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Kurzfassung

Bei kommerziellen elektronischen Vorschaltgeriten fiir Leuchtstofflampen
hat sich eine zweistufige Schaltungstopologie durchgesetzt, welche aus einem
Boostkonverter zur Verbesserung des Leistungsfaktors und einer resonanten
Halbbriicke als Inverterstufe besteht. Trotz umfangreicher Literaturrecherche
konnten keine Schaltungsalternativen gefunden werden, welche die Anforde-
rungen mit geringeren Kosten erfiillen konnen. Aus diesem Grund widmet
sich der Hauptteil der vorliegenden Arbeit der Optimierung des zweistufigen
Vorschaltgerites.

Als erster Schritt werden verschiedene Hardwareidnderungen des bestehen-
den Vorschaltgerites auf mogliche Kosteneinsparungen untersucht. Mit einer
Erhohung der PFC-Schaltfrequenz kann die Boostinduktivitit auf einem klei-
neren Kern realisiert werden. Die Schaltfrequenz kann von typischerweise 30-
80 kHz bis auf 200-400 kHz erhoht werden, wobei nur ein geringer Mehrauf-
wand im EMV-Filter entsteht. Die Baugrosse des Gate-Drive-Transformators
kann durch eine gepulste Ansteuerung reduziert werden. Es werden zwei
Gate-Drive-Schaltungsvarianten vorgestellt, welche im Vergleich mit der Ori-
ginalschaltung eine reduzierte Anzahl von Komponenten aufweisen. Weiter-
hin ist eine Integration des Transformators in die Resonanzinduktivitit mog-
lich. Bei der Untersuchung symmetrischer Schaltungstopologien zur Reduk-
tion der Common-Mode-Storungen zeigte sich, dass dieses Konzept fiir Vor-
schaltgerite in SMD-Technik nicht umgesetzt werden kann. Schliesslich wird
ein Zero-Ripple-Filter fiir die Boostinduktivitit vorgestellt, welcher jedoch
keine Vorteile gegeniiber einem separaten EM V-Filter bietet.

Ein weiterer Teil dieser Arbeit widmet sich der Auslegung und Optimierung
der Induktivitidten im Vorschaltgerit. Es wird ein Verfahren vorgestellt, mit
welchem die Kern- und Wicklungsverluste fiir Induktivititen mit Luftspalt
berechnet werden kénnen. Damit kann die Verlustleistung der Wicklung durch
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die Wahl eines optimalen Drahtdurchmessers minimiert werden.

Die Auslegung von EMV-Filtern beruht in der Industrie normalerweise auf
Messungen und iterativen Anpassungen der Prototypen. Deshalb wird ein Si-
mulationsmodell vorgestellt, mit dessen Hilfe die leitungsgebundenen Storun-
gen elektronischer Vorschaltgerite mit guter Genauigkeit vorhergesagt wer-
den konnen. Dazu werden die wichtigsten Quellen fiir Differential-Mode- und
Common-Mode-Storungen in der PFC- und der Inverterstufe identifiziert. Fiir
jede Quelle wird ein Storausbreitungsmodell vorgestellt, welches den Pfad der
Storstrome von der Quelle bis zum Eingang des Messempfingers beschreibt.
Schliesslich wird das Storspektrum mit einem Modell des Messempfingers
und der verschiedenen Detektortypen berechnet. Das Simulationsmodell er-
moglicht eine erste Auslegung des EMV-Filters und kann so zeitaufwendige
Hardware-Redesigns vermeiden oder zumindest reduzieren.

Vorschaltgerite fiir Natriumdampf-Hochdrucklampen, basierend auf einer
AC-Chopper-Topologie, versprechen im Vergleich zu den grosstenteils fiir
diesen Lampentyp eingesetzten magnetischen Vorschaltgeriten eine deutlich
bessere Effizienz. Aufgrund des fehlenden Energiespeichers der einstufigen
Topologie beeinflusst das nichtlineare Verhalten der Lampe den Eingangs-
strom. Bei der Auslegung muss deshalb ein Kompromiss zwischen Eingangs-
und Ausgangsverhalten gefunden werden. Weiterhin wird untersucht, inwie-
fern sich die Eingangsstromqualitéit mit einer Frequenzmodulation wéhrend
der Netzhalbperiode verbessern ldsst.

Abschliessend werden die erzielten Resultate dieser Arbeit zusammenge-

fasst und Themen fiir zukiinftige Untersuchungen in einem Ausblick prisen-
tiert.



Abstract

Most commercial electronic ballasts for flourescent lamps are based on a
standard two-stage topology. A boost converter is used for power-factor cor-
rection (PFC) and a resonant half-bridge as inverter stage to generate the high-
frequency current to supply the lamp. A literature review showed no cost-
effective alternative circuit topologies. Therefore, the main part of this thesis
is focused on the optimization of the standard topology.

In a first step, changes in several parts of the ballast were analyzed for a po-
tential reduction of the system costs. A smaller boost inductor can be used if
the switching frequency of the PFC-stage is increased. The switching frequen-
cy can be increased from typically 30-80 kHz to about 200-400 kHz with only
a small amout of additional capacitance in the EMC-filter. The size of the gate-
drive transformer can be decreased by using a pulsed gate-drive. Two different
gate-drive circuits with a reduced number of components are provided. Addi-
tionally, it is possible to integrate the transformer with the resonant inductor.
The analysis of symmetrical circuit topologies with reduced common-mode
noise showed that it is not possible to apply this concept to an electronic bal-
last built in SMD-technology. Finally, a zero-ripple filter on the boost induc-
tor was investigated, but showed no advantages compared to a conventional
EMC-filter.

A futher part of this thesis discusses the optimization of the inductors in
the electronic ballast. A method is presented to calculate the core and winding
losses of air-gapped inductors. This allows a reduction of the losses in the
inductors by optimizing the diameter of the wire.

The design of EMC-filters for switching converters is often based on mea-
surements and iterative adaptations of the prototypes. For this reason, a simu-
lation model is presented which describes the conducted noise emissions of
an electronic ballast. The main sources of differential mode and common mo-
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de noise in the PFC and inverter stage are identified for this model. For each
noise source, the noise propagation transfer function is identified in order to
calculate the spectrum at the input of the EMC test receiver. Finally, a simula-
tion of the EMC test receiver including different types of detectors ist used to
calculate the noise spectrum of the ballast.

Ballasts for high-pressure sodium (HPS) lamps based on an AC-chopper to-
pology enable an increased efficiency compared to the magnetic ballasts typi-
cally used for HPS lamps. Due to the lack of a DC-link capacitor, the nonlinear
characteristic of the lamp causes distortion of the input current. Therefore, a
compromise between the input and the output side behavior has to be found
during the design of the resonant tank of the ballast. Additionally, a modulati-
on of the switching frequency over the mains period is investigated to improve
the quality of the input current.

The final part of this thesis presents a summary of the results and an outlook
with topics for follow-on projects.









Kapitel 1

Einleitung

1.1 Vorschaltgerite fiir Leuchtstofflampen

Leuchtstofflampen sind aufgrund ihrer guten Lichtqualitdt und einer hohen
Lichtausbeute von bis zu 105 Im/W eine der verbreitetsten Lampenarten. Das
Hauptanwendungsgebiet liegt in der Beleuchtung von Biiro- und Industriege-
bauden. Leuchtstofflampen gehoren zur Kategorie der Entladungslampen und
weisen als Besonderheit beheizte Elektroden auf, wodurch die Emission von
Elektronen erleichtert wird. Die Befiillung der Lampe besteht aus Argon und
einer geringen Menge Quecksilber (unter 5 mg bei modernen Lampen). Da
die Emissionen der Quecksilberionen zum grossten Teil im UV-Bereich lie-
gen, ist die Lampe mit einem Leuchtstoff beschichtet, welcher das UV-Licht
in sichtbares Licht umwandelt.

Zum Betrieb einer Leuchtstofflampe ist ein Vorschaltgerit notig, welches
zum einen die zum Start notwendige Ziindspannung generiert und zum ande-
ren den Strom durch die Lampe im Betrieb begrenzt. Die einfachste Variante
eines Vorschaltgerits besteht aus einer Induktivitit in Serie mit der Lampe
und einem parallelen Starter (siehe Abbildung 1.1). Der Starter besteht aus ei-
ner Glimmlampe, deren Elektroden als Bimetallstreifen ausgefiihrt sind. Beim
Einschalten der Lampe liegt die Netzspannung zum grossten Teil {iber der
Glimmlampe an. Sobald sich die Glimmlampe aufgeheizt hat, verbiegen sich
die Bimetallstreifen und der Schalter schliesst sich, wodurch sich der Strom
durch die Elektroden der Leuchtstofflampe erhoht und diese auf Betriebstem-
peratur bringt. Durch die nun fehlende Glimmentladung kiihlen sich die Bi-
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2 Einleitung

metallelektroden ab. Der der Bimetallschalter 6ffnet wieder und der unterbro-
chene Strom fiihrt zu einer Uberspannung, welche die Lampe ziindet.

Starter

L

Abbildung 1.1: Magnetisches Vorschaltgerit und Starter.

Die Lampe wird an einem magnetischen Vorschaltgerét direkt mit der Netz-
frequenz betrieben, wodurch sich die Temperatur in der Lampe und damit die
Lichtabstrahlung iiber die Netzperiode dndert. Das Flackern des Lichts ist ei-
ner der Hauptnachteile von magnetischen Vorschaltgeridten. Weiterhin wird
dadurch die Lichtausbeute reduziert, da sich die Lampe nicht stindig im op-
timalen Arbeitspunkt befindet. Diese Probleme konnen vermieden werden,
wenn die Lampe an einem elektronischen Vorschaltgerit mit einer Frequenz
iber 20 kHz betrieben wird.

1.1.1 Invertertopologien

Fiir die Invertopologie eines elektronischen Vorschaltgerites wurde schon frith
eine resonante Halbbriicke mit paralleler Anbindung der Lampe vorgeschla-
gen [1] (vgl. Abbildung 1.2). Bei ausgeschalteter Lampe ist der Resonanzkreis
nicht bedimpft, wodurch hohe Spannungen zum Ziinden erreicht werden kon-
nen. Ausserdem begrenzt die Impedanz der Resonanzinduktivitit im Betrieb
auch ohne aktive Regelung den Lampenstrom.

Abbildung 1.3 zeigt den Ablauf beim Ziinden der Lampe. Nach dem Ein-
schalten wird der Inverter fiir etwa eine Sekunde mit einer hohen Schaltfre-
quenz und damit weit unterhalb der Ziindspannung betrieben, um die Elek-
troden vorzuheizen. Danach wird die Schaltfrequenz reduziert, bis die Lampe
ziindet. Im Betrieb hat der Resonanzkreis aufgrund der Dampfung durch die
Impedanz der Lampe eine flachere Ausgangscharakteristik.

Eine weitere Invertertopologie ist der in Abbildung 1.4 dargestellte Push-
Pull-Inverter [2]. Der Hauptnachteil dieser Schaltung ist die hohe Spannungs-
belastung der Schalter, welche je nach Variante der doppelten bis dreifachen
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Abbildung 1.2: Resonante Halbbriicke mit paralleler Anbindung der Lampe.
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Abbildung 1.3: Ausgangscharakteristik und Ziindvorgang.

Zwischenkreisspannung entspricht. Aus diesem Grund wird der Push-Pull-
Inverter vor allem fiir Notbeleuchtungen mit Batterieversorgung eingesetzt.

In der Literatur finden sich weiterhin einige Varianten des Class-E Inver-
ters [3,4] (vgl. Abbildung 1.5). Aufgrund der hohen Spannungs- und Strom-
belastung des einzelnen Schalters wird dieser Invertertyp in der Praxis nicht

eingesetzt.
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Abbildung 1.4: Push-Pull-Inverter.
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Abbildung 1.5: Class-E Inverter.
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1.1.2 PFC-Topologien

Der grosste Teil der Publikationen iiber elektronische Vorschaltgerite beschif-
tigt sich mit der Verbesserung des Leistungsfaktors (engl. Power Factor Cor-
rection, PFC).

Die aus zwei Zwischenkreiskondensatoren und drei Dioden bestehenden
passive Valley-Fill-Schaltung ist in Abbildung 1.6 dargestellt. Abbildung 1.7
zeigt den Spannungsverlauf am Inverter und den Eingangsstrom. Fiir die Be-
schreibung der Funktion wird angenommen, dass die Kondensatoren knapp
unter die halbe Netzamplitude vorgeladen sind. Beim Nulldurchgang ist die
Netzspannung kleiner als die Kondensatorspannung. Der Inverter wird aus
den parallelgeschalteten Kondensatoren versorgt, und es fliesst kein Eingangs-
strom. Liegt die Netzspannung iiber der Kondensatorspannung, wird der Inver-
ter direkt vom Netz versorgt. Beim Maximum der Netzspannung werden die
Kondensatoren schliesslich tiber die Diode D, aufgeladen. Mit der Valley-Fill-
Schaltung fliesst wihrend ca. zwei Drittel der Netzperiode ein Eingangsstrom.
Die Normen beziiglich Leistungsfaktor und Eingangsstromverzerrungen kon-
nen so jedoch nicht erfiillt werden [5]. Die Schaltung wird in Kombination
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mit einer selbstozillierenden Halbbriicke in Léndern eingesetzt, in welchen
die Normen nicht durchgesetzt werden.
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Abbildung 1.6: Passive Valley-Fill-Topologie.

Abbildung 1.7: Strom- und Spannungsverlauf der passiven Valley-Fill-
Schaltung.

Abbildung 1.8 zeigt ein Beispiel einer PFC-Schaltung mit einer Ladungs-
pumpe [6, 7]. Der Kondensator Cj,, wird durch den Schaltvorgang des Inver-
ters umgeladen. Dabei wird beim Aufladen Strom aus den Netz bezogen und
beim Entladen an den Zwischenkreiskondensator abgegeben. Mit der richti-
gen Auslegung kann mit dieser Schaltung ein guter Leistungsfaktor und ei-
ne niedrige Eingangstromverzerrung erreicht werden. Der grosste Nachteil ist
die Abhéngigkeit der Zwischenkreisspannung von der Schaltfrequenz, welche
beim Vorheizen zu einer hohen Spannungsbelastung der Schalter fiihrt. Die-
se Schaltung wurde in verschiedenen Varianten kommerziell eingesetzt, wird
jedoch fiir aktuelle Vorschaltgerite nicht mehr verwendet.

Eine Vielzahl von Publikationen présentiert Varianten integrierter Vor-
schaltgerite, bei denen der untere Schalter der Halbbriicke als PFC-Schalter
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Abbildung 1.8: Beispiel einer Ladungspumpenschaltung zur Leistungsfak-
torkorrektur.

genutzt wird. Abbildung 1.9 zeigt die Kombination einer resonanten Halb-
briicke mit einem Hochsetzsteller im diskontinuierlichen Betrieb [8]. Da der
Halbbriickenschalter mit einem Tastverhiltnis von 50% betrieben wird, muss
die Zwischenkreisspannung grosser als die doppelte Netzspannungsamplitude
sein. Aufgrund der Spannungsbelastung ist diese Schaltung fiir 230 V Netz-
spannung nicht geeignet.

Die Spannungsbelastung kann beispielsweise mit einem integrierten Buck-
Boostkonverter [9] reduziert werden (vgl. Abbildung 1.10). Allerdings bleibt
als Hauptnachteil dieser und aller dhnlichen Varianten die Abhingigkeit der
PFC-Funktion von der Inverterschaltfrequenz.

Ca
Yy, | C

S |

Abbildung 1.9: Resonante Halbbriicke mit integriertem Boostkonverter.

Seit der Verfiigbarkeit kostengiinstiger PFC-Regelungs-ICs werden elek-
tronische Vorschaltgerite praktisch ausschliesslich zweistufig aufgebaut.
Die PFC-Stufe besteht aus einem Boostkonverter, welcher im Critical-
Conduction-Mode betrieben wird (vgl. Abbildung 1.11).



Vorschaltgeriite fiir Leuchtstofflampen 7

Cs
1|
I
Cae
N C,
D, = d L,
D/ D3
g
Uace L/
et N
G zJ Dy
L,
.

Abbildung 1.10: Resonante Halbbriicke mit integriertem Buck-Boost-
Konverter.
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Abbildung 1.11: Schaltbild des Boostkonverters.

1.1.3 Zweistufige Vorschaltgeriite

Inverterstufe und
Lampe

Abbildung 1.12: Zweistufiges Vorschaltgerit.

Abbildung 1.12 zeigt das Schaltschema eines zweistufigen Vorschaltgeri-
tes. Mit der unabhéngigen Regelung von PFC- und Inverterstufe konnen alle
Anforderung an die Qualitit von Eingangs- und Lampenstrom erfiillt werden.
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Moderne Vorschaltgerite erreichen einen Wirkungsgrad von iiber 90%.
Weitere Verluste konnen vermieden werden, indem der Strom durch den Re-
sonanzkondensator nicht iiber die Elektroden der Lampe gefiihrt wird. Abbil-
dung 1.13 zeigt eine typische Heizschaltung eines aktuellen Vorschaltgerites.
Die Elektroden werden beim Vorheizen iiber eigene Wicklungen auf der Re-
sonanzinduktivtit versorgt. Die Induktivitdt und der Kondensator in Serie zur
Elektrode bilden einen Bandpass, welcher auf die Vorheizschaltfrequenz ab-
gestimmt wird. Im normalen Betrieb fliesst iiber die Zusatzwicklungen nur
ein geringer Strom, die Elektroden werden alleine durch den Lampenstrom
auf Betriebstemperatur gehalten.

0o
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Abbildung 1.13: Heizungsschaltung zur Vermeidung unnétiger Verluste in
den Elektroden.

1.2 Vorschaltgerite fiir Natriumdampf-Hoch-
drucklampen

Natriumdampf-Hochdrucklampen (engl. High-Pressure Sodium (HPS)
Lamps) weisen eine sehr hohe Lichtausbeute von bis zu 150 Im/W auf. Auf-
grund des gelblichen Lichts werden sie jedoch nur fiir die Aussenbeleuchtung,
insbesondere als Strassenlampen, eingesetzt. Genau wie Leuchtstofflampen
konnen HPS-Lampen mit einem magnetischen Vorschaltgerdt und einem
Starter betrieben werden. Wegen der hohen Ziindspannung von bis zu 4 kV
werden normalerweise elektronische Ziindgerite eingesetzt, welche einen
Ziindpuls nahe dem Maximum der Netzspannung generieren. Fiir die Stras-
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senbeleuchtung werden aufgrund der Zuverlédssigkeit und der Lebensdauer
weiterhin magnetische Vorschaltgerite eingesetzt. Der Hauptnachteil ist der
schlechte Wirkungsgrad im Bereich von 80-85%.

Im Unterschied zu Leuchtstofflampen kénnen HPS-Lampen nicht mit ei-
nem Sinusstrom im Bereich von 40-50 kHz betrieben werden. Der Grund da-
fiir ist, dass die pulsierende Leistungszufuhr zu Druckschwankungen in der
Lampe fithren kann. Abhénging von der anregenden Frequenz und der Lam-
pengeometrie konnen sich dadurch stehende Wellen in der Lampe bilden, wel-
che die Entladung zum Erl6schen bringen. Dieser Effekt ist in der Literatur
unter dem Begriff akustische Resonanz bekannt.

Ein elektronisches Vorschaltgerit muss die Anregung von akustischen Re-
sonanzen verhindern. Eine Moglichkeit dazu ist der Betrieb in den Frequenz-
bereichen zwischen den Resonanzen. Problematisch ist hier die Anderung
der Resonanzfrequenzen aufgrund von Fertigungstoleranzen und Alterungs-
erscheinungen. Diese Methode wird deshalb in der Praxis nicht eingesetzt.

Akustische Resonanzen treten fiir einen bestimmten Lampentyp in einem
definierten Frequenzbereich auf. Deshalb konnen Hochdrucklampen mit einer
Schaltfrequenz iiber der hochsten Resonanzfrequenz betrieben werden. Dieser
Betriebsmodus ist vor allem fiir HPS-Lampen interessant, da hier akustische
Resonanzen nur bis zu einer Frequenz von etwa 100 kHz auftreten.

Die dritte Variante ist der Betrieb der Hochdrucklampe mit Gleichstrom.
Zur Vermeidung einer einseitigen Belastung der Elektroden muss die Lam-
pe regelmissig umgepolt werden. Der Lampenstrom entspricht damit einem
Rechteckssignal. Die Umschaltfrequenz liegt im Bereich 100-200 Hz, wo-
durch ein sichtbares Flackern des Lichts vermieden wird. Diese Betriebsart
wird in den meisten elektronischen Vorschaltgeriten fiir alle Arten von Hoch-
drucklampen eingesetzt.

Abbildung 1.14 zeigt eine zweistufige Ausfithrung eines Vorschaltgerites
mit rechteckformigem Lampenstrom [10]. Bei einem positiven Lampenstrom
ir ist der Schalter S4 eingeschaltet und S, ausgeschaltet. S; und S3; bilden
einen Tiefsetzsteller zur Regelung des Lampenstroms und werden mit einer
Frequenz von typischerweise 50-100 kHz angesteuert. Analog dazu wird ein
negativer Lampenstrom durch das Einschalten von S3 und geschalteten Be-
trieb von S» und Sy erreicht.

Der Inverter eines dreistufigen Vorschaltgerites ist in Abbildung 1.15 dar-
gestellt. Da der Tiefsetzsteller als eigene Stufe ausgefiihrt ist, wird die Voll-
briicke nur zum niederfrequenten Umschalten genutzt.

Der Hauptnachteil beider Varianten ist der hohe Schaltungsaufwand.
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Abbildung 1.14: Zweistufiges Vorschaltgerit mit rechteckformigem Lam-
penstrom.
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Abbildung 1.15: Inverter eines dreistufigen Vorschaltgerites mit rechteckfor-
migem Lampenstrom.

Ein Vorschaltgerit mit einfacherer Schaltungstopologie wurde in [11] und
[12] vorgestellt. Die auf einem AC-Chopper basierende Schaltung ist in Ab-
bildung 1.16 dargestellt. Wihrend der positiven Netzhalbschwingung bleiben
die Schalter S3 und S4 eingeschaltet. Die Schalter S; und S, bilden eine Halb-
briicke mit dem Resonanzkreis bestehend aus L,, C; und C,. Analog dazu bil-
den bei negativer Netzspannung S3 und S4 die Halbbriicke. Der Lampenstrom
hat einen sinusformigen Verlauf, die Frequenz entspricht der Schaltfrequenz.
Da die jeweils aktive Halbbriicke direkt ab der Netzspannung betrieben wird,
wird der Lampenstrom ebenfalls mit der Netzfrequenz moduliert.

Das Vorschaltgerit in [11] wurde mit einer Schaltfrequenz von 60 kHz im
Bereich der akustischen Resonanzen betrieben. Zur sicheren Vermeidung der
Resonanzen muss die Schaltfrequenz auf mindestens 110 kHz erhoht werden.

Ein Vorteil des AC-Chopper-Vorschaltgerites ist die geringe Anzahl der
Halbleiterbauelemente, wodurch die Leitverluste reduziert werden. Ausser-
dem ist kein Elektrolytkondensator notwendig, welcher normalerweise das
Bauteil mit der kleinsten Lebensdauer ist. Aufgrund des fehlenden Zwischen-
kreises kann dafiir ein Flackern des Lichts nicht verhindert werden.
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Abbildung 1.16: Schaltbild des AC-Chopper-Vorschaltgerits.

1.3 Motivation und Gliederung der Arbeit

Die zweistufige Standardtopologie (vgl. Abbildung 1.12) fiir Leuchtstofflam-
pen erfiillt alle Anforderung an die Qualitédt von Eingangs- und Lampenstrom.
Trotz umfangreicher Literaturrecherche konnten keine Schaltungsalternativen
gefunden werden, welche die Anforderungen mit geringeren Kosten erfiillen
konnte. Aus diesem Grund widmet sich der Hauptteil der vorliegenden Arbeit
der Optimierung des zweistufigen Vorschaltgerites.

In Kapitel 2 werden verschiedene Hardwarednderungen auf einen Kosten-
vorteil untersucht. Mit einer Erhéhung der PFC-Schaltfrequenz kann die Bau-
grosse der Boostinduktivitit verkleinert werden. Allerdings entstehen da-
mit auch Mehrkosten im EMV-Filter. Zur Verkleinerung des Gate-Drive-
Transformators fiir den oberen Schalter der Halbbriicke, werden zwei Topolo-
gien mit pulsférmiger Ansteuerung vorgestellt. Weiterhin wird untersucht, ob
der Gate-Drive-Transformator in die Resonanzinduktivitit integriert werden
kann. Schliesslich bieten eine symmetrische Schaltungsstruktur und die Ver-
wendung eines Zero-Ripple-Filters mogliche Einsparungen am EMV-Filter.

Kapitel 3 widmet sich der Optimierung der Induktivititen. Dazu werden
Berechnungsverfahren fiir die Reluktanzen von Luftspalt und Kern vorge-
stellt, welche zur Auslegung der Induktivititen benotigt werden. Der Haupt-
teil behandelt die Berechnung der Kern- und Wicklungsverluste fiir Indukti-
vitdten mit Luftspalt. Mit Hilfe dieser Berechnungsverfahren kann die Ver-
lustleistung der Wicklung durch die Wahl eines optimalen Drahtdurchmessers
minimiert werden. Weiterhin wird eine Berechnungsmethode vorgestellt, wel-
che den Wertebereich der Induktivitit im Resonanzkreis in Abhidngigkeit ver-
schiedener Randbedingungen berechnet. Damit kann festgestellt werden, ob
die gleiche Resonanzinduktivitit in Vorschaltgerdten mit verschiedenen Aus-
gangsleistungen eingesetzt werden kann.
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Kapitel 4 stellt ein Simulationsmodell vor, mit dessen Hilfe die lei-
tungsgebunden Storungen elektronischer Vorschaltgerite mit guter Genauig-
keit vorhergesagt werden konnen. Dazu werden die wichtigsten Quellen fiir
Differential-Mode (DM) und Common-Mode (CM) Storungen in der PFC-
und der Inverterstufe identifizert. Fiir jede Quelle wird ein Storausbreitungs-
modell vorgestellt, welches den Pfad der Storstrome von der Quelle zum Ein-
gang des Messempfingers beschreibt. Schliesslich wird das Storspektrum mit
einem Modell des Messempfingers und der verschiedenen Detektortypen be-
rechnet.

In Kapitel 5 wird ein AC-Chopper-Vorschaltgerit fiir HPS-Lampen (vgl.
Abbildung 1.16) untersucht, welches im Vergleich zu magnetischen Vorschalt-
geriten eine deutlich bessere Effizienz verspricht. Aufgrund des fehlenden
Energiespeichers der einstufigen Topologie beeinflusst das nichtlineare Ver-
halten der Lampe jedoch den Eingangsstrom. Bei der Auslegung muss des-
halb ein Kompromiss zwischen Eingangs- und Ausgangsverhalten gefunden
werden. Weiterhin wird untersucht, inwiefern sich die Eingangsstromqualitit
mit einer Frequenzmodulation iiber die Netzhalbperiode verbessern ldsst.

Abschliessend werden in Kapitel 6 die erzielten Resultate dieser Arbeit zu-

sammengefasst und Themen fiir zukiinftige Untersuchungen in einem Aus-
blick présentiert.



Kapitel 2

Untersuchung verschiedener
Hardwareverbesserungen
eines bestehenden
Vorschaltgerates

Wihrend der vorliegenden Arbeit wurden verschiedene Hardwareénderungen
eines bestehenden Vorschaltgerites hinsichtlich méglicher Kosteneinsparun-
gen untersucht. Mit einer Erh6hung der PFC-Schaltfrequenz (Abschnitt 2.1)
kann die Boostinduktivitdt auf einem kleineren Kern realisiert werden. Die
Baugrosse des Gate-Drive-Transformators kann durch eine gepulste Ansteue-
rung reduziert werden. Weiterhin besteht die Moglichkeit einer Integration
des Transformators in die Resonanzinduktivitidt (Abschnitt 2.2). Schliesslich
bieten eine symmetrische Schaltungsstruktur (Abschnitt 2.3) oder ein Zero-
Ripple-Filter (Abschnitt 2.4) mogliche Einsparungen am EM V-Filter.

Als Ausgangspunkt fiir die Untersuchungen dient ein kommerzielles 35 W
Vorschaltgeridt. Abbildung 2.1 zeigt ein vereinfachtes Schaltbild des Vor-
schaltgerites und Abbildung 2.2 die Ober- und Unterseite mit den wichtigsten
Komponenten.

13
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Abbildung 2.1: Vereinfachtes Schaltbild des 35 W-Vorschaltgeriites.

Abbildung 2.2: Ober- und Unterseite der Leiterplatte mit den wichtigsten
Komponenten.

2.1 Erhohung der PFC-Schaltfrequenz

Kommerzielle elektronische Vorschaltgerite verwenden vergleichsweise tiefe
Schaltfrequenzen im Bereich 40-55 kHz fiir die Inverterstufe und 30-40 kHz
als untere Grenze des Schaltfrequenzbereichs der PFC-Stufe. Mit eine Erho-
hung der Schaltfrequenz verringert sich die Baugrosse der passiven Kompo-
nenten. Insbesondere bei den Induktivititen konnen so Kosten gespart werden,
falls die Induktivitit mit einem kleineren Kern realisiert werden kann.

Gegen eine Erhohung der Inverterschaltfrequenz spricht, dass damit die
Frequenz des Lampenstroms erhoht wird. Mit zunehmender Frequenz sind
hier aufgrund der fehlenden Abschirmung der Lampe Probleme mit abge-
strahlten elektromagnetischen Stérungen zu erwarten. Aus diesem Grund wird
hier nur auf die PFC-Stufe eingegangen.

Abbildung 2.3 zeigt ein typisches Differential-Mode-Storspektrum eines
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kommerziellen Vorschaltgerites mit der Grenzlinie gemidss Norm CISPRI15
[13]. Die grossten Storungen werden bei der tiefsten Schaltfrequenz von
30 kHz verursacht, welche beim Maximum der Netzspannung auftritt, dar-
tiber fallt das Storpektrum bis zur hochsten Schaltfrequenz von ca. 65 kHz
ab. Bei einer Erhohung der Schaltfrequenz verschiebt sich dieser Verlauf ent-
sprechend zu hoheren Frequenzen, wo die erlaubten Storpegel deutlich tiefer
liegen. Weiters wird im Frequenzbereich ab 150 kHz mit einer Bandbreite von
9 kHz statt 200 Hz gemessen (siehe Kapitel 4). Die grossere Bandbreite fiihrt
zu hoheren Anzeigewerten fiir den Storpegel, im Storspektrum ist deshalb bei
150 kHz ein Sprung von typischerweise 20 dB zu beobachten.
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Abbildung 2.3: Differential-Mode-Spektrum eines 35 W-Vorschaltgerites
mit einer Schaltfrequenz der PFC-Stufe von 30 kHz bis ca. 65 kHz.

Die strengeren Normen bei hoheren Frequenzen werden teilweise durch die
hohere Abschwéchung des EM V-Filters ausgeglichen. Abbildung 2.4 zeigt die
Ubertragungsfunktion des DM-Filters als Simulation mit parasitiren Kompo-
nenten erster Ordnung (siehe Abbildung 2.5) und eine Messung mit einem
Netzwerkanalysator vom Typ HP4396A. Das Filter ist als CLC-Filter ausge-
legt, wobei als Induktivitit die Streuinduktivitit der CM-Drossel (E20-Kern,
2 Wicklungen mit je 170 Windungen, Drahtdurchmesser 0.24 mm) verwen-
det wird. Die Resonanzfrequenz des Filters liegt iiber 3 MHz, somit kann das
Filter auch bei erhohter Schaltfrequenz eingesetzt werden.

Abbildungen 2.6-2.8 zeigen die simulierten Storspektren fiir Boostindukti-
vitdten von 1.8 mH, 1.2 mH und 0.65 mH mit dem gleichen EM V-Filter. Durch
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Abbildung 2.4: Ubertragungsfunktion des CLC-Filters. Die Messgenauigkeit
des Netzwerkanalysators wird bei hoheren Frequenzen durch die verwendeten
Messtransformatoren beschrinkt.
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Abbildung 2.5: Ersatzschaltbild des CLC-Filters mit den parasitiren Ele-
menten.

die zusitzliche Abschwichung des Filters liegen die DM-Stérungen auch bei
hoheren Schaltfrequenzen nur knapp iiber der Normgrenze.

Die Induktivititen wurden mit den in Kapitel 3 vorgestellten Verfahren aus-
gelegt. Die Gesamtverluste steigen trotz hoherer Schaltfrequenz nur leicht, da
eine Erhohung der Proximityverluste durch die Verwendung eines diinneren
Drahtes vermieden werden kann. Aufgrund der kiirzeren Wicklungslinge bei
kleineren Kerngrossen fiihrt der kleinere Drahtdurchmesser nur zu einer ge-
ringeren Vergrosserung des DC-Widerstands.

Zur Verifikation wurde ein 35 W-Vorschaltgerit mit einem PFC-Controller
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Abbildung 2.6: Simuliertes Storspektrum fiir eine Boostinduktivitit L, =
1.8 mH.
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Abbildung 2.7: Simuliertes Storspektrum fiir eine Boostinduktivitit L, =
1.2 mH.

vom Typ Fairchild FAN7529 aufgebaut (siche Abbildung 2.9).

Die Messwerte fiir drei verschiedene Induktivititen sind in Tabelle 2.1 auf-
gefiihrt. Die Eingangsstromform und der Leistungsfaktor sind in den beiden
tieferen Schaltfrequenzbereichen sehr gut (siehe Abbildung 2.10 (a)). Im ober-
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Abbildung 2.8: Simuliertes Storspektrum fiir eine Boostinduktivitit L, =
0.65 mH.

Abbildung 2.9: 35 W-Vorschaltgerit mit einer Boostinduktivitidt mit E16-
Kern.

Induktivitdt L, (Kern) 1.8 mH (E20) | 1.2 mH (E16) | 0.65 mH (E13)
Schaltfrequenz [kHz] 50 - 105 92 - 204 195 - 400
Temperatur MOSFET [°C] | 53.1 54.0 56.7
Temperatur L, [°C] 73.9 73.5 74.9
Leistungsfaktor 0.99 0.99 0.98

THD [%] 5.7 6.5 10.6

Tabelle 2.1: Messwerte fiir drei verschiedene Induktivititen im 35 W-
Vorschaltgeriit.

sten Frequenzbereich ist der Eingangsstrom stirker verzerrt, die Total Harmo-
nic Distortion liegt aber immer noch im {iiblichen Bereich fiir elektronische
Vorschaltgerite. Die in der Tabelle aufgefiihrten Temperaturen wurden mit ei-
ner Wirmebildkamera gemessen (vgl. Abbildung 2.10 (b)). Die Messungen
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sind nur fiir bestimmte Bauteile vergleichbar, da die Warmebildkamera auf-
grund unterschiedlicher Reflektionseigenschaften verschiedener Materialien
absolute Temperaturen nicht mit hoher Genauigkeit messen kann.

$FLIR - 74.4°C

61
28

T MEOms A Line S 154mV
Cha[ 250V (WIES 200mA<l

(a) (b)

Abbildung 2.10: (a) Netzspannung und Eingangsstrom. (b) Wirmebildauf-
nahme des laufenden Prototypen.

Die EMV-Messungen fiir die drei Fille sind in Abbildungen 2.11-2.13 ab-
gebildet. Die Messungen stimmen gut mit den simulierten Spektren in den
Abbildungen 2.6-2.8 iiberein. Damit die EMV-Normen erfiillt werden, muss
fiir den mittleren Schaltfrequenzbereich die Filterkapazitit Cr (siehe Abbil-
dung 2.1) um 330 nF und im obersten Bereich um 470 nF erhcht werden.

Zusitzliche Messungen wurden mit einer PFC-Stufe mit 100 W Ausgangs-
leistung an einem Lastwiderstand durchgefiihrt (siehe Tabelle 2.2). Die hohe-
ren Schaltfrequenzen fiihren hier zu einer deutlichen Erwidrmung des MOS-
FETs und der Boostinduktivitit. Die Messungen wurden mit dem gleichen
kostengiinstigen MOSFET (IRFR420) wie im 35 W-EVG durchgefiihrt, wo-
durch die Temperaturen auch im unteren Frequenzbereich vergleichsweise
hoch sind. Bei einer praktischen Umsetzung miisste hier ein MOSFET mit
hoherer Stromtragfihigkeit verwendet werden. Im hochsten Schaltfrequenz-
bereich ist unter Umsténden eine zusitzliche Anbindung an das Gehiduse mit
einem thermisch leitfdhigen Fiillmaterial notwendig.

Die hohen Verluste in der Boostinduktivitit werden durch den grosseren
RMS-Strom im Vergleich zum 35 W-Vorschaltgerit verursacht. Zur Vermei-
dung hoher RMS-Verluste muss hier ein grosser Drahtdurchmesser mit ent-
sprechend grosseren Proximityverlusten gewéhlt werden. Eine Reduktion der
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Abbildung 2.11: Gemessenes Storspektrum fiir eine Boostinduktivitit L, =
1.8 mH.
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Abbildung 2.12: Gemessenes Storspektrum fiir eine Boostinduktivitit L, =
1.2 mH.

Verluste kann mit einer Litzenwicklung erreicht werden. Durch den niedrige-
ren Fiillfaktor einer Litze muss dazu die Kerngrosse von E13 auf E16 vergros-
sert werden.

Die Messresultate zeigen, dass die PFC-Schaltfrequenz bei Vorschaltgeri-
ten iiber einen weiten Bereich variiert werden kann. Der Kostenvorteil durch
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Abbildung 2.13: Gemessenes Storspektrum fiir eine Boostinduktivitit L, =
0.65 mH.

Induktivitit L, (Kern) 0.62mH | 0.43mH | 0.21 mH
Schaltfrequenz [kHz] 60-125 | 105-212 | 207 -458
Temperatur MOSFET [°C] | 68.2 77.6 89.2
Temperatur L, [°C] 70.2 74.2 85.3
Leistungsfaktor 0.99 0.99 0.99
THD [%] 3.5 4.2 10.5

Tabelle 2.2: Messwerte fiir drei verschiedene Induktivititen im 100 W-
Vorschaltgeriit.

die kleinere Induktivitdt wird jedoch durch den leicht hoheren Filteraufwand
verringert. Bei Vorschaltgeriten mit hoherer Leistung miissen bei grosseren
Schaltfrequenzen teurere MOSFETs und eine Induktivitdt mit Litzenwick-
lung eingesetzt werden. Da Litzenwicklungen bei hoheren Leistungen auch
in kommerziellen EVGs verwendet werden, entstehen hier nicht unbedingt
Mehrkosten.
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2.2 Gate-Drive

Fiir die Ansteuerung des oberen Schalters der Inverterhalbbriicke wird ein iso-
lierter Gate-Drive benotigt. Dieser wird iiblicherweise mit einem Transforma-
tor oder einem integrierten Halbbriickentreiber mit Bootstrapversorgung des
oberen Kanals (z.B. IR21x-Reihe von International Rectifier) realisiert. Ab-
bildung 2.14 (a) zeigt das Schaltbild fiir eine direkte Ansteuerung des Ga-
tes liber einen Transformator. Bei einer positiven Flanke des PWM-Signals
upwp wird der Schalter direkt iiber den Gatewiderstand R, und die Diode D
eingeschaltet. Eine negative Flanke schaltet den PNP-Transistor Q; ein, wo-
durch das Ausschalten des MOSFETs beschleunigt wird. Ein Nachteil dieser
Schaltung ist die Baugrosse des Transformators aufgrund der grossen Span-
nungszeitfliche der Primirspannung ur; bei Frequenzen von 40-50 kHz (vgl.
Abbildung 2.15 links). Durch die Baugrdsse entstehen zusitzliche Kosten bei
der Fertigung, da der Transformator nicht automatisch bestiickt werden kann.

Chi Ch2 R,
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upwm ur Il lUTz :| uGs
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Abbildung 2.14: Gate-Drive mit direkter Ansteuerung des Gates iiber einen
Transformator.

Abbildung 2.15: Transformator bei direkter (links, E13 Kern) und gepulster
Ansteuerung (rechts, R4 Kern).
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2.2.1 Gepulste Gate-Drive Topologien

Das Schaltschema eines Gate-Drives mit pulsférmiger Ansteuerung ist in Ab-
bildung 2.16 dargestellt. Der Transformator ist an zwei Treiberstufen ange-
schlossen. Werden diese zeitlich verzdgert angesteuert, kann ein Puls an der
Primarwicklung erzeugt werden. Abbildung 2.17 zeigt die Spannungsverldufe
urip und urqz an den Anschliissen des Transformators und die resultierende
Primirspannung u7;. Der Transformator kann bei pulsférmiger Ansteuerung
bedeutend kleiner ausgelegt werden (vgl. Abbildung 2.15 rechts) und eignet
sich in SMD-Bauform auch fiir die automatische Bestiickung.
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Abbildung 2.16: Gate-Drive mit pulsformiger Ansteuerung und zwei Sekun-
darwicklungen.

Beim FEinschalten des MOSFETs liegt ein positiver Puls an der oberen Se-
kundirwicklung an und ladt die Eingangskapazitit iiber den Gatewiderstand
R, und die Diode D;. Das Ausschalten wird durch den NPN-Transistor Q1
beschleunigt, welcher bei einem negativen Puls iiber die untere Sekundir-
wicklung eingeschaltet wird. Die zweite Sekundidrwicklung kann mit einer
kleineren Windungszahl ausgefiihrt werden. Fiir den Prototypen wurden Win-
dungszahlen N, = 15, Nj; = 19 und Ny = 2 auf einem R4-Ringkern realisiert.

Ein Problem der Schaltung zeigte sich in den ersten Messungen. Nach der
fallenden Flanke des Einschaltpulses fiihrt die Oszillation der Streuinduktivi-
tit des Transformators zusammen mit den parasitdren Kapazititen von Diode
D; und Transistor Q; zu einem Uberschwingen an den Sekundirwicklungen.
Dadurch wird der Transistor Q; kurz eingeschaltet und fithrt zu einem Ein-
bruch der Gate-Source-Spannung (vgl. Abbildung 2.18). Die Oszillation kann
durch einen zusitzlichen Widerstand R;, geddmpft werden, welcher jedoch
experimentell an den verwendeten Treiber und Transformator angepasst wer-
den muss.

Die Spannungsverldufe an der oberen Sekundéarwicklung ur; und am Gate
ugs sind in Abbildung 2.19 dargestellt. Mit dem zusitzlichen Widerstand Ry,
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Abbildung 2.17: Primirseitige Spannungsverldufe zur Erzeugung des Puls-
signals.

kann eine saubere Gate-Source-Spannung erreicht werden.

Abbildung 2.20 zeigt eine zweite Schaltungsvariante, bei welcher besonde-
rer Wert auf eine moglichst geringe Anzahl von Bauelementen gelegt wurde.
Beim Ausschalten tiberbriickt Transistor Q; die Diode D; und die Eingangs-
kapazitit des MOSFETs wird direkt durch den negativen Puls entladen (vgl.
Abbildung 2.21). Problematisch ist hier das Uberschwingen beim Ausschal-
ten aufgrund der Resonanz der Streuinduktivitit des Transformators und der
Eingangskapazitit des MOSFETs. Bei der Auslegung muss entsprechend ein
Transformator mit niedriger Streuinduktivitit gewéhlt werden, um die Span-
nungsiiberhohung auf unschidliche Werte zu begrenzen.

Die Messresultate beider Schaltungsvarianten zeigen, dass eine zuverlas-
sige Gate-Ansteuerung mit gepulsten Signalen moglich ist. Durch die Ver-
kleinerung des Transformators kann ein SMD-Gehiduse verwendet werden,
wodurch bei der Herstellung Kosten gespart werden. Weiterhin weisen beide
Varianten im Vergleich mit der Originalschaltung eine reduzierte Anzahl von
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Abbildung 2.18: Kurzzeitiges Entladen der Gatespannung durch das Uber-
schwingen beim Einschaltpuls.

Komponenten auf. Der grosste Nachteil der Schaltungen ist der zusitzliche
Pin, welcher am Regelungs-IC bendtigt wird.

2.2.2 Integrierter Gate-Drive

Unter integrierten magnetischen Bauelementen versteht man die Realisierung
unterschiedlicher Komponenten auf einem gemeinsamen Kern, beispielsweise
mehrerer gekoppelter Induktivititen [14] oder Transformatoren und Indukti-
vitdten [15, 16]. Fiir elektronische Vorschaltgerite bietet sich an, den Gate-
Drive-Transformator mit der Resonanzinduktivitit zu kombinieren.

Die Funktionsweise ist in Abbildung 2.22 erldutert. Bei einer Indukti-
vitdt mit E-Kern und einer Hauptwicklung um den Mittelschenkel werden
die Transformatorwicklungen jeweils auf beide Aussenschenkel gewickelt (in
Abb. 2.22 ist zur Verdeutlichung nur eine Wicklung dargestellt). Wird eine
Spannung u;, an die Hauptwicklung angelegt, teilt sich der Fluss ®; symme-
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Abbildung 2.19: Spannung an der oberen Sekundirwicklung u7> und Gate-
Source-Spannung ugs.
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Abbildung 2.20: Gate-Drive mit pulsférmiger Ansteuerung und verringerter
Anzahl der Bauelemente.

trisch auf die Aussenschenkel auf. Falls die Transformatorwicklung symme-
trisch aufgeteilt ist (N7; = Nr), wird in beiden Teilen die gleiche Spannung
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Abbildung 2.21: Sekundérspannung u7, und Gate-Source-Spannung ugs.

induziert und es gilt fiir die Gesamtspannung:

ur; = —ura;— (—uri;) =0. 2.1)

Wird eine Spannung u7 an die Transformatorwicklung angelegt, fiihrt dies
zu keinem Fluss im Mittelschenkel und damit zu keiner induzierten Spannung
in der Hauptwicklung. Die beiden Wicklungen beeinflussen sich somit gegen-
seitig nicht und konnen funktional unabhéngig voneinander betrachtet werden.
Bei der Auslegung muss jedoch beachtet werden, dass aufgrund der Uberla-
gerung der Flussanteile ®; und ®7 in den Aussenschenkeln unterschiedliche
Flussdichten auftreten. Der Kern muss entsprechend auf die Summe der Fliis-
se ausgelegt werden um eine Sittigung eines Schenkels zu vermeiden.

Abbildung 2.23 (a) zeigt die Anordnung der Wicklungen mit beiden Trans-
formatorwicklungen auf den Aussenschenkeln und den Haupt- und Heizwick-
lungen auf dem Mittelschenkel. Als erste Uberpriifung des Konzepts wurde
der Transformator des ungepulsten Gate-Drives auf der Resonanzinduktivitit
integriert (vgl. Abbildung 2.24). Um eine Sittigung des Kerns zu vermeiden,
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Abbildung 2.22: Magnetische Fliisse und induzierte Spannung bei Erregung
durch die Hauptwicklung (oben) und die Transformatorwicklung (unten). Die
zweite Transformatorwicklung ist nicht abgebildet.

ir

wurde ein grosserer Kern (EFD25 statt E20) verwendet. Aufgrund des hal-
bierten Querschnitts der Aussenschenkel und des langen magnetischen Pfa-
des ist der A7 -Wert fiir die Wicklung auf den Aussenschenkeln trotzdem klei-
ner als der des separaten Transformators, weshalb die Windungszahlen auf
Nrp = Nrp = 60 zu erhdhen sind.

Abbildung 2.23 (b) zeigt ein Bild des aufgebauten Prototypen und Abbil-
dung 2.25 einen Vergleich der Sekundérspannungen fiir den integrierten und
den originalen Transformator. Der integrierte Transformator zeigt praktisch
identische Spannungsverldufe und funktionierte im Testbetrieb problemlos.
Aufgrund des grosseren Kerns und der hohen Windungszahlen der Transfor-
matorwicklungen ist eine Anwendung fiir den ungepulsten Gate-Drive aber
nicht sinnvoll.
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Abbildung 2.23: (a) Anordnung der Wicklungen auf dem Kern. (b) Prototyp
auf einem EFD25-Kern mit jeweils 60 Windungen fiir Primér- und Sekundir-
wicklung.

Abbildung 2.24: Schaltschema des Gate-drives mit den integrierten Kompo-
nenten (grau schattiert).

Der Transformator des gepulsten Gate-Drive aus Abbildung 2.16 kann mit
Windungszahlen von N7y = 10, Nyp = 14 und Nr3 = 2 auf dem Aussenschen-
kel der Resonanzinduktiviit mit E20-Kern realisiert werden. Wie die Span-
nungsverldufe in Abbildung 2.26 zeigen, funktioniert auch hier die integrierte
Variante gleich gut wie der separate Transformator.

Aufgrund der geringeren Windungszahlen und der Verwendung des norma-
len Kerns fiir die Resonanzinduktivitit ist diese Variante deutlich einfacher
umzusetzen. In der Praxis werden Resonanzinduktivititen jedoch haufig so
ausgelegt, dass sie beim Ziinden der Lampe leicht in Sittigung gehen. Bei
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Abbildung 2.25: Vergleich der Sekundérspannung u7; fiir (a) den separaten
und (b) den integrierten Transformator.
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Abbildung 2.26: Spannungsverldufe mit gepulstem Gate-Drive und integrier-
tem Transformator. uz>: Sekundérspannung iiber Wicklung 2 (Einschalten),
ugs: Gate-Source-Spannung, upyws: Ansteuersignal.
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einer Integration des Transformators muss deshalb auch die Induktivitit kon-
servativer ausgelegt werden um einen Verlust des Gatesignals zu vermeiden.
Der grosste Nachteil ist jedoch die aufwendige Herstellung, da die Wicklun-
gen auf den Aussenschenkeln nicht mit bestehenden Wickelanlagen gefertigt
werden konnen.
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2.3 Symmetrische Schaltungstopologie

Symmetrische Schaltungstopologien zur Reduktion der Common-
Mode(CM)-Stoérungen wurden in [17, 18] vorgestellt. Das Funktionsprinzip
ist in Abbildung 2.27 fiir einen Boostkonverter dargestellt. In einem normalen
Boostkonverter (Abb. 2.27 (a)) ist die Hauptquelle der CM-Storungen
das springende Potential am Drainanschluss des Schalters. Wihrend der
Schaltvorgiinge werden dadurch Stdrstrome in der parasitiren Kapazitit C,,
zwischen Drain-Knoten und Schutzerde verursacht (siehe auch Kapitel 4).

Wird nun die Boostinduktivitét L, geteilt und eine zweite Diode Dy, einge-
setzt (Abb. 2.27 (b)), dndert sich die Spannung gegeniiber Erde beim Schalt-
vorgang symmetrisch an Drain- und Sourceknoten. Fiir den Fall, dass die Ka-
pazititen Cp; und Cpy gleich gross sind, kompensieren sich die verursachten
Common-Mode-Strome.

Ly
i - P °
o4 Cf E Db + Cdx,
o— —_ iCM J p—
K Sb

(@)

N_
]
\ 4

_______ Dy

Cpl—g Cp2 )

Abbildung 2.27: (a) Common-Mode-Strom Icy, iiber die parasitire Kapa-
zitdt vom Drain-Knoten zum geerdeten Gehiuse. () Kompensation der CM-
Strome durch den symmetrischen Aufbau.
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Eine Variante der Common-Mode-Kompensation wurde in [19] vorgestellt.
Anstelle einer vollstindig symmetrischen Schaltung wird hier durch die An-
passung der Windungszahlverhiltnisses von L und Ly, oder durch zusitzli-
che Kondensatoren eine Kompensation erreicht (vgl. Abbildung 2.28).

I — —P—1r—
\ o Ly ijJ_— Dy, , Cp2
— T IJE} CiT =
K Ly Sy
L °
Cp3__

Abbildung 2.28: Kompensation bei asymmetrischem Aufbau durch die An-
passung des Windungszahlverhiltnisses von Lp; und Ly, oder durch zusitzli-
che Kondensatoren.

Zur Herleitung der Bauteilwerte fiir eine Kompensation wird das in Abbil-
dung 2.29 (a) gezeigte Stor-Ersatzschaltbild [20] verwendet, welches die glei-
che Struktur wie eine Wheatstone-Briicke aufweist (vgl. Abbildung 2.29 (b)).
Die Symmetriebedingung einer Wheatstone-Briicke lautet:

Z Z
a2 (2.2)
Zy Zy
MitZ, =Ly, Zp =Ly, Z3 = Cpl und Z4 = sz +Cp3 ergibt sich die Sym-
metriebedingung:

LpiCpi = Lo (Cp2 +Cp3). (2.3)

Laut den Autoren wird die beste Kompensation erreicht, wenn die Indukti-
vititen mit gleicher Windungszahl auf einem Kern realisiert werden. Um die
Gleichung (2.3) zu erfiillen, werden in diesem Fall zusétzliche Kondensatoren
verwendet.

Fiir die praktische Verifikation wurde zum einen das 35 W-Vorschaltgerit
aus Abbildung 2.9 verwendet, welches fiir ein Gehéuse eines kommerziel-
len Vorschaltgerites ausgelegt wurde. Aufgrund der beschrinkten Fliche der
Platine konnte hier kein symmetrisches Layout realisiert werden. Aus diesem
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(@) + (b)

Abbildung 2.29: (a) Stor-Ersatzschaltbild. (b) Wheatstone-Briicke.

Grund wurde als zweites Testsystem die PFC-Stufe alleine mit moglichst sym-
metrischem Layout aufgebaut.

Abbildungen 2.31 und 2.32 zeigen zwei typische Messkurven fiir einen
symmetrischen und asymmetrischen Aufbau. Der symmetrische Aufbau fiihrt
hier nicht zu einer Kompensation, sondern verursacht deutlich hohere CM-
Storungen. Trotz zahlreicher Versuche mit vollstindig symmetrischem Auf-
bau und Kompensation durch zusitzliche Kondensatoren konnte mit keinem
der Testsysteme eine Verbesserung erreicht werden.

Grundsitzlich sind bei einem symmetrischen Boostkonverter ohne funktio-
nierende Kompensation hohere CM-Stérungen zu erwarten, da ein grosserer
Teil der Schaltung gegeniiber Erde ein springendes Potential aufweist. Ver-
gleicht man das Stor-Ersatzschaltbild eines asymmetrischen Boostkonverter
(Abbildung 2.30) mit dem symmetrischen aus Abbildung 2.29 (a), zeigt sich,
dass im asymmetrischen Fall nur die Kapazitit C,; CM-Stdrungen verursacht.
Cpo und Cp3 liegen parallel zur Netznachbildung und reduzieren somit die
CM-Storungen. Im der symmetrischen Schaltung tragen jedoch alle parasitir-
en Kondensatoren zu den Stérungen bei und es sind schlechtere Messwerte zu
erwarten, solange die Storstrome nicht gut genung kompensiert werden.

Eine mogliche Erklidrung fiir die schlechten Resultate ist der Aufbau des
Vorschaltgeriates mit SMD-Komponenten. Durch den Abstand von einigen
Millimetern zwischen der Leiterplatte und dem geerdeten Gehéuse liegen die
parasitdren Kapazititen im Bereich von einigen Picofarad (siche auch Kapitel
4.3.3) und nicht bei 40-70 pF wie in [19]. Weiterhin sind die parasitiren Kapa-
zitdten durch die langen Leiterbahnen auf der einlagigen Leiterplatte rdumlich
verteilt, wihrend bei Konvertern hoherer Leistung der Hauptanteil zwischen
den Schaltern und dem geerdeten Kiihlkorper auftritt.

Falls nur der Ausgang des Inverters mit einer aufgeteilten Resonanzinduk-
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Abbildung  2.30: Stor-Ersatzschaltbild eines asymmetrischen Boost-
Konverters.

tivitit aufgebaut wird, ergeben sich leicht hohere CM-Stérungen als fiir einen
asymmetrischen Aufbau. In der geerdeten Leuchte werden parasitire Kapa-
zitdten vor allem durch die Kabel zwischen Vorschaltgerit und Lampe ver-
ursacht. Konventionelle Vorschaltgerite werden aus diesem Grund an einem
Ende der Leuchte angebracht, um das Kabel zwischen dem Ausgang des Reso-
nanzkreises und der Lampe moglichst kurz zu halten. Da sich die Riickleitung
niherungsweise auf Erdpotenzial befindet, wirkt sich hier eine hohere Ka-
pazitdt durch ein lingeres Kabel nicht negativ aus. Bei einem symmetrischen
Ausgang dndert sich jedoch die Ausgangsspannung beider Ausgangsklemmen
gegeniiber Erde, wodurch die Kapazitit der gesamten Kabellidnge wirksam ist.
Eine Kompensation der Storungen ist hier aufgrund der getrennten Verlegung
der Kabel nicht zu erwarten.

Zur grundsitzlichen Uberpriifung des Konzepts wurde das zweite Testsy-
stem mit Abstandshaltern auf einer geerdeten Metallplatte montiert und die
parasitiren Kapazititen durch diskrete Kondensatoren Cp1-Cps4 nachgebildet
(vgl. Abbildung 2.33). Wie die Messung in Abbildung 2.34 zeigt, werden in
diesem Fall die CM-Storungen um etwa 20dB reduziert.

Unter idealen Bedingungen kann somit eine Kompensation der CM-
Storstrome erreicht werden. Das Konzept ist jedoch fiir elektronische Vor-
schaltgerite in SMD-Technik nicht praktisch umsetzbar. Da in der symmetri-
schen Schaltung fiir die Messschaltungen zusétzliche Komponenten benotigt
werden, ist eine Kostenreduktion selbst bei funktionierender Kompensation
fraglich.
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Abbildung 2.31: EMV-Messung mit symmetrischer Topologie (blau: Total,
griin: CM, schwarz: DM).
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Abbildung 2.32: EMV-Messung mit asymmetrischer Topologie (blau: Total,
griin: CM, schwarz: DM).
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Abbildung 2.33: Testaufbau mit zusitzlichen Kondensatoren Cp1-Cp3.
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Abbildung 2.34: EMV-Messung des Testaufbaus mit zusitzlichen Konden-
satoren.
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2.4 Zero-Ripple-Filter

Unter dem Namen Zero-Ripple-Filter wurden in der Literatur Filterkonzep-
te veroffentlicht, mit denen der Stromrippel einer Induktivitdt an einem An-
schluss reduziert werden kann !. Entsprechende Schaltungen kénnen durch
Kopplung von Ein- und Ausgangsinduktivitit in einem Cuk- oder SEPIC-
Konverter [22, 21] oder durch eine Zusatzwicklung und einen Kondensator
in einem Boostkonverter [24,23] realisiert werden.

Zwei Varianten von Zero-Ripple-Filtern, welche sich fiir Boostkonverter
eignen, wurden in [23] und [25] vorgestellt. Abbildung 2.35 (a) zeigt Vari-
ante 1, bei der die beiden Wicklungen der Induktivitit auf der Schalterseite
verbunden werden.

Unter der Annahme, dass die Spannung iiber dem Kondensator C,, ideal der
gleichgerichteten Eingangsspannung |u,.| folgt, gilt fiir die Spannungen iiber
den Induktivititen L, und L

Up = Uy 2.4

mit der Definition der Spannungen

di,  di

up=Lpgy TM g

iy dip
=L M 25
Us s dar + dr (2.5)

folgt
di diy,  di,  di

Lo mSs =S5y (2.6)

dr dr e dr’

Werden die Momentanwerte der Spannungen |u,.| und uy. aufgrund der
langsamen Anderung gegeniiber dem Rippel als konstant angenommen, erfor-
dert eine Kompensation des Eingangsstromrippels

di,
=P =0 2.7
i 2.7

und damit mit Gleichung (2.6)

! Der Begriff Zero-Ripple ist nicht korrekt, da eine vollstindige Kompensation des Stromrip-
pels praktisch nicht realisiert werden kann. Da sich die Bezeichnung fiir entsprechende Filter-
strukturen durchgesetzt hat, wird sie hier trotzdem verwendet.
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I
dt P dr
M=L,. 2.8)

Gleichung (2.8) wird in der Literatur iiblicherweise als Zero-Ripple-
Bedingung bezeichnet.

Werden die beiden gekoppelten Induktivititen im Schaltbild durch ein T-
Ersatzschaltbild ersetzt (siche Abbildung 2.35 (b)), liegt in Serie zum Kon-
densator Cp, die Induktivitit Ly — M. Unter der Zero-Ripple-Bedingung Ly = M
wird diese Induktivitdt null und das Ersatzschaltbild entspricht einem Boost-
konverter mit zusitzlichem LC-Tiefpassfilter [22] (vgl. Abbildung 2.35 (¢)).
Damit wird klar, dass der Rippel durch diese Filterstruktur reduziert, aber
nicht vollstindig kompensiert werden kann. Ein Vorteil gegeniiber einem se-
paraten Filter ist, dass die zweite Wicklung nur vom Rippelstrom durchflossen
wird und entsprechend mit einem diinneren Draht realisiert werden kann.

Die in Abbildung 2.36(a) gezeigte zweite Filtervariante fiihrt die Wick-
lungen der Induktivitéiit auf der Eingangsseite zusammen. Die Herleitung der
Zero-Ripple-Bedingung analog zu Variante 1 fiihrt zum identischen Ergebnis
Ly =M [26]:

Wieder unter der Annahme, dass die Spannung iiber dem Kondensator G,
ideal der gleichgerichteten Eingangsspannung |u,| folgt, gilt fiir die Span-
nung iiber der Induktivitit L

us = 0. (2.9)

Fiir die Definition der Spannungen gilt

di,  di
tp =Ly My
di di
uS:—LSd—;—i—Md—f. (2.10)

Aus der Knotengleichung i;, = i, + i; und den Gleichungen 2.10 folgt, dass
der Rippel von i;, Null wird, falls

di, di
— = — 2.11
dr dr ( )

gilt. Aus den Gleichungen 2.10 folgt damit



40 Hardwareverbesserungen eines bestehenden Vorschaltgeriites

K (a)
; Ly-M M Dy
t > -l. - p—1—
o—— LM Cac
K g C l Ucp Sh S
b [ , . ()

‘ | + Cae
— ||Uac U, =
Cr Cb—( < gb Usp
! ! o (¢

Abbildung 2.35: (a) Schaltschema der Zero-Ripple-Filtervariante 1 mit Zu-
satzwicklung L und Kondensator Cy,. (b) Schaltschema mit T-Ersatzschaltbild
fiir die gekoppelten Induktivititen. (c¢) Fiir den Fall Ly = M entspricht die
Schaltung einem Boostkonverter mit LC-Filter am Eingang.

0=—-Li+M

Li=M. 2.12)

Mit Hilfe des Transformator-Ersatzschaltbildes l4sst sich auch hier die Ana-
logie zu einem LC-Tiefpassfilter zeigen (Abbildung 2.36(b)). Wie bei Variante
1 wird die Wicklung L; nur vom Rippelstrom durchflossen.

Ein weiterer Unterschied der beiden Varianten zeigt sich bei der Ausle-
gung des Filters. Abbildung 2.37 zeigt Variante 2 mit einem technischen
Transformator-Ersatzschaltbild bestehend aus der Magnetisierungsinduktivi-
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Abbildung 2.36: (a) Schaltschema der Zero-Ripple-Filtervariante 2 bei wel-
cher die beiden Wicklungen auf der Eingangsseite zusammengefiihrt werden.
(b) Schaltschema mit T-Ersatzschaltbild.

lln

tit L, der sekundérseitigen Streuinduktivitit Ls und einem idealen Transfor-
mator mit Ubersetzungsverhéltnis N,:N;. Damit gilt fiir die Induktivitéiten in
Abbildungen 2.35 und 2.36 [26]

N, N?
L,=L, M= Lﬁ— L—@m+% (2.13)
p

und mit der Zero-Ripple-Bedingung Ly = M

%:@&1—%. (2.14)
N, N,

Beide Varianten erreichen die gleiche Abschwichung, falls die Induktivitét
My in Variante 1 gleich (L, — M)y, in Variante 2 ist. Fiir die Ubersetzungs-

verhiltnisse gilt dann
N N
() =1- (> . (2.15)
Np /v Np Jva

Um eine moglichst hohe Rippelunterdriickung zu erreichen, ist bei Vari-
ante 1 ein Ubersetzungsverhiltnis nahe eins vorteilhaft, wihrend Variante 2
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Abbildung 2.37: Filtervariante 2 mit einem technischen Transformatorersatz-
schaltbild mit primirseitiger Magnetisierungsinduktivitit und sekundérseiti-
ger Streuindunktivitit. Diese kann durch eine externe Induktivitit vergrossert
werden, um den Wert aus Gleichung (2.14) zu erreichen.

mit einer kleineren Zahl von Sekundiarwindungen auskommt. Aufgrund der
hohen Windungszahlen typischer Boostinduktivitéiten in elektronischen Vor-
schaltgeriten (N, = 100 — 250) ist Variante 1 nur mit einem grésseren Kern
umsetzbar. Fiir die praktische Realisierung wurde deshalb Variante 2 gewihlt.
Als Grundlage wird die originale Boostinduktivitit mit der Windungszahl N,
= 231 und der Induktivitit L, = 4.27 mH verwendet. Die Sekundédrwicklung
mit 30 Windungen ergibt eine gemessene Induktivitit von Ly =74 uH. Der ge-
miss Gleichung (2.14) berechnete Wert fiir die erforderliche Streuinduktivitit
betrdgt 483 uH. Aufgrund der kleinen gemessenen sekundirseitigen Streuin-
duktivitit von 4 uH ist eine externe Induktivitit mit L,y = 479 pH notwendig?,
um die Zero-Ripple-Bedingung zu erfiillen (siehe Abbildung 2.38 (b)).

Die Auswirkungen von Bauteiltoleranzen auf die Rippelunterdriickung
wurde mit Hilfe von Schaltungssimulationen in Simplorer untersucht. Abbil-
dung 2.38 (a) zeigt den Eingangsstrom fiir die berechnete Induktivitit L,
und Abweichungen von + 10% und Abbildung 2.39 die daraus berechneten
Storspektren (siehe Kapitel 4).

Der Rippel ist bei der um 10% vergrosserten Induktivitit am kleinsten, was
durch einen in Abbildung 2.39 gut sichtbaren Saugkreiseffekt bei etwa 46 kHz
erklirt werden kann. Mit der grosseren Induktivitit L, entspricht L; - M un-
gefihr 50 pH, womit sich mit C, = 220 nF eine Mittenfrequenz von 48 kHz
ergibt. Im fiir die Auslegung des Filters kritischen Bereich bei 150 kHz wird
mit der nach Gleichung (2.14) berechneten Induktivitit der niedrigste Wert
erreicht. Generell zeigt sich eine grosse Schwankung der Resultate mit einer
Toleranzgrenze von 10%.

Eine weitere Moglichkeit ist die Verwendung eines speziellen Kerns zur Erhohung der
Streuinduktivitit.
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Abbildung 2.38: (a) Zero-Ripple-Filter mit externer Induktivitit L., und
Kondensator Cy,. (b) Vergleich der simulierten Eingangsstrome fiir eine exter-
nen Induktivitdt mit einer Toleranz von =+ 10%.
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Abbildung 2.39: Vergleich der simulierten Storspektren fiir eine externe In-
duktivitdt mit einer Toleranz von £ 10%.

Abbildung 2.40 zeigt den Vergleich der Storspektren des Zero-Rippel-
Filters mit einem netzseitigen Tiefpassfilter mit den Bauteilwerten von L.y,
und Cp,. Wihrend im unteren Frequenzbereich entsprechend der Theorie ein
dhnlicher Verlauf erreicht wird, ist die Abschwichung des Tiefpassfilters im
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Frequenzbereich ab 150 kHz deutlich besser.
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Abbildung 2.40: Vergleich des Zero-Ripple-Filters mit einem netzseitigen
Tiefpassfilter mit den Bauteilwerten L, = 480 uH und C, = 220 nF.

Aufgrund der Abhingigkeit von Toleranzen und dem im Vergleich zu einem
netzseitigen Filter schlechteren Ergebnis, ist der Einsatz eines Zero-Ripple-
Filters fiir Vorschaltgerite nicht sinnvoll. Weiterhin wird beim bestehenden
EVG eine kombinierte CM- und DM-Filterinduktivtit eingesetzt, bei welcher
die Streuinduktivitdt als DM-Filter genutzt wird. Kosten konnen deshalb nur
durch einen einfacheren Aufbau einer reinen CM-Induktivitét eingespart wer-
den. Da beim Zero-Ripple-Filter zusitzliche Kosten durch die Zusatzwicklung
und die externe Induktivitit verursacht werden, ist ein Kostenvorteil nicht zu
erwarten.



Kapitel 3

Optimierung der
Induktivitaten

In typischen elektronischen Vorschaltgeriten sind die magnetischen Bauele-
mente fiir etwa ein Drittel der Gesamtverluste verantwortlich. Die grossten
Verlustanteile treten in der Boost- und der Resonanzinduktivitit auf, dazu
kommt der kleinere Anteil der EMV-Filterinduktivitit. Aus Kostengriinden
und aufgrund der hohen Induktivititswerte (typischerweise iiber 1 mH) mit
entsprechend hoher Windungszahl werden die Induktivititen auf E-Kernen
realisiert (vgl. Abbildung 3.1 (a)).

Bei der Berechnung der Verluste ist die Common-Mode Filterinduktivitit
unproblematisch, da aufgrund des kleinen schaltfrequenten Stromrippels die
Kernverluste und Wirbelstromeffekte vernachléssigbar sind. Die Verluste kon-
nen somit direkt aus dem DC-Widerstand und dem Strom berechnet werden.

Bei der Boost- und der Resonanzinduktivitit treten sowohl Kern- als auch
Wicklungsverluste auf. Letztere konnen weiter in Skin- und Proximityverlu-
ste unterteilt werden. Der Skineffekt fiihrt aufgrund des internen H-Felds zu
einer Verdriangung des Stroms an den Rand des Leiters und kann durch einen
mit der Frequenz zunehmenden Widerstand beschrieben werden. Die Proxi-
mityverluste werden durch Wirbelstrome verursacht, die im Leiter von einem
externen B-Feld induziert werden. Die Quellen fiir das externe Feld sind die
weiteren Leiter in der Wicklung und der Luftspalt. Aufgrund der hohen Feld-
stiarken in der Nihe des Luftspalts ist dieser bei typischen Boost- und der
Resonanzinduktivitdten von Vorschaltgeriten fiir den grossten Teil der Pro-

45
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ximityverluste verantwortlich. Die Berechnung der Proximityverluste ist fiir
allgemeine Fille nur mit numerischen Simulationsverfahren wie der Finite-
Elemente-Methode (FEM) durchfiihrbar, welche sich jedoch aufgrund des ho-
hen Rechenaufwands kaum fiir Optimierungsrechnungen eignet. Aus diesem
Grund wird in diesem Kapitel ein analytisches Berechnungsverfahren vorge-
stellt, welches die Verluste fiir Induktivitéten in elektronischen Vorschaltgera-
ten mit guter Genauigkeit beschreibt.

Abschnitt 3.1 behandelt die Berechnung der Reluktanzen von Kern und
Luftspalt, welche zur Auslegung der Induktivititen benotigt werden. Ab-
schnitt 3.2 beschreibt die Berechnung der Kern- und Wicklungsverluste fiir
Induktivitidten mit Luftspalt. In Abschnitt 3.3 wird ein Berechnungsverfahren
zur Bestimmung der parasitiren Kapazitit vorgestellt, welche zur Berechnung
der Eigenresonanzfrequenz einer Induktivitit benotigt wird. Schliesslich wird
in Abschnitt 3.5 eine Methode vorgestellt, welche den Wertebereich der In-
duktivitdt im Resonanzkreis in Abhingigkeit verschiedener Randbedingungen
berechnet. Damit kann festgestellt werden, ob die gleiche Resonanzinduktivi-
tdt in Vorschaltgeriten mit verschiedenen Ausgangsleistungen eingesetzt wer-
den kann.

Kem Spulen-
koérper

\
Luft-

spalt

Wicklung

(@) (b)

Abbildung 3.1: (a) Typische Bauformen von Induktivititen fiir Vorschaltge-
rite. Links: EFD25-Kern mit Litzenwicklung, rechts: E20-Kern mit Volldraht-
wicklung. (b) Querschnitt durch die Induktivitit.
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3.1 Berechnung der Reluktanzen von Kern und
Luftspalt

Der Induktivitidtswert einer Spule mit magnetischem Kern berechnet sich aus

1 2
L=—N 3.1
R, (3.1

wobei die Reluktanz R, durch den Kern und den Luftspalt bestimmt wird.

Unter Vernachldssigung der Aufweitung der Feldlinien im Luftspalt, kann die

Reluktanz aus

_b L
/JOAe ;U(),UrAe
—— N——
Luftspalt Kern

Ry,

(3.2)

berechnet werden. Aufgrund der hohen relativen Permeabilitit von Ferritma-
terialien (z.B. u, = 1610 fiir N87) wird die Gesamtreluktanz zum grossten
Teil durch den Luftspalt definiert. Im folgenden wird deshalb die Reluktanz
des Kerns vereinfacht mit der mittleren magnetischen Weglinge /, und dem
Querschnitt A, aus dem Datenblatt des Kerns berechnet:

HO,UrAe

(3.3)

Rm,k

Die Annahme eines konstanten Querschnitts ist bei einem E-Kern in den
Ecken nicht erfiillt. Fiir eine genauere Berechnung der Kernreluktanz miissen
entsprechend gerade und Eckabschnitte getrennt betrachtet werden [27].

Die Berechnung der Luftspaltreluktanz geméss Gleichung (3.2) liefert in
der Praxis falsche Ergebnisse, da die Aufweitung der Feldlinien im Luftspalt
nicht beriicksichtigt wird (vgl. Abbildung 3.2 (a)). Der Verlauf der Feldli-
nien wird durch die dreimensionale Geometrie von Kern und Wicklung be-
einflusst und ist fiir die meisten Fille nur mit Hilfe numerischer Simulati-
onsverfahren exakt bestimmbar. Da entsprechende Simulationen einen hohen
Modellierungs- und Rechenaufwand erfordern, finden sich in der Literatur
verschiedene analytische Modelle, welche die Aufweitung der Feldlinien in
Abhingigkeit einzelner Abmessungen des Kerns beschreiben.

In [28] wurde ein einfaches Modell vorgestellt, bei welchem der Quer-
schnitt im Luftspalt auf allen Seiten um die halbe Luftspaltlinge vergrossert
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Abbildung 3.2: (a) Aufweitung der Feldlinien im Luftspalt. (b) Approxima-
tion nach Gleichung (3.4).

wird (vgl. Abbildung 3.2 (b)),

l
Rms d

_ 3.4
T po(by + 1)ty + ) oy

mit der Breite by, und Tiefe )y des Kernmittelschenkels (vgl. Abb. 3.3
rechts).

Weitere Berechnungsverfahren basieren auf konformen Abbildungen, ins-
besondere der Schwarz-Christoffel-Transformation [29].

In [31,30] stellen die Autoren analytische Formeln zur Berechnung von Ko-
effizienten F; vor, welche die Aufweitung des Feldes fiir verschiedene Basis-
fille beschreiben. Zur Verbesserung der Genauigkeit wurden die Koeffizienten
in den Formeln mit Hilfe von 2D FEM-Simulationen angepasst.

Fiir die Berechnung einer Induktivitit mit Luftspalt im Mittelschenkel sind
zwei der Basisfille interessant. F| entspricht der Situation im Wicklungsfen-
ster, bei der die Wicklung ausser am Luftspalt vollstindig von magnetischem
Material umgeben ist (vgl. Abbildung 3.3). Im Fall F; liegt die Wicklung auf
einer Seite am Kern an, und ist ansonsten von Luft umgeben. Abbildung 3.3
zeigt rechts anhand eines Schnittes der Induktivitdt, an welchen Seiten des
Luftspaltes F7 und F, angewendet werden.

Die Formeln lauten mit den originalen Bezeichnungen der Variablen:

Fi=">1 — 3.5
S 3ch? TR

=[]

o

2 (q;) L (h=d)P(h=026d-05¢)  c
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> (\/0.44(h2+62)O.218dh+0.67cd+0.33hc+0.7825d2
»==In
b1 d?

(3.6)
Dabei entspricht ¢ der Breite des Wicklungsfensters, /4 der halben Hohe und d
der halben Luftspaltlidnge /.

F] c Fz ¢ bM
AEER
A 3 Fr| tu F
L |/
d S d

Abbildung 3.3: Reluktanzberechnung nach [31]. Links: Basisfall F} im
Wicklungsfenster. Mitte: Basisfall F fiir die Ober- und Unterseite der Induk-
tivitdt. Rechts: Querschnitt.

—1
R = — (tMli’M n % (ZbM% +ZIM% +0.33§j§)> 3.7)

Abbildung 3.4 zeigt die mit Gleichungen (3.4) und (3.7) berechnete Induk-
tivitét iiber der Luftspaltlinge im Vergleich mit gemessenen Werten. Fiir die
Messungen wurde ein E20-Kern mit dem Ferritmaterial N87 von EPCOS ver-
wendet. Die Wicklung besteht aus 232 Windungen mit einem Drahtdurchmes-
ser von 0.25 mm. Eine identisch aufgebaute Induktivitdt mit einer Luftspalt-
linge von 0.65 mm (L = 4.3 mH) wird auch in einem kommerziellen 35 W-
Vorschaltgerit als Boostinduktivitit verwendet. Der Vergleich zeigt, dass die
beiden Formeln fiir kleinere Luftspaltlingen sehr dhnliche Resultate liefern
und die Abhédngigkeit der Reluktanz von der Luftspaltlinge mit guter Genau-
igkeit beschreiben. Die hoheren Werte in den Messungen diirften vor allem
auf den in den Rechnungen vernachlissigten Streufluss im Wicklungsfenster
zuriickzufiihren sein. Weiterhin muss beachtet werden, dass fiir die Luftspalte
im Datenblatt Toleranzen von etwa 10 % der Linge angegeben sind.
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Fiir lingere Luftspalte sind mit Gleichung (3.7) genauere Resultate zu er-
warten. Die verwendeten Spaltlingen (maximal 1 mm bei E20-Kernen und
1.5 mm bei E25- und EFD25-Kernen) in den untersuchten kommerziellen
Vorschaltgeriten liegt jedoch im Bereich, wo beide Gleichungen verwendet
werden konnen. In den folgenden Kapiteln wird fiir Berechnungen der Luft-
spaltreluktanz Gleichung (3.7) verwendet, da die notigen Abmessungen des
Kerns fiir weitere Berechnungen sowieso erfasst werden miissen und somit
fiir die Auswertung zur Verfiigung stehen.

3.2 Verlustberechnung

3.2.1 Kernverluste

Verluste in magnetischen Kernmaterialien werden durch unterschiedliche Me-
chanismen verursacht, welche hiufig als Hystereseverluste, Wirbelstromverlu-
ste und Restverluste zusammengefasst werden:

» Hystereseverluste entstehen dadurch, dass die bei einer Flussédnderung
im Kernmaterial ablaufenden Prozesse teilweise irreversibel sind und

iR
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Abbildung 3.4: Verlauf der mit Gleichungen (3.4) und (3.7) berechneten In-
duktivitit tiber der Lufstpaltlinge im Vergleich mit Messungen (x).
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deshalb Energie als Wirme verloren geht. Die Energie, die aufgewendet
werden muss, um den Kern vom negativen Remanenzpunkt —B, auf B,,
auszusteuern (vgl. Abbildung 3.5), entspricht der Fliche zwischen der
Magnetisierungskurve m und der Ordinate. Senkt man das externe Feld
zuriick auf null ab, wird von B,, nach B, entsprechend die Fliache zwi-
schen Kurve mj und der Ordinate zuriickgewonnen. Somit entspricht
der Energieverlust bei einem kompletten Umlauf der Hystereseschleife
der eingeschlossenen Flidche. Bei Induktivititen mit Ferritkernen sind
die Hystereseverluste der wichtigste Anteil an den Kernverlusten.

¢ Wirbelstromverluste werden durch Strome verursacht, welche bei
Flussidnderungen im Kernmaterial induziert werden. Die Wirbelstrom-
verluste sind stark von der Kerngeometrie und der Leitfahigkeit des
Kernmaterials abhingig.

» Unter dem Begriff Restverluste (engl. Residual Losses) werden Verlust-
mechanismen zusammengefasst, welche der magnetischen Relaxation
und Resonanzeffekten zugeschrieben werden. Die genauen Vorginge
sind dabei nicht vollstiandig verstanden [32].

BA
Bul
B ¥

my

=Y

Abbildung 3.5: Beispiel einer Hysteresekurve. Die Hystereseverluste bei ei-
nem kompletten Umlauf der Kurve entsprechen der eingeschlossenen Fléache.

Aufgrund der Komplexitét der verschiedenen Verlustmechanismen ist man
fiir die Berechnung der Kernverluste auf eigene Messungen oder Verlustkur-
ven in den Datenblittern der Hersteller angewiesen. In Datenblittern fiir Fer-
ritmaterialien (z.B. [33]) sind typischerweise Kernverluste pro Volumen iiber
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der Induktion und tiber der Frequenz angegeben (vgl. Abbildung 3.6). Die-
se Kurven beruhen auf Messungen bei sinusformiger Anregung. Der Verlauf
der Kernverluste entspricht dabei in den doppellogarithmischen Graphen né-
herungsweise einer Geraden.

Fiir eine feste Temperatur lassen sich die Verluste deshalb niaherungsweise
mit der Steinmetz-Formel [34] beschreiben,

P = kf*BRv,, (3.8)

mit dem Volumen V, des Kerns.
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Abbildung 3.6: (a) Kernverluste pro Volumen tiber der Induktion und (b) der
Frequenz aus dem Datenblatt [33] fiir das Ferritmaterial N87 von EPCOS.

Die Parameter o fiir die Frequenzabhingigkeit und [ fiir die Induktionsab-
hingigkeit sowie der Skalierungsfaktor k lassen sich aus drei Punkten (P;-P3)
der Messkurve in der Nihe des Arbeitspunktes (AP) bestimmen (vgl. 3.6 (a)).

_ log(Prp2/Pr.p1)
log(fp2/ fp1)

_ log(Pep3/Prp2) (3.10)

log(Bp3/Bp2)

(3.9)
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Die Gleichung (3.8) eignet sich nur fiir die Verlustberechnung von Induk-
tivitdten mit sinusférmigen Stromverlauf wie der Resonanzinduktivitiit in der

Inverterstufe. Fiir nichtsinusférmige Signale wurden in der Literatur mehrere
Ansitze prisentiert, die Steinmetzgleichung zu verallgemeinern [35,36,37].

k=

(3.11)

In [38] wird eine Gleichung vorgestellt, welche von den Autoren “improved
Generalized Steinmetz Equation” (iGSE) genannt wird,

v. [T
szi/ ki
T Jo

mit der Peak-to-Peak Flussdichte AB des betrachteten AB-AH-Loops und

dB o
5 (AB)P=%drV,, (3.12)

k
ki = 21 o ’
(2m)*-1 [ |cosB]* 2B~d6
Fiir stiickweise lineare Funktionen vereinfacht sich Gleichung (3.12) zu:

_ Voki(AB)P—
=y

(3.13)

o
Bn+1 - Bn
i1 — Iy

Py (tnr1 —tn), (3.14)

wobei hier Index n den Beginn und n 41 das Ende des jeweils betrachteten
linearen Abschnitts bezeichnet.

Die Autoren stellen weiterhin einen Algorithmus vor, mit welchem der Ver-
lauf der Flussdichte in sogenannte Major- und Minor-Loops zerlegt wird. Die
Gleichungen (3.12) oder (3.14) werden fiir jeden Loop einzeln angewandt und
zur Berechnung der Gesamtverluste zeitlich gewichtet aufsummiert: 1

1
Pesor = 7 D _PT: (3.15)

P; entspricht dabei den Verlusten eines Loops mit Periode 7; und 7 der
Gesamtperiode des betrachteten Signals.

Fiir den Stromverlauf in der Boostinduktivitat (siche Kapitel 4.2.2) kénnen
die Verluste fiir jedes Teildreieck direkt mit Gleichung (3.14) berechnet und
anschliessend entsprechend (3.15) aufsummiert werden.

Eine Einschrinkung aller Varianten der Steinmetzgleichung ist die Vernach-
lassigung der Abhingigkeit der Kernverluste von der DC-Vormagnetisierung.
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Da die Verlustkurven in den Datenblittern nur fiir sinusformige Anregung an-
gegeben sind, sind zur Beschreibung dieser Abhédngigkeit zusétzliche Messun-
gen notig. Eine Methode zur Beriicksichtigung der DC-Vormagnetisierung in
Gleichung (3.12) wird in [39] vorgestellt. Dabei werden Parameter k; und
mit Hilfe von Korrekturgraphen entsprechend der Vormagnetisierung ange-
passt.

3.2.2 Wirbelstromverluste der Wicklung

Wird ein Leiter von einem Wechselstrom durchflossen, verursacht dieser ein
magnetisches Feld innerhalb und ausserhalb des Leiters. Durch das Feld in-
nerhalb des Leiters (vgl. Abbildung 3.7 (a)) werden Wirbelstrome induziert,
welche in der Mitte des Leiters dem Strom entgegenwirken und ihn am Rand
erhohen. Dieser Effekt wird Skineffekt genannt und fiihrt dazu, dass bei zu-
nehmender Frequenz der Strom immer weiter an den Rand des Leiters ver-
drangt wird. Der zweite Anteil der Wirbelstromverluste wird durch den Pro-
ximityeffekt verursacht, welcher die durch externe Felder verursachten Wir-
belstrome beschreibt (vgl. Abbildung 3.7 (b)). Das auf einen Leiter wirkende
externe Feld setzt sich aus den Feldern der anderen Leitern und dem Feld des
Luftspalts zusammen.

Die Berechnung der Wirbelstromverluste ist nur fiir Spezialfille analy-
tisch moglich. Fiir allgemeine Fille liefern numerische Verfahren wie FEM-
Simulationen sehr genaue Ergebnisse, sind aber aufgrund der langen Rechen-
zeiten und des Modellierungsaufwands nur eingeschrinkt fiir Optimierun-
gen geeignet. Aus diesem Grund miissen vereinfachende Annahmen getroffen
werden, damit die Verluste analytisch berechnet werden konnen.

Die Komplexitit der Verlustberechnung kann stark vereinfacht werden, in-
dem das Feld der induzierten Wirbelstrome vernachlidssigt wird. Betrachtet
man einen einzelnen Leiter, bedeutet diese Annahme, dass ein externes Feld
den Leiter ungehindert durchdringt. Aufgrund der vernachléssigten Riickwir-
kung der Wirbelstrome kann die Feldverteilung im Wicklungsfenster magne-
tostatisch berechnet werden. Die getroffenen Annahmen stimmen fiir tiefe
Frequenzen gut mit exakten Simulationen iiberein. Fiir steigende Frequen-
zen liefert dieser Ansatz zu grosse Werte fiir die Proximityverluste, da die
Abschirmung des externen Feldes durch die Felder der Wirbelstrome nicht
beriicksichtigt wird. Laut [37] bleibt der Fehler der Berechnung unter 5 %,
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solange der Durchmesser der Leiter kleiner als 1.6-fache Eindringtiefe 8 ist,

[ 2

Diese Annahme ist normalerweise fiir Induktivititen in der Leistungselek-
tronik erfiillt, da fiir grossere Durchmesser die Proximityverluste stark anstei-
gen und somit bei der Auslegung kleinere Durchmesser gewéhlt werden.

Bei der mathematischen Herleitung der Wirbelstromverluste fiir runde Lei-
ter [40] zeigt sich, dass die Stromdichteanteile fiir Skin- und Proximityeffekt
orthogonal sind. Daraus folgt, dass fiir beliebige periodische Stromverldufe
die Skin- und Proximityverluste fiir jeden Frequenzanteil einzeln berechnet
und aufsummiert werden konnen.

7 A
®; \ / >

Abbildung 3.7: (a) Internes H-Feld im Leiter. (b) Externes H-Feld.

Die Vergrosserung des Leiterwiderstands mit der Frequenz wird héufig
durch einen dimensionslosen Faktor F' ausgedriickt. Die Skinverluste pro Ein-
heitsldnge berechnen sich damit gemaiss:

r
P, = RDCFE (3.17)
mit |
Rpc = —-. (3.18)
onr;

Fiir den Skinfaktor F im runden Leiter wurde in [40] eine exakte Losung
vorgestellt:

_ Cri Ber(Cri)Bei' (Cri) — Bei(Gri)Ber' (Cri)

F 2 Ber'2(Cry) + Bei? (Cry)

(3.19)

(3.20)

N
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Bery(x) bezeichnet den Realteil der Kelvinfunktion n-ter Ordnung und Beij, (x)
den Imagindrteil, wobei fiir n = 0 der Index iiblicherweise weggelassen wird.
Ber’ und Bei’ steht fiir die erste Ableitung der jeweiligen Funktion.

Fiir Frequenzen, bei denen die Eindringtiefe & nicht klein gegeniiber dem
Drahtdurchmesser d ist, gilt folgende Approximation [37]:

F= 1+%(%)4: 1—|—§12(,u060)ri2>2. 3.21)

Unter der oben erwihnten Voraussetzung d < 1.68 zur Berechnung der Pro-
ximityverluste gilt F' ~ 1. Im betrachteten Frequenzbereich ist somit nur der
DC-Widerstand wirksam.

Die Proximityverluste in einem runden Leiter lassen fiir den Fall eines uni-
formen transversalen externen Feldes exakt berechnen [40]:

_ —271tr;CH? Bera (Cr;)Ber’ (Cri) + Beia (Cr)Bei (Cry)

P, = . 3.22
b c Ber2(Lr;) + Bei%(Cry) (3.22)
Fiir tiefe Frequenzen (d < 1.60) gilt [37,41]:
o .
Pyir = §y50m2r;‘H2. (3.23)

Abbildung 3.8 zeigt die Verlustanteile iiber der Frequenz einer typischen
Resonanzinduktivitit eines 36 W-Vorschaltgeridtes mit einer Schaltfrequenz
von 50-60 kHz. Die Eindringtiefe bei 100 kHz betrigt 0.21 mm, so dass
bei einem Drahtdurchmesser von 0.25 mm? keine Frequenzabhingigkeit der
nur den Skineffekt beriicksichtigenden Verluste sichtbar ist. Die Grenze von
8 =d/1.6 liegt bei 140 kHz und somit aufgrund der stark ansteigenden Proxi-
mityverluste ausserhalb eines sinnvollen Einsatzbereiches fiir die Beispielin-
duktivitét.

3.2.3 Berechnung der magnetischen Feldstirke im
Wickungsfenster

Fiir die Berechnung der Proximityverluste nach Gleichung (3.23) wird das ex-
terne magnetische Feld am Ort des Leiters bendtigt. Da dieses Feld innerhalb

3Nahe dem optimalen Durchmesser fiir minimale Wicklungsverluste (siche Abbildung 3.20).
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Abbildung 3.8: Berechnete Verlustanteile iiber der Frequenz fiir eine Reso-
nanzinduktivitit (146 Windungen mit d = 0.25 mm, E25-Kern aus N87-Ferrit).

des Leiters als homogen angenommen wird, reicht es die Feldstirke im Mit-
telpunkt des jeweiligen Leiters zu bestimmen, welche sich aus den Anteilen
der weiteren Leiter und dem Feld des Luftspalts zusammensetzt.

Zur Vereinfachung der Berechnung wird das magnetische Feld in zwei
Schnittebenen zweidimensional berechnet (vgl. Abbildung 3.9). Der erste Fall
entspricht der Situation im Wicklungsfenster, wo das zu berechnende Gebiet
iberall ausser beim Luftspalt vom magnetischen Material begrenzt wird. Die
zweite Schnittebene steht rechtwinklig dazu und grenzt nur an einer Seite an
den Kern.

Bei der Berechnung der Proximityverluste wird in den in Abbildung 3.9
oberen und unteren Abschnitten einer Windung das H-Feld aus Fall 2 ver-
wendet, in den seitlichen das aus Fall 1. Dabei wird das H-Feld innerhalb des
Abschnittes als konstant angenommen. Bei einem Luftspalt im Mittelschen-
kel ist diese Annahme mit guter Ndherung erfiillt, da der Abstand eines Leiters
zum Luftspalt wihrend einem Umlauf praktisch konstant bleibt.

Zur Berechnung des H-Feldes in den beiden Fillen wird die Spiegelungs-
methode [42] (engl. Method of Images) verwendet. Die Spiegelungsmetho-
de vereinfacht die Berechnung elektrostatischer Probleme, indem elektrisch
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Abbildung 3.9: Schnittebenen zur Berechnung des H-Felds.

leitende Grenzflichen durch Ladungsverteilungen ersetzt werden, welche die
Grenzbedingungen erfiillen. Die Methode kann ebenfalls zur magnetostati-
schen Berechnung des H-Feldes von Stromverteilungen in der Nihe von
Grenzflichen mit unendlicher Permeabilitiit eingesetzt werden. Im Beispiel
in Abbildung 3.10 wird das H-Feld in der Luft durch die Summe der Felder
der beiden Linienstrome beschrieben. Aufgrund der gleichen Vorzeichen von
Quelle und Spiegelbild heben sich dabei die Tangentialkomponente des Feldes
an der Grenzfliache auf. Fiir den Fall paralleler Grenzflichen ergibt sich theo-
retisch eine unendliche Zahl von Spiegelbildern, in der Praxis ergeben sich
aufgrund des Abfalls der Feldstirke mit der Distanz ab etwa 10x10 Spiegel-
bildern kaum mehr Anderungen.

+i a a +i

@O€—»l«——>»0)

) ©)

Hr=1 Hr=>

Abbildung 3.10: Quelle und Spiegelbild bei einer einzelnen Grenzfliache.

Damit die Voraussetzung einer Genzfliche mit unendlicher Permeabilitit
fiir die Spiegelungsmethode erfiillt ist, wird der Luftspalt durch eine Strom-
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verteilung um einen geschlossenen Kern ersetzt [43]. Wie in den vereinfach-
ten Ersatzschaltbildern in Abbildung 3.11 gezeigt wird, fillt bei einem ma-
gnetischen Kern mit unendlicher Permeabilitét die ganze Durchflutung NI der
Wicklung iiber der Luftspaltreluktanz ab. Die Reluktanz kann im Ersatzschalt-
bild durch eine entsprechende Durchflutungsquelle ersetzt werden, welche
einem Strom von NI in Gegenrichtung zum Wicklungsstrom entspricht. Im
zweidimensionalen Modell wird fiir diese Ersatzquelle ein Flichenstrom auf
der Kernoberfliche angenommen.

o .

<
“ s -
o A °
S 0 B, S
( ) ()
Ni | P Ni
NS 7

) l-lr_’ oco

Rk
[ ]

Abbildung 3.11: Herleitung der Ersatzquelle fiir den Luftspalt.

Die einzelnen Leiter der Wicklung werden jeweils durch einen Linienstrom
im Mittelpunkt modelliert und zusammen mit der Ersatzquelle des Luftspalts
in alle Richtungen gespiegelt (vgl. Abbildung 3.12). Das H-Feld an einem
Punkt im Wicklungsfenster kann nun einfach berechnet werden, indem die
Felder von Windungen, Luftspalt und Spiegelbildern aufsummiert werden.

Die Feldkomponenten eines Linienstroms berechnen sich aus (vgl. Abbil-
dung 3.13):

H=-——¢é, (3.24)



60 Optimierung der Induktivititen

777777777777777777777777777777

@i ® | o

@ e I @@3@@l

eeo l evool

@O | PP |

,,,,,,,, L

®0e ® @ @Oe e !
ol ©© I:(> IR {CRC "@®@@I
[oXo) HONO} ©0e e |
® PO e Pt oo
,,,,,,,, ) ——

! A i

i @3@ i @ !

l© @ I @@3@@'

RO BRCROHONOM

©© ONCHONCEE

I
|
|
|
|
I
I
|
|
I

1
I
|
|
I
I
I
I
L
|
|
I
I
|
|
I
I
+
|

Abbildung 3.12: Spiegelung des Wicklungsfensters mit der Luftspaltersatz-
quelle und den Linienstromen.

mit 7 = y/Ax? 4+ Ay? und Ax und Ay gleich den Distanzen zwischen dem
betrachteten Punkt und dem Linienstrom.

Abbildung 3.13: Berechnung des H-Feldes fiir einen Linienstrom.

Fiir das Feld eines Flachenstroms in y-Richtung gilt [42]:

= o (log ((a—Ay)* +A¢%) — log ((a+4y) +A¢) )

~

—(a+Ay) *(a*Ay))
Ax

N i
H=——— (arctan —— = +4arctan 3.25

47ta Ax ( )
mit a = % Alternativ kann anstelle des Flichenstromes auch eine Reihe von
Linienstromen verwendet werden, welche iiber die Lange des Lufspalts ver-
teilt werden (z.B. 10 Linienstréme mit jeweils i, = 0.1Ni).
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Die Genauigkeit der Verlustberechnung kann erhoht werden, wenn die end-
liche Reluktanz des Kerns beriicksichtigt wird 4. Die Durchflutung der Ersatz-
quelle berechnet sich dann aus:

Rm,s

Nl =—"—
Rm,s +Rm7k

NI. (3.26)

Fiir die hier betrachteten Induktivitdten ergeben sich damit fiir NI; Werte
um 0.95 NI.

Da der Strom in die Gleichungen linear eingeht, muss das H-Feld auch fiir
nichtsinusformige Strome nur einmal fiir einen Referenzstrom f,e r berechnet
werden. Bei der Berechnung der Proximityverluste mit Gleichung (3.23) be-
rechnet sich dann das H-Feld fiir jede Harmonische i, aus:

A=A (3.27)
Lref

3.2.4 Litze

Da die Proximityverluste nach Gleichung (3.23) in vierter Ordnung vom
Drahtdurchmesser abhingig sind, werden Wicklungen héufig aus Litzen mit
isolierten Einzeldrihten hergestellt. In einer Litze treten Wirbelstromverluste
sowohl fiir das ganze Biindel als auch fiir die Einzeldrihte auf (vgl. Abbildung
3.14). Biindeleffekte beschreiben Stromverteilungen, die sich iiber mehrere
Einzeldrihte erstrecken und vor allem vom Aufbau der Litze abhingig sind.
Der Proximityeffekt auf Biindelebene kann durch das Verdrillen der Litzen-
drihte vermieden werden. Zur Vermeidung des Biindel-Skineffekts muss die
Litze so aufgebaut werden, dass jeder Einzeldraht jede Stelle im Querschnitt
im Mittel gleich hiufig einnimmt [44]. Bei einer so aufgebauten HF-Litze
konnen die Wirbelstromeffekte auf Biindelebene vernachléssigt werden.

Auf Einzeldrahtebene konnen die Skin- und Proximityverluste pro Draht
mit den Gleichungen aus Abschnitt 3.2.2 berechnet werden. Die Verluste fiir
das gesamte Biindel ergeben sich dann aus der Summe der Verluste der Ein-
zeldrihte.

4Damit die Bedingung NI = 0 im Wicklungsfenster fiir die Spiegelung weiterhin erfiillt ist,
kann die restliche Durchflutung z.B. durch weitere Quellen iiber den Rest des Kerns verteilt wer-
den. Dies hat jedoch keinen Einfluss auf das H-Feld am Ort der einzelnen Windungen.
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Abbildung 3.14: Ubersicht der Wirbelstromeffekte auf Biindel- und Drah-

tebene [44].

Abbildung 3.15: Definition von Biindelradius r, und Kupferradius ;.

Fiir eine Litze mit N; Einzeldrdhten mit jeweils Radius r; (vgl. Abbildung
3.15) lauten die Skinverluste pro Einheitslédnge:

2

i
Ps ;i = NyRpcF 2_N§ (3.28)
mit
1
Rpc=—> (3.29)
GTU‘d
und
Felg_ ( Gmr2)2 (3.30)
BT AU A :
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Fiir die in dieser Arbeit betrachteten Induktivititen kann die Frequenz-
abhingigkeit der Skinverluste fiir Litzenwicklungen vernachlédssigt werden
F=1.

Bei den Proximityverlusten wird in der Literatur hdufig zwischen internen
und externen Verlusten unterschieden. Die internen Verluste werden durch das
Feld der anderen Drihte im Litzenbiindel verursacht, die externen durch die
Felder der anderen Biindel und des Luftspalts.

Fiir die Proximityverluste ergibt sich damit [37,40]:

PRV SN S 3.31)
=Ng— I3 . .
p.LF d 8#0 d 27c2r§
N~
extern intern

Bei einer Induktivitdt mit Luftspalt ist aufgrund der hohen Feldstidrken des
Luftspaltfeldes der interne Proximityeffekt normalerweise vernachlissigbar.

Aufgrund der Abhingigkeit vierter Ordnung vom Radius in Gleichung
(3.31) wird Kklar, dass sich die Proximityverluste durch den Einsatz von Lit-
ze stark reduzieren lassen. Nachteile sind der hohere Preis und ein erhdhter
DC-Widerstand bei gleichem &dusseren Querschnitt. Die Ursachen dafiir sind
der kleinere Kupferanteil aufgrund der Isolation und der Zwischenrdume, so-
wie die grossere effektive Wicklungsliange durch die Verdrillung.

3.2.5 Verifikation

Die Berechnung der Wicklungsverluste wurde in einem ersten Schritt mit
FEM-Simulationen in COMSOL verifiziert (vgl. Abbildung 3.16).

Der Verlauf der Wicklungsverluste iiber der Frequenz fiir eine typische Re-
sonanzinduktivitit mit E20-Kern ist in Abbildung 3.17 abgebildet. Die Uber-
einstimmung mit der FEM-Simulation ist bei tiefen Frequenzen sehr gut. Mit
zunehmender Frequenz liefert das vorstehend beschriebene Verfahren (imple-
mentiert mittels eines Java-Programms, vgl. Abschnitt 3.4) wie erwartet zu
grosse Verluste, da die Abschwichung des externen H-Feldes durch die indu-
zierten Wirbelstrome nicht beriicksichtigt wird. Die in Abschnitt 3.2.2 genann-
te Grenze von d; /8 <= 1.6 liegt fiir die berechnete Induktivitit bei 140 kHz,
die Abweichung betrigt dort etwa 4%.

Abbildungen 3.18 und 3.19 zeigen den Verlauf der Verluste iiber der Per-
meabilitit des Kernmaterials fiir Luftspaltlingen von 0.5 mm und 2 mm. Der
Anstieg der Verluste iiber der Permeabilitit wird durch die mit steigendem
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Abbildung 3.16: Screenshots der Verlustberechnung im Java-Programm
(links) und in COMSOL (rechts).
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Abbildung 3.17: Vergleich der Wicklungsverluste iiber der Frequenz.
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Abbildung 3.18: Wicklungsverluste iiber der Permeabilitit fiir eine Luftspalt-
lange von 0.5 mm.

ur sinkende Reluktanz R,, ; des Kerns verursacht, welche zu einer htheren
Durchflutung der Luftspalt-Ersatzquelle fiihrt (vgl. Gleichung (3.26)). Bei
0.5 mm Luftspaltlinge ist die Ubereinstimmung selbst bei tiefer Permeabi-
litat sehr gut, wihrend die grossere Luftspaltlinge (Abb. 3.19) zu einer Ab-
weichung von etwa 3% fiihrt. Diese Abweichung wird durch die Ersatzquelle
fiir den Luftspalt versursacht, welche mit zunehmender Léange das H-Feld des
Spalts nicht mehr genau modelliert. Fiir typische Luftspaltlingen von 0.5 mm-
1 mm fiir E20-Kerne stimmt die Berechung sehr gut tiberein.

Als zweite Verifikationsmethode wurden die Verluste der Induktivititen im
normalen Betriebspunkt des Vorschaltgerites gemessen. Die zu messende In-
duktivitdt wird dazu mit lingeren Drihten versehen und mit Temperatursen-
soren an Kern und Wicklung in einer Styroporbox platziert 3. Die Induktivitit
wird zuerst am Vorschaltgerit betrieben, bis sich die Temperaturen stabilisiert
haben. In einem zweiten Schritt wird die Induktivitit mit einem DC-Strom
beheizt, welcher solange angepasst wird, bis die Temperatur an der Wicklung
mit der ersten Messung iibereinstimmt. Aufgrund der isolierenden Box stim-
men die Temperaturen des Kerns bei beiden Messungen relativ gut iiberein

SEinige Induktivititen mit hoherer Verlustleistung wurden in einer mit Sand gefiillten Box
gemessen, um eine Beschiddigung durch zu hohe Temperaturen zu vermeiden.



66 Optimierung der Induktivititen

0.8

Rechnun
0.7

REPE
1 F FEM-

033 / Simulation
0.5

W]

Wicklungsverluste

100 250 500 750 1000 1250 1500
l‘lr

Abbildung 3.19: Wicklungsverluste iiber der Permeabilitét fiir eine Luftspalt-
ldnge von 2 mm.

(ca. 2°C Abweichung) obwohl beim DC-Betrieb keine Kernverluste auftre-
ten. Die Verluste werden schliesslich aus dem eingestellten Strom und dem
DC-Widerstand berechnet. Dieser wird mittels Vierdrahtmessung bei Raum-
temperatur bestimmt und auf die gemessene Temperatur umgerechnet.

Abbildungen 3.20 und 3.21 zeigen die berechneten Verluste iiber dem
Drahtdurchmesser im Vergleich mit gemessenen Werten fiir eine Resonanz-
induktivitdt eines 36 W-Vorschaltgerits fiir T8-Lampen und die Boostinduk-
tivitdt aus einem EVG fiir 2x54 W T5-Lampen. Zur Verdeutlichung des Ver-
laufs der Wicklungsverluste wurde bei der Boostinduktivitit die originale Lit-
zenwicklung durch verschiedene Drahtwicklungen ersetzt. Wéhrend die Re-
sonanzinduktivitit eine gute Ubereinstimmung zeigt, ist bei der Boostinduk-
tivitdt die berechnete Kurve gegeniiber den gemessenen Werten in Richtung
kleinerer Durchmesser verschoben. Trotz dieser Abweichung stimmt das be-
rechnete Verlustminimum in beiden Fillen gut mit den Messungen iiberein.

Der Verlauf der Verluste iiber der Anzahl der Litzendrihte einer Resonanz-
induktivitdt (2x54 W T5) ist in Abbildung 3.22 dargestellt. Aufgrund der ge-
ringen Proximityverluste werden die Verluste hier vor allem durch den DC-
Widerstand bestimmt. Dieser Verlauf wird auch durch die beiden Messpunkte
bestitigt.
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Abbildung 3.20: Vergleich der berechneten Verlustkurve iiber dem Draht-
durchmesser mit Messwerten fiir eine Resonanzinduktivitit (E25-Kern, N =

146, EVG fiir 1x36 W T8).

3

2.5

Eal

Total

/

L

Verlustleistung [W]
i

Skin Proximity
0.5
Kern /><\\\
0
0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 045

Drahtdurchmesser [mm]

Abbildung 3.21: Vergleich der berechneten Verlustkurve iiber dem Draht-
durchmesser mit Messwerten fiir eine Boostinduktivitidt (EFD25-Kern, N =

129, EVG fiir 2x54 W T5).
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Abbildung 3.22: Berechnete Verlustkurve iiber der Anzahl von 0.1 mm-

Litzendridhten und Messwerte (X) fiir eine Resonanzinduktivitit (EFD25-Kern,
N =129, EVG fiir 2x54 W T5).
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3.3 Parasitire Kapazitit

Ein Uberblick verschiedener Verfahren zur Berechnung der parasitiren Ka-
pazititen in mehrlagigen Induktivititen und Transformatoren wurde in [45]
vorgestellt. Die Berechnungsverfahren beruhen darauf, die Kapazitit einer Ba-
siszelle zwischen zwei Leitern approximativ zu berechnen. Daraus wird dann
die Kapazitit zweier Lagen und schliesslich der ganzen Wicklung bestimmt.
Die parasitidren Kapazititen sind stark von der geometrischen Anordnung der
einzelnen Leiter in der Wicklung abhingig. Abbildung 3.23 zeigt zwei Mo-
delle fiir die Verteilung der Leiter: Die orthogonale Anordnung mit optionaler
Isolationslage (a) und die orhozyklische Anordnung (b). Da die Anordnung
der Leiter speziell bei Induktivititen mit hoher Windungszahl und entspre-
chend kleinem Durchmesser nicht eindeutig bestimmt ist, werden hier beide
Varianten vorgestellt.

)

() (b)

Abbildung 3.23: Abmessungen, Basiszellen und Beispiel einer approximier-
ten Feldlinie fiir (a) orthogonale und (b) orthozyklische Drahtanordnung.

Die rechteckige Basiszelle fiir eine orthogonale Anordnung ist in Abbil-
dung 3.23 (a) dargestellt. In [46] wurde die statische Kapazitit fiir diese Ba-
siszelle hergeleitet, indem die Feldstirke zwischen den beiden Drihten und
damit die dort gespeicherte Energie berechnet wird. Der Verlauf der Feldli-
nien wird dabei durch Geraden approximiert, ein Beispiel ist in Abbildung
3.23 (a) eingezeichnet. Die Feldlinien beginnen senkrecht zur Leiteroberfla-
che und werden als Gerade bis zum Ende der Drahtisolation weitergefiihrt.
Zwischen den Leitern und in der allfillig vorhandenen Lagenisolation steht
die Feldlinie senkrecht zur Lagenrichtung.
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Multipliziert man die Kapazitit der Basiszelle mit der Anzahl Leiter pro
Lage z, lautet die Gleichung fiir die statische Kapazitit einer Lage [46]:

€02l 1 28\ Z
Coomno =5 <v+8£d(ra) — ) (3.32)

€qra €rra

mit den Hilfsfunktionen

B VBHIy
V:ﬁarctan( B—l)iz (3.33)
_ B2 VBEy B m
7= Warctan( B*l) _2([32_1) 1 (3.34)
) 1 h
o=l €dla P= o (1 + ngra)' (3.35)

Dabei ist I,,,, der Mittelwert der Wicklungslidngen der beiden Lagen, €, die
Permittivitét der Drahtisolation und €y die der Isolationsfolie.

Bei der in Abbildung 3.23 (b) gezeigten orthozyklischen Anordnung der
Leiter ist die Basiszelle rautenférmig. Jeden Leiter einer Lage verbinden zwei
Basiszellen mit den beiden Leitern der nédchsten Lage. Die Gleichung fiir die
Lagenkapazitit lautet [47]:

—14+v/3) (2¢4+In 2
2€darctan< (H\[)( eﬁn”) )

(1+\@)\/1n'7‘i‘ (2e4+n%2)
\/2ealn + (In22)°

Bisher wurde fiir die Lagenkapazititen die Anderung der Spannung iiber
den Lagen nicht beriicksichtigt. Nimmt man die Spannung iiber einer Lage als
linear ansteigend an, ergibt sich fiir eine fortlaufende Wicklung [45] ¢

CO,cyc = €olyz (3.36)

1
Cra = §C0~ (3.37)

SMit fortlaufender Wicklung ist gemeint, dass beim Wickeln der Induktivitit die Lagen ab-
wechselnd von links nach rechts und umgekehrt gefiillt werden.
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Bei mehr als zwei vollstindigen Lagen berechnet sich die Gesamtkapazitit
der Wicklung gemiss

2 ZNLa71
Cyi = (Nm) > Cray- (3.38)

v=1

Fiir den Fall einer unvollstindigen dussersten Lage mit & statt z Windungen
gilt [48]

k

CLa,teil = ZCLage,NLafl (3.39)
Nra—2

CLu,voll = Z CLa,v (340)

v=1

N 4k2CLa.teil +4Z2CLa,voll
= 2 .

Cwi (3.41)

Zur Reduktion der parasitiren Kapazitit werden haufig Spulenkorper mit
mehreren Kammern verwendet. Die einzelnen Kammern konnen einzeln mit
den obenstehenden Gleichungen berechnet werden, wobei in Gleichung (3.41)
dann fiir N die Windungszahl der ganzen Induktivitit eingesetzt werden muss.
Die Gesamtkapazitit ergibt sich dann aus der Serieschaltung der Kammerka-
pazititen.

Fiir den einfachsten Fall Nk, symmetrischer Kammern mit jeweils einer
Kapazitidtvon Cyy g, gilt

Cwi,
O (3.42)
a

Unter Vernachlidssung des Platzbedarfs der Trennwénde sinkt damit die pa-
rasitdre Kapazitit einer Induktivitit quadratisch mit der Anzahl der Kammern:

Covtsor = (3.43)

5
NKa
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Dies kann anschaulich durch die gespeicherte Energie pro Kammer erklart
werden:

1 5 1Cwi (U \> 17 1\° 5
Wi ==C U, =—-— == CwiUz,. (3.44
Weka = 3 CwikaUivika = 3 30—\ N 3\ Vo ) Wl (3.44)

Fiir die in der gesamten Wicklung gespeicherte Energie ergibt sich:

I Cwi U2, (3.45)

1/ 1\° 5
W =Nka=| — ) CwirU,
Wk, tot Ka 2 (NKa) WkYyk = 2 le(a wk

was einer dquivalenten Kapazitit gemiss Gleichung (3.43) entspricht.

Fiir die Kapazitit zwischen der Wicklung und dem Kern wird ein Platten-
kondensatormodell [49] verwendet, wobei nur die Kapazitit zwischen der un-
tersten Lage und dem Kern betrachtet wird (vgl. Abb. 3.24). Damit ergibt sich
fiir die statische Kapazitit:

Abbildung 3.24: Definition der Abmessungen zur Berechnung der Kapazitit
zwischen Wicklung und Kern.

€0€, 1
Co kern = %r’” (3.46)

mit dem Abstand d zwischen Kern und Leiter, dem Aussenradius r, eines
Leiters, der Windungslidnge /,,, und der Anzahl der Leiter z der untersten Lage.
Die mittlere Permittivitit €,, berechnet sich aus:

_ €0€q(8+d)

= 3.47
" Seg+deg (3.47)
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mit der Permittivitit €; und der Dicke 8 der Leiterisolation.

Aus der statischen Kapazitit Co ke, ergibt sich die gesamte Kapazitiit zwi-
schen Kern und Wicklung einer Induktivitit mit Nx, Kammern aus:

Nka ] _ 1 1 2
Ckern = Co, + : (3.48)
Kern 0,Kern ; < NKa NKaNLa >

Bei einer Litzenwicklung kann die Litze zur Berechnung der Kapazitit in
einen dquivalenten Leiter umgewandelt werden [48] (siehe Abbildung 3.25).

Abbildung 3.25: Umwandlung einer Litze in einen dquivalenten Leiter.

Die berechneten Kapazititen und Messwerte fiir zwei typische Induktivité-
ten sind in Tabelle 3.1 aufgefiihrt. Der Wertebereich fiir die berechnete Wick-
lungskapazitit entspricht den Resultaten fiir zuldssige Toleranzen des Gesamt-
durchmessers nach IEC 60317. Fiir die Induktivitit mit E20-Kern (3.2 mH,
N=200 mit 0.28 mm Drahtdurchmesser, drei Kammern) stimmt das orthozy-
klische Modell gut mit dem Messwert iiberein. Bei der zweiten Induktivitit
mit Litzenwicklung (0.99 mH, N= 129 mit 16x0.1 mm, vier Kammern) lie-
fert die orthogonale Berechnung die besseren Resultate. Die Rechnungen fiir
die Kapazitit zwischen Wicklung und Kern stimmen gut mit den Messungen
tiberein.

Wie der weite Wertebereich der berechneten Resultate zeigt, ist die Wick-
lungskapazitit relativ stark von den mechanischen Toleranzen der Drihte und
des Wickelvorgangs abhinging. Insbesondere bei einer Litzenwicklung ist der
Querschnitt des Litzenbiindels abhingig vom Aufbau der Litze und der me-
chanischen Spannung beim Wickeln.

Die Genauigkeit der Berechnung konnte weiter erhoht werden, indem eine
grossere Zahl industriell hergestellter Induktivititen gemessen wird. Anhand
der Resultate kann dann fiir eine bestimmte Kombination von Kern und Wick-
lung die orthogonale oder orthozyklische Rechnung oder ein Mittelwert davon
verwendet werden.
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E20 EFD25
Kern 0.72 pF 1.5 pF
Messung 0.9 pF 1.4 pF

Orthogonal 24-3.1pF | 43-59pF
Orthozyklisch | 4.0-5.4pF | 7.9-10.9 pF
Messung 4.5 pF 4.9 pF

Tabelle 3.1: Vergleich der berechneten Kapazititen mit Messwerten.

3.4 Implementierung

Die in diesem Kapitel beschriebenen Berechnungsverfahren wurden sowohl
als Matlab-Bibliothek als auch als eigenstindiges Java-Programm implemen-
tiert. Abbildung 3.26 zeigt einen Screenshot der Benutzeroberfliche des Pro-
gramms und die berechnete Verlustverteilung. Die Eingabewerte fiir die Ab-
messungen von Kern und Spulenkdorper sind so gewdhlt, dass sie direkt aus den
Datenblittern von EPCOS iibernommen werden konnen. Bei Resonanzinduk-
tivitdten wird als Arbeitspunkt direkt Amplitude und Frequenz des Stroms ein-
gegeben, die Berechnung des Stromverlaufs in der Boostinduktivitit ist in Ka-
pitel 4.2.2 beschrieben. Weiterhin besteht die Moglichkeit, beliebige Strom-
formen als stiickweise lineare Funktionen vorzugeben.

3.5 Optimierung auf Gleichteiligkeit

Ein urspriingliches Ziel dieser Arbeit war die automatische Optimierung der
Induktivititen beziiglich der Kosten. Das Hauptproblem ist hier die Identifi-
kation einer Funktion, welche die Kosten in Abhingigkeit von der Kerngros-
se und der Wicklungsart beschreibt. Die Hersteller von Induktivitéten stellen
entsprechende Informationen aus geschiftlichen Griinden nicht zur Verfiigung
und aus den Kosten fiir verschiedene Induktivitidten des Industriepartners die-
ser Arbeit konnte keine Funktion abgeleitet werden.

Als Teilresultat wurde die Matlab-Bibliothek um eine Funktion erweitert,
welche den Wertebereich der Induktivitdt im Resonanzkreis fiir verschiede-
ne Lampentypen berechnet. Damit kann festgestellt werden, ob die gleiche
Resonanzinduktivitit in unterschiedlichen Vorschaltgeriten eingesetzt werden
kann.

Aufgrund der ndherungsweise sinusformigen Verldufe von Strom und Span-
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Abbildung 3.26: Screenshot des Java-Programms mit der Benutzeroberfla-
che und der berechneten Verlustverteilung.
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Abbildung 3.27: Schaltschema der Inverterstufe mit der Resonanzinduktivi-

téit L.

nung im Resonanzkreis kann mit den Grundschwingungen gerechnet werden.
Der sinnvolle Wertebereich fiir den Resonanzkondensator C, (vgl. Abbildung
3.27) liegt zwischen 1 nF und 20 nF. Da eine Parallelschaltung aus Kosten-
griinden nicht sinnvoll ist, miissen hier nur wenige Kapazititswerte fiir den
Kondensator betrachtet werden. Die weiteren Eingabegrossen sind der Werte-
bereich fiir die Induktivitdt mit der Anzahl zu berechnender Zwischenschritte
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sowie Daten fiir die betrachteten Lampentypen.

Fiir jede Kombination von L,, C, und Lampe werden die Strome, Span-
nungen und Schaltfrequenzen beim Ziinden und im Betrieb berechnet. Die
giiltigen Kombinationen werden durch folgende Kriterien ausgewdhlt:

* Die fiir die jeweilige Lampe spezifizierte Ziindspannung muss im er-
laubten Schaltfrequenzbereich erreicht werden.

* Der maximal zuldssige Strom in der Induktivitidt und den Schaltern darf
beim Ziinden nicht tiberschritten werden.

* Die Schaltfrequenz im normalen Betrieb muss im erlaubten Bereich und
oberhalb der Resonanzfrequenz des LC-Kreises liegen.

* Die maximale Lampenspannung beim Vorheizen fiir den jeweiligen
Lampentyp darf bei der Vorheizfrequenz nicht iiberschritten werden.

Abbildung 3.28 zeigt die berechneten Wertebereiche fiir einige Lampenty-
pen. Hier konnte zum Beispiel fiir 54 W und 80 W HO-Lampen die gleiche In-
duktivitidt verwendet werden. Eine weitere Automatisierung konnte beispiels-
weise eine verlustminimale Induktivitit idenzifizieren.

T580WHO |- -

T5 54W HO |- e

TS49W HO [ s
TS 39W HO |- -
T524WHO |- s

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4 4.5
Induktivitdt[mH]

Abbildung 3.28: Wertebereich von L, fiir einige Typen von T5-Lampen.



Kapitel 4

EMV-Modellierung

Die Auslegung von EMV-Filtern beruht in der Industrie normalerweise auf
Messungen und iterativen Anpassungen der Prototypen. Fiir die erste Ver-
sion des EMV-Filters werden dabei entweder approximative Berechnungen
oder Erfahrungswerte mit dhnlichen Produkten verwendet. Mit einem Proto-
typ werden dann die EMV-Messungen durchgefiihrt und damit das Filter und
falls notwendig das PCB-Layout angepasst. Dieser Prozess wird wiederholt,
bis die EMV-Normen mit einem moglichst kostengiinstigen Filter eingehalten
werden. Die grossten Nachteile dieser Vorgehensweise sind der Zeit- und Ko-
stenaufwand und das hiufig fehlende Verstiandnis, wodurch die verschiedenen
Anteile im Storspektrum verursacht werden.

Eine Moglichkeit zur genaueren Auslegung des EMV-Filters ist die Simu-
lation des leitungsgebundenen Storspektrums [50,51,52]. Wenn das Filter mit
Hilfe eines ausreichend genauen Simulationsmodells ausgelegt wird, konnen
damit zeitaufwendige Hardware-Redesigns zumindest reduziert werden. Wei-
terhin fiihrt die Erstellung eines Simulationsmodells zu einem besseren Ver-
stidndnis der einzelnen Storquellen des Konverters. Der Vergleich von Simula-
tion und Messungen kann so auch helfen, Hardwareprobleme (z.B. ein man-
gelhaftes PCB-Layout) zu identifizieren.

Dieses Kapitel stellt ein Simulationsmodell vor, mit dessen Hilfe die lei-
tungsgebunden Storungen elektronischer Vorschaltgerite mit guter Genauig-
keit vorhergesagt werden konnen. Dazu werden die wichtigsten Quellen fiir
Differential-Mode (DM) und Common-Mode (CM) Storungen in der PFC-
und der Inverterstufe identifiziert. Fiir jede Quelle wird ein Storausbreitungs-
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Abbildung 4.1: Aufbau zur Messung leitungsgebundener Stérungen.

modell vorgestellt, welches den Pfad der Storstrome von der Quelle bis zum
Eingang des Messempfingers beschreibt. Schliesslich wird das Storspektrum
mit einem Modell des Messempfingers und der verschiedenen Detektortypen
berechnet.

4.1 Modellierung des Messaufbaus

Der Messaufbau fiir leitungsgebundene EMV-Messungen besteht aus einer
Netznachbildung (Line Impedance Stabilization Network (LISN)), dem Netz-
kabel und einem Messempfinger (siche Abbildung 4.1). Die Netznachbildung
hat zwei Aufgaben: Zum einen stellt sie eine normierte Netzimpedanz fiir das
zu messende Gerit bereit, unabhéngig von der Netzimpedanz am Messplatz.
Zum anderen werden die Storsignale iiber einen Hochpass abgegriffen und
an einem BNC-Stecker bereitgestellt. Der EMV-Messempfinger ist ein spe-
zieller Spektrumanalysator, welcher die in der Norm CISPR 16-1 [53] festge-
legten Anforderungen erfiillt. Die Normen fiir elektronische Vorschaltgerite
sind in CISPR 15 [13] festgelegt. Der Grenzwert fiir leitungsgebundene Sto-
rungen entspricht im Bereich von 150 kHz-30 MHz der bekannteren Norm
CISPR 22 Class B [54]. Zusitzlich ist fiir elektronische Vorschaltgerite auch
im Frequenzbereich 9 kHz—-150 kHz ein Grenzwert definiert.

4.1.1 Modell der Netznachbildung

Abbildung 4.2 zeigt das Schaltschema einer einphasigen Netznachbildung
nach CISPR 16. Fiir Frequenzen iiber 9 kHz ist der Einfluss der zweiten Filter-
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stufe bestehend aus Ly, C; und R; vernachlassigbar. Fiir die Simulation wurde
deshalb das vereinfachtes Modell in Abbildung 4.3 verwendet ’.

LZ L;
250uH 50uH
° L . o
Eingang ~ C; J_ C J_ _]_ Cp Ausgang
Netzspannung 4uF 8uF 250nF  zum DUT
R R, Ry Mess-
10Q 5Q 1k empfinger
[, o

Abbildung 4.2: Schaltschema einer Netznachbildung.

8 uF 220 nF
ULISN
R,
R
5 Q 50 Q Uprec
1 L 1

Abbildung 4.3: Vereinfachtes Modell fiir Frequenzen iiber 9 kHz.

’_
[
—

4.1.2 Modell des Messempfingers

Abbildung 4.4 zeigt ein vereinfachtes Blockdiagramm eines Superheterodyn-
Empféngers, wie er in einem Spektrumanalysator oder EMV-Messempfinger
zum Einsatz kommt. Die angelegte Spannung wird durch die Eingangsstufe
gepuffert und je nach Bedarf abgeschwicht oder verstirkt. In der Mischerstu-
fe wird das zu messende Signal mit dem Ausgangssignal f,,. eines abstimm-
barer Oszillators gemischt. Die Multiplikation im Mischer fiihrt dazu, dass ei-
ne bestimmte Frequenz f;, im Eingangssignal auf die Frequenzen | f,sc — fin|
und |f,sc + fin| abgebildet wird. Nach dem Mischer folgt das Zwischenfre-
quenzfilter, ein Bandpass hoher Ordnung mit fester Mittenfrequenz fzr. Die

"Der Widerstand Ry, im Modell entspricht der Eingangsimpedanz des angeschlossenen
Messempfiangers und ist nicht Teil der Netznachbildung.
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Abbildung 4.4: Vereinfachtes Blockdiagramm eines Messempfingers.

Mischerstufe fiihrt also zu einer Frequenzverschiebung des Eingangssignals,
mit der Oszillatorfrequenz f,;. kann ausgewihlt werden, welcher Frequenzbe-
reich auf den Durchlassbereich des Zwischenfrequenzfilters abgebildet wird 3.
Die 6 dB-Bandbreite des Zwischenfrequenzfilters betrdgt im Band A (9 kHz
- 150 kHz) 200 Hz und im Band B (150 kHz-30 MHz) 9 kHz (siehe Tabelle
4.1).

Band A | Band B
Bandbreite ZF-Filter 200Hz | 9kHz
QP Ladezeitkonstante 45 ms 1 ms
QP Entladezeitkonstante 500 ms | 160 ms
Mechanische Zeitkonstante | 160 ms | 160 ms

Tabelle 4.1: Filterbandbreite und Zeitkonstanten nach CISPR-16.

Fiir EMV-Messungen werden je nach Norm und Frequenzbereich verschie-
dene Detektortypen verwendet: Peak, Quasipeak (QP), RMS, Average und
seit 2007 RMS-Average. Zusitzlich ist in CISPR-16 eine mechanische Zeit-
konstante fiir Drehspulanzeigen definiert, elektrisch entspricht diese einem
Tiefpass zweiter Ordnung. Alle Detektortypen sind so ausgelegt, dass fiir ein
kontinuierliches Sinussignal der Effektivwert des Signals angezeigt wird. Die
Unterschiede zwischen den Detektoren zeigen sich in der Bewertung der Wie-
derholrate pulsférmiger Signale:

» Peak: Entspricht dem Maximalwert des Eingangssignals und ist damit
unabhingig von der Wiederholrate.

8In der Paxis werden zur Unterdriickung unerwiinschter Spiegelfrequenzen teilweise mehrere
Mischerstufen verwendet.
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* Quasipeak: Der Quasipeakdetektor entspricht einem Peakdetektor mit
definierten Lade- und Entladezeiten. Die schnelle Lade- und langsame
Entladezeit (siehe Tabelle 4.1) fithrt dazu, dass der Quasipeakdetektor
neben der Amplitude auch die Pulswiederholrate des Eingangssignals
bewertet.

* RMS: Der Anzeigewert ist proportional zur Wurzel der Wiederholrate
des Eingangssignals.

* Average: Der Anzeigewert ist proportional zur Wiederholrate des Ein-
gangssignals.

* RMS-Average: Entspricht fiir hohe Frequenzen dem RMS-Detektor
und geht unter einer Knickfrequenz in die Average-Detektor-
Charakteristik iiber. Diese Bewertungsfunktion entspricht der Storan-
falligkeit digitaler Funksysteme [55].

Fiir pulsformige Signale gilt fiir die Anzeigewerte der verschiedenen De-
tektoren: Peak > Quasipeak > RMS > Average.

Bei PWM-Signalen mit fester Schaltfrequenz skalieren die Bewertungsfun-
tionen mit dem Tastverhiltnis D, der Anzeigewert des RMS-Detektors ist bei-
spielsweise proportional zur Wurzel von D.

A
+1.5 + |- - - - = - —
—
0+ — =
15+ | - =
I /
z I,
2T
E I
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£ /
2 I
2 / |
/
/ |
/ |
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-10 54 3 2 -1 0
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Abbildung 4.5: Toleranzgrenzen des Bandpasses im Band B und das verwen-
dete ideale Filter.



82 EMV-Modellierung

Die erlaubten Storpegel fiir leitungsgebundene Storungen sind fiir
Quasipeak- und Average-Detektoren angegeben °.

In der Simulation wird die Bandpassfilterung im Frequenzbereich durchge-
fiihrt. Die Funktion von Mischer und Zwischenfrequenzfilter entspricht dort
der Multiplikation des Eingangsspektrums mit der an die zu untersuchende
Frequenz verschobenen Durchlasscharakteristik des Bandpassfilters. Die Be-
rechnung kann weiter vereinfacht werden, wenn ein idealer Bandpass mit un-
endlich steilen Flanken angenommen wird. Die Filterung entspricht dann der
Auswahl eines 200 Hz oder 9 kHz breiten Streifens aus dem Eingangsspek-
trum. Wie Abbildung 4.5 zeigt, liegt ein ideales Filter im Toleranzbereich der
zuldssigen Filter gemiss CISPR-16-1-1.

Fiir eine schnelle Abschitzung konnen die Harmonischen innerhalb der Fil-
terbandbreite direkt linear aufsummiert werden [50]:

fotBW /2
MaxPeak(f,) = Z Unoise(f) 4.1)
F=fe—BW /2

mit BW = 200 Hz im Band A und BW =9 kHz im Band B. Das Ergebnis
entspricht dem des Peak-Detektors fiir den Fall, dass sich alle Harmonischen
innerhalb der Bandbreite konstruktiv tiberlagern.

Fiir eine genauere Simulation des Peak- und Quasipeak-Detektors ist ei-
ne Riicktransformation in den Zeitbereich notwendig. Fiir jede zu betrach-
tende Frequenz f wird zuerst die Bandpassfilterung durchgefiihrt und dann
mit einer inversen Fast Fourier Transform (IFFT) der Zeitverlauf des gefil-
terten Storsignals iber einer Netzhalbperiode berechnet. Der Ausgangswert
des Peakdetektors bei der betrachteten Frequenz entspricht dann dem Maxi-
mum des Zeitverlaufs. Fiir die Simulation des Quasipeakdetektors wird wie
beim Peak-Detektor der gefilterte Zeitverlauf berechnet. Aufgrund der langen
Zeitkonstanten im Detektor muss dieser dann solange wiederholt werden, bis
sich das Ausgangssignal des Detektors stabilisiert hat (vgl. Abbildung 4.7).
Abbildung 4.6 zeigt den Ablauf der Berechnung fiir die verschiedenen De-
tektortypen und Abbildung 4.8 die resultierenden Storpegel fiir ein typisches
Storspektrum.

9Es gibt Bestrebungen, diese beiden Grenzkurven durch einen einzelnen Grenzwert fiir den
RMS-Average-Detektor zu ersetzten.
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Abbildung 4.6: Simulationsablauf der Berechnung einer Frequenz f, fiir die
verschiedenen Detektortypen.
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Abbildung 4.7: Simulation der Spannungen am Detektor: ugp;: Eingangs-
spannung, ugp,,: Ausgangsspannung, uy;q ,: gefilterte Ausgangsspannung.
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Abbildung 4.8: Anzeigewerte fiir MaxPeak-, Peak- und Quasipeak-Detektor.
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4.2 Modellierung der PFC-Stufe

Die Hauptquelle von DM-Storungen ist der schaltfrequente Rippel des Ein-
gangsstromes der PFC-Stufe.

Der CM-Storanteil entsteht vor allem durch die parasitiren Kapazititen
zwischen geschalteten Knoten und dem Metallgehéduse des Vorschaltgerites,
welches mit Schutzerde verbunden ist. Da in den untersuchten Vorschaltge-
riten SMD-Komponenten verwendet werden, sind diese Kapazititen kleiner
als die zwischen bedrahteten Komponenten und einem Kiihlkorper. Trotzdem
entstechen CM-Storungen, die iiber den erlaubten Grenzwerten liegen und ein
CM-Filter notwendig machen.

4.2.1 Berechnung der idealen Strom- und Spannungsver-
lidufe

Der Hochsetzsteller im Vorschaltgerdt wird im Boundary-Conduction-Mode
(BCM, auch Critical-Conduction-Mode) betrieben. Dabei wird der Schalter
im stationédren Zustand fiir eine konstante Zeit #,, eingeschaltet. Der Schalter
bleibt ausgeschaltet, bis der Strom in der Induktivitit auf null gesunken ist
und der nichste Schaltzyklus beginnt. Daraus ergibt sich in der Induktivitit
ein dreieckformiger Strom mit einer sinusféormigen Umhiillenden (siehe Ab-
bildung 4.9 (a)). Die Schaltfrequenz ist aufgrund der Variation der Ausschalt-
zeit t,¢¢ nicht konstant iiber einer Netzperiode und hat ein Minimum beim
Maximalwert der Netzspannung (siche Abbildung 4.9 (b)). Der Spitzenwert
des Stromes ist doppelt so gross wie der Strommittelwert woraus ein hoher
Anteil von Harmonischen im Bereich der Schaltfrequenz entsteht.

Die Stromform in der Induktivitét ldsst sich fiir einen idealen Hochsetz-
steller im BCM folgendermassen berechnen: Nimmt man eine konstante Ein-
schaltzeit #,, und Ausgangsspannung Uy, an, berechnet sich 7, aus [56]

4PoutLb
lgen
mit der Effizienz 1 und der Ausgangsleistung P,,; der PFC-Stufe, sowie der

der Boost-Induktivitit L, und dem Spitzenwert der Eingangsspannung ..
Die momentane Eingangsspannung u,(f) ist:

4.2)

ton =

Uge (1) = lige cOS(2Tfct) 4.3)
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Abbildung 4.9: (a) Stromverlauf in der Induktivitit. (b) Variation der Schalt-
frequenz iiber eine Netzhalbperiode.

mit der Netzfrequenz f,.. Nimmt man vereinfachend eine konstante Eingangs-
spannung wihrend einem Schaltzyklus an, steigt der Strom in L, wihrend der
Einschaltzeit linear an. Der Wert am Ende der Einschaltzeit berechnet sich aus

it = t”””““(t”‘Ll +05im), (44)
b
wobei 7,1 den Beginn des aktuellen Schaltzyklus’ bezeichnet und fiir die Ein-
gangsspannung u,. niherungsweise der Wert in der Mitte der Einschaltzeit
verwendet wird. Wihrend der Ausschaltzeit sinkt der Strom iy, linear ab. Die
Zeit bis er auf null gesunken ist, ergibt sich aus:

loffmn = Lyl (4.5)
offyn = . .
Uie — ttac (tn—l 0'5ton)

Die Gleichungen (4.4) und (4.5) werden solange wiederholt, bis eine halbe
Netzperiode berechnet ist.

Zur Berechnung des CM-Storspektrums wird die Drain-Source-Spannung
ups des Schalters in der PFC-Stufe benotigt (siehe Abbildung 4.10). Fiir die
Berechnung wird eine konstante Zwischenkreisspannung angenommen und
die Spannung im eingeschalteten Zustand wird vernachléssigt. Weiterhin wer-
den zur Vereinfachung der Berechnung konstante Anstiegs- und Abfallzeiten
(#- und t7 der Schalterspannung) angenommen.
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Abbildung 4.10: Drain-Source-Spannung des PFC-Schalters.

4.2.2 Simulation mit Modulation der Einschaltzeit

In der Praxis ist der gemittelte Eingangsstrom einer PFC-Stufe im Boundary-
Conduction-Mode nicht ideal sinusformig. Eine Ursache dafiir ist die Verzo-
gerung bei der Nulldurchgangserkennung. Die Schaltung fiir die Nulldurch-
gangserkennung wird iiblicherweise mit einer Hilfswicklung auf der Boostin-
duktivitit realisiert (sieche Abbildung 4.11 (a)) [57]. Wenn der Schalter aus-
geschaltet ist, ist Spannung iiber der Hilfswicklung proportional zu Uy, — ug,.
Nachdem der Strom in L, null erreicht hat, dndert sich die Spannung iiber
der Hilfswicklung aufgrund einer resonanten Entladung der Ausgangskapa-
zitdt des Schalters C,g; iiber die Induktivitidt L;,. Dabei entsteht eine Verzdge-
rung bis die Detektionsschwelle erreicht wird, welche durch den Strombegren-
zungswiderstand R;, und die Kapazitit der Erkennungsschaltung weiter ver-
grossert wird. Wihrend der Verzogerungszeit wird der Strom in L, durch die
resonante Umladung negativ und je nach Einschaltzeitpunkt des Schalters ent-
steht eine weitere Verzogerung, bis der Strom wieder Null erreicht (vgl. Abbil-
dung 4.11 (b)). Solange der Strom i7, negativ ist, fliesst kein Eingangsstrom.
Diese stromlosen Abschnitte fithren zu einer Verschlechterung der THD der
PFC-Stufe.

Eine weitere Verzerrung des Eingangsstromes tritt beim Nulldurchgang der
Netzspannung auf. Der Eingangsstrom der PFC ist dort zu klein, um den Ein-
gangskondensator Cy zu entladen. Dies fiihrt dazu, dass die Netzspannung un-
ter die Kondensatorspannung sinkt und die Dioden des Briickengleichrichters
sperren. Es fliesst folglich kein Eingangsstrom bis die Netzspannung nach dem
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Abbildung 4.11: (a) Schaltung der Nulldurchgangserkennung und Strompfad
wihrend der Entladung von C,g. (b) Negativer Strom in L, durch die Verzo-
gerung der Nulldurchgangserkennung.

Nulldurchgang die Kondensatorspannung iibersteigt. Der stromlose Abschnitt
und der folgende schnelle Anstieg fiihrt zu einer weiteren Verschlechterung
der THD des Eingangsstromes.

Eine Moglichkeit zur Verringerung der Verzerrungen ist die Modulation der
Einschaltzeit t,, [58,59] wihrend einer halben Netzperiode (vgl. Abbildung
4.12). Die erhohte Einschaltzeit in der Néhe des Nulldurchgangs der Netz-
spannung fiihrt entsprechend zu einer Erhohung des Strommittelwerts und
damit zu einer teilweisen Kompensation der Nulldurchgangsverzerrung. Das
stromlose Intervall beim Nulldurchgang kann aber nicht vollstindig verhindert
werden.

Der Regler und die Modulationsfunktion sind bei den betrachteten Vor-
schaltgeriten digital realisiert. Der Wert Az, wird abhingig von der momen-
tanen Eingangsspannung aus einer Tabelle ausgelesen und zum Ausgangswert
des Reglers addiert.

Da die Modulation der Einschaltzeit den Verlauf der Schaltfrequenz iiber
einer halben Netzperiode dndert, beeinflusst sie das Storspektrum und muss
bei der Simulation beriicksichtigt werden. Eine analytische Berechnung ist
hier nicht mehr einfach moglich, da die vom PI-Regler eingestellte mittlere
Einschaltzeit von der verwendeten Modulationsfunktion abhéngt.

Fiir die Berechnung der Strom- und Spannungsverldufe wurde deshalb ei-
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Abbildung 4.12: Modulationsfunktion der Einschaltzeit.

ne Simulation mittels Differenzengleichungen und konstantem Zeitschritt Ar
gewihlt. Die in der Simulation beriicksichtigten Komponenten sind in Abbil-
dung 4.13 dargestellt.

Die grundlegenden Gleichungen sind:

- i1 + 1+ |taeq| At 0 <1< to “6)
" ILn—1+ %(udc,n - |uac,n|)At ton <t <Iyoff
1 (pc,inn—P,
Uden = Uden—1 + = (pCdcmvn Oltt) At; (47)

C Udcn

unter der Annahme einer konstanten Ausgangsleistung P,,; und mit

0 0<r<t,
PCyeinn = § . - (4.8)
Inllden Ton <t <loff

Die Ausgangswerte von PI-Regler und Modulationsfunktion werden mit
einer Frequenz von 2 kHz aktualisert, was der Samplingfrequenz des A/D-
Wandlers im verwendeten Regel-IC entspricht. Die Simulation wird solange
ausgefiihrt, bis sich die Ausgangsspannung stabilisiert hat.

4.2.3 Modell fiir Differential-Mode-Storungen

Abbildung 4.14 zeigt das Modell, welches fiir die Berechnung der DM-
Storspektrums verwendet wird. Fiir die Netznachbildung wurde das im Kap-
titel 4.1.1 beschriebene Modell verwendet und der Eingangskondensator der
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Abbildung 4.13: Beriicksichtigte Komponenten im Simulationsmodell.

PFC-Stufe wird mit einem Serien-Ersatzschaltbild modelliert. Dieses Modell
wird verwendet, um die Transferfunktion Gpps(s) = trec(s)/ipm(s) zu be-
rechnen, welche die Storausbreitung von der Quelle bis zum Eingang des
Messempfingers beschreibt. Die Storquelle ist der Stromverlauf in der Boost-
induktivitit (siche Abschnitt 4.2.2). Abbildung 4.15 zeigt den Vergleich einer
DM-Messung mit dem Ergebnis der Simulation. Wihrend im Band A eine
gute Ubereinstimmung erreicht wird, fillt im Band B der simulierte Storpegel
gegen hohere Frequenzen zu schnell ab.

/ _____________ \,_.___\/____\
| LISN | Eingangs- | Storquelle !
| I kondensator | |
| 2L, | | I
| i T ! | :
ol ol 1 L]
() 2 P [ :
| EARors
| 2R 2R, | ||2u,.) L : |
| o | '
| ] 1 I
- _ _ _ A oA

Abbildung 4.14: DM Storausbreitungsmodell.
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Abbildung 4.15: Vergleich einer DM-Messung mit der Simulation.

Um die Ursache der Abweichung zu finden, wurden die Stromverldufe im
Modell mit einer IFFT berechnet und mit einer Schaltungssimulation in Sim-
plorer verglichen. Dabei zeigte sich, dass die Abweichung durch den im Mo-
dell vernachlassigten Gleichrichter verursacht wird. Der Eingangsstrom i, ist
die Summe aus dem Strom iz, in der Boostinduktivitit und den Strom icy im
Filterkondensator (siehe Abbildung 4.16 (a)). Wird i;, mit dem Modell aus
Abbildung 4.14 berechnet, ergibt sich der in Abbildung 4.16 (b) gezeigte Ver-
lauf. Der Strom weist negative Anteile auf, welche in der realen Schaltung
durch den Gleichrichter blockiert werden. Der Effekt des Gleichrichters kann
in der Simulation nachgebildet werden, indem die negativen Anteile auf Null
gesetzt werden. Der resultierende Stromverlauf wird dann als Storquelle mit
dem Storausbreitungsmodell in Abbildung 4.17 verwendet, um die Storspan-
nung am Eingang des Messempfingers zu berechnen. Das Ergebnis der Simu-
lation ist in Abbildung 4.17 dargestellt. Die verbesserte Simulation zeigt eine
gute Ubereinstimmung mit der Messung iiber den gesamten Frequenzbereich
(vgl. Abbildung 4.26).

4.2.4 Modell fiir Common-Mode-Storungen

Die wichtigste Ursache fiir CM-Storungen in der PFC-Stufe ist die parasitére
Kapazitit C;,; vom Drain-Knoten des Schalters auf das geerdete Gehéuse. Der
Pfad des Hauptanteils der Storstrome fiir den Fall, dass die Dioden D und D4
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Abbildung 4.16: (a) Verlauf der Eingangsstrome. (b) Simulation des Ein-
gangsstromes ohne Gleichrichter.
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Abbildung 4.17: Modifiziertes Storausbreitungsmodell.

leiten, ist in Abbildung 4.18 dargestellt.

Abbildung 4.19 zeigt das fiir die Simulation verwendete CM-
Storausbreitungsmodell. Im Sinne einer Worst-Case Betrachtung werden die
parasitiren Kapazititen Cp und Cp3 vernachlissigt, welche parallel zur LISN
liegen und damit die CM-Stoérungen reduzieren (siehe auch Abschnitt 2.3).
Da die parasitidre Kapazitit C, fiir die betrachteten Vorschaltgerite sehr klein
ist (ca. 2 pF, siehe Abschnitt 4.3.3) kdnnen der Eingangskondensator Cy der
PFC-Stufe und die Kondensatoren C,, der Netznachbildung (vgl. Abbildung
4.2) als Kurzschluss modelliert werden. Aus dem gleichen Grund werden
die Boostinduktivitidt L, und die Induktivitit L; der Netznachbildung als



Modellierung der Inverter-Stufe 93

Unterbrechung angenommen.

Dieses CM-Modell ist nur fiir den Fall giiltig, dass ein Filterkondensator
(X-Kondensator) an den Eingangs- oder Ausgangsklemmen des Gleichrich-
ters vorhanden ist. Ohne diesen Kondensator wird der Pfad durch die Dioden
D, oder D, durch die Impedanz der Boostinduktivitit L, blockiert. Der vom
Schalter und der parasitidren Kapazitit verursachte Storstrom fliesst dann nur
durch eine der beiden Netznachbildungen und verursacht somit DM- und CM-
Storanteile im Spektrum [60].

4 4 4
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-4, =G 8= 7 z2n
LT > iD, HGl “EDC
Lph 4 -
v lem # C/;3

Abbildung 4.18: Pfad des Hauptanteils der CM-Strome fiir eine positive Ein-
gangsspannung.
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Abbildung 4.19: Vereinfachtes CM-Storausbreitungsmodell.

4.3 Modellierung der Inverter-Stufe

Abbildung 4.20 zeigt ein vereinfachtes Schaltbild der Inverterstufe mit den
MOSFETs S und S», dem Resonanzkreis bestehend aus L, und C, sowie dem
DC-Abblockkondensator C,. DM-Storungen werden im Inverter durch das
Schalten der Halbbriicke verursacht. Der resultierende DM-Storstrom fliesst
jedoch grosstenteils durch den Zwischenkreiskondensator Cy. und den Filter-
kondensator Cy, s. Verbleibende DM-Storanteile des Inverters sind gegeniiber
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der PFC-Stufe vernachlissigbar und werden deshalb im Modell nicht beriick-
sichtigt.

Die CM-Storstrome werden durch parasitiren Kapazititen von Knoten mit
hochfrequenten Spannungséanderungen auf Schutzerde verursacht. Die kapazi-
tiven Kopplungen im Gehéuse werden durch eine parasitire Kapazitit Cp, 5
vom Mittelpunkt der Halbbriicke auf Schutzerde modelliert. Die parasitiren
Kapazititen zwischen den Ausgangskabeln und der geerdeten Grundplatte der
Leuchte werden durch C,; beriicksichtigt. Die Kapazitéit C, , von negativen
Spannungsschiene auf Schutzerde wird im Modell vernachldssigt.

o s,
o L
J i CLr ” i
CDC + CDC!f % ) i
T . L s o L R i
P J CTR D Cp,l_ B
load
R, 1
> |:|LISN —l—Cp,g

Abbildung 4.20: Schaltbild des Inverters mit den parasitidren Kapazititen.

4.3.1 Berechnung des Spannungsverlaufs in der Halb-
briicke

Die Storquelle fiir die Berechnung der CM-St6érungen der Inverterstufe ist
die Spannung am Mittelpunkt der Halbbriicke. Fiir die Simulation wird die
Spannung als trapezformig mit konstanten Anstiegs- und Abfallzeiten (¢, und
tr) angenommen (siche Abbildung 4.21). Zwei verschiedene Regelungsarten
werden unterstiitzt:

 Leistungsregelung: Dies entspricht einem Vorschaltgerit bei welchem
der Strom durch die Halbbriicke mit niedriger Dynamik geregelt wird.
Als Folge davon ist die Schaltfrequenz nach der Aufwirmphase der
Lampe praktisch konstant.
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* Lampenstromregelung: Eine Regelung des Lampenstromes fiihrt zu
einer Modulation der Schaltfrequenz, da der Regler den 100 Hz-Rippel
auf der Zwischenkreisspannung ausgleicht. Fiir diesen Fall wird in der
Simulation vereinfachend angenommen, dass der Rippel vollstindig
ausgeglichen wird. Dazu wird fiir jeden Schaltzyklus die Schaltfrequenz
aus der momentanen DC-Link-Spannung und der Lampenspannung be-
rechnet und die Periode 7}, in Abbildung 4.21 entsprechend angepasst.
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Abbildung 4.21: Spannung vyp am Mittelpunkt der Halbbriicke.

4.3.2 CM-Modell

Fiir Cp gp wird das gleiche Storausbreitungsmodell wie bei der PFC-Stufe
verwendet (vgl. Abbildung 4.19 in Abschnitt 4.2.4). Abbildung 4.22 zeigt das
Storausbreitungsmodell fiir die Kapazitit C,, ;. Neben der Kapazitit Cp,; und
der Eingangsimpedanz R, des Messempfingers besteht das Modell aus den
Resonanzkreiskomponenten C), und L, mit den parasitiren Elementen Cp, und
R;,. Die Lampe R;,,q wird als rein resistiv angenommen.

Die Quelle ist der Spannungsverlauf am Mittelpunkt der Halbbriicke. Die-
ser wird in den Frequenzbereich transformiert und daraus mit dem Ausbrei-
tungsmodell das Storspektrum am Eingang des Messempfingers berechnet.
Das gesamte CM-Storspektrum ergibt sich schliesslich aus der komplexen Ad-
dition des CM-Storspektrums des Inverters und dem der PFC-Stufe.
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Abbildung 4.22: Storausbreitungsmodell fiir die Inverterstufe.

4.3.3 Bestimmung der parasitiren Kapazititen

In den Modellen der PFC- und Inverterstufe kommen zwei verschiedene Arten
von parasitéiren Kapazititen vor: C, prc und Cp, yp sind Kapazititen zwischen
Leitungen auf der Platine und dem geerdeten Gehiuse des Vorschaltgeriits.
Cp « ist die Kapazitit zwischen Kabeln und der geerdeten Leuchte und damit
nicht vom Vorschaltgerit selbst abhédngig.

Abbildung 4.23 (a) zeigt einen Querschnitt durch ein typisches Vorschalt-
gerit fiir T5-Leuchtstofflampen. Die Leistungshalbleiter und der Steuerungs-
IC sind in SMD-Technik ausgefiihrt und auf der unteren Seite einer einla-
gigen Leiterplatte aufgelotet. Die grosseren passiven Komponenten werden
auf der oberen Seite montiert. Der Wert der parasitiren Kapazititen wird
durch das PCB-Layout der geschalteten Knoten und die Distanz zum Ge-
hiuse bestimmt. Zur Bestimmung dieser Kapazititen wurde eine elektrostati-
sche FEM-Simulation des Gehiduses und der Leiterplatte in der FEM-Software
Maxwell verwendet (vgl. Abbildung 4.23 (b)).

Die Kapazitit C,; wird durch die Kabel zwischen dem Ausgang des Re-
sonanzkreises und der Lampe bestimmt, die direkt auf der geerdeten Grund-
platte der Leuchte verlegt sind. Die Kapazitit der Lampe selbst ist durch den
Abstand (2-3 cm) zur Grundplatte vernachlissigbar. Die parasitire Kapazitit
hingt von der Geometrie der verwendeten Leuchte ab, insbesondere von der
Linge der Kabel und wie diese in der Leuchte verlegt sind. Die Simulationen
und Kontrollmessungen wurden deshalb mit einem Referenzaufbau geméss
CISPR 30 [61] durchgefiihrt. Der Wert der Kapazitit C,; wurde mit einem
Prizisions-LCR-Meter (Agilent 4285A) bestimmt.
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Abbildung 4.23: (a) Querschnitt eines Vorschaltgerites. (b) Elektrostatische
FEM-Simulation des Drain-Knotens der PFC-Stufe im Gehause.

Die Berechnung mittels FEM-Simulation ist aufwendig und erst moglich,
nachdem das Layout fertiggestellt ist. Eine genaue Berechnung der parasitér-
en Kapazitit ist jedoch nicht fiir jedes Vorschaltgerit notig. Der Querschnitt
der Gehéduse von elektronischen Vorschaltgeriten ist fiir die meisten Anwen-
dungen standardisiert. Weiterhin werden die Leiterplatten vom Hersteller aus
Kostengriinden so ausgelegt, dass damit eine moglichst grosse Zahl von Pro-
dukten (z.B. verschiedene Wattagen) realisiert werden kann. Die Unterschiede
der parasitiren Kapazititen innerhalb bestimmter Produktgruppen sind des-
halb klein und es ist moglich einmalige Simulationen oder Erfahrungswerte
fiir die Auslegung des EM V-Filters zu verwenden. Die parasitiaren Kapazititen
der Ausgangskabel muss nur einmalig fiir die verschieden Leuchten gemessen
werden, welche fiir die EMV-Messungen verwendet werden.

4.4 Implementierung und Validierung

Die in diesem Kapitel beschriebene EMV-Simulation wurde wie das Verlust-
berechnungstool aus Kapitel 3 als Matlab-Bibliothek und als Java-Programm
implementiert. Die Parameter fiir die Simulation von PFC- und Inverterstufe
konnen iiber die Benutzeroberfliche oder als Textdatei eingegeben werden.



98 EMV-Modellierung

Weiterhin ist in der Benutzeroberfliche ein Filtereditor vorhanden, mit dem
der Typ und die Werte der Filterkomponenten eingestellt werden konnen (sie-
he Abbildung 4.24). Zur Uberpriifung der Filterangaben kann die Transfer-
funktion der Filters bei 50 Ohm Quellen- und Eingangswiderstand ausgegeben
werden, womit ein direkter Vergleich mit einer Messung mit einem Netzwerk-
analysator moglich ist (siehe Abbildung 4.25).

S et

D ot

[T

Abbildung 4.24: Screenshot des Filtereditors.

4.4.1 Vergleich mit Messresultaten

Zur Validierung der Simulationsergebnisse wurden EMV-Messungen an ei-
nem kommerziellen 35 W-Vorschaltgerit auf einem Referenzaufbau nach
CISPR 30 durchgefiihrt. Die Werte der parasitidren Kapazititen und der wich-
tigsten Komponenten sind in Tabelle 4.2 aufgefiihrt. Neben den gesamten
Storungen wurden die DM- und CM-Stéranteile auch getrennt mit einem
Noise-Separator (sieche Abschnitt 4.4.2) gemessen. Zur besseren Sichtbarkeit
der Storungen wurde fiir die Messungen das EMV-Filter bis auf die PFC-
Eingangskapazitit Cy entfernt.

Abbildung 4.26 zeigt den Vergleich einer DM-Peak-Messung mit der Si-
mulation, bei welcher eine gute Ubereinstimmung iiber den ganzen Frequenz-
bereich erreicht wird. Die Simulation der gesamten CM-Storanteile (vgl. Ab-
bildung 4.27) stimmt bis zu einer Frequenz von etwa 7 MHz mit der Messung
tiberein. Die CM-Storanteile von PFC und Inverter sind in Abbildung 4.28
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Abbildung 4.25: Transferfunktion des DM-Filters bei 50 Ohm Quellen- und
Eingangswiderstand.

PFC Inverter Parasitire Kapazititen
L, 42mH | L. 32mH | C, 2 pF

Cdc 10 ]JF Cb 68 nF Cp,HB 5 pF

Cr 220nF | G, 39nF | Gy, 30 pF

Tabelle 4.2: Ubersicht iiber die wichtigsten Komponenten und die parasitiren
Kapazititen.

einzeln dargestellt. Die PFC-Stufe verursacht ab 150 kHz einen relativ kon-
stanten Storpegel, der erst im obersten Frequenzbereich abfillt. Der Inverter
verursacht ausgeprigte Spitzen bei der Schaltfrequenz (50 kHz) und deren
Vielfachen. Der Doppelpeak bei der Schaltfrequenz wird durch die Lampen-
stromregelung verursacht, welche den 100 Hz-Rippel auf der Zwischenkreis-
spannung ausgleicht und so zu einer Modulation der Schaltfrequenz fiihrt. Ei-
ne mogliche Ursache fiir die Unterschiede zwischen Messung und Simulation
ab 7 MHz sind die Anstiegs- und Abfallzeiten der PFC-Schalterspannung.
Diese werden in der Simulation als konstant angenommen. Die in der Pra-
xis auftretende Variation iiber eine Netzhalbperiode wird dabei vernachlis-
sigt. Abbildung 4.29 zeigt eine Simulation mit dem kompletten EMV-Filter,
welches mit den parasitiren Elementen erster Ordnung simuliert wird.

Zur weiteren Verifikation wurden Simulationen und Messungen an einem
Vorschaltgerit fiir zwei 54 W TS5 Lampen durchgefiihrt (vgl. Abbildung 4.30).
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Abbildung  4.26: Vergleich der simulierten und gemessenen DM-
Storspektren.
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Abbildung  4.27: Vergleich der simulierten und gemessenen CM-
Storspektren.
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Abbildung 4.28: CM-Storspektren von PFC- und Inverterstufe.
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Abbildung 4.29: Messung der gesamten Storungen im Vergleich mit der DM-
und CM-Simulation mit EMV-Filter.
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Abbildung 4.30: Messung der gesamten Storungen im Vergleich mit der DM-
und CM-Simulation fiir ein kommerzielles 2x54 W-Vorschaltgerit.
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4.4.2 Noise-Separator

Fiir die getrennte Messung der DM- und CM-Storanteile wurde ein Noise
Separator basiered auf einem Transformator verwendet [63, 62]. Abbildung
4.31 zeigt das Schaltschema und Abbildung 4.32 den aufgebauten Separa-
tor. Der Transformator besteht aus einer Primirwicklung mit Mittelabgriff
und einer Sekundédrwicklung mit einem Windungszahlverhiltnis von 10:10
auf einem Kern der Grosse W380 von Vacuumschmelze. Zur Verbesserung
der CM-Unterdriickung wird beim DM-Ausgang eine zusétzliche CM-Drossel
verwendet. Weiterhin sorgen zwei 50 Ohm Widerstinde fiir eine Impedanz
von 50 Ohm an den Eingéingen A und B.

Da kommerzielle Netznachbildungen nur einen schaltbaren Ausgang auf-
weisen, werden fiir die Messung von Phase und Neutralleiter zwei Netznach-
bildungen benotigt, welche mit den Eingéngen A und B des Separators ver-
bunden werden. Der unbenutzte Ausgang des Separators muss mit 50 Ohm
abgeschlossen werden.

A (O

10 kQ

10kQ 50Q

Abbildung 4.32: Noise Separator mit dem Transformator 77 und der CM-
Drossel L¢yy.
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Die Funktionsweise fiir einen DM-Strom ist in Abbildung 4.33 dargestellt.
Der Transformator 7; tibertrdgt die Differenz der Eingangsspannungen Uy
und Up auf die Sekundérseite, wihrend sich am Mittelabgriff die Spannun-

gen kompensieren.

ipy 1:1 ipum
[ ]
Zin = I/ZRL|_> l Ui
L
[ ]
ipv
o——
ng = 1/2 RL|_> 1 UB
L
l Y(Us+ Us) = 0
L

Abbildung 4.33: Funktionsweise fiir einen DM-Strom.

Bei CM-Stromen (vgl. Abbildung 4.33) liegt iiber der Primédrwicklung des
Transformators 77 und damit auch sekundérseitig keine Spannung an, wih-
rend die Summe der CM-Strome icyy iiber den Mittelabgriff zum CM-Ausgang

fliesst.
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Abbildung 4.34: Funktionsweise fiir einen CM-Strom.

Abbildung 4.35 zeigt eine weitere Variante des Noise Separators ba-
sierend auf Transmissionline-Transformatoren [64]. Die Transmissionline-
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Abbildung 4.35: Schaltschema des Noise Separators mit Transmissionline-
Transformatoren.

Transformatoren 7L verhalten sich fiir CM-Signale wie eine Drossel, wih-
rend die DM-Impedanz durch die charakteristische Impedanz Zy bestimmt
wird. Diese berechnet sich aus der verteilten Streuinduktivitit Ls und der Win-
dungskapazitit C,,:

Ls
Zy = (C) . (4.9)

Das Funktionsprinzip fiir DM-Messungen ist in Abbildung 4.36 dargestellt.
Falls die charakteristische Impedanz Z; einer Transmissionline gleich der La-
stimpedanz ist, entspricht die Eingangsimpedanz ebenfalls der Lastimpedanz.
Um Eingansimpedanzen Z;,,; und Z;,; von jeweils 50 Ohm zu erreichen, wird
die Lastimpedanz durch einen Serienwiderstand auf 100 Ohm erhoht und ent-
sprechend ein Transmissionline-Transformator mit Zy = 100 Ohm verwen-
det. Die Ausgangsspannung des Transformators 7L; enspricht damit der Ein-
gangsspannung, CM-Signale werden durch die Induktivitit und die Hochfre-
quenzverluste gedampt.

TL,; i
Z =R, DM
[

2=, [ 18 U
L

lUDM
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L

Abbildung 4.36: Funktionsweise fiir einen DM-Strom.
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Zur Messung von CM-Signalen wird ein weiterer Transmissionline-
Transformator 7L, in der in Abbildung 4.37 gezeigten Schaltung verwendet,
bei der die charakteristische Impedanz und die Eingangsimpedanz der doppel-
ten Lastimpedanz R; entspricht. Parallel zum CM-Ausgang wird deshalb ein
50 Ohm Widerstand geschaltet und 7L, weist eine charakteristische Impedanz
von 50 Ohm auf. Fiir DM-Signale liegen die beiden Wicklungen in Serie und
die verursachte Spannung kompensiert sich am CM-Ausgang.

Abbildung 4.37: Funktionsweise fiir einen CM-Strom.

Bei Vergleichsmessungen hat sich gezeigt, dass der Noise Separator mit
konventionellem Transformator (vgl. Abbildung 4.31) im Frequenzbereich
unter 200 kHz aufgrund der zusidtzlichen CM-Drossel eine bessere CM-
Déampfung aufweist. Fiir EMV-Messungen an Vorschaltgeriten im Frequenz-
bereich 9 kHz-30 MHz ist diese Variante deshalb besser geeignet.



Kapitel 5

AC-Chopper-Vorschaltgerat
fiir Natriumdampf-
Hochdrucklampen

Natriumdampf-Hochdrucklampen werden iiblicherweise an magnetischen
Vorschaltgeriten betrieben, welche eine Effizienz im Bereich von 80 - 85 %
aufweisen. Durch den Einsatz eines elektronischen Vorschaltgerites kann die
Effizienz auf iiber 90% gesteigert werden. Gegeniiber einem elektronischen
Vorschaltgerit mit rechteckformigem Lampenstrom (siehe Kapitel 1) weist
ein AC-Chopper-Vorschaltgerit eine geringere Anzahl von Halbleiterbauele-
menten auf, wodurch die Leitverluste reduziert werden. Ausserdem ist im Lei-
stungspfad kein Elektrolytkondensator notwendig, welcher normalerweise das
Bauteil mit der kleinsten Lebensdauer ist.

Aufgrund des fehlenden Energiespeichers der einstufigen Topologie kann
jedoch ein Flackern des Lichts nicht verhindert werden. Weiterhin beeinflusst
das nichtlineare Verhalten der Lampe den Eingangsstrom, weshalb bei der
Auslegung ein Kompromiss zwischen Eingangs- und Ausgangsverhalten ge-
funden werden muss.

Abschnitt 5.1 beschreibt die grundsitzliche Funktionsweise des AC-
Chopper-Vorschaltgerites und behandelt die Schwierigkeiten, welche beim
Betrieb einer HPS-Lampe entstehen. Ein Verfahren zur Auslegung des Re-
sonanzkreises wird in Abschnitt 5.2 vorgestellt. Weiterhin wird untersucht,
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inwiefern sich das Ein- und Ausgangsverhalten des Vorschaltgerites mit ei-
ner Modulation der Schaltfrequenz verbessern lésst. Schliesslich beschreibt
Abschnitt 5.3 den aufgebauten Prototypen und prisentiert Messungen fiir die
Effizienz und das EMV-Storspektrum.

5.1 Beschreibung der Funktion

5

) o
TIT, H

%]

Abbildung 5.1: Schaltschema des AC-Chopper-Vorschaltgerites.

Das in Abbildung 5.1 dargestellte AC-Chopper-Vorschaltgerit besteht
aus den zwei Halbbriicken S1/S> und S3/S4 sowie einem Serien-Parallel-
Resonanzkreis (L, C; und Cp,). Abbildung 5.2 (a) zeigt die Ansteuersignale
der Schalter iiber einer Netzperiode. Bei positiver Eingangsspannung bleiben
die Schalter S3 und S4 dauernd eingeschaltet und die Schalter S; und S, wer-
den als Halbbriicke betrieben (sieche Abbildung 5.2 (b)). Analog dazu bilden
bei negativer Netzspannung S3 und S4 die Halbbriicke, wihrend S; und S,
dauernd durchgeschaltet sind (siehe Abbildung 5.2 (¢)).

Der Lampenstrom hat einen sinusformigen Verlauf, die Frequenz entspricht
der Schaltfrequenz. Zur Vermeidung der akustischen Resonanzen muss eine
Schaltfrequenz iiber 110 kHz verwendet werden. Da die jeweils aktive Halb-
briicke direkt ab der Netzspannung betrieben wird, wird der Lampenstrom
ebenfalls mit der Netzfrequenz moduliert (vgl. Abbildung 5.3).

Die Strom-Spannungs-Kennlinie einer HPS-Lampe weist eine starke Ab-
hingigkeit von der Betriebsfrequenz auf. Bei der Netzfrequenz ist die Kennli-
nie stark nichtlinear, da sich die innere Temperatur der Lampe iiber eine Netz-
halbperiode dndert. Bei einem Betrieb mit einem hochfrequenten Strom kon-
stanter Amplitude, d.h. erzeugt aus einer Gleichspannung, zeigt die Lampe ein
praktisch rein resistives Verhalten solange eine Frequenz iiber dem Bereich der
akustischen Resonanzen gewihlt wird.
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Abbildung 5.2: (a) Ansteuersignale der Schalter iiber einer Netzperiode (im
Sinne der Anschaulichkeit ist fiir die Darstellung eine tiefe Schaltfrequenz
gewdhlt). (b) Ersatzschaltbild bei positiver Netzspannung. (c) Ersatzschaltbild
bei negativer Netzspannung.

Weiterhin bendtigen HPS-Lampen eine Aufwirmzeit von typischerweise
5-15 Minuten bis die maximale Leistung erreicht wird. Wahrend der Auf-
wirmphase dndert sich der Lampenstrom nur wenig, entsprechend steigt die
Lampenspannung mit zunehmender Ausgangsleistung. Nach dem Ziinden fin-
det in der Lampe eine Gliithentladung statt, bei der kaum Strahlung im sicht-
baren Bereich abgestrahlt wird. Wihrend etwa einer Minute wird zunehmend
Natriuimamalgam verdampft bis schliesslich eine stabile Entladung erreicht
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Abbildung 5.3: Simulierter Ausgangsstrom fiir eine rein resistive Last.

wird. Wihrend der restlichen Aufwirmzeit steigt die Helligkeit der Lampe
mit zunehmender Leistung und die Lichtfarbe 4ndert sich von Dunkelgelb zu
einem hellen, weisslichen Gelb.

Abbildung 5.4 zeigt die Strom- und Spannungsverldufe einer halben Netz-
periode beim Betrieb einer HPS-Lampe. Die Lampe erlischt beim Nulldurch-
gang der Netzspannung und bleibt ausgeschaltet, bis die Spannung zum er-
neuten Ziinden erreicht ist. Die dafiir ndtige Spannung steigt wihrend der
Aufwirmphase an. Falls das Vorschaltgerit die notige Spannung nicht bereit-
stellen kann, erlischt die Lampe ganz. Weiterhin zeigt die Umhiillende der
Spannung aufgrund der nichtlinearen Lampenkennlinie keinen sinusférmigen
Verlauf. Der aus den Strom- und Spannungsverldufen berechnete Verlauf des
Lampenwiderstands wihrend einer halben Netzperiode ist in Abbildung 5.5
dargestellt. Die sinkende Temperatur in der Lampe fiihrt zu einem starken
Anstieg des Widerstands nahe dem Nulldurchgang der Netzspannung.

HPS-Lampen werden mit einem Uberschuss von Natriumamalgam befiillt
um die Lebensdauer zu erhdhen [65]. Bei einem Betrieb der Lampe iiber der
nominellen Leistung wird zusitzliches Natriumamalgam verdampft, wodurch
auch der Widerstand der Lampe weiter sinkt. Fiir einen stabilen Betrieb darf
deshalb die nominelle Lampenleistung nicht dauerhaft iiberschritten werden.
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Abbildung 5.4: Strom- und Spannungsverldufe beim Betrieb einer HPS-
Lampe am AC-Chopper-Vorschaltgeriit.
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Abbildung 5.5: Verlauf des Lampenwiderstands (berechnet aus den Strom-

und Spannungsverldufen).
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5.2 Auslegung des Resonanzkreises und Fre-
quenzmodulation

(@)

Gain Ucgy / Uyp

-
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Abbildung 5.6: Ersatzschaltbild (a) bei ausgeschalteter Lampe und (b) im
normalen Betrieb. (¢) Ausgangskennlinie des Resonanzkreises.

Die Eigenschaften des AC-Chopper-Vorschaltgerites werden hauptsichlich
durch die Auslegung des Resonanzkreises bestimmt. Solange die Lampe aus-
geschaltet ist, wird der Resonanzkreis nur durch den parasitiren Widerstand
der Induktivitidt und den Einschaltwiderstand der MOSFETs geddmpft (Ab-
bildung 5.6 (a)). Mit einer Schaltfrequenz f;g, nahe der Resonanzfrequenz fj
kann so eine hohe Spannung zum Ziinden der Lampe erzeugt werden. Vor
dem Ziinden wird das Vorschaltgerit mit einer Schaltfrequenz f,.. oberhalb
der Resonanzfrequenz fj betrieben. In der Nédhe des Maximums der Netz-
spannung wird dann ein Ziindpuls erzeugt, indem die Schaltfrequenz fiir etwa
1 ms auf fj,, gesenkt wird 10 Nach dem Ziinden bedimpft die Lampe den Re-
sonanzkreis (Abbildung 5.6 (b)), wodurch die Ausgangskennlinie abgeflacht
wird. Die mittlere Ausgangsspannung kann nun mit der Schaltfrequenz f,,,
geregelt werden.

Aufgrund der niherungsweise sinusformigen Verldufe konnen die Strome
und Spannungen im Resonanzkreis mit guter Genauigkeit mit einer Grund-

10Ein langsames Absenken der Schaltfrequenz, wie es bei elektronischen Vorschaltgeriten fiir
Leuchtstofflampen iiblich ist, wiirde aufgrund der hohen Stréme zu hohen Verlusten in der Induk-
tivitit und den Schaltern fiihren.
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schwingungsanalyse berechnet werden. Bei der hier beschriebenen Auslegung
des Resonanzkreises werden zuerst die Wertebereiche der Komponenten fest-
gelegt und daraus eine einstellbare Anzahl von diskreten Werten fiir L,, C,
und C; erzeugt. Fiir jede Kombination der Bauteile werden die Strome und
Spannungen beim Ziinden und im Betrieb berechnet. Schliesslich werden die
giiltigen Kombinationen durch eine Reihe von Kriterien selektioniert:

* Maximaler Strom beim Ziinden zur Beschrinkung der Belastungen der
Schalter und der Resonanzinduktivitit. Ein Maximalwert von 60 A
schrinkt die moglichen Kombinationen bereits stark ein (vgl. Abbil-
dung 5.7).

e Die minimale Schaltfrequenz betrigt aufgrund der akustischen Reso-
nanzen 110 kHz. Weiterhin muss die Schaltfrequenz im Betrieb iiber
der Resonanzfrequenz des LCC-Kreises liegen.

» Die Differenz der Resonanzfrequenz im unbeddmpften und im be-
didmpften Zustand darf maximal 20 kHz betragen. Grossere Differenzen
fithren zu stirkeren Anderungen der Ausgangscharakteristik durch die
Variation des Lampenwiderstands wihrend der Netzhalbperiode (sieche
Abbildungen 5.8 und 5.5) und erschweren so den Einsatz einer Modu-
lationsfunktion.

* Beschrinkung des Stroms durch den Parallelkondensator C,, zur Ver-
meidung von zusétzlichen Verlusten in den Schaltern und der Resonanz-
induktivitdt. Da ein grosserer Strom durch den Parallelkondensator zu
einem geringeren Wert der Eingangsimpedanz wihrend einer Netzhalb-
periode fiihrt (vgl. Abbildung 5.9) muss hier ein Kompromiss zwischen
Eingangsverhalten und Effizienz gefunden werden.

Das Verhalten des AC-Chopper-Vorschaltgerites kann bei gegebenem Re-
sonanzkreis durch eine Modulation der Schaltfrequenz wihrend einer Netz-
halbperiode beeinflusst werden. Dazu wird im DSP eine Tabelle mit 20 Ein-
tragen fiir die Schaltfrequenz definiert. In jedem Schaltzyklus wird die Schalt-
frequenz fiir den néchsten Zyklus aus der Tabelle abgelesen, wobei zwischen
zwei Eintridgen linear interpoliert wird.

Durch die Modulation kann insbesondere der Zeitpunkt fiir das erneu-
te Ziinden der Lampe nach dem Nulldurchgang gewéhlt werden, indem die
Schaltfrequenz in Richtung der Resonanzfrequenz abgesenkt wird. Weiterhin
ist eine Beeinflussung des Eingangsstroms moglich. Das Verhalten nahe der
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Verhiltnis C,/C;
Strom in Lr beim Ziinden [A]

20 40 60 80 100 120 140 160
L, [uH]

Abbildung 5.7: Strom in der Resonanzinduktivitit beim Ziinden fiir verschie-
dene Kombinationen der Komponenten im Resonanzkreis. In den weissen Be-
reichen wird der vorgegebene Maximalwert tiberschritten.
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Abbildung 5.8: Variation der Ausgangscharkteristik des Resonanzkreises mit
dem Lampenwiderstand (vgl. Abbildung 5.5).
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Abbildung 5.9: Anderung der Eingangsimpendanz des Resonanzkreises mit
Lampe wihrend einer Netzperiode. Variante 1: L, = 80 uH, C, = 35 nF und C;
=55 nF. Variante 2: L, = 55 yH, C, = 53 nF und C; = 84 nF

Nulldurchginge der Netzspannung kann jedoch kaum beeinflusst werden, da
hier eine Modulation aufgrund des hohen Lampenwiderstands hauptsichlich
den Strom durch den Parallelkondensator @ndert.

Abbildung 5.10 zeigt die Strom- und Spannungsverlaufe fiir eine Modu-
lationstabelle, welche die Linge des stromlosen Intervalls im Lampenstrom
minimiert. Die Schaltfrequenz wird 0.5 ms nach dem Nulldurchgang der Netz-
spannung bis nahe an die Resonanzfrequenz abgesenkt, um die Lampe wieder
zu ziinden. Weiters wird die Schaltfrequenz auch am Ende der Netzhalbpe-
riode gesenkt, um das Erloschen der Lampe moglichst lange zu verzégern.
Das stromlose Intervall kann so auf etwa eine Millisekunde verringert wer-
den. Wie der Verlauf des Eingangsstroms zeigt, fiihrt dies jedoch zu starken
Stromverzerrungen.

Die zulédssigen Grenzwerte fiir die Harmonischen sind in der Norm /EC
61000-3-2 [66] festgelegt. Fiir Vorschaltgerite gilt die Kategorie C, in wel-
cher die Grenzwerte in Prozent der Grundschwingung des Stroms definiert
sind (siehe Tabelle 5.1). Das Diagramm in Abbildung 5.10 zeigt, dass die
Grenzwerte klar iiberschritten werden.

Die Modulationsfunktion wurde deshalb angepasst, um die Eingangsstrom-
qualitét zu verbessern (vgl. Abbildung 5.12). Das Ziinden der Lampe wird hier
nach dem Nulldurchgang ldnger verzogert. Dadurch kann ein zu hoher Strom
am Anfang der Periode vermieden werden, das stromlose Intervall im Aus-
gangsstrom vergrossert sich jedoch auf etwa 2 ms. Die Fingangsstromform
kann stark verbessert werden, liegt aber beziiglich der Harmonischen immer
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Abbildung 5.10: Ein- und Ausgangsverhalten fiir die Optimierung der Modu-
lationsfunktion auf das Ausgangsverhalten. Das stromlose Intvervall im Lam-
penstrom kann auf 1 ms verkiirzt werden, der Eingangsstrom wird dann jedoch
stark verzerrt.
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Harmonische

2 3
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9

11-39

Grenzwert [%]

2|30
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7

5

3

Tabelle 5.1: Grenzwerte fiir die Harmonischen des Eingangsstroms fiir Vor-
schaltgerite (IEC 61000-3-2 Class C). Der Grenzwert fiir die dritte Harmoni-

sche ist gleich dem dreissigfachen Leistungsfaktor.

noch knapp iiber den Grenzwerten. Die Modulationstabelle ist zusammen mit
dem vergrosserten Eingangsstrom in Abbildung 5.11 dargestellt. Problema-
tisch ist in der Stromform neben dem Ziinden vor allem der Nulldurchgang,
welcher von der Modulation kaum beeinflusst werden kann.
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Abbildung 5.11: Eingangsstrom und Modulationstabelle. Bei der Schaltfre-
quenz muss beachtet werden, dass sich die Ausgangscharakteristik des Re-
sonanzkreises mit dem Lampenwiderstand dndert (vgl. Abbildungen 5.8 und

5.5).
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Abbildung 5.12: Frequenzmodulation zur Verbesserung der Eingangsstrom-
qualitit. Die Grenzwerte werden nur noch knapp tiberschritten.
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5.3 Hardware

Abbildung 5.13 zeigt den Prototyp des AC-Chopper-Vorschaltgerites, wel-
cher fiir eine 250 W HPS-Lampe ausgelegt wurde. Fiir die Regelung und die
Modulation der Schaltfrequenz wird ein DSP vom Typ TMS320F2808 von
Texas Instruments eingesetzt. Die wichtigsten Komponenten sind in Tabelle
5.2 aufgefiihrt.

Strom- und
Spannungs -
messung

Abbildung 5.13: AC-Chopper-Vorschaltgerit fiir eine 250 W HPS-Lampe.

S1-S4 - ST STP30NM60OND

L, 82 uH | N =27, Kern: 4 x Magnetics 55326 MPP
C, | 35nF | 2x Epcos B3265x 2000 V DC in Serie
Cs 55nF | Epcos B3265x 2000 V DC

Tabelle 5.2: Zusammenstellung der wichtigsten Schaltungskomponenten.

Tabelle 5.3 zeigt die Auflistung der Verluste in den einzelnen Komponen-
ten der Schaltung. Die Schaltverluste wurden an acht Punkten wéhrend der
Netzhalbperiode gemessen und daraus approximativ die gesamten Schaltver-
luste berechnet. Fiir die Berechnung der Kernverluste wurde eine Simulation
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in GeckoCIRCUITS'! verwendet. Mit dem gemessenen Wert von 17.1 W er-
gibt sich eine Effizienz von 93.6%. Negativ wirkt sich fiir die Effizienz das
Erfordernis eines erneuten Ziindens der Lampe nach jedem Nulldurchgang
der Netzspannung aus, wodurch die Strombelastung von Schaltern und Reso-
nanzinduktivitét erhoht wird.

Kernverluste L, 3.6 W | EMV-Filter 03W
Wicklungsverluste L, | 0.9 W | DSP 1.2W
Leitverluste S1-S4 4.4 W | Gate-Drives 04 W

Schaltverluste S-S 4.5 W | Hilfsspannungsvers. | 0.4 W
Verluste in C, und C; | 0.2 W
Total 159 W
Total (gemessen) 171 W

Tabelle 5.3: Verluste in den einzelnen Komponenten.

Abbildung 5.14 zeigt das Schaltschema des EM V-Filters und Tabelle 5.4 die
Werte der verwendeten Komponenten. Die vergleichsweise grosse Kapazitit
von Cpyy hilft die Spannung iiber den Schaltern beim Ziinden zu begrenzen.
Bei den Messungen hat sich gezeigt, dass der Eingangsstrom bei der Reso-
nanzfrequenz von Lpys und Cpy, (ca. 4.8 kHz) keine nennenswerten Anteile
aufweist. Die Dampfungswiderstinde R;,1 » konnten deshalb zusammen mit
den parallelen Induktivititen Ly, » eingespart werden.
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Abbildung 5.14: Schaltschema des EM V-Filters.

Mhttp://www.gecko-research.com/geckocircuits.html
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Cpm
&)
Lpmi2

Ley (120 kHz)

2.2 uF
690 nF
250 uH
2.9 mH

Cem
(Lga12)
(Rda12)

20 nF
(200 uH)
(3.5 Ohm)

Tabelle 5.4: Werte der Filterkomponenten.

Die EMV-Messungen wurden mit einem Referenzaufbau gemiss CISPR30-
3 [67] durchgefiihrt. Abbildung 5.15 zeigt die gemessenen DM- und CM-
Storanteile. Gut sichtbar ist die aufgrund der Taktfrequenzmodulation breite
Storspitze bei der Schaltfrequenz (110 kHz-130 kHz). Die in Abbildung 5.16
dargestellten gesamten Storungen mit Quasipeak-Nachmessung zeigen, dass
die Norm mit dem Filter eingehalten wird. Bei einer kommerziellen Umset-
zung miisste aber ein grosserer Abstand zur Normgrenze erreicht werden, um
unabhingig von Bauteiltoleranzen die Grenzwerte einhalten zu kénnen.
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Abbildung 5.15: DM- und CM-Sto6rspektrum (Peak).

5.4 Zusammenfassung

Das AC-Chopper-Voschaltgerit fiir Natrium-Hochdrucklampen wurde in den
Publikationen [11,12] vorgestellt, in denen jedoch einige Informationen fiir ei-
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Abbildung 5.16: Gesamte Storungen (Peak) mit automatischer Quasipeak-
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ne vollstindige Beurteilung fehlen. Aus diesem Grund wurde in dieser Arbeit
die Auslegung des Vorschaltgerites und die Verlustanteile der Komponenten
genauer analysiert. Die Schaltfrequenz des Prototyps wurde zur Vermeidung
akustischer Resonanzen auf 120 kHz erhoht und ein EMV-Filter ausgelegt,
mit dem die Normen erfiillt werden. Weiterhin kann die Eingangsstromquali-
tdt durch eine Modulation der Schaltfrequenz verbessert werden.

Vorteile des AC-Chopper-Voschaltgerites sind die gute Effizienz von 93.6%
und eine hohe erwartete Lebensdauer, da keine Elektrolytkondensatoren not-
wendig sind. Der Hauptnachteil ist die schlechte Eingangsstromqualitit auf-
grund des nichtlinearen Verhaltens der Lampe. Trotz Frequenzmodulation
konnte hier die Norm nicht vollstindig erfiillt werden. Weiterhin kann ein
Flackern der Lampe mit der einstufigen Topologie ohne Energiespeicher nicht
verhindert werden.

Aufgrund der genannten Nachteile eignet sich das AC-Chopper-
Voschaltgerit nur fiir Spezialanwendungen, bei denen keine hohen Anforde-
rungen an Eingangsstrom- und Lichtqualitit gestellt werden.



Kapitel 6

Zusammenfassung

Im Hauptteil dieser Forschungsarbeit wurde die zweistufige Standardtopolo-
gie fiir die Speisung von Leuchtstofflampen untersucht. Dabei wurden Ande-
rungen einzelner Teile der Schaltung auf mogliche Kosteneinsparungen iiber-
priift. Weiterhin wurden Berechnungsverfahren fiir die Verluste in den Induk-
tivitdten und die leitungsgebundenen Storungen des Vorschaltgerites erstellt
und in eigenstindigen Programmen implementiert, welche die Entwicklung
von elektronischen Vorschaltgeriten unterstiitzen. Schliesslich wurde ein AC-
Chopper-Vorschaltgerit fiir Natriumdampf-Hochdrucklampen untersucht und
dessen Auslegung beziiglich des zwischen Netzverhalten und Konstanz der
Helligkeit zu findenden Kompromisseses diskutiert.

Zusammenfassend ist fiir das Leuchtstofflampen-Vorschaltgerit festzuhalten:

¢ Die Schaltfrequenz der PFC-Stufe kann bis in den Bereich 200-400 kHz
angehoben werden, wobei nur ein geringer Mehraufwand im EMV-
Filter entsteht.

* Der Gate-Drive-Transformator kann durch eine gepulste Ansteuerung
verkleinert werden. Wie anhand von zwei Bespielen gezeigt wird, wird
hierdurch auch die Zahl der Komponenten reduziert. Weiterhin ist eine
Integration des Gate-Drive-Transformators auf der Resonanzinduktivi-
tdat moglich, falls die Dimensionierung der Induktivitét so erfolgt, dass
eine Sittigung beim Ziinden der Lampe vermieden wird.

* Bei der Untersuchung der symmetrischen Schaltungstopologie wurde
gezeigt, dass dieses Konzept fiir Vorschaltgerite in SMD-Technik nicht
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umsetzbar ist.

» Ein Zero-Ripple-Filter kann in Verbindung mit der Boostinduktivitit
eingesetzt werden, bringt aber keine Kostenvorteile gegeniiber einem
konventionellen EMV-Filter.

* Berechnungsmethoden zur Auslegung von Induktivititen mit Luftspalt
und zur Verlustberechnung wurden vorgestellt und in einem Java-
Programm implementiert. Weiters wurde die parasitire Kapazitit der
Induktivititen approximativ berechnet.

* Ein Modell fiir die Berechnung der leitungsgebundenen Storungen in
elektronischen Vorschaltgerdten wurde hergeleitet und ebenfalls in ei-
nem Java-Programm implementiert. Dabei wurden die hauptséchlichen
Quellen fiir DM- und CM-Storungen im Vorschaltgerit identifiziert.

Fiir das AC-Chopper-Vorschaltgerit folgt aus den Analysen:

* Das AC-Chopper-Vorschaltgerit fiir Natriumdampf-Hochdrucklampen
bietet eine deutlich bessere Effizienz gegeniiber magnetischen Vor-
schaltgerdten. Problematisch ist jedoch die Eingangsstromverzerrung
durch das nichtlineare Verhalten der Lampe. Die Eingangsstromqualitét
kann durch eine Frequenzmodulation verbessert werden, die Normen
konnten damit aber nicht vollumfénglich erfiillt werden.

Die Untersuchungen fiihrten zu folgenden Publikationen und Patenten:

Publikationen

¢ F. Giezendanner, J. Biela, J. W. Kolar, S. Zudrell-Koch, ,,EMI Noi-
se Prediction for Electronic Ballasts“, Proceedings of the IEEE Power
Electronics Specialists Conference (PESC 2008), Rhodes, Greece, p.
4392-4398, June 15 - 19, 2008.

¢ F. Giezendanner, J. Biela, J. W. Kolar, S. Zudrell-Koch, ,,EMI Noise
Prediction for Electronic Ballasts®, IEEE Transactions on Power Elec-
tronics, vol. 25, no. 8, pp. 2133-2141, August 2010.

* F Giezendanner, J. Biela, J. W. Kolar, E. Perreira, ,,Optimization and
Performance Evaluation of an AC-Chopper Ballast for HPS Lamps®,
bisher unveroffentlicht.
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Patente

* Pereira, E., Braun, M., Fink, J., Knoedgen, H., Kolar, J.W., Biela, J.,
Giezendanner, F., ,,Ballast for a Gas Discharge Lamp, for Example an
HID Lamp®, WO 2009059744 (A1).

* Kolar, J.W., Biela, J., Giezendanner, F., ,,Betriebsgerit fiir Leuchtmit-
tel”, DE 102009030038 (A1).

» Kolar, J.W., Biela, J., Giezendanner, F., ,,Control Input Driving Method
for e.g. Zener Diode, involves Galvanically Decoupling Input by Trans-
former, and Switching On and Off of Input by Transformer Transmis-
sion of Bipolar Voltage Impulses from Control Unit as Clock Signal
Source®, DE 102009020883 (A1).

* Biela, J., Giezendanner, F., Kolar, J.W., ,,Operating Device for e.g. LED,
of Lighting System for Lighting e.g. Rooms, has Power Factor Correcti-
on Circuit Comprising Storage Throttle that Comprises Secondary Win-
ding, where Winding is Switched in Series with Coupling Capacitor®,
DE 102010003910 (A1).

6.1 Ausblick

Im Rahmen zukiinftiger Untersuchungen wiren bevorzugt folgende Punkte zu
analysieren:

* Thermische Modellierung des Vorschaltgerites mit Gehéuse.

* Erweiterte EMV-Modellierung unter Beriicksichtigung der Leiterplatte
(z.B. mit Hilfe der PEEC-Methode [68]).

* Automatische Optimierung der Induktivitdten auf minimale Verluste.
e Optimierung der Boostinduktivitdt auf Gleichteiligkeit zwischen Vor-
schaltgeriten verschiedener Leistung, insbesondere in Verbindung mit

einem erweiterten Schaltfrequenzbereich.

* Weitergehende Untersuchungen zur Verbesserung der Eingangsstrom-
qualitidt des AC-Chopper-Vorschaltgerites.
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* Sicherstellung der Ziindung der HPS-Lampe bei niedrigen Aussen-
temperaturen und Analyse des Betriebs iiber die Lampenlebensdau-
er, d.h. auch fiir gealterte Lampen (die Messungen am AC-Chopper-
Vorschaltgerdt wurden unter Laborbedingungen mit neuen Lampen
durchgefiihrt).
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