
Leitfahigkeit und der Warmeausdehnungskoeffizient sowie mechanische und chemi-
sche Eigenschaften entscheidend [45]. Da es technologisch noch nicht mdglich ist,
wirtschaftlich GaN-Einkristalle zu ziichten und daraus kostengilinstige GaN-Wafer
herzustellen, missen bei den GaN-Transistoren aller Strukturen Fremdsubstrate ein-
gesetzt werden [50], [51]. Eine GaN-Schicht wird epitaktisch auf einem Substratmate-
rial mittels metall-organischer chemischer Gasphasenabscheidung (MOCVD') ge-
zlichtet. Anfanglich wurden dafiir Saphir- oder Siliziumcarbid-Substrate eingesetzt.
Keines dieser Materialien entspricht in seiner Gitterstruktur dem Galliumnitrid genau:
der Gitterversatz zwischen GaN auf Saphir und SiC-Substraten betragt 13 % und
3,1 % [5] bzw. 16 % und 3,5 % [52] entsprechend. Defekte und Fehlstellen in den Epi-
taxie-Schichten treten wegen des Gitterversatzes auf. Die typischen Versatzdichten
liegen zwischen 108cm™? und 10°cm™. Mit einer etwa 10-mal besseren Warmeleitfa-
higkeit besitzt SiC eine viel hohere Warmeleitfahigkeit als Saphir und ermdglicht da-
mit eine viel schnellere und effektivere Ableitung der Warme, die durch die schalten-
den Transistoren verursacht wird. Da jedoch weder Saphir- noch SiC-Substrate bis
jetzt wirtschaftlich sind [53], werden dafir Silizium-Substrate verwendet [54]. Sie sind
wegen ihrer Kosten und gro3er Durchmesser vielversprechend und werden trotz

! Metal Organic Chemical Vapor Deposition
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einer weniger passenden Gitterkonstante und hoherer parasitarer vertikaler Strome
bei den lateralen AlGaN-GaN-Transistoren eingesetzt [55]. Auch AIN-Substrat als
Bulk-Kristall ist in der Entwicklung [51]. Aufgrund der ahnlichen Gitterkonstanten und
thermischen Ausdehnungskoeffizienten wiirde dieses Material hervorragende tech-
nische Eigenschaften bieten. Die technologische Fortentwicklung ist jedoch im Ver-
gleich zu anderen Materialien noch nicht ausreichend, um dieses Material in GaN-
basierten Transistoren einzusetzen.

3.1.2. Bahnwiderstand Ry;on

Der Bahnwiderstand R4son ist eine der wichtigsten Charakteristika fiir elektronische
Schalter aller Art. Er errechnet sich aus den Widerstanden Ry zwischen Metall und
Halbleiter, dem Kanalwiderstand Rx und den Widerstanden Rsund Rp, die den Zugang
vom Kanal zum Source bzw. Drain bilden (Abb. 3. 7).

Abb. 3. 1: Zusammensetzung des Bahnwiderstands in einem GaN-HFETs [143]

In [56] und [57] wurde festgestellt, dass der spezifische Einschaltwiderstand (Rason* A)
bei GaN-basierten Transistoren von der Lange zwischen Drain und Source (Lqs) quad-
ratisch abhangt:

2

L S
Rison"A= m [Q-cm?] (3.1)

Eine entscheidende Herausforderung ist die Reduzierung des gesamten Einschaltwi-
derstands.

3.1.3. Dynamischer Widerstand

Beim Betrieb der GaN/AlGaN-Transistoren gibt es eine Art Speichereffekt, der einen
Einfluss auf das Verhalten des Bauelements auslibt. Dieser Speichereffekt hat seinen
Ursprung im Einfangen von Elektronen sowohl an der Oberflache wie auch im Inne-
ren des Materials und hangt von der Materialqualitat und der Art des Prozessierens
ab. Das (bt einen starken Einfluss auf die Durchlassverluste wahrend des Schaltbe-
triebs aus bzw. fiihrt zur Unterbrechung der 2DEG-Schicht.

Zum quantitativen Beschreiben dieses Speichereffekts wurde der Begriff ,dynami-
scher Widerstand” eingefiihrt. Der dynamische Widerstand ist auch als Strom-Kollaps
bekannt, da der Drain-Strom in der Nahe der Kanal-Region als Folge der Einschaltwi-
derstand-Steigerung sinkt und mdglicherweise abbricht. Diese Erscheinung hangt
mit dem Einfangen von Elektronen in hohen elektrischen Feldern zusammen [58].
AuBerdem konnen Elektronen mit hohen Energien neue Haftstellen generieren, die
dann das weitere Auffangen von Ladungstragern férdern [59]. Diese Ladungen kon-
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nen Uber langere Zeit gespeichert werden und wie eine zusatzliche virtuelle unkon-
trollierbare Gate-Elektrode wirken [47], [60], [61], [62] und erst dann abgebaut wer-
den, wenn die Gate-Drain-Spannung reduziert wird.

Ursachen fiir diese Erscheinung sind zusatzliche Streuungseffekte, die durch sponta-
ne und piezoelektrische Polarisationen entstehen [63]. Es wurden mehrere technolo-
gische MaBnahmen entwickelt, um diesen unerwiinschten Effekt zu vermeiden bzw.
zu minimieren. Dazu gehoren die Verbesserung der Materialqualitat, Passivierungen,
Veranderung der Schichtdicken, Implementierung verschiedener Gate-Strukturen
(Feldplatten, abgesenktes Gate etc.) sowie Vorbehandlungen mit Plasma [64]. Eine
Reduzierung der Elektronen-Speicherung in der GaN-Schicht wird auch durch die
Dotierung von GaN mit Eisen erreicht [65].

Mittlerweile ist das Problem des dynamischen Bahnwiderstands bei den lateralen
AlGaN/GaN Leistungstransistoren durch die entsprechenden technologischen Fort-
entwicklungen wie Oberflachen-Passivierungen, allgemeine Verbesserung der Mate-
rial-Qualitat der epitaktischen AlGaN/GaN-Schicht sowie Ultraviolett-Behandlungen
fast vollstandig gelost [66], [67]. Dies ist besonders wichtig in Bezug auf die Zuverlas-
sigkeit der Bauelemente.

3.1.4. Bidirektionales Schalten und aktive Riickwartsdioden-Funktion

AlGaN/GaN Transistoren haben, dank ihrer symmetrischen Struktur, keine Bodydiode
im herkdmmlichen Sinne und besitzen keinen parasitiren bipolaren Ubergang. Den-
noch kénnen sie auch bei negativer Drain-Source-Spannung einen Strom fiihren und
ermoglichen damit sowohl ein bidirektionales Schalten wie auch eine aktive Riick-
wartsdioden-Funktion bei einem Kommutierungsvorgang [68], [69], [70], [71], [72].

GaN-basierte Halbleiter gehoren zu den unipolaren Bauelementen. Deren Vorteil
liegt darin, dass es keine Minoritatsladungstrager gibt und keine Verluste wegen der
Sperrverzogerung entstehen. Das Fehlen von Minoritatsladungstragern bedeutet
demzufolge reduzierte Schaltverluste. AlGaN/GaN-Schalter weisen eine Kennlinie
auf, die einer Rlckwarts-Dioden-Kennlinie ahnlich ist. Die Vorwartsspannung der
Ruckwartsdioden-Funktion von AlGaN/GaN-HFETs ist bei dem jetzigen Entwicklungs-
stand jedoch hoher als bei einem Silizium-Bauelement.

3.1.5. Betriebsart bei GaN-basierten Transistoren

In der Leistungselektronik werden aufgrund der vorgegebenen Sicherheitsnormen
selbstsperrende  Schalter bevorzugt. Sie bieten einfachere Schaltungs-
Konfigurationen, bessere Sicherheits-Betriebsbedingungen und ermdglichen eine
direkte Ansteuerung des Gates. Bei den selbstsperrenden Transistoren ist die Schwel-
lenspannung Uy, positiv und hangt von den verwendeten Materialien, der Dicke und
Reihenfolge der Aufbauschichten, den Dotierungen sowie dem Herstellungsprozess
ab. In ihrer klassischen Struktur haben AlGaN/GaN-Transistoren einen Verarmungs-
Modus und sind daher selbstleitende Schalter. Folgende technologische Mal3nah-
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men werden verwendet, um AlGaN/GaN-Transistoren als selbstsperrende Schalter
auszufiihren: Das Hinzufligen einer p-dotierten AlGaN-Schicht tber der intrinsischen
AlGaN-Schicht direkt unter dem Gate [73], [71], die Implementierung eines p-GaN-
Gates, sowie die Behandlung mit F-lonen [8]. Auch durch das Anbringen einer zu-
satzlichen SiN-Schicht zwischen AlGaN und der Gate-Elektrode wird Oberflachen-
Verarmung vom 2DEG vermieden und damit der Anreicherungs-Modus erreicht [74],
[75], [76]. Alle technologischen MaBnahmen zur Umwandlung selbstleitender in
selbstsperrende Transistoren bedeuten dennoch eine Erhdhung des Einschaltwie-
derstands sowie eine Reduzierung des maximalen Drain-Stroms aufgrund der Sen-
kung der 2DEG-Dichte [77].

3.1.6. Durchbruchsspannung

Problematisch ist die Herstellung der GaN-Bauelemente im hohen Durchbruchs-
spannungs-Bereich, denn dies bedeutet eine Erhéhung des Abstands zwischen dem
Gate und dem Drain und damit eine VergréBBerung des Chips. AuBerdem ist das Risi-
ko eines Stromabrisses bei einer lateralen Struktur viel hoher, da der Strom nahe der
Oberflache fliel3t [78]. Da die kritische Durchbruchfeldstarke des GaN-Materials bei
ca. 3,3 MV/cm liegt, lieBe sich theoretisch eine Durchbruchsspannung von 3 kV er-
maoglichen [15]. Ohne zusatzliche technologische MalBnahmen, auf die im weiteren
Verlauf dieses Kapitels ausfiihrlich eingegangen wird, werden in der Praxis nur
Durchbruchsspannungen bis zu 600 V erreicht [79]. Der Grund dafiir sind eine tber-
hohte Feldstarke in der Nahe des Gates und des Drains sowie die parasitaren Leck-
strome. Bei den Leckstromen Uberwiegen hauptsachlich der Gate-Leckstrom und
der Leckstrom durch die GaN-Schicht zum Substrat. Die Feldstarkespitzen kénnen
Uber solche Technologien wie beispielsweise verschiedene Feldplatten-Strukturen,
RESURF?, eine zusatzliche Anpassungsschicht zwischen dem Substrat und der GaN-
Schicht, sowie durch geeignete Dotierungen reduziert werden.

3.1.7. Leckstrome

Bei lateralen Strukturen unterscheidet man Oberflichen-Leckstrome (Gate-
Leckstrome) und vertikale Leckstrome®. Bei den selbstleitenden GaN-HFETSs ist ein
durch die Shottky-Elektrode flieBender Gatestrom die Hauptursache der Leckstrome;
bei den selbstsperrenden dagegen ist das der Drain-Strom, der vom Source zum
Drain durch die Schichten unter dem 2DEG-Kanal fliel3t [77]. Vertikale Leckstrome
sind im Hochleistungsbetrieb erheblich gréBer als Gate-Leckstrome und konnen mit
technologischen Malinahmen wie zusatzliche Heterojunction- oder Puffer-Schichten
unterdriickt werden, um die Durchbruchspannung zu erhéhen.

Zwischen den Gate-Leckstromen und der Durchbruchspannung gibt es einen direk-
ten Zusammenhang. Je hoher die Gate-Leckstrome desto friiher tritt der Span-
nungsdurchbruch auf, denn hohe Gate-Leckstrome bedeuten eine hohe Ansamm-

2 RESURF: REduced SURface Field
3 Punch-Through-Currents
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lung der Ladung an der Gate-Kante auf der Drain-Seite. Dies fiihrt bei hohen Span-
nungen zuerst zu groBBen lokalisierten elektrischen Feldern, dann zu einem Lavinen-
Effekt und schliel3lich zum Durchbruch. Es werden unterschiedliche technologische
MalBnahmen verwendet, um die Gate-Leckstrome zu unterbinden bzw. zu reduzie-
ren. Eine VergroBerung dieser Schicht erhéht die Durchbruchspannung [58].
In [77] wurden AlGaN/GaN-HFETs mit einer NiO,/Ni/Au-Gate-Isolierschicht vorge-
stellt, die um die 4-fache Grof3enordnung kleinere Gate-Leckstrome aufweisen.

3.2, Entwicklungsfortgang bei GaN-basierten Leistungstransistoren

Die Entwicklung von GaN-Leistungstransistoren basiert im Wesentlichen auf fortge-
schrittenen Entwicklungen von GaN-Transistoren im Hochfrequenz-Bereich. Die ent-
sprechenden Technologien und Strukturen, die Funktionsweise, die Problematik so-
wie Anwendungen wurden ausfihrlich in [80], [81], [82], [83], [84], [85], [86] beschrie-
ben. Grundsatzlich unterscheidet man strukturell GaN-Leistungstransistoren mit late-
ralen und vertikalen Strukturen. In dieser Arbeit werden ausschlief3lich laterale Struk-
turen und zwar mit einem Heterolibergang AlGaN/GaN behandelt. GaN-Transistoren
mit lateraler Struktur sind am Weitesten entwickelt und zeichnen sich durch geringe
parasitdare Kapazitaten sowie einen niedrigen spezifischen Bahnwiderstand aus. Die
Source- und Drain-Kontakte sind so herzustellen, dass unter der Metallschicht der
beiden Elektroden ein guter ohmscher Kontakt zum 2DEG an dieser Schnittstelle ent-
steht [87].

Bei der Terminologie-Bildung fiir das Kennzeichen der Transistoren mit einem Hete-
rotibergang AlGaN/GaN hat sich eine Benennungs-Gabelung entwickelt. Es existieren
zwei am weitesten verbreitete Bezeichnungen fiir die Transistoren mit einer lateralen
AlGaN/GaN-Schichtstruktur: HFET* und HEMT®. Die erste Bezeichnung (HFET) hebt
den Heterolibergang an der AlGaN/GaN-Schicht hervor, was logisch und berechtigt
ist, da gerade dieser Faktor die wichtigsten Eigenschaften dieser Transistoren be-
stimmt. Ein Feldeffekt-Transistor, basierend auf AlGaN/GaN-Heterostruktur wurde
zum ersten Mal 1991 erwahnt. Bei den HEMTs wird dagegen die Bildung des zweidi-
mensionalen Elektronengases und eine damit verbundene sehr hohe Elektronenbe-
weglichkeit in den Vordergrund gestellt. Die ersten HEMTs wurden in den 90-er Jah-
ren erfunden [88], die Forschungen und Entwicklungen fir den Einsatz in der Leis-
tungselektronik wurden jedoch erst in den letzten zehn Jahren intensiviert. Transis-
toren mit beiden Bezeichnungen haben einen AlGaN/GaN-Heterotlibergang und als
Folge eine hohe Beweglichkeit der Elektronen im 2DEG. In dieser Arbeit werden bei-
de Bezeichnungen gleichwertig verwendet.

3.2.1. Prinzipieller Aufbau eines lateralen AlGaN/GaN Transistors

Ein klassischer lateraler GaN-basierter Transistor weist folgende Struktur auf [89]: Auf
einem Substrat wird eine Schicht von GaN epitaktisch aufgebracht. Die Dicke dieser
Schicht betragt wenige Mikrometer. Auf die GaN-Schicht, wird eine AlGaN-Schicht
von 15 nm bis 60 nm ebenfalls epitaktisch geziichtet (Abb. 3. 2).

4 HFET: Heterojunction Field Effect Transistor
> HEMT: High Electron Mobility Transistor
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n AlGaN

GaN

2DEG

Substrat (Si, $iC, Saphir)
Abb. 3. 2: Struktur eines klassischen GaN-basierten Transistors mit AIGaN/GaN-Heterostruktur

Am Heteroubergang zwischen GaN und AlGaN entsteht ein zweidimensionales Elekt-
ronengas, das vom Source zum Drain flief3t (s. Kapitel 2). Der Verbreitungsweg dieses
Gases wird oft in Anlehnung an Leistungs-MOSFET als Kanal bezeichnet.

Die GaN-Schicht ist Gblicherweise undotiert und weist mindestens theoretisch isolie-
rende Eigenschaften auf. Auch eine mit Kohlenstoff dotierte GaN-Schicht sei méglich
[90]. Die AlGaN-Schicht ist undotiert oder schwach n-dotiert. Die fehlende bzw.
schwache Dotierung beider Schichten minimiert in gewissem Male parasitare
Stromfllisse einerseits und wirkt sich andererseits positiv auf die Elektronenbeweg-
lichkeit aus. In [36] wurde festgestellt, dass eine undotierte AlGaN-Schicht den Gate-
Leckstrom verringert. Da das Gate bei dieser Struktur direkt an der AlGaN-
Halbleiterschicht angebracht ist, werden solche Transistoren MESFETs® genannt [91].
Bereits mit dieser Struktur konnten die AlGaN/GaN HFETs hohe Durchbruchsspan-
nungen bis zu 600 V und Strome bis 50 A [79] aufweisen. Die Ladung im 2DEG-Kanal
und der Stromfluss kdnnen in gewissen Grenzen durch die Dicke der GaN- und
AlGaN-Schichten eingestellt werden. Durch die Gate-Elektrode kann der Strom
ebenfalls gesteuert werden. Auch andere Faktoren, wie z. B. Gate-Lange und Gate-
Weite beeinflussen den Ausgangsstrom [92]. Die Gatelange hat einen unmittelbaren
Einfluss auf die Verteilung des elektrischen Feldes unter dem Gate [93]: Je kirzer die
Gatelange, desto hoher ist das elektrische Feld unter dem Gate. Auch die Sperrspan-
nung kann durch eine Erweiterung der Gatelange erhoht werden [94]. In [28] und
[95] sind AlGaN/GaN HFETs mit solcher Struktur beschrieben.

3.2.2. AlGaN/GaN Transistoren mit isoliertem Gate

Die oben beschriebenen AlGaN/GaN-Schalter haben hohe Gate-Leckstrome, die einen
Qualitatsverlust diverser Parameter, besonders bei hohen Umgebungstemperaturen,
verursachen [14]. Bessere Eigenschaften diesbezliglich haben so genannte IGHFETs’
oder MISHFETs®. Der Unterschied zu einem typischen HFET besteht darin, dass zwischen
dem Gate und der AlGaN-Schicht eine Isolierschicht angebracht ist. Solche Strukturen
wurden bei AIGaN/GaN-Transistoren in [96], [97], [98] implementiert.

In der Vergangenheit wurden fiir die Gate-Isolation verschiedene Isoliermaterialien
vorgeschlagen und untersucht (z.B. SisN4, Ga,0;, Gd,0s, Al,O;, Cd,0s). Alle diese ers-
ten Bauelemente litten an hohen Schwellenspannungen. Um die Durchbruchsspan-
nung zu erhéhen, wurde in so genannten MOSHFETSs? eine isolierende Schicht SiO,
verwendet [99], [100]: Entweder auf der ganzen Breite zwischen dem Source und

MESFET: MEtal Semiconductor Field Effect Transistor

Insulated Gate Heterostructure Field-Effect Transistoren

Metal Insulated Semiconductor Heterostructure Field Effect Transistors
Metal-Oxide-Semiconductor Heterostructure Field Effect Transistors
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dem Drain (Abb. 3. 3, links) oder nur direkt unter dem Gate (Abb. 3. 3, rechts).

Em _ ==
Sio, i),
AlGaN AlGaN

4DEG TTDEG
GaN GaN

Substrat Substrat

Abb. 3. 3: Strukturen der AIGaN/GaN-MOSHFETs mit SiO»-isolierten Gates [14], [46]

Bei dieser Struktur liegen die Gate-Leckstrome um mehrere GréBenordnungen unter
denen reguldrer HFETs, auBerdem weisen solche Strukturen eine bessere Linearitat
und hohere Kanal-Sattigungsstrome auf [14], [46]. Die anfanglichen AlGaN/GaN
MOSHFETs auf einem Saphir-Substrat wurden in [27] dargestellt. Die Untersuchun-
gen zeigten, dass die Leckstrome bei dieser Struktur um einige GréBenordnungen
geringer sind, als bei einem HFET. In [14] wurde ein umfassender Vergleich zwischen
HFETs und MOSHFETs - beide hatten Siliziumcarbid als Substrat - unternommen, der
zeigte, dass ein MOSHFET bessere Eigenschaften hinsichtlich der Leckstréme hat und
sich wesentlich stabiler und zuverlassiger unter Hochfrequenzbelastung zeigt. Die Un-
tersuchungen in [89] bewiesen, dass die AlGaN/GaN HFETs mit SiO, als Isolations-
schicht einen zweifachen hoheren Gate-Leckstrom haben, als die vergleichbaren Bau-
elemente mit einer SiN-Schicht. Weitere Schritte diesbezlglich wurden in [161] be-
schrieben: In die Gate isolierende SiO,-Schicht wurden As*-lonen implantiert. Die Er-
gebnisse zeigten, dass sich bei allen anderen gleichen Parametern die Durchbruchs-
spannung von 523V auf 1380 V erhohte.

In [57] wurden HEMTs mit einem doppelt isolierten Gate prasentiert (1,3 kV Sperr-
spannung). Es wurde zuerst eine SiN-Schicht auf AlGaN aufgebracht und dann darauf
eine zweite Schicht aus SiO, implementiert. Das SiO, befindet sich entweder nur di-
rekt unter dem Gate [57] (Abb. 3. 4, links) oder ist auf die ganz SiN-Schicht verteilt [46]
(Abb. 3. 4, rechts).
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Abb. 3.4: AlGaN/GaN-MOSHFETs mit doppelt-isoliertem Gate [46], [57]

Die untere SiN-Isolationsschicht bildet an der Grenze mit AlGaN Oberflichen-
Haftstellen. Die obere SiO,-Isoschicht reduziert Gate-Leckstrome. Beide Isolations-
schichten sorgen zusammen fiir eine hohe Schaltgeschwindigkeit und einen zuverlas-
sigen Betrieb. Statt einer SiO,-Isolierschicht wird als Isolierung auch eine HfO,-Schicht
verwendet, die zur Reduzierung des Stromkollapses sowie zur Verbesserung der Gate-
Stabilitat beitragt. Diese so genannten MIS-HEMTs mit einer HfO.-Isolierschicht weisen
eine Durchbruchspannung von 800 V auf [101]. In [34] werden zwei Strukturen vergli-
chen: mit einer Isolierschicht (SiO,) und mit zwei Isolierschichten (SiO, und SisN.). Die
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HEMTs mit einem doppelt-isolierten Gate zeigten bessere Eigenschaften, denn durch
die SiO,-Schicht, die die lonisation in der AlGaN-Schicht beeinflusst, sinken die Gate-
Leckstrome und ermdglichen eine hohere Sperrspannung. Durch die SisNs-Schicht
verringert sich die Streuung wesentlich und ermoglich héhere Schaltgeschwindigkei-
ten. Mit SiNy-Passivierung werden die Effekte der Oberflachenzustande minimiert.

3.2.3. AlGaN/GaN Transistoren mit einer Anpassungsschicht

Um die aktive Kanalschicht vom Substrat elektrisch zu trennen und die Gitterfehlan-
passung sowie unterschiedliche thermische Ausdehnungskoeffizienten zwischen der
GaN-Schicht und dem Substrat auszugleichen, wird zwischen den beiden Materialien
zusatzlich eine diinne Isolations-Schicht aufgetragen, die als Anpassungsschicht
dient (Abb. 3. 5). Aullerdem erhoht diese Schicht die Ladungstragerdichte und Elekt-
ronenbeweglichkeit [102]. Meistens wird eine Aluminiumnitrid-Schicht verwendet,
[50], [103], [100], [104], [46], [105].

Anpassungsschicht
2DEG /
GuN
L uN ]

Abb. 3.5:  Struktur eines AIGaN/GaN HFETs mit einer AIN-Anpassungs-Isolationsschicht

Da sich zwischen der GaN- und AIN-Schicht Stickstoffatom-Leerstellen bilden, kann die
AIN-Schicht zur Reduzierung der Durchbruchsspannung fiihren. Um dieses Problem zu
umgehen und eine widerstandsfahige Anpassungsschicht zu erzielen, wurde die auf AIN
aufgetragene GaN-Schicht mit Kohlenstoff dotiert [58]. Fernerhin wurde experimentell
bewiesen, dass sich an der Grenzflache zwischen AIN und Si-Substrat Inversionselektro-
nen bilden, die einen Leckstrom an den Kanten verursachen. Diese Herausforderung
wird mit einer Anhebung der Sperrspannung durch Erweiterung der Sperrschicht gelost.

3.24. AlGaN/GaN Transistoren mit iiberlappendem Gate

Das Gate hat eine geringe Durchschlagsfestigkeit. Der Durchbruch ergibt sich tbli-
cherweise aus einer Lawinenbildung am Gate-Rand auf der Drain-Seite. Um sie zu
erhdhen, wurde in [23], [46] ein AlGaN/GaN-Transistor mit einem Uberlappenden
Gate entwickelt (Abb. 3. 6).

AlGaN

GaN

2DEG

Substrat

Abb. 3.6: Struktur eines AIGaN/GaN-Transistors mit liberlappendem Gate [46]
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Die Uberlappende Struktur des Gates verringert das elektrische Feld am Rand des
Gates auf der Drain-Seite und steigert die Durchbruchspannung des Transistors. Un-
ter dem Uberlappenden Gate wurde SiN als Dielektrikum verwendet, das eine hohe
dielektrische Konstante von £= 7,4 und damit eine hohe Durchschlagsspannung von
10 MV/cm bietet. Die Durchbruchspannung stieg von max. 460 V bei einem konven-
tionellen Gate auf 570 V bei der Struktur mit einem iberlappenden Gate.

3.2.5. AlGaN/GaN-Transistoren mit Feldplattenstrukturen

Um hohere Durchbruchsspannungen zu erreichen und gleichzeitig das hohe elektri-
sche Feld am Gate zu vermeiden, wurden AlGaN/GaN-Transistoren mit Feldplatten-
strukturen entwickelt (Abb. 3. 7). Feldplatten ermdglichen eine gleichmaBigere Ver-
teilung des elektrischen Felds im Kanal. Allerdings bewirkt die Implementierung von
Feldplatten eine Erhéhung von parasitaren Kapazitaten sowie des spezifischen
Bahnwiderstands. Technologien mit Feldplattenstrukturen in AlGaN/GaN-
Transistoren wurden in [46], [90], [106], [107], [108], [109], [110], [111], [112], [113],
[114] vorgeschlagen und untersucht.

e b Edo
AlGaN AL N

2DEG GaN 2DEG
GaN
i, N |
" [T 1
Substrar S1-SiC Substrat

Abb. 3.7: AlGaN/GaN-HEMTs mit einer Standard-Feldplatte (links) [110] und einer MGFP —
Feldstruktur (rechts) [115]

Eine MGFP'°-Feldstruktur (Abb. 3. 7, rechts) wurde in [115] bei HEMTs mit 700 V Sperr-
spannung und in [116] mit 1,6 kV Sperrspannung vorgestellt. In dieser Struktur wird
das Gate aufgeteilt, um eine effektiv grol3ere Gatelange und dadurch eine hohere Sperr-
spannung zu bewirken. HEMTs mit solcher Struktur weisen sowohl geringere Source-
Drain- wie auch Gate-Leckstréme auf. Diese Struktur bietet einen zusatzlichen Vorteil,
der darin besteht, dass die ,Gitter-Finger” flexibel an verschiedene Elektroden (Source,
Gate, Drain) angeschlossen werden kénnen, um die parasitaren Kapazitaten des Bau-
elements zu verringern. Weitere Vorteile dieser Struktur sind verringerte Gate-
Widerstande sowie eine durch die verteilte Geometrie verminderte Kanaltemperatur
[47].

Eine Verwendung von mehreren Feldplatten ermoglicht es, die Feldspitze, die den
Durchbruch verursacht, in mehrere kleine Spitzen aufzuteilen. Von Toshiba wurden
GaN-HEMTs mit einer doppelten Feldplatten-Struktur entwickelt. Diese Struktur hat
zwar keinen Einfluss auf den Bahnwiderstand und auf die Dichte des 2DEGs, der dy-
namische Widerstand kann jedoch mit einer doppelten Feldplattenstruktur verrin-
gert werden, denn damit reduziert sich die Spitze des elektrischen Feldes nicht nur
an der Gate-Kante sondern auch an der Feldplatten-Kante. In [35], [36], [37] und
[117] sind AIGaN/GaN-HEMTs mit einer Gber dem Gate erweiterten Source-Elektrode

0 Multiple Grating Field Plate
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dargestellt (Abb. 3. 8, links). Mit einer zweifachen erweiterten Source-Elektrode [118]
als Feldplatte (Abb. 3. 8, rechts) wurden bessere Ergebnisse bezliglich des dynami-
schen Einschaltwiderstands erreicht.

-

AlGaN

2DEG
GaN GaN

2DEG

i

Substrat

)

Substrat

Abb. 3.8: AlGaN/GaN-HEMT mit erweiterten Feldplattenstrukturen [117], [118]

Um die parasitaren Kapazitaten zu reduzierten [119] konnten Feldplatten noch wei-
ter optimiert werden, und zwar mit einem einfach isolierten Gate (Abb. 3. 9, links)
bzw. mit zweifacher Isolierung des Gates (Abb. 3. 9, recht).

iy
AlGaN
2DEG
GaN
Ay : L ANy
Substrat ‘ Substrar

Abb. 3.9: HEMTs mit isoliertem Gate (links) und mit doppelt isoliertem Gate (rechts) [192]

Bei der Ausflihrung solcher oder dhnlicher Strukturen werden auch andere Kombinati-
onen aus Isolationsmaterialien verwendet, wie beispielsweise in [120] zuerst eine Haf-
niumoxid-Schicht und dann eine Siliziumnitrid-Schicht.

3.2.6. AlGaN/GaN-Transistoren mit ,Island“-Technologie

Die ,Island“-Technologie wurde von der Firma GaN Systems Inc. vorgestellt [121]. Sie
reprasentiert eine zellulare Struktur, in der Halbleiterchips in kleine Felder (Zellen) aufge-
teilt werden. Die Verbindungen zu diesen Zellen werden nicht auf dem Chip sondern
extern geschaffen. Dadurch erfolgt die Stromsammlung ebenfalls auBerhalb des Chips.
Damit lassen sich hohe Stréme erzielen. Die von GaN Systems entwickelten Leistungs-
transistoren sind selbstleitend, haben eine maximale Durchbruchsspannung von
650V und erlauben den Betrieb bei 150°C. Der kontinuierliche Drain-Strom betragt 16 A
bei 25°C[122].

3.2.7. AlGaN/GaN-Transistoren mit Gate-Absenkung

Eine so genannte Gate-Absenkungs-Struktur' ist ebenfalls eine technologische
MalBnahme, um AlGaN/GaN-Leistungstransistoren selbstsperrend zu machen. Au-
Berdem erhoht sich dabei der mogliche Drain-Strom aufgrund der Reduzierung der

" engl.: recessed gate
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Gate-Leckstrome. Eine beispielhafte Aufbau-Struktur von AlGaN/GaN-HEMTs mit ei-
ner Gate-Absenkung und einer Sperrspannung von 400 V wurde in [123] dargestellt
(Abb. 3. 10, links). Das Gate wird durch die AlGaN- bis in die GaN-Schicht versenkt,
sodass der 2DEG-Fluss unter dem Gate unterbrochen und durch Anlegen einer posi-
tiven Gate-Spannung entlang der Gate-Kante wieder aufgenommen wird. Al-
GaN/GaN-Schalter mit ahnlichen Gate-Absenkungs-Strukturen wurden in [77], [124],
[125],[126], [127],[128],[129], [130], [131] beschrieben.

i=AIN =AlGaN i-CraN A0
i-GaN Al G N
r Al N
Al Ga N

2DEG '
Qi ——— v —

Vapassmmgars b bt

Anpassungsschichi

Substrat Substrat

Abb. 3. 10: AlGaN/GaN-HEMT mit Gate-Absenkung (links) [123 ] und PNT (rechts) [132]

In [132] wurde eine Struktur mit Gate-Absenkung unter Verwendung einer PNT'2-
Methode prasentiert (Abb. 3. 10, rechts). Am Tiefpunkt der Gate-Absenkung wird eine
PNT-Schicht - durch mehrere AlGaN-Schichten mit verschiedenen Aluminium- und
Gallium-Gehalten - ausgebildet, die eine Polarisation der Ladungstrager unter dem
Gate neutralisiert. Dies flhrt dazu, dass die Schwellenspannung vom Abstand zwi-
schen dem Gate und dem Source unabhangig ist. Durch die unterste AlGaN-
Pufferschicht wird der selbstsperrende Betrieb mdglich, die mittlere AIGaN-PNT-
Schicht ermoglicht hohere Schwellenspannungen und die oberste AlGaN-Schicht
flhrt zu einem geringeren Bahnwiderstand.

3.2.8. AlGaN/GaN Transistoren mit einem getrennten Gate

Trennt man das Gate von der AlGaN-Schicht mit einem p-dotierten Halbleiter, verdran-
gen die Akzeptoren dieses Halbleiters die Elektronen im 2DEG. Die Transistoren werden
selbstsperrend und kénnen erst bei einer Schwellenspannung ab 1,0V einschalten. Als
p-dotierte Schichten kdnnen p-GaN, p-AlGaN sowie NiOyx dienen (Abb. 3. 11).

p-GaN
p-AlGaN
NiOx

AlGaN
GaN

Abb. 3. 11: AlGaN/GaN-Transistor mit einem p-dotiertem Halbleitergate

Der selbstsperrende Effekt bei Mg-dotierten GaN und AlGaN oder bei p-dotiertem NiOy
wird durch einen geringeren Gehalt von AlGaN in der darunter liegenden Schicht er-
reicht. Dies flihrt zu einer Reduzierung der Elektronendichte in der 2DEG-Schicht und

12 engl.: Piezo Neutralization Technique
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zur Verschlechterung des Bahnwiderstands [133]. In [70] und [133] wurden zwei selbst-
sperrende laterale AlGaN/GaN-HFETs mit einer Schwellenspannung von Uy,=1,1V bzw.
Un=1,25V bei einer Durchbruchspannung bis zu 1000 V prasentiert. Der Effekt der
Selbstsperrung wurde durch das Einfligen von Mg-dotiertem p-GaN unter dem Gate
erreicht. In [134] beschreibt man einen selbstsperrenden p-GaN AlGaN/GaN HEMT mit
einer Durchbruchspannung von 1640 V. Die in [71], [73] und [76] dargestellten selbst-
sperrenden AlGaN/GaN-Leistungstransistoren haben eine p-AlGaN-Schicht und weisen
eine Schwellenspannung von Uy =1V auf. Die in [77] beschriebenen AlGaN-GaN-HFETs
haben eine NiO-Schicht als p-dotierten Halbleiter und schalten bei Uy,= 0,8 V ein. Mit
einem gesenkten NiO.-Gate steigt die Schwellenspannung bis auf U»=2,5V.

3.2.9. AlGaN/GaN-Transistoren mit mehreren Heteroiibergidngen

Um zu verhindern, dass die eingefangenen Elektronen aus dem 2DEG-Kanal durch
die GaN-Schicht zum Substrat gelangen und damit die Sperrspannung limitieren
bzw. einen Durchbruchsprozess auslésen, wurden in [53], [75], [115], [135] Strukturen
mit mehreren AlGaN-Schichten als eine zusatzliche Barriere dargestellt (Abb. 3. 12).
Diese Strukturen weisen geringere Leckstrome, hohere Spannungsfestigkeit und
verbesserte Zuverladssigkeit auf.

B
AIGaN
2DEG

GaN

AlGaN

Substrat

Abb. 3. 12: AlGaN/GaN-HEMT mit zwei Heterolibergdngen (basierend auf[135])

Die in [135] dargestellten AlGaN/GaN-HFETs haben eine Struktur mit mehreren Al-
GaN/GaN-Heteroubergangen und einer AlGaN-Anpassungsschicht. In [70] und [137] wur-
den HEMTs mit einer zusatzlichen kohlenstoffdotierten nichtleitenden GaN-Schicht pra-
sentiert, die vertikale Leckstrome unterdriickt. Durch eine DHFET'3-Struktur mit der obers-
ten SiN-Schicht [104] wird die Durchbruchspannung von 400V auf 600V erhéht und die
Beweglichkeit der Elektronen im 2DEG-Kanal verbessert.

3.2.10. AlGaN/GaN-HFETs mit unterschiedlichen Pufferschichten

Zu mehreren Faktoren, die die Eigenschaften von AlGaN/GaN Leistungstransistoren
beeinflussen, zahlt auch die Auswahl der Pufferschicht. In [138] wurden zwei Al-
GaN/GaN-HFETs verglichen, die einen dhnlichen Strukturaufbau haben, jedoch eine
unterschiedliche Pufferschicht. Die Untersuchungen zeigten, dass bei HFETs mit Al-
GaN-Puffer eine maBigere Streuung im Vergleich zum Bauelement mit GaN:C-Puffer
zu sehen war. AlGaN/GaN-HFETs mit einer GaN:C-Pufferschicht wiesen eine starkere
Erhohung des dynamischen Widerstands mit Zunahme der Durchbruchsstarke auf,
als HFETs mit einer AlGaN-Pufferschicht.

13 DHFET: Double-Heterostructure Field-Effect Transistor
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3.2.11. Weitere Strukturen

Die Vielfalt der AIGaN/GaN Transistoren ist viel groer als hier dargestellt. Hier sind
noch folgende Strukturen kurz zu erwdhnen. Ein AlGaN/GaN HEMT mit plasmage-
stitzter Fluor-Behandlung [139], [140], [141] bzw. Halogen-Behandlung [118], bei der
negative Ladungstrager direkt unter dem Gate in die darunter liegende Schicht plat-
ziert werden. Ferner gibt es noch Strukturen mit eingelagertem pn-Ubergangs-Gate
[152] sowie eine Struktur mit Kohlenstoff dotierter GaN-Schicht [58] bzw. einer we-
sentlich diinneren AlGaN-Schicht [105].

3.2.12. Problemstellen und Grenzen der Technologie lateraler AlGaN/GaN-
HFETs

In einer GaN-Kristallstruktur treten Defekte und UnregelmaBigkeiten in Erscheinung,
die thermische, mechanische und elektrische Eigenschaften des GaN-Bauelements
stark beeinflussen. Zukiinftige technologische Fortschritte werden zwar weiterhin da-
zu beitragen, dass solche Fehler minimiert werden, Defekte in der Gré3enordnung
eines einzelnen Atoms bleiben jedoch unvermeidlich. Solche Defekte werden als
Punktfehler bezeichnet und beinhalten Leerstellen, Zwischengitter- oder Ersatzatome.
Punktfehler entstehen nicht nur wahrend des Herstellungsprozesses sondern auch im
laufenden Betrieb eines GaN-Halbleiterbauelements. Forschungen haben ergeben,
dass n-dotiertes GaN ein sehr stabiles Verhalten gegentiber thermischen Belastungen
aufweist und keine erhéhte Anzahl an neuen Punktdefekten bildet [47].

Aufgrund des Einfangens der Elektronen an den Punktdefekten entsteht eine Drain-
Strom-Verringerung bzw. ein Stromkollaps, verursacht durch eine Erhéhung des dy-
namischen Bahnwiderstands im Schaltbetrieb. Diese Erscheinung hat eine Auswir-
kung auf die Durchlassverluste. Es entsteht eine Art Speichereffekt'®. Da zwischen
Gate und Drain die hochsten Feldstarken auftreten, werden dort die meisten Elektro-
nen aufgefangen. Dadurch entsteht ein ,virtuelles Gate” (Abb. 3. 13).

Abb. 3. 13: Schematische Darstellung eines ,virtuellen” Gates im GaN-Transistor

Das kann im Dauerbetrieb zur Unterbrechung des 2DEG-Kanals fiihren. Forschungen
der letzten Jahre haben bewiesen, dass dieser Effekt durch effektive Passivierungen
der Oberflache und durch optimierte Feldplatten-Strukturen [53] sowie durch die
Fortschritte bei Epitaxie-Prozessen [144] erheblich verringert werden kann.

Bei hohen elektrischen Feldern kann in Halbleitertransistoren der Avalancheeffekt
auftreten. Im Gegensatz zu Si-MOSFETs sind GaN-HFETs nicht avalanchefahig. Das

4 Dieser Speichereffekt ist nicht mit dem Speichereffekt in bipolaren Halbleitern zu verwechseln.
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bedeutet, dass die Bauelementstrukturen zerstort werden konnen. Die meisten Gate-
Designs blockieren den Stromfluss in das Gate nicht, was dazu fiihrt, dass der gesam-
te Durchschlagsstrom durch das Gate flie3en wird; da aber der Avalancheeffekt eine
Voraussetzung fiir die Robustheit der Schaltungen darstellt, miissen praktikable Ab-
hilfemaBnahmen getroffen werden, die wiederum zu einer Kostensteigerung und
der Reduzierung der Sperrspannung flihren [145].

Ein weiterer Effekt, der die GaN-Technologie einschrankt, ist eine Elektromigration.
Unter einem Migrationseffekt versteht sich ein durch elektrischen Strom in einem
Halbleiter verursachter Materialtransport, der zu einer Degradation der Bauelemente
fuhrt. Aufgrund der hohen Elektronendichte und -beweglichkeit im GaN werden lo-
nen durch Kollision mit Elektronen aus ihren Positionen ,herausgeworfen”, und sie
migrieren in benachbarte Materialien wie Substrat oder Anpassungsschicht. Das
fuhrt auf Dauer zum ,Abwandern” des Materials und zur Verschlechterung elektri-
scher Eigenschaft bis zum Ausfall des Bauelements. Mit anderen Worten, die Lang-
zeitstabilitat der GaN-HFETs kann in diesem Fall nicht gewahrleistet werden.

Um die vorteilhafte Zusammensetzung chemisch-physikalischer Eigenschaften des
GaN-Materials im vollen Umfang auszuschopfen, sind erhebliche technologische
Verbesserungen notwendig. Hohe Feldstarken an der Chipoberflache ist beispiels-
weise eine grof3e Herausforderung fiir das umliegende Gehause [145]. Auch in Fra-
gen der Langzeitstabilitat und der Schaltrobustheit gibt es noch erhebliches Verbes-
serungspotenzial [15].

3.3. Kommerzielle GaN-basierte Leistungstransistoren

Zahlreiche Forschungsinstitute, Universitaten und Unternehmen beschaftigen sich
mit  GaN-basierten  Halbleitern, kommerziell sind jedoch  AlGaN/GaN-
Leistungstransistoren nur sehr beschrankt verfligbar. Besonders US-amerikanische
und japanische Forscher haben die GaN-Technologie weiter entwickelt. Unter den
amerikanischen Firmen und Forschungszentren sind vor allem EPC, Transphorm, In-
ternational Rectifier, HRL Laboratories, RMFD, Oak Ridge National Laboratory, Virginia
Polytechnic, ON Semiconductor sowie Massachusetts Institute of Technology zu er-
wdhnen [146]. Bei den japanischen Firmen sind erstrangig Sanken, Panasonic,
Furukawa, Toshiba sowie Fujitsu Semiconductor aufzuzahlen [147]. Auch For-
schungsinstitute und Firmen aus anderen Landern, wie GaN Systems (Kanada), NXP
Semiconductors (Niederlande), STMictroelectronics (Schweiz), Ferdinand-Braun-
Institut und  MicroGaN (Deutschland) berichten Uber ihre Erfolge bei GaN-
Bauelementen [65], [147], [148], [149], [150]. In Tabelle 3. 1 sind AlGaN/GaN-
Leistungstransistoren mit ihren wichtigsten Charakteristika'® zusammengefast, die
auf dem Markt zur Verfligung stehen bzw. als Engineering Samples bereits jetzt oder
in Kiirze verfligbar sind.

1> Alle Angaben bei T=25°C

28



Stand der Technik bei AlGaN/GaN Leistungstransistoren

Hersteller . Substrat,
(Bezeichnung) Use fa Rason Biidtidosi Gehdiuse
200V | 12A | 25maq | normally-off
EPC Un=16V Si LGA™®
(eGaN® FETSs) g
450V | 4A | 400 mQ | normally-off
STMicroelectronics 200V | k.A. k. A. normally-off Si
200V | k.A. k. A. normally-off Si, LGA
GaN Systems " "
normally-on mi .
600V | 14A k. A. MOSFET-Kaskode SiC, PQFN
Transphorm normally-on mit | Si, TO-220
(EZ-GaN® HEMTS) 600V 1 17A | 150mQ | \\oSFET Kaskode | (QUET-TAB™)
2A 1 mQ
ON Semincoductor 650V to to normally-on k. A.
50A | 38mQ
15A | 56 mQ | normally-off Si, QFN'
Panasonic
600V
(GaN-GITs") normally-off
y-0 .
30A | 34mQ Up=12V Si, TO-220D
100V | kKA. | 35mQ | kA Si, LGA
International Rectifier
(GaNpowlIR) normally- i
y-on mit .
600V | 80A | 70mQ MOSFET-Kaskode Si, QFN
Sanken normally-off
(AlGaN/GaN HFET) 600V 1 20A | 72mQ 1y, kA
30A | 45mQ normally-on mit SiC, TO247
RMFD 650 V '
MOSFET-Kaskod
15A | 85mQ asKode | sic, paFN™
MicroGaN normally-on mit
(HEMT) 600V | A 1 250mQ | \oEET Kaskode | <

Tabelle 3. 1: Uberblick iiber die modernen kommerziellen AlGaN/GaN Leistungstransistoren
(erhebt keinen Anspruch auf Vollstédndigkeit und/oder Aktualitdt)

International Rectifier prasentiert AlIGaN/GaN HEMTs auf 725 um Si-Substrat (200 mm
Wafer) mit einer rissfreien und unter geringer Zugspannung hergestellten 2,25 um

dicken GaN-Schicht.

6 Land Grid Array

7 Gate Injection Transistor

8 Quad Flat No-Leads

©

Power Quad Flat No-Lead

GaN-basierte Schalttransistoren mit dem Markennamen
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GaN-powlIR kommen als 600V, 80 A Bauelemente mit einer Stromdichte von mehr
als 500 A/cm? bei 150°C als Engineering Samples auf den Markt [151]. Bei den Transis-
toren unter 480V Sperrspannung seien bereits Zuverlassigkeitstests durchgefiihrt,
bei denen die Bauelemente eine Stabilitdt wahrend einer 5000 Stunden dauernden
Testphase zeigten. Die GaNpowlIR sind selbstleitend und sind zusammen mit einem
niederohmigen Si-MOSFET in einer Kaskodenkonfiguration in einem Gehduse unter-
gebracht.

Ein anderer amerikanischer Hersteller von GaN-Transistoren — Transphorm - bietet
ebenfalls 600 V Bauelemente in Kaskodenkonfiguration. Seine GaN HEMTs sind in der
Lage 400V in 3,5 ns zu schalten [290]. Die Bauelemente haben eine maximale Be-
triebstemperatur von 175°C und sind bereits weitgehend untersucht und in einigen
Anwendungen eingesetzt [96], [97], [98], [152], [153], [154].

Die GaN-basierten FETs der Firma RFMD [55], die so genannten SSFETs?°, mit Sperr-
spannungen bis 650V und Stromen bis zu 30 A in zwei verschiedenen Gehausen
(TO247und PQFN) werden bereits in Hochsetzstellern mit einer Ausgangsleistung bis
zu 3 kW eingesetzt [155]. Auch GITs von Panasonic sind in Anwendungen mit 1 kW-
Ausgangsleistung sowohl bei hartem Schalten mit 500 kHz (Hochsetzsteller) wie
auch in resonanten Schaltungen (LLC) mit 1 MHz erprobt [155].

GaN Systems ist der erste Hersteller, der auBer 200 V und 600 V bereits1200 V Bau-
elemente (35 A Strom, 100 mQ Bahnwiderstand) anktindigte [156]. Auch hier wird
eine Kaskodenkonfiguration verwendet, jedoch auf einem Chip. Durch geringere
Streuinduktivitaten konnen dadurch héhere Effizienzgrade erreicht werden [157].

Als erster Hersteller entwickelte Firma EPC Niedervolt-AlGaN/GaN-Transistoren zu-
nachst bis zu 200V, spater bis zu 450 V Sperrspannung fir den kommerziellen Ge-
brauch, die bei Betriebstemperaturen bis zu 150°C eingesetzt werden kdnnen. Diese
Bauelemente sind am weitesten entwickelt, hinsichtlich der Zuverlassigkeit unter-
sucht und finden bereits Einsatz in mehreren Anwendungen. Die Eigenschaften die-
ser Bauelemente sowie ihre Einsatzmdoglichkeiten sind in [158], [159], [160], [161],
[162],[163], [164], [165], [166], [167] beschrieben.

Steile Schaltflanken, die zu Uberspannungen und damit zu héheren Verlusten bzw.
Schadigungen fiihren konnen, sind durch geringe Streuinduktivitaten zu vermeiden.
Ein sehr niederinduktives Gehaduse ist besonders bei schnellen Schaltgeschwindigkei-
ten unbedingt erforderlich. Diverse Hersteller von GaN-basierten Bauelementen ha-
ben unterschiedliche Herangehensweisen an diese Problematik. Bauelemente bis
600V sind bis jetzt in der Gehdauseform TO-220 mit verschiedenen Kombinationen
(QUET-TAB™, 3- oder 5-Pins) sowie PQFN zu haben. Bei Niedervolt-Bauelementen bis
200V gibt es kein genormtes Gehduse herkémmlicher Bauart. Beispielsweise werden
die Anschlusskontakte, die in mehreren Streifen gefertigt sind, direkt auf die Leiter-
platte geldtet und die obere Seite (Substrat) ist mit einer Metallisierungsschicht be-
deckt.

20 Source-switched
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3.4. Anwendungsbezogener Vergleich AlGaN/GaN-Leistungstransistoren
versus Si- und SiC-Pendants

An dieser Stelle ist ein Vergleich zwischen GaN-basierten Leistungstransistoren mit
Si- und SiC-Bauelementen in Bezug auf mogliche Anwendungsbereiche angebracht.
Die Frage, welche der Halbleitermaterialien am besten sind, und welchen die Zukunft
gehort wurde oft genug gestellt und diskutiert [4], [3], [168]. Indem Si-Halbleiter seit
Jahrzehnten den Markt beherrschen, SiC-Leistungshalbleiter seit Giber 10 Jahren
kommerziell verfligbar sind, stehen GaN-basierte Leistungstransistoren erst am An-
fang ihrer kommerziellen Einfliihrung in den Markt der Leistungselektronik [10].

In Silizium- und SiC-Technologie gibt es vertikale Bauelemente, die hhere Durch-
bruchsspannungen und wesentlich hohere Strome ermdglichen. Bislang sind keine
GaN-basierten Leistungstransistoren mit einer vertikalen Struktur kommerziell ver-
fugbar, denn die Herstellkosten der drei-dimensionalen GaN-Einkristallstruktur sind
enorm hoch und die Technologie ist noch nicht ausgereift. Laterale GaN-basierte
Leistungstransistoren sind zwar im Kommen und gewinnen zunehmend an Bedeu-
tung, sie bringen jedoch die Nachteile lateraler Bauelemente mit sich: eine ver-
gleichsweise starkere Erhohung der Chip-GréBe bei Steigerung der Durchbruchs-
spannungen und der Stréme.

In Hinsicht auf die Anwendungen muss zwischen zwei Spannungsklassen unter-
scheiden werden: mit Sperrspannungen bis zu 200 V und bis zu 600 V bzw. 650 V. Bei
den niedrigeren Spannungsklassen konkurrieren die GaN-basierte Transistoren mit
Si-Bauelementen, bei den Spannungen bis zu 650 V, sowohl mit Si- wie auch mit SiC-
Halbleitern. Die gegenwartigen GaN-basierten Leistungstransistoren haben einen
Gate-Spannungsbereich, der mit Si- und SiC-Bauelementen nicht kompatibel ist. Da-
her sind neue Entwicklungen im Bereich Gatetreiber notwendig.

Eine Erhohung der Schaltfrequenzen bei GaN-basierten Transistoren fiihrt, bei ver-
gleichbaren Schaltverlusten, zu Gro3en- und Gewichts-Reduzierung?' der gesamten
Schaltungen. Hoéhere Leistungsdichten konnen nicht nur mit hohen Frequenzen
sondern auch unter Ausnutzung der Hochtemperaturtauglichkeit von GaN-basierten
Leistungstransistoren erreicht werden.

AlGaN/GaN-HFETs, als laterale Bauelemente, sind gut fir integrierte Schaltungen
geeignet und kdnnen, aufgrund kurzen Gates und hoher Sattigungsgeschwindigkeit
der Elektronen, bei hoheren Frequenzen jedoch mit gleichen Schaltverlusten wie bei
Si-FETs fur vergleichbare Spannungs- und Stromklassen schalten. Als ideal kénnen
sich Anwendungen in hochfrequenten integrierten Schaltungen bei ca. 1000V bis
1500 V und einigen zehn Amper erweisen [145]. Die maximalen Grenzen liegen bei
ca. 2000V Sperrspannungen und ca. 100 A Stromen [15]. Als Beispiel sind folgende
Applikationen zu nennen: PV-Mikro-Inverter, LED-Beleuchtungstechnik, Auto-

2 In wieweit die Schaltfrequenzen erhoht werden kdnnen und welche Rolle dabei magnetische Bau-
elemente Spielen, gehdrt zum Forschungsbereich dieser Arbeit.
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Dashboard-Versorgung, dezentrale Gleichstromnetze in Burogebauden. GaN-HFETs
finden bereits Einsatz in mehreren Anwendungen [169], [170].

SiC-Bauelemente sind, unabhdngig von den Kosten, in Anwendungen Gber 1000 V
Sperrspannung und ohne Einschrankungen fiir die Strome einsetzbar.

Letztendlich kommt es nicht auf das Material an, sondern auf die Umsetzung der
Funktionalitat, und da fehlt es bei GaN-Bauelementen noch an Jahrzehnten der
technologischen Erfahrungen. AuBerdem braucht das Erobern der neuen bzw. der
bestehenden Applikationsgebiete viel Zeit.

3.5. Zusammenfassung

Es wurden zusammenfassend folgende Aspekte der GaN-basierten Leistungshalblei-
ter betrachtet: Substrate, Durchbruchspannung, Bahnwiderstand, Leckstrome, bidi-
rektionales Schalten und Betriebsart. Es sei an dieser Stelle noch einmal zu betonen,
dass solche Eigenschaften wie der dynamische Einschaltwiderstand, selbstsperrende
Betriebsart sowie die Leckstrome noch sehr hohe technische Herausforderungen
sind.

AlGaN/GaN-Leistungstransistoren brauchen fiir Kommutierungsvorgange weder
eine externe Ruckwarts-Freilaufdiode noch eine Bodydiode. Als solcher hat der Be-
trieb in Sperrrichtung oder ein so genannter Diodenbetrieb einen anderen Mecha-
nismus als bei MOSFETs jedoch eine ahnliche Funktion. GaN-basierte Transistoren
mit AlGaN-Konfiguration weisen eine hohe chemische und thermische Stabilitat auf
und kénnen fir robuste Hochleistungs-Anwendungen und den Betrieb bei extrem
hohen Temperaturen eingesetzt werden.

Ferner wurde in diesem Kapitel ein Uberblick tiber den aktuellen Stand der Technik
bei GaN-basierten Leistungstransistoren gegeben. Es wurden unterschiedliche Struk-
turen bei den lateralen AlGaN/GaN-basierten Transistoren beschrieben und ihr Zu-
sammenhang mit den zu verbessernden Parametern hergestellt.

AlGaN/GaN-Leistungstransistoren kommen auf den freien Markt. Einige der GaN-
Transistoren der Spannungsklasse bis zu 650V stehen als Labormuster zur Verfi-
gung. Die ersten (von der Firma EPC) AlGaN/GaN-HFETs der Spannungsklasse von
200V sind bereits frei verfligbar und konnen zu Test- und Design-Zwecken einge-
setzt werden. Sie wurden im Rahmen dieser Arbeit untersucht.
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4. Verlustbetrachtungen in EPC 2010 eGaN® HFETSs in einem Synchron-
Tiefsetzsteller

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wurden die zu dem Zeitpunkt einzigen kommer-
ziell verfiigbaren AlGaN/GaN Leistungstransistoren der Firma Efficient Power Conver-
sion EPC eGaN® FETs untersucht. Da die AlGaN/GaN HFETs eine interne riickwartslei-
tende Funktion haben, konnen sie sowohl als Schalter wie auch als Dioden in Gleich-
stromwandlern eingesetzt werden. Aus diesem Grunde wurde als Topologie ein Syn-
chron-Tiefsetzsteller ausgewahlt, der unkompliziert bezliglich der gestellten For-
schungsziele realisierbar ist. Nach dem Erlautern der Struktur und Eigenschaften der
Bauelemente wurde das Schaltverhalten der untersuchten Halbleiter in einem Syn-
chron-Tiefsetzsteller modelliert und ihre Verlustleistungen analysiert.

4.1. Charakteristika und experimentelle Untersuchung der eGaN® FETs

EPC2010 eGaN® FETs haben eine laterale AlGaN/GaN-Struktur mit einem Verar-
mungs-Gebiet unter dem Gate und sind selbstsperrend [136]. Alle Source- und Drain-
Anschliisse befinden sich parallel in abwechselnder Reihenfolge in sehr geringem
Abstand zu einander. Durch diese Struktur kompensieren sich die Streuinduktivitaten
durch die so entstandenen parasitaren Kapazitaten zwischen den Anschliissen. Diese
Losung minimiert die parasitaren Streuinduktivitaten betrachtlich und ermdglicht
damit, die Performance des Transistors zu verbessern. Die Gate-Drain-Kapazitat mit
max. 12 pF ist sehr gering im Vergleich zu der Gate-Source-Kapazitat mit max. 531 pF
[166]. Das verleiht dem GaN-Transistor eine gute du/dt-Festigkeit. Bei den EPC GaN-
HFETs sind theoretisch maximale Schaltfrequenzen bis zu 300 MHz' moglich. Auch
wenn diese Werte praktisch nicht implementierbar sind, liegt der theoretische Wert
fur die Grenzschaltfrequenz bei einem eGaN® FET um eine GréBenordnung hoher als
bei Si-MOSFETs und bedeutet damit groBere Zukunftschancen fiir GaN-Halbleiter
beim Einsatz in Anwendungen bei sehr hohen Schaltfrequenzen.

Das statische Verhalten der Bauelemente wurde experimentell untersucht. Eine zu-
verlassige klassische Untersuchung des dynamischen Verhaltens dieser Bauelemen-
te ist nach unserer Auffassung derzeit nicht gegeben, da eine zuverlassige Strom-
messung mit konventionellen Messmitteln, aufgrund der extrem geringen Streuin-
duktivitaten der Bauelemente, nicht mdglich ist. Die Spannungsverlaufe wahrend der
Schaltvorgange wurden messtechnisch aufgenommen und analysiert.

1
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1
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4.1.1. Schwellenspannung und Einfluss der Millerkapazitat

Nach den Herstellerangaben [166] liegt die Schwellenspannung bei diesen Bauele-
menten zwischen 0,7 V und 2,5V bei 25°C. Bei den durchgefiihrten Untersuchungen
wurden Werte zwischen 1,3 und 1,7 V (je nach Temperatur) festgestellt (Abb. 4. 7).

0,02A lg
——125°C
/ ——75°C
0,01 A
——25°C
0,00 A —/ Ugs
1.2V 1.5V 1.8V 21V

Abb. 4. 1: Abhdngigkeit des Drain-Stroms | von der Gate-Source-Spannung (EPC2010) bei
unterschiedlichen Betriebstemperaturen

Solange die Gate-Source-Spannung Uy unter dem Schwellenwert liegt, sperrt der
Transistor, da der 2DEG-Kanal unterbrochen bzw. noch nicht komplett aufgebaut ist.
Sobald die Gate-Spannung den Schwellenspannungswert Uw erreicht, 6ffnet sich der
Kanal vollstandig, und der Drain-Strom /, flief3t.

Im Vergleich zu Silizium-FETs ist die Schwellenspannung bei eGaN® FET niedrig. Auf
den ersten Blick bedeutet eine geringere Schwellenspannung niedrigere Treiberleis-
tung und tragt damit zur Erhohung der Gesamteffizienz des Systems bei. Anderseits,
gerade weil das Bauelement schon bei einer geringen Gate-Spannung von 1,5V oder
1,6 V anfangt, Strom zu fuihren, muss man besonders darauf achten, dass der Treiber-
Stromkreis so niederimpedant wie moéglich gehalten wird, um den Transistor, beson-
ders bei hochfrequentem Schalten, im ausgeschalteten Zustand dezidiert unter die-
sem Spannungswert zu halten. Der Grund ist folgender: Beim Ausschalten des Tran-
sistors wird die Gate-Drain-Kapazitat C,o umgeladen, wodurch sich eine positive
Spannung am Gate aufbaut. Um die Erh6hung der Spannung bis auf den Schwellen-
wert und damit das Wiedereinschalten des Transistors zu verhindern, muss der Trei-
ber als Stromsenke arbeiten. Fur niedrigere Impedanzen braucht man eventuell ho-
heren Strom. Dabei spielen die parasitaren Kapazitaten und Induktivitaten eine ent-
scheidende Rolle.

Eine verhaltnismaBig geringe Schwellenspannung bei steilen Schaltflanken ist eine
Herausforderung. Aufgrund des Miller-Effekts konnen schnelle Transienten ein unge-
wolltes Einschalten des Bauelements verursachen. In einer Halbbriicke kann dies zum
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Kurzschluss flihren. Um das zu verhindern, ist es empfehlenswert den Ein- und Aus-
schaltpfad zu trennen. Der Ausschalt-Gate-Widerstand sollte also so gering wie mog-
lich sein. Der Einschalt-Gate-Widerstand soll optimal gewahlt werden: klein genug, um
die Vorteile der schnellen Schaltfahigkeit nicht zu dezimieren, und grof3 genug, um zu
steile Spannungsanstiege und groBe Uberspannungen zu verhindern. GaN-HFETs sind
extrem empfindlich fir Storsignale, die dadurch verursacht werden, dass wahrend ei-
ner sehr schnellen Drain-Source-Spannungsanderung ein Strom durch die Miller-
Kapazitat flieBt. Eine Kombination von schnellen Schaltgeschwindigkeiten und einer
geringen Schwellenspannung beeinflusst den Miller-Effekt im starken MaR3e [169].

4.1.2. Ansteuerung des Gates und Gate-Source-Charakteristika

Die maximale Gate-Spannung U, betragt 6 V und darf nicht andauernd angelegt
werden, da dadurch eine irreversible Schadigung der Bauelement-Struktur im Gate-
Bereich entstehen kann [169]. EPC eGaN-HFETs werden ublicherweise mit einer
U4 =5V angesteuert. Dieser Ansteuerungsbereich ist im Vergleich zu MOSFETs
relativ klein und erfordert, die parasitaren Induktivitaten im Gate-Kreis zu minimeren.

Der statische Gatestrom zeigt eine nichtlineare Abhangigkeit von der Gate-Source-
Spannung bei verschiedenen Betriebstemperaturen (Abb. 4. 2).

ly

300 uA
—+25°C

200 uA V4 +50°C
—+75°C

100 UA —+125°C

u
O UA ] __ 1 Ygs
ov 1V 2V 3V 4V 5V

Abb. 4.2: Statischer Gatestrom als Funktion der Gate-Source-Spannung (EPC2010) bei unter-
schiedlichen Betriebstemperaturen

4.1.3. Leckstrome im Sperrzustand

In der vorliegenden Arbeit wurden Transistoren mit 200V Sperrspannung unter-
sucht. Die Bauelemente der 200 V-Spannungsklasse haben laut Datenblatt bei glei-
chen Testbedingungen einen maximalen Drain-Source-Leckstrom von 150 pA. Die
Untersuchungen dieser Transistoren zeigten, dass der tatsachliche Drain-Source-
Leckstrom weit unter den vom Hersteller angegebenen Werten liegt (Abb. 4. 3).
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Abb. 4. 3: Abhdngigkeit des Leckstroms |4 von der angelegten Drain-Source-Spannung
(EPC2010) bei unterschiedlichen Betriebstemperaturen (Ugs=-5V)

Die experimentellen Untersuchungen zeigen, dass sich die gemessenen Werte der Bau-
elemente der neueren Generationen verbessern: Lagen die Werte der anfanglich unter-
suchten GaN-HFET-Transistoren nahe der Datenblatt-Angaben?, so haben die neueren
Bauelemente erheblich bessere Werte im Vergleichen zu der ersten Generation.

4.1.4. Schaltgeschwindigkeit

Die experimentell ermittelte Spannungsabstiegsgeschwindigkeit der untersuchten
EPC GaN-Transistoren EPC2010 beim Einschalten betragt ca. 25 V/ns. Die Zeitspanne
des Drain-Source-Spannungsabstiegs bei 100 V U4 liegt bei 5 ns (Abb. 4. 4).

Uds
120V 05A
: ——1,0A
—1,5A
—20A
50V o
—25

\ ——30A
PR gs ™ 35A

20V Sy t
10 ns 20 ns 30ns 40 ns

Abb. 4.4: Drain-Source-Spannung wdhrend des Einschaltvorgangs eines EPC 2010 bei ver-
schiedenen Stromen

2 Bei Temperaturen zwischen 100°C und 125°C lagen die Leckstrom-Werte bei 400 pA.
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Die experimentell ermittelte Spannungsanstiegsgeschwindigkeit du/dt der unter-
suchten EPC GaN-Transistoren EPC2010 beim Ausschalten betragt, je nach Laststrom,
zwischen 8V/ns und 15V/ns. Die Zeit des Drain-Source-Spannungsanstiegs auf
100V liegt zwischen ca. 8 ns und 15 ns, je nach Ausgangsstrom (Abb. 4. 5).
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-20V t
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Abb. 4.5: Spannungsverlauf beim Ausschaltvorgang eines EPC 2010 bei verschiedenen Strémen

Wie man den beiden Abbildungen entnehmen kann, hat der Strom beim Einschalt-
vorgang so gut wie keinen Einfluss auf die Schaltzeit. Beim Ausschalten sieht es je-
doch anders aus: Die Schaltzeit vergréBBert sich mit dem Strom. Dies ist durch die To-
pologie bedingt. In der untersuchten Topologie des Synchron-Tiefsetzstellers ist
grundsatzlich die in der Speicherdrossel befindliche Energiemenge fiir diese zeitliche
Anderung verantwortlich, da sie stromabhiangig ist.

Dadurch, dass ein eGaN® FET kein konventionelles Gehause (TO, S08, DPAK) hat und
somit kaum Leiter- und Bahnbereiche bestehen, verfligt er iber geringe interne pa-
rasitare Induktivitaten und Widerstande. Aul3er der internen parasitaren Induktivita-
ten, haben ebenfalls externe parasitare Induktivitaten einen erheblichen Einfluss auf
das Schaltverhalten. Aufgrund der hohen Induktivitaten einer Messanordnung (ahn-
lich hoch, wie die internen Streuinduktivitaten des Transistors) wurde bei der Unter-
suchung des dynamischen Verhaltens der eGaN® FETs auf direkte Messungen des
Drain-Stroms verzichtet, um das Schaltverhalten der Transistoren so wenig wie mog-
lich zu beeinflussen.

4.1.5. Auswirkung der Streuinduktivitaten auf das Schaltverhalten der
eGaN°® FETs in einem Synchron-Tiefsetzsteller

Das Schaltverhalten beider Transistoren wird durch parasitare Streuinduktivitaten
beeinflusst. Besonderes Ausmal an negativen Wirkungen haben dabei die gemein-
same Sourceinduktivitat (Ls;) und die Streuinduktivitat im Hauptschaltkreis (Lsx). Als
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gemeinsame Sourceinduktivitat® bezeichnet man die Induktivitat, die direkt am
Sourceanschluss liegt, sowohl im Source-Gate Kreis, wie auch im Hauptstrompfad
[171]. In Abb. 4. 6 ist die gemeinsame Sourceinduktivitat als Ly bezeichnet. Die Aus-
wirkung der gemeinsamen Sourceinduktivitat besteht darin, dass die Veranderung
des Drain-Stroms wahrend eines Schaltvorgangs einen Spannungsabfall Giber dieser
Induktivitat verursacht. Dieser Spannungsabfall wirkt sich seinerseits auf die Gate-
Source-Spannung aus, die wiederum den Schaltvorgang beeinflusst [172]. Je nach-
dem, ob der GaN FET als aktiver Schalter oder als Diode fungiert, ist der Einfluss der
gemeinsamen Sourceinduktivitat unterschiedlich.
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Abb. 4.6: Synchron-Tiefsetzsteller-Testschaltung mit parasitéren Elementen (basierend auf [99])

Zunachst wird die Wirkung der gemeinsamen Sourceinduktivitat bei dem oberen,
aktiven Schalter T; betrachtet. Der steigende Strom, der durch die Sourceinduktivitat
fliet, induziert ein magnetisches Feld, das seinerseits eine Spannung Uber der In-
duktivitat induziert, die gegen die angelegte Spannung gerichtet ist. Da diese Induk-
tivitdat in dem gemeinsamen Pfad mit dem Gate-Treiber liegt, verlangsamt sich
dadurch der Anstieg der Gate-Source-Spannung, was zur Verlangerung der Ein-
schaltzeit flhrt. Der abnehmende Strom dagegen, beim Ausschaltvorgang, induziert
an der gemeinsamen Sourceinduktivitat eine Spannung, die in die gleiche Richtung
wie die Gate-Source-Spannung gerichtet ist und die letztere damit unterstitzt, was
den Ausschaltvorgang ebenfalls verlangsamt. Demzufolge erhéhen sich bei dem
aktiven Schalter die Schaltzeiten mit steigender gemeinsamer Sourceinduktivitat
und fiihren damit zur Erhéhung der Schaltverluste. Bei dem unteren Transistor, der
fur die Dioden-Funktion eingesetzt wird, fihrt die Erh6hung der gemeinsamen
Sourceinduktivitat zur Verkiirzung der Totzeit und damit zur Reduzierung der Verlus-
te, die dadurch entstehen. Aullerdem verhindert sie das ungewollte Einschalten des

3 Englische Bezeichnung fiir die gemeinsame Sourceinduktivitat: Common Source Inductance (CSI)
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unteren Transistors, wahrend der obere Schalter den Strom fiihrt. Kurzum, die ge-
meinsame Sourceinduktivitat hat zwei gegenseitige Auswirkungen. Beim aktiven
oberen Schalter verursacht sie zusatzliche Schaltverluste durch die Verlangsamung
der Schaltvorgange. Beim unteren Transistor, der in der Dioden-Funktion arbeitet,
fuhrt sie zur Verkiirzung der Totzeit und damit zur Verlustreduzierung. Die gemein-
same Sourceinduktivitat wird in erster Linie durch die Streupfadfiihrung im Gehause
bestimmt und weiterhin durch das Design auf der Platine, und kann bei einem opti-
mierten PCB-Design bis auf ca. 0,1 nH minimiert werden [171]. Die Streuinduktivitat
im Hauptschaltkreis addiert sich aus den Drain- und Source-Induktivitaten beider
Transistoren sowie der Zwischenkreisinduktivitat. Gemeinsam mit der Ausgangska-
pazitat bildet diese Induktivitat einen Resonanzkreis und verursacht damit Oszillatio-
nen, die zu zusatzlichen Verlusten im Transistor fihren kdnnen [173].

4.2, Allgemeine Verlustbetrachtungen

Verlustleistungen in einem eGaN® FET werden durch die Verluste im statischen Zu-
stand und die Verluste wahrend der Schaltvorgange verursacht. Da die AlGaN/GaN
Transistoren keinen parasitdren bipolaren pn-Ubergang besitzen, entfallen die Sperr-
schichtverluste in diesen Bauelementen.

4.2.1. Statische Verluste

Statische Verluste in einem Halbleiterschalter summieren sich aus Sperrverlusten auf-
grund der Leckstrome im ausgeschalteten Zustand und aus Durchlassverlusten, ver-
ursacht durch einen, wenn auch sehr geringen, Bahnwiderstand im eingeschalteten
Zustand. Die Sperrverluste (Ps,) werden durch die Leckstrome verursacht und sind
von diesen sowie von der angelegten Sperrspannung abhangig:

1 to+T
P :? IUds Ny ek (t)dt (4.7
ty

Das statische Verhalten eines GaN-Leistungstransistors im ausgeschalteten Zustand
istim Ersatzschaltbild Abb. 4. 7 beschrieben.
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Abb.4.7: Ersatzschaltbild eines eGaN® FETs im ausgeschalteten Zustand (basierend auf [99])
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Der Leckstrom des eGaN® FETs liegt zwischen 50 pA und 150 pA (Abb. 4. 3). Bei 100V
Zwischenkreisspannung entspricht das einem R zwischen 666,7 kQ und 2000 kQ.

Die Durchlassverluste (P.nd) werden durch Leitverluste im eingeschalteten Zustand,
also durch den Einschaltwiderstand und den gefiihrten Strom bestimmt:

1 to+T
I:)cond :? l Rdson ’ Id2 (t)dt (4 2)

Das statische Verhalten eines GaN-Leistungstransistors im eingeschalteten Zustand
zeigt Ersatzschaltbild Abb. 4. 8.
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Abb. 4.8: Ersatzschaltbild eines eGaN® FETs im eingeschalteten Zustand (basierend auf [99])

Der R(Uy) hat den minimalen Wert bei der héchst zuldassigen Gate-Source-Spannung
und betragt ca. 18 mQ bei 25°C und 28 mQ bei 125°C.

4,22, Dynamische Verluste

Dynamische Verluste entstehen durch transiente Ubergidnge vom Sperrzustand in
den Durchlasszustand (Einschaltvorgang) und umgekehrt aus dem Durchlasszustand
in den Sperrzustand (Ausschaltvorgang) und kdnnen zuerst in kapazitatsabhangige
Verluste und kanalmodulationsabhdngige Verluste aufgeteilt werden. Bei Si- und SiC-
Schaltern gibt es auBerdem Verluste, die durch das Abbauen der Speicherladung
entstehen. Da die eGaN® FETs eine laterale Struktur haben und Gber keinen parasita-
ren bipolaren pn-Ubergang verfiigen, besitzen sie keine Speicherladung. Damit ent-
stehen in diesen Bauelementen keine speicherladungsabhangigen Verluste.

Die kapazitdtsabhdngigen Verlustenergien in einem Transistor entstehen durch das
Umladen der Gateladung Q,und der Ausgangsladung Qs

U, U,
Ep = [Q,(U) dU + [Q,,(U) dU (4.3)
U, u,

Die kanalmodulationsabhdngigen* Verlustenergien werden durch den Kommutie-

2
4 Generell sind diese Verluste von dem Kanalwiderstand abhangig: Ez = f(%) “R(t) dt
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rungsvorgang bestimmt. Die Verlustenergien beim Einschalten entstehen im Zeitin-
tervall [t;; t;], wenn der Drain-Strom steigt, bevor die Drain-Source-Spannung beginnt
zu sinken, und im Zeitintervall [t, t;], wenn die Drain-Source-Spannung noch nicht
abgebaut ist, obwohl der volle Drain-Strom fliel3t (Abb. 4. 9).

£y 3
tion | i tr t

Abb. 4.9: Linearisierte Schaltzustdnde beim Einschalten, ohne Berlicksichtigung der parasitd-
ren Induktivitéten: Das schraffierte Segment charakterisiert den Bereich, in dem die
Einschaltverluste entstehen (basierend auf [174])

Die Verlust-Einschaltenergie errechnet sich aus Abb. 4. 9 unter Berlicksichtigung der
Linearisierung und Vernachldssigung der Uberstromspitze und anderer parasitar
verursachter Phanomene:

t ty U 5
Eovon =Uds~—djtdt+ld -[Udsjdt—t—dsjtdt] 4. 4)
t

I
tri 4 fv t,

Die Verlustenergien beim Ausschalten entstehen im Zeitintervall [t;; t;], wenn die
Drain-Source-Spannung steigt, bevor der Drain-Strom zu sinken beginnt, und im
Zeitintervall [t; t;], wenn die Drain-Source-Spannung bereits ihren Wert erreicht hat,
bevor der Drain-Strom abgebaut ist (Abb. 4. 10).

r t

d off v

t

Abb. 4. 10: Linearisierte Schaltzustdnde beim Ausschalten, ohne Berlicksichtigung der parasitd-
ren Induktivitéten: Das schraffierte Segment charakterisiert den Bereich, in dem die
Ausschaltverluste entstehen (basierend auf [174])
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Die Verlust-Ausschaltenergie errechnet sich aus Abb. 4. 10 nach der gleichen Vorge-
hensweise:

Uds
t

Eyor =y

swoff

?m+w§|jm-%ﬁm “.5)
t

ot fi t,

Aus (4.4) und (4.5) ergeben sich die gesamten dynamischen Verlustenergien wahrend
eines Schaltvorgangs in einem GaN-Transistor. Bei vereinfachten linearen Vorgangen
sind die dynamischen Verluste, auch als gesamte Schaltverluste bezeichnet, wahrend
des Ein- und Ausschalten eines Transistors entsprechend:

Uds'ld

1
Edyn :Qg.Ugs+§'Qoss'Uds+ '(tri+tfv+trv+tfi) (4.6)

Berlicksichtigt man die durch die parasitaren Induktivitaten verursachte Spannungs-
spitze beim Abschalten des Transistors sowie die kapazitiv bedingte Stromspitze
beim Einschalten des Transistors, errechnet sich die dynamische Verlustleistung wie
folgt:

U

1 Usl ea sea'l USI
den :(QQ'UQS_FE'QOSS.Uds_F . 2dp : 'tri+ e - 'trv+ d2 : '(tfv+tfi)j. fsw (4‘7)

2

Das dynamische Verhalten und damit die dynamischen Verluste sind bei gleichen
Bauelementen in erster Linie von der Ansteuerungsart abhangig. In dieser Arbeit
wird ausschlieBlich das harte Schalten betrachtet, bei dem Momentanwerte des
Stroms und der Spannung nicht auf einander abgestimmt sind.

4.3. Modellierung des Schaltverhaltens der EPC2010 eGaN® FETs in einem
Synchron-Tiefsetzsteller

Das Schaltverhalten der untersuchten GaN-basierten HFETs in einer Synchron-
Tiefsetzsteller-Schaltung wurde simulationstechnisch modelliert. Eine Analyse der Da-
tenblatt-Charakteristika fiir EPC 2010 [166] ergibt eine Naherungsfunktion, die die zeit-
liche Abhangigkeit des Drain-Stroms von der Drain-Source-Spannung darstellt:

I,(U,t) =14, - tanh (%) . (1 —exp (— E)) (4.8)

Die Tangens-Hyperbolicus-Funktion resultiert aus dem Fitting des Drain-Stroms auf die
Drain-Source-Spannung. Die aus dem Datenblatt nachgebildete und eine gefittete Ab-
hangigkeit des Drain-Stroms bei 5V Gate-Source-Spannung von der Drain-Source-
Spannung sind in Abb. 4. 11 dargestellt.
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Id @ UGS=‘5V
125A
100A // nach 4.8
/ theoretisch
75A / gefittete Kurve
50A aus dem Datenblatt
/ nachgebildete
25A Kurve
0A Uds

ov 2V 4V 6V 8V v

Abb. 4. 11: Abhdngigkeiten (nachgebildet und gefittet) des Drains-Stroms von der Drain-
Source-Spannung.

Die Ableitung des Drain-Stroms Uiber die Spannung bzw. die Anderung des Drain-
Stroms im Transistor bezogen auf die Anderung der Drain-Source-Spannung, ergibt
eine reziproke Abhangigkeit vom Bahnwiderstand Ry on:

oy(U.) i 1

= = 4.9
oU a R (4.9)

‘U =0 ds on

Die Konstante a ergibt sich aus dem maximalen Drain-Strom /4me und dem Bahnwi-
derstand: a =1 ‘R (4.10)

d max ds on

Flrr einen EPC 2010, angesteuert bei U, =5V, werden folgende Werte zugrunde ge-
legt: 4 max= 123 A, Rason= 19,878 mOhm, die sich aus dem Fitting ergeben. Allerdings
ist der angegebene maximale Strom nicht der des abgeschniirten Kanals. 60 A haben
bereits einen Spannungsabfall von 1,193 V zur Folge. Der Referenzwert des Blockier-
widerstands ergibt sich aus dem Leckstrom von 150 pA bei 160 V aus dem Datenblatt
und betragt ndherungsweise 1,07 MQ.

Um das allgemeine Schaltverhalten von GaN-basierten Transistoren abzubilden, wurde
fir weitere Uberlegungen das Schalten schneller Halbleitertransistoren in einem kon-
ventionellen TO-Gehduse analysiert. Messtechnische Untersuchungen wurden mit
einem GaN-Transistor (600 V/15 A) sowie einem CoolMOS (650 V/200 A) und einer ex-
ternen SiC-Diode (600 V/16 A) im Doppelpuls-Verfahren durchgefiihrt (Abb. 4. 12).

Abb. 4. 12: Schaltung zur Untersuchung des Schaltverhaltens von Halbleitern [KDEE]
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Die Messergebnisse lieferten Zeitverlaufe fiir den Drain-Source-Strom und -Spannung
fur den GaN-Transistor (Abb. 4. 13, links) und fiir den CoolMOS (Abb. 4. 13, rechts).

450V Uds Ids 25 A 450V Uds Ids 30A

/O /

-50V 0A 50V 0A
Ons 10 ns 20ns t ons 10ns 20ns t

—Uds Ids —Uds —Ids

Abb. 4. 13: Spannungs- und Stromverldufe wéhrend des Einschaltvorgangs eines 600 V GaN-
basierten HFETs (links) und eines 700 V CoolMOS (rechts), [KDEE]

Die oberen Uberlegungen lassen sich bei der Betrachtung des Schaltverhaltens und
der Verlustleistung der EPC 2010 HFETs in einem Synchron-Tiefsetzsteller heranziehen.
In der hier vorgestellten Tiefsetzsteller-Schaltung funktioniert der obere Transistor T;
als Schalter (wie auch bei einem konventionellen Tiefsetzsteller), der untere Transis-
tor T, wird wie oben beschrieben als Freilaufdiode betrieben. Die Schaltvorgange des
Transistors T; lassen sich im Wesentlichen mithilfe folgender Simulationsschaltung
nachbilden (Abb. 4. 14).

Ersatzschaltbild fiir den oberen
/ Transistor T;

D Drain 1 Fitting-Parameter und die Ansteuerung
* / des oberen Transistor T;
VM1
'
— M

Q ZS CDEC%‘? v+ X [ D {(+) |

CONST *‘

)

|

L~

S O

B uel~ | e
\ = /
Gate 1
\ -

\ Ersatzschaltbild fiir den Transistor T> wéih-
rend des Einschaltens des oberen Transistor

Abb. 4. 14: Simulationsschaltung der Schaltvorgdnge des oberen Transistors
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Der Transistor T; wird als Stromquelle /7 und die Last als Stromquelle /2 dargestellt. Die
Kapazitaten C7 und C2 bezeichnen die Ausgangskapazitdaten der beiden Transistoren,
die als spannungsabhdngige GroBen nach Abb. 4. 15 fungieren und als solche Kurve
in der Simulationsschaltung hinterlegt sind.

0SS

1000 pF

500 pF \\5-—-~

U
0pF bs

ov 50V 100V 150V

Abb. 4. 15: Abhdngigkeit der Ausgangskapazitdt von der Drain-Source-Spannung [166].

Wenn der obere Transistor T; eingeschaltet wird, flieBt der Strom Uber ihn und lber die
Speicherdrossel und ladt sie auf. Der Spannungsabfall U, hat die gleiche Richtung wie
der flieBende Strom /.. Der obere Transistor arbeitet im Vorwartsleit-Modus (Abb. 4. 16).
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Abb. 4. 16: Darstellung des Strompfades im Tiefsetzsteller mit zwei eGaN FETs, wenn der Tran-
sistor T, im eingeschalteten und T, im ausgeschalteten Zustand sind (links). Rechts
sind die Schaltimpulse fiir die Transistoren T, und T- fiir diese Phase (schattiert) dar-
gestellt. An der Steuerelektrode des Transistors T, ist eine positive Spannung ange-
legt, er leitet. Die Speicherdrossel wird aufgeladen. Der Transistor T, ist durch einen
Quasi-Kurzschluss am Gate gesperrt (basierend auf [174]).

Beim Einschalten des Transistors T; entladt sich seine Ausgangskapazitat tber den
Bahnwiderstand. Gleichzeitig wird die Ausgangskapazitat des Transistors T, geladen.
Beide Vorgange verursachen Verlustleistung in dem Transistor T;. Ein Vergleich des
zeitlichen Verlaufs der Spannung u((t) ist graphisch in Abb. 4. 17 neben dem gemes-
senen Spannungszeitverlauf fiir den einzuschaltenden Strom von 3 A dargestellt.
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120v
100V

sov

20V
ov
-20V

40V t
Ons 20ns 40ns 60ns 80ns 100 ns
Abb. 4. 17: Vergleich des simulierten Zeitverlaufs der Spannung Ugs (rot) mit dem gemessenen
Spannungsverlauf (blau) bei 3 A wéihrend der Einschaltphase des Transistors T,

Der simulierte und der gemessene Spannungsverlauf decken sich gut hinsichtlich
der Schaltzeiten. Auch die Oszillationen lassen sich in den modellierten Verlaufen
erkennen. Eine komplette Ubereinstimmung der gemessenen und berechneten
Spannungsverldufe ist an dieser Stelle jedoch nicht zu erwarten, da das Modell die
parasitaren Induktivitaten und Kapazitaten sowie die Zeitverzogerungen nicht exakt
nachbildet. Auch der Skin-Effekt in den Zuleitungen kann bei diesem Modell nicht
prazise einberechnet werden. Die kurze Spannungserhéhung (gemessen) im ersten
Moment des Einschaltens entsteht durch den teilweisen Zusammenbruch des
elektrischen Feldes der Speicherdrossel wahrend der Totzeit zwischen dem Ausschal-
ten des unteren und dem Einschalten des oberen Transistors. Dabei ist zu beachten,
dass der untere Transistor im Ruckwartsbetrieb zwar ausgeschaltet wird, jedoch
durch seine Diodenfunktion lediglich einen verringerten Leitwert gegeniiber dem
eingeschalteten Zustand aufweist. So fallt also die Spannungserhéhung gegeniiber
einem komplett gedffneten Schaltkreis relativ moderat aus.

Die Totzeitphase ist in der Simulationsschaltung nicht abgebildet, da Komplexitat der
reellen Schaltung in diesem Simulationsmodell nicht in vollem Mal3e wiedergegeben
werden konnte. Der gemessene Spannungsverlauf steht allerdings im Widerspruch
zu vielen anderen Messungen, die im Kommutierungskreis mit Doppelpuls-Verfahren
durchgefiihrt werden. Das liegt an der Besonderheit der Synchron-Tiefsetzsteller-
Schaltung, die nicht dafiir gedacht ist, die Eigenschaften der Bauelemente zu unter-
suchen.

Aus den simulierten Stromen und Spannungen lassen sich die momentane Verlust-
leistung sowie die Schaltverlustenergie ermitteln. Diese Verluste kommen dadurch
zustande, dass nach dem Einschalten des Transistors der Einschaltwiderstand Ry on
nicht sofort erreicht wird. Die Veranderung des Einschaltwiderstands bzw. des Drain-
Stroms ist von der Gate-Spannung abhangig. Durch die Gate-Zuleitungen entsteht
eine Verzégerung erster Ordnung und die Gate-Kapazitat bestimmt die Steilheit des
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Stromanstiegs. Der Einschaltwiderstand erreicht nicht sofort den nominalen Wert,
sondern durchlauft die Kennlinien-Schar, bis er den Arbeitspunkt erreicht hat.

Der simulierte innere Strom im Transistor T; zeigt ein Verhalten, das darauf hinweist,
dass die Funktionsweise eines EPC2010 Transistors die Funktionsweise eines Feldef-
fekttransistors wiederspiegelt (Abb. 4. 18).

U
120V 2
\\
50V \\
= I
20V d
5A 5A 15A 25A

Abb. 4. 18: Simulierte Strom-Spannungsabhdingigkeit beim Einschalten des oberen Transis-
tors T (Uss =100V, I4=3 A)

Mit der gleichen Vorgehensweise werden weitere Schaltvorgange in dem Synchron-
Tiefsetzsteller analysiert. Beim Ausschalten des Transistors T; wird die Ausgangskapa-
zitat Cos77 aufgeladen. Dies verursacht keine Verluste in den Transistoren. Die Verlust-
leistungen, die im T; umgesetzt werden, entstehen dadurch, dass der Bahnwider-
stand wahrend des Schaltvorgangs von dem R4 .-Wert bis auf den Wert des Blo-
ckierwiderstands (1,07 MQ) steigt. Ein zeitlicher Verlauf der Spannung (gemessen
und modelliert) fir den auszuschaltenden Strom von 3 Aist in Abb. 4. 19 dargestellt.

140V
Uds
60V
20V Mh/f
20V ;

10 ns 20ns 30ns 40ns 50ns

Abb. 4. 19: Vergleich des simulierten Zeitverlaufs der Spannung Ug (rot) mit dem gemessenen
Spannungsverlauf (blau) bei 3 A wéhrend der Ausschaltphase des Transistors T,

Indem der Transistor T; ausgeschaltet wird, andert sich die Polaritat an der Spule
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nach dem Lenz'schen Gesetz. Dies hat zur Folge, dass das Drain des Transistors T
negativ und das Source positiv wird. Da das Gate des Transistors T, noch nicht
durchgeschaltet ist, liegt das Gate auf dem gleichen Potential wie das Source. Der
Transistor T, beginnt zu leiten, sobald die Schwellenspannung erreicht ist. Der untere
Transistor T, arbeitet im Ruckwartsleit-Modus (Abb. 4. 20).
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Abb. 4. 20: Darstellung des Strompfades im Tiefsetzsteller mit zwei eGaN FETs wédhrend der
Totzeit, nachdem der Transistor T, bereits ausgeschaltet ist; der Transistor T, befindet
sich ebenfalls noch im ausgeschalteten Zustand (links). Rechts sind die Schaltimpul-
se fiir die Transistoren T; und T, fiir diese Phase (schattiert) dargestellt. An der Steue-
relektrode des Transistors T, liegt keine Spannung mehr an, der Transistor sperrt. Be-
dingt durch die Totzeit liegt fiir wenige Nanosekunden noch keine positive Span-
nung an der Steuerelektrode des Transistors T,. Die Spannung an der Speicherdros-
sel kehrt sich um. Dadurch wird die Spannung am Source und damit auch am Gate
des Transistors T, positiv. Der 2DEG-Kanal wird daher hergestellt und durch den
Transistor T, flief3t Strom (basierend auf [174]).
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Uin :: PWM ‘-1 Treiber YY YL = . 0
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Nach dem Ausschalten des Transistors T;, noch bevor der Transistor T, angesteuert
ist, beginnt der Laststrom Uber den als Diode funktionierenden Transistor zu flieBen
(Abb. 4. 21).

™
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Abb. 4. 21: Ersatzschaltbild des unteren Transistors T, wéhrend der Totzeit trzs)

Die Verlustenergie im Transistor T, wahrend der Totzeit wird durch den Laststrom,
den Spannungsabfall Giber der Diode und der Dauer der Totzeit trz, bestimmt:

trz(r)

Er, = | i (t)-ug(t) dt (4.17)
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Gleichzeitig entladt sich die Ausgangskapazitat des Transistors T;. Bei grof3eren
Stromen bzw. geringeren Lastimpedanzen entladt sich die Ausgangskapazitat
schneller. Ist die Zeitspanne At des Kapazitats-Entladevorgangs kleiner oder gleich
trzr), entladt sich diese Ausgangskapazitat wahrend der Totzeit komplett iber den
Lastkreis, noch bevor der Transistor T, eingeschaltet wird. Das bedeutet, dass in die-
sem Fall, durch den Entladevorgang der Ausgangskapazitat, im Transistor T, keine
Verlustleistung entsteht. Ist dies nicht der Fall, entladt sich die Restenergie der Aus-
gangskapazitat wahrend des Einschaltvorgangs des Transistors T, und verursacht
damit zusatzliche Verlustleistungen in dem Transistor.

Tabelle 4. 1 gibt einen Uberblick tiber die Dauer des Entladevorgangs der Ausgangs-
kapazitat bei verschiedenen Laststromen sowie deren Vergleich mit der bei den ex-
perimentellen Messungen eingestellten Totzeit. Bei kleineren Stromen bis ca. 2,5A
(bzw. 3,5 A) entladt sich die Ausgangskapazitat tiber den Lastkreis nicht komplett.
Erst bei den Stromen darlber wird die Ausgangskapazitat des Transistors T, vollstan-
dig Uber den Lastkreis entladen und im Transistor T, werden dadurch keine Kapazi-
tatsverluste entstehen. Je kleiner der Strom, desto hoher ist die Zeitspanne, desto
weniger Kapazitat wird wahrend der Totzeit Gber den Lastkreis entladen, desto hher
sind die Umladeverluste in dem unteren Transistor.

liast Coss At Vergleich mit trzq) (5 ns) Anmerkung
05A 27-35ns At > trzen
Die Ausgangskapazitat entladt
TA 13,5-17,5ns At > trzo sich Giber den Lastkreis nur zum
Teil. Im Transistor T, entstehen
1L5A 9-11,67ns At > trz Entladeverluste, die laststrom-
abhangig sind.
2A | Sz0pF | 675-875ns At > trzer
3a | 95 | 455830 At < trze
350 pF

Die Ausgangskapazitat entladt

- At <t
i 3,38-4,38ns < trzw sich komplett (iber den Lastkreis.
5A 27-35ns At < trze Keine Entladeverluste im Transis-
tor 7>,
6A 2,25 - 2,9 ns At < tTZ(T)

Tabelle 4. 1: Zeitspannen des Entladevorgangs der Ausgangskapazitct Coss 1> bei verschiedenen
Laststrémen

Die in Tabelle 4. 1 dargestellten Resultate sind nochmal in Abb. 4. 22 graphisch veran-
schaulicht. Diese Tendenz lauft der Gesetzmaligkeit der Verluststeigerung mit dem
Strom entgegen. Damit ist das Verlustleistungsverhalten im Transistor T, viel starker
vom Laststrom bestimmt als im Transistor T;.
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Abb. 4. 22: Stromabhdngigkeit der Zeit des Entladevorgangs des unteren Transistors T, wéh-
rend der Totzeit trz(r)

Diese Erkenntnis ist fur die Auslegung eines Synchron-Tiefsetzstellers von groBer
Bedeutung, denn je nach Betriebsbedingungen kdnnen solche Parameter wie Tot-
zeit, Tastverhaltnis und Strom zu erheblichen Unterschieden beim Wirkungsgrad der
Gesamtschaltung beitragen. Diese theoretischen Darlegungen werden mit den expe-
rimentellen Ergebnissen validiert und im Kapitel 6 diskutiert.

Der nachste Schaltvorgang - das angesteuerte Einschalten des Transistors T, Eine
positive Gatespannung wird angelegt, der Transistor T, schaltet ein. Der obere Tran-
sistor T; ist ausgeschaltet. Der untere Transistor T, arbeitet im Ruckwartsleitungs-
Modus (Abb. 4. 23).
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Abb. 4. 23: Darstellung des Strompfades im Tiefsetzsteller mit zwei eGaN FETs, wenn der Tran-
sistor T; im ausgeschalteten und T, im eingeschalteten Zustand sind (links). Rechts
sind die Schaltimpulse fiir die Transistoren T; und T, fiir diese Phase (schattiert) dar-
gestellt. An der Steuerelektrode des Transistors T, wird eine positive Spannung ange-
legt und der Strom fliel3t weiterhin von der entladenden Speicherdrossel in die glei-
che Richtung (basierend auf [174]).
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Das angesteuerte Einschalten des Transistors T ist allgemein mit Ersatzschaltbildern
in Abb. 4. 24 dargestellt. Wenn die Rest-Ausgangskapazitat noch bleibt, entladt sie
sich Uiber den Transistor (Abb. 4. 24, links). Ist die komplette Ausgangskapazitat wah-
rend der Totzeit umgeladen worden, werden die Verlustleistungen im Transistor nur
durch die Veranderung des Widerstands verursacht (Abb. 4. 24, rechts). Sie sind je-
doch minimal, da im Transistor bereits der Strom flieBt und der Bahnwiderstand sei-
nen Endwert fast erreicht hat.
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Abb. 4. 24: Ersatzschaltbilder des angesteuerten Einschaltvorgangs des unteren Transistors T

L

Nachdem der Transistor T, ausgeschaltet ist und der Transistor T; noch nicht einge-
schaltet ist, ,herrscht” wieder die Totzeit. Es wird zwar keine positive Signalspannung
an das Gate angelegt, das Gate bleibt jedoch auf dem gleichen Potential wie das
Source und leitet weiter den Strom (Abb. 4. 25).
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Abb. 4. 25: Darstellung des Strompfades im Tiefsetzsteller mit zwei eGaN FETs wéhrend der Totzeit,
nachdem der Transistor T, ausgeschaltet ist; der Transistor T; befindet sich auch noch im
ausgeschalteten Zustand (links). Rechts sind die Schaltimpulse fiir die Transistoren T,
und T fiir diese Phase (schattiert) dargestellt. An der Steuerelektrode des Transistors T,
liegt noch keine Spannung an, der Transistor sperrt. Bedingt durch die Totzeit liegt fiir
wenige Nanosekunden keine positive Spannung mehr an der Steuerelektrode des Tran-
sistors T.. Die Spannung an der Speicherdrossel kehrt sich um. Dadurch wird die Span-
nung am Source und damit auch am Gate des Transistors T, positiv. Der 2DEG-Kanal
bleibt bestehen und durch den Transistor T, flie[St weiterhin Strom (basierend auf [174]).

Wahrend dieser Phase bleibt die Ausgangskapazitat des Transistors T; aufgeladen
und die Ausgangskapazitat des Transistors T, bleibt entladen. Das Ersatzschaltbild
dieses Schaltvorgangs ist mit dem Bild (Abb. 4. 21) identisch.
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4.4, Theoretische Abschatzung der Verlustleistungen in den eGaN® FETs
in einem Synchron-Tiefsetzsteller

Die Halbleiterverluste in einem Synchron-Tiefsetzsteller summieren sich aus dynami-
schen und statischen Verlusten beider Schalter T; und T,. Die Verlustberechnung fir
die beiden Transistoren ist jedoch unterschiedlich. Der obere Schalter T; schaltet hart
und hat einen wesentlichen Einfluss auf die Performance in Bezug auf dynamische
Verluste. Dadurch, dass beim Einschalten des Transistors nicht nur die eigene Aus-
gangskapazitat entladen wird, sondern auch der Strom zum Aufladen des unteren
Transistors durch den oberen Transistor flie3t, sind die Verluste beim Einschalten des
Transistors T; erheblich hoher als beim Ausschalten. Im unteren Schalter T- sind die
Durchlassverluste bestimmend, vor allem bei Steller-Tastgraden unter 0,5. Die
Streuinduktivitat im Leistungskreis und die parasitare gemeinsame Sourceinduktivi-
tat fihren bei beiden Schaltern zu zusatzlichen Verlusten.

4.4.1. Statische Verluste in den EPC 2010 eGaN® FETs

Die statischen Verluste addieren sich aus Durchlassverlusten und Sperrverlusten. Die
Sperrverluste sind generell unwesentlich im Vergleich zu den Durchlassverlusten.

Die Durchlassverluste (P..ns) im Schalter T; berechnen sich aus [174]:

Peona Y Rison (vor) * Idil (4.12)

it hag, = (2 [(loue +22)" + (Tone +22) (Toue = 2) + (Ioe = 2) | 073

Fiir den unteren Schalter T, sind die Durchlassverluste entsprechend [174]:

Peona T, — Rison (rick) * Idiz (4. 14)

mit Ly, = J_ [(Iout 4 28Y 1 (422 (T = 22) + (T — %)2] 4.15)

Die Abhangigkeit des Bahnwiderstands von der Temperatur kann dabei berticksich-
tigt werden, wenn die Temperaturabhangigkeit vom Strom bekannt ist. Bei den EPC-
Transistoren steigt der Ryon bei der Erthohung der Temperatur von 25°C auf 125°C um
ca. 60 %.

Auch die Sperrverluste Ps, sind vom Tastverhaltnis abhangig und werden durch die
angelegte Drain-Source-Spannung und den Drain-Source-Leckstrom (ls.«) berech-
net:

PSpT1 = Ugs " lgieck * (1 — D) (4. 16)
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PSpTz =Ugs " lateck "D (4.17)

Der Vergleich der statischen Verluste als Relation zu der Ausgangsleistung in Abhan-
gigkeit vom Tastgrad bei verschiedenen Strémen ist in Abb. 4. 26 dargestellt.

0,4% .
P stat loss / P out
H1A
0,3% m2A
m3A
m4A
0,1%
0,0%
D

01 02 03 04 05 06 07 08 09

Abb. 4. 26: Statische Verluste in beiden GaN-Transistoren in einem Synchron-Tiefsetzsteller bei
verschiedenen Strémen und Tastverhdltnissen (Us =100V, Al = 0,5 A, Rason =25 mQ)

Statische Verluste in den GaN-Transistoren im Verhaltnis zu der Gesamtausgangsleis-
tung eines Synchron-Tiefsetzstellers vermindern sich mit steigendem Tastverhaltnis.
Als wesentlicher zweiter Faktor lasst sich erkennen, dass sich die statischen Verluste
bei geringeren Stromen Uber den Tastbereich weniger reduzieren: von 0,11 % bis
0,08 % bei 1 A im Vergleich zu von 0,34 % bis 0,17 % (eine Halbierung) bei 5 A.

4.4.2. Dynamische Verluste in den EPC 2010 eGaN® FETs

Eine genaue Bestimmung der dynamischen Verluste in einem Leistungstransistor
alleine auf der Basis der technischen Daten des Herstellers ist aus verschiedenen
Grunden nicht mdéglich. Nicht nur gibt es Streuungen bei den Bauelementen, son-
dern auch die Auslegung der Schaltung sowie Kiihlung und die Ansteuerung sind fiir
die Verlustleistungen in den Transistoren von mallgeblicher Bedeutung. Die durch
die Schalter selbst verursachten dynamischen Verluste machen jedoch einen erhebli-
chen Teil aus und kénnen aufgrund der Parameter aus dem Hersteller-Datenblatt
geschatzt werden.

Zur Analyse der dynamischen Verluste der Halbleiter in einem Synchron-
Tiefsetzsteller wurde die Methode in [174], [175] zugrunde gelegt. Diese Methode
basiert auf grundlegenden Formeln der Elektronik und allgemein glltigen Zusam-
menhdngen im schaltenden Betrieb. Sie betrachtet nur linearisierte Schaltvorgange,
wie in Abb. 4. 27 dargestellt.
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Miller-Plateau Miller-Plateau

Abb. 4. 27: Linearisierte Schaltzustdnde beim Ein-und Ausschalten eines Schalters (basierend
auf[174])

Linearisierte Strom- und Spannungsflanken ermoglichen eine Simplifizierung der
Berechnungen. Es wird angenommen, dass jegliche zeit- bzw. spannungsabhangi-
gen GroBen im jeweiligen untersuchten Zeitabschnitt konstant sind. An parasitaren
Elementen der Schaltung wird nur die gemeinsame Source-Induktivitat bericksich-
tigt, die ebenfalls als eine Konstante gilt. Die durch den Schaltungsaufbau verursach-
ten Spannungs- und Stromspitzen sowie die Auswirkung der Temperatur werden hier
nicht beriicksichtigt. Diese Methode beruht weitgehend auf Angaben des Herstellers
und dient zu einer Abschatzung der dynamischen Verluste der GaN-Transistoren bei
hartem Schalten in einem Synchron-Tiefsetzsteller mit zwei EPC2010-HFETs. In einem
Synchron-Tiefsetzsteller funktioniert der obere Transistor T; als hart-schaltender Schalter,
der untere Transistor T, schaltet dagegen weich und wird ausschlief3lich in Rickwarts-
richtung betrieben. Die dynamischen Verluste entstehen sowohl im unteren wie auch im
oberen Transistor, sind aber nicht in beiden Transistoren gleich. Der obere Transistor T,
weist sowohl kapazitatsabhdngige wie auch kanalmodulationsabhdngige Verluste auf,
die mathematisch wie folgt zusammen erfasst werden:

1 U S'I ein Uds peaklldaus ds
EdynT1 :Qg'UgS—i—E'Qoss'Uds-}_ : 2d 'tri+ 2 'trv+ 2 "t T
(4.18)

Der einzuschaltende Drain-Strom (l4.in) erreicht am Ende des Einschaltvorgangs den
Wert Io. - Al/2. Wahrend der Transistor T; eingeschaltet bleibt, ladt sich die Speicher-
spule auf. Der abzuschaltende Drain-Strom (lsas) @am Anfang des Ausschaltvorgangs
betragt entsprechend Io.: + Al/2. Die effektive Gate-Source-Spannung Uy ergibt sich
aus der Treiber-Spannung Ur, nach Abzug der Spannung, die liber die gemeinsame
Source-Induktivitat U.gs abfallt. Mit Drain-Source-Spannung Ug ist die Eingangsspan-
nung U, gemeint. Mit Hilfe der linearisierten Darstellungen der Schaltvorgange so-
wie unter Beruicksichtigung der gemeinsamen Streuinduktivitdt werden anhand der
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allgemein gultigen Gesetze die entsprechenden Fall- und Anstiegszeiten wahrend
des Ein- und Ausschaltens des oberen Transistors hergeleitet.

Die Zeit des Stromanstiegs wahrend des Einschaltvorgangs (t,) ist durch die Gate-
Source-Ladung und Gatestrom bestimmt:

£y = 22 (4.19)
T(tr0)

Die Qgs, ist die Gate-Source-Ladung, die wdhrend der Zeit umgeladen wird, nach-
dem die Schwellenspannung erreicht ist und der Drain-Strom anfangt zu flieBen, das
Miller-Plateau jedoch noch nicht erreicht ist. Der Gatestrom hangt von der Treiber-
spannung (Ur), der Miller-Spannung (Uw) und dem Spannungsabfall tGber der ge-
meinsamen Source-Induktivitat (Ls), sowie von den internen und externen Gate-
Widerstanden ab:

Urr—Umi—Up

gsi(tri) (4 20)

Rg ext ein+Rg int

Ig(tri) =

Der Spannungsabfall wird seinerseits durch den Drain-Strom und die Anstiegszeit
des Stroms bestimmt:

Al
Iout‘?

ULgsi(tri) = LQSi ’ tri (4 27)
Daher ergibt sich aus (4. 19), (4. 20) und (4. 21):
Al
Qgs2 (Rg extein T Rg int )+ Lgsi .(Iout _Zj
ti = 4. 22)
UTr -U Mi

Die Zeit des Spannungsabfalls (ts) wird durch die Gate-Ladung und den Gatestrom
wahrend dieses Zeitintervalls bestimmt:

Q
try = —2% (4.23)
9(tsv)
Der Gatestrom wahrend des Spannungsfalls errechnet sich analog zu (4.20):
Urr=UmMi—U, (¢10)
I = gsn v 4.24
g(tf") RgexteintRgint ( )

Die Spannung Uber der gemeinsamen Source-Induktivitat wird durch den Verschie-
bungsstrom induziert:

1

oss|t v
Lysi - 55 (t) (4. 25)

Ubgiltrs) = tro

Der Verschiebungsstrom entsteht durch das Umladen der Ausgangskapazitat.

QOSS
Loss (tro) = try (4. 26)
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Aus (4. 23), (4. 24), (4. 25) und (4. 26) ergibt sich:

2 ) I‘gsi ) Qoss

= (4.27)
_di '(Rgextein + Rg int)—'—\/di2 (Rg extein T Rg int) +4. I‘gsi 'Qoss '(UTr _UMi)

t, =

Analog werden die entsprechenden Zeiten flir das Ausschalten hergeleitet. Nachdem
die Gatespannung umgelegt wird, flie3t durch den Transistor T; der Strom, der dem aus-
zuschaltenden Strom entspricht. Die Drain-Spannung beginnt zu steigen und die Aus-
gangskapazitat wird umgeladen. Wegen des Miller-Effekts flieBt ein Verschiebungs-
strom, der in der gemeinsamen Source-Induktivitat die Spannung induziert:

Ioss (try
ULgsi(trv) = Lgsi ' t::v ) (4 28)

Durch das Umladen der Ausgangskapazitat entsteht ein Verschiebungsstrom:

QOSS
Loss (try) = (4.29)

try

Die Zeit des Spannungsanstiegs (t.) ist von der Gate-Ladung und dem Gatestrom
wahrend dieses Zeitintervalls abhangig:

di

try = (4. 30)
Ig(tyy)
Dieser Gatestrom wird wie folgt berechnet:
UMi_ULgsi(tTU)
Ig(tﬁ;) N Rg ext aus+Rg int (4 3 7)
Aus (4. 28), (4. 29), (4. 30) und (4. 31) ergibt sich:
2.L .-
Ly = i O (4.32)

_di (Rg ext aus + Rg int)+\/di2 (Rg ext aus + Rg int )2 +4' I‘gsi 'Qoss 'UMi

Die Zeit des Stromabfalls wahrend des Ausschaltvorgangs (ts) ist durch die Gate-
Source-Ladung und den Gatestrom bestimmt:

e, = Qgsz_ (4.33)
Ig(tfi)

Der Gatestrom wahrend der Stromabfallzeit hangt von der Miller-Spannung und
dem Spannungsabfall iber der gemeinsamen Source-Induktivitat sowie von den
Gate-Widerstanden ab:

Upmi—U

Losi(ti
I — M rgsiltyi) 4.34
g(tfi) RgextauS+Rg int ( )
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Der Spannungsabfall Gber der gemeinsamen Source-Induktivitat wird durch den An-
fangs-Drain-Strom und die Fallzeit des Stroms bestimmt:

U R (4. 35)

Lgsi(tri) =
Aus (4. 33), (4. 34) und (4. 35) folgt:

Al
Qgsz .(Rg atass + R i”‘)+ Lysi ( Loue +2J

t, = 5 (4. 36)

Mi

Nach dem Einsetzen der Schaltzeiten in (4.78) werden Schaltenergien und dann die
Verlustleistungen bei verschiedenen Frequenzen an dem oberen Transistor errechnet.

Der untere Transistor schaltet dagegen weich, denn durch die Umkehrung der Span-
nung an der Speicherdrossel beim Ein- und Ausschalten der Transistoren wendet sich
die Spannung am unteren Schalter T, ebenfalls. Der Transistor T leitet bereits den
Strom in seiner Diodenfunktion noch bevor er eingeschaltet wird. Daher sind die ka-
nalmodulationsabhangigen dynamischen Verluste am Transistor T, vernachlassigbar
und nur kapazitive Verluste muissen berlicksichtigt werden:

1
Eaynr, = Qg Uys + . Qoss " Uin (4.37)

Die vorgestellte Methode berticksichtigt urspriinglich nicht die Auswirkung der Tot-
zeiten. Dies ist jedoch mit einigen wenigen Messungen durchaus maoglich. Man
spricht dabei von der effektiven Totzeit, die nicht gleich der Totzeit ist, die zwischen
den Gate-Signalen generiert wird. Bei einer fest am Controller eingestellten Totzeit
hangt die effektive Totzeit von der Schwellenspannung, dem Gate-Widerstand und
der Gate-Kapazitat sowie von der Betriebsspannung und der Pulsweite im Treiber-
kreis ab. Wie bereits im Kapitel 2 beschrieben, haben die eGaN-HFETs im Vergleich zu
MOSFETs einen anderen Mechanismus hinsichtlich der Bodydioden-Funktion. Wah-
rend bei den MOSFETs der Rlckwartsstrom Uber einen anderen Weg fliel3t als der
Strom in Vorwartsrichtung, ist der Stromweg, namlich die 2DEG-Schicht, bei den
GaN-HFETs in beiden Fallen gleich. Dennoch ist der Bahnwiderstand, bedingt durch
den technologischen Aufbau des Bauelements, in die Stromrichtung Source-Drain
hoher. Daher ist die Durchlassspannung Ug auch verhaltnismaBlig hoch und betragt
ca. 1,8V (l,s=0,5 A). Da GaN-HFETSs rein unipolare Bauelemente sind und mit keinem
pn-Ubergang behaftet sind, haben sie keine Speicherladung und weisen demnach
keine Reverse Recovery Verluste auf.

Die Verluste durch die Totzeit gibt es hier jedoch auch. Die Totzeit wird benutzt, um
ein gleichzeitiges Einschalten beider Transistoren zu vermeiden und damit das Kurz-
schlieBen der Versorgungsspannung zu verhindern. Dadurch wird in den Transisto-
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ren die Energie umgesetzt, die sich mit linearisierten Strom- und Spanungskurven
wie folgt errechnet:

Erz = Usq - [(Iout - %) “trzon t+ (Iout + %) ) tTZ(f)] (4. 38)

Die durch die Totzeit entstehenden Verluste sind ebenfalls frequenzabhdngig. Die
Totzeit-Verluste hangen von den Bauelement-Eigenschaften (Uss), Anwendungsda-
ten (low, 4l, f.) sowie von den eingestellten Treiber-Totzeiten ab. Bei festgelegten
Bauelementen und Anwendungen kdnnen nur die Totzeiten selbst variiert werden,
um die dadurch entstehenden Verluste zu minimieren. In dieser Arbeit werden Ver-
lustleistungen mit festen Totzeiten untersucht. Bei der untersuchten Schaltung lie-
gen die Totzeiten bei ca. 5 bzw. 10 ns (Abb. 4. 28).

[P v - - (TS - - ——rw—— - T ——
- - P B by - o B

Abb. 4. 28: Totzeiten in der untersuchten Schaltung (gelb: U;s am oberen Transistor T;, lila: Ugs
am unteren Transistor T,)

Die gesamten dynamischen Verlustleistungen beider Transistoren in einem Syn-
chron-Tiefsetzsteller sind frequenzabhangig und ergeben sich aus dem Summieren
der einzelnen oben betrachteten Komponenten:

Eayn ges = Eayn T, + Egyn T, + ETZ(r) + ETZ(f) (4.39)
Folgende GréBen sind in diesem Modell fiir die dynamischen Verluste mal3geblich:

— die unabanderlichen, durch den Aufbau des Bauelements bestimmten Grof3en
(Qg/ Qoss/ QgsZI di/ Rg inty UMi);

— die durch das Layout bestimmten Variablen: die parasitare gemeinsame Source-
Induktivitat (Lg) und die Streuinduktivitat L; - im Leistungskreis sowie die Span-
nungs- und Stromspitzen Upea UNd lpeax;

— die durch die Ansteuerung der Transistoren bestimmten Variablen (Ur, trz Rgext);
— die durch den Betrieb bzw. die Anwendung bestimmten Variablen (Ui, lou, Al, fu, D).

Durch die Veranderung der Variablen wurden die Verlustenergien unter Verwendung
der oben beschriebenen Methode nach verschiedenen Parametern modelliert. Die
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Analyse der modellierten Ergebnisse zeigt, dass sich bei der Stromanderung im Be-
triebsbereich, die Schaltenergien mehr als verdreifachen (Abb. 4. 29, links). Schaltver-
luste in dem hartschaltenden Transistor T; sind besonders stark stromabhangig. Die
Abhangigkeit der dynamischen Verlustenergien von der Eingangsspannung ist erwar-
tungsgeman linear abhangig (Abb. 4. 29, rechts). Wichtig zu analysieren ist ebenfalls der
Einfluss der externen Gate-Widerstande auf das Schaltverhalten und damit auf die dy-
namischen Verlustenergien. Die Schaltverluste des Transistors T, sind von dem Ein-
schalt-Gate-Widerstand unabhangig, da der Schalter im ,soft-Modus” schaltet. Umso
mehr sind die Schaltverluste im Transistors T; von steigenden Ryat on, VOr allem ab 4 Q,
beeintrachtigt (Abb. 4. 30, links). Der Ausschalt-Gate-Widerstand beeinfluss linear die
Verlustleistungen in den beiden Transistoren, im T; etwas starker (Abb. 4. 30, rechts).

E dyn, J

EgnJ
5E-5 JEs
3E-5 // L /
/ /
/
/ /
4
0E+0 lout — 0F+0 Ui
2A 7A 12A 100V 125V 150V
——£EdynT1 ——EdynT2 ——Edyn ges ——EdynT] ——EdynT2 ——Edyn ges

Abb. 4. 29: Abhdingigkeit der dynamischen Verlustenergien vom Strom (Ui, = 100 V) (links) und
von der Spannung (rechts) (lou:= 5 A)
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——EdynT1 =——EdynT2 ——Edyn ges ——EdynT1 ——FEdynT2 ——Edyn ges

Abb. 4. 30: Abhdngigkeiten der dynamischen Verlustenergien vom Rgate on (links) und Rgate off
(rechts): Uin =100V, loue=5A

In Abb. 4. 31 sind die Schaltverlustenergien der beiden Halbleiter bei unterschiedli-
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chen Stromen und drei verschiedenen Eingangsspannungen in einer normierten
Darstellung veranschaulicht.

5
Egy,, normiert
m100V
2,5
mi120V
w150V
0 - lout

TA 2A 3A 4A 5A
Abb. 4. 31: Gesamte normierte dynamische Verlustenergien in einem Synchron-Tiefsetzsteller

Aus den in Abb. 4. 27 dargestellten Schaltvorgangen ist erkennbar, dass die dynamischen
Verlustenergien im Zeitbereich der Flache der sich andernden Strom- und Spannungs-
verhdltnisse entstehen. Aus Abb. 4. 31 geht zusatzlich hervor, dass die Eingangsspan-
nung fir den Anstieg der Schaltverluste den dominierenden Faktor darstellt.

Bei der Analyse der Schaltverluste sind die durch das Schalten verursachten Verlustleis-
tungen in Abhdngigkeit der Schaltfrequenz fiir weitere Anwendungen besonders
wichtig. Der Abb. 4. 32 ist zu entnehmen, dass sich die relativen Halbleiter-
Verlustleistungen mit steigender Ausgansleistung reduzieren. Die in dem Modell ein-
gesetzten Halbleiterwerte gelten bei der Temperatur 25°C. Hohe absolute Verluste
bedeuten hohe Temperaturen, die das Schalt- und Durchlassverhalten beeinflussen.
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P dyn loss /
P
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—100W
—200W

—300W
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/ / ——400W
?/ ——600W

O% | fSW

100kHz 200kHz 300kHz 400kHz 500 kHz
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Abb. 4. 32: Anteil der dynamischen Verluste in Verhdltnis zu der Ausgangsleistung in einem
Synchron-Tiefsetzsteller

In diesem Diagramm zeigt sich, dass die relativen dynamischen Verluste Uber den
Frequenzbereich erwartungsgeman linear ansteigen. Die Verringerung der relativen
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dynamischen Verlustleistung ist mit steigender Leistung nicht linear: Unter den ge-
gebenen Berechnungsvoraussetzungen lasst sich oberhalb von 400 W kaum mehr
eine Reduktion der relativen dynamischen Verluste erzielen.

Diese Methode ist zu einer Abschatzung der dynamischen Verlustleistungen gut ge-
eignet. Sie basiert auf Angaben aus dem Datenblatt, kann jedoch durch einige Span-
nungsmessungen, um die Totzeiten und die Fall- und Anstiegszeiten der Spannun-
gen zu bestimmen, erweitert werden. An dieser Stelle muss ebenfalls erwahnt wer-
den, dass diese Methode weder die Auswirkung der Veranderung der Halbleiter-
Parameter mit steigender Temperatur noch die thermische Kopplung zwischen den
beiden Transistoren auf der gemeinsamen Leiterplatte beriicksichtigt.

4.5, Zusammenfassung

Die ersten kommerziell frei verfligbaren GaN-basierten Leistungstransistoren EPC2010
eGaN® FETs mit 200 V Sperrspannung wurden untersucht. Ergebnisse experimenteller
Untersuchungen der elektrischen Eigenschaften dieser Transistoren wurden prasen-
tiert und diskutiert. Die statischen Eigenschaften werden durch das statische Verhalten
und die dynamischen entsprechend durch das dynamische Verhalten des GaN FETs
beschrieben. Das Verhalten eines eGaN® FET im Fehlerfall stellt einen besonderen Fall,
wird jedoch im Rahmen dieser Arbeit nicht weiter beschrieben.

Da die AlGaN/GaN FETs keinen parasitaren pn-Ubergang aufweisen, wird angenom-
men, dass es in diesen Transistoren keine Verluste wegen der Sperrverzogerung gibt.
Alle parasitaren Kapazitaten beeinflussen in Wesentlichen das dynamische Verhalten
des Transistors. EPC2010 eGaN® FETs wurden in einer Synchron-Tiefsetzsteller-
Topologie verwendet und im hartschaltenden Betrieb analysiert und untersucht.

Das dynamische Verhalten der EPC2010 eGaN® FETs in einem Synchron-
Tiefsetzsteller wurde simuliert. In dem simulierten Modell wurden die gemessenen
Spannungen nachgebildet und das Schaltverhalten der beiden Transistoren in jeder
Schaltphase analysiert.

Fir die Abschatzung der dynamischen Verlustleistungen der Halbleiter in dieser Topo-
logie wurde eine Methode angewendet und mit einigen praxis-nahen Ansatzen wie
die Totzeiten erweitert. Diese analytische Bewertung der dynamischen Verluste in
den EPC eGaN® FETs in einem Synchron-Tiefsetzsteller hat als Ziel, Schaltverluste in
beiden Transistoren schatzungsweise zu bestimmen. Die eingesetzten Werte basieren
auf Datenblattangaben sowie eigenen statischen Messungen. Die Temperaturabhan-
gigkeit der Parameter wird hier nicht bertcksichtigt, kann jedoch bei der Berechnung
der Durchlassverluste und einer bekannten Abhangigkeit des Bahnwiderstands von
der Temperatur eingesetzt werden. Spannungsspitzen beim Abschalten des Transis-
tors, die durch Streuinduktivititen aus einem konkreten Schaltungs-Aufbau be-
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stimmt sind, und vor allem bei steigenden Schaltfrequenzen immer hohere Auswir-
kung haben, kdnnen ebenfalls aus den Spannungsmessungen eingesetzt werden.

Die Anwendung und die Auswertung der Berechnung fiir einige Betriebspunkte hat
ergeben, dass die gesamten Halbleiterverluste zwar mit steigender Ausgangsleistung
in absoluten Werten steigen, die Ausnutzung der Bauelemente in Hinsicht auf die Effi-
zienz ist jedoch bei hohen Ausgangsleistungen viel sinnvoller. Die modellierten Ergeb-
nisse zeigen, dass die EPC2010 eGaN® FETs in Bezug auf die Verlustleistung bzw. auf
die Effizienz bei hohen Schaltfrequenzen gutes Potential haben. Um einen hohen Wir-
kungsgrad der Gesamtschaltung zu erreichen, miissen auch andere Komponenten, vor
allem magnetische Bauelemente in der Schaltung analysiert und untersucht werden.
Daher werden im ndchsten Kapitel magnetische Bauelemente im Zusammenhang mit
schnellem Schalten analysiert. Ebenfalls hinsichtlich der Energieeffizienz und der Re-
duzierung der GréBe von magnetischen Bauelementen infolge der Erhohung der
Schaltfrequenz werden weitere theoretische und experimentelle Untersuchungen im
Kapitel 5 unternommen.
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5. Hochfrequentes Schalten und magnetische Bauelemente

Die Betrachtung magnetischer Bauelemente in Schaltungen mit GaN-Transistoren ist
in der vorliegenden Arbeit in zweifacher Hinsicht von erheblicher Bedeutung. Erstens
erfordert der Einsatz GaN-basierter Halbleiter in der modernen Stromrichtertechnik
unter Verwendung hoherer Schaltfrequenzen erhohte Anforderungen an magneti-
sche Bauelemente mit innovativen Kernmaterialien und optimalen Designs. Zweitens
werden die Schaltverluste in den GaN-Transistoren durch die Untersuchung der Vers-
lustleistungen in den magnetischen Bauelementen ermittelt, da sich eine direkte
Messung der Schaltverluste in den GaN-Transistoren mithilfe herkdmmlicher Strom-
Spannung-Messung als sehr schwierig erweist. In diesem Kapitel werden verschiede-
ne Speicherdrosseln hinsichtlich schnellen Schaltens analysiert und Verlustbetrach-
tungen dargestellt. Ferner wird eine Methode zur Bewertung der Kernmaterialien
zum Einsatz bei hohen Schaltfrequenzen ermittelt, die wichtigsten Eigenschaften
von Kernmaterialien und Wickelgiitern analysiert und ihre Auswahl und Design fiir
den hochfrequenten Betrieb begriindet. Die daflir bendtigten Tests wurden durch-
geflihrt und die Ergebnisse sind in diesem Kapitel dargelegt.

5.1. Betrachtungen zur Auslegung der Speicherdrossel

Fiir die Speicherdrosseln beim Einsatz in einem Tiefsetzsteller sind sowohl Luftspu-
len, die kein Kernmaterial beinhalten, wie auch Ringkernspulen mit und ohne Luft-
spalt geeignet.

5.1.1. Speicherdrosseln ohne Kern

Speicherdrossel ohne einen magnetisch behafteten Kern heillen Luftdrossel oder
Luftspule. Aufgrund des nicht-vorhandenen Kernmaterials entstehen in einer Luft-
drossel keine Nicht-Linearitaten, Verzerrungen und Verluste durch das magnetische
Material. Das bedeutet, dass ihre Induktivitat quasi unabhangig vom Strom ist. Hierzu
gibt es allerdings eine Einschrankung: Bei steigender Anzahl der Wicklungslagen er-
hohen sich die parasitaren Kapazititen sowie die Verluste durch den Proximity-
Effekt, die zur Nicht-Linearitat des Bauelements fiihren, die jedoch wesentlich gerin-
ger ausfallt als bei den Speicherdrosseln mit Kern. Ein weiterer Vorteil der Spulen oh-
ne Kern besteht darin, dass aufgrund des Fehlens des magnetischen Materials und
damit der Elementarmagenten kein Rauschen auftritt. Der Rauscheffekt entsteht in
den ferromagnetischen Materialien dadurch, dass bei linear ansteigendem Strom
Elementarmagnete diskret ihre Position andern und damit Spriinge verursachen.

Luftdrosseln sind einfach aufzubauen, haben jedoch einen wesentlichen Nachteil
und zwar, um grolBere Induktivitaten zu erreichen, verwendet man entweder Korper
mit grof3eren Durchmessern oder erhéht man die Zahl der Windungen. Im ersten Fall
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steigt die Baugrof3e des Bauelements und damit der Gesamtschaltung. Im zweiten
Fall steigen die parasitaren Kapazitaten und die durch den erhéhten ohmschen Wi-
derstand erstandenen Wicklungsverluste. Um den ohmschen Widerstand zu reduzie-
ren, kann ein dickerer Kupferdraht verwendet werden, was jedoch zur Abnahme der
Packungsdichte und der Steigerung der Streuverluste fiihrt. Dies fiihrt zu erh6hten
parasitaren Kapazitaten, Wicklungsverlusten und Volumen. Bei groBen Induktivitaten
sind die Luftspulen voluminds und aufgrund eines hohen Preises flir das Kupfer auch
sehr teuer. Fur die im Kapitel 4 beschriebene Anwendung erwies sich eine Luftspule
als ungeeignet, da sie fiir die erforderlichen Induktivitaten ein weit gro3eres Volu-
men aufweist und aufgrund des hohen Kupferverbrauchs weit hohere Verlustleis-
tungen verursacht und damit zu geringerer Effizienz der Schaltung fuhrt. Fir die
messtechnischen Anwendungen ist eine niederkapazitative Luftspule jedoch sehr
interessant. Als niederkapazitiv gelten Kreuzwickelspulen und Wabenwickelspulen.
Diese Wickeltechniken mit einem liber die vorherigen Windungen Uberkreuzt gewi-
ckeltem Draht sind deutlich komplizierter als bei Drosseln mit Kern bzw. mit parallel
gewickelten Windungen, und die Berechnungsmethoden sind daher nicht sehr pra-
zise und basieren auf experimentellen Erfahrungen. Diese Arten von Spulen werden
in der vorliegenden Arbeit fiir eine indirekte Ermittlung der Halbleiterverluste ver-
wendet. Die Gleichstrom- und Wechselstromverluste im Draht (HF-Litzen) konnen
durch experimentelle Ergebnisse mit guter Prazision berechnet werden.

Die Luftspulen eignen sich zwar nicht zum Einsatz in hochfrequenten leistungselekt-
ronischen Stromrichtern mit reduziertem Volumen, sind jedoch fiir messtechnische
Zwecke besonders gut geeignet: Das Ausbleiben eines nicht-linearen magnetischen
Kerns erleichtert die Verlustermittlungen in der Drossel, die nur auf Wickelverluste
zurtickzufuihren sind. Zu Zwecken der vorliegenden Arbeit wurden Luftspulen entwi-
ckelt, die in dem Frequenzbereich zwischen 100 kHz und 500 kHz die notwendigen
Induktivitaten aufweisen und fir die messtechnische Anwendung bei der Ermittlung
der frequenzabhangigen Verluste in den GaN-FETs geeignet sind. Abb. 5. zeigt Wa-
benwickelspulen mit drei parallelen Scheiben. Kreuzwickelspulen sind in Abb. 5. 2
gezeigt.

Abb.5.1: Wabenwickel-(Korb)spule. Links: Erstellung der zweiten Ebene auf einem Balsaholz-
kern. Rechts: Drei Scheibenspulen in Wabenwickeltechnik’

' Mit den um 60° versetzten Stiitzen werden die Abstédnde und damit auch die magnetischen Eigen-
schaften stabilisiert.
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Abb. 5.2: Kreuzwickelspulen mit unterschiedlichen Induktivitdtswerten

Die Induktivitaiten wurden so gewahlt, dass sie mit denen der Speicherdrossel mit
magnetischen Kernen vergleichbar sind. Als HF-Litze wurde 270 x 0,04 mm gewabhlt.

Aufgrund eines fehlenden Magnetkerns erweisen die Luftspulen ein stabiles Verhal-
ten hinsichtlich der Induktivitat in dem untersuchten Frequenzbereich (Abb. 5. 3).

L 500uH
—450uH
—228 uH
— 178 uH
250 uH 127 uH
—102uH
OuH f

100 kHz 200 kHz 300 kHz 400 kHz 500 kHz

Abb. 5.3: Frequenzabhdngigkeit der Induktivitdt der untersuchten Luftspulen im Frequenzbe-
reich 100 kHz bis 500 kHz

Die ermittelten Resonanzpunkte der verwendeten Luftspulen liegen im Bereich zwi-
schen 2 MHz und 8 MHz (Abb. 5. 4).

L
18000 uH
——450uH
9000 uH
| ——228uH
——178uH
OuH
——127uH
-9000 uH —102uH
f
-18000 uH
100 kHz 1000 kHz 10000 kHz

Abb. 5. 4: Figenresonanzfrequenz der untersuchten Luftspulen
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Auch hinsichtlich der Giite zeigen die Luftspulen gute Werte in dem untersuchten
Frequenzbereich (Abb. 5. 4).

Q 500
——450uH
——228uH
——178uH
250
/ Y ——127uH
F:‘t\\:\\ —102uH
0
100 kHz 600 kHz 1100 kHz 1600kHz  2100kHz

Abb. 5. 5: Giite der untersuchten Luftspulen

Damit sind diese Drosseln fur die Anwendungen mit Schaltfrequenzen zwischen
100 kHz und 500 kHz gut geeignet.

Alle Messungen zur Ermittlung der Induktivitaiten wurden mit einem Wayne Kerr
Analysator durchgefiihrt und mit den Messungen mit einem Bode Impedanz-
Analysator verifiziert. Die Eigenresonanzfrequenz der Speicherdrosseln wurde mit
einem Bode Impedanz-Analysator ermittelt, der ein Frequenzspektrum bis zu 40 MHz
besitzt.

5.1.2. Speicherdrossel mit Kern

Durch das magnetische Kernmaterial lasst sich eine Speicherdrossel, die einen Mag-
netkern beinhaltet, mit einem kleineren Volumen konstruieren. Ein magnetischer
Kern wirkt wie ein Verstarker flr das magnetische Feld, wodurch die Induktivitat je
nach Kernmaterial erheblich erhéht wird. Der Nachteil der Spulen mit Kern ist, dass
die Induktivitat nicht konstant ist und zum Teil sehr stark sowohl von der Frequenz
wie auch vom flieBenden Strom abhangt. Sobald sich alle Elementarmagnete im
magnetischen Werkstoff in die Richtung der Feldstarkelinien gedreht haben, kommt
das Kernmaterial in die Sattigung. Dabei reduziert sich die Induktivitat drastisch. Eine
Vielfalt von heutzutage verfligbaren Kernmaterialien sowie Bauformen, Geometrien
und Wickelgitern erméglicht eine Vielgestaltigkeit je nach Kriterien des Anwenders.

Bei einem Ringkern werden die Feldlinien mal3geblich im Kern gefiihrt, so bleiben
das Streufeld sowie Verkopplungen in benachbarte Bauelemente und Leiterbahnen
gering. Daher ist eine Speicherdrossel in Ringkernausfiihrung fiir hochfrequente An-
wendungen optimal geeignet. Das Streufeld bei dieser Geometrie ist minimal und
die magnetischen Feldlinien verlaufen vorwiegend durch den Kern. Luft- und Vaku-
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um-Bereiche im Kernvolumen erhohen die gespeicherte Energiemenge. Die konven-
tionellen Luftspalte fihren zu hoheren Energieverlusten durch gestiegene Streuung.
Ohne Luftspalt konnen hohe Energien in Materialien gespeichert werden, die aus
kleinsten voneinander isolierten Pulverkernen bestehen und damit gleichmaBig im
Volumen verteilte Mikroluftspalte besitzen. Je nach Kerngro3en und Abstanden lasst
sich die Permeabilitat variieren. Das Streufeld ist in solchen Strukturen sehr gering.
Ohne Luftspalt berechnet sich die Induktivitat nach der allgemein giiltigen Formel:

.  Hoty Ay N

ohne Luftspalt — | (5.1)

mittel

Mit einem bzw. mehreren Luftspalten verandert sich die Induktivitat in Abhangigkeit
von der GroR3e des Luftspaltwegs sowie von der relativen Permeabilitdt des Kernma-
terials:

L _:uo':ur"%ff.N2
mit Luftspalt —
Imittel +H, 'zlgap (5.2)
5.2. Hochfrequentes Schalten: Verluste in magnetischen Bauelementen

Schnelles Schalten verursacht nicht zu unterschatzende Verluste in den magneti-
schen Bauelementen. Dies sind die Verlustleistungen, die sowohl im Wickelgut ent-
stehen wie auch im magnetischen Kern.

5.2.1. Wicklungsverluste

Die Wicklungsverluste entstehen in erster Linie durch die Verluste im Volldraht bzw.
Litze und sind vom Durchmesser sowie von der Lange des Drahts und somit von der
Windungszahl abhangig: Je hoher die Windungszahl bei sonst gleichen Bedingun-
gen desto hoher sind die Wicklungsverluste. Von diesen Verlusten sind sowohl die
Luftspeicherdrosseln wie auch Speicherdrosseln mit magnetischen Kernen betroffen.
Die Wicklungsverluste kénnen in Gleichstrom- und Wechselstromverluste aufgeteilt
werden.

Die Gleichstromverluste sind vom Gleichstromwiderstand und damit nicht nur vom
Wickelgut (Durchmesser, Lange des Drahts) sondern auch von dem flieBenden Strom
bzw. der Temperatur abhangig.

AuB3er Gleichstromverlusten entstehen in den Wicklungen bei hohen Frequenzen
Wechselstromverluste: die Verluste, die durch Skin- und Proximity-Effekte entstehen.
Bei hohen Frequenzen entstehen Wirbelstréme in den Leitern. Da sich das magneti-
sche Feld um einen mit Strom durchflossenen Leiter aufgrund der hohen Frequenzen
sehr schnell andert, wird in dem Leiter sowie in benachbarten Leitern eine Spannung
induziert. Durch diese Spannung erzeugte Strome wirken dem urspriinglichen Strom
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entgegen und verursachen damit zusatzliche Verluste. Wenn man einen einzelnen
Leiter betrachtet, spricht man vom Skin-Effekt, beim Betrachten der benachbarten
Leiter spricht man von einem Proximity-Effekt. Skin- und Proximity-Effekt treten oft
zusammen auf und beeinflussen sich gegenseitig.

Bei hohen Frequenzen werden Elektronen aus dem Inneren des Leiters an die Ober-
flache verdrangt. Dieser Effekt wird als Skin-Effekt bezeichnet. Die Verdrangung des
Stromes an die Oberflache erfolgt dadurch, dass im Inneren des Leitermaterials Wir-
belstrome induziert werden, die sich mit den Leiterstromen uberlagern, so dass der
Elektronenfluss weniger nutzbaren Leiterquerschnitt hat und der Strom sich im Leiter
nicht gleichmaBig verteilt. Die Eindringtiefe des Stroms (s) ist nicht nur vom Leiter-
material (Leitfahigkeit o;) sondern auch von der Permeabilitat des Leiters (u;) und
der Frequenz (f;,,) abhangig:

s = /; (5.3)
oL UL fsw

Die Stromverdrangung an die Oberflache des Leiters (Ublicherweise Kupfers) fiihrt
zur Erh6hung des Wirkwiderstands:

Reu(s) = peu(T) 755 (5.4
Um dieses Problem zu minimieren und den Einfluss des Skin-Effekts mit steigender
Frequenz zu verringern, wird der Kupferquerschnitt auf mehrere Leiter (HF-Litze) mit
insgesamt gleicher Stromtragfahigkeit verteilt. Um die Verluste durch den Skin-Effekt
so gering wie moglich zu halten, soll der Drahtdurchmesser nicht gréBer als die dop-
pelte Eindringtiefe sein. Hierbei ist zu beachten, dass durch die gestiegene Isolations-
schicht der Gesamtquerschnitt des Drahtes steigt.

Die durch den Skin-Effekt verursachten Verluste sind temperaturabhangig und zwar
negativ, d. h. mit steigender Temperatur sinken die Skin-Effekt-Verluste. Diese Aus-
sage lasst sich wie folgt belegen. Der Querschnitt des Wechselstromwiderstands (Aac)
verringert sich durch den Skin-Effekt um die Eindringtiefe (Abb. 5. 6):

Abb. 5.6: Stromverdrdngung durch Skin-Effekt

Daher steigt der Wechselstromwiderstand mit steigender Eindringtiefe:
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Apc =1 (2 — (r — 5)?) (5.5)

Nach der Vereinfachung der Formel (5.5) und Vernachlissigung des Summanden s?
gegeniiber dem Summanden 2rs (s? « 2rs) innerhalb eines bestimmten Gultig-
keitsbereichs (hohe Frequenzen und damit einer sehr kleinen Eindringtiefe gegen-
Uber dem Radius des Drahtes) ergibt sich folgende Abhangigkeit des Wechselstrom-
widerstand-Querschnitts vom Radius des Drahtes und der Eindringtiefe:

Apjc =2m-1r-5s (5.6)

Aus der Abhangigkeit des Widerstands (R4.) vom Querschnitt folgt:

l
Ryc = (5.7)

oL 2TT°TS

Unter Berlicksichtigung von (5.3) bedeutet dies, dass der Wechselstromwiderstand
der Wurzel aus der Leitfahigkeit des Leitermaterials gegeniiber reziprok proportional
ist:

1

RAC~E (5- 8)

Der Zusammenhang zwischen der elektrischen Leitfahigkeit und der Temperatur bei
einem Temperaturkoeffizient () ergibt sich aus:

o,=00 (1+a (T—Tpy)) (5.9)

Aus dieser Betrachtung der Gleichung erschlief3t sich der Grund, warum der Wechsel-
stromwiderstand mit steigender Temperatur sinkt.

Wechselstrome in benachbarten Leitern induzieren gegenseitig Wirbelstrome, die
mit den Leitstromen konvergieren und den Strom an die Oberflache verdrangen.
Dieser Effekt heiBt Proximity-Effekt und ist im Gegensatz zu Skin-Effekt unsymmet-
risch (Abb. 5. 7).

Abb. 5.7: Stromverdrdngung durch Proximity-Effekt zwei benachbarter Leiter

Die Wirbelstrome entstehen hauptsachlich durch die Streuung des magnetischen
Feldes. Dies muss bei der Verwendung von Kerngeometrien mit Luftspalt, die ein
breites Streufeld verursachen, bei hohen Frequenzen berlicksichtigt werden. Qualita-
tiv steigen die Verluste durch den Proximity-Effekt mit einem erh6hten Streufeld in
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der Wicklung sowie mit ansteigender Frequenz und der Drahtstarke [176].

In der Praxis sind die Skin- und Proximity-Verluste schwer zu trennen. Allgemein
werden als Skin-Verluste diejenigen Verluste bezeichnet, die durch den Skin-Effekt in
allen Wicklungen und durch den Proximity-Effekt in der gleichen Litze entstehen. Als
Proximity-Verluste werden dementsprechend die Verluste bezeichnet, die sich durch
benachbarte Litze und externe Einfliisse ergeben [177]. Die theoretische Berechnung
des Wechselstromwiderstands und der damit verbundenen Skin- und Proximity-
Verluste erfordert eine genaue Untersuchung der Feldverteilung sowohl in den Lit-
zen wie auch zwischen den Schichten und liegt nicht im Rahmen dieser Arbeit.

Wichtig ist jedoch zu erwahnen, dass die Auswahl des Wicklungsgutes (HF-Litze) eine
entscheidende Rolle bei den Wechselstromverlusten in den Drosseln spielt. Einerseits
reduzieren sich diese Verluste mit der steigenden Anzahl der Adern in einem Litzen-
kabel bei gleichem Gesamtquerschnitt. Anderseits gibt es einen fir die Verluste rele-
vanten Zusammenhang zwischen dem Einzeldraht-Radius (R) und der Eindringtiefe.
Die durch Proximity-Effekt entstehenden Verluste sind reziprok proportional der drit-
ten Potenz der Eindringtiefe [178]:

F(D)= Do (1)3 (5.10)

s Pmax N
In dem Diagramm (Abb. 5. 8) ist dieses Verhaltnis zwischen der Verlustleistung (Pioss)
durch Proximity-Effekt zu der theoretisch moglichen maximalen Leistung (Pma/) dar-

gestellt. Daher kénnen die Verluste, verursacht durch Proximity-Effekt, durch eine
geeignete Auswahl der Einzellitze, betrachtlich reduziert werden.
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Abb. 5. 8: Proximity-Effekt-Verlustleistung in Abhdingigkeit von der Eindringtiefe [178]
5.2.2, Kernverluste

Kern- oder Ummagnetisierungsverluste stellen die im Ferritkern entstehende und in
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Warme umgesetzte Verlustenergie dar. Sie reprasentieren die Gesamtkernverluste,
die in unterschiedlichem Mal3e von der Frequenz abhangig sind und sich in Hyste-
reseverluste, Wirbelstromverluste und Nachwirkungsverluste aufteilen.

Die Hystereseverluste entstehen durch einen standigen Auf- und Abbau des magne-
tischen Flusses wahrend des Ein- und Ausschaltens, da die Elementarmagnete ihre
Lage nicht ganz verlustfrei andern kénnen. Sie stellen im Grunde die Arbeit dar, die
zur Ummagnetisierung des Kerns im Einklang mit der Frequenz aufgebracht werden
muss. Diese Verluste sind in erster Linie von der magnetischen Feldstarke abhangig,
steigen jedoch auch mit steigender Frequenz an. Nur in den kernlosen Luftspulen
konnen diese Verluste komplett vermieden werden.

Die Wirbelstromverluste sind fir leitende ferromagnetische Werkstoffe typisch.
Durch jede Anderung des magnetischen Flusses wird im Kern elektrische Spannung
induziert, die, dadurch dass ein ferromagnetisches Material elektrisch leitfahig ist,
Wirbelstrome im Inneren des Kerns erzeugt, die dem erregenden Wechselfeld nach
der Lenzschen Regel entgegenwirken und den urspriinglichen magnetischen Fluss
schwachen. Die Wirbelstrome erzeugen eine elektrische Leistung, die in Warme um-
gesetzt wird. Diese Verluste sind ebenfalls von der Frequenz wie auch von der mag-
netischen Feldstarke abhangig. Der spezifische Widerstand des Materials spielt dabei
eine bedeutende Rolle: Je hoher der spezifische Widerstand desto niedriger fallen die
Wirbelstromverluste aus. Dies wird bei der Auswahl des Kernmaterials zu einem der
wichtigsten Kriterien. Auch die Lamellierung des Kerns verringert die Wirbelstrom-
verluste. In hochfrequenten Anwendungen werden Ferrite verwendet, die nahezu
keine Wirbelstrome aufweisen. Dies liegt daran, dass Ferrite aus kleinen ferromagne-
tischen Partikeln bestehen, die durch ein nichtleitendes Bindemittel voneinander
isoliert sind.

Die Nachwirkungsverluste (Restverluste) machen sich in erster Linie bei Werkstoffen
mit hohem spezifischem Widerstand und bei kleineren Feldstarken bemerkbar. Sie
entstehen durch eine zeitliche Verzégerung der Bewegungsprozesse durch Gitter-
verzerrungen, Diffusionsvorgange oder Remanenz-Erscheinungen im Kernmaterial,
die der Anderung der Feldstirke folgt. Diese Verluste sind ebenfalls der Frequenz
proportional.

Bei hoheren Leistungen und hohen Frequenzen macht sich in magnetischen Kernen
noch ein weiteres Phanomen bemerkbar, das bei kleineren Leistungen gar nicht zum
Tragen kommt. Das magnetische Feld im Kern wird nach au3en verdrangt, was zu
der Steigerung der Verluste im Kern fiihrt. Das ist die so genannte dimensionale Re-
sonanz. Diese Erscheinung tritt ein, wenn die maximale Abmessung des Kerndurch-
messers ein ganzzahliges Vielfaches der Halfte einer elektromagnetischen Wellen-
lange betragt, die wie folgt kalkuliert wird [179]:

c

e

A= (5.11)
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Die Abhdngigkeiten der elektromagnetischen Wellenlange von der Frequenz fiir ei-
nige Leistungsferrite sowie andere untersuchte Materialien sind in Abb. 5. 9 darge-
stellt. Mit steigender Permeabilitat verkleinert sich die Wellenlange, bleibt jedoch fir
den untersuchten Anwendungsbereich unterhalb der kritischen Grenze.

Am
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Abb. 5.9: Dimensionale Resonanz vs. Frequenz

5.3. Evaluierung magnetischer Kernmaterialien fiir Anwendung im Syn-
chron-Tiefsetzsteller mit eGaN® FETs im Frequenzbereich von
100 kHz bis 500 kHz

Bei der Auswahl eines magnetischen Kernmaterials aus einer Vielzahl der sich auf
dem Markt befindenden Werkstoffe stehen oft Zielstellungen gegeniber, die sich
meist sehr schwer miteinander vereinbaren lassen. Aus unterschiedlichen Zielvorstel-
lungen ergeben sich Konflikte, die im Rahmen der Entscheidungsfindung gel6st
werden mussen. In diesem Kapitel wird eine Methode ausgearbeitet und dargestellt,
die dafur geeignet ist, fur eine gegebene Anwendung in einem Synchron-
Tiefsetzsteller mit eGaN® FETs optimal einsetzbare magnetische Materialien auszu-
wahlen, die fiir einen Frequenzbereich von 100 kHz bis 500 kHz und die gegebenen
Anwenderdaten geeignet sind.

5.3.1. Eigenschaften magnetischer Werkstoffe hinsichtlich des Einsatzes in
hochfrequenten Anwendungen in der Leistungselektronik

Um Magnetkerne in der Schaltung bei hohen Frequenzen optimal auswahlen zu
konnen, werden im Nachfolgenden magnetische Materialien verglichen, die fiir ei-
nen moglichen Einsatz in einem Synchron-Tiefsetzsteller mit hochfrequent-
schaltenden GaN-Leistungstransistoren ausgewahlt wurden. In Tabelle 5. 1 sind die
wichtigsten Eigenschaften magnetischer Werkstoffe dargestellt, die nach Empfeh-
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lung der Hersteller im ausgesuchten Anwendungsbereich geeignet waren?.

Hersteller Material Bsat Honax i T. Pel Bemerkungen
4C65 (NiZn) | 380mT | 3000 A/m 125 >350°C | 10°Q-m | bis 10 MHz
3C20 .
Ferroxcube 470mT | 1200A/m | 2300 | =220°C | 5Q-m | bis300kHz
(MnZzn)
MPP? 600mT | 100A/m | 14-300 | =460°C k.A bis 300 kHz
K2001(MnZ) | 480mT | 800 A/m 1400 | =200°C | 1Q-m | bis 500 kHz
Kaschke
K801(Nizn) | 370mT | 250 A/m 800 | =170°C | 10°Q-m | bis 300 kHz
N95 (MnZn) | 525mT| 1200A/m| 3000 | >220°C| 6Q-m | bis500kHz
N87 (MnZn) | 490mT| 1200A/m| 2200 | >210°C| 10Q-m | bis 500 kHz
kHz bi
N49 (MnZn) | agomT| 1200A/m| 1500 | >240°C| 50-m f (;SHZZb’S
EPCOS e
5 .
M33(MnZn) | 400mT| 2000A/m| 750 | >200C| 50Q-m I%HZ 200
100 kHz bi
KIoNizn) | 320mT| 5000A/m| 800 | >150°C| 10°0.m | [00KHZDIS
1 MHz
. o 100 kHz bis
5
K8 (Nizn) 340mT| 1200A/m 860 >150°C| 10°Q-m 500 kHz
MPP 750mT | 1200A/m | 14-550 | 460°C kA bis 300 kHz
Magnetics | AmoFlux 800mT | 1200 A/m 60 400°C k.A bis 1 MHz
KoolMy 800mT | 1200A/m | 60-125 | 500°C k.A bis 500 kHz
kHz bi
Tridelta MF114 520mT | 3000a/m | 1500 | >220°C| 50-m f(;\gHZZb’S

Tabelle 5. 1: Magnetische Eigenschaften méglicher magnetischen Kernmaterialien

Dabei geht es um Werkstoffe von zwei Arten: Ferrite und Pulververbindungen. Fiir
hochfrequente Anwendungen werden hauptsachlich weichmagnetische Ferrite
MnZn (Mangan-Zink) und NiZn (Nickel-Zink) eingesetzt, die bei hohen Frequenzen
geringere Ummagnetisierungsverluste aufweisen [180]. Diese chemischen Zusam-
mensetzungen besitzen gute magnetische Eigenschaften und kénnen auch bei ho-

hen Frequenzen ohne Laminierung eingesetzt werden [181]. MnZn-Ferrite zeichnen

2 Testbedingungen: 10kHz, 25°C

3 MPP steht fiir MolyPermalloy Powder
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sich durch niedrige Ummagnetisierungsverluste und geringe Temperaturabhangig-
keit der Anfangspermeabilitat aus. NiZn-Ferrite besitzen einen deutlich hoheren spe-
zifischen Widerstand als MnZn-Ferrite und weisen daher eindeutig niedrigere Wir-
belstromverluste auf. Der spezifische Widerstand ist jedoch bei den beiden Materia-
lien temperatur- und frequenzabhangig. Im Allgemeinen weisen NiZn-Ferrite eine
geringere Anfangspermeabilitdt auf, die von der Starke des magnetischen Feldes
abhangt. Bei starken Magnetfeldern konnen sich die Eigenschaften von NiZn-Ferriten
irreversibel andern.

Bei Pulververbindungen werden ferromagnetische Pulverteilchen zusammen mit
einem Isolator vermischt, der den einzelnen Metallpulverteilchen als Bindemittel
dient. Durch die Isolation entsteht eine innere Scherung der Magnetisierungskurve
durch ,zerhackten” Luftspalt. Das flihrt zu einer geringeren Permeabilitat auf der ei-
nen Seite und zu einem erhdhten Energiespeichervermdgen sowie zur Reduzierung
der Wirbelstromverluste auf der anderen. Damit Magnetkerne nicht in die Sattigung
kommen, ist eine hohe Sattigungsmagnetisierung fiir hochfrequente Anwendungen
sehr wichtig.

Als weiterer Schritt bei der Auswahl eines flir die Anwendung optimalen Kernmateri-
als wird analysiert, ob die oben aufgefiihrten magnetischen Materialien hinsichtlich
der magnetischen Feldstarke fiir die ausgewahlte Anwendung auch geeignet sind.
Zuvor ist jedoch eine Berechnung der induktiven Komponenten fiir die Anwendung
mit den genauen Daten notwendig.

5.3.2. Ermittlung der Induktivititen im Synchron-Tiefsetzsteller mit eGaN®
FETs fiir einen Frequenzbereich von 100 kHz bis 500 kHz

Bei der untersuchten Topologie mit eGaN® FETs wurden folgende Randbedingungen
gewahlt: Eingangsspannung 100 V, Laststrom 2 A. Abhangig von der jeweils verwen-
deten Induktivitat wird ein Rippelstrom von ca. 25 % angestrebt. Die Nichtlinearita-
ten der relativen Permeabilitat (d. h. ihre Abhangigkeit von der Frequenz und von der
magnetischen Feldstarke) werden allerdings zunachst nicht berticksichtigt.

Uin'D-(1-D)

Aus L = I (5.12)
wurden die Induktivitatswerte fiir die Anwendung mit D = 0,5 berechnet (Tabelle 5. 2):
f, kHz 100 200 300 400 500
L, uH 500 250 167 125 100

Tabelle 5. 2: Speicherdrossel-Induktivitéitswerte eines Synchron-Tiefsetzstellers (frequenzab-
hdngig)

Hierzu ist zu bemerken, dass es sich hier um die Induktivitat bei der jeweiligen Fre-
quenz und mit Strombelastung handelt, da die Werte sonst aufgrund starker Nichtli-
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nearitaten nicht anwendbar sind.

Speicherdrosseln aus verschiedenen Kernmaterialien und -Gro8en mit den Werten
von 500 pH bis 100 uH wurden erstellt, im Nachfolgenden fir die Erstellung des Mo-
dells der Auswertung magnetischer Materialien bei hochfrequentem Schalten ver-
wendet und bei experimentellen Untersuchungen eingesetzt.

5.3.3. Festlegung der Randbedingungen fiir die Speicherdrossel

5.3.3.1. Randbedingungen der Anwendung

Der Aussteuerbereich wird bis max. 0,85 % Bms angenommen. Die Abhangigkeit der
Windungszahl (N) von den Eigenschaften des Kernmaterials (1) und von dem Radius
des Ringkerns (R) bei den gegebenen Anwendungsdaten (Uin=100V, l=2A,
Al=0,5A, D=0,5) wird berechnet. Die Ausgangsspannung ist zunachst auf einen
konstanten Wert von 50 V festgelegt. Der Zusammenhang zwischen der Induktivitat

2
und den Kerneigenschaften ergibt sich aus: L = Z—. Um die kompakte Bauweise der

m

Gesamtschaltung gewahrleisten zu kdnnen, wird der Innenradius des Ringkerns R auf
Werte zwischen 5 mm und 20 mm eingeschrankt.

5.3.3.2. Randbedingungen fiir die Abmessungen des Rindkerns

Wie bereits im Abschnitt 5.1.2 aufgefiihrt, eignet sich ein Ringkern besonders gut fir
die Auslegung einer Speicherdrossel unter den gegebenen Bedingungen. Um eine
allgemeine Evaluierungsmethode zu entwickeln, werden die Abmessungen der
Speicherdrossel durch eine Variable (Innenradius R) und zwei Parameter a und b her-
geleitet (Abb. 5. 10).

1 =R
r.!

,=a'R
- ‘ h=b-R

A= b-R* (a—-1)

M- T

Abb. 5. 10: Definition der Abmessungen fiir einen Ringkern

Zunachst wird ein Ringkern ohne Luftspalt betrachtet. Wenn man anndherungsweise

ZE2E) (Abb. 5. 11), lasst sich die Effektiviinge luy wie

annimmt, dass lepr =~ 21 - (R +
folgt herleiten:
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Daher lasst sich folgender Zusammenhang zwischen der anndahernden Windungs-
zahl Na, und Eigenschaften des Kerns ableiten:

o [z
Nan ~ uo'b-(a-1) prR (5. 14)

Bei genauer Berechnung der Windungszahl der Speicherdrossel muss der Kern in
kleinere Segmente mit den magnetischen Widerstanden dR,, aufgeteilt werden, die
miteinander parallel geschaltet sind. Der Radius dieser Mini-Widerstande wird mit r
und die Lange des Segments mit dr bezeichnet (Abb. 5.12).

Abb. 5. 11: Effektividnge (anndhrend). Abb. 5.12:  Erlduterung zur Berechnung der
exakten Effektividinge.

Der magnetische Widerstand eines solchen kleinen Segments errechnet sich wie
folgt:

2nr
dRm = W (5.15
Aus der Parallelschaltung der einzelnen kleinen magnetischen Widerstande ergibt
sich:

i:n 1 :ra,uo'/ur'b'R.i 516
ZdR I (5.16)

Daher wird der magnetische Widerstand als Kehrwert von (5.76) hergeleitet:

2n 1
Rm - .-
Uo'Urblna R

(5.17)

Aus dem magnetischen Widerstand lasst sich die Windungszahl der Drossel genau
berechnen:

21 L
Ngen - \/uo-b-lna UrR (5.18)
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Wenn man den von der Induktivitdat und dem Radius unabhangigen Teil der Glei-
chung als Koeffizient

2

kN = m (5.79
bezeichnet, lasst sich die Windungszahl Ny, bei den oben festgelegten Parametern a
und b wie folgt ausdriicken:

L
UrR

Ngen = kN ’ (5.20)

Diese Bezeichnung wird unsere Berechnungsmethode im folgenden Verlauf verein-
fachen. Die Aufstellung beider Rechnungswege wurde gemacht, um herauszufinden,
wie sich die Genauigkeit der Annahme auf das Gesamtergebnis auswirken kann. Das
Verhaltnis Ng, (5.74) zu Nyen (5.18) ergibt*:

Ngn Ina
= ’ 5.21
Ngen 2:(a—1) ( )

Der Formel (5.18) ist zu entnehmen, dass der Unterschied zwischen der anndhernden
und der genauen Methode vom Parameter a abhangt. Um herauszufinden, welchen
Einfluss der Parameter a auf die Genauigkeit der Berechnungen austibt, wurden fol-
gende Zusammenhange berechnet (Tabelle 5. 3):

a 1,1 1,2 1,4 1,5 1,6 1,7 1,8 2 2,2 24 2,5 2,6 2,8 3

Nan/N gen 069 | 068 | 065 | 064 | 063 | 062 | 061 | 059 | 057 | 0,56 | 0,55 | 0,54 | 0,53 | 0,52

Tabelle 5. 3: Verhdiltnis zwischen den Windungszahlen, berechnet anndherungsweise und nach
einer genauen Methode, bei verschiedenen Parametern a

Das Verhaltnis zwischen der beiden Methoden bei 1,1< a < 3 liegt zwischen ca. 0,5
und 0,7. Da die anndahernde Methode eine Ungenauigkeit zwischen 30 % und 50 %
bedeutet, haben wir uns entschlossen, bei den weiteren Uberlegungen und Berech-
nungen, nach Moglichkeit, nur die genaue Methode zu verwenden.

5.3.3.3. Darstellung der Gesamtverluste der Speicherdrossel in Abhangigkeit
von den Parametern aund b

Die Verluste in der Speicherdrossel aus einem bestimmten Kernmaterial mit gleichen
Anwendungsdaten, jedoch unterschiedlichen Abmessungen, d. h. verschiedenen
Kombinationen von a und b, addieren sich aus Kupferverlusten, die bei gleichem
Drahtdurchmesser von der Lange des Drahts bzw. von der Windungszahl N abhangig

Na» — anndhernde Windungszahl, Ng., - genaue Windungszahl
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sind, sowie aus den Kernverlusten, die bei sonst gleichen Konditionen durch das Vo-
lumen bestimmt sind. Die Abhangigkeit der Windungszahl von den Parametern a
und b zeigt sich wie folgt:

21 L L
N= laobima wr = v oz (5.22)

SAm

10
mit ky = | —L& (5.23)

bina

Der Koeffizient ky reglementiert die Windungszahl einer Drossel bei sonst gleichen
Parametern und wird durch die Variablen a und b bestimmt, die ihrerseits das Ver-
haltnis zwischen dem AuBendurchmesser, dem Innendurchmesser und der Hohe des
Ringkerns darstellen. Die in der Industrie am haufigsten verwendeten Parameter a
und b liegen (bei dem angestrebten kleinen Volumen) im folgenden Spektrum:
1,2<a<3und06<b<2.

Abb. 5. 13 zeigt eine graphische Darstellung zwischen der Windungszahl N einer be-
stimmten Induktivitat mit einem gegebenen Kern (¢, = const und R = const) und
den Abmessungsparametern a und b.

[J5000-10000

[00-5000

Abb. 5. 13: Abhdngigkeit des Koeffizienten ky bzw. der Windungszahl von Parametern a und b

Bei den kleinsten ausgewahlten Parametern a = 1,2 und b = 0,6 ist der Koeffizient ky
am grof3ten. Daher sind die Windungszahl und damit verbundene Kupferverluste
maximal. Bei den grof3ten Parametern a = 3 und b = 2 sind die entsprechenden Gro-
Ben minimal. Das Verhaltnis zwischen den beiden Grenzfallen liegt beim 4,5-fachen.
Das Volumen des magnetischen Kerns hangt von den Parametern a und b wie folgt
ab (Abb. 5. 10):

V(a,b)=m-R3-(a>—-1)-b=k, R3 (5.24)
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mit ky=m-(a®?=1)-b (5. 25)

Der Koeffizient k;, beschreibt das Volumen des Kerns und wird durch die Variablen a
und b bestimmt. Das Diagramm (Abb. 5. 14) zeigt die Abhdngigkeit des Koeffizienten
kv fur verschiedene Kombinationen vonaund b(1,2<a<3;0,6 < b < 2).

0 30-60

0o0-30

Abb. 5. 14: Abhdngigkeit des Koeffizienten k, bzw. des Volumens von den Parametern a und b

Das grof3te Volumen und damit die grof3ten Kernverluste ergeben sich bei den grof3-
ten Parametern a = 3 und b = 2. Das Verhaltnis zwischen dem gréBten und kleinsten
Volumen in beiden Randfallen liegt beim ca. 60-fachen. Der Vergleich beider Dia-
gramme zeigt, dass sich die Kupfer- und die Kernverluste in Abhangigkeit von den
Parametern a und b gegenlaufig verhalten. Dies bedeutet, dass das Optimum dazwi-
schen liegt. Da sich das Verhaltnis zwischen den Draht- und Kernverlusten je nach
Kernmaterial andert, ist es an dieser Stelle nicht moéglich das optimale Verhadltnis
zwischen a und b fiir alle in Frage kommenden Kernmaterialien herzuleiten. Ausge-
hend davon, dass das Optimum in einem mittleren Bereich liegt, werden wir unsere
weitere Uberlegungen zunéchst fiira=2 und b = 1 anstellen.

5.3.3.4. Festlegung der Begrenzung durch den Fiillfaktor

Die Begrenzung durch den Fillfaktor ergibt sich aus der Berechnung der maximalen
theoretischen Windungszahl in Abhangigkeit von den Abmessungen des Kerns und
des Wicklungsgutes. Die maximale Windungszahl ist durch die Wicklungsflache und
den Querschnitt des Wicklungsgutes bestimmt. Geometrisch gesehen, entspricht die
maximale Windungszahl Ny der Zahl, wie viel Mal die Querschnittsflache des Wi-
ckelmaterials mit dem Radius r in die Wicklungsflache (Aw) hineinpasst, die vom inne-
ren Radius des Kerns umfasst wird. Die Anordnung des Wicklungsgutes muss, wie in
Abb. 5. 15 gezeigt ist, berlicksichtigt werden.
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R
¢
Abb. 5. 15: Veranschaulichung des Abb. 5.16: Graphische Erlduterung
Begriffs Fillfaktor. zur Berechnung des Fiillfaktors.

Ausgehend davon, dass die Wicklungslagen dicht an einander liegen, kdnnen mit
Hilfe der Abb. 5. 16 folgende Abhangigkeiten zusammengestellt werden:

Die Zahl der Windungen in der ersten Reihe:

_ 27TR1

Ny =—3 (5. 26)
ll
Analog ist die Zahl der Windungen in der Reihe i
27°R;
N; = % (5.27)
i
) ) , ® 4—-arcsin(%>
mitR; = (R—7-(2i— 1)) und ] =R M o= =Rm—— (5. 28)
Aus (5.26) und (5.27) folgt:
2TCR; 90° 90°
N; = = = (5.29)

. T T . r
4-arcsm(—) inl—— (—)
R; arcsm(R') arcsin R—r(2i-1)

e i
Rym 180°

Die gesamte Windungszahl ergibt sich aus der Summe der Windungen aller Lagen:

R

n=;
Nges = N1 + NZ + -+ Ni = Zi_l

90°

- - (5. 30)
aresin(g=Gir)
Nach der Berechnung der Summe ergeben sich maximale theoretische Werte fiir die
Windungszahl auf einem Ringkern. Die maximale theoretische Windungszahl ist je-
doch etwas hoher als die reelle, denn die Isolationsdicke des Leiters wurde bei unse-

ren Berechnungen nicht berticksichtigt. Ferner kann man das Wicklungsgut in der

80



Hochfrequentes Schalten und magnetische Bauelemente

Praxis nicht unendlich dicht wickeln. Zwischen dem Wicklungsquerschnitt und dem
Leiterquerschnitt gibt es folgenden Zusammenhang:

A 2

N = kp- 2 = k- () (5.31)
Acy Tcu

kr wird als Fiillfaktor bezeichnet. In den oben aufgefiihrten Uberlegungen liegt der

Koeffizient zwischen der maximalen theoretischen Windungszahl (5.30) und dem

Verhaltnis zwischen dem Wicklungsquerschnitt und dem Leiterquerschnitt j—w bei
Cu
ca.0,37 - 0,39. Wenn wir bei unseren weiteren Kalkulationen einen Wert von ks=0,3
einsetzen, liegen wir in einem, auch von der praktischen Seite plausiblen Bereich. Mit
einem Fillfaktor von 0,3 ergibt sich folgende Rahmenbedingung fiir Nm.x bei dem
ausgewdhlten Wickelgut (Ac, = 0,47 mm?) und der festgelegten Ringkerngeometrie:

__kpmR*?  03mR? _ 2:(R[mm])?
Nmaxgeom -

(5.32)

Acy  047mm2 mm?

Daraus ergibt sich folgende Abhangigkeit zwischen der maximalen Windungszahl
und dem Innenradius des Kerns (Abb. 5. 17).

N max geom
800
600 /
400 /
200
R, mm
0
5 10 15 20

Abb. 5. 17: Abhdngigkeit der maximalen Windungszahl vom Innenradius des magnetischen
Kerns bei oben festgelegten Randbedingungen fiir Fiillfaktor und Durchmesser

Diese Kurve stellt eine Randbedingung dar, die in Verbindung mit weiteren aufge-
fuhrten Konditionen fiir den Algorithmus beriicksichtigt werden muss.

5.3.3.5. Abhangigkeit der Windungszahl vom Innenradius R bei verschiede-
nen Frequenzen

Fir die festgelegten Dimensionen mit a = 2 und b = 1 betragt die Proportionalitat-

Konstante ky = 3798,3 /'?/—r: Die Windungszahl N als Funktion des Kernmaterials (u,.)
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und der KerngrofB3e (R) fiir verschiedene Frequenzen ist in Tabelle 5.4 zusammenge-
fasst.

f 100 kHz 200 kHz 300 kHz 400 kHz 500 kHz

L 500 uH 250 uH 167 uH 125 uH 100 uH
N R) 84,93 60,06 49,08 42,47 37,98

Ho \/.ur'R \/.ur'R \/.ur'R \/.ur'R \/.ur'R

Tabelle 5. 4: Windungszahl bei verschiedenen Frequenzen als Funktion der Permeabilitéit und
des Innenradius des Ringkerns bei festgelegten Parametern a und b

Diese Tabelle wird bei der weiteren Ausarbeitung des Algorithmus zur Evaluierung
der magnetischen Kerne zugrunde gelegt und ist fiir alle Frequenzen anwendbar. Die
ausfihrliche Beschreibung der Methode erfolgt jedoch nur fir die Frequenz
f=100 kHz.

Die Kurvenschar in Abb. 5. 18 zeigt die Abhangigkeiten der Windungszahl von der
Permeabilitat des Kernmaterials bei verschiedenen Abmessungen mit Innenradien
zwischen 5 mm und 20 mm bei festgelegten Rahmenbedingungen.

100 T R=0,005m
\ ——R=0,007m
——R=0010m

R=0,012m

——R=0,015m

60 \
\§ \ \ ——R=0,020m
\g —— Nmax bei R=0,005 m

—— Nmax bei R=0,007 m

20

0 200 400 600

Abb. 5. 18: Abhdngigkeit der Windungszahl von der Permeabilitdit des Kernmaterials bei unter-
schiedlichen Innenradien des magnetischen Kerns (f= 100 kHz, L = 500 uH)

Fiir handelstibliche KerngréBen mit Innenradien von 10 mm und 7 mm, mit denen
Induktivitats-Werte fir die im Kapitel 4 beschriebene Anwendung erreichbar sind,
ergeben sich folgende Abhangigkeiten der Windungszahl von der Permeabilitat fiir
verschiedene Frequenzen (Abb. 5. 19).
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= = =100kHz, R=7 mm
—— 100 kHz, R=10 mm

= = =200kHz, R=7 mm

N
N ——— 200 kHz, R=10 mm

N

N
\ Yo — = =300kHz, R=7 mm
~ \ \\\\ ——— 300 kHz, R=10 mm
pS TS ~ in
\;\ — = =400kHz, R=7 mm
& S = =< - <
B el

10 U —— 500 kHz, R=10 mm
0 200 400 600

Abb. 5. 19: Abhdngigkeit der Windungszahl von der Permeabilitdit des Kernmaterials bei Innen-
radien des magnetischen Kerns von 7 mm und 10 mm fiir Frequenzen von 100 kHz
bis 500 kHz

Eine analytische Betrachtung dieser Funktionenschar fiihrt zu der Schlussfolgerung,
dass das geeignete Kernmaterial einer fiir die beschriebene Anwendung passenden
GroBe mit steigender Frequenz immer geringere Permeabilitdat haben sollte. Um ei-
nen Kompromiss zwischen Drahtverlusten und Kernverlusten zu erreichen, sollte
man magnetische Materialien mit den Permeabilitaten zwischen ca. 40 und 350 in
Erwagung ziehen.

5.3.3.6. Festlegung der Randbedingung der Begrenzung durch die Sattigung

Die Sattigung bzw. der Sattigungsstrom gehort zu den wichtigsten Kriterien bei der
Auswahl des magnetischen Kerns. Der Sattigungszustand soll vermieden werden, um
unnotige Verluste zu vermeiden bzw. das Zerstéren der Bauelemente zu verhindern.
Daher darf der Sattigungsstrom im besten Fall nicht tiberschritten werden. Der mag-
netische Widerstand in einem Ringkern ohne Luftspalt errechnet sich wie folgt:

21 1
R, = rembina R (5.33)
Mit der Annahme eines Ringkerns mit Abmessungen a =2, b =1 ergibt sich:
27 1
R, = vondnz R (5.34)

Der maximale Strom in der Speicherdrossel hangt von dem Gleichstromwert und
dem Ripple-Strom ab:
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Imax =1 +% (5.35)

Gemal} dem Durchflutungsgesetz sowie entsprechend dem Zusammenhang zwi-
schen dem magnetischen Fluss und der magnetischen Induktion entsteht ein Bezug
zwischen der Windungszahl und der Sattigungsinduktion des Kernmaterials:

2T 1 27T'R

By A =—25 B .. (5. 36)

fmax * N = Rin * Pmax = " hournz

Ko HyIn2 . E .
Unter der Bedingung, dass B, = 0,85 - By,; entsteht eine weitere Randbedingung
fur die maximale Windungszahl Ny

1,77'R'B 7,7-R'B
Nmax — s sat  __ sat (5.37)

Mo U In 2:Iyqx N Ho'UrImax

Bei den in Tabelle 5. 1 aufgefiihrten magnetischen Materialien liegt der niedrigste
Wert fiir die Sattigungsinduktion bei 320 mT. Ausgehend von einem Referenzwert fiir
Bt von 0,3T und nach dem Einsetzen verschiedener Werte fiir den Innenradius
(7 mm, 10 mm, 12 mm, 15 mm) in (5.47) ergibt sich eine Kurvenschar (Abb. 5. 20).

100

——— Nmax, R=7mm
———— R=7mm
——— R=10mm
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Abb. 5. 20: Abhdngigkeit der Windungszahl von der Permeabilitcit des Kernmaterials bei unter-
schiedlichen Innenradien des magnetischen Kerns und der magnetischen Scitti-
gungsinduktion von 300 mT (f= 100 kHz, L = 500 uH)

Die gestrichelten Linien stellen die Abhangigkeit der Windungszahl von der Permea-
bilitat bei verschiedenen Radien dar. Ein Schnittpunkt von zwei (der durchgehenden
und der gestrichelten) Linien gleicher Farbe stellt die Werte fir die Windungszahl
und die Permeabilitat dar, die sich bei einem bestimmten Innenradius ergeben. Da
beim Innenradius R=7 mm und kleiner der Schnittpunkt Gber dem durch den Fill-
faktor begrenzten Windungszahl-Maximum liegt, ist die Dimensionierung einer Spei-
cherspule mit so einem Magnetkern unter den gegebenen Randbedingungen nicht
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maoglich.

Die Schnittpunkte fiir die Ubrigen Innenradien sind auf dem Diagramm gekenn-
zeichnet (Abb. 5. 20) und ergeben ungefdhr folgende Werte bei B:=0,3T:
R;=10mm, N; =95, u,=80; R,=12 mm, N,= 68, u,=130; R; =15 mm, N; = 44, u, = 250.
Verbindet man diese Punkte miteinander, ergibt sich eine Schnittmenge von Kombi-
nationen verschiedener Innenradien der magnetischen Kerne mit der Permeabilitat
im eingegrenzten Bereich. Die Ergebnisse aus den oben aufgefiihrten Betrachtungen
und Berechnungen sind mithilfe der graphischen Darstellung (Abb. 5. 20) folgender-
malen zu verstehen: die fiir die ausgewahlte Anwendung erforderliche Induktivitat
ist mit Ringkernen mit einem Innenradius zwischen 10 mm und 15 mm (bei oben
festgelegten Parametern a und b) zu erreichen, wenn die Permeabilitat zwischen den
Werten 50 und 250 liegt und die Sattigungsinduktion mindestens 300 mT betragt.
Dabei ist zu beachten, dass die beiden Werte fir die relevante Frequenz (in diesem
Fall 100 kHz) gelten. Analoge Betrachtungen wurden fiir 200 kHz, 300 kHz, 400 kHz
und 500 kHz durchfiihrt.

Bei 200 kHz ist die Verwendung eines Kerns mit 7 mm Innenradius gerade eben mdg-
lich und damit wird der Sprung zu kleineren Drosselvolumen geschafft (Abb. 5. 21).
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Abb. 5. 21: Abhdngigkeit der Windungszahl von der Permeabilitdit des Kernmaterials bei unter-
schiedlichen Innenradien des magnetischen Kerns und der magnetischen Sditti-
gungsinduktion von 300 mT (f=200 kHz, L = 250 uH)

Die Schnittpunkte der entsprechenden Kurven ergeben folgende Werte bei

Bewt=03T: Ri=7mm, N;=95, u,=60; R,=10mm, N,=49, u,=150; R;=12mm,
N; =34, u,=260; R,=15mm, N,= 22, u, =510.

Bei 300 kHz liegt der Schnittpunkt fiir den Innenradius von 15 mm unter 20 Windun-
gen (Abb. 5. 22). Die Windungszahl 20 wird als minimale Windungszahl festgelegt, um
den Anforderungen nach der Homogenitat des magnetischen Felds gerecht zu wer-
den.
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Abb. 5. 22: Abhdingigkeit der Windungszahl von der Permeabilitit des Kernmaterials bei unter-
schiedlichen Innenradien des magnetischen Kerns und der magnetischen Sditti-
gungsinduktion von 300 mT (f=300 kHz, L = 167 uH)

Die Schnittpunkte der entsprechenden Kurven ergeben folgende Werte: Ry =7 mm,
N; =66, u,=80; R,=10mm, N>=33, u,=220; R;=12mm, N;=22, u,=390. Die not-
wendige Induktivitat bei 300 kHz ist ebenfalls mit Ringkernen, die einen Innenradius
zwischen 7 mm und 15 mm besitzen, zu erreichen. Bei der Windungszahl ab mindes-
tens 20 liegen die Permeabilitatswerte zwischen 25 und 400.

Bei 400 kHz liegt die Schnittstelle zwischen der Sattigungsinduktivitat und der erfor-
derlichen Induktivitat bei verschiedenen Permeabilitaten bereits bei einem Innenra-
dius von 12 mm unter 20 Windungen (Abb. 5. 23).
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Abb. 5. 23: Abhdngigkeit der Windungszahl von der Permeabilitdit des Kernmaterials bei unter-
schiedlichen Innenradien des magnetischen Kerns und der magnetischen Sditti-
gungsinduktion von 300 mT (f=400 kHz, L = 125 uH)

Fir die zwei restlichen Innenradien liegen die Schnittpunkte bei Ry =7 mm, N; =50,
U-=100und R; =10 mm, N, = 24, u, = 300.

Und als letztes wird die Schnittmenge der Parameter fir die Frequenz 500 kHz darge-
stellt. Fir den Innenradius von 10 mm liegt die Schnittstelle zwischen der Sattigungs-
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induktivitat und der erforderlichen Induktivitat bereits bei der von uns gesetzten
Randbedingung von 20 Windungen (Abb. 5. 24) und die Schnittstellen liegen bei:
R;=7 mm, N;=40, u,=125und R;=10 mm, N, = 20, u, = 365.
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Abb. 5. 24: Abhdngigkeit der Windungszahl von der Permeabilitéit des Kernmaterials bei unter-

schiedlichen Innenradien des magnetischen Kerns und der magnetischen Sctti-
gungsinduktion von 300 mT (f =500 kHz, L = 100 uH)

Die oben durchgefiihrten Betrachtungen lassen schlieen:

Bei der Frequenz von 100 kHz ist der Einsatz von Ringkernen ab erst 10 mm Innen-
radius moglich, um die notwendige Induktivitat zu erreichen. Die Windungszahl
liegt bei dieser Frequenz zwischen ca. 40 und 95 und die Permeabilitat zwischen
50 und 250.

Ab 200 kHz ist der Einsatz von Kernen mit dem Innenradius von 7 mm maoglich.
Der Bereich der einsetzbaren magnetischen Materialien erweitert sich auf eine
Permeabilitat von 30 bis 510. Der untere Wert der Windungszahl liegt bei ca. 22
und damit deutlich geringer als bei 100 kHz. Das hat geringere Kupferverluste
zur Folge.

Bei 300 kHz sinkt die untere Windungszahl-Grenze auf den von uns als Randbe-
dingung festgesetzten Wert von 20 und der Permeabilitats-Bereich verschiebt sich
in Richtung kleinerer Werte.

Fiir 400 kHz und 500 kHz liegen die Permeabilitats-Werte noch etwas geringer als
bei 300 kHz.

Bei hoheren Sattigungsinduktionen, wie z. B. bei den Pulverkernen, erweitern sich die

Schnittmengen und ermdglichen damit einen gro3eren Spielraum bei der Dimensio-

nierung der Drossel sowohl hinsichtlich der Gr6Ben wie auch der Permeabilitaten.

Die erworbenen Kenntnisse werden im ndchsten Unterkapitel in Bezug auf die in

Tabelle 5. 1 ausgewahlten Materialien eingesetzt.
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5.4. Auswahl der magnetischen Kerne nach experimenteller Auswertung

Die in Tabelle 5. 1 aufgefiihrten magnetischen Stoffe sind fiir eine hochfrequente
Anwendung bei den Frequenzen zwischen 100 kHz und 500 kHz geeignet. Die in
dieser Tabelle angegebenen Permeabilitatswerte liegen im Bereich der Werte, die in
Abschnitt 5.3.3.6 ermittelt wurden. Diese Werte konnen jedoch nicht ohne weiteres
eingesetzt werden, da sie bei anderen Testbedingungen (Frequenz, magnetische
Feldstarke) als die in der beschriebenen Anwendung ermittelt wurden. Daher sind
nicht alle in Tabelle 5. 1 aufgefiihrten Materialien fir die untersuchte Anwendung
verwendbar.

Die NiZn-Kerne sind zwar im hochfrequenten Bereich verhaltnismaBig verlustarm
und haben eine Permeabilitat, die in dem ausgesuchten Frequenzbereich stabil
bleibt, jedoch sehr stark von der magnetischen Feldstarke abhangig ist. Daher ist es
nicht moglich eine Speicherdrossel in der gewahlten Geometrie (Ringkern bestimm-
ter GroBen, ohne Luftspalt) mit den erforderlichen Induktivitaten aus diesem Material
zu erstellen, ohne dass sie in die Sattigung geht.

Bei der Abhangigkeit der Induktivitat der Speicherdrosseln aus den untersuchten
Materialien vom Strom bei verschiedenen Frequenzen zeigen AmoFlux-Kerne einen
stabileren Charakter bei wenig veranderlichem Induktivitatswert (unter 10 pH). Die
AmoFlux-Kerne zeigen jedoch unterschiedliche Frequenzabhangigkeit bei diversen
Stromen: bei Stromen bis zu 2 A sinkt zuerst die Induktivitat mit der Frequenz und
beginnt erst ab 300 kHz wieder zu steigen. Ab 2,5 A bleibt die Induktivitat bis
ca. 300 kHz unverandert und beginnt danach zu steigen. Bei KoolMy-Kernen steigt
die Induktivitat dagegen kontinuierlich bereits ab 100 kHz. Mit zunehmendem Strom
wird dieser Anstieg jedoch kleiner. Die Abhangigkeit der Induktivitat von der Fre-
quenz bei bestimmten Stromen spiegelt die Frequenzabhangigkeit der Permeabilitat
des Materials bei entsprechenden Feldstirken wieder. Andert sich die Permeabilitit
wenig mit der Frequenz, bleibt auch die Induktivitat in diesem Frequenzbereich
stabil.

Diese Analyse ist flir weitere Untersuchungen der Effizienz bei hohen Frequenzen
und gréBeren Stromen von groBBer Bedeutung, denn gerade diese beiden Faktoren
bestimmen im Wesentlichen in einem magnetischen Ringkern die Induktivitatswerte
einer Speicherdrossel und beeinflussen damit deren Wirkungsgrad und damit die
Effizienz der gesamten Schaltung. Von den in Tabelle 5. 1 aufgefiihrten Werkstoffen
sind bei den festgelegten Geometrie (Ringkern) und Anwendungen (I, f, Ui, Al) nur
Pulverstoffe geeignet: Die Permeabilitatswerte liegen im ermittelten Spektrum.

Eine weitere Uberlegung, die bei der Betrachtung der magnetischen Bauelemente im
Zusammenhang mit schnell schaltenden GaN-Transistoren herangezogen werden
muss, ob und wenn ja, welche Grenzen die magnetischen Bauteile der Schaltfre-
quenz setzen. Die eingesetzten magnetischen Bauelemente mussen so gewahlt bzw.
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entwickelt werden, dass die Schaltfrequenz mit Abstand unter ihrer Eigenresonanz-
frequenz liegt. Als Faustregel gilt, dass die Arbeitsschaltfrequenz etwa um den Faktor
zehn unter der Eigenresonanzfrequenz sein sollte, um einen sicheren Arbeitsbereich
zu gewahrleisten.

Alle gewickelten Speicherdrosseln wurden in Bezug auf ihre Eigenresonanzfrequenz
analysiert. In Abb. 5. 25 sind Eigenresonanzfrequenzen fiir die verwendeten Spei-
cherdrosseln aus drei Kernmaterialien aufgefihrt.
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¢ 3C20 ® Amoflux A 3W7538

Abb. 5. 25: Zusammenhang zwischen der der Eigenresonanzfrequenz und der Schaltfrequenz
bei verschiedenen magnetischen Materialien

Jeweils drei Drosseln fiir ein und dieselbe Schaltfrequenz sind umkreist. Die Indukti-
vitaten der Drosseln sind bei der verwendeten Frequenz und ohne Laststrom gemes-
sen. Das Verhaltnis zwischen der Eigenresonanz- und der Schaltfrequenz liegt meis-
tens zwischen 10 und 16, nur in zwei Fallen war die Eigenresonanzfrequenz (bei
500 kHz mit AmoFlux und 3W7538) geringer, so dass die Relation zu der Schaltfre-
quenz acht bzw. neun betrug.

Im nachsten Schritt wurden die Gilite-Eigenschaften der Luftspulen und der Spei-
cherdrosseln mit magnetischen Kernen bei ahnlichen Induktivitatswerten verglichen.
In Abb. 5. 26 sind Drosseln mit magnetischen Kernen aus AmoFlux- und 3C20-
Materialien sowie kernlose Spulen in Bezug auf ihre Glte dargestellt. In dem unter-
suchten Frequenzbereich zwischen 100 kHz und 500 kHz weist die Luftspule eine
wesentlich hohere Glite mit steigender Frequenz auf, als die Drosseln mit Kernen.
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Abb. 5. 26: Abhdngigkeit der Glite von der Frequenz bei verschiedenen Drosseln mit vergleich-
baren Induktivitditen. Links: ca. 168 uH bis 176 uH. Recht: ca. 129 uH bis 133 uH

5.5. Setzen magnetische Bauelemente der Schaltfrequenz Grenzen?

Die erforderlichen Energiemengen der induktiven Speicher in den leistungselektro-
nischen Wandlern werden mit steigender Schaltfrequenz kleiner, was eine GréBen-
reduzierung der Schaltungen ermdglicht. Anderseits weist eine Frequenzerhéhung
progressiv steigende Kernverluste und Verluste in den Leitern (durch Skin- und Pro-
ximity-Effekte) auf. Dies bedeutet eine sinkende Effizienz und einen zunehmenden
Kihlaufwand. Daher kann die Schaltfrequenz, unabhangig von den technologischen
Fortschritten bei den Halbleitern, nicht ,unendlich” steigen und wird durch magneti-
sche Bauelemente in den Schaltungen limitiert [182]. Es gibt mehrere Aspekte, die
bei magnetischen Bauelementen bedacht werden missen. Sowohl die Kern- wie
auch die Wicklungsverluste sind stark von der Frequenz abhangig.

Klassische Berechnung der Kernverluste geschieht nach der Steinmetz-Formel:

p=p=ke (&) () .38

Ein Vergleich verschiedener Spitzen-HF-Leistungsferrite bei derselben Verlustdichte
ergibt folgende Abhangigkeiten [182]:

p__V2U 0735
B =i (5. 39)

Dies ist kein allgemeines Gesetz. Die Tendenz kann man bei den ausgewahlten Leis-
tungsferriten beobachten und daher als allgemein giiltigen Trend betrachten. Die
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Abhangigkeit der maximalen magnetischen Induktion bei 100 mW/cm? von der Fre-
quenz der Ausgewadhlten Leistungsferrite sowie die daraus geleitete allgemeine Fre-
quenzabhangigkeit sind in Abb. 5. 27 dargestellt.
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Abb. 5. 27: Vergleich verschiedener Spitzen-HF-Leistungsferrite bei derselben Verlustdichte

Da sich die magnetische Flussdichte durch das Spannungsflachenintegral und die
Windungszahl beschreiben lasst, ergibt sich eine Spannungs- und Frequenzabhan-
gigkeit der spezifischen Kernverluste wie folgt:

p=ke: ([m o )“ ' ([ ; ])B (5.40)

‘N-Ape-2mf 1kHz

Daraus errechnet sich

2 B,
N = (%)a ' ([1T]€Z-2n) ' ([1k11-12])a ' fﬁT (5.47)

Da die Spannung sowohl der magnetischen Flussdichte wie auch der Frequenz pro-
portional ist, ist sie demzufolge der Frequenz hoch 0,265 proportional:

U~f0265. N - Ap, (5.42)

Bei gleichem Wickelfenster und gleichem Fiillfaktor ist der Wicklungsstrom und da-
mit die Scheinleistung ~N"'. Damit gilt fiir die Scheinleistung des Elements:

a=p
S~f @ (5.43)

Daraus folgt, dass bei gleichem Strom und gleicher Kerngeometrie ein Leistungsge-
winn ~f %2> erwartet werden kann, bezogen auf die ausgewahlten Kernmaterialien.
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Die bereits erwahnten frequenzabhangigen Skin- und Proximity-Effekte spielen
ebenfalls eine entscheidende Rolle hinsichtlich der Verluste im schaltenden Betrieb.
Mit steigender Frequenz wird der Strom an die Oberflache des Einzeldrahtes ver-
drangt, d. h. man muss diinnere Einzeladern verwenden. Die, wiederrum, haben ei-
nen schlechteren Fillfaktor, da die Isolierfliche steigt. Also, mit sinkendem Einzel-
draht-Durchmesser sinkt der Fillfaktor. Das bedeutet, wenn man die gleiche Strom-
tragfahigkeit erreichen will, muss man mehr Einzeldrédhte mit einem geringeren Fuill-
faktor oder einen Kern mit groBerem Wickelfenster nehmen, d. h. die Bauform ver-
groBert sich. Eventuell muss man einen gréBeren Spulenkdrper nehmen, was wiede-
rum hohere Kernverluste bedeutet. Aus beiden Effekten hervorgehend gibt es eine
Grenze, nach deren Erreichung keine Verringerung der Kerngro3e mehr maoglich ist.
Diese gegenldufigen Tendenzen in magnetischen Kernen und in Wickelgiitern sind
grafisch in (Abb. 5. 28) dargestellt. Hinter den Werten stehen nicht errechnete, son-
dern reale Hersteller-Angaben.

(. r 10

Fiillfaktor Leistungsgewinn

A Kupfer-Volldraht

¢ HF-Litze
o HF-Litze
umsponnen

0,1 . 1

0,01 0,1 1
Einzeldraht-Durchmesser d,,, mm

Abb. 5. 28: Abhdngigkeit des Flillfaktors bzw. des Leistungsgewinns vom Einzel-
Drahtdurchmesser bei einem gegebenen Spulenkérper

Jedem Drahtdurchmesser ist, unter den in 5.2.71 aufgefiihrten Randbedingungen,
eine Frequenz zuzuordnen (Abb. 5. 29). Bei der Frequenz f; wird die Bedingung nach
Minimieren des Skin-Effekts (d, = 2s) erfullt: Der Einzel-Drahtdurchmesser darf nicht
grol3er als die doppelte Eindringtiefe sein. Bei der Frequenz f, handelt es sich um den
Proximity-Effekt: Wenn die maximalen Verluste durch den Proximity-Effekt unter 5 %
liegen sollen, entspricht das einem Verhaltnis zwischen dem Einzeldraht-Radius und
der Eindringtiefe von ca. 0,55.
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Abb. 5. 29: Abhdngigkeit des Fiillfaktors von der Frequenz

Mit steigender Frequenz verschlechtert sich der Fiillfaktor, die Strombelastbarkeit
sinkt. Daher wird der Leistungsgewinn im hoheren Frequenzspektrum durch den
sinkenden Fiullfaktor reduziert. Nimmt man die Leistung bei Kupfer-Volldraht bei
100 kHz als Referenz, wird das Verhaltnis zwischen der Leistung bei verschiedenen
Wickelgiitern gegeniber der Leistung bei Kupfer-Volldraht bei 100 kHz wie folgt
dargestellt (Abb. 5. 30):

10
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Abb. 5. 30: Verhdltnis zwischen der Leistung gegeniiber der Leistung mit Volldraht bei 100 kHz

Aus Abb. 5. 29 und Abb. 5. 30 folgt, dass bei kleinen Strédmen eine signifikante Leis-
tungssteigerung mit einem Kupfer-Volldraht erreicht wird und beim Ubergang auf HF-
Litze eine erhebliche Frequenzsteigerung erfolgen muss. Demzufolge liegen sinnvolle
maximale Schaltfrequenzen unterhalb von 5 MHz. Danach wird der mogliche Leis-
tungsanstieg durch einen immer schlechter werdenden Fiillfaktor kompensiert.
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5.6. Zusammenfassung

In einem hochfrequenten Wandler missen nicht nur Halbleiterschalter beachtet,
sondern auch magnetische Bauelemente in Betracht gezogen werden. Die Betrach-
tung der Eigenschaften magnetischer Bauelemente war vorwiegend unter dem
Standpunkt vorgenommen, den Zusammenhang zwischen der Effizienz der gesam-
ten Schaltung und der durch magnetische Bauteile verursachten Verluste herzustel-
len. In diesem Kapitel wurden Ursachen fiir die Verluste in magnetischen Bauteilen
diskutiert.

Das Verhalten der Induktivitdt hangt von der Frequenz und von der magnetischen
Feldstarke ab, die sich durch den durchflieBenden Strom andert. Diese Abhangigkei-
ten sind stark durch das Kernmaterial bestimmt. Fiir einige Kernmaterialien, die fiir
die Verwendung in den Schaltungen mit GaN-Transistoren in Frage kdmen, wurde
eine ausfuhrliche Analyse in Bezug auf Strom- und Frequenzabhangigkeit durchge-
fuhrt.

Ferner wurde ein Modell zur Bestimmung der Kernmaterialien fiir die beschriebene
Anwendung ausgearbeitet. Als besonders geeignet, zeigten sich AmoFlux, KoolMy,
und 3C20. Speicherdrosseln aus diesen Materialien wurden angefertigt und auf
Strom- und Frequenzabhadngigkeit untersucht. Nachfolgend wurde die Eigenreso-
nanzfrequenz der fur die Untersuchungen der Verlustleistungen vorgesehenen Spei-
cherdrossel bestimmt.

Um die Nichtlinearitaten der Kernmaterialien fiir messtechnische Zwecke zu vermei-
den, wurden die Eigenschaften der Speicherdrosseln ohne magnetischen Kern unter-
sucht. Niederkapazitive Luftspulen diverser Induktivititen zweier Wicklungsarten
wurden angefertigt und ihre Eigenschaften bei verschiedenen Frequenzen und
Stromen ermittelt.

Hohe Schaltfrequenzen flihren zwar zur Reduzierung der GroBe magnetischer Bau-
teile, haben jedoch ihre Grenzen, die durch Bauformen und Materialien bedingt sind.
Zum Schluss wurde erortert, wie die Schaltfrequenz sowohl durch das magnetische
Material wie auch durch die Wicklungen begrenzt wird. Es wurde mathematisch der
allgemeinen Grundmeinung widersprochen, dass geringe Schaltverluste und, als
Folge, eine hohe Schaltfrequenz gleich eine geringe Baugrof3e der magnetischen
Bauteile bedeutet. Eine optimale Schaltfrequenz betrlige nach obigen Betrachtun-
gen unter 5 MHz.

Im nachsten Kapitel werden die untersuchten Speicherdrosseln als Energiespeicher
im Synchron-Tiefsetzsteller mit GaN-HFETs bei verschiedenen Frequenzen eingesetzt
und daraus Verlustleistungen ermittelt.
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6. Experimentelle Ermittlung der Verlustleistungen

In diesem Kapitel werden die experimentellen Ergebnisse der Effizienz-
Untersuchungen sowie des Verlustverhaltens der EPC2010 eGaN® HFETs im Syn-
chron-Tiefsetzsteller bei hartem Schalten von 100 kHz bis 500 kHz bei unterschiedli-
chen Stromen und mit Speicherdrosseln aus verschiedenen magnetischen Materia-
lien sowie mit Luftspulen dargestellt und analysiert. Aus den Messergebnissen wer-
den die Verlustleistungen sowohl fiir die Speicherdrossel wie auch fiir die EPC2010
eGaN® FETs ermittelt und diskutiert. Ferner werden Schlussfolgerungen beziiglich
der verwendeten magnetischen Bauelementen gezogen.

Dieses Kapitel setzt sich zusammen aus folgenden inhaltlichen Schwerpunkten:

— Besonderheiten und Grenzen der Messungen und Messmethoden bei schnellem
Schalten mit EPC-Transistoren;

—  Erstellung einer Versuchsplanung fiir variable Parameter nach den Regeln der
mathematischen Statistik;

— Beschreibung der Testmethoden und Durchfiihrung der Experimente;

— Vorstellung, Vergleich und Bewertung der gewonnen Messergebnisse.

Die Verluste in den eGaN® HFETs wurden in dieser Arbeit nicht auf konventionelle Art
ermittelt, da der Einfluss der Strommessungen bei den sehr geringen Streuinduktivi-
taten der GaN-Bauelemente und schnellem Schalten recht erheblich ist und die Mes-
sergebnisse verfalscht wiirden.

Die in den Kapiteln 4 und 5 gezogenen Schlussfolgerungen wurden anhand prakti-
scher Messungen verifiziert und eine topologische Auswertung des Einsatzes der
AlGaN/GaN-HFETs unter Berlicksichtigung der Auswirkung auf induktive Bauelemen-
te durchgefiihrt. Daraufhin werden in den folgenden Abhandlungen und in der Ana-
lyse der experimentellen Ergebnisse die Schaltverluste ermittelt und das Verhadltnis
zwischen allen Verlusten in Abhangigkeit von der Frequenz dargestellt. Die gewon-
nenen Erkenntnisse und Schlussfolgerungen werden in diesem Kapitel diskutiert.

6.1. Messungen bei hoher Flankensteilheit und hohen Frequenzen

Eine prazise Analyse des Schaltverhaltens der GaN-Schalter sowie eine glaubhafte
Abschatzung der Halbleiterverluste mit befriedigender Genauigkeit erfordern den
Einsatz von Messmitteln, die flir hochfrequentes Schalten geeignet sind. Bei hohen
Spannungsanderungsgeschwindigkeiten (ca. 30 V/ns) ist die Wahl der Spannungs-
tastkdpfe von entscheidender Bedeutung. Um eine genaue Messung zu gewabhrleis-
ten sind hoch prazise Messgerate notwendig. Alle Kandle missen eine Bandbreite
haben, die die in den zu messenden Signalen beinhaltete héchste Frequenz deutlich
Ubertrifft [183]. Bei den Spannungsmessungen muss die Leiterschleife zwischen der
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Tastspitze und dem Massenanschluss so gering wie moglich gehalten werden, um
zusatzliche Schwingungen zu vermeiden bzw. zu minimieren. Mit hochqualitativen
und geeigneten Geraten ist eine genaue Spannungsmessung in der Leistungselekt-
ronik auch bei hohen Schaltflanken und -frequenzen gewahrleistet. Korrekte Strom-
messung dagegen stellt eine besondere Herausforderung an Messtechnik
und -verfahren bei hohen Frequenzen und steilen Schaltflanken. Zu den verbreiteten
Strom-Messmethoden in der Leistungselektronik gehdren Messungen mit einem
Koaxial-Shunt und mit einem Stromsensor'. Beim Shunt (Messwiderstand) wird wah-
rend des Stromflusses ein Spannungsabfall gemessen, der dem Strom proportional
ist. Diese Shunts sind in der Lage auch Stromspitzen zu erfassen, haben keine Ver-
schiebung zwischen Strom und Spannung, brauchen keine Zusatzstromversorgung
[183] und besitzen eine hohe Bandbreite (bis in den GHz-Bereich). Bei den hochfre-
quenten Messungen kdnnen sie jedoch einige Probleme bereiten. Die in der Leiter-
schleife induzierten Spannungen uberlagern sich mit dem eigentlichen Messsignal
und verfalschen damit das Messergebnis [184]. Auch die kleinsten verfligbaren Koa-
xial-Shunts haben eine, wenn auch sehr geringe, Eigeninduktivitat, die mit der para-
sitaren Induktivitat der GaN-Schalter vergleichbar bzw. gréBer ist, was zu einer inkor-
rekten Strommessung fiihren kann.

Ein flacher Shunt aus diskreten SMD-Widerstanden wurde in [185] ausgearbeitet und
in [186] mit GaN-Schaltern implementiert. Auch wenn diese Messmethode fiir die
Untersuchung des Schaltverhaltens der GaN-HFETs verwendbar war, fiihrte sie, we-
gen der durch Aufbau bedingten héheren Streuinduktivitaten sowie durch eine un-
gleichmaflige Stromaufteilung zwischen den Widerstanden, zu héheren Stromspit-
zen und -schwingungen und damit zu héheren Schaltverlusten. Eine weitere Shunt-
Messmethode wird auch in [187] beschrieben. Hier wird darauf hingewiesen, dass ein
zusatzlicher Widerstand in Form des Shunts im Versorgungspfad vom Zwischenkreis
zu den Leistungshalbleitern unweigerlich zu einer Einschniirung des Strompfades
fuhrt. Als Alternative wird eine, auf der Platine integrierte, Luftspule gewahlt. Die An-
derung des Drain-Stroms bewirkt dann ein AB/At, und das wiederum induziert eine,
fur die Messung taugliche, Spannung in der Luftspule. Da diese Spule nur Giber weni-
ge Windungen verfligt, ist auch die induzierte Spannung sehr gering. Mit entspre-
chend empfindlichen Messmitteln ist durch diese Methode jedoch eine Messung
moglich, die zu vernachlassigbarer Einflussnahme auf die zu erfassenden Messwerte
nimmt. Solch ein Stromsensor ist jedoch noch nicht praktisch implementiert.

Verwendung von Stromsensoren mit magnetischen Komponenten und Wicklungen
(Rogowski, Pearson) fiihrt nicht nur zur Verfalschung des gemessenen Stroms auf-
grund der Erhéhung der Streuinduktivitat sondern auch aufgrund der hohen Um-
magnetisierungs- und Kupferverluste [184]. Ein in [188] prasentierter Stromsensor
hat zwar sehr kleine Abmessungen und damit verbundene parasitare Induktivitaten,

' Es werden nur die Methoden betrachtet, die fiir die beschriebene Anwendung von Relevanz sind.
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bringt jedoch gleiche Nachteile wie die anderen Stromsensoren mit magnetischen
Bauelementen und gibt kein korrektes Stromverhalten wieder.

Um ein der Realitat am nachsten liegendes Ergebnis hinsichtlich der Halbleiterverlus-
te zu erreichen, wurde in dieser Arbeit auf Strommessungen des Drain-Source-
Stroms im schaltenden Zustand verzichtet. Die durch die Schaltvorgange in den
GaN-Schaltern verursachten Verluste wurden indirekt ermittelt. Mit einem Leis-
tungsmessgerat wurden die Gesamtverluste gemessen. Mithilfe von zwei verschie-
denen Methoden wurden die Verluste in den Speicherdrosseln festgestellt. Die Ver-
luste in anderen peripheren Elementen (Treiber, Kondensatoren, Leitungs- und kon-
taktwiderstande) wurden davon separat ermittelt. Die Differenz zwischen den Ge-
samtverlusten und Verlusten in allen anderen passiven und peripheren Komponen-
ten wurde ermittelt und in Bezug auf die Halbleiterverluste analysiert.

6.2. Uberlegungen zu Messgenauigkeiten und -fehlern

Angemessenheit und Art von Messmethode und Messmitteln sind als erstes zu be-
stimmen, so dass nicht allein schon die Anwendung eines bestimmten Messverfah-
rens zu einem Messfehler fiihrt oder die Messergebnisse erheblich beeinflusst. Wei-
terhin sind alle Messgerate, die zu Messungen kritischer Werte herangezogen wer-
den, auf korrekte Eichzyklen bzw. Kalibrierung zu tberprifen. Damit wird im Gro3en
und Ganzen ausgeschlossen, dass die vom Hersteller definierten Messtoleranzen
bzw. Genauigkeitsgrenzen tberschritten werden.

Die Angemessenheit einer Messmethode und der eingesetzten Messmittel ergibt
sich haufig schon bei der Versuchsplanung; gelegentlich stellt sich aber auch erst
wahrend des Experiments heraus, dass das verwendete Verfahren mit zu hohen Tole-
ranzwerten einhergeht. So hat sich beispielsweise in den durchgefiihrten Versuchs-
reihen verdeutlicht, dass ein kalorimetrisches Messverfahren aus rein physikalischen
Griinden flr groBere Leistungen besser geeignet ist als flr kleinere. Da die Relation
zwischen den zu messenden Verlustleistungen und der natiirlichen Varianz eines
solchen Messaufbaus bei kleinen Leistungen unglnstiger wird, gilt es hier genau
abzuwadgen, bei welchen zu erwartenden Messwerten das Verfahren noch als tech-
nisch-wissenschaftlich nutzbar einzustufen ist. Auch ist zu priifen, inwieweit das ver-
wendete Messgerat Giberhaupt in der Lage ist, den zu prifenden Wert zu verarbeiten.
Bei unseren Experimenten sind beispielsweise liberlagernde Gleich- und Wechsel-
spannungen oder Stréme mit Frequenzen in einem Bereich, der in der Leistungs-
elektronik nicht haufig gemessen wird, anzutreffen. Ob das Instrument fir diese
Messdatenerfassung geeignet ist, muss genau bestimmt werden.

Es ist weiterhin selbstverstandlich, dass alle Messmittel einer bestimmten Messtole-
ranz unterliegen. Dies bedeutet gleichzeitig, dass diese Toleranzwerte der verwende-
ten Gerate aufzunehmen sind, und kumulativ in die Genauigkeitsberechnung mit
einzugehen haben. Auch hier darf die Summierung der Messtoleranzen nicht zu ei-
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ner Uberschreitung der wissenschaftlich anerkannten Brauchbarkeitsgrenzen fiihren.
Von entscheidender Bedeutung sind in jedem Falle auch die potentiellen Erfas-
sungstoleranzen des eigentlichen Versuchsaufbaus herauszuarbeiten. Besonders
Leitungs- und Ubergangswiderstande sind zu beachten, die innerhalb des Messkrei-
ses liegen. Kein noch so genaues Instrument wird einen brauchbaren Messwert lie-
fern, wenn sich erhebliche Fehlerquellen im Messaufbau verbergen.

Letztlich muss gerade im Rahmen dieser Arbeit darauf hingewiesen werden, dass auch
der Einsatz eines Messgerates zu einer erheblichen Veranderung des zu messenden
Signals und seines Wertes fiihren kann. Diese unvermeidbare Veranderung muss je-
doch weitgehend bestimmbar sein, so dass sie in die Auswertung und Ergebnisbe-
rechnung miteinflieBen kann. Und auch hier sind wieder die Verhaltnisse tiblicher wis-
senschaftlicher Arbeiten einzuhalten. Ein Faktor von ein bis zwei Gro3enordnungen
zwischen tatsachlichem Wert und der GréRe seiner Veranderung ist in jedem Falle er-
forderlich. Da bei jedem Messverfahren kleine oder gro3e Messfehler entstehen, gilt es
sie zu behandeln und zu minimieren. Die Fehler konnen aus Umgebungseinfluss und
Ruckwirkungen, aus Unvollkommenheit und falscher Kalibrierung der Gerate sowie bei
der Bildung und Verarbeitung eines Messwertes durch beschrankte Genauigkeit ent-
stehen. Menschliche Fehler diirfen auch zu der Fehlerbeschaffung zahlen. Im Allge-
meinen gilt es alle Malinahmen zu treffen, um die Fehlbildung zu verringern.

In dieser Arbeit wurde auf die Reduzierung bzw. Vermeidung von Messfehlern be-
sonders geachtet. Um die durch die Messbedingungen entstehenden Messfehler zu
vermeiden, wurde auf den physikalischen Zustand der Umgebung wie beispielsweise
Umgebungstemperatur geachtet. Die Messwerte wurden mehrmals ermittelt. Nach-
dem der Grund fiir ausgefallene Werte festgestellt wurde, wurden diese aussortiert.
Aus den Ubrigen Messwerten wurden Mittelwert und Standardabweichungen ermit-
telt. Messfehler und Messtoleranzen aller benutzten Messgerate wurden analysiert
und bei der Ermittlung der Gro8en aus den gemessenen Werten berlicksichtigt.

6.3. Versuchsplanung und Auswertungsmethoden

Da die Anwendbarkeit und die Genauigkeit der Messergebnisse erheblich von der
Durchfiihrung der Experimente und der Verarbeitung experimentell gewonnener
Daten abhdngt, wurde auf das Messverfahren und den Umfang der experimentellen
Versuche grof3er Wert gelegt. Bei den Versuchsvorbereitungen wurden Vorausset-
zungen und Bedingungen fur das Durchfiihren der Experimente realisiert, die bei
angemessenem Arbeitsaufwand verlassliche und glaubwiirdige Informationen ver-
sprechen. Die durch die Messungen gewonnenen Informationen werden in einer
geeigneten kompakten Form mit einer quantitativen Genauigkeit dargestellt. In die-
ser Arbeit wird eine sogenannte vollfaktorielle Versuchsplanung zu Grunde gelegt.
Fiir jede Messreihe wird die Zahl der zu untersuchenden Faktoren festgelegt (z. B.
Strom, Spannung, Frequenz, Tastverhaltnis). Da es sich meistens um nichtlineare Ab-
hangigkeiten handelt, wird jeder Faktor bei mindestens drei bis flinf Einstellungen
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gemessen. Nach der Bearbeitung zahlreicher Messergebnisse werden Abhangigkei-
ten von Faktoren mathematisch ermittelt.

6.3.1. Passive Versuchsplanung

Es gibt zwei grundsatzliche Herangehensweisen beim Planen von experimentellen
Versuchen. Ein so genanntes passives Experiment betrachtet jeden Vorgang als Ein-
zelexperiment, und nach der Bearbeitung dieses Experimenten-Komplexes mithilfe
der Gau3schen Methode der kleinsten Quadrate werden Abhangigkeiten abgeleitet,
die die zu untersuchenden Zusammenhange beschreiben. Vorteile dieser Methode
liegen in einem geringeren technischen und zeitlichen Aufwand. Wesentliche Nach-
teile ergeben sich daraus, dass der Einfluss der Versuchsplanung auf statistische Ei-
genschaften der Ergebnisse nicht berlicksichtigt wird. Bei nur einer veranderbaren
EinflussgroBBe kann diese Methode jedoch verwendet werden. In der vorliegenden
Untersuchung wurde die passive Versuchsplanung zur Aufklarung der Frequenzab-
hangigkeit der Verlustleistungen bei sonst konstanten Einflussgrofen (Eingangs-
spannung und Ausgangsstrom) verwendet. Die Frequenzanderung lag zwischen
100 kHz und 500 kHz. Nach der Bearbeitung der beiden Messereihen wurden die Ver-
luste der untersuchten Halbleiter in 6.6 und 6.7 dargestellt.

6.3.2. Aktive Versuchsplanung

Eine Untersuchung mit mehreren veranderbaren Parametern muss nach bestimmten
Regeln der mathematischen Statistik vorgenommen werden, da eine objektive Beur-
teilung der Messergebnisse und deren Auswertung ohne statistische Priifverfahren
nicht mdglich ist. Solche Versuchsplanung heif3t eine aktive Planung und wird in
Bezug auf die beschriebene Anwendung in diesem Kapitel erortert.

Um ein gut approximiertes mathematisches Modell zu entwickeln, soll die aktive Ver-
suchsplanung konsequent zum Tragen kommen. Im Laufe des Messverfahrens und
der darauffolgenden Datenbearbeitung, sowie wahrend der Formalisierung der Er-
gebnisse in Form eines mathematischen Modells, entstehen Fehler und Abweichun-
gen und ein Teil des Ausgangsmaterials kommt abhanden. Die Methode der aktiven
Versuchsplanung ermoglicht die Abweichung des mathematischen Modells zu be-
stimmen und seine Adaquanz zu beurteilen. Eine aktive Versuchsplanung verfolgt
zwei Ziele:

— Fir die Experimentenreihen miissen spezifische, auf die Anwendung bezogene,
Bedingungen und Regeln ausgearbeitet werden, die fiir eine glaubwiirdige und
zuverlassige Information tber das Untersuchungsobjekt mit minimalem bzw. zu-
mutbarem Arbeitsaufwand sorgen.

— Die gewonnene Information muss in einer kompakten und geeigneten Form mit
einer quantitativen Schatzung der Genauigkeit dargestellt werden.

Um das Ziel der Untersuchung - Ermittlung der Verlustleistungen in den EPC2010
eGaN® FETs - zu erreichen, miissen zundchst die Einflussgro3en (das Zielergebnis
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beeinflussende Parameter) erfasst werden. Vorher wurde eine Analyse der Rangstufe
der Faktoren durchgefiihrt, sowie eine moglicherweise bestehende Wechselwirkung
ergriindet. Die EinflussgroBen werden weiterhin in Steuergrof3en, deren Werte ein-
gestellt und gehalten werden, und in Storgré3en, deren Werte nicht vorgegeben
werden kdnnen, eingeteilt. Weiterhin werden zu untersuchende Zielgro3en (Mess-
grofBen bzw. daraus ermittelte Gro3en) hinzugefligt. In dieser Arbeit liegt der Fokus
ausschlieBlich auf der Verlustleistung in den GaN-Transistoren als Zielgro3e, da diese
eine entscheidende Bedeutung fiir die Energieeffizienz der Gesamtschaltung hat.
Eine wichtige Rolle spielt dabei die Genauigkeit und die Reproduzierbarkeit der er-
mittelten Zielwerte. Nach einer detaillierten Analyse aller Gré8en wurde eine Ein-
flussgroBen-ZielgroBen-Matrix in Tabelle 6. 1 erstellt.

Einflussgréf3e ZielgréBe

Parametername Art Werte Verlustleistung

starker Einfluss, nicht-
lineare Abhangigkeit

05A,1TA 1,5A, 2A, starker Einfluss, nicht-

Eingangsspannung SteuergroBe | 75V, 100V

A t St o]
POANGHOM eHergrone 25A,3A,35A,4A,5A | lineare Abhédngigkeit
tarker Einfluss, li
Schaltfrequenz SteuergréBe | 100 kHz bis 500 kHz Starker Einfluss, fineare
Abhangigkeit
je hoher die F g
Streuinduktivititen StorgroBe | einige wenige nH Je hoherdie rrequenz

desto hoher der Einfluss

je hoher die Frequenz,

itsre K N inige H F
parasitdre Kapazitdten | Storgrof3e einige Hunderte p desto héher der Einfluss

Ron=10Q, starker Einfluss, lineare

Treiber-Ansteuerung | SteuergréfBe R=0Q Abhngigkeit

schwacher Einfluss, un-

Tastverhaltnis SteuergroBe | 0,5 bekannte Abhingigkeit

Tabelle 6. 1: Einflussgrél3en-Zielgré3en-Matrix fiir Erstellung eines aktiven Versuchsplans

Eine EinflussgroBen-ZielgroBen-Matrix ist zwar subjektiv, sie wurde jedoch aufgrund
von allgemeinen Fachkenntnissen und gesammelten Erfahrungen in dem eng defi-
nierten Sachgebiet unter Berticksichtigung der Zielstellung der vorliegenden Arbeit
erstellt. Bei der Auswahl der EinflussgroBen wurden die Treiber-Ansteuerung und das
Tastverhaltnis nicht als Faktoren bestimmt. Nachdem die vorlaufigen Untersuchun-
gen gezeigt haben, dass sich das Tastverhaltnis auf die Verluste bei den magneti-
schen Bauteilen stark auswirkt, wurde sein Wert auf 0,5 gehalten, um den Einfluss auf
die ermittelte Verlustleistung in den Halbleitern auszuschlieBen bzw. die gesamte
Verlustleistung der Schaltung so gering wie maoglich zu halten. Bei der Treiber-
Ansteuerung wurden die externen Gate-Widerstande klein gewahlt, um die Schalt-
geschwindigkeit zu maximieren und die Verlustleistung bei maximalen Schaltflanken
zu ermitteln. Es wurde versucht, den Einfluss der aufgelisteten Stérgré3en durch den
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Aufbau zu minimieren. Die parasitaren Induktivititen und Kapazitdten sind jedoch
frequenzabhdngig, daher ist es nicht moglich, deren Einfluss absolut auszuschlieBen
oder mit Messwerten zu erfassen. Das mathematische Modell der untersuchten Ziel-
groBe in Abhangigkeit von den EinflussgréBen in der Polynomform kann so darge-
stellt werden:

y:ﬂ0+iﬂi'xi+zn:ﬂi'ﬂj 'Xi'xj+iﬂi'ﬂj X - X; 6.1)

i#]

Unter y ist eine ZielgroBe bedacht (Verlustleistung in der vorliegenden Untersu-
chung); Variablen x; und x; stellen Einflussgrof3en dar (hier Eingangsspannung, Aus-
gangsstrom und Schaltfrequenz), £ und £ sind Polynom-Koeffizienten, die vonei-
nander unabhdngig sind und sich gegenseitig nicht beeinflussen.

In der mathematischen Statistik wird empfohlen, soweit es mdglich ist, orthogonale
Versuchsplane zu entwickeln. Solche Plane sind zentral, denn alle Punkte sind sym-
metrisch in Hinsicht auf den Mittel- bzw. Nullpunkt. Die zentralen zusammengesetz-
ten, orthogonalen Plane bestehen aus einem faktoriellen Plan, wie beispielsweise fiir
drei Faktoren in Tabelle 6. 2 dargestellt, aus dem zentralen Nullpunkt und zwei zu-
satzlichen (fir jeden Faktor) ,Sternpunkten” +ao.

az\/%-(,/n-no—no) (6.2)

no entspricht der Anzahl der Einzelversuche im Wirfel (2") und n ist die Anzahl der
gesamten Einzelversuche. Aufgrund der oben aufgefiihrten Uberlegungen wird
nachfolgend im Rahmen der vorliegenden Arbeit ein zentraler zusammengesetzter,
orthogonaler Versuchsplan zweiter Ordnung mit drei Faktoren erértert. Die maxima-
len und minimalen Werte fiir die jeweiligen Faktoren werden der Tabelle 6. 2 ent-
nommen.

Eingangsspannung Ausgangsstrom Schaltfrequenz
Zentralwert 75V 3A 300 kHz
Variierungsintervall 25V TA 100 kHz
Max. Wert 100V 5A 500 kHz
Min Wert 50V 1A 100 kHz

Tabelle 6. 2: EinflussgréfBSen fiir die faktorielle Versuchsplanung

Bei der Durchfiihrung der Messuntersuchungen mussten technisch bedingte Abwei-
chungen vom idealen orthogonalen Versuchsplan vorgenommen werden. Diese be-
ziehen sich auf bestimmte vorhandene Werte der Bauteile, Eigenschaften der Bau-
elemente und deren Abhangigkeit von der Temperatur.
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6.4. Testmethoden und -aufbauten

Zur Untersuchung der Effizienz und des Schaltverhaltens der EPC2010 eGaN® FETs
wurde ein Teststand konzipiert und aufgebaut (Abb. 6. 1). Als Hauptkomponente
wird eine EPC9003-Platine mit zwei 200 V EPC2010 eGaN® FETs eingesetzt, die in ei-
ner Halbbriicke geschaltet sind [189]. Die Platine beinhaltet eine Treiber-Schaltung
und Keramik-Hochfrequenz-Kondensatoren, die hier dem Zwischenkreis zugeordnet
werden. Jeder einzelne dieser Zwischenkreiskondensatoren besitzt eine Kapazitat
von 330 nF. Der Testaufbau verfiigt zusatzlich Uber eine Zwischenkreiskapazitat mit
einem Folienkondensator mit einem Wert von 3,3 uF. Als Speicherdrosseln wurden
sowohl Drosseln mit Kernen aus verschiedenen magnetischen Materialien wie auch
diverse Luftspulen verwendet (s. Kapitel 5), mit Induktivitatswerten zwischen 100 uH
und 500 pH. Als ohmsche Widerstande wurden abwechselnd Lastwiderstande ver-
schiedener Werte benutzt, die die notwendigen Strome bei gleichem Tastgrad si-
cherten.
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Abb. 6. 1:  Getestete Synchron-Tiefsetzsteller-Schaltung

Bei den Leistungsmessungen wurde ein mehrkanaliges Leistungsmessgerat ZES
ZIMMER LMG 500 verwendet. Die Ergebnisse wurden mit den von Multimetern ge-
wonnen Messwerten validiert. Spannungs- und Stromverlaufe wurden mit einem
digitalen Oszilloskop Tektronix DPO 7054 C (500 MHz, 20 GS/s) aufgenommen. Zu
den Spannungsmessungen sind Tektronix Tastkopfe P6139P (500 MHz) und zum
Messen des Last- bzw. Spulenstroms ist eine Tektronix Stromzange TCP0030
(120 MHz) verwendet worden. Als Funktionsgenerator diente ein Gerat von Philips,
PM 5133 mit einem Frequenzspektrum bis zu 10 MHz.

Die Untersuchung der Verlustleistungen in den eGaN® FETs erfolgte mithilfe zweier
experimenteller Methoden. Mit der kalorimetrischen Methode wurden die Verlustleis-
tungen in den Speicherdrosseln mit magnetischem Kern ermittelt. Auch die Effizienz
der gesamten Schaltung beim Einsatz von Speicherdrosseln aus unterschiedlichen
Kernmaterialien wurde untersucht. Bei der zweiten Methode wurden statt Speicher-
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drosseln mit Kern verschiedene Luftspulen verwendet. Bei dieser Methode, die aus-
schlielich messtechnischen Zwecken diente, wurden Halbleiter-Verlustleistungen bei
unterschiedlichen Strémen und Frequenzen ermittelt und analysiert.

In den beiden Methoden wurde die Verlustleistung der gesamten Schaltung gemessen
und dann die Verluste in den anderen (nicht Halbleitern) Komponenten analysiert und
daraus die Halbleiter-Verlustleistung ermittelt. Bei der kalorimetrischen Methode wur-
den zusatzlich die Verluste in den Speicherdrosseln untersucht.

6.4.1. Kalorimetrische Methode

Fir die Messung der Verluste in den Speicherdrosseln wurde die kalorimetrische
Tragheitsmethode gewahlt. Dafiir ist ein Kalorimeter angefertigt worden und mit
insgesamt acht Sensoren an Innen- und AuBenwanden versehen (Abb. 6. 2).

Leistungsmessung

Leistungsmessung ——= Temperaturmessung
O

Drossel
NTC-
l NTC- Sensoren
Sensoren
Liifter

Abb. 6.2: Schematische Darstellung des Kalorimeters fiir die Verlustleistungsmessungen in
einer Speicherdrossel

Bei dieser Methode wird zur Ermittlung der Verluste der thermische Widerstand der
kalorimetrischen Box herangezogen [190]:

AT dT
I:)Ioss Drossel — E + (Zmi ) Cp,i ]E (6 3)
h i

Aus der Betrachtung dieser Gleichung ist zu entnehmen, dass die Verluste in der
Speicherdrossel proportional zur zeitlichen Ableitung der Temperatur (d7/dt) sind.
Um die Messfehler zu reduzieren und damit den Einfluss des zweiten Summanden zu
minimieren, muss die Temperaturableitung quasi null sein. Dies ist moglich, wenn
eine Messung lange genug dauert. In einem Zeitraum von ca. 2 bis 3 Stunden lage
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dann der Messfehler bei einem bis zwei Milliwatt und kann vernachlassigt werden.

Die Temperatur-Differenz  wurde mithilfe von jeweils vier Prazisions-
Temperatursensoren im und am Kalorimeter ermittelt (Abb. 6. 3). Die Daten wurden
mit dem Datenrekorder Agilent 34980A aufgenommen und ausgewertet. Der ther-
mische Widerstand Ry wurde durch Referenzmessungen mit verschiedenen Leis-
tungswiderstanden errechnet, die in etwa der Verlustleistung in den Drosseln ent-
sprechen.

Abb. 6. 3: Kalorimeter fiir die Verlustmessungen in den Speicherdrosseln mit Sensoren und
entsprechenden Anschliissen (links), mit Liifter und einem Testobjekt (rechts)

Die daflir eingesetzten NTC-Temperatursensoren gehdren zu den Prazisions-NTCs
und sind durch sehr kleine Abmessungen, eine geringe thermische Masse und eine
wesentlich groBere Empfindlichkeit vorteilhaft gekennzeichnet. Weiterhin besitzen
sie eine hohe Impedanz und bendétigen daher nur einen minimalen Messstrom.

Als Speicherdrosseln wurden Induktivitaten mit verschiedenen Werten fiir diverse
Schaltfrequenzen (s. Kapitel 5) aus unterschiedlichen magnetischen Kernen sowie
Bedrahtungen (Volldraht, HF-Litze) verwendet. Das Kalorimeter samt der Schaltung
wurde in einem Klimaschrank platziert (Abb. 6. 4). Die Temperatur wurde dabei bei
25°C gehalten.

Abb. 6.4: Teststand zur Untersuchung der Verlustleistungen mit kalorimetrischer Methode
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Die kalorimetrischen Messungen wurden mit vierzehn? Drosseln aus drei magneti-
schen Kernmaterialien mit jeweils flinf Induktivitatswerten® bei unterschiedlichen
Frequenzen und Ausgangsleistungen durchgefiihrt (Tabelle 6. 3).

Kernmaterial | AuBendurchmesser Gewicht e LAl el S Frequenz
(Sollwert) (Istwert)

3C20 26 mm 24049 250 pH 247 puH 200 kHz
3C20 26 mm 2359 167 uH 169 puH 300 kHz
3C20 20 mm 11,09 125 pH 129 uH 400 kHz
3C20 20 mm 10,59 100 pH 102 pH 500 kHz
AmoFlux 34 mm 5159 500 uH 504 pH 100 kHz
AmoFlux 34 mm 42,59 250 pH 252 pH 200 kHz
AmoFlux 28 mm 3359 167 pH 159 pH 300 kHz
AmoFlux 23 mm 19,09 125 pH 127 pH 400 kHz
AmoFlux 23 mm 17,09 100 puH 100 puH 500 kHz
3W7538 30 mm 40,09 500 pH 499 uH 100 kHz
3W7538 30 mm 3709 250 puH 271 puH 200 kHz
3W7538 19 mm 15,59 167 uH 157 uH 300 kHz
3W7538 19 mm 1209 125 pH 120 pH 400 kHz
3W7538 19 mm 10,59 100 uH 97 uH 500 kHz

Tabelle 6. 3: KenngréBBen der untersuchten Speicherdrosseln (Induktivitdtswert bei 2 A)

Der Ausgangsstrom bzw. die Ausgangsleistung wurde durch die Lastwiderstande
geandert. Das Verhaltnis Ausgang-/Eingangsspannung blieb konstant bei 0,5. Nach
Auswertung der Datensatze des Datenrekorders wurden die Verluste in den Spei-
cherdrosseln kalkuliert. Alle Speicherdrosseln wurden auf einen Ripple-Strom vom
0,5 A ausgelegt und auf diesem Wert konstant gehalten.

6.4.2, Methode mit Luftspulen

Fir eine indirekte Ermittlung der Verlustleistungen in den GaN-Transistoren wurden
niederkapazitive Luftdrosseln eingesetzt. Der Vorteil dieser Bauelemente gegeniiber
den Speicherdrosseln mit einem magnetischen Kern liegt darin, dass die Luftspulen
aufgrund eines nichtvorhandenen Magnetkerns dauferst geringe Nichtlinearitaten
besitzen. So kann die Spannung vom Strom entkoppelt und jeder Faktor einzeln be-
trachtet werden. Die Verlustleistungen lassen sich einfacher ermitteln.

Die Verlustleistungen in den Drosseln entstehen ausschlieBlich durch Wickelverluste:

2 Ein Induktivitatswert von 500 uH war mit dem Kern 3C20 in der GréBe nicht zu erreichen.
3 Damit ist der Wert bei jeweiliger Frequenz und bei 2 A Strom gemeint.
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Die beiden Summanden in der Formel (6.717) stellen die Gleichstrom- und Wechsel-
stromverluste dar. Durch Ermittlung des Gleichstrom- bzw. Wechselstromwider-
stands (s. 5.2.1) lassen sich die Verlustleistungen in den Luftspulen berechnen.

6‘5.

Verlustbetrachtungen in den Leitungen

Alle in der Testschaltung aufgefiihrten Elemente weisen geringere oder gro3ere Ver-
lustleistungen auf.

6.5.1.

Verluste durch Leitungs- und Kontaktwiderstande

Verluste, die durch die Leitungen und Kontaktwiderstande entstehen, wurden analy-
siert. Im Gesamtdiagramm der Strom- und Spannungsmessungen im Leistungskreis
(Abb. 6. 5) sind alle Kontakt- und Leitungswiderstande aufgezeichnet.
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Bei der Wahl des Spannungsabgriffs flr das Leistungsmessgerat wurde darauf geach-
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tet, dass keinerlei zusatzliche stromfiihrende Komponente oder Zuleitungen mit in
die Messung einbezogen wurden. Die Leitungs- und Kontaktwiderstande wurden
ermittelt, ihre Werte liegen im Messtoleranzbereich der gesamten Verlustleistung.

Die Leitungsverluste auf der Zwischenkreisplatine mit Leiterbahnen von unter 1 cm
sind so gering im Vergleich zu den Verlusten in den aktiven und passiven Bauteilen,
dass sie ohne weiteres fir die relevanten Verlustbetrachtungen vernachlassigt wer-
den kdnnen.

6.5.2. Verluste in der Leiterplatte

Das Design der Leiterplatten spielt in Hinsicht auf die Performance der Schaltung
eine wichtige und insbesondere bei schnellen eGaN-FETs eine entscheidende Rolle
[191]. Nicht nur die Streuinduktivitaten sondern auch die Leitungsflihrungen tragen
zu bestmoglichem Schaltverhalten bei. Die Leiterbahnen auf Leiterplatten diirfen
auBerdem keinen grof3en Widerstand haben, damit weniger Energie in Warme um-
gewandelt wird und verloren geht. Der Leiterplatten-Widerstand bei Gleichstroman-
wendungen wie hier berechnet sich aus der Leitungslange, geteilt durch das Produkt
aus elektrischer Leitfahigkeit und Leitungsquerschnitt. Auch die Abhangigkeit des
Gleichstromwiderstands auf der Leiterplatte von der Temperatur ist zu bericksichti-
gen. Die Umgebungstemperatur und die Eigenerwarmung der stromdurchflossenen
Leiterbahnen sind hierbei von groBer Bedeutung. Auch nichtlineare Effekte und eine
Warmespreizung auf der Leiterplatte, verursacht durch andere Strome, sind zu be-
achten. Aussparungen wie Bohrungen, Trenngrdaben und Durchkontaktierungen
mussen ebenfalls einkalkuliert werden. Die fiir die Untersuchungen verwendete Lei-
terplatte wurde nach den oben erwdahnten Regeln erstellt.

Die Berechnung des Widerstands auf der Leiterplatte erweist sich als sehr kompli-
ziert, da die Strompfade keine einfachen geometrischen Strukturen aufweisen, und
ein einzelner Teilwiderstand fiir jede kleinste Anderung der Geometrie berechnet
werden muss. Die genauen Verhadltnisse der Stromdichteverteilung auf der Leiter-
platte kdnnen mit 3D-Solvern exakt analysiert werden, dies Ubersteigt jedoch den
Rahmen und den Themenbereich dieser Arbeit. In Abb. 6. 6 ist beispielsweise die Mo-
dellierung der Stromverteilung in komplexen Chip- und Leitungskonfigurationen
dargestellt.

Abb. 6.6: Modellierte Stromverteilung [M. Heeb, KDEE].
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Eine Verlustabschadtzung in den Leiterplatten ist moglich, wenn man Werte fiir die
minimale Breite fir die Kupferverbindung bei entsprechender Dicke der Kupferlagen
einer Leiterplatte annimmt. Aus einer empirischen Analyse der Leiterplatten-
Widerstande lasst sich die Annahme treffen, dass die Verluste der Leitungen und der
Platine im Vergleich zu den anderen Verlusten sehr gering und daher vernachlassig-
bar sind.

6.5.3. Verlustbetrachtungen in den Kondensatoren

Eine weitere Verlustleistungskomponente, die durch die Schalthandlung der Transis-
toren bedingt ist, entsteht in den Zwischenkreiskondensatoren. Die durch die Schalt-
vorgdnge in den HF-Kondensatoren entstandenen Verluste wurden durch den gemes-
senen Ersatzserienwiderstand und die simulierten Strome ermittelt. Die durch die Kon-
densatoren flieBenden Strome sind mit LTSpice simuliert worden (Abb. 6. 7).

LA
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40,0 40,1 40,2 40,3

Abb. 6.7: In HF-Kondensatoren simulierter Strom beim Einschalten des oberen Transistors

Die Ersatzserienwiderstande der HF-Kondensatoren wurden mithilfe eines Impedanz-
Analysators Bode 100 in Abhangigkeit von der Frequenz aufgenommen (Abb. 6. 8).
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Abb. 6.8: Frequenzabhdingigkeit des Ersatzserienwiderstands von HF-Kondensatoren (330 nF)
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Daraus ergaben sich Verlustleistungen, die im Vergleich zu den gesamten experimentell
ermittelten frequenzabhangigen Verlusten so gering sind (wenige Milliwatt), dass man
sie ohne weiteres vernachlassigen kann.

6.6. Ergebnisse aus den Messungen nach der kalorimetrischen Methode

Mit der kalorimetrischen Methode lasst sich die Verlustleistung in den Speicherdros-
seln ermitteln. Bei dieser Methode wurden verschiedene Kernmaterialien fir die
Speicherdrosseln ausgesucht, die dem Anspruch nach hoher Effizienz Rechnung tra-
gen. Zunachst werden die Gesamtverluste analysiert und die Effizienz der Schaltung
in Abhangigkeit von den magnetischen Kernmaterialien ermittelt. Danach werden
die Verluste in diversen Drosseln untersucht und dargestellt. Zum Schluss werden die
Halbleiterverluste ermittelt.

6.6.1. Untersuchung der Effizienz einer Synchron-Tiefsetzsteller-Schaltung
mit eGaN® FETs bei Speicherdrosseln aus diversen Kernmaterialien

Effizienz-Untersuchungen eines Synchron-Tiefsetzstellers mit eGaN® FETs wurden an
dem oben beschriebenen Messstand durchgefiihrt. Wie im Kapitel 5 geschildert, eig-
nen sich erwiesenermallen die Speicherdrossel mit Ringkernen aus magnetischen
Materialien MPP, AmoFlux, KoolMy und 3C20 gut fiir die beschriebene Anwendung.
Demzufolge wurde die Effizienz der Schaltung mit den Speicherdrosseln aus diesen
Materialien analysiert.

Die Effizienz der Synchron-Tiefsetzsteller-Schaltung mit eGaN® FETs bei hartem
Schalten wurde mit verschiedenen magnetischen Bauelementen und bei unter-
schiedlichen Frequenzen ermittelt. Die Eingangsspannung wurde vorwiegend bei
100 V gehalten. Die Abb. 6. 9 zeigt eine klare Abhangigkeit des Wirkungsgrades von
der Frequenz wie auch der Ausgangsleistung bei Speicherdrosseln aus zwei MPP-
Kernen unterschiedlicher GroRBe.

Die Speicherdrossel mit 533 uH wurde fiir 100 kHz und die mit 175 pH fir 300 kHz fur
den gleichen Stromripple von 0,5 A eingesetzt. Auch wenn bei anderen Frequenzen
grol3ere bzw. kleinere Ripple-Strome entstehen, die entsprechend hdhere oder nied-
rigere Verluste sowohl in der Drossel wie auch in den Halbleitern verursachen, ist der
Zusammenhang zwischen der Effizienz, der Schaltfrequenz und der Ausgangsleis-
tung eindeutig: Der Wirkungsgrad erhoht sich mit steigender Leistung und sinkt mit
steigender Frequenz. Dass die Effizienz der Schaltung mit einer Speicherdrossel gro-
Berer Induktivitat hoher ist, erklart sich aus dem kleineren Ripple-Strom.
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Abb. 6.9: Wirkungsgrad als Funktion der Schaltfrequenz bei unterschiedlichen Ausgangs-
leistungen mit zwei Drosseln (MPP, 175 uH, OD 24 mm und MPP, 533 uH, OD 36 mm)

Auch bei anderen magnetischen Kernen ist das Verhalten Wirkungsgrad-
Schaltfrequenz-Ausgangsleistung ahnlich (Abb. 6. 10). Der deutlich geringere Wir-
kungsgrad der Schaltung mit Magnetkernen aus KoolMy und 3C20 bei 100 kHz ist auf
den kleineren Induktivitatswert zurlickzufiihren: Ein hoherer Ripple-Strom verursacht
hohere Schalt- und Kernverluste. Deutlich héhere Verluste mit MPP-Drossel bei den
hochsten Frequenzen erklaren sich durch groere Verluste im magnetischen Kern.
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Abb. 6. 10: Wirkungsgrad bei zwei Ausgangsleistungen und drei Drosseln (MPP, 533 uH, OD
36 mm, KoolMy, 300 uH, OD 28 mm und 3C20, 297 uH, OD 26 mm)

Beim Vergleich der Effizienz der Schaltung mit zwei Speicherdrosseln ahnlichen Induk-
tivitatswerts und aus gleichem magnetischem Material (AmoFlux), jedoch unterschied-
licher Kerngrol3e, zeigt sich dagegen, vor allem bei den Ausgangsleistungen 60 W und
100 W, kein nennenswerter Unterschied (Abb. 6. 11). Unwesentliche Differenzen gehen
aus Messtoleranzen hervor. Die Tatsache, dass die Verluste beim gleichen Material und
Induktivitatswert, jedoch unterschiedlicher Kerngré3e gleich sind, erklart sich dadurch,
dass zusatzliche Kernverluste in der Drossel mit gré8erem Durchmesser durch geringe-
re ohmsche Verluste im Kupferdraht ausgeglichen werden.
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Abb. 6. 11: Wirkungsgrad als Funktion der Schaltfrequenz bei unterschiedlichen Ausgangsleis-
tungen mit zwei Speicherdrosseln (AmoFlux, 270 uH, OD 23 und 275 uH, OD 34 mm)

Die durchgefiihrten Untersuchungen ergaben, dass die Effizienz der Synchron-
Tiefsetzsteller-Schaltung mit eGaN® FETs erst ab 100 W Werte erreicht, die flr weitere
Forschungen bzw. firr die Industrie von Relevanz sind. Aus diesem Grunde wird bei den
nachfolgenden Untersuchungen der Schwerpunkt auf 100 W Ausgangsleistung gelegt.

Weiterhin wurde der Wirkungsgrad der Gesamtschaltung bei 100 W Ausgangsleis-
tung in Abhangigkeit von der Schaltfrequenz mit Speicherdrosseln verschiedener
magnetischer Kerne untersucht und analysiert. Es wurde eine Drossel mit Ringkern
aus 3C20 (OD 26 mm) mit Induktivitatswerten von 300 pH angefertigt und mit einer
fertigen Drossel von Wiirth Electronics (OD 27 mm) aus dem Basismaterial 3W7528
mit einem Induktivitatswert von 346 uH verglichen. Die Ergebnisse der Effizienz-
Messungen sind in Abb. 6. 12 dargestellt.
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Abb. 6. 12: Wirkungsgrad bei 100 W Ausgangsleistung mit unterschiedlichen Speicherdrosseln
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Nach der Analyse der oben aufgefiihrten Messreihen wurde festgestellt, dass sich in
dieser Anwendung im untersuchten Frequenzbereich MnZn-Ferrit 3C20 (Ferroxcube)
und AmoFlux (Magnetics) als besonders verlustarm erweisen. Die Effizienzuntersu-
chung der verglichenen Speicherdrosseln entnimmt man der Abb. 6. 13.
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Abb. 6. 13: Wirkungsgrad als Funktion der Schaltfrequenz mit Speicherdrosseln aus 3C20,
3W7538 sowie AmoFlux entsprechender Induktivitdten und 100 W Ausgangsleistung

Drosseln mit 3C20- und AmoFlux-Kernen zeigen einen héheren Wirkungsgrad uber
dem gesamten Frequenzbereich als die Drosseln mit 3W7538 Kernen. Die Wirkungs-
rade der Schaltung mit 3C20- und AmoFlux-Drosseln ist innerhalb gegebener Messtole-
ranzgrenzen vergleichbar, dennoch sind die 3C20-Kerne mit jeweiligen Induktivitatswer-
ten* kleiner und leichter als die AmoFlux-Kerne. Hinsichtlich der Effizienz konnen die bei-
den magnetischen Materialien in einer solchen Schaltung mit eGaN® FETs eingesetzt wer-
den. In Bezug auf die jeweilige Anwendung sind jedoch 3C20-Kerne vorzuziehen, wenn
das Volumen und das Gewicht des gesamten Systems von Relevanz sind.

6.6.2. Ermittlung der Drosselverluste bei verschiedenen magnetischen
Kernmaterialien

Die Messungen wurden bei einem konstanten Tastgrad von 0,5 durchgefiihrt. Der
Ripple-Strom lag bei allen Untersuchungen bei 0,5 A. Die Verlustleistungen in den
Speicherdrosseln wurden aus kalorimetrischen Messungen ausgewertet. In Abbil-
dung (Abb. 6. 14) sind die resultierenden Werte die fiir Verlustleistungen in verschie-
denen Speicherdrosseln aufgetragen.

4 Die Induktivitatswerte der Speicherdrosseln bei diesen Messungen sind im Unterkapitel 6.4.1 aufge-
fuhrt.
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Abb. 6. 14: Verlustleistung als Funktion der Schaltfrequenz in Speicherdrosseln aus 3C20,
3W7538 sowie AmoFlux entsprechender Induktivititen und 100 W Ausgangsleistung

Die wesentlich hoheren Verlustleistungen bei 400 kHz und 500 kHz mit den dafir
ausgelegten Drosseln sind durch die kleineren Kerngré3en und damit verbundenen
groBeren Wicklungsverlusten begriindet. Daraus zieht man den Schluss, dass die
Kernverluste in einer Speicherdrossel solcher Dimension und angegebenen Be-
triebspunkte weniger schwerwiegend sind als die Wicklungsverluste. Beim Vergleich
der Verluste in den Drosseln aus diversen Kernmaterialien bei den jeweiligen Fre-
quenzen zeigt sich zunachst die generelle Abhangigkeit der Ummagnetisierungsver-
luste von den unterschiedlichen magnetischen Materialien. In dem Anwendungsbe-
reich, mit dem sich diese Untersuchung beschaftigt, und in dem gepriiften Fre-
quenzbereich wird deutlich, dass sich sowohl 3C20 wie auch AmoFlux als gut geeig-
nete Materialien darstellen. Die Verlustleistung der Drossel ist von der Temperatur
abhangig. Dieser Zusammenhang wurde nicht untersucht, gelegentlich wurde mit
einer Thermokamera die Temperatur verschiedener Drosseln bei unterschiedlichen
Frequenzen gemessen. Die hochste Temperatur der Drossel im Dauerbetrieb lag bei
ca. 60°C (2 A, 500 kHz).

Hinsichtlich der Schaltfrequenz muss es fiir jede reelle Anwendung eine Trade-Off-
Abwagung geben, ab welcher Frequenz eine Reduzierung der Drossel nicht weiter
sinnvoll ist, denn nicht nur die Halbleiter sondern auch die magnetischen Bauele-
mente setzen der Schaltfrequenz ihre Grenzen, wie in 5.6 beschrieben.

6.6.3. Analyse der ermittelten Verlustleistungen in den eGaN® FETs

Die Methode zur Ermittlung der Verlustleistung in den GaN-Schaltern basiert auf Er-
kenntnissen, die aus Messergebnissen der Verlustleistung der Schaltung und der
magnetischen Bauelemente hervorgehen. Aus den gesamten Verlusten der Schal-
tung und der Verlustleistung der Speicherdrossel lassen sich die restlichen Verluste,
abziiglich der Drossel- und Treiberverluste, ermitteln. Diese Verluste beinhalten zwar

113



Experimentelle Ermittlung der Verlustleistungen

auch Verlustleistungen in anderen Komponenten der Schaltung wie Kondensatoren
oder Leitungen, welche jedoch vernachlassigt werden kénnen (s. 6.5.1, 6.5.2, 6.5.3).

Wie Abb. 6. 15 zeigt, sind die HL-Verluste beim Einsatz verschiedener Kernmaterialien
bei gleichen Betriebsbedingungen, unter Berlicksichtigung der Messtoleranzen, iden-
tisch. Die Hundertstel-Watt-Differenzen sind auf die Abweichungen bei den kalorimet-
rischen Messungen zurlickzufiihren.
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Abb. 6. 15: Restliche Verluste in der Schaltung bei Verwendung der Speicherdrosseln aus Kern-
materialien 3C20, 3W7538 und AmoFlux entsprechender Induktivitditen bei 100 W
Ausgangsleistung (loue=2 A)

Die Erkenntnis, dass die Restverluste bei den Messungen mit verschiedenen Drosseln
konform sind, ist von enormer Wichtigkeit. Sie schafft die Grundlage zur Ermittlung
der Halbleiter-Verlustleistung bzw. der Verluste, die durch die Schaltvorgange verur-
sacht werden. Daraus kdnnen dann Schlussfolgerungen tber die Verluste in den
GaN-basierten Transistoren gezogen werden. Das Hauptziel der kalorimetrischen
Methode war jedoch, die Verlustleistungen in den verschiedenen Speicherdrosseln
zu ermitteln und die fiir den Einsatz bei hochfrequentem hartem Schalten am besten
geeigneten Materialien auszuarbeiten.

6.7. Experimentelle Ergebnisse aus den Messungen mit den Luftspulen

Bei den Untersuchungen mit den Luftspulen sind die Gesamtverluste der Schaltung
nur als Mittel zum Zweck gemessen. Der wichtige Teil der Messreihen mit den Luft-
spulen bestand in der Ermittlung der Wicklungsverluste der Drosseln.

6.7.1. Ermittlung der Verluste in den Luftdrosseln

Die Gleichstromverluste der Drosseln wurden bei den jeweiligen Stromen bzw. Tem-
peraturen nach der Vierleitermethode (Abb. 6. 16) bei verschiedenen Stromwerten
ermittelt. Ein Vorteil dieser Methode besteht darin, dass der Einfluss von Ubergangs-
widerstanden gering ist.
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Abb. 6. 16: Messung des Gleichstromwiderstands der Speicherdrosseln

Nach der Ermittlung des Gleichstromwiderstands lassen sich die entsprechenden
Verluste durch die Formel errechnen:

Ploss DC — RDC : Iéc (6 5)

Abb. 6. 17 stellt eine Abhangigkeit der durch den Gleichstromwiderstand entstehen-
den Verluste vom Strom in den Luftdrosseln verschiedener Induktivitaten dar.

6W
PIossDC / — 450 uH
4w / ——228uH
——178uH
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Abb. 6. 17: Stromabhdngigkeit der Gleichstromverluste in den untersuchten Luftspulen bei der
Umgebungstemperatur 25°C

Der Wechselstromwiderstand der Spulen wurde sowohl mit dem Impedanz-Analysator
Bode 100 wie auch mithilfe eines Serienresonanzschwingkreises durch Messungen mit
dem Oszilloskop bestimmt (Abb. 6. 18).

e | -0
1 R C R L AC
@) (®
U, U,
I
Abb. 6. 18: Messschaltung zur Bestimmung des Wechselstromwiderstands

Der Strom, der durch die Drossel flief3t, lasst sich aus dem Widerstand R und den ge-
messenen Spannungen U; und U, berechnen. Im Resonanzfall ist die Spannung U,
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minimal. Der Wechselstromwiderstand der Schaltung ergibt sich aus:

U,

RACges " R (6 6)

N Uz2—=U1min
Dieser Widerstand summiert sich aus dem Wechselstromwiderstand der Drossel und
dem Serienwiderstand des Kondensators:

Racyes = R+ Rc 6.7)

Je kleiner der Serienwiderstand des Kondensators, desto genauer kann der Wechsel-
stromwiderstand der Spulen bestimmt werden, da der Messfehler beim Addieren der
gemessenen Grof3en in diesem Fall kleiner ist. Fiir die oben beschriebene Messung
wurden Metallfolienkondensatoren verwendet, die einen Serienwiderstand unter
100 mOhm besitzen. Die Wechselstromverluste errechnen sich aus

Pac = ZRAC 'if (6.8)
n=1

Die Stromwerte fir die jeweiligen Frequenzen ergeben sich aus der Zerlegung der
periodischen Funktion des Wechselstromanteils in Fourier-Reihen. Die errechneten
Wechselstromverluste liegen fiir die verwendeten Frequenzen bei verschiedenen
Induktivitaten zwischen 20 mW und 60 mW. Sie steigen erwartungsgemal3 mit dem
Strom und zeigen eine Temperaturabhangigkeit wie in (5.2.1) mathematisch bewie-
sen.

6.7.2. Ermittlung der Verluste in den Halbleitern

Die Durchfiihrung der Messreihen wurde, wie in 6.3 beschrieben, durchgefiihrt. Nach
der Ermittlung der Gesamtverluste der Schaltung und der Berechnung der Wick-
lungsverluste wurden die Verluste in den EPC 2010 eGaN® HFETs bei verschiedenen
Stromen und Schaltfrequenzen bestimmt.

Bevor die Last angeschlossen ist und im Hauptkreis Strom flieBt (Abb. 6. 19), entste-
hen in den Transistoren Verluste. Diese Verlustleistungen sind ausschlief3lich dem
kapazitiven Umladen der beiden Transistoren zuzuschreiben und sind erwartungs-
gemal’ frequenzabhangig.

Zwischenkreis-Platine
@

Nelzgeréﬁ_#"M(é\)J C\D % GaN-PImirE: @ @
o

Abb. 6. 19: Teststand zur Untersuchung der Verlustleistungen mit Luftspulen (ohne Last)
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In den durchgefiihrten Messungen sind die Schalt- und Durchlassverluste bzw. die
Verlustleistungen in den einzelnen Transistoren nicht auseinander zu halten. Die
gewonnenen Ergebnisse stellen die gesamten Verluste in den beiden Halbleitern dar
und gelten nur fiir die aufgefiihrte Topologie in der gegebenen Ausfiihrung. Die bei-
den Transistoren befinden sich sehr dicht aneinander, mit einem Abstand von
ca. 2,5 mm, auf einer Platine. Das bedeutet, dass sie thermisch gekoppelt sind und
sich gegenseitig beeinflussen.

Die ermittelten Verluste in GaN-Schaltern ohne Last (l.: =0 A) bei verschiedenen
Frequenzen sind in Abb. 6. 20 dargestellt und mit den kalkulierten kapazitiven Schalt-
verlusten verglichen. Alle Messpunkte liegen auf einer Linie, die sich in einer Regres-
sionsgeraden abbildet. Fiir die Berechnung dieser Verluste wurde der minimale bzw.
maximale Wert aus dem Datenblatt fiir die Ausgangsladung eingesetzt.

5W
P loss HL
7
aw - Z —@— gemessene
o [ 4 Verluste
pd T P
3w
,07 errechnete
7z Verluste, max
/ 74
2w (el / (Qoss = 50nC)
p 7z / errechnete
/ Verluste, min
Tw 7 (Qoss =40nC)
ow fow

0 kHz 100 kHz 200 kHz 300 kHz 400 kHz 500 kHz

Abb. 6. 20: Ermittelte und kalkulierte Verluste (bei max. und min. Ausgangsladung) in den GaN-
Schaltern (ohne Last) bei verschiedenen Frequenzen

Unter der Annahme, dass die Bauelemente symmetrisch seien, lasst sich die Aus-
gangsladung bestimmen:

Pioss 0ss
= — (6.9)
QOSS 2:-fsw'Uds

Die Werte der aus den Messungen ermittelten Ausgangsladung betragen zwi-

schen 46 nC und 49 nC und liegen in einem Bereich zwischen den minimalen und
maximalen Werten des Herstellers.

Im nachsten Schritt sind die Verlustleistungen in den GaN-HFETs bei Stromen von 1 A
bis 3 A untersucht worden. Erwartungsgemal steigen die relativen Verlustleistungen
in den GaN-FETs mit der Frequenz und sinken mit dem Strom (Abb. 6. 21). Die Mess-
punkte liegen auf den approximierten Geraden. Qualitativ ist zu sehen, dass sich der
Abstand zwischen den frequenzabhangigen Graphen bei zwei benachbarten Strom-
werten reduziert. Der grau markierte Bereich reprasentiert eine rein fiktive Betrach-
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tung, denn die Verluste verhalten sich ganz anders bei kleineren Strémen (z. B. we-
gen Luckgrenzen).
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Abb. 6. 21: Relative Verlustleistung in den eGaN-HFETs bei 100 V Eingangsspannung, verschie-
denen Strémen und Schaltfrequenzen

Die Effizienz der GaN-Halbleiter sinkt mit steigender Schaltfrequenz (Abb. 6. 22). Dies
gilt Uber den gesamten Strombereich. Die Absenkung der Regressionsgeraden ver-
ringert sich mit ansteigendem Strom. Die Effizienz der GaN-Halbleiter steigt bei glei-
chen Schaltfrequenzen mit steigendem Strom. Ein hocheffizienter Einsatz von eGaN-
FETs in hochfrequenten (200 kHz bis 400 kHz) Synchron-Tiefsetzstellern ist bei héhe-
ren Stromen moglich. Dazu ist jedoch ein optimiertes Design der magnetischen Bau-
elemente sowie der Leiterkarten notwendig.

Eta,,

100% 30A
%t\ ——25A
§§§ | ——204

N ~ 154

96% \ ~

92%

100 kHz 200 kHz 300 kHz 400 kHz 500 kHz

——1,0A

/1]

f

» sw

Abb. 6. 22: Effizienz der EPC2010-GaN-Schalter bei unterschiedlichen Strémen und Frequenzen

In den absoluten Werten hangen die Verlustleistungen in den GaN-Halbleitern erheblich
von der Eingangsspannung und der Frequenz ab, jedoch wesentlich geringer von dem
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Ausgangsstrom bei geringen Werten (Abb. 6. 23). Die Verlustleistung ist weniger vom
Strom sondern, wegen parasitarer Kapazitaten, mehr von der Spannung abhangig.

45W PIossHL
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35W ®
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®
H
05W fow

100 kHz 200 kHz 300 kHz 400 kHz 500 kHz

Abb. 6. 23: Absolute Verlustleistungen in den eGaN-HFETs bei 75 V und 100 V Eingangsspan-
nung und zwei verschiedenen Stromen in Abhdngigkeit von Frequenz

Die Auswertungen der bei 100V Eingangsspannung durchgefiihrten Messversuche
bei diversen Stromen und Frequenzen sind in Abb. 6. 24 aufgefiihrt.
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Abb. 6. 24: Approximation der Verlustleistungen in den eGaN-HFETs als Funktion der Schaltfre-
quenz bei 100 V Eingangsspannung und unterschiedlichen Strémen

Bei einem Vergleich der Verlustleistungen in GaN-Schaltern bei verschiedenen Schalt-
frequenzen in Abhangigkeit vom Strom lassen sich folgende Tendenzen beobachten:

e Bei 100 kHz andern sich die Verlustleistungen mit dem Strom zunachst kaum.
Lediglich liegen die Unterschiede im Messtoleranzbereich. Erst bei 3 A steigen
die Verluste merklich.
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e Bei den Frequenzen zwischen 200 kHz und 500 kHz zeigt sich eine Tendenz, die
mit steigendem Strom immer deutlicher wird: Bei der Stromveranderungvon 1 A
bis ca. 2 A sinken die Verluste zunachst geringfligig, ab ca. 2,5 A steigt die Ver-
lustleistung mit dem Strom dann sichtlich. Dieser Effekt wurde bereits in Kapi-
tel 4 beschrieben und dort auch mathematisch ausgearbeitet. In dieser Ver-
suchsreihe bestatigt sich nun dieses zunachst etwa eigentiimlich erscheinende
Phanomen.

Diese Ergebnisse bestatigen sich auch durch die thermischen Messungen mit einer
Thermokamera (Abb. 6. 25). Beim oberen Transistor T, steigt die Temperatur gering-
fugig und erwartungsgemal mit ansteigendem Strom. Beim unteren Transistor T
sinkt die Temperatur mit ansteigendem Strom, denn, wie in 4.4.2.2. beschrieben, sind
die Umladeverluste im unteren Transistor umso groBer, je kleiner der Strom, und es
Uberwiegen in dem Strombereich bis ca. 2 A steigende Durchlassverluste.

160 °C
®T1,05A
) oT1, 1A
o7l 1,5A
. ' oTI,2A
110°C *
72,05A
. T2 1A
; ®72 1,5A
072 2A
f‘
60 °C w
100 kHz 200 kHz 300 kHz 400 kHz

Abb. 6. 25: Temperaturen der eGaN-HFETs bei 100 V Eingangsspannung ohne Kiihlung

Diese Erkenntnis ist fiir die Auslegung eines Synchron-Tiefsetzstellers, der in einem
Teillastbereich arbeitet, sehr wichtig. Eine entscheidende Rolle spielt dabei die Ein-
stellung der Totzeiten.

Zum Schluss wurden die EPC 2010 eGaN® HFETs bei Stromen bis zu ca. 5 A und Fre-
quenzen 220 kHz, 315 kHz und 410 kHz getestet (Abb. 6. 26). Dafiir wurden die Luft-
drosseln mit entsprechenden stromfahigen HF-Litzen erstellt. Die Frequenzen wur-
den entsprechend gewahlt, damit der Ripple-Strom, wie bei allen anderen Messun-
gen, 0,5 A betragt. Die gestrichelten Linien deuten die Trendlinien zwischen den ge-
messenen Punkten an. Bei allen Frequenzen zeigt sich eine Stromabhangigkeit, die
mit einem Polynom zweiten Grades beschrieben werden kann. Dies wiederum be-
deutet, dass die Veranderung der Verlustleistungen bei gleichen Frequenzen vor-
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wiegend durch die Durchlassverluste bestimmt wird, die quadratisch mit in die Glei-
chung eingehen.

PIossHL
7
[ )
77
6W 7/ % e 220kHz
// /v
7 ////
ARy
S5W - o 315kHz
7l //
DR
P
- P |
4w ST e 410kHz
- - <
"__,/’////IV:///
3w - — /// 1
S
2w lout
2A 3A 4A 5A

Abb. 6. 26: Abhdngigkeit der Verlustleistungen in den eGaN-HFETs mit 100 V Eingangsspan-
nung von den Strémen bis zu 5 A bei drei Frequenzen

Die Halbleiterverluste bei 5 A liegen anteilig zwischen ca. 2,5 % bei 220 kHz und 2,8 %
bei 410 kHz. Bei einer entsprechenden Auslegung der magnetischen Komponenten,
einer angemessenen Kiihlung und einem adaquaten Platinen-Design ist somit eine effi-
ziente und kompakte Synchron-Tiefsetzsteller-Schaltung mit EPC eGaN-FETs moglich.

AbschlieBend wird die Abhangigkeit der gemessenen Verluste von der Frequenz
dargestellt (Abb. 6. 27). Betriebspunkte sind 100V Eingangsspannung, 50 % Tastver-
haltnis, 0,5 A Stromripple und 3 A Ausgangsstrom (150 W Ausgangsleistung).
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Abb. 6. 27: Frequenzabhdngigkeit der Verlustleistungen in den eGaN-HFETs

Die Punkte zeigen die experimentellen Messergebnisse. Die gestrichelte Linie ist eine
approximierte Gerade aus den gemessenen Punkten. Aus dem Diagramm ist eine
lineare Abhangigkeit der Verlustleistung in den eGaN-HFETs von der Frequenz er-
sichtlich. Dies ergibt sich daraus, dass bei den Schaltfrequenzen zwischen 100 kHz
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und 500 kHz die dynamischen Verluste dominieren und die Gesamtverluste in den
Halbleitern bestimmen.

6.8. Zusammenfassung der Messergebnisse

Das Ziel der Testversuche war die experimentelle Untersuchung der Effizienz, des
Schaltverhaltens und der Verlustleistung der EPC2010 GaN-HFETs sowie der Kernver-
luste verschiedener magnetischen Materialien Uber einen Frequenzbereich von
100 kHz bis 500 kHz in einer Synchron-Tiefsetzsteller-Schaltung bei hartem Schalten.
Eine aktive Versuchsplanung der Untersuchung mehrerer Variablen entsprechend
statistischen Regeln wurde angewendet.

Da, aufgrund der sehr kurzen Schaltzeiten und steilen Schaltflanken, jeder ,Messein-
griff* die tatsdachlichen Ergebnisse, besonders bei der Strommessung, verfalscht,
wurden zwei Methoden zur experimentellen Bestimmung der durch die Schaltvor-
gdnge in GaN-Leistungstransistoren verursachten Verlustleistungen entwickelt, die
direkte Messungen des Drain-Stroms vermeiden. Die eine basiert auf kalorimetri-
schen Messungen, die andere beruht auf einer messtechnischen Verwendung der
Luftdrosseln. Die entwickelten und angewendeten Methoden sind wesentlicher Be-
standteil dieser Forschungsarbeit.

Mit der ersten Methode wurden Verlustleistungen der Speicherdrossel aus unter-
schiedlichen Kernmaterialien thermisch ermittelt und danach die Verlustleistungen
in den eGaN-FETs errechnet. Diese Methode ermdglicht nicht nur die GaN-Halbleiter-
Verlustleistungen herauszuarbeiten, sondern auch die magnetischen Bauelemente
hinsichtlich der GréBe und Effizienz adaquat zu gestalten. Die durchgefiihrten Expe-
rimente haben die bedeutende Rolle der magnetischen Komponenten in hochfre-
quenten leistungselektronischen Schaltungen bewiesen.

Bei der Methode mit den Luftdrosseln errechneten sich die Drosselverluste nach
messtechnischen Ermittlungen einzelner Parameter. Die Verlustleistungen in den
eGaN-FETs wurden danach ermittelt. Es wurden zahlreiche Messreihen bei verschie-
denen Betriebsparametern durchgefiihrt und die Halbleiterverlustleistungen ermit-
telt. Die gewonnenen Ergebnisse wurden graphisch dargestellt und durchdiskutiert.
Die experimentellen Ergebnisse bestatigen die im Kapitel 4 theoretisch bewiesene
Hypothese, dass die Verlustleistungen im unteren Strombereich zunachst mit steigen-
dendem Strom sinken, was mit dem Entladen der Ausgangskapazitat des unteren
Transistors durch den Lastkreis zusammenhangt. Sobald die Ausgangskapazitat des
Transistors vollstandig Giber den Lastkreis entladen wird, steigt die Verlustleistung in
dem Transistor gesetzmaBig durch die Erhohung der Durchlassleistung bei steigen-
dem Strom.

Die experimentellen Ergebnisse zeigen, dass die Halbleiter-Verlustleistungen bei bis zu
400 kHz und 5 A unter 3 % liegen. Das bedeutet, dass mit vertretbarem Kiihlaufwand
Stellerschaltungen fiir Leistungen von mehreren 100 W bei ausgezeichnetem Wir-
kungsgrad und geringen physikalischen Abmessungen realisiert werden konnen. Bei
weiterer Optimierung der magnetischen Bauteile und des niederinduktiven Plati-
nendesigns lasst sich hartes Schalten bis zu 500 kHz mit akzeptabler Effizienz errei-
chen.
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7. Zusammenfassung und Ausblick

Die rasante Verbreitung leistungselektronischer Systeme und die erheblichen
Anforderungen an solche Systeme erfordern den Einsatz neuer Materialien, sowohl
im Bereich der Halbleiter wie auch bei den magnetischen Stoffen, sowie eine
Abstimmung aller systemrelevanten Komponenten aufeinander. In der vorliegenden
Arbeit wurden GaN-basierte Niedervolt-HFETs in einem Synchron-Tiefsetzsteller
unter dem Aspekt der Berlicksichtigung magnetischer Bauelemente untersucht.

Fir ein besseres Verstandnis der neuen Halbleiter wurde der Stand der Technik
zusammengefasst, der genau gegliedert die Bandbreite der verfligbaren
Technologien einordnet, und auch zum Zweck der besseren Ubersichtlichkeit eine
tabellarische Auflistung vornimmt, in der sich die pragnanten Eigenschaften
wiederfinden. Fiir den Stromfluss in lateralen GaN-basierten Leistungstransistoren ist
das zweidimensionale Elektronengas verantwortlich, das eine unipolare Natur hat.
Da Galliumnitrid eine hohere Sattigungsgeschwindigkeit und die Elektronen im
zweidimensionalen Elektronengas eine erheblich héhere Beweglichkeit haben,
konnen mit GaN-Schaltern wesentlich hohere Schaltfrequenzen als mit
entsprechenden Si-Bauelementen erreicht werden.  Aufgrund der gréBeren
Bandliicke konnen GaN-basierte Bauelemente hdohere Betriebstemperaturen
erreichen. Diese beiden Tatsachen entsprechen den Anforderungen in der
Umrichtertechnik nach hoher Leistungsdichte und nach der Fahigkeit, hohen
Temperaturen standzuhalten.

Die elektrischen Eigenschaften von Feldeffekt-Transistoren der gut etablierten
Materialkombination AlGaN/GaN wurden detailreich beschrieben und unmittelbar
durch den Aufbau einer Tiefsetzsteller-Anwendung zur Praxis in Bezug gesetzt. Um
sich als vorteilhafte Alternative zum konventionellen Silizium zu prasentieren, wird
hier direkt auf die Moglichkeiten hoher Schaltfrequenzen und maximierter
Wirkungsgrade hingewiesen. Dies erfordert eine sorgfaltige Analyse aller
entstehenden Verluste und MaBnahmen zu deren Verringerung.

Das Schaltverhalten der GaN-HFETs in einem Synchron-Tiefsetzsteller wurde
modelliert. Im Rahmen der Betrachtung der Verlustleistungen wurde eine analytische
Methode angewendet und weiter entwickelt, die einen Bereich der Halbleiter-
Verlustleistungen aufzeichnet und einen Ausblick hinsichtlich der potentiellen
Erhohung der Schaltfrequenzen bei gleichem Wirkungsgrad bzw. der Steigerung der
Effizienz bei gleichen Schaltfrequenzen gibt.

Um die Vorteile der erhéhten Schaltfrequenz nutzen zu kénnen, erfolgte eine sehr
ausfiihrliche Betrachtung der notwendigen magnetischen Komponenten, deren
Auswahl- und Verwendungskriterien im Detail untersucht, evaluiert und
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aufgegliedert wurden. Um dieser Herausforderung Rechnung zu tragen, wurde ein
spezielles mathematisches Modell entwickelt und in seiner Ausfiihrung diversen
Parametersatzen unterworfen, um seine Anwendbarkeit zu demonstrieren. Ein
wichtiges Ergebnis lieferten theoretische Betrachtungen hinsichtlich der Grenzen,
die magnetische Bauelemente schnellen Halbleitern auferlegen. Denn, aufgrund der
allgemeinen giiltigen physikalischen Gesetze sowie der Bauformen und Materialien,
ist eine Reduzierung der GréBe magnetischer Komponenten mit steigender
Schaltfrequenz nur bedingt moéglich. Mit modernen magnetischen Baustoffen lassen
sich effiziente Schaltungen in kleinster GroBe bis ca. 5 MHz, eventuell bis zu 10 MHz
verwirklichen.

Eine Besonderheit der untersuchten Niedervolt-GaN-HFETs liegt darin, dass bei dem
quasi nicht vorhandenen Gehaduse eine korrekte Strommessung nicht realisierbar ist.
Jedes bis jetzt bekannte Strommessmittel bringt zusatzliche Streuinduktivitaten in
die Messungen mit ein, die wesentlich grol3er sind, als die Streuinduktivitdten der
Halbleiter-Bauelemente selbst. Damit ist es nicht moglich, ein korrektes
Stromverhalten wiederzugeben. In der Arbeit wurde auf die Grenzen gegenwartig
Ublicherweise verwendeter Labortechnik aufmerksam gemacht und auf notwendige
Schritte bei einer potentiellen Produktentwicklung hingewiesen.

Der Betrieb des beschriebenen Tiefsetzstellers wurde in allen erforderlichen Gré3en
messtechnisch erfasst. Die aus den experimentellen Untersuchungen ermittelten
Verlustleistungen in den GaN-HFETs wurden nach statistischen GesetzmaRigkeiten
systematisch ausgewertet. Dies ermdglichte funktionale Abhangigkeiten der
Schaltverluste vom Strom und von der Schaltfrequenz herzuleiten. Die aus den
theoretischen Betrachtungen und experimentellen Ergebnissen gewonnenen
Erkenntnisse beweisen, dass, aufgrund ihrer Eigenschaften durch das Material
Galliumnitrid, die untersuchten eGaN-HFETs in Stromrichtern eingesetzt werden
kénnen, die dem Trend der modernen Umrichtertechnik in Hinsicht auf Effizienz,
GroBe, Gewicht und Temperaturbestandigkeit folgen. Dennoch sind magnetische
Materialien und Komponenten nicht auBBer Acht zu lassen, denn die durch die
Halbleiter-Bauelemente gewonnenen Vorteile konnen schnell durch falschen Einsatz
von magnetischen Bauelementen wieder zunichte gemacht werden.

Schon jetzt kdnnen Leistungstransistoren mit lateralen Strukturen ein breites
Anforderungsspektrum erfiillen. Um in der Industrie Akzeptanz zu finden, mussen
jedoch bei den GaN-basierten Bauelementen einige Eigenschaften verbessert und
weiter entwickelt werden. Was den industriellen Einsatz von GaN-basierten
Leistungsbauelementen betrifft, werden sich gemal3 der drei Kernfaktoren — namlich
Kosten, technologische Besonderheiten und Verfligbarkeit - entsprechende
Anwendungsfelder oder auch Nischen bilden. Wie die ausfiihrlichen Betrachtungen
der technischen Eigenschaften in dieser Arbeit gezeigt haben, ist bereits heute ein
auBerst interessantes Spektrum an Anwendungen fir GaN-Leistungshalbleiter
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erkennbar. Uberall dort, wo es bei modernsten technologisch anspruchsvollen
Produkten um die Optimierung der Grenzparameter GroBe, Gewicht, Verlust-
wadrmeerzeugung oder auch Netzvertraglichkeit geht, wird GaN eine Option sein, die
mit Sicherheit schon frih wahrend der Produktentwicklung in die Evaluierung
einbezogen werden muss. Die in dieser Arbeit untersuchte Tiefsetzsteller-Schaltung
lasst leicht erahnen, dass sich daflir Bereiche wie z. B. Elektromobilitat oder auch
Photovoltaik anbieten. Um beispielsweise die Spannung des Antriebsakkus eines
Elektrofahrzeugs auch fiir  Zusatzfunktionen wie Dashboard-Versorgung,
Beleuchtung oder Zusatzantriebe wie Fensterheber nutzbar zu machen, wird schon
jetzt grundsatzlich auf dezentrale verbrauchernahe Steller gesetzt. Dieser Trend wird
sich manifestieren, und hier wird es immer um Platz- und Gewichtsoptimierung
gehen. In der Photovoltaik ist der gro3e Bereich der integrierten Mikro-Inverter zu
nennen. Als Hochsetzsteller und weiter auch als Wechselrichter kdnnen solche
Komplett-Inverter in jedem einzelnen Modul untergebracht werden. Da aber aul3er
dem Modul-Klemmkasten kein Platz fiir eine solche Schaltung ,spendiert” werden
soll, ist auch hier eine Reduzierung auf das unbedingt Notwendige erkennbar.

Natdrlich stellen auch alle anderen Verbraucher ein deutliches Anwendungsfeld dar,
bei denen mittlerweile dezentrale und vor allem auch verbrauchernahe elektronische
Regelungen die favorisierte Losung sind. Der gro3e Bereich der hocheffizienten LED-
Beleuchtung steht noch am Beginn. Auch hier ist die Herausforderung mit
geringsten GrolBen und besten Wirkungsgraden integrative Spannungs-
versorgungen zu konzipieren, die selbstverstandlich auch die Leistungsfaktor-
Korrektur Gbernehmen und gleichzeitig hochsten Anspriichen an die Netzqualitat
genldgen mussen.

Nicht nur LED-Beleuchtung sondern auch zahlreiche weitere Gleichstromgerate -
Computer, Laptops, Tablet PCs, Handys, Batterieladegerate, Smart Phones etc. -
werden mit Gleichstrom betrieben. Auf der einen Seite wird der Gleichstrom mit
gewissen Verlusten aus Wechselstrom umwandelt, auf der anderen Seite steigt die
Anzahl dezentraler regenerativer Energiequellen wie Photovoltaik, die Gleichstrom
produzieren, der jedoch zweimal umgewandelt werden muss, um bei den
Gleichstromgeraten anzukommen. Um dies zu vermeiden, und so die Effizienz zu
steigern und Materialkosten zu sparen, wird dartiber diskutiert bzw. es sind bereits
erste Pilotprojekte’ durchgefiihrt, bei denen ganze Gebdude komplett mit
Gleichstromtechnik  ausgeriistet sind. Um neue Losungen fiir lokale
Gleichstromnetze zu schaffen, konnten GaN-Transistoren erfolgreich eingesetzt
werden: Mit sehr hoher Frequenz betriebene GaN-FETs ermdglichen eine
Reduzierung der passiven Komponenten, sodass kompakte Gleichstrom-Steckdosen
durchaus maoglich sind.

' Privathduser und Arcola-Theater in London, ein Rechenzentrum in Lupfig (Schweiz),
Rechenzentren der Telefongesellschaft NTT in Tokio, ein Norwegisches Schiff
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Zusammenfassung und Ausblick

In der Antriebstechnik geht es im Kleinleistungsbereich (bis zu 1 kW) haufig um
drehmomentstarke Motoren, die mit extremen Taktzyklen angesteuert werden oder
auch um Spindelantriebe mit Drehzahlen weit Uber 100.000 U/min. Welche
Halbleitertechnologie im Einzelnen herangezogen wird, entscheidet der Entwickler;
dass GaN aber eine entscheidende Rolle spielen wird, vielleicht gar den Vorreiter, das
ist schon heute erkennbar.

In kurzen Abstanden kommen neue Bauelemente auf den Markt. Hohere
Sperrspannung und Stromtragfahigkeit sind die vornehmlichen Ziele der Hersteller
und damit entsprechen sie den Bedarfen der industriellen Entwickler. Eine gro3e
Herausforderung ist sicherlich auch, die immer kleineren Chipflaichen noch
hinreichend zu kihlen. Auch wenn die maximale Sperrschichttemperatur bei GaN
weit Uber der von herkdmmlichen Siliziumtransistoren liegt, ist die Materialauswahl
und -entwicklung dennoch mit den bekannten Problemen des Warmelbergangs-
widerstands konfrontiert.

Nicht zuletzt ergibt sich neben den wichtigen GréBen des Einschaltwiderstands, des
thermischen Widerstands und der package-spezifischen parasitaren Werte noch der
weite Bereich der EM-Storgrof3en. Die Strom- und Spannungsschwingungen spiegeln
kapazitive Umladeprozesse wider, die in einem Halbleiter aufgrund der parasitaren
Kapazitaiten und vorhandenen Streuinduktivititen unvermeidbar sind. Diese
schwingende Energieumkehrung, wenn sie nicht abwendbar ist, auch nicht durch
extrem niederinduktives Design, muss spatestens in der Ausgangsstufe durch Filter
unterdriickt werden, um den EMV-Anforderungen gerecht zu werden. Die extremen
Schaltfrequenzen und Schaltflanken, die mit Bauelementen mit weiter Bandliicke
erreichbar sind, ergeben eine nicht zu unterschitzende Problematik, die
messtechnisch und auch beim Layout teilweise neue und andere Wege erfordert. HF-
taugliche Methoden und Messmittel sind bei der Produktentwicklung ebenso
gefragt, wie ein tiefes Verstandnis der Verbreitungsmechanismen und deren
wirksame Eindammung. Gleichzeitig ergibt die extreme Schaltflankensteilheit, die
ebenfalls im Rahmen dieser Arbeit beschrieben wurde, ganz neue Anforderungen an
den Isolationsaufbau der durch GaN-Bauelemente geschalteten Verbraucher. Hier ist
eine enge Zusammenarbeit der Inverter-Hersteller mit den Nutzern und Anwendern
dieser modernen Produkte erforderlich.
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Formelzeichen und Begriffsdefinitionen

Lateinisches Alphabet

Aert
A
Anc
Aw
B
Brnax
Bsat

Cys
Cys1
Cys2
Ciss

COSS

Cp.i)

dRZ
Eo

E.
Edyn

Er

effektive Querschnittsfliche (Magnet-Ringkern)

Querschnitt des Wickelgutes, Querschnittsflache des Magnetkerns
Querschnitt des Wechselstromwiderstands

Wicklungsflache

magnetische Induktion (Flussdichte)

maximale Induktion

Sattigungsinduktion (wenn alle magnetischen Momente unter einem
magnetischen Feld in eine Richtung gezwungen sind)

Drain-Source-Kapazitat
Gate-Kapazitat

Gate-Drain-Kapazitat (spannungsabhangige Kapazitat zwischen Drain und
Gate)

Gate-Source-Kapazitat
Lpre-threshold” Gate-Source-Kapazitat
Lpost-threshold” Gate-Source-Kapazitat

Eingangskapazitat (summiert sich aus Gate-Source- und Gate-Drain-
Kapazitaten)

Ausgangskapazitat (summiert sich aus Gate-Drain- und Drain-Source-
Kapazitaten)

Lichtgeschwindigkeit

spezifische Warmekapazitat eines Kérpers
Tastverhaltnis (duty cycle)

Durchmesser

Dicke der Raumladungszone

Vakuumenergie (Energie eines unbewegten Ladungstragers im Vakuum
ohne elektrisches Feld)

kritische Durchbruchsfeldstarke

dynamische Verlustenergie (gesamte Verlustenergie wahrend eines
Schaltvorgangs)

Fermi-Energie (Energieniveau, das mit 50-prozentiger Wahrscheinlichkeit
mit einem Elektron besetzt ist)

Bandabstand (Bandliicke)
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Formelzeichen und Begriffsdefinitionen

E Leitungsbandenergie

AE, Leitungsbanddiskontinuitat

Eorr Ausschaltenergie
Eon Einschaltenergie
Eoss durch das Umladen der Ausgangsladung Qs verursachte Verlustenergie

Eswor  kanalmodulationsabhangige Verlust-Ausschaltenergie
Eswon  kanalmodulationsabhdngige Verlust-Einschaltenergie
Es, thermische Energie

Ev Valenzbandenergie

AEy Valenzbanddiskontinuitat

e Elektronenladung

fres Resonanzfrequenz

f, fow Schaltfrequenz

fawme  aufgrund der Design-Eigenschaften maximal erreichbare Schaltfrequenz
m Gegenwirkleitwert

H magnetische Feldstarke

H max Maximale Feldstarke (Feldstarke, bei der Bsq: erreicht ist)

h Hohe des Magnetkerns

J, Js Stromdichte in verschiedenen Punkten des Stromleiters

/ Strom allgemein

Iy Drain-Strom (Effektivwert des zwischen Drain und Source flieRenden Stroms)

Ldleck Drain-Source-Leckstrom (Strom, der zwischen dem Drain und Source bei der
nominalen Sperrspannung fliel3t)

lapeac  Drain-Stromspitze (kapazitiv bedingt)
gd Verschiebungsstrom
lg Gate-Strom

Ig teck Gate-Leckstrom (Strom, der bei kurzgeschlossenem Drain und Source bei
einer bestimmten Gate-Source Spannung in das Gate flief3t)

I durch die Speicherdrossel flieBender Strom

lout It Ausgangsstrom (durch die Last flieBende Strom)

Loss Verschiebungsstrom (entsteht durch Umladen der Ausgangskapazitat Qoss)
lsa Source-Drain-Strom (bei Riickwartsleitung)

Al, Al Strom-Ripple (Wechselstrom-Anteil in einer Induktivitat)

ke Proportionalitatsfaktor in der Steinmetz-Formel
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Formelzeichen und Begriffsdefinitionen

ki

kn, kv
L

Lysi
Ls 2«
et
Imittet
2 lgap
m;

N

Np
Nimax

no

Psp

Ppe
Peond
Payn
Pioss

Pioss (fsu)

P loss Drossel

P loss ges

Psy
Pr
p
st
Qq
Qga
Qgs
Qod

Qsw
q

Fallfaktor

Proportionalitats-Konstanten

Induktivitat allgemein

parasitare gemeinsame Sourceinduktivitat
Streuinduktivitat im Hauptschaltkreis (Zwischenkreis)
effektive magnetische Weglange im Kern

mittlere magnetische Weglange im Kern (ohne Luftspalt)
gesamte Weglange aller Luftspalte eines magnetischen Kerns
Gewichte verschiedener Korper im thermischen System
Windungszahl in einer Wicklung

Donatorkonzentration

maximal mogliche Windungszahl

Elektronendichte

Gesamtpolarisation (Summe spontaner und piezoelektrischer
Polarisationen)

spontane Polarisation

piezoelektrische Polarisation

Durchlassverlustleistung

dynamische Verlustleistung wahrend Ein- und Ausschaltens
Verlustleistung

frequenzabhangige Verlustleistung

Verlustleistung in Speicherdrossel

gesamte Verlustleistung

Sperrverlustleistung

Verlustleistung, verursacht durch Totzeit zwischen den Schaltern
spezifische Verlustleistung im magnetischen Kern
Drain-Source-Ladung

gesamte Gateladung (Qy = Qs + Qga + Coa)
Gate-Drain-Ladung

Gate-Source-Ladung

,Overdrive”-Ladung (restliche Ladung, nachdem die Miller-Kapazitat
geladen ist)

Gate-Drain-Ladung (Q,, = Qgs2 + Qga)

Elektronenladung
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Formelzeichen und Begriffsdefinitionen

R Radius des magnetischen Ringkerns, Radius des Einzeldrahtes
Rac Wechselstromwiderstand

R4 parasitarer Drain-Widerstand

Rq gesamter Gatewiderstand

Rds on Einschaltwiderstand (Bahnwiderstand)
Rison A spezifischer Einschaltwiderstand

Ryexw  externer Gatewiderstand

Rgint interner Gatewiderstand

Rm magnetischer Widerstand des Magnetkerns

Rin thermischer Widerstand des Kalorimeters (innen-auflen)
r Radius des Einzeldrahtes

I Innenradius des Magnetkerns

Ia AuBenradius des Magnetkerns

s Eindringtiefe des Stroms

AT Temperaturunterschied

% Veranderung der Temperatur mit der Zeit

T. Curietemperatur (Temperatur, bei der die magnetischen Eigenschaften eines
Magnetmaterials verloren gehen)

tdofr Ausschalt-Verzégerungszeit (Zeitintervall zwischen dem Ende des
Spannungsimpulses am Gate und dem Beginn des Abfalls des Drainstroms.
Als Referenz werden Ublicherweise 90 % der Amplituden der Gatespannung
und des Drainstroms genommen)

taon Einschalt-Verszogerungszeit (Zeitintervall zwischen dem Beginn des
Spannungsimpulses am Gate und dem Beginn des Anstiegs des
Drainstroms. Als Referenz werden Ublicherweise 10 % der Amplituden der
Gatespannung und des Drainstroms genommen)

tsi Drain-Strom-Fallzeit (Zeitintervall wahrend des Ausschaltvorgangs, in dem
der Strom von 90 % auf 10 % seines maximalen Wertes fallt)

ts Drain-Source-Spannung-Fallzeit (Zeitintervall wahrend des Einschaltvorgangs,
in dem die von 90 % auf 10 % ihres maximalen Wertes fallt)

torr gesamte Ausschaltzeit (tor = taorr+ tet tn)

ton gesamte Einschaltzeit (tof = tqon+ ta+ t1)

ti Drain-Strom-Anstiegszeit (Zeitintervall wahrend des Einschaltvorgangs, in

dem der Strom von 10 % auf 90 % seines maximalen Wertes ansteigt)

ty Drain-Source-Spannung-Anstiegszeit (Zeitintervall wahrend des
Ausschaltvorgangs, in dem die Spannung von 10 % auf 90 % ihres
maximalen Wertes ansteigt)
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Formelzeichen und Begriffsdefinitionen

UBr

Uds

Uds max

Uds peak

Uds sat

Ugs, Ug
Ui

U
Ulgsi
Unmi
Uout
Usa
Utn
Un

Vsat

Durchbruchsspannung (Spannung zwischen dem Drain und Source bei
kurzgeschlossenem Gate und Source sowie stark ansteigendem Drainstrom)

Drain-Source-Spannung
Sperrspannung

Drain-Source-Spannungsspitze (Maximale Spannung zwischen dem Drain
und Source nach dem Einschalten, verursacht durch parasitare
Induktivitaten)

Sattigungsspannung (Drain-Source-Spannung uber Transistor bei voller
Aussteuerung

Gate-Spannung (Gate-Source-Spannung)

Eingangsspannung

Spannungsabfall Giber Speicherdrossel

Spannungsabfall tiber die parasitare gemeinsame Sourceinduktivitat
Miller-Spannung

Ausgangsspannung

Source-Drain-Spannung (bei Riickwartsleitung)

Schwellenspannung = Threshold-Spannung

Treiberspannung

Sattigungsgeschwindigkeit

Griechisches Alphabet

6

3

&

Ha

Hi

L
L
Ln
P Pei

pCu

n

Verlustwinkel (tan § = ';—,)

Dielektrizitatskonstante des Halbleiters
Dielektrizitatskonstante

komplexe Permeabilitat u = u' +i-u''. Beschreibt eine verlustbehaftete
Induktivitat: Der Realteil beinhalten den induktiven Anteil und der
Imaginarteil - den ohmschen Anteil

Amplitudenpermeabilitat (Permeabilitat maximaler Aussteuerung

(B und H)

Anfangspermeabilitdt (Permeabilitdt am Anfang der Neukurve B = f (H)
beiB ~ OundH ~ 0)

relative Permeabilitat
Permeabilitat des Leiters
Elektronenbeweglichkeit

spezifischer Widerstand (elektrischer Widerstand des Materials einer Lange-
Einheit pro eine Flachen-Einheit)

spezifischer Kupfer-Widerstand
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Formelzeichen und Begriffsdefinitionen

o Leitfahigkeit eines Materials
o Leitfahigkeit bei 20°C

@ Austrittsarbeit (Energie, die benoétigt wird, um ein Elektron aus der
Materialstruktur zu l6sen; entspricht der Differenz zwischen der Vakuum-
und der Fermi-Energie)

Dy Hohe der Schottky-Barriere
Dy, Austrittsarbeit im Metall

X Elektronenaffinitat (Energie, die bei der Aufnahme eines Elektrons durch das
neutrale Atom freigesetzt bzw. bendtigt wird; entspricht der Energiedifferenz
zwischen der Vakuum- und Leitungsbandenergie)
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