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Kurzfassung

Moderne Stromversorgungen zur potentialgetrennten Speisung von
Gleichspannungsverbrauchern sollen ohne Anpasstransformator oder System-
umschaltung weltweit, d.h. an Dreiphasennetzspannungen im Bereich 400V-20% bis
480V+10% (320V bis 530V) einsetzbar sein und eine sinusformige, in Phase mit der
Netzspannung liegende Stromaufnahme aufweisen. Weiters soll auch bei starker
Unsymmetrie des Netzes oder Phasenausfall eine unterbrechungsfreie Fortsetzung des

Betriebes moglich sein.

Die FEigenschaften und die Grundfunktionen des gegenstindlichen Dreiphasen-
Dreischalter-Dreipunkt-Pulsgleichrichtersystems (VIENNA Rectifier) sind aus der
Literatur bekannt. Jedoch sind viele Fragen rund um die industrielle Einsetzbarkeit des
Systems bisher offen geblieben. Diese Arbeit beschiftigt sich daher zuerst mit einem
genauen, objektiven Vergleich des vorgeschlagenen Systems mit alternativen
Topologien. Dabei werden der Leistungsfaktor, die Stromverzerrung (THDI), der
Wirkungsgrad und die Leistungsdichte fiir insgesamt acht Gleichrichtersysteme
rechnerisch ermittelt und der VIENNA Rectifier als die klar beste Losung identifiziert.
Danach werden alternative Briickenzweigtopologien zur Realisierung der PWM
Eingangsstufe des  Dreipunkt-Dreischalter-Pulsgleichrichtersystems auch  mit

Schaltentlastung detailliert analysiert und eine Wirkungsgradpréadiktion durchgefiihrt.

Daran anschlieend werden vorerst die Moglichkeiten der Eingangsstromregelung des
Systems vorgestellt und eine konventionelle kaskadierte Regelung entworfen, die auch
den Phasenausfall, die Phasenwiederkehr und unsymmetrische Netzbedingungen bei
kontinuierlichem Betrieb beherrscht. Der Nachteil der Verwendung von
Analogmultiplizierern fiir die Ermittlung der Eingangsstromsollwerte wird durch die
Entwicklung einer neuen dreiphasigen multipliziererlosen Eingangsstromregelung
beseitigt. Ein Vergleich mit der herkdbmmlichen Regelung zeigt in allen
Betriebspunkten  nur  minimale  Unterschiede, bei  deutlich  geringerem

Realisierungsaufwand.

Die Stromwandler zur Erfassung der Eingangsphasenstrome stellen einen bedeutenden
Kostenfaktor bei der Realisierung des Systems dar. Es wird daher ein neues
Schaltungskonzept entwickelt, das es ermdoglicht, die Phasenstrome mit Hilfe von
Beobachtern aus dem Strom zum Ausgangsspannungsmittelpunkt zu rekonstruieren.

Dabei miissen vor allem Gleichtaktstorungen beachtet werden, was zu einer genauen



Untersuchung derselben in einem eigenen Kapitel fiihrt. Darin werden unterschiedliche
Moglichkeiten zur Unterdriickung der Gleichtaktausgangsspannung beschrieben und
bewertet, sowie eine neue vorteilhaftere Variante experimentell durch eine genormte
EMYV Messung bestitigt.

Dies bildet die Basis zur Entwicklung einer DC/DC Ausgangsstufe passend zur
Pulsgleichrichtereingangsstufe, d.h. mit Leistungshalbleitern gleicher Spannungs-
festigkeit und systemimmanenter Sicherheit. Die Konverterstufe wird durch zwei in
Serie geschaltete Teilsysteme gebildet, deren Eingangsspannungen durch ein neues
Regelverfahren und eine topologische Erweiterung der Grundstruktur symmetriert wird.
Die detaillierte Dimensionierung mit Erstellung der Verlustbilanz des Systems wird
durch Messung der Wirkungsgrade der Eingangsstufe und der DC/DC Ausgangsstufe

verifiziert.

Im letzten Kapitel werden Aspekte der praktischen Realisierung hinterleuchtet. Es wird
auf die genaue Auswahl und Dimensionierung der Eingangsinduktivititen des
Pulsgleichrichtersystems eingegangen, eine Verbesserung der Ansteuerung moderner
Leistungshalbleiter mit hohen Spannungsidnderungsraten beim Schaltvorgang
prasentiert und die Eigenstromversorgung direkt aus der dreiphasigen Netzspannung
entworfen. SchlieBlich werden die Vorginge bei der In- und AuBlerbetriebnahme sowie
die denkbaren Fehlerzustinde und deren Auswirkungen iiberlegt. Der Ausblick zielt auf

eine Erhohung der Leistungsdichte und des Wirkungsgrades ab.



Abstract

State of the art power supplies for isolated DC loads shall operate world wide without
system change-over on a three-phase mains with a voltage range 320 ... 530V and shall
show sinusoidal input currents which are in phase with the mains phase voltage. The
power electronic system shall continue operating at heavily unbalanced mains

conditions and/or phase loss and phase recovery.

The three-phase/switch/level PWM (VIENNA) rectifier topology is well known in
literature, but there are still open questions for a broad application and in the industry.
The document at hand first concentrates on a comparison on alternative rectifier
topologies on a comparable basis. The power factor, the total harmonic current
distortion, the efficiency and the power density are determined by calculation and
simulation for in total eight rectifier systems in very much detail, where the VIENNA

rectifier was clearly identified as the best choice.

Alternative bridge leg topologies with a lossless turn-on snubber are presented and an
efficiency prediction is performed. The work continues with a conventional average
current mode control of the rectifier input currents which can handle heavily
unbalanced mains conditions and continuous operation with ohmic mains behaviour. In
the next chapter a new approach for eliminating the expensive analogue multipliers
which are employed in the conventional control board for generation of the input
current reference values is developed and compared in detail to the average current
mode controller. It can be seen, that the differences in performance of the multiplier-

free approach is minor.

Other cost intensive components of the rectifier system are the DC current transducers
for input current measurement. In chapter 6 a novel method for reconstruction of the
input currents based on a center point current measurement is presented. It turned out,
that there is an output voltage common mode noise issue for the rectifier. Chapter 7
presents a novel advantageous method for minimizing high-frequency common-mode
EMI keeping the high utilization of the output voltage which was verified by EMI

measurements.

One of the last open questions is the connection of a DC/DC converter system to the
VIENNA rectifier, which implies the concept of high reliability and employs
semiconductor components with the voltage rating as the VIENNA rectifier. For this



reason a 10kW prototype was realized by a series connection of two partial systems and
a novel control method for voltage balancing has been developed. The system is
analyzed very much in detail and efficiency measures are presented. The last issue is to
discuss and present aspects of the practical realization of the system: the design of the
input chokes, the drive of the power transistors, the auxiliary power supply and the

putting into operation as well as the shut-down of the system.
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Kapitel 1
Einleitung

Im Bereich der Telekommunikation wird vom Anlagenbetreiber eine vom Netz
galvanisch getrennte Gleichspannung mit typisch —48V und Ausgangsstromen bis zu
10000A gefordert. Dort liegt spezielles Augenmerk auf der unterbrechungsfreien
Stromversorgung auch bei Netzausfall, weshalb die Ausgangsgleichspannung mittels
Batterien groBer Kapazitit gepuffert wird (vgl. Abb.1.1). Um den enormen Strombedarf
decken zu konnen, sind viele Einheiten ausgangsseitig parallel geschalten, d.h. jede
einzelne Stromversorgung muss im Verbund mit vielen anderen Einheiten stabil
arbeiten. Eine Unsymmetrie im Netz, ein Versorgungsspannungseinbruch oder der
Ausfall einer Netzphase diirfen nicht zur Abschaltung der Stromversorgung fiihren, es
soll dem Netz noch soviel Leistung entnommen werden konnen, wie es das Netz oder
die Stromversorgung zuldsst. AuBBerdem ist in jedem Betriebspunkt eine gute Qualitt
der Gleichspannung zur Verfiigung zu stellen, d.h. der iiberlagerte
Wechselspannungsanteil muss typisch kleiner als 100 ... 200mV sein. Zusitzlich muss
die Ausgangsspannung auch bei Laststromtransienten von bis zu 100% innerhalb eng

definierter Toleranzen von max. 5% der Ausgangsnennspannung bleiben.

Aufgrund der vielen Forderungen hat es sich bewihrt, die Stromversorgung zweistufig
auszufithren, wobei sich fiir die FEingangsstufe ein direkt dreiphasiges
Pulsgleichrichtersystem mit einer geregelten Ausgangsgleichspannung anbietet. Damit
ist es moglich, die einzelnen Aufgaben im Stromversorgungssystem klar zu definieren:
Die AC/DC Eingangsstufe entnimmt dem Netz die geforderte Leistung in
bestmoglicher Qualitdt, d.h. mit minimaler Stromverzerrung und maximalem
Leistungsfaktor und stellt diese dem Gleichspannungszwischenkreis zur Verfiigung.
Die DC/DC Ausgangsstufe regelt die Ausgangsspannung und den -strom entsprechend

der Anforderungen und den Lastbedingungen ausgehend von der nahezu konstanten
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Zwischenkreisspannung. Die beiden Einheiten sind regelungstechnisch eng miteinander
verbunden, damit die Eingangsstufe z.B. speziell bei grolen Lastspriingen unmittelbar

reagieren kann.

Netz
3x320-530V/
50-60Hz 3+PE 3+PE
AC AC
DC DC
Zwischenkreis

800V tHe oo

DC DC
DC DC
200AY 10kA
Ausgang L =
48V 1' 1'

Abb.1.1: Anlagenstruktur einer Telekomstromversorgung.

Eine Herausforderung bei Telekomstromversorgungen ist noch die Leistungsaufteilung
zwischen den vielen parallelen Einheiten. Diese kann durch eine iiberlagerte
Steuereinheit oder im besten Fall selbsttitig ohne Kommunikation zwischen den
Einheiten erfolgen. Die netzseitig parallel geschalteten Pulsgleichrichtersysteme
miissen daher auch in allen Betriebspunkten stabil arbeiten, was sich am einfachsten
garantieren ldsst, wenn sich die einzelne Stromversorgung wie ein linearer ohmscher
Widerstand verhilt. Dies lidsst sich allerdings nur fiir das Verhalten zwischen Spannung
und Strom innerhalb z.B. einer Netzperiode erfiillen. Bei einer groferen, ldngeren
Anderung der Netzspannung muss das Pulsgleichrichtersystem eine Konstant-
leistungscharakteristik aufweisen, d.h. eine VergroBerung der Netzspannung bewirkt
eine Verkleinerung des Eingangsstroms. Damit ergibt sich fiir das Kleinsignalverhalten
des Gleichrichters ein negativer differentieller FEingangswiderstand, was eine

regelungstechnische Herausforderung darstellt.

Bei all den elektrotechnischen Anforderungen an das Gesamtsystem ist auch die
Leistungsdichte bzw. das Leistungsgewicht von Telekomstromversorgungen ein

Thema, im urbanen Bereich ist das Platzangebot fiir Stromversorgungen begrenzt und
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vergleichsweise teuer. Das Gewicht der Stromversorgung ist deswegen von Bedeutung,
da explizite arbeitsmedizinische Vorschriften fiir Arbeitnehmer und Arbeitgeber
existieren, die definieren, wie viel Gewicht die Anlagen- und Servicetechniker
handhaben diirfen. Die Hersteller von Stromversorgungen sind bestrebt, unter dieser
Beschriankung zu bleiben, da dann aufwindige MaBBnahmen und Werkzeuge (wie z.B.

Krédne und Stapler) zur Installation der Anlage entfallen konnen.

Netz
3x320-530V/
50-60Hz 3+PE 3+PE 3+PE
AC AC AC
DC DC DC
Zwischenkreis
800V i - B
DC »| DC DC
DC | DC DC
Y
Ausgang °
400-800V ) éP lasma
Master Slave 1 Slave 2

Abb.1.2: Anlagenstruktur einer Plasmastromversorgung.

Eine andere Anwendung stellt die Plasmastromversorgung in der Beschichtungstechnik
dar (vgl. Abb.1.2). Hier wird im einfachsten Fall eine galvanisch getrennte
Ausgangsspannung mit 400 ... 800VDC mit hoher Dynamik und extrem kleiner
Restenergie im Fall eines Uberschlags benotigt. Dadurch werden auch diese
hochdynamischen DC/DC

Ausgangsstufe eine geregelte, konstante Zwischenkreisspannung anbieten zu konnen.

Stromversorgungen zweistufig ausgefiihrt, um der
Bei dieser Anwendung werden allerdings nur wenige Einheiten und dies stets in einem
,Master — Slave* Modus parallel betrieben. Als Verkaufsargument werden ein hoher
Wirkungsgrad und ein hoher Leistungsfaktor sowie eine hohe Leistungsdichte
D.h. obwohl

stromversorgung ist, kommt man auf eine vergleichbare Systemstruktur mit einem

angefiihrt. die Anwendung sehr unterschiedlich zur Telekom-
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netzriickwirkungsarmen Pulsgleichrichtersystem am Netzeingang und einer DC/DC

Ausgangsstufe.

SchlieBlich werden im Bereich der Luftfahrt wegen der moglichen Gewichtseinsparung
zunehmend hydraulische Aktoren durch elektrische ersetzt. Diese Aktoren bestehen aus
einem Drehstromservomotor, gespeist durch einen Frequenzumrichter bzw.
Servoverstarker mit Gleichspannungszwischenkreis. Damit der Generator in der
Turbine des Flugzeugs nicht iiberdimensioniert werden muss, verlangen die Hersteller
einen hohen Leistungsfaktor und geringe Stromverzerrungen bei der
Leistungsabnahme. Da die Baugroe und das Gewicht eines Generators wesentlich von
der Drehzahl abhédngig sind, liegt die Frequenz des Versorgungsnetzes bei
400 ... 800Hz, so konnen auch fiir einen Festfrequenzbetrieb erforderliche mechanische
Zwischenstufen entfallen. Dies wiederum stellt eine hohe Anforderung an die Dynamik
der Eingangsstromregelung des Pulsgleichrichtersystems dar, da ein derartiges System
bei einer Netzfrequenz von bis zu 800Hz mit einer Schaltfrequenz von min. 200kHz
betrieben werden sollte. Weiters sind im Bereich der Luftfahrt die Anforderungen an

die Leistungsdichte und das Leistungsgewicht einer Stromversorgung sehr hoch.

G
3~

Netz
3x400V/
400-800Hz 3+PE 3+PE 3+PE
AC AC AC
DC DC DC
Zwischenkreis
700V - - -
DC DC DC
AC AC AC

Abb.1.3: Anlagenstruktur der elektrischen Aktoren in einem modernen

Flugzeug.
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Allen oben exemplarisch angefiihrten Anwendungen ist gemeinsam, dass eine
Riickspeisung aus dem Gleichspannungszwischenkreis in das Versorgungsnetz nicht
gefordert ist. Bei der Telekom- und der Plasmastromversorgung ist das offensichtlich,
aber auch die Aktoren im Luftfahrtbereich miissen/diirfen nicht in das Versorgungsnetz

riickspeisen.

Ein wesentlicher Punkt im Anforderungskatalog der Anlagenhersteller ist die
Versorgung des Systems mit einem Dreileitersystem ohne Neutralleiter. Damit wird der
Verdrahtungsaufwand minimiert und es kann keine ungebiihrliche Neutralleiter-

belastung (z.B. durch eine dritte Harmonische) bzw. Sternpunktsverschiebung auftreten.

Weiters ist allen Anwendungen gemeinsam, dass sie nicht nur am stationiren,
symmetrischen Drehstromnetz eine geregelte, unter Umstinden galvanisch getrennte
Ausgangsgleichspannung zur Verfiigung stellen, sondern auch unter schwierigen
Umgebungsbedingungen. Dazu zidhlen Spannungsschwankungen und -unsymmetrien
des Netzes, sowie Phasenausfall und -wiederkehr und der Parallelbetrieb einiger
Einheiten. Um die Zuverldssigkeit der gesamten Anlage gewdhrleisten zu konnen,
verlangen die Anlagenhersteller vom Lieferanten der Stromversorgungen oft die
Einhaltung bestimmter Leistungsfaktoren und/oder Stromverzerrungen, obwohl im
Leistungsbereich grofer 1kW bei der industriellen Nutzung keine verpflichtenden
Normen existieren. Die Standards EN61000-3-2, EN61000-3-4 und EN61000-3-12
definieren = Grenzwerte der Oberschwingungsstrome in  Abhidngigkeit des
Eingangsstroms der Stromversorgung. Speziell im Bereich der
Telekomstromversorgungen, der industriellen Schwei3- und Beschichtungstechnik, bei
Hochleistungsdrucksystemen und in der Luftfahrt sind die Anlagen- und
Stromversorgungshersteller bemiiht, die besondere Zuverlédssigkeit ihres Systems zu

unterstreichen.

In [1], [2] und [3] wurde ein unidirektionales, dreiphasiges Dreipunkt-PWM-
Pulsgleichrichtersystem mit nur drei abschaltbaren Leistungshalbleitern vorgestellt, das
die o.a. Anforderungen nach einer sinusformigen Stromaufnahme, hohem
Wirkungsgrad der Energieumformung, hoher Leistungsdichte, Speisung mit einem
Dreileitersystem, hoher Zuverlédssigkeit und geregelter Ausgangsgleichspannung erfiillt.
In der Literatur und der Industrie hat sich dieses System unter der Bezeichnung
,, VIENNA Rectifier* etabliert.
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Dies fiihrt zu der Motivation, zuerst die dem Stand der Technik entsprechenden
dreiphasigen Schaltungsstrukturen anhand gleicher Voraussetzungen einem objektiven
Vergleich zu unterziehen, um die Eigenschaften des vorgeschlagenen Dreischalter-
Dreipunkt-Pulsgleichrichtersystems (VIENNA Rectifier) im direkten Vergleich zu
alternativen Topologien beurteilen zu konnen. In Kapitel 2 werden dazu der
Leistungsfaktor, die Stromverzerrung (THDI), der Wirkungsgrad und die
Leistungsdichte fiir acht unterschiedliche Gleichrichtersysteme errechnet bzw. durch

digitale Simulation ermittelt.

In Kapitel 3 wird der Frage nachgegangen, ob die vorgeschlagene Struktur des
Dreischalter-Dreipunkt-Pulsgleichrichtersystems bereits optimal ist, oder ob alternative
Briickenzweigstrukturen bessere Ergebnisse liefern konnten. Es wird auch die

Moglichkeit einer Einschaltentlastung diskutiert und experimentell verifiziert.

Bisher hat sich die Forschung zum Thema der Regelung des Eingangsstroms des
VIENNA Rectifier nur auf theoretische Betrachtungen und Simulationen beschrinkt. Es
existierten praktische Versuchsaufbauten basierend auf einem Toleranzbandregler,
sowie eine industrielle Realisierung basierend auf einem integrierten Schaltkreis fiir
Einphasen-PFCs (Power Factor Correction) [14], die sogar einen Phasenausfall
beherrschen soll. Die folgenden Kapitel 4 und Kapitel S beschiftigen sich daher mit
zweil unterschiedlichen Methoden der zuverldssigen Regelung des Systems, die beide
den Phasenausfall und die Phasenwiederkehr bei ohmschen Netzverhalten ohne
Umschaltung der Reglerstruktur beherrschen: In ersterem Fall wird ein ,,Average
Current Mode Controller* niher untersucht und im zweiten Fall wird versucht, die zur
Generierung der Stromsollwerte notwendigen Analogmultiplizierer durch eine

einfachere Reglerstruktur zu vermeiden.

Kapitel 6 prisentiert die unterschiedlichen Maoglichkeiten zur Messung der
Drosselstrome und stellt sich der Frage, ob es moglich ist, eine Beobachtung des
Eingangsstroms durch Messung des Stroms zum Ausgangsspannungsmittelpunkt als
Alternative zu den kostenintensiven Stromwandlern zur Messung der eingangseitigen

Drosselstrome vorzusehen, um damit den Sensoraufwand verringern zu konnen.

Eine relativ groBe Unsicherheit stellt die elektromagnetische Vertrdglichkeit des
vorgeschlagenen Systems dar, da die Ausgangsspannung einen hohen Gleichtaktanteil
mit Schaltfrequenz aufweist. Dazu sollen in Kapitel 7 die Storquellen identifiziert und

entsprechende Entstormafnahmen getroffen werden. SchlieBlich stellt sich in Kapitel 8
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die Frage, ob ein angeschlossener DC/DC Konverter mit galvanischer Trennung
zuverldssig funktionieren kann und welcher Wirkungsgrad der Energieumformung
insgesamt erreichbar ist. AbschlieBend werden in Kapitel 9 einige Fragen der
praktischen Realisierung nidher beleuchtet: Wie konnen die Einganginduktivititen
realisiert werden, was muss bei der Treiberschaltung fiir die Leistungstransistoren
beachtet werden, wie kann eine Eigenbedarfsversorgung des Systems mit eingebunden

werden und wie muss die Inbetriebnahme und die Abschaltung des Systems erfolgen?
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Kolar, J.W., Stogerer, F., und Minibock, J.: Multipliziererfreie
Phasenstromregelung fiir unidirektionale Dreiphasen-Dreipunkt-

Pulsgleichrichtersysteme — mit  weitem  Aussteuerbereich. — Osterreichische
Patentanmeldung, Aktenzeichen AT1202/2000, am 6. Okt. 2000.

Kolar, J.W., und Minibock, J.: Verfahren zur Maximierung des Wirkungsgrades
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Aktenzeichen AT1982/2000, am 24.Nov. 2000.

Kolar, J.W., und Minibock, J.: Vorrichtung hoher Gleichtaktstorfestigkeit zur
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IEEE Applied Power Electronics Conference, New Orleans, USA, 6. bis 10. Feb.,
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Minibock, J., Kolar, J.W., und Ertl, H.: Design and Experimental Analysis of a
10kW Dual 400V/48V Interleaved Two - Transistor DC/DC Forward Converter
System Supplied by a VIENNA Rectifier 1. Proceedings of the International Power
Conversion / Intelligent Motion / Power Quality Conference, Niirnberg,
Deutschland, 6. bis 8. Juni (2000).

Kolar, J.W., Stogerer, F., Minibock, J., und Ertl, H.: A New Concept for
Reconstruction of the Input Phase Currents of a Three-Phase/Switch/Level PWM
(VIENNA) Rectifier Based on Neutral Point Current Measurement. Proceedings of
the IEEE Power Electronics Specialists Conference, Galway, Irland, 18. bis 23.
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Minibock, J., Stogerer, F., und Kolar, J.W.: A Novel Concept for Mains Voltage
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Technology in a 10kW Three-Phase PWM (VIENNA) Rectifier. Proceedings of the
International Power Conversion / Intelligent Motion / Power Quality Conference,
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Experimental Evaluation of Bridge Leg Topologies of a Three-Phase Three-Level
Unity Power Factor Rectifier. Proceedings of the IEEE Power Electronics
Specialists Conference, Vancouver, Kanada, 17. bis 21. Juni, Vol. 3, S. 1641 —
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Phase Y-Rectifier Cyclic 2 out of 3 DC Output Voltage Balancing. Proceedings of
the IEEE International Telecommunications Energy Conference, Rom, Italien, 30.
Sept. bis 4. Okt. (2007).
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Kapitel 2
Vergleich von PWM Gleichrichterkonzepten

In diesem Kapitel werden bisher in der Literatur beschriebene dreiphasige
Stromrichterkonzepte fiir einen Leistungsfaktor im Bereich 4= 0.95 ... 1 diskutiert und
vergleichend gegeniibergestellt. Der Vergleich basiert auf analytischen Berechnungen
und digitalen Simulationen um den Wirkungsgrad, die Eingangsstromverzerrung und
die Leistungsdichte zu ermitteln.

2.1 Vergleichsbasis

Die unterschiedlichen Gleichrichtersysteme sollen hier fiir das europdische 400V und
das amerikanische 480V Versorgungsnetz, fiir eine Ausgangsleistung der zweiten Stufe
(DC/DC Konverter) von 10kW und einen angenommenen Wirkungsgrad der
Ausgangsstufe von ca. 95% verglichen werden. Damit ergibt sich eine

Ausgangsleistung des Gleichrichtersystems von 10.5kW.

Eingang (3~AC):

AuBenleiterspannung nominell 400 ... 480VAC (208...400VAC)

AuBenleiterspannungsbereich 320 ... 530VAC  (166...480VAC)
Ausgang (DC):

Nennausgangsspannung durch die Topologie vorgegeben

Nennausgangsleistung 10kW (5kW)

Die Verlustleistungsaufstellungen der einzelnen Systeme sind zusitzlich fiir das
amerikanische 208V Versorgungsspannungsniveau angegeben, allerdings fiir eine
reduzierte Ausgangsleistung von 5.25kW. Dies fiihrt vorteilhafterweise zu einer
vergleichbaren Strombelastung der Komponenten und daher zu der identischen

Dimensionierung der Bauelemente.

13



14 Kapitel 2: Vergleich von PWM Gleichrichterkonzepten

Ordnung EN61000-3-2 EN61000-3-4 EN61000-3-12
(Inrms < 16A) (Inyms > 16A) (16A < Iy s S T5A)
h I(n),rms I(W/I(I) I(n),rms I(n/l(l) I(n),rms
Ungerade A % A % A
3 2.3 21.6 3.41 21.6 3.41
5 1.14 10.7 1.69 10.7 1.69
7 0.77 7.2 1.14 7.2 1.14
9 0.4 3.8 0.60 3.8 0.60
11 0.33 3.1 0.49 3.1 0.49
13 0.21 2 0.32 2 0.32
15 2.25/n 0.7 0.11 - -
17 - 1.2 0.19 - -
19 == 1.1 0.17 - -
21 == 0.6 0.09 - -
23 == 0.9 0.14 - -
25 - 0.8 0.13 - -
27 - 0.6 0.09 - -
29 - 0.7 0.11 - -
31 - 0.7 0.11 - -
>33 - 0.6 0.09 - -
L) rms ) L) rms ) L) rms
Gerade A % A % A
2 1.08 8/n 0.63 16/n 1.26
4 0.43 - 0.32 - 0.63
6 0.3 - 0.21 - 0.42
8<n<40 1.84/n -"- -

Tab.2.1: Grenzwerte der Oberschwingungsstrome von symmetrischen
Dreiphasenverbrauchern nach EN61000-3-2, EN61000-3-4 und EN61000-
3-12.

[ Limit IEC61000-3-4
] Limit IEC61000-3-2

1 -
0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32 34 36 38 40
Ordnung n der Harmonischen
Fig.2.1: Grafische Darstellung der Grenzwerte der

Oberschwingungsstrome nach EN61000-3-2 und EN61000-3-4 fiir ein

Pulsgleichrichtersystem mit einer Ausgangsleistung von 10.5kW.
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Die  Wirkungsgradberechnungen erfolgen fiir Halbleiterbauelemente welche
ausschlieBlich auf Basis der technischen Daten ausgewihlt wurden, da realistische
Preise fiir groBere Stiickzahlen nicht verfiigbar sind. Betridgt die Sperrspannungs-
beanspruchung eines abschaltbaren Leistungshalbleiters (IGBT) 1200V so wird eine
Schaltfrequenz von 25kHz zugrunde gelegt, bei einer Sperrspannung von nur 600V
werden MOSFETSs mit einer Schaltfrequenz von 50kHz gewihlt.

Als Grundlage fiir eine Klassifizierung der Systeme dient die Einhaltung des Standards
fiir niederfrequente Netzriickwirkungen EN61000-6-3, der sich wiederum auf die
Standards EN61000-3-2, EN61000-3-4 und EN61000-3-12 bezieht. Der Hauptunter-
schied in den einzelnen Normen ist, dass die EN61000-3-2 Absolutwerte der
Harmonischen vorgibt, wéhrend die EN61000-3-4 und die EN61000-3-12 die
Grenzwerte der Oberschwingungen im Bezug zur Grundschwingung I, des Stroms
angeben. In Tab.2.1 sind zum Vergleich die Absolutwerte eines 10.5kW
Gleichrichtersystems mit einem angenommenen Wirkungsgrad von 77 = 96% und einem
Grundschwingungsverschiebungsfaktor cos¢ =1 angegeben. Wegen der vergleichbaren
Werte der EN61000-3-4 und der EN61000-3-12 werden im Folgenden nur mehr die
EN61000-3-2 und die EN61000-3-4 in Betracht gezogen. Entsprechen die
Oberschwingungsstrome der EN61000-3-4, so ist auch EN61000-3-12 erfiillt. Es ist
interessant zu erwdhnen, dass die geradzahligen Harmonischen strengere Grenzwerte

aufweisen als die ungeradzahligen.

Bei der Ermittlung der Verluste der beteiligten Komponenten fiir die
Wirkungsgradpradiktionen wurden ausschlieflich Datenblattwerte der verwendeten
Bauelemente herangezogen. Dies betrifft insbesondere die Leit- und Schaltverluste der
Halbleiter, die Eisenverluste der Induktivititen und die Stromwirmeverluste der
Kondensatoren. Zusitzlich werden in den Verlustleistungsbilanzen ein Anteil P, zur
Deckung des Leistungsbedarfs der Steuerplatine, der Liifter und zur Ansteuerung der
Leistungstransistoren und ein Anteil P,;;, zur Erfassung aller rechnerisch nicht
erfassten Verluste wie z.B. Verdrahtung, Uberspannungs- und Spannungsanstiegs-

begrenzungsschaltungen, einbezogen.
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2.2 Hochsetzstellerbasiertes Einschalter-Pulsgleichrichtersystem

Das hochsetzstellerbasierte Einschalter-Pulsgleichrichtersystem (im Folgenden: ,,1S
Boost*) mit einer Induktivitit auf der Gleichspannungsseite eines dreiphasigen
Sechspuls-Briickengleichrichters (B6U) (Abb.2.1) ist eine Kombination einer
herkommlichen passiven Gleichrichterschaltung mit einem Hochsetz-DC/DC-
Konverter. Abhdngig vom Modulationsschema des Hochsetzstellers konnen
geringfiigig unterschiedliche Eingangsstromformen eingestellt werden. Wird der
Drosselstrom i; auf einen konstanten Wert geregelt, so sind die Netzstrome iy;
Rechteckblocke. Der simulierte Leistungsfaktor des Systems liegt bei 4 = 0.95, die
Eingangsstromverzerrung bei THDI = 30%. Die Vorteile des Systems sind:

¢ niedrige Komponentenanzahl;
e geregelte Ausgangsspannung;
¢ nur ein abschaltbarer Leistungshalbleiter S;

¢ niedrigere Stromverzerrung als ein herkdmmlicher passiver Gleichrichter.

i L ” D, I,
>—H—o—>—o
Uy DNJi ; ;
-« i
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Abb.2.1: Schaltungstopologie des hochsetzstellerbasierten Einschalter-
Pulsgleichrichtersystems (1S Boost).

Bei Anwendungen mit hoherer Leistung ist die niedrige Komponentenanzahl eher ein
Nachteil, da die Spannungs- und Strombeanspruchung der einzelnen Komponenten,
speziell die des Leistungstransistors S, sehr groB ist.

Die Regelung des Drosselstroms kann mit einem einfachen Zweipunktregler erfolgen
(sieche Abb.2.2), wodurch blockférmige FEingangsstrome resultieren. Die
Ausgangsspannung wird durch einen PI-Regler auf einen konstanten Wert geregelt.

Wird eine Durchtrittsfrequenz des Spannungsregelkreises unter der Netzfrequenz
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liegend gewihlt, so ergibt sich ein konstanter Sollwert und damit ein konstanter Istwert
des Drosselstroms. In diesem Fall wird jedoch die Ausgangsspannung eine Welligkeit
mit der sechsfachen Netzfrequenz aufweisen. Wird die Durchtrittsfrequenz des
Ausgangsspannungsreglers signifikant hoher als die der Netzfrequenz gewihlt, so
ergibt sich eine konstante Ausgangsspannung und der Drosselstrom wird eine
Welligkeit mit sechsfacher Netzfrequenz aufweisen. Fiir die folgenden Simulationen
und Dimensionierungen wird vom ersten Fall (konstanter Drosselstrom) ausgegangen,

die Unterschiede in den Strombelastungen zum zweiten Fall sind minimal.

_i_,,,
0 1
. J

R < -
C

[¢]

Abb.2.2: Blockschaltbild ~ der  kaskadierten =~ Regelung  des
hochsetzstellerbasierten Einschalter-Pulsgleichrichtersystems mit innerem
Stromregelkreis ausgefithrt als Zweipunktregler, und {iberlagertem

Ausgangsspannungsregler F(s).

Eingangsspannung: Uy, ; =400V Uy, =208V
Ausgangsleistung:  Pp=10.5kW P, =5.25kW
Ausgangsspannung: Ugy =750V Up =680V
Schaltfrequenz: fr=25kHz fp=25kHz

Tab.2.2: Parameter fiir die Simulation des ,,1S Boost*.
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Abb.2.3: Simulation des ,,1S Boost* fiir eine Netzperiode. Dargestellt sind
die AuBenleiterspannungen uy; (ij = RS, ST, TR), die Ausgangsspannung
Up, die Umrichtereingangsspannung fiir den Hochsetzsteller uy, die
Spannungsbeanspruchung des Leistungstransistors ug und die Netzstrome
in;i (i = R, S, T) fiir eine Eingangsspannung von Uy, = 400V, eine
Ausgangsleistung Pp = 10.5kW (a) und eine Eingangsspannung von
Un,.; =208V und eine Ausgangsleistung von Py = 5.25kW (b).

In Abb.2.3 ist das Systemverhalten (Simulationsergebnis) mit einem Regler nach
Abb.2.2 und Simulationsparametern nach Tab.2.2 dargestellt. Die Eingangsstrome sind
rechteckformig und weisen innerhalb der positiven und der negativen
Phasenspannungshalbschwingung einen Stromflusswinkel von 2m/3 (120°) auf. Der
Leistungsfaktor eines Gleichrichters mit einem rechteckformigen Eingangsstrom, o.a.
Stromflussdauer und vernachldssigtem Stromrippel betrigt theoretisch A = 3/m = 0.955
bei einer Stromverzerrung von THDI = 31.1%. Die Simulation liefert mit einem
Leistungsfaktor von A = 0.9531 und einer Stromverzerrung THDI = 31.74% Werte, die

sehr nahe an der Theorie liegen.

Das Frequenzspektrum der Eingangsstrome ohne EMV Filter ist in Abb.2.4(a)
dargestellt. Die Grundschwingung (1. Harmonische) des FEingangsstroms betrigt
Ini)rms = 15.8A. Der Hauptanteil des Stromrippels liegt bei Frequenzen im Bereich

20 ... 30kHz, daher wird fiir die Berechnung der Schaltverluste eine mittlere
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Schaltfrequenz von fp = 25kHz gewihlt. Die Harmonischen des Eingangsstroms mit
Ordnungszahlen n = 2...40 sind in Abb.2.4(b) gemeinsam mit den zuldssigen
Grenzwerten nach EN61000-3-2 und EN61000-3-4 dargestellt. Mit dem ,,1S Boost*
kann keiner der beiden Grenzwerte eingehalten werden, da die ungeradzahligen
Harmonischen zu hoch sind. Geradzahlige Harmonische treten hingegen nicht auf.
Diese Schaltungsstruktur kann daher nur angewendet werden, wo die EN61000-3-2 und
EN61000-3-4 nicht verlangt werden.

Im Folgenden werden in Tab.2.3 die Berechnungsformeln fiir die mittleren und
effektiven Strombelastungen der Leistungshalbleiter prasentiert, um im Anschluss eine
Wirkungsgradpridiktion (Tab.2.4) des Systems durchfiihren zu konnen. Bei der
Ermittlung der Verluste der beteiligten Komponenten wurden ausschlieBlich
Datenblattwerte der verwendeten Bauelemente herangezogen. Dies betrifft
insbesondere die Leit- und Schaltverluste der Halbleiter, die Eisenverluste der
Induktivititen und die Stromwérmeverluste der Kondensatoren. Es werden rein
rechteckformige Strome unter Vernachldssigung des Stromrippels und eine konstante

Schaltfrequenz angenommen. Die Richtigkeit der Formeln wird mit der Simulation

tiberpriift.
10
1
Ly, /A
0.1
0.01 (a)
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
; Frequenz f/ kHz
3 B S Boost n=2..40
I/ A 2 | Limit IEC61000-3-4
. [T Limit IEC61000-3-2

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32 34 36 38 40
Ordnung n der Harmonischen

Abb.2.4: Frequenzspektrum der Eingangsstrome iy (a) und Harmonische
n =2...40 im Vergleich zu den anwendbaren Grenzwerten nach EN61000-
3-2 und EN61000-3-4 (b) fiir eine Eingangsspannung von Uy, = 400V
und eine Ausgangsleistung von Py = 10.5kW fiir den ,,1S Boost*.
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Tab.2.3: Strombelastung der Leistungskomponenten des ,,1S Boost®.
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Abb.2.5: Schaltungsstruktur des ,,1S Boost* mit Formeln zur Berechnung

der Strombelastung der Leistungsbauteile.

Die Sperrspannungsbeanspruchung der Halbleiter wird durch die Ausgangsspannung
Uy (zuziiglich der transienten Uberspannungen beim Schalten) vorgegeben. Das
gegenstindliche System kann mit einem IGBT als Leistungsschalter § mit einer
Spannungsfestigkeit von 1200V (APT45GP120J) realisiert werden. Als Freilaufdioden
Dy werden ultraschnelle soft recovery Dioden mit einer Spannungsfestigkeit von 1000V
(APT40DQI100B) im TO-247 Gehiduse verwendet. Der Gleichrichter am Eingang des
Systems konnte vorteilhafterweise als halbgesteuerte Briicke (z.B. IXYS VVZ24)
ausgefithrt werden, dadurch konnte die Vorladung der Ausgangskondensatoren bei

Inbetriebnahme bewerkstelligt werden.
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Der Dimensionierung des Systems und Erstellung der Wirkungsgradpréadiktion

(Tab.2.4) wurde folgende Spezifikation zugrunde gelegt (vgl. Abschnitt 2.1):

¢ Eingang (3~AC):

AuBenleiterspannung nominell 400 ... 480VAC  (208...400VAC)

AuBenleiterspannungsbereich 320 ... 530VAC (166...480VAC)
e Ausgang (DC):

Nennausgangsspannung 750V (680V)

Nennausgangsleistung 10.5kW (5.25kW)

Der Leistungstransistor S kann durch einen einzigen 1200V IGBT (APT45GP120J) in
einem ISOTOP® (TO-227) Gehiuse realisiert werden. Dessen Verluste sind insgesamt
Pg = 110.1W im ungiinstigsten Betriebspunkt (vgl. Tab.2.4), bei einem thermischen
Widerstand von Ryy jc = 0.38K/W und einer Montage des Gehiuses auf den Kiihlkorper
mit Wirmeleitpaste (Ryy cy = 0.05K/W) resultiert dies in einer Erwdrmung von 47.3K.
Bei einer angenommenen maximalen Kiihlkorpertemperatur von Ty = 90°C ergibt sich
damit eine Sperrschichttemperatur von 7, = 137.3°C and daher noch Reserve zur
maximal erlaubten Sperrschichttemperatur 7;,, = 150°C. Ahnliches gilt fiir die
Freilaufdiode Dy: Die maximalen Verluste betragen Ppr = 25.1W, der thermische
Widerstand Ryy jy = Ry jc + Rrycy = 0.61 + 0.5 = 1.11K/W, da zwischen Gehéuse und
Kiihlkorper eine Isolierung benotigt wird. Insgesamt resultiert dies in einer Erwdrmung
von 27.9K und einer Sperrschichttemperatur von 7; = 117.9°C (T, = 175°C).

Der Wirkungsgrad des Systems ist mit 77 = 97.71% bei der Nennauf3enleiterspannung
von 400V vergleichsweise hoch (Tab.2.4). In Abb.2.6(a) sind die Einzelverluste der
Komponenten fiir eine Ausgangsleistung von Py = 10.5kW und einen
Eingangsspannungsbereich von 320 ... 530V grafisch dargestellt, in Abb.2.6(b) sind die
Verhiltnisse fiir eine Ausgangsleistung von Py = 5.25kW und einen Spannungsbereich
von 166...480V angegeben. Die Gesamtverluste der Halbleiter betragen Py = 196.4W,
d.h. es ist ein Kiihlkdrper mit einem thermischen Widerstand von Ryy = 0.204K/W
(AT = 40K) einzusetzen. Das Volumen eines passenden Kiihlkorpers von AAVID
Thermalloy mit der Bezeichnung S101/120PG betrigt Vy = 0.48dm’ [16]. Ein
passender Liifter dazu beansprucht ein Volumen von Vg = 0.3dm” incl. nicht nutzbarem
Raum zufolge der unterschiedlichen Grundflidche des Kiihlkorpers und des Liifters (vgl.
Tab.2.6).
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Ausgangsleistung Po=| 10500 10500 10500 | 5250 5250 5250 W
Angenommener Wirkungsgrad n=| 96.0 96.0 96.0 96.0 96.0  96.0 %
Eingangsleistung Py=| 10938 10938 10938 | 5469 5469 5469 \%
Eingangsspannung Uyu=| 320 400 530 166 208 480 v
Eingangsstrom Inms= | 20.67 16.53  12.48 19.92 1590 6.89 A
IINlae=| 16.87 13.50 10.19 16.26 1298 5.62 A
Iv=1] 2531 2025 1528 | 2439 1947 844 A
Ivigyms=| 19.73 15.79 1191 19.02 15.18 6.58
Ausgangsspannung Uo=| 750 750 750 680 680 680 \Y
Spannungsiibersetzungsverhéltnis N=| 1.66 1.33 1.00 2.90 2.31 1.00
Transistorstrom Ism=| 1648 10.71 3.27 19.97 1492 1.82 A
Isae=| 10.73 5.66 0.70 16.35 1143  0.39 A
APT45GP120J Ree=| 0.033 = = 0.033 = = Ohm
Ucgsa= 1.5 = = 1.5 = = v
Leitverluste Psc=| 25.13 12.32 1.40 37.81 2455 0.70 \'%
Schaltfrequenz fr= 25 = = 25 = = kHz
Kim=| 684 = = 68.4 = = /A
Einschaltverluste Ps,,=| 4331 34.65 26.15 | 41.74 3331 1444 W
K= 50.1 = = 50.1 = = /A
Ausschaltverluste Pso=| 3171 25.37 19.14 | 30.56 2439 10.57 w
Verluste der Transistoren Ps=| 100.1 72.3 46.7 110.1 82.3 25.7 W
Freilaufdiodenstrom Ippms=| 19.21 17.18  14.93 14.01 12.51  8.24 A
Ippave=| 14.58 14.58  14.58 8.04 8.04  8.04 A
APT40DQ100B Rpr=| 0.0167 = = 0.0167 = = Ohm
Upr= 1.3 = = 1.3 = = \%
Verluste der Freilaufdioden Ppr= 25.1 23.9 22.7 13.7 13.1 11.6 W
Netzdiodenstrom Ipnms= | 14.61 11.69 8.82 14.08 11.24 4.87 A
Ipvae=| 8.44 6.75 5.09 8.13 649 281 A
IXYS VVZ24 Rpy=1| 0.016 = = 0.016 = = Ohm
Upn= 1 = = 1 = = v
Verluste der Netzdioden Ppy= 71.1 53.6 38.0 67.8 51.1 19.2 W
Halbleitergesamtverluste 196.4 149.8 1074 191.7 1464 564 W
Stromrippel 20% = = 20% = =
Eingangsdrosselstrom Ipms=| 25.31 20.25 15.28 24.39 19.47 8.44 A
L=| 1500 = = 1500 = = uH
Eingangsinduktivitdt @100°C R,=| 0.036 = = 0.036 = = Ohm
Eisenverluste Prp= 4 4 4 4 w
Verluste der Eingangsinduktivititen P=| 273 14.0 9.7 18.5 13.2 5.7 w
Ausgangskondensatorstrombelastung Ico.ms= 12.5 9.1 32 11.5 9.6 1.8 A
VISHAY 159 PUL-SI 330uF/450V 2%6 = = 2%6 = = Stk.
Ersatzserienwiderstand ESR=| 0.038 = = 0.038 = = Ohm
Verluste der Ausgangskondensatoren Pco= 12.0 6.3 0.8 10.1 7.0 0.2 w
Eigenstromversorgung P,.= 30 30 30 30 30 30 W
Zusatzverluste Poai= 50 50 50 50 50 50 W
Gesamtverluste P=| 3157 250.1 1979 | 300.2 2466 1424 W
Wirkungsgrad n=| 97.11 9771 98.19 | 9451 9549 97.40 %

Tab.2.4: Verlustleistungsbilanz des ,,1S Boost* fiir Ausgangsleistungen
von 10.5kW und 5.25kW bei Eingangsspannungen in den Bereichen
320...530V und 166...480V.
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Einer der wesentlichen Nachteile des Systems ist der grofle erforderliche
Induktivititswert von L = 1.5mH bei einer effektiven Strombelastung von 25A. Die
Induktivitit konnte vorteilhafterweise auf zwei Einzelinduktivititen aufgeteilt werden,
wobel eine im positiven und eine im negativen Zweig der Schaltung angeordnet werden
sollte. Diese Induktivititen konnten dann mit Metglas Powerlite C-Kernen [17] mit der
Typenbezeichnung AMCC32 und einem Luftspalt von g = Imm und einer
Windungszahl N = 48Wdg ausgefiihrt werden. Das Volumen der beiden Induktivititen
summiert sich zu V; = 0.46dm’. Die Ausgangskondensatoren (12 Stiick) besitzen ein
Volumen von Ve = 0.486dm3 und fiir die Eigenstromversorgung, Uberspannungs-
begrenzungsschaltungen, die Ansteuerschaltung und die Leiterplatte wird ein Volumen
von V. = 0.75dm’ angenommen. Die Regelung des Systems ist vergleichsweise
einfach und wird mit einem Bauraum von V., = 0.1dm’ in die Berechnung der
Leistungsdichte aufgenommen. Damit ergibt sich ein Gesamtvolumen des Systems von
V = 2.576dm’, bei einer Ausgangsleistung von 10.5kW resultiert daraus eine
Leistungsdichte von p = 4.08kW/dm’.

Tab.2.5 zeigt den Vergleich der Strombelastung des Netzes, des Leistungstransistors,
der Freilaufdiode, der Netzdioden, des Drosselstroms und der Ausgangskondensatoren
durch die Simulation und die Rechnung. Der Fehler betrigt max. 2.8% beim Mittelwert
und 2.2% beim Effektivwert des Transistorstroms. Der Zweck der Berechnung ist
einerseits die Wirkungsgradpriddiktion und andererseits die Dimensionierung der
Komponenten, wofiir eine Genauigkeit der Stromwerte (nicht des Wirkungsgrades) von
5% ausreichen sollte. Der exakte Wert des Wirkungsgrades kann nur durch eine

experimentelle Analyse eines realisierten Systems ermittelt werden.

Simulation Rechnung Fehler

Eingangsspannung Unii= 400 400 v
Eingangsstrom Inyms= 16.53 16.58 A -0.3%
Transistorstrom I s= 10.71 10.95 A -2.2%
Isave= 5.66 5.83 A -2.8%
Freilaufdiodenstrom IpF rms= 17.18 17.17 A 0.1%
Iprave= 14.58 14.50 A 0.6%
Netzdiodenstrom Ipn,rms= 11.69 11.78 A -0.8%
Ipnave= 6.75 6.79 A -0.6%
Eingangsdrosselstrom 11, yms= 20.25 20.41 A -0.8%
Ausgangskondensatorstrombelastung  Ico,ms= 9.1 9.20 A -1.2%

Tab.2.5: Vergleich der Strombelastung bestimmt durch Simulation und

Rechnung. Der maximale Unterschied betrigt 2.8%.
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Abb.2.6: Aufteilung der Verluste des ,,1S Boost* nach Tab.2.4 fiir die
unterschiedlichen Eingangsspannungen 320, 400 und 530V bei einer
Ausgangsleistung von 10.5kW (a) und fiir 166, 208 und 480V bei 5.25kW
Ausgangsleistung (b).

Abb.2.7 zeigt eine grafische Darstellung der Einzelvolumina der Komponenten des
Gleichrichtersystems. Die Hauptanteile gehen dabei an die Hochsetzstellerinduktivitét
und die Ausgangskondensatoren, wie es fiir die Hochsetzstellertopologie zu erwarten
war. Zufolge des guten Wirkungsgrades weisen der Kiihlkdrper und die Liifter nur ein
vergleichsweise kleines Volumen auf. Das Zusatzvolumen soll die Eigenstrom-
versorgung, die Uberspannungsbegrenzungsschaltungen, den Stromwandler und die
Leiterplatte beinhalten und ist entsprechend der Erfahrung mit vergleichbaren praktisch
realisierten Systemen angenommen. Ein EMV Filter ist weder in der Berechnung des

Wirkungsgrades noch im Volumen und damit auch nicht bei der Leistungsdichte

beriicksichtigt.

Kiihlkorpertemperatur Ty= 90 °C
Umgebungstemperatur Ta= 50 °C
Bendétigter Kiihlkorper Rm=| 0.204 °C/W
AAVID Typ S101/120PG

Thermischer Widerstand Rmy=1| 0.189 °C/IW
Kiihlkorpervolumen V=1 0.480 dm?®
Liiftervolumen Ve=| 0.300 dm’®
Eingangsdrosselvolumen Vi=| 0.460 dm’®
Ausgangskondensatorvolumen Ve=1| 0.486 dm’®
Eigenstromversorgung, Leiterplatten, etc. Vau=1 0.750 dm’®
Steuerplatine Ver=| 0.100 dm’®
Gesamtvolumen V= 2576 dm’®
Leistungsdichte p=| 408 |kW/dm®

Tab.2.6: Berechnung der Leistungsdichte des ,,1S Boost®.
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Abb.2.7: Aufstellung der Einzelvolumina der Leistungskomponenten des

,,1S Boost*.
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2.3 Halbgesteuerter dreiphasiger Hochsetzsteller

Der halbgesteuerte dreiphasige Hochsetzsteller (im Folgenden ,,3S Boost®, vgl.
Abb.2.8) stellt eine einfache und 6konomische Schaltungstopologie fiir Anwendungen
dar, wo ein Leistungsfaktor von A = 0.95 und eine Stromverzerrung von THDI = 30%
ausreichend sind [18]. Die Vorteile des ,,3S Boost*“ insbesondere gegeniiber einer

vollgesteuerten Schaltung sind:

¢ FEinfache Schaltungsstruktur;
e nur drei gesteuerte Leistungsschalter und Ansteuerschaltungen;
¢ cine gemeinsame Versorgung fiir alle drei Gate-Ansteuerschaltungen;

e ein Briickenkurzschluss ist aufgrund der Schaltungsstruktur ausgeschlossen;

und gegeniiber einem passiven Gleichrichter:

e geregelte Ausgangsspannung

e geringere Stromverzerrung.

& O

Abb.2.8:  Schaltungstopologie des halbgesteuerten  dreiphasigen
Hochsetzstellers ,,3S Boost*.

Beim dreiphasigen  Hochsetzsteller ~wird immer die jeweils hochste
AuBenleiterspannung zur Ausgangsspannung U, hochgesetzt. Die dritte Netzzuleitung

fiihrt dann keinen Strom, weiters werden negative Strome iy, < 0 nicht aktiv geregelt.

Fiir rechteckférmige Netzstrome kann die Eingangsstromregelung wieder durch einen
einfachen Zweipunktregler (vgl. Abb.2.9) erfolgen. Es ist nicht moglich, ein
Modulationsschema zu finden, dass sinusformige Eingangsstrome bewirkt, da negative
Netzstrome wegen der Dioden Dg; nicht aktiv geregelt werden konnen. D.h. die

negativen Anteile der Netzstrome sind jedenfalls blockférmig, weshalb auch die
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positiven Anteile blockformig geregelt werden, was die geradzahligen Harmonischen
minimiert. Die Ausgangsspannungsregelung erfolgt mit einem PI-Regler dessen
Durchtrittsfrequenz im Bereich 10-20Hz liegt um eine Riickwirkung der Welligkeit der
Ausgangsspannung mit sechsfacher Netzfrequenz auf die Eingangsstromform zu

vermeiden.

Abb.2.10 zeigt das Ergebnis der Simulation des ,,3S Boost* mit der Reglerstruktur nach
Abb.2.9 und Simulationsparametern nach Tab.2.7, wobei die Zweipunktcharakteristik
des Gleichrichtersystems erkannt werden kann. Auch der rechteckformige Verlauf der
Netzstrome mit dem Stromflusswinkel von 27m/3 (120°) in positiver und negativer
Richtung sind zu erkennen. Der Leistungsfaktor ist daher wieder theoretisch A = 3/n =
0.955 bei einer Stromverzerrung von THDI = 31.1%, bei Vernachldssigung des
Stromrippels. Die Simulation liefert mit einem Leistungsfaktor 4 = 0.957 und einer

Stromverzerrung THDI = 29.7% Werte, die wieder sehr nahe an der Theorie liegen.

~
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o l ¥
Iy Iy, - 1 S; ~
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Abb.2.9: Blockschaltbild der kaskadierten Regelung des halbgesteuerten
dreiphasigen Hochsetzstellers mit drei inneren Zweipunktstromreglern und

einem iiberlagerten Ausgangsspannungsregler F(s).

Eingangsspannung: Uy, ; =400V Uy, =208V
Ausgangsleistung:  Pp=10.5kW Py =5.25kW
Ausgangsspannung: Ugy =750V Up =680V
Schaltfrequenz: fr=25kHz fp=25kHz

Tab.2.7: Parameter fiir die Simulation des ,,3S Boost*.
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Abb.2.10: Simulation des ,,3S Boost“ fiir eine Netzperiode (20ms).
die  AuBenleiterspannungen  uy; und  die
Umrichtereingangsspannungen (G = RS, ST, TR), die

Ausgangsspannung Uy, und die Netzstrome iy; (i = R, S, T) fiir eine

Dargestellt  sind

Uy ij

Eingangsspannung von Uy;; = 400V und eine Ausgangsleistung von
Py = 10.5kW (a) und einer Eingangsspannung von Uy,; = 208V und eine
Ausgangsleistung von Py = 5.25kW (b).

Das Frequenzspektrum der Eingangsstrome ohne EMV Filter ist in Abb.2.11(a)

dargestellt. Die Grundschwingung (1. Harmonische) des FEingangsstroms betrigt

Ini)rms = 15.8A. Der Hauptanteil des Stromrippels liegt bei Frequenzen im Bereich

20 ... 37kHz, daher wird fiir die Berechnung der Schaltverluste eine mittlere Schalt-

frequenz von fp = 25kHz gewihlt. Die Harmonischen des Eingangsstroms fiir n = 2...40

sind in Abb.2.11(b) gemeinsam mit den zuldssigen Grenzwerten nach EN61000-3-2
und EN61000-3-4 dargestellt. Mit dem ,,3S Boost* kann keiner der beiden Grenzwerte

eingehalten werden, da die ungeradzahligen Harmonischen zu hoch sind. Auch die

geradzahligen Harmonischen liegen bei dieser Schaltungstopologie iiber den Grenzen,
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da die Eingangstrome nicht symmetrisch sind. Diese Schaltungsstruktur kann daher nur
angewendet werden, wo die EN61000-3-2 und EN61000-3-4 nicht verlangt werden.

10
1
Ly, A
0.1
0.01 @)
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
: Frequenz f/ kHz
37 I 3S Boost n =2...40
I,/ A 2 | Limit IEC61000-3-4
. ] Limit IEC61000-3-2
O - | | | | B B B e B B e B B e e B e B B o M B o B B o I, (b)

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32 34 36 38 40
Ordnung n der Harmonischen

Abb.2.11: Frequenzspektrum der Eingangsstrome iy (a) und Harmonische
n =2...40 im Vergleich zu den zulédssigen Grenzwerten nach EN61000-3-
2 und EN61000-3-4 (vgl. (b)) fiir eine Eingangsspannung von Uy, =
400V und eine Ausgangsleistung von P, = 10.5kW fiir den ,,3S Boost*.

Im Folgenden werden die Berechnungsformeln fiir die mittleren und effektiven
Strombelastungen der Leistungshalbleiter priasentiert, um im Anschluss eine
Wirkungsgradpradiktion des Systems durchfithren zu konnen. Es werden rein
rechteckformige Strome unter Vernachldssigung des Stromrippels und eine konstante
Schaltfrequenz angenommen. Die Richtigkeit der Formeln wird mit der Simulation

tiberpriift.

Die Sperrspannungsbeanspruchung der Halbleiter wird durch die Ausgangsspannung
Uy (zuziiglich der transienten Uberspannungen beim Schalten) definiert. Das
vorliegende System kann mit IGBTs als Leistungstransistoren §; mit einer
Spannungsfestigkeit von 1200V (APT45GP120B2DQ?2) realisiert werden, wobei die
antiparallelen Dioden Dg; bereits im Gehiuse integriert sind (Gehduse T-MAX
entspricht TO247 ohne Montageloch). Als Freilaufdioden D; werden ultraschnelle soft
recovery Dioden mit einer Spannungsfestigkeit von 1000V (APT40DQ100B) im
TO-247 Gehiéuse verwendet.
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Spannungs- v=_Yo
tibersetzungsverhiltnis: Uy
.. 4 N7z . ]2
Netzstrome: Iy ZIOT Iy s = Iy 3
Freilaufdioden: I = i—N I = i—N
. D.avg Nﬂ D,rms m
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Tab.2.8: Strombelastung der Leistungskomponenten des ,,3S Boost*.
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Abb.2.12: Schaltungsstruktur des ,,3S Boost* mit Formeln zur Berechnung

der Strombelastung der Leistungsbauteile.

Zur Dimensionierung des Systems und Erstellung der Wirkungsgradpriadiktion

(Tab.2.9) wurde folgende Spezifikation herangezogen (vgl. Abschnitt 2.1):

¢ Eingang (3~AC):

AuBenleiterspannung nominell 400 ... 480VAC  (208...400VAC)

AuBenleiterspannungsbereich 320 ... 530VAC (166...480VAC)
e Ausgang (DC):

Nennausgangsspannung 750V (680V)

Nennausgangsleistung 10.5kW (5.25kW)

Durch die niedrige Anzahl an Halbleitern im Strompfad und die Moglichkeit der

Verwendung von expliziten Freilaufdioden mit guten Sperreigenschaften wird mit
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n = 97.85% bei einer Eingangsspannung von 400V ein guter Wirkungsgrad des
Gesamtsystems erreicht. In Abb.2.13(a) sind die Einzelverluste fiir eine Ausgangs-
leistung von Po, = 10.5kW und einen Spannungsbereich von 320 ... 530V, in
Abb.2.13(b) fiir eine Ausgangsleistung von P, = 5.25kW und einen Spannungsbereich
von 166...480V grafisch dargestellt. Die Verluste der Halbleiter belaufen sich auf
Py = 170W, d.h. ein Kiihlk6rper mit einem thermischen Widerstand von
Ry = 0.235K/W (AT = 40K) ist ausreichend. Das Volumen des vorgeschlagenen
Kiihlkorpers von AAVID Thermalloy mit der Typenbezeichnung S101/120PG betrigt
Vy = 0.48dm’. Der Liifter beansprucht ein Volumen von Vy = 0.3dm’ incl. nicht
nutzbarem Raum zufolge der unterschiedlichen Grundfldche des Kiihlkorpers und des
Liifters (vgl. Tab.2.11).

Der Nachteil des Systems sind die groen Eingangsinduktivititen mit einem Wert von
L =750uH bei einer effektiven Strombelastung von iiber 20A und einem Spitzenstrom
von iiber 25A. Die Induktivititen konnen dann gleich ausgefiihrt werden wie die
Induktivitit des ,,1S Boost®, nur bendtigt man jetzt drei Induktivititen mit einem
Gesamtvolumen von V; = 0.69dm’. Die Ausgangskondensatoren (12 Stiick) besitzen
ein Volumen von V. = 0486dm3 wund fir die Eigenstromversorgung,
Uberspannungsbegrenzungsschaltungen, die Ansteuerschaltung und die Leiterplatte
wird ein Volumen von V,,, = 0.75dm’ angenommen. Die Regelung des Systems ist
vergleichsweise einfach und wird mit einem Bauraum von V., = 0.1dm’ in die
Berechnung der Leistungsdichte aufgenommen. Damit ergibt sich ein Gesamtvolumen
des Systems von V = 2.8dm’, bei einer Ausgangsleistung von 10.5kW resultiert daraus

eine Leistungsdichte von p = 3.74kW/dm’.

Tab.2.10 zeigt den Vergleich der Strombelastung des Netzes, der Leistungstransistoren,
der Freilaufdioden und der Ausgangskondensatoren bei der Simulation und der
Rechnung. Der Fehler betrigt max. 4.4% beim Mittelwert und 3.2% beim Effektivwert
des Transistorstroms, was fiir eine Wirkungsgradpriadiktion und Dimensionierung

ausreichend genau ist.
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Ausgangsleistung Po=| 10500 10500 10500 | 5250 5250 5250 w
Angenommener Wirkungsgrad n=| 96.0 96.0 96.0 96.0 96.0 96.0 %
Eingangsleistung Py=| 10938 10938 10938 | 5469 5469 5469 w
Eingangsspannung Uy=1| 320 400 530 166 208 480 v
Eingangsstrom Iyms=| 20.67 1653 1248 | 1992 1590  6.89 A
IINloe=| 16.87 1350 10.19 | 1626 1298 5.62 A
Iv=1 2531 2025 1528 | 2439 19.47 8.44 A
Ivayms=| 19.73 1579 1191 | 19.02 15.18 6.58
Ausgangsspannung Uo=| 750 750 750 680 680 680 \
Spannungsiibersetzungsverhiltnis N=| 1.66 1.33 1.00 2.90 231 1.00
Transistorstrom Ism=| 9.51 6.18 1.89 11.53 8.61 1.05 A
Isae=| 3.58 1.89 0.23 545 3.81 0.13 A
APT45GP120B2DQ2 Ree=| 0.033 = = 0.033 = = Ohm
Uck,su= 1.5 = = 1.5 = = v
Leitverluste Psc=| 8.38 4.11 0.47 12.60 8.18 0.23 w
Schaltfrequenz fr= 25 = = 25 = = kHz
Kin=| 684 = = 68.4 = = /A
Einschaltverluste Ps,,=| 14.44 11.55 8.72 13.91 11.10 4.81 w
K= 50.1 = = 50.1 = = /A
Ausschaltverluste Pso=| 10.57 8.46 6.38 10.19 8.13 3.52 w
Verluste der Transistoren Ps=| 100.1 72.3 46.7 110.1 82.3 25.7 w
Freilaufdiodenstrom Ipms=| 11.09 9.92 8.62 8.09 7.22 4.76 A
Ipave=| 4.86 4.86 4.86 2.68 2.68 2.68 A
APT40DQ100B Rp=0.0167 = = 0.0167 = = Ohm
Up= 13 = = 1.3 = = \%
Verluste der Freilaufdioden Pp=| 25.1 23.9 22.7 13.7 13.1 11.6 w
Antiparalleldiodenstrom Ipsms=| 14.61 11.69 8.82 14.08 11.24 4.87 A
Ipsave=| 8.44 6.75 5.09 8.13 6.49 2.81 A
APT45GP120B2DQ2 Rps=| 0.031 = = 0.031 = = Ohm
Ups= 1 = = 1 = = v
Verluste der Antiparalleldioden Pps=| 452 33.0 22.5 42.8 31.2 10.6 w
Halbleitergesamtverluste 1704  129.2 91.9 166.7  126.5 47.9 A
Stromrippel 20% = = 20% = =
Eingangsinduktivitt L=| 750 = = 750 = = uH
Eingangsinduktivitdt @100°C R,=| 0.017 = = 0.017 = = Ohm
Eisenverluste Prp= 2 2 2 2 w
Verluste der Eingangsinduktivititen P=| 273 19.7 13.8 25.8 18.6 8.4 w
Ausgangskondensatorstrombelastung Ico.ms= 12.5 9.1 32 11.5 9.6 1.8 A
VISHAY 159 PUL-SI 330uF/450V 2*%6 = = 2%6 = = Stk.
Ersatzserienwiderstand ESR=| 0.038 = = 0.038 = = Ohm
Verluste der Ausgangskondensatoren Pco= 12.0 6.3 0.8 10.1 7.0 0.2 w
Eigenstromversorgung P,.= 30 30 30 30 30 30 W
Zusatzverluste Poai= 50 50 50 50 50 50 w
Gesamtverluste P=| 289.8 2352 1864 | 282.6 2322 136.5 \
Wirkungsgrad n=| 9735 97.85 9830 | 94.83 95.75 97.50 %

Tab.2.9:  Verlustleistungsbilanz ~ des  ,,3S  Boost* fiir die
Ausgangsspannungsniveaus 10.5kW und 5.25kW und
Eingangsspannungen mit den Bereichen 320...530V und 166...480V.
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Transistoren
Eingangsind.
Transistoren
Zusatzverluste

(a)

Freilaufdioden
Antipar.dioden

Zusatzverluste

Freilaufdioden
Antipar.dioden

Ausgangskond.

(b)

Abb.2.13: Aufteilung der Verluste des ,,3S Boost* nach Tab.2.9 fiir die
unterschiedlichen Eingangsspannungen 320, 400 und 530V bei einer
Ausgangsleistung von 10.5kW (a) und fiir 166, 208 und 480V bei 5.25kW
Ausgangsleistung (b).

Abb.2.14 zeigt eine grafische Darstellung der Einzelvolumina der Komponenten des
Gleichrichtersystems. Die Hauptanteile gehen dabei an die Hochsetzsteller-
induktivititen und die Ausgangskondensatoren, wie es fiir die Hochsetzstellertopologie
zu erwarten ist. Infolge des guten Wirkungsgrades weisen der Kiihlkérper und die
Liifter nur ein vergleichsweise kleines Volumen auf. Das Zusatzvolumen soll die
Eigenstromversorgung, die Uberspannungsbegrenzungsschaltungen, die Stromwandler
zur Eingangsstrommessung, die Vorladeschaltung fiir die Ausgangskondensatoren und
die Leiterplatte beinhalten und ist entsprechend der Erfahrung mit vergleichbaren
Systemen angenommen. Ein EMV Filter ist weder in der Berechnung des

Wirkungsgrades noch im Volumen und damit auch nicht in der Leistungsdichte

beriicksichtigt.

Simulation Rechnung Fehler

Eingangsspannung Unu= 400 400 v
Eingangsstrom Iy yms= 16.532 16.576 A -0.3%
Transistorstrom Is 5= 6.183 6.387 A -3.2%
Isave= 1.888 1.976 A -4.4%
Freilaufdiodenstrom Ip yms= 9.921 9.927 A -0.1%
Ip wg= 4.861 4.840 A 0.4%
Ausgangskondensatorstrombelastung  Ico ms= 9.089 9.220 A -1.4%

Tab.2.10: Vergleich der Strombelastung bestimmt durch Simulation und

Rechnung. Der maximale Unterschied betrigt 4.4%.
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Kiihlkorpertemperatur Tu= 90 °C
Umgebungstemperatur Ta= 50 °C
Benotigter Kiihlkorper Rpy=1| 0.235 °C/IW
AAVID Typ S101/120PG

Thermischer Widerstand Ry=1| 0.189 °C/IW
Kiihlk6rpervolumen V=1 0.480 dm?®
Liiftervolumen Ve=1| 0.300 dm?®
Eingangsdrosselvolumen Vi=| 0.690 dm’
Ausgangskondensatorvolumen Ve=1 0.486 dm’®
Eigenstromversorgung, Leiterplatten, etc. V=1 0.750 dm’®
Steuerplatine Ven=1 0.100 dm’®
Gesamtvolumen V=1 2.806 dm’
Leistungsdichte p=| 374 |kwW/dm’®

Tab.2.11: Berechnung der Leistungsdichte des ,,3S Boost*.

Kiihlkorper
Liifter
Zusatzvol
Steuerung

Induktivitdten
Kondensatoren

Abb.2.14: Aufstellung der Einzelvolumina der Leistungskomponenten des
»3S Boost*.
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2.4 Hochsetzstellerbasiertes Einschalter-Pulsgleichrichtersystem mit

diskontinuierlichem Drosselstrom

Beim hochsetzstellerbasierten Einschalter-Pulsgleichrichtersystem mit
diskontinuierlichem Drosselstrom [19] (im Folgenden: ,,1S DCM Boost*) sind die
Induktivititen auf der Netzseite des Umrichters angeordnet (vgl. Abb.2.15). Die
Diodenbriicke, gebildet durch Dioden Dy;, wird periodisch mit kleinem und wihrend
einer Netzperiode konstantem Tastverhdltnis durch den Leistungstransistor S
kurzgeschlossen. Der Spitzenwert des Eingangsstroms zum Ausschaltzeitpunkt ist
damit proportional zum aktuellen Wert der Netzspannung uy ;. Nach dem Ausschalten
erfolgt die Entmagnetisierung der Eingangsinduktivitdten in den Ausgangskondensator.
Der Leistungsfluss wird bestimmt durch die Einschaltdauer des Leistungstransistors.
Wegen der Einfachheit der Regelung (konstantes Tastverhiltnis iiber eine Netzperiode

eingestellt durch den Ausgangsspannungsregler) wird diese hier nicht angefiihrt.

DF+ Io
— R
bk F %
=~ iIV,I iL,i L
' S
Co
1 — 1| § = |U,
N —
i=R, S, T f f f

Abb.2.15: Schaltungstopologie des hochsetzstellerbasierten Einschalter-
Pulsgleichrichtersystems mit diskontinuierlichem Drosselstrom (1S DCM
Boost).

Der diskontinuierliche Eingangsstrom des Gleichrichtersystems weist niederfrequente
Harmonische auf, deren Amplituden abhingig vom Spannungsiibersetzungsverhiltnis
N=Up/ UM 1 sind [20], [21]. Eine hohe Netzstromqualitit ist daher verbunden mit
einem hohen Spannungsiibersetzungsverhdltnis bzw. einer hohen Spannungs-
beanspruchung der Leistungshalbleiter. Bei einem Leistungsfaktor 4 > 0.98 muss das
Spannungsiibersetzungsverhiltnis bereits N > 1.25 sein [22]. Weitere Nachteile des
Systems sind die hohe Spitzenstrombelastung der Leistungskomponenten und der hohe
Filteraufwand fiir die Erfiillung der EMV Vorschriften.
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Abb.2.16: Simulation des ,,1S DCM Boost* fiir eine Netzperiode (20ms).
Dargestellt sind die Netzphasenspannungen uy; die Ausgangsspannung
Uy, die Eingangsdrosselstrome i;; und die Netzstrome iy; (i = R, S, T)
nach EMV Filterung bei einer Eingangsspannung von Uy,; = 400V und
einer Ausgangsleistung von Py = 10.5kW (a) und einer Eingangsspannung
von Uy, =208V und einer Ausgangsleistung von P, = 5.25kW (b).

Abb.2.16 zeigt die Ergebnisse der Simulation des ,,1S DCM Boost* fiir den Betrieb mit
konstantem Tastverhéltnis wihrend einer Netzperiode mit den Simulationsparametern
nach Tab.2.12. Die hohen schaltfrequenten Oberschwingungen des Eingangsstroms
konnen verringert werden, indem zwei Systeme phasenversetzt parallel betrieben
werden, wodurch sich in weiten Teilen der Netzperiode wieder ein kontinuierlicher
Netzstrom ergibt (vgl. Abb.2.17 und Abb.2.18). Der Leistungsfaktor des Systems ist
durch die Parallelschaltung unbeeinflusst bei A = 0.9843 mit einer Stromverzerrung von
THDI = 17.9% (Uy,; = 400V, Uy = 800V), wobei im Leistungsfaktor und in der
Stromverzerrung die schaltfrequenten Verzerrungen nicht beriicksichtigt sind. Die
schaltfrequenten Eingangsstrome des Systems miissten durch ein geeignetes EMV
Filter bereitgestellt werden.

In Abb.2.19(a) ist das Frequenzspektrum der Eingangsstrome ohne EMV Filter
dargestellt. Der hohe Rippelstromanteil bei der Schaltfrequenz fp = 25kHz zufolge der
diskontinuierlichen Drosselstrome ist deutlich erkennbar. Der niederfrequente Anteil
der Eingangsstrome ist in Abb.2.19(b) dargestellt. Die Grenzwerte der Normen
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EN61000-3-2 und EN61000-3-4 werden nur mehr durch die 5. Harmonische
tiberschritten. Durch Anwendung eines verbesserten Modulationsschemas, d.h. durch
Reduktion des Tastverhiltnisses mit einer ausgeprigten 6. Harmonischen, konnte die

5. Harmonische unter den Grenzwert gedriickt werden [21].

ok k4 | 2 7%

S

L
11
I+
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trr e

Abb.2.17: Anordnung von zwei phasenversetzt getakteten parallelen ,,1S
DCM Boost* Gleichrichtersystemen.

Eingangsspannung: Uy, ; =400V Uy, =208V
Ausgangsleistung:  Pp=10.5kW Py =5.25kW
Ausgangsspannung: Up = 800V Uy =800V
Schaltfrequenz: »=25kHz »=25kHz

Tab.2.12: Parameter fiir die Simulation des ,,1S DCM Boost*.
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Abb.2.18: Simulation von zwei phasenversetzt getakteten parallel
geschalteten ,,1S DCM Boost*“ Gleichrichtersystemen (sieche Abb.2.17).
Dargestellt sind die Netzphasenspannungen uy; die Ausgangsspannung
Uy, die Drosselstrome iy ; und die Netzstrome iy ; (weie Linien, i = R, S,
T) mit einem EMV Filter fiir eine Eingangsspannung von Uy, = 400V
und einer Ausgangsleistung von P, = 10.5kW (a) sowie einer
Eingangsspannung von Uy,;; = 208V und einer Ausgangsleistung von
Py =5.25kW (b).

Im Folgenden werden die Berechnungsformeln fiir die mittleren und effektiven
Strombelastungen der Leistungshalbleiter prisentiert, um im Anschluss eine
Wirkungsgradpridiktion des Systems durchfiihren zu konnen [22]. Folgende Annahmen
werden dabei getroffen:

e cine rein sinusformige Versorgungsspannung;

¢ die Einschaltdauer 7,; (und damit das Tastverhiltnis &, :TL'I) ist konstant
P

innerhalb der Netzperiode T, =%;
N

¢ cine konstante Ausgangsspannung Uy;

e konstanter Ausgangsstrom /y;

o fp>200fy bzw. Tp<< Ty (T, :% bezeichnet die Pulsperiode);
P

e ideale Systemkomponenten (speziell: Vernachldssigung der Verluste, der

Vorwirtsspannungsabfille, Schaltzeiten der Leistungshalbleiter usw.);
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Abb.2.19: Frequenzspektrum der Eingangsstrome iy (a) und Harmonische
n = 2...40 (b) in Vergleich mit den Grenzwerten nach EN61000-3-2 und
EN61000-3-4 fiir eine Eingangsspannung von Uy;; = 400V und eine
Ausgangsleistung von Py = 10.5kW fiir den ,,1S DCM Boost*.

Spannungs-

tibersetzungsverhiltnis:
Netzstrome:

Spitzenwert des

Transistorstroms:

Leistungstransistoren:

Freilaufdioden:

Netzdioden:

Ausgangskondensator:

.16
=i, —
SO97Z'

Dy ,rms

I

12

Ig =1

S.,rms

I =13

—J3
Cy,rms Dy ,rms o

Tab.2.13: Strombelastung der Leistungskomponenten des ,,1S DCM

Boost*.
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Zur Dimensionierung des Systems und Erstellung der Wirkungsgradpriadiktion

(Tab.2.14) wurde folgende Spezifikation herangezogen (vgl. Abschnitt 2.1):

¢ Eingang (3~AC):

AuBenleiterspannung nominell 400 ... 480VAC  (208...400VAC)

AuBenleiterspannungsbereich 320 ... 530VAC (166...480VAC)
e Ausgang (DC):

Nennausgangsspannung 800V (800V)

Nennausgangsleistung 10kW (5kW)

Um eine akzeptable Netzstromform zu erhalten muss die Ausgangsspannung des
Gleichrichtersystems bei einer Eingangsspannung von 480V auf U, = 850V und bei

einer Eingangsspannung von 530V auf Uy = 900V angehoben werden.

Das Gleichrichtersystem kann mit einem IGBT als Leistungstransistor S mit einer
Sperrspannungsfestigkeit von 1200V (APT45GP120J) realisiert werden. Als
Freilaufdiode Dy muss eine ultraschnelle soft recovery Diode mit einer
Spannungsfestigkeit von 1200V (APT40DY120B) im TO-247 Gehiduse verwendet
werden, eine Diode mit 1000V Spannungsfestigkeit ist in diesem Fall nicht
ausreichend, da die Ausgangsspannung auf Uy = 900V bei einer

Eingangsauflenleiterspannung von 530V angehoben werden muss.

Ein groBer Vorteil der Schaltungstopologie ist, dass durch den diskontinuierlichen
Drosselstrom keine Einschaltverluste am Leistungstransistor auftreten. Die
Ausschaltverluste stellen den Hauptanteil der Verluste im Leistungstransistor mit
Ps = 118.8W im ungiinstigsten Betriebspunkt dar. Mit einem thermischen Widerstand
von Rpy;c = 0.38K/W und einer Montage des Gehiduses auf den Kiithlkorper mit
Wirmeleitpaste (Ryy cy = 0.05K/W) sowie einer maximalen Kiihlkorpertemperatur von
Ty =90°C ergibt sich eine Sperrschichttemperatur von 7, = 141°C < 150°C = T} ... Die
Erwidrmung der Freilaufdiode ist nicht kritisch (7; = 119°C mit Ryyn = 1.11K/W).
Besondere Beachtung verdient die Gleichrichterbriicke, deren Sperrschichttemperatur
T, =121°C betragt (T ,ax = 130°C). Der Wirkungsgrad des Systems ist mit 77 = 97.34%
bei Uy, = 400V und P, = 10.5kW akzeptabel. In Abb.2.20 sind die Hauptanteile der
Verluste in Abhéngigkeit der Eingangsspannung und der Ausgangsleistung grafisch
dargestellt.
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Ausgangsleistung Po=| 10500 10500 10500 | 5250 5250 5250 w
Angenommener Wirkungsgrad n=| 96.0 96.0 96.0 96.0 96.0 96.0 %
Eingangsleistung Py=1| 10938 10938 10938 | 5469 5469 5469 w
Eingangsspannung Un=1| 320 400 530 166 208 480 v
Eingangsstrom Ivms=| 20.03 16.03 12.10 | 1931 1541 6.68 A
Inoms=| 19.73 1579 1191 | 19.02 15.18 6.58 A
Ausgangsspannung Uo=| 800 800 900 800 800 850 \
Spannungsiibersetzungsverhéltnis N=| 1.77 1.41 1.20 341 2.72 1.25
Tastverhiltnis o= 0403 0271 0.162 | 0.684 0519 0.136
%=1 0927 0926 0967 | 0968 0.821 0.677
Transistorstrom Is=| 64765 54.501 43.068 | 57.063 54.233 32.882 A
Isms=| 22.68 1566  9.56 | 26.04 21.56 6.70 A
Isame=| 1246  7.06 333 18.64 1344 214 A
APT45GP120J Ree=| 0.033 = = 0.033 = = Ohm
Ucksa= 1.5 = = 1.5 = = v
Leitverluste Pgc=| 35.81 18.75 8.03 50.55 35.63 471 W
Schaltfrequenz fr= 25 = = 25 = = kHz
K= 50.1 = = 50.1 = = /A
Ausschaltverluste Psop=| 7748 6520 5152 | 68.27 64.88 39.34 w
Transistor Ps=| 1133 84.0 59.6 118.8  100.5 44.0 \
Freilaufdiodenstrom Ippms=| 2238 2053 17.21 | 1486 1448 10.94 A
Iprave=| 13.67 13.67 12.15 6.84 6.84 6.43 A
APT40DQ100B Rpr= | 0.0167 = = 0.0167 = = Ohm
Upr= 1.3 = = 1.3 = = \Y
Verluste der Freilaufdioden Ppr=| 26.1 24.8 20.7 12.6 12.4 10.4 w
Netzdiodenstrom Ipnms= | 18.00 15.14 12.23 16.21 14.18 7.81 A
Ipyvae=| 8.71 6.91 5.16 8.49 6.76 2.86 A
IXYS VUO 34 Rpy=| 0.015 = = 0.015 = = Ohm
Upy=| 0.85 = = 0.85 = = v
Verluste der Netzdioden Ppy=1| 73.6 55.9 39.8 67.0 52.6 20.1 w
Halbleitergesamtverluste 2130 164.6 120.1 | 1983 1655 74.5 W
Eingangsdrosselstrom Ipms=| 25.46  21.41 17.29 | 22.92 20.06 11.05 A
L= 65 = = 65 = = uH
Eingangsinduktivitdt @100°C R,=| 0.008 = = 0.008 = = Ohm
Eisenverluste Pre=| 7.86 7.86 7.86 7.86 7.86 7.86 w
Verluste der Eingangsinduktivititen P=| 39.1 34.6 30.8 36.2 332 26.5 w
Ausgangskondensatorstrombelastung Ico.ms= 17.7 15.3 12.2 13.2 12.8 8.9 A
VISHAY 159 PUL-SI 330uF/450V 2*9 = = 2%9 = = Stk.
Ersatzserienwiderstand ESR=| 0.026 = = 0.026 = = Ohm
Verluste der Ausgangskondensatoren Pco= 16.1 12.0 7.6 8.9 8.3 4.0 w
Eigenstromversorgung P,.= 30 30 30 30 30 30 W
Zusatzverluste Poai= 50 50 50 50 50 50 w
Gesamtverluste P=| 3482 2912 2384 | 3234 287.0 185.0 \
Wirkungsgrad n=| 96.82 9734 97.82 | 94.09 9475 96.62 %

Tab.2.14: Verlustleistungsbilanz des ,,1S DCM Boost*“ fiir die
Ausgangsleistungen 10.5kW und 5.25kW und Eingangsspannungen in den
Bereichen 320...530V und 166...480V.
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Transistor
Freilaufdiode
Netzdioden
Eingangsind.
Zusatzverluste
Transistor
Freilaufdiode
Netzdioden
Eingangsind.

(a)

Ausgangskond.
Ausgangskond.
Zusatzverluste

(b)

Abb.2.20: Aufteilung der Verluste des ,,1S DCM Boost* nach Tab.2.14
fir die unterschiedlichen Eingangsspannungen 320, 400 und 530V bei
einer Ausgangsleistung von 10.5kW (a) und fiir 166, 208 und 480V bei
5.25kW Ausgangsleistung (b).

Als alternative Realisierungsvariante konnte man die Ausgangskondensatoren in eine
Serienschaltung aufteilen und zwei in Serie geschaltete 600V MOSFETs an Stelle des
1200V IGBTs verwenden, wobei der Mittelpunkt der Serienschaltung der
Kondensatoren mit dem Mittelpunkt der Serienschaltung der MOSFETSs zu verbinden
wire. In diesem Fall miisste man auch die Freilaufdiode Dy durch zwei 600V Dioden
ersetzen, wobeil eine im oberen und eine im unteren Zweig der Schaltung anzuordnen

ware.

Abb.2.21 zeigt die grafische Darstellung der Hauptanteile des Gleichrichtervolumens
nach Tab.2.15. Die Eingangsinduktivititen weisen zwar nur einen Induktivitatswert von
L = 65uH auf, missen aber fiir einen Spitzenstrom von [; = 65A und eine
Schaltfrequenz von fp = 25kHz ausgelegt werden. Dies hat zur Folge, dass die
Realisierung mit Ferritkernen des Typs E65/32/27 mit z.B. EPCOS N27 Material
erfolgen muss. Die Induktivititen weisen dann ein Einzelvolumen von 0.237dm’ und
ein Gesamtvolumen von V; = 0.711dm’ auf. Damit ist eine Induktivitit ungefihr gleich
grof3, wie eine Induktivitit des ,,1S Boost* mit einem Induktivitdtswert von L = 750uH
und einem Spitzenstrom von 25A, welche mit einem AMCC Metglas Kern mit
wesentlich hoherer Sittigungsinduktion realisiert werden konnte. Wegen der einfachen
Regelung des Systems kann das notwendige Volumen der Steuerplatine sehr klein

angenommen werden (V,, = 0.025dm3). Das Zusatzvolumen soll die
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Eigenstromversorgung, die Uberspannungsbegrenzungsschaltungen und die Leiterplatte
beinhalten und ist entsprechend der Erfahrung mit vergleichbaren Systemen
angenommen. Ein EMV Filter, das in diesem Fall wegen der diskontinuierlichen
Drosselstrome eine entsprechend hohe Dampfung aufweisen muss, ist weder in der
Berechnung des Wirkungsgrades noch im Volumen und damit auch nicht in der der

Leistungsdichte  beriicksichtigt. Die  Leistungsdichte des Systems betrigt
p=3.05kW/dm’.

Kiihlkorpertemperatur Ty= 90 °C
Umgebungstemperatur Ta= 50 °C
Benotigter Kiihlkorper Rmy=| 0.188 °C/IW
AAVID Typ 2451PG

Thermischer Widerstand Rmyy=| 0.169 °C/IW
Kiihlkorpervolumen Vu=1 0.660 dm?®
Liiftervolumen Ve=| 0.565 dm?®
Eingangsdrosselvolumen Vi=| 0.711 dm’®
Ausgangskondensatorvolumen Ve=1| 0.729 dm?
Eigenstromversorgung, Leiterplatten, etc. V=1 0.750 dm?
Steuerplatine Ven=1 0.025 dm?
Gesamtvolumen V=| 3.440 dm®
Leistungsdichte p=| 305 |kw/idm’

Tab.2.15: Berechnung der Leistungsdichte des ,,1S DCM Boost*.

Kiihlkorper
Liifter
Zusatzvol.
Steuerung

Induktivitidten
Kondensatoren

Abb.2.21: Aufstellung der Einzelvolumina der Leistungskomponenten des
,, 1S DCM Boost*.
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2.5 Minnesota Rectifier

Der ,Minnesota Rectifier ist ein dreiphasiges, hochsetzstellerbasiertes PWM
Gleichrichtersystem mit Addition einer dritten Harmonischen zu den Eingangsstrémen
der netzseitigen Drehstrom-Diodenbriicke. Diese dritte Harmonische wird entweder
durch einen Zick-Zack Transformator 7' (Abb.2.22) oder eine andere Schaltung mit
geringer Nullimpedanz, wie z.B. eine Sternschaltung von LC-Serienresonanzkreisen
erzeugt [23]. Um einen nahezu sinusformigen Eingangsstrom iy ; zu erhalten, muss eine
dritte Harmonische i3 die durch die Hochsetzstellerinduktivititen und die
Stromregelung getrieben wird, im System zirkulieren. Der Vorteil des Systems ist die
einfache Schaltungsstruktur, die geregelte Ausgangsspannung, der hohe Leistungsfaktor
A =0.9979 und die niedrige Stromverzerrung von THDI = 6.47%. Der verwendete
Transformator 7 muss fiir ca. 20% der Ausgangsleistung bemessen werden [24].
Anzumerken ist, dass durch Erweiterung von i3 mit Oberschwingungen der
Ordnungszahlen 9, 15, 21, ... auch ein rein sinusformiger Verlauf des Netzstromes

erzielt werden kann.

i=R, S, T

Abb.2.22: Schaltungstopologie des dreiphasigen PWM
hochsetzstellerbasierten Gleichrichtersystems mit netzseitiger Injektion

einer dritten Harmonischen (Minnesota Rectifier).

Die Regelung der Drosselstrome i; kann durch einen Zweipunktregler oder einen
,»Average Current Mode‘“-Regler erfolgen. Der Sollwert der Drosselstrome muss eine
dritte Harmonische i; mit einer einstellbaren Amplitude enthalten, wobei das beste
Ergebnis hinsichtlich Stromverzerrung THDI mit einem Verhiltnis [; = 0.74,

I = 0.74 i 4, [25] erreicht wird. Wird eine dreieckformige Nullkomponente i3
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verwendet, kann der Gehalt des Netzstroms an niederfrequenten Harmonischen weiter
verringert werden. Wird das Modulationsschema nach [26] verwendet, ergibt sich ein
rein sinusformiger Eingangsstrom. Die dullere, iiberlagerte Regelschleife besteht aus
dem Ausgangsspannungsregler F(s) und dem Regler fiir die

Ausgangsspannungssymmetrie F,(s) (Abb.2.23).

Y

F(s)

Uc

M
o TT

Abb.2.23: Blockschaltbild der kaskadierten Regelung des ,,Minnesota

Rectifier, realisiert mit innerem Stromregelkreis, {iberlagertem

Ausgangsspannungsregler F(s) und Ausgangsspannungssymmetrieregler
F(s). Die Injektion der dritten Harmonischen ist mit i; dargestellt.

Die Abb.2.24 zeigt das Simulationsergebnis mit einer dreieckformigen Nullkomponente
i3. Die Drosselstrome i; weisen signifikante dritte Harmonische auf, die der
Transformator 7' auf die einzelnen Wicklungen ir; aufteilt. Diese Nullkomponenten
werden dann zum Netzstrom addiert und ergeben einen Verlauf, der sehr nahe an der
Sinusform liegt. Das Frequenzspektrum der Eingangsstrome iy ist in  Abb.2.25(a)
dargestellt, die Eingangsstromharmonischen in Abb.2.25(b). Wird eine dreieckformige
Nullkomponente i; verwendet, sind alle Harmonischen unter den Grenzwerten der
EN61000-3-2 und IEC61000-3-4, bei einer sinusformigen Nullkomponente dreifacher
Netzfrequenz werden die Normen fiir einige Stromharmonische (n = 17, 21, 25...) nicht
erfillt.
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Abb.2.24: Simulation des ,,Minnesota Rectifier* fiir eine Netzperiode.
Dargestellt sind die Netzphasenspannungen uy; die Ausgangsspannung
Uy, die Drosselstrome i;, die Transformatorstrome iz; und die Netzstrome
in;i (i = R, S, T) fiir eine Eingangsspannung von Uy,; = 400V, eine
Ausgangsleistung von Py = 10.5kW (a) sowie eine Eingangsspannung von
Uy.; = 208V und eine Ausgangsleistung von P, = 5.25kW (b) mit

dreieckformiger Nullkomponente i;.

Der Transformator wird mit den Eingangsphasenspannungen und 2/3i; beansprucht und
ist im Normalbetrieb fiir einen effektiven Strom I7,,, = 6.57A (vgl. Tab.2.16 und
Tab.2.17) zu bemessen. Aufgrund der Tatsache, dass nur eine Primédrwicklung und

keine Sekundirwicklung existiert, resultiert dies in einer Bemessungsleistung des

Transformators:
P, :%WT ~2.62kW. (2.1)

Nach [27] kann ein dreiphasiger Eisenkern mit der Typenbezeichnung 3UI 132a / EI
220/220 mit einer Nennleistung von Py = 1.99kW bei forcierter Kiihlung verwendet
werden. Die Eisenverluste sind dann Pyp = 36.4W, und die Kupferverluste
Pyc, = 76W. Die Masse des Eisens betrigt mg = 10.54kg, die Kupfermasse
me, = 11.89kg, resultierend in einer Gesamtmasse von my = 22.43kg. Das Volumen des

Transformators betrigt V= 4.4dm3.
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Abb.2.25: Frequenzspektrum der Eingangsstrome iy des ,,Minnesota
Rectifier (a) und Harmonische n = 2...40 im Vergleich zu den
Grenzwerten nach EN61000-3-2 und EN61000-3-4 fiir eine
Eingangsspannung von Uy;; = 400V und eine Ausgangsleistung von
Py = 10.5kW bei einer dreieckformigen Nullkomponente (b) und bei einer

sinusformigen Nullkomponente (c).

Die Mittelwerte und Effektivwerte der Strome in den Leistungskomponenten sind in
Tab.2.16 aufgelistet, sie dienen als Grundlage fiir die Dimensionierung und die
Wirkungsgradpridiktion des Systems. Fiir die Herleitung der Formeln wurden
sinusformige Versorgungsspannungen und Netzstrome angenommen, der Stromrippel
in den Induktivititen wurde vernachléssigt und die Schaltfrequenz wurde als konstant

angesehen.
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o Oy Uy
Modulationsindex: M=1,-71
2Uo 3Uo
Netzdioden: I, :éiN I, = l+£. i\
Nes 2@ N 2 8r
. : 33 3m ). .
Leistungstransistoren: /s, —[———J N :\/i_ﬁ_ﬂ M-,
2z 4 " 2 87 27
. . M - .
Freilaufdioden: Ip, .. =TI N I, = A3 M-I,
Induktivitiit: I, :if v I, = 3983 1y
avg 27[ rms 2 T
Transformator: I, =t 33 -1,
" 2 4
Ausgangskondensator: I, = —3\/5 Miy -1,

Tab.2.16: Strombelastung der Leistungskomponenten des ,,.Minnesota

Rectifier*.

Zur Dimensionierung des Systems und Erstellung der Wirkungsgradpriadiktion
(Tab.2.17) wurde folgende Spezifikation verwendet (vgl. Abschnitt 2.1):

¢ Eingang (3~AC):
AuBenleiterspannung nominell
AuBenleiterspannungsbereich

e Ausgang (DC):
Nennausgangsspannung

Nennausgangsleistung

400 ... 480VAC
320 ... 530VAC

800V
10.5kW

(208...400VAC)
(166...480VAC)

(750V)
(5.25kW)

Der Wirkungsgrad des Systems bei der Nennspannung von 400V betrigt 7 = 96.58%,

die Hauptverlustanteile sind in Abb.2.26 dargestellt, die groten Verluste treten in den

Leistungstransistoren und im Zick-Zack Transformator auf.
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Ausgangsleistung Po=| 10500 10500 10500 | 5250 5250 5250 w
Angenommener Wirkungsgrad n=| 96.0 96.0 96.0 96.0 96.0  96.0 %
Eingangsleistung Py=| 10938 10938 10938 | 5469 5469 5469 w
Eingangsspannung Unii= 320 400 530 166 208 480 \%
Eingangsstrom Iyms=| 1973 15779 11091 19.02 15.18 6.58 A
IINlye=| 17.77 1421 10.73 17.12  13.67 592 A
Iv=1 2791 2233 1685 | 2690 2147 9.30 A
Inawe=| 23.08 1846 1393 | 2225 17.75 7.69 A
Ims=| 26.18 2094 15.80 | 2523 20.14 8.73 A
Irms=| 8.21 6.57 4.96 791 6.31 2.74 A
Ausgangsspannung Uop= 800 800 800 750 750 750 \
Modulationsindex M=| 0.65 0.82 1.08 0.36 0.45 1.05
Transistorstrom Isms=| 16.26 10.10 0.00 20.50 15.26 1.16 A
Isae=| 9.41 4.79 0.26 1495 1046 040 A
IPW60R045CS Rps.on=" 0.085 = = 0.085 = = Ohm
Leitverluste Psc=| 2248 8.67 0.00 3572 1979  0.11 w
Schaltfrequenz fr= 50 = = 50 = = kHz
Kion= 9.5 = = 9.5 = = w/A
Koon=| -2.81 -2.81 i)
Einschaltverluste Ps.,=| 10.81 8.62 6.47 10.41 828 351 w
Kiog=| 18.0 = = 18.0 = = uJ/A
Koop= | -127.5 -127.5 uJ
Ausschaltverluste Psy=| 1874 1372 8.79 17.83 1295 2.00 w
Verluste der Transistoren Ps=| 104.1 62.0 30.5 127.9 82.0 11.2 W
Freilaufdiodenstrom Iprms=| 20.51 18.35 1594 14.71 13.14  8.65 A
Ippae=| 13.67 13.67 13.67 7.29 729 729 A
ISL9K3060G3 Rpr=| 0.026 = = 0.0255 = = Ohm
Upr=| 0.875 = = 0.875 = = \%
Verluste der Freilaufdioden Ppr= 45.4 41.1 36.9 23.8 21.6 16.6
Netzdiodenstrom Ipnms=| 15.11  12.09  9.12 1457 11.63 5.04 A
Ipnae=| 7.69 6.15 4.64 7.42 592 256 A
IR 40TTS12 Rpy=| 0.0114 = = 0.011 = = Ohm
Upv=| 0.96 = = 0.96 = = \%
Verluste der Netzdioden Ppy= 59.9 45.4 32.4 57.2 43.3 16.5 w
Halbleitergesamtverluste 2094 1485 99.9 209.0 1469 443 w
Stromrippel 20% = = 20% = =
Glattungsinduktivitit L=| 400 = = 400 = = uH
Glittungsinduktivitit @ 100°C R;=1| 0.015 = = 0.015 = = Ohm
Eisenverluste Pre= 3.25 3.25 3.25 3.25 3.25 3.25 W
Verluste der Glittungsinduktivititen P = 27.3 21.1 16.2 26.3 20.3 11.7 w
Transformator Pr=1| 142.0 1124 1072 116.6 80.1 65.6 w
Ausgangskondensatorstrombelastung Ico,ms= 15.3 12.2 8.2 12.8 10.9 4.7 A
VISHAY 159 PUL-SI 330uF/450V 2%6 = = 2*%6 = = Stk.
Ersatzserienwiderstand ESR=| 0.038 = = 0.038 = = Ohm
Verluste der Ausgangskondensatoren Pco= 17.9 11.5 5.1 12.5 9.2 1.7 w
Eigenstromversorgung Po= 30 30 30 30 30 30 w
Zusatzverluste P o= 50 50 50 50 50 50 w
Gesamtverluste P=| 476.7 3735 3084 | 327.7 2564 137.7 W
Wirkungsgrad n=| 95.64 96.58 97.18 | 94.01 9531 97.48 %
Tab.2.17: Verlustleistungsbilanz des ,Minnesota Rectifier* fiir

Ausgangsleistungen 10.5kW und 5.25kW und Eingangsspannungen in den
Bereichen 320...530V und 166...480V.
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Abb.2.26: Aufteilung der Verluste des ,Minnesota Rectifier nach
Tab.2.17 fiir unterschiedliche Eingangsspannungen 320, 400 und 530V bei
einer Ausgangsleistung von 10.5kW (a) und fiir 166, 208 und 480V bei
5.25kW Ausgangsleistung (b).

Die Hauptteile des Gleichrichtervolumens sind in Tab.2.18 aufgelistet und in Abb.2.27
grafisch dargestellt. Die resultierende Leistungsdichte betrigt p = 1.52kW/dm’, das
Leistungsgewicht nur ca. 470W/kg. Diese schlechten Werte resultieren direkt aus dem
groBen Volumen und Gewicht des Niederfrequenztransformators, der mit 50Hz
betrieben wird. Das Konzept ist daher fiir 50/60Hz Netze nicht besonders interessant,
kann aber von Interesse bei Hochgeschwindigkeitsturbinen oder im Bereich der
Luftfahrt sein, wo die Speisefrequenz im Bereich 400Hz ... 800Hz liegt und daher das

Transformatorvolumen und -gewicht entsprechend geringer ausfillt.

Kiihlkorpertemperatur Tu= 90 °C
Umgebungstemperatur Ta= 50 °C
Benotigter Kiihlkorper Rmy=| 0.191 °C/IW
AAVID Typ S101/120PG

Thermischer Widerstand Rry=1| 0.189 °C/IW
Kiihlkorpervolumen V=1 0.480 dm?®
Liiftervolumen Ve=1| 0.300 dm?®
Induktivititen Vi=| 0386 dm’
Transformator V=1 4.400 dm’®
Ausgangskondensatorvolumen Ve=1| 0.486 dm’®
Eigenstromversorgung, Leiterplatten, etc. Vae=1] 0.750 dm?®
Steuerplatine Ven=| 0.100 dm’®
Gesamtvolumen V=1 6.902 dm’®
Leistungsdichte p=| 152 |kW/dm®

Tab.2.18: Berechnung der Leistungsdichte des ,,Minnesota Rectifier*.
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Abb.2.27: Aufstellung der Einzelvolumina der Leistungskomponenten des
»Minnesota Rectifier”. Der Transformator beansprucht beinahe 65% des

Gesamtvolumens.
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2.6 Zwolfpulsgleichrichter

Passive Gleichrichter mit annidhernd sinusformiger Stromaufnahme, wie der 12-Puls-
Gleichrichter nach Abb.2.28, werden typischerweise bei mittleren bis hoheren
Leistungen eingesetzt. Solche Systeme erreichen ohne Regelung einen niherungsweise
sinusformigen Verlauf des Netzstromes und zeichnen sich daher durch geringen
Realisierungsaufwand und hohe Zuverldssigkeit aus. Die benotigten niederfrequenten
Komponenten bewirken jedoch eine niedrige Leistungsdichte und ein hohes
Gesamtgewicht. Bei Luftfahrtanwendungen liegen die Versorgungsfrequenzen im
Bereich 400 ... 800Hz, wodurch die GroBe und das Gewicht der magnetischen
Komponenten signifikant reduziert werden. Uberraschenderweise ist das Volumen
eines 400Hz 12-Puls-Gleichrichtersystems vergleichbar mit dem eines aktiven
dreiphasigen PWM Gleichrichters gleicher Leistung (Schaltfrequenz 50kHz, [28]).
Trotzdem wird hier der Vergleich fiir eine Versorgungsfrequenz von 50Hz
durchgefiihrt.

ip Loc I,
>

11
1+
S

Abb.2.28: Schaltungstopologie des 12-Puls-Gleichrichters mit netzseitiger
Saugdrossel und Glittungsdrossel auf der Wechselstromseite (Ly) oder der

Gleichstromseite (Lpc) des Gleichrichters.
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Abb.2.29: Simulation des 12-Puls-Gleichrichters fiir eine Netzperiode.
Dargestellt sind die Netzphasenspannungen uy;, die Ausgangsspannung
Up =494V und die Netzstrome iy; (i = R, S, T) fiir eine Eingangsspannung
von Uy;; = 400V, eine Ausgangsleistung von P, = 10.5kW und
Anordnung der Glittungsdrosseln Ly = SmH auf der Gleichstromseite (a)
bzw. Anordnung der Glittungsdrosseln Ly = S5mH auf der

Wechselstromseite (b).
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Abb.2.30: Frequenzspektrum der Eingangsstrome iy (a) und Harmonische
n = 10...40 im Vergleich zu den Grenzwerten nach EN61000-3-2 und
EN61000-3-4 (b) fiir eine Eingangsspannung von Uy;; = 400V und eine
Ausgangsleistung von Py = 10.5kW fiir den 12-Puls-Gleichrichter mit

Gldttungsinduktivititen Lpc = SmH auf der Gleichstromseite.

40
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Abb.2.31: Frequenzspektrum der Eingangsstrome iy (a) und Harmonische
n = 10...40 im Vergleich zu den Grenzwerten nach EN61000-3-2 und
EN61000-3-4 (b) fir eine Eingangsspannung von
Uyni = 400V und eine Ausgangsleistung von Py = 10.5kW fiir den 12-
Puls-Gleichrichter mit Glittungsinduktivititen Ly = S5mH auf der

Wechselstromseite.

Die Unterschiede im Frequenzspektrum bei Anordnung der Induktivititen auf der
Gleichstromseite oder der Wechselstromseite des Gleichrichters sind in Abb.2.30 und
Abb.2.31 dargestellt. Beide Systeme iiberschreiten die Grenzwerte nach EN61000-3-2
und EN61000-3-4, speziell die 11. und die 13. Harmonische sind um einen Faktor 2 bis
3 zu hoch. Die Grenzwerte der hoheren Harmonischen konnten bei wechsel-

stromseitiger Anordnung der Induktivititen beinahe eingehalten werden.

Die Dimensionierung der Kopplungsinduktivititen L,, Ly und L,.p (vgl. Abb.2.28)
muss nach dem Verkettungsfluss  im Bemessungspunkt Uy, = 400V, Uy = 494V,

fv = 50Hz erfolgen [29]:

U,T
24

~0412Vs. (2.2)

U=

Die Spannung, die fiir den Verkettungsfluss verantwortlich ist, liegt an der

Serienschaltung von L, und L,,p. Dies resultiert in einem Kern mit der Typen-
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bezeichnung SU90b (Af, = 134Omm2) [27] und bei einem Spitzenwert der Flussdichte
von B=15T in der Windungszahl:

Nyien =% =205 Wdg. (2.3)

Fe

Mit Np/ N4 = 0.366 folgt daher:

N, =87 Wdg., (2.4)
N, =32 Wdg., (2.5)
N, ,=119Wdg. (2.6)

Die angenommene Flussdichte B=1.5T erlaubt es, den Gleichrichter im gesamten

Eingangsspannungsbereich bis Uy,;; = 530V ohne Sittigung des Eisens zu betreiben.

Die Flussdichte betrigt dann B=2T, was den Grenzwert fiir herkommliche
Kernmaterialien darstellt. Die effektive Strombelastung der Wicklungen kann mit
Py=Po/n=10938W, Uy 1. min = 320V und A = 0.98 berechnet werden:

P 2.7)
I,=——N  =20.14A, (
? \/EUN,Z—Z,minﬂ'
I 2.8)
I,=1,,,=—B ——1042A. (
AT ) cos(7/12)

Der Widerstand der einzelnen Wicklungen errechnen sich dann mit zwei Spulenkorpern
der Typenbezeichnung UI90/51.5/1 [30], einer mittleren Windungsldnge [y = 233.4mm
und einem Draht 2.5Cu2L, wobei die Wicklung Ly zufolge der anndhernd doppelten

Strombelastung mit zwei 2.5Cu2L. parallel ausgefiihrt wird:

Ry =240 _ 73 6mQ, (2.9)
Ay
Ry ppec _ Nl _135m0, (2.10)
| ”
RA+B.20°C :NLBIW=1005 mQ (211)
W

Wie durch einfache geometrische Uberlegungen gezeigt werden kann, passen die drei
Wicklungen in die beiden Spulenkorper: der AuBendurchmesser eines einzelnen
Drahtes betrigt dy, = 2.631mm, die Gesamtwindungszahl N4 + 2Ng + N4, = 269Wdg.
Da ein Leiter niherungsweise eine quadratische Fldache und nicht die reine kreisformige
Querschnittsfliche beansprucht, ergibt sich ein benotigter Wickelraum von 1862mm?,

wobei insgesamt A¢, = 2090mm? auf beiden Spulenkorpern zur Verfiigung stehen.
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Bei einer angenommenen Erwdrmung von AT = 80°C erhoht sich der
Wicklungswiderstand um einen Faktor (1+aAT) = 1.31 und daher betragen die

Kupferverluste der einzelnen Wicklungen:

Py curoec =I3R,roc (14 GAT)=10.47TW, (2.12)
Py cuto0oc = IéRB,20°C(1+aAT):7'15 W, (2.13)
Py 5 cutorc = LarsRars0c (1+aAT)=143W. (2.14)

Da der thermische Widerstand des verwendeten Transformators SU90b nicht bekannt
ist, wird der thermischen Widerstand des seitens der mechanischen Abmessungen
vergleichbaren Transformators UI90B Ry, = 2.3K/W, fiir die Errechnung der
Erwidrmung (ATq, = 73.4°C) verwendet. Die Temperaturerhohung zufolge der
Kernverluste errechnen sich mit B=15T, pr, = 1.2W/kg, mz = 3.49kg und
Rryre = 0.8K/W zu AT, = 3.4°C, d.h. die Gesamterwdarmung des Transformators
betrigt AT = 76.8°C. Bei einer Umgebungstemperatur von 7, = 50°C ergibt sich eine
Maximaltemperatur von 126.8°C, mit forcierter Kiihlung kann dieser Wert noch
verringert werden. Das Volumen der fertigen Kopplungsinduktivitit betrigt
V, = 1.58dm’ pro Phase.

Die Dimensionierung der Glittungsinduktivitit Lpc = 5S5mH erfolgt auf Basis des
hochsten Stroms im Betriebsbereich, d.h. fiir minimale Eingangsspannung
(Uyy0 = 320V) und fiir Anwendung der Induktivitdt auf der Gleichspannungsseite des
Gleichrichters. Dies entspricht einer Worst-case-Abschitzung, da hier die
Strombelastung I;, = Py / Up = 26.4A am groBten ist; der Rippelstrom von i; wird
vernachldssigt. Die Spitzenstrombelastung wird vom Einbauort der Induktivititen im
Gleichrichtersystem (wechsel- oder gleichstromseitig) nicht beeinflusst und wird mit
I, = 30A gewihlt. Bei Verwendung eines Kern mit der Typenbezeichnung SU75b
(Ar, = 90Imm?®) [27] und der maximalen Flussdichte von B=2T ergibt sich die
Windungszahl:

N, =LoclL g3 wdg. (2.15)

Fe

Mit zwei Spulenkorpern des Typs UI75/41.5/1 [30], einer mittleren Windungsldnge
Iy = 194.7mm und vier Drihten 2.0 Cu2L parallel ergibt sich ein Wicklungswiderstand:
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Nily _ 3 0m@. (2.16)

Ry spec =
W

Bei einer angenommenen Erwidrmung von AT = 80°C erhoht sich der
Wicklungswiderstand um den Faktor (1+0AT) = 1.31, die maximalen Kupferverluste

betragen daher:
PLcutooec = ILZRL,20°C (1+aAT)=20.93 W. (2.17)

Da der thermische Widerstand des verwendeten Kerns SU75b auch nicht verfiigbar ist,
wird der thermischen Widerstand des seitens der mechanischen Abmessungen
vergleichbaren Kerns UI75B von Ryy ¢, = 3.3K/W, fiir die Errechnung der Erwédrmung
(AT¢, = 69.1°C) verwendet. Da die verhiltnismiBig kleine Stromwelligkeit nur kleine
Anderungen der Flussdichte bewirkt, konnen die Kernverluste und damit die
Erwidrmung zufolge der Kernverluste vernachldssigt werden. Bei einer
Umgebungstemperatur von 7, = 50°C ergibt sich damit eine Temperatur von 119.1°C,

die durch forcierte Kiihlung noch verringert werden konnte.

Das Volumen der fertig gestellten Glittungsdrossel Lpc betrigt V, = 0.92dm’. Die
gleiche Induktivitdt kann so auch je Phase auf der Wechselstromseite des Gleichrichters
verwendet werden. Die Kupferverluste weisen dann durch die verringerte effektive
Strombelastung geringere Werte auf, jedoch konnen die Eisenverluste nicht mehr
vernachlédssigt werden. Eine detaillierte Berechnung fiihrt auf Gesamtverluste von
Prac = 1992W (Pp g, = 7.8W, Py, = 12.16W). Die Erwidrmung ist geringer, da die
Verluste geringer sind und der thermische Widerstand des Eisenkerns kleiner ist:
Ry re = 1.12K/W, AT = 48.8°C.

Die Strommittel- und Effektivwerte der Leistungsdioden sind in Tab.2.19 aufgelistet,
und dienen als Grundlage der Dimensionierung und der Wirkungsgradpridiktion des
Systems. Fiir die Herleitung der Formeln wurden sinusformige Versorgungsspannungen

angenommen, der Stromrippel in den Induktivitdten wurde vernachléssigt.

N . [
etzstrome: V=304
Gleichrichterdioden: 1, ,, = 1o I, = N
6 ' 242 cos(7/12)

Tab.2.19: Strombelastung der Leistungskomponenten des 12-Puls-

Gleichrichters.
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Zur Dimensionierung des Systems und Erstellung der Wirkungsgradpriadiktion

(Tab.2.20) wurde folgende Spezifikation herangezogen (vgl. Abschnitt 2.1):
¢ Eingang (3~AC):

AuBenleiterspannung nominell 400 ... 480VAC  (208...400VAC)
AuBenleiterspannungsbereich 320 ... 530VAC (166...480VAC)
e Ausgang (DC):
Nennausgangsspannung 397 ... 658V (206 ... 596V)
Nennausgangsleistung 10.5kW (5.25kW)
Ausgangsleistung Po=| 10500 10500 10500 | 5250 5250 5250 w
Angenommener Wirkungsgrad n=| 96.0 96.0 96.0 96.0 96.0 96.0 %
Angenommener Leistungsfaktor A=| 0.98 0.98 0.98 0.98 0.98 0.98
Eingangsleistung Py=| 10938 10938 10938 | 5469 5469 5469 w
Eingangsspannung Uyn=| 320 400 530 166 208 480 \%
Eingangsstrom Inms=| 20.14 16.11 12.16 19.41 15.49 6.71 A
Ausgangsspannung Uo=| 397.1 4964 657.8 | 206.0 258.1 595.7 \
Gleichrichterdiodenstrom Ipms=| 7.37 5.90 4.45 7.10 5.67 2.46 A
Ipave=| 4.59 3.67 277 442 3.53 1.53 A
IXYS VUOI16 Rp=| 0.050 = = 0.050 = = Ohm
Up=| 08 = = 0.8 = = A%
Verluste der Gleichrichterdioden Pp=| 76.7 56.1 38.5 72.8 53.2 18.3 W
Glittungsdrossel L= 5 = = 5 = = mH
Glittungsdrossel @ 100°C R;=| 0.030 = = 0.030 = = Ohm
Verluste der Glittungsdrossel P;=| 209 134 7.6 19.4 12.4 2.3 w
Saugdrossel @ 100°C Ry=| 0.096 = = 0.096 = = Ohm
Rg=1| 0.018 = = 0.0177 = = Ohm
Ras=1 0.132 = = 0.1317 = = Ohm
Kupferverluste Pe=1| 319 20.4 11.6 29.7 18.9 35 w
Eisenverluste Prp= 2.7 4.2 7.4 0.7 1.1 6.0 w
Verluste der Saugdrossel P,=| 1039 73.9 57.1 91.2 60.1 28.8 i
Ausgangskondensatorstrombelastung Ico.ms= 1.0 1.0 1.0 1.0 1.0 1.0 A
VISHAY 159 PUL-SI 330pF/450V 2 = = 2 = = Stk.
Ersatzserienwiderstand ESR=| 046 = = 0.46 = = Ohm
Verluste der Ausgangskondensatoren Pco= 0.9 0.9 0.9 0.9 0.9 0.9 w
Zusatzverluste Poia= 30 30 30 30 30 30 w
Gesamtverluste P=| 2324 1744 134.1 | 2143 156.6 80.3 Y
Wirkungsgrad n=| 97.88 98.41 98.77 | 96.08 97.14 98.53 %

Tab.2.20: Verlustleistungsbilanz des ,,12-Puls-Gleichrichters* fiir die
Ausgangsleistungen 10.5kW und 5.25kW und Eingangsspannungen in den
Bereichen 320...530V und 166...480V.

Abb.2.33 zeigt eine grafische Darstellung der Hauptanteile des Gleichrichtervolumens
nach Tab.2.21. Die Leistungsdichte ist mit p = 1.53kW/dm’ sehr niedrig, der
Hauptvorteil des Systems liegt in der Robustheit, im Umstand, dass keine Regelung

notwendig ist und im hohen Wirkungsgrad von 7 = 98.41%. Auch ein EMV Filter ist
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nicht notwendig. Das System ist von speziellem Interesse, wenn die Frequenz des

Versorgungsnetzes, wie z.B. in der Luftfahrt, bei hohen Werten (400Hz) liegt.

PIW /] 1 l 1 1 1 PIW .7 l l l 1 1
120+ b gl 1200 ;-
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| | !
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60 60
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Abb.2.32: Aufteilung der Verluste des ,,12-Puls-Gleichrichter* nach
Tab.2.20 fiir unterschiedliche Eingangsspannungen 320, 400 und 530V bei
einer Ausgangsleistung von 10.5kW (a) und fiir 166, 208 und 480V bei
5.25kW Ausgangsleistung (b).

Kiihlkorpertemperatur Tu= 90 °C
Umgebungstemperatur Ts= 50 °C
Benotigter Kiihlkorper Rmy=1| 0.522 °C/IW
AAVID Typ 2421PG

Thermischer Widerstand Rm=| 0.333 °C/W
Kiihlkorpervolumen V=1 0.148 dm?®
Liiftervolumen Ve=| 0.207 dm?®
Induktivititen Vi=| 0920 dm’
Saugdrossel V=1 4.740 dm’®
Ausgangskondensatorvolumen Ve=1| 0.081 dm’®
Leiterplatte Vo= | 0.750 dm’
Gesamtvolumen V=1 6.846 dm’®
Leistungsdichte p=| 153 |kW/dm®

Tab.2.21: Berechnung der Leistungsdichte des ,,12-Puls-Gleichrichters*.
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Abb.2.33: Aufstellung der Einzelvolumina der Leistungskomponenten des

,,12-Puls-Gleichrichters*.
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2.7 Dreiphasen-Dreischalter-Dreipunkt-Pulsgleichrichtersystem -
VIENNA Rectifier

= | u,

i=

Abb.2.34: Dreiphasen-Dreischalter-Dreipunkt-Pulsgleichrichtersystem —
VIENNA Rectifier.

In Abb.2.34 ist die Schaltungsstruktur eines Dreiphasen-Dreischalter-Dreipunkt-
Pulsgleichrichtersystems (,,VIENNA Rectifier”) dargestellt. Die technischen und
okonomischen Vorteile des Systems im Vergleich zu alternativen Konzepten wurden in

[4] und [5] detailliert analysiert. Die Hauptvorteile sind:

¢ nur ein abschaltbarer Leistungshalbleiter (MOSFET oder IGBT) pro Phase;

¢ Dreipunktcharakteristik der Briickenzweige, die in einer

¢ niedrigen Spannungsbelastung der Leistungshalbleiter resultiert;

e Kkontinuierlicher, nichtliickender Eingangsstrom mit vergleichsweise geringen
schaltfrequenten Anteilen;

e zwei Ausgangsteilspannungen mit der Moglichkeit, diese unsymmetrisch zu
belasten [6];

e hohe Zuverlissigkeit, da auch im Fall eines Steuerungsfehlers kein Briicken-

bzw. Ausgangsspannungskurzschluss auftreten kann.
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(b)

Abb.2.35: Fotos von industrienah realisierten Prototypen des Dreiphasen-
Dreischalter-Dreipunkt-Pulsgleichrichtersystems mit einer Ausgangs-
spannung U, = 800V und einer Ausgangsleistung von Py = 10kW (a) bzw.
Sechsschaltervariante nach [15] mit einer Ausgangsleistung von
Po=12kW (b).

In Abb.2.35(a) ist ein Prototyp des Dreiphasen-Dreischalter-Dreipunkt-Pulsgleich-
richtersystems dargestellt. Abb.2.36 zeigt das Ergebnis der Simulation des VIENNA
Rectifier mit der multipliziererfreien Stromregelung nach [31] bzw. [32] und den
Simulationsparametern nach Tab.2.22. Die Eingangsstrome iy; sind sinusformig mit
einer Stromverzerrung von THDI = 2.7% und einem Leistungsfaktor 4 = 0.9996, in

beiden Werten ist der Stromrippel enthalten.
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Eingangsspannung: Uy, ; =400V Uy, =208V
Ausgangsleistung:  Pp=10.5kW P, =5.25kW
Ausgangsspannung: U, = 800V Up =750V
Schaltfrequenz: » = 50kHz » = 50kHz

Tab.2.22: Parameter fiir die Simulation des ,,VIENNA Rectifier®.
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Abb.2.36: Simulation des ,,VIENNA Rectifier* fiir eine Netzperiode.
Dargestellt sind die Netzphasenspannungen uy; die Ausgangsspannung
Uy, die Umrichtereingangsphasenspannung uyz und die Netzstrome iy
(i = R, S, T) fir eine Eingangsspannung von Uy,; = 400V, eine
Ausgangsleistung P, = 10.5kW (a) und eine Eingangsspannung von Uy,
=208V und eine Ausgangsleistung von P, = 5.25kW (b).

In Abb.2.37(a) ist das Frequenzspektrum der Eingangsstrome ohne EMV Filter
dargestellt. Es ist zu erkennen, dass aufgrund der Kopplung der drei Phasen (freier
Mittelpunkt der Ausgangsspannung bzw. freier Netzsternpunkt) Frequenzanteile des
Netzstroms nicht nur bei der einfachen, sondern auch bei der doppelten Schaltfrequenz
mit signifikanter Amplitude Anteil auftreten. Die Harmonischen des Eingangsstroms
fiir n = 2...40 sind in Abb.2.37(b) gemeinsam mit den Grenzwerten nach EN61000-3-2
und EN61000-3-4 dargestellt. Die niederfrequenten Harmonischen weisen sehr kleine
Amplituden auf und sind nur in logarithmischem MaBstab gut darstellbar, d.h. die

Grenzwerte werden mit groer Reserve eingehalten.
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Abb.2.37: Frequenzspektrum der Eingangsstrome iy des ,,VIENNA
Rectifier (a) und Harmonische n = 2...40 im Vergleich zu den
Grenzwerten nach EN61000-3-2 und EN61000-3-4 (b) fiir eine
Eingangsspannung von Uy;; = 400V und eine Ausgangsleistung von
Po=10.5kW.

Im Folgenden werden die Berechnungsformeln fiir die mittleren und effektiven
Strombelastungen der Leistungshalbleiter priasentiert, um im Anschluss eine
Wirkungsgradpradiktion des Systems durchfiihren zu konnen [34]. Es wird

angenomimen:

e cin rein sinusformiger Verlauf des Phasenstromes;

e ohmsches Grundschwingungsverhalten;

e konstante Schaltfrequenz;

e cin vernachldssigbarer Spannungsabfall an den Eingangsinduktivititen bei
Netzfrequenz;

e lineares Verhalten der Eingangsinduktivititen, d.h. der Induktivititswert ist
unabhédngig vom Eingangsstrom.
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. Oy Uy
Modulationsindex: M=y =7,
270 YO0
Netzdioden: I, =N I, =X
N .avg ﬂ' N,rms 2
) ) M » .
Freilaufdioden: Ip —=—Iy Ip = M N
F.avg 4 F.rms 37[
) . 2 M- 1 4M -
Leistungstransistor: I =(———j1 I¢ = [|--——"
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2
Ausgangskondensator: I, = S\EM _9% i,
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Tab.2.23: Strombelastung der Leistungskomponenten des ,,VIENNA

Rectifier*.

Abb.2.38:  Schaltungsstruktur des ,,VIENNA  Rectifier mit

Strombelastung der Leistungsbauteile.

Zur Dimensionierung des Systems und Erstellung der Wirkungsgradpridiktion

(Tab.2.24) wurde folgende Spezifikation herangezogen (vgl. Abschnitt 2.1):

¢ Eingang (3~AC):

AuBenleiterspannung nominell 400 ... 480VAC (208...400VAC)

AuBenleiterspannungsbereich 320 ... 530VAC (166...480VAC)
e Ausgang (DC):

Nennausgangsspannung 800V (750V)

Nennausgangsleistung 10.5kW (5.25kW)
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Ausgangsleistung Po=| 10500 10500 10500 | 5250 5250 5250 W
Angenommener Wirkungsgrad n=| 96.0 96.0 96.0 96.0 96.0 96.0 %
Eingangsleistung Py=| 10938 10938 10938 | 5469 5469 5469 w
Eingangsspannung Uy=| 320 400 530 166 208 480 \%
Eingangsstrom Iyme=| 19.73 1579 1191 | 19.02 15.18 6.58 A
IINlae=| 17.77 1421 10.73 | 17.12  13.67 5.92 A
Iv=1| 2791 2233 16.85 | 2690 21.47 9.30 A
Ausgangsspannung Uo=| 800 800 800 750 750 750 \
Modulationsindex M= 0.65 0.82 1.08 0.36 045 1.05
Transistorstrom Is = | 13.17 8.75 3.41 15.84 11.91 221 A
Isae=1| 8.65 5.10 1.61 12.26 8.81 1.06 A
IPW60R045CS Rpson=| 0.085 = = 0.085 = = Ohm
Leitverluste Psc=| 14.75 6.50 0.99 2132 12.06 0.42 W
Schaltfrequenz fr= 50 = = 50 = = kHz
Kion= 9.5 = = 9.5 = = nJ/A
Koon=1| -2.81 = = -2.81 = = uJ
Einschaltverluste Ps.,.=| 8.29 6.60 4.95 7.99 6.34 2.67 W
K= 18.0 = = 18.0 = = nJ/A
Koop=| -127.5 = = -127.5 = =
Ausschaltverluste Psoy=1| 9.61 6.42 3.28 9.04 5.92 -1.05 w
Verluste der Transistoren Ps=| 98.0 58.6 27.6 115.0 73.0 6.1 W
Freilaufdiodenstrom Iprms=| 10.39 9.29 8.07 7.45 6.66 4.38 A
Iprave=| 4.56 4.56 4.56 243 243 243 A
ISL9K3060G3 Rpr=| 0.026 = = 0.026 = = Ohm
Upr=| 0.875 = = 0.875 = = \%
Verluste der Freilaufdioden Ppr=| 404 37.1 33.9 21.3 19.5 15.7 w
Netzthyristorstrom Ipnms=| 13.95 11.16 8.42 13.45 10.73 4.65 A
Ipyvae=| 8.88 7.11 5.36 8.56 6.83 2.96 A
IR 40TTS12 Rpy= 1] 0.0114 = = 0.0114 = = Ohm
Upv=| 0.96 = = 0.96 = = \"
Verluste der Netzthyristoren Ppy=| 322 24.7 17.9 30.8 23.6 9.3 W
IR20ETS08 Rpy=| 0.0104 = = 0.0104 = = Ohm
Upv=| 0.85 = = 0.85 = = \%
Verluste der Netzdioden Ppyv=| 28.7 22.0 159 27.5 21.0 8.2 W
Mittelpunktsdiodenstrom Ipyms= | 9.31 6.18 2.41 11.20 8.42 1.56 A
Ipvave=| 4.33 2.55 0.81 6.13 4.40 0.53 A
IR20ETS08 Rpu=| 0.0104 = = 0.0104 = = Ohm
Upu=| 0.85 = = 0.85 = = \%
Verluste der Mittelpunktsdioden Ppy=| 27.48 15.39 4.47 39.10 26.88 29 w
Halbleitergesamtverluste 2268 157.8 99.8 2337  164.0 42.2 W
Stromrippel 20% = = 20% = =
Eingangsinduktivitéit L=| 358 = = 348 = = uH
Eingangsinduktivitdt @100°C R,=| 0.016 = = 0.016 = = Ohm
Eisenverluste Pr=| 2.25 2.25 2.25 2.25 2.25 2.25 w
Verluste der Eingangsinduktivitidten P=| 256 18.8 13.6 242 17.9 8.8 w
Ausgangskondensatorstrombelastung Ico,ms= 12.8 9.7 5.0 11.3 9.5 3.0 A
VISHAY 159 PUL-SI 330uF/450V 2*%6 = = 2%6 = = Stk.
Ersatzserienwiderstand ESR=| 0.038 = = 0.038 = = Ohm
Verluste der Ausgangskondensatoren Pco= 12.5 7.2 19 9.7 7.0 0.7 w
Eigenstromversorgung Puu= 30 30 30 30 30 30 w
Zusatzverluste Poai= 50 50 50 50 50 50 W
Gesamtverluste P=] 3450 263.8 1953 | 3477 2689 131.7 W
Wirkungsgrad n=| 96.85 97.59 9821 | 93.64 95.08 97.59 %

Tab.2.24: Verlustleistungsbilanz des ,, VIENNA Rectifier” fiir
Ausgangsleistungen 10.5kW und 5.25kW und Eingangsspannungen in den
Bereichen 320...530V und 166...480V.
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Abb.2.39: Aufteilung der Verluste des ,VIENNA Rectifier nach
Tab.2.24 fiir die unterschiedlichen Eingangsspannungen 320, 400 und
530V bei einer Ausgangsleistung von 10.5kW (a) und fiir 166, 208 und
480V bei 5.25kW Ausgangsleistung (b).

Die Spannungsbeanspruchung der Leistungshalbleiter ist gleich der halben
Ausgangsspannung uc, = uc. = Up/2 [33]. Aus diesem Grund konnen schnelle 600V
Halbleiterbauelemente mit einer Schaltfrequenz von fp = 50kHz verwendet werden.
Alle Halbleiterkomponenten konnen mit kostengiinstigen TO-247 oder TO-220
Gehdusen realisiert werden. Durch die Dreipunktcharakteristik des Gleichrichter-
systems fiihrt bereits ein vergleichsweise kleiner Induktivitdtswert von L = 358uH auf
einen geringen Rippel des Eingangsstromes. Mit diesen Daten ergibt sich ein
Wirkungsgrad des Gleichrichters von 97.59% im Bemessungspunkt fiir eine
Eingangsspannung von 400V. Die Leistungsdichte betrigt nach der
Volumenberechnung in Tab.2.25 p = 3.58kW/dm’, wobei die Hauptanteile des

Konvertervolumens wieder in Abb.2.40 dargestellt sind.
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Kiihlkorpertemperatur Ty= 90 °C
Umgebungstemperatur Ta= 50 °C
Benotigter Kiihlkorper Rmy=| 0.176 °C/W
AAVID Typ 2451PG

Thermischer Widerstand Rmy=| 0.169 °C/W
Kiihlkorpervolumen V=1 0.660 dm?®
Liiftervolumen V=] 0.565 dm?®
Eingangsdrosselvolumen Vi=| 0375 dm’
Ausgangskondensatorvolumen Ve=1| 0.486 dm’®
Eigenstromversorgung, Leiterplatten, etc. Vau=1 0.750 dm?
Steuerplatine Veor=1] 0.100 dm®
Gesamtvolumen V=1 2.936 dm’
Leistungsdichte o=| 358 |kwW/dm’

Tab.2.25: Berechnung der Leistungsdichte des ,,VIENNA Rectifier.

V[ENNA X

Kithlkorper
Induktivitidten
Kondensatoren
Zusatzvol.
Steuerung

Abb.2.40: Aufstellung der Einzelvolumina der Leistungskomponenten des
,» VIENNA Rectifier*
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2.8 Tiefsetzstellerbasiertes Dreiphasen-Pulsgleichrichtersystem -
Buck+Boost Rectifier

In [35] wurde ein dreiphasiges, tiefsetzstellerbasiertes Pulsgleichrichtersystem mit
Hochsetzsteller-Ausgangsstufe (vgl. Abb.2.41) présentiert, das es erlaubt, die
Ausgangsspannung kontinuierlich von 0 bis z.B. 400V (DC) innerhalb des
Eingangsspannungsbereichs von 280...480V (AC) [36] einzustellen.

Die ibliche Forderung an eine Stromversorgung, z.B. im Bereich der
Telekommunikation, ist eine hohe Zuverldssigkeit auch bei Netzfehlern, wie z.B.
Phasenausfall und -wiederkehr [14]. Das Pulsgleichrichtersystem soll auch bei

unsymmetrischen Netzbedingungen kontinuierlich weiterarbeiten.

L I I,
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Abb.2.41: Schaltungstopologie des tiefsetzstellerbasierten Dreiphasen-
Pulsgleichrichtersystem (Buck+Boost Rectifier).

In Abb.2.42 ist eine Struktur einer Regelung dargestellt, die einen zuverldssigen Betrieb
mit sinusformigen Netzstromen auch unter stark unsymmetrischen Netzbedingungen
zuldsst. Die besteht aus einer duBeren Ausgangsspannungsregelschleife und einer

inneren Gleichstromzwischenkreisstromregelschleife. Beziiglich der Berechnung der
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relativen Einschaltzeiten ¢ der Transistoren S; und des Tastverhdltnisses J des
Hochsetzstellertransistors S sei hier auf [37] und [38] verwiesen. Zusitzlich wurde in
[39] ein Konzept zur Minimierung der Schaltverluste und der Stromverzerrung bei den

Sektorwechseln vorgestellt.

3 uNx
Iy
Le
ue, C.
I =
I N
D0 | |2we,, U N4
. * * * U, [td e
g* %l* Vim Ai ] u; Yru max CF 1
5 O o
P peak |\L]f Ti
fim detect z 2 |
ey > o

]
I

Co

G |

p * | Aua N\
%

Abb.2.42: Blockschaltbild der Regelung des ,,Buck+Boost Rectifier* fiir

zuverlissigen Betrieb bei unsymmetrischem Netz.

Diese Reglerstruktur kann entweder in einem digitalen Signalprozessor oder durch eine
Analog/Digitalschaltung mit einem 8-Bit Mikrocontroller realisiert werden. Der
Mikrocontroller kann dabei fiir die relativ langsame Ausgangsspannungsregelung und
fir die Erkennung der Vorzeichenkombinationen der Eingangsphasenspannungen
(Eingangsspannungssektoren) innerhalb eine Netzperiode verantwortlich sein (vgl.

Abb.2.43 und Tab.2.26) und kann den Zwischenkreisstromsollwert i*l,-m und die

quadratische Summe der Spannungen an den Filterkondensatoren zuéﬂ und ZUéF/_

errechnen. AuBerdem kann der Mikrocontroller die Uberwachung des Systems und die

Kommunikation mit dem Benutzer bzw. anderen Einheiten iibernehmen.

In Abb.2.44 ist das Systemverhalten des ,,Buck+Boost Rectifier* mit Simulations-
parametern nach Tab.2.27 und der Reglerstruktur nach Abb.2.42 dargestellt.
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Die Eingangsstrome iy; weisen einen sinusformigen Verlauf mit einer Stromverzerrung
von nur THDI = 1.77% auf, der Leistungsfaktor des System betrdigt demgemal
A =0.9988. Allerdings ist in diesen Werten die erste Stufe des EMV Filters bestehend
aus Crund Ly (Abb.2.41) beinhaltet. Es ist wenig iiberraschend, dass dieses System die
Grenzwerte nach EN61000-3-2 und EN61000-3-4 leicht erfiillt (Abb.2.45).
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Abb.2.43: Eingangsspannungssektoren innerhalb einer Netzperiode.

sector 1:  ucpr >0 > Ucps > UcpT
sector 2:  ucpr > Ucrs > 0> ucpr
sector 3:  ucps > ucpr > 0> ucpr
sector 4:  ucps> 0> ucpr > Ucpr
sector 5:  ucps > 0> ucpr > Uckr
sector 6:  ucps > ucpr > 0> Ucpg
sector 7:  ucpr > Ucrs > 0> ucpg
sector 8:  ucpr > 0> Ucps > Uckr
sector 9:  ucpr> 0> Ucpg > Ucrs
sector 10: ucpr > ucpr > 0> Ucrs
sector 11: ucpr > ucpr> 0> Ucrs

sector 12: UCFR > 0> UcrT > UCF,s

Tab.2.26: Eingangsspannungssektoren und zugehdrige Bedingungen

innerhalb einer Netzperiode.
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Eingangsspannung: Uy, ; =400V Uy, =208V
Ausgangsleistung:  Pp=10.5kW P, =5.25kW
Ausgangsspannung: U, =400V Up =400V
Schaltfrequenz: »=25kHz » = 25kHz

Tab.2.27: Parameter fiir die Simulation des Buck+Boost Gleichrichters.

400+
200+
uy; IV 0
-200+
-400- U, U,

400
u,iv 20
Uepil V 0]
-200+
-400-
20

I/A
iv/A 07
-20 1
0 5 10 15 20 0 5 10 15 20
t/ ms (a) t/ ms (b)

Abb.2.44: Simulation des ,,.Buck+Boost Rectifier fiir eine Netzperiode
(20ms). Dargestellt sind die Netzphasenspannungen uy; die Ausgangs-
spannung Uj,, die Spannungen an den Filterkondensatoren ucg;, die
Netzstrome iy; (i = R, S, T) und der Zwischenkreisstrom [/ bei einer
Eingangsspannung von Uy,;; = 400V, einer Ausgangsleistung von
Py =10.5kW (a) und einer Eingangsspannung von Uy, = 208V und einer
Ausgangsleistung von Py = 5.25kW (b).
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Abb.2.45: Frequenzspektrum der Eingangsstrome iy des ,,Buck+Boost
Rectifier (a) und Harmonische n = 2...40 im Vergleich zu den
Grenzwerten nach EN61000-3-2 und EN61000-3-4 (b) fiir eine
Eingangsspannung von Uy,; = 400V und einer Ausgangsleistung von
Po=10.5kW.

Im Folgenden werden die Berechnungsformeln fiir die mittleren und effektiven
Strombelastungen der Leistungshalbleiter priasentiert, um 1im Anschluss eine
Wirkungsgradpradiktion des Systems durchfiihren zu konnen [40]. Es wird

angenomimen:

¢ rein sinusformige, symmetrische Netzphasenspannungen;

e cin vernachldssigbarer netzfrequenter Anteil des Spannungsabfalls an den
Filterinduktivititen, ucg; = uy;

e konstanter Laststrom /y;

e ohmsches Grundschwingungsnetzverhalten;

e Kkonstante Schaltfrequenz fp >> fy;
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Tab.2.28: Strombelastung der Leistungskomponenten des ,,Buck+Boost

Rectifier*.
o = o [
=2 Ip,,, =To
w 1
N IDBr = IO
N _ 12 ' 1-9,
IDM .... " ? IS = M—n N .

1, -l ! NN JK] By Tr, =By
Dast s M Dp < M P N SB,ae 1—83 o Co. 1—83 o
;L3 ; Vs,

Dy N2 e Y =
Mm? Mn" Soom 128, ¢
. ——

Abb.2.46: Schaltungsstruktur des ,,Buck+Boost Rectifier* mit Formeln zur

Berechnung der Strombelastung der Leistungsbauteile.

Zur Dimensionierung des Systems und Erstellung der Wirkungsgradpridiktion

(Tab.2.29) wurde folgende Spezifikation herangezogen (vgl. Abschnitt 2.1):

¢ FEingang (3~AC):

AuBenleiterspannung nominell 400 ... 480VAC (208...400VAC)

AuBenleiterspannungsbereich 320 ... 530VAC (166...480VAC)
e Ausgang (DC):

Nennausgangsspannung 400V (400V)

Nennausgangsleistung 10.5kW (5.25kW)
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Ausgangsleistung Po=| 10500 10500 10500 | 5250 5250 5250 W
Angenommener Wirkungsgrad n=| 94.0 94.0 94.0 94.0 94.0  94.0 %
Eingangsleistung Py=| 11170 11170 11170 | 5585 5585 5585 w
Eingangsspannung Unii= 320 400 530 166 208 480 \%
Eingangsstrom Iyms=| 20.15 16.12  12.17 19.43 1550 6.72 A
IINloe=| 18.14 1452 10.96 1749 1396 6.05 A
Iy=| 2850 2280 17.21 2747 2192  9.50 A
U= 353 400 400 183 229 400 \%
I=| 31.67 2793 27.93 30.52 2436 13.96 A
Ausgangsspannung Uop=| 400 400 400 400 400 400 \
Modulationsindex M= 090 0.82 0.62 0.90 0.90 0.68
Tastverhiltnis des Hochsetzstellers o= 0.12 0.00 0.00 0.54 0.43 0.00
Transistorstrom Isms=| 2397 20.13 17.49 23.10 18.44  9.19 A
Isn,=| 18.14 1452 10.96 17.49 1396 6.05 A
Rpson=| 0.06 = = 0.06 = = Ohm
UCE,mlz 1 = = 1 = = V
Leitverluste Psc=| 52.62 38.84 29.31 49.52 3436 11.12 W
Schaltfrequenz fr= 25 = = 25 = = kHz
Schaltverluste Pss=| 2534 31.13 44.44 11.63  13.23 23.66 w
Verluste der Tiefsetzstellertransistoren Ps=1| 2339 2099 2213 183.4 142.8 104.3 w
Moduldiodenstrom Ipyms=| 1695 1424 12.37 16.34  13.04 6.50 A
Ipvave=| 9.07 7.26 5.48 8.74 6.98 3.02 A
Rpy=| 0.018 = = 0.018 = = Ohm
Upu=| 1.65 = = 1.65 = = \%
Schaltverluste der Moduldioden Py s= 3.53 3.08 3.25 3.15 2.35 1.32 w
Verluste der Moduldioden Ppy=| 2840 2244 180.5 268.6 203.1 84.8 w
Freilaufdiodenstrom Iprms=| 11.87 1311 1791 11.44 9.13 8.26 A
Iprave=| 445 6.15 11.49 4.29 342 4.89 A
Rpr=| 0.0240 = = 0.0240 = = Ohm
Upr= 0.97 = = 0.97 = = \%
Schaltverluste der Freilaufdioden Pprs= 5.87 6.73 8.77 3.10 3.18 3.72 w
Verluste der Freilaufdioden Ppr= 13.6 16.8 27.6 104 8.5 10.1 w
Hochsetzstellertransistorstrom Lsgms= | 10.89 0.00 0.00 2248 1591 0.00 A
Ipae=| 3.74 0.00 0.00 16.56  10.40  0.00 A
Rss=| 0.0850 = = 0.0850 = = Ohm
Kgp=| 275 = = 27.5 = = /A
Schaltverluste des Hochsetzstellers Psgs=1| 21.8 0.0 0.0 21.0 16.7 0.0 W
Verluste des Hochsetzstellertransistors Pg=| 31.8 0.0 0.0 64.0 38.3 0.0 W
Hochsetzstellerdiodenstrom Ippms=| 29.74 2793 27.93 20.64 18.44 13.96 A
Ippae=| 2793 2793 2793 1396 13.96 13.96 A
Rps=| 0.0150 = = 0.0150 = = Ohm
Ups= 0.67 = = 0.67 = = \%
Verluste der Hochsetzstellerdiode Ppg=| 31.98 30.41 3041 15.75 1446 12.28 w
Halbleitergesamtverluste 5953 481.6 459.8 | 542.1 407.1 2115 N
Stromrippel 20% = = 20% = =
Glittungsinduktivitit L= 1.099 = = 1.831 = = mH
Glattungsinduktivitit @100°C R,=| 0.012 = = 0.012 = = Ohm
Eisenverluste Pre= 4 4 4 4 4 4 w
Verluste der Glittungsinduktivitit P= 27.9 26.6 26.6 30.2 222 12.7 w
Ausgangskondensatorstrombelastung Ico,ms= 10.2 0.0 0.0 15.2 12.0 0.0 A
VISHAY 159 PUL-SI 330uF/450V 6 = = 6 = = Stk.
Ersatzserienwiderstand ESR=| 0.038 = = 0.038 = = Ohm
Verluste der Ausgangskondensatoren Pco= 4.0 0.0 0.0 8.9 5.6 0.0 W
Eigenstromversorgung Po= 30 30 30 30 30 30 w
Zusatzverluste Poai= 50 50 50 50 50 50 w
Gesamtverluste P=| 7073 5882 5664 661.2 514.8 304.2 W
Wirkungsgrad n=| 93.67 94.73 9493 88.16  90.78 94.55 %

Tab.2.29: Verlustleistungsbilanz des ,,Buck+Boost Rectifier fiir die
Ausgangsleistungen 10.5kW und 5.25kW und Eingangsspannungen in den
Bereichen 320...530V und 166...480V.
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Abb.2.47: Aufteilung der Verluste des ,Buck+Boost Rectifier nach
Tab.2.29 fiir die unterschiedlichen Eingangsspannungen 320, 400 und
530V bei einer Ausgangsleistung von 10.5kW (a) und fiir 166, 208 und
480V bei 5.25kW Ausgangsleistung (b).

Die Leistungshalbleiter einer Phase der Tiefsetzstellerstufe sind z.B. in Form eines
Moduls mit der Bezeichnung VUI 31-12N1 von IXYS (Abb.2.48) erhiltlich. Der
Gesamtwirkungsgrad des Systems liegt nur bei 94.73% fiir Betrieb mit der
Bemessungsspannung von 400V. Der Vorteil des Systems liegt im weiten Eingangs-
und Ausgangsspannungsbereich. Die Ausgangsspannung kann direkt bis OV bei vollem
Strom heruntergeregelt werden, was das System z.B. fiir Hochleistungsbatterie-
ladegerite oder Hochleistungsheizungen in Hochgeschwindigkeitsdrucksystemen,
interessant macht. Die obere Grenze der Ausgangsspannung ist nur durch die maximale
Strom- und Spannungsfestigkeit der verwendeten Komponenten bestimmt. Die
Leistungsdichte des Systems betrédgt entsprechend der Berechnung nach Tab.2.30 nur
p= 1.89kW/dm’, die Hauptanteile am Volumen sind in Abb.2.49 grafisch dargestellt.
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Abb.2.48: Halbleitermodul IXYS VUI

31-12N1 das

die Halbleiter-

bauelemente eines Briickenzweigs der Tiefsetzstellereingangsstufe
integriert.
Kiihlkorpertemperatur Tu= 90 °C

Umgebungstemperatur Ta= 50 °C
Bendotigter Kiihlkorper Rm=| 0.067 °C/W
AAVID Typ 2462PG
Thermischer Widerstand Rm=| 0.053 °C/W
Kiihlkorpervolumen V=1 2.084 dm?®
Liiftervolumen Ve=| 1.764 dm?®
Induktivititen Vi=| 0.460 dm’
Kondensatoren Veo=| 0411 dm’®
Eigenstromversorgung, Leiterplatten, etc. Var=1 0.750 dm’®
Steuerplatine Veor=| 0.100 dm’®
Gesamtvolumen V=1 5.569 dm®
Leistungsdichte p= 1.89 | kW/dm®

Tab.2.30: Berechnung der Leistungsdichte des ,,

Kithlkorper
Liifter
Zusatzvol.
Steuerung

Induktivititen
Kondensatoren

Buck+Boost Rectifier.

BlIC]w Boo
St

Abb.2.49: Aufstellung der Einzelvolumina der Leistungskomponenten des

,,Buck+Boost Rectifier*.



78 Kapitel 2: Vergleich von PWM Gleichrichterkonzepten

2.9 Bidirektionaler Spannungszwischenkreisumrichter

Der bidirektionale Sechsschalter-Spannungszwischenkreisumrichter mit Zweipunkt-
charakteristik (im Folgenden: ,Bidirektionaler Umrichter”, Abb.2.50) ist in der
Literatur wegen seiner Anwendung als Frequenzumrichter bei dreiphasigen Antrieben
sehr bekannt. Die Eingangsstrome iy; konnen sinusformig gefiihrt werden bzw. kann
ohmsches Netzverhalten eingestellt werden. Es konnte aber auch jeder beliebige andere
Phasenwinkel des  Eingangsstroms  eingestellt ~werden, um z.B. eine

Blindleistungskompensation durchzufiihren.

T T
i i

Uy,

IN
1+
A

e

Abb.2.50:  Schaltungstopologie des bidirektionalen dreiphasigen

Zweipunkt- Pulsumrichtersystems.

Fiir die Regelung des Systems stehen verschiedene Moglichkeiten zur Verfiigung. Die
Eingangsstrome konnen im einfachsten Fall durch einen Zweipunktregler oder unter
anderem durch einen ,,Average Current Mode Controller nach Abb.2.51 geregelt
werden. Das simulierte Zeitverhalten der charakteristischen Spannungen und Stréme ist
in Abb.2.52 mit den Simulationsparametern nach Tab.2.31 gezeigt. Die Eingangsstrome
iy; weisen eine reine Sinusform mit einer Stromverzerrung von THDI = 5.71% und
einem Leistungsfaktor von 4 = 0.9983 auf, wobei in beiden Werten der schaltfrequente

Stromrippel enthalten ist.
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Abb.2.51: Blockschaltbild der kaskadierten Regelung des ,,Bidirektionalen
Umrichters®, realisiert mit innerem Stromregelkreis G(s) und liberlagertem

Ausgangsspannungsregler F(s).
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Abb.2.52: Simulation des ,Bidirektionalen Umrichters fiir eine
Netzperiode. Dargestellt sind die Netzphasenspannungen uy; die
Ausgangsspannung U,, die Umrichtereingangsspannung u;; und die
Netzstrome iy; (i = R, S, T) fiir eine Eingangsspannung von Uy ;; = 400V,
eine Ausgangsleistung Pp = 10.5kW (a) und eine Eingangsspannung von
Uy, =208V und eine Ausgangsleistung von Py = 5.25kW (b).
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Abb.2.53: Frequenzspektrum der Eingangsstrome iy des ,,Bidirektionalen

Umrichters® (a) und Harmonische n = 2...40 im Vergleich zu den
Grenzwerten nach EN61000-3-2 und EN61000-3-4 (b) fiir eine
Eingangsspannung von Uy,; = 400V und einer Ausgangsleistung von
Po=10.5kW.

In Abb.2.53(a) ist das Frequenzspektrum der Eingangsstrome ohne EMV Filter
dargestellt. Es wie beim ,,VIENNA Rectifier* (vgl. Abb.2.37) zu erkennen, dass die

Frequenzanteile des Netzstroms durch die Kopplung der drei Phasen nicht nur bei der

einfachen, sondern auch bei der doppelten Schaltfrequenz hohe Amplituden aufweisen.

Die Harmonischen des Eingangsstroms fiir n = 2...40 sind in Abb.2.53(b) gemeinsam
mit den Grenzwerten nach EN61000-3-2 und EN61000-3-4 dargestellt, wobei die

Grenzwerte mit gro3er Reserve eingehalten werden.

Eingangsspannung: Uy, ; =400V Uy, =208V
Ausgangsleistung:  Pp=10.5kW P, =5.25kW
Ausgangsspannung: U,y = 800V Up =750V
Schaltfrequenz: »=25kHz »=25kHz

Tab.2.31: Parameter fiir die Simulation des ,,Bidirektionalen Umrichters*.

Die Spannungsbeanspruchung der Leistungshalbleiter wird bei dieser Struktur durch die

Ausgangspannung U, vorgegeben. Der Vorteil der Anordnung ist, dass eine Vielzahl
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von Modulen am Markt existieren, die die gesamte Schaltungsstruktur beinhalten. Hier
wurden wegen der Vergleichbarkeit des Systems diskrete Halbleiter von APT (POWER
MOS7°® IGBT) verwendet.

Die Mittelwerte und Effektivwerte der Strombelastungen der Leistungskomponenten
sind in Tab.2.16 aufgelistet, sie dienen als Grundlage fiir die Dimensionierung und die
Wirkungsgradpradiktion des Systems. Fiir die Herleitung der Formeln wurden
sinusformige Versorgungsspannungen und Netzstrome angenommen, der Stromrippel

in den Induktivititen wurde vernachléssigt und die Schaltfrequenz wurde als konstant

angesehen.
. Oy _Uxn
Modulationsindex: M="1—"—=7
. . 1 M) 1 R
Freilaufdioden: 1 =l —+—|l 1 = |=+—1I
Dr.ans (27: 8 j A
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¢ 4z 16
Tab.2.32: Strombelastung der Leistungskomponenten des
,,Bidirektionalen Umrichters.
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Abb.2.54: Schaltungsstruktur des ,Bidirektionalen Umrichters mit

Formeln zur Berechnung der Strombelastung der Leistungsbauteile.
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Zur Dimensionierung des Systems und Erstellung der Wirkungsgradpriadiktion

(Tab.2.33) wurde folgende Spezifikation herangezogen (vgl. Abschnitt 2.1):

¢ Eingang (3~AC):

AuBenleiterspannung nominell 400 ... 480VAC  (208...400VAC)

AuBenleiterspannungsbereich 320 ... 530VAC (166...480VAC)
e Ausgang (DC):

Nennausgangsspannung 800V (750V)

Nennausgangsleistung 10.5kW (5.25kW)

Die Leistungshalbleiter wurden mit einem TO-247 Gehéduse realisiert. Die
Leistungstransistoren S; (APT25GP120B) weisen Verluste von Pg = 58.8W auf. Mit
dem thermischen Widerstand Ry = Rryjc + Rrycn = 0.3 + 0.5 = 0.8K/W, wo der
thermische Ubergangswiderstand der Isolierung zwischen Gehiuse und Kiihlkorper
bereits enthalten ist, ergibt sich die Erwidrmung eines Leistungstransistors zu 47K und
daher eine Sperrschichttemperatur von 7, = 137°C (T, = 150°C). Die
Sperrschichttemperatur ~ der  Freilaufdioden (APT15DQ100BG)  betrigt mit
Ry = Rryye + Rrgen = 1.18 + 0.5 = 1.68K/W und den Verlusten Ppr = 14.8W
T;=114.8°C (T} 0 = 175°C).

Der Wirkungsgrad des ,,Bidirektionalen Umrichters® ist mit 7 = 95.88% bei 400V
akzeptabel, aber schon signifikant geringer als z.B. der des ,,VIENNA Rectifier*
(7=97.59%).

In Abb.2.55(a) sind die Einzelverlustanteile nach Tab.2.33 fiir eine Ausgangsleistung
von Py = 10.5kW bei einer Versorgungsspannung von Uy;; = 320...530V und in
Abb.2.55(b) fiir eine Ausgangsleistung P, = 5.25kW bei einer Versorgungsspannung
von Uy, = 166...480V grafisch dargestellt. Speziell bei kleiner Eingangsspannung sind
die Schaltverluste der Leistungstransistoren besonders hoch. Ein durch die
Zweipunktcharakteristik der Spannungsbildung bedingter Nachteil des Systems ist der
groBe Induktivititswert von L = 750uH. Die Eingangsinduktivititen beanspruchen mit
V, = 0.69dm’ einen entsprechenden Anteil am Gleichrichtervolumen (vgl. Tab.2.34 und
Abb.2.56), wobei der grofite Anteil aber zur Kiihlung der Leistungshalbleiter
aufgewendet werden muss, das Kiihlkorper und Liiftervolumen betragen Vy + Vp =
2.578dm’. Die resultierende Leistungsdichte des Systems betrigt p = 2.28kW/dm”.
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Ausgangsleistung Po=| 10500 10500 10500 | 5250 5250 5250 w
Angenommener Wirkungsgrad n=| 96.0 96.0 96.0 96.0 96.0 96.0 %
Eingangsleistung Py=| 10938 10938 10938 | 5469 5469 5469 w
Eingangsspannung Uy=| 320 400 530 166 208 480 \%
Eingangsstrom Iyms=| 19.73 1579 1191 | 19.02 15.18 6.58 A
IINlge=| 17.77 14.21 10.73 17.12 13.67 5.92 A
Iv=1 2791 2233 1685 | 2690 21.47 9.30 A
Ausgangsspannung Uo=| 800 800 800 750 750 750 \
Modulationsindex M=| 0.65 0.82 1.08 0.36 0.45 1.05
Transistorstrom Isms=| 6.59 4.37 1.70 7.92 5.95 1.10 A
Isae=| 2.16 1.27 0.40 3.07 2.20 0.27 A
APT25GP120B Ree=| 0.057 = = 0.057 = = Ohm
Uck su= 1.5 = = 1.5 = = v
Leitverluste Psc=| 5.70 3.00 0.77 8.15 5.31 047 w
Schaltfrequenz fr= 25 = = 25 = = kHz
Kiom=| 684 = = 68.4 = = w/A
Einschaltverluste Ps.,=| 3038 2430 1834 | 29.28 2337 10.13 w
K o= 50.1 = = 50.1 = = /A
Ausschaltverluste Psop=| 2225 17.80 1344 | 2145 17.12 742 w
Verluste der Transistoren Ps=| 350.0 270.6 195.3 353.3 274.8 108.1 w
Freilaufdiodenstrom Ippms=| 1230 10.27 8.25 10.87 8.93 452 A
Ippae=| 6.72 5.83 4.96 5.50 4.63 2.70 A
APT15DQ100B Rpr=| 0.040 = = 0.040 = = Ohm
Upr= 1.3 = = 1.3 = = v
Verluste der Freilaufdioden Ppr=| 88.7 70.8 55.0 71.2 55.3 259 A
Halbleitergesamtverluste 438.8 3414 2503 | 4245  330.1 134.0 N
Stromrippel 20% = = 20% = =
Eingangsinduktivitit L=| 717 = = 697 = = uH
Eingangsinduktivitit @100°C R,=| 0.013 = = 0.013 = = Ohm
Eisenverluste Prp= 4 4 4 4 4 4 w
Verluste der Eingangsinduktivititen P=| 273 21.8 17.6 26.3 21.1 13.7 w
Ausgangskondensatorstrombelastung Icoms=| 12.8 9.7 5.0 11.3 9.5 3.0 A
VISHAY 159 PUL-SI 330pF/450V 2%6 = = 2%6 = = Stk.
Ersatzserienwiderstand ESR=| 0.038 = = 0.038 = = Ohm
Verluste der Ausgangskondensatoren Pco= 12.5 72 1.9 9.7 7.0 0.7 w
Eigenstromversorgung Puu= 30 30 30 30 30 30 w
Zusatzverluste Poia= 50 50 50 50 50 50 w
Gesamtverluste P=| 558.6 4504 349.8 | 540.5 438.1 2284 Y
Wirkungsgrad n=| 9489 9588 96.80 | 90.12 91.99 95.82 %

Tab.2.33: Verlustleistungsbilanz des ,,Bidirektionalen Umrichters* fiir die
Ausgangsleistungen 10.5kW und 5.25kW und Eingangsspannungen im
Bereich 320...530V und 166...480V.
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Transistoren
Eingangsind.
Transistoren
Freilaufdioden
Ausgangskond.
Zusatzverluste
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Freilaufdioden
Zusatzverluste

Abb.2.55: Aufteilung der Verluste des ,,Bidirektionalen Umrichters‘ nach
Tab.2.33 fiir die unterschiedlichen Eingangsspannungen 320, 400 und
530V bei einer Ausgangsleistung von 10.5kW (a) und fiir 166, 208 und
480V bei 5.25kW Ausgangsleistung (b).

Kiihlkorpertemperatur Tu= 90 °C
Umgebungstemperatur Ty= 50 °C
Benotigter Kiihlkorper Rmy=| 0.091 °C/W
AAVID Typ 2461PG

Thermischer Widerstand Rm=| 0.075 °C/W
Kiihlkorpervolumen Vu=1| 1.396 dm?®
Liiftervolumen Ve=| 1.182 dm?®
Eingangsdrosselvolumen Vi=| 0.690 dm®
Ausgangskondensatorvolumen Ve=1| 0.486 dm®
Eigenstromversorgung, Leiterplatten, etc. Vau=1 0.750 dm®
Steuerplatine Veor=1 0.100 dm®
Gesamtvolumen V= 4.604 dm®
Leistungsdichte p=| 228 |kW/dm®

Tab.2.34: Berechnung der Leistungsdichte des ,,Bidirektionalen
Umrichters*®.

Kiihlkorper
Liifter
Zusatzvol.
Steuerung

Induktivititen
Kondensatoren

Abb.2.56: Aufstellung der Einzelvolumina der Leistungskomponenten des

,,Bidirektionalen Umrichters.
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2.10 Zusammenfassung der Ergebnisse des Vergleichs der PWM
Gleichrichterkonzepte

In Tab.2.35 und Tab.2.36 sind die in diesem Abschnitt erarbeiteten charakteristischen
Werte der Gleichrichterkonzepte iibersichtlich dargestellt. Es stellt sich heraus, dass es
Schaltungstopologien gibt, die einen Wirkungsgrad 7 groBer 97% aufweisen (1S Boost,
3S Boost, 1S DCM Boost, 12-Puls-Gleichrichter und VIENNA Rectifier) und Systeme
mit einem Leistungsfaktor 4 = 1 bzw. einer Stromverzerrung THDI kleiner 7%
(VIENNA Rectifier, Buck+Boost Rectifier, Minnesota Rectifier und Bidirektionaler
Umrichter) gibt. Nur ein Konzept kann die Anforderungen an einen hohen
Wirkungsgrad, geringe Stromverzerrung, guten Leistungsfaktor und hohe
Leistungsdichte erfiillen — der VIENNA Rectifier.

Die Systeme 1S Boost, 3S Boost und 3S DCM Boost kénnen ihre Anwendung dort
finden, wo die nachfolgende Konverterstufe eine auf einen konstanten Wert geregelte
Eingangsgleichspannung unabhéngig von Netzspannungsvariationen und/oder fiir
Anwendungen bei weitem FEingangsspannungsbereich bendtigt. Die Standards
EN61000-3-2 und EN61000-3-4 kdnnen mit ihnen nicht erfiillt werden.

Die beiden Systeme Minnesota Rectifier und 12-Puls-Gleichrichter koénnen eine
interessante Alternative fiir Anwendungen im Bereich der Luftfahrt sein, wo die
Frequenz des Versorgungsnetzes bei 400 ... 800Hz liegt und damit die Saugdrossel und
die Glattungsinduktivititen des 12-Puls-Gleichrichters bzw. der Transformator des
Minnesota Rectifier fiir diese hohe Frequenz ausgelegt werden konnen, was massiv an

Bauvolumen und Gewicht spart (Transformator-Wachstumsgesetz [41]).

Fiir Anwendungen wo eine Ausgangsgleichspannung von Null bis zu einem beliebigen
Wert der auch hoher als die Netzspannung sein kann, bei Nennstrom versorgt werden
muss (z.B. als Heizstromversorgung fiir Hochleistungsdruckmaschinen und
Hochleistungsbatterieladegerite), stellt der Buck+Boost Rectifier eine gute
Realisierungsform dar. Er zeichnet sich durch sehr gute Eigenschaften am

Versorgungsnetz aus, der Wirkungsgrad und die Leistungsdichte sind eher bescheiden.

Der bidirektionale Umrichter wird seine Anwendung dort finden, wo die Riickspeisung
von Energie aus dem Gleichspannungszwischenkreis in das Versorgungsnetz gefordert
wird. Der bidirektionale Umrichter ist die einzige Topologie, die dies bewerkstelligen

kann. Mit ihm lassen sich sehr gute Werte des Leistungsfaktors und der
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Stromverzerrung realisieren, dariiber hinaus wiirde er sogar die Moglichkeit bieten,
beliebige Stromformen und Phasenwinkel des Eingangsstrom einzustellen, um damit

z.B. eine Blindleistungskorrektur durchzufiihren.

Das gute Gesamtergebnis des VIENNA Rectifier in diesem objektiven Vergleich stellt
die Basis fiir die weitere Forschung im Rahmen dieser Arbeit dar. Abschlieend zu
diesem  Abschnitt sollen noch der Vollstindigkeit halber verschiedene
Schaltungstopologien (VIENNA Rectifier 1I, VIENNA Rectifier III, Y-Rectifier und
A-Rectifier) zur dreiphasigen Leistungsfaktorkorrektur mit und ohne galvanischer

Trennung der Ausgangsgleichspannung vorgestellt werden.
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Tab.2.35: Ubersicht der Schaltungstopologien der verglichenen PWM

Gleichrichterkonzepte mit den charakteristischen Werten Leistungsfaktor

A, Stromverzerrung THDI, Wirkungsgrad 7 und Leistungsdichte p.
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3S Boost ]|
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Tab.2.36: Vergleich der charakteristische Werte Leistungsfaktor A,
Stromverzerrung THDI, Wirkungsgrad 77 und Leistungsdichte p fiir die in

diesem Abschnitt untersuchten Gleichrichterkonzepte.
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2.11 VIENNA Rectifier II
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Abb.2.57: Grundstruktur des Leistungsteils des ,, VIENNA Rectifier I1*.

In der Literatur [42] wurde ein einstufiges dreiphasiges Pulsgleichrichtersystem mit

galvanischer Trennung der Ausgangsspannung unter der Bezeichnung ,,VIENNA

Rectifier 1I” vorgestellt (Abb.2.57). Das hochsetzstellerbasierte System weist eine

Reihe von Vorteilen auf:

einfache Struktur des Leistungsteils;

kontinuierliche Eingangsstrome;

direkte Regelung der Eingangsstrome;

keine Gefahr eines direkten Kurzschlusses zweier Auf3enleiter;

Eingeprigte Ausgangsspannung: Die Ausgangsspannung definiert die
Spannungsbeanspruchung der sekundirseitigen Gleichrichterdioden unabhingig
von der Eingangsspannung;

gute Querregelung im Fall mehrerer Ausgangsspannungen;

Die Nachteile des Systems allerdings sind:

die hohe Spannungsbeanspruchung der Leistungskomponenten auf der
Primirseite des Transformators;

die Zweipunktcharakteristik der Eingangsstufe zur Fiihrung des Eingangsstroms;
die hohe Strombelastung des Ausgangskondensators;

ein direkter Hochlauf des Systems und eine Strombegrenzung fiir einen
ausgangsseitigen Kurzschluss sind nicht moglich.
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Der VIENNA Rectifier II weist einen eingeprigten Transformatorprimérstrom auf, was
die Systemzuverldssigkeit in Bezug auf die Transformatorsittigung erhoht. Andererseits
bewirkt der eingeprigte Transformatorstrom zufolge der Streuinduktivitit des
Transformators hohe transiente Ausschaltiiberspannungen an den Leistungshalbleitern
auf der Primirseite des Transformators. Dies bedingt die Anordnung einer
Uberspannungsbegrenzungsschaltung, die die Begrenzungsleistung aber zur

Eigenstromversorgung des Systems verwenden kann.
2.12 VIENNA Rectifier III

In [43] wurde ein tiefsetzstellerbasiertes, einstufiges, dreiphasiges
Pulsgleichrichtersystem mit galvanischer Trennung der Ausgangsspannung unter dem
Titel ,,VIENNA Rectifier III” vorgestellt (vgl. Abb.2.58). Dieses System besitzt die
Vorteile eines direkten Hochlaufs und einer Strombegrenzung im Fall eines
Ausgangskurzschlusses oder einer Uberlast am Ausgang. Die Nachteile allerdings sind
der diskontinuierliche Verlauf des Eingangsstroms und damit der hohe Filteraufwand
zur Einhaltung der Normen fiir die -elektromagnetische Vertriglichkeit. Der
Hochfrequenztransformator ist spannungsgespeist, was die Moglichkeit der Sittigung
des Eisenkerns im Fall von Last- oder Netzspannungstransienten oder bei ungenauer

Generierung der Ansteuerimpulse der Leistungstransistoren impliziert.
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Abb.2.58: des Leistungsteils des ,,VIENNA Rectifier IIT*.
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2.13 Modulare Alternativen zum VIENNA Rectifier

Eine Alternative zum VIENNA Rectifier stellt einerseits der Y-Rectifier dar, bei dem
das dreiphasige System durch Sternschaltung von Einphasensystemen realisiert wird
[10], vgl. Abb.2.59, Alternativ kann das dreiphasige System auch durch
Dreieckschaltung von drei Einphasen-Schaltungen realisiert werden [11], [12], vgl.
Abb.2.60, dieses Schaltungskonzept wird als A-Rectifier bezeichnet. Der Vorteil einer
Anordnung von Einphasensystemen liegt in der Modularitit [13]. Im Fall des
Y-Rectifier kann auf bestehendes Know-how bei der Realisierung von Einphasen-
Pulsgleichrichterschaltungen fiir 230V Wechselspannung zuriickgegriffen werden.
Auch die nachgeschaltete DC/DC Ausgangsstufe kann mit der relativ kleinen
Eingangsspannung von 400VDC, wie bei Systemen mit einphasiger

Leistungsfaktorkorrektur iiblich, realisiert werden.

Wenn die Eingangsgleichrichtung der Module mittels einer sechspulsigen
Thyristorbriicke ausgefiihrt wird, liegt der besondere Vorteil des A-Rectifier in der
Zuverlissigkeit des Systems bei Phasenausfall, da im Fehlerfall alle drei PFC Module
an die verbleibenden AuBlenleiter angeschlossen werden konnen und so ein Betrieb mit

voller Leistung sichergestellt werden kann.
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Abb.2.59: Schaltungsstruktur des Y-Rectifier: das dreiphasige System
wird durch drei in Stern geschaltete einphasige Pulsgleichrichter-Module

realisiert.
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Abb.2.60: Schaltungsstruktur des A-Rectifier: das dreiphasige System
wird durch drei in Dreieck geschaltete Einphasenpulsgleichrichter-Module

realisiert.



Kapitel 3
Briickenzweigstrukturen

Nachdem sich der VIENNA Rectifier in den Abschnitten 2.7 und 2.10 als optimale
Struktur eines Pulsgleichrichtersystems herauskristallisiert hat, soll in diesem Abschnitt
geklirt werden, ob die in [3] vorgeschlagene Briickenzweigstruktur (Abb.3.1(a)) bereits
optimal ist, oder ob alternative Realisierungsvarianten (vgl. Abb.3.1(b), (c), (d)) bzw.

eine Schaltentlastung Vorteile bringen konnten.

Abb.3.1: Ausfiihrungsformen von Briickenzweigen von Dreiphasen-
Dreipunkt- Pulsgleichrichtersystemen vorgestellt in [3] (vgl. (a)), [15]
(vgl. (b)) und [34] (vgl. (¢) und (d)). Die Freilaufdioden Dy in (d) sind
durch Serienschaltung von zwei Dioden mit einer Spannungsfestigkeit in

Hohe der halben Ausgangsspannung ausgefiihrt.

93
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Zur Realisierung des in Abschnitt 1 erwihnten Pulsgleichrichtersystems wurde in [3]
die Briickenzweigstruktur nach Abb.3.2 vorgeschlagen. Bei einem positiven
Netzspannungswert uy > 0 und eingeschaltetem Leistungstransistor S bzw. s = 1
(s bezeichnet die dieser Phase zugeordnete Schaltfunktion), fliet gemd3 Abb.3.2(b) ein
positiver Strom iy iliber die Netzdiode Dy,, den Leistungstransistor S und die
Mittelpunktsdiode D, zum Ausgangsspannungsmittelpunkt M. Wird nun der
Leistungstransistor S ausgeschaltet (Abb.3.2(c)) kommutiert der durch die
Eingangsinduktivitdt L eingeprigte Strom in die Freilaufdiode Dpg, zur positiven
Zwischenkreisspannung. Damit kann durch geeignete PWM Steuerung des
Schaltsignals s in Bezug zum Ausgangsspannungsmittelpunkt M am Eingang b ein
sinusformig variierender lokaler Eingangsspannungsmittelwert uy ,,, eingestellt werden.
Dieser lokale Spannungswert ist als Mittelwert iiber eine Pulsperiode zu verstehen. Dies
resultiert in Verbindung mit der sinusformigen Netzspannung uy, die an Klemme a
angeschlossen ist, in einem sinusformigen Eingangsstrom iy, dem ein schaltfrequenten
Stromrippel iiberlagert ist. Dadurch wird ein ohmsches Grundschwingungsverhalten des
Gleichrichtersystems erreicht. Diese vereinfachte Darstellung der Eingangsspannung-
und -strombildung geht davon aus, dass der Ausgangsspannungsmittelpunkt M mit dem
Sternpunkt des Netzes verbunden sei. Die empfohlene, verbesserte Anordnung sieht
diese Verbindung in einem dreiphasigen System nicht vor, worauf in einem spiteren

Kapitel noch ausfiihrlich eingegangen wird.

+%uo

-

®) ©

Abb.3.2: Struktur eines Briickenzweiges des Dreiphasen-Dreischalter-
Dreipunkt Pulsgleichrichtersystems (a), Leitzustidnde fiir iy > O und s = 1
(b) sowie s =0 (c).

Die Vorteile der in Abb.3.2 dargestellten Briickenzweigstruktur sind:
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¢ Die Umrichtereingangsspannung uy;,,, wird durch Umschaltung zwischen drei
Spannungsniveaus (+uyp/2, 0, —up/2) gebildet und nicht wie bei einer
herkommlichen Zweipunkt-PWM-Gleichrichterstruktur, durch ZWel
Spannungspegel. Dies reduziert wegen der geringeren Abweichung der
Umrichtereingangsspannung u;; vom sinusformigen Sollwert uy bei gleich
bleibender Eingangsinduktivitit L den Eingangsstromrippel Aiy signifikant.

e Positive und negative Phasen- bzw. Netzstrome flieBen iiber denselben
Leistungstransistor S und nicht iiber unterschiedliche Bauelemente. Dies fiihrt zu
einer besseren Ausnutzung des Leistungsschalters und damit zu geringeren
Leitverlusten bei gegebener Siliziumflédche.

¢ Pro Briickenzweig muss nur eine Ansteuerschaltung vorgesehen werden.

e Aufgrund der Dreipunktcharakteristik des Systems ist die Spannungs-
beanspruchung der Leistungshalbleiter durch die halbe Ausgangsspannung
definiert. Durch den niedrigeren Wert der Einschalt- und Ausschaltspannung und
die signifikant geringere Sperrverzugsladung von Dioden mit nur halber

Nennsperrspannung verringern sich die Schaltverluste erheblich.

Eine detaillierte Analyse des Briickenzweiges zeigt jedoch, dass die Sperrspannung des
Leistungstransistors S und der Netzdioden Dy nicht unmittelbar eindeutig definiert ist.
Wenn wir z.B. annehmen, dass entsprechend der Abb.3.2(c) die Freilaufdiode Dy,
leitet, konnte man das Emitterpotenzial des Leistungstransistors S bis zur negativen
Ausgangsspannungsschiene ziehen ohne dass die Spannungsbeanspruchung des
Schalters limitiert wiirde. Somit konnten theoretisch der Leistungstransistor S und die

Netzdioden Dy mit der gesamten Ausgangsspannung beansprucht werden.

In Abb.3.1 sind alternative Realisierungsvarianten von Briickenzweigen dargestellt.
Auch hier ist die Frage nach der Spannungsbeanspruchung der Leistungshalbleiter zu
kldaren. So ist bei der Struktur nach Abb.3.1(b) die Spannungsbeanspruchung der
Netzdioden Dy nicht klar definiert, bei der Topologie nach Abb.3.1(c) sind die Dioden
Dy und Dy, sowie der Leistungstransistor S nicht eindeutig definiert. AuBBerdem sind die
Freilaufdioden Dy mit dem gesamten Ausgangsspannungswert belastet. Nur die
Struktur nach Abb.3.1(d) weist eine klare Definition aller Sperrspannungs-
beanspruchungen auf, jedoch mit dem Nachteil, dass auch hier, wie in Abb.3.1(c) die
Freilaufdioden Dy mit der vollen Ausgangsspannung belastet werden. Durch die
signifikant hohere Riickwirtserholzeit (recovery time) hohersperrender Dioden sind

daher hohere Einschaltverluste und damit ein reduzierter Wirkungsgrad des Systems im
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Vergleich zur Struktur nach Abb.3.1(a) zu erwarten. Dieser Nachteil kann durch die
Serienschaltung von zwei Dioden mit halber Spannungsfestigkeit und damit
verbessertem Schaltverhalten oder durch Einsatz einer Einschaltentlastung verringert

werden.

Tek stop: 12.5kS/s 1170 Acgs Tek stop: 12.5kS/s 1075 Acgs
i B 1 L b
E

L
Ug
Upr+
55 M2 00ms Te AT 100 a =19 V2 00 Tire 0
Ref1 250V 2.00ms (a) Ref 250V 2.00ms (b)
Tek Stop: 1.25MS/s 144 Acgs Tek stop: 1.25MS/s 190 Acgs
E T 3 I T
(an et Vel Wghor W Y i lL
1 1
o~ R Y e o i
[Evamewen|
| Ug Upn+
2 R1
 —
u
| Upps | ¥Dm
R fomad 24 Lo
THT 100 Q 55 W2 00ms e o CHT 100 m 50 W2 00 LTe 0
D 20.0us Chz 7 EERY DZ0.00s Chz 7 EERY
Ref1 250V 20.0us (C) Ref1 250V 20.0Ms (d)

Abb.3.3: Darstellung der Spannungsbeanspruchung der
Leistungshalbleiter eines Briickenzweiges nach Abb.3.2(a) eines 10kW
Prototypen des Gleichrichtersystems (Abb.2.35). Betriebsbedingungen:
Eingangsspannung Uy,; = 480V, Ausgangsspannung U, = 800V,
Ausgangsleistung P, = 4kW. Dargestellt sind der Strom in der
Eingangsinduktivitit i; (10A/Div) und die Spannungsbeanspruchungen
(250V/Div) des Leistungstransistors S, der Freilaufdiode D, (siehe (a)
und (c)), der Netzdiode upy, und der Mittelpunktsdiode up,,. (siehe (b) und
(d)) wihrend einer Netzperiode (siehe (a) und (b)) sowie in einem

ZeitmaB3stab, in dem die schaltfrequenten Vorginge sichtbar sind.

Bei den Anordnungen nach Abb.3.1(b) und (d) tritt der Nachteil auf, dass die
Leistungstransistoren S,, nicht voll ausgenutzt werden, da jeweils ein
Leistungstransistor fiir jede Stromrichtung vorgesehen ist, d.h. S, nur fiir positiven

Eingangsstrom iy > 0, S_ fiir negativen Eingangsstrom iy < 0 verwendet wird. Aufgrund
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der o.a. Umstidnde kann kein echter Vorteil einer anderen Briickenzweigstruktur als
Abb.3.1(a) gefunden werden. Im Folgenden soll daher die Spannungsbeanspruchung
der Leistungshalbleiter der Briickenzweigstruktur nach Abb.3.1(a) praktisch verifiziert

werden, um die letzten Unsicherheiten ausrdumen zu konnen.
3.1 Analyse der Spannungsbeanspruchung der Leistungshalbleiter

Die  durch  experimentelle  Analyse  gewonnenen  Messergebnisse  der
Spannungsbeanspruchung der Leistungshalbleiter eines Briickenzweiges eines
industrienah realisierten 10kW Prototypen (Abb.2.35) sind in Abb.3.3 dargestellt. Das
Dreiphasen-Dreischalter-Dreipunkt-Pulsgleichrichtersystem arbeitet in der gezeigten
Betriebsart hart geschalten, d.h. es ist keine Einschalt- oder Ausschaltentlastung des
Leistungstransistors, die eine Reduktion der Schaltverluste bringen wiirden,
vorgesehen. Die Spannungsbeanspruchung aller Leistungshalbleiter wird durch die
halbe Gleichrichterausgangsspannung U, definiert, d.h. es konnen im gegenstindlichen
Fall fiir eine Ausgangsspannung von U, = 800V Halbleiterbauelemente mit einer

Sperrspannungsfestigkeit von 600V verwendet werden.

An dieser Stelle muss betont werden, dass es den Anschein hat, dass die
Mittelpunktsdioden Dy, mit Schaltfrequenz beansprucht werden, obwohl sie gemeinsam
mit den Netzdioden Dy mittels eines herkommlichen einphasigen Briickengleichrichters
fir Netzspannung und -frequenz realisiert wurden. Die Mittelpunktsdioden sind
wihrend dieser Phase stindig in Riickwirtsrichtung gepolt, jedoch variiert die

Blockierspannung mit Schaltfrequenz.

Fiir die Freilaufdioden Dy und die Mittelpunktsdioden ist die Sperrspannungs-
beanspruchung klar definiert, da durch die Serienschaltung von Dr und D), parallel zum
Ausgangskondensator C,,. die Spannung einer Diode durch die jeweils andere Diode

auf den Spannungswert des Ausgangskondensators begrenzt wird.

Die Spannungsbeanspruchung des Leistungstransistors S und der Netzdioden Dy sind
durch die Briickenzweigstruktur nicht eindeutig definiert. Wéihrend des
Einschaltzustandes des Leistungstransistors S (s = 1) flieBt ein positiver Eingangsstrom
iy >0 von der Netzdiode Dy, tiber den Leistungstransistor S und die Mittelpunktsdiode
Dy zum Ausgangsspannungsmittelpunkt M (sieche Abb.3.2(b)). Wird nun der
Leistungstransistor S abgeschalten (s = 0) kommutiert der durch die Eingangs-
induktivitidt L eingeprédgte Strom in die Freilaufdiode Dy, und wird in die positive

Ausgangsteilspannung eingespeist. Zu diesem Zeitpunkt liegt der Kollektor des
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Leistungstransistors potentialméBig um die Flussspannung der Diode Dy hoher als die
positive  Zwischenkreisschiene. Da  die  Mittelpunktsdiode  durch  einen
Briickengleichrichter mit relativ langer Riickwirtserholzeit ausgefiihrt ist, bleibt der
Emitter des Leistungstransistors mit dem Ausgangsspannungsmittelpunkt verbunden.
Dementsprechend wird auch hier die Spannungsbeanspruchung des Leistungstransistors
durch den halben  Ausgangsspannungswert, zuziiglich der transienten
Ausschaltiiberspannungen zufolge parasitidrer Verdrahtungsinduktivitdten, definiert. Bei
Anwendungen, bei denen man sich nicht auf das langsame Schaltverhalten der
Mittelpunktsdioden verlassen kann oder will ist eine Uberspannungsbegrenzungs-
schaltung (Snubber) bestehend aus einer Diode, einem Kondensator und einem
Widerstand bzw. einer Diode und einer Z-Diode, parallel zum Leistungstransistor S
empfehlenswert. Sollte diese Begrenzungsschaltung aktiv werden, wird der Emitter
oder Kollektor des Leistungstransistors iiber Dy, oder Dy_ an den
Ausgangsspannungsmittelpunkt und iiber Dp, bzw. Dy auf die positive oder negative
Ausgangsspannungsschiene geklemmt. Durch die nun klare Definition der Spannung
am Leistungstransistor S ist auch die Spannungsbeanspruchung der Netzdioden Dy
prizise gegeben, da beide Dioden in Serie geschalten sind und dadurch an einer der

beiden maximal die Spannung am Leistungstransistor auftreten kann.

3.2 Einschaltentlastung

In [44] wurde ein Konzept der Einschaltentlastung fiir Hochsetzstellersysteme
vorgestellt (Abb.3.4). Die FEinschaltentlastung fiihrt vorteilhafterweise zu keiner
VergroBerung der Ausschaltspannung des Leistungstransistors S und kann in einer
abgewandelten Form auch fiir die Briickenzweigstruktur nach Abb.3.1(a) und (d)
Anwendung finden (siche Abb.3.5).

Abb.3.4: Hochsetzsteller mit Einschaltentlastung, vorgestellt in [44].
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Abb.3.5: Einschaltentlastung basierend auf einem in [44] vorgestellten
Konzept fiir die Briickenzweigstruktur nach Abb.3.2(a) (siehe (a)) und
alternativ fiir die Struktur nach Abb.3.1(d) (siehe (b)).

In Abb.3.5 und [45] ist eine Einschaltentlastung fiir einen Briickenzweig des Dreipunkt-
Pulsgleichrichtersystems basierend auf dem fiir Hochsetzsteller vorgeschlagenen
Konzept dargestellt. Das Betriebsverhalten dieser Einschaltentlastung ist in dieser
Abhandlung nur fiir die Anordnung nach Abb.3.5(a) ausgefiihrt, da deren o.a. Vorteile
gegeniiber der Struktur nach Abb.3.5(b) iiberwiegen. Die zusitzlichen Komponenten,
die diese Einschaltentlastung ermoglichen sind D4, und L,, fiir positiven

Eingangsstrom iy > 0, sowie D,_und L,_ fiir negativen Eingangsstrom iy < O.

Ein angenommen positiver Eingangsstrom iy > 0 kommutiert beim Abschalten des
Leistungstransistors S direkt in die Freilaufdiode Dg, (siche Abb.3.6), d.h. es entsteht
keine zusitzliche transiente Ausschaltiiberspannung durch L,,. Durch die magnetische
Kopplung von L,, mit L wird in L, eine Spannung induziert, die den
Eingangsstromfluss von D, in die Serienschaltung von L,, und D,, zwingt (siche
Abb.3.6). Wird das Windungszahlverhiltnis No/N (Liss ~ Ns°, L ~ N*) und die
magnetische Kopplung k& von L,, zu L geeignet gewihlt, dann kann der Strom in der
Freilaufdiode Dy, wihrend der Ausschaltdauer des Leistungstransistors vollstindig in
den Parallelzweig L,, und D,, libergehen. Dadurch wird der Strom in der Freilaufdiode
zu Null, ipr, = 0, und die Freilaufdiode ist vor dem bzw. beim Einschalten des
Leistungstransistors bereits in Sperrrichtung gepolt. Folglich wird nur ein geringer
Riickwirtserholstrom der Freilaufdiode auftreten und die Einschaltverluste werden
signifikant verringert. Die Streuinduktivitit der Zusatzinduktivitit Ly, = (l-kz) Ly,
verhindert eine schnelle Stromidnderung in der Zusatzdiode D,,, woraus ein kleiner

Riickwirtserholstrom dieser Diode resultiert. Zusdtzlich tritt dieser zu einem Zeitpunkt



100 Kapitel 3: Briickenzweigstrukturen

auf, bei dem die Spannung am Leistungstransistor S bereits nahe Null ist und daher nur

mehr geringe Verluste verursacht.
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Abb.3.6: Funktionsweise der Einschaltentlastung nach Abb.3.5.
Dargestellt sind die Gate-Emitterspannung uge (20V/Div), der Strom
(10A/Div) und die Spannung (500V/Div) des Leistungstransistors S (is und
ug), der Strom und die Spannung der Zusatzdiode D4 (ips und up,), der
Freilaufdiode Df (ipr und upr) und der Eingangsinduktivitidt L (i, und uy).
Betriebsbedingungen: Eingangsspannung Ur.y = 300V,
Ausgangsspannung ¥2 Uy = 400V.

Die maximale Transistorstromanstiegsgeschwindigkeit betrdgt beim Schalten ohne

Schaltentlastung, d.h. bei hartem Schalten, (dig/df),.x = 1A/mns. Um nun die
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Einschaltspannung des Transistors klein zu halten muss eine minimale effektive

Induktivitit der Einschaltentlastung

L =2.3 1Yo

Ac.min = 2 m 3.1)

vorgesehen werden. Im gegenstdndlichen Fall ergibt sich daraus Ly, = 1puH.

Die in Abb.3.5(a) dargestellte Einschaltentlastung arbeitet leider nicht im gesamten
Bereich der Eingangsspannung und des Eingangsstromes, so wird z.B. bei grofler
Eingangsspannung und groBem Eingangsstrom die Spannungsdifferenz an der
Eingangsinduktivitdt zu klein, um in der gekoppelten Wicklung L, (Index + wird im
Folgenden nicht mehr verwendet, da die Verhiltnisse fiir den oberen +Zweig und
unteren —Zweig die gleichen sind) geniigend Spannung zu induzieren, damit der Strom
wihrend der Freilaufzeit vollstindig von der Freilaufdiode Dy in die Zusatzdiode D,4
umgeleitet wird. Bei kleiner FEingangsspannung wiederum kann bei groerem
Tastverhiltnis die Freilaufzeit zu kurz werden, um den Strom vollstindig in die
Zusatzdiode zu kommutieren, obwohl eine relativ groBe Spannungsdifferenz wihrend
der Freilaufzeit an der Eingangsinduktivitit L anliegt. Dieser Mangel wird jedoch
relativiert, da durch das ohmsche Netzverhalten des Systems bei einem kleinen
Eingangsspannungszeitwert auch der -stromwert klein ist. Dadurch ist dieser Effekt in

einer ersten Niherung vernachlissigbar.

Um den Freilaufstrom ipr wihrend der Freilaufzeit vollstindig in die Zusatzdiode D, zu

kommutieren ist folgende minimale Stromanstiegsgeschwindigkeit in der Zusatzdiode

notwendig:
di, i Y GUy—uy)
4 = L= (3.2)
di (1-8)T, Ly,
(0kennzeichnet das Transistortastverhiltnis, Tp die Periodendauer) mit
Ly, =L,(1-4 (3.3)

Dies geschieht durch geeignete Wahl von L,, und N4/N. M bezeichnet die
Gegeninduktivitdt, die auch durch einen Kopplungsfaktor k=M/VL,L bzw. einem
Streukoeffizient 6 =1-k°, L,~=06L,; beschrieben werden kann, uy bezeichnet den

Momentanwert der Netzphasenspannung.
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Anmerkung: Bei der Ableitung von Gleichung (3.2) wurde der Einfachheit wegen die

Riickwirkung der Schaltzustinde der beiden nicht beteiligten Phasen vernachlissigt.

Nimmt man einen vernachlidssigbaren Grundschwingungsspannungsabfall an der

Induktivitit L an dann gilt:
Uy :(1_5)%1]0 (34)

Kombiniert man (3.2) und (3.4) erhilt man folgende Tastverhéltnisgrenzwerte:

1, |1 Lypsiip
S . =—+ |~ _ A0 NA Dy
1/2 2 4 T%UO (35)

Fiir die gegenstindliche praktische Realisierung des Konvertersystems ergeben sich
damit mit Tp = 1/fp=40us, 2U,= 400V, N = 72Wdg., Ny= 4Wdg., ipr= 20A und einer
Streuinduktivitit Ly = 1.6uH > Ly, (siehe(3.1)) Tastverhiltnisgrenzwerte von
0,=96.3% und &=3.7%, wobei O; wie bereit erwihnt nicht beachtet wird. Die optimale
Windungszahl N, = 4 der konzentrierten Zusatzwicklung auf der Eingangsinduktivitit
wurde experimentell ermittelt. Das resultierende Windungszahlverhiltnis N/N, = 18
stimmt mit der Dimensionierungsrichtlinie, die in [44] mit N;/N,=5 ... 20 angegeben

ist, gut iiberein.
3.3 Analyse des Schaltverhaltens mit und ohne Einschaltentlastung

In Abb.3.7 ist die Schaltung zur Bestimmung der Ein- und Ausschaltverluste mit und
ohne Einschaltentlastung angegeben. Die Messanordnung wurde auf einer
doppelseitigen Leiterplatte aufgebaut. Alle Messungen wurden ohne DRC
Uberspannungsbegrenzungsschaltungen oder RC  Spannungsanstiegsbegrenzungs-
schaltungen parallel zu den Leistungshalbleitern durchgefiihrt. Tab.3.1 zeigt die
detaillierte Beschreibung aller verwendeten Komponenten zur Bestimmung des
Schaltverhaltens. Der Leistungstransistor S wird mit einer speziellen Pulssequenz, die
in Abb.3.8 dargestellt ist, angesteuert. Die Sequenz hat eine Wiederholrate von ca. 1Hz,
damit der Effekt der Eigenerwdrmung und damit die Abweichung der
Sperrschichttemperatur von der Kiihlkérpertemperatur vernachlédssigbar ist. Zuerst wird
durch das Einschalten des Leistungstransistors der gewiinschte Spitzenwert des
Drosselstromes aufgebaut, anschlieend wird fiir ca. 4us ausgeschaltet und wieder fiir

ca. 4us eingeschaltet. Die Schaltverluste werden dann beim letzten Impuls ermittelt.
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Abb.3.7: Anordnung zur Bestimmung des Schaltverhaltens mit und ohne
Einschaltentlastung. Der Leistungstransistor S ist als IGBT des Typs
IRG4PC50W, die Freilaufdiode Dy und die Zusatzdiode D, durch
Bauelemente des Typs HFAI5STB60 ausgefiihrt. Die strichliert
dargestellten Verbindungen und darauf liegenden Komponenten sind auf

der Evaluierungsleiterplatte nicht ausgefiihrt.

Betriebsmittel Beschreibung

S International Rectifier IRG4PC50W

Dy, Dy, Dr,, D4, International Rectifier HFA15TB60

C, 2x 150uF / 450V + 220nF / 630V

L 700uH, Eisenpulverkern Micrometals
T184-40

Ry T&M Research SDN-414-10
0.0968Q, 2GHz, 2W

R 15 Ohm, SMD MiniMelf

Drv. Optokopplertreiber
Agilent HCPL 3120

Chl Tektronix TDS 544A 500MHz
1.0m Koaxialkabel

Ch2 Tektronix TDS 544A 500MHz
1:10 Tastkopf 350 MHz

R-M Eingangsspannung, 55VDC

+%2U, Teilausgangsspannung, 400VDC

Tab.3.1: Stiickliste der in der Messanordnung verwendeten Komponenten.
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Abb.3.8: Zur Schaltverlustanalyse verwendete Pulssequenz. Oben: ugg
(20V/Div); Mitte: -ig (20A/Div); unten: ucg (100V/Div). Die detaillierten
Untersuchungen werden am Ende der Sequenz, beim letzten Ein- und

Ausschalten, durchgefiihrt.

Die Ergebnisse der experimentellen Untersuchung des Ein- und Ausschaltverhaltens
mit und ohne Einschaltentlastung sind fiir die Sperrschichttemperatur 7, = 25°C
(Abb.3.9) bzw. 125°C (Abb.3.11) und einen Spitzenstrom im Leistungstransistor von
is = 20A dargestellt. Die Einschaltentlastung reduziert die Einschaltverluste z.B. bei
einer Sperrschichttemperatur von 7; = 125°C und iy = 20A von wg = 571uJ auf
wg = 86uJ (Abb.3.11 (a) und (c)). Das entspricht einer Reduktion von 85%, bei in etwa
gleich bleibenden Ausschaltverlusten und nahezu gleich bleibender transienter
Ausschaltiiberspannung (Abb.3.11(b) und (d), Teilausgangsspannung von “2U, =
400V). Obwohl die Schaltgeschwindigkeit vergleichsweise gering ist [47], ist die
transiente Uberspannung beim Ausschalten relativ hoch. Dieser Umstand resultiert aus
der ungiinstigen Stromform beim Ausschalten, da der Strom zu einem Zeitpunkt, wo
die Spannung am Leistungstransistor schon sehr hoch ist, plotzlich abreifit. Es muss
daher empfohlen werden, diesen Transistortyp bei hoheren Stromen nur mit einer

Uberspannungsbegrenzungsschaltung zu betreiben.

Anmerkung: Um die Schaltverlustmessung mit hinreichender Genauigkeit durchfiihren
zu konnen, muss die Messanordnung, durch die hohen Schaltgeschwindigkeiten
bedingt, eine ausreichende Bandbreite aufweisen. Im gegenstindlichen Fall wurde fiir
die Strommessung, wie in Tab.3.1 bereits erwidhnt, ein Koaxialshunt mit Nennwert
R =100m£ und einer Bandbreite von 2GHz verwendet (Abb.3.10 bzw. [46]).



Kapitel 3: Briickenzweigstrukturen 105
Tek Stop: SO0OMS/s 28 Acgs Tek Stop: S00MS/s 10 Acgs
[ * J A Py
M M
N\ |/ g
M1 Area M1 Area
\/ -42.04UVVs -25.42uVVs
1 1 -
ch1 Fall _/
15.3ns |
L
T = 25°C amplitude N
J ch2 Max Vi ch2 Max
ohne -\ 408 v / aagv
Einschalt- \ ha Rise
36.1ns
entlastung \
24| 24 ./
ChT—T.0d AZ—T00 M50 0me W e AT T.0d A2 100 M50.0ms Width Ch
Math1  1.00kvV  50.0ms (a) Math1 1.00kvV  50.0ns (b)
Tek Stop: SOOMS/s 37 ACQs Tek Stop: S00MS/s 1397 Acgs
= e N - t
M1 ) M
v \v/
M1 Area M1 Area
~6.480UVVs -25.48uVVs
1 1
ch1 Fall j
™ /\ w L 52 Znas | dormeec?™
T =25°C N/ Low siaa
j NA
. Ch2 Max v Ch2 Max
mit 352V l 448V
Einschalt- \ / ey e
entlastung \ ne
24 24 ../
AT 194 e AT T.0a AZ——T00 M50.0P —Width Ch
Math1  250VV  50.0ms (0 Math1 1.00kvV  50.0ns (d

Abb.3.9:  Experimentelle = Analyse des  Schaltverhaltens des
Leistungstransistors IRG4PC50W (Warp Speed IGBT) in Verbindung mit
der ultraschnellen Freilaufdiode @~ HFAISTB60 mit und ohne
Einschaltentlastung. Priifparameter nach Tab.3.1. Sperrschichttemperatur
T; = 25°C. (a) und (b): Schalten ohne Einschaltentlastung, (¢) und (d):
Schalten mit Einschaltentlastung. Schalterstromspitzenwert is = 20A.
Oben: negativer Schaltverlustwert -p, (10kW/Div aufler (c) und (d):
2.5kW/Div), Mitte: negativer Leistungstransistorstrom -ig (20A/Div),

unten: Leistungstransistor-Kollektor-Emitterspannung ucx (100V/Div).

o o _ O

DN-414 2 =
L | = 0o~ o
le 222 19.1 125,

Abb.3.10: Koaxialshunt mit 2GHz Bandbreite zur Schaltverlustmessung
[46].
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Abb.3.11:  Experimentelle = Analyse des  Schaltverhaltens des
Leistungstransistors IRG4PC50W (Warp Speed IGBT) in Verbindung mit
der ultraschnellen Freilaufdiode @ HFAISTB60 mit und ohne
Einschaltentlastung. Priifparameter nach Tab.3.1. Sperrschichttemperatur
T; = 125°C. (a) und (b): Schalten ohne Einschaltentlastung, (c¢) und (d):
Schalten mit Einschaltentlastung. Schalterstromspitzenwert is&=20A. Oben:
negativer Schaltverlustwert -p, (10kW/Div auBler (c) und (d): 2.5kW/Div),
Mitte: negativer Leistungstransistorstrom -ig  (20A/Div), unten:
Leistungstransistor-Kollektor-Emitterspannung  ucr  (100V/Div). Die
Einschaltentlastung reduziert die Einschaltverluste von wg = 571uJ auf
wg = 86uJ (=-85%).

3.4 Verlustbilanz mit und ohne Einschaltentlastung

In Tab.3.2 ist eine detaillierte Auflistung der FEinzelverluste eines
Pulsgleichrichtersystems mit Schaltfrequenz fp = 25kHz, nach Abb.2.34 fiir weiten
Eingangsspannungsbereich Uy, = 320, 400, 480V angegeben. Die mittleren und
effektiven Strombelastungen wurden nach [34] bzw. Abb.3.12 ermittelt. Die
Schaltverlustwerte Pg= fp k |Iyl,,, wurden aus der Schaltverlustmessung nach Abb.3.11

bei einer Sperrschichttemperatur 7, = 125°C mit k,,=28.5uJ/A beim Einschalten und
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ko = 22.9uJ/A beim Ausschalten ermittelt. Alle Dioden werden durch ideale Dioden
mit konstanter Flussspannung U, und differentiellem Serienwiderstand Rp modelliert.
Die Eisenverluste der Eingangsinduktivititen werden in erster Ndherung als konstant
angenommen (Ppz = 5W). Eine exakte Ermittlung miisste die nichtlinearen
Eigenschaften und das iiber die Eingangsspannung variierende Stromspektrum
beriicksichtigen (siehe Abschnitt 9.1.3). Wegen der hohen Strombelastung miissen die
Ausgangskondensatoren durch Parallelschaltung von je zwei Elektrolytkondensatoren
realisiert werden, dementsprechend miissen in der Verlustleistungsbilanz die Verluste
vierfach (jedoch mit dem halben Stromeffektivwert) beriicksichtigt werden. Die
Zusatzleistung (P, = 30W) beriicksichtigt den Eigenverbrauch fiir die Steuerelektronik
und die Liifter, zusatzlich werden durch P,;; = S0W noch konstante Verlustanteile fiir
die Verdrahtungswiderstinde der Leiterplatte, nicht beriicksichtigter anderer
Verlustkomponenten und Spannungsbegrenzungsschaltungen ausgewiesen. Die
Hauptverlusttriger sind grafisch in Abb.3.13 ohne Einschaltentlastung und in Abb.3.14
mit Einschaltentlastung dargestellt. Die Auswirkung der Einschaltentlastung auf den
Wirkungsgrad des Systems betrdgt zwar nur 0.2 ... 0.3%, jedoch werden Verluste an

den Leistungstransistoren um 30% reduziert und entsprechend auch deren Erwédrmung.

Abb.3.12: Mittel- und Effektivwerte der Strombelastungen der
Komponenten nach [10][34].
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Eingangsleistung Py= 11000 11000 11000 [ W
Eingangsspannung Unii= 320 400 480 A%
Eingangsstrom Inms= 19.85 1588 1323 | A
Ausgangsspannung Uo= 800 800 800 \Y
IGBT (IRG4PC50W) Isms= 13.25 8.80 543 | A
Uck sar=0.9V, RcE 0, =0.03Q Isae= 8.70 5.13 275 | A
Leitverluste @125°C Psc= 13.1 6.94 335 | W
Einschaltverluste (fp =25kHz, k,, =28.5uJ/A) Pson= 1274 10.19 849 | W
Ausschaltverluste (fp =25kHz, koy=22.9uJ/A) Ps.p= 1025  8.20 683 | W
3x IGBT Gesamtverluste Ps= 108.2 76.0 560 | W
Freilaufdiodenstrom Ippms= 1045  9.35 8.53 A
Upro=1.18V, Rpp=24mQ Iprave= 4.58 4.58 458 | A
6x Freilaufdiodenverluste Ppr= 48.2 45.0 42.9 w
Netzdiodenstrom Ipnms= 1403 1123  9.36 A
Upno=0.85V, Rpy=12mQ Ipnavg= 8.93 7.15 596 | A
6x Netzdiodenverluste Ppy= 59.7 45.5 36.7 w
Mittelpunktsdiodenstrom Ipyms= 9.37 6.22 3.84 A
Upmo=0.85V, Rpy=12mQ Ipmavg= 4.35 2.56 1.37 | A
6x Mittelpunktsdioden Ppy= 285 15.9 8.1 w
Halbleitergesamtverluste 24477 1824 14377 | W
3x Eingangsinduktivitdt (R;=65m£2, Pr= 91.8 64.2 49.1 | W
Prp=5W)

Ausgangskondensatorstrom lcoms= 129 9.7 6.9 A
4x Ausgangskondensatorverluste Pco= 38.6 22.0 11.0 | W
(Resr=0.233Q)

Zusatzleistung P..= 30.0 30.0 300 | W
(Eigenstromversorgung, Liifter)

Zusatzverluste durch Verdrahtung o.4. P.a= 50.0 50.0 500 | W
Gesamtverluste P= 4550 3486 2839 | W
Wirkungsgrad n= 959 96.8 974 | %
Wirkungsgrad mit Einschaltentlastung n= 962 971 976 | %

Tab.3.2: Auflistung der Einzelverluste mit Wirkungsgradanalyse eines
Pulsgleichrichtersystems  mit  Ausgangsleistung P, = 10kW,
Schaltfrequenz fp = 25kHz. Die Wirkungsgradverbesserung mit der
Einschaltentlastung betrdgt aufgrund der relativ geringen Schaltfrequenz
nur 0.2 ... 0.3%.
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Abb.3.13: Grafische Darstellung der Hauptverluste eines 10kW / 25kHz
Pulsgleichrichtersystems ohne Einschaltentlastung.

3.5 Schlussfolgerungen zu den Briickenzweigstrukturen

Das vorliegende Kapitel hat einerseits gezeigt, dass die verwendete, urspriingliche
Briickenzweigstruktur (vgl. Abb.3.1(a)) beziiglich der Ausnutzung und der
Spannungsbeanspruchung der Leistungshalbleiter bereits optimal ist und dass keine
Bedenken beziiglich der Sperrspannungsbeanspruchung der Leistungshalbleiter
bestehen miissen. Es wurde jedes Leistungshalbleiterbauelement experimentell
untersucht und bestitigt, dass die Spannungsbeanspruchung durch die halbe

Ausgangsspannung bestimmt ist.

AnschlieBend wurde eine Einschaltentlastung entwickelt, die die Einschaltverluste der
Leistungstransistoren signifikant reduziert. Damit ergibt sich bei einer Schaltfrequenz

von fp = 25kHz eine theoretische Verbesserung des Wirkungsgrades von 0.2 ... 0.3%.
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Abb.3.14: Grafische Darstellung der Hauptverluste eines 10kW / 25kHz

Pulsgleichrichtersystems mit Einschaltentlastung.

Eine dhnliche Verbesserung des Wirkungsgrades konnte indirekt durch Verwendung
von CoolMOS Leistungstransistoren [47], [48] erreicht werden, da diese je nach
gewihlter Schaltgeschwindigkeit um einen Faktor 3-5 geringere Ausschaltverluste
aufweisen. Die Einschaltverluste werden malgeblich durch die gewdhlte Freilaufdiode
bestimmt, auch hier existieren am Markt in der Zwischenzeit Dioden mit verbessertem
Schaltverhalten. D.h. eine Verdopplung der Schaltfrequenz konnten die Verluste im
Leistungsschalter (CoolMOS) insgesamt nidherungsweise konstant bleiben. Durch den
dadurch halbierten Induktivititswert der Eingangsinduktivitdten kann die Windungszahl
verringert sowie der Windungsquerschnitt erhoht und der Wicklungswiderstand der
Drosseln bei gleicher Baugroe ndherungsweise halbiert werden. Diese Halbierung des
Wicklungswiderstandes bewirkt die gleiche Verbesserung des Wirkungsgrades wie die

oben vorgeschlagene Einschaltentlastung.

Fir Anwendungen, wo hohe Wirkungsgrade gefordert sind, ist natiirlich eine

Kombination aus moderner Schaltertechnologie (CoolMOS) und Einschaltentlastung
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denkbar. Hier muss jedoch auch beriicksichtigt werden, dass die Wirkungsweise der
oben beschriebenen Einschaltentlastung eine gewisse Zeit zur Kommutierung des
Stroms von der Freilaufdiode in den Zusatzkreis erfordert. Es ist auch zu bedenken,
dass beim VIENNA Rectifier die Tastverhiltnisse der Leistungstransistoren iiber den
gesamten Bereich 0...100% iiber die Netzperiode variieren und es daher Bereiche gibt,
wo nicht geniigend Zeit zur Verfiigung steht, um den Strom von der Freilaufdiode in
den Zusatzkreis zu kommutieren. Dies limitiert den FEinsatz der Losung auf

Anwendungen mit Schaltfrequenzen kleiner 70...100kHz.

Fiir hohere Schaltfrequenzen f, > 200kHz ist jedenfalls der Einsatz von modernen SiC
Dioden empfehlenswert. Diese sind frei vom Reverse-Recovery Effekt und verursachen

nur minimale Einschaltverluste.
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Kapitel 4
Regelung des Systems

Am Eingang des Systems kann durch geeignete PWM Steuerung der
Leistungstransistoren S; (i = R, S, T) ein pulsféormiges dreiphasiges Spannungssystem
uy, gebildet werden, dessen Differenz zur Netzspannung uy; die einen rein
sinusformigen Verlauf aufweist, iiber den Eingangsinduktivititen auftritt und eine
moglichst sinusférmige Stromaufnahme des Systems bewirkt [7], [8]. Das Vorzeichen
eines Phasenstroms bestimmt dabei die Polaritit der Umrichtereingangsspannung

bezogen auf den Ausgangsspannungsmittelpunkt

0 fiir s, =1 @D

Uy ; :{%-Sign(iw) fir s; =0
Es stehen daher in jedem "/3-breiten Intervall, z.B. @y € (-"/s, +"/¢), der Netzperiode
Sv = UTy, woiyg >0, iys <0, iyr < 0 gilt, nur acht unterschiedliche Gleichrichter-
eingangsspannungsraumzeiger u;; zur Stromregelung zur Verfiigung (siehe Abb.4.1).
Der Index j bezieht sich dabei auf das Tripel der moglichen Schaltzustiande j = (s, ss,
st) der einzelnen Phasen, wobei fir s; = 1 (@ = R, S, T) der zugehorige

Leistungstransistor eingeschaltet und fiir s; = 0 ausgeschaltet ist.

Um einen rein sinusformigen Eingangsstrom zu erzielen, muss der Raumzeiger der

lokal gemittelten bzw. deren Sollwert Gleichrichtereingangsspannung konstante

Amplitude und Kreisfrequenz aufweisen (u, =U , e’? , oy =y 1):

— 7T, 0% — ; ; —
Uy _UUe Y =Uy _JwNLiU,avg _ZU,avg (42)

113
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Abb.4.1: Spannungsraumzeiger am Gleichrichtereingang uy; die fiir die
Bildung des Sollwerts der Eingangsspannung u; = Up,avg iIM "/3-breiten
Intervall, das durch iyg > 0, iys, iyr < 0 beschrieben wird, bendtigt
werden. Zusitzlich sind der Raumzeiger der Netzspannung uy, des
Grundschwingungsspannungsabfalls an den Eingangsinduktivititen u; 4,
und des Grundschwingungsanteils des Netzstromes iy ,,, dargestellt. Wenn
nicht anders angegeben, beziehen sich die Betrachtungen des Systems in

dieser Arbeit auf den strichliert umrissenen Bereich der Raumzeigerebene.

Zur optimalen Niherung des Sollwerts der Gleichrichtereingangsspannung uy = U avgs
die wihrend einer Pulshalbperiode zu erfolgen hat, miissen jeweils die drei der Spitze
von uy am nichsten liegenden Raumzeiger verwendet werden [9]. Fiir die Lage des
Spannungsvektors in dem in Abb.4.1 durch eine strichlierte Linie umrissenen Bereich

der Raumzeigerebene muss daher die folgende Schaltsequenz verwendet werden:

=0 (100) = (000) = (010) — (011)

(4.3)

_—y (011) = (010) — (000) — (100) (=T, -+
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Man beachte, dass sich jeweils bei Ubergang auf den nichstfolgenden
Konverterschaltzustand nur der Schaltzustand eines Leistungstransistors dndert und
dass sich die Reihenfolge der Schaltzustinde in der zweiten Pulshalbperiode gegeniiber
der ersten Halbperiode umdreht. Eine detaillierte Analyse der Schaltzustinde [7] zeigt,
dass der Modulationsindex bei Verwendung von Modulationsfunktionen mit einer
dritten Harmonischen als Nullkomponente bzw. direkt bei Raumzeigermodulation

U, 2

%Uo —O...E (4.4)

betragen kann. Ohne dritte Harmonische wiére der Modulationsindex auf M = 0...1
beschrinkt und demgemdll bei gleichem Netzspannungsbereich eine hohere
Ausgangsspannung erfordern. Die optimale Ausnutzung ergibt sich bei der

Nullkomponente
1 .
toae == Uy c0s(30y) (4.5)

wobei Uy = Uy dem Spitzenwert der Netzphasenspannung entspricht [8].

Obwohl die Theorie der Funktionsweise des VIENNA Rectifier auf dem
Raumzeigerkalkiil beruht, muss die Regelung der Eingangsstrome nicht
notwendigerweise basierend auf einer Raumzeigerbetrachtung erfolgen. Es konnen
alternativ zum Raumzeigerverfahren noch die Toleranzbandregelung oder die Ramp

Comparison Current Control (Average Current Mode Control) angewendet werden [8].
4.1 Raumzeigerregelung

Eine Raumzeigerregelung funktioniert idealerweise so, dass zu jedem Zeitpunkt die Ist-
Zustinde erfasst und die Schaltzustinde der drei Leistungstransistoren so gewdihlt
werden, dass die Netzstrome moglichst sinusférmig gefiihrt werden. Den vorhandenen
Freiheitsgrad (Redundanz zweier Schaltzustinde, die den selben Spannungsraumzeiger
Uy zur Netzstrombildung hervorrufen, Abb.4.1) niitzt man derart, dass man
systeminterne GroBen (z.B. Netzstromrippel, Bauteilbelastung) optimiert bzw. die
Ausgangsteilspannungen symmetriert. Die Realisierung eines Raumzeigerreglers ist mit
einem digitalen Signalprozessor moglich. Der Signalprozessor wird so programmiert,
dass er zu jedem Zeitpunkt die unter dem jeweiligen Optimierungskriterium giinstigsten
Einschaltdauern der einzelnen Schalter berechnet und sofort an die Schalter weitergibt.

Dadurch ergeben sich hohe Anforderungen an die Rechengeschwindigkeit.
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Die Raumzeigerrechnung kann allerdings nur bei dreiphasigem Betrieb angewendet
werden. Bei Ausfall einer Netzphase, d.h. im einphasigen Betrieb, versagt das Konzept,
da allein die Sektorerkennung nicht funktioniert. D.h. bei Phasenausfall muss eine
Umschaltung der Reglerstruktur erfolgen, weshalb die Raumzeigerregelung hier nicht
weiter verfolgt wird. AuBBerdem liegt ein Hauptaugenmerk der gegenstindlichen Arbeit
auf einer industriell einfach implementierbaren Losung, ein digitaler Signalprozessor

sollte daher nicht verwendet werden.
4.2 Toleranzbandregelung der Eingangsstrome

Die Toleranzbandregelung Abb.4.2 stellt die einfachste Moglichkeit der Regelung der
Eingangsstrome dar. Bei ihr wird ein Sollstromwert iy ; fiir jede Phase definiert und
abhingig davon, ob der aktuelle Stromwert iy, (Istwert) innerhalb oder auflerhalb des
durch die Hysterese definierten Bandes liegt, dessen Mitte durch den Stromsollwert
definiert wird, wird der zugehorige Leistungstransistor geschalten. D.h. stoft der
Iststrom an die Grenze des Toleranzbandes, kommt es zu einer Schalthandlung welche
den Iststrom wieder in das erlaubte Band zuriickfiihrt. Das Konzept stellt hohe
Regeldynamik sicher, weist jedoch eine nicht konstante Schaltfrequenz auf, welche die
Dimensionierung eines EMV Filters schwierig gestaltet. Weiters ist der Mittelpunkt der

Ausgangsspannung nicht eigenstabil [7], [8].

T T

Abb.4.2: Blockschaltbild der Regelung des VIENNA Rectifier mittels
Toleranzbandregler [7].
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4.3 Average Current Mode Control

Der Realisierungsaufwand der ,,Ramp Comparison Current Control* oder ,,Average
Current Mode Control* unterscheidet sich kaum von der Toleranzbandregelung. In
Abb.4.3 ist ein vereinfachtes Blockschaltbild der verwendeten kaskadierten Regelung
dargestellt [49], [S1]. Der duBlere proportional-integral (PI) Ausgangsspannungsregler
F(s) ermittelt den benotigten Eingangsleitwert g*. Durch Multiplikation von g mit den
drei Eingangsspannungen uy; (i = 1, 2, 3) entstehen die drei Eingangsstromsollwerte
iy, ;. AnschlieBend erfolgt der Soll-Ist-Vergleich der Eingangsstrome, wobei der Strom
ip zur Symmetrierung der beiden Ausgangsspannungen uc, und uc. noch vor dem
Stromregler addiert wird [7]. Zum Ausgangssignal des Stromreglers G(s) (ausgefiihrt
als Proportionalregler) wird ein Vorsteuersignal m; addiert. Die Summe des
Ausgangssignals des Stromreglers und des Vorsteuersignals m; wird jeweils mit einem
Komparator pro Phase i mit einem Dreiecksignal, das die Schaltfrequenz bestimmt,
verglichen. Die daraus entstehenden Schaltsignale s; werden schlieBlich durch eine,
abhingig von der Polaritit des FEingangsstromes gesteuerte Inversion, in die
eigentlichen Ansteuersignale s; umgesetzt. Die Vorsteuersignale m; werden aus einem
Rechtecksignal mit Netzfrequenz, einem Sinussignal mit Netzfrequenz und einer
Komponente mit dreifacher Netzfrequenz zusammengesetzt. Die Vorsteuersignale
beeinflussen den Eingangsstromrippel bzw. den Mittelpunktstrom, Moglichkeiten einer

Optimierung sind in [8] angegeben.

m
G(s) XOR

I :

[
!

sign(iy)

uC+

Ue
T T
Abb.4.3: Vereinfachtes Blockschaltbild der ,,Average Current Mode

Control“.

<
~
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Damit ergeben sich folgende Eigenschaften der Average Current Mode Control im
Vergleich zum Toleranzbandregler:
¢ Die Schaltfrequenz fp ist konstant;
e das Spektrum des Netzstroms weist daher bei Vielfachen der Schaltfrequenz
ausgepragte Harmonische auf;
e cin EMV Filter am Gleichrichtereingang kann daher einfacher ausgelegt werden;
e der Netzstrom weist einen geringeren Anteil parasitirer niederfrequenter
Harmonischer auf;
e der Netzstromrippel ist nicht konstant und stellt sich frei ein;
¢ und die GroBe des Netzstromrippels ist zeitabhingig;

e der Mittelpunkt der Ausgangsteilspannungen ist eigenstabil.

Um eine hohe Zuverléssigkeit zu erhalten, sollte das Pulsgleichrichtersystem auch bei
starker Unsymmetrie bzw. bei Netzfehlern wie Phasenausfall oder Kurzschliissen
zwischen Phasen zuverlédssig weiterarbeiten. Auflerdem ist eine Auslegung des Systems
fir weiten FEingangsspannungsbereich speziell fiir Telekommunikationsstrom-
versorgungen wiinschenswert. In Abb.4.4 ist der Leistungsteil und das detaillierte
Blockschaltbild der Regelung dargestellt [52]. Das gezeigte Regelkonzept
bewerkstelligt eine netzspannungsproportionale Fiihrung des Eingangsphasenstroms
auch fiir unsymmetrische Netzspannungen und weiten Eingangsspannungsbereich.
Auch bei Phasenausfall muss die Reglerstruktur, im Gegensatz zu einer in [14]
vorgestellten Losung, nicht umgeschaltet werden. Die Teilspannungen am Ausgang des
Systems werden symmetriert, eine dauernde Uberlastung des Systems wird durch
Begrenzung der Phasenstromamplituden unabhingig von den Eingangsspannungs-
bedingungen unterbunden. Das Vorsteuersignal m; wird direkt aus den Netzphasen-

spannungen generiert.

Die gemessenen Netzspannungen uy,; werden auf einen kiinstlichen Sternpunkt N’

bezogen, was eine eventuelle Nullkomponente der Eingangsspannungen uy o, eliminiert,

Uy gty +M'N,T =0. (4.6)

Die Nullkomponente uy, ist nicht strombildend, und darf daher bei der Bildung der
Vorsteuersignale nicht in Betracht gezogen werden. Bei der Messung der Spannungen
ist darauf zu achten, dass die Phasenverschiebung bei Netzfrequenz vernachlidssigbar
bleibt. Dies ist fiir 50Hz oder 60Hz Netzfrequenz z.B. durch Einsatz eines Bandpasses
mit einer unteren Grenzfrequenz von 5Hz und einer oberen Grenzfrequenz von 500Hz

erreichbar.
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Abb.4.4: Leistungsteil und detailliertes Blockschaltbild der Regelung des
Pulsgleichrichtersystems nach Abb.4.3.

Die Stromsollwerte iy; werden aus den gemessenen Netzspannungen uy; durch

Multiplikation mit dem Leitwert g*l,-m gebildet, fiir sie gilt daher ebenfalls:
ing tiys +iyr =0. (4.7)

Dies entspricht den physikalischen Gegebenheiten, da aufgrund der fehlenden

Verbindung zum Netzsternpunkt auch fiir die Netzstrome
iyg Tiys Tiyy =0 (4.8)

folgt. In [53] wurde gezeigt, dass eine Nullkomponente u, mit geringem Aufwand
direkt von den PhasengroBen uy; abgeleitet werden kann. Werden sinusformige
Vorsteuersignale durch diese NullgroBe zu Vorsteuersignalen m; nach Abb.4.5(b)

erweitert, ergibt sich

e die gleiche Modulationsgrenze wie fiir Raumzeigermodulation und
¢ cine signifikante Reduktion des Netzstromrippels und der 3. Harmonischen des
Mittelpunktsstroms i), im Vergleich zu reiner Sinusmodulation bzw.

Vorsteuerung nur mit uy;; .
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Die Vorsteuersignale m; werden gebildet indem man:
e die gemessene Eingangsspannung uy;’,
e cine Rechteckfunktion sign(uy;’),

¢ und die Nullkomponente u,

geeignet kombiniert:

A 2-u, . 2.
m; =1 (M Uiv’l _Sig”(uN,i')"'M' U’;‘o J (4.9)

o o

Die Nullkomponente u, kann nach folgender Beziehung ermittelt werden:

Uy :%(max(uN,i')-i- min(uN’l. ')) (4.10)

Eine detaillierte Beschreibung der gesamten Reglerstruktur nach Abb.4.4 wie z.B. der
Verschiebung der Vorsteuersignale m; mit der Rechteckfunktion IAD-sign(uN,i’) (siehe
Q6, Q7, Q8 in Abb.4.4), der Inversion der Schaltsignale s;” des Pulsweitenmodulators
entsprechend der Vorzeichen der Phasenspannungen uy;’ (siche XOR-Gatter Q9, Q10,
QI1 in Abb.4.4) und der Symmetrierung der Ausgangsteilspannungen uc, und uc.

durch einen Offset ip* der Stromsollwerte ist in [3] und [54] gegeben.

400 7
200 T
Uyp o—o
Uys o U, 0
Uyr ©
-200
-400 T \ ; \ ;
0 60 120 180 240 300 360
ot/°
(a) (b)

Abb.4.5: Analoge Generierung (a) und Zeitverlauf (b) der dritten

Harmonischen u,.

Die Grenzfrequenz des Ausgangsspannungsreglers muss wie fiir einphasige
Leistungsfaktorkorrektursysteme mit f, = 5 ... 10Hz festgelegt werden [55]. Dies ist
bedingt durch die Pulsation der Ausgangsspannung mit der doppelten Netzspannung im
Fall unsymmetrischer Eingangsspannungen bzw. bei Phasenausfall, welche bei einer

hohen Reglerverstirkung des Ausgangsspannungsreglers zu einer niederfrequenten
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Storung des FEingangsstroms fithren wiirde. Eine zu grole Abweichung des
Ausgangsspannungsistwertes vom -sollwert z.B. im Fall von Lastspriingen kann durch
Vorsteuerung des Ausgangsstromes oder durch nichtlineare Erhohung der

Reglerverstiarkung bei groer Regelabweichung verhindert werden.
4.4 Generierung der Stromsollwerte

Das Ausgangssignal i-* des Ausgangsspannungsreglers F(s) ergibt gemeinsam mit dem
Ausgangsstrom i; und der Ausgangsspannung up = Uy den Sollwert der Leistung
p*=(ic*+i.)-Uy, die an den Ausgang geliefert werden muss. Dabei entspricht i-* dem

Sollwert des Ausgangskondensatorladestroms (vgl. Abb.4.6).

Der digitale Regler F(s), implementiert durch einen Mikrocontroller, errechnet daraus
mit den Phasenspannungseffektivwerten Uy’ einen Leitwert g* entsprechend einem

ohmschen Netzverhalten des Systems:

g = L @.11)

- 2 2 2
UN,R +UN,S +UN,T

Damit der Eingangsstrom des Systems den zulissigen Maximalstrom Iy, nicht

iberschreitet wird dieser Leitwert begrenzt:

A

1

max[l}N!i']'

N,max

Liim < Emax = (4.12)

Die Eingangsstromsollwerte werden schlieflich durch Multiplikation des begrenzten
Leitwerts g, mit den entsprechenden Phasenspannungen uy; ermittelt. Die maximale
Ausgangsleistung ist daher bei symmetrischer Netzspannung proportional zur

Eingangsspannungsamplitude (P;~ Uy).

. 2 2
173 U, UN,i,rmx

] i | !! uy,’

.k gmar

U* le Y= w o
o:?_—» F(s) x p* ~ Iy,

g* 0 gx

Up

Abb.4.6:  Detailliertes  Blockschaltbild ~ zur  Generierung  der

Eingangsstromsollwerte iy ; .
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Im Fall eines Phasenausfalls oder starker Unsymmetrie des Netzes wird der
Maximalwert der Ausgangsleistung durch Gl. (4.11) so begrenzt, dass der Strom in der
Phase mit der groften Spannung stets Werte kleiner Iy ... aufweist. Die Eingangsstrome
sind proportional zu den zugehorigen Phasenspannungen, d.h. eine Phase mit geringerer
Spannung wird auch weniger belastet. Diese symmetrisch ohmsche Belastung des
Netzes kann dazu beitragen, eine Uberlastung einer stark durch andere Verbraucher
bereits belasteten und daher geringere Spannung aufweisenden Phase zu verhindern. Es
ist moglich, dass dadurch im Endeffekt eine hohere Leistung bezogen werden kann, als

wenn durch eine iiberlastete Sicherung ein Phasenausfall ausgelost wiirde.
4.5 Digitale Simulation der Regelung

Die Funktionsweise der Regelung wurde zuerst anhand einer digitalen Simulation
mittels CASPOC fiir vier unterschiedliche Netzbedingungen verifiziert. Das Netz wird
durch drei ideale Spannungsquellen reprisentiert. Die Simulation wurde mit Riicksicht
auf das reale System durchgefiihrt. Die Ausgangsleistung muss bei Phasenausfall um
13 verringert werden, um eine Uberlastung zu vermeiden. In Tab.4.1 sind die

Simulationsparameter angegeben.

Eingangsspannung: U;=230V+20%
max. Eingangsstrom: fN,max =16.6A
Eingangsleistung: P=6.5kW
Ausgangsspannung: Up= 800V
Schaltfrequenz: fp=25kHz

Tab.4.1: Parameter fiir die digitale Simulation der Regelung.

4.5.1 Simulation mit symmetrischem Netz

Bei symmetrischen Netzbedingungen Uy; = 230V+20% (entsprechend einer Auf3en-
leiterspannung 400V+20%) ergeben sich gleiche Netzphasenspannungsamplituden
Uyr = Uys = Uyr =390V, die Phasenverschiebung betrigt jeweils 120° (Abb.4.7). Die
Eingangsstrome zeigen gemif3 Abb.4.9 einen geringen schaltfrequenten Rippel und sind
in Phase zur entsprechenden Netzspannung. Die Amplitude der 3. Harmonischen des

Mittelpunktsstroms iy, ist sehr viel geringer als jene der NetzstrOme.
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VIENNA
Uyx Rectifier
U '
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Abb.4.7: Schaltung (a) und Zeigerdiagramm der Spannungen bei
symmetrischem Netz (b). Das Pulsgleichrichtersystem (VIENNA
Rectifier) ist schematisch durch drei in Sternschaltung angeordnete
Widerstiande dargestellt. Durch die symmetrische Anordnung gilt U; = Uy;
=Uy; (i=R,S, T).

4.5.2 Simulation des einphasigen Betriebs durch Phasenausfall

Beim Ausfall eines AuBenleiters am Eingang des Gleichrichtersystems z.B. durch das
Auslosen der Sicherung Fy in Abb.4.8 steht nur mehr eine AuBenleiterspannung zur
Lieferung des Energiebedarfs zur Verfiigung, d.h. es liegt Zweiphasenbetrieb (gleicher
Strom im Hin- und Riickleiter) vor. Die gemessenen Eingangsspannungen betragen
uyg =0, uys’ = —uy7 , die Nullkomponente des Vorsteuersignals ergibt sich zu Null
(up = 0), das Simulationsergebnis ist in Abb.4.10 dargestellt.

VIENNA
Rectifier

(@) (b)

Abb.4.8: Schaltung (a), Zeigerdiagramm der Spannungen (b) und (c) bei
Ausfall der Phase R, ausgelost durch eine unterbrochene Sicherung Fg.
Das Pulsgleichrichtersystem (VIENNA Rectifier) ist schematisch durch

drei in Sternschaltung angeordnete Widerstdnde dargestellt.
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/

-15 -
Abb.4.9: Simulation des Betriebs des Pulsgleichrichtersystems unter
symmetrischen Netzbedingungen (U; = 230V+20%). Dargestellt sind von
oben nach unten: Netzphasenspannungen uy; Eingangsspannungen uy;
ohne Nullkomponente, Nullkomponente u, des Vorsteuersignals,

Vorsteuersignale m;, niederfrequenter Anteil des Mittelpunktsstroms

i), tiefpassgefiltert mit 7= 100us und Eingangsstrome iy ;.

Die Eingangsspannung des Gleichrichtersystems wird nur durch die Phasen S und T
gebildet, entsprechend zum ohmschen Netzverhalten ist der Eingangsstrom proportional
zur AuBenleiterspannung uysr. Der Mittelpunktstrom enthélt wieder keine

niederfrequenten Harmonischen oder einen Gleichanteil.
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Abb.4.10: Simulation des einphasigen Betriebs des Pulsgleich-
richtersystems bei Ausfall der Phase R. Dargestellt sind von oben nach
unten: Netzphasenspannungen uy,; FEingangsspannungen uy,” ohne
Nullkomponente, Nullkomponente Uy des Vorsteuersignals,
Vorsteuersignale m;, niederfrequenter Anteil des Mittelpunktsstroms

i), tiefpassgefiltert mit 7= 100us und Eingangsstrome iy ;.

Die detaillierte Analyse zeigt, dass der Schalter Sg der fehlenden Phase in diesem
Zustand dauernd eingeschaltet bleibt. Durch erzwungenes Ausschalten dieses Schalters
konnte der schaltfrequente Rippel des Eingangsstroms verringert werden. Dies

widerspricht jedoch der Grundidee, das System zuverldssig fiir alle
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Betriebsbedingungen zu gestalten und eine Strukturumschaltung der Regelung zu
vermeiden, ein etwas hoherer Rippel als im reguldren symmetrischen dreiphasigen

Betrieb muss im einphasigen Betrieb toleriert werden.

4.5.3 Simulation des einphasigen Betriebs durch AuBenleiterkurzschluss

Zur Versorgung von Niederspannungsnetzen werden hiufig Dy (Dreieck — Stern)
Verteiltransformatoren eingesetzt. Offnet bei diesen eine primérseitige Sicherung (z.B.
F, in Abb.4.11), so halbieren sich zwei Sekundirphasenspannungen, die Phasen dieser
beiden Spannungen sind um 180° zur verbleibenden vollen Phasenspannung
verschoben (UM R= UM s =195V, UN 7= 390V). Bei kurzgeschlossenen Auflenleitern R
und S treten die gleichen Bedingungen auf. Da die Spannungen der Phase R und S

gleich sind, liegt quasi einphasiger Betrieb vor.

VIENNA
U Rectifier
Uss
F, T & For Y,
L1<>_|E|_.>_:1 ________ —— o>
U QN.S lN.R ‘
F, Ysr U, F, S Uy' U, U
L2, :é Ne == o» 1 U -
S e A R I
—N,T
U D ’ U RS
F, = <—QT F; T —L]T) o L u b
L3 = o>
j """""""""" Ly (a) (b)

Abb.4.11: Schaltung (a) und Spannungsverhiltnisse (b) bei einphasigem
Betrieb des Systems durch Kurzschluss von zwei AuBenleitern am

Gleichrichtereingang, ausgelost durch eine unterbrochene Sicherung F.

UNJ" Die

Eingangsspannungen werden direkt zur Bildung der Vorsteuersignale m; und zur

Es tritt in diesem Fall keine Nullkomponente auf, d.h. U; = Uy; =

Sollwertgenerierung der Strome verwendet (fM R= fN s=T1.8A, fN r=15.6A, P = 6.5kW).
Die Nullkomponente des Vorsteuersignals u, hat nun eine reine Sinusform mit
Netzfrequenz, wie sie auch im realen Einphasenbetrieb auftritt. Daher wird auch in
diesem Fall ein ideales Vorsteuersignal gebildet, wodurch der Stromregelfehler minimal
ist. Der Mittelpunktstrom enthilt ausschlieBlich schaltfrequente Anteile, d.h. er enthilt

weder niederfrequente noch eine Gleichstromkomponente (Abb.4.12).
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Abb.4.12: Simulation des einphasigen Betriebs des Pulsgleich-
richtersystems bei AuBenleiterkurzschluss, Uyg = Uys = Y2 Uyr
Dargestellt sind von oben nach unten: Netzphasenspannungen uy;,

2

Eingangsspannungen uy; ohne Nullkomponente, Nullkomponente u, des
Vorsteuersignals, Vorsteuersignale m;, niederfrequenter Anteil des

Mittelpunktsstroms i, tiefpassgefiltert mit 7= 100us und Eingangsstrome

lN,i'
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4.5.4 Simulation mit reduzierter Phasenspannung

Wird die Phasenspannung z.B. in Phase R um die Hilfte reduziert (Uyz = 195V,
Uys = Uy = 390V) bleibt zwar die Phasenverschiebung zwischen den Netzphasen-
spannungen uy; noch immer 120°, bei den gemessenen Spannungen uy; tritt jedoch
eine Abweichung von den 120° auf (sieche Abb.4.13). Als Extremwert kann man sich
vorstellen, dass die Spannung der Phase R zu Null wird (Uy 7 = 0), ein Fall der z.B. bei
dem Auftreten eines, nach Auslosung der vorgeschalteten Sicherung bestehen
bleibenden Kurzschlusses von der Phase R zum Neutralleiter des Netzes vorstellbar

ware.

Die Eingangsstrome stellen sich proportional zu den gemessenen Netzspannungen uy;’
ein (Iyg = 10.05A, Iys = Iy; = 1422A, P = 6.5kW). Die Amplitude des
Mittelpunktsstromes wird im Vergleich zum symmetrischen Netz etwas groler, jedoch
tritt keine Gleichkomponente auf, die die Symmetrie der Ausgangsteilspannungen uc,

und uc_ beeintrichtigen konnte.
4.6 Experimentelle Analyse des Regelungskonzepts

Die Regelverstirkung des als Proportionalglied ausgefiihrten Stromreglers G(s) betrigt
25V/A. Der Ausgangsspannungsregler wurde als digitaler PI-Regler mit einer
Abtastzeit von 700us in einem kostengiinstigen 8-bit Microcontroller (ATMEL
ATO90S8535) realisiert. Die Knickfrequenz des PI-Ausgangsspannungsregler liegt bei
10Hz. Die Proportionalverstirkung des Ausgangsspannungsreglers k, weist eine
nichtlineare Charakteristik auf, um groen Ausgangsspannungsschwankungen im Fall
von Laststromtransienten effizient entgegenwirken zu konnen. Bei einer Abweichung
des Ausgangsspannungsistwerts vom -sollwert grofer als 5% des Ausgangsspannungs-

nennwerts wird die Proportionalverstiarkung k; auf den doppelten Wert erhoht.

Im Folgenden wird das Regelungskonzept praktisch verifiziert. Es sind dazu jeweils die
gemessenen PhasengroBen angegeben. Die Messung der NetzkenngroBen wurde mit
einem Voltech PM300 Power Analyzer durchgefiihrt.
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Abb.4.13: Simulation des Betriebs des Pulsgleichrichtersystems mit
gegeniiber Abb.4.9 auf die Hilfte reduzierter Amplitude der
Phasenspannung uyg. Dargestellt sind von oben nach unten:
Netzphasenspannungen Ui Eingangsspannungen uy; ohne
Nullkomponente, Nullkomponente Uy des Vorsteuersignals,
Vorsteuersignale m;, niederfrequenter Anteil des Mittelpunktsstroms

i), tiefpassgefiltert mit 7= 100us und Eingangsstrome iy ;.
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4.6.1 Verhalten bei symmetrischem Netz

In Tab.4.2 sind die Betriebsbedingungen des Gleichrichtersystems bei symmetrischem
Netz angegeben. Der Leistungsfaktor betrigt in diesem Fall 4 = 1.0, d.h. das
Konvertersystem verhilt sich rein ohmsch. Die Klirrfaktoren der Eingangsstrome (Total
Harmonic Current Distortion — THDI) befinden sich in der gleichen Gro3enordnung
wie die der Phasenspannungen (THDU), was den spannungsproportionalen Verlauf des
Eingangsstroms bestétigt. D.h. auch bei verzerrter Eingangsspannung folgt der
Eingangsstrom der Spannung, die zusitzliche Verzerrung des Eingangsstroms betrigt
maximal (Phase S) nur THDI-THDU=1.1%. Dies ergibt noch immer einen sehr hohen
Leistungsfaktor von hohen 99.994%, auf 3 Stellen gerundet A; = 1.000. Das

Zeitverhalten der Eingangsphasenspannungen und -strome ist in Abb.4.14 dargestellt.

Ui Iy Py A THDU THDI
v A kW
Phase R 255 579 1480 1.000 3.1% 3.7%
Phase S 253 581 1470 1.000 2.7% 3.8%
Phase T 254 579 1470 1.000 3.7% 3.7%
Gesamt 440 4.420 1.000

Tab.4.2: Messwerte bei symmetrischen Netzbedingungen.

Tek Stop: 25.0kS/s 103 Acgs
E T
E 7
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Ch3 500V Cha 500V 141901

Ref4 S00V 2.00ms

Abb.4.14: Oszillogramm der Eingangsphasenspannungen uy; (oben,
500V/Div) bei symmetrischem Netz und der Eingangsstrome iy; (unten,
7.5A/Div).
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4.6.2 Verhalten bei Phasenausfall

In Tab.4.3 sind die Messwerte bei Ausfall der Phase R angegeben. Der gemessene
Leistungsfaktor betrigt nun nicht mehr 4 = 1. Allerdings liegen die Strome nach wie
vor mit den nullgroBenfreien Anteilen der Netzphasenspannungen uy;” in Phase, sodass
keine Belastung des Netzes mit Blindleistung auftritt. Die Leistungsfaktorverhéltnisse
fir unsymmetrische Netze werden durch das Messgeridt (Wattmeter, Power Analyzer)
also nicht richtig erfasst, da die mit dem Wattmeter erfassten Spannungen auf den
Transformatorsternpunkt N bezogen sind (Abb.4.8(a)). Der Sternpunkt N’ ist fiir ein
Messgerit nicht zugidnglich. Aus dem Zeigerdiagramm nach Abb.4.8(b) wird auch
deutlich, dass die mit dem Wattmeter erfassten Spannungen U ; nicht in Phase mit den
Eingangsstromen Iy; ~ Uy, sein konnen, weshalb ein gemessener Leistungsfaktor

A =0.86 resultiert.

Uy, Iy, Py A THDU THDI
\% A kW
Phase R 130 0 0.000 1.000 0.0% 100.0%

Phase S 252 10.2 2212 0860 0.0% 4.0%
Phase T 251 10.2 2230 0.860 0.0% 4.0%
Gesamt 4.442

Tab.4.3: Messwerte bei Ausfall der Phase R.

Die Klirrfaktoren der Strome sind aber nur unwesentlich schlechter als im
symmetrischen Betrieb, die Klirrfaktoren der Spannungen konnten in diesem Fall nicht
korrekt ermittelt werden. Das stationédre Verhalten der EingangsgroBen ist in Abb.4.15
dargestellt. Der Verlauf der Eingangsgroen beim Trennen und erneutem Verbinden der
Phase R sind in Abb.4.16 bzw. Abb.4.17 demonstriert. Wie erwartet tritt ein kurzer
Stromsto3 bei der Riickkehr der Phase R auf. Dieser dauert so lange an, bis die
Regelung die neuen Netzspannungswerte erkannt und entsprechend den
Eingangsleitwert g* angepasst (verringert) hat. Die Messung der Netzspannungen
erfolgt in diesem Fall nicht auf Basis einer Effektivwertmessung, da einerseits die
Rechenleistung des verwendeten Mikrocontrollers nicht ausreichen und sich
andererseits aufgrund der erforderlichen Mittelung iiber zumindest die halbe
Netzperiode eine zu lange Reaktionszeit ergeben wiirde. Der Eingangsstrom iy zeigt

bereits nach etwas mehr als einer Periode einen stationdren Verlauf.
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Tek stop: 25.0kS/s 18 Acgs
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Abb.4.15: Stationdres Verhalten des Pulsgleichrichtersystems bei
fehlender Phase R. Eingangsphasenspannungen uy; (oben, 500V/Div) und
Eingangsstrome iy; (unten, 7.5A/Div); NetzauBenleiterspannung
Usr = 440V. Da die Netzphasenspannungen am Gleichrichtereingang
erfasst werden und sich das Pulsgleichrichtersystem durch das
Regelverfahren wie drei in Stern geschaltete ohmsche Widerstinde
verhilt, stellt sich fiir die aufgefallene, stromlose Phase R der Mittelwert

aus den verbliebenen Phasen S und T ein.

Tek Run: 5.00KkS/s Pk Detect Trig?
E T
E 7

"
2 F
"
HH/
ch 5.0mv<Ee h2 500V M5 00ms ChT J 10.2mMV 16 Nov 200C
Ch3 500V Chd 500 V

150117

Abb.4.16: Gemessenes Verhalten des Pulsgleichrichtersystems beim
Trennen der Phase R. Eingangsphasenspannungen uy; (oben, 500V/Div)

und Eingangsstrom iy g (unten, 7.5A/Div).

Es ist zu erkennen, dass das gemessene Verhalten des Pulsgleichrichters (Abb.2.13)
sehr gut mit der Simulation (Abb.4.10) libereinstimmt. Es ist auch erwihnenswert, dass
es sich bewihrt hat, ein Regelverfahren anzuwenden, sodass das Systemverhalten dem

von drei in Stern geschalteten Widerstinden gleichen Wertes entspricht.
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Tek Stop: Single Seq 5.00kS/s
E T
E 7

|
)
a$w

” A\

ChT 15.0mvVe h2 500V M5 00ms ChT 7 T10.2ZmV 16 Nov 200C
Ch3 500V Ch4a 500V 145640

&

Abb.4.17: Gemessenes Verhalten des Systems bei Riickkehr der Phase R.
Eingangsphasenspannungen uy; (oben, 500V/Div) und Eingangsstrom iy g
(unten, 7.5A/Div).

4.6.3 Verhalten beim Kurzschluss von Phase R und Phase S

Bei der experimentellen Analyse des Systems konnen nicht alle Fehlerfille nachgestellt
werden, wie sie bei der digitalen Simulation angenommen wurden. Im vorliegenden
Fall wird ein Netzanschluss des Pulsgleichrichtersystems (Phase R) getrennt und mit
einem anderen Phasenanschluss (Phase S) verbunden. Damit ist die Fehlerbedingung
nach Abschnitt 4.5.3 (Abb.4.11) nachempfunden. In Tab.4.4 sind die resultierenden
Messwerte aufgelistet, es ist ersichtlich, dass sich die Strome in den beiden
parallelgeschalteten Zweigen gleich aufteilen (Iyg = 5.13A, Iys = 5.11A). Abb.4.18

zeigt das stationdre Verhalten des Systems.

Uy, Iy Py A THDU THDI
A% A kW
Phase R 252 5.13 1.116 0.867 3.4% 4.2%
Phase S 252 5.11 1.114 0.866 3.3% 4.0%
Phase T 252 1024 2211 0.855 28% 4.0%
Gesamt 4.441

Tab.4.4: Messwerte beim Betrieb des Pulsgleichrichtersystems mit an

Phase S gelegten Eingang R.
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Tek stop: 25.0kS/s 27 Acgs
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Abb.4.18: Stationires Verhalten des Systems bei Betrieb an zwei
AuBenleitern. Eingangsphasenspannungen uy; (oben, 500V/Div) und
Eingangsstrome iy; (unten, 7.5A/Div), NetzauBenleiterspannung
Usr = 440V.

Das transiente Verhalten des Eingangsstromes beim Anschluss der Phase R des
Pulsgleichrichtersystems an Phase S ist in Abb.4.19 ersichtlich. Die hohe
Stromtransiente am Beginn ist durch den teilweise entladenen eingangsseitigen EMV
Filterkondensator von Phase R zu erkliaren, der mit der Netzinduktivitit einen
Schwingkreis bildet. Hier stellt sich der stationdre Zustand nach weniger als einer

Netzperiode ein. Das Trennen der Phase R von Phase S verlduft ohne Stromtransiente
(Abb.4.20).

Tek Stop: Single Seq 5.00KS/s
E T
E 7

My

ChT 15.0mVQe h2 SO0V M5.00ms Ch1 7  T0.2mV 16 Nov 200C
ch3 500V Ch4a 500V 15 0532

Abb.4.19: Anschluss der offenen Phase R an Phase S.
Eingangsphasenspannungen uy; (oben, 500V/Div) und Eingangsstrom iy z
(unten, 7.5A/Div).
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Tek Run: 5.00kS/s Pk Detect
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Abb.4.20: Trennen der Phase R von Phase S. Eingangsphasenspannungen
uy,; (oben, 500V/Div) und Eingangsstrom iy  (unten, 7.5A/Div).

4.6.4 Verhalten beim Kurzschluss von Phase R und Neutralleiter

Wird Phase R nicht mit einer anderen Phase, sondern mit dem Neutralleiter verbunden,
so ergeben sich die Messwerte nach Tab.4.5. Diese Betriebsart ist mit den in Abschnitt
454 simulierten Verhiltnissen vergleichbar. Das stationdre Verhalten der
EingangsgroBen ist in Abb.4.21 ersichtlich, die Zeitverlaufe beim Verbinden zum
Neutralleiter bzw. beim Trennen sind in Abb.4.22 bzw. Abb.4.23 dargestellt. In beiden
Fiéllen arbeitet das Pulsgleichrichtersystem kontinuierlich weiter und es bleibt die

aktuell benotigte Leistung am Ausgang verfiigbar.
4.7 Zusammenfassung zur Regelung

In diesem Teil der Arbeit wird ein Regelungskonzept vorgestellt, das einen Betrieb des
Systems mit sinusformigen Phasenstromen fiir symmetrisches Netz wie auch fiir stark
unsymmetrische Netzspannung oder Phasenausfall sicherstellt. Dies wurde mittels
digitaler Simulation und experimenteller Analyse verifiziert. Das Pulsgleichrichter-

system verhdlt sich unter allen Bedingungen rein ohmsch.

Der Nachteil dieses Konzepts ist die Notwendigkeit einer qualitativ hochwertigen
Eingangsspannungsmessung und einer relativ aufwéndigen analogen Stromregelung mit
Analogmultiplizierern zur Generierung der Stromsollwerte. Im folgenden Abschnitt soll

daher eine Vereinfachung des Regelkonzeptes iiberlegt werden.
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Uy, Iy; Py A; THDU THDI
A% A kW
Phase R 0 3.45 0.000 1.000 0.0% 2.4%

Phase S 251 94 2225 0941 0.0% 3.8%
Phase T 251 941 2223 0944 0.0% 3.8%
Total 4.448

Tab.4.5: Messwerte bei Verbindung der Phase R des Pulsgleichrichters

mit dem Neutralleiter.

Tek Stop: 25.0kS/s 16 Acgs
E T
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Abb.4.21: Stationdres Verhalten des Systems beim Anschluss von Phase R
an den Neutralleiter. Eingangsphasenspannungen uy; (oben, 500V/Div)

und Eingangsstrome iy ; (unten, 7.5A/Div).

Tek Stop: Single Seq 5.00kS/s
E T
E 7
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Abb.4.22: Transientes Verhalten beim Anschluss der offenen Phase R an
den Neutralleiter. Eingangsphasenspannungen uy; (oben, 5S00V/Div) und

Eingangsstrom iy g (unten, 7.5A/D1v).
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Tek Run: 5.00kS/s Pk Detect
T
E
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Abb.4.23: Transientes Verhalten des Systems beim Trennen der Phase R
vom Neutralleiter. Eingangsphasenspannungen uy; (oben, 500V/Div) und

Eingangsstrom iy x (unten, 7.5A/Div).
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Kapitel 5
Multipliziererfreie Eingangsstromregelung

Das Reglerkonzept nach Abschnitt 4.3 verwendet zur Generierung der Stromsollwerte
Analogmultiplizierer, die aus einem gemeinsamen Leitwert g* und den individuellen

)

Phasenspannungen uy;’ die Sollwerte der Eingangsstrome iy; bilden. Diese
Analogmultiplizierer bedingen relativ hohe Kosten der Steuerplatine. Wie fiir
Einphasenpulsgleichrichtersysteme kann jedoch ohmsches Netzverhalten auch im
vorliegenden Fall ohne die Messung der Netzspannung und ohne den Einsatz von
Analogmultiplizierern in der Regelschleife erreicht werden [56] - [59]. Im Folgenden
soll daher das Grundkonzept der multipliziererfreien einphasigen Eingangsstrom-
regelung zur Leistungsfaktorkorrektur kurz vorgestellt und nachfolgend auf dreiphasige

Systeme erweitert werden.
5.1 Einphasige multipliziererfreie Leistungsfaktorkorrektur

In [58] und [59] wurden Regelungskonzepte vorgestellt, welche die Ausschaltdauer
d’Tp des Leistungstransistors der Hochsetzstellerstufe eines einphasigen
Pulsgleichrichtersystems ohne Multiplizierer zur Eingangsstromsollwertgenerierung
durch Vergleich des Stromistwertes iy mit einem Tridgersignal mit der Schaltfrequenz
fp =1/ Tp definieren (Abb.5.1(a)). Bei einer gegebenen Amplitude I, des sdagezahn-
formigen Tridgersignals und unter Vernachlidssigung des Rippels des Eingangsstroms,
d.h. fiir

S e T
iy =T— Ilthle (5.1)

P O

erhalt man

139
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~.

b'~>|2

=d'". (5.2)

Unter  Beriicksichtigung des  stationdren  Gleichgewichts  zwischen  der
Eingangsspannung uy und dem lokalen Mittelwert u' der Schalterspannung u’
(Abb.5.1) gilt fiir nichtlickenden Drosselstrom und fiir Vernachldssigung des

Ausgangsspannungsrippels
uy =u'=d'ug, (5.3)
womit eine Proportionalitéit von iy und uy

Uop

uN=mf (5.4)
D

resultiert. Als Ersatz-Eingangswiderstand Ry kann daher

<

Ry ==° (5.5)

D

~>

definiert werden. Folgerichtig kann der Eingangsstrom bzw. die Leistungsaufnahme des
Systems durch den Ausgangsspannungsregler einfach iiber Variation der Amplitude des
Trigersignals I, eingestellt werden. Eine kleinere Amplitude des Trigersignals fiihrt bei
d’ = uy / up zu kleineren Eingangsstromen (siehe iy, in Abb.5.1(b)). Die Einstellung
des FEingangsstroms kann daher vorteilhafterweise ohne Multiplizierer in der

Stromregelschleife realisiert werden (siehe z.B. Fig.10 in [59]).

Das dynamische Verhalten des Systems entspricht in einer ersten Nédherung (unter
Vernachlidssigung des Ausgangsspannungsrippels mit der doppelten Netzfrequenz)
einem PT1 Glied [59]. Dies kann klar aus der negativen Riickkopplung des, die
Eingangsinduktivitdt darstellenden Integrationsglieds 1/sL, iiber die Modulatorstufe
erklart werden. Eine Erhohung des Eingangsstroms iy resultiert in einer Erhhung der
relativen Ausschaltzeit d” bzw. der Spannung #'was in einer Verringerung der

Spannung u, —u' an der Eingangsinduktivitit resultiert (siche Abb.5.1(b) und (c)).

uy () 1
Ry 14+¢L (5.6)

N

iN(S) =
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Das Blockschaltbild dieser Regelung ist in Abb.5.1(d) dargestellt, wobei uy als Sollwert
auftritt. Wie in [59] gezeigt wurde, sollte die Durchtrittsfrequenz der Regelschleife fiir
tibliche Anwendungen bei fp / 30 liegen, daher konnen Vorginge mit Netzfrequenz
quasistationdr betrachtet werden. Der Eingangsstrom des Systems wird daher linear
proportional zur  FEingangsspannung  gefithrt, ohne dass Analog- oder

Digitalmultiplizierer zur Generierung der Stromsollwerte notwendig wéren.
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-«
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t
u' Uy
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U, |= =
i L (d

Abb.5.1: Grundlagen zur eingangsspannungsproportionalen Fithrung des
Eingangsstroms iy eines PWM Hochsetzstellers durch Proportionalitit der
relativen Ausschaltzeit d° des Leistungstransistors und iy. (a) Struktur des
Leistungsteils und Blockschaltbild der Regelung, (b) detaillierte
Zeitverldufe der Eingangstrome iy, des Tragersignals ip und resultierende
Schalterspannung u’ (das Ansteuersignal verlduft invers zu u’ und ist
nicht dargestellt), (c) FErsatzschaltung der FEingangsstufe und (d)

regelungstechnische Ersatzschaltung.
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5.2 Dreiphasige multipliziererfreie Leistungsfaktorkorrektur

Das  Blockschaltbild  der  zweischleifigen  kaskadierten =~ Regelung  des
Pulsgleichrichtersystems mit der multipliziererfreien Eingangsstromregelung [60] in der
inneren Schleife ist in Abb.5.2 dargestellt. Die &duBere Schleife regelt die
Ausgangsspannung u, mittels eines PI-Reglers F(s) durch geeignete Vorgabe der
Amplitude [}, des Trigersignals i, auf einen konstanten Wert. Mittels des zweiten PI-
Reglers F,(s), der eine Nullkomponente i, ausgibt, wird die Symmetrie der beiden

Ausgangsteilspannungen uc, und uc_sichergestellt.

Die Grundfunktion der inneren Stromregelschleife ist ident zur einphasigen Losung,
wenn man sich eine Verbindung vom Ausgangsspannungsmittelpunkt zum

Netzsternpunkt vorstellt und dadurch die einzelnen Phasen entkoppelt.

"~/
uM,.
L
iy, 3
®) 1y,
i ; s,
—NA XOR | by
- —
Ue
F(s) ‘

Abb.5.2: Blockschaltbild der dreiphasigen multipliziererfreien Regelung
des Pulsgleichrichtersystems. Gleiche Signalpfade fiir verschiedene

Phasen sind durch Doppellinien gekennzeichnet.

Bei einer positiven Netzspannung wird der (einphasige) Hochsetzsteller nach Abb.2.34
durch die Eingangsinduktivitdt L mit der Seriendiode Dy,, dem Leistungstransistor S;
mit Seriendiode D,,_, der Freilaufdiode D, und dem Ausgangskondensator C, gebildet,
bei einer negativen Eingangsspannung wird die Hochsetzstellertopologie durch die
Induktivitdt L (mit Dy_), S; (mit Dy, ), Dr_ und C_ gebildet. Da die Ausschaltzeit des

Leistungstransistors jedoch direkt vom Eingangswechselstrom abgeleitet wird und nicht
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von dessen Absolutwert, muss das Trigersignal ip um +Ip bei positivem Netzstrom und
um -, bei negativem Netzstrom verschoben werden. Das oben beschriebene
Umschalten der Hochsetzstellerstruktur bedingt zusidtzlich eine Inversion der
Schaltsignale s;” des Pulsbreitenmodulators in Abhéngigkeit des Vorzeichens des
Eingangsstroms iy; bzw. der Phasenspannung uy; (uy; ~ iy;), die durch einen

gesteuerten Inverter (XOR) realisiert wird.

Wegen der fehlenden Verbindung zwischen dem Netzsternpunkt und dem
Ausgangsspannungsmittelpunkt muss man jedoch die Kopplung zwischen den Phasen

beriicksichtigen. Entsprechend

iN,R + iN,S + iN,T =0 (5.7)

bzw.

di di di
vr S S

=0 5.8
dr dr dr (58)

beeinflusst die Anderung eines Schaltzustands eines Briickenzweigs bzw. die Anderung
eines Phasenstroms auch die beiden anderen Phasenstrome. Dementsprechend sollten
die Schalthandlungen in den einzelnen Phasen vorteilhafterweise koordiniert durch die
Verwendung eines gemeinsamen dreieckformigen Trigersignals ip, wie es auch bei der
herkdmmlichen Regelung angewendet wird, ablaufen. Ein sdgezahnformiger Tréger ip
sollte wegen seinen Nachteilen, die in [54] ausfiihrlich behandelt wurden, tiberhaupt
vermieden werden. Das System zeigt in diesem Fall vorteilhafterweise auch eine
inhdrente Stabilitdt des Ausgangsspannungsmittelpunkts, zusitzlich ist aber eine aktive
Symmetrierung durch Addition eines Offsets iy zu den gemessenen Phasenstromen
vorgesehen. Wie in [3] gezeigt wurde, fithrt dies direkt zu einem Mittelwert ), des
Mittelpunktstroms iy, und kann daher verwendet werden, um uc, = uc_ = 1/2U0 Zu

garantieren.

Bei direkter Verwendung des sinusformigen bzw. netzspannungsproportionalen
Istwerts des Eingangsstroms zur Modulation wiirde der Maximalwert der
Netzphasenspannung nur Uy e = 4o / 2 betragen konnen. Daher werden die
Netzstrome iy; nach Tiefpassfilterung um eine Nullkomponente iy, mit dreifacher
Netzfrequenz erweitert (siehe dazu auch Abschnitt Kapitel 1 bzw. [60] und Abb.5.3).

Damit ergibt sich iy;” = in; + ig,m (i = R, S, T). Das erhoht die Modulationsgrenze auf
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A 2 . . . . . .
=~ Yo pewirkt eine Verringerung des FEingangsstromrippels und eine

UN,max - \/5 2 ’

Verringerung der 3. Harmonischen des Mittelpunktstroms iy,. Trotz dieser Addition von
iop,» werden die FEingangsstrome immer noch sinusféormig bzw. proportional zur
Eingangsspannung gefiihrt, da iy, eine Nullkomponente darstellt und nach (5.7) nicht

zu einem Stromfluss fithren kann.

¢———O0 Rm*lN,R
° Rm*:lN,S
° Rm*lN,T

R

m*l(),m

Abb.5.3: Prinzip der Generierung der Nullkomponente iy, mit einer
ausgeprdgten 3. Harmonischen aus den gemessenen Netzstromen iy ;. Bei
der praktischen Realisierung wurden die Dioden durch ideale Dioden mit

Operationsverstarkerschaltungen ersetzt.

5.3 Dreiphasige multipliziererfreie Eingangsstromregelung ohne

Netzspannungsmessung

Der Nachteil der Notwendigkeit der Bestimmung der Vorzeichen der
Eingangsphasenspannungen zur Verschiebung des Trigersignals und zur Inversion der
Schaltsignale bleibt bei der Losung nach Abb.5.2 immer noch bestehen. Ein
Eingangsstromregler, wie er in Abb.5.4 dargestellt ist, der als Grundlage den Betrag des

Eingangsstroms, liy |, verwendet, konnte hier Abhilfe schaffen.

In diesem Fall muss jedoch das dreieckférmige Tréagersignal ip abhingig von den
Vorzeichen der Phasenstrome bzw. -spannungen um 180° in der Schaltperiode
verschoben bzw. invertiert werden. Bei Nichtbeachtung dieser Inversion steigt der
Rippel des Eingangsstroms bzw. die erforderliche GroBe der Eingangsinduktivitidten, da
die Wahl der Eingangsspannungsraumzeiger zur Stromregelung dann nicht optimal ist.
Es ist daher wieder die Notwendigkeit der Detektion der Polaritit der
Eingangsphasenspannungen bzw. -strome gegeben. Letzteres konnte Probleme bei
kleiner Last bzw. Leerlauf des Systems verursachen, der Realisierungsaufwand wire

relativ gering.
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Abb.5.4: Blockschaltbild der dreiphasigen multipliziererfreien Regelung,
die auf Basis der Absolutwerte der Eingangsstrome liy,| funktioniert.
Gleiche Signalpfade fiir verschiedene Phasen sind durch Doppellinien

gekennzeichnet.

Alternativ kann man anstatt nur eines in der Amplitude einstellbaren bipolaren
Triagersignals ip auch zwei unipolare Trigersignale ip, und ip_ erzeugen, die
einstellbare Amplituden aufweisen und synchron verlaufen, d.h. die gleiche Frequenz
und Phase aufweisen. Diese werden mittels separater Komparatoren getrennt mit den
gemessenen Istwerten der Phasenstrome iy;” = iy; + ipm + Ip verglichen. Die
Schaltsignale s; konnen dann durch eine einfache kombinatorische Logik aus den
Komparatorausgangssignalen s,; und s_; gewonnen werden, d.h. je nach benétigter
Aktivitdt des Schaltsignals (high oder low aktiv) und der Vorzeichen des Vergleichs
konnen die beiden Schaltsignale s,; und s_; mit einem UND-Gatter zur
Phasenschaltfunktion s; kombiniert werden (Abb.5.6). D.h. die gesamte Stromregelung
benotigt keine explizite Information iiber die Polaritdt der Eingangsspannung, was das
System ausgesprochen robust gegeniiber Netzspannungsunsymmetrien oder
Phasenausfille macht. Es ist auerdem nicht notwendig, Sektoren der Netzspannung
durch geeignete Kombination der Vorzeichen der Phasenspannungen zu detektieren,
wie das z.B. in [61] fiir ein anderes multipliziererfreies Regelkonzept vorgeschlagen ist,
oder wie es fiir Raumzeigermodulation notwendig wire. Diese Sektorerkennung konnte

bei starker Unsymmetrie des Netzes oder Phasenausfall Probleme bereiten.
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Anmerkung: Eine elegante Alternative zur multipliziererfreien Stromregelung wurde in
[62] beschrieben. Jedoch basiert dieses System auf einer Gleichrichtung der
Phasenstrome mit geringerer Ausnutzung des Modulationsbereichs, da keine
Nullkomponente iy ,, implementiert wurde. Jedoch kann das System durch Messung der

Schalterstrome und nicht der Drosselstrome betrieben werden.

- U + U
F(s) 2 < -1 ¢

Abb.5.5: Blockschaltbild der dreiphasigen multipliziererfreien Regelung

mit zwei unipolaren Trigersignalen ip, und ip_. Es wird keine Information

iber die Polaritéit der Netzspannung bzw. des —stromes benotigt.

<
1

1T 1] I S
1 11 I L1 [ s=s,&s,

Abb.5.6: Generierung der Phasenschaltfunktionen s; durch Verschneiden
des Phasenstroms iy; mit einem positiven Tragersignal ip, und einem

negativen Trédgersignal ip_ und kombinatorischer Logik.
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5.4 Experimentelle Analyse der multipliziererfreien Stromregelung

Die bei der experimentellen Untersuchung der multipliziererfreien Stromregelung
verwendeten Leistungskomponenten des Prototypen des Pulsgleichrichtersystems sind
in Tab.5.1 aufgelistet. Diese wurde bei einer Ausgangsleistung von ca. SkW und 2.5kW
(Tab.5.2) durchgefiihrt.

Komponente Bezeichnung

S Int. Rect. IRG4PC50W
Dy Int. Rect. HFA15TB60

Dy, Dy, Semikron SKB26/08

C 2x 470uF / 450V

L 500uH Eisenpulverkern

Tab.5.1: Auflistung der verwendeten Leistungskomponenten.

In Abb.5.7(a) und Abb.5.8(a) sind eine der drei Eingangsphasenspannungen uyz und
der zugehorige Eingangsstrom iy g, dieser sowohl im ,,Peak Detection* Modus als auch
im ,,High Resolution* Modus, dargestellt. Die Darstellung mit Spitzenwerterkennung
dient der Veranschaulichung des Rippels des Drosselstroms, die Aufnahme mit hoher
Auflosung kann den Netzstrom nach angemessener EMV Filterung reprédsentieren.
Abb.5.7(b) und ADbb.5.8(b) =zeigen den modulierenden Eingangsstrom iy R’
(Nullkomponente iy, zu iyg addiert), das dreieckférmige Tréagersignal ip, das mit
sign(uyg) verschoben wird, sowie das Schaltsignal sg der Pulsbreitenmodulatorstufe
wihrend einer Netzperiode. Der Nulldurchgang des Stroms ist in Abb.5.7(c) und
Abb.5.8(c) detailliert dargestellt.

Unims In Py A THDU THDI U, I Py n
\Y A kW \Y A kW

(a) 400 7.68 530 1.000 2.7% 32% 676 7.60 5.14 97.0%
(b) 400 359 247 0999 27% 32% 677 355 240 97.3%

Tab.5.2: Betriebsbedingungen bei der experimentellen Untersuchung der

multipliziererfreien Stromregelung nach Abb.5.2.
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Abb.5.7:  Experimentelle = Untersuchung des multipliziererfreien
Regelungskonzepts nach Abb.5.2. Betriebsbedingungen nach Tab.5.2(a).
(a) Netzphasenspannung uyz (100V/Div) und zugehoriger Eingangsstrom
iy g aufgenommen im ,,Peak Detection* Modus und unterlegt in wei3 im

,High Resolution“ Modus iy ,, um den schaltfrequenten Rippel zu

eliminieren (5A/Div), (b) modulierender Eingangsstrom iy R’ (Null-
komponente iy, zu iyg addiert), dreieckformiges Trédgersignal, mit
sign(uyg) verschoben und Schaltsignal sg der PWM Stufe fiir eine
Netzperiode, (c) Detail der Zeitverldaufe von (b) in der Umgebung des
Nulldurchgangs des Stromes.
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Abb.5.8:  Experimentelle  Untersuchung des multipliziererfreien
Regelungskonzepts nach Abb.5.2. Betriebsbedingungen nach Tab.5.2(b).
(a) Netzphasenspannung uyz (100V/Div) und zugehoriger Eingangsstrom
iy g aufgenommen im ,,Peak Detection” Modus und unterlegt in weifl mit

,High Resolution Modus iy,,, um den schaltfrequenten Rippel zu

eliminieren  (5A/Div), (b) modulierender FEingangsstrom iy R’
(Nullkomponente iy, zu iyg addiert), dreieckformiges Tridgersignal, mit
sign(uyg) verschoben und Schaltsignal sR, der PWM Stufe fiir eine
Netzperiode, (c) Detail der Zeitverldaufe von (b) in der Umgebung des
Nulldurchgangs des Stroms.
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Abb.5.9:  Experimentelle  Untersuchung des multipliziererfreien
Regelungskonzepts nach Abb.5.5, Betriebsbedingungen nach Tab.5.3(a).
(a) Netzphasenspannung uyz (100V/Div) und zugehoriger Eingangsstrom
iy aufgenommen im ,,Peak Detection Modus und unterlegt in weil3 mit

,High Resolution“ Modus iy ,, um den schaltfrequenten Rippel zu

eliminieren  (5A/Div), (b) modulierender Eingangsstrom iy, "
(Nullkomponente iy, zu iyz addiert), dreieckformige Trédgersignale ip,
bzw. ip_ und Schaltsignal sp der PWM Stufe fiir eine Netzperiode, (c)
Detail der Zeitverldufe von (b) in der Umgebung des Nulldurchgangs des

Stroms.
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Unims In Py A THDU THDI U, I Py n
A% A kW \Y A kW

(a) 400 7.60 525 0999 27% 3.1% 675 757 511 97.3%
(b) 400 056 0.389 0986 2.7% 11.2% 677 0.54 0.366 94.0%

Tab.5.3: Betriebsbedingungen bei der experimentellen Untersuchung der

multipliziererfreien Stromregelung nach Abb.5.5.

Obige Ergebnisse fiihren direkt zum Regelungskonzept nach Abb.5.5, bei dem eine
Messung der Phasenspannung nicht mehr notwendig ist. Dieses Konzept wurde in
Abb.5.9 fiir die Betriebsbedingungen nach Tab.5.3(a) untersucht. Man erkennt deutlich
die kontinuierliche Erzeugung der Schaltsignale s; im Nulldurchgang des Stroms, ohne
gesteuerte Inversion der Schaltsignale durch das Vorzeichen der Netzspannung. Die
Qualitdt des Eingangsstroms ist mit einem Leistungsfaktor von 4 = 0.999 und einem
Klirrfaktor von THDI = 3.1% hervorragend (Tab.5.3).

In Abb.5.10 sind die Eingangsspannung uy  und der zugehorige Eingangsdrosselstrom
ing 1im ,Peak Detection® Modus dargestellt, um den Stromrippel und die
Funktionsweise des Systems im Liickbetrieb bei kleiner Last (P, = 366W, Tab.5.3(b))
zu zeigen. Der Eingangsstrom ist immer noch annéihernd sinusformig bzw. proportional
zur Netzspannung bei einem Klirrfaktor von THDI = 11.2% und einem Leistungsfaktor
von A = 0.986. Und dies, obwohl die Theorie nach Abschnitt 5.1 nur fiir nichtliickenden
Betrieb und vernachlédssigbaren Rippel zutreffend ist. Die Begriindung dafiir liegt in der
Nichtlinearitit der verwendeten Eisenpulverkerne der Eingangsinduktivititen, die den
hochsten Induktivitidtswert bei kleinen Stromwerten bzw. bei Strom Null aufweisen.
AuBerdem spielt die Dreiphasigkeit des Systems eine wesentliche Rolle, da auch wenn
ein Phasenstrom bereits diskontinuierlich ist, die beiden anderen Phasenstrome noch
kontinuierlich sein kdnnen und wegen der Kopplung der Phasen daher immer noch eine
spannungsproportionale Fithrung des Stroms erzwungen wird. Die Strome wiirden bei
weiterer Entlastung des Systems in allen drei Phasen diskontinuierlich werden, jedoch
geht das System fiir die vorliegende Realisierung vorher in den Aussetzbetrieb, um
auch im Leerlauf eine Uberhdhung der Ausgangsspannung vermeiden zu konnen. Man
konnte das Verhalten des Systems im Liickbetrieb auch dadurch verbessern, dass bei

kleiner Leistung die Schaltfrequenz erhoht wird [63].
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Abb.5.10: Eingangsdrosselstrom iyz (1A/Div) im ,Peak Detection®

Modus und unterlegt in weil im ,,High Resolution” Modus iy , bei kleiner

Last nach Tab.5.3(b), es liegt teilweise liickender Betrieb vor.
5.5 Vergleich der Regelungskonzepte

Abb.5.11 zeigt mit Hilfe des Klirrfaktors des Eingangsstroms (THDI) und des
Leistungsfaktors in Abhingigkeit von der Ausgangsleistung einen direkten Vergleich
der multipliziererfreien und der konventionellen Stromregelung. Man erkennt, dass
speziell bei kleiner Ausgangsleistung (Pp < 1.6kW) die multipliziererlose
Stromregelung {iiberlegen ist. Dies kann durch geringe Ungenauigkeiten bei der
Erfassung des Vorzeichens der FEingangsspannung bei der konventionellen
Stromregelung und der damit verbundenen abschnittsweise fehlerhaften Inversion der
Schaltsignale begriindet werden. Bei hoheren Ausgangsleistungen sind die Messwerte
der konventionellen Stromregelung geringfiigig besser, wenn man jedoch die begrenzte
Genauigkeit der Messgerite beriicksichtigt, so kann das FErgebnis fiir beide

Regelungskonzepte als gleich bezeichnet werden.

In den folgenden Kapiteln wird nun die Qualitit der Eingangsstrome fiir symmetrisches
Netz und unterschiedliche Netzspannungsfehler fiir die beiden Regelungskonzepte
verglichen (Abb.5.12 ... Abb.5.15). Es zeigt sich, dass in keinem Fall ein maBgeblicher
Unterschied auftritt.



Kapitel 5: Multipliziererfreie Eingangsstromregelung 153

100 r-emeeeees s P : = = - 50
: : : : E S
099 +-----/-1---- R R EEEEEEEEEL R LEEEEEE RS reeer 40 <
' ' ' ' ' ~
< Q
s ; - S S
% 0.98 f--oefoeanan - —8— Leistungsfaktor multipliziererlos . . . 130 "
“050 —o— Leistungsfaktor konventionell g
g —— Stromverzerrung multipliziererlos Q
2 097 f----A------- . seereeee 1 20 3
‘5) : —— Stromverzerrung konventionell : g
: : : g
0.96 -+ 10 ¢

0.95 : : : : : 0
0 1000 2000 3000 4000 5000
Ausgangsleistung / W

Abb.5.11: Klirrfaktor der Eingangsstrome THDI und Leistungsfaktor A fiir
konventionelle  Eingangsstromregelung und fiir multipliziererlose

Regelung in Abhéngigkeit der Ausgangsleistung.
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5.5.1 Vergleich bei symmetrischem Netz
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Abb.5.12: Vergleich der Regelungskonzepte anhand der Zeitverldaufe der
Phasenspannungen uy; und der Eingangsphasenstrome iy; des
Pulsgleichrichtersystems fiir symmetrisches Netz. (a) Zeigerdiagramm der
Netzspannungsverhiltnisse, (b)  herkdmmliche = Regelung, ()

multipliziererlose Regelung des Eingangsstroms.
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5.5.2 Vergleich bei Phasenausfall
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Abb.5.13: Vergleich der Regelungskonzepte anhand der Zeitverldufe der
Phasenspannungen uy; und der FEingangsphasenstrome iy; des
Pulsgleichrichtersystems fiir Ausfall der Phase R. (a) Zeigerdiagramm der
Netzspannungsverhiltnisse,  (b)  herkdmmliche = Regelung, (9]

multipliziererlose Regelung des Eingangsstroms.
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5.5.3 Vergleich beim Kurzschluss von Phase R und Phase S
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Abb.5.14: Vergleich der Regelungskonzepte anhand der Zeitverldufe der
Phasenspannungen uy,; und der FEingangsphasenstrome iy; des
Pulsgleichrichtersystems fiir Anschluss der Phase R an Phase S. (a)
Zeigerdiagramm der Netzspannungsverhiltnisse, (b) herkodmmliche

Regelung, (c¢) multipliziererlose Regelung des Eingangsstroms.
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5.5.4 Vergleich beim Kurzschluss von Phase R und Neutralleiter
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Abb.5.15: Vergleich der Regelungskonzepte anhand der Zeitverldufe der
Phasenspannungen uy,; und der FEingangsphasenstrome iy; des
Pulsgleichrichtersystems fiir Anschluss der Phase R an den Neutralleiter.
(a) Zeigerdiagramm der Netzspannungsverhiltnisse, (b) herkdmmliche

Regelung, (c¢) multipliziererlose Regelung des Eingangsstroms.
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5.5.5 GroBenvergleich

Der Hardwarerealisierungsaufwand fiir die multipliziererfreie Eingangsstromregelung
ist wesentlich geringer als fiir konventionelle Average Current Mode Control
(Abb.5.16). Das FEinsparungspotenzial an Leiterplattenfliche betriagt ca. 18%, die
Kosteneinsparung wird noch gréBer sein, da die teuren Analogmultiplizierer vermieden

werden konnen.

co00000000
0000000000

Iniis 2

Abb.5.16: Realisierungsgroenvergleich der Reglerkonzepte. Oben:
Herkommliche Regelung mit Average Current Mode Control

(80X160mm2), unten: multipliziererfreie Regelung (75x140mm2).
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5.6 Zusammenfassung und Ausblick zur Regelung von

Pulsgleichrichtersystemen

In diesem Abschnitt wurde eine multipliziererfreie Eingangsstromregelung entwickelt
und mit der alternativen Average Current Mode Control verglichen. Beide Konzepte
beherrschen unsymmetrische Netzbedingungen, Phasenausfall und -wiederkehr. Die
Unterschiede im Leistungsfaktor A und in der Stromverzerrung THDI sind minimal, die
konventionelle Leiterplatte mit Average Current Mode Control ist um ca. 22% groBer
als die multipliziererfreie Realisierung. Der echte Unterschied liegt in den Kosten, da
bei der multipliziererfreien Stromregelung die teuren Analogmultiplizierer ersatzlos

entfallen konnen.

Moderne  Stromversorgungen  werden immer  hdufiger mittels  digitaler
Signalprozessoren (DSP) realisiert, da diese einerseits bereits relativ kostengiinstig
erhiltlich sind und andererseits meist ohnehin zumindest ein digitaler Prozessor fiir die
tiberlagerte  Kommunikation und Interaktion mit anderen parallelen und/oder
nachgeschaltenen Einheiten vorgesehen werden muss. In digitalen Signalprozessoren
kann dann entweder eine Raumzeigermodulation oder eine phasenorientierte
Modulation mit Average Current Mode Control zum Einsatz kommen. Die
multipliziererfreie Stromregelung zu implementieren macht keinen Sinn, da

Multiplikationen im DSP keinen Kosten- oder Performancefaktor darstellen.

Wegen der in diesem und im vorangegangenen Abschnitt erreichten guten Ergebnissen
sei an dieser Stelle der Implementierung als Average Current Mode Control gegeniiber
einer Stromregelung mit Raumzeigermodulation der Vorzug gegeben. Das System
beherrscht dann unsymmetrische Netzbedingungen, Netz- und Lastspriinge. Ein
mogliches Blockschaltbild einer digitalen Regelung ist abschlieBend in Abb.5.17
angegeben. Der wesentliche Unterschied zur Anordnung nach Abb.4.2 ist, dass wie bei
der multipliziererfreien Stromregelung zwei dreieckformige Triger zur Modulation
verwendet werden und diese hier direkt dem Pulsgleichrichtersystem zugefiihrt werden.
Wird beim Pulsgleichrichtersystem die Sechsschaltertopologie nach [15] verwendet, so
kann die Kombination der Schaltsignale mit dem UND-Gatter (vgl. Abb.5.6) entfallen
und die Transistoren S, im oberen und S. im unteren Zweig konnen direkt mit den

generierten Phasenschaltfunktionen angesteuert werden.
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Abb.5.17: Blockschaltbild einer moglichen Realisierung der Regelung
eines  Sechsschalter-Pulsgleichrichtersystems mit einem digitalen
Signalprozessor. Beim VIENNA Rectifier miissten die Schaltsignale s,
und s. noch mit einem UND-Gatter zur Phasenschaltfunktion s kombiniert

werden.
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Abb.5.18: Schaltungsstruktur des Sechsschalter-Pulsgleichrichtersystems
nach [15].
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Aktive PWM Gleichrichtersysteme bendtigen fiir die Regelung im Fall der
dreiphasigen, tiefsetzstellerbasierten Struktur einen, der VIENNA Rectifier zumindest

zwel Einrichtungen zur Strommessung. Im Dreileitersystem kann wegen ZiN =0der

dritte Strom auch rechnerisch ermittelt werden und somit ein dritter Stromwandler
entfallen. Im stationdren Betriebszustand ist der Eingangsstrom beim VIENNA
Rectifier zwar gleichstromfrei, um aber genau dies sicherstellen zu konnen, ist es
wichtig, die Strommessung nicht nur fiir Wechselstrom durch z.B. einen
Wechselstromwandler durchzufiihren, sondern durch eine Einrichtung, die auch den
Gleichanteil des Stromes messen kann. Erschwerend kommt hinzu, dass die
stromfiithrenden Leiter auf zumindest zwei unterschiedlichen Netzspannungspotentialen
liegen und daher eine Strommessung mit einem Shunt technisch nicht einfach moglich
ist. Nachfolgend werden einige Mdoglichkeiten zur potentialgetrennten Strommessung

vorgestellt.
6.1 Halleffektstromwandler

Jeder stromfiihrende Leiter mit einem Strom Ip (Abb.6.1(a)) generiert ein magnetisches
Feld, das beim Halleffektstromwandler in einem magnetischen Kreis konzentriert wird.
Dieses Feld kann in einem Luftspalt mit Hilfe eines Hall-Elements gemessen werden.
Bei Versorgung mit einem konstanten Strom /- hat das Hall-Element die Eigenschaft,
den magnetischen Fluss in eine Spannung umzuwandeln. Beim Kompensations-Prinzip
wird die Hall-Spannung nur zur Regelung des Gleichgewichts zwischen Primér- und
kompensierenden Sekundirfluss verwendet. Durch die zusitzliche Sekundidrwicklung
mit beispielsweise 2000 Windungen flie3t ein Strom Ig, der 1/2000 des Primirstroms

betrdgt, um das Feld des Primirstromleiters exakt zu kompensieren. Der Gesamtfluss ist

161
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dann Null. Die Regelung wirkt bei Gleichstrom und bei Wechselstromen bis zur
Grenzfrequenz der Elektronik. Dariiber arbeitet der Stromwandler wie ein normaler
Transformator mit Primér- und Sekundidrwicklung. So konnen Strome bis zu mehreren
100kHz potentialfrei gemessen werden [64]. Das Foto eines entsprechenden
Stromwandlers LEM LAH 25NP ist in Abb.6.1(b) und ein Auszug aus den technischen
Daten in Tab.6.1 dargestellt.

(b)

Abb.6.1: Funktionsprinzip eines Kompensationsstromwandlers mit
Halleffekt (a) und Foto eines entsprechenden LEM Stromwandlers (b).

Effektiver Primérstrom Ip s =25A
Genauigkeit X, =20.3%
Linearitit &g <0.2%
Bandbreite fz =DC...200kHz
Ansprechzeit 1. <500ns

Tab.6.1: Typische Daten des Kompensationsstromwandlers LAH 25NP
von LEM.

6.2 Strommessung nach dem magnetoresistiven Prinzip

Die speziell gestalteten magnetoresistiven Widerstinde, die zu einer Wheatstone-
Briicke zur Differenzfeldmessung verschaltet sind, werden auf Silizium-Substraten in
Diinnschichttechnik hergestellt. Dieser Chip wird anschlieBend gemeinsam mit einer
Regelelektronik auf einer Hybridschaltung aufgebaut (vgl. Abb.6.2(a)). Um eine hohe
Linearitit (0,1%) und Temperaturunabhiingigkeit zu erreichen, wird ein Strom fi,,,
eingepridgt, der das durch den Primirstrom erzeugte Feld genau kompensiert. Dieser
Kompensationsstrom wird mit Hilfe des Messwiderstands R, in eine
Ausgangsspannung Voyr = = 2,5 V beim Nennwert des Primérstroms /py umgeformt.
Auf der gegeniiberliegenden Substratseite wird der Primirstromleiter in einer U-Form

unterhalb des magnetoresistiven Chips gefiihrt. Die Geometrie des Primirleiters
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bestimmt den Messbereich des Stromsensors [65]. Das Foto eines entsprechenden
Stromwandlers Sensitec CMS2025 ist in Abb.6.2(b) und ein Auszug aus den
technischen Daten in Tab.6.2 dargestellt.

Primérleiter
~
N

N . s
Kompensationsleiter -
~

.

| » l/ [ » \ magnetumsmhve Widerstande

S

Isolator (Keramik)

(a) | (b)

Abb.6.2: Funktionsprinzip der magnetoresistiven Strommessung (a) und
Foto vom Stromwandler der Typenserie Sensitec CMS2000.

Effektiver Primérstrom Ipms =25A
Genauigkeit X, =10.8%
Linearitét &g <0.1%
Bandbreite fz =DC...100kHz
Ansprechzeit t, <150ns

Tab.6.2: Typische Daten des Stromwandlers CMS2025 von Sensitec.
6.3 Strommessung mittels Halleffekt mit einem integrierten Schaltkreis

Der integrierte Hallsensor wird in einer herkommlichen CMOS Technologie mit einer
zusitzlichen ferromagnetischen Schicht hergestellt. Die ferromagnetische Schicht

konzentriert den magnetischen Fluss mit einer magnetischen Verstirkung von 10, um

damit das Ausgangssignal zu erhohen, ohne das inhédrente Sensorrauschen zu verstirken
[66], Abb.6.3. Der Nachteil des Hall IC ist die grole Ansprechzeit von bis zu ¢, = 6us
(vgl. Tab.6.3).

(b)

Abb.6.3: Anordnung zur Strommessung mit einem integrierten Schaltkreis
mittels Halleffekt.
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Effektiver Priméirstrom Ip s héngt von der Anordnung ab
Genauigkeit X4 > 2%, hingt von der Anordnung ab
Linearitit &g <0.2%

Bandbreite fz =DC...100kHz

Ansprechzeit t, <6us

Tab.6.3: Typische Daten des Stromwandlers CSA-1V von Sentron.

Die in Abschnitten 6.1 - 6.3 vorgestellten kommerziell erhiltlichen Stromwandler
stellen gute Losungen mit unterschiedlichen technischen Daten zur Messung der
Eingangsstrome des Pulsgleichrichtersystems dar. Da der VIENNA Rectifier aber auch
in sehr preissensiblen Systemen, wie z.B. als Eingangsstufe einer Telekommunikations-
stromversorgung Anwendung finden soll, werden nachfolgend noch zwei
Losungsvarianten mit kostengiinstigen Wechselstromwandlern vorgestellt. Bei der
ersten Variante (Abschnitt 6.4) werden die Wechselstromwandler direkt in Serie zu den
Eingangsinduktivititen geschalten und mit Netzfrequenz betrieben, wobei zwei
unterschiedliche Mechanismen zur Entmagnetisierung des Kerns vorgestellt werden.
Bei der nachfolgend in Abschnitt 6.5 vorgestellten Losung wird der Stromwandler in
die Verbindung vom Ausgangsspannungsmittelpunkt zu den Mittelpunktsdioden des
VIENNA Rectifier geschaltet und der Mittelpunktsstrom mittels eines pulsfrequent
betriebenen Wechselstromwandler erfasst. Aus dem Mittelpunktsstrom werden die drei

Konvertereingangsstrome (Netzstrome) rekonstruiert.
6.4 Netzstrommessung mit Wechselstromwandlern

Die Schaltung nach Abb.6.4(a) ermoglicht es, auch den Gleichanteil des
Eingangsstroms eines Pulsgleichrichtersystems (z.B. VIENNA Rectifier) zu messen,
obwohl nur zwei Wechselstromwandler pro Phase eingesetzt werden [67]. Das
Grundprinzip beruht auf der Tatsache, dass der Eingangsstrom nur fiir die Hélfte der
Netzperiode in einer der Netzdioden Dy flieft. Wihrend der zweiten Hilfte der
Netzperiode kann der Kern des Stromwandlers dann entmagnetisiert werden. Die
Schaltung nach Abb.6.4(b) benotigt ein Torsignal i1m Nulldurchgang des
Stromsollwerts, welches fiir kurze Zeit einen Halbleiterschalter zur Entmagnetisierung
des Stromwandlers offnet. Diese Strommessmethode beeinflusst zwar den
Strommesswert, aber nur im Nulldurchgang des Sollwerts bzw. des Istwerts, wo dieser

ohnehin Null sein sollte.

Die beiden in Abb.6.4 dargestellten Schaltungen konnen eine interessante Moglichkeit

zur Erfassung der Eingangsstrome darstellen. An dieser Stelle sei erwéhnt, dass diese
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Realisierungsvariante in Verbindung mit dem VIENNA Rectifier nicht experimentell

untersucht wurde.
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Abb.6.4: Messung des Netzstroms eines Pulsgleichrichtersystems mit zwei
Wechselstromwandlern pro Phase und einer passiven Entmagnetisierungs-
schaltung (a) und mit nur einem Wechselstromwandler und einer aktiven

Entmagnetisierungsschaltung (b).

Eine preislich noch interessantere Variante stellt die Rekonstruktion der
Netzphasenstrome durch Messung des Ausgangsspannungsmittelpunktsstroms dar, die

im nichsten Abschnitt detailliert untersucht wird.
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6.5 Eingangsstrombeobachtung

Der Strom im Mittelpunktsleiter des Pulsgleichrichtersystems setzt sich abhingig von
den Schaltzustinden der drei Leistungstransistoren aus Teilen der Eingangs-
phasenstrome, die durch die Eingangsinduktivititen eingeprigt sind, zusammen (Fig.9
in [68]). Es ist daher nahe liegend die zur Regelung des Systems bendotigten
Eingangsphasenstrome aus dem Strom im Zwischenkreis zu rekonstruieren. Da dann
keine zwei DC Stromwandler im Eingangskreis, sondern ein vergleichsweise giinstiger
AC Stromwandler im Mittelpunktsleiter verwendet werden kann, wird nicht nur der
Messaufwand verringert, sondern es konnen auch Probleme mit DC Offsets und
unterschiedlichen Ubersetzungsverhiltnissen eliminiert werden. Dieses Konzept ist aus
der Literatur fiir dreiphasige Zwei-Level PWM Umrichtersysteme bekannt. In [69] -
[74] werden z.B. zwei Phasenstrome innerhalb einer halben Pulsperiode durch Messung
des Stroms im Zwischenkreis bestimmt. Allerdings ist dort z.B. bei geringem
Modulationsindex oder Ubermodulation eine zuverlissige Erfassung der Strome nicht
mehr moglich. Alternativ kann zur zuverldssigen Ermittlung des Stromes ein
Beobachter bzw. ein Maschinenmodell verwendet werden [75]. Dort werden die
geschitzten Strome in einer geschlossenen Regelschleife korrigiert, sobald
Strommesswerte direkt im Gleichspannungszwischenkreis vorliegen, ansonsten stellt

der Beobachter die Strominformation nicht riickgekoppelt zur Verfiigung.

In diesem Abschnitt soll nun ein Beobachterkonzept zur Rekonstruktion der
Netzphasenstrome fiir das Dreiphasen-Dreipunkt PWM Pulsgleichrichtersystem
basierend auf der Messung des Mittelpunktsstroms (Abb.6.5) entwickelt werden [76],
[77]. Hier wird im Gegensatz zu den in der Literatur existierenden Systemen keine
abgetastete, sondern eine kontinuierliche Strominformation abgeleitet, um damit z.B.
die Regelung des Systems nach Kapitel 4 oder Kapitel 5 dieser Arbeit durchfiihren zu

konnen.
6.5.1 Bildung des Mittelpunktsstroms

Wird der Leistungstransistor S; eingeschaltet (s; — 1), so flieBt der zugehorige
Eingangsstrom iy; zum Ausgangsspannungsmittelpunkt M (Abb.6.6). Damit ergibt sich
der Mittelpunktstrom zu [78]:

Ln =Sg lyrTSs lystSp-lyr. (6.1)
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Dementsprechend fithren die Schaltzustinde des Gleichrichtersystems zu den

Mittelpunktsstromen nach Tab.6.4.

“—» H(s)

“—» H(s)

—» H(s)

Abb.6.5: Leistungsteil des Pulsgleichrichtersystems und Blockschaltbild
der Eingangsstrombeobachtung basierend auf der Messung des

Mittelpunktsstroms iy,.

Abb.6.6: Strompfad bei eingeschaltetem Leistungstransistor S mit

durchgezogener Linie, im ausgeschalteten Zustand mit strichlierter Linie.
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SR Ss ST im
0 0 0 0
0 0 1 +iyr
0 1 0 +iys
0 1 1 —lyR
1 0 0 +iyr
1 0 1 —iy.s
1 1 0 —iyr
1 1 1 0

Tab.6.4: Mittelpunktstrom i, in Abhéngigkeit des Schaltzustands (s, ss,

S T)-
6.5.2 Rekonstruktion der Netzphasenstrome durch Mittelpunktstrommessung

Entsprechend Tab.6.5 wird der Mittelpunktstrom i, innerhalb einer halben Pulsperiode
durch Teile von jedenfalls zwei Phasenstromen i,; gebildet. Es ist daher nahe liegend,
den Messaufwand zur Erfassung der Eingangsphasenstrome dadurch zu verringern, dass
nur ein Stromwandler in der Verbindung zum Ausgangsspannungsmittelpunkt
verwendet wird; die zugehorigen Phasenstrome werden dann unter Beriicksichtigung
der Schaltzustiinde rekonstruiert. Die zeitkontinuierliche Phasenstrominformation fiir
den Stromregler kann durch einen Zustandsbeobachter gewonnen werden ([75], [79]),
der die Wechselstromseite des Gleichrichters modelliert und den Schitzfehler basierend
auf dem Messwert des Mittelpunktsstroms iy korrigiert. Dies entspricht dem

Grundprinzip des Luenberger Beobachters.

Der Schitzwert 7; des Phasenstroms iy; wird durch Integration des Spannungsabfalls
an der zugehorigen Eingangsinduktivitit L errechnet. In Zeitintervallen, in denen der
Mittelpunktstrom i, einem Phasenstrom iy; entspricht (Tab.6.4), wird in dieser Phase

ein Korrekturregler H(s) aktiviert (5, — 1). Dadurch wird der Schitzwert dieses

Phasenstroms 7;; auf den Momentanwert des Phasenstroms iy; korrigiert. Der
Schitzfehler iy; — iy; kann z.B. aufgrund von ungenauen Modellparametern oder

ungenauer Messung des Spannungsabfalls an der Eingangsinduktivitét auftreten.

Der gemessene Mittelpunktsstrom muss bei den Schaltzustinden j = (011), (101) und
(110) invertiert werden (Tab.6.6), bevor er zur Korrektur des Schitzfehlers verwendet

wird, da dann der Messwert entsprechend Tab.6.4 invertiert vorliegt.
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Schaltzustandssequenz iy
(100)—(101)—(001)—(011) +iyr— —lus — Hyr— —lur
(100)—(000)— (001)—(011) +igr— 0 —+iyr— —iyr
(100)—(000)—(010)—(011) +igr— 0 —+iys— —iyr

(100)—(110)—(010)—(011) +iyr— —iyr — +iys— —lur

Tab.6.5: Schaltzustandsequenz und Bildung des Mittelpunktsstroms iy,
durch Teile der Eingangsphasenstrome iy; fiir @y € (=/s, +'/¢). Die
Sequenz basiert auf der Annahme eines hohen Modulationsindex M, d.h.

Uy, > '15 U, wie das fiir ein Pulsgleichrichtersystem typisch ist.

S Ss ST Sp 85 8 s
0O 0 0 O 0 O X
0 0 1 0O 0 1 0
0 1 0 0 1 0 0
0 1 1 1 0 O 1
1 0 0 1 0 O 0
1 0 1 0 1 0 1
1 1 0 0 O 1 1
1 1 1 O 0 O X

Tab.6.6: Ansteuersignale §,,5, und §, zum SchlieBen der Riickkopplung

zur Korrektur der Schitzung iy; — iy; der Phasenstrommodelle in
Abhiéngigkeit der Schaltzustinde j = (sg, ss, s7). Das Zusatzsignal 5 wird
zur gesteuerten Inversion von iy, bei j = (011), (101), (110) verwendet. Die

Schaltzustinde (000) und (111) fithren zu i, = 0, d.h. eine

Beobachterkorrektur ist unmoglich (§,= 0) und der Wert s ist nicht von

Bedeutung.

Anmerkung: Die Spannung an der Eingangsinduktivitit u;; kann direkt entweder
durch Differenzverstirker oder durch eine zusitzliche Sekundirwicklung gemessen
werden. Alternativ dazu konnen die Spannungen mit relativ geringem Aufwand auch
von den Netzphasenspannungen uy;, die ohnehin zur Regelung bzw. Uberwachung des
Systems bekannt sein sollten (sieche z.B. Abb.4.4), dem Schaltzustand des
Gleichrichters j = (sg, ss, s7) und der Ausgangsspannung U, die jedenfalls zur

Ausgangsspannungsregelung bekannt sein muss, bestimmt werden:
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Uy, =Uy;— (”U,i _”0)

ty =y g ity s vty ;) 62)
bzw.
U, ; =uy,;— sign(iAU’l.)(l _ Si)U_20 + 1,
A 1 . 2 UO (6,3)
dy=% > sign(y )(1-s;)—2
i=R,S.T 2

Die Gleichtaktspannungskomponente u, des Systems hat keinen Einfluss auf die
Strombildung, da keine Verbindung zwischen dem Ausgangsspannungsmittelpunkt M
und dem Netzsternpunkt N besteht. Durch die Abhingigkeit der Eingangsspannung
vom Vorzeichen des entsprechenden FEingangsstroms (4.1) kann die Qualitit der
Eingangsstromrekonstruktion im Bereich der Nulldurchginge basierend auf (6.3)

beeintrichtigt werden.

Die fehlende Verbindung zwischen dem Ausgangsspannungsmittelpunkt M und dem

Netzsternpunkt N erzwingt
iy +iys+iyr =0. (6.4)

Das bedeutet, dass nur zwei der drei FEingangsinduktivititen unabhingige
Energiespeicher darstellen. Der Strom der dritten Eingangsinduktivitit ist eindeutig
bestimmt, sobald die Strome der beiden anderen Induktivititen bekannt sind und stellt
daher keine Unbekannte dar. D.h. man konnte das Modell auf zwei Phasen
beschrinken. Der Vorteil des Einsatzes eines Modells pro Phase (Abb.6.5) ist die
Symmetrie des Beobachters, die es erlaubt, eine direkte Verbesserung des
Phasenmodellergebnisses fiir jeden Schaltzustand basierend auf dem Mittelpunktsstrom
durchzufiihren. Dadurch wird jedoch ein System zweiter Ordnung auf einem Modell
dritter Ordnung abgebildet. Um nach wie vor die Bedingung (6.4) sicherstellen zu
konnen wird ein zusitzlicher Regler K(s) vorgesehen, der die Abweichung & = yx +
iys + iyr der Summe der Phasenstromschitzwerte von Null korrigiert. Da wihrend
jeder Pulshalbperiode jedenfalls mindestens zwei der drei Phasenstrome durch die
Regler H(s) korrigiert werden, kann durch K(s) auch fiir den dritten

Phasenstromschitzwert ein kleiner Fehler sichergestellt werden.
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6.5.3 Praktische Realisierung des Beobachters

Die Messung der Spannungen an den Eingangsinduktivititen u;; wird am einfachsten
durch eine Sekundirwicklung N,; durchgefiihrt. Bei einem hochohmigen Abschluss
dieser Wicklung erhilt man eine Ausgangsspannung u; ;,, die direkt proportional zur
Anderungsrate diy /dt des entsprechenden Phasenstroms ist, d.h. die Rekonstruktion des
Stroms kann durch Integration von u; ;,, erfolgen (sieche Abb.6.7, Q;, Q,, Q3). Hier darf

der ohmsche Anteil der Spannung an den Induktivitdten

dLi, ,

Uy =Ry, + a (6.5)

im Gegensatz zur Messung der Gesamtspannung durch z.B. einen Differenzverstirker
beim Schaltungsmodell nicht beriicksichtigt werden. Ein zusitzlicher Vorteil der
Spannungsmessung durch eine Sekundirwicklung ist die galvanische Trennung des

Leistungsteils von der Steuerplatine.

Anmerkung: Die FEingangsinduktivititen @ von  Gleichrichtersystemen im
Leistungsbereich SkW... 20kW weisen typischerweise eine untere Grenzfrequenz, bei
der der Wechsel von induktivem zu resistivem Verhalten auftritt, von f; = 10... 15Hz
auf. Dies liegt sehr nahe an der Netzfrequenz fy; man konnte f; bei der Rekonstruktion
der Phasenstrome einfach durch Parallelschalten eines Widerstandes zum

Integrationskondensator C; beriicksichtigen.
6.5.4 Schaltungsbeschreibung

Die realisierte Schaltung nach Abb.6.7 stellt die direkte Hardwarerealisierung des
Blockschaltbildes nach Abb.6.5 dar, eine detaillierte Beschreibung kann daher
entfallen. Ein zusitzliches Detail soll hier trotzdem erkldrt werden. Das Einschalten der
Analogschalter §; wird durch einen RC-Tiefpass Rp, Cp (t;in Abb.6.9) im Vergleich zu
den Signalen §,, die durch ein 256-bit TTL-PROM Q, (AMD AM27S19ACP) nach

Tab.6.6 aus den Schaltsignalen s; generiert werden, verzogert. Da das
Gleichrichtersystem und die Messung des Mittelpunktstroms eine Verzogerung bei
Anderung des Schaltzustands aufweisen, muss der Messwert des Mittelpunktstroms iy,
fiir diese Zeit ausgeblendet werden. Die Dauer dieses Ubergangs wird durch die
Verzogerung der Schaltsignale durch die Gatetreiber, die Schaltgeschwindigkeit der
Leistungstransistoren und die Bandbreite bzw. die Anstiegsgeschwindigkeit der

Verstirker Os und Q4 bestimmt.
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Abb.6.7: Praktische Realisierung des Phasenstrombeobachters in
Analogtechnik, die bendtigte Leiterplattenfliche betrdgt bei Ausfiihrung in
SMD Technik ca. 40 x 40mm®.

Die gesteuerte Inversion von iy, ,, durch Operationsverstiarker Q; wird nicht verzogert,
sondern direkt durch 5 ausgefiihrt, d.h. auch dessen Einschwingzeit verursacht durch

die begrenzte ,,Slew Rate* ist durch die Zeit #, beriicksichtigt.

6.5.5 Beobachterdimensionierung

Die Beobachterdimensionierung erfolgt fiir ein Pulsgleichrichtersystem mit einer

herkommlichen Phasenstromregelung mit folgenden Betriebsbedingungen:

e Netzspannung: Uy =400V s
® Ausgangsspannung: Up=670V
e Ausgangsleistung: Py =10kW

e Schaltfrequenz: fp=25kHz.
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Die Eingangsinduktivititen des Systems wurden mit Eisenpulverringkernen von
MICROMETALS Type T184-40 mit Ny = 72Wdg. und HF Litzendraht 20 x 0.355CulL
ausgefiihrt. Der ohmsche Wicklungswiderstand betrigt R; = 60mQ bei 75°C. In
Verbindung mit dem Anfangsinduktivitdtswert von L = 700u4H ergibt sich die untere
Grenzfrequenz fiir induktives Verhalten von f; = 13.6Hz. Zur Entkopplung von der
Netzimpedanz wurden Filterkondensatoren mit der Kapazitit von Cr =14F in

Sternschaltung netzparallel vorgesehen.
Mittelpunktsstrommessung

Der AC Stromwandler zur Mittelpunktsstrommessung muss fiir die dritte Harmonische
des Netzstroms dimensioniert werden. Die Amplitude dieser Harmonischen weist
typischerweise ca. 10% der Grundschwingungsamplitude des Netzstroms auf [6], das
sind im gegenstindlichen Fall ca. 2A. Zusidtzlich muss eine transiente
Gleichstromkomponente ~ zur ~ Symmetrierung  der  Ausgangsteilspannungen

beriicksichtigt werden [3]. Fiir die detaillierte Dimensionierung sei auf [80] verwiesen.

Der Stromwandler wurde schlieBlich als Durchsteckwandler mit einer Primdrwindung
(N; = 1) und 100 Sekundirwindungen (N, = 100), d.h. einem Ubersetzungsverhiltnis
von 100:1, und einem Ferritringkern EPCOS R23/9 realisiert. Es muss darauf Bedacht
genommen werden, dass durch das Hinzufiigen des Stromwandlers die
Kommutierungsinduktivitdten im Leistungskreis nicht signifikant vergrofert werden, da
dadurch die transienten Uberspannungen beim Ausschalten der Leistungstransistoren
zunehmen wiirden, was jedoch durch ein sorgfiltiges Leiterplattenlayout sichergestellt
werden kann. Der Biirdenwiderstand (Abschlusswiderstand) auf der Sekundirseite des
Stromwandlers wurde so gewihlt, dass sich eine Spannung von nur 100mV bei 10A
Primérstrom (1Q) ergibt. Dies Auslegung erlaubt alternativ auch den Einsatz eines
Shunts anstelle des Stromwandlers (100mV / 10A = 10m€). Die nachfolgende
Verstiarkung ist zweistufig aufgefiihrt (Qs und Qs), um eine hohe Bandbreite garantieren

zu konnen.
Messung der Spannung der Eingangsinduktivititen

Die Messung des induktiven Anteils der Spannung an den Eingangsinduktivititen
erfolgt durch eine Zusatzwicklung mit zwei Windungen (N, = 2), dies ergibt mit der

Primirwindungszahl von N; = 72 ein Spannungsiibersetzungsverhéltnis von 36:1.
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Anmerkung: Bei der Messung der Spannung an den Eingangsinduktivitidten und der
Mittelpunktsstrommessung werden in allen Zuleitungen Gleichtaktentstordrosseln
verwendet. Dadurch werden hochfrequente Ableitstrome resultierend aus den steilen
Schaltflanken unterdriickt und die Steuerelektronik vor Storungen geschiitzt. Zusitzlich
muss beim Stromwandler zur Mittelpunktstrommessung eine Schirmfolie zwischen
dem primidrseitigen Leiter und dem Kern vorgesehen und zum kiinstlichen

netzparallelen Sternpunkt der Filterkondensatoren Cr verbunden werden.
Integratoren und Regler H(s) und K(s)

Die Dimensionierung der Integratorbauelemente R; und C; muss unter Berticksichtigung
der Offsetspannung, -strome und des Ausgangsstroms des verwendeten
Operationsverstidrkers erfolgen [81]. Die Stromabhéngigkeit der Induktivitit L = L{i;}

des Eisenpulverkerns,

di, dL{i, ;} di,,;
uLim:& L{iy }—-"+i, {.U’l}' =,
TN, Tode diy dt

(6.6)

die beim Maximalwert des Eingangsstroms typischerweise nur mehr die Hilfte der
Anfangsinduktivitit betrdgt, kann bei der Integration der Spannungen nicht einfach
beriicksichtigt werden, dementsprechend basiert die Dimensionierung der Integratoren

01, O, und Q5 auf einem mittleren Induktivititswert.

Damit der Realisierungsaufwand gering bleibt, werden die Korrekturregler H(s) (Qs, Qo
und Q) durch einfache Proportionalregler ausgefiihrt. Die Verstirkung ist dabei so
gewdhlt, dass sich die Zeitkonstante der Verzogerung erster Ordnung (PT1) im
geschlossenen Kreis in Verbindung mit dem Integrator im Bereich von
Ty = 0.25...0.5 Tp ergibt. Da die riickgekoppelte Schleife aber nur in Abschnitten der
Pulsperiode geschlossen ist, ergibt sich eine tatsdchliche Zeitkonstante in der
GroBenordnung Tty = 2.5 Tp. Dementsprechend wird der rekonstruierte
Phasenstromschidtzwert iy; auch bei Ungenauigkeiten des Modells die richtige
Grundschwingungsamplitude aufweisen. Die verbleibende Abweichung des
Zeitverhaltens betrifft nur die Stromwelligkeit, die bei Verwendung eines ,,Ramp

Comparison Current Controllers* unwichtig ist.

Unabhiingig vom nichtlinearen Verhalten der Induktivitidten muss nach wie vor auch fiir
die rekonstruierten Phasenstrome Xi;; = O eingehalten werden. Da der Regler K(s)
kontinuierlich arbeiten kann, wird dessen Verstirkung um einen Faktor 10 geringer

gewihlt als jene von H(s), d.h. beide Regelkreise weisen dann in etwa gleiches
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dynamisches Verhalten auf. Damit kann die hohe Qualitidt der Rekonstruktion trotz der

"/s- breiten Unterbrechung von H(s) in jeder Netzperiode erhalten werden (siehe
Abb.6.11 und Abb.6.13(b)).

Es ist wichtig herauszustreichen, dass die Korrektur der Integratorausgéinge nicht an den
Betrieb des Gleichrichters gekoppelt ist, sondern auch bei Null Ausgangsleistung bzw.
im Aussetzbetrieb bei kleiner Ausgangsleistung kontinuierlich weiterarbeitet. Es
werden dann zwar die Schaltsignale nicht zu den Gates der Leistungstransistoren
geleitet, sie werden aber an Q, gefiihrt. Da in diesem Betriebszustand i, = 0 gilt, wird
auch iy; = 0 durch die Regler H(s) und K(s) sichergestellt und der Einfluss der

Offsetgroflen der verwendeten Operationsverstirker unterdriickt.
6.5.6 Experimentelle Analyse

Die theoretischen Uberlegungen entsprechend Abschnitt 6.5.1 wurden anhand von
Abb.6.8 fiir den Schaltzustand j = (sg, S5, s7) = (110), bei dem der Mittelpunktsstrom i,

mit dem Eingangsphasenstrom —iy 7 iibereinstimmt, verifiziert.

Tek Stop: 5.00MS/s 1 Acgs
! r
I T ; 1
r lyr ‘ 1
an H L NI
N 111 1
M K
s L
R r
2 l ~ L
s -
. ST Ut 1 ]
St . s
T T
Chi 0.0mve ChZ2 0.0 7 M5.00ms Linhe 7~ —667/mV 27 Mar 2000
Ch3 0.0V Ch4a 100V D 10.0Ms Ch4 & 3.2V 10°38:00
Ref1 10.0mVv 10.0MS

Abb.6.8: Mittelpunktsstrom i, Eingangsphasenstrom -iy; (jeweils
5SA/Div) und Schaltsignale s; (10V/Div), 10us/Div.

In Abb.6.9 ist die verzogerte Anderung von iy bei der steigenden Flanke von s
aufgrund der Verzogerungszeit der Gate-Ansteuerschaltung und der Schaltzeit des
Leistungstransistors erkennbar, danach setzt der durch die Operationsverstiarker Qs und
Qs (Verstirkung a = 10) bandbreitebegrenzte Anstieg des Strommesswerts iy, €in.
Diese Ubergangszeit, dargestellt als ¢, ist fiir die Beobachterkorrektur mit Hilfe der

Einschaltverzogerung, realisiert durch Rp und Cp in Abb.6.7, unterdriickt. Das Ende der
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Korrekturphase bei der negativen Flanke des Schaltsignals s muss im Gegensatz dazu

ohne Verzogerung erfolgen.
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Abb.6.9: Tatsichlicher (iy) und gemessener (iy,) Verlauf des
Mittelpunktsstroms (5SA/Div), Steuersignal sy des Leistungstransistors in

Phase T und Steuersignal 5, , des Analogschalters S, zum SchlieBen des

Beobachterkorrekturregelkreises (10V/Div, Sus/Div).

Die Anderung des Schaltzustands des Gleichrichtersystems bewirkt eine sprunghafte
Anderung der Umrichtereingangsspannung und der Gleichtaktkomponente u, und damit
des Ausgangsspannungsmittelpunktspotentials relativ zum Erdpotential. Dies regt einen
Schwingkreis an, der aus der parasitiren Erdkapazitit Cp = SO0pF ... 1nF der Last, der
Leistungshalbleiter und den Eingangsinduktivititen besteht, und resultiert in einer
synchronen Schwingung der Spannung der Eingangsinduktivititen (Abb.6.10). Die
zugehorigen Gleichtaktstrome bleiben durch die vergleichsweise hohe Impedanz des
Schwingkreises begrenzt und kénnen daher in den Phasenstromen nicht identifiziert

werden.

Innerhalb einer Netzperiode wird ein Korrekturregler H(s) bei hohem Modulationsgrad
nur fir =" breite Abschnitte unterbrochen welche symmetrisch zu den
Phasenstrommaxima liegen (Abb.6.11). Innerhalb dieser Abschnitte wird die
Beobachterkorrektur dieser Phase indirekt iiber Q;; bzw. K(s) durchgefiihrt, wihrend
die beiden anderen Phasen direkt iiber H(s) korrigiert werden (Abb.6.12(b)). Dies sichert

die gute Qualitit der Phasenstromrekonstruktion iiber die ganze Netzperiode.

Besondere Beachtung findet der Umstand, dass die Rekonstruktion des Stromes auch

im Nulldurchgang sehr gut mit dem realen Strom iibereinstimmt (Abb.6.12(c)), was als
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kritischer =~ Punkt  gesehen @ werden  konnte, da die Bildung der

Gleichrichtereingangsspannung u;; vom Vorzeichen des entsprechenden Phasen-

stromes abhingig ist (4.1).
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Abb.6.10: Spannungsverlauf an der Eingangsinduktivitdt der Phase T (uy 7
mit 300V/Div) und gemessene Spannung u;r, der Zusatzwicklung
(5V/Div). Zusidtzlich sind der tatsdchliche Strom in der
Eingangsinduktivitdt der Phase T, iy r (5A/Div), und der Schitzwert des
Beobachters 7,7 dargestellt, die Vertikalablenkung ist so eingestellt, dass
die Amplituden der beiden Stromwerte iibereinstimmen (6.25V/Div),

Zeitablenkung: 10us/Div.
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Abb.6.11: Tatsédchlicher und rekonstruierter Strom (iy,7 und 7 7) wihrend

einer Netzperiode (2ms/Div) sowie Schaltsignal s, ,zum Aktivieren des

Korrekturreglers H(s).
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Abb.6.12: Ausgangssignal uyr des Proportionalreglers Q19 (H(s) in Abb.6.5),
zur Korrektur des Integrators Q3 und Ausgangssignal ux des Proportionalreglers
Q11 (K(s) in Abb.6.5) zur Sicherstellung von Xiy; = 0. Dargestellt sind jeweils
auch der tatsidchliche und der rekonstruierte Stromwert der Phase T innerhalb
eines Abschnitts der Netzperiode (a) fiir aktive direkte Korrektur iiber H(s), d.h.
bei geschlossener Regelschleife des Phasenstrombeobachters Qs (2A/Div,
10us/Div), (b) fiir indirekte Korrektur der Integration von wu; 7y iiber K(s)
(s; = 0, 2A/Div, 10us/Div), und (c) im Bereich des Nulldurchgangs von iy r

(1A/Div, 50us/Div); der Malistab von ugyr (1V/Div) und ux (10V/Div)
beriicksichtigt die unterschiedlichen Verstirkungen der beiden Regler H(s) und
K(s), d.h. gleiche Groenordnungen der Signale zeigen die gleiche Auswirkung
auf das Ergebnis des Integrators Qs.
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Abb.6.13: Darstellung der Sensitivitit der Rekonstruktion bei Abweichung
der Integrationszeitkonstante gegeniiber dem zugrunde liegenden
Induktivititswert. (a) Nullkomponentenregler K(s) aktiviert und 7; — 12T},
(b) Nullkomponentenregler K(s) aktiviert und 7; — 2T;, (c) ohne
Nullkomponentenregler: K(s) = 0 und 7; — 2T,.
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Abb.6.13 zeigt die Empfindlichkeit der Phasenstromrekonstruktion in Bezug auf
Ungenauigkeiten des Systemmodells. Es sind der Zeitverlauf des tatsichlichen
Phasenstroms iy, 7 (SA/Div) und der Schitzwert 7, r bei optimaler Parameterwahl sowie
bei Variation der Integrationszeitkonstante 7, = R; C; dargestellt. Eine Halbierung der
Integrationszeitkonstante 7; — 127, (Abb.6.13(a)) zeigt, dass die Welligkeit des
beobachteten Stroms um ca. einen Faktor 2 zu grof8 wird, die Grundschwingungs-
amplitude stimmt gut iiberein. Eine Verdopplung der Integrationszeitkonstante 7; — 27,
bewirkt bei aktiviertem Nullkomponentenregler K(s) # 0 (Abb.6.13(b)), dass der
rekonstruierte Stromverlauf zu glatt ist, d.h. der Rippel ist nur halb so grof3 wie fiir den
eigentlichen Phasenstrom. Wird nun der Nullkomponentenregler deaktiviert, d.h.
K(s) = 0, so weist der rekonstruierte Stromverlauf in den Abschnitten, wo auch H(s)
unterbrochen ist, eine vergleichsweise hohe Abweichung vom tatsédchlichen

Stromverlauf auf.
6.6 Zusammenfassung zum Phasenstrombeobachter

Dieser Abschnitt zeigt, dass eine einfache, kostengiinstige Mdoglichkeit zur Erfassung
der Eingangsphasenstrome iiber Messung des Mittelpunktsstroms besteht. Es kdnnen
zwei teure, aktive DC Halleffektstromwandler durch einen passiven AC Stromwandler
mit einem Ferritringkern ersetzt werden. Offsetprobleme der aktiven Wandler werden
vermieden und die Symmetrie der drei Phasenstrome ist durch den symmetrischen
Aufbau der drei Phasenstrombeobachter sowie den Nullkomponentenregler

sichergestellt.

Nachteilig wirkt sich die Tatsache aus, dass der Ausgangsspannungsmittelpunkt im
Leiterplattenlayout nur durch eine Stichleitung und nicht fldachig durch z.B. eine
Multilayerplatine angespeist werden kann. Durch das Einfiigen des Stromwandlers
erhoht sich die Kommutierungsinduktivitit geringfiigig und dadurch die transienten
Spannungen beim Ausschalten der Leistungstransistoren. Es besteht auBerdem das
Risiko, dass Storungen an der Steuerplatine durch hochfrequente Ableitstrome infolge
der Gleichtaktspannungen [42] in Verbindung mit den parasitiren Kapazititen am AC
Stromwandler und den Zusatzwicklungen der Eingangsinduktivititen auftreten [82].
Der nichste Abschnitt ist daher dem Thema Storungen bzw. EMV (elektromagnetische
Vertriaglichkeit) gewidmet.
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Dreiphasige PWM Gleichrichtersysteme weisen prinzipbedingt eine Gleichtakt-
spannung zwischen dem Netzsternpunkt und der Ausgangsspannung [83], [84] auf, die
zu hoher elektromagnetischer Interferenz (EMI) fiihrt, wenn z.B. eine verteilte Last
oder ein DC/DC Konverter direkt gespeist wird. Dieser Abschnitt der gegenstdndlichen
Arbeit soll die Bildung dieser Gleichtaktspannung am Dreiphasen- Dreipunkt-
Dreischalter-Pulsgleichrichtersystem erldutern und einige einfache Abhilfemalnahmen

prisentieren.

7.1 Strombildende Komponente und Nullsystem der
Gleichrichtereingangsspannung

Zuerst soll das Gleichrichtersystem [3] in der urspriinglichen Form ohne die
Verbindung des Ausgangsspannungsmittelpunkts M mit dem kiinstlichen
Netzsternpunkt N’ (Abb.7.1) betrachtet werden. Fiir die Umrichtereingangsstrome gilt
dann wieder (6.4):

iy g +iys+tiyr=0. (7.1)

Das bedeutet, dass eine Nullspannungskomponente u,, die gemeinsam fiir alle drei

Phasenspannungen u; auftritt,

7
Uy g =Uy g tU

Uy s =Uy s Tl (7.2)

/7
Uy r =Uy ¢ T U

keinen Einfluss auf die Bildung der Eingangsphasenstrome iy ;

181
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diy, . )
ER— (13)

L 1
dr ’

hat. Die Spannungen u;; und wu, werden iiblicherweise als Gegentakt- bzw.

Gleichtaktspannung bezeichnet.

Definiert man den Ausgangsspannungsmittelpunkt M als Bezugspotential der
Eingangsphasenspannungen u,; (4.1), dann treten die in Tab.7.1 angegebenen Werte

fiir uy;, u;, ;und uo innerhalb einer Pulsperiode (4.2) auf.

° ° ° o

I

'

I: I [

W+

4——"—1
s
Aiy, C,
& :
TN
i= N T

Abb.7.1: Modifizierte Schaltungstopologie des Dreiphasen-Dreischalter-
Dreipunkt-Pulsgleichrichtersystems. Die Verbindung des Ausgangs-
spannungsmittelpunkts M mit dem durch die Kondensatoren Cr gebildeten
kiinstlichen Netzsternpunkt N’ fiihrt zu einer signifikanten Reduktion der
pulsfrequenten Spannung zwischen M und dem tatsédchlichen

Netzsternpunkt N bzw. dem Erdpotential.
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S; Uy R Uy,s Uyr Uy R Uy.s Uy.r Up
(100) 0 _Y _Y Yo _Y _Yo _Yo
2 2 3 6 6 3
(000) Yo _Y _Y 2o _Y _Yo _Yo
2 2 2 3 3 3 6
(010) Yo 0 _Yo Yo 0 _Yo 0
2 2 2 2
(011) Yo 0 0 Yo _Yo _Yo Yo
2 3 6 6 6

Tab.7.1: Aufteilung der Gleichrichtereingangsphasenspannung u;; in ein

Nullsystem u, und die nullsystemfreien Spannungen u;,, wihrend einer

Pulshalbperiode innerhalb des in Abb.4.1 dargestellten, strichliert

umrissenen Bereich der Raumzeigerebene.

Die Gleichtaktspannung u, zeigt diskontinuierliches Zeitverhalten innerhalb einer
Pulsperiode und weist im Allgemeinen einen von Null verschiedenen lokalen

Mittelwert iiber eine Pulshalbperiode %27 auf,

1
2Ly

o.vg =7 [updt,, . (7.4)
P 0

d.h. uj enthilt niederfrequente Harmonische u 4,
Uy = uO,avg + u0,~ (75)

und pulsfrequente Anteile u, . (Abb.7.2). In Tab.7.1 kénnen auch die beiden hinsichtlich
Bildung der Eingangsphasenspannung redundanten Schaltzustinde (100) und (011)
erkannt werden. Diese Redundanz kann auch in Abb.4.1 durch die Identitéit der beiden
Spannungsraumzeiger ug ooy und uy 1) verstanden werden. Dieser Freiheitsgrad
zweier beziiglich der Bildung der Gleichrichtereingangsspannung gleichwertiger
Schaltzustinde wird zur aktiven Symmetrierung der beiden Ausgangsteilspannungen

verwendet [3].

Um einen im lokalen Mittel iy ., Sinusformigen Eingangsphasenstrom zu erhalten, der
in Phase mit der betreffenden sinusformigen Netzphasenspannung (ohmsches
Verhalten) ist,

iU,S,an = iN COS(¢N _T) (76)
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muss auf der Eingangsseite des Briickenzweigs des Gleichrichtersystems ein lokaler

Mittelwert der Spannung u;,; eingestellt werden:

di, .
L U ,iavg )
dr

Uy iavg = UNi

(7.7)

Im Fall einer gegeniiber der Netzfrequenz fy hohen Schaltfrequenz fp = 1 / Tp bzw.
kleinen FEingangsinduktivitit L kann der Grundschwingungsspannungsanteil der

Induktivitit, u; ; .ve = L diy;ave / dt, vernachlidssigt werden, d.h. in einer ersten Nédherung
ergibt sich

Uy iave TUNi (7.8)
bzw.
i Lo ufi{
- ()
it — @® M
- ® @

®)

> > —— ©

Uyiag Uui-~ U,
Abb.7.2: Systematische Aufteilung der Eingangsphasenspannungen u;; in
das nullsystemfreie Spannungssystem u;,; und das Nullsystem u, (a) und
(b). Die Ersatzschaltung in (c) erhdlt man durch weiteres Aufsplitten in
niederfrequente (Index ,,avg®) und pulsfrequente (Index ,,~*“) Anteile der

jeweiligen Spannungen wu;, ; =uy; ; ..+, . DZW. g =1y, +ty .
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1
ZU,avg :T_ jEU,Jdtlu zﬂN (7.9)
0

P
(siehe auch Abb.4.1). Der Rippel iy ; . der Phasenstrome

Iy = i ave Tl i (7.10)
wird durch die Differenz

Uy i = UG UG e (7.11)

der pulsformigen Gleichrichtereingangsspannung u;; und der im Idealfall

sinusféormigen Spannung u;, , . bestimmt

:_MU,i,~ . (712)

Wird die Spannungsbildung im Raumzeigerkalkiil betrachtet, so ist uy,. der
Differenzvektor zwischen dem aktuellen Spannungsvektor uy; und u, ., =u’; .. Eine
genaue Darstellung der Spannungsverhiltnisse ist durch die Ersatzschaltungen in
Abb.7.2 sowie das Ergebnis der digitalen Simulation nach Abb.7.4, Abb.7.5 und
Abb.7.6 gegeben. Die digitale Simulation wurde mit folgenden typischen Parametern

durchgefiihrt:

e Netzphasenspannung: Uy, =200 ... 310V
® Ausgangsspannung: Up =800V

® Ausgangsleistung: Po=10kW
¢ FEingangsinduktivitit: L =500uH
¢ Filterkondensator: Cp=2uF

¢ Schaltfrequenz: fp=16kHz.

Der Eingangsstromregler ist in der Simulation durch einen ,,Ramp Comparison* bzw.
,Average Current Mode‘ PI-Regler realisiert (Abb.7.3). Das Vorsteuersignal m; enthilt
eine dritte Harmonische nach (4.5) um den linearen Modulationsbereich maximal
ausnutzen zu konnen. Die Ausgénge sind in der Simulation vereinfachend durch ideale
Konstantspannungsquellen realisiert. Der Sollwert fiir den Stromregler wird im
Vergleich zu der in Kapitel 4 vorgestellten Struktur durch zusitzliche Addition der
Nullkomponente i g, die zur Anderung der Spannung an den Kondensatoren C mit der

dreifachen Netzfrequenz notwendig ist, generiert.
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Anmerkung: Die Simulation zeigt, dass die dritte Harmonische von m; ohne
malgebliche niederfrequente Storung der Netzstrome bei M > 1 auch entfernt werden

konnte; es iibernimmt der Integralanteil des PI Phasenstromreglers die Bildung der

notwendigen Nullkomponente.

Wie die Simulation zeigt, tritt das Maximum der Rippelstromkomponente i,. beim

Maximalwert der Netzspannung auf (Abb.7.10(a)). Die analytische Berechnung ergibt

mit guter Ubereinstimmung zur Simulation

A 2 2 MU T,

1 i
>e > XOR

sign(iy,)

Abb.7.3: Blockschaltbild der der Simulation zugrunde liegenden Regelung
des Eingangsstroms in Anlehnung an Abb.4.3. Die Verwendung von drei
Trigersignalen ip zur Phasenstromregelung mit 120° Phasenverschiebung
in der Schaltfrequenz resultiert in einer signifikanten Reduktion der
schaltfrequenten Komponente u,. von u, und daher auch von i,.. Dies

erhoht jedoch die Gegentaktkomponente T der

Eingangsphasenspannungen, sodass neben der Erhohung des Rippels von

iy; auch der Rippel des Netzstroms iy ; erhoht wird.

7.2 Gleichtaktverschiebung der Gleichrichterausgangsspannung

Wie in Kapitel 4 bereits erwihnt, erhoht die Verwendung einer dritten Harmonischen
den Aussteuerbereich auf M =0...2/+/3 (4.4). Diese dritte Harmonische fiihrt jedoch zu

einer niederfrequenten Verschiebung des Ausgangsspannungsmittelpunkts M in Bezug

zum Erdpotential (siehe Abb.7.2(c) und Abb.7.4(c))

Uyn = Uy

(7.14)
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da N keine Potentialdifferenz zum Sternpunkt M’ des Spannungssystems u;,, aufweist.

D.h. bei jeder Anderung des Schaltzustands des Gleichrichtersystems tritt eine steile
Anderung der Gleichtaktspannung auf, was infolge parasitirer Kapazititen hohe
Gleichtaktstrome verursacht. Diese Strome konnen dann Storungen in der Steuerplatine
des Gleichrichtersystems, der Last oder benachbarten Systemen verursachen und

miissen dementsprechend durch EMV Filter abgeschwicht werden.

500V

SN | ™ Wi
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(c)

15 t/ms 20

Abb.7.4: Gleichrichtereingangsspannung u x und niederfrequenter Anteil

Uyrave bezogen auf M (a). Strombildende Komponente u;,, und
niederfrequenter Anteil u; ., bezogen auf M’ (b) und (c): Null-

komponente u, mit niederfrequentem Anteil ug ay,.
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Abb.7.5: Pulsfrequente Komponente u;, , . von uy ., die den Rippel iz -

des Eingangsstroms iy g bestimmt; pulsfrequente Komponente u . von u,
die fiir die hochfrequenten Ableitstrome verantwortlich ist, und
pulsfrequente Komponente uyr. von uyg, verantwortlich fiir den

Stromrippel bei Verbindung von M und N.
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Abb.7.6: Zeitverlauf des Eingangsstroms iyz (a); netzfrequente

Grundschwingungskomponente iy g .y (b) und Rippel iy g . von iy g (€).



Kapitel 7: Elektromagnetische Vertriglichkeit 189

7.3 Unterdriickung der Gleichtaktausgangsspannung

7.3.1 Direkte Verbindung des Ausgangsspannungsmittelpunkts mit dem
Netzsternpunkt

Abb.7.7: Ersatzschaltung des dreiphasigen Pulsgleichrichtersystems bei
direkter Verbindung des Ausgangsspannungsmittelpunkts M mit dem

Netzsternpunkt N.

Die nahe liegende Methode zur Unterdriickung der Gleichtaktspannung des
Ausgangsspannungsmittelpunkts M ist dessen direkte Verbindung mit dem
Netzsternpunkt N. Das grundlegende Problem dabei ist jedoch der Umstand, dass
Dreiphasenpulsgleichrichtersysteme iiblicherweise nur mit drei Versorgungsleitungen
angeschlossen sind und daher der tatsdchliche Netzsternpunkt N nicht zur Verfiigung
steht. AuBerdem wiirde durch eine derartige Verbindung der Modulationsbereich
wieder auf M = 0 ... 1 eingeschrinkt. Die Eingangsinduktivititen L weisen fiir die
dreifache Netzfrequenz eine kleine Reaktanz auf, d.h. die Verbindung von M und N
entspricht einem Kurzschluss von u ,,; eine die Aussteuerbarkeit erhohende Spannung
Upavg 1St daher nicht zuldssig, da die Nullkomponenten der Strome hohe Werte
annehmen wiirden. Folglich miisste der Ausgangsspannungswert von U, = 650V
(M =1.1) auf Up = 750V (M = 0.95) bei europidischem 400V (£10%) Netz angehoben
werden. Die Konsequenz wire eine erhohte Spannungsbelastung der verwendeten
Leistungshalbleiter und damit verbunden u.a. eine hohere Schaltverlustleistung sowie
eine signifikante Erhohung des Eingangsspannungsrippels. Durch die Verbindung des
Ausgangsspannungsmittelpunkts mit dem Netzsternpunkt geht die Dreiphasigkeit des
Systems verloren, es verhdlt sich dann wie drei einzelne ausgangsseitig parallel

geschaltete Einphasensysteme.
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7.3.2 Wabhl von Schaltzustinden ohne Nullkomponente

Zur Bildung der Gleichrichtereingangsspannung konnten auch ausschlielich
Schaltzustinde verwendet werden, die keine Nullkomponente aufweisen, das sind
j = (111), (001) und (010) im 7/3-breiten Intervall nach Abb.4.1. D.h. bei Verwendung
der Schaltzustandssequenz (111) — (001) — (010) kann ohne wirkliche Verbindung M
und N theoretisch uy = 0 erreicht werden, ein dhnliches Konzept wurde in [85] fiir
dreiphasige Zwei-Level PWM Wechselrichter vorgestellt. Jedoch kann auch hier der
Modulationsindex nur M =0 ... 1 betragen. Aulerdem kann der Netzstrom nur in Phase
mit der Grundschwingung der Umrichtereingangsspannung und nicht in Phase mit der
Netzspannung gefiihrt werden. Der Rippel wird sich bei gleich bleibender
Eingangsinduktivitit und Schaltfrequenz signifikant vergrolern, da die verwendeten

Raumzeiger fiir die Modulation nicht optimal sind.

Den Hauptnachteil stellt aber der Umstand dar, dass schaltfrequente Komponenten von
uy nur fiir ideal synchrones Schalten der Leistungstransistoren in den Briickenzweigen
vermieden werden konnen, d.h. bei direktem Schalten von z.B. (111) nach (001).
Aufgrund von kleinen Differenzen in den Totzeiten der Gateansteuerung sowie
unterschiedlichen Schaltzeiten, z.B. zufolge unterschiedlichem Schaltstrom der
Halbleiter (unterschiedliche ~Netzphasenstrome), treten praktisch Ubergangs-

schaltzustéinde, z.B. (011), mit einer Gleichtaktkomponente u,={U, auf. Es werden

dann zwar die niederfrequenten Anteile des Spektrums im Bereich der Schaltfrequenz
reduziert, nicht jedoch die hochfrequenten, die durch den Spannungsanstieg bestimmt

werden.

7.3.3 Verbindung des Ausgangsspannungsmittelpunkts mit einem kiinstlichen
kapazitiven Netzsternpunkt

Zur Unterdriickung des schaltfrequenten Rippelstroms im Netz bei bestehender
Verbindung von M und N werden Filterkondensatoren Cr am Eingang des Systems
notwendig. Es liegt daher auf der Hand, die schaltfrequente Gleichtaktspannung am
Ausgang durch Verbindung des kiinstlichen Sternpunkts N’ mit M statt mit dem
tatsidchlichen Sternpunkt N zu unterdriicken (Fig.1 in [86]). Ein &dhnliches Konzept
wurde in [87] und [88] fiir ein PWM Wechselrichtersystem und in [84] fiir einen
herkémmlichen PWM Gleichrichter vorgestellt.
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Abb.7.8: Ersatzschaltung des Pulsgleichrichtersystems nach Abb.7.1 (a)
und herkommliche Gleichtaktentstorung (b), am einfachsten realisiert
durch einen Kondensator Cr, der den Ausgangsspannungsmittelpunkt M
mit Erde verbindet, und eine dreiphasige Gleichtaktinduktivitdt Ly in Serie

mit L. Die Ableitstrompfade sind durch strichlierte Linien dargestellt.

Die Ersatzschaltung des resultierenden Systems ist in Abb.7.8 dargestellt. Die
verbleibende Gleichtaktspannung uyy = wuyy ist idealerweise die Nullspannung -
Uy(j ), multipliziert mit der Ubertragungsfunktion des Tiefpassfilters, gebildet aus den

Eingangsinduktivititen L und den Filterkondensatoren Ck.

, 1 : 1
UMN(]a)):WUO(]a)) @, :\/F (7.15)
0 F

Setzt man die Grenzfrequenz @y deutlich unter die Schaltfrequenz fp, dann werden die
schaltfrequenten =~ Harmonischen, verursacht durch Ujp.(jw), die fir die
Gleichtaktstorungen besonders kritisch sind, in der Gleichtaktspannung Uyn(j®)
unterdriickt (vergleiche Abb.7.4(c) und Abb.7.9(b)). Der niederfrequente Anteil
Up,avg(j@) von Uy(jw) liegt in einer ersten Ndherung unverédndert an den Kondensatoren
Cr (siche Abb.7.9(a)) an. Dieser niederfrequente Anteil u,,, nach (4.5) fiihrt zu einem
Strom mit der Amplitude

A | A
IO,an zEUNwNCF’ (716)
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wobei @y der Kreisfrequenz des Netzes entspricht. Unter der vereinfachenden
Annahme, dass die Kondensatoren Cr fiir den schaltfrequenten Anteil der Spannung u -
einen Kurzschluss darstellen, ergibt sich infolge von u . ein zusitzlicher Rippelstrom

iy~ in den Eingangsinduktivitidten. Dieser ergibt sich zu

p Lo 7.17
= U, .

L (7.17)
Der gesamte Rippelstrom in den Eingangsinduktivititen i, =i, +i,_ wird deswegen
durch

—uy ==y, +u, ) (7.18)

bestimmt, d.h. durch den gesamten schaltfrequenten Anteil der Gleichrichter-
eingangsspannung uy; bezogen auf den Ausgangsspannungsmittelpunkt M (siehe
Abb.7.5(c), Abb.7.10(c) und (d)) und nicht nur durch w; ; _, wie es der Fall ist, wenn der

Ausgangsspannungsmittelpunkt nicht mit N’ verbunden ist (siehe (7.12)). Der
Netzstrom selbst ist bei vernachldssigbarer innerer Netzimpedanz durch die
Kondensatoren Cr und die Verbindung von N’ und M idealerweise nicht beeinflusst,

d.h. sein Zeitverhalten
iy =y (7.19)

wird immer noch durch u; ;. bestimmt (vergleiche Abb.7.6(a) und Abb.7.10(b)) und

bleibt mit Ausnahme der Nulldurchginge der Phasenstrome unverdndert. Auler den
Komponenten ip,, und ip. flieft in den Kondensatoren Cp eine weitere

Stromkomponente, die durch die Netzspannung hervorgerufen wird

duN’l.

I = _CT ) (7.20)

der gesamte Kondensatorstrom ergibt sich demgeméif zu

le; =lcy; + iO,avg +ip .- (7.21)

Es ist wichtig hervorzustreichen, dass wegen der vergleichsweise kleinen
Kondensatorwerte Cr entsprechend (7.16) die Nullkomponente iy ,,, infolge der dritten
Harmonischen u,,, im Gegensatz zur direkten Verbindung von M und N kleine Werte
aufweist. Dies bedeutet, dass trotz einer betrdachtlichen Reduktion der pulsfrequenten

Gleichtaktausgangsspannung der erweiterte Modulationsbereich M =0...2/y/3 =1.15 wie

bei offenem Ausgangsspannungsmittelpunkt M zur Verfiigung steht.
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Abb.7.9: Simuliertes Zeitverhalten der charakteristischen Spannungen
innerhalb einer Netzperiode bei Verbindung von M und N’.
(a): verbleibende Gleichtaktspannung u,;y; (b): deren schaltfrequenter

Anteil  upyy-; (c): Gleichrichtereingangsspannung  u; , mit dem

netzfrequenten Grundschwingungsanteil w; ;. -

Der Hauptunterschied dieser Methode im Vergleich zu herkommlicher
Gleichtaktfilterung ist, dass der Strompfad zum Kurzschluss des Stroms i, nicht iiber
Erde, sondern direkt iiber eine Schaltverbindung zum Ausgangsspannungsmittelpunkt
M erfolgt (Abb.7.8), d.h. der Kapazititswert Cr wird nicht durch einschligige Normen
betreffend den maximal zuldssigen Ableitstrom begrenzt. Auch der Rippelstrom i, . der
Gleichrichtereingangsstrome iy, tritt nicht im Netz auf, d.h. eine explizite
Gleichtaktentstorinduktivitit muss nicht vorgesehen werden. Soll der Rippelstrom in
den Eingangsinduktivititen zwecks Reduktion der Verluste der Eingangsinduktivititen
oder der Ausschaltverluste der Leistungshalbleiter reduziert werden, so kann dies auch
tiber eine VergroBerung des Induktivititswerts anstelle einer schwierig fertigbaren,
dreiphasigen Gleichtaktinduktivitit erreicht werden. Dies fiihrt dann auch zu einer

weiteren Reduktion des Netzstromrippels iy;_ =i, . Im Gegensatz dazu muss bei

Gleichtaktfilterung nach Abb.7.8(b) wegen der kleinen Kapazitidtswerte von Cr infolge
des maximal zuldssigen Ableitstroms jedenfalls eine Gleichtaktinduktivitit Lp

vorgesehen werden.
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Abb.7.10: Simuliertes Zeitverhalten der charakteristischen Strome
innerhalb einer Netzperiode bei Verbindung von M und N’. (a): Nullstrom
ip und niederfrequenter  Anteil g, (b):  Netzstrom  iyg;
(c): Gleichrichtereingangsstrom iy x und (d) Rippel des Gleichrichter-

eingangsstroms iy .
7.3.4 Dimensionierung der Sternpunktskondensatoren

Unter Beriicksichtigung der Strombelastung der Leistungshalbleiter und der passiven
Komponenten muss der Kapazitidtswert der Kondensatoren Cr so gewihlt werden, dass
der Stromanteil infolge der dritten Harmonischen zur Erhohung des

Modulationsbereichs klein im Vergleich zum Netzstrom bei Nennlast bleibt:

(7.22)
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Abb.7.11: Simuliertes Zeitverhalten der Netzphasenspannung u, ; = uj ; ., »
zugehorige Eingangsstromgrundschwingung i, ... und Stromkomponente

—ipave- Innerhalb des Winkelintervalls der Breite A hat die niederfrequente

o/ .
Komponente i ; .o = iy ave

. ’ .
und die Spannung uy ;.. TUg,,, die am
Eingang des Briickenzweigs gebildet werden muss, unterschiedliches
Vorzeichen. Dies resultiert in einer Storung der idealen Form von ug e

(Abb.7.9(a)).

Zusitzlich muss beachtet werden, dass eine Phasenverschiebung zwischen dem

Nulldurchgang der zu bildenden Umrichtereingangsspannung u«;, ,,, und dem gesamten

Eingangsphasenstrom existiert, da i .., in Bezug zu u ,,, eine Phasenverschiebung von
90° aufweist. Dies resultiert in Intervallen, mit negativem Eingangsstrom iy; und
benotigter positiver Eingangsspannung uy; bzw. uy;,., und umgekehrt. Zufolge der
Abhingigkeit der Eingangsspannung vom Eingangsstrom (4.1) tritt nun eine Stdrung
der Spannungsnullkomponente u, innerhalb dieses Winkelintervalls auf. Dieses
Winkelintervall kann in erster Niherung unter Vernachldssigung des

Eingangsstromrippels mit

” 2 “
1 I/
A=l N +18 —% (7.23)
9 0,avg 0,avg
errechnet werden, und erhoht sich mit kleiner werdendem

Grundschwingungsspitzenwert [, = Iy und groBer werdendem Kapazititswert Cp. Der

maximal zulédssige Kapazititswert fiir ein gegebenes Intervall A, errechnet sich mit
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der Annahme einer minimalen Eingangsleistung bzw. eines minimalen Eingangsstroms

IN min Z0

U, (ﬁ_gA ) (7.24)

Auch fiir Einhaltung der beiden Grenzwerte (7.22) und (7.24) fiir Cr, erhilt man eine

ausreichende Abschwichung von uy nach (7.15).

Zur Vermeidung von Resonanzerscheinungen der Eingangsinduktivititen L mit den

Kondensatoren Cpr, z.B. bei Lastspringen, wird am einfachsten ein
Déampfungswiderstand R, >2\/% verwendet, wobei fiir die Beibehaltung der

Filtercharakteristik fiir hohe Frequenzen ein Parallelkondensator Cp eingesetzt wird

. . . 1 3
(Abb.7.12(a)). Die Grenzfrequenz ist typisch xC i

Alternativ dazu kann parallel zu Cr eine RLC Serienschaltung verwendet werden [88].
Ein RpCp Dimpfungsnetzwerk parallel zu Cr (Cp >> Cy) ist nicht empfehlenswert, da
sich der kapazitive Anteil von iy ; erheblich erhohen wiirde.

A(j®) 140
dB 120
100 l

e %0 |
gl 0 / A\

——t °
L _LCF 40
2 / N\
Uy L Uy 0
Co -20
Ry 1k 10k 100k 1M 10M 100M
(@) (a) f/7Hz  (b)

Abb.7.12: Ersatzschaltung (a) und Frequenzgang (b) der Dampfung A(j @)
des Gleichtaktfilters mit Beriicksichtigung der D#ampfungsschaltung
bestethend aus Rp und Cp, der parasitiren Kapazitit Cg der
Eingangsinduktivititen L und der parasitiren Serieninduktivitit Lg des
Filterkondensators Cr. Parameter: L = 700uH, Cr = 2uF, Rp = 30Q,
Cp = 0.2uF, Cs = 70pF, Ly = 15nH (Lg und Cg wurden messtechnisch
ermittelt).



Kapitel 7: Elektromagnetische Vertriglichkeit 197

Bei hohen Frequenzen f > 0.5 ... 1IMHz wird die Filtercharakteristik stark durch die
parasitiren Eigenschaften der Komponenten, wie z.B. die Wicklungskapazitit Cs der

Eingangsinduktivitit oder die Verdrahtungsinduktivitit Lg der Filterkondensatoren,

beeinflusst (Abb.7.12(b)). Bei @, = ﬁ tritt Parallelresonanz im Serienzweig und bei
®, = ﬁ Serienresonanz im Parallelzweig des Filters, entsprechend einem Pol der

Dampfung A(jw) = Uy(jw) / Uypn(jw) der Nullspannung, auf. Bei Frequenzen @ > @,
vermindert sich die Ddmpfung bei steigender Frequenz, da das Filter nur mehr durch Lg
und Cs bestimmt wird und daher Hochpasscharakteristik aufweist bzw. nicht mehr als
Tiefpass wirkt. Daher ist die oOrtliche Anordnung der Filterkondensatoren im
Pulsgleichrichtersystem von besonderer Bedeutung, um die Léinge der
Verdrahtungsleitungen  des  Filters zwischen den  Phasen und dem

Ausgangsspannungsmittelpunkt M und daher die Induktivitit Lg zu minimieren.

7.3.5 Einfluss des Filters auf die Bauteilbelastung

0.4 7
Ui~
0.2 _\ -
4 j[r],i~
0.0 I T I 1
0.7 0.8 0.9 1.0 M 1.1 (a)
0.4 7
IU,i,~,rms
0.2 1
IO,~,rms
Il;,i,~,rms
0.0 I T I 1
0.7 0.8 0.9 1.0 M 1.1 (b)

Abb.7.13: Abhingigkeit der Spitzenwerte (a) und der Effektivwerte (b)

der Rippelstromkomponenten iy, i,

M.

und iy vom Modulationsindex

Sy~

Der Rippel des FEingangsstromes iy;,. nimmt durch die Verbindung des
Ausgangsspannungsmittelpunkts M mit dem kiinstlichen Sternpunkt N’ zu. Um diese
Erhohung quantifizieren zu konnen, sind in Abb.7.13 der Maximalwert und der

Effektivwert des gesamten Rippels iy;. und der Rippelstromkomponenten i, =iy,
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und ;. in normierter Form in Abhéngigkeit vom Modulationsindex M dargestellt. Der

Normierungsfaktor
U,T,
I = é’LP (7.25)

entspricht dem Maximalwert des Stromrippels in der Induktivitit L bei Verwendung

eines symmetrischen Rechtecksignals mit 50% Tastverhéltnis und der Pulsfrequenz fp.

Fiir die Dimensionierung der Filterkondensatoren Cr nach der Strombelastung kann
man in erster Ndherung vom Effektivwert Iy, ausgehen und ig,,, sowie iciy

vernachlissigen.
7.4 Experimentelle Analyse

Um die theoretischen Uberlegungen zu verifizieren wurden EMV Messungen an einem
Prototypen des Pulsgleichrichtersystems durchgefiihrt. Die Nennwerte des Systems
entsprechen jenen der digitalen Simulation mit Ausnahme einer Schaltfrequenz von fp =
25kHz anstatt 16kHz. Das System wurde ohne Schirmung und mit ohmscher Last auf

der Gleichspannungsseite betrieben.

Im Vergleich zum offenen Ausgangsspannungsmittelpunkt M (siche Abb.7.14(a))
resultiert die Verbindung von M mit dem Kkiinstlichen Sternpunkt N’ in einer
Verminderung des Storpegels um ca. 20dB (Quasispitzenwertmessung, Abb.7.14(b)).
Der untere Teil des Spektrums zeigt die auftretenden Harmonischen der Schaltfrequenz.
Bei hoheren Frequenzen werden die parasitiren Eigenschaften der Filterkomponenten
dominant, was die Verbesserungen der vorgestellten EMV MalBnahmen wieder zunichte

macht.

Wird nun zusitzlich der Kiihlkorper an den Ausgangsspannungsmittelpunkt M
angeschlossen, konnen die hochfrequenten Storstrome besser im System gehalten
werden (Abb.7.15) und diese flieBen nicht zum Erdpotential ab. Die EMV Stoérungen
werden dann auch ohne zusitzliches EMV Filter im relevanten Frequenzbereich von
150kHz ... 30MHz beinahe unter den Grenzwert der Klasse A gezwungen bzw. ist
Konformitit mit CISPR 11 gegeben.
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Abb.7.14: Ergebnis EMV Messung nach CISPR 11

unterschiedlichen Verbindungen von Ausgangsspannungsmittelpunkt M,

der mit
kiinstlichem Sternpunkt N’ und Kiihlkorper. (a): ohne Verbindung von M
und N’, Kiihlkorper an Erde, (b): M verbunden mit N’, Kiihlkorper an
Erde, (c): M und Kiihlkorper verbunden mit N’.
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C,
-4k

Kiihlkérper

Abb.7.15: Pfad der Storstrome bei Verbindung des
Ausgangsspannungsmittelpunktes M mit dem Kiihlkorper. Storstrompfad

i; beim Ausschalten, i fiir das Einschalten des Leistungstransistors S;. Die

hochfrequenten Storstrome werden im System gehalten und flieBen nicht
iiber Cg ab.
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DC/DC Ausgangsstufe

Die wenigsten Anwendungen bendtigen direkt die hohe Ausgangsspannung von
typischerweise Uy = 700 ... 800V, die das gegenstindliche hochsetzstellerbasierte
Pulsgleichrichtersystem liefert. Speziell bei Telekomstromversorgungen ist eine
galvanische Trennung und ein Tiefsetzen der Ausgangsspannung auf typisch 48V
notwendig. In diesem Abschnitt sollen daher theoretische Uberlegungen zur
Realisierung einer passenden Konverterstufe und eine praktische Realisierung einer
ausgewihlten Schaltungstopologie prisentiert werden. Die DC/DC Ausgangsstufe soll

fiir folgende Betriebsbedingungen dimensioniert werden:

¢ Eingangsspannung: 800V
e Ausgangsspannung:48V (46V ... 56V)
e Ausgangsleistung: 10kW.

Das finale System soll eine hohe Leistungsdichte sowie einen moglichst hohen
Wirkungsgrad aufweisen. AuBlerdem sollen folgende Randbedingungen beachtet

werden:

e Minimale Komplexitdt des Leistungsteils, d.h. es soll auf aufwindige aktive
Schaltentlastungen verzichtet werden.

e Hohe immanente Systemzuverldssigkeit, d.h. die Maoglichkeit von
Transformatorsittigung oder Briickenkurzschluss durch Steuer- bzw. Regelfehler
soll ausgeschlossen sein.

e Die Leistungshalbleiter sollen zur Pulsgleichrichtereingangsstufe passen, d.h.

auch hier sollen schnelle 600V IGBTs verwendet werden.

201
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8.1 Auswahl der Konvertertopologie

L 11

ot (b)

Jl% ' °
° (c)
Abb.8.1: Mogliche Schaltungstopologien des DC/DC Konverters.

Vollbriickenschaltung mit Briickengleichrichter am Ausgang (a),

Serienschaltung aus zwei Halbbriickenschaltungen mit gemeinsamem

Transformator (b) und asymmetrische Halbbriickenschaltung (c).

Die DC/DC Ausgangsstufe konnte z.B. durch eine Vollbriickenschaltung (vgl.
Abb.8.1(a)) realisiert werden, wobei aber die o.a. Forderung nach der hohen
immanenten Systemzuverldssigkeit, d.h. der Unmoglichkeit von Transformator-
sdattigung oder Briickenkurzschluss, nicht erfiillt werden kann. Die DC/DC
Ausgangsstufe konnte mit IGBTs mit einer Spannungsfestigkeit von 600V realisiert

werden, wenn eine primirseitige Serienschaltung von zwei Vollbriickenschaltungen
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eingesetzt wird. Sekunddrseitig wire wegen des hohen Ausgangsstroms von bis zu

210A eine Parallelschaltung der beiden DC/DC Konverter zu bevorzugen.

Eine mogliche Alternative stellt die in Abb.8.1(b) [89] dargestellte Struktur dar, wobei
die Komplexitit gegeniiber zwei in Serie geschalteter Vollbriickenschaltungen
wesentlich geringer ist. Vorteilhafterweise konnen hier IGBTs mit einer
Sperrspannungsfestigkeit von 600V eingesetzt werden. Als Nachteil ist auch hier zu
erwihnen, dass die Forderung nach der Verhinderung eines Briickenkurzschlusses oder

von Transformatorsittigung nicht erfiillt werden kann.

Eine weitere Moglichkeit stellt die asymmetrische Halbbriickenschaltung Abb.8.1(c)
dar. Ein Briickenkurzschluss durch Ansteuerfehler ist bei dieser Topologie nicht
moglich und Transformatorsittigung kann einfach durch eine Tastverhéltnisbegrenzung
von J < 50% verhindert werden. Allerdings wird bei dieser Struktur der Transformator
nur unidirektional magnetisiert, d.h. im Vergleich zu den vorher erwihnten Topologien
wird der ferromagnetische Kern auf den ersten Blick schlechter ausgeniitzt. Diese
schlechtere Ausnutzung ist aber keineswegs ein Faktor zwei, da bei den
vorangegangenen Topologien einerseits eine gewisse Reserve zur Vermeidung der
Kernsittigung eingehalten werden muss und andererseits evtl. die Eisenverluste im
Kern der begrenzende Faktor fiir die Magnetisierung sind. Bei der gegenstidndlichen
Realisierung wurde eine maximale Induktion von B,, = 300mT gewihlt, den
Transformator fiir eine Vollbriickenschaltung kénnte man z.B. fiir eine maximale
Induktion von 200mT, d.h. einen bidirektionalen Induktionshub von 400mT,
dimensionieren. Damit ergibt sich fiir die asymmetrische Halbbriickenschaltung eine

schlechtere Ausnutzung des Eisens von nur 25%.

Die Konverterstruktur, die nach o.a. Ausfiihrungen ausgewihlt wurde, ist in Abb.8.2
abgebildet. Um Leistungshalbleiter mit einer Sperrspannungsfestigkeit von nur 600V
bei einer Pulsgleichrichterausgangsspannung von 800V verwenden zu kdnnen, miissen
auf der Eingangsseite zwei Konvertersysteme (a und b) in Serie geschaltet werden. Die
Ausginge der Konvertersysteme sind an der Freilaufdiode parallel geschaltet, damit der
hohe Ausgangsstrom (208A) erzeugt werden kann [90]. Die Transformatoren werden
unidirektional magnetisiert und bendtigen keine Mittelanzapfung. Vorteilhafterweise
bendtigt das System nur eine Ausgangsinduktivitit L [91], d.h. es muss kein
Zusatzaufwand zur Symmetrierung des Ausgangsstromes zwischen beiden
Konvertersystemen betrieben werden. Der Ausgangsstromrippel wird durch in der

Schaltfrequenz um 180° verschobenen Betrieb der Einzelsysteme minimiert.
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Abb.8.2: Pulsgleichrichtersystem mit DC/DC Ausgangsstufe realisiert

durch zwei auf der Eingangsseite in Serie, auf der Ausgangsseite parallel

geschaltete Einzelkonverter.

Die ausgangsseitige Parallelschaltung hitte alternativ nicht an den Freilaufdioden Dy,
sondern auch an den Ausgangsklemmen erfolgen konnen. Im Folgenden sollen diese
beiden Moglichkeiten kurz verglichen werden. Fiir gegebenen Drosselstromrippel bzw.
Ausgangskondensatorstromrippel ic,., = Aij ,, ergibt sich fiir den Konverter mit einer

Ausgangsinduktivitit L; ein Wert von:

L= 1 u(-20)
N, 25 (8.1)

Fir einen Konverter mit zwei Ausgangsinduktivititen (L) ergibt sich ein

Induktivitdtswert von

P S )
i, (8.2)

Um die gleiche Kondensatorstrombelastung fiir einen Konverter mit zwei

Ausgangsinduktivititen zu erhalten, ergibt sich unter Zuhilfenahme von Abb.8.3(e)

folgende Bedingung:
. 1-0 .
AlL,p—p :m'lC,P—P' (83)

Folglich betrdgt das Verhiltnis der Induktivititswerte zwischen den beiden

Alternativen:

"
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L,=2L (8.4)

unabhingig von den Betriebsbedingungen. Da jedoch der Strom bei der Struktur mit
zweil Ausgangsinduktivititen nur halb so grof ist, muss in beiden Fillen die gleiche

magnetische Energie gespeichert werden.

Der Nachteil im Fall der Losung mit zwei Ausgangsinduktivitiiten ist, dass der Rippel
des Drosselstroms hoher ist und damit auch der Strom, der auf der Primirseite des
Trafos durch die Leistungshalbleiter abgeschaltet werden muss. Fiir ein typisches
Tastverhiltnis ¢ = 0.4 ist der Rippel des Drosselstroms dreimal so hoch wie bei der
Losung mit nur einer Ausgangsinduktivitit; da der mittlere Ausgangsstrom aber nur
halb so groB ist, ist der relative Rippel sechsmal so groB3, d.h. der Strom, der auf der
Primirseite abgeschaltet werden muss, steigt von 105% auf 130%, was sich negativ auf
die Schaltverluste und die transienten Ausschaltiiberspannungen auswirkt. Auferdem
erhohen sich bei Verwendung von eisenartigen Kernen bei der Ausgangsinduktivitit die
Eisenverluste trotz der geringen effektiven Frequenz massiv. Der Vorteil bei der
Verwendung von zwei Ausgangsinduktivititen ist die geringere Strombelastung der
Gleichrichterdioden D, und D,,.

Tab.8.1 zeigt einen Vergleich der Induktivititswerte, Drosselstrome, der mittleren
Strombelastungen und der maximalen Spannungsbeanspruchungen fiir die
gegenstindliche Anwendung. Bei Verwendung von nur einer Ausgangsinduktivitit
konnte die Freilaufdiode vorteilhafterweise durch eine Schottkydiode mit 100V
Spannungsfestigkeit realisiert werden. Die Vorteile der Losung mit nur einer
Ausgangsinduktivitit iiberwiegen in diesem Fall, weshalb diese Struktur zur
Anwendung kommt. Bei der praktischen Realisierung wurde jedoch darauf verzichtet

fiir den Freilaufkreis Schottkydioden zu verwenden.
8.2 Symmetrierung der Eingangsteilspannungen

Die Serienschaltung der beiden Konvertersysteme a und b auf der Eingangsseite
bedingt die Sicherstellung der gleichen Aufteilung der Gesamtspannung im gesamten
Betriebsbereich, da die verwendeten Halbleiter eine Spannungsfestigkeit von nur 600V
aufweisen. Es soll daher geklart werden, ob sich die Teilspannungen der beiden

Realisierungsalternativen bei auftretenden Unsymmetrien von selbst stabilisieren.
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Eine Zwei
Ausgangsind. Ausgangsind.

Ausgangsinduktivitit L 10 uH 2L 20 uH
Strombelastung der Ausgangsind. io 200 A %0 100 A

: : 1-5 .
Rippelstrom Aiy 20 A a5 s 60 A
Spannungsbeanspruchung der Uo 120 V Uo 120 V
Gleichrichterdiode 6 4
Spannungsbeanspruchung der Uo 60 V Uy 120V
Freilaufdiode 26 o
Strombeanspruchung der iy 8 30 A o 5 40 A
Gleichrichterdiode 2
Strombeanspruchung der Freilaufdiode ip(3=0) 20A %O -1-6) 60 A

Tab.8.1: Vergleich der Induktivititswerte, Drosselstrome, mittleren
Strom- und maximale Spannungsbeanspruchungen eines 10kW 48V/200A
DC/DC Konverters bei einem typischen Tastverhiltnis d = 0.4 fiir Einsatz

von einer oder zwei Ausgangsinduktivititen.

Im Folgenden soll die Stabilitit des Mittelpunktes M’ der Eingangsspannung u;
(Abb.8.2) fiir eine Ausgangsinduktivitit durch Analyse des Verhaltens bei einer

Unsymmetrie

U, =%u,—Au u, =%u, +Au (8.5)
im Vergleich zum bekannten Systemverhalten des Konverters mit zwei
Ausgangsinduktivititen untersucht werden [92], Abb.8.3(b)). Unter Beriicksichtigung
der Ersatzschaltung nach Abb.8.3(c) und der zugehorigen Zeitverldufe (Abb.8.3(e))
ergibt sich fiir das System nach Abb.8.3(a) unabhiingig von Au

N
u0=72~(ua+ub)-5 (8.6)

1

(0, = 0, = 0 kennzeichnet das Tastverhiltnis der Leistungstransistoren des Konverters
a oder b). Fir den lokalen, iiber eine Pulsperiode erstreckten Mittelwert iy, des
Mittelpunktstromes iy, ergibt sich

Ing,avg =0- (8.7)



Abb.8.3: Schaltungsstruktur des Leistungsteils des DC/DC Konverters fiir eine gemeinsame (a) oder zwei getrennte
(b) Ausgangsinduktivititen. (c) und (d): Ersatzschaltungen der Systeme ohne Transformator; die gestrichelte
Verbindung der Punkte A und B in (d) soll die eingangsseitige Serienschaltung der beiden Teilsysteme andeuten. (e)
und (f): Zeitverlauf des Gesamtstroms und der Teilstrome der Systeme (a) und (b) bei Annahme einer sprungartig
auftretenden Unsymmetrie u, = Y2 u; — Au, u, = ¥2 u; + Au der Teilspannungen; g, and g, bezeichnen die elektrischen
Ladungen, die den Eingangskondensatoren C, und C, entnommen werden.
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Auch Abb.8.3(e) zeigt anschaulich, dass gleiche Ladungsmengen ¢, = ¢, aus den
Kondensatoren C, und C, entnommen werden, d.h. das Potential M’ zeigt keine
inhdrente Stabilitdt, und kann aber ohne direkten Einfluss auf das Systemverhalten

verschoben werden.

Im Gegensatz dazu fiihrt eine Unsymmetrie nach Gleichung (8.5) beim System nach
Abb.8.3(b) zu einer kontinuierlichen Verringerung des Teilstroms i, und demgemil
zu einer Erhohung von i, ,, der Gesamtstromwert i; zeigt ein zu Abb.8.3(e) identisches
Verhalten. Eine Erhohung bzw. Verringerung einer Teilspannung ist daher direkt mit
einer Erhohung/Verringerung des zugehorigen Teilstromes verbunden, der dem
Eingangskondensator entnommen wird. Dementsprechend wire bei der Verwendung
von zwei Ausgangsinduktivititen kein Zusatzaufwand zur Stabilisierung des

Mittelpunktes notwendig.

Zusammenfassend heit das, dass fiir die Anordnung nach Abb.8.3(a) mit nur einer
Ausgangsinduktivitit ein Regler G(s) vorgesehen werden muss, der fiir die
Stabilisierung des Mittelpunktes sorgt (Abb.8.4). Im Fall einer Spannungsunsymmetrie
erhoht bzw. senkt der Regler G(s) die Tastverhiltnisse geringfiigig (&, = 0+ AJ, 6, = O
7 A0) und damit den Stromverbrauch des jeweiligen Teilsystems. Dadurch kann ein
Verhalten wie bei Verwendung von zwei Ausgangsinduktivititen erreicht bzw. der
Eingangsspannungsmittelpunkt stabilisiert werden. Das Spannungsiibersetzungs-
verhiltnis wird von dieser MaBnahme nicht beeinflusst, d.h. die Definition nach (8.6)
bleibt aufrecht.

Zusitzlich  werden Symmetrierungswicklungen mit gleichen Windungszahlen
N3, = N3, =N, - AN (siche Abb.8.2 und Abb.8.6) auf den Transformatoren vorgesehen.
Diese laden im Fall einer Unsymmetrie Au den Eingangskondensator des Teilsystems
mit der geringeren Spannung wihrend der Einschaltzeit des Systems mit der hoheren
Spannung aus dessen Kondensator nach. Die Spannungsdifferenz Au, bei der dieser

Eingriff aktiv wird, ist definiert durch:

Au=u, ———
AN (8.8)
Diese Beziehung definiert auch die maximale Unsymmetrie der Teilspannungen. Da
diese Nachladung in Durchflussrichtung stattfindet, miissen Strombegrenzungs-

widerstdnde R, zur Begrenzung des Nachladestromes vorgesehen werden.
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8.3 Regelung des Systems
8.3.1 Ausgangsspannungsregelung

Die Regelung des Systems wird durch eine zweischleifige Kaskadenregelung, d.h. eine
innere Stromregelschleife und eine iiberlagerte Spannungsregelung, durchgefiihrt. Der
Ausgangsstromsollwert i, wird hauptsichlich durch den Ausgangskondensator-
stromwert i bestimmt, der einfach durch einen AC Stromwandler erfasst wird.
Dadurch erreicht man mit wenig Realisierungsaufwand eine dynamische Vorsteuerung
des Ausgangsstromes und damit einen erhohten Phasenrand fiir die
Ausgangsspannungsregelung (ic ist gleichbedeutend einem Differentialanteil des
Ausgangsspannungsreglers). Der Ausgangsspannungsregler R(s) muss daher nur fiir die
Stationdrgenauigkeit der Ausgangsspannung sorgen. Zusitzlich kann man durch die

Messung von i¢ einen Ausgangskurzschluss schnell erkennen [93].

Sl,a
+y+ 1 S2,a = Sll,a S21,a

J: Logik
+ + + b 0 ~ SlZ,a S22,a

Ug a?—' R(s) ~ H(s) [
- Ty 17 U TY- .
> {+—> Logik

Ug ic i S2p = $12,6522,6
S1,b

= Si1,6 S21,6

\ 4

sync — 7AVAV p
P

Abb.8.4: Blockschaltbild der Regelung des Systems. Durch die Logik, die
den Komparatoren nachgeschaltet ist, werden z.B. die Steuerimpulse s;,
alternativ auf die Impulse s;;, und s,;, verteilt. Dadurch wird jeder
Leistungstransistor nur mit der halben Schaltfrequenz betrieben und die
Gleichverteilung der Leit- und Schaltverluste auch bei einem negativen

Temperaturkoeffizienten dieser Grofen stets sichergestellt.

Die Ausgangsstromregelung konnte durch Messung des Transformatorprimérstromes
auch als Spitzenwertregelung ausgefithrt werden. Der Nachteil dieses
Regelungskonzepts im Vergleich zur Regelung basierend auf dem Strommittelwert ist
die hohere Sensitivitit beziiglich Storungen und dass die Begrenzung des
Ausgangsstromes z.B. im Kurzschlussfall nur indirekt erfolgt (sieche Abb.10 in [90]).
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Bei der gegenstindlichen Arbeit wird daher eine Regelung des Mittelwertes des
Ausgangsstromes bevorzugt, da die Schaltungstopologie eine Transformatorsittigung
prinzipiell ausschlieft und daher die Messung des Transformatorprimirstromes nicht

notwendig ist.

Die aktive Symmetrierung des FEingangsspannungsmittelpunktes wird durch
gegenseitige Verschiebung der beiden Tastverhiltnisse durch den Symmetrierregler
G(s) bewerkstelligt (Abb.8.4). Sollten die Teilspannungen u, und u, ungleich grof} sein,
wird beim System mit hoherer Teilspannung das Tastverhiltnis vergroBert und
dementsprechend beim anderen System mit der kleineren Teilspannung verringert,

damit im Endeffekt wieder beide Teilspannungen gleich groB sind: u, = u;, = Yau,.
8.3.2 Synchronisierung mit der Eingangsstufe

Die  Ausgangskondensatoren des  Pulsgleichrichtersystems  wurden  durch
Gleichtaktinduktivititen von den Eingangskondensatoren der DC/DC Ausgangsstufe
getrennt um eine Beeinflussung des DC/DC Konverters durch die schaltfrequente
Gleichtaktspannung am Ausgang des Pulsgleichrichtersystems ausschlieen zu konnen.
Diese Gleichtaktspannung tritt prinzipbedingt bei allen dreiphasigen PWM
Pulsgleichrichtersystemen auf. Zusétzlich kann man bei Trennung beider Systeme den
Eingangsspannungsmittelpunkt der DC/DC Stufe unabhingig vom

Ausgangsspannungsmittelpunkt der Eingangstufe symmetrieren.

Eine direkte Parallelschaltung der Kondensatoren C, mit C, und C_ mit C, wiirde im
Fall eines synchronen Betriebs der beiden Stufen eine signifikante Reduktion der
Kondensatorstrombelastung erméglichen. Bei gleich bleibenden Kondensatoren wiirde
eine groBere Lebensdauer derselben resultieren bzw. wire eine Reduktion des
Kapazititswertes moglich. Im gegenstindlichen Fall ist jedoch nicht die
Strombelastung der Kondensatoren der begrenzende Faktor, sondern die geforderte

Speicherladung im Fall von kurzen Netzaustillen.

Im synchronen Betrieb und bei direkter Verbindung der beiden Stufen 1lddt das
Pulsgleichrichtersystem den Kondensator C, am Beginn und am Ende des
Pulsintervalls Tp, die Ladung des Kondensators C_ ist um %27 verschoben. Die DC/DC
Ausgangsstufe benotigt den Strom aus C, am Beginn einer Pulsperiode und wegen der
phasenversetzten Taktung der Teilsysteme a und b um Y2Tp verschoben aus C,. Bei
gleicher Schaltfrequenz und geeigneter Verschiebung der Phasenlage der Schaltsignale
[94] kann der Strombedarf der DC/DC Stufe daher direkt vom Pulsgleichrichtersystem
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geliefert werden, d.h. die Kondensatoren werden dadurch weniger beansprucht.
Abhingig von den Modulationsindizes der beiden Stufen kann dadurch eine Reduktion

der Kondensatorstrombelastung von typisch 50% erreicht werden.
8.4 Dimensionierung des Leistungsteils

Die DC/DC Konverterverluste werden jeweils fiir ein Teilsystem berechnet. Die
Eingangsspannung betragt daher 400V, die Ausgangsleistung P,; = S5kW; die
Ausgangsinduktivitit, die fiir beide Systeme vorhanden ist, muss fiir den gesamten
Ausgangsstrom - resultierend aus der Ausgangsleistung von 10kW - dimensioniert

werden.
8.4.1 Transformator

Die Transformatoren werden jeweils mittels zwei Kernsidtzen E70 aufgebaut. Die
Schaltfrequenz betrigt fp = 25kHz; das Tastverhiltnis muss in jedem Fall auf J,,, < 0.5
begrenzt werden. Um einen ausreichenden Sicherheitsabstand und eine Regelreserve zu
erhalten, wird das maximale Tastverhiltnis mit J,, = 0.45 festgelegt. Die Sittigung
des Ferritmaterials N67 (EPCOS) tritt bei 100°C bei B,,; = 380mT auf, d.h. es kann eine
Flussdichte von B,, = 300mT gewihlt werden. Basierend auf diesen Angaben
resultiert bei  Verwendung einer  Hochfrequenzlitze ein  primérseitiger
Wicklungswiderstand von Ry; = 17mQ. Der Gleichstromwiderstand einer
Folienwicklung konnte zwar geringer ausfallen, jedoch werden durch die
Stromverdringung- (Skin- und Proximityeffekt) die Verluste im Betrieb groBer als bei
Verwendung der HF-Litze. Der Effektivwert des Trafoprimédrstromes betrigt
Ingms = 21.5A; mit der Annahme einer Wicklungstemperaturerhohung von AT = 75°C

ergeben sich primérseitige Kupferverluste von:

P o =1Ini s Ry (14 a-AT)= 10.4W. (8.9)

V.

Die Kupferverluste der Sekundiarwicklung erhédlt man mit einem Wicklungswiderstand

von Ry, =488uQ und einer Strombelastung von Iy, ,,,s = 129A:
Py =I5y m  Ryy (14 -AT)= 9.9 W. (8.10)

Die bezogenen Kernverluste des Ferritmaterials N67 (EPCOS) betragen bei einer
Spitzeninduktion von B, = B,,/2 = 150mT und einer Frequenz von 25kHz p, p, =
50kW/m’, mit einem Kernvolumen von 2 * 102000mm’ ergibt das Kernverluste von

P, 1r.= 10.2W. Die Gesamtverluste eines Transformators summieren sich daher zu:
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P.r=305W. (8.11)

8.4.2 Ausgangsinduktivitiit

Beachtet man die phasenversetzte Taktung der beiden Teilsysteme und damit die
effektive Verdopplung der Schaltfrequenz und des Tastverhiltnisses und einen
angenommenen Spitze-Spitze-Stromrippel des Drosselstromes von Aij ., = 0.1y =
20.8A, ergibt sich ein Induktivititswert von L = 10.7uH. Bei Verwendung eines
C-Kerns AMCC 20 (Metglas Powerlite Alloy SA1) mit einem Luftspalt von 2mm

resultieren ein Wicklungswiderstand von R; = 476u€2 bzw. Kupferverluste von:

Poco=15m R -(1+a-AT)=272 W, (8.12)

O,rms

Die spezifischen Kernverluste des Metglas Powerlite Materials betragen bei
By, = 52mT und 50kHz p, . = 15W/kg, mit einer Kernmasse von 0.35kg ergibt das
P, re=5.3W. Die Gesamtverluste der Ausgangsinduktivitit sind daher:

PV’L =325 W. (8.13)

8.4.3 Leistungstransistoren

Als Leistungstransistoren wurden 600V Warp-Speed IGBTs mit der Typenbezeichnung
IRG4PC50W verwendet. Eine Uberlastung der Transistoren S; und S, wird durch eine
Parallelschaltung von zwei IGBTs vermieden, wobei die beiden Transistoren alternativ
geschaltet werden, d.h. die Leit- und Schaltverluste eines Elements werden im
Vergleich zur Verwendung nur eines IGBTs halbiert [95]. Die Leitverluste eines

Briickenzweiges betragen:

P

v,S,c

= IS,avg : UCE,sat :239 W (814)

Die Transformatorstreuinduktivitit bewirkt, dass am IGBT keine Einschaltverluste
auftreten. Die FEinschaltverluste infolge der RCD-Schaltentlastungen werden spéter
ermittelt. Der Hauptanteil der Schaltverluste tritt beim Ausschalten auf. Mit der
gemessenen Abschaltenergie von E,; = 0.225mJ (Abb.8.5(b)) bei halber Nennlast
(Ic = 18A, Sperrschichttemperatur = 50°C) ergeben sich fiir einen Briickenzweig die

Schaltverluste bei Nennlast zu:

1 0
P, =—"Eg [, =109 W. (8.15)

v, 9,
ICE

Folglich ergeben sich die Gesamtverluste der IGBTs fiir einen Konverter zu:
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Bs=2(Fs . +F;,)=696W. (8.16)
Tek Stop: S00MS/s 2 ACgs
: o R
\ \ A 2.475MH2
| ‘/\ L emsas et @: 4.505MHz
M AV e Cha Max
‘ Usita *iSila 200V
i r \
\ \ Ch4 Fall
| i 91.8ns
Low signal
| | amplitude
| |
| Usgy - r//'/
| - g 1,,,,4
‘ \ i [ M1 Area
‘ fwM IS11,a 84.20nVVs
| .
. | <
4 Lt ad o/ |
| L
Ch1 T0.0mVQ M™T00ns Cht J AmV- 11 Apr 2000
Cha 100V 001146
Math1  1.00 VV 100Ns S (a)
Tek Stop: S00MS/s 1122 Acgs
: - e S
I T I I A 1.992MHz
; @: 3.706MHz
il alf\, Usita *Sila
I V Ch4 Max
" i AWM 508 V
i ,
| IL | Ch4 Rise
I ) V\VNU o . 26.605
iy g v
L7 /' L u
2 At Us 1, g cni Fall
| Sila \ [ J Blens
|
| M1 Area
| 450.4NVVs
|
S W SRRV
|
ChT T0.0mVQe cha 100V T00Nns Chi 24.6MV 11 Apr 2000
Math1  4.00 vV 100ns 000812 (b)
Abb.8.5: Schaltverhalten des Leistungstransistors Sita

Einschaltverhalten (a), Ausschaltverhalten(b); IGBT Strom ig;;, (SA/Div),
IGBT Spannung ug;;, (100V/Div) und Momentanleistung ug;; .+ isisq
(2kW/Div) zur Ermittlung der Schaltverluste.

8.4.4 Ausgangsdioden

Als Ausgangsdioden wurden Dioden MURP20020CT (Motorola) verwendet. Bei einem
Vorwirtsspannungsabfall von Up = 0.9V und einem mittleren Strom von Ip 4, = 104A
ergeben sich bei Beriicksichtigung der Tatsache, dass stets eine der Gleichrichterdioden

D, bzw. D, oder die Freilaufdiode Dy, bzw. D, stromfiihrend ist:

P,=U,I,,,=93.6W. (8.17)

,avg
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8.4.5 Eigenstromversorgung

Der Leistungsbedarf der Steuer- und Regelungsplatine, der IGBT Ansteuerung und der
Liifter wird durch eine eigene Eigenstromversorgungseinheit bereitgestellt. Sie wurde,
wie der Hauptkonverter auch, durch primirseitige Serienschaltung und sekundirseitige
Parallelschaltung von zwei Einzelkonvertern, die als Sperrwandler ausgefiihrt sind,
realisiert. Dabei arbeitet einer der beiden Konverter als Master, der die
Spannungsregelung durchfiihrt, der Slavekonverter wird stets mit dem gleichen
Tastverhiltnis wie der Master Dbetricben. Dies  bewirkt, dass die
Eigenstromversorgungen jeweils ohmsches Verhalten aufweisen und zu einer
Stabilisierung des FEingangsspannungsmittelpunkts beitragen. Der Leistungsbedarf

betrigt:

P, =20W. (8.18)

8.4.6 Schaltentlastungen

fo,

M

M
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Abb.8.6: Detailschaltung des Leistungsteils eines Konverters mit
Darstellung der Parallelschaltung der Leistungstransistoren S;;, und S,
bzw. S;;, und S, mit zugehoriger RCD-Schaltentlastung. Die
sekunddrseitigen Gleichrichterdioden D, wurden ebenfalls mit RCD-
Schaltentlastungen ausgestattet, bei den Freilaufdioden Dg, wurde die
Sperrspannung mit einer Uberspannungsbegrenzungsschaltung, die sich
wie eine Z-Diode verhilt, begrenzt. Zusitzlich ist die Ausgleichswicklung

N3, des Konverters b dargestellt.
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Jeder IGBT ist mit einer RCD Schaltentlastung mit Cgg = 2.2nF ausgestattet (vgl.
Abb.8.6, [97][98]), dies resultiert mit einer Schaltfrequenz von fp = 25kHz und einer
Einschaltspannung von Uy ,, = 200V (sieche Abb.8.5(a)) in einer Verlustleistung von:

CssU;

P S =44 W (8.19)

v,S,on = 4 )
Die Gleichrichterdioden D; (i = a, b) sind ebenfalls mit einer RCD-Schaltentlastung
bestiickt; mit Csp; = 4.7nF und fp = 25kHz und einer Einschaltspannung von

Upion= 130V ergibt sich eine Verlustleistung von:

CS,Di 'U2

P % fr=2.0W. (8.20)

v, Di,on = 2 ’
Die Freilaufdioden Df; werden durch eine Schaltung, die sich wie eine Z-Diode verhilt
(Abb.8.6), vor Uberspannungen bei diskontinuierlichem Ausgangsdrosselstrom (siehe
Abb.8.17) geschiitzt. Die auftretende Verlustleistung wird als vergleichbar mit jenen

der Gleichrichterdioden angenommen:

P

v,D,on

=2.0W. (8.21)

8.4.7 Verlustaufteilung, Wirkungsgrad

Die Aufteilung der Verluste des DC/DC Konverters ist aus Abb.8.7 abzulesen. Darauf
basierend ergibt sich ein Wirkungsgrad von:

1

T14R, /R,
Die gemessenen individuellen Wirkungsgrade der PWM Pulsgleichrichtereingangsstufe
und der DC/DC Ausgangsstufe sowie der Gesamtwirkungsgrad sind in Abb.8.8
dargestellt. Der maximale Wirkungsgrad des Gesamtsystems von . = 91.7% wird im
mittleren Leistungsbereich erreicht. Der Wirkungsgrad der DC/DC Ausgangsstufe ist
bei Nennlast etwas kleiner als erwartet, dies kann durch eine iiberproportionale
Zunahme der Kupferverluste durch die unterdimensionierte Ausgangsverdrahtung und
den zu geringen Kupferquerschnitt der Wicklung der Ausgangsinduktivitdt erklirt

werden.
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Transformator 61.0 ' i i

Ausgangsind. 7@ i i i

IGBTs | 95.6 [ 436 [
Diodeni 187.2 '

Stromversorgung 20.0 i

Schaltentlastungen 16.8

Verdrahtung 20.0

Zusatzverluste 100.0 -

0 50 100 150 200
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Abb.8.7: Verlustaufteilung der Hauptkomponenten des DC/DC
Konvertersystems. Die Verluste der IGBTs sind getrennt als Leitverluste
(95.6W) und Schaltverluste (43.6W) dargestellt.
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Abb.8.8: Gemessener Wirkungsgradverlauf des Gesamtsystems 77, der
Pulsgleichrichtereingangsstufe 7yx und des DC/DC Konvertersystems

Npcpe In einem Ausgangsleistungsbereich Pp = 1.5 ... 10kW.
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8.4.8 Diskussion

Die Schaltfrequenz des Systems wurde in 8.4.1 mit fp=25kHz festgesetzt. Diese
vergleichsweise geringe Schaltfrequenz fiihrt zu relativ groen Transformatoren, die
aus jeweils zwei Kernpaaren des Typs E70 bestehen, und zu einer relativ groflen
Ausgangsinduktivitit. Eine Verdopplung der Schaltfrequenz wiirde bei gleich
bleibenden bezogenen Kernverlusten von p, g, = 50kW/m’> mit einem von 300mT auf
225mT reduzierten Spitzenwert der Flussdichte (Steinmetz-Gleichung) die Verwendung
von zwei Kernpaaren E65 erlauben. Wie in Tab.8.2 dargestellt, konnten durch das
geringere  Volumen die Kernverluste um 23% reduziert werden, der
Wicklungswiderstand und damit die Kupferverluste jedoch nur um 5%. Ein groflerer
Nachteil durch die Verdopplung der Schaltfrequenz ergibe sich jedoch aus der
Tatsache, dass sich die Schaltverluste der Leistungstransistoren, die Verluste der
Schaltentlastungen und der Leistungsbedarf der Ansteuerschaltungen verdoppeln. D.h.
der Kiihlkdrper miisste um ca. 13% (+O.33dm3) vergroBert werden und der
Wirkungsgrad wiirde sich um ca. 0.5% verringern. Im gegenstdndlichen Fall wurde die
Schaltfrequenz von 25kHz gewihlt, um gegebenenfalls eine Synchronisation mit der

Eingangsstufe vornehmen zu kénnen.

Schaltfrequenz fp 25kHz  50kHz
Kerntyp 4xE70 4xE65
Volumen 0.56dm> 0.42dm’
Masse 1.2kg 1.0kg
Kernverlust 10.2W  7.8W
Kupferverlust 203W  19.3W

Tab.8.2: Vergleich der Trafodaten bei den beiden Schaltfrequenzen
fp=25kHz und fp=50kHz.

8.5 Experimentelle Analyse

Die nachfolgenden Messungen wurden an einer industriell ausgefiihrten Realisierung
einer PWM Eingangsstufe und einem Prototyp der DC/DC Ausgangsstufe bei halber
Nennlast ~ durchgefithrt. ~ Die  Betriebsbedingungen  fiir ~ kontinuierlichen
Ausgangsdrosselstrom (nichtliickenden Betrieb) sind in Tab.8.3 angegeben, fiir

diskontinuierlichen Betrieb sind die Bedingungen in Tab.8.4 ersichtlich (Liickbetrieb).
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8.5.1 Nichtliickender Betrieb

Eingangsspannung: U;=460V Ausgangsspannung: Up=47.9V
Eingangsstrom: I;=6.6A Ausgangsstrom: Io=102A
Eingangsleistung:  P;=5.3kW Ausgangsleistung:  Pp=4.9kW
Leistungsfaktor: A=0.998 Wirkungsgrad: n=91.7%

Tab.8.3: Betriebsbedingungen fiir nichtliickenden Betrieb.

In Tab.8.3 sind die Betriebsbedingungen fiir die folgenden Messungen angegeben.
Abb.8.9 zeigt die Funktionsweise des DC/DC Konverters durch Veranschaulichung der
primérseitigen Transformatorspannungen uy; und -stréme iy; (i = a, b), die jeweils um
180° in der Phase verschoben sind. Durch die Fertigungstoleranzen sind die
Hauptinduktivititen und damit die Resonanzfrequenzen der beiden Transformatoren 7,
und 7}, unterschiedlich, entsprechend sind die Spitzenwerte der Spannungen zum

Zeitpunkt, wo die Freilaufdioden leitend werden, unterschiedlich.
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Abb.8.9: Zeitverhalten der Transformatorprimidrspannungen  uy;;
(250V/Div) und -stréme iy; ; (20A/Div) der beiden Teilkonverter i = a, b.

Abb.8.10 zeigt das abwechselnde Schalten der parallelen IGBTs S;;, und S;,, Dadurch
wird sichergestellt, dass sich sowohl die Leit- als auch die Schaltverluste gleich auf die
einzelnen Bauelemente verteilen und die Sperrschichttemperatur niedrig bleibt. In
diesem Fall betrigt die Gehidusetemperatur 60°C bei einer Kiihlkdrpertemperatur von
42°C und Nennlast. In Abb.8.10 ist auBerdem der Strom in der Ausgangsinduktivitit i,
dargestellt, um dessen Rippelfrequenz in Relation zur Schaltfrequenz der IGBTs zu

zeigen.
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Abb.8.10: Ausgangsdrosselstrom i; (40A/Div), IGBT Strome ig;;, und
isi2.o (10A/Div) und zugehorige Ansteuersignale s;;, und s;,, (10V/Div).
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Abb.8.11: Detaillierte Darstellung des Zeitverlaufs der
Transformatorprimédrspannung uy;, (250V/Div) und des -stroms iy,

(10A/Div) eines Teilkonverters im nichtliickenden Betrieb.

In Abb.8.11 sind die primérseitigen Verhiltnisse wihrend einer Periode der
Schaltfrequenz nochmals detaillierter dargestellt. Zuerst wird wiahrend der
Einschaltphase die Primédrwicklung N; , durch die Leistungstransistoren S; , und S, , fiir
die Zeit t,, = 0 Tp = 15us an die Eingangsteilspannung uc, = 400V gelegt. Nach dem
Ausschalten entmagnetisiert sich der Trafokern iiber die Dioden D, , und D, ,. Am Ende
des Entmagnetisierungsintervalls beginnt eine Oszillation der Transformatorwicklung
mit einer Resonanzfrequenz bestimmt aus der Haupt- und Streuinduktivitit sowie der

Wicklungs- und der Leistungstransistorkapazitit sowie den Kapazititen der
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Entlastungsschaltungen. Diese Oszillation wird am Ende des Leitintervalls des zweiten
Teilkonverters b unterbrochen, sobald die Freilaufdiode leitend wird (Abb.8.12), und
dann fortgesetzt, bis die Kondensatoren der sekundirseitigen Schaltentlastungen
entladen und die Kondensatoren der primirseitigen Schaltentlastungen auf die halbe
Teileingangsspannung aufgeladen sind. Es ist sehr vorteilhaft, die Kondensatoren so zu
wihlen, dass die Trafoprimirspannung Null werden kann, da damit sichergestellt wird,
dass die Leistungstransistoren nur bei der halben Eingangsspannung einschalten miissen

und sich dadurch die Einschaltverluste bzw. die Verluste infolge der Schaltentlastungen

verringern.
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Abb.8.12: Transformatorsekundédrspannung uy,, (50V/Div), Spannung an
der Freilaufdiode upr (50V/Div), Transformatorprimérstrom iy;,
(20A/Div) und Drosselstrom i; (80A/Div) eines Teilkonverters im
nichtliickenden Betrieb.

Durch die Schaltungstopologie wird die Sperrspannung der sekundirseitigen
Gleichrichterdiode in zwei Schritten angelegt. Der erste Spannungshub geschieht am
Ende des Leitintervalls des Teilkonverters a, wenn S, , und S, , abgeschaltet werden und
sich der Transformator 7, zu entmagnetisieren beginnt. Die zweite Spannungsstufe wird
durch das Leitintervall des zweiten Teilkonverters verursacht, d.h. wenn die
Transistoren S;, und S, eingeschaltet werden. Der Vorteil dieser schrittweisen
Erhohung der Sperrspannung ist, dass sich dadurch der Riickwirtserholstrom der Diode

im Vergleich zum Anlegen der vollen Spannung in einem Schritt signifikant verringert.
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Abb.8.13: Spannung der sekundirseitigen Gleichrichterdiode up,
(50V/Div), der Freilaufdiode upr (5S0V/Div), Transformatorprimirstrom
in1.« (20A/Div) und Drosselstrom i; (80A/Div).

8.5.2 Liickender Betrieb

Ausgangsspannung: Up=48.1V
Ausgangsstrom: Io=5A
Ausgangsleistung:  Pp=240W

Tab.8.4: Betriebsbedingungen fiir den liickenden Betrieb.

Die Funktionsweise des Systems bei diskontinuierlichem Strom in der
Ausgangsinduktivitit kann ab Abb.8.14 betrachtet werden. Man erkennt, dass zu dem
durch die Cursorlinie markierten Zeitpunkt der Drosselstrom zu Null wird; i, = 0 wird.
Das Tastverhiltnis musste auf &=0.3 reduziert werden. Infolge des geringeren
Ausgangsstromes kann nun im Vergleich zu Abb.8.11 der Magnetisierungsstrom des
Transformators besser erkannt werden. Sobald der Drosselstrom i; Null wird, bildet
sich eine Schwingung zwischen den parasitiren Kondensatoren, den primirseitigen und
sekundirseitigen Schaltentlastungen und der Ausgangsinduktivitit aus (siche Abb.8.15.
und Abb.8.16). Infolge dieser Oszillation wiirde die maximal zuléssige
Spannungsbeanspruchung der Freilaufdiode Dg; in etwa den zweifachen Wert der
maximalen Ausgangsspannung erreichen (hier: 2 * 56V=112V). Diese Spannungs-
schwingung wird durch eine Spannungsbegrenzungsschaltung, die wie eine Z-Diode
wirkt, auf uz= 70V begrenzt (Abb.8.17), was den Einsatz von Schottkydioden mit einer

Spannungsfestigkeit von 100V erlauben wiirde. Zusitzlich verringert diese
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Begrenzungsschaltung auch die Spannungsbelastung der Gleichrichterdioden D;

(i = a, b), da diese im liickenden Betrieb hoher ist als im nichtliickenden Fall.
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Abb.8.14: Transformatorprimérspannung uy; , (250V/Div) und -strom iy, ,

(5A/Div) sowie Drosselstrom i; (20A/Div) fiir einen Teilstromrichter im

Liickbetrieb.
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Abb.8.15: Transformatorsekundirspannung uy, , (50V/Div), Spannung der
Freilaufdiode upr (5S0V/Div), Transformatorprimérstrom iy; , (SA/Div) und

Drosselstrom i; (20A/Div) eines Teilkonverters im Liickbetrieb.
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Abb.8.16: Spannung der sekundirseitigen Gleichrichterdiode up,
(50V/Div), Freilaufdiodenspannung upr (S0V/Div), Transformatorprimér-
strom iy, , (5A/Div) und Drosselstrom i; (20A/Div) im Liickbetrieb.
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Abb.8.17: Detail des Zeitverlaufs der Spannung an der Freilaufdiode, upr
(50V/Div), und Drosselstrom i; (20A/Div) fiir Liickbetrieb (vgl.
Abb.8.16).

8.5.3 Praktische Realisierung, Leistungsdaten

In Abb.8.18 sind Fotos des industrienah realisierten Prototyps des Konvertersystems
dargestellt. Das Volumen des Systems betragt V = 240x320x170mm’ = 13dm’ (Lange x
Breite x Hohe), die Masse betrdgt m = 12kg. Dies bedeutet eine Leistungsdichte von
Pv= 760W/dm” = 13W/in® und ein Leistungsgewicht von pp = 830W/kg.
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8.6 Zusammenfassung und Ausblick zum DC/DC Konverter

Wie dieses Kapitel zeigt, konnen fiir eine Stromversorgungseinheit gute Leistungsdaten
auch dann erreicht werden, wenn man herkommliche Techniken anwendet, d.h.

beispielsweise:

e auf verlustfreie Ausschaltentlastungen der Leistungstransistoren [99] verzichtet,
d.h. herkdmmliche RCD-Schaltentlastungen anstatt von resonanten bzw.
quasiresonanten Betriebsarten einsetzt;

¢ unidirektionale Transformatorkernmagnetisierung, d.h. Vermeidung von
Zusatzaufwand um eine symmetrische Kernmagnetisierung sicherzustellen, wie

es z.B. bei einer Vollbriickentopologie notwendig wire.

Die Anwendung von Konvertertopologien mit hoherer Komplexitit ist daher speziell
unter Beriicksichtigung der Zuverlédssigkeit bei hoherer Komponentenanzahl unter dem
Aspekt eines geringen Vorteils im Wirkungsgrad oder in der Leistungsdichte sehr

genau zu analysieren.

Im Zuge einer Weiterentwicklung des Systems konnten die Leistungstransistoren und
-dioden durch ein isoliertes Gehiduse ersetzt werden (z.B. IXYS ISOPLUS247™,
[100]). Dies wiirde neben einer Verringerung des Produktionsaufwandes auch eine
signifikante Verringerung des thermischen Widerstandes bringen, d.h. bei gleicher
Sperrschichttemperatur  konnte der Kiihlkdrper verkleinert und damit die

Leistungsdichte erhoht werden.

Die leitungs- und strahlungsgebundenen elektromagnetischen Storungen konnten durch
optimale Platzierung der Komponenten und durch Einsatz eines Faradayschirms
zwischen der Transformatorprimir- und -sekundédrwicklung noch minimiert werden
[101].

Ein weiterer Entwicklungsschritt konnte durch den Ersatz der beiden Transformatoren
aus Abb.8.3(b) durch nur einen Transformator, wie in Abb.8.19 gezeigt, erfolgen. Die
resultierende Topologie wiirde einer Vollbriickenschaltung entsprechen, wobei ein
Briickenzweig bestehend aus den Transistoren S;, und S,, zur oberen und der zweite
Briickenzweig bestehend aus S;, und S,, mit der unteren Teilspannung verbunden
wire. Im Vergleich zur Verwendung von zwei Transformatoren kann dadurch der
Verdrahtungs- und Montageaufwand reduziert werden, da nur mehr eine

Sekundirwicklung und zwei Ausgangsdioden vorliegen. Das Kernmaterial wiirde durch
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bidirektionale Magnetisierung besser ausgenutzt werden. Als nachteilig ist zu
erwidhnen, dass durch die Kopplung der beiden Systeme ein Schaltzustand méoglich ist,
der mit einem Briickenkurzschluss vergleichbar ist und dass Trafosittigung dann

wieder moglich ist.

Abb.8.18: Fotos des industrienah realisierten Prototyps des DC/DC
Konvertersystems.
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Die Anwendung der Stromverdopplerschaltung [102] wiirde neben einer Vereinfachung
des sekundirseitigen Leistungsteils auch die Ausnutzung des Transformators
verbessern. Die Schaltungstopologie kann durch Abwandlung des Sekundirteils der
Schaltung nach Abb.8.3(b) abgeleitet werden (sieche Abb.8.19(b) und (c)) und benétigt
nur eine Sekundidrwicklung, die bei beiden Magetisierungsrichtungen den halben
Ausgangsstrom iy/2 fiihrt. Dies fiihrt zu einer wesentlich besseren Ausnutzung dieser
Wicklung, da ihre Stromfiihrungsdauer im Vergleich zur Topologie nach Abb.8.19(c)
von oI p auf 20T p erhoht wird. Beziiglich der Ausgangsinduktivitidten L, und L; und der
Strom- und Spannungsbeanspruchungen der Dioden besteht zwischen den Schaltungen
nach Abb.8.19(b) und (c) kein Unterschied, wobei die Diode D, als Parallelschaltung
von D, und Dy, angesehen werden kann. Die Verbesserung des Wirkungsgrades wird
daher im Vergleich zur gegenstindlichen Realisierung minimal sein, von Interesse
konnte die Reduktion des Gewichts sowie des Volumens und damit die Erhéhung der

Leistungsdichte sein.
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Abb.8.19: Topologie des DC/DC Konvertersystems mit Verwendung nur
eines Transformators fiir beide Teilsysteme und Anwendung der
Stromverdopplerschaltung (a). Vergleich des Realisierungsaufwandes mit

Stromverdopplerschaltung (b) zu der in Abb.8.3(b) vorgestellten Struktur
(©).



Kapitel 9
Aspekte der praktischen Realisierung

9.1 Eingangsinduktivitiiten

Zur Realisierung der Eingangsinduktivititen stehen mehrere Moglichkeiten zur
Verfiigung. Es besteht die Moglichkeit, einen Ferritkern mit Luftspalt, eine amorphen
Legierung oder einem Eisenpulverkern, der einen verteilten Luftspalt besitzt
einzusetzen. Bei Eisenpulverkernen besteht die Wahlmoglichkeit zwischen Ringkernen

oder E-Kernen.
9.1.1 Ferritkern

Eingangsinduktivititen aus Ferrit eignen sich fiir die vorliegende Anwendung nur
bedingt. Durch die bei Sittigung flach verlaufende Magnetisierungskurve von
Ferritmaterialien (Abb.9.1) [103] wiirde sich der Induktivititswert bei transienten
Uberstromen stark verringern. Bei der Dimensionierung miisste die Sittigungs-
stromstidrke daher auf einen vergleichsweise hohen Wert gelegt werden. Die
Eisenverluste wiren bei dieser Losung vernachldssigbar, da der groBte Teil der
Magnetisierung mit Netzfrequenz erfolgt. Ein groBer Nachteil ist die geringe

Sattigungsinduktion.
9.1.2 Amorphe metallische Legierungen

Kerne aus amorphen metallischen Legierungen (Firmenbezeichnung ,,Metglas®)
besitzen den Vorteil einer hohen Sittigungsflussdichte von 1.56T verbunden mit
geringen Eisenverlusten [17]. Sie sind als C-Kerne erhiltlich, der AL-Wert hingt vom
Luftspalt ab (Abb.9.2).

227
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Abb.9.1: Magnetisierungskennlinie des Ferritmaterials EPCOS N27 bei
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Abb.9.2: Magnetisierungskennlinie der amorphen metallischen Legierung
(Metglas) (a) und Kernform (b).

9.1.3 Eisenpulverringkerne

Eisenpulverringkerne weisen einen verteilten Luftspalt auf, d.h. das Material hat eine
begrenzte relative Permeabilitit im Bereich u, = 10 ... 100 und keinen scharfen
Sattigungsknick. Dadurch ist auch bei hoheren Stromstirken eine geringe Induktivitét
vorhanden. Der Magnetwerkstoff ist Eisen, wodurch eine wesentliche hohere
Sattigungsinduktion erreicht werden kann, aber auch die Verluste des Kerns im

Vergleich zu Ferrit groBer sind.
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Abb.9.3: Magnetisierungskennlinie  verschiedener Eisenpulverkern-
materialien von Micrometals [107].

Die Eingangsinduktivitdt des im Zuge der vorliegenden Arbeit realisierten Systems ist
als Ringkern mit Kerntype Micrometals T184-40 und 72Wdg. einer HF Litze mit

20x0.355CuL ausgefiihrt (Abb.9.5). Damit ergibt sich mit A; = 143nH eine Induktivitit
von

L=N’A, =741uH. 9.1)

Zur Abschitzung der Eisenverluste wird ein Modulationsindex M = 1 angenommen,

damit ergibt sich nach [11] ein normierter Effektivwert des Rippels

I,.
Iy, .. =2 =0.075,
2k ™ Dy I

r

9.2)

Mit einer Schaltfrequenz von fp = 25kHz, einem Induktivititswert L = 741uH und einer

Ausgangsspannung von U, = 800V ergibt sich nach (7.25) I,= 5.4A und

=1, I, =0.405A .

Ji,~,rms,n"r (93)

U,i,~,rms
Mit der Induktivitit L folgt dann der Verkettungsfluss

AlIjrrns =L- IU,i,~,rrns =300 MVS ’ (94)

der notwendig ist, um die Kernverlustleistungsberechnung nach [107] durchfiihren zu

konnen. Die Flussdichte 4B, ergibt sich mit N =72 und Ag, = 1.88cm’ zu
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AB =A% _ 55 5T =222 Gauss . ©9.5)

Fe

Wie eine detaillierte Analyse zeigt [11], treten beim gegenstindlichen Dreiphasen-
Pulsgleichrichtersystem Rippelstrome hauptsichlich bei der einfachen und doppelten
Schaltfrequenz (fp und 2fp) zu etwa gleichen Teilen auf. Nimmt man nun an, dass die
Kernverluste linear proportional zur Schaltfrequenz und quadratisch proportional zur
Flussdichte sind, reduzieren sich die Eisenverluste aufgrund der Tatsache AB; = AB, =
AB/2, d.h.

3
F g ~ flABl2 +f2ABzz :ZfPABZ’ (9.6)

mit fp = 25kHz, Vi, = 21cm’ und B=+2AB, =341Gauss (9.5) ergeben sich mit

folgender Zahlenwertgleichung Eisenverluste von

P, =3 5 Jr - —+3.1-107° f/B* |-V, =2.24W
41110  3.3-10" 2.5-10 (9.7)
B3 + BZ.3 + Bl.65

Der Wicklungswiderstand betrégt bei einer Windungslidnge /yy = 7.54cm, einer HF Litze
20x0.355CuL.L (i = 20, dy = 0.355mm)
Ly NI,

R, = =W —49mQ.
VA it 9.8)

Die Kupferverluste der Eingangsinduktivitit errechnen sich dann mit /Iy ,,,; = 19.85A
(Tab.3.2) und dem Wicklungswiderstand Ry bei einer angenommenen Erwédrmung von
AT =75°C zu

PV,Cu :IZ

N,rms

‘R, -(I+a-AT)=248W. 9.9)

Damit ergeben sich Gesamtverluste von Py = Py ¢, + Pyr. = 27.1W. Der thermische
Widerstand des bewickelten Kerns betrigt ohne forcierte Kiithlung R, = 5.4K/W, mit
forcierter Kiihlung reduziert sich der Wert um einen Faktor 3...5. Die Erwédrmung

betrigt dann:

1

AT = PBR, =48.8K, (9.10)

th
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was jedenfalls toleriert werden kann, wenn die Eingangsinduktivitdten im Luftstrom der

Liifter angeordnet sind.

In Abb.9.4 ist der gemessene Frequenzgang der Eingangsinduktivititen dargestellt.
Durch den Verguss der bewickelten Ringkerne mit Epoxydharz bzw. durch die
steigenden parasitiren Wicklungskapazititen sinkt die Resonanzfrequenz von 800kHz
auf 550kHz. Die Induktivititen wurden trotz der hoheren parasitiren Kapazitit im
vergossenen Zustand verwendet, da dann die Spannungsfestigkeit hoher und die

Montage wesentlich vereinfacht ist.

Z/1Q
1.0E+05

LOE+04 -evmremmmnnens e T e
1LOE+03 ee=mresssmnness e b B NS

LOEH+02 f-----emmmsens Fes s e SREPEPEPPPPPRPPEE AEREPEPRPRPR S

. —¢—unvergossen

LOE+OL 1ooossreeeee e P ;. —e—vergossen 7T

1.0E+00 ; : ;
1.0E+03 1.0E+04 1.0E+05 1.0E+06 1.0E+07
f/Hz

Abb.9.4: Frequenzgang der Impedanz der realisierten Eingangsinduktivitét
mit Magnetkern des Typs Micrometals T184-40 und L = 741uH in

unvergossenem und in vergossenem Zustand.
9.1.4 Eisenpulverkern mit Flachkupferwicklung

In Abb.9.5(b) ist die Realisierungsform einer Induktivitit mit Eisenpulverkern und
Flachkupferwicklung dargestellt. Durch diese Wicklungstechnologie ist es moglich, die
Energiedichte deutlich zu erhohen [108], gleichzeitig sinkt durch die Anordnung die

parasitdre Kapazitit, da die Wicklung in jedem Fall einlagig ausgefiihrt ist.

Durch Verwendung dieser Induktivitit konnte der Gleichstromwiderstand bei gleichem
Volumen deutlich gesenkt werden. Fiir die Anwendung mit fp, = 25kHz sind die

kommerziell erhiltlichen Induktivitidtswerte jedoch zu klein.
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[/

(a) (b)

Abb.9.5: Ringkerndrossel als Eingangsinduktivitit L des Pulsgleich-
richtersystems (a) und Drossel mit Flachkupferwicklung (b) [108].

9.1.5 Dreiphasige Induktivitit

Man konnte die drei Eingangsinduktivititen L auch als eine dreiphasige Induktivitit
ausfithren. Bei genauer Analyse zeigt sich jedoch, dass diese Anordnung bei idealer
Kopplung der Wicklungen keine  Gleichtaktinduktivitit aufweist.  Diese
Realisierungsform bringt daher im Vergleich zur Verwendung von drei
Einzelinduktividten keine Vorteile. Es sind fiir diese Ausfithrungsform auch keine
Magnetkerne am Markt verfiigbar, weshalb diese Realisierungsvariante nicht weiter

verfolgt wurde [10].

Ul Vi Wi Ji
31,
L U
g g g
L
L L L
. : : Lo Lo Lo
lR lS! lT! \
U2 V2 w2 2

Abb.9.6: Realisierungsvariante einer dreiphasigen Induktivitit mit

Gleichtakt-Ersatzschaltung.
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9.2 Ansteuerung der Leistungstransistoren

In Abb.9.7 ist eine mogliche Realisierung der Ansteuerung von IGBTs oder MOSFETs
dargestellt. Der Optokoppler (durch die strichlierte Linie gekennzeichnet) beinhaltet
dabei alle notwendigen Funktionen und Kennwerte, die zur Ansteuerung notwendig

sind:

e cin Undervoltage Lockout, d.h. bei Unterschreiten eines gewissen
Versorgungsspannungsniveaus wird der Leistungstransistor sicher ausgeschaltet,

e cinen Leistungstreiber zur Lieferung des Gatestroms (1.5A ... 2A),

e cine fiir herkdommliche Schaltfrequenzen akzeptable Verzogerungszeit von
typisch 300ns sowie

eine Gleichtaktstorfestigkeit von 15kV/us.

Bei Beschaltung nach Abb.9.7 kann durch die negative Versorgungsspannung von z.B.
Ug. = -5V und die dadurch negative Gatespannung der Ausschaltzustand des
Leistungstransistors S, und speziell eines MOSFETs mit geringer Thresholdspannung,
sichergestellt werden. Die Ein- und Ausschaltzeiten des Leistungstransistors S konnen
durch die beiden Gatewiderstinde R ,, und R unabhingig voneinander eingestellt
werden, wobei beim Ausschalten beide Widerstidnde parallel wirken. Die Steuerung des
Leistungstransistors erfolgt iiber den Vorwértsstrom der Steuerdiode des Optokopplers.
Die unsymmetrische Spannungsversorgung von z.B. Ug, = 15V und Up_ = -5V kann
einfach durch Betrieb eines Pulstrafos mit einer rechteckférmigen Spannung up mit

Tastverhiltnis 25% und sekundirseitiger Spitzenwertgleichrichtung erfolgen
(Abb.9.7(b)).

U, (a) (b)

Abb.9.7: Ansteuerung von IGBTs oder MOSFETSs durch Optokoppler (a).
Die Energieversorgung wird durch Pulstrafos mit

Spitzenwertgleichrichtern sichergestellt (b).
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Die Erhohung der Leistungsdichte des gegenstindlichen Pulsgleichrichtersystems
erfordert eine Erhohung der Schaltfrequenz welche wiederum nur durch die
Verringerung der Schaltzeiten erreicht werden kann. Beim Schalten von modernen
COOLMOS Leistungstransistoren treten dadurch Spannungsflanken von bis zu
40kV/us [47] auf, die fiir die Ansteuerung als Gleichtaktspannung wirken. Eine sichere

Ansteuerung ist dann mit der Schaltung nach Abb.9.7(a) nicht mehr gewihrleistet.

Um den integrierten optoelektronischen Ansteuerbaustein nach wie vor nutzen zu
konnen, muss dessen Gleichtaktspannung auf im Datenblatt zugesicherte Werte
begrenzt werden. Dies geschieht mit einer Erweiterung der Anordnung nach Abb.9.7
mit einem Gleichtaktfilter bestehend aus der Gleichtaktinduktivitit Lp, den
Filterkondensatoren Cr und dem Dimpfungswiderstand R (Abb.9.8(a)) [109]. Das
Gleichtaktfilter —entspricht nach Abb.9.8(b) einem Tiefpass 2. Ordnung.
Vorteilhafterweise wird die Spannungsversorgung des Optokopplers dann auch nicht
mehr iiber einen getrennten Pulstrafo, sondern iiber einen DC/DC Konverter vor Ort,
realisiert als Miniatursperrwandler, durchgefiihrt. Dies verhindert, dass hochfrequente
Storungen durch die Spannungsflanken im Schaltzeitpunkt iiber die Energieversorgung
der Optokoppler in die Versorgung der Steuerelektronik gelangen. Ein weiterer Vorteil
ist, dass der DC/DC Konverter seinen Leistungsbedarf aus den Schaltiiberspannungen
der Leistungstransistoren bezieht. Diese Schaltiiberspannungen werden im Normalfall
durch eine verlustbehaftete Spannungsbegrenzungsschaltung bestehend aus einer

Diode, einem Kondensator und einem Widerstand begrenzt.

In Abb.9.9 ist das Ergebnis der digitalen Simulation des Filters dargestellt, die
Gleichtaktspannungsbelastung des Optokopplers verringert sich von 50kV/us auf
10kV/us. Die Funktionsweise des Filters kann messtechnisch nicht verifiziert werden,
da der Anschluss eines Hochspannungstastkopfes zur Messung der Gleichtakt-
spannungen das Messergebnis erheblich beeinflussen wiirde. Die indirekte Verifikation
erfolgt iiber die Tatsache, dass die Ansteuerimpulse ohne Storungen an das Gate des
Leistungstransistors gelangen. Die Fertigung der Filterinduktivitdt Ly = S00uH erfordert
besondere Sorgfalt, da deren parasitire Wicklungskapazitit gering gehalten werden
muss. Die symmetrische Anordnung der Filterkondensatoren Cp stellt sicher, dass ein
verbleibende Gleichtaktstrom zu gleichen Teilen iiber die RC-Glieder flief3t, also kein
Differenzstrom auftritt, der iiber die Sendediode flieBend zur Auslosung eines
fehlerhaften Schaltvorgangs fiithren konnte. Wichtig ist auch, dass die Versorgung des
Optokopplers niederinduktiv definiert und somit die treiberseitigen Anschliisse der RC-

Glieder fiir hohe Frequenzen als direkt verbunden angesehen werden konnen. Auf eine
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eigene negative Versorgung wurde hier bewusst verzichtet, um den

Realisierungsaufwand gering halten zu konnen.

Ucyo

\/

T |:1 Lr Cr R
|

Cr Cr (a) (b)

Abb.9.8: Ansteuerschaltung mit Reduktion der Gleichtaktspannung am
Optokoppler (a), Ersatzschaltung des Gleichtaktfilters (b). Parameter:
Ly =500uH, Cr = 10pF, R = 10kQ.
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Abb.9.9: Simulationsergebnis des Filters zur Begrenzung der
Gleichtaktspannung am  Optokoppler. Die  Spannungsanstiegs-
geschwindigkeit wird auf von 50kV/us auf 10kV/us reduziert.

9.3 Eigenbedarfsversorgung

Die Schaltung zur Versorgung der Steuerelektronik, der Liifter, der Relais zur
Uberbriickung der Vorladewiderstinde und gegebenenfalls der Gatetreiberschaltung ist
in Abb.9.10 dargestellt. Die gewdhlte Schaltungstopologie ist der Zweischalter-
Sperrwandler wegen des einfachen Aufbaus, des geringen Bauelementebedarfs und der
einfachen Moglichkeit, mehrere verschiedene, galvanisch getrennte

Ausgangsspannungen zu realisieren [103]. Die Zweischaltervariante hat gegeniiber dem
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Einschalter-Sperrwandler den Vorteil, dass die Spannungsbeanspruchung der
primérseitigen Halbleiter durch die Zwischenkreisspannung U; definiert ist. Der zweite
Leistungstransistor V, muss synchron zu V; betrieben werden, dies geschieht durch eine

einfache Pulstrafoansteuerung.

NI Lo
L, 319"
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Abb.9.10: Schematisierte = Schaltung der Eigenstromversorgung,

ausgefiihrt als Zweischalter-Sperrwandler.

Der Wirkungsgrad der Eigenbedarfsversorgung spielt eine untergeordnete Rolle, das
Hauptaugenmerk wird darauf gelegt, linear geregelte Versorgungsspannungen (+/-15V,
+5V) fiir die Steuerelektronik mit geringen schaltfrequenten Storungen zu erhalten und
den Eingangsstrom des Gesamtsystems nicht ungebiihrlich zu verzerren. Aus diesem
Grund werden zur netzseitigen Stromglittung Vorschaltinduktivititen L; ... L; mit je

3.6mH verwendet.
9.3.1 Dimensionierung des Transformators

Der angenommene Leistungsbedarf wird hauptsidchlich durch die beiden Liifter mit je
6W und die Steuerplatine (10W) bestimmt. Um die Universalitit der Stromversorgung
sicherstellen zu konnen, betrigt die ausgangsseitige Bemessungsleistung des
Sperrwandlers Po = 30W. Bei einem angenommenen Wirkungsgrad von 7 = 85%
betragt die Eingangsleistung dann Py = 35.3W. Der Eingangsspannungsbereich der
Eigenbedarfsversorgung soll fiir weltweiten FEinsatz ausgelegt sein, d.h. fiir
eine Netzphasenspannung Uy,,, = 90 ... 305V, entsprechend einer AufBenleiter-
spannung von Uy = 156 ... 528 = 480V+10%. Die Gleichspannung im
Zwischenkreis ist unter Vernachldssigung der Diodenspannungsabfille des Sechspuls-

Briickengleichrichters gleich dem Spitzenwert der Aulenleiterspannung;:
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Ul,min = \/EﬁUN,min = 220V’

9.11
Ul,max = ﬁ\/gUN,max = 747 V . ( )

Die Dimensionierung des Transformators muss auf Basis der kleinsten
Eingangsspannung u7 ., = Upmin = 220V erfolgen. Die gewihlte transformierte
Spannung der Sekundirseite im Entmagnetisierungszustand betrage ur; ., = 100V.

Damit erhilt man eine maximale relative Einschaltdauer (Tastverhiltnis) von

o= M7 L aus =0.3125. (9.12)

uT,l,ein + uT,l,aus

Fiir eine Bemessungsleistung des Ubertragers von Py = Py = 35.3W ergibt sich ein

Strommittelwert
) P
lT,l,an = T :160mA, (9.13)
1,min

und bei dreieckformigem Stromverlauf ein Spitzenwert
. i
I, =2%:1.O3A. (9.14)

Bei einer Schaltfrequenz von fg = 100kHz ergibt sich mit 6 = 0.3125 eine
Einschaltdauer von t; = 3.125us. Die erforderliche primérseitige Induktivitit des
Ubertragers berechnet sich demgemif zu

g

L= [ttr ) pindt =670uH. (9.15)

T.10

1

Bei Verwendung eines Magnetkerns EPCOS RM10 mit A; = 200nH ergibt sich eine
primdre Windungszahl von N; = 58Wdg, mit dem effektiven Eisenquerschnitt
A, = 98mm?> [103] folgt dann der Spitzenwert der Induktion

1"
AeNl 0

B=

Uz i oin 47 =120mT, (9.16)

der weit unter der Sattigungsinduktion liegt.

Insgesamt werden vier Ausgangsspannungen bendtigt: U, = 20V um einen 15V
Linearregler fiir die Steuerelektronik versorgen zu konnen, U; = 24V fiir die Liifter und
die Versorgung des -15V Linearreglers, U, = 10V fiir die Versorgung des +5V

Linearreglers und Us = 20V fiir die Versorgung des primérseitigen Steuerschaltkreises
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IC, (Us und Us sind in Abb.9.10 zur Wahrung der Ubersichtlichkeit nicht dargestellt).

Beispielhaft sei die Dimensionierung der Wicklung N, angefiihrt:

U,

N, =N, =12 Wdg.

(9.17)

uT,l,aux
Damit ergeben sich die Windungszahlen zu N3 = 14Wdg., N, = 6Wdg., Ns= 12Wdg.

Zur Abschitzung der Kupferverluste der einzelnen Wicklungen und damit des gesamten
Trafos werden der Stromeffektivwert pro Wicklung, der Wicklungswiderstand mit einer
mittleren Windungsldnge von Iy = 52mm [103], dem Drahtdurchmesser dy, der
Leitfihigkeit = 56m/Qmm?” sowie der Litzenanzahl i und die Wicklungskupferverluste

bei Raumtemperatur ermittelt:

I =1 \/E— 2F
T ,rms T 3 U\/ﬁ’

Ry =— - N'f,ﬂvﬁ 9.18)
V- Ay }/-i%
PV,Cu :ITz,rmsRN'

Eine Zusammenfassung der Ergebnisse der Berechnungen nach (9.18) ist in Tab.9.1
gegeben.

Wicklung N U o P Iy @ dy Ay Ry Pyc
A% W mm mm’ Q W

1 58 220 0.3125 35.3 0.331 20 0.1 0.157 0.330 0.036

2 12 20 0.6875 10.0 0.696 3 0.2 0.094 0.114 0.055

3 14 24 0.6875 15.0 0.870 3 0.2 0.094 0.133 0.100

4 12 20 0.6875 0.3 0.021 1 0.1 0.008 1.364 0.001

5 6 10 0.6875 10.0 1.393 45 0.1 0.353 0.015 0.029

Tab.9.1: Auflistung der Kupferverluste der einzelnen Wicklungen des

Trafos zur Eigenstromversorgung.
9.3.2 Dimensionierung der Halbleiter

Die beiden Leistungstransistoren werden spannungsmiflig mit der maximalen
Zwischenkreisspannung U 0 = 747V und stromméfBig mit dem Trafoprimérstrom

Iyt yms = I71ms = 0.331A belastet. Daraus ergeben sich mit einem Drain-Source-
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Widerstand Rps ,, = 5.5Q bei einer Gehdusetemperatur von 100°C (Toshiba 2SK1119)
Leitverluste von:

Py =171 imiRps o = 602mW . 9.19)

V1,rms

Die Halbleiter V3 und V; werden durch schnelle Dioden mit einer
Sperrspannungsfestigkeit von 1200V (RHRP8120) realisiert. Die Spannungsbelastung
der sekundirseitigen Gleichrichterdiode Vs (HFA15TB60) darf nicht unterschitzt

werden.  Sie  betrdgt = Uy+up,,, =Us+ur x—: =204v. Die verbleibenden

Gleichrichterdioden werden mit der gleichen Type realisiert.
9.4 Inbetriecbnahme und Stillsetzen des Systems, Fehlerzustinde

Da die Ausgangskondensatoren bei Inbetriebnahme des Systems vollstindig entladen
sind, miissen diese, um hohe Ladestrome und damit die Zerstorung des Systems bzw.
das Auslosen einer vorgeschalteten Sicherung zu vermeiden, zuerst kontrolliert geladen
werden. In Abb.9.11 sind dazu unterschiedliche Mdoglichkeiten in vereinfachter Form
dargestellt, d.h. die Leistungstransistoren und einige fiir die prinzipielle Wirkungsweise
der Vorladung nicht relevante Dioden sind nicht abgebildet. Die Vorladeschaltung
nach Abb.9.11(a) stellt die einfachste, aber am wenigsten empfehlenswerte Variante
dar. Der Vorladewiderstand Rp begrenzt bei offenem Relaiskontakt K den Ladestrom:;
sobald die Kondensatoren auf den Spitzenwert der Auflenleiterspannung geladen sind,
wird der Relaiskontakt K geschlossen. Der besondere Nachteil dieser Realisierungsform
ist die spannungsmiBige Zerstorung der Leistungshalbleiter im Fall des Offnens des
Relaiskontakts unter Stromfluss, da die Hochsetzstellerinduktivititen jedenfalls
versuchen, den Strom weiter zu treiben. AufBlerdem nimmt die Induktivitit im
Kommutierungskreis des Hochsetzstellers und damit die transiente Ausschalt-

tiberspannung an den Leistungstransistoren signifikant zu.

Die empfehlenswertere Alternative stellt die Vorladung durch netzseitig eingefiigte
Widerstinde und deren Uberbriickung durch das Relais K dar (Abb.9.11(b)). Werden
drei der sechs Netzdioden (alle Dy, oder Dy_) als Thyristoren ausgefiihrt, so besteht
eine elegante Methode zur Vorladung iiber eine parallel angeordnete Serienschaltung
einer Diode mit dem Vorladewiderstand Rp. Die Thyristoren werden dann nicht wie bei
einer Phasenanschnittsteuerung gesteuert, sondern vorteilhaft dauernd eingeschaltet,

sobald die Zwischenkreisspannung den Spitzenwert der AuBenleiterspannung erreicht
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hat. Die Steuerung der Thyristoren iibernimmt Mikrokontroller der Regelschaltung auf

Basis der Messung der Ein- und Ausgangsspannungen des Systems.

i
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Abb.9.11: Vorladung des Zwischenkreises des dreiphasigen

Pulsgleichrichtersystems.

Bei der praktischen Realisierung ist die in Abb.9.12 gezeigte rasche Aktivierung der
Thyristoren nach ca. 200ms nicht moglich, da erst die Spannungen zur
Eigenstromversorgung der Steuerplatine aufgebaut und stabilisiert werden miissen. In
Abb.9.13 ist der gemessene Hochlaufvorgang in Verbindung mit dem angeschlossenen
DC/DC Konverter dargestellt. Der Ladevorgang der Kondensatoren ist auch hier nach
ca. 300ms abgeschlossen, jedoch verharrt das System dann fiir ca. 2.5s in diesem
Zustand, bis das System schlieBlich selbsttitig in Betrieb geht und die
Ausgangsspannung von ca. 54V aufbaut. Die gesamte Dauer vom Einschalten der
dreiphasigen Spannungsversorgung bis zum Aufbau und zur Ausregelung der DC/DC
Konverterausgangsspannung betrigt hier 3.25s. Der Lastzustand des Systems spielt bei
der Hochlaufdauer nur eine untergeordnete Rolle.
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Abb.9.12: Simulierter Hochladevorgang der Zwischenkreiskondensatoren

bei Inbetriebnahme.

Wird das System aufler Betrieb gesetzt, indem die dreiphasige Spannungsversorgung
abgeschaltet wird, so erkennt die Mikrokontrollersteuerung die zu kleine Netzspannung
und sperrt die Schaltsignale sowie die Netzthyristoren bzw. Offnet unmittelbar die
Vorladewiderstinde iiberbriickenden Relais und sperrt die DC/DC Konverterstufe. Die
Zwischenkreiskondensatoren entladen sich dann iiber Entladewiderstinde. Bei
Wiederkehr der dreiphasigen Versorgungsspannung aktiviert sich das System
selbsttitig. Ein manuelles Ausschalten des Systems ist iiber eine Taste auf der

Steuerplatine vorgesehen.

Das System unterscheidet weiters kritische und unkritische Fehler, bei denen ein

Weiterarbeiten moglich ist. Ist es z.B. durch Phasenausfall nicht mehr moglich die volle
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Leistung an den Ausgang des Systems zu liefern, da entweder die Leitwertbegrenzung
oder die Spitzenstrombegrenzung wirkt (sieche (4.12)), so sinkt die
Zwischenkreisspannung dementsprechend ab. Der DC/DC Konverter erkennt dies und
reduziert auch seine Ausgangsleistung entsprechend und arbeitet dementsprechend auf
geringerem Leistungsniveau weiter. Ein kurzfristiges, geringes Uberschreiten des
maximal zulidssigen Eingangsstromspitzenwerts oder der Zwischenkreisspannung fiihrt
nicht zu einer sofortigen Abschaltung des Systems, sondern zu einer unmittelbaren,
hardwaremifig realisierten Halbierung des Leitwerts. Dadurch konnen transiente
Vorginge rasch und ohne Ausfall des Gesamtsystems behandelt werden. Erst bei einer
zweiten Schwelle des Eingangsstromspitzenwerts oder der Zwischenkreisspannung
wird das System abgeschaltet und meldet einen Fehler mittels LED, der einen Eingriff

des Benutzers erfordert.
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Abb.9.13: Inbetriecbnahme des Systems durch Einschalten der
dreiphasigen Versorgung. Netzphasenstrom iy (10A/Div),
Netzphasenspannung uy (500V/Div), DC/DC Konverter Ausgangsstrom i
(100A/Div) und -spannung u, (20V/Div).

Zur weiteren Erhohung der Zuverldssigkeit des Systems ist die Messung der
Kiihlkorpertemperatur und die Messung der Versorgungsspannung einer zusitzlichen
Treiberschaltung vorgesehen. Beide wirken einerseits direkt {iiber Hardware-
komparatoren und deaktivieren das System dadurch sofort. Das Mikrokontroller-
programm schaltet das System anschliefend aus und wartet auf einen Benutzereingriff.
Die Alternative, die programmtechnisch auch moglich wire, ist die automatische

Reaktivierung des Systems nach Abkiihlung oder Treiberspannungswiederkehr.



Kapitel 10
Zusammenfassung

Basierend auf einem objektiven Vergleich in Kapitel 2 hat sich bestitigt, dass das
gegenstdndliche Dreiphasen-Dreischalter-Dreipunkt-Pulsgleichrichtersystem im
Vergleich mit anderen dreiphasigen Gleichrichtern eine extrem gute Performance
aufweist. Es hat den besten Leistungsfaktor (99.96%) und sehr geringe
Stromverzerrungen (2.7%), der erreichte Wirkungsgrad und die erreichte
Leistungsdichte sind nur von Systemen zu iiberbieten, die einen wesentlich schlechteren

Leistungsfaktor von ca. 95% aufweisen.

In Kapitel 3 der vorliegenden Arbeit werden unterschiedliche Briickenzweigstrukturen
zur Realisierung des Systems analysiert und verglichen, weiters wird die
Spannungsbeanspruchung der Halbleiter mit nur halber Ausgangsspannung
nachgewiesen. Eine mogliche Form der Einschaltentlastung zur Erhohung des
Wirkungsgrades wird présentiert und das Schaltverhalten mit und ohne Schaltentlastung
verifiziert. Die erstellte Verlustbilanz zeigt, dass der Gewinn im Wirkungsgrad im
Bereich von 0.2 ... 0.3% liegt.

In Kapitel 4 wird eine Reglerstruktur entwickelt, die unsymmetrische Netzbedingungen
und den Phasenausfall sowie die Phasenwiederkehr im laufenden Betrieb beherrscht
und dabei immer ohmsches Netzverhalten aufweist. Die Funktionsweise der Regelung
und des Gesamtsystems wird durch digitale Simulation und experimentelle Analyse
verifiziert. Der einzige Nachteil des Konzepts ist die Notwendigkeit von
Analogmultiplizierern mit geringen Offsets zur Generierung der Stromsollwerte. Dieser
Nachteil wird durch die multipliziererfreie Eingangsstromregelung aus Kapitel 5
behoben. Dieses Konzept ist von einphasigen Systemen bekannt und wird fiir die

dreiphasige Anordnung modifiziert. Unterschiedliche Realisierungsformen werden
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analysiert und experimentell verifiziert, wobei schlieBlich eine Moglichkeit gefunden
wird, bei der auch die sonst notwendige Messung der Netzspannung zur Stromregelung
entfallen kann. Das neue Reglerkonzept wird mit dem herkommlichen, auf
Multiplizierern aufbauenden Konzept experimentell verglichen, wobei nur minimale
Performanceunterschiede auch beim Phasenausfall bzw. bei unsymmetrischen
Netzbedingungen festgestellt werden; das Netzverhalten bleibt ohmsch, der

Realisierungsaufwand sinkt jedoch erheblich.

Ein weiterer groBer Kostenfaktor bei einer industrienahen Realisierung des Systems
sind die Stromwandler zur Eingangsstrommessung. In Kapitel 6 wird daher nach einer
kurzen Einfilhrung in die Problematik der Strommessung ein Beobachter zur
Rekonstruktion der Phasenstrome auf Basis einer Messung des Stromes zum
Ausgangsspannungsmittelpunkt vorgestellt. Die Aspekte der praktischen Realisierung
werden dargestellt und eine Schaltung zur Realisierung des Beobachters wird detailliert
beschrieben und dimensioniert. Die Funktionsweise des Konzepts wird durch eine
experimentelle Analyse bestitigt, durch die Gleichtaktverschiebung der Ausgangs-
spannung auftretende Storungen in der Steuerelektronik miissen jedoch durch

Gleichtaktfilterung aller Messsignale vermieden werden.

Das Kapitel 7 beschiftigt sich mit der Gleichtaktverschiebung der Ausgangsspannung
und AbhilfemaBnahmen zur Verbesserung der elektromagnetischen Vertrédglichkeit.
Dabei werden alle strombildenden Komponenten und deren Auswirkungen mittels einer
digitalen Simulation présentiert. Unterschiedliche Moglichkeiten zur Unterdriickung der
Gleichtaktausgangsspannung, wie z.B. die direkte Verbindung des Ausgangs-
spannungsmittelpunkts mit dem Netzsternpunkt, die Wahl von nullkomponentenfreien
Schaltzustinden und die Verbindung des Ausgangsspannungsmittelpunkts mit einem
kiinstlichen, kapazitiven Netzsternpunkt werden dargestellt und Letzteres experimentell

mit Hilfe einer genormten EMV Messung erfolgreich verifiziert.

Nur wenige Anwendungen benotigen die hohe Ausgangsspannung des
Pulsgleichrichtersystems. Speziell bei Telekommunikationsstromversorgungen ist eine
galvanisch getrennte Spannung von typisch 48V zu erzeugen. In Kapitel 8 wird daher
eine geeignete DC/DC Ausgangsstufe, die zur Eingangsstufe kompatibel ist, entwickelt.
Unter der Randbedingung hoher Systemzuverldssigkeit, minimaler Komplexitét und der
Einsetzbarkeit zur Eingangsstufe gleichwertiger Leistungshalbleiter wird eine passende
Konvertertopologie vorgestellt. Durch die Verwendung von Leistungshalbleitern mit

einer Spannungsfestigkeit gleich der halben Ausgangsspannung des Pulsgleich-
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richtersystems, wird die primérseitige Serienschaltung und durch den hohen geforderten
Ausgangsstrom die sekundirseitige Parallelschaltung von zwei Teilsystemen
notwendig. Dies erfordert den FEinsatz einer Spannungssymmetrierung im
Zwischenkreis. Die Regelung des Systems wird prisentiert und eine ausfiihrliche
Dimensionierung des Leistungsteils mit Verlustaufteilung und Wirkungsgradpradiktion
durchgefiihrt. SchlieBlich wird das System in Verbindung mit der Pulsgleichrichterstufe

im nichtliickenden und im liickenden Betrieb detailliert experimentell analysiert.

Das abschlieende Kapitel 9 beleuchtet einige Aspekte der praktischen Realisierung.
Unterschiedliche Realisierungsformen der Eingangsinduktivititen werden présentiert
und die am besten geeignete Variante mit Eisenpulverringkern genauer dimensioniert.
Raum fiir Verbesserung bieten dabei das Frequenzverhalten und die erzielte
Energiedichte, was durch den Einsatz von Flachkupferinduktivititen mit Eisenpulver-
kern erreichbar wire. Der Einsatz von schnelleren Leistungsschaltern ist eine weitere
Moglichkeit zur Steigerung der Leistungsdichte des Systems, in diesem Fall muss
jedoch nach Abschnitt 9.2 deren Ansteuerung fiir steile Gleichtaktspannungs-
dnderungen konzipiert werden. In Abschnitt 9.3 wird die Eigenbedarfsversorgung des

Systems beschrieben und dimensioniert.

Die Inbetriecbnahme des Systems erfordert nach Abschnitt 9.4 besondere
Aufmerksamkeit, da durch die Hochsetzstellerstruktur des Systems vor Freigabe der
Schaltsignale die Zwischenkreiskondensatoren kontrolliert aufgeladen werden miissen.
Dazu werden unterschiedliche Moglichkeiten prisentiert. Der Hochlauf des
Gesamtsystems wird anhand einer Simulation und einer Messung am realen System
gezeigt. Ein digitaler Controller iiberwacht die Fehlerzustinde des Systems, wobei
zwischen kritischen und unkritischen Fehlern, bei denen ein eingeschrinktes

Weiterarbeiten des Systems mdglich ist, unterschieden wird.

Das hier beschriebene Dreiphasen-Dreischalter-Dreipunkt-Pulsgleichrichtersystem hat
sich in der Zwischenzeit in der Industrie gut etabliert, es wird von zahlreichen

Unternehmen erfolgreich eingesetzt.
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Kapitel 11

Ausblick

11.1 Erhohung der Leistungsdichte des Systems

Durch den FEinsatz von modernen Halbleiterbauelementen, wie z.B. COOLMOS
Leistungstransistoren und SiC Dioden, konnen die Halbleiterverluste der in der
vorliegenden Arbeit diskutierten Schaltung deutlich gesenkt werden [47]. Durch
Erhohung der Schaltfrequenz auf 48kHz und Verwendung von Induktivititen mit
Flachkupferwicklung (Abschnitt 9.1.4) kann der Wirkungsgrad von 77 = 97% (Tab.3.2
bzw. Abb.8.8) unter Beibehaltung der forcierten Luftkiihlung ohne weitere Ma3nahmen
auf 7 = 98% bei Nennspannung angehoben werden. Die Leistungsdichte des
Pulsgleichrichtersystems steigt dann von p = 1.8kW/dm® auf 3kW/dm’. Ein optimiertes
System kann bei Wasserkiihlung und einer Schaltfrequenz von 500kHz eine
Leistungsdichte von p = 13kW/dm’, mit einem Wirkungsgrad von 7 = 95 ... 97%
erreichen (Abb.11.1). Das System muss allerdings volldigital unter Einsatz eines FPGA

geregelt werden.
11.2 Wirkungsgradmaximierung zweistufiger Stromversorgungssysteme

Stromversorgungssysteme werden dem heutigen Stand der Technik entsprechend meist
zweistufig ausgefiihrt, wobei netzseitig ein PWM Gleichrichter und ausgangsseitig ein
DC/DC Konverter vorgesehen ist. Fiir derartige Systeme besteht die Forderung nach
Einsetzbarkeit in einem weiten Eingangsspannungsbereich, typisch zwischen 90V und
270V oder sogar 305V Phasenspannung. Weiters wird eine Verstellbarkeit der
Ausgangsspannung im Bereich 46 bis 56V gefordert um bei Batteriepufferung des
Ausgangs abhiéngig vom Ladezustand der Batterie auftretende

Spannungsschwankungen tolerieren zu kénnen.
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Abb.11.1: Auf Leistungsdichte optimiertes Pulsgleichrichtersystem mit

p = 13kW/dm’ unter Verwendung von COOLMOS Leistungstransistoren,
SiC Dioden und Wasserkiihlung.

Entsprechend der Forderung nach weitem Eingangsspannungsbereich erfolgt die
Auslegung der Systeme unter Beriicksichtigung der Hochsetzstellerfunktion der
Eingangsstufe derart, dass die Ausgangsspannung des Gleichrichters, d.h. die
Zwischenkreisspannung, hinreichend weit iiber dem Spitzenwert der maximalen
Netzspannung liegt. Dieser Zwischenkreisspannungswert wird innerhalb des gesamten
Ein- und Ausgangsspannungsbereichs beibehalten, was insbesondere bei kleiner
Eingangsspannung zu einer hohen relativen Einschaltdauer der Leistungstransistoren
des Pulsgleichrichters und damit zu hohen Leitverlusten fithrt. Weiters resultieren dann
aufgrund des hohen Eingangsstroms relativ hohe Schaltverluste und damit eine

signifikante Verringerung des Wirkungsgrades. Bei kleiner Ausgangsspannung fiihrt
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die konstante Zwischenkreisspannung zu einer relativ hohen schaltfrequenten
Schwankung des Ausgangsstromes, der in einem hoheren Induktivititswert der
Ausgangsinduktivitit und der Dimensionierung der  Ausgangsfeinfilterung
Beriicksichtigung finden muss. Weiters treten auch hier infolge des bei kleiner
Ausgangsspannung und konstanter Ausgangsleistung hoheren Ausgangsstromes hohere,
wirkungsgradvermindernde Schaltverluste der zwischenkreisseitigen Leistungs-
halbleiter des DC/DC Konverters auf.

Seitens der mechanischen Konstruktion sind fiir die Leistungshalbleiter der
Pulsgleichrichterstufe, der Primér- und der Sekundirseite der DC/DC-Konverterstufe
meist getrennte Kiihlkorper vorgesehen. Die durch diese Kiihlkorper gefiihrte
Luftmenge wird so gesteuert, dass eine fest vorgegebene Kiihlblechtemperatur nicht
tiberschritten wird. Fiir geringe Verluste liegt damit nur eine relativ geringe
Liifterdrehzahl und damit vorteilhaft eine nur geringe Lirmentwicklung durch die
Stromversorgung vor. Allerdings tritt damit bei Teillast eine nur geringe
Sperrschichttemperatur der Ausgangsdioden des DC/DC Konverters und damit
verglichen mit Volllast bzw. maximaler Sperrschichttemperatur eine relativ hohe

Diodendurchlassspannung auf, die den Teillastwirkungsgrad verschlechtert.

Um fiir den gesamten Eingangsspannungs- und Ausgangsleistungsbereich einer
zweistufigen Stromversorgung einen hohen Wirkungsgrad sicher zu stellen, sind. Der
Grundgedanke besteht darin, die Zwischenkreisspannung und die Schaltfrequenzen der
Ein- und Ausgangsstufe nicht auf einem konstanten Wert zu halten, sondern abhingig
von der jeweiligen FEingangsspannungsamplitude und dem  jeweiligen
Ausgangsspannungswert zu verdndern [110]. Weiters ist der Sollwert der Temperatur
des die Ausgangsdioden tragenden Kiihlkorpers ausgangsstromabhingig zu dndern. Die
Veridnderung der Zwischenkreisspannung erfolgt so, dass diese bei einphasig
gespeistem System mit fallender Amplitude der Netzspannung und bei dreiphasiger
Speisung mit fallendem Maximalwert der Amplituden der drei verketteten
Netzspannungen soweit verringert wird, dass noch eine fiir rasche Stroménderungen
erforderliche Differenz zwischen Netzspannungsamplitude bzw. Maximalwert der
Amplituden der verketteten Netzspannung und der Zwischenkreisspannung bestehen
bleibt. Dabei wird die Zwischenkreisspannungsverringerung abhingig von der zu
bildenden Ausgangsspannung nach unten derart begrenzt, dass der jeweilige
Ausgangsspannungswert mit einem Tastverhdltnis gebildet wird, das einen fiir die
Ausregelung von Stérungen, z.B. Belastungsidnderungen, hinreichenden Abstand vom

maximal zuldssigen Tastverhiltniswert aufweist. Entsprechend der resultierenden
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relativen Absenkung oder Erhohung der Zwischenkreisspannung gegeniiber dem
Nennwert werden weiters auch die Schaltfrequenzen der Ein- und der Ausgangsstufe in
gleicher Weise relativ gegeniiber dem Nennwert gedndert, womit der Rippel des
Netzstroms und des Ausgangsstroms auf einem ndherungsweise konstanten Wert
gehalten und die Schaltverlustleistung beider Stufen verringert bzw. der Wirkungsgrad
der Energieumformung erhoht wird. SchlieBlich wird der Sollwert der
Ausgangsdiodenkiihlkorpertemperatur mit abnehmendem Mittelwert des
Ausgangsstroms derart erhoht, dass unabhiingig vom jeweiligen Ausgangsstromniveau
eine konstante Sperrschichttemperatur der Dioden nahe der zuldssigen Grenztemperatur
resultiert und so eine relativ geringe Diodendurchlassspannung bzw. geringe

Diodenleitverluste erreicht werden.

Wie eine ndhere Analyse anhand von Verlustmodellen der Stromversorgung zeigt,
resultiert bei Betrieb der zweistufigen Stromversorgung mit oben beschriebenem
Verfahren eine Erhohung des Wirkungsgrades der Energieumformung von typisch
0.5% und somit im durchlaufenden Betrieb eine signifikante Verringerung der
Energiekosten, die, da das Verfahren nur auf die fiir die Regelung der Stromversorgung
ohnehin zu erfassenden Groflen Bezug nimmt, im Wesentlichen ohne Erhohung des

Realisierungsaufwandes der Steuerung erreicht wird.

Die Wahl der Betriebsparameter kann dabei nicht nur nach vorgegebenen Kennlinien
erfolgen, sondern die auf maximalen Wirkungsgrad fithrenden Betriebsparameter
(Zwischenkreisspannung, Schaltfrequenz der Eingangsstufe und der Ausgangsstufe und
Ausgangsdiodenkiihlkorpertemperatur) konnen auch durch eine Online-Optimierung
ermittelt werden. Es werden so vorteilhaft z.B. auch der Einfluss der Innentemperatur
der Stromversorgung, und die Ummagnetisierungs- und Kupferverluste in den
Vorschaltinduktivititen und Hochfrequenztransformatoren auf den Wirkungsgrad
beriicksichtigt. Die Online-Optimierungen erfolgen derart, dass fiir einen Betriebspunkt
der Stromversorgung, d.h. fiir gegebene Ausgangsspannung und gegebenen
Ausgangsstrom, die aus dem Netz aufgenommene Leistung vor und nach einer
geringfiigigen Anderung eines oder mehrerer Betriebsparameter verglichen und der
Anderungsschritt dann als im Sinne der Optimierung erfolgreich angesehen wird, wenn
er in einer Verringerung der Eingangsleistung bzw. Erhohung des Wirkungsgrades
resultiert. Der zuldssige Variationsbereich der Betriebsparameter ist dabei iiber
Maximalwerte der Zwischenkreisspannung, der Schaltfrequenzen und der
Ausgangsdiodenkiihlkorpertemperatur nach oben und iiber Minimalwerte nach unten zu

beschrinken.
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Verzeichnis verwendeter Formelzeichen

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit werden folgende Grundsitze zur Kennzeichnung

der elektrischen Groflen verwendet:

e Kleinbuchstaben kennzeichnen zeitlich verdnderliche Groen.
e GroBbuchstaben kennzeichnen zeitunabhiingige (konstante) Groen, Mittelwerte
oder Effektivwerte.

e Das Spitze-Symbol (“*”) auf einer Grée kennzeichnet deren Spitzenwert.

¢ Eine unterstrichene Grofle kennzeichnet einen Raumzeiger oder eine komplexe

GrofBe.
Indizes:
N Netz
0 Ausgang (output)
rms Effektivwert (root-mean-square value, quadratic mean value)
avg Mittelwert (average, mean value)
max Maximalwert
min Minimalwert

Symbole, Betriebsmittelkennzeichnungen:

A Flache (area)

Ar, Eisenfliche

Acy Kupferquerschnitt

B Flussdichte, Induktion

C Kondensator

Cr Filterkondensator

Co Ausgangskondensator

dy AuBendurchmesser

D; Dioden

Dy Freilaufdioden

Dy ; Antiparallele Dioden zu Leistungsschaltern
Dy Netzdioden

Dy, Moduldioden oder Mittelpunktsdioden
ESR Aquivalenter Serienwiderstand (equivalent series resistance)

F(s) Ubertragungsfunktion im Bildbereich
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fr Schaltfrequenz (Pulsfrequenz)

fv Netzfrequenz

I3 Bandbreite

g Luftspalt

i Strom oder Index (i =R, S, T)

I Effektivwert der Harmonischen mit Ordnungszahl n
Inw) Effektivwert der Harmonischen des Netzstroms mit Ordnungszahl n
I, Netzstrom

IN s Effektivwert des Netzstroms

I\ avg Gleichrichtwert des Netzstroms

Iy Spitzenwert des Netzstroms

T ) Spitzenwert der Harmonischen des Netzstroms mit Ordnungszahl n
ir Drosselstrom

I Spitzenwert des Drosselstroms

I g Mittelwert des Drosselstroms

11 s Effektivwert des Drosselstroms

1co.rms Effektivwert des Stroms im Ausgangskondensator
lo Ausgangsstrom

iy Nullkomponente des Stroms

lom Vorsteuersignal

i3 Dritte Harmonische

I Spitzenwert der dritten Harmonischen

ir, Transformatorstrom

I7 s Effektivwert des Transformatorstroms

10,avg Raumzeiger des Eingangsstroms

ipy , ip. Dreieckformige Trigersignale

I lim Begrenzter Stromsollwert

Ip Primirstrom

I Sekundirstrom

j J = (sg ss st): Tripel der Schaltzustandsfunktionen s;

n Z.ahl der Harmonischen

K Relais

Kion Konstante zur Berechnung des linearen Anteils der Einschaltverluste

K o5 Konstante zur Berechnung des linearen Anteils der
Ausschaltverluste

Koon Konstante zur Berechnung des konstanten Anteils der
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Einschaltverluste

Ko o5 Konstante zur Berechnung des konstanten Anteils der
Ausschaltverluste

lw Mittlere Windungsldange

L Induktivitdt, Drossel

Lr Filterinduktivitat

Ly Netzinduktivitit

Lpc Induktivitit auf der Gleichstromseite

m Masse

mg, Eisenmasse

My, Kupfermasse

mr Masse des Transformators

M Modulationsindex

N Windungszahl, Spannungsiibersetzungsverhéltnis oder
Netzsternpunkt

N’ Kiinstlicher Netzsternpunkt

PFe Bezogene Eisenverluste

P Wirkleistung

Py Verluste

Py Ausgangsleistung

Py Eingangsleistung

Py Gesamtverluste der Leistungsschalter (MOSFETSs oder IGBTs)

Psc Leitverluste eines Leistungsschalters

Ps on Einschaltverluste eines Leistungsschalters

Pg o5 Ausschaltverluste eines Leistungsschalters

Pss Gesamte Schaltverluste eines Leistungsschalters

Py Gesamtverluste der Dioden

Py pe Eisenverluste

Pr, Eisenverluste

Py cu Kupferverluste

P; Gesamtverluste der Induktivitdten

Pco Gesamtverluste der Ausgangskondensatoren

P Verluste fiir Stromversorgung der Steuerung, Liifter und
Ansteuerung

P Zusatzverluste, die rechnerisch nicht ermittelt wurden (Verdrahtung,

Uberspannungsbegrenzung, usw.)
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Rce

RDS, on

Ohmscher Widerstand

(differenzieller) Kollektor-Emitter Widerstand eines IGBTs im
Einschaltzustand

Drain-Source Widerstand eines MOSFET im Einschaltzustand
(differenzieller) Widerstand einer Diode in Vorwirtsrichtung
Einschaltwiderstand am Gate

Ausschaltwiderstand am Gate

Thermischer Widerstand

Thermischer Widerstand von der Sperrschicht auf das Gehduse
Thermischer Widerstand vom Gehéuse auf den Kiithlkérper
Thermischer Widerstand von der Sperrschicht auf den Kiihlkorper
Thermischer Widerstand der Kupferwicklung zur Umgebung
Thermischer Widerstand des Eisenkerns zur Umgebung
Halbleiter-Leistungsschalter (MOSFET oder IGBT)
Schaltsignal

Einschaltzeit

lokale, innerhalb einer Pulsperiode laufende Zeit
Uberlappungszeit

Verzogerungszeit (response time)

Transformator, Temperatur oder Periode

Temperaturdifferenz

Umgebungstemperatur

Kiihlkodrpertemperatur

Sperrschichttemperatur

Maximale Sperrschichttemperatur

Pulsperiode

Netzperiode

Stromverzerrung

Spannungsverzerrung

Potentialdifferenz des Verbindungspunktes M der
Ausgangskondensatoren C, und C. gegeniiber dem idealen
Mittelpunkt der Ausgangsspannung uy, = %2 (lucl - luc,l)
Netzphasenspannung

Spitzenwert der Netzphasenspannung

Effektivwert der Netzphasenspannung
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Up,jj AuBenleiterspannung

Uy Effektivwert der AuBBenleiterspannung

Uy Spitzenwert der Auf3enleiterspannung

Uy Umrichtereingangsspannung

Uy Spitzenwert der Umrichtereingangsspannung

Uy, Raumzeiger der Gleichrichtereingangsspannung fiir den
Schaltzustand j

U avg Mittelwert der Raumzeiger der Gleichrichtereingangsspannung iiber

eine Pulsperiode
UL avg Grundschwingungsspannungsabfall an den Eingangsinduktivititen

ucy, uc. Kondensatorspannungen

T Modulationsgrenze fiir das Tiefsetzstellersystem
UcE i Spannung an Filterkondensatoren
Uo Ausgangsspannung

Uck sar Kollektor-Emitter Sittigungsspannung im Einschaltzustand eines

IGBT
Up Vorwirtsspannungsabfall einer Diode @ I, =0
Vv Volumen
Ve Kondensatorvolumen
Vi Liiftervolumen
Vu Kiihlkorpervolumen
Vv, Volumen der Induktivititen
Vr Transformatorvolumen
Vaux Gesamtvolumen der Eigenstromversorgung, Leiterplatten,

Strommessung, Uberspannungsbegrenzungsschaltungen,

Vorladeschaltung
Veon Volumen des Steuerplatine
X4 Genauigkeit
) Tastverhiltnis
& Linearitétsfehler
n Wirkungsgrad
A Leistungsfaktor
Yo, Leistungsdichte
74 Spitzenwert des Verkettungsflusses
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Curriculum Vitae

Personliche Daten:

Name:
Geburtstag und -ort:
Eltern:

Familienstand:

Staatsbiirgerschaft:
Wohnsitz:
Schulbildung:
1979 bis 1983
1983 bis 1987
1987 bis 1992

1993 bis 1998

1998 bis 2001

2001 bis 2007

Berufliche Titigkeit:

Juli 1988

August 1990
07/1992 bis 02/1993
03/1993 bis 08/2001
seit 06/2001

seit 08/2001

Dipl.-Ing. Johann Minibock
5. Mai 1973, Horn

Johann Minibock, Landwirt in Ruhe
Annemarie Minibock, Landwirtin in Ruhe

Verheiratet mit Dagmar Minibock, geborene Penz
Sohn Andreas (geboren am 21.1.2005)
Tochter Kathrin (geboren am 22.1.2007)

Osterreich
A-3752 Walkenstein, Purgstall 5

Volksschule in Geras
Hauptschule in Weitersfeld, erster Klassenzug

Hohere technische Bundeslehranstalt in Hollabrunn,
Matura am 12. Juni 1992 mit ausgezeichnetem Erfolg
abgeschlossen.

Technische Universitit Wien, Diplomstudium der
Elektrotechnik, Studienzweig Automatisierungstechnik und
Regelungstechnik,

am 9. Oktober 1998 mit ausgezeichnetem Erfolg
abgeschlossen.

Technische Universitit Wien, Doktorstudium der
technischen Wissenschaften, Dissertationsgebiet
Elektrotechnik.

Eidgendossische Technische Hochschule Ziirich,
Doktorstudium der technischen Wissenschaften.

Ferialpraxis bei Fa. Mannesmann Kienzle in Wien
Ferialpraxis bei Fa. Ziegelwanger in Horn
Prisenzdienst Garde Wien

Technischer Angesteller bei Fa. Egston in Eggenburg
Gewerbeinhaber Elektroniker/Mechatroniker

Vertragslehrer an der Hoheren technischen
Bundeslehranstalt Hollabrunn
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Wissenschaftliche Arbeiten:
1993 bis 2007 10 Patente

2000 bis 2007 21 Veroffentlichungen auf internationalen Fachkonferenzen
1 Veroffentlichung in internationalen Fachjournalen

Stand: April 2008




