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1. 서 론

전력전자 시스템은 에너지의 효과적인 발전, 분배, 소

비 등을 위한 다양한 산업 응용 분야에서 핵심적인 역

할을 수행하고 있다[1]-[3]. 그림 1은 전력전자 시스템의

일반적인 구조를 보여준다. 전력전자 시스템은 전력 반

도체, 커패시터, 게이트 드라이버, 변압기, 인덕터 등과

같은 다양한 능동 및 수동 소자들로 구성되어 있으며

각 소자는 전력전자 시스템의 신뢰성과 밀접하게 연관

되어 있다. 특히, 이 중에서 신뢰성 취약 소자는 전력전

자 시스템 신뢰성에 핵심적인 역할을 한다.

그림 2는 전력전자 시스템의 신뢰성 취약소자에 대한

설문조사 결과를 보여준다[4]. 전력 반도체 소자가 전력

전자 시스템에서 가장 취약하다는 응답이 전체 응답의

36 %로 가장 높은 비율을 차지하였고 커패시터가 20 %

로 그 뒤를 이었다.

다양한 전력전자 응용분야에서 비용, 안전, 가용성 등

Fig. 1. General structure of power electronic systems connected

to a source and load.

Fig. 2. Survey result on reliability-critical components in

power electronic systems[3].
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에 관해 점점 더 엄격해지는 제약들을 준수하기 위해서

전력전자 시스템의 신뢰성을 높이기 위한 많은 연구들

이 진행되고 있으며 대표적인 연구로는; 1) PoF

(Physics-of-failure)를 바탕으로 전력전자 소자 및 시스

템의 고장 원인과 고장 메커니즘을 파악하기 위한 테스

트 및 분석, 2) 전력전자 시스템의 기대 수명과 기대 고

장률 충족을 위한 신뢰성 설계(Design for reliability)

및 강인성 검증 프로세스(Robustness validation process),

3) 실제 산업현장에서 전력전자 시스템의 신뢰성 높은

운전을 위한 지능제어(Intelligent control) 및 상태 모니

터링(Condition monitoring) 등이 있다 [3].

본 논문에서는 전력전자 시스템에서 신뢰성 취약 소

자인 전력 반도체 소자와 커패시터의 열화(Wear-out)에

의한 주요 고장 메커니즘을 살펴보고 최신 상태 모니터

링 기술에 대해 다룰 것이다.

2. 신뢰성 취약소자의 고장 메커니즘 및 상태

진단 파라미터

2.1 전력 반도체 소자

실 응용에서 전력 반도체 소자는 패키징 형태로 사용

되며, 열화로 인한 전력 반도체 소자의 고장은 칩 자체

의 고장 보다는 패키징 기술과 관련되어 나타난다. 따라

서 전력 반도체 소자의 고장은 이의 패키징 방법 및 구

조와 밀접하게 연관되어 있다.

본 장에서는 전력전자 시스템에서 일반적으로 가장

널리 사용되고 있는 Wire-bonding 기술 기반의 IGBT

모듈의 구조, 열화에 의한 주요 고장 메커니즘 및 고장

진단 파라미터에 대해서 다루고자 한다.

그림 3은 표준 IGBT 모듈의 구조 및 주요 고장 메

커니즘을 보여준다[4],[5]. IGBT 모듈은 Baseplate, Direct

Bonded Copper(DBC) substrate, Semiconductor device,

Bond-wires 등의 여러 물질들이 결합되어 있으며 표 1과

같이 각각의 물질은 서로 다른 열팽창 계수를 갖는다[5].

IGBT와 다이오드의 스위칭 및 전도에 의해 전력 손

TABLE I

COEFFICIENT OF THERMAL EXPANSION (CTE) OF

DIFFERENT MATERIALS IN IGBT MODULE[5]

Material Properties
CTE
(10-6K-1)

A12O3 Ceramic 6.8 DBC

AlN Ceramic 4.7 DBC

Al Metal 23.5
Bond-
wire

Cu Metal 17.5
DBC,
Baseplate

Si
Semi-
conductor

2.6

Solder
(SnAg(96.5/3.5))

Alloy 28

실이 발생하고 이는 열로 나타나며 컨버터의 부하 변동,

스위칭 소자의 주기적인 정류(Periodical commutation)

및 외부 온도(Ambient temperature) 변화 등으로 인해

IGBT 모듈의 온도가 변화한다.

IGBT 모듈의 온도 변화와 서로 다른 열팽창 계수에

의해 구조적인 결합 부위에 열-기계적 스트레스

(Thermo-mechanical stress)가 가해지고 이는 IGBT 모

듈의 열화 고장을 야기한다. 특히, 이러한 결함은 열팽

창 계수의 차이가 큰 물질들의 결합부위에서 주로 발생

한다. 대표적인 IGBT 모듈의 결함으로는 먼저

Bond-wire fatigue가 있다[5]. 표 1에서 보듯이 Bond

-wire(Al)와 반도체 소자(Si)의 열팽창 계수의 차이는

매우 크고 이로 인해 IGBT 모듈의 온도변화 시,

Bond-wires에 큰 열-기계적 스트레스가 가해져 결과적

으로 Bond-wire lift-off 및 Bond-wire 균열(Crack)이

발생한다. 이러한 결함은 IGBT 모듈의 전류패스 단절로

인한 개방성 고장의 원인이 되며 또한 갑작스런 전류패

스 단절로 인해 내부 아크가 발생하여 반도체 소자가

파괴되기도 한다.

Fig. 3. Structure and package-related failure mechanism of a standard IGBT module[4].
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Fig. 4. Variation of VCE_ON due to failure in bond-wires of

IGBT module[7].

다른 주된 고장 메커니즘의 하나는 Solder-joint

fatigue이며 이 역시 같은 이유로 발생한다. 반도체 소자

와 DBC substrate 그리고 DBC substrate와 Baseplate

의 연결을 위한 Solder joint에서 발생하며 Solder 균열

(Crack)이나 Solder 박리(Delamination)와 같은 변형이

나타나는 것을 의미한다[5].

Bond-wire의 고장은 IGBT 모듈 내부의 저항을 증가

시키기 때문에 IGBT 모듈 외부 핀으로 부터 측정되는

IGBT의 온-상태 콜렉터-에미터 전압(On-state collector

-emitter voltage, VCE_ON) 혹은 다이오드의 순방향전압

(Forward voltage, VF)을 증가시키며 이 전압들의 변화

를 측정함으로써 bond-wire의 고장을 예측할 수 있다.

일반적으로 초기 전압의 5 %∼20 %의 증가를 만료 수

명(End-of-life) 기준으로 하고 있다[6].

그림 4는 IGBT 모듈의 Bond-wire 고장에 의한

VCE_ON의 변화를 보여준다. Solder-joint에 발생하는 고

장은 IGBT 모듈의 열적 임피던스(Thermal impedance)

를 증가시킨다. 따라서 열적 임피던스의 변화를 통해

Solder-joint의 고장을 진단할 수 있으며 일반적으로 열

적 임피던스의 20 %의 증가를 만료 수명 기준으로 하

고 있다[6]. IGBT 혹은 다이오드의 정션의 온도변화를

측정함으로써 간접적으로 Solder-joint의 고장을 진단

한다.

2.2 커패시터

일반적으로 전력변환장치에는 Aluminum Electrolytic

Capacitor(Al-Caps), Metallized Polypropylene Film

Capacitor(MPPF-Caps), 그리고 High Capacitance Multi

-Layer Ceramic Capacitor(MLC-Caps) 등이 주로 사용

된다[8].

그림 5는 단순화된 일반적인 커패시터의 모델을 보여

준다. 커패시터는 커패시턴스(Capacitance, C), 등가직

렬저항(Equivalent Series Resistance, ESR), 등가 직렬

인덕턴스(Equivalent Series Inductance, ESL)로 구성되

어 있다[9].

각 커패시터의 장점 및 단점은 일반적으로 다음과

같다[8].

Fig. 5. Simplified model of capacitor[9].

TABLE II

FAILURES OF THREE TYPES OF CAPACITORS[8]

Al-Cap MPPF-Cap MLCC-Cap

Dominant
failure modes

Wear out; electrical parameter drifts
(C, ESR, ILC, Rp)

Open circuit Open circuit Open circuit

Dominant
failure

mechanism

Electrolyte
vaporization

Moisture
corrosion,

Dielectric loss

Insulation
degradation,
Flex cracking

Most critical
stressor

Ta, VC, iC
Ta, VC,
Humidity

T, VC,
Vibration

Self-healing
capacity

Moderate Good No

Al-Cap은 가장 높은 에너지 밀도를 갖고 있으며 가

장 낮은 단위 Joule 당 비용(Cost per Joule)을 갖는다.

반면에 높은 ESR, 낮은 리플 전류 정격 및 전해액 증발

(Evaporation of electrolyte)에 의한 열화 문제 등이 있

다. MLC-Cap는 작은 크기, 높은 주파수 범위 및 높은

동작온도 등의 장점을 갖지만 가격이 비싸다.

MPPF-Cap은 가격, ESR, 커패시턴스, 리플 전류 및 신

뢰성 측면을 고려했을 때 고전압 응용에 적합한 균형

잡힌 성능을 갖고 있지만 크기가 크고 상대적으로 낮은

정격 운전 온도를 갖고 있다.

앞에서 언급한 세 가지 커패시터들의 고장 메커니즘

은 표 2에 정리되어 있다[8]. 전해액 증발(Evaporation of

electrolyte)은 작은 사이즈의 Al-Cap에 발생하는 주요

고장 메커니즘으로 상대적으로 높은 ESR과 제한적인

열방사(Heat dissipation) 표면에 의해 발생한다. 큰 사

이즈의 Al-Cap의 경우 열화에 의한 고장은 주로 누설

전류(Leakage current)를 증가시키며 이는 산화물 층

(Oxide-layer)의 전기화학반응(Electrochemical reaction)

에 의해 발생한다[10]. MPPF-Cap의 금속 층(Metallized

layer) 두께는 대부분 100nm 이하로 대기 습기의 내부

유입에 의해 발생하는 부식(Corrosion)에 매우 취약하다
[11],[12]. 금속 층이 부식되면 금속필름(Metal film)이

Heavy metal edge에서 분리되어 결국 커패시터의 커패

시턴스가 감소하게 된다. 그림 6은 MPPF-Cap의 금속

층에 부식이 발생한 것을 보여준다[12]. 이 밖에도 과전압

(Overvoltage)등에 의해 커패시터의 취약 부분에 유전파

괴가(Dielectric breakdown) 발생하는데 MPPF-Cap은

자기회복 능력이 있어 유전파괴가 발생한 부분이 자연

적으로 치유 되지만 커패시턴스가 감소하게 된다[13],[14].
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Fig. 6. Separation of metal film from heavy edge by

corrosion[14].

MLC-Cap의 주요 고장원인은 Avalanch Break

Down(ABD)과 Thermal Run Away(TRA)로 높은 전압

및 온도에 의해서 발생하게 되고 이는 MLC-Cap의 누

설 전류를 증가시킨다[15]. 증가된 누설전류는 절연층

(Dielectric layer)의 두께를 감소시켜 커패시터의 절연

성능이 감소되고 전력변환장치의 실 응용에서 단락회로

고장을 유발한다. 하지만 과 스트레스가 아닌 일반적인

사용으로 인해 발생하는 스트레스에 의한 열화 고장은

거의 발생하지 않는 것으로 보고 있다[16].

커패시터들의 열화에 의한 고장은 결국 커패시턴스

(C), ESR, 누설전류(Leakage current, ILC) 절연저항

(Insulation resistor, Rp), DF(Dissipation factor)와 같

은 전기적 파라미터들 값을 변화시키므로 이 값들의

변화를 모니터링 함으로써 커패시터의 고장을 진단할

수 있다[17].

3. IGBT 모듈의 상태 모니터링 방법

3.1 Bond-wire의 고장 상태 모니터링

앞에서 설명 했듯이 Bond-wire의 고장은 IGBT 모듈

의 내부 저항을 증가시킨다. IGBT(또는 다이오드)의

VCE_ON(또는 VF)는 다음과 같이 정의 된다
[18].

     × (1)

여기서 VCE_Chip은 IGBT 소자 자체의 온 상태 콜렉터-

에미터 전압이고 Req는 IGBT 모듈의 내부 등가저항 그

리고 IC는 콜렉터 전류이다. 따라서 Bond-wire의 고장

에 의한 Req의 증가는 VCE_ON의 증가를 야기하고 결과

적으로 VCE_ON을 측정함으로써 Bond-wire의 고장 상태

를 진단할 수 있다.

본 장에서는 IGBT 모듈의 VCE_ON(또는 VF)를 측정하

는 방법을 소개하고자 한다.

3.1.1 오프라인 VCE_ON(또는 VF) 측정 방법

오프라인 방법이란 전력변환장치가 동작을 멈췄을 때

VCE_ON을 측정하는 방법을 말한다. 따라서 이 방법은 전

력전자 시스템의 동작이 주기적으로 멈추는 어플리케이

션에 효과적이다.

Fig. 7. Offline measurement by voltage clamping circuit

using a zener diode (a) VCE_ON measurement circuit, (b)

VCE_ON measurement points
[19],[20].

그림 7(a)는 인버터의 동작이 멈췄을 때 큰 전류와 작

은 전류(약 100 mA)를 주입 후 VCE_ON을 측정하는 방

법을 보여준다[19],[20].

TH를 예로 들어 VCE_ON을 측정하는 절차를 설명할

것이다. 우선, 전력변환장치가 동작을 멈추게 되면, 직류

단(DC-link) 전압은 제너다이오드에 의해서 특정한 낮

은 전압(약 10 V)으로 클램핑되고 직류단 전압에 의해

VCE_ON 측정 회로로 흐르는 전류는 저항 RH1과 RH2에

의해 제한된다. TH의 VCE_ON 측정하기 위해서 TH만 턴

온 상태가 되도록 한 후 외부 전류원에 의해 특정 시간

동안(약 344 us) 상대적으로 큰 전류를 주입한다. 전류

의 주입이 끝나기 직전에 측정회로에 의해 VCE_ON이 측

정된다. 전류의 주입이 끝난 직후에는 100 mA의 작은

전류가 주입되고 이때 VCE_ON이 다시 측정된다. 이 때

두 측정사이의 지연시간을 가능하면 짧게 하여 정션의

온도 변화를 최소화 하는 것이 중요하다. 그림 7(b)는

VCE_ON이 측정되는 시점을 보여준다. 빨간 점이 측정 시

점을 나타낸다. 높은 전류를 주입하여 측정한 VCE_ON은

기존의 IGBT 모듈이 정상상태일 때의 값과 비교하여

Bond-wire의 고장 상태를 진단한다. 하지만 VCE_ON은

정션온도에 따라 그 값이 변하기 때문에 VCE_ON이 측정

되었을 때의 정션온도 정보가 필요하며 100 mA 주입

후 측정 된 VCE_ON으로부터 정션온도는 예측할 수 있다.

VCE_ON을 이용하여 정션온도를 예측하는 방법은 추후에

자세하게 다룰 것이다. 릴레이의 연결 상태를 변경하여

같은 방법으로 다른 IGBT의 VCE_ON 및 다이오드의 VF

를 측정할 수 있다.

그림 8은 리드 릴레이 (Reed Relay)를 사용하여

VCE_ON을 측정하는 방법을 보여준다[21]. 이 방법은 추가

적인 전류원은 필요하지 않는다.
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Fig. 8. Offline measurement with a reed relay[21],[22] (a)

Measurement circuit with additional leg and inductor, (b)

Measurement circuit for 3-phase inverter, (c) Switching

sequence for VCE_ON measurement.

전력변환기가 동작을 멈추면 리드 릴레이가 연결되고

VCE_ON을 측정하기 위해 특정한 스위칭 시퀀스를 수행

한다. 이 스위칭 시퀀스를 수행하기 위해서는 전력변환

장치에 그림 8(a)와 같이 하나의 레그와 인덕터가 추가

적으로 필요하며 어플리케이션에 따라 그림 8(b)와 같이

릴레이와 인덕터를 추가하여 다른 상의 레그를 이용할

수도 있다[22]. 그림 8(c)는 TH의 VCE_ON을 측정하기 위

한 스위칭 시퀀스를 보여준다. 우선 TH와 TL1을 턴온

시켜 직류단 전압에 의해 인덕터에 전류가 흐르게 한다.

이때 턴온 상태를 유지하는 시간을 조절하여 원하는 크

기의 전류를 얻을 수 있다. 그 후 TL1을 턴오프 시키면

전류는 TH와 DH1을 통해 흐르게 되고 이때 TH의

VCE_ON을 릴레이를 통해 연결된 ADC를 이용하여 측정

할 수 있다. 측정이 끝난 후 TH를 턴오프 시켜주면 전

류는 감소하여 흐르지 않게 된다.

3.1.2 실시간 VCE_ON (또는 VF) 측정 방법

1) 병렬 연결된 MOSFET을 이용한 VCE_ON 측정회로[23]

그림 9은 병렬 연결된 MOSFET을 이용한 실시간

VCE_ON 측정회로를 보여준다. 이 회로는 크게 VCE 클램

프, 100 mA 전류 싱크(Current sink) 및 전압-레벨 시

프터(Voltage-level shifter)로 구성되어 있다. TH의 VCE

측정을 예로 들어 동작원리를 설명하겠다. TH가 턴온

되면 TH의 VCE값이 작으므로 VSG1 = VZ1–VCE + vASC1

는 ASC1의 문턱전압(VSGTH1) 보다 커지게 되어 ASC1이

턴온 된다.

Fig. 9. VCE_ON measurement circuit with parallel connected

MOSFET[23].

이때, ASC1의 온 상태 드레인-소스 저항 (RDSON)은 RC1

의 값에 비해 매우 작으므로(RDSON = 3 Ω and RC1 =

10 kΩ) RC1의 전압 VRC1은 TH의 VCE와 거의 같다. TH

가 턴오프 되면 TH의 VCE값이 클램핑 전압 VZ1 -

VSGTH1 보다 높아지게 되어 ASC1은 포화영역(Saturation

mode)에서 동작한다. 높은 전압이 ASC1와 RZ1에 인가되

어도 VRC1의 값은 어떤 특정 전압(약 10 V)으로 클램핑

된다. TH이 턴온 상태일 때는 VRC1은 VCE이고 턴오프

상태일 때는 VRC1는 클램핑 전압이 되며 이 전압은

Op-amp(OA1)을 통해 저항 RLA1에 전달된다. VRC1에 의

해 전류 im1(VRC1/RLA1)이 ASLA1을 통해 흐르고 이 전류

에 의해 Rm1에 전압 강하를 만들며 이 전압이 최종적으

로 ADC에 의해 측정된다.

100 mA의 전류는 저항 RTJ1과 RTJ2의 값을 VDC값에

따라 적절히 선택함으로써 얻을 수 있으며 100 mA가

흐를 때 측정한 VCE는 정션온도를 추정하는데 사용된다.

관련 내용은 추후 다뤄질 것이다.

2) 두 개의 다이오드를 이용한 VCE_ON 측정회로[24],[25]

그림 10은 두개의 다이오드를 이용하여 VCE_ON과 VF

를 측정하는 회로를 보여준다. 두 개의 다이오드 D1과

D2는 직렬로 연결되어 있으며 TH가 턴온 되면 전류원

(ID)에 의해 순방향 바이어스 된다. TH가 턴오프 되면

D1은 높은 직류단 전압을 차단하여 측정회로를 보호한

다. D1과 D2가 같은 특성을 갖고 있다고 가정하면, D1과

D2의 순방향 전압 VF는 다음과 같다.

       (2)

TH의 VCE_ON은 다음과 같이 나타낼 수 있다.

            (3)

위의 결과 값은 Op-amp의 이득값을 적절히 선택함으로

써 얻을 수 있다.
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Fig. 10. VCE_ON measurement circuit using double diodes
[24],[25].

만약 R1 = R2라면 Op-amp의 출력은 다음과 같다.

        ∙       (4)

이 출력 값은 식 (3)에 표현된 VCE_ON과 같은 것을 알

수 있다.

VCE_ON은 양의 전류가 흐를 때 양의 값으로 측정되며

VF는 음의 전류가 흐를 때 음의 값으로 측정된다. 여기

서 인버터에서 부하로 흐르는 전류가 양의 전류이다.

3) Depletion mode MOSFET을이용한VCE_ON 측정회로[22]

그림 11은 Depletion mode MOSFET을 이용한

VCE_ON과 VF 측정 회로를 보여준다. Depletion mode

MOSFET은 음의 문턱전압 (VGS < 0)를 갖고 있으며

이 회로에서 클램핑 전압 VCC는 VCE_ON과 VF의 값보다

커야한다. TH가 턴온 상태에서는 콜렉터 전압 VC =

VCE_ON < VCC이고 Input impedance(Zin)가 매우 크므로

전류 ID는 흐르지 않는다. 결과적으로 MOSFET은 턴온

상태가 되고 회로의 출력 Vout은 VCE_ON이 된다. TH가

턴오프 되어 VC의 전압이 VCC보다 커지면 ID가 흐르기

시작하고 저항 R에 전압 강하를 만든다. VGS 값이 문턱

전압보다 작아지면 MOSFET은 턴오프 되고 출력값은

VCC가 된다. VCE_ON은 양의 전류가 흐를 때 양의 값으

로 측정되며 VF는 음의전류가 흐를 때 음의 값으로 측

정된다. 여기서 인버터에서 부하로 흐르는 전류가 양의

전류이다. TL의 경우는 위와 반대이다.

3.2 Solder-joints 고장 상태 모니터링

Solder-joints의 고장은 IGBT 모듈 열적 임피던스를

증가시키고 이는 결과적으로 IGBT의 정션온도를 증가

시킨다. 일반적으로 열적 임피던스가 20% 증가하면

Solder-joints에 고장이 발생했다고 판단하며 정션과

IGBT 모듈 케이스 사이의 열적임피던스는 다음과 같이

정의된다[6].

Fig. 11. VCE_ON measurement circuit using a depletion mode

MOSFET[22].

    

  
(5)

여기서 Tj는 정션온도, Tc는 케이스 온도이며 Ploss는

IGBT의 손실이다. 정션과 방열판 사이의 열적 임피던스

(Rth(j-h))가 고려되기도 한다.

따라서 정션온도를 모니터링 함으로써 Solder-joints

의 고장 상태를 진단할 수 있으며 본 장에서는 정션온

도를 예측하는 방법에 대해 다룰 것이다.

3.2.1 오프라인 VCE_ON을 이용한 정션온도 추정 방법

1) 높은 전류에서 측정된 VCE_ON을 이용한 방법[25]-[28]

VCE_ON은 Bond-wire의 고장 진단을 판단 할 때 사용

지만 VCE_ON은 온도 민감 전기 파라미터(Temperature

Sensitive Electrical Parameter) 중 하나로 이를 이용하

여 정션온도를 추정할 수 있어 일반적으로 IGBT 모듈

의 고장 상태를 진단하는데 가장 널리 사용된다.

그림 12는 정션온도에 따른 VCE_ON의 값을 보여준다.

VCE_ON의 값은 정션온도에 따라 다른 값을 갖고 있으므

로 VCE_ON의 값으로부터 정션온도를 예측할 수 있다. 이

를 위해서는 IGBT 모듈의 초기 교정(Preliminary

calibration)이 필요하며 VCE_ON과 정션온도의 관계를 온

도 계수를 이용하여 나타낼 수 있다.

그림 13은 전류 레벨에 따른 온도 계수(K-factor)를

보여주며 전류의 레벨에 따라 음의 온도 계수(Negative

Thermal Coefficient)와 양의 온도 계수(Positive

Thermal Coefficient) 값을 갖는다. 결과적으로 정션온도

(Tj)는 다음과 같이 얻을 수 있다.

   ∙      (6)

여기서 K는 K-factor, VCE_M은 측정된 VCE_ON, VCE_B는

기준 온도에서의 VCE_ON이며 TB는 기준 정션온도로 초

기 교정 값으로부터 얻을 수 있다.
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Fig. 12. VCE_ON as a function of current level and junction

temperature for a preliminary calibration[28].

Fig. 13. K-factors depending on current levels (a) NTC

region, (b) PTC region[28].

온도 계수의 값이 작다는 것은 VCE_ON 값의 변화에

따라 추정되는 정션온도의 변화가 덜 민감하다는 것을

의미하므로 높은 전류에서 측정된 VCE_ON이 정션온도를

예측하기 위해 주로 사용된다.

하지만 이 방법을 이용하여 추정되는 정션온도와 실

제 정션온도에 오차가 발생한다. 초기 교정 시 IGBT 모

듈의 온도는 외부 장치에 의해 조절되는데 IGBT 모듈

내부는 균일한 온도 분포를 갖는다. 반면 실제 어플레케

이션에서 IGBT 모듈이 동작 할 때는 비균일 한 온도

분포를 갖게 되고 이로 인해 IGBT 모듈의 내부 저항

값이 변하게 된다. 결과적으로 같은 정션온도라 하더라

도 측정된 VCE_ON 값에 차이가 발생하여 실제 정션온도

보다 낮게 추정 된다[28]. 또한 Bond-wire의 열화 고장

또한 VCE_ON를 변화시켜 온도 추정에 영향을 준다. 이러

한 오차를 줄이기 위한 몇몇 방법들이 소개되었지만 사

용되는 IGBT 모듈에 따라 추가적으로 많은 초기 교정,

IGBT 모듈 내부 물질 및 구조에 관한 정보 등이 필요

하다[28],[29].

2) 낮은전류에서측정된VCE_ON을이용한방법[19],[23],[30]-[32]

낮은 전류에서 측정된 VCE_ON에서 내부 저항에 의한

전압강하(Req × IC)가 IGBT 칩의 온 상태 콜렉터-에미

터 전압(VCE_Chip)에 비해 상대적으로 매우 작기 때문에

위에서 언급한 내부 저항 값 변화에 의해 발생하는

VCE_ON의 오차를 줄일 수 있다.

Fig. 14. VCE_ON of an IGBT as a function of temperature

under different injected low currents[30].

Fig. 15. RGint of an IGBT inside an Infineon FS200R12PT4

module under different temperatures[33].

그림 14는 낮은 전류에서 정션온도에 따른 VCE_ON을

보여주며 일반적으로 100 mA에서 측정된 VCE_ON가 주

로 사용된다. 하지만 이 방법을 실제 전력전자 시스템에

적용하기 위해서는 상대적으로 정확한 VCE_ON 측정 장

치와 낮은 전류를 정확히 측정할 수 있는 전류 센서 등

이 필요하며 무엇보다도 VCE_ON을 측정하기 위해 전력

전자 시스템의 일반적인 운전을 방해하지 않거나 방해

를 최소화 하는 것이 필요하다. 이를 위해 추가적인 장

치 및 운전 전략 등이 제안 되었다[19],[23],[32].

3.2.2 온라인 내부 게이트 저항(RGint)을 이용한 정션온

도 추정 방법[33]-[35]

그림 15는 Infineon FS200R12PT4의 정션온도와 내부

게이트 저항(RGint)의 관계를 보여주며 RGint로부터 정션

온도가 예측 가능하다는 것을 알 수 있다. RGint는 게이

트 피크 전류(IGPeak)와 게이트 드라이버의 전압 스윙으

로부터 간접적으로 얻을 수 있다.

그림 16과 같이 문턱전압에 도달하기 전(즉, 턴온 지

연 시간) 게이트 회로는 게이트 드라이버, 기생 게이트

인덕턴스(LG), 외부 게이트 저항(RGext), 내부 게이트 저

항(RGint) 및 게이트 커패시턴스(CG)를 포함한 2차 RLC

회로로의 계단 응답으로 볼 수 있다.
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Fig. 16. Simplified gate circuit with gate voltage before the

threshold voltage is reached[33],[34].  

만약 기생 게이트 인덕턴스가 매우 작고 RLC 회로가

충분히 오버댐핑(Overdamping) 되었다고 가정한다면 이

회로의 동작은 1차 RC 회로로 간략화할 수 있으며 초

기 케이트 커패시터 충전 전류는 다음과 같다.

  


∙ 
  ∙ 

 ∙       ∙    
(7)

여기서 RGext는 외부 게이트 저항, RGint는 내부 게이트

저항, CGS는 게이트-소스 커패시턴스(혹은 게이트-에미

터 커패시턴스), CGD는 게이트-드레인 커패시턴스(혹은

게이트-콜렉터 커패시턴스), 그리고 VDS는 드레인-소스

전압(혹은 콜렉터-에미터 전압)이다.

위의 식 (7)로부터 피크 게이트 전류 I는 다음과 같이

근사화할 수 있다.

  


(8)

여기서 V는 게이트 드라이버의 전압 스윙이고 R은 전

체 게이트 저항이다.

만약 온도에 의한 RGext의 변화가 매우 작고 CG와 LG

의 영향이 합리적으로 거의 없다고 가정한다면, RGint만

정션온도 변화에 의해 변하게 되고 이는 IGpeak를 변화시

키는 원인이 된다. RGext의 전압 VRGext는 IGpeak에 직접적

으로 비례하므로 VRGext을 측정함으로써 IGpeak를 간접적

으로 모니터링할 수 있다.

그림 17은 RGext의 피크 전압(VRGext_peak) 측정회로를

보여주며 여러 정션온도에서 측정회로 출력은 그림 18

에 나타나있다.

최종적으로 측정된 VRGext_peak로부터 RGint는 다음과 같

이 계산된다.

   

    
   (9)

여기서 VG+는 게이트 턴온 전압, VG-는 게이트 턴오프

전압, RGext는 외부 게이트 저항, 그리고 VRGext_peak는

RGext에 인가되는 피크 전압이다.

Fig. 17. VRGext_peak detector
[33],[34].

Fig. 18. VRGext_peak measure by peak detector under different

temperatures[33],[34].

이 방법은 Bond-wire 고장에 독립적으로 Solder-joint

고장을 진단할 수 있다. 하지만 VCE_ON 측정회로 이외에

추가적인 회로가 필요하며 게이트 패드의 위치에 따라

정션온도 추정에 오차가 발생할 수 있으므로 게이트패

드의 위치에 관한 정보가 필요하다.

3.2.3 온라인 단락전류(Short-circuit current)를 이용한

정션온도 추정 방법[36]

단락전류가 음의 온도계수(Negative Thermal Coefficient)

를 갖는다는 것은 기존의 많은 연구들에서 밝혀졌다
[37],[38]. 따라서 단락전류의 크기로부터 정션온도를 예측

할 수 있다. 단락전류를 이용하여 정션온도를 추정하기

위해서는 초기교정이 필요하다. 그림 19는 초기교정을

위한 회로도를 보여주고 있다. 초기 교정을 통해 그림

20과 같이 단락전류와 정션온도의 관계를 알 수 있고

이 결과를 바탕으로 정션온도를 추정할 수 있다.

그림 21은 단락전류로부터 정션온도를 추정하는 방법

을 3상 인버터에 적용하기 위한 회로도와 스위칭 시퀀

스를 보여준다. S1의 온도를 추정하는 시퀀스를 예로 들

면, 3상 컨버터는 정상 동작하여 t0 전에 열평형 상태에

도달해 있고 S1과 S2는 상보적으로 동작한다. t0 에서 S1

이 턴오프 되고 S2는 턴온 된다. 그 후 t1에서 바이패스

IGBT가 턴온 된다.

t2에서 S1이 턴온 되고 S2가 턴오프 되면 S1과 바이패

스 IGBT가 단락회로를 형성하여 단락전류가 흐르게 되

고 이때의 전류를 측정하여 S1의 온도를 예측할 수 있다.
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Fig. 19. Preliminary calibration circuit[36].

Fig. 20. Junction temperature vs. short-circuit current(ISC)[36].

Fig. 21. Circuit schematic and device waveforms for the

junction temperature estimation in a three-phase inverter[36]

(a) Circuit schematic, (b) IGBT waveform.

단락전류가 생성된 후 t3에서 게이트드라이버의 과전류

보호회로가 동작하여 IGBT는 턴오프 된다.

이 방법은 다른 전기적 파리미터들에 대한 영향이 매

우 적고 단락 전류가 충분한 온도 민감도 (temperature

sensitivity)와 선형성을 갖고 있어 온도 민감 전기 파라

미터로 사용하기에 적절하다. 또한 단락회로가 매우 짧

은 시간 동안만 지속되므로 과전류에 의한 고장 없이

IGBT 모듈이 안전하게 동작할 수 있다.

TABLE III

TYPICAL END-OF-LIFE CRITERIA OF THREE TYPES

OF CAPACITORS[8]

Al-Cap MPPF-Cap MLC-Cap

Failure

criteria

C: 20 %

reduction

ESR: 2 times

C: 5 %

reduction

DF: 3 times

C: 10 %

reduction

Rp < 10
7Ω

DF: 2 times

Degradation

precursors

C or ESR, or

both
C C, Rp

DF: Dissipation factor, Rp: insulation resistance

Fig. 22. Impedance characteristic of electrolytic capacitor[9].

하지만 IGBT에 단락전류를 반복적으로 흐르게 하는 것

은 열화 고장을 가속화할 수 있으며 추가적으로 많은

Bypass IGBT와 이를 제어 할 게이트 드라이버가 필요

하기 때문에 비용적인 측면에서 효율적이지 않다.

4. 커패시터의 상태 모니터링 방법

커패시터의 열화 고장은 주로 Capacitance (C)와

Equivalent Series Resistance (ESR)의 변화를 야기하므

로 이 파라미터들의 변화를 예측함으로써 커패시터의

상태를 모니터링할 수 있다.

표 III은 전력전자 시스템에 많이 사용되는 세 가지

커패시터들의 열화 고장 진단 파리미터들과 만료 수명

기준을 보여준다[8].

그림 22는 일반적으로 가장 널리 사용되고 있는

Al-Cap의 임피던스 특성을 보여준다[9]. 낮은 주파수 범

위(ω < ω1)에서 임피던스 ωC로, 중간 주파수 범위(ω1 <

ω < ω2)에서는 ESR로 각각 근사화 된다. 따라서 각 주

파수 범위에서의 전류와 전압 정보로부터 C 혹은 ESR

을 추정할 수 있다.

본 장에서는 위의 방법을 바탕으로 여러 전력전자 시

스템에 적용된 커패시터의 상태 모니터링 방법에 대해

서 다루고자 한다.

4.1 오프라인 커패시터 모니터링 방법

4.1.1 AC 전압 주입 방법[39]-[41]

그림 23은 AC 신호를 주입하여 커패시터의 ESR과 C

를 추정하는 실험 장치를 보여주고 있다.
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Fig. 23. Experimental setup with AC signal injection[39].

이 실험 장치는 Signal generator, Class AB

amplifier, Non-inductive thick film resistor, Digital

osciiloscope, Computer로 구성되어 있다.

AC 전압을 인가한 후, 오실로스코프를 이용하여 커패

시터 전압과 저항(R)에 인가되는 전압으로부터 커패시

터 전류를 측정한다. ESR을 추정하기 위해서는 1 kHz

의 신호를 주입하고 C를 추정하기 위해서는 120 Hz의

신호를 주입한다. Discret Fourier Transform (DFT) 알

고리즘을 이용하여 커패시터 전압과 커패시터 전류의

위상각과 기본 주파수 성분의 크기를 획득한 후 이로부

터 ESR과 C를 다음과 같이 계산할 수 있다.

 ≃


∠  ∠  (10)

 ≃


∠  ∠  (11)

여기서 는 커패시터 전압의 기본 주파수 성분의

크기, 는 커패시터 전류의 기본 주파수 성분의 크

기, ∠는 커패시터 전압의 위상각 그리고 ∠ 커패

시터 전류의 위상각이다.

4.2 온라인 커패시터 모니터링 방법

4.2.1 추가적인 전류 센서를 이용한 ESR 추정 방법[42],[43]

그림 24는 전류, 전압 센서로부터 커패시터의 리플 전

류와 리플 전압을 측정하여 ESR을 추정하는 회로를 보

여준다[43]. 측정된 커패시터의 리플 전압(ΔvC)및 리플 전

류(ΔiC)는 각각 대역통과 필터를 통과한 후 실효값

(Root-mean-square) 값으로 변환된다. 최종적으로 이

두 실효값들로부터 다음과 같이 ESR을 얻을 수 있다.

 ∆

∆
(12)

여기서 ΔvCf와 ΔiCf는 특정 주파수에서 커패시터 리플전

압 및 리플 전류의 실효값이다.

그림 25는 일반적인 전류센서 대신 Rogowski 전류센

서를 이용하여 커패시터 리플 전류를 측정하고 이로부

터 ESR을 추정하는 방법을 보여준다[43].

Fig. 24. ESR estimation based on ripple current and ripple

voltage of capacitor by using typical current sensor[42].

Fig. 25. ESR estimation based on AC power losses of

capacitor by using rogowski coil current sensor[43].

이 방법에서는 리플 전압과 리플 전류로부터 ESR을

추정하는 대신에 커패시터의 교류 전력 손실(pC)을 이용

하여 ESR을 추정하기 때문에 대역통과 필터를 사용하

지 않아도 되는 장점이 있다.

결과적으로 ESR은 다음과 같이 얻을 수 있다.

  




(13)

여기서 는 특정 주파수에서 커패시터 교류 전력손실

의 평균값이고


 커패시터 리플 전류의 제곱의 평균값

이다.

하지만 이 방법들은 커패시터 전류패스에 센서를 추

가하여 부유 인덕턴스(Stray inductance)를 증가시키는

단점이 있다.

4.2.2 AC 전류를 주입하는 방법[44],[45]

이 방법은 AC/DC 혹은 AC/DC/AC 컨버터 시스템에

서 커패시터의 ESR을 추정하는 방법으로 이를 위해

AC 전류가 AC/DC 컨버터에 의해 생성되어 직류단 커

패시터에 주입된다.
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Fig. 26. Control block diagram of AC/DC converter with

condition monitoring of DC-link capacitor[44].

  

그림 26 은 AC 전류 주입 방법의 제어 블록도를 보

여주며, 주입되는 AC 전류의 레퍼런스 다음과 같다.


  sin × (14)

여기서 Iinj는 주입되는 전류의 크기이고, finj는 주입되는

전류의 주파수이며 본 논문에서는 5 A, 30 Hz의 AC 전

류가 주입되었다.

ESR은 커패시터의 전압과 전류로부터 매 샘플링 주

기마다 추정된다. 일반적으로 커패시터의 전압은 Zero

switching state에서 측정되지만 이때에는 커패시터에

전류가 흐르지 않는다. 따라서 매 샘플링 주기의 중간지

점에서의 커패시터 전압 및 전류 값들 또한 ESR을 추

정하는데 필요하다. 결과적으로 ESR은 다음과 같이 추

정된다.

    

 




  


  

(15)

여기서 vdc_mid는 그림 27과 같이 Ⓑ 지점에서 전압센서

에 의해 측정 되는 vdc를 말하며 vc_mid는 각각의 Zero

switching state Ⓐ 지점에서 연속적으로 측정되는 vc1과

vc2의 값으로 부터 다음과 같이 얻을 수 있다.

 

  
(16)

Fig. 27. Behavior of the DC-link current and voltage

according to gating pulses[44] (a) Switching state of upper

switches, (b) Relation of phase currents.

본 방법을 이용하기 위해서는 샘플링 주파수를 2배로

늘려야하며 높은 정확도를 갖는 커패시터 전압 센서가

필요하다.

4.2.3 회로 모델(Circuit model)을 이용한 방법[46]

앞에서 말했듯이 커패시터 전류 패스에 전류 센서를

연결하면 부유 인덕턴스를 증가시키는 단점이 있으므로

이 방법에서는 회로모델로부터 커패시터의 전류를 예측

하고 이를 이용하여 커패시터의 커패시턴스를 추정한다.

그림 28은 인버터에 흐르는 전류를 보여주며 파란색

화살표와 값은 기존의 센서들에 의해 측정되는 값들이

고 빨간색 화살표와 값은 센서들에 의해 측정되는 값들

을 바탕으로 계산을 통해 얻을 수 있는 값들이다.

커패시터 전류 (ic)는 다음과 같이 얻을 수 있다.

     (17)

여기서 i5는 인버터의 스위칭 상태와 각 상에 흐르는 전

류로부터 계산가능하며 표 IV에 정리되어 있다.

ic와 커패시터 리플 전압(Δvc)으로 부터 커패시턴스

(C)를 다음과 같이 추정할 수 있다.

 ∆

 
(18)
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Fig. 28. Inverter system with currents for the explanation of

the principle of capacitor condition monitoring[46].

TABLE IV

CURRENT OF i5 DEPENDING ON INVERTER

SWITCHING STATES[46]

State Turn-on transistor Current i5

1 (zero state) T2, T4, T6 0

2 T2, T4, T5 i4

3 T2, T3, T6 i3

4 T2, T3, T5 i3 + i4

5 T1, T4, T6 i2

6 T1, T4, T5 i2 + i4

7 T1, T3, T6 i2 + i3

8 (zero state) T1, T3, T5 i2 + i3 + i4 = 0

이 방법은 추가적인 센서가 필요하지 않지만 정확한

커패시턴스 추정을 위해서 높은 정확도를 갖는 전압센

서가 필요하다. 또한 3상의 전류들이 평형상태를 이루고

있을 때는 i2와 i3로부터 i4를 얻을 수 있지만 평형상태가

아닌 경우에는 개별적인 전류센서를 이용하여 i4 전류를

측정하여야한다.

이 방법 이외에도 PV 시스템, 철도시스템 등 다양한

어플리케이션에 사용되는 전력전자시스템의 회로 모델

을 이용하여 커패시터의 상태 모니터링 파라미터를 추

정하는 방법들이 제안되었다[47],[48].

4.2.4 고급 알고리즘(Advanced algorithm)을 이용한

방법[49]-[51]

이 방법은 인공신경망(Artificial neural network), 뉴

로 퍼지 추론(Neuro fuzzy inference) 알고리즘 등과 같

은 고급 알고리즘을 사용하여 커패시터의 상태모니터링

파라미터를 추정하는 방법이다. 전력전자시스템은 주로

블랙박스로 놓고 전력전자 시스템의 전압, 전류 등의 정

보로부터 상태모니터링 파라미터를 추정한다.

그림 29는 인공신경망을 이용하여 다이오드 정류기와

인버터로 구성된 모터드라이브 시스템의 직류단 커패시

터의 커패시턴스를 추정하는 방법을 보여준다. 측정된

인버터의 입력전류, 입력전압, 커패시터 리플전압, 출력

전류, 출력전압으로부터 ANN 알고리즘이 초기 트레이

닝 데이터를 기반으로 커패시터 값을 추정할 수 있다.

Fig. 29. Structure of ANN for capacitance estimation[49].

또한 위의 방법을 기반으로 더 적은 입력 정보를 이

용하여 커패시턴스를 추정하는 방법이 제안되었는데 본

방법에서는 출력전류와 커패시터 리플전압 혹은 직류단

전압의 고조파 성분을 이용하여 직류단 커패시터의 커

패시턴스를 추정할 수 있다[50].

적응 뉴로 퍼지 시스템을(Adaptive Neuro Fuzzy

Inference System, ANFIS) 이용하여 3상 정류기,

DC-DC 부스트 컨버터 그리고 단상 인버터로 구성된

전력전자 시스템에서 정류기의 출력단 커패시터(C1)와

DC-DC 부스트 컨버터의 출력단에 연결된 커패시터(C2)

의 커패시턴스와 ESR을 추정하는 방법 또한 제안되었

다[51]. 이 방법 역시 초기 여러 운행 조건에서 트레이닝

된 데이터를 바탕으로 입력전압 vs와 각 커패시터 리플

전압 v1과 v2를 입력으로 하는 ANFIS 알고리즘을 이용

하여 커패시턴스와 ESR을 추정한다.

이러한 방법들은 일반적인 전력전자 시스템이 갖고

있는 정보를 이용하기 때문에 추가적인 하드웨어나 부

품들이 필요하지 않아 비용적인 측면에서 효율적이다.

하지만 여러 운행조건에서의 초기 트레이닝이 필요하며

알고리즘을 수행하기 위해 큰 계산 노력이 필요하다.

5. 결 론

기존의 전통적인 산업 분야를 넘어 송전 시스템, 전기

자동차, 신재생 에너지 발전, 항공 우주 산업 분야 등과

같이 다양한 산업분야에서 전력전자 시스템의 역할이

계속해서 증대 되고 있으며 이로 인해 전력전자 시스템

의 신뢰성이 더욱더 강조 되고 있다. 전력전자 시스템을

구성하는 소자의 상태 모니터링은 소자의 고장으로 인

해 전체 시스템이 완전히 파괴되어 운행이 중지 되는

것을 예방하고 능동적인 유지보수 계획을 가능하게 하

여 전체 시스템의 신뢰성을 향상 시킬 수 있을 뿐만 아

니라 운행 및 유지보수 비용을 저감할 수 있다. 이에 부

합하여 전력전자 시스템의 상태를 모니터링 하는 방법

에 대한 관심이 증가되고 있으며 본 논문에서는 전력전
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자 시스템에서 신뢰성 취약 소자인 전력 반도체 소자와

커패시터의 주요 열화 고장 메커니즘 및 상태 모니터링

방법들을 소개하였다.

Bond-wire의 고장은 VCE_ON을 모니터링 함으로써 판

단할 수 있으며 본 논문에서는 대표적인 VCE_ON과 VF

측정 방법을 소개하였다. 오프라인 VCE_ON 측정 방법은

전력전자 시스템의 운전 조건에 영향이 적으며 측정회

로가 상대적으로 단순한 장점이 있지만 전력전자 시스

템이 운전을 멈췄을 때만 상태 모니터링 파라미터 측정

을 할 수 있다. 반면에 온라인 VCE_ON 측정 방법은 실시

간으로 상태 모니터링 파라미터를 측정할 수 있는 장점

이 있지만 상대적으로 측정 회로가 복잡하고 비싸다는

단점이 있고, 온도에 의한 VCE_ON의 변화와 열화 고장에

의한 변화를 구분하여 판단해야한다. Solder-joint의 열

화 고장은 정션온도의 증가를 야기하므로 정션온도를

모니터링 함으로써 고장 상태를 진단할 수 있다. 본 논

문에서는 온도 민감 전기적 파라미터(Temperature

Sensitive Electrical Parameter)를 이용하여 정션온도 추

정 방법들 및 각 방법들의 장점 및 단점을 소개하였다.

소개된 방법들은 기본적으로 정션온도를 추정하는 원리

는 같지만 서로 다른 온도 민감 전기적 파라미터를 이

용하며, 현재로선 모든 전력전자 시스템에 적용할 수 있

는 일반화된 정션온도 추정방법은 존재하지 않는다.

열화에 의한 커패시터의 고장 상태는 오프라인 방식

과 온라인 방식에서 모두 커패시턴스(C)와 등가직렬저

항(ESR)의 변화를 모니터링 함으로써 판단된다. 이를

위해, 전류 센서를 추가하는 방법, AC 전압 혹은 전류

신호를 추가하는 방법, 회로 모델을 이용하는 방법 및

고급 알고리즘을 이용하는 방법들을 다뤘으며 각 방법

들의 장점 및 단점을 분석하였다.

본 논문에서 소개된 방법들은 온라인방법과 오프라인

방법으로 나눌 수 있으며, 정지운전을 포함한 일정한 운

행패턴을 갖는 전기 자동차 또는 철도차량 등의 응용분

야에서는 오프라인 상태 모니터링 방법이 적용 가능하

며, 상시 운전을 요구하는 전원시스템 등을 위해서는 온

라인 상태 모니터링 방법이 필요하다. 따라서 적용하고

자 하는 어플리케이션의 특성을 고려하여 적합한 방법

을 선택하는 것이 요구된다.

이 연구는 서울과학기술대학교 교내연구비의 지

원으로 수행되었습니다.
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