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Kurzfassung

In der vorliegenden Arbeit wird ein neuartiges dreiphasiges Pulsgleichrichtersystem mit einer Dreischalter-
Tiefsetzstellereingangsstufe und integrierter Hochsetzstellerausgangsstufe mit sinusférmigen Netzstromen
und ohmschem Grundschwingungsverhalten fiir einen weltweiten Einsatz, d.h fiir den Betrieb in einem
weiten Eingangsspannungsbereich von 208 V . .. 480 V Auflenleiterspannung, mit einer Ausgangsspannung
von 400 V und einer Nennleistung von 5 kW vorgestellt, das gegeniiber den bekannten Schaltungsstruk-
turen wie dem Tiefsetzsteller oder dem Hochsetzsteller im genannten Einsatzbereich deutliche Vorteile
beziiglich des Wirkungsgrades zeigt und gegeniiber der Zusammenschaltung einphasiger Schaltungsstruk-
turen einen wesentlich geringeren Realisierungsaufwand aufweist.

Die Entwicklung der Schaltung des Gleichrichtersystems wird in Kapitel 1 gezeigt, wobei von der
Kombination eines konventionellen Stromzwischenkreisumrichters mit einer integrierten Hochsetzsteller-
ausgangsstufe ausgegangen wird.

Die theoretische Analyse der Schaltung, die Bestimmung der Stromraumzeiger, die fiir die Bildung
des Eingangsstromes zur Verfiigung stehen, sowie die analytische Berechnung der Einschaltdauern und
der Bauelementebeanspruchungen sind in Kapitel 2 gezeigt.

In Kapitel 3 werden verschiedene Modulationsverfahren, d. h. Méglichkeiten zur Anordnung der
aktiven Schaltzustdnde und des Freilaufzustandes der Tiefsetzstellereingangsstufe innerhalb einer Puls-
halbperiode, sowie die Wahlmoglichkeit, ob und welcher Leistungstransistor wihrend eines m/3-breiten
Netzintervalls im eingeschalteten Zustand verbleiben soll, untersucht und hinsichtlich ihrer Schaltverluste
verglichen.

Fiir 5 kW Ausgangsleistung, einen weiten Eingangsspannungsbereich von 208 V ... 480 V Auflenlei-
terspannung und 400 V Ausgangsspannung wird in Kapitel 4 die Dimensionierung eines Leistungsteils
vorgenommen und es werden die passenden Leistungshalbleiter und deren Schutzbeschaltung sowie die
passiven Bauelemente ausgewéhlt. Die gesamte Regelung des Gleichrichtersystems soll in einen digitalen
Signalprozessor implementiert werden.

Um die Dimensionierung der Leistungshalbleiter zu kontrollieren, wird in Kapitel 5 eine detail-
lierte experimentelle Analyse des Schaltverhaltens der Leistungstransistoren und -dioden vorgenommen,
womit die Schaltverluste bei allen vorkommenden Schalthandlungen ermittelt und daraus die Gesamt-
verluste sowie der Wirkungsgrad berechnet werden kénnen. Damit konnen ein sicherer Betriebsbereich
in Abhéngigkeit von Schaltfrequenz und Ausgangsleistung und somit die zuldssigen Betriebsparameter
ermittelt werden. Die selbe experimentelle Analyse und die Ermittlung zuléssiger Betriebsparameter wird
auch fiir die Realisierung der Tiefsetzstellereingangsstufe mit von IYXS Semiconductor GmbH gefertig-
ten Modulen VUI 30-12N1, die die Leistungshalbleiter eines Briickenzweiges enthalten, durchgefiihrt.
Weiters sollen auch der Einfluss von Nichtidealitaten auf das Betriebsverhalten des Gleichrichtersystems
untersucht und Abhilfemafinahmen aufgezeigt werden.

Um die Moglichkeiten zur Reduktion der Grofle der Filterkomponenten zu untersuchen, werden die in
Kapitel 3 vorgestellten Modulationsverfahren in Kapitel 6 hinsichtlich der Spannungsbelastung an den
eingangsseitigen Filterkondensatoren sowie hinsichtlich des Rippelstromes an der Zwischenkreisindukti-
vitédt verglichen.

Aufgrund der industriellen Einsetzbarkeit wird an die Regelung des Gleichrichtersystems die Anforde-
rung gestellt, dass ein Betrieb mit ohmschem Netzverhalten auch in unterschiedlichen Netzfehlerzustéinden
weiterhin moglich ist, wobei das unsymmetrische Netz, der Ausfall einer Phase sowie der Kurzschluss und
der Erdschluss bei gleichzeitigem Phasenausfall als Fehlerzustdnde angenommen werden. Die Regelstruk-
tur wird in Kapitel 7 vorgestellt, digitale Simulationen und experimentelle Analysen bestétigen deren
Funktion, und die Messung der charakteristischen Kenngroéfien des Gleichrichtersystems wie Leistungs-
faktor, Total Harmonic Distortion der Netzphasenstrome und Wirkungsgrad zeigen gute Eigenschaften
fiir den Betrieb in einem Fehlerfall sowie im Normalbetrieb.

In Kapitel 8 wird die Parallelschaltung von zwei Eingangsstufen des Gleichrichtersystems untersucht,
um eine hohere Ausgangsleistung als die mit 5 kW angenommene Nennleistung zu erhalten. Es wird ein
Modulationsverfahren entwickelt, das hinsichtlich der Eigenstabilitdt der Stromaufteilung zwischen den
Gleichrichtersystemen sowie hinsichtlich des Stromrippels an den Zwischenkreisinduktivitdten giinstige
Eigenschaften zeigt und es wird eine einfache Moglichkeit der Symmetrierung des Zwischenkreisstro-
mes vorgestellt. Weiters werden unterschiedliche Regelstrukturen zur Zwischenkreisstromsymmetrierung



ausgearbeitet und durch experimentelle Analyse eine vorteilhafte Struktur ausgewéhlt. Auch fiir den
Parallelbetrieb werden die charakteristischen Kenngréflen ermittelt.



Abstract

In this thesis a novel three-phase pulse-width-modulated rectifier system with a three-switch buck-type
input stage and an integrated DC/DC boost converter output stage with sinusoidal mains phase currents
and unity power factor is presented for world-wide applicability, i. e. for a mains voltage range of
208 V ... 480 V line-to-line voltage, for an output voltage of 400 V and an output power of 5 kW. As
compared to well known topologies like buck converter or boost converter, the novel rectifier system shows
the advantage of a higher efficiency for the application in the wide input voltage range, and as compared
to the combination of three single-phase buck+boost converters the proposed rectifier systems shows a
significantly lower complexity .

The development of the structure of the rectifier system is given in Chapter 1, where the base is
the combination of a conventional current source converter with an integrated DC/DC boost converter
output stage.

The theoretical analysis of the rectifier system, the determination of the current space vectors which
are available for the formation of the input current, and the analytical calculation of the on-times of the
power transistors as well as of the current and voltage stress of active and passive components are given
in Chapter 2.

In Chapter 3 different modulation methods, i. e. possibilities for arranging active switching states
and the free-wheeling state of the buck input stage within a pulse period, and the possibility, if a power
transistor should be kept in the on-state during a 7/3-wide interval of the mains period, are investigated
and compared concerning their switching losses.

For 5 kW output power, a wide input voltage range of 208 V ... 480 V line-to-line voltage and 400 V
output voltage the dimensioning of the power stage is given in Chapter 4 and power semiconductors,
snubber circuits and passive components are chosen. The control of the rectifier system is implemented
in a digital signal processor.

In order to check the dimensioning of the power semiconductors, a detailed experimental analysis of
the switching behavior of the power semiconductors is carried out in Chapter 5. There, the switching
losses of all occurring switching actions are determined and the total power loss as well as the efficiency
are calculated. With this the safe operating area in dependency on the switching frequency and the
output power and the allowable operating parameters can be given. The same analysis is carried out
for the realization of the buck input stage with power modules VUI 30-12N1 from I'YXS Semiconductor
GmbH which contain the power semiconductors of one bridge leg. Furthermore, the influence of non-
idealities on the operating behavior of the rectifier system is investigated and proper pre-control methods
or hardware adaptations for minimizing the influences are discussed.

In order to reduce the size of the input filter components, the modulation methods presented in
Chapter 3 are compared in Chapter 6 concerning the input filter capacitor voltage ripple and the
buck+boost inductor current ripple.

Due to the industrial application of the rectifier, the system should continue in operation with si-
nusoidal mains phase currents and unity power factor also in case of a mains failure. The investigated
failure conditions are unbalanced mains, the loss of one phase, a short circuit between two phases and
an earth fault during the loss of one phase. A proper control structure is presented in Chapter 7, dig-
ital simulations and experimental results confirm the function of the control, the system characteristics
like power factor, total harmonic distortion of the mains phase currents and efficiency show reasonable
behavior during normal conditions and during a mains failure.

In Chapter 8 the parallel connection of two buck input stages is investigated in order to achieve a
higher output power. A modulation method is chosen, which is advantageous concerning the self-stability
of the DC-link current partitioning between the rectifier systems and concerning the DC-link current
ripple. Furthermore, a simple possibility for the symmetrization of the DC-link currents is given and
different control structures for DC-side current balancing are presented and compared by experimental
investigations. The systems characteristics are determined for parallel operation, too.
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Kapitel 1

Einleitung

Die rasch fortschreitende Verbreitung leistungselektronischer Systeme hat zu einer Vielzahl an Richtlinien,
Empfehlungen und Vorschriften gefiihrt, die eine Begrenzung der Oberschwingungsbelastung des Netzes
sicherstellen sollen. Damit gewinnen netzriickwirkungsarme Stromrichterkonzepte mit niherungsweise
sinusformiger Stromaufnahme und ohmschem Grundschwingungsverhalten immer mehr an Bedeutung.
Weiters fordern industrielle Anwendungen Systeme mit hoher Leistungsdichte und hohem Wirkungsgrad
und es wird oft die Forderung nach einem moglichen Betrieb des Gleichrichtersystems fiir einen weltweiten
Einsatz, d.h. an einem weiten Eingangspannungsbereich gestellt. Im Folgenden werden unterschiedliche
Gleichrichtersysteme vorgestellt und beziiglich Anwendbarkeit fiir weltweiten Einsatz verglichen, wobei
ein Spannungsbereich von 208 V...480 V Auflenleiterspannung und eine Ausgangsleistung von einigen
kW fiir die Betrachtungen herangezogen wird. Die Ausgangsspannung soll idealerweise 400 V betragen,
damit die von Einphasensystemen bekannte Technik fiir den nachgeschalteten DC/DC-Konverter, der die
Ausgangsspannung auf z.B. 48 V oder 60 V heruntersetzt, verwendet werden kann.

1.1 Schaltungsstrukturen

In Abb. 1.1 sind die bekannten Schaltungsstrukturen von Tiefsetzsteller, Hochsetzsteller sowie Tief-
Hochsetzsteller gezeigt, die Funktion dieser Strukturen ist in [1] detailliert beschrieben. Jede dieser Struk-
turen zeigt die folgenden Eigenschaften:

e Sinusférmige Eingangsstrome,

e ohmsches Grundschwingungsverhalten,

e Eingangs- und Ausgangsgrofien zeigen nur schaltfrequente Harmonische,

e bei symmetrischen Netzverhéltnissen treten keine niederfrequenten Harmonischen auf,
e kleine Filterbauteile.

Allerdings bieten diese Schaltungsstrukturen nicht die Moglichkeit eines effizienten Einsatzes in einem
weiten Eingangsspannungsbereich, wie im Folgenden gezeigt wird, und diese Strukturen erlauben auch
nicht die Fiihrung eines sinusférmigen Netzstromes wihrend des Ausfalls einer Phase.

1.1.1 DREIPHASIGER TIEFSETZSTELLER

Der Tiefsetzsteller (vgl. Abb. 1.1(a)) weist weiters den Nachteil auf, dass die Ausgangsspannung unter
dem kleinsten Spitzenwert der Eingangsspannung liegen muss, fiir 208 V Auflenleiterspannung erhilt
man damit etwa 200 V Ausgangsgleichspannung. Dies resultiert in sehr hohen Stromwerten, fiir eine
Ausgangsleistung von z.B. 5 kW erhélt man einen Strom von 25 A in der Ausgangsinduktivitit, bei
einer Auflenleiterspannung von 480 V betrigt der gefilterte Eingangsstromspitzenwert nur 8,5 A, die
Leistungshalbleiter werden jedoch weiterhin mit einem Stromspitzenwert von 25 A beaufschlagt, wobei
sich ihre relative Einschaltdauer reduziert. Dadurch ist diese Schaltungsstruktur fiir einen effizienten
Einsatz im weiten Eingangsspannungsbereich nicht geeignet.

1
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1.1.2 DREIPHASIGER HOCHSETZSTELLER

Der Hochsetzsteller (vgl. Abb. 1.1(b)) ist die am weitesten verbreitete Schaltungsstruktur fiir dreiphasige
Leistungsfaktorkorrektur fiir Anwendungen im Bereich der Antriebstechnik und fiir héhere Leistungen.
Die Schaltungsstruktur zeigt einen guten Wirkungsgrad, wenn sie fiir eine konstante Eingangsspannung
(oder einen kleinen Eingangsspannungsbereich) eingesetzt wird. Die Ausgangsspannung muss jedoch iiber
dem Spitzenwert der grofiten zu erwartenden Auflenleiterspannung liegen, d.h. iiber 679 V im betrach-
teten Fall, wodurch sich fiir die kleinste Auflenleiterspannung ein sehr hohes Tastverhéltnis und damit
ein niedriger Wirkungsgrad ergibt. Weiters stellt die hohe Ausgangsgleichspannung ein Problem fiir die
meisten nachgeschalteten DC/DC-Konverterstufen dar, deren MOSFET-Leistungstransistoren fiir eine
Spannung von 400 V — 450 V optimiert sind. Einen Losungsansatz stellt hier die Serienschaltung zweier
DC/DC-Konverterstufen dar [2], der Einsatz eines Hochsetzstellers fiir weiten Eingangsspannungsbereich
ist jedoch auf Grund des geringen Wirkungsgrades im Bereich niedriger Eingangsspannung nicht sinnvoll.

1.1.3 DREIPHASIGER TIEF-HOCHSETZSTELLER

Die Kombination aus eingangsseitiger dreiphasiger Tiefsetzstellerstufe und nachgeschaltetem Hochsetz-
steller weist den Nachteil von pulsierenden Stréomen am Eingang als auch am Ausgang auf, wobei der
stationiire Wert des Stromes im ausgangsseitigen Schalter iiber dem Eingangs- bzw. Ausgangsstrom liegt,
die Spannungsbeanspruchung des Schalters setzt sich aus der Summe der Eingangs- und der Ausgangs-
spannung zusammen. Dadurch wird ein Einsatz mit hohem Wirkungsgrad im weiten Eingangsspannungs-
bereich unmoglich.

1.1.4 ZUSAMMENSCHALTUNG EINPHASIGER SCHALTUNGSSTRUKTUREN

Eine weitere Moglichkeit der Realisierung eines dreiphasigen Gleichrichtersystems bietet die Zusammen-
schaltung von drei einphasigen Gleichrichtersystemen, vgl. Abb. 1.2. Dies bietet vor allem im héheren
Leistungsbereich den Vorteil, dass drei Systeme kleinerer Leistung ausgefiihrt werden kénnen. Allerdings
muss fiir einen weiten Eingangsspannungsbereich auch hier der DC/DC-Konverter auf eine Eingangs-
spannung von 800 V ausgelegt werden, was die in Abschnitt 1.1.2 genannten Nachteile mit sich bringt.

Eine Reduktion der Ausgangsspannung erreicht man durch den Ersatz der einphasigen Hochsetzsteller
durch drei einphasige Tiefsetzsteller, allerdings ist das Niveau der Ausgangsspannung hier durch die
niedrigste Auflenleiterspannung vorgegeben und damit sehr klein (vgl. Abschnitt 1.1.1). Auch der Einsatz
von drei einphasigen Tief-Hochsetzstellerstufen birgt die in Abschnitt 1.1.3 genannten Nachteile.

Vorteilhafter ist die Zusammenschaltung einer Kombination aus eingangsseitigem Tiefsetzsteller und
integriertem Hochsetzsteller [3], vgl. Abb. 1.3. Hier werden die Leistungstransistoren der Tief- und
der Hochsetzstellerstufe jedoch nicht mit gleichem Tastverhéltnis angesteuert, was Kreisstrome sowie
Leit- und Schaltverluste der Leistungstransistoren erhhen wiirde, sondern je nach Eingangsspannung
bleibt eine der beiden Gleichrichterstufen inaktiv. Wenn der Momentanwert der Eingangsspannung un-
ter der Ausgangsspannung liegt, arbeitet das System als Hochsetzsteller, die Leistungstransistoren der
Tiefsetzstellereingangsstufen sind geschlossen. Liegt der Momentanwert der Eingangsspannung iiber der
Ausgangsspannung, sind die Hochsetzsteller inaktiv, d.h. die Leistungstransistoren der Hochsetzsteller-
stufen sind gedffnet und nur die Tiefsetzstellerstufen arbeiten. Dadurch besteht die Moglichkeit, eine
Ausgangsspannung von z.B. 400 V im gesamten Eingangsspannungsbereich einzustellen, was den Einsatz
von konventionellen DC/DC-Konvertern erlaubt. Weiters zeichnet sich diese Schaltungsstruktur durch
eine vorteilhafte Ausnutzung der Leistungshalbleiter aus. Auflerdem kann eine zusétzliche Hochlaufein-
richtung, wie sie fiir Systeme in Hochsetzstellerstruktur notwendig ist, entfallen und im Vergleich zu
reinen Tiefsetzstellersystemen erlaubt die gezeigte Struktur die Fiithrung sinusférmiger Stréme auch im
Fall eines Phasenausfalls.

Allerdings weist die vorgestellte Gleichrichterstruktur durch die Parallelschaltung von drei einphasigen
Systemen eine hohe Komplexitit auf: es sind sechs Leistungstransistoren mit je einer potentialgetrennten
Ansteuerstufe sowie drei Induktivitdten und drei Ausgangskondensatoren notwendig. Weiters miissen die
Einphasenstufen aufeinander synchronisiert und Mafinahmen zur symmetrischen Lastaufteilung zwischen
den einzelnen Systemen getroffen werden.

Dies legt die Realisierung durch eine weniger komplexe Schaltungsstruktur nahe, die jedoch alle Vor-
teile der Parallelschaltung von drei einphasigen Tiefsetzstellern mit intgerierten Hochsetzstellerstufen
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Abb. 1.1: Dreiphasige Gleichrichterschaltungen fiir Leistungsfaktorkorrektur, (a): Tiefsetzsteller, (b): Hochsetz-
steller und (c): Tief-Hochsetzsteller. Die eingeprigten Eingangsspannungen der Tiefsetzstellerstrukturen werden
in einer praktischen Realisierung durch die Stern- oder Dreieckschaltung von Filterkondensatoren realisiert.

aufweisen soll. Die Entwicklung einer solchen Schaltungsstruktur wird im folgenden Abschnitt behandelt.

1.2 Entwicklung der Schaltungsstruktur des Dreiphasen/Dreischalter-
Tiefsetzstellers mit integrierter Hochsetzstellerausgangsstufe

Um die Komplexitéit der in Abb. 1.3 vorgestellten Schaltung zu verringern, wird eine direkte dreiphasige
Realisierung vorgeschlagen, die aus der Kombination eines konventionellen dreiphasigen Stromzwischen-
kreisumrichters mit einer integrierten DC/DC-Hochsetzstellerstufe entwickelt wurde, vgl. Abb. 1.4, [4],
[5], [6].

Ein Nachteil der Kombination eines konventionellen dreiphasigen Stromzwischenkreisumrichters mit
der integrierten DC/DC-Hochsetzstellerausgansstufe (vgl. Abb. 1.4(a)) ist, dass die Tiefsetzstellerein-
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Abb. 1.2: Realisierung eines dreiphasigen Gleichrichtersystems durch Zusammenschaltung von drei Einphasen-
Hochsetzstellersystemen und mit ausgangsseitigem DC/DC-Konverter.
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Abb. 1.3: Realisierung eines dreiphasigen Gleichrichtersystems durch Zusammenschaltung der Kombination von
drei Einphasen-Tiefsetzstellersystemen mit integrierter Hochsetzstellerausgangsstufe und mit ausgangsseitigem
DC/DC-Konverter.

gangsstufe auch einen Leistungsfluss in das Netz zuriick erlaubt, wihrend die Hochsetzstellerausgangsstufe
nur fiir eine Energierichtung verwendbar ist. Diese Tatsache legt nahe, die fiir bidirektionalen Leistungs-
fluss einsetzbare Eingangsstufe durch eine reine Gleichrichtereingangsstufe zu ersetzen (vgl. Abb. 1.4(b)),
[8]. Eine weitere Moglichkeit der Vereinfachung ergibt sich dadurch, dass ein positiver Eingangsstrom
iy > 0 tiber die Diode Dy, den Schalter S und iiber die Serienschaltung der Dioden Dy, und Dpy,
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ein negativer Eingangsstrom iy < 0 iiber Dy_, S und die Serienschaltung von Djs4 und Dp_ flieft.
Daher konnen die Dioden Djpsy und Djps— weggelassen werden, wodurch sich die Schaltungsstruktur in
Abb. 1.4(c) bzw. Abb. 1.4(d) ergibt [7].

Man erhélt damit eine Schaltungsstruktur, die einen wesentlich geringeren Realisierungsaufwand als
die Struktur in Abb. 1.3 aufweist, hier sind nur vier Leistungstransistoren mit je einer potentialgetrennten
Ansteuerstufe sowie nur eine Induktivitit und ein Ausgangskondensator notwendig. Die Schaltungsstruk-
tur weist weiters die folgenden Vorteile auf:

e Regelung der Ausgangsspannung auf 400 V mit hohem Wirkungsgrad in einem weiten Eingangs-
spannungsbereich von 208 V ... 480 V Auflenleiterspannung und daher

e Einsatz von nachgeschalteten DC/DC-Konverterstufen méglich, wie sie fiir einphasige Anwendun-
gen verwendet werden,

e sinusférmige Stromfithrung in Phase mit der Netzspannung auch im Fall eines Phasenausfalls und
e kein Bedarf einer Hochlaufeinrichtung.

Die Funktion der Schaltungsstruktur ist fiir symmetrische Netzbedingungen dhnlich wie in Abschnitt 1.1.4
beschrieben: bei hoher Eingangsspannung arbeitet das Gleichrichtersystem als normaler Tiefsetzsteller,
der Leistungstransistor der ausgangsseitigen Hochsetzstellerstufe befindet sich im ausgeschalteten Zu-
stand. Der Mittelwert der Ausgangsspannung der Tiefsetzstellerstufe — gebildet durch die Tief-Hoch-
setzstellerinduktivitdt und den Ausgangskondensator — ist in diesem Betriebszustand gleich der Gesamt-
Ausgangsspannung. Wenn die Eingangsspannung Werte annimmt, bei denen der Sollwert der Ausgangs-
spannung nicht mehr durch die Tiefsetzstellerstufe erzeugt werden kann, wird die Hochsetzstellerstufe
aktiviert und setzt die Tiefsetzstellerausgangsspannung auf den Sollwert der Gesamt-Ausgangsspannung
hoch. Die Tiefsetzstellereingangsstufe ist jedoch — im Gegensatz zu diesem Betriebszustand bei einem
einphasigen System [3] — weiterhin aktiv, da sie fiir die sinusformige Stromfithrung verantwortlich ist,
und arbeitet dabei an oder in der Nihe der Grenze ihres Aussteuerbereichs.

Die folgenden Kapitel beschiftigen sich mit der theoretischen und experimentellen Analyse dieses
neuartigen Dreiphasen-Pulsgleichrichtersystems mit Dreischalter-Tiefsetzstellereingangsstufe und inte-
grierter Hochsetzstellerausgangsstufe mit Leistungsfaktorkorrektur. Der theoretischen Betrachtung des
Gleichrichtersystems folgen die Auswahl eines Modulationsverfahrens — d.h. einer Anordnung der Schalt-
zustdnde — basierend auf den verursachten Schaltverlusten, die praktische Realisierung und eine ex-
perimentelle Analyse des Systems, mit welcher die gew#hlten Betriebsparameter iiberpriift bzw. korri-
giert werden. Weiters werden die vorgestellten Modulationsverfahren hinsichtlich ihres Verhaltens auf
der Eingangs- und Ausgangsseite verglichen, eine Regelung zur Beherrschung des Normalbetriebs und
des Betriebs wihrend unterschiedlicher Fehlerzustéinde entwickelt sowie die Parallelschaltung von zwei
Pulsgleichrichtersystemen untersucht.
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Abb. 1.4: Entwicklung der Schaltungsstruktur des neuartigen dreiphasigen Gleichrichtersystems (d) fiir weiten
Eingangsspannungsbereich ausgehend von der Kombination eines konventionellen Stromzwischenkreisumrichters
mit einer integrierten Hochsetzstellerausgangsstufe (a).



Kapitel 2

Grundlegende theoretische
Betrachtungen

Dieses Kapitel befasst sich mit der theoretischen Betrachtung des Gleichrichtersystems, wobei basierend
auf vereinfachenden Annahmen und Voraussetzungen die Leitzustinde der Tiefsetzstellereingangsstufe
und damit die moéglichen Stromraumzeiger, die zur Bildung eines Eingangsstromes zur Verfiigung stehen,
untersucht werden. Weiters werden die fiir die Fiithrung eines sinusférmigen, in Phase mit der Netzspan-
nung liegenden Netzstromes notwendigen Einschaltdauern analytisch geschlossen berechnet und damit
die Strommittelwerte und -effektivwerte der aktiven und passiven Bauelemente der Tiefsetzstellerein-
gangsstufe sowie der Hochsetzstellerausgangsstufe ermittelt. Aulerdem werden die Sperrspannungsbean-
spruchungen der Leistungshalbleiter fiir Eingangs- und Ausgangsstufe angegeben.

2.1 Schaltungsstruktur

Die Schaltungsstruktur des Dreiphasen/Dreischalter-Tiefsetzstellers mit integrierter Hochsetzstelleraus-
gangsstufe ist mit einer detaillierten Bezeichnung der Bauelemente sowie der Strome und Spannungen in
Abb. 2.1 gezeigt. Zur Filterung der diskontinuierlichen Gleichrichtereingangsstréome iy ;, ¢ = R, S, T, ist
ein vorgeschaltetes Tiefpassfilter zweiter Ordnung (Lp,;, Cr ;) vorgesehen, weiters gibt es in Erweiterung
zu der in Abb. 1.4(d) gezeigten Schaltung eine explizite Freilaufdiode Dp am Ausgang der Tiefsetzstel-
lereingangsstufe (vgl. Abschnitt 2.4).

2.2 Annahmen und Voraussetzungen

Fiir nachstehende Betrachtungen und Berechnungen werden folgende vereinfachende Annahmen getroffen:

¢ Rein sinusférmige, symmetrische Netzspannungen uy ;

UNR = Uy cos (wn t),
A 27
uns = Uy cos(wyt— ?), (2.1)
A 27
unr = Un cos(wnt+ ?),
bzw. ein Netzspannungsraumzeiger
uy = U exp (7on) (2:2)

wobei wy t = @y ist und wy die Netzkreisfrequenz bezeichnet,

e ein konstanter, von der Tief-Hochsetzsteller-Induktivitdt L (im Folgenden Zwischenkreisindukti-
vitét) eingepriigter Strom I,



KAPITEL 2. GRUNDLEGENDE THEORETISCHE BETRACHTUNGEN 8

Lucpz

S

Abb. 2.1: Schaltungsstruktur der Tiefsetzstellereingangsstufe mit vorgeschaltetem Tiefpassfilter und expliziter
Freilaufdiode.

e ein konstanter Ausgangsstrom Iy und eine konstante Ausgangsspannung Uy,

e Vernachldssigung des kapazitiven Stromanteils i, ; der Eingangsfilterkondensatoren und des Netz-
stromrippels, d.h. der Netzstrom wird gleich der Grundschwingung des Gleichrichtereingangsstro-
mes angenommen, iy,; = iy,(1),q

e Vernachldssigung des Spannungsabfalls an der Eingangsfilterinduktivitdt Lr; und des Rippels der
Eingangsfilterkondensatorspannung, d.h. die Netzspannung wird gleich der Spannung an den Fil-
terkondensatoren angenommen, uy,; = UCy i,

e Annahme idealer aktiver Bauelemente, d.h. Vernachlissigung von Flussspannungsabféllen und In-
nenwiderstdnden der Leistungshalbleiter,

e Annahme idealer passiver Bauelemente,
e Vernachlissigung von parasitidren Einfliissen.
Anmerkung: Der Raumzeiger, der einem System von drei Phasengrofien zugeordnet ist, berechnet sich
gezeigt am Beispiel der Netzphasenspannungen geméf
2 .
uy = (un R +auns + duyr) mit  a=exp()), (2.3)

wobei folgender Zusammenhang gilt
l+a+a®=0. (2.4)

Aus jedem Raumzeiger konnen durch Projektion auf die Achsen 1, ¢ und a? die Momentanwerte der
Phasengroflen riickgewonnen werden. Fiir die Phasenspannungen ergeben sich

un,g = R{un},
uns = R{a’uy}, (2.5)
UN,T = §R{Q EN}-

Das Raumzeigerkalkiil hat seinen Ursprung im Bereich der rotierenden Maschinen [9], es wird jedoch
auch vorteilhaft fiir die Analyse leistungselektronischer Schaltungen angewendet [10]. Der gesamte Sys-
temzustand kann durch Darstellung des eingangsseitigen Spannungs- bzw. Stromraumzeigers mit der Zeit
t als Parameter in iibersichtlicher Form beschrieben und rasch beurteilt werden. Fiir die grundlegenden
Untersuchungen des Systems am symmetrischen Netz wird daher das Raumzeigerkalkiil herangezogen.
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2.3 Allgemeine Anforderungen

Der Betrieb des Gleichrichtersystems soll solcherart erfolgen, dass ohmsches Netzverhalten vorliegt, sodass
bei symmetrischem, sinusférmigem Netz sinusformige, in Phase mit der Netzspannung liegende Strome
dem Netz entnommen werden. D.h. es muss eine Grundschwingung des Gleichrichtereingangsstromes
gebildet werden, die in Phase mit der zugehérigen Netzphasenspannung liegt (py = @, wobei py den
Phasenwinkel des Gleichrichtereingangsstromes bezeichnet),

iy, (1) = I exp (3pv) = iy- (2.6)

Gleichzeitig darf die Voraussetzung einer konstanten Ausgangsspannung Uy des Gleichrichtersystems
nicht verletzt werden. Beides wird durch geeignete Wahl der Einschaltdauern der Leistungstransistoren
der Tiefsetzstellereingangsstufe realisiert, die basierend auf den zur Verfiigung stehenden Leitzustinden
des Systems analytisch geschlossen berechnet werden kénnen.

2.4 Leitzustinde und Stromraumzeiger der Eingangsstufe

Wegen der Symmetrie des Gleichrichtersystems und der Symmetrie der Netzspannungen wird eine de-
taillierte Analyse des Systems auf ein F-breites Netzspannungsintervall beschrénkt. Im vorliegenden Fall
wird das Intervall, das durch das Netzspannungsverhiltnis

UN,R > UN,S > UN,T (2_7)

beschrieben ist, betrachtet, vgl. Abb. 2.2. Diese Intervall wird im Folgenden als Intervall 1 bezeichnet.
Eine Netzperiode besteht aus sechs Intervallen, die durch die Netzspannungsverhiltnisse in jeweils in zwei
gleich grofie Sektoren unterteilt sind, fiir Sektor 1 gilt

UN,R > 0> UN,S > UN,T (2.8)
und fiir Sektor 2 gilt
UN,R > UN,S > 0> UN,T- (2.9)
2,0
1 UN sT] UNTR UN RS|
K 7 N
UiuN,i 1,5
N Lot/ Uns uyr\ /
0,5 —+# \ 7 w
’ /
0,0 /
\ \ \
-0,5 N
-1,0 A\ /
/N
1,5 fihl‘ / 2 \EE/ 4 \\ ?/ 6 — =— Intervall
_20123456789101112«Sektor

0 T 7—» 27T
N

Abb. 2.2: Intervalle, die sich aus dem Verhéltnis der Netzphasenspannungen un,; ergeben. Das fiir die Analyse
des Systems herangezogene Intervall 1, on € (0; %) ist hellgrau hinterlegt. Die Intervalle sind weiters in zwei
gleich grofle Sektoren (Sektor 1 — 12) unterteilt.

Die Schaltzustédnde der Leistungstransistoren S;, i = R, S, T, und S werden durch Schaltzustandsfunktio-
nen s; und s beschrieben, wobei s;, s = 0 den ausgeschalteten Zustand und s;, s = 1 den eingeschalteten
Zustand bezeichnet. Um den gesamten Schaltzustand der Tiefsetzstellereingangsstufe zu bezeichnen, wird
die Kombination j = (sg ss st) der Schaltzustandsfunktionen der einzelnen Phasen herangezogen. Man
erhilt damit in jedem der sechs Intervalle 22 = 8 mégliche Schaltzustéinde j, in denen der durch die
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Zwischenkreisinduktivitit eingeprigte Strom auf die Netzphasen verteilt wird (aktiver Schaltzustand),
oder in denen der Zwischenkreisstrom iiber die Freilaufdiode freilduft (Freilaufzustand).

Fiir s; = 1 entspricht ein Briickenzweig dem einer einfachen Diodenbriicke, vgl. Abb. 2.3, wodurch
der Strompfad fiir die einzelnen Schaltzustinde leicht ermittelt werden kann, vgl. Abb. 2.4, wie im
Folgenden an Schaltzustand j = (101) gezeigt ist. Im Schaltzustand j = (101) flieBt wegen des Span-
nungsverhéltnisses uny r > un,s > un,7 ein positiver Strom +I in Phase R und ein negativer Strom
—1I in Phase T, Phase S bleibt stromlos, da sich der Leistungstransistor Sg im ausgeschalteten Zustand
befindet, vgl. Abb. 2.4(b). Damit erhélt man mit (2.3) fiir den zugehérigen Stromraumzeiger

2

2 s
SI+a-0-a* 1] =—=1Ie"%. (2.10)
_ _ \/g

iU,(lol) = 3

Befinden sich alle Leistungstransistoren im eingeschalteten Zustand, j = (111), entspricht die dreiphasige
Tiefsetzstellereingangsstufe einer dreiphasigen Diodenbriicke. Auf Grund der vorliegenden Spannungs-
verhéltnisse (2.7) stellt sich in Phase R ein positiver Strom und in Phase T ein negativer Strom ein;
Phase S bleibt stromlos, da das Potential am Eingang dieses Briickenzweiges bezogen auf den Netz-
sternpunkt N zwischen den Potentialen der anderen Briickenzweige liegt. Damit liegt fiir j = (101)
und j = (111) ein beziiglich des Eingangsstromraumzeigers redundanter Schaltzustand vor, d.h. beide
Schaltzustédnde kénnen herangezogen werden, um iy g = +1, iy,s = 0 und iy, = —I zu erhalten.

1 1

Abb. 2.3: Der Briickenzweig der Tiefsetzstellereingangsstufe entspricht fiir eingeschalteten Leistungstransistor .S;
dem Briickenzweig einer einfachen Diodenbriicke. Der Stromfluss ist fiir einen positiven Gleichrichtereingangsstrom
iy,: > 0 mittels einer fetten Linie dargestellt.

Gibt es keinen Stromfluss vom Gleichstromzwischenkreis in das Netz, so lduft der von der Zwischen-
kreisinduktivitat L eingepriagte Zwischenkreisstrom I frei. Ist keine explizite Freilaufdiode vorgesehen,
vgl. Abb. 1.4(d), so muss ein Freilaufpfad iiber einen der drei Briickenzweige sichergestellt sein, d.h.
Schaltzustand j = (001), j = (010) oder j = (100) muss eingestellt werden, vgl. Abb. 2.4(f). Schaltzu-
stand j = (000) (Abb. 2.4(d)) fithrt ohne Vorhandensein einer Freilaufdiode zur Zerstérung des Systems.
Aus Griinden der Sicherheit und fiir den Fall, dass ein Fehl-Schaltzustand an das System angelegt wird
bzw. ein oder mehrere Schaltsignale ausfallen, wird im Folgenden die Schaltungsstruktur mit expliziter
Freilaufdiode (vgl. Abb. 2.1) betrachtet. Ein weiterer Vorteil der expliziten Freilaufdiode ist die Verrin-
gerung der Leitverluste wahrend des Freilaufzustandes, da der Stromfluss auch bei einem geschlossenen
Leistungstransistor nicht iiber den Briickenzweig (Dioden D;_, D, und Schalter S;) sondern auf Grund
des geringeren Widerstandes iiber die Freilaufdiode fiihrt, vgl. Abb. 2.4(e). Als Nachteil muss allerdings
der etwas erhohte Realisierungsaufwand genannt werden.

Tabelle 2.1 zeigt alle in Intervall 1 moglichen Kombinationen der Schaltzustandsfunktionen s;, die
dazugehorigen Gleichrichtereingangsstréme 7r7; und den am Gleichrichtereingang gebildeten Stromraum-
zeiger iy ;. Es liegen vier Freilaufzustdnde und vier aktive Schaltzustéinde vor, wobei zwei der aktiven
Schaltzustédnde den selben Stromraumzeiger liefern, die Stromraumszeiger sind in Abb. 2.5 angegeben.
Die Leitzustdnde und die dazugehorigen Gleichrichtereingangsstréme und Stromraumzeiger der gesamten
Netzperiode sind in Anhang A.1 angegeben.
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J=(011) I J=(101) = (111) I
o o
i i 7\
2 2 . 2 5
I’URA 1 I’US 1 I’U,T'—_L I’UR 1
T T T
! ! ! (a) ! (b)
j=(110 . L o j = (000) I

AH
I
O
O

4{
4{
nj
4;1
4{
4:

S N N T

Abb. 2.4: Leitzustidnde der Tiefsetzstellereingangsstufe gemifl Tab. 2.1 giiltig im Intervall 1 fir un g > un,s >
un, 7. Der Stromfluss ist mittels einer fetten Linie dargestellt, die Leistungstransistoren S; sind aus Griinden der
Ubersichtlichkeit nicht explizit dargestellt, wobei eine Unterbrechung dem Leistungsschalter im ausgeschalteten
Zustand und eine durchgezogenen Linie dem Leistungsschalter im eingeschalteten Zustand entspricht. (a)-(c):
Aktive Schaltzusténde, (d)-(f): Freilaufzustéinde.

2.5 Bildung des Eingangsstromes

Zur Bildung des geforderten Sollstromraumzeigers ij; am Eingang des Gleichrichtersystems bzw. eines
Netzstromraumzeigers iy = iy = iy,(1) vgl. (2.6), werden nur die zu j; unmittelbar benachbart liegenden
Stromraumzeiger verwendet, um die Abweichung zwischen Soll- und Istwert und damit die Rippelkom-
ponenten der Spannung an den Eingangsfilterkondensatoren und des Netzstromes moglichst gering zu
halten. In Intervall 1 werden daher fiir einen Winkel des Sollstromraumzeigers ¢y € (0; %) (Sektor 1)
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.
k.

|SR Ss ST | IU,R  U,S iU,T|

LU,
0 0 O 0 0 0 0
0 0 1 0 0 0 0
0 1 0 0 0 0 0
2
0 1 1 0 +I I Zal
1 0 0 0 0 0 0
1 0 1| +I 0 —I % Ie‘”%
1 1 0| +I -I 0 % Te 7%
1 1 1| +I 0 —I % Tetis

Tab. 2.1: Schaltzustandsfunktionen s;, dazugehérige Gleichrichtereingangsstréme ¢y,; und Stromraumzeiger i; ;
fiir Intervall 1.

AC

Ly o1

106

Ly o0 Luaony Elyany
Ly 00n)
Luo10) \_ 0
Ly oo >
Lua
~ —T76

Abb. 2.5: Am Gleichrichtereingang in Intervall 1 (pn € (0; %)) zur Verfiigung stehende Stromraumzeiger i, j
(vgl. Tab. 2.1).

die Schaltzustdnde j = (110) und j = (101) = (111), fiir oy € (§;5) (Sektor 2) die Schaltzustinde
j =(101) = (111) und j = (011) zur Bildung des Gleichrichtereingangsstromes herangezogen. Mit den im
jeweiligen Sektor zu verwendenden diskreten Stromraumzeigern iy, ; wird durch entsprechende Gewich-
tung deren relativer Einschaltdauern innerhalb einer Pulsperiode der Sollstromraumzeiger ij; gebildet.
Der geforderte Spitzenwert des Netzstromes Iy (d.h. die Léinge des Sollstromraumzeigers |if;|) be-
stimmt in Abhéingigkeit des von der Zwischenkreisinduktivitéit eingeprigten Stromes I den Aussteuergrad

M der Tiefsetzstellereingangsstufe,

=N Me(01), (2.11)

wobei der Bereich M € (0;1) fiir die gesamte Netzperiode giiltig ist, wihrend in den Intervallmitten (z.B.
bei oy = +%) der Aussteuergrad einen Maximalwert von M = 2 erreicht, vgl. Abb. 2.6. Wird die

&

Tiefsetzstellereingangsstufe verlustfrei angenommen,

P :;'UvN'IAN:U'I:Pouta (212)
so kann der Modulationsindex auch ausgedriickt werden durch
2 U
=-. . (2.13)
3 Uy

Bei der Berechnung der relativen Einschaltdauern miissen die folgenden Forderungen beachtet werden:

e Der Netzstrom soll proportional der Netzspannung sein (ohmsches Verhalten)

Uy XIin = iy, 1) (2.14)
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AL T3

Abb. 2.6: Grenzen des Modulationsindex M der Tiefsetzstellereingangsstufe.

e die Summe der relativen Einschaltdauern innerhalb einer Pulshalbperiode muss gleich 1 sein,
> 6 =1, (2.15)

e der Mittelwert der Ausgangsspannung der Tiefsetzstellereingangsstufe, der aus Ausschnitten der
Netzauflenleiterspannungen uy ;; besteht, muss konstant und gleich dem Sollwert der Ausgangs-
spannung U™ sein,

/ unij -0 =U" (2.16)
Tp/2

Fiir das Winkelintervall ¢p € (0; &) erhélt man mit Abb. 2.4(b)-(d) fiir die erste Bedingung (2.14)

unr X ing=+1-(d01) +I(110)) (2.17)
un,s X in,s=—1-d10), (2.18)
un o< ing = —1"d101)- (2.19)

Die zweite Bedingung (2.15) liefert
d(101) +9(110) +dFL = 1. (2.20)

Wihrend der aktiven Schaltzustdnde wird jeweils die Differenz zweier Eingangsfilterkondensatorspannun-
gen (die bei Vernachlissigung des Spannungsabfalls an den Filterinduktivitéten Lg; gleich den Netzpha-
senspannungen sind, vgl. Abschnitt 2.2) an den Ausgang der Tiefsetzstellereingangsstufe geschaltet und
liegt als Sperrspannung an der Freilaufdiode Dr an. Wihrend des Freilaufzustandes ist diese Spannung
(unter Vernachlissigung des Flussspannungsabfalles, vgl. Abschnitt 2.2) gleich Null. Durch Mittelwertbil-
dung (realisiert durch die Zwischenkreisinduktivitit L) ergibt sich eine konstante Spannung, die (bei ent-
sprechend gewéhlten Einschaltdauern) dem Sollwert der Tiefsetzstellerausgangsspannung U* entspricht.
Man erhilt damit fiir die dritte Bedingung (2.16)

d(101) * UCp,RT + O(110) * UCp,RS + OFL -0 =U". (2.21)

Fiir die Ermittlung der relativen Einschaltdauern liegen damit die Gleichungen (2.17) — (2.21) vor. Mit
(2.18) und (2.19) erhilt man mittels Division

)
UCE,S _ (110) (222)
uce,r  0(101)

und damit
UCE,S

UCr,T

d(110) = d(101) (2.23)
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Aus (2.21) erhélt man fiir 6110y
Ur — 5(101) " UCp,RT

] = 2.24
(110) Pp— (2.24)
Gleichsetzen von (2.23) und (2.24) liefert fiir d(101)
U*
Se101) = O 2.25
(101) UCp,S * UCr,RS T UCE,T * UCk, RT orT ( )
oder unter Verwendung der Raumzeigerdefinition (vgl. Anhang A.3)
2 U
d101) = —5 " T3 " UCk,T> (2.26)
(101) 3 mcF E F
unter Verwendung des Modulationsindex (2.13) mit |ug,.| = Un erhilt man
|2y |
Fiir die relative Einschaltdauer des zweiten aktiven Schaltzustandes erhélt man mit (2.22)
U*
) = cUCR,S — 2.28
(110) UCp,S * UCp,RS + UCE,T * UCF,RT o (2.28)
2 U
L A (2.29)
3 fug,* T
- _M. YOS (2.30)
\ECF\
und fiir den Freilaufzustand ergibt sich mit (2.20)
U*
) = 1+ X! = 2.31
Fr UCp,S * UCp,RS T UCkr, T " UCr,RT ork ( )
2 U
= 1-2.—  ug,r= (2.32)
3 |uc, "
= 1- M. 2CeR (2.33)
luc, |

Diese Formeln zur Berechnung der relativen Einschaltdauern d(101), 6(110) und drr, gelten auch in Sektor
12, da dort dieselben Stromraumzeiger wie in Sektor 1 fiir die Bildung des Eingangsstromraumzeigers
zur Verfiigung stehen. Statt des hier gezeigten Rechenganges konnten die relativen Einschaltdauern auch
unter Zuhilfenahme einfacher goniometrischer Uberlegungen erfolgen, vgl. Anhang A.2. Der Verlauf der
relativen Einschaltdauern fiir Sektor 1 ist in Abb. 2.7 fiir einen Modulationsindex M = 1 dargestellt.
Die Formeln fiir die Berechnung der Einschaltdauern fiir die gesamte Netzperiode sind in Anhang A.4
angegeben.

2.6 Bauelementebeanspruchungen

Mit den im vorigen Abschnitt berechneten Einschaltdauern kénnen die Mittel- und Effektivwerte der
Strome durch die aktiven und passiven Bauelemente der Tiefsetzstellereingangsstufe ermittelt werden,
die fiir deren praktische Auswahl benétigt werden. Die Berechnung erfolgt durch Analyse des Stromflus-
ses in einem Briickenzweig innerhalb einer Pulshalbperiode sowie innerhalb der gesamten Netzperiode.
Die Berechnung der Mittel- und Effektivwerte der Strome ist auch fiir die Bauelemente der Hochsetzstel-
lerausgangsstufe angegeben. Weiters wird die fiir die Auswahl der Bauelemente notwendige Sperrspan-
nungsbeanspruchung der Leistungshalbleiter der Eingangs- und Ausgangsstufe ermittelt.
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(b)

Abb. 2.7: Verlauf der relativen Einschaltdauern d; und der normierten Eingangsfilterkondensatorspannungen
ucp,i/Un im Winkelintervall oy € (0; £) fiir einen Modulationsindex (a) M = 1 und (b) M = 0,5.

2.6.1 STROMBELASTUNG DER TIEFSETZSTELLEREINGANGSSTUFE
In Sektor 1 (py € (0; %), Intervall 1) sowie in Sektor 12 (py € (—%; %), Intervall 6) treten die Schalt-
zustdnde j = (110), j = (101) und der Freilaufzustand (z.B. j = (000)) auf, in Sektor 2 (pr € (%; %),
Intervall 1) und Sektor 3 (¢ € (5;7%), Intervall 2) werden die Schaltzustéinde j = (101), j = (011)
sowie der Freilaufzustand zur Bildung des Eingangsstromes verwendet. Der Stromfluss wihrend dieser
Schaltzustdnde im Briickenzweig der Phase R ist in Abb. 2.8 dargestellt.

Man erhilt damit fiir die lokalen Mittelwerte der Stréme in den Dioden und im Schalter innerhalb

der Sektoren 12 und 1 (py € (—5; §)) mit (2.1), (2.11), (2.27) und (2.30)

6
iDRN,,avg = 7:DH,,UA)g - 0, (234)
. . . uC’ , ~
iDpny,avg = Dpyavg = 1Sp,avg = I- (6(110) + 6(101)) =J-M- W—ST =1Iy- COS(QDU)7 (235)
=CF

in Sektoren 2 und 3 (py € (§; %)) ergibt sich (vgl. Tab. A.7)

iDRN,,avg = iDR,,avg - 07 (236)
. . . ’LLCF’R ~
'!Drny,avg — U'Dry,avg = USp,avg = I (5(101) =I-M- m =1Iy- COS(QOU). (2,37)
Yo,
Mit Tab. A.2 — Tab. A.6 und Tab. A.7 lassen sich weiters die lokalen Mittelwerte in den restlichen Sektoren
bestimmen. Man erhélt fiir Sektoren 4 und 5 (¢y € (Z; 3T))

27 6
. . . ’U,C ,R N
"Drn_,avg — 'Dg_,avg = 1Sg,avg — I- 5(110) =—1-M- |u2 | =—Iyn- COS(@U% (238)
=Cr
iDpyy,avg = Dpyavg = 0, (2.39)
fiir Sektoren 6 und 7 (py € (2£; 1))
. . . UCkr,R 7
1Drn_,avg — 'Dr_,avg = 1Sg,avg — I. (5(101) + 5(110)) =-I-M- ‘u; | =—In- COS(‘PU)v (240)
=CF
iDRN+,avg = iDR+,avg = 0, (241)
fiir Sektoren 8 und 9 (py € (IF; 31))
. . . UCr,R 7
"Drn_,avg — 'Dgr_,avg = 1Sg,avg — I- 5(101) =—1-M- ﬁ =—Iyn- COS(@U% (242)
=CFr

iDpny,avg = Dpyavg = 0, (2.43)



KAPITEL 2. GRUNDLEGENDE THEORETISCHE BETRACHTUNGEN 16

(b)  j=(01)

d  j=@101 (e)  j=(011) ® 1 =(000)

Abb. 2.8: Stromfluss im Briickenzweig der Phase R, (a) — (c): Sektoren 12 und 1 (pv € (—%;%)) und (d) —
(f): Sektoren 2 und 3 (v € (£; %)) wahrend der verwendeten Schaltzustande.

und fiir Sektoren 10 und 11 (¢ € (3F;—%))

iDpn—,avg = iDp_,avg = 0, (2'44)
. . . uCF,R 7
'!Dpny,avg = YDgry,avg = USg,avg = I- (5(110) =1-M. —|uc | =1Iy- COS(SDU)- (245)
—CF
Die globalen Strommittelwerte fiir die einzelnen Leistungshalbleiter ergeben sich durch Integration iiber
eine Netzperiode, auf Grund der Symmetrie der speisenden Netzspannungen und des Gleichrichtersystems
gelten die Ergebnisse auch fiir die Leistungshalbleiter der beiden anderen Briickenzweige i = S, T,

. 1 I H In
ID,x_avg =D, _avg = = | /. (—In cosoy) deu + . Odey | = — (2.46)
237r s A
4 Kl R Iy
Ipusavg =iDoparg = 5= ( [ odeu + [ (d cossou)dsou> =, (2.47)
1 237" 2 ki 2f
Is, avg = o (/ (—In cosppy) dpy +/ (In cosch)dch> = TN (2.48)
3 3

Die Freilaufdiode ist wihrend der Freilaufdauer §p;, mit dem eingeprigten Zwischenkreisstrom I belastet,
fiir Sektoren 12 und 1 (o € (—%; %)) erhélt man fiir den lokalen Strommittelwert

Dy aug = I+ (1= M -cos(pur)) = 20 - (1 M -cos(i), (2.49)
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der lokale Strommittelwert in den anderen Sektoren unterscheidet sich von (2.49) jeweils nur durch
eine Phasenverschiebung, der globale Strommittelwert einer gesamten Netzperiode kann daher unter
Verwendung des Ergebnisses von zwei Sektoren ermittelt werden,

ey = | Tl oo g =B (1 2)). (2.50)

us
6

Fiir die Ermittlung der Leitverluste der Leistungshalbleiter (vgl. Abschnitt 5.1.3) sind neben den Strom-
mittelwerten auch die Effektivwerte notwendig, diese konnen mit

1 Pu,2 ) 1 Pu,2 )
Lims = 7/ I2.) §;dey = 7/ favg - I doy 2.51
Pu2 — PUL Jopya Z ! PU2 —PU1L Sy, g (

berechnet werden. Man erhilt damit fiir die einzelnen Leistungshalbleiter

A 1
Ip, rms =1 i4£,rms — Iy - ; 2.52
DN+, D; + N \/m ( )
A 2
ISi,rms = N M’/T’ (253)
- 1 3
IDF,Tms = IN ' W - M—ﬂ' (254)

Die gesamten Ergebnisse sind in Abb. 2.9 zusammengefasst. Die Berechnung der Strommittel- und
Effektivwerte fiir die Schaltungsstruktur ohne expliziter Freilaufdiode ist in Anhang B.1 angegeben.

IDi(N)t avg =

IDi(N)i ,rms

Abb. 2.9: Globale Strommittel- und Effektivwerte der Leistungshalbleiter der Tiefsetzstellereingangsstufe.

2.6.2 STROMBELASTUNG DER HOCHSETZSTELLERAUSGANGSSTUFE

Wenn ein konstanter Ausgangsstrom I, angenommen wird, hingen die Mittel- und Effektivwerte der
Strome in Leistungstransistor S und Leistungsdiode D der Hochsetzstellerausgangsstufe nur vom Modu-
lationsindex d der Hochsetzstellerstufe ab, dieser ist fiir eine Mittelwertbetrachtung definiert als
U Iy
0=1——=1—-—
Uy I’
wobei § auch die relative, auf eine Pulshalbperiode bezogene Einschaltdauer des Leistungstransistors S
bezeichnet. Man erhélt damit fiir die globalen Mittel- und Effektivwerte

(2.55)

iSavg = 1-5:10-1;:5, (2.56)
iSrms = I~\/3=10-1T‘/56, (2.57)
iDavg = 1-(1—-0)=1I, (2.58)

1
V1i—=9§

iDrms = I-V1—06=1I- (2.59)
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2.6.3 STROMBELASTUNG DER PASSIVEN BAUELEMENTE

Im Folgenden sind die Strombelastungen der passiven Bauelemente auf der Ausgangsseite des Gleichrich-
tersystems unter Vernachlissigung des Stromrippels angegeben.

2.6.3.A Zwischenkreisinduktivitdt

Unter Annahme eines konstanten Zwischenkreisstromes I erhilt man fiir die globalen Strommittel- und
Effektivwerte in der Zwischenkreisinduktivitdt L

iL,(wg = iL,rms =1 (260)

2.6.3.B  Ausgangskondensator

Mit der Bedingung
1Cy,avg = 0 (2.61)

erhiilt man fiir den globalen Effektivwert des Ausgangskondensatorstromes (vgl. Anhang B.3)

iCO,rms = IO . 1;:5 =1 5(1 - 5) (262)

2.6.4 SPANNUNGSBEANSPRUCHUNG DER LEISTUNGSHALBLEITER

Fiir die Auswahl der Leistungshalbleiter ist neben der Strombelastung auch die Kenntnis der zu erwar-
tenden Sperrspannungsbeanspruchung notwendig, diese wird hier unter Vernachléssigung von parasitdren
Kapazitdten und von Flussspannungsabféllen der Leistungshalbleiter fiir die Tiefsetzstellereingangsstufe
und fiir die Hochsetzstellerausgangsstufe ermittelt.

2.6.4.A Tiefsetzstellereingangsstufe

Auf Grund der Symmetrie des Gleichrichtersystems und der Symmetrie der Netzspannungen kann die
Analyse wieder auf Intervall 1 beschrinkt werden. Die Sperrspannungsbeanspruchung der Leistungs-
halbleiter der Tiefsetzstellereingangsstufe ist in Abb. 2.10 fiir alle Schaltzustdnde in Intervall 1 gezeigt,
die Potentiale y;, i = R, S, T, sind gegeniiber dem Potential ¢ des Netzsternpunkts N angegeben, es
ist

UN,i = @i — PN- (2.63)

Nimmt ein Leistungshalbleiter keine Sperrspannung auf bzw. ist er an der Stromfithrung beteiligt, so
ist dies mit ,,0“ gekennzeichnet. In Tab. 2.2 sind die bei den aktiven Schaltzustdnden und Freilauf-
zustdnden auftretenden Sperrspannungen zusammengefasst. Es zeigt sich, dass alle Leistungshalbleiter
mit den Auflenleiterspannungen uy rg, un,sT sowie uy gy beansprucht werden, der Maximalwert der
auftretenden Sperrspannung usp max Wird in Intervall 1 durch die Spannung ux, gy bestimmt und tritt

an der Intervallgrenze bei gy = % auf, er ist gleich dem Spitzenwert der AuBenleiterspannung (vgl.
Abb. 2.2),
USp,max — UN,RT . \/gﬁN (264)
PUu=g
| |  Div: | D | S | Dr |

(011) UN,RS UN,ST> UN,RT UN,RS UN,ST

(101) 0 UN,RS» UN,ST, UN,RT 0 UN,RT

(110) UN,ST UN,RS» UN,ST; UN,RT UN,ST UN,RS

(001) || un,sT, UN,RT UN,ST> UN,RT UN,ST; UN,RT 0

(010) || un,RrS, UN,ST UN,RS) UN,ST UN,RS» UN,ST 0

(100) || un, RS, UN,RT UN,RS» UN,RT UN,RS; UN,RT 0

Tab. 2.2: Sperrspannungsbeanspruchungen der Leistungshalbleiter in Intervall 1.
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;(I)s !-—o J=(101) =(111) /(I)R !-—o

Py o r

Abb. 2.10: Sperrspannungsbeanspruchung der Leistungshalbleiter der Tiefsetzstellereingangsstufe fiir alle Schalt-
zusténde in Intervall 1 (parasitidre Kapazitdten und Flussspannungsabfille der Leistungshalbleiter vernachléssigt).
Die Leistungstransistoren sind aus Griinden der Ubersichtlichkeit nicht explizit dargestellt. ,0¢ bedeutet, dass ein
Leistungshalbleiter keine Sperrspannung aufnimmt.

2.6.4.B Hochsetzstellerausgangsstufe

Die Sperrspannungsbeanspruchung des Leistungstransistors S und der Leistungsdiode D der Hochsetzstel-
lerausgangsstufe wird unabhingig vom Schaltzustand der Eingangsstufe nur durch die Ausgangsspannung
Uy des Gleichrichtersystems bestimmt, vgl. Abb. 2.11.
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I D I D
-»-—\/ -l pt——0
U,
T )UOTUO
O ‘ O

(a) (b)

Abb. 2.11: Sperrspannungsbeanspruchung der Leistungshalbleiter der Hochsetzstellerausgangsstufe, (a): Leis-
tungstransistor S im Leitzustand, (b): Leistungstransistor S im Sperrzustand. Der Leistungstransistor S ist aus
Griinden der Ubersichtlichkeit nicht explizit dargestellt.



Kapitel 3

Auswahl des Modulationsverfahrens

Es gibt unterschiedliche Moglichkeiten, die zur Verfiigung stehenden Schaltzustinde bzw. Stromraumzei-
ger innerhalb einer Pulsperiode anzuordnen, wodurch man verschiedene Schaltzustandssequenzen bzw.
Modulationsverfahren erhilt. In diesem Kapitel werden die unterschiedlichen Modulationsverfahren hin-
sichtlich ihrer Schaltverluste, die analytisch berechnet werden, bewertet und ein Verfahren fiir die weiteren
Untersuchungen ausgewéhlt.

3.1 Mbogliche Schaltzustandssequenzen

Innerhalb einer Pulshalbperiode ¢, = (0; Tp/2) (¢, bezeichnet die lokale Zeit innerhalb einer Pulsperiode)
werden die zur Bildung sinusférmiger Netzstrome zu verwendenden Schaltzustéinde (zwei aktive und ein
Freilaufzustand) so angeordnet, dass im Sinne minimaler Schaltverluste beim Ubergang von einem Schalt-
zustand in den darauffolgenden idealerweise nur ein Leistungsschalter verlustbehaftet geschaltet wird. In
der zweiten Hélfte der Pulsperiode t, = (Tp/2; Tp) wiederholt sich die Schaltzustandssequenz, wobei die
Schaltzustdnde so wie in der ersten Pulshalbperiode — d.h. asymmetrisch zur Mitte der Pulsperiode —
oder in umgekehrter Reihenfolge — d.h. symmetrisch zur Mitte der Pulsperiode — angeordnet sein kénnen.
Weiters besteht die Moglichkeit, den Freilaufzustand jeweils in der Mitte der Pulshalbperiode oder in der
Mitte der gesamten Pulsperiode anzuordnen. Auflerdem besteht die Moglichkeit einen Leistungstransis-
tor auszuwihlen, der wihrend eines 7/3-breiten Intervalls der Netzperiode im eingeschalteten Zustand
verbleibt. Eine Auswahl an moglichen Schaltzustandssequenzen ist in Tab. 3.1 fiir Sektor 1 gegeben, die
in der ersten Spalte angegebene Nummer wird in weiterer Folge zur Bezeichnung der Sequenzen heran-
gezogen. Bei den Sequenzen 1.1 — 1.3, 2.1 und 2.2 handelt es sich dabei um symmetrische Anordnungen,
Sequenz 3.1 zeigt eine asymmetrische Anordnung.

[ Seqa. | 1 Jo Js | Ja Js J6 | Sein |
T1 || @) (110) (100) | (100) (110) (D) | 3z
1.2 | (111) (110) (0L0) | (0L0) (110) (111) | Ss
13 | (111)  (110) (000) | (000) (110) (111) | -
2.1 || (110) (z00) (101) | (101) (L00) (110) | Sr
22 | (110) (o00) (101) | (101) (000) (110)| -
3.1 || (100o) (110) (111) | (100) (110) (111) | Sgr

Tab. 3.1: Schaltzustandssequenzen innerhalb von zwei aufeinanderfolgenden Pulshalbperioden in Sektor 1
(pu € (0;7/6)), Sein bezeichnet den im eingeschalteten Zustand geklemmten Leistungstransistor, die zugehorige
Schaltzustandsfunktion s; ist durch Unterstreichung hervorgehoben. Der Freilaufzustand ist kursiv gesetzt.

21
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3.2 Analyse der Schaltverluste der unterschiedlichen Schaltzustandssequen-
zen

Um eine Schaltzustandssequenz fiir die weitere Untersuchung des Gleichrichtersystems auswéhlen zu
konnen, werden im Folgenden die Sequenzen hinsichtlich ihrer Schaltverluste verglichen. Dafiir werden
folgende vereinfachende Annahmen getroffen:

e Die auftretenden lokalen Schaltverluste sind proportional der am Leistungstransistor (vor dem Ein-
schalten bzw. nach dem Ausschalten) anliegenden Spannung u und werden mittels der Faktoren
k1,0 fiir den Ausschaltvorgang und kg, fiir den Einschaltvorgang berechnet,

e der geschaltete Strom [ ist konstant,
e Schaltiiberspannungen werden nicht beriicksichtigt.

Fiir die Schaltverlustenergie eines Leistungstransistors .S;, die beim Ausschaltvorgang auftritt, erhdlt man
daher (vgl. [11])

W1-0,S; (t) =kio-1- u(t)v (3'1)
die Schaltverlustenergie fiir den Einschaltvorgang ist
Wo—1,8; (t) = k}oﬁl -I- U(t) (32)

Der Mittelwert der fiir die gesamte Tiefsetzstellereingangsstufe auftretenden globalen Schaltverlustenergie
innerhalb einer Netzperiode Ty berechnet sich aus der Summe der lokalen Verluste aller Leistungstran-

sistoren,
1
W = T_ / (Z W1-0,8; (t) + Zwoﬁl,si (t)) dt, (33)
N JTn \7 i
auf Grund der Symmetrie des speisenden Netzes und der Struktur des Gleichrichtersystems kann die
Integration auf ein F-breites Intervall beschréinkt werden. Fiir den Mittelwert der globalen Schaltverlust-
leistung P erhilt man mit der Pulsfrequenz fp =1/Tp

P=Wfp. (3.4)

Im Folgenden ist die Ermittlung der globalen Schaltverluste fiir Schaltzustandssequenz 1.1 (vgl. Tab. 3.1)
gezeigt. Beim Ubergang von Schaltzustand j = (111) auf j = (110) muss der Leistungstransistor St

| Ubergang [ S; [ u |
(111) + (110) | St UCy ST
(110) +» (100) | Ss | ucy,rs

Tab. 3.2: Schaltende Leistungstransistoren S; und geschaltete Spannungen v fiir den Ubergang zwischen den
Schaltzustdnden fiir Sequenz 1.1. Die Schaltfunktion der Phase, deren Leistungstransistor sich fiir ein Z-breites
Intervall im geklemmten Zustand befindet, ist durch Unterstreichung hervorgehoben.

ausgeschaltet werden, die im ausgeschalteten Zustand an St anliegende Spannung ist uc, st (vel
Abb. 2.10(c)). Beim nachfolgenden Ubergang muss der Leistungstransistor Sg ausgeschaltet werden,
die danach an Sg anliegende Spannung ist uc, rs (vgl. Abb. 2.10(e)). In der darauffolgenden Pulshalb-
periode werden die Leistungstransistoren Sg und danach St ausgehend von den gleichen Spannungen
Ucyp,RS bzw. uc, st wieder eingeschaltet, vgl. Tab. 3.2. Nimmt man vereinfachend £;_,0 + ko1 = k
an, erhilt man fiir die gesamten Schaltverlustenergie innerhalb einer Pulsperiode

w1-0,1.1(t) + wo1,1.1(t) = kI (uce,s7(t) + uep rs(t)) = kluc, rr(t). (3.5)

Der Mittelwert der globalen Schaltverlustleistung fiir alle drei Leistungstransistoren ergibt sich damit fiir
Sequenz 1.1 zu
3v3

1 /% 3 .
Pl.l = ?/ kpr’UJCF’RT(gOU)d(pU = kapIUN (36)
6 J0



KAPITEL 3. AUSWAHL DES MODULATIONSVERFAHRENS 23

[Seq. [11]12]13[21] 22 | 3.1 |

P || 3BkfplUx | 2kfpIUy | “BkfpIUy

Tab. 3.3: Mittelwerte der globalen Schaltverlustleistung fiir die in Tab. 3.1 angegebenen Schaltzustandssequenzen.

Die Ermittlung der globalen Schaltverlustleistung fiir die anderen in Tab. 3.1 angegeben Schaltzustands-
sequenzen ist in Abschnitt C angegeben, die Ergebnisse sind in Tab. 3.3 zusammengefasst. Man sieht,
dass die globale Schaltverlustleistung unabhéingig von der Wahl des Freilaufzustandes ist, d.h. unabhéingig
davon, ob ein bzw. welcher Leistungstransistor wiahrend des Freilaufes im eingeschalteten Zustand ver-
bleibt oder ob sich alle Leistungstransistoren im ausgeschalteten Zustand befinden. Jedoch kann durch
die Anordnung der Schaltzusténde innerhalb der Pulsperiode die Schaltverlustleistung beeinflusst werden.
Die Schaltverlustleistung der unterschiedlichen Sequenzen verhilt sich wie

le . P2,x . P3A1 =1: \/g : 2, (37)

das heif}t, dass jene Modulationsverfahren, bei denen der Freilaufzustand in der Mitte der Pulsperiode liegt
und deren Schaltzustandssequenz symmetrisch zur Mitte der Pulsperiode angeordnet ist, die geringsten
Schaltverluste aufweisen.

Fiir die nachfolgenden Untersuchungen wird Schaltzustandssequenz 1.2 ausgewé&hlt, hier bleibt der
Leistungstransistor jener Phase wihrend des Freilaufzustandes im eingeschalteten Zustand, deren Span-
nung betragsmifig zwischen den Spannungen der beiden anderen Phasen liegt. Die Schaltzustandsse-
quenzen fiir jeweils eine Pulshalbperiode sowie die im eingeschalteten Zustand geklemmten Leistungs-
transistoren sind in Tab. 3.4 fiir die gesamte Netzperiode angegeben.

| Sektor || jarn | jamez | jrr || Sein ]

T [ (1) | (120) [ (010) || Ss
2 (111) | (011) | (010) || Ss
3| (1) | @or) | (200) || S
4| @) | (110) | (200) | Sr
5 | (110 | (o11) | (00D) || St
6 | (111 | (101) | (00D) || St
7| (1) | (110) | (010) || Ss
8 | (1) | (o11) | (020) || Ss
9 | (u11) | @or) | (200) || S
10 || (111) | (110) | (200) || Sr
11 || (111) | (011) | (001) || Sr
12 || (111) | (101 | (00p) || Sr

Tab. 3.4: Schaltzustandssequenz 1.2 innerhalb einer Pulshalbperiode der gesamten Netzperiode, Sein bezeichnet
den im eingeschalteten Zustand geklemmten Leistungstransistor, die zugehorige Schaltzustandsfunktion s; ist
durch Unterstreichung hervorgehoben.

Schaltzustandssequenz 1.2 zeigt gegeniiber Sequenz 1.1 den Vorteil, dass die maximal an den Dioden

D;(n)+ auftretenden Sperrspannung 1,5 - Un ist, bei Sequenz 1.1 tritt die v/3-fache Netzphasenspitzen-
spannung als Sperrspannung auf. Gegenuber Sequenz 1.3 weist die ausgewahlte Schaltzustandssequenz
den Vorteil auf, dass ein Leistungstransistor wéhrend einer Z-Intervalls der Netzperiode im eingeschalte-
ten Zustand verbleibt, wodurch die Implementierung der Schaltsignale einfacher gestaltet wird [12].
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Praktische Realisierung

Fiir die praktische Realisierung des Gleichrichtersystems wird die Struktur mit expliziter Freilaufdiode
gewiithlt (vgl. Abb. 2.1). Die Regelung des Gleichrichtersystems und die Generierung der Ansteuersignale
erfolgt durch einen digitalen Signalprozessor, die dafiir notwendigen Strom- und Spannungssignale werden
auf einem Signalanpassungsbord aufbereitet. Im Folgenden ist sowohl die Dimensionierung des Leistungs-
teils als auch der gesamten Peripherie zu dessen Regelung beschrieben, wobei folgenden Parameter der
Auslegung zu Grunde gelegt werden:

Ausgangsnennleistung Py =5kW,
NetzauBenleiterspannung Unu = (208...480) V,
Ausgangsgleichspannung Uy =400V,
Netzfrequenz fn = 50Hz,
Pulsfrequenz fp = 31,25kHz.

4.1 Dimensionierung des Leistungsteils

Um einen Sicherheitsrahmen fiir den Betrieb des Gleichrichtersystems zu haben, wird die Dimensionierung
des Leistungsteils fiir eine Dimensionierungsleistung Py;,,. durchgefiihrt, die 20 % iiber der Nennleistung
des Systems liegt, d.h. Pg;,. = 6 kW. Fiir diese Leistung werden die bei stationidrem Betrieb auftretenden
Stromwerte sowie die Aussteuergrade von Tiefsetzstellereingangsstufe und Hochsetzstellerausgangsstufe
in Abhéngigkeit der Eingangsspannung ermittelt, die fiir die Dimensionierung der aktiven und passiven
Bauelemente notwendig sind. Fiir die Dimensionierung des Gleichrichtersystems wird von einem symme-
trischen Netz mit rein sinusférmigen Spannungen sowie von stationfren, eingeschwungenen Zusténden
ausgegangen.

4.1.1 VERHALTNISSE BEI DIMENSIONIERUNGSLEISTUNG

Fiir die nachfolgenden Berechnungen wird der Modulationsindex auf den maximal moéglichen, konstanten
Wert Mp,.x = 1 gesetzt, um sowohl Schalt- als auch Leitverluste der Leistungshalbleiter gering zu halten.
Falls der Betrieb des Gleichrichtersystems bei einem Modulationsindex M = 0,9 erfolgen soll, um z.B. eine
Regelung zur aktiven Ddmpfung der Netzphasenstrome implementieren zu kénnen [13], wird der damit
hoheren Bauelementebelastung durch die gegeniiber der Nennleistung erh6hten Dimensionierungsleistung
Rechnung getragen. Weiters kann durch die Wahl der Dimensionierungsleistung von Pg;,,. = 6 kW der
Einfluss des Wirkungsgrades des Gleichrichtersystems vernachlissigt werden.

Die Netzauflenleiterspannung, bei der die Ausgangsspannung der Tiefsetzstellereingangsstufe U gleich
der Nennausgangsgleichspannung Uy = 400 V ist, berechnet sich mit (2.13) zu

V2 U V2 400V
\/§ Mmax \/§ 1

Bei Auflenleiterspannungen unterhalb von Uy = 327 V wird die Tiefsetzstellereingangsstufe bei einem
konstanten, maximalen Modulationsindex betrieben und die Hochsetzstellerausgangsstufe ist aktiv, d.h.

Unay = =327 V. (4.1)

24
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fiir deren Aussteuergrad gilt 6 > 0. Bei Auflenleiterspannungen Uy ;; > 327 V ist die Hochsetzstelleraus-
gangsstufe deaktiviert, d.h. es ist 6 = 0. Der Mittelwert der Ausgangsspannung U der Tiefsetzstellerein-
gangsstufe betragt dabei

V2 . (4.2)

U V3 Myax - Ung = (255...400) V. fiir Uy = (208...327) V
Up = 400 V fir  Uny = (327...480) V

Fiir den Spitzenwert der Netzphasenstrome erhélt man

A \/5 Piim \/5 6 kW
fy=YX2.dim V2, = (23,6...15,0...10,2) A. 43
NTUB Unu /3 (208...327...480) V (23, ’ »2) (43)

Betrachtet man den Bereich kleiner Eingangsspannung, in dem die Hochsetzstellerausgangsstufe aktiv
ist, d.h. Uy, < 327 V, erhélt man fiir den Aussteuergrad der Hochsetzstellerausgangsstufe mit (2.55)

U (255...400) V
i=1-—=1-~——>"—=10,36...0 4.4
Uy 400 V ’ ’ (44)
der Zwischenkreisstrom ist dabei
In  (23,6...15,0) A
I=—= =(23,6...15,0) A. 4.5
2 d (23,6...15,0) (4.5)
Fiir den oberen Eingangsspannungsbereich Uy ;; > 327 V gilt
2 U 2 400
M= Y2 _V2Z A0 G o6 (4.6)

T V3 Unvu V3 (327...480) V

und
6=0, (4.7)

damit erhilt man fiir den Zwischenkreisstrom

I_f_N ~(15,0...10,2) A
M 1.0...0.68

=150 A. (4.8)

Alle Ergebnisse sind in Tab. 4.1 in Abhingigkeit der Netzauflenleiterspannung zusammengefasst.

[Unu [ V] 208 [ 327 | 480 |

Iv [A]236]150] 102
U | V| 255 | 400 | 400

I | Al 236]150] 150
M |- 1,0 | 1,0 | 068
s | -fo36| 0 0

Tab. 4.1: Systemparameter bei Dimensionierungsleistung in Abhéngigkeit der NetzauBlenleiterspannung.

4.1.2 LEISTUNGSHALBLEITER

Fiir die Mittel- und Effektivwerte der Strome durch die Leistungshalbleiter erhdlt man mit Abb. 2.9 und
mit (2.56) — (2.59) die in Tab. 4.2 und in Tab. 4.3 angegebenen Werte fiir die Dimensionierungsleistung
Pgyim. bei kleinster und gréfiter Nenneingangsspannung und bei einer Eingangsspannung Uy ;; = 327 V.
Fiir die praktische Realisierung wurden die in Tab. 4.4 angegebenen Leistungshalbleiter ausgewé&hlt,
wobei vor der Inbetriebnahme iiberpriift werden muss, ob bei Dimensionierungsleistung die maximal
zuléssige Sperrschichttemperatur der Halbleiter nicht iiberschritten wird. Es wird dabei eine maximale
Temperatur des Kiihlkorpers von T i = 70°C festgelegt, fiir die Berechnung der Sperrschichttemperatur
werden sowohl Schalt- als auch Leitverluste berticksichtigt, die auf Grund der in den Datenbléittern
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UN,ll M g IN IDi(N)i,avg IDi(N)i,rms ISi,avg ISi,rms IDp,avg IDF,rms
A% - - A A A A A A A
208 | 1,0 | 0,36 | 23,6 75 13.3 150 | 1838 11 5.0
327 | 1,0 ] 0 | 150 48 85 95 12,0 0,68 3,2
480 | 068 0 | 102 32 7.0 6.5 9.9 53 8,9

Tab. 4.2: Mittel- und Effektivwerte der Strome durch die Leistungshalbleiter der Tiefsetzstellereingangsstufe bei
Dimensionierungsleistung in Abhéngigkeit der Netzauflenleiterspannung.

UN,ll M 0 IN IS,avg IS,'r’ms ID,avg IS,rms
\Y - - A A A A A
208 1,0 | 0,36 | 23,6 8,4 14,1 15,0 18,8
327 [ 10 ] 0 | 150 0 0 15,0 | 15,0
480 | 0,68 0 10,2 0 0 15,0 15,0

Tab. 4.3: Mittel- und Effektivwerte der Strome durch die Leistungshalbleiter der Hochsetzstellerausgangsstufe
bei Dimensionierungsleistung in Abhéngigkeit der Netzauflenleiterspannung.

angegebenen Parameter berechnet werden. Fiir die Abschétzung der Schaltverluste werden dabei durch
den Faktor fr = 1,7 zusétzlich auftretende Verluste zufolge von Diodenriickstrémen beriicksichtigt, die
in den Herstellerangaben nicht enthalten sind!. Die detaillierte Berechnung ist in Anhang D gegeben.

Auf Grund der hohen Sperrspannungsbeanspruchung der Leistungstransistoren der Tiefsetzstellerein-
gangsstufe werden IGBTSs (Isolated Gate Bipolar Transistors) fiir den gesamten Schaltungsautbau verwen-
det. Als Kiihlkorper wird ein Hohlrippen-Liifteraggregat mit Vorkammer verwendet, die Vorkammer bietet
dabei den Vorteil einer verbesserten Warmeableitung bzw. eines geringeren thermischen Widerstandes
[18]. Die Leistungshalbleiter werden auf den Aluminium-Kiihlkérper aufgeschraubt, die Isolation erfolgt
durch silikonimprégnierte Isolierscheiben mit einem thermischen Widerstand von Re cs = 0,82 K/W,
wobei zusétzlich eine Isolierhiilse fiir die Schraube verwendet wird [19].

| Bauelement || Anz. | Typ | Hersteller | Sperrspg. | Nennstrom | Gehiuse |
S; 3 IRG4PF50W | International Rectifier 900 V 28 A TO247
Diny+, Dr 13 | RURG30100 | Intersil 1000 V 30 A TO247
S 1 IRG4PC40W | International Rectifier 600 V 20 A T0247
D 1 RURG3060 Intersil 600 V 30 A TO247

Tab. 4.4: Ausgewéhlte Leistungshalbleiter. Die genauen Angaben zu Sperrspannungen und Nennstromen sind
den Datenbléttern [14] — [17] zu entnehmen.

4.1.3 SCHUTZBESCHALTUNG DER LEISTUNGSHALBLEITER

Auf Grund von parasitidren Induktivititen (z.B. Leitungsinduktivititen) treten beim Ausschalten der
Leistungstransistoren Schaltiiberspannungen auf. Um diese Schaltiiberspannungen zu begrenzen, wird
die in der Praxis bewihrte, in Abb. 4.1 dargestellte Beschaltung der Leistungstransistoren durch ein
RC- und ein RCD-Netzwerk (Snubber) verwendet. Der Kondensator Cs ist im stationdren Fall auf den
Wert der Begrenzungsspannung aufgeladen und stellt zusammen mit dem Widerstand Ry eine Konstant-
spannungsquelle dar. Treten z.B. bei einer Schalthandlung am Schalter héhere Spannungen auf, so wird
die Diode Dy in Durchlassrichtung gepolt und der Kondensator Co nimmt die Energie des Uberspan-
nungspulses auf. Sinkt die Spannung am Schalter unter den Wert der Spannung an C5, sperrt die Diode
Dy wieder und der Kondensator Cy entlédt sich iiber den Leistungswiderstand Rs, wobei die Zeitkonstante
der Entladung wesentlich grofler als die Dauer einer Pulsperiode ist.

1Dieser Faktor ist ein Erfahrungswert und wurde aus einer Vielzahl von Messungen an verschiedenen Kombinationen
von Leistungstransistoren und -dioden gewonnen.
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Weiters ist ein RC-Netzwerk (C7, R;) mit einer kleinen Zeitkonstante zur Begrenzung der Sperrspan-
nungsanstiege sowie zur Dampfung von kurzen Uberspannungsspitzen vorgesehen, bevor die Diode Dy
6ffnen und der RCD-Snubber eingreifen kann. Zusétzlich sorgt eine antiparallel zum Leistungstransistor
geschaltete schnelle Diode D; fiir einen definierten Strompfad von moglichen Riickstromen.

Die Freilaufdiode Dp wird ebenfalls durch eine Schutzbeschaltung aus Widerstand R3, Kondensator
C5 und Diode Ds realisiert, wodurch Uberspannungen zufolge des Diodenriickstromes minimiert werden
[1].

Die Schutzbeschaltung des Hochsetzsteller-Leistungstransistors S wird wie fiir die Leistungstransisto-
ren der Tiefsetzstellerstufe realisiert, vgl. Abb. 4.1, nur die Diode D, weist gegeniiber der Diode D5 eine
geringere Nennspannung auf.

Die Daten der Schutzbeschaltungselemente sind Erfahrungswerte und sind in Tab. 4.5 zusammenge-
fasst.

Abb. 4.1: Schutzbeschaltung fiir die Leistungstransistoren S; der Tiefsetzstellerstufe, fiir die Freilaufdiode Dr
und den Leistungstransistor S der Hochsetzstellerstufe.

| Element H Kennwerte | Bezeichnung / Produzent |

D1 IF =6 A, URRM = 1200 V, tRR = 55 ns RHRD6120 / Intersil
Ry 479,22 W

1 470 pF, Vg = 2000 V
D2 IF =15 A, URRM = 1200 V, tRR = 65 ns RHRD15120 / Intersil
R, 220 k2, 2 W

Cs 100 nF, Vg = 1000 V
D3 IF =15 A, URRM = 1000 V, tRR =125 ns | RUR15100 / Intersil
R 220 k), 2 W

Cs 100 nF, Vg = 1000 V
Dy Ir =15 A, Uppy =600 V, trr = 35 ns RHRP1560 / Intersil

Tab. 4.5: Daten der Schutzbeschaltungselemente fiir Leistungstransistoren und Freilaufdiode.

4.1.4 PASSIVE BAUELEMENTE
4.1.4.A  Eingangsfilter

Zur Filterung der pulsbreitenmodulierten, diskontinuierlichen Eingangsstrome des Gleichrichtersystems
wird ein Netzfilter bestehend aus Induktivititen Lr und Kondensatoren Cr verwendet. Auf Grund der
Spannungsbeanspruchung und der am Markt erhéltlichen Bauelemente werden die Kondensatoren in
Stern geschaltet?. Fiir die Auswahl der Kondensatoren soll eine moglichst grofie Kapazitit angestrebt
werden, um den pulsfrequenten Rippel der Eingangskondensatorspannung bzw. des Netzstromes so ge-
ring wie moglich zu halten. Um jedoch die Phasenverschiebung zwischen den Grundschwingungen des

2Eine Dreieckschaltung der Kondensatoren ist fiir deren Ausnutzung von Vorteil, wofiir Kondensatoren mit einer Nenn-
spannung von 480 V notwendig sind. Seit kurzem sind Kondensatoren erhiltlich, die diesen Anforderungen geniigen [20].
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Netzstromes und der Netzphasenspannung klein zu halten, muss die kapazitive Blindleistung Q¢ auf
5 %...10 % der Nennleistung begrenzt werden. Damit erhélt man fiir die Eingangsfilterkondensatoren

(0,05...0,1)Py (0,05...0,1) -5 kW

Cp = _
g V3wnUZ V3250 Hz - (208...480) V

= (3,5...37) uF. (4.9)

Um die Baugrofle des Eingangsfilters moglichst klein zu halten und in Hinblick auf die am Markt verfiigba-
ren Bauelemente, wird ein Wert von Cp = 4 uF gewéhlt. Fiir die Auswahl der Kondensatoren wird weiters
die Rippelstrombelastung der Filterkondensatoren benotigt, die bei minimaler Eingangsspannung ihren
grofiten Wert erreicht (vgl. Anhang E.1), man erhilt fiir Dimensionierungsleistung

iCpyrms = \/_ V5 20,4 A \/ V5 _ 6,55 A. (4.10)

Fiir die praktische Realisierung werden 4 Kondensatoren des Typs B81131-C1105-M [21] mit je 1 uF in je-
der Phase parallel geschaltet. Da es sich bei diesem Typ um spezielle Kondensatoren zur Unterdriickung
von elektromagnetischen Stérungen handelt (sog. X2-Kondensatoren), ist keine Rippelstrombelastung
bzw. auch keine Lastminderung der Spannung fiir hohe Frequenzen angegeben. Beim Einsatz eines ande-
ren Kondensatortyps muss jedoch die zuléssige Rippelstrombelastung iiberpriift werden.

Die Grenzfrequenz wr des Eingangsfilters muss wesentlich iiber den Frequenzen von niederfrequenten
Storungen der Netzspannung liegen, um eine Anregung des Eingangsfilters durch diese Stérungen zu
vermeiden, auflerdem muss es einen geniigend grofien Abstand der Grenzfrequenz wg zur Schaltfrequenz
[fs geben,

ws > wr > (5,7,11) wy, (4.11)
27 - 31,25 kHz > wp > (5,7,11) - 27 - 50 Hz, (4.12)

mit 1
wp = , (4.13)

(Ln +Lr)Cr
wobei Ly die innere Netzimpedanz bezeichnet, die auf einen Wert von 100 pH geschitzt wird. Mit
einer erwiinschten Grenzfrequenz des Eingangsfilters von wp = 27 - (3...5) kHz erhilt man fiir die
Filterinduktivitat
L —;—L = 1 — 100 pH = (150...600) uH (4.14)
F=2Cr N T (2n-(3...5) kHz)? -4 4F HEL= SO BER B '

Fiir die praktische Realisierung wird ein Eisenpulverkern T184-40 von micrometals verwendet, mit einem
Ar-Wert von Ay = 143 nH ergibt sich mit einer Windungszahl von N = 44 (Kupferlitze 40 x 0, 355 mm?)
eine Induktivitdt von

Ly = A N? =143 nH - 44 = 277 uH, (4.15)

bei einer Eisenléinge von [ g, = 11,2 cm und einem maximalen Eingangsstromeffektivwert von Iy = 16,7 A
(bei minimaler Eingangsspannung und Dimensionierungsleistung) ergibt sich eine maximale magnetische

Feldstérke von
NIy 44-16,7 A

H= = : =66 A =66-0,4- = 82 Oe. 4.1
T 1.2 om 66 A/cm =66-0,4- 7 Oe = 82 Oe (4.16)
Laut Datenblatt? sinkt die Induktivitéit bei dieser Feldstérke auf 47 % ihres Werts bei einem Strom von
0 A ab, wodurch sich bei maximalem Strom eine Induktivitidt von ca. 130 pH ergibt. In Abb. 4.2(a) ist
der berechnete Verlauf der Induktivitdt in Abhéngigkeit des Eingangsstromes dargestellt.

3Initial Permeability vs DC Magnetizing Force, www.micrometals.com/images/curves/DCinitmagforce.html
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Lp/ pH 300 — L/uH 3000 —
200 — 2000 —
100 —| 1000 —

0 1 1 1 0 \ \ \ \ 1
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_— _—

In/ A I/A
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Abb. 4.2: Berechneter Verlauf der Induktivititswerte der Filterinduktivitdt L und der Zwischenkreisinduktivitit
L in Abhéngigkeit des Stromes.

4.1.4.B  Zwischenkreisinduktivitit

Die Dimensionierung der Zwischenkreisinduktivitdt wurde mit Hilfe eines DC/DC-Ersatzmodells durch-
gefiihrt, wobei der maximale Rippel des Zwischenkreisstromes +10 % betragen soll. Mafigeblich fiir die
Dimensionierung ist der Betrieb an maximaler Eingangsspannung, wofiir sich eine Induktivitat von 1,7 mH
ergibt. Die detaillierte Berechnung ist in Anhang E.2 gegeben.

Die gewtiinschte Induktivitdt wird auf zwei Zwischenkreisinduktivitéiten aufgeteilt, wodurch die ein-
zelnen Induktivitéiten kleiner gehalten werden und somit der praktische Aufbau vereinfacht wird, weiters
ist die Aufteilung der Zwischenkreisinduktivitét in die positive und in die negative Schiene fiir die Par-
allelschaltung von zwei Gleichrichtersystemen notwendig. Fiir die praktische Realisierung werden drei
Eisenpulverkerne T184-40 von micrometals verwendet, mit einem Ayp-Wert von Ay = 143 nH ergibt sich
mit einer Windungszahl von N = 84 (Kupferlitze 20 x 0, 355 mm?) eine Induktivitit von

Lp=3A; N?=3-143 nH -84 = 3,0 mH, (4.17)

bei einer Eisenlédnge von g, = 11,2 c¢cm und einem maximalen Zwischenkreisstrom von I = 23,6 A (bei
Dimensionierungsleistung) ergibt sich eine maximale magnetische Feldstiirke von

NI 84-23,6 A

H= =
Lre 11,2 cm

=177 A/em = 177-0,4 - ™ Oe = 222 Oe. (4.18)

Laut Datenblatt sinkt die Induktivitit bei dieser Feldstérke auf 20 % ihres Werts bei einem Strom von
0 A ab, wodurch sich bei maximalem Strom eine Induktivitét von ca. 600 pH ergibt. In Abb. 4.2(b) ist
der berechnete Verlauf der Induktivitdt in Abhéngigkeit des Eingangsstromes dargestellt.

4.1.4.C Ausgangskondensator

Die grofite Stromrippelbelastung des Ausgangskondensators tritt bei minimaler Eingangsspannung auf
(vgl. Anhang E.3) und betrégt fiir die Dimensionierungsleistung

5 0,36
Icpwms =Toy| ——= =15 A/ ——— = 11,25 A. 4.1
Co, AV I 1-0,36 g (4.19)

Um eine hohe Stabilitéit der Ausgangsgleichspannung zu erreichen, soll die Kapazitit moglichst grofl
gewihlt werden, sie ist jedoch auf Grund der Baugréfle und des Gewichts des Gleichrichtersystems nach
oben beschrinkt. Fiir die praktische Realisierung des Ausgangskondensators werden fiinf Kondensatoren
des Typs B43501-A5157-M fiir 450 V mit je 150 uF parallel geschaltet [22]. Die gesamte maximale
Rippelbelastung betrégt 17,7 A fiir Schaltfrequenzen >20 kHz.
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Zusammenfassend sind die verwendeten passiven Bauelemente mit ihren Kenndaten in Tab. 4.6
dargestellt, die Schaltpldne des Leistungsteils sind in Anhang F angegeben. Abbildung 4.3 zeigt ei-
ne Fotografie der praktischen Realisierung des Leistungsteils, in Anhang G.1 sind weitere, detaillierte
Fotografien des Leistungsteils gezeigt.

| BE || Anz. | Typ | Hersteller | Kenndaten | Abmessungen |
Lp 3 - Egston GmbH, 277 uH @ 0 A, d = 60 mm
micrometals 130 pH @ 15 A h =30 mm
Cr || 3x4 | B81131-C1105-M | Epcos 1 uF, 300 V (19 x 30 x 31,5) mm?®
L 2 - Egston GmbH, 3mH Q0 A, d =60 mm
micrometals 0,87 mH @ 15 A | h = 60 mm
Co 5 B43501-A5157-M | Siemens Matsushita | 150 uF, 450 V d =25 mm, h = 40 mm

Tab. 4.6: Ausgewihle passive Bauelemente (BE) mit Kenndaten.

Abb. 4.3: Leistungsteil des Gleichrichtersystems.

4.2 Eigenbedarfsversorgung

Die Eigenbedarfsversorgung stellt alle Spannungen (£15 V, +5 V, +24 V) zur Verfiigung, die notwendig
sind, um die Gate-Ansteuereinheiten, den Signalprozessor und die Liifter zu versorgen. Die Eigenbedarfs-
versorgung ist durch eine dreiphasige Diodenbriicke, die vom Netz gespeist wird, eine Halbbriicke mit
zwei 900 V MOSFETSs und einen Hochfrequenztransformator mit vier Sekundédrwindungen realisiert. Der
dazugehorige Schaltplan sowie die Daten des Hochfrequenztransformators sind in Anhang F zu finden.

4.3 Realisierung des Steuerteils

Die Generierung der Schaltfunktionen und die Regelung des Pulsgleichrichtersystems erfolgt mit Hilfe ei-
nes digitalen Signalsprozessorsystems. Die Ansteuersignale der Leistungstransistoren werden mit Hilfe von
Optokopplern potentialfrei iibertragen. Fiir die Messung der Eingangsstrome sowie des Zwischenkreiss-
tromes sind kompensierende Stromwandler auf dem Leistungsteil vorgesehen, die Anpassung der hohen
Spannungen des Leistungsteils auf ein fiir die Analog-Digital-Konverter (ADCs*) messbares Niveau ist
auf einer eigenen Platine (im Folgenden als Signalanpassungsbord bezeichnet) untergebracht. Weiters

4 Analog-Digital-Converter.
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ist auf dem Signalanpassungsbord eine Schutzbeschaltung sowohl fiir den Leistungsteil (Uberstrom- und
Uberspannungsabschaltung) als auch fiir die ADCs (Begrenzung der Eingangsspannung) untergebracht.
Die Anbindung des Leistungsteils an den digitalen Signalprozessor (kurz DSP genannt) erfolgt durch eine
Peripheriekarte, die die Messwerte in digitaler Form an den Signalprozessor liefert und dessen Berech-
nungsergebnisse in Schaltfunktionen umsetzt, vgl. Abb. 4.4. Fiir die Durchfithrung der Berechnungen
kommt ein Gleitkomma-Signalprozessor ADSP-21061 SHARC von Analog Devices zum Einsatz [23], der
in Kombination mit dem SHARC EZ-KIT Lite Board verwendet wird [24], wodurch eine komplette
Programmier- und Simulationsumgebung zur Verfiigung steht. Der gesamte Steuerteil wurde im Rahmen
einer Diplomarbeit realisiert, Details sind daher in [12] nachzulesen, im Folgenden wird nur ein Uberblick
gegeben.

Signalanpassung Messwerterfassung Schaltzeitberechnung Pulsmuster-
Schutzbeschaltung (AD-Konversion) Regelung erzeugung
Signalanpassungsbord Peripheriekarte Signalprozessor Peripheriekarte

Abb. 4.4: Grundstruktur des Signalprozessorsystems.

4.3.1 REALISIERUNG DES SIGNALANPASSUNGSBORDS

Zur Verwendung fiir die digitale Regelung miissen die Eingangsgrofien in fiir die Analog-Digital-Konverter
brauchbare Signale umgewandelt werden, die Eingangsspannungsbereiche der ADCs betragen je nach
Type £10 V oder 42,5 V. Die Eingangsspannungen werden an den Filterkondensatoren gegen einen
kiinstlichen Sternpunkt gemessen, die Unterdriickung des schaltfrequenten Rippels erfolgt mittels eines
Bandpasses mit der Mittenfrequenz von 50 Hz, um eine Phasenverschiebung zu vermeiden. Die obere und
die untere Grenzfrequenz des Bandpasses miissen dabei so gewahlt werden, dass die niederfrequenten Har-
monischen der Spannung nicht unterdriickt werden, da ein der Netzphasenspannung proportionaler Netz-
strom erzielt werden soll. Die Messung der Netzphasenstrome und des Zwischenkreisstromes erfolgt mit
Hilfe von kompensierenden Stromwandlern (Type LAH 25-NP [25]), welche ein Ubersetzungsverhéltnis
von 1:1000 aufweisen. Die Ausgangsgleichspannungen der Tiefsetzstellerstufe und der Hochsetzstellerstufe
werden mittels einer Differenzverstirkerschaltung gemessen. Die jeweils zur Signalaufbereitung gewéhlten
Schaltungen sind in Abb. 4.5 dargestellt. Weiters sind auf dem Signalanpassungsbord Schaltungen zur
Uberwachung der GréBe der Netzphasenstrome, des Zwischenkreisstromes und der Ausgangsspannung
vorgesehen. Alle detaillierten Schaltungen auf dem Signalanpassungsbord sind Anhang F zu entnehmen,
eine Fotografie des Signalanpassungsbords ist in Anhang G.2 gezeigt.

4.3.2 REALISIERUNG DER PERIPHERIEKARTE

Auf der Peripheriekarte sind alle Einheiten untergebracht, die fiir die Regelung des Pulsgleichrichter-
systems durch den Signalprozessor bené6tigt werden. Im Wesentlichen sind dies die Vorgabe der Dauer
einer Pulsperiode, die Digitalisierung aller Messwerte, die Kommunikation mit dem Signalprozessor (die-
ser fithrt die Berechnungen fiir die Regelung und der Einschaltdauern der Leistungstransistoren durch)
und die Ausgabe der Pulsmuster (Schaltsignale) fiir die Ansteuerung der Leistungstransistoren. Die Puls-
muster kénnen in bestimmten Féllen, abhéingig vom gewéhlten Steuerverfahren, direkt von den PWM-
Kanilen® gewonnen werden. Die Ausgéinge der PWM-Kaniile entsprechen dann genau den bené&tigten
Schaltfunktionen fiir die Leistungstransistoren. Andernfalls werden durch die PWM-Kanile nur Hilfs-
schaltfunktionen erzeugt, die mit Hilfe einer in einem EPROM gespeicherten Umcodiertabelle geeignet
umcodiert werden, um zu den benétigten Schaltfunktionen zu gelangen.

Ein Grofiteil der Logik ist aus Platzgriinden und aus Griinden des Komforts bei der Entwicklung in
programmierbaren Logikbausteinen (PLDs®) untergebracht. Die Peripheriekarte wurde als ein Experi-
mentierbord mit gréftmoglicher Flexibilitdt entworfen, was eine einfache Erweiterung des Systems um
z.B. weitere Eingangsgrofien fiir die Regelung erlaubt: iber neun ADCs kénnen Signale eingelesen werden,

SPWM = Pulsweitenmodulation: Steuerung der Breite eines Rechteckimpulses innerhalb einer konstanten Pulsperioden-
dauer durch einen Faktor ¢ € (0;1).
SPLD = Programmable Logic Device.
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Abb. 4.5: Verwendete Schaltungen zur Messung der Netzphasenspannungen (a), der Ausgangsspannungen der
Tiefsetzstellereingangsstufe bzw. der Systemausgangsspannung (b) und der Netzstréme bzw. des Zwischenkreiss-
tromes (c). Der Kondensator (1 nF) in der Riickkopplung in (b) ist nur zur Messung der Tiefsetzstellerausgangs-
spannung notwendig.

weiters stehen ein 8-bit breiter Digitaleingang, vier Analogausgéinge und ein 8-bit breiter Digitalausgang
zur Verfiigung. Durch das zweite PLD besteht die Option zur Regelung eines zweiten, phasenversetzt
getakteten Pulsgleichrichtersystems, womit die Anzahl der PWM-Kanile von vier auf acht verdoppelt
wird. Durch die flexible Auslegung der Peripheriekarte ist auch ein Einsatz bei anderen, dhnlich gelagerten
Regelungsproblemen mdoglich, die auch eine Ausgabe mittels PWM-Kanélen erfordern [26].

Der Schaltplan der Peripheriekarte ist in Anhang F angefiihrt, die umfangreichen Schaltpléne der in
den PLDs implementierten Logik finden sich in [12]. In Tab. 4.7 ist eine Zuordnung der ADCs zu den vom
Signalanpassungsbord zur Verfiigung gestellten MessgroBen und das dazugehorige Ubersetzungsverhiltnis
angegeben. Eine Fotografie des Signalprozessorbords sowie der Peripheriekarte ist in Anhang G.2 gezeigt.

4.3.3 STEUERUNGSABLAUF

Die Schaltsignale werden mittels einer Dreieckverschneidung [27] generiert, wobei das Dreiecksignal mit
Hilfe eines Z#hlers mit fixer Zahlfrequenz realisiert wird, dessen Zahlrichtung mit einem festgelegten
Takt zwischen aufwérts und abwarts umgeschaltet wird. Die Schaltfunktionen werden dabei mit Hilfe des
hochstwertigen Bits eines 9-Bit Ziahlers generiert, die gewiinschte Pulsbreite wird, dargestellt durch eine
8-Bit Zahl, beim Umschalten der Zihlrichtung in die unteren 8 Bit des Z#hlers geladen. Das Ausgangs-
signal des hochstwertigen Bits des Zéhlers entspricht damit einem pulsbreitenmodulierten Signal, dessen
Pulsbreite proportional dem Ladewert der unteren 8 Bits ist [12], [28].

Die Taktfrequenz des gewéhlten 16 MHz Quarzoszillators wird durch einen 8-Bit-Z#hler geteilt, womit
eine Zyklusdauer — die einer Pulshalbperiode bzw. der Abtastzeit des Systems durch die ADCs entspricht

— von 1 1
Tp/2=—28=—"
v/ fo 16 MHz

erzielt wird. die Auflésung der pulsbreitenmodulierten Signale betrigt auf Grund der 8-bit Zdhler 62,5 ns,

- 256 = 16 us, (4.20)

Tp/2 16 ps
28 256

= 62,5 ns. (4.21)
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| ADC || Typ | Messgrofie | Ubersetzung | Bemerkung |

ADC1 || AD7892-3 UCH,R 0,005 V/V | Filterkondensatorspannung in Phase R

ADC2 || AD7892-3 UCH,S 0,005 V/V | Filterkondensatorspannung in Phase S

ADC3 || AD7892-3 UCH,T 0,005 V/V | Filterkondensatorspannung in Phase T

ADC4 || AD7892-1 i 0,43 V/A Zwischenkreisstrom

ADC5 || AD7892-3 U 0,00273 V/V | Tiefsetzsteller-Ausgangsspannung

ADC6 || AD7892-3 ug 0,00273 V/V | System-Ausgangsspannung

ADCT || AD7892-3 Ug 0,00273 V/V | Ausgangsspannung des 2. Tiefsetzstellers
bei Parallelschaltung von zwei Systemen

ADCS || AD7892-1 19 0,43 V/A Zwischenkreisstrom oder Ausgangsstrom
bei Parallelschaltung von zwei Systemen

ADQ9 || AD7892-1 i3 0,43 V/A Zwischenkreisstrom oder Ausgangsstrom
bei Parallelschaltung von zwei Systemen

Tab. 4.7: Zuordnung der ADCs zu den gemessenen Signalen und dazugehérige Ubersetzungsverhiltnisse.

Nach einer halben Pulsperiode werden die Z&hler mit einem neuen, der Einschaltdauer der Leistungs-
transistoren entsprechenden Wert geladen. Fiir ein symmetrisches Modulationsverfahren, bei dem eine
Pulsperiode aus zwei aufeinanderfolgenden Zyklen von 16 us besteht, ergibt sich damit eine Pulsfrequenz
von

11
Tp 216 s

Anstatt eines Dreiecksignals kann auch ein Sigezahnsignal zur Erzeugung der Schaltsignale herangezogen
werden, man erhilt dadurch eine asymmetrische Schaltzustandssequenz (vgl. Tab. 3.1), die Pulsfrequenz
betragt dann 62,5 kHz. Falls notwendig, kénnen die gewonnenen Schaltsignale als Hilfsschaltsignale ver-
wendet werden und mittels der vorgesehenen EPROMs zu den tatséchlichen Schaltsignalen umcodiert
werden.

Um eine storungsfreie Generierung der Pulsmuster und damit einen sicheren Betrieb des Gleichrich-
tersystems zu gewahrleisten, miissen alle Ein- und Ausgaben des Signalprozessors simultan erfolgen. Es
werden daher am Beginn jeder Pulshalbperiode alle Analogeingéinge gleichzeitig gelesen und alle Ausgénge
aktualisiert. Gesteuert durch den 16 MHz Quarzoszillator wird alle 16 us ein Impuls ausgegeben, welcher
die Konversion der ADCs startet und gleichzeitig die Ausgangsregister aktualisiert. Haben die ADCs
die Konversion beendet und steht der digitalisierte Wert bereit, wird ein Interrupt des Signalprozessors
ausgelost. Die Interrupt-Serviceroutine IRQO beginnt nun mit dem Abarbeiten des Programms und kehrt
anschlieffend in das Hauptprogramm zuriick, in dem der Signalprozessor im Energiesparmodus auf den
néchsten Interrupt wartet. Ein Struktogramm des implementierten Hauptprogramms und der Interrupt-
Serviceroutine IRQO ist in Abb. 4.8 und Abb. 4.9 dargestellt.

fr= = 31,25 kHz (4.22)

HAUPTPROGRAMM
Initialisierung von Hardware und Variablen
00

| Warten auf Interrupt IRQO

Tab. 4.8: Struktogramm des Signalsprozessor-Hauptprogramms.
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Tab. 4.9:

INTERRUPT IRQO

Einlesen der digitalen Messsignale von den ADC-Kanélen

Umwandeln in Gleitkomma-Zahlen

Berechnungen gemifl implementierter Regelstruktur

Berechnung der Einschaltdauern

Ausgabe der Einschaltdauern

Riicksprung ins Hauptprogramm

Struktogramm der Interrupt-Serviceroutine des Hardware-Interrupts IRQO.
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Kapitel 5

Experimentelle Analyse des
Leistungsteils

Vor der Untersuchung des Netzverhaltens des Gleichrichtersystems soll das Schaltverhalten der aus-
gewdhlten Leistungstransistoren experimentell analysiert werden und mit den damit erhaltenen Daten
die erreichbare Ausgangsleistung in Abhéingigkeit der Schaltfrequenz bestimmt werden. Damit kann die
fiir die weiteren Untersuchungen zu verwendende Schaltfrequenz festgelegt werden. Dieser Schritt ist
notwendig, da die den Datenblidttern entnommenen Angaben zur Auswahl der Bauelemente mit teils
sehr groflen Toleranzen behaftet sind und zum Teil auch vom Schaltungsaufbau abhéngig sind. Wei-
ters wird der Wirkungsgrad des Gleichrichtersystems abgeschétzt und eine Aufspaltung der Verluste in
Schaltverluste und Leitverluste der Leistungshalbleiter vorgenommen, wodurch eine Basis fiir die Wei-
terentwicklung des Systems hinsichtlich der einzusetzenden Leistungshalbleiter gegeben wird. Der zweite
Teil dieses Kapitels beschaftigt sich mit der experimentellen Analyse eines — ausgehend von den durch
die experimentelle Analyse gewonnenen Daten — von IXYS Semiconductor GmbH entwickelten Moduls,
das alle Leistungshalbleiter eines Briickenzweiges der Tiefsetzstellereingangsstufe enthélt. Es werden wie
fiir den Aufbau mit diskreten Leistungshalbleitern der Wirkungsgrad abgeschéitzt, eine Aufteilung der
Verlustanteile der einzelnen Halbleiter berechnet und Betriebsparameter fiir den optimalen Einsatz des
Moduls in einer industriellen Anwendung angegeben. Im letzten Teil des Kapitels werden mogliche pa-
rasitédre Einfliisse auf das Betriebsverhalten des Gleichrichtersystems aufgezeigt und ihre Relevanz sowie
mogliche Abhilfemafinahmen diskutiert.

5.1 Schaltverlustmessung fiir diskreten Aufbau

5.1.1 EXPERIMENTELLE ERMITTLUNG DER SCHALTVERLUSTE

Um die Schaltverluste der Leistungshalbleiter experimentell bestimmen zu konnen, werden die Netz-
phasenspannungen durch Hilfsgleichspannungen ersetzt, womit ein Zeitpunkt der Netzperiode simuliert
werden kann. Es werden die Netzphasenspannungen

UN,R = UN CcoS (th),
~ 2m

un,s = Uy cos(wyt— ?), (5.1)
~ 2

unr = Un cos(wnt+ ?ﬂ-),

angenommen, der einzustellende Punkt innerhalb der Netzperiode ist die Mitte von Sektor 1 (uy g >
0> un,s > unr), d.h. wt = 7/12. Damit ergeben sich fiir die Hilfsgleichspannungsquellen, die zwischen
den Phasen platziert werden,

Unrs = unpg—uns=V3Uy cos(wnt+ %) =1,73Un,
UH,ST = UN,s —UNT = \/501\1 sin (UJN t) =0,634Uy, (5.2)
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UH,TR = UN,T7 —UN,R = —\/50]\7 sin(th+ g) = —2,37UN.

Um die Schaltverluste mit guter Genauigkeit bestimmen zu kénnen, und um den weiten Eingangsspan-
nungsbereich sowie verschiedene Ausgangsleistungen zu erfassen, werden Eingangsspannungen im Bereich
von Uy € (100...250) V durch Hilfsgleichspannungen ersetzt, vgl. (5.2), sowie verschiedene Strome im
Bereich I € (5...35) A angenommen [29)].

Um alle innerhalb einer Pulshalbperiode auftretenden Schalthandlungen untersuchen zu kénnen, wird
das in Abb. 5.1 gezeigte Schaltmuster verwendet. Die Zeit T 44 ist variabel und wird verwendet, um
den gewiinschten Gleichstrom I einzustellen, die Dauer der nachfolgenden Schaltzusténde ist konstant
und mit 7' = 4 us festgelegt. Auf Grund der groien Induktivitdt und der kurzen Zeit T kann der Strom I
wihrend der Schalthandlungen als konstant angenommen werden. Wegen der geringen Wiederholrate des
Schaltmusters von 1 Hz kann weiters der Temperaturanstieg zufolge der Schalthandlungen vernachléssigt
werden, d.h. die Sperrschichttemperatur 7'y der Leistungshalbleiter kann gleich der Kiihlkorpertemperatur
Txi gesetzt werden. Der Kiihlkérper wird mittels Heizwiderstinden auf 120 °C aufgeheizt, um eine
iibliche Betriebstemperatur der Leistungshalbleiter zu erreichen, weiters wird das Schaltverhalten bei
Raumtemperatur T'; = 25 °C untersucht.

6ot t, t,
Soh S S SN
Ssn= =t
SrA j

T.. T T TTT

Abb. 5.1: Verwendetes Schaltmuster zur Bestimmung der Schaltverluste.

Die Messung des vom Leistungstransistor geschalteten Stromes erfolgt durch einen niederinduktiven Shunt
[11], um Zeitverzégerungen und damit Fehlern in der Berechnung der Schaltverluste vorzubeugen, die
durch die Verwendung einer konventionellen Stromzange entstehen wiirden. Der Shunt ist durch Parallel-
schaltung von 10 x 1 2 SMD-Widerstédnden realisiert, der Spannungsabfall, der durch den zu messenden
Strom entsteht, wird direkt an den Widerstéinden mittels eines koaxialen Kabels gemessen. Die Messung
der Spannung an den Leistungshalbleitern wurde mit einem Differentialtastkopf TEK P5205 (Tektronix)
vorgenommen, fiir die Auswertung der gemessenen Signale wurde ein Digitalspeicheroszilloskop TDS3014
(100 MHz, 1,25 GS, Tektronix) verwendet.

5.1.2 AUSWERTUNG DER EXPERIMENTELLEN ERGEBNISSE

Die Einschalt- sowie die Ausschaltverluste der Leistungstransistoren sowie die Forward Recovery Verlus-
te der Leistungsdioden werden an den Ubergingen zwischen den Schaltzustinden zu den Zeitpunkten
t;, i = 1...4, gemessen, vgl. Abb. 5.1. Fiir jede Schalthandlung kann zumindest ein Proportionalitéts-
faktor zwischen der Schaltverlustenergie W, und der geschalteten Spannung bzw. dem geschalteten
Strom angegeben werden. Der Proportionalitdtsfaktor ist einem Leistungstransistor, m = S;, oder einer
Leistungsdiode, m = D, zugeordnet, [ bezeichnet die Einschalthandlung, | = EIN, oder die Ausschalthand-
lung, | = AUS, n kennzeichnet den Typ der Schalthandlung, wobei der Strom I beim Ubergang zwischen
zwei aktiven Schaltzusténden von einem Leistungstransistor zu einem anderen kommutiert werden kann,
n =8 — 5, oder die Kommutierung des Gleichstromes erfolgt zwischen aktivem Schaltzustand und
Freilaufzustand, d.h. von einem Leistungstransistor in die Freilaufdiode, n = S — Dp, bzw. umgekehrt,
n=Dp—S.

Z.B. wird zum Zeitpunkt ¢; in Abb. 5.1 vom Schaltzustand j = (100) in den Schaltzustand j = (110)
geschaltet und der Strom von der Freilaufdiode D in die Leistungstransistoren Sr und Sg kommutiert,
d.h. es kommt zu Einschaltverlusten WéDIFN:gS in Leistungstransistor Sg (Leistungstransistor Sg verbleibt
im eingeschalteten Zustand, daher treten keine Einschaltverluste auf, vgl. Abschnitt 3.2).

Die Ergebnisse der Schaltverlustmessung fiir WE%’I”\I;S bei unterschiedlichen Eingangsspannungen Uy
in Abhéngigkeit des geschalteten Gleichstromes I sind in Abb. 5.2 gezeigt. Um die Schaltverluste analy-
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tisch berechnen zu kénnen, werden die Messergebnisse durch eine lineare bzw. eine quadratische Appro-
ximation angendhert, vgl. die durchgezogenen Linien in Abb. 5.2. In diesem Fall kénnen die Einschalt-
verluste durch ] ]
Dp—S _ 1 1 2 n 2
WEIFNg = 1A—V2 1U5N + 7'18W Ux, (5.3)
ausgedriickt werden, der stromunabhéingige Term représentiert Verluste zufolge parasitirer Kapazitidten
des Leistungskreises.

3
Wl S I ma Uy =250V
9 |
1- 150 V
] 100V
///1
0 ‘ ‘ ‘
0 10 20 30 I/A 40

Abb. 5.2: Einschaltverluste Wﬁﬁgs in Abhéngigkeit des geschalteten Gleichstromes I, Parameter der Kurven-
schar ist die Netzphasenspannung Uy. Die Symbole kennzeichnen die Messergebnisse, die Approximationen der

Messwerte sind mit durchgezogenen Linien eingezeichnet.

Die Approximationen der Verluste, die bei den anderen Schalthandlungen zu den Zeitpunkten ¢; auftreten,
sind in Tab. 5.1 zusammengefasst, wodurch die Basis fiir eine analytische Berechnung der gesamten
Schaltverluste der Leistungstransistoren und -dioden gegeben ist.

ti | Wi

ho| WhK =185 103 + 7188 U3

ho| WhE =51

b | WERS = 0.10648 TUy + 11181 U3

ts | WiGEs = 0.148 TUx

ts | WERS, = 26740 1

te | W= 073185 1U%

Tab. 5.1: Approximation der Messergebnisse der Schaltenergieverluste.

Im Folgenden wird das zeitliche Verhalten der geschalteten Spannung und des geschalteten Stromes fiir
alle auftretenden Schalthandlungen innerhalb einer Pulsperiode diskutiert. Beim Ubergang vom Frei-
laufzustand in einen aktiven Zustand (Zeitpunkt ¢; in Abb. 5.1) kommt es zu einer Verringerung der
Einschaltspannung Ug, des geschalteten Leistungstransistors Sg wegen der Forward Recovery Spannung
der in Serie zu Sg liegenden Dioden Drn+, Dry, Dsny— und Dg_, vgl. Punkt 1 in Abschnitt 5.1.3.B. In
Abb. 5.3(a) ist die Forward Recovery Spannung der Leistungsdiode Dg_ fiir eine geschaltete Spannung
von 400 V und einen geschalteten Strom von 20 A dargestellt, der Spitzenwert der Forward Recovery
Spannung Upg ist & 25 V. In Abb. 5.3(b) ist die Einschaltspannung des Leistungstransistors Ss gezeigt,
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die um den vierfachen Wert der Forward Recovery Spannung von 4 Upg = 100 V verringert ist, wodurch
auch die Einschaltverluste des Leistungstransistors reduziert werden. Allerdings entstehen in den zum

geschalteten Leistungstransistor in Serie liegenden Leistungsdioden Einschaltverluste WE%Q_BS (Forward

Recovery Verluste) bzw. wird ein Teil der Einschaltverluste des Leistungstransistors in die Leistungsdi-
oden verschoben.

Tek Run: 250Ms/s  Sample Tek Run: 250MS/s  Sample
y /\. Weikip /‘\ Wik s
/v M
o U
FR.Dgp -
r ga
/ ¥ o I / \\\vﬁ s, = I
4 A USS
ChT 250 ™M 2001 ChZ 92V 2 100V ™M 01 CThZ LAY
Matht 100w S86n (a) Matht 400V 300ns (b)

Abb. 5.3: Ubergang vom Freilaufzustand in den aktiven Schaltzustand (¢ in Abb. 5.1) fiir I = 20 A, (a): Zeitli-
cher Verlauf des Gleichstromes I und der Forward Recovery Verluste Wﬁﬂ}f in der Leistungsdiode Dsn— zufolge
der Forward Recovery Spannung Urr,pgy_, (b): Zeitlicher Verlauf des Gleichstromes I und der Einschaltverluste
WE%R_;S des Leistungstransistors Ss zufolge der geschalteten Spannung Us, bei einer Sperrschichttemperatur von
T; = 120°C. Verlustmafstab: (a) 1 kW /Div., (b): 4 kW/Div., Spannungsmafstab: (a): 25 V/Div., (b): 100 V/Div.,

Strommafstab: 20 A/Div., ZeitmaBstab: 200 ns/Div.

Die Verldufe der geschalteten Strome und Spannungen von Leistungstransistor St beim Ubergang zwi-
schen zwei aktiven Schaltzusténden ist in Abb. 5.4 gezeigt, wobei das Schaltverhalten fiir eine Sperr-
schichttemperatur von T’y = 25°C und von T’y = 120°C verglichen wird. Der Spitzenwert des Riickwértss-
tromes steigt fiir 77 = 120°C um nur =~ 10%, wihrend sich die Reverse Recovery Zeit um 50% vergrofiert.
Weiters kann wieder eine Verringerung der Einschaltspannung zufolge der Forward Recovery Spannung
der an der Schalthandlung beteiligten Leistungsdioden beobachtet werden.

Tek Run: S00MS/s  Sample Tek Run: 250MS/s  Sample
| ——
T,=25°C S_g T,=120°C S_3
) 7\ Wers TN\ WEIN's
\ \ A ‘ I \ \ ] I
Vi ¢
! \/
\ . ™ .
2 \ USS 2 USS
X X Z 500V M10; TAZ T 30V
wath1 200" | 2°.§n§ B oors chz 93\\;(a) vath1 200w Jooms O oo SRL 3V (b)

Abb. 5.4: Ubergang zwischen zwei aktiven Schaltzustanden (¢ in Abb. 5.1) fiir I = 20 A, Zeitlicher Verlauf des
Gleichstromes I und der Einschaltverluste Wgﬁss des Leistungstransistors Ss zufolge der geschalteten Spannung
Us, bei einer Sperrschichttemperatur von (a) 77 = 25°C und (b) T = 120°C. Verlustmafstab: 2 kW /Div.,
Spannungsmafstab: 50 V/Div., Strommafstab: 10 A/Div., Zeitmafistab: 100 ns/Div.

5.1.3 BERECHNUNG DER GESAMTVERLUSTE
5.1.8.A Berechnung der Leitverluste

Leistungsdioden
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Die Durchlasscharakteristik der Leistungsdioden kann anhand des Datenblattes (vgl. Abb. 1 in [15]) durch
up,r =Uro+TpiD (5.4)

mit Urp = 0,92 V und rp = 10 m(2 angendhert werden. Die mittleren Leitverluste berechnen sich damit
zu
P =1Ip.avg Uro + 7D I} s (5.5)

mit
1

i(N)+,avg — ;

~ 1 -
2 _ 2
IN’ IDi(N)i,’r‘ms - M'/T IN (56)

Ip
fiir die Leistungsdioden der Briickenzweige und mit

T —3M . T —3M -
Ipg avg = T Iy, I%)F,Tms = . IZ (5.7)

fiir die Freilaufdiode, vgl. Abschnitt 2.6.1.

Leistungstransistoren
Bezugnehmend auf Abb. 2 in [14] kann das Leitverhalten der IGBTs durch

us,r = UcEg,0 +7TcE s (5.8)

mit Ucg,o = 1,25V und r¢g = 31 mQ angendhert werden. Damit erh&lt man fiir die mittleren Leitverluste

PS = ISJI’UQ UCE70 + TCE Ig',rms (59)

mit 5 5
ISavg =~ 1 I, =—1I%. 5.10
S,avg T N> S,rms M N ( )

5.1.3.B  Detaillierte Betrachtung der Schalthandlungen und Berechnung der Schaltverluste

Nachfolgend sind alle innerhalb einer Pulsperiode auftretenden Schalthandlungen detailliert beschrieben,
womit die Grundlage fiir die analytische Berechnung der Schaltverluste gegeben ist. Es wird ein Verhéltnis
der Netzspannungen von uy g > 0 > uy,s > un,r angenommen, die Schaltzusténde entsprechen den in
Abb. 5.1 angegebenen, d.h. es wird Schaltzustandssequenz 1.1 betrachtet (vgl. Tab 3.1), das Ergebnis gilt
jedoch auch fiir Sequenzen 1.2 und 1.3, die sich nur durch den Freilaufzustand voneinander unterscheiden.

1.t =, (100) — (110) |

e Sg wird eingeschaltet

e Der Strom [ wird von der Freilaufdiode Dp in die Leistungstransistoren Sg und Sg kommutiert
e Keine Schaltverluste in Sg (im eingeschalteten Zustand geklemmt, vgl. Abschnitt 3.2)

e Einschaltverluste Wﬁf{;g in Sg

e Geschaltete Spannung am Leistungstransistor: Uy, rs (vgl. Abb. 2.10(f))

e Einschaltverluste (Forward Recovery Verluste) Wg&}s in Drn+, Dry, Dsn—, Dg—

2.t =t5, (110) — (111) |

e St wird eingeschaltet
e Der Strom I kommutiert von Leistungstransistor Sg nach St
e Keine Schaltverluste in Sg (Sg verbleibt im eingeschalteten Zustand)

¢ Einschaltverluste WESIRSS in St
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o Geschaltete Spannung am Leistungstransistor: Uy, s (vgl. Abb. 2.10(c))

e Einschaltverluste (Forward Recovery Verluste) W5, in Drn—, Dp—

3.t =ts, (111) — (110) |

e St wird ausgeschaltet

e Der Strom I kommutiert von Leistungstransistor St nach Sg

Keine Schaltverluste in Sg (Sg war wihrend des vorhergehenden Schaltzustandes im eingeschal-
teten Zustand)

o Ausschaltverluste WEI?S?S in St

Geschaltete Spannung am Leistungstransistor: Uy, st

Einschaltverluste (Forward Recovery Verluste) WE?IFN_BS in Dgn—, Dg_

| 4.t =t4, (110) — (100) |

Ss wird ausgeschaltet

Der Strom I kommutiert von den Leistungstransistoren Sg, Ss in die Freilaufdiode D

Keine Schaltverluste in Sg (Sg verbleibt im eingeschalteten Zustand)

e Ausschaltverluste WASYI?S?SF in Sg

o Geschaltete Spannung am Leistungstransistor: Uy, rs

e Die Einschaltverluste (Forward Recovery Verluste) in der Freilaufdiode D sind vernachlissigbar

Die mittleren Schaltverluste P, (m = S, D) eines Leistungshalbleiters innerhalb einer Netzperiode kénnen
damit durch Integration der Schaltverlustenergien mittels

2
Pa= g3 [ W) (5.11)

berechnet werden, der Faktor % resultiert aus der zyklischen Vertauschung der an den aktiven Schalt-
zustinden beteiligten Leistungshalbleitern innerhalb der Netzperiode. In Abhéingigkeit der Schalthand-
lung ist der Schaltverlust proportional zur Netzphasenspannung Uy bzw. zu deren Quadrat Uz (vgl.
Tab. 5.1), daher muss der mittlere Schaltverlust gewichtet werden. Fiir Ubergiéinge zwischen zwei aktiven
Schaltzustidnden erhélt man fiir die geschaltete Spannung Uy st

1 71'/6 3\/5 N .
S—S =Y (92— =0,44 12
Uaw = 77 /0 Un.stlp)de = == (2—V3) Uy = 0,443 00, (5.12)
(Uﬁ;fg) = 0,26U%. (5.13)

Fiir den Ubergang zwischen aktivem Schaltzustand und Freilaufzustand und umgekehrt ergibt sich fiir
die geschaltete Spannung Un rs

~ 1 (/¢ 3v3 . .
ubr=s - W—/G/ Un.rs(p) dip = == (\/5— 1) Un = 1,210y, (5.14)
0

(U}@f;;;gs) = 1,50%. (5.15)
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5.1.3.C  Berechnung der gesamten mittleren Verlustleistung

Die gesamte mittlere Verlustleistung der Leistungshalbleiter ergibt sich aus der Summe der Schaltverluste
und der Leitverluste und kann unter Verwendung von Tab. 5.1, (5.5)—(5.7) und (5.9)—(5.15) berechnet
werden. Man erhélt fiir die mittlere Verlustleistung eines Leistungstransistors innerhalb einer Netzperiode

fr nJ o uJ A nJ ro
Py = 1—[1 1 -1 106—-1-0,44 1,11— -0,2
S, 3 NG 5UN+7 8V ,bUN +0, OGAV 0,443UN + 1, V2 0,26 Uy
wd nJ 21 M
1-—— - 1-0,44 1— -1-0,2 — I). 1
+ 0, AV 0, 3UN +0,73 NG 0, GUN> + - (UCE,() +rogl) (5.16)

Der netzspannungsunabhingige Verlustanteil der Leistungsdioden der Briickenzweige kann mittels

fp uJ M
PDz‘(N)i_ 3 5X+2’67X +T(UF,O+7"DI) (5.17)

berechnet werden, fiir die Leitverluste der Freilaufdiode erhilt man

3M
Pp,=1 (1 — T) (Upo+rpl). (5.18)

5.1.4 ERMITTLUNG DER ZULASSIGEN BETRIEBSPARAMETER

Um die maximal zulédssige Ausgangsleistung der Tiefsetzstellereingangsstufe bei einer bestimmten Puls-
frequenz berechnen zu koénnen, wird fiir jeden Leistungshalbleiter eine maximale Sperrschichttempera-
tur T'j max definiert. Damit konnen die maximal zuldssigen Halbleiterverluste Ppax in Abhéngigkeit der
Kiihlkorpertemperatur Tk bestimmt werden,

1

Pmax =
Ro, ;s

(Trmax — Tk k), (5.19)

Reo,ss bezeichnet den thermischen Widerstand zwischen Sperrschicht und Kiihlkérper. Werden die Halb-
leiterverluste der Summe aus Schaltverlusten Ps und Leitverlusten Pj, gleichgesetzt,

Puax = Ps{fp; I;Un} + PL{I}, (5.20)

kann daraus direkt der fiir einen Leistungshalbleiter zulédssige Gleichstrom I bei einer bestimmten Netz-
phasenspannung Uy berechnet werden. Die erlaubte Belastung der Tiefsetzstellereingangsstufe wird durch
jenen Leistungshalbleiter (S;, D; n)+ bzw. Dp) bestimmt, der die geringste zuldssige Strombelastung auf-
weist. Die der Berechnung zugrunde gelegten Parameter sind eine maximale Sperrschichttemperatur von
150 °C, eine Kiihlkérpertemperatur von 70 °C, ein Wérmeiibergangswiderstand Re cs = 0,82 K/W zwi-
schen dem Gehiuse des Leistungshalbleiters und dem Kiihlkorper [19] und — je nach Eingangsspannung
— eine Ausgangsspannung Uy = 400 V bzw. ein maximaler Modulationsindex von M = 1. Details zur
Berechnung sind Anhang H.1 zu entnehmen. In Tab. 5.2 sind die maximal zuldssigen Werte der Strom-
belastung fiir die Leistungstransistoren und Dioden in Abhéngigkeit der Eingangsspannung (kleinste,
mittlere und grofite Eingangsspannung) fiir die Pulsfrequenzen fp = 31,25 kHz und fp = 10,0 kHz
gegeben.

Die Tabelle zeigt, dass die maximale Strombelastung bei beiden Pulsfrequenzen im gesamten Span-
nungsbereich durch die Leistungstransistoren gegeben ist. Die Dioden, insbesondere die Freilaufdiode,
weisen eine weitaus hohere Strombelastbarkeit auf, d.h. es liegt — wie schon in Anhang D.1.2 erwahnt
— eine Uberdimensionierung vor. Die Verwendung einer Type mit geringerer Stromtragfihigkeit wire
moglich gewesen, war aber nicht in dem fiir die Realisierung gewahlten Gehduse T0247 verfiigbar.

Ausgehend vom Maximalwert des Stromes, der durch die Leistungstransistoren definiert wird, konnen
nun fiir verschiedene Eingangspannungen und Pulsfrequenzen die erreichbare Ausgangsleistung P, so-
wie der Wirkungsgrad 7 der Tiefsetzstellereingangsstufe berechnet werden (Details zur Berechnung siehe
Anhang H.2), vgl. Abb. 5.5. Man erkennt, dass fiir steigende Pulsfrequenz fp die erreichbare Aus-
gangsleistung sowie der Wirkungsgrad abnimmt, wobei die Abnahme fiir hthere Eingangsspannungen
auf Grund der (teils quadratisch) mit der Spannung wachsenden Schaltverlustleistung gréfler ist als im
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fp = 31,25 kliz fp = 10,0 kHz
Un.i 208V [ 327V | 480V || 208V | 327V | 480 V
M 1 1 0,68 1 1 0,68
Uo 2547V | 400V | 400 V || 254,7 V | 400 V | 400 V
Is, max 231A |140A |707TA || 314A | 258A | 213 A
ID,womax | OTAA |674A [ 854A || 22A |7122A [929A
ID, max 24TA | 24TA | 675 A || 24T A | 24T A | 675 A

Tab. 5.2: Maximal zuldssige Strombelastung der Leistungshalbleiter der Tiefsetzstellereingangsstufe bei einer
Pulsfrequenz von fp = 31,25 kHz und fp = 10,0 kHz fiir unterschiedliche Werte der eingangsseitigen Auflenlei-
terspannung Upy,; und fiir einen maximalen Modulationsindex von M = 1 bzw. fiir 400 V Ausgangsspannung.

unteren Eingangsspannungsbereich. Die hthere Ausgangsleistung bei geringerer Pulsfrequenz im mittle-
ren Eingangsspannungsbereich bzw. der hohere Wirkungsgrad im mittleren Eingangsspannungsbereich
erklart sich aus der Tatsache, dass bei geringer Eingangsspannung ein grofer Maximalwert des Stromes
erreicht wird, der hohe Leitverluste zur Folge hat. Im mittleren Eingangsspannungsbereich nehmen der
Maximalstrom und damit die Leitverluste ab. Bei hoher Eingangsspannung nehmen die Leitverluste nur
mehr einen geringen Anteil ein, die Schaltverluste steigen jedoch auf Grund der hohen Spannung, wodurch
der Wirkungsgrad abnimmt.

12 98

P,/ kW nl%
10

/p/ kHy

208 270 327 400 480 208 270 327 400 480
— —
Unu!V Unu!V

Abb. 5.5: Maximal erreichbare Ausgangsleistung Pp und Wirkungsgrad n der Tiefsetzstellereingangsstufe in
Abhéngigkeit der Eingangsspannung (Auflenleiterwert) Uy, und der Pulsfrequenz fp fiir einen maximalen Mo-
dulationsindex M = 1 (bis 327 V Auflenleiterspannung) bzw. fiir 400 V Ausgangsspannung (ab einschlieBlich
327 V AufBenleiterspannung).

Der sichere Betriebsbereich der Tiefsetzstellereingangsstufe ist in Abb. 5.6(a) fiir die oben angefiihrten
Parameter angegeben. Die Begrenzung erfolgt dabei grofitenteils durch die Kurve bei grofiter Eingangs-
spannung, nur bei kleinen Pulsfrequenzen wird der Betriebsbereich durch die kleinste Eingangsspannung
eingeschriankt. Um eine Ausgangsleistung von 5 kW im gesamten Eingangsspannungsbereich zu errei-
chen, miisste die Pulsfrequenz auf ca. 18 kHz abgesenkt werden, unter Beriicksichtigung der Verluste der
Hochsetzstellerausgangsstufe, diverser Zusatzverluste sowie eines Sicherheitszuschlages sollte die maxi-
male Pulsfrequenz 17 kHz nicht tibersteigen. Da dieser Wert etwa die Hélfte des angestrebten Wertes von
31,25 kHz betragt, wird die Silikon-Isolierfolie, die zwischen Leistungshalbleitergehéuse und Kiihlkoérper
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sitzt, durch einen anderen Typ mit dem Warmewiderstand von 0,4 K/W ersetzt [30], wodurch sich der
in Abb. 5.6(b) gezeigte sichere Betriebsbereich ergibt. Unter Beriicksichtigung aller zusétzlichen Verluste
empfiehlt sich damit die Beschriankung der Pulsfrequenz auf fp < 25 kHz, um die maximale Halbleiter-
temperatur nicht zu iiberschreiten. Der Wirkungsgrad bewegt sich dann in einem Bereich von 95,0 % bei
hochster Eingangsspannung und 96,2 % im mittleren Eingangsspannungsbereich, vgl. Abb. 5.7.

P,/ kW 10: P,/ kW 10\
Uy =208V
N
| Uyu=208V Uy, =480V
5] Uy, =480 V >
] SOA SOA
0 T T T T 1 0 | I I I I
10 15 20 25 30 35 10 15 20 25 30 35
—_— —_—
fp!kHz (a) fp!kHz (b)

Abb. 5.6: Maximal erreichbare Ausgangsleistung P, der Tiefsetzstellereingangsstufe in Abhéngigkeit der Puls-
frequenz fp fiir einen maximalen Modulationsindex M = 1 bei Un,;; = 208 V und fiir 400 V Ausgangsspannung
bei Un,u = 480 V fiir Silikonisolierscheiben mit (a) 0,82 K/W und (b) 0,4 K/W. Der sichere Arbeitsbereich (Safe
Operating Area = SOA) ist grau hinterlegt.
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n1% | 96.0 /\ fP=25 kHz
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Abb. 5.7: Wirkungsgrad n der Tiefsetzstellereingangsstufe in Abhangigkeit der Eingangsspannung Uy, fiir eine
Pulsfrequenz fp = 25 kHz und fiir einen maximalen Modulationsindex M = 1 (bis 327 V Aufenleiterspannung)
bzw. fiir 400 V Ausgangsspannung (ab einschlieflich 327 V Auflenleiterspannung) fiir Silikonisolierscheiben mit
0,4 K/W Wirmewiderstand.

Fiir die praktische Realisierung wird ein Quarzoszillator mit einer Frequenz von 12 MHz gewé&hlt, mit
(4.20) und (4.22) ergibt sich damit eine Pulsfrequenz von fp = 23,4375 kHz.

5.1.5 AUFTEILUNG DER GESAMTVERLUSTE AUF LEIT- UND SCHALTVERLUSTE

Die Aufteilung der Gesamtverluste der Leistungshalbleiter der Tiefsetzstellereingangsstufe auf Leit- und
Schaltverluste der Leistungstransistoren und -dioden ist in Abb. 5.8 fiir die neu gewihlte Pulsfrequenz
von fp = 23,4375 kHz gezeigt. Man sieht, dass die Schaltverluste der Leistungstransistoren vor allem
im mittleren und hohen Eingangsspannungsbereich einen grofien Teil der Verluste darstellen, da sie pro-
portional bzw. quadratisch mit der geschalteten Spannung steigen. Auf Grund des hohen Stromes bei
niedriger Eingangsspannung weisen die Leitverluste sowohl der Leistungstransistoren als auch der Leis-
tungsdioden der Briickenzweige einen hohen Wert auf. Die Schaltverluste (Forward Recovery Verluste)
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der Leistungsdioden nehmen im gesamten Eingangsspannungsbereich einen niedrigen Prozentsatz der
Gesamtverluste ein, die Leitverluste der Freilaufdiode sind vernachléssigbar.

Unu \
480V -:| T, =146 °C
|
0 50 100 150 200 250 300 350 (a)
ﬁ
fp=23,4375 kHz P,/W
Unu \
480 V S |:| Schaltverluste
| T,=162°C |:| Leitverluste
327V - T,=124°C D - Schaltverluste
i ‘ i~ - Leitverluste
208V - T,=120°C Dy |:| Leitverluste
T ! T T T !
0 50 100 150 200 250 300 350 (b)
ﬁ
fp=31,25kHz P,/ W

Abb. 5.8: Aufteilung der Gesamtverluste auf Leit- und Schaltverluste der Leistungstransistoren und -dioden
der Tiefsetzstellereingangsstufe fiir unterschiedliche Eingangsspannungen Un,; und eine Pulsfrequenz von (a)
fp =23,4375 kHz und (b) fp = 31,25 kHz fiir einen maximalen Modulationsindex M =1 (bei 208 V und 327 V
AuBenleiterspannung) bzw. fiir 400 V Ausgangsspannung (bei 327 V und 480 V Auflenleiterspannung) und 5 kW
Ausgangsleistung fiir Silikonisolierscheiben mit 0,4 K/W Wéirmewiderstand. Ty bezeichnet die jeweils auftretende
Sperrschichttemperatur der Leistungstransistoren.

Fiir eine Weiterentwicklung des Gleichrichtersystems sollten Leistungstransistoren mit héherer Strom-
tragfihigkeit verwendet werden, um die Verlustaufteilung zwischen Leistungstransistoren und -dioden
anzugleichen. Dieser Sachverhalt wurde bei der Entwicklung eines Moduls, das die Leistungshalbleiter
eines Briickenzweiges enthélt, berticksichtigt. Weiters kénnte die Verwendung von Kapton-Isolierscheiben
mit einem noch geringeren Wirmeiibergangswiderstand von 0,07 K/W iiberlegt werden [31], wodurch die
Sperrschichttemperaturen weiter gesenkt bzw. die Pulsfrequenz wieder angehoben werden kénnten. Ein
grofler Nachteil der Kapton-Isolierscheiben ist jedoch die geringe Stérke von nur 0,05 mm, wodurch es
leicht zu einer Beschidigung und damit zu einem Kurzschluss kommen kann, ein weiterer Nachteil sind
die hohen Kosten.

5.2 Entwicklung eines Leistungsmoduls

In Zusammenarbeit mit dem Halbleiterproduzenten IXYS Semiconductor GmbH wurde ein Modul ent-
wickelt, das die Leistungshalbleiter eines Briickenzweiges der Tiefsetzstellereingangsstufe enthélt, vgl.
Abb. 5.9. Durch den modularen Aufbau wird eine geringere Baugrofle und damit eine hohere Leis-
tungsdichte des Tiefsetzstellersystems erreicht. Um das Modul beurteilen zu kénnen, werden wie fiir den
diskreten Aufbau die Schaltverluste der Leistungshalbleiter ermittelt und damit die Verlustaufteilung auf
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die einzelnen Komponenten sowie der Wirkungsgrad in Abhéngigkeit verschiedener Eingangsspannungen
und Ausgangsleistungen ermittelt.

: \ >

Abb. 5.9: Leistungsmodul VUI 30-12N1, gefertigt von IXYS Semiconductors GmbH. Auflenansicht und kerami-
sche Grundplatte mit Kupferbahnen und Leistungshalbleiterchips.

5.2.1 INTERNE STRUKTUR DES LEISTUNGSMODULS

Die Leistungshalbleiter (Leistungstransistor S und Leistungsdioden D;(ny+) eines Briickenzweiges sind in
ein Modul integriert, vgl. Abb. 5.10(a). Fiir die Dioden sind Halbleiterchips der schnellen Leistungsdiode
DSEK 60 von IXYS mit einer Sperrspannung Uggas = 1200 V in Verwendung [32], der Leistungstransis-
tor ist durch eine direkte Parallelschaltung von zwei schnell schaltenden 1200 V IGBTs IXDH 30N120 von
IXYS realisiert [33]. Das interne Layout des Moduls ist in Abb. 5.10(b) gezeigt. Die Leistungshalbleiter-
chips sind auf Kupferleiterbahnen gel6tet, die auf einer keramischen Grundplatte mit den Abmessungen
(35 x 26) mm? sitzen, wodurch ein niedriger thermischer Widerstand und eine hohe Isolationsspan-
nung aller Leistungshalbleiter gegeniiber der Montagefliche (Kiihlkérper) erreicht werden. Das Layout
der Grundplatte wurde aus produktionstechnischen Griinden vom Leistungsmodul IXYS VUM 25-05
iibernommen [11], [34], das fiir einen VIENNA Rectifier! [35] entwickelt wurde. Die Abmessungen des
Kunststoffgehuses (vgl. Abb. 5.9) betragen (62 x 32 x 17) mm?.

(b)

Abb. 5.10: Struktur eines Briickenzweiges der Tiefsetzstellereingangsstufe (a) und internes Layout des Leis-
tungsmoduls (b).

5.2.2 EXPERIMENTELLE ERMITTLUNG DER SCHALTVERLUSTE

Die Ermittlung der Schaltverluste der Leistungshalbleiter des Moduls erfolgt wie in Abschnitt 5.1.1 fiir
den Aufbau des Leistungsteils mit diskreten Halbleitern beschrieben. Die Leistungstransistoren werden

1Ein Drei-Phasen Drei-Schalter Gleichrichtersystem mit Hochsetzstellerstruktur und Leistungsfaktorkorrektur.
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durch eine Kombination aus einem RC- und einem RCD-Snubber sowie einer zusétzlichen Freilaufdiode
geschiitzt, die Freilaufdiode der Tiefsetzstellereingangsstufe ist mit einem RCD-Snubber versehen (vgl.
Abschnitt 4.1.3). Der Gate-Widerstand der Leistungstransistoren wurde mit Rg = 14 Q festgelegt, um
die Schaltiiberspannungen des Leistungstransistors beim Abschalten sowie den Spitzenwert des Reverse
Recovery Stromes der Dioden beim Einschalten zu limitieren.

Die Netzphasenspannungen werden durch Hilfsgleichspannungen nachgebildet und fiir die Messung
des Stromes werden niederinduktive Shunts verwendet. Die innerhalb einer Pulsperiode vorkommenden
Schalthandlungen werden mittels der in Abb. 5.1 gezeigten Schaltsignale fiir unterschiedliche Stréme I €
(10...40) A und unterschiedliche Sperrschichttemperaturen (T; = 20 °C und T; = 120 °C) untersucht.
Die Messung fiir Ty = 20 °C wird bei Raumtemperatur durchgefiihrt, fiir eine Sperrschichttemperatur
von Ty = 120 °C wird der Kiihlkérper mittels Heizwiderstinden aufgeheizt.

Beim Ubergang zwischen zwei aktiven Schaltzustinden werden die Messungen fiir einen Wert der
Auflenleiterspannung von Uy, = 400 V durchgefiihrt, wobei im Intervall pon € (0; &) der Netzperiode
fiinf Zeitpunkte durch die Hilfsgleichspannungsquellen eingestellt werden. Fiir den Ubergang zwischen
aktivem Schaltzustand und Freilaufzustand wird der Zeitpunkt ¢n = % gewdhlt (d.h. un rr = un, RS)
und es werden sechs Spannungen im Bereich von (250...500) V eingestellt. Damit kann die Abhéngigkeit
der Schaltverluste fiir beide Schalthandlungen sowohl von geschalteter Spannung als auch vom geschalte-
ten Strom dargestellt werden. Die gesamten Messergebnisse sind in Anhang I gegeben, die Linearisierung
der Kurven wird derart vorgenommen, dass sowohl von geschalteter Spannung als auch von geschaltetem
Strom eine lineare Abhéngigkeit vorliegt. Die Linearisierung ist beispielhaft an den Ausschaltverlusten
eines Leistungstransistors fiir den Ubergang zwischen aktivem Schaltzustand und Freilauf gezeigt, in
Abb. 5.11 sind die Messergebnisse fiir eine Sperrschichttemperatur von 7'y = 120 °C dargestellt. Die Li-
nearisierung der Kurve fiir die Spannung Ug, = 500 V am Schalter Sg liefert den Proportionalitétsfaktor

6000 pJ wd
E3obr — (30 L.
AUSS 500 V.40 A T VA

Damit liegen die durch Linearisierung gewonnenen Werte fiir h6here Strome etwa 10 % iiber den Messwer-
ten, im Bereich kleinerer Strome liegen die Messwerte unter den linearisierten Werten, wodurch man bei
der Ermittlung der zuldssigen Betriebsparameter im Bereich grofierer Leistungen (d.h. hoherer Strome)
auf der sicheren Seite liegt. Die Linearisierung der {ibrigen Messergebnisse wurde in dhnlicher Form vor-
genommen, die resultierenden Proportionalititsfaktoren ki, sind in Tab. 5.3 zusammengefasst.

(5.21)

6000 . PR 7
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Abb. 5.11: Schaltverlustenergie WEI?SDSF eines Leistungstransistors beim Ubergang zwischen aktivem Schaltzu-
stand und Freilauf fiir eine Sperrschichttemperatur von T; = 120 °C mit der Spannung Us, am Schalter Sg als
Parameter.

In Abb. 5.12 sind alle innerhalb einer Pulsperiode vorkommenden Schaltvorgénge mit den zugehorigen
Verldufen von geschalteter Spannung und geschaltetem Strom sowie die auftretenden Schaltverluste fiir
eine Sperrschichttemperatur von T; = 120 °C dargestellt. In Abb. 5.12(a) ist das Ausschaltverhalten
eines Leistungstransistors beim Ubergang vom aktiven Schaltzustand in den Freilauf dargestellt, man
erkennt deutlich die Uberspannungsbegrenzung durch den Snubber, die Uberspannung ist auf etwa 20 V
limitiert. In Abb. 5.12(d) ist das Ausschaltverhalten des Leistungstransistors Sy beim Ubergang zwischen
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n J Dp—S S—D Dp—S
I,m / ﬁ kgl_l)\lss ki?&fs k‘EI?\IjS‘ kAHS,g kéﬁfp kEIIi\I?D
T;=20°C 0,044 0,19 0,070 0,19 0,046 0,030
T; =120 °C 0,12 0,27 0,17 0,30 0,052 0,036
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Tab. 5.3: Proportionalitétsfaktoren k;',, fiir Einschalt- und Ausschaltverluste der Leistungstransistoren und
Leistungsdioden fiir verschiedene Sperrschichttemperaturen 7; und die vorkommenden Schalthandlungen.
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Abb. 5.12: Schaltvorginge innerhalb einer Pulsperiode bei einer Sperrschichttemperatur von T; = 120 °C
und einem geschalteten Strom von I = 20 A. Ubergang zwischen aktivem Schaltzustand und Freilaufzustand
(und umgekehrt) fiir un,rr = un,s7 = 400 V: (a) Ausschalten von Leistungstransistor Ss (Zeitpunkt ¢4 in
Abb. 5.1), (b) Einschalten von Leistungstransistor Ss (Zeitpunkt ¢; in Abb. 5.1) und (c) dabei auftretender
Forward Recovery Effekt in Leistungsdiode Dgn—. Ubergang zwischen zwei aktiven Schaltzusténden fiir un rr =
570 V und un,s7 = 285 V: (d) Ausschalten von Leistungstransistor St (Zeitpunkt ¢3 in Abb. 5.1) und (e)
Einschalten von Leistungstransistor St (Zeitpunkt ¢2 in Abb. 5.1). (f) Verhalten des Stromes in der Freilaufdiode
beim Ubergang in den Freilaufzustand (Zeitpunkt ¢4 in Abb. 5.1). VerlustmaBstab: 5 kW /Div., SpannungsmaBstab:
100 V/Div., Strommafstibe: (a), (d), (f): 5 A/Div., (b), (c), (e): 20 A/Div., ZeitmaBstibe: (a), (d) 400 ns/Div.,
(b), (c), (e): 100 ns/Div., (f): 1 us/Div.

zwei aktiven Schaltzustinden gezeigt, hier weist die Uberspannung einen Wert von ca. 80 V auf, da der
Snubber-Kondensator des RCD-Snubbers beim vorhergehenden Schaltvorgang auf einen htheren Wert
als die auftretende Uberspannungsspitze aufgeladen wurde. Die Uberspannung wird daher nur durch den
RC-Snubber und nicht durch den RCD-Snubber begrenzt.

In Abb. 5.12(b) und (e) wird das Einschaltverhalten der Leistungstransistoren beim Ubergang zwi-
schen Freilaufzustand und aktivem Schaltzustand bzw. beim Ubergang zwischen zwei aktiven Schalt-
zustinden gezeigt; man sieht, dass es eine deutliche Abhéngigkeit der Riickstromspitze von der geschal-
teten Spannung gibt. Fiir eine Sperrschichttemperatur von T; = 20 °C wird die Riickstromspitze um
~ 10 % reduziert, vgl. Abb. 5.13(a).

Das Verhalten einer Leistungsdiode eines Briickenzweiges beim Ubergang zwischen Freilauf und akti-
vem Schaltzustand ist in Abb. 5.12(c) ersichtlich, man erkennt, dass die auftretenden Forward Recovery
Verluste nicht vernachléssigbar sind: die gemessene Forward Recovery Spannung Upg pgy. ~ 60 V
stimmt gut mit dem im Datenblatt angegebenen Wert iiberein, mit Abb. 6 in [32] erhilt man fiir eine
Stromanstiegsgeschwindigkeit in Abb. 5.12(c) von di/dt = 80 A /130 ns eine Forward Recovery Spannung
von 55 V. Wegen der Forward Recovery Spannungen der in Serie zu den am Schaltvorgang beteiligten
Leistungstransistoren liegenden Leistungsdioden wird die geschaltete Spannung der Leistungstransisto-
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ren reduziert (vgl. Abb. 5.12(b) und (e)), wodurch die Einschaltverluste der Leistungstransistoren sehr
gering sind. Allerdings muss angemerkt werden, dass im Gegenzug Einschaltverluste (d.h. Forward Re-
covery Verluste) in den Leistungsdioden entstehen bzw. ein Teil der Transistor-Einschaltverluste in die
Dioden transferiert wird.

Abbildung 5.12(f) zeigt den Verlauf des Stromes in der Freilaufdiode Dy beim Ubergang zwischen akti-
vem Schaltzustand und Freilaufzustand, man erkennt, dass zu Beginn des Freilaufzustands der Strompfad
nicht nur iiber die Freilaufdiode fiihrt. Ein Teil des Stromes fliefit iiber den Briickenzweig, dessen Transis-
tor im eingeschalteten Zustand belassen wird (Transistor Sg in diesem Fall), solange bis die Ladungen der
Halbleiterelemente, die an der Stromfiihrung im vorhergehenden aktiven Schaltzustand beteiligt waren,
ausgerdumt sind und der Leistungstransistor sperrt. Fiir geringe Sperrschichttemperaturen (77 = 20 °C)
betragt der zu Beginn des Freilaufzustandes iiber den Briickenzweig flielende Strom nur einige Prozent
des Gesamtstromes, vgl. Abb. 5.13(b). Die Forward Recovery Verluste sowie die Ausschaltverluste der
Freilaufdiode konnen vernachlissigt werden, wie eine genaue experimentelle Untersuchung des Schaltver-

haltens zeigt, d.h. kgﬁ’\]DgF =0, kfﬁ; ‘SF = 0. Ebenfalls vernachldssighar gering sind die Ausschaltverluste

der Leistungsdioden in den Briickenzweigen, d.h. kigSD 5 =0 und kiaég p=0.
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Abb. 5.13: Schaltverhalten bei einer Sperrschichttemperatur von Ty = 20 °C und einem geschalteten Strom
von I = 20 A zum Zeitpunkt ¢4 in Abb. 5.1. (a) Ubergang zwischen aktivem Schaltzustand und Freilaufzustand
fiir un,rT = un,s7 = 400 V: Ausschalten von Leistungstransistor Sg, (b) Verhalten des Stromes in der Frei-
laufdiode beim Ubergang in den Freilaufzustand. VerlustmaBstab: 5 kW /Div., Spannungsmafstab: 100 V/Div.,
Strommafstab: (a): 20 A/Div., (b): 500 mV/Div. = 5 A/Div., ZeitmafBistab: (a) 100 ns/Div., (b): 1 us/Div.

5.2.3 ERMITTLUNG DER ZULASSIGEN BETRIEBSPARAMETER

Die Gesamtverluste bestehend aus Leit- und Schaltverlusten der Leistungstransistoren und -dioden kénnen
wie in Abschnitt 5.1.3 fiir den diskreten Aufbau des Gleichrichtersystems beschrieben berechnet werden.
Man erhélt fiir die Verluste eines Leistungstransistors .5;

\/_fP
Ps, = U [(kEs + k{os's) (2 - v3) + (KBRS + K505 ) (VB-1)] +
2 M
+ T (UCE70 +rcE I) , (5.22)

fiir die Verluste einer Leistungsdiode D;(n)+ ergibt sich

V3 IM
PDi(N)i = fP IUN [kgﬁ\ISD ( \/_) k]?ff\ﬁ[f (\/§ - 1)] + T (UF,O +7rp I) (5'23)

und fiir die Freilaufdiode Dp resultiert (vgl. (5.18))
3IM
Pp,. =1 <1 — T) (UF,O(DF) +TD(Dp) I) . (5.24)
Die maximal erreichbare Ausgangsleistung einer Gleichrichterstufe, die mit drei Leistungsmodulen und
einer zusitzlichen Freilaufdiode des Types RURG30100 von Intersil Corporation [15] realisiert wird, ist

— wie in Abschnitt 5.1.4 fiir diskreten Aufbau der Tiefsetzstellereingangsstufe gezeigt — von der Schalt-
frequenz fp und der Kiihlkérpertemperatur Tk i abhingig. Fiir eine bestimmte Eingangsspannung Uy
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ist die maximale Ausgangsleistung Py des Gleichrichters bei einer bestimmten Schaltfrequenz durch den
maximal zuldssigen Gleichstrom I bestimmt, der sich aus den Schaltverlusten Ps und Leitverlusten Py,
der Leistungstransistoren und -dioden in Zusammenhang mit deren thermischer Belastbarkeit ergibt.
Fiir die Berechnung der maximalen Ausgangsleistung wird fiir jeden Leistungshalbleiter des Leistungs-
moduls eine maximal zulédssige Temperatur T; max definiert, womit sich der Maximalwert der jeweiligen
Halbleiterverluste Ppax bei einer bestimmten Kiihlkorpertemperatur ergibt (vgl. (5.19)),

1
Prax = Re o (Tymax — Tk k) - (5.25)
0,JS

Wird dieser Verlustterm der Summe aus Leit- und Schaltverlusten gleichgesetzt,
Prax = Ps{fp;I}+PL{I}, (526)

kann daraus direkt der zuldssige Gleichstrom I fiir den jeweiligen Leistungshalbleiter berechnet wer-
den. Die erlaubte Belastung des Leistungsmoduls wird durch jenes Halbleiterelement bestimmt, das den
geringsten zuldssigen Gleichstrom I aufweist.

Der Vergleich der Ergebnisse zeigt, dass die erreichbare Ausgangsleistung der Tiefsetzstellerstufe
fiir niedrigere Schaltfrequenzen durch die thermische Belastbarkeit der Leistungsdiode beschrinkt ist,
fiir hohere Schaltfrequenzen wird die Ausgangsleistung durch die Verluste der Leistungstransistoren be-
stimmt. Das Ergebnis der Auswertung von (5.26) unter Verwendung von (5.22) — (5.24) ist in Abb. 5.14
gezeigt, wobei die folgenden Parameter angenommen wurden,

T'7 max =125 °C, Reo,js,s =0,6 K/W,
Tkk =175 °C, Roe.jsp =1,8 K/W.

Der Wert Tjmax = 125 °C, der unter der in den Datenbléttern gegebenen maximal zuléssigen Sperr-
schichttemperatur von 150 °C liegt, wurde sowohl mit Bedacht auf einen ausreichenden Sicherheits-
abstand fiir die Berechnung gewiihlt, welche aus einer Reihe von Anniherungen besteht, als auch aus
Riicksicht auf eine hohe Zuverléssigkeit fiir den Einsatz des Leistungsmoduls in einem Gleichrichtersys-
tem. Der Wert der Kiihlkérpertemperatur von 75 °C ist ein iiblicherweise fiir die Dimensionierung von
Stromversorgungen gewdhlter Wert bei einer Umgebungstemperatur von 40 °C...50 °C. Die Proportio-
nalitdtsfaktoren k;',, zwischen Schaltverlustenergie und geschalteter Spannung bzw. geschaltetem Strom
werden fiir eine Sperrschichttemperatur T; = 120 °C fiir die Berechnung verwendet (vgl. Tab. 5.3),
womit zusétzliche Sicherheit gegeben ist, da bei hoheren Pulsfrequenzen nur die Leistungstransistoren
eine Sperrschichttemperatur von 120 °C erreichen und die Leistungsdioden auf geringerer Temperatur
verbleiben. Damit wird in einer tatsidchlichen Anwendung der Wirkungsgrad eines mit Leistungsmodulen
aufgebauten Tiefsetzstellers iiber den in Abb. 5.14 gegebenen Werten liegen.

5.2.4 WIRKUNGSGRAD UND VERLUSTAUFTEILUNG

Der Wirkungsgrad der mit Leistungsmodulen VUI 30-12 N1 aufgebauten Tiefsetzstellereingangsstufe
wurde nur unter Beriicksichtigung der in den Leistungsmodulen auftretenden Verluste berechnet, d.h.
folgende Anteile wurden vernachléssigt:

e Die ohmschen Verluste des Eingangsfilters, der Zwischenkreisinduktivitdt und des Ausgangskon-
densators,

e der Leistungsbedarf der Gate-Ansteuereinheiten der Leistungstransistoren, des Steuerteils sowie der
Liifter.

In Abb. 5.14 sind Linien konstanten Wirkungsgrades gezeigt; fiir konstante Ausgangsleistung Py nimmt
der Wirkungsgrad n mit steigender Pulsfrequenz fp ab, da die Schaltverluste mit der Pulsfrequenz steigen,
ebenso nimmt der Wirkungsgrad bei konstanter Pulsfrequenz mit steigender Ausgangsleistung ab, da die
Leitverluste mit dem Strom und daher mit der Ausgangsleistung ansteigen.

Die Aufteilung der in einem Leistungsmodul bei dreiphasigem Betrieb auftretenden Gesamtverluste
auf die Schalt- und Leitverluste von Leistungstransistor und Leistungsdioden ist in Abb. 5.15 fiir unter-
schiedliche Pulsfrequenzen und fiir 400 V sowie 480 V Netzauflenleiterspannung und 400 V Ausgangsspan-
nung gezeigt. Um den bei den verschiedenen Pulsfrequenzen auftretenden maximalen Ausgangsleistungen
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Abb. 5.14: Maximal erreichbare Ausgangsleistung Py der mit drei Leistungsmodulen VUI 30-12 N1 aufgebauten
Tiefsetzstellereingangsstufe in Abhéngigkeit der Pulsfrequenz fp fiir 400 V Ausgangsspannung und (a) 400 V
NetzauBenleiterspannung und (b) 480 V NetzauBenleiterspannung. Der von Leistungstransistor und -diode nach
oben begrenzte Bereich ist der sichere Betriebsbereich.

Rechnung zu tragen, wurden die einzelnen Verlustanteile Py, bei 20 kHz und bei 30 kHz gewichtet,

pve = Pyo 2ol (5.27)
Pv,10 kHz
wobei py, r, der prozentuelle Anteil der Verluste eines Leistungsmoduls an der Eingangsleistung bei 20 kHz
bzw. bei 30 kHz und pv,10 ki, jener Anteil bei 10 kHz ist.
Man erkennt, dass bei einer Auflenleiterspannung von 400 V bei allen drei Pulsfrequenzen der Haupt-
anteil der Verluste aus den Leitverlusten der Leistungsdioden besteht, fiir steigende Pulsfrequenz gibt es
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einen leichten Riickgang der Leitverluste gegeniiber 10 kHz, da die maximale Ausgangsleistung mit stei-
gender Pulsfrequenz sinkt. Bei 480 V Auflenleiterspannung nehmen die Leitverluste der Leistungsdioden
ebenfalls einen grofen Anteil ein, prozentuell sind sie jedoch gegeniiber 400 V AuBenleiterspannung etwas
geringer, da die Schaltverluste auf Grund der héheren Spannung einen gréferen Anteil einnehmen.

60%
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(100 %) (116 %) (132 %) Uo, =400V
50% T— 16,1 kW 13,5 kW 10,7 kW g

—
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IGBT Dioden IGBT Dioden IGBT Dioden (b)

Abb. 5.15: Aufteilung der Schalt- und Leitverluste von IGBT und Dioden eines Leistungsmoduls VUI 30-12 N1
fiir maximal moégliche Ausgangsleistung bei Aufbau eines dreiphasigen Tiefsetzstellersystems und bei Pulsfre-
quenzen von 10 kHz, 20 kHz und 30 kHz fiir 400 V Ausgangsspannung und (a) 400 V NetzauBenleiterspannung
und (b) 480 V NetzauBenleiterspannung. Die Prozentangaben beziehen sich auf die Gesamtverluste bei 10 kHz,
weiters ist die maximal erreichbare Ausgangsleistung P, angegeben.

5.2.5 BEURTEILUNG DES LEISTUNGSMODULS VUI 30-12 N1 UND VERBESSERUNGSVORSCHLAGE

Die Auswertung der experimentellen Ergebnisse zeigt, dass fiir den Aufbau eines dreiphasigen Tiefsetzstel-
lersystems aus drei Leistungsmodulen VUI 30-12 N1 mit 400 V Nennausgangsspannung eine Ausgangs-
leistung von = 15 kW bei einer Schaltfrequenz von 10 kHz erreicht werden kann, wobei der Wirkungsgrad
bei 400 V NetzauBenleiterspannung ~ 93,6 % und bei 480 V Netzauflenleiterspannung ~ 96,5 % betriigt.
Fiir eine Pulsfrequenz von fp = 23,4 kHz (vgl. Abschnitt 5.1.4) erreicht man eine Ausgangsleistung von
~ 10 kW und einen Wirkungsgrad von 1 =~ 95,5 % im unteren sowie im oberen Eingangsspannungsbe-
reich.

Vor allem im unteren Eingangsspannungsbereich bzw. bei geringeren Schaltfrequenzen besteht der
Hauptanteil der Verluste aus Verlusten der Leistungsdioden (pp, v+ ~ 60 %), wobei davon bei niedriger
Schaltfrequenz ~ 10 %...15 % auf Forward Recovery Verluste und =~ 85 %...90 % auf Leitverluste
entfallen. Insgesamt bestehen die Verluste des Leistungsmoduls bei einer Schaltfrequenz von fp = 10 kHz
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zu nur &~ 20 %. .. 30 % aus schaltfrequenzabhéngigen Verlusten (Schaltverluste der Leistungstransistoren
und Forward Recovery Verluste der Leistungsdioden) und zu ~ 70 %...80 % aus Leitverlusten. Bei
20 kHz Schaltfrequenz betragen die schaltfrequenzabhiingigen Verluste ~ 40 %...50 %, die Leitverluste
~ 60 %...50 %, bei 30 kHz entspricht der Anteil der schaltfrequenzabhingigen Verluste etwa dem der
Leitverluste.

Fiir die weitere Entwicklung des Leistungsmoduls sollte der Einsatz von Leistungsdioden mit héherem
Nennstrom und einer kiirzeren Reverse Recovery Zeit iiberlegt werden. Anzustrebende Werte sind ein
Vorwértsspannungsabfall von Ur g = 1 V und ein differentieller Vorwértswiderstand von rp = 10 mf2, die
Reverse Recovery Zeit konnte um den Faktor 3 auf etwa 130 ns bei Verwendung der neuesten Technologien
reduziert werden. Dabei konnen die dufleren Abmessungen des Moduls unverdndert bleiben, nur das
interne Layout muss auf Grund des gréfleren Halbleiterchips der Leistungsdioden angepasst werden. Im
Zuge des Redesigns des internen Layouts konnte weiters die Freilaufdiode Dy in jedes Modul integriert
werden.

Durch die Reduktion der Leitverluste der Leistungsdioden kann eine Erhéhung des Wirkungsgra-
des um ~ 0,8 % (absolut) erreicht werden, z.B. erhdlt man bei fp = 10 kHz und Py max ~ 15 kW
einen Wirkungsgrad von nn = 97,1 % anstatt 96,3 % bei 400 V Auflenleiterspannung und n = 97,2 %
anstatt 96,5 % bei 480 V Auflenleiterspannung. Bei 20 kHz Schaltfrequenz ist eine Verbesserung um
~ 0,7 % (absolut) von n = 95,7 % auf 96,4 % zu erwarten. Eine weitere Verringerung der Schaltverluste
durch eine kiirzere Reverse Recovery Zeit wiirde eine weitere Erhohung des Wirkungsgrades um etwa
0,2 %...0,3 % (absolut) bringen. Unter Beriicksichtigung ohmscher Verluste sowie des Leistungsbedarf
der Gate-Ansteuereinheiten, des Steuerteils und der Liifter ist ein Wirkungsgrad des gesamten Gleich-
richtersystems von 96,0 %...96,5 % in Abhéngigkeit von der gewihlten Schaltfrequenz zu erwarten.
Dies ist ein fiir die industrielle Anwendung des Leistungsmoduls akzeptabler Wert.

5.3 Einfluss von Nichtidealititen auf das Betriebsverhalten

In diesem Abschnitt wird der Einfluss von Nichtidealitéiten von Schaltungsteilen sowie einer Netzunsym-
metrie auf das Betriebsverhalten des Gleichrichtersystems untersucht, wobei nur die Tiefsetzstellerein-
gangsstufe betrachtet wird. Der Betrieb der Tiefsetzstellereingangsstufe mit einem offenen Regelkreis
zeigt deutlich, dass es zu einer niederfrequenten Stérung des idealerweise konstanten Zwischenkreisstro-
mes ¢ kommt, wodurch auch der Netzstrom gestort wird, vgl. Abb. 5.16. Weiters zeigen auch der lokale
Mittelwert der Tiefsetzstellerausgangsspannung 7 und die Gesamtausgangsspannung ug niederfrequen-
te Storungen. Der Einfluss von Nichtidealitdten auf den Betrieb der Hochsetzstellerausgangsstufe wirkt
sich (bei geschlossenem Regelkreis) durch den grofien Ausgangskondensator nur auf den globalen Mittel-
wert der Ausgangsspannung aus, der dadurch entstehende Fehler kann jedoch schon durch eine Regelung
geringer Bandbreite ausgeglichen werden.
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Abb. 5.16: Verhalten bei offenem Regelkreis: Netzphasenstrom in,r, Wechselanteil des lokalen Mittelwertes
der Tiefsetzstellerausgangsspannung u, Zwischenkreisstrom i und Wechselanteil der Ausgangsspannung wuo fiir
Py =1KkW, Uy =400 V und Un,; = 400 V.

Diese Effekte konnen unter Umsténden nicht vollstdndig eliminiert werden, wenn eine Regelung mit
geringer Bandbreite vorgesehen wird, falls dies aus Griinden der Stabilitdt und um eine Anregung des
Eingangsfilters zu vermeiden notwendig sein sollte. Es ist deshalb erstrebenswert, die Ursachen fiir das
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nichtideale Verhalten zu kldren, um entsprechende Mafinahmen betreffend der Hardware zu setzen oder
um eine passende Vorsteuerung implementieren zu kénnen, wodurch die Qualitdt der Ausgangsgrofien
und damit des Netzstromes gesteigert werden kann.

In diesem Abschnitt werden folgende Einflussfaktoren und deren Auswirkungen auf das Betriebsver-
halten des Gleichrichtersystems untersucht:

e Unsymmetrie und niederfrequente Stérung der Netzphasenspannungen,
e Flussspannungsabfille der Leistungshalbleiter,

e Genauigkeit und Auflésung der Signalverarbeitung und

e Schaltverzugszeiten der Leistungstransistoren,

wobei die Analyse auf den Eingangsteil beschrinkt bleibt. Eine Klassifizierung aller untersuchten Nicht-
idealitédten ist in Abb. 5.17 in Form eines Fischgréitdiagramms zusammengestellt.

MESSUNG ENDLICHE SIGNALVERARBEITUNG
Abtast- SCHALTFREQUENZ )
. K Signal-
zeltpunkt Spannungs- prozessor
Bauteil- Strom- rippel
toleranz rippel PWM.- é b
A/D-Wandlung —» Auflésung = ==
MEES
Schaltverzugszeit . =3 5
Unsymmetrie 2
Flussspannungs- Bauteil-
abfall toleranz Niederfrequente

Storung

KOMPONENTEN NETZ
Abb. 5.17: Ursachen fiir das nichtideale Verhalten des Gleichrichtersystems.

In den folgenden Abschnitten sind die Einfliisse der unterschiedlichen Nichtidealitdten auf das Betriebs-
verhalten analytisch behandelt, wobei immer nur eine einzelne Nichtidealitdt untersucht wird bzw. keine
gegenseitigen Beeinflussungen unterschiedlicher Einflussfaktoren betrachtet werden. Weiters werden Ab-
solutwerte fiir die Auswirkungen der Nichtidealitdten bei Nennleistung angegeben und Mafinahmen zur
Unterdriickung der unerwiinschten Effekte diskutiert.

5.3.1 ANALYSE DER URSACHEN FUR NICHTIDEALES BETRIEBSVERHALTEN

Im Folgenden wird die Auswirkung der Nichtidealitdten auf das Verhalten der Ausgangsspannung u
der Tiefsetzstellerstufe, auf den Zwischenkreisstrom ¢ und auf die Netzphasenstréme iy, @ = R, S, T,
untersucht und es werden Formeln angegeben, um die Relevanz der unterschiedlichen Effekte anhand von
konkreten Zahlenwerten beurteilen zu kénnen.

5.83.1.A Flussspannungsabfille der Leistungshalbleiter

Wihrend jedes aktiven Schaltzustandes sind vier Leistungsdioden D;(y)+ und zwei Leistungstransistoren
S; an der Stromfithrung des Zwischenkreisstromes I beteiligt, der fiir diese Analyse als konstant ange-
nommen wird. Wie in Abschnitt 5.1.3.A gezeigt, kann die Durchlasscharakteristik der Leistungsdioden
durch

Upr=Uro+rplI mit Upp=0,92 V,rp =10 mQ (5.28)

und die der Leistungstransistoren durch

Us,rp =Ucgo+rcel mit Ucgo=1,25 V,rgeg =31 mf) (5.29)
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angendhert werden. Die Serienschaltung der Leistungsdioden und -transistoren verursacht einen Span-
nungsabfall, der den Momentanwert der Ausgangsspannung u der Tiefsetzstellerstufe gegeniiber dem
idealen Wert verringert. In Sektor 1 erh&lt man wéihrend der aktiven Schaltzustdnde und wéahrend des
Freilaufs folgende Spannungswerte:

J=(101) : w@o1)=uce,rT —4UpF —2Us F,
J=(110) :  w@10)=ucp,rs —4Up,r —2Usp, (5.30)
j:FLZ UF]L, Z—UD,F.

Damit ergibt sich mit den relativen Einschaltdauern ¢; der Schaltzusténde fiir den nichtidealen, lokalen
Mittelwert der Tiefsetzstellerausgangsspannung = in Abhéngigkeit von der Position in der Netzperiode

u(py) = u(101) 6(101) + U(110) (110) + U(000) OFL = (5.31)
= \/g/QMUNJ_l—[M (3UD7F—|-2U57F) COS((pU)—I-UD,F].
idealer Wert Spannungsabfall

Der erste Teil der Gleichung (5.31) gibt dabei den idealen und konstanten Wert der Tiefsetzstelleraus-
gangsspannung an, der zweite Term resultiert aus den Leitverlusten der Leistungshalbleiter und veréndert
sich innerhalb der Netzperiode, da sich auch die Einschaltdauern der Schaltzustinde verdndern, sowie in
Abhingigkeit des Aussteuergrades M. Fiir den globalen Mittelwert der nichtidealen Ausgangsspannung
U™ der Tiefsetzstellerstufe innerhalb einer Netzperiode erhiilt man durch Integration iiber ein Intervall

. 1 +7l'/6
um = —/ u(py) dpy = 5.32
o |, 1) (532)

V3MUNn1  [3M
%— |:T (2US,F+3UD’F)+UD,F .

Der Wechselanteil der nichtidealen Ausgangsspannung U™ weist dabei folgendes harmonisches Spektrum
auf,

o

Z 6M(3UD,F + QUS,F)
T, (k+1)(k—1)r

_ 6M@3Up,r +2Us r) (_ cos(6oy) N cos(12¢y) >

u"i(@U) —U™ = COS(k(pU)(—l)k/G =

™ 35 143 (5.33)

Die Auswirkungen der Flussspannungsabfille der Leistungshalbleiter sind daher

e die Verringerung des globalen Mittelwerts der Ausgangsspannung des Tiefsetzstellers in Abhéingig-
keit von Modulationsindex und Ausgangsleistung und

e die Verursachung von Harmonischen mit der Ordnungszahl 6, 12, ... in der Tiefsetzstellerausgangs-
spannung.

5.3.1.B Gestorte Netzspannung

Gegeniiber dem idealen Netz kann die reale Netzspannung mit Oberschwingungen behaftet sein, ein Mit-
und ein Gegensystem aufweisen (man spricht dann von einem unsymmetrischen Netz) oder beide Effekte
konnen gemeinsam auftreten. Die Auswirkungen auf die Ein- und Ausgangsgrofien des Pulsgleichrich-
tersystems héngen dabei von der gewidhlten Regelung ab, wobei es drei Moglichkeiten gibt, diese zu
konzipieren:

1. Der Netzstrom wird proportional zur Netzspannung gefiihrt (ohmsches Netzverhalten).

2. Unabhingig vom Verhalten der Netzspannung wird auf konstante Ausgangsspannung (konstante
Leistungsentnahme) geregelt.
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3. Der Netzstrom wird sinusformig gefiihrt.

Im Folgenden wird untersucht, wie sich das Gleichrichtersystem im Fall einer oberschwingungsbehafteten
Netzspannung (vereinfachend wird angenommen, dass es nur eine Oberschwingung mit der Ordnungszahl
v = —b gibt)

Uy =Un) €+ Uy - e (5.34)
und im Fall eines unsymmetrischen Netzes (reprisentiert durch ein Mit- und ein Gegensystem)
Uy =Unm €+ Uny-e 7 (5.35)

verhilt [37], [38].
Oberschwingungsbehaftetes Netz:

e Ohmsches Netzverhalten: Die Stromoberschwingungen sind den Spannungsoberschwingungen pro-
portional, es kommt zu einer (Wirk-)Leistungspulsation mit der sechsfachen Grundschwingungsfre-

quenz,
U, U
Iy = ]\][:2(1) et 4 1\17%(5) et (5.36)
3 UJ%I,(l) UJ%I,(5) Uz%r,u)Uzzv,(s)
Sy = 3 ( % + % + 2 B -cos(bwt) | = Py + 70. (5.37)

o Konstante Leistungsentnahme: Mittels Reihenentwicklung lésst sich zeigen, dass durch die Harmo-
nische mit der Ordnungszahl v = —5 in der Netzspannung Harmonische mit den Ordnungszahlen
v =7,13,19,... im Netzstrom hervorgerufen werden, die nicht durch das LC-Eingangsfilter abge-
schwicht werden,

In=1In (eJ“’t — e TRt | o2 mar=dwt ) mit a= (5.38)

o Sinusformiger Netzstrom: In der Netzleistung treten Wirk- und Blindleistungspendelungen mit
sechsfacher Netzfrequenz auf,

3 .
Sy = 3 (UN,(l)IN,(l) + UN’(5)IN7(1) - cos(bwt) — ]UN7(1)IN’(5) . sm(th)) . (5.39)

Unsymmetrisches Netz:

e Ohmsches Netzverhalten: Die Leistung weist eine Welligkeit mit doppelter Netzfrequenz auf,

UNnm U
Iy = _J;’% cetwt p 2N gt (5.40)
3 (Ukm UR UR.mUR
Sy = 5 ( no T R’g + 2 7 9. cos(2wt) | = Pn + 0. (5.41)
e Konstante Leistungsentnahme: Der Netzstrom enthélt Oberschwingungen mit den Ordnungszahlen
v=35"17,...
wt 3wt 2 5jwt 3 [ Tjwt : UN»!]
lN:IN(eJ — (et 4 32t — 37V ) mit ,BZU—. (5.42)
N,m

o Sinusformiger Netzstrom: Es tritt eine Wirk- und Blindleistungspendelung mit doppelter Netzfre-

quenz auf,
3 .
Sy = B (UN,mIN,m + UngInm - cos(2wt) — IUNmINg - sin(2wt)) . (5.43)
Je nach gewihltem Regelverfahren kénnen auch die Groflen auf der Ausgangsseite Oberschwingungen
enthalten, nur bei konstanter Leistungsentnahme liegt auch eine konstante Ausgangsspannung und ein
konstanter Ausgangsstrom vor. Die Grofle der Oberschwingungen ist abhéingig von den Parametern der
Filterkomponenten (Induktivitdten und Kondensatoren).
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5.3.1.C  Eingangsspannungsmessung

Um die benétigten Spannungen in die Regelung und in die Berechnung der relativen Einschaltdauern des
Gleichrichtersystems einbeziehen zu kénnen, wird eine Messung der Gréfien mittels Operationsverstirkern
vorgesehen, vgl. Abschnitt 4.3.1, Abb. 4.5(a). Die Genauigkeit der Signalmessung und -anpassung ist
abhéngig von der Toleranz der verwendeten Widerstdnde, und es kommt zu Gleichtakt- und Gegentakt-
fehlern. In Abb. 5.18 ist die Signalanpassung und Bandpassfilterung der Spannungen an den Eingangsfil-
terkondensatoren in Phase R gezeigt, N’ ist ein kiinstlicher, nicht mit dem Netz verbundener Sternpunkt,
der durch die Parallelschaltung eines Kondensators C'y und eines Widerstandes Ry realisiert ist. Fiir die
angepasste Eingangsfilterkondensatorspannung erhilt man

Ry | Rrp

— . 5.44
Ri| Rup (5.44)

“gf,R _ [ uny Ry Ri+ Ry

200 Rs+ Ry R, (ucr,r+ un)

Werden Widerstinde mit einer Toleranz von 0,1 % verwendet, betrigt der maximale Fehler nach der
Signalanpassung und Bandpassfilterung +0,7 % der gemessenen Spannung.

Abb. 5.18: Signalanpassung und Bandpassfilterung der Spannungen an den Eingangsfilterkondensatoren in Phase
R, N’ ist ein kiinstlicher Sternpunkt, der nicht mit dem Netz verbunden ist.

Weiters verursacht eine Abweichung der Widerstédnde Ry; und der Kondensatoren Cy;, @ = R, S, T, die
den kiinstlichen Sternpunkt N’ formen, ein Ungleichgewicht in den gemessenen Spannungen, das die Be-
rechnung der relativen Einschaltdauern der Leistungstransistoren beeinflusst und eine Abweichung der
Tiefsetzstellerausgangsspannung vom gewiinschten Wert hervorruft. Um diesen Einfluss zu vermeiden,
wird rechnerisch im Signalprozessorprogramm ein eventuell auftretendes Nullsystem von den Eingangs-
spannungen abgezogen. Damit kann eine Verschiebung des kiinstlichen Sternpunkts keine Stérung der
Ausgangsspannung der Tiefsetzstellerstufe bewirken.

5.8.1.D Signalverarbeitung

Die Regelung des Gleichrichtersystems ist mittels eines digitalen 32-Bit Gleitkomma-Signalprozessors
ADSP-21061 SHARC realisiert. Die analogen Spannungssignale werden angepasst (vgl. Abschnitt 5.3.1.C)
und von einem 12-Bit ADC AD7892-3 mit einem Eingangsspannungsbereich von +2, 5 V digitalisiert. Der
positive (negative) Fehler bei Vollaussteuerung (full-scale error) ist +4 LSB, was in einem prozentuellen
Spannungsfehler von

|uerT’AD0| = 4/2048 = 07 20 % (5.45)

resultiert.
Fiir die Berechnungen der relativen Einschaltdauern und der Regelgréfien wird der 32-Bit Gleitkomma-
Signalprozessor verwendet, daraus resultierende Rundungsfehler kénnen daher vernachlissigt werden.
Der Fehler, der durch die Auflésung der PWM-Kanile entsteht, ist sowohl von der Quarzoszillator-
Frequenz fg (Systemtakt) als auch von der Pulsfrequenz fp abhéngig, fiir den ungiinstigsten Fall (Ab-
weichung von einer Auflésungsbreite 1/ fo bei maximaler Eingangsspannung bei ¢ = 0 bezogen auf eine
halbe Pulsperiode 1/(2 fp), gezeigt fiir Sektor 1) erhilt man einen Fehler von

1 2V3 fp -
o %> =% POnu (5.46)

+ UN,ST|

1
[werr,pwm| =2 fp <UN,RT|§0:0 I
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mit N
U
UN,RTLP:O = UN,ST}SO:O =15- —\]/Vgl- (5.47)
Mit dem eingesetzten 12 MHz Quarz und dem 8-Bit-Zdhler, mit dem eine Schaltfrequenz von fp =~
23,4 kHz resultiert, erhélt man einen Fehler von

|ueTT7pWM| = 0, 0068 . UN,ll- (5.48)

5.83.1.F Schaltverzug

Die Schaltzeitfehler werden durch Signalverzogerungen der Gate-Ansteuereinheiten und durch Ein- und
Ausschaltverzégerungen der Leistungstransistoren verursacht. Die experimentelle Analyse zeigt, dass eine
gesamte Einschaltverzégerung von ty, gry ~ 380 ns und eine gesamte Ausschaltverzogerung von ty, ays ~
470 ns vorliegt. In Abb. 5.19 sind die idealen Schaltsignale s; und die gesamten Schaltverzégerungen
sowie die damit resultierende Ausgangsspannung der Tiefsetzstellerstufe innerhalb einer Pulsperiode in
Intervall 1 gezeigt.

Der Unterschied in Ein- und Ausschaltverzogerung resultiert in einer Verfilschung des lokalen Mit-
telwertes w der Tiefsetzstellerausgangsspannung u gegeniiber dem idealen Wert, wobei die Abweichung
einen maximalen Absolutwert (bei den in Abschnitt 5.3.1.D, (5.46) genannten Bedingungen) von

tq,0FF — t4,0N -
err = ’ ’ 3U 5.49
[terr,v] Tr/2 V3 N, ( )

zeigt. Fiir die vorliegenden Parameter ergibt sich damit
terrv| = 0,0073 - Up . (5.50)

Weiters verursacht die Abweichung des lokalen Mittelwerts von seinem Sollwert niederfrequente Stérungen
im globalen Verlauf der Tiefsetzstellerausgangsspannung u. Diese Stérung ist von der Abweichung von
Ein- zu Ausschaltverzogerung im Verhéltnis zu einer Pulsperiode Tp abhingig,

Ady = (tv,avs — tv,ein)/Tp. (5.51)
Im Folgenden ist das analytisch berechnete Spektrum der globalen Tiefsetzstellerausgangsspannung u fiir

1. gleiche Verzogerungszeiten in allen drei Briickenzweigen

VBMUN -1 6AUN;—; [1 cos(6py)  cos(12¢y)  cos(18¢y)
(o) — Aol -t |1 _ - _ 52
wev) 2 T [2 35 143 323 ] » (5:52)

2. und fiir eine Verzoégerungszeit in nur einem Briickenzweig, wobei die beiden anderen Briickenzweige
keine Schaltverzugszeiten zeigen,

\/gMﬁN 1—1 6A0 UN 1—1 1 2COS(2(pU) 2COS(4(pU) 2COS(6(pU)
u = : — : - — - 5.93
w(pu) 2 . 6T T 9 T o0 T (099)
A
Sp t
5 T
5 T
u bk u tyaus - < lyun
¥ CFRT/uCFRS -
) t
0 T,/2 T,

Abb. 5.19: Schaltsignale s;, Schaltverzugszeiten tv, ays und tv,grn und resultierendes Verhalten der Ausgangs-
spannung u der Tiefsetzstellerstufe innerhalb einer Pulsperiode Tp in Intervall 1. Die Fehler-Spannungszeitflichen
sind grau schattiert (hellgrau: positive Fehler, dunkelgrau: negative Fehler).
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gegeben. Diese Storungen rufen niederfrequente Harmonische in der Ausgangsleistung hervor, die direkt
auf die Eingangsseite transferiert werden (bei Vernachlissigung der Verlustleistung des Gleichrichtersys-
tems sind Ein- und Ausgangsleistung gleich), wodurch auch die Netzphasenstréme niederfrequent verzerrt
werden. Die Zusammensetzung der Oberschwingungen und die Amplituden der Harmonischen héingen da-
bei vom Verhalten der Netzphasenspannungen ab, wobei im zweiten Fall (wo es nur in einem Briickenzweig
einen Schaltverzug gibt) die Netzstrome neben dem Mit- auch ein Gegensystem enthalten.

Zusatzlich zu den durch Schaltverzug hervorgerufenen Fehlern gibt es auch eine Beeinflussung der
Tiefsetzstellerausgangsspannung durch die unterschiedlichen Anstiegsgeschwindigkeiten dv/d¢ der Fluss-
spannung der Leistungshalbleiter beim Aus- und Einschalten, wobei diese sowohl vom Effektivwert der
Eingangsspannung als auch vom Zeitpunkt innerhalb der Netzperiode abhéngen.

5.3.1.F Signalabtastung

Um der Regelung des Gleichrichtersystems die ben6tigten Spannungs- und Stromwerte zuzufithren, wer-
den die Eingangsfilterkondensatorspannungen uc, ; und der Zwischenkreisstrom ¢ zweimal pro Pulspe-
riode abgetastet (Abtastfrequenz 46,875 kHz). Um einen Einfluss der Rippelkomponenten auf die ab-
getasteten Werte zu vermeiden, werden die Abtastzeitpunkte auf den Beginn und die Mitte einer Pul-
speriode gelegt, wo der Momentanwert der Grofle gleich ihrem lokalen Mittelwert ist, d.h. i(¢) = 4 und
ucy i(t) = ugl ;, vel. Abb. 5.20. Allerdings verursachen Zeitverzogerungen im Messaufbau eine leichte
Verschiebung der Abtastzeitpunkte, wodurch der Einfluss der Rippelkomponenten auf das Abtastergebnis
nicht vollstindig vermieden werden kann. Deshalb wird ein Tiefpassfilter fiir den Zwischenkreisstrom und
ein Bandpassfilter fiir die Spannungen an den Eingangsfilterkondensatoren (Mittenfrequenz: 50 Hz, vgl.
Abb. 5.18) vorgesehen, wodurch die Rippelkomponenten schon vor der Abtastung eliminiert werden.

Anmerkung: Beim Entwurf des Bandpassfilters muss bedacht werden, dass niederfrequente Harmoni-
sche der Eingangsfilterkondensatorspannungen (z.B. die 5. und 7. Harmonische) nicht vom Bandpassfilter
abgeschwiicht werden diirfen, um eine korrekte Berechnung der Einschaltdauern der Leistungstransistoren
sicher zu stellen (vgl. Abschnitt 5.3.1.B).

5.8.1.G  Endliche Schaltfrequenz

Auf Grund der endlichen Schaltfrequenz kommt es zu Rippelkomponenten in den Ein- und Ausgangs-
grofen des Systems. Wie oben beschrieben kann der Einfluss des Rippels auf die Messung und damit auf
die Regelung durch entsprechende Signalabtastung und -filterung eliminiert werden, es kommt jedoch zu
einem Transfer der Rippelgréfien von der Ausgangsseite auf die Eingangsseite und umgekehrt.

Rippel der Eingangsfilterkondensatorspannung

Abtast-
zeitpunkte

‘ ‘

0 TJ2 T, T (a) 0 TW2 Tp "~ (b)

Abb. 5.20: Verhalten der Tiefsetzstellerausgangsspannung: (a) ideales Verhalten, (b) Verhalten unter Beriick-
sichtigung des Rippels der Eingangsfilterkondensatorspannung, giiltig in Intervall 1.
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Wie Abb. 5.20(b) zeigt, wird der Rippel der Eingangsfilterkondensatorspannung uc,. ; der Ausgangsspan-
nung u des Tiefsetzstellers iiberlagert, wodurch eine Abweichung vom realen zum idealen Spannungswert
(vgl. Abb. 5.20(a)) und damit ein Defizit oder ein Uberschuss in der Spannungs-Zeit-Fliche innerhalb
einer Pulshalbperiode hervorgerufen wird. Wird eine Schaltzustandssequenz implementiert, die eine sym-
metrische Anordnung der Schaltzustéinde zur Mitte der Pulsperiode zeigt (vgl. Abschnitt 3.1), so wird
das Defizit bzw. der Uberschuss, welches bzw. welcher in einer Pulshalbperiode entsteht, in der dar-
auffolgenden Pulshalbperiode ausgeglichen. Deshalb werden der lokale und der globale Mittelwert der
Tiefsetzstellerausgangsspannung nicht durch den Rippel der Eingangsfilterkondensatorspannung beein-
flusst.

Rippel des Zwischenkreisstromes

Der durch die unterschiedlichen Schaltzustéinde hervorgerufene Rippel im Zwischenkreisstrom wird in
die diskontinuierlichen Verldufe der Gleichrichtereingangsstrome iy ; transferiert und verursacht dort ein
Defizit oder einen Uberschuss im Strom-Zeit-Integral, welches bzw. welcher auch hier — bei Implementie-
rung einer symmetrischen Schaltzustandssequenz — innerhalb einer Pulsperiode ausgeglichen (und damit
gleich Null) wird (vgl. obiger Punkt). Bei kleinen Werten des Zwischenkreisstromes (d.h. bei kleiner Aus-
gangsspannung Uy oder einem grofen Lastwiderstand Ry) geht der Betrieb des Gleichrichtersystems in
den liickenden Betrieb iiber, wo der Zwischenkreisstrom wahrend eines Teils einer Pulsperiode Null ist.
Damit &dndert sich das Verhalten des Zwischenkreisstromrippels und eine 6. Harmonische tritt im Zwi-
schenkreisstrom auf. Diese Harmonische wird auf die Eingangsseite transferiert, das Strom-Zeit-Integral
innerhalb einer Pulsperiode ist jedoch weiterhin gleich Null. Um einen liickenden Betrieb zu vermeiden,
konnte die Hochsetzstellerausgangsstufe aktiviert werden, wodurch der Mittelwert des Zwischenkreisstro-
mes angehoben wird. Der Einfluss des liickenden Betriebs auf den Betrieb des Gleichrichtersystems wird
daher in diesem Abschnitt nicht weiter untersucht.

5.3.1.H Kommutierung des Zwischenkreisstromes

In konventionellen Drei-Phasen (Sechs-Schalter) Stromzwischenkreisgleichrichtersystemen miissen Uber-
lappungszeiten fiir die Schaltsignale der Leistungstransistoren vorgesehen werden, um einen kontinuierli-
chen Stromfluss in der Zwischenkreisinduktivitit zu garantieren. Diese Uberlappungszeiten beeinflussen
sowohl den Netzphasenstrom als auch den Zwischenkreisstrom und rufen Harmonische hervor [39]. Im
Drei-Phasen Drei-Schalter Gleichrichtersystem werden auf Grund der Schaltungsstruktur keine Uberlap-
pungszeiten benotigt, da die Kommutierung des Zwischenkreisstromes jeweils eindeutig durch die Phasen-
spannungen an den Eingangsfilterkondensatoren definiert ist. Wird z.B. der Ubergang von Schaltzustand
j = (110) auf Schaltzustand j = (111) in Intervall 1 betrachtet, so muss der Strom vom Briickenzweig
der Phase S in den Briickenzweig der Phase T kommutiert werden. Das wird einfach durch Einschalten
von Leistungstransistor St realisiert, durch die Spannungsbedingung uc, rr > uc,,rs am Eingang der
Tiefsetzstellerstufe wird der Strom unmittelbar von Briickenzweig S in den Briickenzweig T" kommutiert
(unter Vernachlissigung der Zeitverzogerung der Gate-Ansteuereinheit und der Einschaltverzégerung des
Leistungsschalters St). Daher gibt es keinen Einfluss auf Netzspannung und -strom oder auf Ausgangs-
spannung und -strom der Tiefsetzstellerstufe durch die Kommutierung des Zwischenkreisstromes.

5.3.2 GROSSE DER STORUNG IN DER TIEFSETZSTELLERAUSGANGSSPANNUNG

In Tab. 5.4 sind die in Abschnitt 5.3.1 beschriebenen parasitdren Einfliisse auf das Verhalten der Aus-
gangsspannung der Tiefsetzstellerstufe zusammengefasst und deren Grofle fiir Nennleistung Py = 5 kW,
maximale Eingangsspannung Uy = 480 V und Nennausgangsspannung Uy = 400 V angegeben, um
die GroBenordnung der unterschiedlichen Effekte aufzuzeigen. Weiters sind in Abb. 5.21 die wichtigsten
Einflussfaktoren fiir unterschiedliche Ausgangsleistungen Py in Abhiingigkeit der Ausgangsspannung Uy
angegeben, wodurch es moglich wird zu bestimmen, welche Effekte bei einem bestimmten Betriebspunkt
dominant oder vernachléssigbar sind.

5.3.3 BEWERTUNG DER UNTERSCHIEDLICHEN NICHTIDEALITATEN UND ABHILFEMASSNAHMEN

Im Folgenden werden die oben genannten parasitéren Einflussfaktoren betreffend die Gréfe ihres Einflus-
ses auf die Ausgangsspannung des Tiefsetzstellers basierend auf Abb. 5.21 bewertet und Mdoglichkeiten
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Einflussfaktor || Effekt | Anmerkung
Flussspannungsabfille 0,61 V | Spitze-Spitze Wert der niederfrequenten Wechselgréfie in w
0,25 V [ Amplitude der 6. Harmonischen in @
5.4 V | Reduktion des Mittelwerts von U
Gestorte Netzspannung - Storung ist abhéngig von der gewéhlten Regelstruktur
Spannungsmessung 2,7V Messung der Eingangsfilterkondensatorspannungen mittels
0,1% Widersténden (worst case)
Signalverarbeitung 0,78 V | 12-Bit A/D Wandler (worst case)
~ 0V | 32-Bit Gleitkomma-Signalprozessor — vernachlissigbarer Einfluss
4,6 V | 12 MHz Quarz, 8-Bit Zihler fiir Pulsmustergenerierung (worst case)
Schaltverzug 5,0 V | Zeitverzogerung der Gate-Ansteuereinheit +
Ein- und Ausschaltverzégerung (worst case)
0,04 V | Amplitude der 6. Harmonischen in % fiir 1% zusétzliche Schalt-
verzogerung der Leistungstransistoren in allen Briickenzweigen
Signalabtastung ~ 0V | Tiefpass- und Bandpassfilterung — vernachléssigbarer Einfluss
Endliche Schaltfrequenz - Kein Einfluss der Rippelkomponenten auf die Mittelwerte
Stromkommutierung - Kein Einfluss, da keine Uberlappungszeiten notwendig

Tab. 5.4: Vergleich der unterschiedlichen Einflussfaktoren auf die Ausgangsspannung der Tiefsetzstellereingangs-

stufe, die nichtideales Systemverhalten

hervorrufen, bei Py =5 kW, Un,;; = 480 V und Uy = 400 V. Signifikante

Effekte sind durch Fettdruck hervorgehoben, vernachlissigbare Effekte, die keinen signifikanten Einfluss haben,

sind mit &~ 0 V gekennzeichnet.

aufgezeigt, um das nichtideale Verhalten zu kompensieren.

DC-Komponente (Schaltverzug)_él

| | | =
PWM-Auflésung !
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(Leistungshalbleiter)
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6,0
| verrl IV ]
4,0
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0.0 6. Harmonische (Schaltverzug)
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Abb. 5.21: Vergleich der Fehler in der
(5...1) kW in Schritten von 1 kW und

U,V

Tiefsetzstellerausgangsspannung fiir Ausgangsleistungen im Bereich Py =
fiir Ausgangsspannungswerte im Bereich Uy = (50...400) V. (a): Fehler

im Bereich von einigen Volt und (b) Fehler im Bereich von einigen 100 mV.
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5.8.8.A  Vernachlissigbare Finfliisse

Der Einfluss der Eingangsspannungsmessung (vgl. Abschnitt 5.3.1.C) kann vernachlissigt werden, da der
angegebene Fehler den ungiinstigsten Fall beschreibt. In der Praxis sind die Bauelementetoleranzen eher
gleich verteilt, wodurch der angegebene Fehler reduziert wird. Weiters kénnen die Fehler, die zufolge A /D-
Konversion auftreten (vgl. Abschnitt 5.3.1.D), auf Grund ihrer kleinen Werte vernachliissigt werden. Das
gleiche gilt auch fiir die Harmonischen in der Tiefsetzstellerausgangsspannung, die durch den Unterschied
in Ein- und Ausschaltverzégerung hervorgerufen werden (vgl. Abschitt 5.3.1.E).

5.3.8.B  Flussspannungsabfille

Die Flussspannungsabfiille der Leistungshalbleiter bewirken einerseits eine konstante Reduktion der Tief-
setzstellerausgangsspannung, andererseits rufen sie niederfrequente Harmonische in der Ausgangsspan-
nung der Tiefsetzstellerstufe hervor (vgl. Abschnitt 5.3.1.A), wobei der dominierende Effekt der konstante
Fehleranteil ist (vgl. (5.32)). Dieser Fehleranteil kann jedoch einfach durch eine Regelung selbst mit ge-
ringer Dynamik kompensiert werden. Der niederfrequente Fehleranteil (vgl. (5.33)) konnte vermieden
werden, indem eine passende Vorsteuerung implementiert wird, die den Sollwert der Tiefsetzstelleraus-
gangsspannung in Abhéngigkeit von der aktuellen Position innerhalb der Netzperiode, von der Netzpha-
senspannung und der Ausgangslast anpasst. Es miissten fiir diese Mafinahme die Werte fiir Vorwértsspan-
nung und Durchlasswiderstand der Leistungshalbleiter mit guter Genauigkeit bekannt sein und weiters
miisste deren Abhéngigkeit von der Sperrschichttemperatur (die aus der Kiihlkérpertemperatur ermittelt
werden kann) beriicksichtigt werden. Eine Reduktion der niederfrequenten, durch Flussspannungsabfille
hervorgerufenen Harmonischen um 50 % konnte jedoch erreicht werden.

5.8.3.C  Zeitauflosung der PWM-Ausgangssignale

Die Fehler zufolge der endlichen Zeitauflosung der Ausgénge der PWM-Kanile haben signifikante Grofie
(vgl. Abschnitt 5.3.1.D), es kann jedoch auch hier eine Gleichverteilung angenommen werden, womit der
tatsdchliche Fehler unterhalb des angegebenen Fehlers liegt. Um den Fehler noch weiter zu reduzieren,
kann ein Quarzoszillator mit der doppelten oder dreifachen Taktfrequenz verwendet werden, wodurch der
maximale Fehler um den Faktor % bzw. % bei gleicher Pulsfrequenz reduziert wiirde. Um weiterhin die
gleiche Pulsfrequenz zu erhalten, miisste ein zusétzlicher Frequenzteiler vorgesehen werden.

5.3.3.D Schaltverzug

Der hauptsichliche Anteil des Einflusses der Schaltverzugszeiten ist die Reduktion der Tiefsetzsteller-
ausgangsspannung um einen konstanten Wert, der durch die Regelung zu Null reduziert werden kann.
Die harmonischen Fehlerkomponenten zufolge Schaltverzug weisen einen vernachléssigbaren Einfluss auf
und konnen daher hier (Schaltfrequenz ~ 24 kHz) vernachléssigt werden. Wird die Schaltfrequenz jedoch
deutlich erhoht (auf z.B. 50 kHz), steigt auch der Fehleranteil linear an und kann dann nicht mehr ver-
nachlissigt werden. Um den Einfluss der Schaltverzugszeiten zu eliminieren, kann eine Cycle-by-Cycle-
Regelung [40], [41] oder eine Charge-Control [42] implementiert werden, womit direkt der momentane
Mittelwert der Ausgangsspannung und des Ausgangsstromes geregelt werden kann.

5.3.4 SCHLUSSBEMERKUNG

Um die genannten parasitiren Effekte experimentell verifizieren zu kénnen, sind passende Messgeriite not-
wendig, d.h. Differenztastkopfe und Oszilloskope mit geniigend hoher Auflésung. Weiters kénnen durch
den Einsatz eines linearen Schaltverstarkers, der das speisende Netz nachbildet, alle Effekte, die durch
das nichtideale Netz hervorgerufen werden (und die auf Grund ihrer Vielschichtigkeit nicht vollstdndig
analytisch erfasst werden kénnen) géinzlich ausgeschlossen werden. Weiters kann beim Betrieb an ei-
nem linearen Schaltverstérker das Betriebsverhalten fiir eine (oder mehrere) ausgewéhlte niederfrequente
Harmonische untersucht werden.



Kapitel 6

Vergleich und Bewertung der
Modulationsverfahren

Dieses Kapitel beschéftigt sich mit der Bewertung des in Kapitel 3 gewéhlten Modulationsverfahrens und
dem Vergleich mit anderen moglichen Modulationsverfahren hinsichtlich des Verhaltens der Eingangs-
groflen, d.h. des diskontinuierlichen Eingangsstromes und damit der Spannungs- bzw. der Strombelastung
der eingangsseitigen Filterkondensatoren, sowie hinsichtlich des Verhaltens der Groflen im Zwischenkreis,
d.h. der Spannung am Ausgang der Tiefsetzstellereingangsstufe und des mit einem schaltfrequenten Rippel
behafteten Zwischenkreisstromes. In Kapitel 3 konnten drei Klassen von Modulationsverfahren identifi-
ziert werden, die mittlere Schaltverluste im Verhiltnis 1 : v/3 : 2 aufweisen, die Bewertung und der
Vergleich der Modulationsverfahren wird auf Basis gleicher Schaltverluste durchgefiihrt, d.h. es werden
Pulsfrequenzen im Verhiltnis 2 : /3 : 1 gewihlt [43], [44]. Damit kann die Rippelbelastung fiir die
unterschiedlichen Modulationsverfahren der eingangsseitigen Filterkondensatoren sowie der Zwischen-
kreisinduktivitit berechnet und gegeniibergestellt werden bzw. eine Grundlage fiir die (im Vergleich zur
Dimensionierung mittels DC/DC-Ersatzschaltbild, vgl. Anhang E) genaue Dimensionierung der Eingangs-
kondensatoren und der ausgangsseitigen Induktivitdt gegeben werden.

6.1 Spannungsrippel an den eingangsseitigen Filterkondensatoren

Fiir die Bildung eines bestimmten Sollstromraumzeigers i;; bzw. eines dazugehérigen Netzstromraumzei-
gers iy = if; werden die zu i, unmittelbar benachbart liegenden Stromraumzeiger verwendet, um eine
moglichst geringe Abweichung zwischen Soll- und Iststromraumzeiger zu erhalten, vgl. Abschnitt 2.5.
In Abb. 6.1 ist die Bildung des Sollstromraumzeigers in Sektor 1 (Winkelintervall oy € (0; %)) ge-
zeigt, weiters sind die Abweichungen zwischen Sollstromraumzeiger und Iststromraumzeigern gegeben.
Die verschiedenen Moglichkeiten, die den Iststromraumzeigern zugeordneten Schaltzusténde innerhalb
einer Pulsperiode anzuordnen, sind in Abschnitt 3.1 angegeben und in Tab. 6.1 noch einmal zusammen-
gefasst. Wie in Abschnitt 3.2 gezeigt, weisen die verschiedenen Schaltzustandssequenzen unterschiedliche
Schaltverluste auf, wobei folgendes Verhiltnis angegeben werden kann:

P :Py:Py=1:3:2. (6.1)

| Seq. | 7 J2 js | Ja Js Js |
T || (111) (110) FL | FL  (110) (111
2 |l (110) FL  (101) | (101) FL  (110)
3 || FL  (110) (111) | FL  (110) (111)

Tab. 6.1: Schaltzustandssequenzen innerhalb von zwei aufeinanderfolgenden Pulshalbperioden in Sektor 1 (¢u €
(0;w/6)). Wihrend des Freilaufzustandes (FL) kann wahlweise ein Leistungstransistor im eingeschalteten Zustand
verbleiben oder es kénnen alle Leistungstransistoren im ausgeschalteten Zustand sein.

62
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Abb. 6.1: Bildung des Sollstromraumzeigers ij;, am Gleichrichtereingang im Winkelintervall oy € (0; &) mit-
tels Approximation durch die benachbarten Stromraumzeiger iy,111) und iy, (110), SOWie Abweichung zwischen
Sollstromraumzeiger und eingestellten Stromraumzeigern.

6.1.1 ANALYTISCH GESCHLOSSENE BERECHNUNG

Als Giitekriterium @ fiir die Bewertung der Modulationsverfahren wird die Summe der Quadrate der
Effektivwerte der existierenden Oberschwingungen der Phasenspannungen an den Eingangsfilterkonden-
satoren gewahlt,

1
2 2 2 2 2
Q = AUCF,R,rms + AUCF,S,rms + AU'C’A;—J,T,r'm,s = AI'JCF,RST,rms = E - A’U‘C’F,RST,rms (t) dt (62)
N
mit der raumzeigerbasierten Definition der Oberschwingungen

Fiir die Berechnung des Giitekriteriums kann ein einfaches Ersatzschaltbild des Gleichrichtersystems,
basierend auf dem Zusammenhang

du, ) )
Cr d? =iy — iy, (6.4)

gewahlt werden, vgl. Abb. 6.2.

Abb. 6.2: Stromraumzeiger-Ersatzschaltbild der Eingangsseite des Gleichrichtersystems.

Der Raumzeiger des Spannungsrippels am Eingangsfilterkondensator Aug, kann iiber die Abweichung
zwischen Soll- und Iststromraumzeiger am Gleichrichtereingang berechnet werden,

% Cr (i —i7), (6.5)

fiir den lokalen, innerhalb einer Pulshalbperiode auftretenden Effektivwert des Spannungsrippels an den
Eingangsfilterkondensatoren erhilt man [45]

Au2 2 [T N P
t) = — = t 6.6
uCF,RST,rms( ) Tp /tu:O 2| ng' I3 ( )

wobei gilt (vgl. Anhang A.3)

2 _ 2 2 2 _ _
Aug, rsTrms = AUG, r T Aug, s+ Aug, 7= 5 [AUCNX + AUCF,B] = §|AECF
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Weiters gilt unter Annahme konstanter Bahngeschwindigkeit des Raumzeigers der Zusammenhang (vgl.
Anhang J.1)

1 tpu,it1
Tpit1 — tui /t [AU%F’a(t”) * Au%nﬁ(t#)] dt, = (6.8)
) i St
1
= 3 [(Au%‘p,i,a + Aucy i, 0aAUcy it1,0 + AU%}F,H-La) + (6.9)

2 2
+(A’UJCF,1$,B+AUCF:ivﬂAuCF7i+17[3+Auc;:,i+l,,@)] .

Der lokale Effektivwert Au%p, RST.rms(t) Dezogen auf eine halbe Pulsperiode wird damit

2 t‘u:Tp/2
AU%F,RST,TmS(t) = _/; [AU%F,R(tl‘) + AU%F,S(tH) + AU%F,T(tP‘):I dtl‘« = (610)

1 2 2
= § { 6j1 I:AuCF7tu17a + AuC’Fﬂ‘/m,ﬁ} +
2 2 2 2
J2 I:AuCF7t;_L17a + AuC’F,tm,ﬁ + AUCF,tuzya + AuCFytuzﬂ +

Aucy t,,,a AUCE 2,0 + Aucntul,@AucF’t“zﬁ] +
R TN N | (6.11)
wobei fiir Modulationsverfahren 1 innerhalb Sektor 1
05, =011y, 0j, = 0(110), und 6, = 6FL (6.12)

gilt.

Den globalen, innerhalb einer Netzperiode auftretenden Effektivwert des Spannungsrippels, der defini-
tionsgeméifl dem Giitekriterium ) entspricht, erhélt man durch Integration der Quadrate der Oberschwin-
gungseffektivwerte der Phasenspannungen iiber eine ganze Netzperiode Ty, wobei die Integration durch
Summenbildung aller, auf eine halbe Pulsperiode bezogenen lokalen Anteile innerhalb einer Netzperiode
ersetzt wird,

1 1
Q = AU? I — / Au? e (D)dt = = / Au? G 6.13
Cg,RST, TN T Cr,RST, ( ) TN ; %TP(]@) Cr,RST, 2] ( )

Wenn man die Position des Pulsintervalls kontinuierlich durch die Netzperiode bewegt, kann mit gentigend
guter Niherung fiir hohe Pulsfrequenz fp (oder, gleichwertig, fiir eine kleine Pulsperiode Tp) die aus
der endlichen Pulsfrequenz folgende Summation durch eine Integration ersetzt werden. Damit kann ein
einfacher analytischer Ausdruck fiir das Giitekriterium gewonnen werden,

, 1 9 [tu=Tr/23 5 1 2
Q = AUG, rST,rms = Tn Jo T5 )y o §\AECF| dt,, dt = Ty Jr Augy, rsTrms(t)dt.  (6.14)
N p= N

Dieser Zusammenhang erlaubt eine einfache, analytisch geschlossene Berechnung des Effektivwerts des
Spannungsrippels an den eingangsseitigen Filterkondensatoren, wobei die Berechnung aus Symmetrie-
griinden auf ein Z-breites Intervall der Netzperiode beschrinkt werden kann.

6.1.2 TRAJEKTORIEN DES SPANNUNGSRAUMZEIGERS

Im Folgenden sind die Trajektorien des Raumzeigers des Spannungsrippels an den eingangsseitigen Fil-
terkondensatoren Au,, fiir einen bestimmten Wert des Sollstromraumzeigers if; (vgl. Abb. 6.3(a) und
die in Tab. 6.1 dargestellten Modulationsverfahren angegeben. Die Form und die Lage der Bahnkurven
wird dabei durch die Differenz von Soll- und Iststromraumzeiger bestimmt, wobei die einzelnen Teil-
abschnitte der Trajektorie jeweils parallel zu den Differenzraumzeigern (ir; ; — iy) sind. Die Lénge der
Trajektorienteilabschnitte ist proportional zur Einschaltdauer des jeweils aktuellen Schaltzustandes d;,
die Anordnung der Abschnitte ergibt sich aus der Abfolge der Schaltzusténde j.
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6.1.2.A Trajektorie fiir Modulationsverfahren 1

Fiir den Raumzeiger des Spannungsrippels Auc,, erhilt man zu den Zeitpunkten ¢,; und ¢, innerhalb
einer halben Pulsperiode fiir einen Spannungsrippel Auc,. o (t) = 0 am Beginn einer Pulsperiode

. . Tp
A@Cmtm(t) = dawy [ZU,(111) *ZU(t)} 2CH (6.15)
4 " Tp
Auc, ..t = daio) [lU,(uo) - QU(t)} 205 + Auc, ., (1),
bzw. erhdlt man mit
iy = 5(111)1U,(111) + 5(110)ZU,(110) (6.16)
fiir den Raumzeiger des Spannungsrippels zum Zeitpunkt ¢,,»
. Tp
Auc, ,,,(t) = 5FL&U(75)—20F. (6.17)
Damit ergibt sich fiir den Spannungsrippel nach einer halben Pulsperiode
- Tp
AQCF,TP/2(t) = Any‘,tuz (t) —0FrL iy (t) E =0. (6~18)

Die Abweichung der Kondensatorspannung Au . vom Sollwert ug, = erreicht also nach einer halben Pul-
speriode wieder den Wert Null. Ersetzt man die am Gleichrichtereingang eingestellten Stromraumzeiger
durch ihre Betrége (vgl. Tab. 2.1), erhilt man fiir die Raumzeiger des Spannungsrippels

1 1

U_AQCFLA = Aucp e+ IAUCHt,,8= 3 d(111) [\/551?1: +7(1 =811y + 5(110))} ; (6.19)
1 1

U_AHCF’)EHZ AUCp tyna T JAUCE t,,,8 = 5 d(100) [\/g (0(110) +0111)) + 9 0111y — 5(110))} , (6.20)
n

mit der Normierungsbasis
w V3TpI
"ACE
In Abb. 6.3(b) ist die Trajektorie des Raumzeigers des Spannungsrippels am Eingangsfilterkondensator
Aug, (t,) fir den in Abb. 6.3(a) gegebenen Sollstromraumzeiger if; dargestellt.

(6.21)

6.1.2.B  Trajektorie fiir Modulationsverfahren 2

Fiir den Raumzeiger des Spannungsrippels Aug, erhélt man fiir Modulationsverfahren 2 zu den Zeit-
punkten ¢,; und ¢, innerhalb einer halben Pulsperiode

) " Tp
AECF,tul(t) = 5(111) [ZU,(111) _@U(t)} Ea

o TP . - Tp
AQCF,tuz (t) = —0rL lU(t)E + AQCF,tul(t) = _5(110) [ZU,(no) - QU(t)} Ev

der Spannungsrippel zu Beginn und am Ende einer Pulshalbperiode hat wieder den Wert Null. Ersetzt
man die am Gleichrichtereingang eingestellten Stromraumzeiger wieder durch ihre Betrége (vgl. Tab. 2.1),
erhélt man fiir die Raumzeiger des Spannungsrippels

1

o Alop i, = DUCE b0+ ) DUCE 11,8 =
n

1
=3 d(110) [\/§5FL =71+ 611y — 5(110))} , (6.22)
1

U_AECF;t,uZ = AucFytu27a + J Aucthpﬂwa =
n

1
=3 d(111) {\/5(5(110) +6a11) — 1) +3(6a11) — da110) — 1)} : (6.23)
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Abb. 6.3: (a) Bildung des Sollstromraumzeigers am Gleichrichtereingang in Sektor 1 und dazugehorige Trajekto-
rien des Raumzeigers Ach (tu) des Spannungsrippels am Eingangsfilterkondensator innerhalb einer Pulsperiode
fiir (b) Modulationsverfahren 1, (c) Modulationsverfahren 2 und (d) Modulationsverfahren 3.

Die Trajektorie fiir Modulationsverfahren 2 ist in Abb. 6.3(c) dargestellt, wobei die Teildreiecke der
Trajektorie denen von Modulationsverfahren 1 &hnlich sind. Die Trajektorien unterscheiden sich durch
ihre Lage in der komplexen Ebene, was in einem unterschiedlichen Zeitverhalten des Spannungsrippels
resultiert (vgl. Abschnitt 6.1.4).

6.1.2.C  Trajektorie fiir Modulationsverfahren 3

Fiir den Raumzeiger des Spannungsrippels Aue, erhilt man fiir Modulationsverfahren 3 zu den Zeit-
punkten ¢,; und ¢, innerhalb einer halben Pulsperiode

. Tp
Auc, 4, () = Orpip(t) 205
) . Tp . o Tp
Auc, 1,,(t) = b0y Ly, a10) — v (E) E‘FAQCF,@A(U = —=da11) |iv,a1y) — () 205

wobei in einem ersten Schritt fiir den Spannungsrippel zu Beginn und am Ende einer Pulshalbperiode
wieder der Wert Null angenommen wird. Ersetzt man die am Gleichrichtereingang eingestellten Strom-
raumzeiger wieder durch ihre Betréige (vgl. Tab. 2.1), erhilt man fiir die Raumzeiger des Spannungsrippels

1
U_AECF,tul = AucFytuha + -7 AUCF7tu1;ﬂ =
1
=5 0L {—\/5 (6a11) +9(110)) + 7 (0(110) — 5(111))} ; (6.24)
1

U_AQCF;t,uZ = AUCF:tMZJX + -7 AUCF7tu2;ﬂ =
n

1
= 5 6(111) |:_\/§(5FL — ] (1 — 6(111) + 6(110)):| . (625)

Die Trajektorie des Raumzeigers des Spannungsrippels am eingangsseitigen Filterkondensator fiir Mo-
dulationsverfahren 3 (zur Mitte der Pulsperiode asymmetrisches Verfahren) unterscheidet sich von den
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Trajektorien der Modulationsverfahren 1 und 2 (symmetrische Verfahren) hinsichtlich ihrer Lage im Ko-
ordinatensystem (vgl. Abb. 6.3(d)): die Trajektorie weist nicht zwei #hnliche Dreiecks-Teilabschnitte auf,
die spiegelsymmetrisch zu reeller und imaginérer Achse liegen, sondern besteht aus einem Dreieck, das fiir
den gezeigten Fall zur Génze im dritten Quadranten des Koordinatensystems liegt. Dadurch resultieren
z.B. fiir die Werte des Spannungsrippels an den Filterkondensatoren in Phase R nur negative Werte, d.h.
der Mittelwert des Spannungsrippels ist nach einer Pulsperiode nicht Null. Das gleiche gilt fiir die anderen
beiden Phasen, es treten also niederfrequente Harmonische in der Spannung am Eingangsfilterkondensator
auf, die niederfrequente Harmonische in den Netzstromen zur Folge haben.

Um die Forderung nach dem Verschwinden des lokalen Mittelwertes des Spannungsrippels zu erfiillen
— was durch ein symmetrisches Modulationsverfahren automatisch gegeben ist — muss die Trajektorie fiir
Modulationsverfahren 3 gegeniiber dem Nullpunkt passend positioniert werden, was einer Anpassung des
Sollstromraumzeigers i;; gleichkommt. Durch die Vorverzerrung des Sollstromraumzeigers wird sicher-
gestellt, dass die resultierende Spannung am Eingangsfilterkondensator u-, und damit der Netzstrom
iy wieder rein sinusformig sind. Die nétige Vorverzerrung des Sollstromraumzeigers wird durch einen
Versatz Aug,o und Aug g des Koordinatensystemursprungs bestimmt, sodass

2 t/,L:%TP

T_p o [Auc, r(ty) + Auc, s(ty) + Auc, r(t,)] dt, =0 (6.26)
erfiillt ist. Der neu berechnete, von der Kreisform abweichende Sollstromraumzeiger, dessen Spitze Punkt
C ist, ist die Basis zur Berechnung der tatséchlichen Einschaltdauern. Um jedoch eine sehr aufwéndige
analytische Berechnung zu umgehen, wird fiir die folgenden Auswertungen eine kreisformige Bewegung des
Punkts C angenommen. Dies erlaubt zwar nur eine Abschitzung der Qualitéit des Modulationsverfahrens,
jedoch wird spéter gezeigt (vgl. Abschnitt 6.1.3), dass ein anderes Modulationsverfahren fiir die praktische
Anwendung bedeutend besser geeignet ist und dass auch eine exakte Berechnung dieses Bild nicht &ndert.
Fiir den Versatz des Koordinatensystemursprunges C gegeniiber C erhilt man (vgl. Anhang J.2)

3
e (5(110) +6a11) — (O110) + 5(111))2) ) (6.27)

1
Auop = 7 (5<111) = 8(110) + {110 * 20(110)0(111) — 5(2111)) : (6.28)

AUO@ =

fiir den Raumzeiger des Spannungsrippels ergibt sich daher

Auc, y, , = Ducpt, o+ I1AUCL L, 3 = (Aulc'p,t“’i,a + Auo,a) +7 (AUICF,t gt AUOﬁ) ,  (6.29)

i
wobei die gestrichenen Gréflen dem urspriinglichen Koordinatensystem und die ungestrichenen Gréflen
dem offsetbehafteten Koordinatensystem zugeordnet sind.

6.1.3 EFFEKTIVWERT DES SPANNUNGSRIPPELS

Im Folgenden ist das Giitekriterium @ (vgl. (6.2)), d.h. der Effektivwert des Spannungsrippels an den
Eingangsfilterkondensatoren fiir die unterschiedlichen Modulationsverfahren in Abhéngigkeit des Modu-
lationsindex M angegeben,

M?

AUZ, msromst = Tg5e (—64M —120V/3M + 9v3M? + 487 + 36M27r) w2, (6.30)
M?

T (—72\/5 —160M — 27/3M? + 727 + 36M27r) w2, (6.31)
M?

AUZ, psTrmss = o5 (127 — 64M + 9M>r) u?. (6.32)

Um einen gerechten Vergleich der unterschiedlichen Modulationsverfahren zu gewéhrleisten, wird die
Pulsfrequenz derart angepasst, dass der Mittelwert der wihrend einer Netzperiode auftretenden Schalt-
verluste fiir alle Verfahren gleich ist. Gemif} (6.1) wird die Schaltfrequenz fiir Modulationsverfahren 2 um
den Faktor v/3 und fiir Modulationsverfahren 3 um den Faktor 2 reduziert, um die gleichen Schaltverluste
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wie fiir Verfahren 1 zu erhalten. Das so angepasste Giitekriterium @ ist in Abb. 6.4 in Abhéngigkeit
des Modulationsindex M angegeben. Damit kann der Wert des Eingangsfilterkondensators Cr bestimmt
werden, der fiir das Erreichen eines gewissen (maximalen) Effektivwerts des Spannungsrippels notwendig
ist.

0,30
2
/= 10,25 — 5y
Q ’ fp= 13
0,20 1
3
0,15 1 fP =1/2
1 fP =1
0,10
0,05 1
0,00
0,0 0,2 0,4 0,6 0,8 1,0
ﬁ
M/ -

Abb. 6.4: Giitekriterium @ (normierter quadratischer Effektivwert des Spannungsrippels am Eingangsfilterkon-
densator AU%FV RST.rms,:) in Abhingigkeit des Modulationsindex M fiir Modulationsverfahren 1, 2 und 3 fiir

angepasste Schaltfrequenzen fp1: fp2: frz=1: 1/\/§ :1/2.

6.1.4 ZEITVERLAUF UND EINHULLENDE DES SPANNUNGSRIPPELS

Die Kenntnis des zeitlichen Verhaltens des Spannungsrippels am eingangseitigen Filterkondensator ist
wichtig in Zusammenhang mit der Dimensionierung des Eingangsfilters, da das Giitekriterium @ bzw.
der Effektivwert AUc,. rsT,rms Dur ein integrales Bild iiber das Verhalten des Spannungsrippels liefert.
Im Folgenden ist das zeitliche Verhalten des Spannungsrippels am Eingangsfilterkondensator der Phase R
basierend auf den in Abschnitt 6.1.2 fiir die Trajektorien der Spannungsraumzeigern gegebenen Formeln
angegeben. Dabei wurden die folgenden Betriebsparameter gewéhlt, die fiir eine Anwendung des Systems
als Eingangsstufe fiir eine Telekommunikationsstromversorgung typisch sind,

Py =5kW Uy =210V Uy =400V
M =09 Cp =4uF I =12,5A
fp1 = 20kHz fpa = 11,5kHz fps = 10kHz.

Die Grundschwingung wird als uy g, (1) = Un cos(py) angenommen (vgl. (2.1)), die berechneten Zeit-
verldufe sind in Abb. 6.5 gegeben. In Abb. 6.6 ist weiters der Verlauf der Einhiillenden des normierten
Spannungsrippels Auc, r/u, in einem Winkelintervall ¢y € (0;7/2) fiir die untersuchten Modulati-
onsverfahren und Modulationsindizes M = 0,3/0,6/0,9 angegeben. Die Form der Einhiillenden ist fiir
die drei Modulationsverfahren etwa gleich, jedoch muss auf die unterschiedlichen Mafistéibe hingewiesen
werden, weiters wurden die Einhiillenden fiir unterschiedliche Pulsfrequenzen geméafl der Anpassung auf
gleiche Schaltverluste berechnet.

6.1.5 VERGLEICH DER UNTERSCHIEDLICHEN MODULATIONSVERFAHREN

Mit (6.21) erkennt man, dass mit steigender Pulsfrequenz der Effektivwert des Spannungsrippels am Ein-
gangsfilterkondensator AUc,. rsT,rms Proportional absinkt, da mit steigender Pulsfrequenz die Gro3e der
Trajektorien und damit der Spannungsrippel abnimmt: Eine hohere Pulsfrequenz wirkt sich also giinstig
auf den Oberschwingungseffektivwert aus. Abb. 6.4 zeigt, dass das symmetrische Modulationsverfahren
2 (bei dem der Freilaufzustand in der Mitte einer Pulshalbperiode liegt) bei angepassten Schaltverlus-
ten den hochsten Oberschwingungseffektivwert aufweist, Modulationsverfahren 1 und 3 haben trotz des
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Abb. 6.5: Zeitverlauf des Spannungsrippels Auc,,r am Eingangsfilterkondensator in Phase R fiir einen Modu-
lationsindex M = 0,9 fiir Modulationsverfahren 1: (a), 2: (b) und 3: (c¢) innerhalb einer halben Netzperiode.
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ﬁ
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Abb. 6.6: Einhiillende des normierten Spannungsrippels Auc, r/u, am Eingangsfilterkondensator in Phase R
fiir unterschiedliche Modulationsindizes M fiir Modulationsverfahren 1: (a), 2: (b) und 3: (c¢) innerhalb einer
viertel Netzperiode py € (0;7/2).
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Schaltfrequenzverhéltnisses fp1 : fps = 1 :1/2 anndhernd die gleichen Werte fiir den Effektivwert des
Spannungsrippels, da die Trajektorie des asymmetrischen Verfahrens nidher am Ursprung des Koordina-
tensystems liegt und damit der Spannungsrippel geringer ist, wie in Abb. 6.3 zu erkennen ist. Trotzdem
ist das symmetrische Modulationsverfahren 1 dem asymmetrischen Modulationsverfahren 3 vorzuziehen,
da dieses bei gleichem Rippeleffektivwert eine doppelt so hohe Schaltfrequenz bei gleichen Schaltver-
lusten erlaubt. Dadurch werden auch die Oberschwingungen des Netzstromes zu héheren Frequenzen
verschoben, was in einem geringeren Ausfiihrungsaufwand des Eingangsfilters resultiert. Weiters ist bei
Modulationsverfahren 1 keine Anpassung des Sollstromraumzeigers i;; wie bei Verfahren 3 notwendig,
d.h. die Berechnung des Sollstromraumzeigers sowie der Einschaltdauern ist wesentlich einfacher.

6.2 Stromrippel an der Zwischenkreisinduktivitét

Dieser Abschnitt beschéftigt sich mit der Bewertung des Modulationsverfahrens hinsichtlich des Strom-
rippels an der Zwischenkreisinduktivitéit, wobei sowohl die Schaltzustandssequenz der eingangsseitigen
Tiefsetzstellerstufe als auch die Modulation der ausgangsseitigen Hochsetzstellerstufe beriicksichtigt wer-
den. Wie der Vergleich der Grofle und des Gewichts der eingangsseitigen Filterkondensatoren und der
Zwischenkreisinduktivitit zeigt, konnte eine Optimierung bzw. Auswahl des Modulationsverfahrens hin-
sichtlich der Groflen der Zwischenkreises, d.h. hinsichtlich der Spannung bzw. des Stromrippels an der
Zwischenkreisinduktivitit, sinnvoller sein als eine Optimierung bzw. Auswahl hinsichtlich der Groflen auf
der Wechselspannungsseite, d.h. hinsichtlich des Spannungsrippels an den eingangsseitigen Filterkonden-
satoren (vgl. Abschnitt 6.1). Damit kénnte die Gréle und das Gewicht der schweren Zwischenkreisin-
duktivitdt reduziert werden, wodurch das gesamte Gleichrichtersystem kompakter und die spezifische
Leistung (W /kg) erhoht wiirde.

Gegenwiirtig betrigt das Gesamtvolumen der auf zwei Induktivitdten aufgeteilten Zwischenkreisin-
duktivitét 327 cm3, wobei eine Induktivitét einen Durchmesser von ~ 5,9 cm und eine Hohe von = 6,0 cm
aufweist, die Eingangsfilterkondensatoren sind mit 190 cm?® um ca. 40 % kleiner. Der Gewichtsunterschied
ist wesentlich signifikanter: die beiden Zwischenkreisinduktivititen wiegen 1500 g, das Gewicht der Fil-
terkondensatoren belduft sich auf 300 g. Die in der praktischen Realisierung eingesetzten Komponenten
sind in Abb. 6.7(a) abgebildet, Abb. 6.7(b) zeigt die Verhéltnisse von Grofle und Gewicht.

1600
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V/cm?

1200+

VO]umen
(a) (b)

Abb. 6.7: Vergleich von Gewicht und Volumen der eingangsseitigen Filterkondensatoren Cr und der Zwischen-
kreisinduktivitéten L, die im Protoypten des Gleichrichtersystems eingesetzt sind: (a) Aussehen und (b) Gewicht
und Volumen.

6.2.1 MODULATION DER HOCHSETZSTELLERAUSGANGSSTUFE

Das zeitliche Verhalten des Rippelstromes an der Zwischenkreisinduktivitit ist sowohl vom gewéhlten
Modulationsverfahren der Tiefsetzstellereingangsstufe als auch von der Modulation der ausgangsseitigen



KAPITEL 6. VERGLEICH UND BEWERTUNG DER MODULATIONSVERFAHREN 71

Hochsetzstellerstufe abhéngig, wobei fiir die Eingangsstufe wie im vorhergehenden Abschnitt 6.1 fiir die
Untersuchung des Spannungsrippels an den Eingangsfilterkondensatoren die in Tab. 6.1 angegebenen
Schaltzustandssequenzen herangezogen werden.

Wenn die ausgangsseitige Hochsetzstellerstufe aktiviert werden muss, vgl. Abschnitt 7.1, gibt es unter-
schiedliche Moglichkeiten, die Schaltfunktion des Hochsetzstellertransistors innerhalb einer Pulsperiode
zu platzieren, was die Spannung an der Zwischenkreisinduktivitit und damit den Zwischenkreisstromrip-
pel beeinflusst. Der Hochsetzstellertransistor kann entweder in der Mitte oder — um eine Pulshalbperiode
verschoben — am Beginn und am Ende einer Pulsperiode aktiv sein; in Verbindung mit z.B. Modulations-
verfahren 1 (Tab. 6.1) bedeutet das, dass der Hochsetzstellertransistor entweder wéhrend des Freilauf-
zustandes der Tiefsetzstellereingangsstufe (Modulationsverfahren 1.a, Abb. 6.8(a)) oder wihrend der
aktiven Schaltzustinde der Eingangsstufe (Modulationsverfahren 1.b, Abb. 6.8(b)) aktiv ist.

u, u'h O u, u'h O
0 u_ . ‘ u_
i == rE
=2 1102 o2
ccg . ; .
0 T2 T, 0 T2 T,
(@) (b)

Abb. 6.8: Modulation der ausgangsseitigen Hochsetzstellerstufe. Spannung v am Ausgang der eingangsseitigen
Tiefsetzstellerstufe und Spannung u’ am Hochsetzstellertransistor bei Modulationsverfahren 1 der Tiefsetzsteller-
stufe. Der Hochsetzstellertransistor ist entweder (a) wihrend des Freilaufzustandes oder (b) wihrend der aktiven
Schaltzusténde der Eingangsstufe aktiv.

Die Auswirkung der Platzierung des aktiven Schaltzustandes der Hochsetzstellerausgangsstufe auf den
Zwischenkreisstromrippel ist in Abb. 6.9 gezeigt: in Abb. 6.9(a) ist der Hochsetzstellertransistor wihrend
des Freilaufes, in Abb. 6.9(b) withrend der aktiven Schaltzustinde der Tiefsetzstellereingangsstufe aktiv.
Der Zwischenkreisstromrippel fiir nicht aktiven Hochsetzsteller ist in Abb. 6.9(c) gezeigt.
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Abb. 6.9: Spannung u am Ausgang der eingangsseitigen Tiefsetzstellerstufe, Spannung v’ am Hochsetzsteller-
transistor sowie Zwischenkreisstromrippel A¢ fiir 2,5 kW Ausgangsleistung und 440 V NetzauBlenleiterspannung
bei Modulationsverfahren 1 der Tiefsetzstellerstufe. Der Hochsetzstellertransistor ist entweder wihrend des Frei-
laufzustandes (a) oder wihrend der aktiven Schaltzustinde der Eingangsstufe (b) aktiv, bzw. (c) nicht aktiver
Hochsetzsteller (6 = 0). Spannungsmafstébe: 250 V/Div., Strommafstab: 2 A/Div., ZeitmafBistab: 20 us/Div..

Im Folgenden wird das zeitliche Verhalten sowie der Effektivwert des Stromrippels der Zwischenkreisin-
duktivitdt analytisch berechnet, um einen Vergleich in Abhéngigkeit des Modulationsindex zu ermogli-
chen.

6.2.2 ANALYTISCHE BERECHNUNG DES ZWISCHENKREISSTROMRIPPELS

Der Strom in der Zwischenkreisinduktivitéit wird sowohl von der Spannung v am Ausgang der Tiefsetzstel-
lereingangsstufe als auch von der Spannung «’ am Hochsetzstellertransistor bestimmt, die fiir deaktivierte
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Hochsetzstellerstufe der Ausgangsspannung Uy des Gleichrichtersystems entspricht. Man erhilt fiir den
Rippelstrom A7 der Zwischenkreisinduktivitéit

Aity,2) = %/ h [u(ty) — o' (tu)] dty + Ai(t,). (6.33)

tu,1

Der lokale Effektivwert des Stromrippels innerhalb einer Pulsperiode kann in Abhéngigkeit der Position
oy innerhalb der Netzperiode iiber

) 1 =T 2 P 2
AL lov) =775 | Ai(t,)dt, = m[tw (A3 + AdoAi, , + A ) +

(tuo — tur) (Azt L+ Dy, Ay, + A@fﬂ) n
(Tp/2 — t,.2) (Aim + Diy, , Nigy o+ Ai2, /2>]

berechnet werden, wobei im Falle von Modulationsverfahren 1 gilt

tur = a1y Tp/2
(6111) + d(110)) TP /2. (6.34)

Der globale Effektivwert des Zwischenkreisstromrippels innerhalb der Netzperiode kann dann durch Sum-
mation der lokalen Effektivwerte ermittelt werden,

1 .
k

tm?

Wenn die Pulsfrequenz fp wesentlich hoher als die Netzfrequenz ist, kann die Summation mit guter
Naherung durch eine Integration ersetzt werden,

A, =t [T (pv)d 6.36
rms — rms\PU)APU, ( . )
Yu2 —Pui Je

U,1

womit eine analytisch geschlossene Berechnung der globalen Rippelstromeffektivwerts moglich wird.
Betrachten wir z.B. Modulationsverfahren 1 bei deaktivierter Hochsetzstellerausgangsstufe, dann
erhélt man fiir den Zwischenkreisstromrippel zu den Zeitpunkten ¢, ; innerhalb einer Pulshalbperiode

Aig = 0,

Aiy,, = 1/L(ug@ory — Uo) 601y T /2, (6.37)
Aig,, = 1/L(uio) — Vo) 610y Tr/2 + Ai(t,,1),
Air,s = 0.

Der globale Effektivwert des Zwischenkreisstromrippels innerhalb einer Netzperiode kann nun unter Fin-
beziehung der relativen Einschaltdauern J;, der dabei auftretenden Spannungen u; und der Gleichungen
(6.34) und (6.36) sowie unter Beriicksichtigung des Verhiltnisses der Pulsfrequenzen fiir angepasste Schalt-
verluste (6.1) berechnet werden, die Integration (6.36) kann dabei auf ein F-breites Intervall beschrénkt
werden. Fiir Modulationsverfahren 1 erhélt man fiir deaktivierte Hochsetzstellerausgangsstufe

Alps 1)/ Diy, = \/ 2401 — M (600v/3 + 352) + M2(45v/3 + 1807), (6.38)
mit der Normierungsbasis R
. Unu
Aty = ———. 6.39
Fiir Modulationsverfahren 2 und 3 erhélt man fiir den Rippelstromeffektivwert
Al o/ DNiy = 1807 — 90v/3 — 736 M + M2 (1807 — 135v/3
,(2)/ 3 \/g\/ ( 3),
Alps 3)/DNiy = —==1/1201 — 704M + 105M 27 (6.40)

4+/107
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Die Ergebnisse der analytischen Berechnung sind in Abb. 6.10 in Abhéngigkeit des Modulationsindex
M der Tiefsetzstellereingangsstufe fiir deaktivierte Hochsetzstellerausgangsstufe (6 = 0) angegeben. In
Abb. 6.11 sind die Ergebnisse der analytischen Berechnung in Abhéingigkeit der NetzauBenleiterspan-
nung angegeben und mit den Ergebnissen einer digitalen Simulation [46] verglichen, wobei eine exzellente
Ubereinstimmung vorliegt.

Die analytische Berechnung des Effektivwerts des Zwischenkreisstromrippels fiir Tastverh&ltnisse 6 > 0
ist duflerst komplex, da innerhalb eines §-breiten Netzintervalls mehrere Fallunterscheidungen hinsicht-
lich der Spannungsverhéltnisse an den Klemmen der Zwischenkreisinduktivitdt vorgenommen werden
miissen, wobei die Grenzen zwischen den zu unterscheidenden Bereichen abhéngig vom Modulationsin-
dex M sind. Wegen der einwandfreien Ubereinstimmung von Simulation und analytischer Berechnung
(vgl. Abb. 6.11) wird daher die duBerst komplexe Berechnung des Zwischenkreisstromrippels fiir akti-
ve Hochsetzstellerausgangsstufe (§ > 0) nicht durchgefiihrt und fiir die Bestimmung des Effektivwerts
des Zwischenkreisstromrippels auf durch Simulation gewonnene Kurven verwiesen, die in Abb. 6.12
angegeben sind.
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Abb. 6.10: Normierter Effektivwert des Stromzwischenkreisrippels Al ;y/Ain in Abhéngigkeit des Modula-
tionsindex M der Tiefsetzstellereingangsstufe fiir Modulationsverfahren 1, 2 und 3 fiir deaktivierte Hochsetzstel-
lerausgangsstufe (§ = 0) und angepasste Schaltfrequenz.

Der Vergleich des globalen Effektivwerts des Zwischenkreisstromrippels fiir die unterschiedlichen Mo-
dulationsverfahren (vgl. Abb. 6.12) zeigt, dass Modulationsverfahren 1.a im gesamten Eingangsspan-
nungsbereich sowohl bei aktiver als auch bei deaktivierter Hochsetzstellerausgangsstufe den geringsten
Effektivwert aufweist. Modulationsverfahren 3 zeigt zwar dhnliche Werte, jedoch ist die Pulsfrequenz bei
Verfahren 3 nur halb so grofl wie bei Verfahren 1. Ein Vergleich der Modulationsverfahren 1.a und 1.b
zeigt, dass der Zwischenkreisstromrippel deutlich von der Position des Schaltzustandes des Hochsetzstel-
lertransistors gegentiiber den Schaltzustdnden der Tiefsetzstellereingangsstufe abhéingt. Wird der aktive
Schaltzustand des Hochsetzstellertransistors wihrend der aktiven Schaltzustéinde der Tiefsetzstellerstufe
platziert, resultiert dies im schlechtesten Fall in einem globalen Effektivwert, der &~ 4,5 mal hoher als bei
Verfahren 1.a ist, wo der aktive Schaltzustand des Hochsetzstellers wihrend des Freilaufzustandes der
Eingangsstufe platziert wird (vgl. Abb. 6.9(a) und (b)).

6.2.3 ZEITVERLAUF UND EINHULLENDE DES ZWISCHENKREISSTROMRIPPELS

Da der Effektivwert nur ein globales Bild vermittelt, werden im Folgenden der zeitliche Verlauf sowie die
Einhiillende des Zwischenkreisstromrippels untersucht. Mit diesen Ergebnissen kann eine Aussage iiber
den maximal auftretenden Strom und die daraus resultierende Beanspruchung der Bauelemente getroffen
werden.
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Abb. 6.11: Vergleich der Ergebnisse von Simulation (vgl. Abschnitt 6.2.3) und analytischer Berechnung des Effek-
tivwerts des Zwischenkreisstromrippels Al ¢;) fiir die unterschiedlichen Modulationsverfahren in Abhéngigkeit
der NetzauBenleiterspannung Un,; und Uy = 400 V Ausgangsspannung fiir deaktivierte Hochsetzstellerausgangs-
stufe (6 = 0) und angepasste Schaltfrequenz.
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Abb. 6.12: Normierter Effektivwert des Zwischenkreisstromrippels AL, (i) (A, fiir die unterschiedlichen Mo-
dulationsverfahren in Abhéngigkeit der NetzauBenleiterspannung Un,; und Uy = 400 V Ausgangsspannung fiir
aktive (6 > 0) und deaktivierte (6 = 0) Hochsetzstellerausgangsstufe und angepasste Schaltfrequenz.

Mit (6.33) kann der Wert des Stromrippels fiir jeden Zeitpunkt einer Pulsperiode in Abhingigkeit der
Position innerhalb einer Netzperiode berechnet werden, in Abb. 6.13 ist das zeitliche Verhalten des
Zwischenkreisstromrippels Ai;) fiir Modulationsverfahren 1 und 2 fiir deaktivierte Hochsetzstelleraus-
gangsstufe und einen Modulationsindex M = 0,9 sowie fiir angepasste Pulsfrequenzen angegeben. In
Abb. 6.14 sind die dazugehorigen Einhiillenden Aip,ay (;) des Zwischenkreisstromrippels in Abhéngigkeit
des Modulationsindex innerhalb eines %-breiten Netzintervalls angegeben. Der Vergleich der Abb. 6.13
und 6.14 zeigt, dass Modulationsverfahren 2 stellenweise einen geringeren Zwischenkreisstromrippel auf-
weist als Modulationsverfahren 1, jedoch liegt der Rippel bei Modulationsverfahren 2 in den meisten
Bereichen der Netzperiode deutlich iiber dem bei Verfahren 1.

Fiir das zeitliche Verhalten des Zwischenkreisstromrippels bei Modulationsverfahren 3 wird wegen der
komplexen analytischen Berechnung wieder auf Simulationsergebnisse verwiesen, diese sind gemeinsam
mit Simulationsergebnissen fiir Modulationsverfahren 1 und 2 in Abb. 6.15 dargestellt. Man erkennt,
dass die Einhiillende des Zwischenkreisstromrippels bei Modulationsverfahren 3 etwa der bei Modula-
tionsverfahren 1 bei fp 3) = 2fp,(1) entspricht, auf eine dreidimensionale Darstellung der Einhiillenden
wird daher verzichtet.

Jene Belastung des Gleichrichtersystems, bei der der Ubergang zwischen nicht liickendem Betrieb und
liickendem Betrieb erfolgt, kann leicht mittels Abb. 6.14 ermittelt werden: Um nicht liickenden Betrieb
sicherzustellen, muss der Mittelwert I des Zwischenkreisstromes wéihrend der gesamten Netzperiode iiber



KAPITEL 6. VERGLEICH UND BEWERTUNG DER MODULATIONSVERFAHREN 75

AV o 1)
i, | *
0.2 Il I Il A NI
0.0
_ 0 9 I i I ffe
-0.4
e,
0 T 4¢U> 27T
iy (@)
Aln 0.4
0.2
0.0
-0.2
- 0.4
e
0 T o0 21

Abb. 6.13: Zeitverlauf des normierten Zwischenkreisstromrippels Ai(;)/Ad, fiir Modulationsverfahren 1 und 2
innerhalb einer Netzperiode fiir einen Modulationsindex M = 0,9 und angepasste Pulsfrequenzen. Die Hochsetz-
stellerausgangsstufe ist nicht aktiv (6 = 0).
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Abb. 6.14: Zeitverlauf des normierten Zwischenkreisstromrippels Ai(;y/Ad, fiir Modulationsverfahren 1 und 2
innerhalb einer Netzperiode fiir einen Modulationsindex M = 0,9 und angepasste Pulsfrequenzen. Die Hochsetz-
stellerausgangsstufe ist nicht aktiv (6 = 0).

der maximalen Amplitude des Zwischenkreisstromrippels Ai;) bleiben. Wird der Hochsetzsteller aktiv,
verringert sich der Zwischenkreisstromrippel bei Modulationsverfahren 1.a, 2 und 3 (vgl. Abb. 6.15),
daher kann der liickende Betrieb fiir denselben Arbeitspunkt bei aktivem Hochsetzsteller ausgeschlossen
werden.

In Abb. 6.16 ist ein Vergleich des Verhaltens des Zwischenkreisstromrippels Ai zwischen Simulation
und experimentellen Messergebnissen fiir Py = 2,5 kW, Un,; = 440 V und Uy = 400 V gezeigt. Es liegt
eine sehr gute Ubereinstimmung von simulierten und experimentell gewonnenen Verliufen vor, weshalb
die Ergebnisse aus Theorie bzw. Simulation fiir die Beschreibung des Verhaltens des Zwischenkreisstromes
herangezogen werden konnen.
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Abb. 6.15: Zeitverldufe des normierten Zwischenkreisstromrippels Ai(;)/Ai, innerhalb einer Netzperiode fiir die
unterschiedlichen Modulationsverfahren fiir deaktivierte Hochsetzstellerausgangsstufe (6 = 0) und einen Modula-
tionsindex M = 0,9 fiir Un,y = 380 V und Up = 400 V (oben) sowie fiir aktive Hochsetzstellerstufe (§ = 0,4)
und M = 0,9 fiir Uy,u = 230 V und Up = 400 V (unten). Die Pulsfrequenzen wurden gemi$ (6.1) fiir gleiche
Schaltverluste angepasst.

6.3 Vergleich der unterschiedlichen Modulationsverfahren

Die Bewertung der unterschiedlichen Modulationsverfahren hinsichtlich ihrer Auswirkung auf die Eingangs-
als auch auf die Ausgangsgrofien des Gleichrichtersystems zeigt, dass ein Modulationsverfahren existiert,

das gleichzeitig einen minimalen Spannungsrippel an den Eingangsfilterkondensatoren als auch einen mi-

nimalen Rippel des Zwischenkreisstromes bei minimalen Schaltverlusten bzw. maximaler Pulsfrequenz

im Vergleich mit anderen Modulationsverfahren hervorruft. Dieses optimale Modulationsverfahren ist

dadurch gekennzeichnet, dass der Freilaufzustand der Tiefsetzstellereingangsstufe in der Mitte einer Pul-

speriode platziert wird. Ist die Hochsetzstellerausgangsstufe aktiv, so wird das Einschaltintervall des

Hochsetzstellertransistors ebenfalls in der Mitte der Pulsperiode, zentriert zum Freilaufzustand der Tief-

setzstellerstufe angeordnet.

Da durch dieses Modulationsverfahren sowohl der Spannungsrippel der Eingangsfilterkondensatoren
als auch der Zwischenkreisstromrippel minimiert bzw. das Verhalten der Wechsel- und Gleichspannungs-
groflen optimiert werden, gibt es keine Moglichkeit, das Verhalten der Gréflen auf der Ausgangsseite
des Gleichrichtersystems weiter zu verbessern und gleichzeitig eine Verschlechterung des Verhaltens auf
der Eingangsseite in Kauf zu nehmen. Dieser Handlungsspielraum bestiinde, wiirden die Minima der
Eingangs- und Ausgangsrippelgrofien bei unterschiedlichen Modulationsverfahren auftreten, wodurch die
Zwischenkreisinduktivitdten verkleinert und im Gegenzug die relativ kleinen Eingangsfilterkondensatoren
vergroflert werden konnten. Die einzige Moglichkeit der Verringerung der Grofle der Zwischenkreisinduk-
tivitditen besteht in der Reduktion ihrer Induktivitdt, was jedoch in einem griéfleren Zwischenkreiss-
tromrippel und einer hoheren Sensitivitit des Zwischenkreisstromes bei gestorten Eingangsspannungen
resultiert. Weiters wird bei Reduktion der Induktivitit der Wert der Belastung, bei der der Ubergang
zwischen nicht liickendem und liickendem Betrieb auftritt, zu grofleren Werten hin verschoben. Dieser
Effekt konnte jedoch durch zusétzliche Aktivierung der Hochsetzstellerausgangsstufe aufgehoben wer-
den, wodurch jedoch Schalt- und Leitverluste des gesamten Gleichrichtersystems ansteigen. Eine weitere
Moglichkeit der Reduktion der Baugrofle der Induktivitit konnte durch eine Vormagnetisierung des Kerns
in Form eines Permanentmagneten geschehen, wodurch allerdings zusétzliche Wirbelstromverluste ent-
stehen. Auch konnte eine Modulierung der Pulsfrequenz der Tiefsetzstellereingangstufe mit sechsfacher
Netzfrequenz in der Art iiberlegt werden, dass in Gebieten hohen Zwischenkreisstromrippels (z.B. bei



KAPITEL 6. VERGLEICH UND BEWERTUNG DER MODULATIONSVERFAHREN

St it
T i i —

(o)

(d)

7

Abb. 6.16: Experimentelle Ergebnisse (a), (¢) und dazugehorige Simulationsergebnisse (b), (d) fiir deaktivierte
Hochsetzstellerausgangsstufe: Spannung u der Tiefsetzstellereingangsstufe, Spannung u’ = Uy am Hochsetzsteller-
transistor und Zwischenkreisstromrippel Ai. Lokales Zeitverhalten (a), (b) und globales Zeitverhalten innerhalb
einer halben Netzperiode (c), (d). Mafistdbe: u, u’: 250 V/Div., Ai: 2 A/Div., Zeitmafstab: (a), (b): 20 us/Div.,

(c), (d): 1 ms/Div.

pu = g, vgl. Abb. 6.13) durch Anhebung der Pulsfrequenz der Zwischenkreisstromrippel lokal verringert

wird.



Kapitel 7

Regelung des Gleichrichtersystems

Die Regelung eines dreiphasigen Gleichrichtersystems soll einerseits unter symmetrischen Netzbedin-
gungen in einem weiten Eingangsspannungsbereich eine konstante Ausgangsspannung sowie andererseits
sinusformige, in Phase zur Netzspannung liegende Netzstrome und damit einen konstanten Zwischen-
kreisstrom sicherstellen. Weiters wird auf Grund der geforderten hohen Zuverlissigkeit von Gleichrich-
tersystemen etwa im Einsatz als Telekommunikationsstromversorgungen von der Regelung verlangt, dass
auch im Falle eines Fehlers am Netz, d.h. bei einem stark unsymmetrischen speisenden Netz, der Betrieb
des Gleichrichtersystems aufrecht erhalten bleibt und weiterhin Netzstrome flieBen, die proportional zur
Netzspannung sind.

Fiir konventionelle dreiphasige, hochsetzstellerbasierte pulsweitenmodulierte Gleichrichtersysteme wur-
de in [47] eine Regelstruktur vorgestellt, die einen Betrieb fiir unsymmetrische Netzspannungen sicher-
stellt. Der Betrieb eines Drei-Phasen/Drei-Level (dt. = ?) hochsetzstellerbasierten PWM Gleichrichter-
systems (VIENNA Rectifier I) wurde in [48] in einem weiten Eingangsspannungsbereich bei Ausfall eine
Netzphase untersucht. Dort ist die Erkennung des Phasenausfalls notwendig und in Folge muss eine Um-
schaltung auf eine andere Regelstruktur vorgenommen werden. In [49] und [50] wird eine Regelstruktur
fiir den VIENNA Rectifier I vorgestellt und experimentell untersucht, die fiir eine beliebige Netzunsym-
metrie sowie unterschiedliche Netzfehlerzustinde ohne Umschaltung der Regelstruktur einen sicheren
Betrieb gewihrleistet, in [51] wird das Verhalten eines hochsetzstellerbasierten A-Gleichrichters fiir stark
unsymmetrische Netzbedingungen untersucht.

In der Literatur ist keine Regelstruktur fiir ein tiefsetzstellerbasiertes Gleichrichtersystem zu finden,
die anndhernd die gewiinschten Eigenschaften zeigt. Das folgende Kapitel beschéftigt sich daher mit der
Entwicklung einer den Anforderungen geniigenden Regelstruktur fiir das dreiphasige Gleichrichtersystem
mit eingangsseitiger Drei-Schalter Tiefsetzstellerstufe und integrierter Hochsetzstellerausgangsstufe sowie
deren Bewertung mittels Simulation und experimenteller Analyse. Die betrachteten Netzfehlerzustéinde
sind dabei die Netzunsymmetrie, d.h. die Netzspannungen weisen unterschiedliche Amplituden auf bzw.
weicht deren Phasenverschiebung von 120° ab, der Ausfall einer Netzphase durch z.B. Ausfall einer
Zuleitungssicherung, ein Erdschluss, d.h. eine Verbindung zum Netzsternpunkt, sowie ein zusétzlicher
Phasenkurzschluss wiahrend des Ausfalls einer Phase.

7.1 Theoretische Uberlegungen

7.1.1 GRUNDLEGENDES

Um ein ohmsches Netzverhalten des Gleichrichtersystems zu erhalten, miissen Netzstrome iy, ¢ =
R,S,T, bzw. Grundschwingungen i, (1); der diskontinuierlichen Gleichrichtereingangsstréme geformt
werden, die proportional zu — d.h. in Phase mit — den dazugehérigen Netzphasenspannungen uy; sind.
D.h. das Gleichrichtersystem muss eine symmetrische, dreiphasige Anordnung ohmscher Widersténde
nachbilden, wobei G der Leitwert einer Phase ist, wenn die drei Widersténde in Sternschaltung angeord-
net sind,

ini =un,; G~ iU,(l),i =ucp,i-G. (7.1)

78
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Der Blindstrom i¢,, ; der Eingangsfilterkondensatoren ist dabei vernachléssigt, d.h. es wird iy ; ~ iy (1),
angenommen. Weiters wird der Spannungsabfall an den Netzfilterinduktivitdten Lr vernachlissigt, d.h
UN,; R UCy,i, Wobei diese Ubereinstimmung nur gilt, wenn die Netzphasenspannungen kein Nullsystem
enthalten.

In diesem Kapitel werden Gréflen, die wihrend einer (oder mehrerer) Netzperioden konstant bleiben,
mit Grofbuchstaben bezeichnet (z.B. G), lokale Mittelwerte (innerhalb einer Pulsperiode) von diskonti-
nuierlichen GréBen werden mit einem Uberstrich versehen (z.B. %) und die Momentanwerte von kontinu-
ierlichen Groflen mit Kleinbuchstaben bezeichnet (z.B. uy). Dasselbe gilt auch fiir Sollgréen, die immer
einen kontinuierlichen Wert aufweisen (z.B. u* = w*). Weiters werden pulsfrequente Rippelkomponenten
vernachlissigt (z.B. ucy i = ey, (1),i)-

Fiir symmetrische Netzbedingungen wurde der Modulationsindex M in Abschnitt 2.5 als

Moy _v2 U
I V3 Unu
definiert, wobei dort von global konstanten Strom- und Spannungswerten ausgegangen wurde, wodurch
sich auch ein konstanter Modulationsindex fiir ein symmetrisches Netz ergibt. Der Zwischenkreisstrom —
und damit der lokale Mittelwert der Tiefsetzstellerausgangsspannung — kann aber auch ein zeitlich va-
rilerendes Verhalten zeigen, z.B. wenn die Tiefsetzstellereingangsstufe sténdig an ihrer Aussteuergrenze
zwischen M = 1 und M = 2/4/3 (vgl. Abb. 2.6) arbeitet, vgl. Abb. 7.1. In diesem Fall weisen der
Zwischenkreisstrom sowie die Tiefsetzstellerausgangsspannung u.a. eine 6. Harmonische auf. Die Wahl
eines konstanten Zwischenkreisstromes (¢ = const. = I), der mit einer konstanten Ausgangsspannung der
Tiefsetzstellerstufe (@ = const. = U) bei symmetrischen Netzbedingungen verkniipft ist, ist jedoch vor-
teilhaft, da dieser auch von einer Zwischenkreisstromregelung geringer Bandbreite sehr genau eingestellt
werden kann (vgl. auch Abschnitt 7.1.3.B). Um dies zu erreichen, arbeitet die Tiefsetzstellereingangsstufe
mit einem konstanten Modulationsindex, der maximal M = 1 sein kann.

M e (0;1) (7.2)

Ucpi ﬁ _

u ’i ,MW
2 l

U. X T T

Cpi

uCF,R uCF,S

0 T, /2 —\ T,

uCF,T

Abb. 7.1: Verlauf der Sollwerte des Zwischenkreisstromes ¢* und der Ausgangsspannung der Tiefsetzstellerstufe
u* bei symmetrischen Eingangsspannungen uc, ; und bei stindiger maximaler Aussteuerung zwischen M = 1
und M = 2/+/3 des Tiefsetzstellers innerhalb einer Netzperiode.

In einem realen System ist der fiir die Berechnung des Modulationsindex notwendige Effektivwert der
Aufenleiterspannung Uy ; nicht verfiigbar, deshalb wird Uy ;; aus den Spannungen an den Eingangsfil-
terkondensatoren uc, ; berechnet, die gegen einen kiinstlichen Sternpunkt N’ gemessen werden, wobei
auch ein eventuell auftretendes Nullsystem eliminiert wird, vgl. Anhang A.3,

V3 oA 2
Unu = E -Uxy mit Uy = 5 (UZC’F,R+UZC’F,S+UZC’F,T)' (7.3)
Im Fall von unsymmetrischen Netzbedingungen werden die Phasenspannungen uc,. ; lokal — d.h. in je-
dem Augenblick — als symmetrisches Spannungssystem interpretiert (was zuléssig ist, da kein Nullsystem
vorhanden ist). Dadurch erreicht man, dass (7.2) in jedem Fall fiir die Definition des Modulationsindex
herangezogen werden kann. Damit kann der maximale lokale Mittelwert %, .5 der Tiefsetzstellerausgangs-

spannung als
— \/g 2 2 2
Umax = \/§ : Mmax . \/UCF,R + uCF,S + uCF,T (74)




KAPITEL 7. REGELUNG DES GLEICHRICHTERSYSTEMS 80

definiert werden, wobei My, der maximale Modulationsindex der Tiefsetzstellerstufe ist. Die formale
Grofle Upax wird dann fiir die Entscheidung herangezogen, ob die Hochsetzstellerausgangsstufe aktiviert
werden muss oder nicht: fiir Ausgangsspannungen Uy < Upax arbeitet die Eingangsstufe bei einem Mo-
dulationsindex M < My und die Hochsetzstellerstufe ist nicht aktiv, d.h. das Tastverhéltnis ¢ der
Hochsetzstellerstufe ist § = 0. Um eine Ausgangsspannung Uy > TUmax 2zu erreichen, muss die Hochsetz-
stellerstufe aktiviert werden, d.h. § > 0, vgl. Abschnitt 7.1.3.B.

7.1.2 BERECHNUNG DER EINSCHALTDAUERN UND DES ZWISCHENKREISSTROMSOLLWERTS

Die relativen Einschaltdauern J; der Schaltzustdnde der Tiefsetzstellereingangsstufe werden wie in Ab-
schnitt 2.5 beschrieben berechnet, die wichtigsten Zusammenhinge, die die Grundlagen fiir die Berech-
nung der Sollwerte darstellen, sind im Folgenden fiir Sektor 1 der Netzperiode (vgl. (2.8)) angegeben. Die
Gleichrichtereingangsstréme ¢;; innerhalb einer Pulshalbperiode berechnen sich gemés

iv,g = (8(101) + 6(110)) - s
iv,s = —0ao) i, (7.5)
wvr = —0ao) i

der lokale Mittelwert der Ausgangsspannung der Tiefsetzstellereingangsstufe berechnet sich aus den Span-
nungszeitflichen, die an den Ausgang des Tiefsetzstellers geschaltet werden,

U = d(101) (Uor,R — UCk,T) + 0(110) (UCk,R — UCH,S) - (7.6)

Voraussetzung fiir die weiteren Berechnungen ist das Gleichgewicht zwischen Eingangs- und Ausgangsleis-
tung der Eingangsstufe (bzw. des gesamten Gleichrichtersystems), d.h. die Verluste werden vernachléssigt,

vgl. Abb. 7.2,
. 1 _ .
pin:ZZ?\[ﬂ“a:ZU%F7i'GZU‘Z:p0ut. (7.7)
Tiefsetzsteller
1=R [ .. i
— O 1.6 . 00—
S | e : _
_C)______| _____J_-.|N) lu
T | |
_O_____i______J__I _o_
— —
— 2 e :_ B
Din ZuCF,L Doyt =U

Abb. 7.2: Ersatzschaltbild der Tiefsetzstellereingangsstufe des dreiphasigen Gleichrichtersystems zur Verdeutli-
chung des Leistungsgleichgewichts.

Mit (7.5) und (7.6) kann fiir das Verhiltnis von Tiefsetzstellerausgangsspannung @ und Zwischenkreiss-
trom ¢ folgender Zusammenhang angegeben werden (vgl. Anhang L.1),

2

u
T C (6%101) + S(101)8(110) + 07110))- (7.8)
Die Zusammenhénge (7.1), (7.5) und (7.8) konnen in einem Gleichungssystem zusammengefasst werden,
T = z-(62 + 8(101)8(110) + S(110)) * (7.9)
u ¢ 0001 T9a101)0(110) + 9i10)) % .
ivr =ucpr G = (6101)+da110)) % (7.10)
vy =ucer -G = - d(101) * %, (7.11)

wobei folgende Groflen bekannt sind: die Spannungen uc,. ; an den Eingangsfilterkondensatoren werden
gegen den kiinstlichen Sternpunkt N’ gemessen, die Ausgangsspannung u der Tiefsetzstellerstufe wird
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vom Zwischenkreisstromregler und der Eingangsleitwert G vom Ausgangsspannungsregler vorgegeben
(vgl. Abschnitt 7.2). Die drei unbekannten Grélen sind die beiden relativen Einschaltdauern d(101y und
d(110) sowie der Zwischenkreisstrom i, die in Abhéngigkeit von den vorliegenden Netzphasenspannungen
ermittelt werden miissen.

7.1.3 BERECHNUNG DER SOLLWERTE

Basierend auf dem Gleichungssystem (7.9)—(7.11) kann die Berechnung der fiir die Regelung notwendi-
gen Sollwertgrofen erfolgen. Die relativen Einschaltdauern d; der Tiefsetzstellereingangsstufe sowie der
Zwischenkreisstrom i, der als Sollwert i* verwendet wird, kénnen analytisch berechnet werden (vgl. An-
hang L.1). In Sektor 1 erhilt man

*

u
dOo1) = — FUCR T (7.12)
U%F,R + U%F,S + U%FﬁT "
u*
5 - . 7.13
(110) uQCF,R + u%F7S + uQCF’T fons ( )
2 2 2
U +u +u
P Cr,R CF,S Cr,T G*. (7.14)

Ug

Der Zwischenkreisstromsollwert wird hier unter Verwendung der Ausgangsspannung ug, die relativen Ein-
schaltdauern mit dem Sollwert der Tiefsetzstellerausgangsspannung u* berechnet, was durch die gewahlte
Regelstruktur bedingt ist (vgl. Abschnitt 7.2). Der Sollwert des Eingangsleitwerts G* ergibt sich mit (7.7)
zZu
_ P,
> U%F,z‘ ’
mit dem limitierten Sollwert der Ausgangsleistung P}, und der Summe der Quadrate der Spitzenwerte
der Spannungen an den Eingangsfilterkondensatoren,

G (7.15)

1/, ) .
Y U= 3 (U%F,R +UG, s+ UéF,T) : (7.16)

Es muss betont werden, dass der Sollwert des Eingangsleitwerts G* einen konstanten Wert iiber eine
bzw. mehrere Netzperioden aufweist, wihrend sich der Sollwert des Zwischenkreisstromes i* wahrend
einer Netzperiode fiir unsymmetrische Netzspannungen bzw. im Fehlerfalle niederfrequent dndert.

Folgende zwei Félle miissen fiir die Sollwertberechnung unterschieden werden, die in den folgenden
Abschnitten nidher behandelt werden:

e Die Tiefsetzstellereingangsstufe arbeitet unter dem Modulationslimit, d.h. der Spannungssollwert
u* kann allein durch die Tiefsetzstellerstufe eingestellt werden (u* < Tpayx bzw. M < Mpax). In
diesem Fall ist die Hochsetzstellerausgangsstufe nicht aktiv, d.h. § = 0, vgl. Abschnitt 7.1.3.A.

e Die Tiefsetzstellereingangsstufe arbeitet an ihrem Modulationslimit (M = Mpy,ax), d.h. die Aus-
gangsspannung des Tiefsetzstellers ist auf Upyax limitiert. Fiir die Berechnung der relativen Ein-
schaltdauern und des Zwischenkreisstromsollwerts muss daher der Sollwert u* ebenfalls auf Uyax
limitiert werden. Weiters muss, um einen Ausgangsspannungssollwert Uj > Tpax zu erreichen, die
Hochsetzstellerausgangsstufe aktiviert werden, d.h. § > 0, vgl. Abschnitt 7.1.3.B.

7.1.3.A  Deaktivierte Hochsetzstellerausgangsstufe

Solange die Tiefsetzstellereingangsstufe unter dem Modulationslimit arbeitet, d.h. u* < Tyax bzw.
M < Mpyax, werden (7.12), (7.13) und (7.14) fir die Berechnung der relativen Einschaltdauern bzw.
des Zwischenkreisstromsollwerts herangezogen.
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7.1.3.B  Aktive Hochsetzstellerausgangsstufe

Arbeitet die Tiefsetzstellereingangsstufe an ihrem Modulationslimit, d.h. u* > Ty, gibt es zwei Moglich-
keiten, den Modulationsindex zu begrenzen:

1. Der Modulationsindex ist innerhalb der Netzperiode auf einen konstanten Wert beschrankt, z.B.
M = 1. Fiir symmetrische Netzspannungen resultiert dies in einer wihrend einer Netzperiode
konstanten Ausgangsspannung der Tiefsetzstellereingangsstufe und daher in einem konstanten Zwi-
schenkreisstrom.

2. Der Modulationsindex wird auf seinem maximal mdglichen Wert gehalten, d.h. er variiert mit
sechsfacher Netzfrequenz zwischen M = 1 und M = 2/+/3, was in einer zeitlich veréinderlichen Aus-
gangsspannung der Tiefsetzstellereingangsstufe und folglich in einem variablen Zwischenkreisstrom
— auch bei symmetrischem Netz — resultiert, vgl. Abb. 7.1.

Beide Félle werden im Folgenden ndher untersucht und die relativen Einschaltdauern sowie der Zwischen-
kreisstromsollwert bestimmt.

1. KONSTANTES LIMIT DES MODULATIONSINDEX

Die Berechnung der relativen Einschaltdauern und des Zwischenkreisstromsollwerts entspricht jener bei
deaktivierter Hochsetzstellerausgangsstufe, vgl. (7.12)—(7.14), mit dem Unterschied, dass der Sollwert
der Ausgangsspannung der Tiefsetzstellereingangsstufe u* auf deren maximalen Wert Tpay, vgl. (7.4),
limitiert ist,

Emax
oy = —og— o o UCKT (7.17)
Cp,R T UCps T UCL T
U,
o) = — = UGS (7.18)
2 2 2 Fy2) :
UCp,R T UCp,s T UCL T
2 2 2
U —+u —+u
it = Cr,R _C'F,S Cr,T | a*. (719)
umax

Die Gleichungen fiir die relativen Einschaltdauern sind in Sektor 1, jene fiir den Zwischenkreisstrom
in der gesamten Netzperiode giiltig, der Verlauf der Groéflen innerhalb Sektor 1 der Netzperiode ist in
Abb. 7.3(a) angegeben. Das Limit des Modulationsindex kann z.B. auf My,,x = 1 gesetzt werden, soll
jedoch, wie in [13] beschrieben, eine aktive Dadmpfung des Eingangsfilters vorgesehen werden, muss das
Limit auf z.B. My.x = 0,9 abgesenkt werden, um einen Spielraum fiir die Regelung vorzugeben.

2. MAXIMALES LIMIT DES MODULATIONSINDEX

In diesem Fall wird die Dauer des Freilaufzustandes dry, auf Null gesetzt, d.-h. §(101) + d(110) = 1. Damit
erhélt man fiir die Dauer der beiden aktiven Schaltzustédnde der Tiefsetzstellereingangsstufe sowie fiir den
Zwischenkreisstromsollwert in Sektor 1 die folgenden Abhéngigkeiten (vgl. Anhang L.2),

_ UCp,T

5 = —Crl 7.20

(101) worn (7.20)
UCE,S

) = — B2 7.21

(110) P (7.21)

" = max{|luc, |} G (7.22)

Die Gleichungen fiir die relativen Einschaltdauern sind wieder nur in Sektor 1, jene fiir den Zwischen-
kreisstrom in der gesamten Netzperiode giiltig, der Verlauf der Groen innerhalb Sektor 1 der Netzperiode
ist in Abb. 7.3(b) dargestellt.

Anmerkung: Im Folgenden wird jenes Verfahren, das ein konstantes Limit des Modulationsindex
vorgibt, der weiteren Untersuchung zu Grunde gelegt, da hier fiir symmetrische Netzspannungen — und
dies stellt den hauptséichlich auftretenden Betriebsfall dar — ein konstanter Sollwert des Zwischenkreisstro-
mes vorgegeben wird, und damit dieser Fall aus regelungstechnischer Sicht unkomplizierter zu handhaben
ist: auch von einer Regelung mit geringer Bandbreite kann der konstante Sollwert genau eingestellt wer-
den. Es muss jedoch angemerkt werden, dass das zweite Verfahren, bei dem ein maximales Limit des
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1.0 + l ) 1.0 + i*
~ ucF,R/ULF / A uCF,R/UCF
uCF,i/ UCE Ucpi CF
A l
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Abb. 7.3: Relative Einschaltdauern d(101), d(110) und drz und Sollwert des Zwischenkreisstromes i* sowie nor-
mierte Spannungen an den Eingangsfilterkondensatoren ucy, i1/ UCF in Sektor 1 fiir (a) ein konstantes Limit von
Mmax =1 und (b) ein maximales Limit des Modulationsindex.

Modulationsindex vorgegeben wird, Vorteile bzgl. der Schaltverluste aufweist, da hier fiir aktive Hoch-
setzstellerausgangsstufe kein Freilaufzustand auftritt und somit die Schaltverluste beim Ubergang von
einem aktiven Schaltzustand zum Freilaufzustand (und umgekehrt) wegfallen. Des weiteren kénnte die
Einfachheit der Formeln (7.20)—(7.22) fiir den Einsatz des zweiten Verfahrens sprechen. Bei einer Abset-
zung der Formeln in einem digitalen Signalprozessor spielt dies jedoch keine Rolle.

7.2 Entwurf einer Regelstruktur fiir die Beherrschung von Fehlerfillen

Da die Hauptaufgabe von Stromversorgungen die Bereitstellung einer moglichst konstanten Ausgangs-
spannung ist, und da die Regelung der Ausgangsgrofien und der Eingangsgrofien auf Grund des fehlenden
Zwischenspeichers voneinander nicht unabhéngig sind, soll hier auf konstante Ausgangsspannung geregelt
werden. So wird auch im Fall niederfrequenter Oberschwingungen im Netz eine konstante Ausgangsleis-
tung sichergestellt (gleichzeitig wird in Kauf genommen, dass der Netzstrom ebenfalls niederfrequente
Harmonische aufweist [38]). Die grundlegende Struktur der Regelung besteht daher aus einer iiberlagerten
Regelung der Ausgangsspannung Uy des Gleichrichtersystems sowie einem unterlagerten Zwischenkreiss-
tromregler. Weitere, in die Regelstruktur einzubettende Aufgaben sind:

e Die Limitierung der Ausgangsleistung, um eine Uberlastung des Gleichrichtersystems zu verhindern,

e die Limitierung des Zwischenkreisstromsollwerts im Fall eines auftretenden Fehlers, um den hochst-
zulédssigen Wert, d.h. die Nennwerte der Bauelemente nicht zu iiberschreiten,

e die Integration der Ansteuerung der Hochsetzstellerausgangsstufe fiir die Ablose zwischen dem
alleinigen Betrieb des Hochsetzstellers und dem Betrieb beider Gleichrichterstufen.

In Abb. 7.4 ist die Regelstruktur dargestellt, die einen zuverlissigen Betrieb auch bei Auftreten ei-
nes Fehlers am Netz garantiert, und die sowohl ohmsches Netzverhalten als auch Leistungsfaktor Eins
sicherstellt.

Die RegelgroBen, d.h. die relativen Einschaltdauern d; und ¢ der Leistungstransistoren der Tief- bzw.
Hochsetzstellerstufe, werden folgendermaflen berechnet:

e Die Spannungen an den Eingangsfilterkondensatoren werden gegen einen kiinstlichen Sternpunkt
N’ gemessen, wodurch ein Nullsystem eliminiert wird, das im Fall eines Netzfehlers auftreten kann.

e Der Ausgang des Ausgangsspannungsreglers, der durch einen PI-Regler realisiert ist (Verstirkungen
kpy und kry), wird gemif (7.7) als benotigte Ausgangsleistung p* interpretiert. Um niederfrequente



KAPITEL 7. REGELUNG DES GLEICHRICHTERSYSTEMS 84

Uy,
UCp.i 5
CF LF
A

o1
w

PWM B——t—

i

Erfassung Skalieren +
- Spitzenwert auf ]

Abb. 7.4: Reglerstruktur, die sowohl zuverlidssigen Betrieb bei Auftreten eines Netzfehlers als auch ohmsches
Netzverhalten und Leistungsfaktor Eins sicherstellt.

Harmonische zu unterdriicken, die im Fall eines Netzfehlers auftreten konnen, wird der Ausgangs-
spannungsregler auf eine niedrige Knickfrequenz von typ. 5 Hz ausgelegt. Der Ausgangsleistungs-
sollwert p* ist auf die Nennleistung Py;,,, des Gleichrichtersystems limitiert, um eine Uberlastung
zu vermeiden.

e Der Sollwert des Eingangsleitwerts G* wird geméf (7.15) aus dem limitierten Ausgangsleistungssoll-
wert ;. und der Summe der Quadrate der Effektivwerte der Eingangsfilterkondensatorspannungen
> U(Q/‘p,i berechnet. Dieser Wert zeigt konstantes Verhalten iiber eine Netzperiode.

e Der Sollwert des Zwischenkreisstromes ¢* wird mit

2 2 2
UCp RHUCE sTUCR.T G+

o fiir Uo S Unax

(7.23)

2 2 + 2
UCFYR%PUE(;Q;(S uCFYT ' G* fur Uo > ﬂmax
berechnet, wobei die Fallunterscheidung durch die Begrenzung der Ausgangsspannung ug auf den
Maximalwert der Ausgangsspannung des Tiefsetzstellers U, realisiert ist. Der Zwischenkreiss-

tromsollwert zeigt im Fall eines Netzfehlers ein nicht konstantes Verhalten iiber eine Netzperiode.

e Um sicherzustellen, dass die Strombelastung der Leistungshalbleiter den maximal zuléssigen Wert
nicht iibersteigt und um eine Sittigung bzw. eine Uberhitzung der Zwischenkreisinduktivitét zu
vermeiden, wird der Spitzenwert des Zwischenkreisstromsollwerts i* auf den Maximalwert fmax li-
mitiert. Dieser Maximalwert ist durch die Dimensionierung des Gleichrichtersystems gegeben und
betriigt in diesem Fall ~ 24 A, vgl. Abschnitt 4.1.4.B. Falls :* das zuliissige Limit iiberschreitet,
wird der Sollwert ¢* in seinem gesamten Verlauf innerhalb einer Netzperiode mittels eines Korrek-
turfaktors f. herunter skaliert,

fc:{ } Y LS e (7.24)
max/t* fir 2% > Inax

man erhdlt damit den limitierten Zwischenkreisstromsollwert 47;, ..

e Der Ausgang des Zwischenkreisstromreglers, der durch einen PI-Regler realisiert ist (Verstirkun-
gen kpy und kjs), gibt die Spannung u} an der Zwischenkreisinduktivitét vor, wodurch sich nach
Vorsteuerung mit dem Ausgangsspannungssollwert Uy der Sollwert der Ausgangsspannung u* der
Tiefsetzstellereingangsstufe ergibt.
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e Die relativen Einschaltdauern der Tiefsetzstellereingangsstufe werden sowohl fiir deaktivierte als
auch fiir aktive Hochsetzstellerausgangsstufe unter Einbeziehung von (7.12) und (7.13) berechnet,
wobei der Spannungssollwert u* nach oben auf die maximale Ausgangsspannung %y, der Tiefsetz-
stellerstufe und nach unten auf Null begrenzt wird. Voraussetzung dafiir ist ein konstantes Limit
des Modulationsindex M, vgl. Abschnitt 7.1.3.B, Punkt 1.

e An der festgelegten Grenze des Modulationsindex, d.h. fiir «* > Ty, kann der Sollwert der Span-
nung uj an der Zwischenkreisinduktivitdt nicht mehr durch die Tiefsetzstellerstufe alleine generiert
werden. Die Hochsetzstellerausgangsstufe muss daher aktiviert werden, um das Potential auf der
rechten Seite der Zwischenkreisinduktivitéit weiter abzusenken, d.h. um einen lokalen Mittelwert u’
der Spannung am Hochsetzstellertransistor zu erreichen, der kleiner als die Ausgangsspannung ist,
U < ug, wobei fiir nicht liickenden Betrieb gilt

u = (1—9)up. (7.25)
Fiir die Spannung an der Zwischenkreisinduktivitit gilt allgemein
Uy = Umax — W, (7.26)

wodurch man fiir die relative Einschaltdauer § des Hochsetzstellertransistors folgenden Zusammen-
hang erhalt,
[ —uj
§=1-—2_ L 7.27
o (7.27)
Fiir die Berechnung von § wurde dabei wegen der vorhandenen Ausgangsspannungsregelung ug =
Ug angenommen. Mit Ug + uj = u* erhélt man die in der Regelung (vgl. Abb. 7.4) abgesetzte

Formel . -
U — Umax

Us
Durch die Limitierung des Terms u* — Uyax auf Werte grofler Null wird sichergestellt, dass der
Hochsetzsteller nur dann aktiv wird, wenn der Ausgangsspannungssollwert u* der Tiefsetzsteller-
stufe grofler als die Spannung %y, ist. Andernfalls wird § = 0 ausgegeben.

5= (7.28)

Anmerkung: Alle angegebenen Gleichungen — aufler jene fiir die Berechnung der relativen Einschalt-
dauern (diese gelten nur in Sektor 1 und 12) — sind in der gesamten Netzperiode giiltig. Die Berechnung
fiir die restlichen Sektoren erfolgt basierend auf den Angaben in Tab. A.7, alle Formeln finden sich in
Anhang L.3.

Die Funktion der vorgestellten Regelstruktur soll im Folgenden durch Simulation und experimentelle
Analyse verifiziert werden, wobei das Verhalten im symmetrischen Netz als auch bei verschiedenen Netz-
fehlerzustdnden untersucht wird, vgl. Abb. 7.5. Es werden dabei folgenden Netzzustéinde angenommen:

1. Symmetrische Netzspannungen: bei symmetrischem Netz (vgl. Abb. 7.5(a)) weisen sowohl die Netz-
spannungen uy,; (gemessen gegen den Netzsternpunkt ) als auch die Spannungen uc,. ; an den
Eingangsfilterkondensatoren (gemessen gegen ein kiinstlichen Sternpunkt N’, der in diesem Fall
deckungsgleich mit dem Netzsternpunkt ist) gleiche Amplituden und eine Phasenverschiebung von
120° auf.

2. Unsymmetrische Netzspannungen: es wird der Fall angenommen, dass die Netzspannung in Phase R
einen um 50 % geringeren Wert als im symmetrischen Fall aufweist, die Spannungen uy,s und uy,
behalten ihren urspriinglichen Wert bei. Dies resultiert in folgenden (nullsystemfreien) Spannungen
an den Eingangsfilterkondensatoren: |uc, r| =0, 666-ﬁcF73ym, lucy.s| = luce | = 0,928'Ucp,sym,
wobei Ucp,sym der Spitzenwert der Spannung unter symmetrischen Bedingungen ist. Der Winkel
zwischen den Spannungen der Phasen R und S sowie zwischen T und R betrigt ¢yrs = prr =
115, 5°, zwischen den Phasen S und T pgr = 129,0°, vgl. Abb. 7.5(b).

3. Phasenausfall: der Ausfall einer Phase kann z.B. durch Auslésen einer Sicherung erfolgen, es wird
hier der Fall angenommen, dass Phase T ausfillt, vgl. Abb. 7.5(c). Das Gleichrichtersystem wird
nun nur mehr von zwei Phasen gespeist. Die Spannungen an den Filterkondensatoren sind in diesem
Fall gleich gro8, |uc, r| = |ucy,s| und weisen eine Phasenverschiebung von 180° gegeneinander auf,
die Spannung uc,. T ist Null.
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4. Klemmenkurzschluss bei Phasenausfall: es wird angenommen, dass wihrend des Ausfalls von Phase
T ein Kurzschluss zwischen Phase S und Phase T auftritt, vgl. Abb. 7.5(d). Fiir die Bereitstellung
der Ausgangsleistung sind wieder nur zwei Phasen verfiigbar. Die Phasen S und T' des Gleichrichter-
systems arbeiten nun parallel, die zugehorigen Spannungen sind identisch, die Spannung in Phase
R weist den doppelten Betrag und eine Phasenverschiebung von 180° gegeniiber uc,. s und uc,
auf.

5. Erdschluss bei Phasenausfall: wahrend des Ausfalls der Sicherung in Phase T tritt zusétzlich ein
Erdschluss in dieser Phase auf, d.h. es gibt eine Verbindung von Phase T' zum Netzsternpunkt IV,
vgl. Abb. 7.5(e). Es handelt sich hierbei wieder um einen zweiphasigen Betriebsfall. Die Spannungen
an den Eingangsfilterkondensatoren der Phasen R und S haben gleiche Betrige.

Un,i
L.
i=R Fi
S Gleich-
I richter-
system
Uy,
NP

Abb. 7.5: Netzzustdnde und dazugehorige Zeigerdiagramme der Netzspannungen un,; und der Spannungen an
den Eingangsfilterkondensatoren ucy, ;. (a): Symmetrische Netzspannungen, (b): Unsymmetrische Netzspannun-
gen: un,r ist um 50% kleiner als im symmetrischen Fall. (c)-(e): Zweiphasiger Betrieb, (c): Phasenausfall von
Phase T', (d): Kurzschluss zwischen Phasen S und T bei Ausfall von Phase T' und (e): Erdschluss von Phase T
bei gleichzeitigem Ausfall dieser Phase.

7.3 Simulationsergebnisse

Dieser Abschnitt zeigt Simulationsergebnisse des Verhaltens des Gleichrichtersystems mit der in Ab-
schnitt 7.2 vorgestellten Regelung bei unterschiedlichen Netzzustdnden im stationéren Fall. Es wurden
dabei folgende Betriebsparameter angenommen:

Unu= 480V Uj =400V Ry=550
fn =50Hz Lp =200pH L =2x1mH
fp = 20kHz Cr = 4uF Co = 750 uF,

der Ausgangswiderstand wurde so gewihlt, dass die geforderte Ausgangsleistung auch im zweiphasi-
gen Betriebsfall bereitgestellt werden kann bzw. dass es zu keiner Begrenzung des Zwischenkreisstromes
kommt. Die Simulation wurde fiir ein konstantes Limit des Modulationsindex M,.x = 1 durchgefiihrt,
vgl. Abschnitt 7.1.3.B, Punkt 1.

7.3.1 SYMMETRISCHE NETZSPANNUNGEN

Bei symmetrischen Netzspannungen sind auch die Netzstrome i, ; symmetrisch, der lokale Mittelwert I
des Zwischenkreisstromes sowie die Ausgangsspannung ug sind konstant. Im gewé&hlten Betriebszustand
ist die Hochsetzstellerausgangsstufe nicht aktiv, § = 0, das Verhalten der relativen Einschaltdauern
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dAkt.1, 0Akt2 und dpr, der aktiven Schaltzustéinde bzw. des Freilaufzustandes ist in allen 12 Sektoren der
Netzperiode identisch, vgl. Abb. 7.6(a).

7.3.2 UNSYMMETRISCHE NETZSPANNUNGEN

Auch im Fall einer Netzunsymmetrie (vgl. Abb. 7.5(b)) zeigen die Netzstrome ein rein ohmsches Verhal-
ten, sie sind proportional zu und in Phase mit den zugehoérigen Spannungen an den Eingangsfilterkon-
densatoren und nullsystemfrei, da es zwischen dem Gleichrichtersystem und dem Netzsternpunkt keine
Verbindung gibt, vgl. Abb. 7.6(b). Der Zwischenkreisstrom ist proportional zur Summe der Quadrate der
Spannungen an den Eingangsfilterkondensatoren, vgl. (7.23), d.h. er besitzt u.a. eine 100 Hz Komponen-
te. Auf Grund des nicht konstanten Zwischenkreisstromes I und der relativ geringen Ausgangskapazitit
Cy weist die Ausgangsspannung ebenfalls eine niederfrequente Oberschwingung von 100 Hz auf, im vor-
liegenden Fall variiert sie zwischen +1,8 % ihres globalen Mittelwerts. In Abhingigkeit der momentan
maximal erreichbaren Ausgangsspannung der Tiefsetzstellereingangsstufe gibt es Bereiche, in denen die
Hochsetzstellerstufe aktiv bzw. nicht aktiv ist, vgl. (7.28). Da ein konstantes Limit des Modulationsindex
M gewihlt wurde, gibt es in beiden Bereichen einen Freilaufzustand §py > 0 der Tiefsetzstellerstufe.

7.3.3 PHASENAUSFALL

Bei Phasenausfall in Phase T' ist die Spannung uc, 7 am Eingangsfilterkondensator gleich Null, die
beiden anderen Spannungen sind gleich grofl und um 180° phasenverschoben, das Gleiche gilt auch fiir
die Netzstrome, vgl. Abb. 7.6(c). Der Zwischenkreisstrom I wird zweimal in jeder Netzperiode gleich
Null, daher weist die Ausgangsspannung einen gréfieren niederfrequenten Anteil von 44,1 % auf. In jenen
Bereichen, wo die Hochsetzstellerstufe aktiv ist, sind die relativen Einschaltdauern der Tiefsetzstellerstufe
konstant, der Strom wird durch die Hochsetzstellerstufe moduliert. Jener aktive Schaltzustand, bei dem
Phase T an der Stromfiithrung beteiligt ware, bleibt wihrend der gesamten Netzperiode gleich Null, vgl.
Anhang L.4.

7.3.4 KURZSCHLUSS BEI PHASENAUSFALL

Der Netzstrom der vom Netz getrennten Phase T weist den Wert Null auf, die Stréme der anderen beiden
Phasen — gemessen netzseitig vor dem Kurzschlusspunkt — sind gleich gro und um 180° phasenverscho-
ben. Der Zwischenkreisstrom weist dasselbe Verhalten wie bei Phasenausfall auf, der niederfrequente
Anteil in der Ausgangsspannung hat daher ebenfalls den Wert von 4+4,1 %. In jenen Bereichen, wo
die Hochsetzstellerstufe aktiv ist, sind die relativen Einschaltdauern der Tiefsetzstellerstufe ebenfalls
konstant, der Strom wird durch die Hochsetzstellerstufe moduliert. Allerdings weisen hier beide aktive
Schaltzustdnde den gleichen Wert auf, vgl. Anhang L.5. Das Verhalten des Gleichrichtereingangsstromes
in den Phasen S und T wird in Abschnitt 7.4.1.D beschrieben.

7.3.5 ERDSCHLUSS BEI PHASENAUSFALL

Die Netzphasenstrome sind auch hier proportional zu den Spannungen an den Eingangsfilterkondensa-
toren, der Zwischenkreisstrom hat in diesem Fehlerfall einen etwas kleineren niederfrequenten Anteil im
Vergleich zu den vorhergehenden Fehlerfillen, daher ist auch der niederfrequente Ausgangsspannungsrip-
pel geringer und weist einen Wert von +4,0 % auf.
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Abb. 7.6: Ergebnisse der digitalen Simulation fiir die unterschiedlichen Netzzustéinde (vgl. Abb. 7.5). (a): Sym-
metrische Netzspannungen, (b): Unsymmetrische Netzspannungen, (c): Ausfall von Phase T', (d): Kurzschluss
zwischen Phasen T und S, (e): Erdschluss von Phase T'. Zeitverlauf der Spannungen uc, ; an den Eingangsfil-
terkondensatoren und der Ausgangsspannung uo des Gleichrichtersystems (oben), der Netzstrome in,;, des Zwi-
schenkreisstromes ¢ und seines lokalen Mittelwerts I (weil) (Mitte) sowie der relativen Einschaltdauern der beiden
aktiven Schaltzusténde daxs1 (schwarz, fett), darte (grau, fett) und des Freilaufzustandes drr, (schwarz, diinn) der
Tiefsetzstellereingangsstufe sowie der relativen Einschaltdauer § des Transistors der Hochsetzstellerausgangsstufe
(unten). ,Aktiv¢ and ,nicht aktiv® beziehen sich auf die Hochsetzstellerausgangsstufe.
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7.4 Experimentelle Analyse der Regelung

Fiir die experimentelle Analyse wurde das in Abschnitt 7.2 vorgestellte Regelkonzept in ein Signalpro-
zessorprogramm implementiert, vgl. Anhang K, und das transiente Verhalten beim Ubergang zwischen
unterschiedlichen Netzzustidnden als auch das stationéire Verhalten des Gleichrichtersystems in verschie-
denen Fehlerfillen untersucht. Weiters wurden die charakteristischen Kenngrolen wie Leistungsfaktor,
Wirkungsgrad und Total Harmonic Distortion der Netzphasenstréme bei symmetrischem und unsymme-
trischem Netz aufgenommen.

7.4.1 VERHALTEN IM UNSYMMETRISCHEN NETZ

7.4.1.A  Ubergang zwischen unterschiedlichen Netzzustinden

Die experimentelle Untersuchung zur Analyse des Regelverhaltens wurde fiir eine Netzspannung von
Un,u = 330 V, eine Ausgangsspannung Uy = 400 V und eine Ausgangsleistung Py = 2,2 kW vorgenom-
men.
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Abb. 7.7: Experimentelle Ergebnisse fiir unterschiedliche Netzzustinde: (a), (b): Ausfall von Phase T, (¢), (d):
Riickkehr der Phase T' (Riickkehr zum symmetrischen Netz), (e), (f): Kurzschluss zwischen den Phasen S und
T und (g), (h): Kurzschluss zum Netzsternpunkt wihrend des Ausfalls von Phase T'. Betriebsparameter: 330 V
NetzaufBenleiterspannung, 400 V Ausgangsspannung und 2,2 kW Ausgangsleistung. (a), (c), (e), (g): Zeitverldufe
der Spannungen uc,.,; an den Eingangsfilterkondensatoren und des Netzstromes iy, g, (b), (d), (f), (h): Zeitverldufe
der Netzstrome in,s, in,7, der Ausgangsspannung uo und des Zwischenkreisstromes ¢. Spannungsmafstibe: ucy. s
250 V/div, uo: 100 V/div, StrommaBstébe: in,;: 10 A/div, i: 5 A/div, Zeitmafstab: 5 ms/Div.

In Abb. 7.7 ist das Verhalten bei Ausfall der Phase T' (vgl. Abb. 7.7(a), (b)) und bei Wiederkehr dieser
Phase (vgl. Abb. 7.7(c), (d)) sowie das Verhalten beim Ubergang von Phasenausfall zu einem Kurz-
schluss zwischen zwei Phasen (vgl. Abb. 7.7(e), (f)) und beim Ubergang von Phasenausfall zu einem
Kurzschluss zum Netzsternpunkt (vgl. Abb. 7.7(g), (h)) gegeben. Es sind jeweils die Spannungen uc,. ;
an den Eingangsfilterkondensatoren, die Netzphasenstrome ¢y ;, die Ausgangsspannung uo und der Zwi-
schenkreisstrom ¢ gezeigt, der Wechsel von einem Zustand in einen anderen erfolgt jeweils (etwa) in der
Mitte des Oszillogramms. Man erkennt, dass die Netzphasenstrome zu jedem Zeitpunkt proportional zu
den Eingangsspannungen sind, d.h. das Gleichrichtersystem verhilt sich wie ein dreiphasiger ohmscher
Widerstand. Das zeitliche Verhalten der Eingangs- und Ausgangsgréfen bei einer Netzunsymmetrie ist
in Abb. 7.8 angegeben.

Anmerkung: Die Abweichung der Spannungen von einem rein sinusférmigen Verlauf wird nicht durch
das Gleichrichtersystem verursacht, sondern ist auch im Leerlauf vorhanden. Die Stérung wird durch
PCs, Drucker und andere Geréate verursacht, die mit einphasigen Gleichrichtern mit kapazitiver Gléattung
ausgestattet sind, und die in grofler Zahl an das Netz der Technischen Universitdt Wien angeschlossen
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Abb. 7.8: Experimentelle Ergebnisse fiir Netzunsymmetrie, wobei die Netzphasenspannung un, g um 50% kleiner
ist als bei symmetrischen Bedingungen: (a): Zeitverlauf der Spannungen uc,.; an den Eingangsfilterkondensatoren
und Netzphasenstrom iy, g, (b): Netzphasenstrome in,s, in,7, Ausgangsspannung uo und Zwischenkreisstrom 4.
Betriebsparameter, Spannungs- und Strommafstibe wie in Abb. 7.7, ZeitmaBstab: 5 ms/div.

sind. Durch die kapazitive Glattung kommt es zu einem hohen Nachladestrom im Spannungsmaximum
und damit zu einer Abplattung der Netzphasenspannung, die durch eine 5. Harmonische ausgedriickt
werden kann. Diese 5. Harmonische tritt auch in den Auflenleiterspannungen auf und ruft dort den hier
sichtbaren, dreiecksdhnlichen Verlauf hervor.

7.4.1.B  Verhalten der Ausgangsspannung

In Abb. 7.7 erkennt man, dass keinerlei Uberspannungs- und Uberstromspitzen oder Oszillationen beim
Ubergang von einem Netzzustand in einen anderen auftreten. Es passiert nur ein geringer Einbruch
bzw. eine geringe Anhebung der Ausgangsspannung im Fall eines Phasenausfalls (vgl. Abb. 7.9(a))
bzw. bei Riickkehr der Phase Abb. 7.9(b). Im Fall eines Phasenausfalls betrigt der Einbruch u_ der
Ausgangsspannung etwa 60 V, bei Riickkehr der Phase gibt es eine Anhebung u, der Spannung um 20 V
bei 330 V Auflenleiterspannung und 2,2 kW Ausgangsleistung. In dem Mafle, wie die Ausgangsspannung
ansteigt, steigen auch der Zwischenkreisstrom und damit die Netzstréme an.
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Abb. 7.9: Zeitverlauf der Ausgangsspannung bei Phasenausfall (a) und bei Riickkehr (b) der Phase T'. Betrieb-
sparameter und Spannungs- und Strommafstibe wie bei Abb. 7.7, ZeitmafBstab: 50 ms/Div.

Im Falle eines Netzfehlers zeigt die Ausgangsspannung einen niederfrequenten Rippel, der hauptséichlich
aus einer 100 Hz Komponente besteht und aus der Pulsation des Zwischenkreisstromes und der relativ ge-
ringen Ausgangskapazitit von 750 uF resultiert. In Abb. 7.10 ist die Gr68e der Rippelkomponente fiir die
unterschiedlichen behandelten Netzfehlerzustéinde und fiir verschiedene Werte der Ausgangsleistung ange-
geben, AUy, ist dabei die Amplitude der niederfrequenten Komponente AUy (vgl. Abb. 7.9(a)) bezogen
auf den Nennwert der Ausgangsspannung, d.h. AUy, = AUy/400 V. Man erkennt, dass der Ausgangs-
spannungsrippel eine lineare Abhéngigkeit von der Ausgangsleistung zeigt und dass er fiir Phasenausfall
und Phasenkurzschluss bei Phasenausfall (fast) dieselben Werte aufweist, was dadurch begriindet ist,
dass das Gleichrichtersystem in beiden Fillen von einem Zweiphasensystem gespeist wird. Im Falle eines
Kurzschlusses zum Netzsternpunkt bei Ausfall einer Phase ist der Ausgangsspannungsrippel um etwa
15 % Kkleiner als in den vorher erwihnten Féllen, da der Zwischenkreisstrom hier einen anderen Verlauf
zeigt und nicht zwei Mal in jeder Netzperiode zu Null wird. Der geringste Rippel der Ausgangsspannung
tritt im Falle einer Netzunsymmetrie auf, da es hier einen geringeren Anteil an pulsierender Leistung
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gibt, der Rippel ist jedoch abhingig von der Grofle der Unsymmetrie.

5

AU, 1% |, A
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0 1 2 3
—_—
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Abb. 7.10: Normierter Rippel der Ausgangsspannung AUy, in Abhéngigkeit der Ausgangsleistung Py bei un-
terschiedlichen Netzfehlerzustinden fiir einen Ausgangsspannungsmittelwert von Uy = 400 V.

7.4.1.C"  Limitierung des Zwischenkreisstromes

Im Fall eines Phasenausfalls (und auch bei gleichzeitigem Kurzschluss zweier Phasen) steht nur mehr
eine Auflenleiterspannung fiir die Bereitstellung der Ausgangsleistung zur Verfiigung, d.h. es liegt ein
zweiphasiger Betrieb vor. Aus diesem Grund kann nur eine limitierte Ausgangsleistung erreicht werden,
die um den Faktor /3 geringer ist als im dreiphasigen Betrieb?, Prax o~ = \/§Pmax73N. Die Limitierung
auf diesen maximal zuléssigen Leistungswert wird durch die Limitierung des Zwischenkreisstromsollwerts
realisiert, vgl. (7.24) und Abb. 7.4. Der maximal zulédssige Wert des Zwischenkreisstromes ist 24 A, auf
Grund des iiberlagerten Zwischenkreisstromrippels wird das Limit auf 22 A gesetzt. In Abb. 7.11 ist
der Zeitverlauf des Netzphasenstromes iy g, des Zwischenkreisstromes ¢ und der Ausgangsspannung u
bei einem Ausfall der Phase R und gleichzeitiger Aktivierung der Limitierung des Zwischenkreisstromes
gegeben. Der Ubergang des biniren Signals sp,pc von ,,0“ auf ,1“ zeigt den Zeitpunkt des Beginns
der Limitierung an. Man erkennt, dass durch die Limitierung des Zwischenkreisstromes auch die Aus-
gangsspannung limitiert wird, d.h. der Nennwert von 400 V wird nicht mehr erreicht, womit in diesem
Betriebsfall auch die Ausgangsleistung beschrinkt ist.
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Abb. 7.11: Limitierung des Zwischenkreisstromes auf 22 A wihrend des Ausfalls von Phase T'. Limitierungssignal
sr,pc, Ausgangsspannung uo, Zwischenkreisstrom ¢ und Netzphasenstrom iy r. Betriebsparameter: Lastwider-
stand 73 €2, Auflenleiterspannung 208 V,,,s. Spannungsmafstab: uo: 100 V/Div., Strommafstibe: i: 10 A/Div.,
in,r: 20 A/Div., ZeitmaBstab: 50 ms/Div.

1Dreiphasiger Betrieb: Phax,3~ = 3UnIN. Zweiphasiger Betrieb: Pmax,3~ = 2Un 2~ IN = 2§UNIN =+/3UnIy. Die
Phasenspannung im zweiphasigen Betrieb entspricht der halben Auflenleiterspannung.
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7.4.1.D Aufteilung der Gleichrichtereingangsstrome bei Kurzschluss zweier Phasen und gleichzeitigem
Phasenausfall

Eine nihere Untersuchung der Gleichrichtereingangsstrome (das sind die Strome in den Filterinduk-
tivitdten) withrend eines Kurzschlusses zweier Phasen (z.B. Phasen S und T) bei Phasenausfall (von
z.B. Phase T, vgl. Abb. 7.5(d)) zeigt eine ungleiche Aufteilung des Netzphasenstromes iy, s auf die am
Kurzschluss beteiligten Phasen S und 7'. D.h. die Stréme ig und i7 durch die entsprechenden Filter-
induktivitdten Lp (vgl. Abb. 7.5(a)) zeigen kein sinusformiges Verhalten, vgl. Abb. 7.12. Der Grund
dafiir liegt darin, dass der Pfad der Gleichrichtereingangsstrome iy; durch die Schaltzusténde der Gleich-
richtereingangsstufe gegeben ist, wobei die Wahl der Schaltzustéinde von der aktuellen Position innerhalb
des Netzintervalls abhéngig ist. Der aktuelle Sektor wird in Abh#ngigkeit von den Spannungen an den
Eingangsfilterkondensatoren gewéhlt, im Fall eines Kurzschlusses gilt uc,. s = uc,,r, d.h. wir befinden
uns an der Grenze zwischen zwei Sektoren. Durch Unsymmetrien bzw. Offsets in der Signalverarbeitung
bei Operationsverstirkern, Widerstinden, ADCs, etc.) kann daher bei der Sektorerkennung ein Kippen
zwischen zwei benachbarten Sektoren vorkommen, wodurch die Aufteilung des Netzstromes iy g auf die
beiden Gleichrichtereingangsstrome ig und i beeinflusst wird. Allerdings muss festgehalten werden, dass
durch diesen Effekt das ohmsche Verhalten des Gleichrichtersystems am Netz iiberhaupt nicht beeinflusst
wird, da der resultierende Netzstrom iy g = ig + i¢7 sinusférmig und in Phase mit der dazugehérigen
Netzspannung ist. Allerdings kann es zu einer geringfiigigen Reduktion des Wirkungsgrades kommen,
da quadratisch mit dem Strom ansteigende Verluste bei ungleicher Stromaufteilung hoéher sind als bei
gleichméfliger Verteilung. Tatsache ist jedoch, dass der Betrieb wiahrend eines Kurzschlusses zweier Pha-
sen bei gleichzeitigem Ausfall einer Phase kein Dauerbetriebszustand ist, weshalb die Reduktion des
Wirkungsgrades akzeptiert werden kann.
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Abb. 7.12: Stromaufteilung zwischen den Phasen S und 7' (dargestellt durch die Strome ig, i7) wihrend eines
Kurzschlusses der Phasen .S und 7' bei Ausfall der Phase T' (vgl. Abb. 7.5(d)) und resultierender Netzphasenstrom
iN,s = is + ir. StrommaBstibe: ig, i, in,5: 10 A/Div., i: 5 A/Div., Zeitmafstab: 5 ms/Div.

7.4.2 CHARAKTERISTISCHE KENNGROSSEN

In diesem Abschnitt werden verschiedene Kenngréfien, die das Verhalten des Gleichrichtersystems be-
schreiben, d.h. Leistungsfaktor PF, Wirkungsgrad 1 und Total Harmonic Distortion der Netzstrome
THD, fir symmetrisches Netz und fiir die untersuchten Fehlerzustéinde untersucht. Es werden dabei un-
terschiedliche Netzspannungen Uy ;; = (208;330;450) V, die den unteren, den mittleren und den oberen
Eingangsspannungsbereich repriisentieren, sowie verschiedene Ausgangsleistungen Py = (0, 5;1;2;3) kW
und eine Ausgangsspannung von 400 V angenommen. Die Kenngréfien bei Py > 3 kW wurden nur fiir
symmetrisches Netz untersucht, da fiir diese Betriebspunkte im Fehlerfall wegen der Limitierung des
Zwischenkreisstromes und damit der Ausgangsleistung keine Werte aufgenommen werden konnen. Auf
Grund der implementierten Zwischenkreisstrombegrenzung zum Schutz des Gleichrichtersystems (vgl. Ab-
schnitt 7.4.1.C) und der Resonanz zwischen Eingangsfilter und versorgendem Spartransformator konnte
auch der Betriebspunkt von 3 kW bei Uy ;; = 208 V nicht erreicht werden.



KAPITEL 7. REGELUNG DES GLEICHRICHTERSYSTEMS 93

7.4.2.A  Leistungsfaktor

Der Leistungsfaktor PF' des Gleichrichtersystems berechnet sich geméfl
1 Tn .
P Tn > fo uN,; i, dt
S - T T . ’
\/ﬁ Jo R dt \/ﬁ Jo Vit dt

und ist in Abb. 7.13 dargestellt, die Messung erfolgte mit einem Leistungs-Analysemessgerét [53]. Bei
geringer Ausgangsleistung und hoher Netzspannung weist der Leistungsfaktor niedrigere Werte auf als
bei hoher Ausgangsleistung und niedriger Netzspannung. Der Grund dafiir liegt beim Verhéltnis zwi-
schen dem Netzstrom und dem Blindstrom des Eingangsfilters, das bei geringer Ausgangsleistung bzw.
hoher Netzspannung hoher ist als bei hoher Ausgangsleistung bzw. niedriger Netzspannung, was direkten
Einfluss auf den Leistungsfaktor nimmt. In Abb. 7.14 ist der Netzphasenstrom in Phase R bei leerlau-
fendem Gleichrichtersystem gezeigt, der fiir diesen Betriebsfall dem Strom des Eingangsfilters entspricht,
die Phasenverschiebung zwischen Strom und Spannung betrigt ¢ ~ 7/2. Im Falle eines Fehlers, der
zweiphasigen Betrieb bzw. eine hohere Belastung zweier Phasen zur Folge hat, erhoht sich der Leis-
tungsfaktor gegeniiber seinem Wert fiir symmetrisches Netz speziell im Bereich kleiner Ausgangsleistung,
da der prozentuelle Wert des kapazitiven Filterstromes geringer wird. Der im Vergleich zu den anderen
Messpunkten geringe Leistungsfaktor bei einer Netzaufenleiterspannung von Uy ;; = 208 V und bei an-
steigender Ausgangsleistung Py > 1 kW im Fall eines Fehlerzustandes erkldrt sich dadurch, dass es zu
einer Resonanz zwischen Eingangsfilter und dem das Gleichrichtersystem speisenden dreiphasigen Spar-
transformator kommt. Allgemein lésst sich sagen, dass der Leistungsfaktor fiir Leistungen Py > 2 kW
zwischen PF = 0,992 und 0,998 liegt.

PF =

(7.29)
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Abb. 7.13: Leistungsfaktor PF' des Gleichrichtersystems fiir symmetrisches Netz und fiir die untersuchten Feh-
lerzusténde bei unterschiedlichen Aufienleiterspannungen Un,;; = (208;330;450) V in Abhingigkeit der Ausgangs-
leistung Pp.

7.4.2.B  Wirkungsgrad

Der im oberen Teil der Abb. 7.15 gezeigte Wirkungsgrad beriicksichtigt das Verhéltnis von Ausgangs-

leistung zu Eingangsleistung,
Py Up Io
n=5-=7 ™ . , (7.30)
i = o N uningdt
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Abb. 7.14: Verhalten des Netzphasenstromes in,r und der dazugehorigen Spannung uc,.,r am Eingangsfilter-
kondensator fiir leerlaufendes, deaktiviertes Gleichrichtersystem. Strommafstab: 0,5 A/Div., Spannungsmafstab:
250 V/Div., ZeitmafBstab: 5 ms/Div.

wobei die Eingangsleistung mit einem Leistungs- Analysemessgerit [53] und die Ausgangsleistung mittels
Multimetern gemessen wurde. Die Leistung der Liifter, die Ansteuerleistung der Leistungstransistoren so-
wie die Versorgung des Signalprozessors samt dazugehoriger Peripherie wurden hier nicht berticksichtigt.
Im Falle eines Fehlerzustandes wird der Wirkungsgrad in allen Betriebspunkten reduziert, wobei die Re-
duktion bei geringer Netzspannung grofler ausfillt als im Bereich hoher Netzspannung. Die Begriindung
liegt wieder bei dem hoheren Strom, der im unteren Eingangsspannungsbereich héhere Leit- und Schalt-
verluste in den Leistungshalbleitern bzw. hohere Verluste in den passiven Komponenten hervorruft.
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Abb. 7.15: Wirkungsgrad n des Gleichrichtersystems und Total Harmonic Distortion THD,4 der Netzphasen-
strome fiir symmetrisches Netz und fiir die untersuchten Fehlerzustéinde bei unterschiedlichen Auflenleiterspan-
nungen Uy, = (208;330;450) V in Abhéngigkeit der Ausgangsleistung Po.

7.4.2.C° Total Harmonic Distortion der Netzphasenstrome

Die Total Harmonic Distortion eines Netzphasenstromes THD 4, ¢ = R, S,T, wird vom verwendeten
Leistungs-Analysemessgerit [53] folgendermafien berechnet
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I, - I?

N,(1),i
THD, = Y0 MO0 0000 WTHDL, > 6%,
Iny,i (7.31)
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THD,; =+~ """ . 100% VYTHDg4,; < 6%.
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Im unteren Teil der Abb. 7.15 ist der Verlauf des arithmetischen Mittelwerts T'H D 4 der Total Harmonic
Distortion der einzelnen Netzphasenstrome zu sehen, bei kleinen Werten des Netzstromes und bei kleiner
Eingangsleistung weist die Total Harmonic Distortion vergleichsweise groere Werte auf, was durch das
Eingangsfilter begriindet ist, das in diesen Betriebspunkten prozentuell mehr Stromoberschwingungen aus
dem Netz anzieht. Fiir steigende Ausgangsleistung ist die Total Harmonic Distortion annédhernd konstant,
ausgenommen im Bereich kleiner Eingangsspannung, wo wiederum die Ursache in der Resonanz zwischen
Eingangsfilter und versorgendem Spartransformator zu suchen ist. Anmerkung: im Leerlauf betréigt die
Total Harmonic Distortion der Netzphasenspannungen =~ (2,0...2,3) %.

7.4.2.D  Kenngrifsen im Normalbetrieb

In Abb. 7.16 sind die Kenngroflen fiir den Betrieb an symmetrischem Netz im gesamten Leistungsbe-
reich dargestellt, wobei der Betriebspunkt bei Uy ,;; = 208 V und Nennleistung nicht untersucht wurde,
da mit dem zur Verfiigung stehenden Lastwiderstand nur ein Betriebspunkt von Py ~ 5,2 kW eingestellt
werden konnte und bei diesem die Uberstrombegrenzung bereits anspricht. In Abb. 7.16(a) erkennt man,
dass sich der Leistungsfaktor fiir Ausgangsleistungen Py > 2 kW in einem Bereich zwischen PF = 0,99
und PF = 0,998 bewegt, nur fiir kleine Eingangsspannungen sinkt dieser mit steigender Ausgangsleis-
tung ab, da es mit steigendem Eingangsstrom zu Resonanzen zwischen Eingangsfilter und speisendem
Spartransformator kommt, vgl. Abschnitt 7.4.2.A. Der Wirkungsgrad liegt im oberen Ausgangsleistungs-
bereich typisch zwischen n ~ 94,5 % und n ~ 96,0 %, vgl. Abb. 7.16(b), die Ausnahme bilden wieder
die Werte bei kleiner Eingangsspannung, da hier die groiten Strome flieBen, wodurch die Verlustanteile
z.T. quadratisch zunehmen. In Abb. 7.16(c) ist der Verlauf der Total Harmonic Distortion gezeigt, die
starke Zunahme im oberen Leistungsbereich ist erneut auf die Resonanz zwischen Eingangsfilter und
Spartransformator zuriickzufithren. Um ein aussagekriftigeres Bild vom Verhalten der Total Harmonic
Distortion zu erhalten, miissten die Messungen an einer Netznachbildung — realisiert durch z.B. einen
analogen Schaltverstirker — wiederholt werden.

PF/- n/% THD, / %
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Abb. 7.16: Verlauf von (a) Leistungsfaktor PF, (b) Wirkungsgrad n und (c) Total Harmonic Distortion
THD, der Netzphasenstrome fiir symmetrisches Netz bei unterschiedlichen AuBenleiterspannungen Uy, =
(208;330;450) V in Abhingigkeit der Ausgangsleistung Pp.

7.5 Bewertung des Regelkonzepts und mogliche Verbesserungen

Das vorgestellte Regelkonzept weist eine einfache Struktur auf: es besteht aus einer dufleren Regelschleife
fiir die Ausgangsspannung, die den Sollwert des Zwischenkreisstromes setzt, und einer unterlagerten
Zwischenkreisstromregelung, die die Einschaltdauern fiir die Tiefsetzstellereingangsstufe sowie fiir die
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Hochsetzstellerausgangsstufe vorgibt. Durch die Limitierung des Sollwerts der Ausgangsspannung an der
Tiefsetzstellerstufe, der Limitierung der Ausgangsleistung sowie des maximalen Zwischenkreisstromes
wird sichergestellt, dass die Nennwerte des Gleichrichtersystems nicht tiberschritten werden.

Wie die experimentellen Untersuchungen zeigen, verhilt sich das Gleichrichtersystem sowohl bei sym-
metrischen Netzbedingungen als auch in den untersuchten Fehlerfillen im stark unsymmetrischen Netz
wie ein dreiphasiger ohmscher Widerstand, die Netzphasenstrome zeigen in allen Betriebsfillen einen
sinusformigen Verlauf bzw. sind proportional zur Netzphasenspannung. Beim Ubergang von einer Netz-
bedingung zu einer anderen treten keine Uberspannungen, Uberstréme oder Schwingungen auf und weiters
gibt es keine grofle Abweichung von Leistungsfaktor, Wirkungsgrad sowie Total Harmonic Distortion der
Netzphasenstrome fiir den Betrieb im symmetrischen bzw. im stark unsymmetrischen Netz. Ein grofler
Vorteil ist, dass keine Umschaltung der Regelstruktur fiir die Beherrschung eines Fehlerfalles notwendig
ist.

Die hier angestellten Uberlegungen gelten nur fiir nicht liickenden Betrieb, bei geringer Ausgangs-
leistung gelangt man in den Bereich des liickenden Betriebs. Um diesen Betriebsfall zu vermeiden, bei
dem die vorgestellte Regelstruktur versagt, da die vom Regler vorgegebenen Sollwerte nicht mehr einge-
stellt werden koénnen, kénnte man den Zwischenkreisstrom solange erhohen, bis wieder nicht liickender
Betrieb vorliegt. Dadurch wiirde allerdings auch die Ausgangsleistung ansteigen. Um dies zu verhindern
und um die geforderte Ausgangsleistung einzustellen, miisste die Hochsetzstellerstufe aktiviert bzw. der
Aussteuergrad § der Hochsetzstellerausgangsstufe erhoht werden. In Verbindung dazu miisste nun der
Aussteuergrad M der Tiefsetzstellereingangsstufe zuriickgenommen werden, wodurch man eine Gleich-
stromkomponente erhélt, die iiber Tiefsetzstellerstufe, Zwischenkreisinduktivitdt und Hochsetzstellertran-
sistor zirkuliert. Diese zirkulierende Komponente ermdoglicht einerseits den Betrieb im nicht liickenden
Betrieb und beeinflusst andererseits nicht die Ausgangsleistung. Es werden lediglich zusétzliche Verluste
durch den zirkulierenden Stromanteil hervorgerufen.



Kapitel 8

Parallelschaltung von zwei
Gleichrichtersystemen

Um eine hohere Ausgangsleistung als die Nennleistung des betrachteten Gleichrichtersystems von 5 kW
zu erreichen, gibt es grundsétzlich zwei Moglichkeiten: einerseits kann ein Gleichrichtersystem mit ent-
sprechend hoherer Nennleistung entwickelt werden, oder die hohere Ausgangsleistung kann durch Paral-
lelschaltung von zwei oder mehreren Gleichrichtersystemen mit 5 kW Nennleistung erreicht werden. Die
Parallelschaltung von z. B. zwei Gleichrichtersystemen zu einem Gesamtsystem mit 10 kW Ausgangsleis-
tung zeigt dabei gegeniiber einem Einzelsystem mit dieser Nennleistung die folgenden Vorteile, wenn die
beiden parallel geschalteten Systeme phasenversetzt angesteuert werden:

e Die Eingangsstrome zeigen einen kontinuierlicheren Verlauf.

e Oberschwingungen mit Pulsfrequenz fp werden aufgehoben, die erste hochfrequente Stromober-
schwingung tritt erst bei doppelter Pulsfrequenz 2 fp auf.

e Die Grenzfrequenz des Eingangsfilters kann dadurch zu hoheren Frequenzen geschoben werden,
wodurch die Baugrofle des Filters reduziert werden kann.

e Dies resultiert weiters in einer htheren Dynamik der Ausgangsspannungsregelung.

e Die Zuverlissigkeit bei Parallelschaltung ist zudem hoher, da bei Ausfall eines Systems die Moglich-
keit besteht, reduzierte Leistung liefern zu koénnen.

Werden zwei (oder mehrere) Gleichrichtersysteme parallel geschaltet, so muss eine Méglichkeit zur Sym-
metrierung der Zwischenkreisstrome gegeben werden, um die Uberlastung eines Systems zu vermeiden.
In der Literatur wurden unterschiedliche Strategien fiir die Parallelschaltung von dreiphasigen, tiefsetz-
stellerbasierten pulsweitenmodulierten Gleichrichtersystemen aufgezeigt, wobei die Gleichrichtermodule
phasenversetzt angesteuert werden, um die Oberschwingungen des Eingangsstromes bzw. die Grofle des
Eingangsfilters zu reduzieren. Die Parallelschaltung von zwei Drei-Phasen Drei-Schalter Gleichrichtersys-
temen wird in [54] und [55] behandelt, jedoch wird in diesen Publikationen kein Regelkonzept fiir die aktive
Symmetrierung des Zwischenkreisstromes vorgestellt. Ein aktives Symmetrieren des Zwischenkreisstromes
von parallel geschalteten tiefsetzstellerbasierten Gleichrichtersystemen wird nur in [56] behandelt. Dort ist
die Modellbildung und Regelung von einer Regelstruktur fiir einen dreiphasigen hochsetzstellerbasierten
Gleichrichter abgeleitet, wobei das Nullsystem auf der Wechselspannungsseite des Gleichrichtersystems
gemessen wird (vgl. [57]). Wie jedoch eine néhere Analyse dieses Verfahrens zeigt, gibt es keinen direkten
Zusammenhang zwischen dem wechselspannungsseitigen Strom-Nullsystem und einer Unsymmetrie der
Zwischenkreisstrome. D. h. unterschiedliche Falle einer Unsymmetrie auf der Gleichstromseite — die un-
terschiedliche Reglereingriffe zur Symmetrierung verlangen — zeigen sich in gleichen Stromnullsystemen,
vgl. Abschnitt 8.1.4.A.

Hier wird daher ein neues, auf der Raumzeigerrechnung basierendes Regelkonzept fiir die Parallel-
schaltung von n tiefsetzstellerbasierten Gleichrichtersystemen vorgestellt, das das Auftreten von (2n—1)
unabhéngigen Stromen beriicksichtigt. Die am Gleichrichtereingang zur Verfligung stehenden Raumzeiger
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werden hinsichtlich ihrer Redundanz bzgl. der Schaltzustdnde untersucht und mogliche Modulationsver-
fahren fiir die Parallelschaltung von zwei Gleichrichtersystemen werden untersucht und mit Hilfe digitaler
Simulation verglichen. Weiters werden die bei Parallelschaltung auftretenden unabhéngigen Stréome und
Moglichkeiten zur aktiven Symmetrierung der Zwischenkreisstrome untersucht. Auflerdem werden drei
Regelstrukturen vorgestellt und verglichen, digitale Simulation und experimentelle Ergebnisse bestédtigen
die Funktion der gewéhlten Regelung im praktischen Einsatz.

8.1 Theoretische Uberlegungen

Fiir die Parallelschaltung von zwei Drei-Phasen Drei-Schalter tiefsetzstellerbasierten Gleichrichtersyste-
men mit Hochsetzstellerausgangsstufe gibt es zwei Moglichkeiten der Verschaltung:

e Die Gleichrichtersysteme werden an den Ausgangsklemmen miteinander verbunden, d. h. jedes
Gleichrichtersystem besitzt eine Hochsetzstellerausgangsstufe, vgl. Abb. 8.1(a).

e Die Gleichrichtersysteme haben eine gemeinsame Hochsetzstellerausgangsstufe und werden an der
Ausgangsseite der Tiefsetzstellerstufe miteinander verbunden, vgl. Abb. 8.1(b).

Hier wird nur auf die Parallelschaltung der Tiefsetzstellereingangsstufen eingegangen, um einerseits die
Uberlegungen generell anwendbar zu halten, andererseits muss eine Losung fiir die aktive Symmetrierung
der Zwischenkreisstrome gefunden werden, wenn die Hochsetzstellerausgangsstufe nicht aktiv ist, d.h fiir
hohe Eingangsspannungen Uy, > 327 V bei einer Ausgangsspannung von 400 V, vgl. (4.1). Wird fiir
jedes Gleichrichtersystem eine Hochsetzstellerstufe vorgesehen, so erhilt man einen weiteren Freiheits-
grad fiir die Symmetrierung der Zwischenkreisstrome. Die den folgenden Uberlegungen zugrunde gelegte
Schaltungsstruktur und die verwendeten Bezeichnungen sind in Abb. 8.2 gezeigt.

8.1.1 RAUMZEIGERMODULATION

Wie beim Betrieb des einzelnen Pulsgleichrichtersystems ist auch fiir die Parallelschaltung von zwei (oder
mehreren) Gleichrichtersystemen ohmsches Netzverhalten erwiinscht und es gelten die gleichen Annahmen
und Voraussetzungen wie in Abschnitt 2.2 angefiihrt. In diesem Abschnitt werden die Raumzeiger des
Eingangsstromes, die bei der Parallelschaltung von zwei Gleichrichtersystemen zur Verfiigung stehen,
bestimmt und beziiglich ihrer Redundanz analysiert.

Die bei Parallelschaltung zweier Gleichrichtersysteme zur Verfiigung stehenden Raumzeiger des Gleich-
richtereingangsstromes erhélt man durch Summenbildung der Eingangsstromraumzeiger eines Gleich-
richtersystems. Betrachtet man Netzintervall 1 (uny,g > un,s > un,T), so erhilt man ausgehend von
drei strombildenden Raumzeigern (vgl. Abb. 2.5) die in Tab. 8.1 angegebenen Stromraumzeiger, die in
Abb. 8.3 dargestellt sind (vgl. auch Abb. 2 in [58]).

* L‘U,A = %Ieijﬂ— 6 ZU,E = %Ie“’ﬂﬂ' 6
iyp=—=le /0 | x iy p=2Ietim/3
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. _ . _ 2 +97/2

*x dypo =21 *  lyg = \/§Ie ]
; — 2 Jatim/6 ; — 4 Jotim/2

* &U,D = \/gle am/ lU,H = \/gIe am/

Tab. 8.1: Raumzeiger des Gleichrichtereingangsstromes fiir die Parallelschaltung von zwei Systemen fiir oy €
(0;/3). Redundante Raumzeiger sind mit einem Stern (*) markiert.

Die angegebenen Stromraumzeiger weisen (abgesehen vom Nullvektor) drei unterschiedliche Lingen auf,
d. h. das Gleichrichtersystem entspricht nun einem Drei-Level-System (Drei-Punkt-System?). Stromraum-
zeiger, die durch unterschiedliche Schaltzustandskombinationen beider Systeme erreicht werden kénnen,
sind mit einem Stern markiert. Damit kann durch unterschiedliche Eingangsstréme ¢y ;1 und iy ;2 der
beiden Gleichrichtersysteme 1 und 2 der gleiche Stromraumzeiger i;; an der Eingangsseite geformt werden.
Dies wird an der Bildung von Stromraumzeiger if; p (vgl. Tab. 8.1) im Folgenden verdeutlicht.

Der Stromraumzeiger i; p kann durch zwei unterschiedliche Strategien gebildet werden:
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Abb. 8.1: Moglichkeiten zur Parallelschaltung von zwei Gleichrichtersystemen mit Tiefsetzstellereingangsstufe
und hochsetzstellerbasierter Ausgangsstufe. (a) Parallelschaltung an den Ausgangsklemmen, (b) Parallelschaltung
am Ausgang der Tiefsetzstellerstufe mit gemeinsamer Hochsetzstellerausgangsstufe.

Strategie 1: Ein System befindet sich in einem aktiven Schaltzustand (ein Stromraumzeiger iy # 0,
k =1,2, wird am Eingang des Systems erzeugt) und das andere System befindet sich im Freilaufzustand,
z. B.

. . 2 -
J1=(101) iy o1 = 7 Iy etom/6 61)
Jj2 = (100) iy,(100),2 = 0,

oder
Strategie 2: Beide Systeme 1 und 2 befinden sich in einem aktiven Schaltzustand,
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Abb. 8.2: Parallelschaltung der Tiefsetzstellereingangsstufen von zwei Drei-Phasen Drei-Schalter Gleichrichter-
systemen.
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Abb. 8.3: Im Winkelintervall pu € (0; §) zur Bildung des Eingangsstromes verfiigharen Stromraumzeiger iy,;.

Redundante Raumzeiger sind mit einem Stern (*) markiert.

) 2
y,(110),1 = %

. . 2
Je=(011) iy (o11)2 = %312-

j1 = (110) Iy e m/6

(8.2)

Wenn I; = I = I angenommen wird (was fiir symmetrische Zwischenkreisstrome zutrifft), wird in beiden
Féllen der Stromraumzeiger

2
) — 1 — +gm/6 _
ty, (1) T W Tl = EIG 0 =iy p (8.3)

J2
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am Eingang der Parallelschaltung geformt. D. h. der Eingangsstromraumzeiger i;; p kann durch folgende
Schaltzustédnde erzeugt werden,

71 111 111 111 110
pu— . -4
<j2> (10()) oder (010> oder (001> oder <011> (8.4)

Auflerdem konnen die Schaltzustdnde j; und j, ausgetauscht werden.

Es ist zu beachten, dass wahrend des Freilaufzustandes ein Leistungstransistor geschlossen sein muss,
d. h. der Zustand j = (000) darf nicht als Freilauf verwendet werden, um Uberspannungsspitzen an den
Zwischenkreisinduktivititen zu vermeiden. Auf Grund des Zwischenkreisstromrippels sind die Momentan-
stromwerte in der positiven und negativen Zwischenkreisstromschiene nicht gleich (vgl. Abschnitt 8.2.1),
beim Ubergang von einem aktiven Schaltzustand (z. B. j = (110)) in den Freilaufzustand j = (000) ist die
erste Kirchhoff-Regel (Knotenregel) am Verbindungspunkt von Kathode bzw. Anode der Freilaufdiode
zum Zwischenkreis nicht erfiillt, was in einer Uberspannungsspitze an den Zwischenkreisinduktivititen
resultiert, die wieder gleiche Stromwerte im Zwischenkreis erzwingt. Um dies zu vermeiden, muss ein
Leistungstransistor wiahrend des Freilaufzustandes im geschlossenen Zustand verbleiben.

Ein weiterer wichtiger Punkt fiir die Realisierung der Parallelschaltung und der Herstellung von red-
undanten Schaltzusténden ist die Aufteilung der Zwischenkreisinduktivitat auf die positive und negative
Schiene des Zwischenkreises. Dies wird bei der Betrachtung von z. B. Schaltzustand j = (111) deutlich:
befinden sich nur in den positiven Schienen Zwischenkreisinduktivitéiten, so flieit der Ausgangsstrom
nicht wie gewiinscht zu gleichen Teilen tiber die Phase S von System 1 und die Phase T" von System 2
zuriick ins Netz (vgl. Abb. 8.4(a)), da die Systemteilstrome in der negativen Zwischenkreisschiene nicht
eingepragt sind, sondern der gesamte Ausgangsstrom I; + I, fliefit {iber System 2 zum tiefsten Potential
— zu Phase T — zuriick ins Netz, vgl. Abb. 8.4(b). Dies wiirde dem Schaltzustand j = (111) entspre-

111
chen. Es wire daher nicht méglich, den Stromraumzeiger iy, - einzustellen, sondern man wiirde auch bei

Schaltzustand j = (1}7) den Raumzeiger i;; ;; erhalten.

111
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Abb. 8.4: Notwendigkeit der Aufteilung der Zwischenkreisinduktivititen auf positive und negative Zwischen-
kreisschienen bei der Parallelschaltung von zwei Gleichrichtersystemen.

8.1.2 EINFLUSS DER SCHALTZUSTANDE AUF DIE STROMANDERUNG

Die in Tab. 8.1 zusammengefassten Schaltzustinde sind zwar beziiglich der Bildung des Eingangsstrom-
raumzeigers redundant, jedoch weisen sie unterschiedliche Anderungsraten diz,/dt des Stromes in den
Zwischenkreisinduktivitéiten Lli2 auf, da abhéngig vom Schaltzustand der Tiefsetzstellereingangsstufe un-
terschiedliche Spannungen an die Eingangsseiten der Zwischenkreisinduktivitdten geschaltet werden. In
Abb. 8.5 sind die Strompfade aller redundanten Schaltzusténde des Stromraumzeigers ir;  (vgl. (8.4))
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und die Potentiale ; beziiglich eines fiktiven Sternpunkts N angegeben. Damit kénnen die Stroménde-
rungsraten diz, /dt an den Zwischenkreisinduktivitéiten L3, in Abhiingigkeit von den NetzauBenleiterspan-
nungen un,grT, UN,rs und un st sowie von der Ausgangsspannung Uy berechnet werden (vgl. Anhang M),

iy URT
d | ig- 1 URS
—_ ] =—D,. - - 8.5
at | i aL () | use |2 (8:5)
i Uo
1 0 0 -2 —
3 0 0 -2
Doy = 1 0 0 -2 | «° (8.6)
1 0 0 -2
1 -2 0 -2
1 2 0 -2
Doy = 1 2 0 -2 | (8.7)
3 -2 0 -2
3 0 0 -2
1 0 0 -2 | «
Doy = | .1 o 0 -2 ) (8.8)
1 0 0 -2 —
0 3 1 -2
0 1 -1 -2
Doy = 0 -1 1 -2 (8.9)
0 1 3 -2

Man erkennt in (8.6) — (8.9), dass es fiir unterschiedliche Schaltzusténde, die alle zu einem Eingangs-
stromraumzeiger i fithren, unterschiedliche Anderungsraten des Zwischenkreisstromes gibt. D. h. dass
die Symmetrierung der Zwischenkreisstromwerte iiber diese redundanten Schaltzusténde erfolgen kann.
Durch die direkte Parallelschaltung zweier Zwischenkreisinduktivititen (z. B. von LT und L3 fiir Schalt-
zustand j = (1(1)(1)), vgl. Abb. M.1) kommt es zu gleichen Stroménderungsraten, die in (8.6) und (8.8) mit
Pfeilen (+) markiert sind. In einem experimentellen Aufbau werden die tatséchlichen Stroménderungsra-
ten jedoch auf Grund von parasitidren Induktivititen in den Strompfaden (geringfiigig) unterschiedliche

Werte aufweisen.

8.1.3 ENTWICKLUNG EINES MODULATIONSVERFAHRENS

Es gibt zwei Moglichkeiten, ein Modulationsverfahren zu entwickeln, das
o die Moglichkeit der Symmetrierung der Zwischenkreisstrome bietet,
e einen phasenversetzten Betrieb der Gleichrichtersysteme erlaubt und damit

e cinen minimalen Rippel der Eingangsstrome bzw. der Spannungen an den Eingangsfilterkondensa-
toren aufweist (dazu diirfen nur Stromraumzeiger, die in unmittelbarer Nachbarschaft zum Soll-
stromraumzeiger liegen, in die Schaltzustandssequenz einbezogen werden).

Erstens konnen die Schaltzustinde der Parallelschaltung frei innerhalb einer Puls(halb)periode angeord-
net werden, sodass die obigen Anforderungen erfiillt werden. Dafiir gibt es eine Vielzahl von Moglich-
keiten, in [58] wurde diese Strategie verwendet, um den Zwischenkreisstrom fiir eine langsam schaltende
Hochleistungs-Stromversorgung zu symmetrieren. Alternativ dazu kann die Schaltzustandssequenz eines
einzelnen Pulsgleichrichtersystems als Basis fiir das Modulationsverfahren der Parallelschaltung verwen-
det werden, wobei die Schaltzustandssequenz des zweiten Pulsgleichrichtersystems um eine viertel oder
eine halbe Pulsperiode gegeniiber der Schaltzustandssequenz des ersten Systems verschoben wird.
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Abb. 8.5: Schaltzustinde, die beziiglich der Bildung des Eingangsstromraumzeigers redundant sind, (a):
j = (1(1](1)), (b): j = (éié), (c): 5 = ((1)(1)}) und (d): j = ((1)}(1)) Die Strompfade sind mittels dicker Linien
gekennzeichnet, aus Griinden der Ubersichtlichkeit sind nur die Leistungsdioden jener Briickenzweige gezeigt, de-
ren Leistungstransistoren im geschlossenen Zustand sind; die Leistungstransistoren selbst sind nicht dargestellt.
Die die Strominderungsraten in den Zwischenkreisinduktivitdten beeinflussenden Potentiale ¢; sind beziiglich
eines fiktiven Sternpunkts N angegeben, weiters sind die Ausgangsspannungen der Tiefsetzstellereingangsstufen

u1 und ug angegeben.

Hier wurde das Modulationsverfahren anhand der zweiten Methode entwickelt, wobei zwei unterschiedli-
che Modulationsverfahren als Basis herangezogen wurden. In Modulationsverfahren 1 liegt der Freilauf-
zustand am Ende einer Pulshalbperiode,

111) (110) FL ytu (8.10)

’tu,zo ( :T‘p/27

wahrend in Modulationsverfahren 2 der Freilaufzustand zwischen den aktiven Schaltzustinden in der
Mitte einer Pulshalbperiode platziert ist (vgl. Tab. 3.1),

111) FL (110) | (8.11)

|tu:0 ( tM:TP/Q'
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In Abb. 8.6 wird ein Modulationsverfahren fiir ein Gleichrichtersystem ausgehend von Modulationsver-
fahren 1 in Abb. 8.6(a) entwickelt, indem dieses entweder symmetrisch (vgl. Abb. 8.6(b)) oder asymme-
trisch (vgl. Abb. 8.6(c)) zur Mitte der Pulsperiode angeordnet wird. Dabei gibt es weiters die Wahl zwi-
schen zwei moglichen Freilaufzustinden j = (010) und j = (100): Es kann entweder der Leistungstransis-
tor jener Phase, die die betragsmifig grdfite Spannung aufweist (das ist Phase R in Intervall 1), wihrend
eines Netzintervalls im geschlossenen Zustand belassen werden [59], d. h. Freilaufzustand jrr, = (100)
wird in Intervall 1 verwendet. Oder der Leistungstransistor jener Phase, die die betragsméifig kleinste
Spannung aufweist (das ist Phase S in Intervall 1), verbleibt wihrend eines Netzintervalls im geschlosse-
nen Zustand, d. h. Freilaufzustand jr;, = (010) wird in Intervall 1 verwendet!. Das Modulationsverfahren
fiir ein zweites, parallel geschaltetes Gleichrichtersystem kann nun durch Phasenverschiebung der Schalt-
zustandssequenz um die Hilfte (vgl. Abb. 8.6(d)) oder ein Viertel (vgl. Abb. 8.6(e)) einer Pulsperiode
erreicht werden.

Die acht in Abb. 8.6(b)—(d) angegebenen Modulationsverfahren wurden in einer digitalen Simulation
implementiert [46] und hinsichtlich der eingangs erwiihnten Anforderungen verglichen. Es wurde dabei
kein Algorithmus fiir die Symmetrierung der Zwischenkreisstrome vorgesehen, um die Eigenstabilitdt der
Zwischenkreisstromaufteilung beurteilen zu kénnen. Weiters wurde das Eingangsfilter weggelassen, um
sich auf das Wesentliche zu beschridnken und um unerwiinschte Effekte zu unterbinden. Die Simulation
wurde fiir folgende Parameter durchgefiihrt:

Li=1mH, Un= 235V
Up = 400V Iy =25A
fn = 50Hz fp = 25kHz,

gezeigt werden die Ergebnisse fiir das Modulationsverfahren 1 (8.10) mit dem Freilaufzustand j = (010)
in symmetrischer Anordnung

(111) (110) (010) | (010) (110) (111) }tu:TP (8.12)

’t“:O t,=Tp /2

1Bei Verwendung des Freilaufzustandes jr;, = (001) in Intervall 1 ist es nicht moglich, den Leistungstransistor eines
Briickenzweiges wihrend dieses Intervalls im geschlossenen Zustand zu lassen.

(01 0)

(111)[110) (100) @

| (010) | (010) ©010) (010)
1D 110) 100) | 100) (110) MV L, (111) 10y (100) 1D (110) (100) | &
[ = [ -
0 T2 T, 0 T2 T,
(b) (c)

| (010) | (010) | 010) (010)
(1D 419 (100) | 100) (110 1Dy, A1) 410) 100) D (110) 100) t,
L 0 ! -

(010) ol (010) (010) L (010) o

00y (10) 1D A a10) 100) | b (100) D q10) @ogy D1,
0 T2 T, 0 T2 ' T,
(d) (e)

Abb. 8.6: Entwicklung von Modulationsverfahren (gezeigt fiir eine Pulsperiode) fiir die Parallelschaltung von
zwei Gleichrichtersystem (a) ausgehend von Modulationsverfahren 1 (8.10) eines Gleichrichtersystems fiir eine
Pulshalbperiode in Intervall 1 der Netzperiode. Das Modulationsverfahren fiir eine ganze Pulsperiode ergibt
sich durch (b) symmetrische Anordnung oder (c¢) asymmetrische Anordnung zur Mitte der Pulsperiode. Die
Modulationsverfahren fiir das zweite Gleichrichtersystem erhélt man durch (d), (e) Phasenverschiebung, wobei
die Phasenverschiebung durch einen Pfeil gekennzeichnet ist. ¢, ist die lokal innerhalb einer Pulsperiode gezéhlte
Zeit.
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und in asymmetrischer Anordnung

|tu=0 (111) (110) (010) |tM=TP/2 (111) (110) (010) M:TP (8.13)
sowie mit dem Freilaufzustand j = (100) in symmetrischer Anordnung

|tu:0 (111) (110) (100) |75M=TP/2 (100) (110) (111) M;TP (8.14)
und in asymmetrischer Anordnung

‘t“:O (111) (110) (100) \t“:TP/Q (111) (110) (100) ’t“:Tp' (8.15)

Weiters werden Ergebnisse fiir das Modulationsverfahren 2 (8.11) mit dem Freilaufzustand j = (010) in
symmetrischer Anordnung

|t“:0 (111) (010) (110) |t“:TP/2 (110) (010) (111) }tu:TP (8.16)
und in asymmetrischer Anordnung

|m:0 (111) (010) (110) |tM:TP/2 (111) (010) (110) }t“:TP (8.17)
sowie mit dem Freilaufzustand j = (100) in symmetrischer Anordnung

=0 (111) (2100) (110) |tM:TP/2 (110) (100) (111) }t“:TP (8.18)
und in asymmetrischer Anordnung

]t“:o (111) (100) (110) ’t“:Tp/2 (111) (100) (110) }tu:TP (8.19)

gezeigt. Der Freilaufzustand ist zwecks besserer Lesbarkeit kursiv gesetzt.
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.JM o

Abb. 8.7: Simulationsergebnisse fiir Modulationsverfahren 1; (a), (c), (e), (g) Zeitverldufe der Netzphasen-
.=, sowie (b), (d), (f), (h) der Trajektorien des Raumzeigers des
12

Gesamtgleichrichtereingangsstromes i;; und des Netzstromraumzeigers i,, mit Freilaufzustand j = (010) in Inter-
vall 1 (a), (b) in symmetrischer Anordnung (8.12) und (c), (d) in asymmetrischer Anordnung (8.13) sowie mit
Freilaufzustand j = (100) in Intervall 1 (e), (f) in symmetrischer Anordnung (8.14) und (g), (h) in asymmetri-
scher Anordnung (8.15).

strome in,; und der Zwischenkreisstrome ¢
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Abb. 8.8: Simulationsergebnisse fiir Modulationsverfahren 2; (a), (c), (e), (g) Zeitverldufe der Netzphasen-
.=, sowie (b), (d), (f), (h) der Trajektorien des Raumzeigers des
12

Gesamtgleichrichtereingangsstromes i;; und des Netzstromraumzeigers i,, mit Freilaufzustand j = (010) in Inter-
vall 1 (a), (b) in symmetrischer Anordnung (8.16) und (c), (d) in asymmetrischer Anordnung (8.17) sowie mit
Freilaufzustand j = (100) in Intervall 1 (e), (f) in symmetrischer Anordnung (8.18) und (g), (h) in asymmetri-
scher Anordnung (8.19).

strome in,; und der Zwischenkreisstrome ¢
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Man erkennt, dass die Anordnung der Schaltzustéinde innerhalb einer Pulsperiode zwar keinen Einfluss auf
die Netzphasenstrome ¢y ; hat, der Verlauf des Zwischenkreisstromes weist jedoch ein stark unterschied-
liches Verhalten auf. Wird der Leistungstransistor jener Phase, die die betragsméfig grofite Spannung
aufweist, wihrend eines Netzintervalls im geschlossenen Zustand belassen, so resultiert dies — unabhéngig
davon, ob eine symmetrische oder eine asymmetrische Anordnung der Schaltzustéinde gew#hlt wird — in ei-
nem global gesehen nicht konstanten lokalen (d. h. innerhalb einer Pulsperiode ermittelten) Mittelwert des
Zwischenkreisstromes. Der sinusférmige Verlauf der Netzphasenstrome bleibt davon jedoch unbeeinflusst.
Bei diesem Verfahren kommt es jedoch zu einer Reduktion des Stromrippels in jenen Zwischenkreisin-
duktivititen, die mit der Phase verbunden sind, deren Leistungstransistor fiir ein Z-breites Netzintervall
im eingeschalteten Zustand gehalten wird, allerdings steigt der Stromrippel im darauffolgenden %-breiten
Intervall (vgl. Abb. 8.7(e), (g) und Abb. 8.8(e), (g)).

Weiters kann aus den Simulationsergebnissen eine Aussage iiber die Eigenstabilitéit der Stromauf-
teilung auf die parallel geschalteten Gleichrichtersysteme getroffen werden: es ist zu sehen, dass fiir
Modulationsverfahren 1 in asymmetrischer Anordnung — unabhéngig von der Wahl des Freilaufzustandes
— die Zwischenkreisstréme schon nach einer Netzperiode deutlich unterschiedliche Werte aufweisen (vgl.
Abb. 8.7(c), (g)), eine Fortsetzung der Simulation zeigt, dass es zu keiner neuerlichen Annéherung und
damit Stabilisierung kommt.

Neben einer Aussage iiber den Rippel des Zwischenkreisstromes lisst sich auch iiber den Rippel des
Netzstromes eine Aussage treffen: In den Abb. 8.8(b) und (f) erkennt man, dass die Trajektorie des
Raumzeigers des Gleichrichtereingangsstromes i;; Verbindungen zum Ursprung des Koordinatensystems
aufweist. D. h. dass der Freilaufzustand in die resultierende Schaltzustandssequenz der Parallelschaltung
mit einbezogen wird, womit deutlich wird, dass in diesem Fall nicht der kleinstmogliche Wert des Strom-
rippels des Netzstromes erreicht wird. Die iibrigen Verbindungen in den Trajektorien besagen lediglich,
in welcher Reihenfolge die Schaltzustinde des Gleichrichtersystems abgearbeitet werden.

Auf Grund dieser Vergleiche und unter Beriicksichtigung der bei den unterschiedlichen Modulations-
verfahren auftretenden Schaltverlusten (vgl. Abschnitt 3.2) sowie des Verhaltens der Rippelkomponenten
an den Eingangsfilterkondensatoren (vgl. Abschnitt 6.1) und an den Zwischenkreisinduktivitidten (vgl.
Abschnitt 6.2) wird Modulationsverfahren 1 in symmetrischer Anordnung fiir die weiteren Untersuchun-
gen an der Parallelschaltung ausgewahlt. Es verbleibt dabei der Leistungstransistor jener Phase, die die
betragsmiBig kleinste Spannung aufweist, wihrend eines Netzintervalls im eingeschalteten Zustand, vgl.
(8.12).

Anmerkung: Weiters wurden die Modulationsverfahren (8.10) und (8.11) unter Einbeziehung bei-
der Freilaufzusténde so in die digitale Simulation implementiert, dass fiir das erste Gleichrichtersystem
ein asymmetrisches Modulationsverfahren und fiir das zweite System dasselbe, jedoch in umgekehrter
Reihenfolge ablaufende, asymmetrische Modulationsverfahren verwendet wurde (dies entspricht einer
Verschneidung der Modulationsfunktionen mit zwei Sigezahnfunktionen, die Riicken an Riicken liegen)
[59]. Dieses Verfahren bringt gegeniiber dem gewiihlten Verfahren keine entscheidenden Vorteile, nachtei-
lig wirken sich die hohen Schaltverluste bei angepassten Rippelkomponenten (vgl. Kapitel 6) sowie die
teilweise Tendenz zum Auseinanderlaufen der Zwischenkreisstrome aus.

In Abb. 8.9 sind die Pulsmuster fiir die Parallelschaltung von zwei Gleichrichtersystemen unter Ver-
wendung des ausgewihlten Modulationsverfahrens (8.12) innerhalb von drei Pulsperioden in Netzintervall
1 fiir die am Beginn dieses Abschnittes angegebenen Betriebsparameter gezeigt. Man erkennt, dass der
Nullstromraumzeiger i;; = 0 nicht in die Schaltzustandssequenz einbezogen wird, d. h. es befinden sich
nicht beide Systeme gleichzeitig im Freilaufzustand, wodurch der Rippel des Netzstromes moglichst ge-
ring gehalten wird. Abbildungen 8.10(a) und (b) zeigen die Stromraumzeiger fiir den Betrieb eines
einzelnen Gleichrichtersystems in Intervall 1 und den dazugehorigen Zeitverlauf des diskontinuierlichen
Gleichrichtereingangsstromes ij; p ; in Phase R sowie dessen Grundschwingung iy, g 1,(1)- Die fiir eine
Parallelschaltung von zwei Gleichrichtersystemen resultierenden Stromraumzeiger sind in Abb. 8.10(c)
gegeben, wobei nur die drei in unmittelbarer Umgebung des Sollstromraumzeigers liegenden Raumzei-
ger in die Schaltzustandssequenz einbezogen werden. Die verwendeten Raumzeiger weisen — abgesehen
vom Nullstromraumzeiger — drei unterschiedliche Langen auf, die aus den drei unterschiedlichen Werten
des diskreten Gleichrichtereingangsstromes von 0, I und 27 resultieren. Der gesamte Gleichrichterein-
gangsstrom zeigt daher fiinf unterschiedliche Niveaus, was in Abb. 8.10(d) an Hand des Zeitverlaufs des
Gesamtstromes in Phase R deutlich gemacht wird.
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Abb. 8.9: Schaltsignale fiir die Parallelschaltung von zwei Gleichrichtersystemen innerhalb dreier Pulsperioden
in Netzintervall 1 unter Verwendung von Modulationsverfahren 1 (8.12). Das Modulationsverfahren fiir System 2
entsteht durch Phasenverschiebung des Pulsmusters von System 1 um eine halbe Pulsperiode. ji bezeichnet die
Schaltzustédnde von System 1, ji,2 die resultierenden Schaltzusténde fiir die Parallelschaltung.
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Abb. 8.10: Stromraumzeiger und Zeitverlauf des diskontinuierlichen Gleichrichtereingangsstromes in Phase R
(a), (b) fiir den Einzelbetrieb eines Gleichrichtersystems und (c), (d) fiir Parallelbetrieb von zwei Systemen.
Weiters sind der Sollstromraumzeiger 1';},(1) in der komplexen Ebene und die Grundschwingung iy, z,(1) gegeben.



KAPITEL 8. PARALLELSCHALTUNG VON ZWEI GLEICHRICHTERSYSTEMEN 110

8.1.4 SYMMETRIERUNG DES ZWISCHENKREISSTROMES

Um eine gleichméfige Aufteilung der Schalt- und Leitverluste der Leistungshalbleiter zu erreichen und
um eine Uberlastung eines Einzelsystems zu verhindern, muss der Ausgangsgleichstrom gleichméiBig auf
beide Einzelsysteme aufgeteilt werden. Idealerweise gibt es keinen Bedarf einer symmetrierenden Maf-
nahme, da das Modulationsverfahren 1 (8.12) eine natiirliche Stabilitit der Zwischenkreisstrome zeigt
(vgl. Abb. 8.7(a), (b)). In einem realen System kommt es jedoch durch nicht-ideale Eigenschaften wie
z. B. Bauelementetoleranzen, Flussspannungsabfille von Leistungshalbleitern oder unterschiedliche Zwi-
schenkreisinduktivitdten zu einer Stérung des natiirlichen Gleichgewichts. Deshalb muss eine Regelung,
die das Gleichstromgleichgewicht im Falle einer Unsymmetrie wiederherstellt, vorgesehen werden.

Im Folgenden werden zuerst die moglichen auftretenden Kreisstrome und deren Auswirkung auf ein
wechselspannungsseitiges Strom-Nullsystem sowie die Moglichkeit der Symmetrierung durch unterschied-
liche Freilaufzustdnde untersucht. Darauf aufbauend werden im darauf folgenden Abschnitt verschiedene
symmetrierende Regelstrukturen vorgestellt.

8.1.4.A Kreisstrome und Strom-Nullsystem

In Abhéngigkeit von der Struktur der parallel geschalteten Gleichrichtersysteme gibt es die Moglichkeit
von unterschiedlich vielen Kreisstromen. Unter Kreisstromen werden Strome verstanden, die iiber bei-
de Gleichrichtersysteme, nicht jedoch iiber die Last flieen, und den Zwischenkreisstromen iiberlagert
sind. Bei parallel geschalteten Hochsetzstellersystemen gibt es wegen des einzigen gleichspannungsseiti-
gen Energiespeichers (Zwischenkreiskondensator) nur einen moglichen Kreisstrom, der sich eindeutig in
einem eingangsseitigen Nullstrom abbildet, vgl. Abb. 8.11(a), [60], [61]. Bei einem Vorzeichenwechsel
des Kreisstromes ix fliefit dieser im oberen Hochsetzstellersystem 1 in der negativen und im unteren
Hochsetzstellersystem 2 in der positiven Zwischenkreisschiene, womit auch der Nullstrom sein Vorzeichen
wechselt.
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Abb. 8.11: Nullstréme (a) bei parallelgeschalteten Hochsetzstellern und (b), (c¢) bei parallelgeschalteten Tief-
setzstellern. Die eingangsseitigen Filterkomponenten sowie die Leistungshalbleiter in den Briickenzweigen sind aus
Griinden der Ubersichtlichkeit nicht dargestellt.

Bei der Parallelschaltung von Tiefsetzstellersystemen gibt es auf Grund der héheren Anzahl von gleich-
stromseitigen Energiespeichern (Zwischenkreisinduktivitéiten) auch eine héhere Anzahl von Kreisstromen,
was beim Entwurf einer symmetrierenden Regelstruktur beachtet werden muss. Fiir zwei parallel ge-
schaltete Tiefsetzsteller fithren zwei unterschiedliche Kreisstrome ig 1 (vgl. Abb. 8.11(b)) und ix o (vel.
Abb. 8.11(c)) auf denselben Nullstrom, wobei Kreisstrom ig 1 iiber die positiven Zwischenkreisinduk-
tivitdten L] und L] und Kreisstrom if > iiber die negativen Zwischenkreisinduktivititen L7 und Ly
fliefit. Hier ist auch jeweils ein Vorzeichenwechsel der Kreisstrome (und damit des resultierenden Null-
stromes) moglich, die Strompfade bleiben jedoch gleich, es dndert sich nur die Stromrichtung. Es ist auch
ein gleichzeitiges Auftreten der Zwischenkreisstrome i1 und ixo moglich.

In Abb. 8.12 ist ein Gleichspannungs-Ersatzschaltbild der Parallelschaltung von zwei Drei-Schalter
Drei-Phasen Tiefsetzstellersystemen gezeigt, wobei die Eingangsspannungen der beiden Systeme jeweils
in zwei Teile upy, und up m, m = 1,2, gesplittet und mit einem gemeinsamen fiktiven Sternpunkt IV ver-
bunden sind, der dem Netzsternpunkt entspricht. Uber Punkt N schliefien sich die Pfade der Kreisstrome
TKm, Mm=1,2.
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Ist z. B. der Kreisstrom i iiber die positiven Zwischenkreisinduktivititen L] und L3 gleich 1 A
und der Kreisstrom 2 in den negativen Zwischenkreisinduktivitdten L] und L; gleich Null, so erhilt
man fiir den Mittelwert (gekennzeichnet durch ein hochgestelltes avg) des Nullstromes am Eingang von
Gleichrichtersystem 1

.av 1 .av -av .av
1o = 3 [zU,Ig,R +igls+ ZU,Ig,T} =+0.33 A, (8.20)
und fiir den Nullstrom am Eingang von Gleichrichtersystem 2,

ir50 = —ipio = —0-33A, (8.21)
die Nullstromkomponente im gesamten Gleichrichtereingangsstrom (d. h. in den Netzzuleitungen) ist
iy,0 = 0A. Fiir ¢x1 = 0A und ¢g2 = +1 A erhilt man dieselben Ergebnisse,

Z'aUl,)1g,o = +0.33A, i?fzg,o =—0.334, iyo=0A. (8.22)

Damit ist klar, dass kein eindeutiger Riickschluss von den Nullsystemen if;'{ , und if;’s ; der Gleichrichter-
eingangsstrome auf das Verhalten der Kreisstrome gezogen werden kann, so wie es bei der Parallelschal-
tung von Hochsetzstellersystemen moglich ist. Das in der Literatur beschriebene gezielte Verursachen eines
Nullsystems kann daher nicht fiir den Ausgleich von Kreisstréomen und damit fiir die Symmetrierung her-
angezogen werden. Alternativ dazu bietet sich — wie schon in Abschnitt 8.1.2 erwdhnt — die Verwendung
von redundanten Schaltzustdnden an, die die Stroménderungsraten in den Zwischenkreisinduktivitdten
unterschiedlich beeinflussen.

8.1.4.B Symmetrierung durch unterschiedliche Freilaufzustinde

Definitionsgeméif ist wahrend des Freilaufzustandes der Leistungstransistor jener Phase im eingeschalte-
ten Zustand, deren Spannungswert upp, 1. zwischen den Werten der beiden anderen Spannungen liegt, vgl.
Abb. 8.13. D. h. withrend des Freilaufzustandes sind die Anode und (wenn der Vorwirtsspannungsabfall
der Freilaufdiode vernachlissigt wird) die Kathode der Freilaufdiode und damit die rechten Anschliisse der
Zwischenkreisinduktivitidten (bei Vernachldssigung der Vorwirtsspannungsabfille der Leistungshalbleiter
in den Briickenzweigen) mit jener Phase verbunden, deren Leistungstransistor im eingeschalteten Zustand
ist. In Intervall 1 ist der Leistungstransistor der Phase S im eingeschalteten Zustand geklemmt, d. h. die
rechten Klemmen der Zwischenkreisinduktivitéiten liegen auf dem Potential von Phase S.

¢p2
q
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Abb. 8.12: Gleichspannungs-Ersatzschaltbild von zwei parallel geschalteten Tiefsetzstellern mit den Kreisstromen
ixm und den Potentialen ¢, und ¢nm, an den eingangsseitigen Klemmen der Zwischenkreisinduktivitdten, m =
1,2.
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Das Potential an der Freilaufdiode und damit die Stroménderungsrate in den Zwischenkreisindukti-
vitdten kann daher dadurch beeinflusst werden, dass ein anderer Leistungstransistor wihrend des Frei-
laufzustandes eingeschaltet wird. Wird z. B. in Gleichrichtersystem 1 der Freilaufzustand j = (100), bei
dem der Leistungstransistor Sg eingeschaltet ist, wihrend der Zeit ¢4 eingestellt, vgl. Abb. 8.14(a), so
wird das Potential auf den rechten Seiten der Zwischenkreisinduktivitéten L und LT um (uph, 4+ —Uph k1.)
gegeniiber dem Ausgangszustand angehoben, vgl. Abb. 8.13. Dadurch steigt der Strom in der Induktivitét
LT innerhalb einer Pulshalbperiode um den Wert Aj Lt im Vergleich zu dem Fall, dass der definitions-
gemifle Freilauf j = (010) eingestellt wird, vgl. Abb. 8.14(b). In Gleichrichtersystem 2 wird im Gegenzug
dazu der Freilaufzustand j = (001) wéhrend der Zeit ¢4 eingestellt, wodurch die Spannung u,,, - = un,r
an die rechten Klemmen der Induktivititen L und L, gelegt wird. Da diese Spannung kleiner ist
als upp pi. = un,s sinkt der Strom in der Zwischenkreisinduktivitéat L;‘ um den Wert Aj L} ab, vgl.
Abb. 8.14(b).

Py

Abb. 8.13: Normierte Netzphasenspannungen un, r, un,s, un,r, wihrend des Freilaufzustand durchgeschaltete
Spannungen Uph,ki., Uph,+, Uph,— Sowie Potentiale des Netzsternpunkts ¢n und des gemeinsamen Punktes ¢c
und Spannung ucny zwischen den Punkten C und N (vgl. Abb. 8.12).
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Abb. 8.14: Einfluss des im Freilaufzustand eingeschalteten Leistungstransistors auf die Strom&nderungsrate
dir/dt des Zwischenkreisstromes wihrend Intervall 1. (a) Das Verhalten der Zwischenkreisstréme % L+ und 1 L+
bei einer Stérung des Gleichgewichts ist innerhalb von zwei Pulsperioden dargestellt und die zugehorlgen Schalt—
funktionen sind gegeben,(b) zeigt den detaillierten Zeitverlauf wihrend des Freilaufzustandes. Die Pfeile 1 und |
kennzeichnen die gewiinschte Richtung der Stroméanderung.

Der Wert Aiy, kann vergrofert (verkleinert) werden, indem die Zeit ¢4 vergréBert (verkleinert) wird. Diese
Methode wird, wie im folgenden Abschnitt beschrieben, fiir die Symmetrierung der Zwischenkreisstrome
von parallel geschalteten Tiefsetzstellersystemen verwendet.



KAPITEL 8. PARALLELSCHALTUNG VON ZWEI GLEICHRICHTERSYSTEMEN 113

8.2 Regelung zur Zwischenkreisstrom-Symmetrierung

In Abb. 8.15 ist ein auf Abb. 8.12 basierendes Gleichspannungs-Ersatzschaltbild von zwei parallel ge-
schalteten Tiefsetzstellersystemen gezeigt, bei dem die Ausgangsspannungssollwerte u} und w3 der Tief-
setzstellerstufen m = 1 und m = 2 wieder in zwei Teile geteilt sind,

Upy = Uy, + U /24Uy, +ug /2, m=1,2, (8.23)
Uos,m Ufieg,m
Upos,m Dezeichnet den positiven Spannungsanteil und uy,., ,,, den negativen Anteil in Bezug auf den ge-

meinsamen Punkt C. Die Gleichspannungen ug/2 stellen eine Vorsteuerung der Ausgangsspannungen der
Tiefsetzstellerstufen dar, die durch den Ausgangsspannungssollwert definiert ist. Die Zusatzspannungs-
quellen u; . und uy,, ermdglichen die Beeinflussung der Zwischenkreisstréme in den vier Induktivitéten
Lli2. Die Gesamt-Ausgangsspannung des Gleichrichtersystems wird durch eine Gleichspannungsquelle g
reprisentiert. Das Potential ¢ des gemeinsamen Punktes C' entspricht dem Potential jener Phase, de-
ren Leistungstransistor wihrend des Freilaufzustandes definitionsgeméfl im eingeschalteten Zustand ist,
gegeniiber dem Netzsternpunkt N, d. h. es gibt einen Spannungsunterschied ugpy zwischen dem gemein-
samen Punkt C' und dem Netzsternpunkt N, der die dreifache Netzfrequenz aufweist, vgl. Abb. 8.13.
Uber Punkt C schlieflen sich die Pfade der voneinander unabhiingigen Kreisstrome ix1 und ixos.

D

Abb. 8.15: Gleichspannungs-Ersatzschaltbild von zwei parallel geschalteten Tiefsetzstellern mit den Kreisstromen
ixm und den Potentialen ¢p, und ¢nm, an den eingangsseitigen Klemmen der Zwischenkreisinduktivitdten, m =
1,2, sowie Spannungsquellen uj/2 zur Vorsteuerung mit dem Ausgangsspannungssollwert.

Wenn alle Zwischenkreisstrome gleich und halb so grofl wie der Ausgangsstromsollwert 4§ sind, dann sind
die Spannungsquellen wuy,, und uy,, gleich Null. Falls ein Ungleichgewicht auftritt und z. B. 4 Ly > i L}
ist, muss das Potential ¢, gegeniiber dem Normalzustand abgesenkt werden, wéhrend das Potential
¢p2 angehoben werden muss, um das urspriingliche Gleichgewicht wieder herzustellen, d. h. uy; < 0
und up, > 0. Wenn die Strome in den negativen Zwischenkreisschienen kein Ungleichgewicht zeigen,
bleiben die Potentiale ¢,1 und ¢, unbeeinflusst, d. h. w}; = 0 und u}, = 0. In Summe entspricht
dies einer Verkleinerung des Spannungssollwerts uj der Tiefsetzstellerstufe 1 und einer Vergrolerung des
Spannungssollwerts uj der Tiefsetzstellerstufe 2, wobei der Ausgangsstrom von System 1 verkleinert und

der Ausgangsstrom von System 2 vergréBert wird. Der Gesamtausgangsstrom Iy wird nicht beeinflusst.
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Die Potentialdnderung erfolgt iiber die Verwendung eines zusétzlichen Freilaufzustand wie in Ab-
schnitt 8.1.4.B beschrieben. In Intervall 1 ist der Schaltzustand j = (010) der vorgegebene Freilaufzustand,
durch die Verwendung von j = (100) werden die positiven Potentiale ¢, erhtht (wegen un r > un,s),
wihrend die Verwendung von j = (001) die positiven Potentiale ¢y, verringert (wegen uyr < un,s).

Die relative, auf eine Pulsperiode bezogene Einschaltdauer des zusétzlichen Freilaufzustandes §+ kann
mittels

*

u

5o = —2T— fiir ul, >0, (8.24)
Uph,+ — Uph,kl.
u*
5. = —P"  fiir uf, <0 (8.25)
Uph,— — Uph,kl.

berechnet werden, wobei upp, ;. die Spannung jener Phase ist, in der der Leistungstransistor wéhrend des
vorgegebenen Freilaufzustandes im geschlossenen Zustand ist. Die Spannungen upp, + und u,p, — sind die
Spannungen jener Phasen, in denen wihrend des zusétzlichen Freilaufzustandes der Leistungstransistor
im eingeschalteten Zustand ist. u,p,+ wird dabei verwendet, um das positive Potential anzuheben, u,,, —
senkt das positive Potential ab bzw. vergrofiert betragsméflig das negative Potential. In Tab. 8.2 sind die
Formeln fiir die Berechnung der relativen Einschaltdauern des zusétzlichen Freilaufzustandes d1 sowie
die dazugehorigen Schaltzusténde fiir alle zwolf Sektoren der Netzperiode angegeben.

[Skior | o [ 5 [ o [ 7]

u’ ul

1,2 || —=2=— | (100) | ——e=— | (001)

UN,R—UN,S UN,T—UN,S

* *
u u

3,4 —em | (010) || ——2=— | (001)

UN,S —UN,R UN,T—UN,R

* *
u u

5,6 | 2z | (010) || s—2=— | (100)

UN,8 —UN,T UN,R—UN,T

* *

7,8 —em | (001) || ——em_—— | (100)

UN, T —UN,S UN,R—UN,S

* *

u u

9,10 | —==— | (001) | —e=— | (010)

UN, T —UN,R UN,S—UN,R

u’ u’

11,12 || —2z= | (100) || —2=— | (010)

UN,R—UN,T UN,S—UN,T

Tab. 8.2: Formeln fiir die Berechnung der relativen Einschaltdauern 4+ und §_ der zusétzlichen Freilaufzustiande,
m=1,2.

Eine entsprechende Regelstruktur ist in Abb. 8.16 gezeigt, der Ausgangsstromsollwert ij wird von
einem nicht dargestellten, {iberlagerten Ausgangsspannungsregelkreis vorgegeben, durch die Anzahl n
der parallel geschalteten Gleichrichtersysteme dividiert und dieser Wert mit den (gefilterten) Istwerten
der Zwischenkreisstrome verglichen. Danach geben P-Regler (Verstirkung kpy ) die Werte der positiven
und negativen Spannungen u,, und uy,,, vor. Mit den Werten u;,,, konnen die relativen Einschaltdauern
der zusétzlichen Freilaufzustdnde ¢, berechnet werden, durch Summation von uy,, und uy,,, und durch
Vorsteuerung mit dem Ausgangsspannungssollwert ufy erhélt man die Sollwerte der Ausgangsspannungen
der Tiefsetzstellerstufen u] und w3, womit sich die relativen Einschaltdauern d;,, fiir jedes System gemaf
A.7 berechnen lassen.

8.2.1 SIMULATIONSERGEBNISSE

Im Folgenden wird die Funktion der in Abb. 8.15 gezeigten Regelstruktur mittels digitaler Simulation
tiberpriift, die Simulation wird fiir folgende Parameter durchgefiihrt:

L= 1mH, Un= 235V
Up = 400V Iy =25A
fn = 50Hz fp = 25kHz.
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In Abb. 8.17 ist das zeitliche Verhalten der Netzphasenstrome und der Zwischenkreisstrome gezeigt. Fiir
t < tg ist der Teil der Regelstruktur deaktiviert, der symmetrierend auf die Zwischenkreisstrome wirkt,
d.h die relativen Einschaltdauern der zusétzlichen Freilaufzustéinde sind Null, 647 = 0, d+2 = 0. Solange
keine Storquelle existiert, die eine ungleiche Aufteilung des Ausgangsgleichstromes Iy auf die beiden par-
allelen Gleichrichtersysteme bewirken konnte, zeigen die beiden Zwischenkreisstrome ideal symmetrisches
Verhalten, d. h. der Ausgangsstrom wird gleichméfig auf die einzelnen Systeme aufgeteilt. Zum Zeitpunkt
t = t; wird eine 20 V Gleichspannungsquelle in Serie zur Zwischenkreisinduktivitit L] eingefiigt, um eine
grofle Storquelle zu simulieren. Es tritt sofort ein Ungleichgewicht in den Zwischenkreisstromen auf, die
Netzphasenstrome bleiben jedoch unbeeinflusst. Zum Zeitpunkt ¢ = ¢t wird der symmetrierend wirkende
Teil der Regelstruktur aktiviert, d. h. die Berechnung der zusétzlichen Freilaufzustinde wird freigegeben,
es tritt unmittelbar eine Symmetrierung der Zwischenkreisstrome ein. Die eingeschriankte Funktion der
symmetrierenden Wirkung der zusétzlichen Freilaufzusténde ist an den Intervallgrenzen zu erkennen, vgl.
Abschnitt 8.4.4.B.

Auf Grund des unterschiedlichen Zeitverhaltens des Zwischenkreisstromrippels in den Induktivitdten
L{ und L3 der positiven Schiene und in den Induktivititen L7 und L, der negativen Schiene (vgl.
Zeitpunkt ¢ = 0 in Abb. 8.17), unterscheiden sich die Momentanwerte des Zwischenkreisstromes eines
Gleichrichtersystems in positiver und negativer Schiene (z. B. die Momentanwerte der Stréme in L™ und
in L7). Es kommt damit zu einem Differenzstrom,

ig = iL;r - iL;, (8.26)
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Abb. 8.16: Auf dem in Abb. 8.15 gegebenen Gleichspannungs-Ersatzschaltbild basierende Regelstruktur fiir die
Symmetrierung der Zwischenkreisstrome von zwei parallel geschalteten Gleichrichtersystemen.

Abb. 8.17: Simulationsergebnis fiir unsymmetrische Stromaufteilung auf zwei Gleichrichtersysteme. Zeitverldufe
der Netzphasenstrome und der Zwischenkreisstrome, zum Zeitpunkt ¢; wird eine Stdrquelle bei deaktivierter
Regelung eingefiigt, zum Zeitpunkt ¢, wird die Regelung (vgl. Abb. 8.16) aktiviert.
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der als Kreisstrom {iber den Gleichrichtereingang zum zweiten Gleichrichtersystem fliet2. In Abb. 8.18
ist der Differenzstrom deutlich als Unterschied zwischen den Strémen ¢, + und 7, - zu erkennen. Wahrend
1 1

des Freilaufzustandes j = (010) (vgl. Det.A) ist der Leistungstransistor in Phase S geschlossen, der Dif-
ferenzstrom 44 fliefit daher iiber Phase S. Die Einschaltdauer des zuséitzlichen Freilaufzustandes 5 = (100)
und damit der tiber Phase R flieende Differenzstrom i, sind vernachlissigbar gering, mit fortschreitender
Zeit wird jedoch der zusitzliche Freilaufzustand immer linger (vgl. Det.B), womit der Differenzstrom
ganzlich iiber Phase R fliefit. Damit wird gezeigt, dass wihrend des Freilaufzustandes ein Leistungstran-
sistor im geschlossenen Zustand verbleiben muss, um einen Pfad fiir den Differenzstrom sicherzustellen.
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Abb. 8.18: Lokales zeitliches Verhalten der Strome fiir parallele Gleichrichtersysteme. Strome in den Indukti-
vitdten LT und I; und Gleichrichtereingangsstréme iy, r.1 in Phase R und iy,s,1 in Phase S sowie die dazugehéri-
gen Schaltsignale s; 1 von System 1. Details Det.A und Det.B siehe Text.

8.2.2 EXPERIMENTELLE REALISIERUNG

Die experimentelle Analyse wurde an der Parallelschaltung von zwei Prototypen mit jeweils folgenden
Betriebsparametern durchgefiihrt:

P() = 5kW fN = 50Hz
Unu = 208V...480V fp = 23.4kHz
Uy =400V Cri =4uF
LFJ' = 0.17mH C() = 750 /,LF
L* =09mH,

woraus eine Gesamtausgangsleistung von Py = 10 kW bzw. ein Ausgangsgleichstrom von Iy = 25 A
bei einer Ausgangsgleichspannung von Uy = 400 V resultiert. Die Reglerstruktur wurde im digitalen
Signalprozessor ADSP-21061 SHARC abgesetzt. Die notwendigen Modifikationen auf der Peripheriekarte
— wie z. B. die Programmierung der EPROMSs — sind in [63] nachzulesen.

8.2.2.A Strommessung

Da fiir die Regelung der parallel geschalteten Gleichrichtersysteme die Kenntnis von drei Zwischenkreiss-
tromen notwendig ist, wird in System 2 sowohl der Strom in der positiven als auch in der negativen
Zwischenkreisinduktivitdt gemessen. Damit konnen der Ausgangsgleichstrom Iy sowie der fehlende Zwi-
schenkreisstrom in der Induktivitdt L; berechnet werden. In Tab. 8.3 sind die verwendeten Stromwand-
ler, die Biirdewiderstéinde sowie das Spannungsiibersetzungsverhiltnis der nachgeschalteten Verstéirker-
schaltungen angegeben. Weiters sind die fiir die Digitalisierung der analogen Strommesssignale verwen-
deten ADCs, ihr Messbereich und der fiir das Signalprozessorprogramm benétigte Umrechnungsfaktor

2Beim Betrieb eines einzelnen Gleichrichtersystems kommt es zu keiner Differenz der Stréme in den Induktivitidten Lir
und L; .
1
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angefiihrt. Dieser ergibt sich am Beispiel von ¢, + zu
1

25 mA 2048 Bi Bi
R e e Ty
176,1 A
Um den Rippel des Zwischenkreisstromes sowie Stérungen zu unterdriicken und um nur den fiir die Rege-
lung bendétigten Strommittelwert dem Signalprozessor zuzufithren, werden zusétzlich drei Kondensatoren

mit je 1 pF am Eingang der ADCs parallel geschaltet.

A
=0,005678 —. 8.27
’ Bit ( )

| Strom || Stromwandler | Biirde | Ubersetzung | ADC | Messbereich | Umrechnungsfaktor |

iLT LAH 25-NP | 200 ©2 0,43 V/A AD7892-1 +10V 0,005678 A /Bit
iL; LAH 25-NP | 200 2 0,43 V/A AD7892-3 +25V 0,006104 A /Bit
iL; LAH 50-NP | 200 ©2 0,43 V/A AD7892-3 +25V 0,006104 A /Bit

Tab. 8.3: Daten zur Messung und Signalaufbereitung der Gleichstréme in den Induktivititen L, LT und L.

8.2.2.B  Spannungsmessung

Fiir die Regelung der parallel geschalteten Gleichrichtersysteme wird weiters die Ausgangsspannung der
Tiefsetzstellereingangsstufe von System 2 benétigt, die Daten zur Messung und Signalaufbereitung sind
in Tab. 8.4 angegeben.

| Spannung || Ubersetzung | ADC | Messbereich | Umrechnungsfaktor |
[ w [ 000273V/V ][ AD7892-3 | +25V | 04471 V/Bit |

Tab. 8.4: Daten zur Messung und Signalaufbereitung der Tiefsetzstellerausgangsspannung us.

8.2.2.C Programmstruktur und Generierung der Schaltsignale

Wie in Abschnitt 4.3.3 beschrieben werden nach dem Einlesen der ADC-Kanile die Einschaltdauern
der Leistungstransistoren von System 1 und 2 berechnet (vgl. Tab. 4.9), anschlieend wird das aktuelle
Intervall in Abhéngigkeit der Spannungen an den Eingangskondensatoren detektiert. Die Schaltfunktionen
der Leistungstransistoren werden als Zahlerstartwerte an die PWM-Kanile ausgegeben, allerdings kénnen
die Ausgidnge der PWM-Kanile nicht direkt als Schaltsignale fiir die Leistungstransistoren verwendet
werden, weshalb eine Umcodierung in zwei EPROMs erfolgen muss [63].

8.2.3 EINFLUSS DES ZUSATZLICHEN FREILAUFZUSTANDES

Wenn der Rippel des Zwischenkreisstromes vernachlissigt und ideales Schaltverhalten der Leistungstran-
sistoren bzw. keine Schaltverzugszeit angenommen wird, geschieht der Ubergang zwischen Freilaufzustand
und zusitzlichem Freilaufzustand (und umgekehrt) ohne zusétzliche Verluste, da der Gleichstrom iiber die
Freilaufdiode gefiihrt wird und da der Leistungstransistor, der wiahrend des Freilaufzustandes im einge-
schalteten Zustand verbleibt, keinen Strom fiihrt. Wie die genauere experimentelle Analyse zeigt, passiert
der Ubergang zwischen Freilaufzustand und zusitzlichem Freilaufzustand nicht direkt sondern iiber einen
zusitzlichen aktiven Schaltzustand. Z. B. tritt beim Ubergang zwischen Freilaufzustand j = (010) und
zusitzlichem Freilaufzustand j = (100) der aktive Schaltzustand j = (110) auf, vgl. Abb. 8.19, wo-
durch es zu zusitzlichen Schaltverlusten kommt. Die Ursache fiir den indirekten Ubergang iiber einen
zusétzlichen aktiven Schaltzustand liegt in der Tatsache, dass der Leistungstransistor, der wahrend des
Freilaufzustandes im eingeschalteten Zustand verbleibt, den Differenzstrom i4 fithrt (vgl. Abschnitt 8.2.1)
und der Leistungstransistor, der wiahrend des zusétzlichen Freilaufzustandes im eingeschalteten Zustand
ist, diesen Differenzstrom iibernehmen muss.
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—_—
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Abb. 8.19: Ubergang von einem Freilaufzustand zum nichsten Freilaufzustand: direkter Ubergang im idealisierten
Fall und indirekter Ubergang iiber einen zusitzlichen aktiven Schaltzustand.

In Abb. 8.20 ist das Verhalten der diskontinuierlichen Gleichrichtereingangsstréome iy g und iy, g fiir
zwei unterschiedliche Zeiten ¢4 des zusétzlichen Freilaufzustandes gegeben. Zuerst wurde eine Dauer von
ty+ ~ 1 us eingestellt, indem zum Zeitpunkt ¢; Leistungstransistor Sg eingeschaltet und Leistungstran-
sistor Sg gleichzeitig ausgeschaltet wurde (vgl. Schaltsignal s in Abb. 8.20(a), Schaltsignal sg ist nicht
gezeigt). Nach einer Verzogerungszeit tg, die sich durch Einschalt- und Ausschaltverzégerung der Leis-
tungstransistoren sowie durch die Treiberschaltungen ergibt, findet die Schalthandlung erst zum Zeit-
punkt ¢, statt, und fiir eine Zeit t,4q4 sind beide Leistungstransistoren Sk und Sg im eingeschalteten
Zustand (vgl. Gate-Ansteuersignale Ugg, und Ugg, in Abb. 8.20(b)) und der Differenzstrom wird von
Leistungstransistor Sg zu Leistungstransistor St kommutiert. Dies entspricht dem aktiven Schaltzustand
j = (110), wobei Strom vom Netz entnommen wird und an der Freilaufdiode Dp Sperrspannung anliegt
(vgl. Abb. 8.20(a), Up, # 0 bei t;). Beim darauffolgenden Ubergang von j = (100) zu j = (010) zum
Zeitpunkt t3 wird der zusétzliche aktive Schaltzustand j = (110) wieder eingefiigt.

In einem zweiten Fall wurde die Dauer des zuséatzlichen Freilaufzustandes auf ¢+ = 0,3 us verkiirzt,
wodurch die Dauer des zusétzlichen aktiven Schaltzustandes linger als die des zusétzlichen Freilaufzu-
standes wird, womit dieser und damit die gewiinschte Wirkung unterdriickt werden, vgl. Abb. 8.20(c).
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Abb. 8.20: Einfluss des zuséitzlichen Freilaufzustandes auf das Verhalten des Gleichrichtereingangsstromes fiir
den Ubergang von Freilaufzustand j = (010) zu (100) (und umgekehrt) in Intervall 1 bei Gleichrichtersystem 1.
Zusétzlicher Freilaufzustand (a), (b) t+ ~ 1 ps und (c) ¢+ ~ 0,3 ps. (a) Schaltsignal sg und Spannung Up,, an
der Freilaufdiode, (b), (c) Gate-Ansteuersignale Ugr, und Uggy fiir die Leistungstransistoren in den Phasen R
und S, und (a)-(c) Gleichrichtereingangsstréme iy, g und iy,s. Strommafstibe: (a): 4 A/Div., (b), (¢): 2 A/Div.,
Spannungsmafstébe: (a): Upp: 50 V/Div.; sg: 5 V/Div.; (b), (c): Uge: 10 V/Div., Zeitmafstab: 1 us/Div.

Das Auftreten dieser unerwiinschten, zusétzlichen aktiven Schaltzustdnde hat folgende Konsequenzen:
e Die Dauer des urspriinglichen Freilaufzustandes wird um t,44 verkiirzt,
e die Dauer des zusitzlichen Freilaufzustandes wird um t,4q verkiirzt,

e fiir eine kurze Zeit ¢4 wird der zusétzliche Freilaufzustand komplett durch einen aktiven Schaltzu-
stand ersetzt und die gewiinschte Wirkung damit unterdriickt und

e beim (idealerweise verlustfreien) Ubergang zwischen zwei Freilaufzustinden treten Schaltverluste
auf, die nicht vernachléssigt werden kénnen.

Weiters muss bedacht werden, dass bei einem experimentellen Aufbau die Regelabweichung zwischen
Sollwert und Istwert des zu regelnden Stromes auf Grund von Fehlern in der Strommessung (verursacht
durch Offsets von Stromwandlern, Fehlern in der A /D-Konversion usw.) immer von Null abweichen wird.
Das resultiert in einem permanenten Eingriff und damit einer permanenten Présenz eines zuséitzlichen
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Freilaufzustandes und damit in stédndig auftretenden zusétzlichen Schaltverlusten auch dann, wenn die
Strome in allen Zwischenkreisinduktivititen (ungefdhr) gleich sind und ein Reglereingriff daher nicht
notwendig wire. Auflerdem ist das Einfligen von zusétzlichen Freilaufzustinden in einem der beiden
Gleichrichtersysteme ausreichend, da bei Ausregeln des Regelfehlers in einem System automatisch der
Zwischenkreisstrom des anderen Systems auf seinen Sollwert zuriickgefithrt wird.

Aus diesen Griinden werden daher im Folgenden Verdnderungen der vorgestellten Reglerstruktur
vorgenommen, die erste Modifikation resultiert dabei in einer auf einer Hystereseregelung basierenden
Struktur, wobei nur zusétzliche Freilaufzusténde in einem System einfiigt werden.

8.3 Modifikationen der Regelstruktur

8.3.1 HYSTERESEREGELUNG MIT ZUSATZLICHEM FREILAUF

Die modifizierte Regelstruktur ist in Abb. 8.21 gezeigt, wobei die Stréme in den Induktivititen L] und
L} der positiven Schienen auf den halben Ausgangsstromsollwert if/2 geregelt werden, der wieder von
einer (nicht gezeigten) dufleren Ausgangsspannungsregelung zur Verfiigung gestellt wird. uf und u} sind
die Sollwerte der Ausgangsspannungen der Tiefsetzstellereingangsstufen und werden fiir die Berechnung
der relativen Einschaltdauern 6;; und dj2 von beiden Systemen 1 und 2 herangezogen. Es wird nun
angenommen, dass bei Gleichheit der Stréme in den positiven Schienen auch die Stréme in den negativen
Schienen etwa gleich sind (vgl. Abschnitt 8.4.1). Falls jedoch z. B. im Strom in Induktivitét L, eine
Abweichung vom halben Ausgangsstrom ig/2 auftritt, die einen bestimmten Wert A iiberschreitet, wird
ein zusétzlicher Freilaufzustand §4o in Gleichrichtersystem 2 eingefiigt, der den Strom 4 Ly (und damit

auch den Strom 1 L;) zuriick zu seinem Referenzwert fiihrt. Die Grofle h ist hier die halbe Breite des

Toleranzbandes, die z. B. auf den Wert 0,5 A gesetzt wird, d. h. ein Regeleingriff in Form eines zusétzlichen
Freilaufzustandes geschieht nur dann, wenn die Differenz der Strommittelwerte in den negativen Schienen

1 A iiberschreitet.
io /2 .
. u
U 4 + 0 + * 6
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Abb. 8.21: Modifizierte Regelstruktur fiir die Symmetrierung der Zwischenkreisstréme basierend auf einer Hys-
tereseregelung, +h bezeichnet die Breite der Hysterese, der zusétzliche Freilaufzustand ersetzt hier gédnzlich den
urspriinglichen Freilaufzustand.

Um die beim Ubergang zwischen zwei Freilaufzustinden auftretenden Schaltverluste weiter zu reduzieren,
wird die Dauer des zusétzlichen Freilaufzustandes 0471 auf den maximal mdoglichen Wert, d. h. auf die
Dauer des urspriinglichen Freilaufzustandes drr, 1, gesetzt und damit der urspriingliche Freilaufzustand
vollsténdig durch den zusétzlichen Freilaufzustand ersetzt. In Intervall 1 werden damit zusétzliche Schalt-
verluste fiir eine zusétzlichen Freilaufzustand j = (100) vermieden, da damit der Leistungstransistor in
Phase R anstelle des Leistungstransistors in Phase S fiir die Dauer dieser Pulsperiode im eingeschalteten
Zustand verbleibt, vgl. Abb. 8.22(a) und (b). Fiir einen zusitzlichen Freilaufzustand j = (001) treten
zusétzliche Schaltverluste zu den Zeitpunkten ¢; und t; auf, da Schalthandlungen in allen drei Briicken-
zweigen stattfinden, vgl. Abb. 8.22(c), diese Schaltverluste sind jedoch limitiert im Vergleich zu dem Fall,
wo ein zusitzlicher Freilaufzustand mit der Dauer ¢4 < tpy, in jeder Pulsperiode eingefiigt wird (vgl.
Abschnitt 8.2.3).

Man muss jedoch erwihnen, dass fiir sinkenden Aussteuergrad M bei einer konstanten Storquelle das
Verhalten der zu symmetrierenden Zwischenkreisstrome immer mehr gestort wird. Die Ursache dafiir liegt
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Abb. 8.22: Ersetzen des urspiinglichen Freilaufzustandes durch den zusétzlichen Freilaufzustand in Intervall 1
innerhalb einer Pulsperiode Tp; (a) urspriinglicher Freilaufzustand j = (010) mit Freilaufdauer trr; (b) Ersetzen
des urspriinglichen Freilaufzustandes durch den zusétzlichen Freilaufzustand j = (100) (es entstehen keine zusétz-
lichen Schaltverluste gegeniiber (a)); (c) Ersetzen des urspriinglichen Freilaufzustandes durch den zusétzlichen
Freilaufzustand j = (001) (es kommt beschrinkt zu zusitzlichen Schaltverlusten).

in der Tatsache, dass fiir sinkenden Modulationsindex M die relative Dauer dpy, des Freilaufzustandes
steigt, womit die symmetrierende Wirkung des zusétzlichen Freilaufzustandes ebenfalls steigt und ggf.
stirker sein kann als erwiinscht. Eine entsprechend angepasste Regelstruktur wird im folgenden Abschnitt
vorgestellt.

8.3.2 HYSTERESEREGELUNG MIT ZUSATZLICHEM, VARIABLEN FREILAUFZUSTAND

Um dem Effekt des zu starken Eingreifens der symmetrierenden Wirkung des zusétzlichen Freilaufzu-
standes entgegenzuwirken, wird die in Abb. 8.21 vorgestellte Regelstruktur mit der Basis-Regelstruktur
aus Abschnitt 8.2, Abb. 8.16, mit der in Abb. 8.23 gezeigten Regelstruktur kombiniert. Dabei wird
der zusétzliche Freilaufzustand wieder nur dann verwendet, wenn die Strommittelwerte in den Indukti-
vitdten der negativen Zwischenkreisstromschienen ein bestimmtes Toleranzband verlassen. Im Vergleich
zu der in Abschnitt 8.3.1 vorgestellten Regelstruktur wird die Dauer des zusitzlichen Freilaufzustandes in
Abhingigkeit der Regelabweichung jedoch berechnet, wobei die in Tab. 8.2 gegebenen Formeln verwendet
werden. Der zusétzliche Freilaufzustand wird in der Mitte der Pulsperiode platziert.
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Abb. 8.23: Regelstruktur fiir die Symmetrierung der Zwischenkreisstrome basierend auf der Hystereseregelung
in Abb. 8.21 mit einer variablen Einschaltdauer des zusétzlichen Freilaufzustandes.
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8.4 Experimentelle Analyse der Regelstrukturen

Im Folgenden werden Messergebnisse der beiden vorgestellten modifizierten Regelstrukturen verglichen,
wobei zwecks besserer Lesbarkeit die in Abschnitt 8.3.1, Abb. 8.21, vorgestellte Regelstruktur mit Regel-
struktur 1 und die in Abschnitt 8.3.2, Abb. 8.23, vorgestellte Regelstruktur mit Regelstruktur 2 bezeichnet
wird. Die in Abschnitt 8.2, Abb. 8.16, vorgestellte Regelstruktur wird auf Grund ihrer geringen prakti-
schen Relevanz nicht ndher untersucht.

Die Funktion und das Betriebsverhalten der Regelstrukturen werden fiir vier unterschiedliche Betrieb-
spunkte untersucht, vgl. Tab. 8.5, der Ausgangsstrom wird auf den konstanten Wert von 10 A geregelt.
Der Hysteresewert +h wird veréndert und eine Freigabe fiir die Regelung vorgesehen, wobei Freigabe = 0
bedeutet, dass der Reglereingriff unterdriickt wird, und Freigabe = 1 heifit, dass die Regelung aktiv ist,
d. h. es werden zusétzliche Freilaufzusténde erlaubt.

|Betriebspunkt || Unu | M | Ry | Py |

1 208V [0,4]10Q ] 1,0 kW
2 208V [ 0,6 | 15Q | 1,5 kW
3 208V [ 09220 | 22kW
1 400V [ 0,6 | 33Q | 3,3kW
5 200V | 0,8 | 44 Q | 4,0 kW

Tab. 8.5: Betriebspunkte fiir die experimentelle Analyse.

8.4.1 VERHALTEN OHNE SYMMETRIERENDE REGELUNG

Wird die symmetrierende Regelung deaktiviert (d. h. es werden keine zusétzlichen Freilaufzustéinde ein-
gefiigt, d1o = 0), so zeigt die experimentelle Analyse ein sehr gutes selbstsymmetrierendes Verhalten der
Zwischenkreisstrome, vgl. Abb. 8.24. Es wurde keine Stoérquelle in Serie zu den Zwischenkreisindukti-
vitdten platziert und die Stréome in den positiven und negativen Schienen sind ungefihr gleich, es tritt
nur eine vernachlissigbare Differenz von einigen 0,1 A auf. Dieses Verhalten zeigt sich unabhéngig von
der Eingangsspannung, der Ausgangsspannung oder Ausgangsleistung bzw. vom Modulationsindex.
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Abb. 8.24: Verhalten der Zwischenkreisstréme in den Induktivititen L%, fiir 10 A Ausgangsstrom, 100 V Aus-
gangsspannung und 208 V AufBlenleiterspannung (Betriebspunkt 1, Tab. 8.5), die symmetrierende Regelung ist
nicht freigegeben. Strommafstab: 2 A/Div., Zeitmafistab 5 ms/Div.

8.4.2 VERGLEICH DER BEIDEN REGELSTRUKTUREN

Wie in Abb. 8.24 zu erkennen ist, ist fiir einen stationdren Betriebszustand die symmetrierende Regelung
nicht notwendig. Um jedoch die Funktionsweise der Regelstrukturen zu zeigen, werden im Folgenden
unterschiedliche Storwiderstinde in Serie zu den Induktivitdten in System 1 eingefiigt. In Abb. 8.25
ist das Verhalten der beiden Regelstrukturen fiir Betriebspunkt 2 (Tab. 8.5) bei einem Storwiderstand
von 1,5 Q gezeigt (das entspricht einer Storspannungsquelle von 7,5 V bei symmetrischen Verhiltnissen
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und einer Stoérspannungsquelle von 15 V, wenn ein Gleichrichtersystem den gesamten Ausgangsstrom
iibernimmt), die symmetrierende Regelung wurde jeweils zum Zeitpunkt ¢; freigegeben.
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Abb. 8.25: Verhalten der Zwischenkreisstrome in den Induktivititen L%, bei Betriebspunkt 2 (Tab. 8.5) bei
einem Stérwiderstand von 1,5 Q in Serie zu L}, die symmetrierende Regelung wird zum Zeitpunkt ¢; freigegeben,
die Hysterese betrigt £0,5 A; (a) Regelstruktur 1, (b) Regelstruktur 2. Strommafstab: 2 A /Div., Zeitmafstab:
5 ms/Div.

Der Verlauf der Zwischenkreisstréme weist mit aktiver Regelung 1 (Abb. 8.25(a)) im Vergleich zu aktiver
Regelung 2 (Abb. 8.25(b)) grofiere Stromspitzen auf, da bei Regelung 1 der gesamte Freilaufzustand durch
den zusétzlichen Freilaufzustand ersetzt wird, wodurch die erreichte Stroménderung zu groff und damit
die symmetrierende Wirkung stirker als erwiinscht ist. Bei Regelung 2 wird die Dauer des zusétzlichen
Freilaufzustandes berechnet, wodurch ein kontinuierlicher Stromverlauf entsteht.
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Abb. 8.26: Verhalten der Zwischenkreisstréme in den Induktivititen LI, mit Regelstruktur 2 bei (a) Betrieb-
spunkt 2 (M = 0,6) und (b) Betriebspunkt 3 (M = 0,9) (Tab. 8.5) bei einem Stérwiderstand von 1,0 © in
Serie zu Li", die symmetrierende Regelung wird zum Zeitpunkt ¢; freigegeben, Hysterese 0,5 A. Strommafstab:
2 A/Div., ZeitmaBstab: 5 ms/Div.

In Abb. 8.26 ist das Verhalten von Regelung 2 bei einem Stoérwiderstand von 1,0  in Serie zu In-
duktivitit L bei unterschiedlichen Aussteuergraden gezeigt. Bei hohem Aussteuergrad in der Nihe der
Aussteuergrenze, vgl. Abb. 8.26(b), erkennt man die Grenzen der symmetrierenden Regelung: da der Frei-
laufzustand hier sehr kurz ist, ist auch die fiir die Symmetrierung nutzbare Zeit sehr kurz. Zudem nimmt
die Dauer des Freilaufzustandes zur Intervallgrenze hin ab (und wird dort gleich Null), was die periodisch
auftretenden Stromspitzen erklart. Weiters nimmt auch die Spannungsdifferenz zwischen der Spannung
jener Phase, deren Leistungstransistor standardméflig wahrend des Freilaufzustandes im eingeschalteten
Zustand geklemmt ist, und der Phase, die zur Erhéhung bzw. Absenkung des Potentials herangezogen
wird, zu einem Sektorwechsel hin ab (vgl. Abschnitt 8.4.4.B).

Mit Abb. 8.27 lisst sich das Verhalten der Zwischenkreisstrome fiir unterschiedliche Hysteresewer-
te vergleichen. In Abb. 8.27(a) ist ein Hysteresewert von +0,5 A, in Abb. 8.27(b) ein Hysteresewert
von +1,0 A gewihlt. Ein besseres Ergebnis wird mit einem kleineren Hysteresewert erzielt, da der Reg-
lereingriff bei einer geringeren Differenz der Zwischenkreisstrome beginnt und die Strome frither in einen
Gleichgewichtszustand gefiithrt werden. Fiir eine breitere Hysterese erhdlt man hingegen wesentlich héhe-
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Abb. 8.27: Verhalten der Zwischenkreisstrome in den Induktivititen L7, mit Regelstruktur 2 bei Betriebspunkt
3 (Tab. 8.5) bei einem Stérwiderstand von 1,0 Q in Serie zu L] mit einem Hysteresewert von (a) h = 0,5 A
und (a) h = +£1,0 A, die symmetrierende Regelung wird zum Zeitpunkt ¢; freigegeben. Strommafstab: 2 A/Div.,
Zeitmafstab: 5 ms/Div.

re Stromspitzen an den Intervallgrenzen. Allerdings muss bedacht werden, dass auf Grund der kleineren
Hysterese ofter ein zusétzlicher Freilaufzustand eingefiigt wird, was in hoheren Schaltverlusten resultiert.

8.4.3 EINFLUSS DER POSITION DES STORWIDERSTANDES

Abbildung 8.28 zeigt, dass ein in der positiven Schiene platzierter Storwiderstand einen gréfleren Ein-
fluss auf die Unsymmetrie hat (Abb. 8.28(a)) als ein Storwiderstand in der negativen Schiene (Abb. 8.28(b)).
Die Ursache dafiir liegt darin, dass fiir die Berechnung der Einschaltdauern der Tiefsetzstellereingangs-
stufen die Stréme in den positiven Schienen herangezogen werden (vgl. Abb. 8.21 und Abb. 8.23).
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Abb. 8.28: Verhalten der Zwischenkreisstrome in den Induktivititen LT, mit Regelstruktur 2 bei Betriebspunkt 3
(Tab. 8.5) bei einem Stérwiderstand von 1,0 2 in Serie zu L} (a) und in Serie zu L] (b) mit einem Hysteresewert
von (a) h = £1,0 A, die symmetrierende Regelung wird zum Zeitpunkt ¢; freigegeben. StrommafBstab: 2 A /Div.,
Zeitmafistab: 5 ms/Div.

8.4.4 DETAILS DES SYSTEMVERHALTENS
8.4.4.A  Schaltzustandsfunktionen

In Abb. 8.29 sind Ausschnitte aus den Schaltzustandssequenzen fiir unterschiedliche Betriebsfille bei
Regelkonzept 2 gezeigt. Solange sich der Differenzstrom Ai¢ im Hystereseband +h befindet, wird kein
zusitzlicher Freilaufzustand eingefiigt, vgl. Abb. 8.29(a). Sobald der Differenzstrom gleich dem einge-
stellten Hysteresewert wird, kommt es zu einem zusétzlichen Freilaufzustand, der in Abb. 8.29(b) gleich
dem gesamten Freilaufzustand ist, tyqq = tFr. In Abb. 8.29(c) ist ein Fall gezeigt, wo nur ein Teil des
Freilaufzustandes durch den zusétzlichen Freilaufzustand ersetzt wird, toqq < tFr-
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Abb. 8.29: Hystereseband +h, Differenzstrom A¢ und Schaltzustandsfunktionen s; 1, 4 = R, S,T von Gleichrich-
tersystem 1 fiir (a), (b) Betriebspunkt 3 mit einem Stérwiderstand von 0,5 © und (c) Betriebspunkt 2 (Tab. 8.5)
mit einem Stérwiderstand von 1 Q. Hysteresewert: £1 A, Regelung 2 ist aktiv. Strommafstab: 2 A/Div., Zeit-
mafstab: 20 ps/Div.

8.4.4.B Grenzen des Regelkonzepts

Bei einem hohen Aussteuergrad (Betriebspunkt 3 in Tab. 8.5) und einem groflen Stérwiderstand von
1 Q gelingt das Fiihren des Differenzstromes Ai im Toleranzband h = +1 A nicht mehr, obwohl der ge-
samte Freilaufzustand durch den zusétzlichen Freilaufzustand ersetzt wird, vgl. Abb. 8.30(a). Wird der
Aussteuergrad jedoch reduziert, kann die Stromdifferenz innerhalb der vorgegebenen Hysterese gefiihrt
werden. Dass die symmetrierende Wirkung des zusétzlichen Freilaufzustandes an der Grenze G zwischen
zwei Intervallen der Netzperiode gegen Null geht, ist in Abb. 8.30(b) zu erkennen. Der Strom in In-
duktivitdt L, miisste verringert werden, steigt jedoch an, obwohl zusétzliche Freilaufzustdnde eingefiigt
werden. Der Grund liegt in der immer kleiner werdenden Differenz zwischen den Netzphasenspannungen
bei Anndherung an die Intervallgrenze. Erst bei Entfernung von der Intervallgrenze gelingt das erwiinschte
Absenken des Zwischenkreisstromes.
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Abb. 8.30: Grenzen des Regelkonzepts: (a): Hystereseband +h, Differenzstrom A und Schaltzustandsfunktionen
si,1, © = R, S, T von Gleichrichtersystem 1 fiir Betriebspunkt 3 mit einem Stérwiderstand von 1 Q. (b): Verhalten
an der Intervallgrenze G, Zwischenkreisstrom in Induktivitédt L, und Schaltzustandsfunktionen s;; fiir Betrieb-
spunkt 1 mit einem Stérwiderstand von 1 Q. StrommafBstibe: (a): 2 A/Div., (b): 1 A/Div., Spannungsmafstab:
5 V/Div., ZeitmafBistidbe: (a): 20 ps/Div., (b): 100 us/Div.

8.4.4.C Phasenversetzter Betrieb

Der Vorteil des phasenversetzten Betriebs wird in Abb. 8.31 gezeigt: Die einzelnen Gleichrichtersyste-
me 1 und 2 weisen am Eingang einen diskontinuierlichen Stromverlauf auf, vgl. Abb. 8.31(a). Wird eine
Phasenverschiebung der Schaltfunktionen um eine halbe Pulsperiode implementiert, dann werden die
einzelnen Gleichrichtereingangsstrome solcherart addiert, sodass der Gesamt-Gleichrichtereingangsstrom
einen Verlauf mit fiinf unterschiedlichen Niveaus zeigt (der Eingangsstrom eines Systems weist hingegen
nur drei Niveaus auf). D. h. man erhiilt einen kontinuierlicheren Verlauf mit reduziertem Rippel des Netz-
stromes im Vergleich zu einem nicht-phasenversetzten Betrieb. Wie Abb. 8.31(b) zeigt, gibt es Bereiche,
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in denen sich die diskontinuierlichen Stréome der beiden Gleichrichtersysteme iiberlappen und damit der
Gesamt-Gleichrichtereingangsstrom die Werte I und 27 annimmt. Im Bereich des Nulldurchgangs eines
Phasenstromes gibt es keine Uberlappung der einzelnen Gleichrichtereingangsstréme mehr, der Gesamt-
Gleichrichtereingangsstrom nimmt dort die Werte 0 und I an, vgl. Abb. 8.31(c). Der in Abschnitt 8.2.1
(vgl. Abb. 8.18) durch digitale Simulation gezeigte Kreisstrom, der aus unterschiedlichen Rippelwerten
der Zwischenkreisstrome resultiert, ist in Det. A in Abb. 8.31(b) hervorgehoben.
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Abb. 8.31: Verhalten der Strome in den Induktivititen Ly, Ly und L] sowie der diskontinuierlichen Gleich-
richtereingangsstréome iy, r,1 und iy, r,2 von System 1 und 2 sowie des Gesamt-Gleichrichtereingangsstromes iy, r
in Phase R (erhalten durch die Addition von iy g1 + iv,g,2) (a) innerhalb einer Netzperiode sowie (b), (c)
detailliert. Detail Det. A zeigt den Kreisstrom wé#hrend des Freilaufzustandes. Strommafstébe: iy r,1, tv,r,2, iL:
5 A/Div., iy,r: (a): 12,5 A/Div., (b), (c): 5 A/Div., ZeitmafBistébe: (a): 5 ms/Div., (b), (c): 20 us/Div.

8.4.5 NETZVERHALTEN
8.4.5.A Finfluss der symmetrierenden Regelung auf das Netzverhalten

Das Verhalten des Netzstromes sowie der Gleichstréme in den Induktivitéten Ly, L7 und L3 mit und
ohne Storwiderstand kann in Abb. 8.32 verglichen werden: obwohl die Gleichstréme in Abb. 8.32(b) auf
Grund des groen Stérwiderstandes von 1,5  und des Betriebs nahe der Aussteuergrenze (Betriebspunkt
3 in Tab. 8.5) hohe Storspitzen wegen des beschrinkten Reglereingriffs aufweisen, gibt es keine sichtbare
Auswirkung auf den Netzphasenstrom. Der Mittelwert der Total Harmonic Distortion der Netzphasen-
strome betrigt im gezeigten Fall 3,12 %, ohne Stérwiderstand wurde ein Wert von 3,20 % gemessen, d. h.
es gibt keine verschlechternde Auswirkung der symmetrierenden Regelung auf den Netzphasenstrom.
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Abb. 8.32: Verhalten des Netzstromes iy, g in Phase R und der Stréme in den Induktivititen LT, Ly und LF
fiir ungestérten Parallelbetrieb (a) und mit einem Stérwiderstand von 1,5 Q, Hysteresewert £h = 1,5 A bei
Betriebspunkt 3 (Tab. 8.5). Strommafstébe: in g, ir: 5 A/Div., ZeitmaBstab: 5 ms/Div.

8.4.5.B Leistungsfaktor, Wirkungsgrad und Total Harmonic Distortion bei Parallelbetrieb

Fiir den Parallelbetrieb von zwei Gleichrichtersystemen ohne eingefiigte Storquelle wurden die Kenn-
grofen Leistungsfaktor PF, Wirkungsgrad n und Total Harmonic Distortion THD, der Netzphasen-
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strome ermittelt, vgl. Tab. 8.6.

Py 15 | 22 | 33 | 40 |kW
Uvu || 208 | 208 | 400 | 400 | V
PF | 0,996 | 0,098 | 0,094 | 0,996 | -
n 925 | 94,1 | 938 | 96,2 | %
THD, || 3,17 | 3,07 | 3,17 | 3,20 | %

Tab. 8.6: Leistungsfaktor PF', Wirkungsgrad 7 und Total Harmonic Distortion THD 4 der Netzphasenstrome
fiir unterschiedliche Ausgangsleistungen Py bei verschiedenen NetzauBenleiterspannungen Uy, und 10 A Aus-
gangsstrom.

Man erkennt in Abb. 8.33 einen sowohl (fast) konstanten Wert des Leistungsfaktors von PF = 0,996,
d. h. nahe 1,0, als auch eine konstante Total Harmonic Distortion TH D 4 von etwa 3,1 % im untersuchten
Leistungsbereich. Der Wirkungsgrad 7 steigt mit steigender Ausgangsleistung (und mit steigender Aus-
gangsspannung) und erreicht bei 4 kW Ausgangsleistung (d. h. bei Nennausgangsspannung) einen Wert
von 97,4 %. Im Vergleich dazu wurde fiir einen Betriebspunkt bei Uy, = 450 V und Py = 4 kW fiir ein
Einzelsystem ein Leistungsfaktor von PF = 0,997, eine Total Harmonic Distortion THD 4 = 6,4 % und
ein Wirkungsgrad von n = 95,8 % ermittelt, vgl. Abb. 7.16.
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Abb. 8.33: Leistungsfaktor PF, Wirkungsgrad 7 und Total Harmonic Distortion TH D 4 der Netzphasenstrome
in Abhéngigkeit der Ausgangsleistung Py bei verschiedenen Netzauflenleiterspannungen Uy ;; und 10 A Ausgangs-
strom.

8.5 Bewertung der Parallelschaltung und mdogliche Verbesserungen

Wie die Simulation von zwei parallel geschalteten Drei-Phasen Drei-Schalter tiefsetzstellerbasierten Gleich-
richtersystemen zeigt, kann durch die Wahl eines geeignetes Modulationsverfahrens eine gute Eigensta-
bilitdt der Aufteilung des Gesamt-Ausgangsstromes auf beide Gleichrichtersysteme erreicht werden. Es
wurde jenes Modulationsverfahren gewéhlt, das geringe Schaltverluste sowie minimale Rippelkomponen-
ten auf der Eingangs- als auch auf der Ausgangsseite aufweist, das phasenversetztes Ansteuern der beiden
Teilsysteme ermoglicht zudem eine Reihe von Vorteilen beziiglich Betrieb und praktischer Realisierung.
Fiir den Verlauf des Zwischenkreisstromes spielt auch die Wahl des wihrend des Freilaufzustandes im ge-
schlossenen Zustand verbleibenden Leistungstransistors eine Rolle, es wurde hier der Leistungstransistor
gewiihlt, der in der Phase mit der betragsmiifig geringsten Phasenspannung liegt. Die experimentelle Ana-
lyse zeigt, dass die Implementierung dieses Modulationsverfahrens auch ohne symmetrierende Regelung
eine sehr gute Aufteilung des Ausgangsstromes auf beide Systeme liefert.
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Um das Gleichgewicht der Zwischenkreisstrome und damit ein Gleichgewicht der Verlustaufteilung
auch im Fall einer vorhandenen Stérquelle, wie sie in der Praxis auftreten kann, zu gewahrleisten, muss ei-
ne symmetrierende Regelstruktur vorgesehen werden. Die vorgestellten Regelstrukturen verwenden einen
zusétzlichen Freilaufzustand, wodurch die Teilgleichstrome beider Systeme einander angeglichen werden
konnen. Durch den zusétzlichen Freilaufzustand, der den urspriinglichen Freilaufzustand ganz oder teil-
weise ersetzt (und somit die aktiven Schaltzusténde und die Stromaufnahme vom Netz nicht beeinflusst),
werden die Stroménderungsraten der beiden Pulsgleichrichtersysteme geéndert, wodurch die Gleichstréome
symmetriert werden kénnen. Die Dauer des zusétzlichen Freilaufzustandes wird dabei in Abhéngigkeit
der Abweichung der beiden Teilgleichstrome voneinander berechnet.

Die experimentelle Analyse zeigt, dass durch das Einfiigen eines zusétzlichen Freilaufzustandes zusétz-
liche Schaltverluste entstehen, daher wird die urspriingliche Regelstruktur, die zusétzliche Freilaufzustande
von beliebiger Dauer (bis zur Dauer des urspriinglichen Freilaufzustandes) erlaubt, durch eine Hysterese-
regelung erginzt, die eine Zuschaltung eines zusétzlichen Freilaufes nur dann vorsieht, wenn die Differenz
der Zwischenkreisstrome der beiden Gleichrichtersysteme einen festgesetzten Hysteresewert von z. B.
+1 A iiber- bzw. unterschreitet (Regelung 2). Eine weitere Einsparung von Schaltverlusten kann erfolgen,
wenn der gesamte Freilaufzustand durch den symmetrierenden Freilaufzustand ersetzt wird (Regelung 1).

Um die beiden Regelverfahren 1 und 2 vergleichen zu kénnen, wurden Stérwiderstéinde in Serie zu den
Zwischenkreisinduktivitdten geschaltet, um Storquellen zu simulieren und so eine Unsymmetrie der beiden
Gleichstrome zu erhalten. Der Vergleich der Regelstrukturen fiir unterschiedliche Betriebspunkte zeigt,
dass jenes Regelverfahren, das die gesamte Freilaufdauer durch einen zusétzlichen Freilaufzustand ersetzt
(Regelverfahren 1), bei geringen Aussteuergraden (d. h. bei langer relativer Dauer des Freilaufzustandes)
Storspitzen in den Teilgleichstromen von bis zu 25 % des Ausgangsstromes aufweist. Regelstruktur 2, bei
der die Dauer des zusétzlichen Freilaufzustandes in Abhéngigkeit der Unsymmetrie berechnet wird, zeigt
hier wesentlich besseres Verhalten, es muss jedoch bedacht werden, dass hier zusétzliche Schaltverluste
entstehen, die jedoch durch geeignete Wahl der Hysteresebreite gering gehalten werden kénnen. Fiir die
Implementierung in der Praxis wird daher Regelverfahren 2 empfohlen.

Die Analyse des Gesamtverhaltens der parallel geschalteten Pulsgleichrichtersysteme liefert sehr gute
durchschnittliche Werte fiir den Leistungsfaktor von PF = 0,996, fiir den Wirkungsgrad von n = 97,4 %
und fiir den Klirrfaktor der Eingangsstrome THD 4 = 3,2 %. Weiters zeigt die aktive Regelung zur
Symmetrierung der Zwischenkreisstrome keinen verschlechternden Einfluss auf das Verhalten der Netz-
phasenstréome.

Vorteilhaft an der vorgestellten Regelstruktur ist auch die Moglichkeit der einfachen Erweiterung
auf mehrere (n) parallel geschaltete Systeme, wobei ein symmetrierender Reglereingriff in n — 1 Syste-
men vorgesehen werden muss. Die Einbindung der Hochsetzsteller- Ausgangsstufe in die Parallelschaltung
erfordert keine Anderung an der beschriebenen Regelstruktur, es wire auch moglich, den dadurch entste-
henden weiteren Freiheitsgrad fiir Beeinflussung des Zwischenkreisstromes fiir die Regelung zu niitzen.
Es muss jedoch bedacht werden, dass die symmetrierende Regelung auch in den Gebieten arbeiten muss,
wo die Hochsetzstellerausgangsstufe nicht aktiv ist, womit die Symmetrierung iiber die Tiefsetzstellerein-
gangsstufe naheliegend ist.



Kapitel 9

Zusammenfassung und Ausblick

In dieser Arbeit wurde ein neuartiges dreiphasiges Pulsgleichrichtersystem mit einer Dreischalter-TT-
iefsetzstellereingangsstufe und einer integrierten Hochsetzstellerausgangsstufe mit sinusférmigen Netz-
stromen und ohmschem Grundschwingungsverhalten fiir einen weltweiten Einsatz, d.h fiir den Betrieb in
einem weiten Eingangsspannungsbereich von 208 V ... 480 V Auflenleiterspannung, mit einer Ausgangs-
spannung von 400 V und einer Nennleistung von 5 kW vorgestellt.

Die Schaltung des Gleichrichtersystems wurde in Kapitel 1 aus der Kombination eines konventionel-
len Stromzwischenkreisumrichters mit einer integrierten Hochsetzstellerausgangsstufe entwickelt, wobei
die Briickenzweige der eingangsseitigen Tiefsetzstellerstufe derart vereinfacht wurden, dass nur mehr ein
Schalter — umgeben von vier Dioden — in jedem Briickenzweig benttigt wird. Damit erreicht man einen
minimalen Realisierungsaufwand, der damit verbundene unidirektionale Leistungsfluss ist kein Nachteil,
da von der Anwendung als reines Gleichrichtersystem ausgegangen wird.

Das Gleichrichtersystem wurde in Kapitel 2 theoretisch analysiert und es wurden die Stromraumzei-
ger bestimmt, die fiir die Bildung des Eingangsstromes zur Verfiigung stehen. Weiters wurden die Strom-
und Spannungsbeanspruchung der passiven und aktiven Bauelemente von Tiefsetzstellereingangsstufe
und Hochsetzstellerausgangsstufe analytisch berechnet.

Die unterschiedlichen Moglichkeiten, die aktiven Schaltzustdnde und den Freilaufzustand der Tief-
setzstellereingangsstufe innerhalb einer Pulshalbperiode anzuordnen, sowie die Wahlmoglichkeit, ob und
welcher Leistungstransistor wihrend eines 7/3-breiten Netzintervalls im eingeschalteten Zustand verblei-
ben soll, wurden in Kapitel 3 hinsichtlich der auftretenden Schaltverluste verglichen und ein Modu-
lationsverfahren mit den geringsten Schaltverlusten ausgew#hlt, bei dem der Leistungstransistor jener
Phase mit der betragsmiBig geringsten Phasenspannung fiir ein 7/3-breites Intervall im eingeschalteten
Zustand ist.

Basierend auf den Ergebnissen der vorhergehenden Kapitel und auf den Systemparametern von 5 kW
Ausgangsleistung und 400 V Ausgangsgleichspannung in einem weiten Eingangsspannungsbereich von
208 V ... 480 V AufBenleiterspannung wurde in Kapitel 4 die Dimensionierung eines Leistungsteils
vorgenommen, und es wurden die passenden Leistungshalbleiter und deren Schutzbeschaltung sowie die
passiven Bauelemente ausgewahlt. Auf dem Leistungsteil wurde auch eine Eigenbedarfsversorgung vor-
gesehen, womit die Ansteuerung der Leistungshalbleiter, die Versorgung der Liifter und des Steuerteils
sichergestellt ist. Der Leistungsteil weist eine Leistungsdichte von 965 W/ dm® auf. Der Steuerteil wur-
de mittels eines digitalen Signalprozessors (ADSP 21061 Sharc von Analog Devices) realisiert, in den
das Programm zur Regelung des Gleichrichtersystems sowie zur Berechnung der Einschaltdauern der
Leistungstransistoren implementiert wurde. Die Anpassung und Uberwachung der GroBen des Gleich-
richtersystems wurde auf einem zusétzlichen Signalanpassungsbord durchgefiihrt, die Einheiten, die fiir
die Regelung des Gleichrichtersystems durch den Signalprozessor benétigt werden (Digitalisierung der
Messwerte, Vorgabe der Dauer einer Pulsperiode, Ausgabe der Schaltsignale), wurden auf einer Periphe-
riekarte untergebracht, auf die das Signalprozessorbord aufgesteckt ist.

Um die Dimensionierung der Leistungshalbleiter zu kontrollieren, wurde in Kapitel 5 eine detaillierte
experimentelle Analyse des Schaltverhaltens der Leistungstransistoren und -dioden vorgenommen, wobei
die Schaltverluste bei allen vorkommenden Schalthandlungen ermittelt und daraus die Gesamtverluste
sowie der Wirkungsgrad berechnet wurden. Damit kénnen ein sicherer Betriebsbereich in Abhéingigkeit
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von Schaltfrequenz und Ausgangsleistung und somit die zuldssigen Betriebsparameter ermittelt werden,
wobei die Pulsfrequenz auf fp =~ 24 kHz fiir die gewiinschte Ausgangsleistung und den weiten Ein-
gangsspannungsbereich festgelegt wurde. Der berechnete Wirkungsgrad liegt dabei zwischen 95,0 % und
96,2 %. Die Analyse des Schaltverhaltens und die Festlegung der zuléssigen Betriebsparameter wurden
auch fiir die Realisierung der Tiefsetzstellereingangsstufe mit von IYXS Semiconductor GmbH gefertig-
ten Modulen VUI 30-12N1, die die Leistungshalbleiter eines Briickenzweiges enthalten, durchgefiihrt. Mit
einem modularen Aufbau kann damit z. B. eine Ausgangsleistung von 10 kW bei einem Wirkungsgrad
von etwa 95,5 % fiir die Tiefsetzstellerstufe erreicht werden. Weiters wurde in diesem Kapitel der Einfluss
von Nichtidealitdten auf das Betriebsverhalten des Gleichrichtersystems untersucht. Es zeigte sich, dass
mehrere Faktoren den globalen Mittelwert der Tiefsetzstellerausgangsspannung beeinflussen, was jedoch
schon durch einen Regler mit geringer Bandbreite ausgeglichen werden kann. Weiters beeinflusst die Si-
gnalmessung das Verhalten der Ausgangsgrofien, dieser Einfluss kann jedoch durch die Verwendung von
genauen Widerstdnden gering gehalten werden, der Einfluss der Flussspannungsabfélle der Leistungs-
halbleiter konnte durch eine geeignete Vorsteuerung zum Grofiteil aufgehoben werden.

In Kapitel 6 wurden die in Kapitel 3 vorgestellten Modulationsverfahren hinsichtlich der Span-
nungsbelastung an den eingangsseitigen Filterkondensatoren sowie hinsichtlich des Rippelstromes an der
Zwischenkreisinduktivitéit verglichen, wobei sich zeigte, dass jenes Modulationsverfahren, das die gerings-
ten Schaltverluste aufweist, auch die kleinste Rippelbelastung der Eingangsfilterkondensatoren und der
Zwischenkreisinduktivitéit zeigt. Weiters wurde in diesem Kapitel auch die Grundlage fiir eine genaue
Dimensionierung der eingangsseitigen Kondensatoren und der ausgangsseitigen Induktivitit gegeben.

Die in Kapitel 7 entworfene Regelstruktur weist die Eigenschaft auf, dass ein Betrieb des Gleichrich-
tersystems mit ohmschem Netzverhalten auch in unterschiedlichen Netzfehlerzustdnden weiterhin moglich
ist, wobei das unsymmetrische Netz, der Ausfall einer Phase sowie der Kurzschluss und der Erdschluss bei
gleichzeitigem Phasenausfall als Fehlerzustdnde angenommen wurden. Die Regelung wurde so konzipiert,
dass keine Umschaltung der Regelstruktur zwischen Normalbetrieb und dem Betrieb in einem Fehler-
zustand notwendig ist, weiters wurde eine Reduktion der Ausgangsleistung im Fall eines zweiphasigen
Betriebszustandes vorgesehen, um eine Uberlastung des Gleichrichters zu vermeiden. Die experimentelle
Analyse zeigte eine einwandfreie Funktion der Regelung des Gleichrichtersystems sowohl im stationiren
Betrieb als auch beim Ubergang vom Normalzustand in einen Fehlerzustand oder beim Ubergang zwi-
schen zwei Fehlerzustdnden, wobei die Netzphasenstrome stets proportional zur Netzphasenspannung
waren. Weiters kam es in den untersuchten Betriebsfillen zu keinen nennenswerten Uberspannungs- oder
Uberstromspitzen. Die charakteristischen Kenngréfien des Gleichrichtersystems wie Leistungsfaktor, Total
Harmonic Distortion der Netzphasenstrome und Wirkungsgrad weisen fiir den Betrieb in einem Fehlerfall
dhnliche Werte wie im Normalbetrieb auf, dort wurden fiir Ausgangsleistungen grofler 2 kW fiir den
Leistungsfaktor Werte zwischen 0,990 und 0,998 ermittelt, die Ausnahme stellt nur der Bereich kleiner
Eingangsspannung dar; die Total Harmonic Distortion der Netzphasenstréme lag zwischen 2 % und 10 %,
wobei sich die hohen Werte durch die Resonanz des Eingangsfilters mit dem versorgenden Spartransfor-
mator erkldren lassen; fiir den Wirkungsgrad wurden Werte zwischen 91,0 % und 96,5 % gemessen, wobei
die Ergebnisse bei hoherer Eingangsspannung auf Grund der geringeren Strome besser sind.

Um eine hohere Ausgangsleistung als die mit 5 kW angenommene Nennleistung zu erhalten, wurde
in Kapitel 8 die Parallelschaltung von zwei Eingangsstufen des Gleichrichtersystems untersucht. Fiir die
Ansteuerung der Leistungshalbleiter der Gleichrichtersysteme zeigte sich das schon in den Kapiteln 3 und
6 bevorzugte Modulationsverfahren als giinstig hinsichtlich der Eigenstabilitdt der Stromaufteilung zwi-
schen den Gleichrichtersystemen sowie hinsichtlich des Stromrippels an den Zwischenkreisinduktivitaten,
wobei die Schaltzustandssequenzen der Gleichrichtersysteme um eine halbe Pulsperiode verschoben wur-
den, um die eingangs- und ausgangsseitigen Rippelkomponenten zu minimieren. Weiters erwies es sich
als vorteilhaft, den Leistungstransistor jener Phase, die die betragsméflig kleinste Spannung aufweist,
wihrend eines 7/3-breiten Netzintervalls im eingeschalteten Zustand zu belassen. Die Symmetrierung
der Zwischenkreisstrome — und damit der Lastaufteilung zwischen den beiden Gleichrichtersystemen —
wurde durch unterschiedliche Freilaufzustdnde realisiert, die den urspriinglichen Freilaufzustand entwe-
der teilweise oder ganz ersetzen konnen. Es wurden unterschiedliche Regelstrukturen vorgestellt, wobei
sich in der experimentellen Analyse jene Regelstruktur als vorteilhaft erwiesen hat, die in einem Gleich-
richtersystem einen zusétzlichen Freilaufzustand mit variabler Lénge bis zur Dauer des urspriinglichen
Freilaufzustandes einfiigt, wenn die Differenz der beiden Zwischenkreisstrome einen bestimmten Wert
iiberschreitet. Im untersuchten Leistungsbereich bis 4 kW Ausgangsleistung bei Nennausgangsspannung



KAPITEL 9. ZUSAMMENFASSUNG UND AUSBLICK 130

wurde fiir die Parallelschaltung von zwei Tiefsetzstellereingangsstufen ein Leistungsfaktor von 0,996, eine
Total Harmonic Distortion der Netzphasenstrome von 3,1 % und ein Wirkungsgrad von 97,4 % ermittelt.

Zusammenfassend kann gesagt werden, dass das dreiphasige Pulsgleichrichtersystem mit Dreischalter-
Tiefsetzstellereingangsstufe und integrierter Hochsetzstellerausgangsstufe fiir unterschiedliche Anwendun-
gen, wie etwa als Versorgung von Umrichtern mit variabler Zwischenkreisspannung fiir z.B. Heizung,
Liiftung und Klimaanlagen, als Telekommunikations-Stromversorgungsmodul oder als Stromversorgung
fiir industrielle Prozesse wie z.B. induktive Heizung oder Schweiflen eingesetzt werden kann; die Aus-
gangsspannung von 400 V erlaubt weiters den Einsatz von DC/DC-Konvertern, wie sie aus Einphasen-
Anwendungen bekannt sind. Die grolen Vorteile des Gleichrichtersystems gegeniiber einem einfachen
Hochsetzsteller oder Tiefsetzsteller sind

e der hohe Wirkungsgrad von bis zu 96,5 % iiber einen weiten Eingangsspannungsbereich,

e die einfache Regelstruktur, die auf Phasengréfien und nicht auf der Raumzeigerregelung beruht,
e das ohmsche Netzverhalten auch wihrend eines Netzfehlers, wobei

e im Fall des zweiphasigen Betriebs noch etwa 60 % der Ausgangsleistung geliefert werden kénnen,

e die einfache Moglichkeit der Parallelschaltung von mehreren Systemen, womit die Rippelkomponen-
ten der Eingangs- und Ausgangsgrofien weiter abgesenkt und die Baugrofle der Filterkomponenten
reduziert werden konnen,

e der einfache Aufbau des Leistungsteils — gegeniiber einem Hochsetzsteller kann eine Hochlaufein-
richtung entfallen,

e die Moglichkeit des Einsatzes von Leistungsmodulen, womit der Aufbau des Leistungsteils wesentlich
vereinfacht werden kann.

Die weiteren Schritte in der Entwicklung des Gleichrichtersystems sind der Einsatz neuer regelungstech-
nischen Methoden und die Realisierung eines noch kompakteren Systems unter Verwendung der neuesten
Technologien fiir Kiithlung, Leistungshalbleiter und passive Komponenten.
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Anhang A

Stromraumzeiger und Berechnung
der Einschaltdauern

A.1 Leitzustinde und Stromraumzeiger

A.1.1 INTERVALL 1, o € (0; %)
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Tab. A.1: Schaltzustandsfunktionen s;, dazugehorige
Gleichrichtereingangsstrome iy,; und Stromraumzeiger Abb. A.1: Am Gleichrichtereingang in Intervall 1 zur
iy ; fir Intervall 1. Verfiligung stehende Stromraumzeiger iy ;.
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A.l1.2

INTERVALL 2, ¢y € (%; %)

Netzspannungsverhéltnis uy s > un,r > un,T.
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Tab. A.2: Schaltzustandsfunktionen s;, dazugehorige
Gleichrichtereingangsstrome iy, ; und Stromraumzeiger
iy, J fiir Intervall 2.

Abb. A.2: Am Gleichrichtereingang in Intervall 2 zur
Verfiigung stehende Stromraumzeiger iy ;.

A.1.3 INTERVALL 3, oy € (3;m)

Netzspannungsverhéltnis uy s > un,7 > un,R.
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Tab. A.3: Schaltzustandsfunktionen s;, dazugehorige
Gleichrichtereingangsstrome iy;,; und Stromraumzeiger
iy ; fiir Intervall 3.

Abb. A.3: Am Gleichrichtereingang in Intervall 3 zur
Verfiigung stehende Stromraumzeiger i; ;.
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A.1.4 INTERVALL 4, oy € (m; 4%)

Netzspannungsverhéltnis uy r > un.s > un,R.
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Tab. A.4: Schaltzustandsfunktionen s;, dazugehorige
Gleichrichtereingangsstrome iy,; und Stromraumzeiger
iy ; fir Intervall 4.

A.1.5 INTERVALL 5, oy € (3F;—%)

Netzspannungsverhéltnis uy,r > un,r > un,s.
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Tab. A.5: Schaltzustandsfunktionen s;, dazugehorige
Gleichrichtereingangsstrome iy, ; und Stromraumzeiger
iy, J fiir Intervall 5.
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Abb. A.4: Am Gleichrichtereingang in Intervall 4 zur
Verfligung stehende Stromraumzeiger iy ;.
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Abb. A.5: Am Gleichrichtereingang in Intervall 5 zur
Verfiigung stehende Stromraumzeiger iy ;.
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A.1.6 INTERVALL 6, on € (—%;0)
Netzspannungsverhéltnis uy g > un,T > un,s.
AQ
- - - - 1 . TU6

| SR S§s ST | R ,s wWT | 1y, | =U,(000) v -

0 0 0] 0 0 0 0 Lo \Luaon

0 0 1] 0 0 0 0 SO0

0o 1 0|0 0o 0 0 Loaon™ L 0

2 |

0 1 1 0 -1 +I v g1 /

1 0 0 0 0 0 0 /. .

1 0 1 |+I o0 ~I % Teti%  Luaio = Lo

1 1 0|+ -1 0 % ITe 7% -176

1 1 1 +1 -1 0 % Te 7% LU,((np_ ]
Tab. A.6: Schaltzustandsfunktionen s;, dazugehorige
Gleichrichtereingangsstrome iy;,; und Stromraumzeiger Abb. A.6: Am Gleichrichtereingang in Intervall 6 zur
iy,; fir Intervall 6. Verfligung stehende Stromraumzeiger i ;.
A.2 Analytisch geschlossene Berechnung der relativen Einschaltdauern
Die Berechnung der relativen, auf eine Pulshalbperiode TQ—P bezogenen Einschaltdauern §; der aktiven

Schaltzustdnde und des Freilaufzust"andes kann auch auf analytisch geschlossenem Weg nur unter Zuhil-
fenahme einfacher goniometrischer Uberlegungen erfolgen. Der Berechnungsgang ist hier fiir das Winkel-

intervall oy € (0; ) aufgezeigt, vgl. Abb. A.7.

6

-
-

lU,(101) ElU,(ul)
100 o
I '

~ .
¢, +1U6 / 6(101) Luao

6(110) Ly i
Luaio

-116

Abb. A.7: Bildung des Sollstromraumzeigers i;; am Gleichrichtereingang im Winkelintervall o € (0; §). Das

fiir die Berechnung der relativen Einschaltdauern herangezogene Dreieck ist grau hervorgehoben.
Mit dem Sinussatz erhilt man fiir die Anteile des Sollstromraumzeigers

da01) * liv, oyl sin(E 4 ou)

510) " liv, (10|  sin(§ —eu)’

die Projektion der beiden Anteile auf den Sollstromraumzeiger i;; ergibt

o 2 T s
iy = %I' [5(101) 'COS(g —u) + 0(110) 'COS(E +ou)|,

wobei der Betrag der zur Verfiigung stehenden Raumzeiger (vgl. Tab. 2.1)

2

i =i =—]
|_U,(101)| |_U,(110)| /3

(A.3)
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ist. Damit folgt fiir die relativen Einschaltdauern §(191) und d(;110) unter Verwendung der Definitionsglei-
chung (2.11) fiir den Aussteuergrad M der Tiefsetzstellereingangsstufe

do1y = M- B cos(prr) — ?Sin(s%)l ; (A.4)
b0y = M- |é cos(pu) + ?sin(ch)] . (A.5)

Mit der Forderung, dass die Summe der relativen Einschaltdauern innerhalb einer Pulshalbperiode gleich
1 sein muss, ergibt sich fiir den Freilaufzustand

6FL =1- (5(101) — 5(110) =1-M- COS((pU). (Aﬁ)

Da in einer praktischen Realisierung die Winkel ¢ bzw. ¢ 5 normalerweise nicht bekannt sind, ist es sinn-
voll, die Winkelfunktionen durch die Eingangskondensatorspannungen bzw. durch die Netzspannungen
zu ersetzen. Es sind fiir ein nullsystemfreies Netzspannungssystem

1
cos(py) = T “UN,R; (A.7)
N
. 1
sin(py) = ﬁ—ﬁ'(uN,S*UN,T)- (A.8)
N

Weiters wird der Modulationsindex durch den Sollwert der Tiefsetzstellerausgangsspannung U* und den
Spitzenwert der Netzspannung Uy ersetzt,

2 U*
M=—-—. (A.9)
3 Uy
Damit erhilt man fiir die relativen Einschaltdauern
2 U*
d101) = -3 7 “UN,T, (A.10)
2 U*
d110) = 3 0_]2\[ “UN,S, (A.11)
2 U*
1) = 1—-—=+—=—"- . A.12
FL 302 UN,R ( )

Die Ergebnisse entsprechen mit Uy = luc, | und mit uy; = uc,,; den Resultaten (2.26), (2.29) und
(2.32) aus Abschnitt 2.5.

A.3 Ersetzen von Zeitgroflen durch Raumzeigergroflien

Im Folgenden wird am Beispiel der Eingangsfilterkondensatorspannungen gezeigt, wie die Gréfien uc,. ;
des Zeitbereichs durch die dazugehorige Raumzeigergrofle ue, und umgekehrt ersetzt werden konnen.
Mit dem Realteil uc,, o und dem Imaginérteil uc, g des Raumzeigers

2 1
UCra = 3 |UCRR TG (ucp,s +ucp,T) (A.13)
1
uces = 7 (ucp,s — Ucp,T) - (A.14)

erhiilt man fiir das Quadrat des Raumzeigerbetrages

luc, | = (Judtuj= (A.15)

4
2 2 2 2
> == Cr,R T UCp,s T UC, T — UCp,R " UCE,§ — UCp,S " UCE,T — UCp,T Uy R) -
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Da ein nullsystemfreies Spannungssystem vorausgesetzt wird,
UCp,R + UCr,S + UCr,T = 07 (A16)

kann fiir (A.16) vereinfachend auch geschrieben werden:

4
3 (UQCF,R + UCk,R * UCE,S T uchs) (A.17)
4

luc, |* = 3 (U5 +Ucr.s  UCHT + U, T) (A.18)
4
3 (Uch,T + UCp,T " UCr,R T u%F,R) , (A.19)

bzw. erhilt man unter Verwendung der Auflenleiterspannungen

1

5 (ucr,sR - ucr,s +uck TR - UCE,T) (A.20)
1

lue,|* = 3 (wep, 18 - UCr,T + UCp,RS * UCH,R) (A.21)
1
3 (UCr,RT * UCp,R T UCH,ST * UCK,S) - (A.22)

Des weiteren kann statt des Raumzeigerbetragsquadrats |uc, |* auch geschrieben werden (vgl. [64]):

wil N

2
|ECF |2 = (u2C'F,R + u2CF,S + u2C'F,T) = g Z u2CF,i' (A23)
7

Der Beweis fiir (A.23) ldsst sich durch Gleichsetzen des rechten Teils von (A.16) mit dem mittleren Teil
von (A.23) erbringen:

4

§ (u%’F,R + u%’F,S + u%’F,T — UCp,R " UCF,S — UCF,S " UCR,T — UCF,T * UCF,R) = (A.24)
2
= § (u2CF,R + u2C'F,S + U2CF,T) ) (A25)

umformen liefert

UG R+ Uep s+ UGp 1+ 2UCH R UCk,s +2UCk,s - UCy T+ 2UCe T Ucpr = 0 (A.26)
(ucp.r +Ucp,s +ucer)’ = 0, (A27)

die Richtigkeit von (A.27) folgt durch die Tatsache, dass die Kondensatorspannungen nullsystemfrei sind.
Damit kénnen sowohl (A.17) — (A.19), (A.20) — (A.22) oder (A.23) fiir die Umrechnung von Gréflen
im Zeitbereich in den Raumzeigerbereich und umgekehrt herangezogen werden.

A.4 Relative Einschaltdauern fiir die gesamte Netzperiode
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| eve ] d(011) | d(101) | d(110) OFL
(=%:%) - —é%ucn %ﬁucns 1- %%Ucp
(%7%) +3‘u |2UCF,S +3|u |2UCF, — 1+2 3‘u ‘QU/CF’
(%%%ﬁ) —§ mg;lz UCE,T - _émg—*P“CnR 1— %mg* P UCEk,S
(%7%) - +3‘u ‘2UCF,T +3‘u ‘2UCF,S 142 3|u |2UCF,R
(55) ‘g%u%s _gmg;P“CﬂR - - §\ *\“‘CBT
(37775*%) +3‘u |2UCF, - +3|u |2'UJCF,R 1+ 2 3‘u ‘2UCF,S

142

Tab. A.7: Relative Einschaltdauern 6; der aktiven Schaltzustéinde und des Freilaufzustandes fiir die gesamte

Netzperiode.



Anhang B

Berechnung der globalen Mittel- und
Effektivwerte der Stréme

B.1 Schaltungsstruktur ohne explizite Freilaufdiode

Fiir die alternative Schaltungsstruktur ohne eine explizite Freilaufdiode D, vgl. Abb. B.1, ergeben sich
z.T. andere globale Mittel- und Effektivwerte der Leistungshalbleiter der Tiefsetzstellereingangsstufe als
fiir die Schaltungsstruktur mit expliziter Freilaufdiode, da der Freilaufpfad bei nicht vorhandener Freilauf-
diode immer iiber einen Briickenzweig fithrt. Da die Leistungsdioden D;y+ nicht im Freilaufpfad liegen,
bleibt ihre Strombelastung unverdndert. Unter der Annahme, dass immer der Leistungstransistor der
Phase mit der betragsméfig kleinsten Spannung wéihrend des Freilaufzustandes im eingeschalteten Zu-
stand bleibt, erhélt man fiir die in Phase R liegenden Leistungsdioden Dg + und den Leistungstransistor
Sk in Sektor 1 (¢y € (05 §))

UCk,R

iDR+,avg = iSR,avg = (5(110 + 6(101)) =I-M- |UC | - fN : COS(QDU)v <B1)
F
7;D)g,,avg = Oa (BQ)
in Sektor 2 (or € (§; %))
. . U 2
Y!Dry,avg = VSg,avg = I. 6(101) =I1-M- |5;’ | =Iy- COS(QDU)ﬂ <B3)
F
iDR,,a'ug = 07 (B4)
in Sektor 3 (o € (5; %), (Freilauf iiber Briickenzweig R)
. . U 2w
iDpysavg = i8mavg = 1 (8a01) +d100) =1 (1~ M- WC—(,F*T) =1 — Iy - cos(py — ?), (B.5)
—LUF
. U A 2w
iDn_avg = 1000y =1-(1+M- ﬁ) =T+ Iy - cos(py + 5), (B.6)
2Cr
in Sektor 4 (¢y € (3;%), (Freilauf iiber Briickenzweig R)
. U A 2w
!Dpy,avg = I-b100=1"- (1 - M- ﬁ) =I—-1In- COS(QDU - ?), (B'7)
Uc,
. . U’CF, 7 27
1Dr_,avg = 'Sr,avg = I. (5110 + 5(100)) =1I- (1 + M- | | ) - I+IN . COS(SOU + ?)a (B8)
Yoy
in Sektor 5 (v € (33 %))
iDR+,avg = 07 (Bg)
. . u A
iDn_avg = iSpavg = 1 6110=—-1-M:- |5F | = —In - cos(pv), (B.10)
Cr

143
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in Sektor 6 (py € (3F; 7))

iDR+,avg = 07 (B.ll)

. . U ~
ZDR_,avg = ZSR,avg = I (5101 —+ 5110) =—I-M- CF’ | = —IN . COS(QOU), (B12)

|UCF
in Sektor 7 (¢ € (m; X))

iDR+,avg =0 (B13)

. . Uu. ~
Y!Dr_,avg = YSg,avg = I (6(110) + 6(101)) —I-M- —Crk =—In- COS(SDU)a (B14)

|UCF|
in Sektor 8 (py € (%T; 4%))
iDpsavg = O, (B.15)

. . u A
1Dg_,avg = 'Sg,avg = I- 5(101) =—I1-M- CF’R = _IN . COS(QDU% (B16)

[7e
in Sektor 9 (¢y € (4; 2F), (Freilauf iiber Briickenzweig R)

UCp,T

iDnsavgy = I-0aopy=1-(1—M-: e )y =1—1Iy-cos(py + 23 ), (B.17)
iDp_avg = iSpavg = I -(d@01) +90100) =1 (1+M - 1|LUCTF7S|) =T+1Iyn- cos(py — 2%), (B.18)
Ucp
in Sektor 10 (¢y € (2F; —Z), (Freilauf iiber Briickenzweig R)
iDgy avg = 1Sp,avg = 1+ (0110 +90(100)) =1- (1 —M - T;TFFT') =1—1In-cos(pu + 2%), (B.19)
iDy avg = I-0100=1-(1+M- ifg | ) =1+ Iy -cos(py — %ﬁ) (B.20)
F
in Sektor 11 (¢ € (—%;—F))
iDpy,avg = Spavg = 1-010=1-M- chj = In - cos(pp), (B.21)
iDn avg = 0, (B.22)
und in Sektor 12 (¢y € (—%;0))
iDpyavg = iSmavg = 1+ (101 +8110) =1+ M - 75;’ = I - cos(pw) (B.23)
iDn avg = 0. ) (B.24)

Die globalen Strommittelwerte fiir die einzelnen Leistungshalbleiter ergeben sich wie in Abschnitt 2.6.1
durch Integration iiber eine Netzperiode und sind fiir die Leistungshalbleiter aller Briickenzweige i, i =
R, S, T giiltig,

i 27 4ar
1 ERN 3 . o iz
Ipivavy = 5-- (/ (In cos py) dpu +/ (I — Iy - cos(py — ?))dng +/ OdSDU>
-3 3 3
I
- = B.25
3’ ( )
1 27\' R 2
Ip; avg o OdSOU + (I + 1IN - cos(pr + ?)) dey+
_% 3

2w 4rm 3

3 3

4T7r R 57\' 2
/ (—In - cospy) doy —|—/ (I—l—IN cos(py — —))dgoU> =
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I
= = B.26
4 (8.26)
1 5 3 . o
Is, avg = o (/ Iy - cos py dey +/ (I — Iy -cos(py — —))dchJr
3 3
F o 5
/ (I+ Iy - cos(py + )) doy —1—/ (—In - cospy) doy+
3 2
i o 5 o
. (I—l—IN cos(py — —)) doy + (I — Iy - cos(py + )) doy | =
5 ¥
I Iy
= -4 —. B.27
3t (B.27)

Die Ergebnisse sind auch giiltig, wenn ein anderer Freilaufpfad ausgewéhlt wird, d.h. wenn ein Leistungs-
transistor einer anderen Phase wihrend des Freilaufzustands im eingeschalteten Zustand bleibt. Z.B. kann
der Leistungstransistor der Phase mit der positivsten oder negativsten Spannung ausgewéhlt werden. Die
gesamten Ergebnisse sind in Abb. B.1 zusammengefasst.

I
K Dl+ o Dl+,avg g
[ N DiN— 77777777777 3 I2
IDiNt avg — / ! / IDii,rms = ?
R Py
= N | ’ AN I = — 4+ N
1 Diyy xms (Mt DL.N+¥ 777777777 § N Siave T g m
; 1'2 IN 0

Abb. B.1: Globale Strommittel- und Effektivwerte der Leistungshalbleiter der Tiefsetzstellereingangsstufe ohne
explizite Freilaufdiode Dp.

B.2 Hochsetzstellerausgangsstufe

In Abb. B.2 sind die Stromverldufe in Leistungstransistor S und Leistungsdiode D innerhalb einer
Pulsperiode fiir aktive Hochsetzstellerausgangsstufe § > 0 dargestellt. Damit lassen sich die globalen
Mittel- und Effektivwerte der Strome durch die Leistungshalbleiter einfach bestimmen.

7 Alg
I
0 1-0 1
T Alp
A T
0 1-5 1

Abb. B.2: Stromverlauf innerhalb einer Pulsperiode Tp fiir aktive Hochsetzstellerausgangsstufe, (a): Strom ig
in Transistor S und (b): Strom ¢p in Diode D, 7 bezeichnet die relative, auf eine Pulsperiode bezogene Zeit.

B.3 Ausgangskondensator

Der Strom ic, durch den Ausgangskondensator ist fiir aktive Hochsetzstellerausgangsstufe (6 > 0) in
Abb. B.3 dargestellt. Der Strommittelwert ergibt sich nach der allgemeinen Forderung zu Null,

icy,avg = (I —1Io) - (1 —=6) +(—Lo) -6 =0, (B.28)
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fiir den Effektivwert erhalt man

0

iCo,rms = V(I —10)2- (1= 6) + (—Io)2- 6 = I - 1=s (B.29)
A7
-1, .
0 —t
I | |
‘0 -5 1

Abb. B.3: Verlauf des Stromes ic, innerhalb einer Pulsperiode T fiir aktive Hochsetzstellerausgangsstufe im
Ausgangskondensator Cp, 7 bezeichnet die relative, auf eine Pulsperiode bezogen Zeit.



Anhang C

Ermittlung der globalen
Schaltverlustleistung

C.1 Schaltzustandssequenz 1.2

| Ubergang | S | U
(111) «» (110) | St | ucp,sT
(110) <> (010) | Sr | Uc,Rs

Tab. C.1: Schaltende Leistungstransistoren S; und geschaltete Spannungen u fiir den Ubergang zwischen den
Schaltzustdnden fiir Sequenz 1.2. Die Schaltfunktion der Phase, deren Leistungstransistor sich fiir ein Z-breites
Intervall im geklemmten Zustand befindet, ist durch Unterstreichung hervorgehoben.

Die Schaltverlustenergie innerhalb einer Pulsperiode ist

wi0,1.2(t) = kI (uey,s7(t) + uc,, rs(t)) = kluc, rr(t), (C.1)

der Mittelwert der globalen Schaltverlustleistung fiir alle drei Leistungstransistoren ergibt sich damit zu

1 [F 3v3 .
P1_2 = 7/ kaIUCF,RT(SOU)d(PU = kapIUN (CZ)
6 J0

C.2 Schaltzustandssequenz 1.3

Fiir die Ermittlung der Schaltverlustleistung ist die Kenntnis der vor bzw. nach dem Schaltvorgang am
Leistungstransistor anliegenden Spannung notwendig. Im Freilaufzustand j = (000) ist die Sperrspan-
nungsverteilung der Leistungshalbleiter von kapazitiven Verhéltnissen abhéngig und kann daher nicht
eindeutig bestimmt werden. Nimmt man jedoch an, dass beim Ubergang vom aktiven in den Freilauf-
zustand zuerst ein Schalter gedffnet wird, der Zwischenkreisstrom in die Freilaufdiode kommutiert und
danach der zweite, noch geschlossene Schalter verlustfrei geéffnet wird, kann die Schaltverlustleistung wie
fiir Schaltzustandssequenz 1.1 oder 1.2 ermittelt werden.

| Ubergang | S | U |
(111) «+ (110) St UCp,ST
(110) <~ (000) Sgr oder Sg UCr, RS

Tab. C.2: Schaltende Leistungstransistoren S; und geschaltete Spannungen u fiir den Ubergang zwischen den
Schaltzusténden fiir Sequenz 1.3.

147
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Die Schaltverlustenergie innerhalb einer Pulsperiode ist

w10,1.3(t) = kI (ucy,s7(t) + uc,, rs(t)) = kluc, rr(t), (C.3)

der Mittelwert der globalen Schaltverlustleistung fiir alle drei Leistungstransistoren ergibt sich damit zu

%gk fpIUy. (C.4)

1 [%
Prys—— / kfpTuc, rr(pv)doy =
5 Jo

C.3 Schaltzustandssequenz 2.1

| Ubergang | Si | U
(110) < (100) | Ss | ucy,Rrs
(100) < (101) | St | ucy RT

Tab. C.3: Schaltende Leistungstransistoren S; und geschaltete Spannungen u fiir den Ubergang zwischen den
Schaltzustdnden fiir Sequenz 2.1. Die Schaltfunktion der Phase, deren Leistungstransistor sich fiir ein Z-breites
Intervall im geklemmten Zustand befindet, ist durch Unterstreichung hervorgehoben.

Die Schaltverlustenergie innerhalb einer Pulsperiode ist

w150,2.1(t) = kI (ucy rs(t) + ucy rr(t)) = 3kluc, r(t), (C.5)

der Mittelwert der globalen Schaltverlustleistung fiir alle drei Leistungstransistoren ergibt sich damit zu

1 % 9 .
P2.1 = 7/ SkprucFﬁR(gay)dgaU = ;k‘fPIUN (C6)
6 J0

C.4 Schaltzustandssequenz 2.2

Es wird wie in Abschnitt C.2 die Annahme getroffen, dass beim Ubergang von einem aktiven Zustand
in den Freilaufzustand die Schalter nacheinander getffnet werden und somit ein definiertes Spannungs-
verhéltnis fiir die Ermittlung der Schaltverluste vorliegt.

| Ubergang | S; | U
(110) <~ (000) SR oder SS UCkr,RS
(000) 4 (101) SR oder St UCy RT

Tab. C.4: Schaltende Leistungstransistoren S; und geschaltete Spannungen u fiir den Ubergang zwischen den
Schaltzusténden fiir Sequenz 2.2.

Die Schaltverlustenergie innerhalb einer Pulsperiode ist

W10,2.2(t) = kI (ucy, rs(t) + ucy rr(t)) = 3kluc, r(t), (C.7)

der Mittelwert der globalen Schaltverlustleistung fiir alle drei Leistungstransistoren ergibt sich damit zu

1 [ 9 N
Pz,g = ?/ 3kprucF,R(g0U)dg0U = ;kprUN (CS)
6 J0
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| Ubergang | Si | U |
(100) — (110) | Ss | ucy,rs
(110) — (111) | St | ucp,st
(111) — (100) | St | vwep,RT

Tab. C.5: Schaltende Leistungstransistoren S; und geschaltete Spannungen u fiir den Ubergang zwischen den
Schaltzusténden fiir Sequenz 3.1.

C.5 Schaltzustandssequenz 3.1

Fiir den Ubergang vom aktiven Schaltzustand j = (111) in den Freilaufzustand j = (100) wird angenom-
men, dass zuerst der Schalter Sg verlustfrei geschaltet wird und danach der Schalter St 6ffnet.
Die Schaltverlustenergie innerhalb einer Pulsperiode ist

U}1<_>0’3,1(t) = 2kg_11 (UCF,RS(t) + UCF,ST(t)) + 2k1HOIUCp,RT(t) = 2kIUCF,RT(t)7 (Cg)

der Mittelwert der globalen Schaltverlustleistung fiir alle drei Leistungstransistoren ergibt sich damit zu

63

1 (% 3 .
Py = ?/ 2kaIUCF,RT(<PU)d<PU = kaPIUN (C.10)
% Jo



Anhang D

Auswahl der Leistungshalbleiter

D.1 Tiefsetzstellereingangsstufe

D.1.1 LEISTUNGSTRANSISTOREN

Gewahlter Leistungstransistor:
TIRG4PF50W von International Rectifier, Warp-Speed IGBT [14]
Sperrspannung:
Vees =900 V
Kollektorstrom:
Io=28A @ To=100°C
Vorwirtswiderstand zwischen Kollektor und Emitter (vgl. Abb. 2 in [14]):
rop =22,5mQ @ T; =150 °C
Vorwirtsspannungsabfall zwischen Kollektor und Emitter (vgl. Abb. 5 in [14]):
Vep~1,75V @ I5=150A; Ty = 150 °C
VCE ~ 1,65 vV @ Ic = 6,5 A; TJ =150 °C
Gesamte Schaltverlustenergie (vgl. Abb. 11 in [14]):
Ers~1,2m)] @ Io=150A; Ty =150 °C; Voo =720 V
Ers~0,8mJ @ Io=6,5A;T;=150°C; Voo =720 V
Thermischer Widerstand zwischen Sperrschicht und Gehause, maximaler Wert:
Re.sc = 0,64 K/W

Schaltverlustleistung:
Mit der in Abschnitt 3.1 ermittelten globalen Schaltverlustleistung fiir Schaltzustandssequenz 1.2 erhélt
man

3Unu 3 V2.-208V
P = F - =1,2 -31,25kHz - —+ —m8— - 1,7 =2 D1
5,208V Tsfp— Voo frR=12mJ 31,25 kHlz- — - — ,T=25W, (D.1)
3 V2480V
PS,48()V = 0,8 mJ . 31,25 kHZ . ; . W . 1,7 = 39 W, (DQ)

wobei angenommen wird, dass sich die Schaltverluste proportional zur geschalteten Spannung verhalten.
Leitverluste:

Die Leitverluste eines IGBTs kénnen durch den Flussspannungsabfall Vog und den Vorwértswiderstand
rog charakterisiert werden,

Proosy = Veg-Is; ag +TCE -I?gimms =1,75V-15,04 +0,0225 Q- (18,8 A)> =34 W, (D.3)

Prasov = 1,65 V-6,5A4+0,0225 Q- (9,9 A)?> =13 W. (D.4)
Gesamte Verluste:

Pyeso0sv = Psoosv + Proogv =25 W+34 W=59 W, (D.5)

Pyes,asov =  Psagov + Pragoy =39 W+ 13 W =52 W. (D.6)
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Maximal auftretende Sperrschichttemperatur:
Die hochsten Verluste treten bei der kleinsten Eingangsspannung Uy, = 208 V auf, es ergibt sich dort
eine Sperrschichttemperatur 7'; von

T; = Tk +AT = Txx+(Ro. jo+Re.c5) Pyes 208y = 70 °C+(0, 6440, 82) K/W-59 W = 156 °C. (D.7)

Die maximal zuldssige Sperrschichttemperatur des ausgewahlten IGBT liegt bei 150 °C, da die Dimen-
sionierungsleistung Pg;,. jedoch 20 % {iiber der Nennleistung liegt, kann der IGBT IRG4PF50W als
Leistungstransistor der Tiefsetzstellereingangsstufe eingesetzt werden.

D.1.2 LEISTUNGSDIODEN Djn+

Gewaihlte Leistungsdiode:
RURG30100 von Intersil, Ultrafast Diode [15]
Sperrspannung;:
Verrym = 1000 V
Mittelwert des Vorwértsstromes:
Ipay =30A Q@ T¢=120°C
Vorwiértswiderstand:
TD:].OmQ Q TJ:].OOOC
Vorwirtsspannungsabfall (vgl. Abb. 1 in [15]):
Ve=1,0V @ Io=17,5A; T;=100°C
Ver=0,8V @ Io=3,2A; T;=100°C
Thermischer Widerstand zwischen Sperrschicht und Gehause, maximaler Wert:
Re jc = 1,2 K/W

Gesamte Verlustleistung (Leitverluste):

Pyesposv = Vi ID,nysavg +7D 1D, oms = 1,0V -7,5 A 40,01 Q- (13,3 A)? = 9 W,(D.8)
Pyesasov = 0,8 V-3,2A+0,01Q-(7,5A)>=3W. (D.9)
Maximal auftretende Sperrschichttemperatur:

Die hochsten Verluste treten bei der kleinsten Eingangsspannung Uy, = 208 V auf, es ergibt sich dort
eine Sperrschichttemperatur 7'; von

Ty =Tk +AT = TKK+(R®,JC+R@,CS)'Pges,208V =170 OC—l—(l, 2—1—0,82) K/W9 W =88 °C. (DIO)

Die maximal zuléssige Sperrschichttemperatur liegt bei 175 °C, die ausgewéhlte Diode RURG30100 kann
daher als Leistungsdiode der Tiefsetzstellereingangsstufe eingesetzt werden. Auf Grund der geringen er-
reichten Sperrschichttemperatur von 7y = 88 °C konnte auch eine Diode mit geringerer Stromtragfahig-
keit eingesetzt werden, eine solche war jedoch im gew&hlten Gehduse TO247 nicht verfiigbar.

D.1.3 FREILAUFDIODE Dp

Wegen der geringeren Strombeanspruchung der Freilaufdiode gegeniiber der Dioden der eingangsseitigen
Briickenzweige konnte eine Leistungsdiode mit geringerem Nennstrom verwendet werden. Um die La-
gerhaltung jedoch so einfach wie moglich gestalten zu kénnen, wird als Freilaufdiode ebenfalls der Typ
RURG30100 eingesetzt.

D.2 Hochsetzstellerausgangsstufe

D.2.1 LEISTUNGSTRANSISTOR

Gewihlter Leistungstransistor:
IRG4PC40W von International Rectifier, Warp-Speed IGBT [16]
Sperrspannung:
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Vees =600 V
Kollektorstrom:
Io=20A @ Tg=100°C
Vorwértswiderstand zwischen Kollektor und Emitter (vgl. Abb. 2 in [16]):
TCE — 35m} @ TJ =150 °C
Vorwirtsspannungsabfall zwischen Kollektor und Emitter (vgl. Abb. 5 in [16]):
Vep~1,6V @ Ig=84A; Ty =150 °C
Gesamte Schaltverlustenergie (vgl. Abb. 11 in [16]):
Brs~0,5m] @ Io=84A;T;=150°C; Voo =720 V
Thermischer Widerstand zwischen Sperrschicht und Geh#use, maximaler Wert:
Re.c = 0,77 K/W

Schaltverlustleistung:
Die geschaltete Spannung des Leistungstransistors der Hochsetzstellerausgangsstufe betrigt unabhéingig
von der Eingangsspannung bzw. vom Schaltzustand der Tiefsetzstellereingangsstufe 400 V,

400 V
720 V

wobei angenommen wird, dass sich die Schaltverluste proportional zur geschalteten Spannung verhalten.
Leitverluste:

U
Ps 208y = ETsfpV—OfR =0,5mJ - 31,25 kHz - 1,7=15 W, (D.11)
cc

Proosv =Ver  Isavg + 7B 1éms = 1,5 V8,4 A40,035 Q- (14,1 A)> =20 W, (D.12)
Gesamte Verluste:
Pyes 208v = Ps208v + Proosv =15 W+ 20 W =35 W, (D.13)
Maximal auftretende Sperrschichttemperatur:
Ty = Tkx+AT =Tgk + (Re,sc + Re,cs) - Pyes,208v = (D.14)

= 70 °C+ (0,77 +0,82) K/W-35 W = 126 °C.

Die maximal zuldssige Sperrschichttemperatur liegt bei 150 °C, der ausgewéhlte IGBT IRG4PC40W
kann daher als Leistungstransistor der Hochsetzstellerausgangsstufe eingesetzt werden.

D.2.2 LEISTUNGSDIODE D

Gewihlte Leistungsdiode:

RURG3060 von Intersil, Ultrafast Diode [17]
Sperrspannung:

Verrym = 600 V
Mittelwert des Vorwértsstromes:

Iray =30 A @ T¢=120°C
Vorwiértswiderstand:

rp=10m) @ 7T;=100°C
Vorwértsspannungsabfall (vgl. Abb. 1 in [17]):

Ve=1,0V @ Io=7,5A; T;=100°C
Thermischer Widerstand zwischen Sperrschicht und Geh#use, maximaler Wert:

Ro.jc=1,2K/W

Gesamte Verlustleistung (Leitverluste):
Pyes208v =V - IDavg + 7D ~I,%’Tms =1,0V-15,0A +0,01 Q- (18,8 A)> =19 W, (D.15)
Maximal auftretende Sperrschichttemperatur:
Ty =Tk +AT = Tg g +(Re,7c+Ro,cs) Pges,208v = 70 °C+(1,240,82) K/W-19 W = 108 °C. (D.16)

Die maximal zuldssige Sperrschichttemperatur liegt bei 175 °C, die ausgewéhlte Diode RURG3060 kann
daher als Leistungsdiode der Hochsetzstellerausgangsstufe eingesetzt werden.



Anhang E

DC/DC-Ersatzmodell

Die Dimensionierung der passiven Bauelemente wurde anhand eines Gleichspannungsersatzmodells durch-
gefiihrt. Dabei wird die Hochsetzstellerausgangsstufe direkt vom dreiphasigen System iibernommen, die
Tiefsetzstellereingangsstufe wird durch einen einfachen DC/DC-Tiefsetzsteller ersetzt, vgl. Abb. E.1
[65].

Abb. E.1: DC/DC-Ersatzschaltbild des dreiphasigen Gleichrichtersystems.

Fiir die Ermittlung der Eingangsspannung des Ersatzsystems wird ausgehend vom Modulationsindex M
der dreiphasigen Tiefsetzstellereingangsstufe ein Modulationsindex Mpc/pc der Tiefsetzstellerstufe des
DC/DC-Ersatzmodells bestimmt. Der maximale Modulationsindex M betrigt jeweils in der Intervallmitte
Max = % (vgl. Abb. 2.6), fiir das DC/DC-Ersatzmodell erhilt man einen maximalen Modulationsindex
von MDC/DC,max = 1, es ist daher

V3 U
M =Y M =_= E.1
DC/DC 2 Un ’ ( )
wobei U der Mittelwert der Spannung iiber der Freilaufdiode Dp bzw. iiber dem Leistungsschalter der
Hochsetzstellerstufe und Uy die Eingangsspannung des DC/DC-Ersatzsystems ist. Fiir den Zusammen-

hang der Eingangsstrome gilt
V2
In=—71I . E.2
N 3 N,DC/DC (E.2)
Das Tastverhéltnis der Hochsetzstellerausgangsstufe berechnet sich wie fiir das dreiphasige System,

U

) =1-—. E.3
perpo =1- 7 (£3)

Es ergeben sich damit die in Tab. E.1 angegebenen Betriebsparameter.

[ Uvu | M | 6 || Uv | Mpcypc | dpcypc | T ]
208 V 1 0,36 || 294 V 0,866 0,265 20,4 A
327V 1 0 462 V 0,866 0 15,0 A
480V | 068 0 || 679V | 0589 0 15,0 A

Tab. E.1: Betriebsparameter des DC/DC-Ersatzmodells in Abhingigkeit der Eingangsspannung.
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E.1 Dimensionierung des Filterkondensators

Mit den Betriebsparametern aus Tab. E.1 erhélt man die in Abb. E.2 gezeigten Verldufe der Schaltsignale
STies Und Sgoch, der Spannung up, an Freilaufdiode, der Spannung u’ am Tiefsetzsteller-Leistungstransistor
und der Spannung uy an der Zwischenkreisinduktivitéit sowie des Zwischenkreisstromrippels Ai. Wird
das Gleichrichtersystem als verlustfrei vorausgesetzt, erhilt man fiir den Eingangsstrom Iy

Uy

I E4
V=t (E.4)

fiir den Strom durch den Filterkondensator gilt
iCF = IN,DC/DC - iU; iCF,avg =0, (E5)

wobei ¢y der Strom durch den Leistungstransistor Stries ist. Damit erhdlt man die in Abb. E.2 darge-
stellten Verldufe des Tiefsetzstellereingangsstromes iy und des Eingangsfilterkondensatorstromes ic,,.

Stier A 1%1}0/00 ; Stier A 1#4”[)0/[)0 ; Srier A 1-M, DC/DC .
M M I M
5 > > >
SHoch DC/DG SHach sHOL’h
P A ™ v L
u u
Upr A DE A DE A 1
294V 5[ 462 V- 5 679V _l I_ 5
u’a u’A u’a
400 V | | t 400V t 400V t
=P =H =P
ULk Urh 5 ULk 5
[TV v E— t“ 62V > 279V | >
-106 V/ : > -400V ~400V
A]’ ? Aimax iﬂ Al T Aimax K ill Al T\Aimax K i“
II'UA (257 ) 3 ;UA 3
.IN zu .IN Eu .IN | iu
lCFA LCFA ZCFA
g Lo [ 2
-1 ST ST -
0 T,/2 T, 0 T2 T, 0 T2 T,
(@) (b) (c)

Abb. E.2: Verlauf der Schaltsignale sricy und sgocn, der Spannungen an Freilaufdiode up,., Tiefsetzsteller-
Leistungstransistor 4’ und Zwischenkreisinduktivitit uz sowie des Zwischenkreisstromrippels Ai innerhalb einer
Pulsperiode Tp fiir (a) kleinste, (b) mittlere und (c¢) gréfite Eingangsspannung des DC/DC-Ersatzsystems.

Kleinste Eingangsspannung, Un = 208 V
Mit Abb. E.2(a) erhélt man fiir den Effektivwert des Filterkondensatorstromes

2 1 [ A Ab2 Ai\?
W rms = 7 /0 IN,DC/DCdtu+/O (IN,DC/DC_I_2At#’2t> dt,+
A2 Ai o AP
I I+ —+—t de

Atus Ai AP\
I -+ —+—t] dt =
+ /0 (N,DC/DC + 5 + At > m

1 — Mpc/pc N Ai* Mpe/pe 1 - Mpc/pc

= I]2V,DC/DC ~ I]2V,DC/DC (E.6)

Mpec/pc 12 Mpec/pc
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mit

1 — Mpc/pe Mpc/pc — 1+ dpc/pc

—— DS Aty = —2Y 5 [PC Atys=1—bpcpe.  (BT)
Auf Grund des geringen Zwischenkreisstromrippels (Aimax = £10 %) kann der zweite Term in (E.6)
vernachléssigt werden. Mit den Zusammenhéngen zwischen den Gréen des DC/DC-Ersatzsystems und
dem dreiphasigen System (E.1) und (E.3) ldsst sich das Ergebnis transformieren,

Aty,1 =

2
9 . =-—-M
i%’p,rms = 5I12V \/§M . (E8)
Mittlere und gréflite Eingangsspannung, Uny =327 V, U1 =480 V
Mit Abb. E.2(b) und (c) erhélt man

. ) Mtur Aty Ai 2
) = - I dt, + / <I I+ — t) de¢, | =
Cr,rms T2_P /0 N,DC/DC “'u 0 N,DC/DC MDC’/DC’ ©
_ 1 — Mpco/pe | A Mpo/pe 2 1— Mpc/pc (E.9)
- N,DC/DC MDC/DC 12 ~ *N,DC/DC MDC/DC ’ :
mit
1— Mpc/pc
Aty 1= — Aty 2 = Mpc/pc (E.10)

der zweite Term in (E.9) kann wieder vernachléssigt werden, die Umrechnung fiir das dreiphasige System
erfolgt wie bei kleinster Eingangsspannung.

E.2 Dimensionierung der Zwischenkreisinduktivitéit

Kleinste Eingangsspannung, Unj =208 V
Fiir einen maximalen Stromrippel von +10 % erhilt man

Nipax =0,2-20,4 A =4,1 A, (E.11)

daraus resultiert mit Abb. E.2(a) eine Induktivitit von

At dpc/pc — (1= Mpc/pc) 1
L = el = = E.12
Aimax “r fP A7;max “r ( )
0,265 — (1 — 0,866) 1
= . . 2 4 == H E.l
31,25 kHz 1A HV=03m (E.13)

Mittlere Eingangsspannung, Unj =327 V

Mit den Betriebsparametern aus Tab. E.1 erhélt man die in Abb. E.2(b) gezeigten Verldufe der Schaltsi-
gnale stier und sgoch, der Spannungen an Freilaufdiode up,., Tiefsetzsteller-Leistungstransistor u' und
Zwischenkreisinduktivitit uy, sowie des Zwischenkreisstromrippels Ai. Fiir einen maximalen Stromrippel
von +10 % erhilt man

Aimax =0,2-15,0 A=3,0 A, (E.14)
daraus resultiert eine Induktivitit von
At 1—Mpc/pc 1
L = H = = E.15
Aimaux b fP AZ'max ur ( )
1—0,866 1
= ! -400 V = 0,57 mH. (E.16)

31,25 kHz 3,0 A

Grofite Eingangsspannung, Un jj = 480 V
Mit den Betriebsparametern aus Tab. E.1 erhilt man die in Abb. E.2(c) gezeigten Verldufe der Schaltsi-
gnale stier und Sgoch, der Spannungen an Freilaufdiode up, , Tiefsetzsteller-Leistungstransistor u' und
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Zwischenkreisinduktivitit uy, sowie des Zwischenkreisstromrippels Ai. Fiir einen maximalen Stromrippel
von +10 % erhilt man

Alpax =0,2-15,0 A=3,0 A, (E.17)
daraus resultiert eine Induktivitit von
At 1-— MDC/DC 1
L = H = = E.18
AZ.max ur fP Aima‘x ur ( )
1—-0,589 1
= ! -400 V=1,7 mH. (E.19)

31,25 kHz 3,0 A

E.3 Dimensionierung des Ausgangskondensators

Fiir die Berechnung der Stromrippelbelastung des Ausgangskondensators wird ebenfalls das in Abb. E.1
gezeigte DC/DC-Ersatzschaltbild herangezogen. Die Verldufe des Schaltsignale der Leistungstransistoren
des Tiefsetzstellers s7y.5 und des Hochsetzstellers sgocn sowie des Zwischenkreisstromes ¢ sind Abb. E.2
entnommen, damit lassen sich die Verldufe der Strome in der ausgangsseitigen Diode ip und im Aus-
gangskondensator i¢, und daraus der Rippelstromeffektivwert ic, rms bestimmen, vgl. Abb. E.3.

S A 1;£_IWDC/DC Stier A 1#4‘400/00 Srier A 1=Mpe,pc
tu tu tu
6 ’ ?
sHoch DC/ DG SHoch SHach
I B v 2
! A Aimax ;—f‘ Aimax K ’ A Aimax K
P i B pl L ] -
L L L
lIDA iIDA iIDA
L L L
I; l, =1, L, =1, L,
Legh ic,; ey
IL_é” b 0 b 0 ‘ b
-1
0 T2 T, 0 T2 T, 0 T2 T,
(a) (b) (c)

Abb. E.3: Verlauf der Schaltsignale s7icy und Sgoch, der Strome in der Zwischenkreisinduktivitét ¢, in der Diode
des Hochsetzstellers ip und im Ausgangskondensator ic, innerhalb einer Pulsperiode T'p fiir kleinste (a), mittlere
(b) und grofte Eingangsspannung (c¢) des DC/DC-Ersatzsystems.

Kleinste Eingangsspannung, Uny = 208 V

1 1-Spc/pC A A 2 1+épc/pC
2 7 7 2
;2 = — 2/ Iy—-I+————— ¢ dt / —D2dt =
LCo,rms Tp o 0 + 2 1_ 5DC/DC Iz Iz + 1*5D;7/Dc ( ) ©
dpc/pe A? dpc/pc
= == L= (1-6 ~ [T E.20
' T—3pon0 + 43 ( pc/pe) = I R S (E.20)

der zweite Term kann auf Grund des geringen Rippels des Zwischenkreisstromes (Aipax = £10 %)
vernachlassigt werden. Das Ergebnis kann direkt auf das dreiphasige System iibertragen werden, indem

dpc/pc durch § ersetzt wird,
0

;2 ~ T2 : E.21
1 0 1 B 6 ( )

Co,rms
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Mittlere und gréfite Eingangsspannung, Uny =327 V, U1 =480 V
Mit dem Effektivwert fiir dreieckférmige Verldufe erhélt man fiir den Effektivwert des Ausgangskonden-
satorstromes bei deaktivierter Hochsetzstellerausgangsstufe (d.h. Uy > 327 V),

AiN? 1 A2
2 = (=) z==—. E.22
zCo,rms ( 2 > 3 12 ( )

Der Vergleich der Ergebnisse (E.21) und (E.22) zeigt, dass die Rippelstrombelastung bei kleinen Ein-
gangsspannungen, d.h. bei aktiver Hochsetzstellerausgangsstufe (6 > 0), hoher ist als bei deaktiviertem
Hochsetzsteller.



Anhang F

Schaltpline der praktischen
Realisierung

Im Folgenden finden sich die Schaltpline fiir den Leistungsteil (Abb. F.1 — Abb. F.3), fiir die analoge
Signalaufbereitung und Messung (Abb. F.4, Abb. F.5) und fiir die digitale Signalverarbeitung
(Abb. F.6, Abb. F.7). Das Schaltungslayout, die Bestiickungspline und die Stiicklisten sind auf der
beigelegten CD-ROM enthalten.

Anmerkung: Die in den Schaltplinen fett eingetragenen Anderungen wurden wihrend der experi-
mentellen Untersuchungen vorgenommen und sind noch nicht im Schaltungslayout beriicksichtigt!

Im Folgenden sind die Daten des Hochfrequenztransformators fiir die Eigenbedarfsversorgung (vgl.
Abb. F.3) angegeben:

Kern: RM10, Material N41, ohne Mittelloch, Luftspalt: 0,13 mm
(Siemens Matsushita B65 831-J630-J14)
Wicklungen: vgl. Tab. F.1

Wdg. 1 Primérwicklung

Wdg. 2.1 — 2.4 Sekundarwicklungen

N Windungszahl

Un Windungsnennspannung

l Windungslénge (mittlere Linge x N)

Pyrgg. benotigte Ausgangsleistung

Iwag. rms Effektivwert des Stromes einer Wicklung, Iwdg..rms = ”LU‘“‘ . \/%
0 relative Einschaltdauer der Halbbriicke, § = 0, 3125

A Windungsquerschnitt (fiir < 3 A/mm?)

R Wicklungswiderstand, R = p - [/A mit p = 1/56 Qmm?/m
Peco, Kupferverluste der Wicklung, Pg,, = I‘%Vdgwms ‘R

|de.||N|U/V|l/mm|P/W|Ide,,TmS/A| A / mm? |R/Q|Pcu/W|

T [ 44] 220 | 2200 30 0,282 0,2 0,2 0,016
21 || 9 | 20 450 10 1,03 0,2 0,04 0,04
22 |[11| 24 550 10 0,36 0,2 0,05 0,04
23 || 9 | 20 450 ~0 ~0 d=0,2mm | 0,04 ~0
24 | 4| 10 200 10 2,07 0,2 0,018 | 0,077

Tab. F.1: Parameter der Wicklungen des Hochfrequenztransformators fiir die Eigenbedarfsversorgung.
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Abb. F.1: Schaltplan des Leistungsteils, Teil 1. Leistungskreis.
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Anhang G

Fotografien des (zleichrichtersystems

G.1 Fotografien des Leistungsteils

Eingangsfilter- Eingangsfilter- Stromwandler f. d.  Zwischenkreis- Ausgangs-

Lifter o . . . N
induktivititen kondensatoren Zwischenkreisstrom  induktivitdten kondensatoren

Abb. G.1: Seitenansicht des Leistungsteils des Gleichrichtersystems.
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Eigenbedarfsversorgung Gate Ansteuereinheiten

Stromwandler
fir die Netz-
phasenstréome

Eingangsklemmen Sicherungen Snubber Ausgangsklemmen

Abb. G.2: Platine des Leistungsteils.

Gate Ansteuereinheit Snubber

Abb. G.3: Detail des Platine des Leistungsteils: Gate-Ansteuereinheit und Snubber einer Phase.
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G.2 Fotografien des Steuerteils

Bandpassfilterung
Messung o!er der Eingangsfilter-
Eingangsfilter- kondensatorspg.
kondensatorspg.

Messung des

Zwischenkreis-

t

Kiinstlicher stromes
Sternpunkt
Messung der Analoge Regelung
Gleichspannungen (nicht bestiickt)

Uberwachung des

Messung und Zwischenkreis-
Spitzenerkennung stromes und der
der Netzphasen- Ausgangsspannung
strome
Start/Stop-Taster
Abb. G.4: Signalanpassungsbord.
Signalprozessorbord Analogausgang A/D-Wandler Analogeingang

ADSP-21061 SHARC

Outl
EPROM1

SectorInfo

T, L =\ ' Digital-
y : i ausgang

Digitaleingang PLD1 ADC-Enable PWM Quarz PLD2

Abb. G.5: Signalprozessorbord und Peripheriekarte.



Anhang H

Ermittlung der zulissigen
Betriebsparameter

H.1 Berechnung des maximalen Stromes

Ausgehend von der Schaltverlustleistung der Leistungstransistoren (5.16), der Leistungsdioden der Briicken-
zweige (5.17) sowie der Freilaufdiode (5.18) — hier mit allgemein gehaltenen Faktoren k', und di,,
(l=EIN,AUS, m =S, Dund n=Dp — 5,5 — 5,5 = Dp) angegeben —

fp (1 Dr—s 1 (11De—S\? | Dr—s (17De—S)>
Ps, = = (keins { (UN,ZU_;) +dgiy s (UN,I;;;) +

2 2
+RERs L (UNavg) T dEIs (UNiawg) + (H.1)
2I M

2
+ kRS s TUN vy + Fava s 1 (Uﬁ:{f;) + T(UCE,O +reE I)>

fp IM
P = ST (KBRS +kERD) + —(Uro+1p1) (H.2)
3M
PDF = T (1 — T) (UF70 +7rp I) (H3)

kann fiir jeden Leistungshalbleiter der Maximalwert des Stromes berechnet werden, indem die jeweilige
Verlustleistung mit der maximal abfithrbaren Verlustleistung Ppax (5.19) gleichgesetzt wird,

P AT
S, = )
Re 5,75
AT
PDi(N)i =FPp, = Ro b 1o’ (H4)
©,D,JS

mit AT = Tjmax — Tk ks Tymax = 150 °C, Tk x = 70 °C, Re 5,75 = (0,644 0,82) K/W und Re.p js =
(1,24 0,82) K/W. Der Losungsweg fiihrt iiber eine quadratische Gleichung und ist anhand der Verluste
eines Leistungstransistors aufgezeigt,

AT 2 2M
0 = gl e (aps (ukn®) s Ran)?) o 22 m5)

s
N——
c A
—g\2 2 2M
w1 | B (ki + K300 ) (URES") "+ (ks + k508s) (025)°) + 2 Ve
B

fiir den Maximalwert des Stromes durch den Leistungstransistor erhilt man

; __ B [B C
Somax = 7o T\ g4z T A
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H.2 Berechnung von Ausgangsleistung und Wirkungsgrad

In Abhéngigkeit der Eingangsspannung Uy wird mit (5.16) und (H.6) der maximal mogliche Strom Ipax
eines Leistungstransistors fiir eine bestimmte Pulsfrequenz fp berechnet. Mit I,,.x wird dann mit (5.17)
bzw. mit (5.18) die Verlustleistung an den Leistungsdioden berechnet, die Gesamtverluste ergeben sich
damit zu

PV,ges :?)Psi +12PD1,(N)i -‘rPDF, (H?)
mit der Eingangsleistung
P, *3ImaxMU (H.8)
in — \/5 N .
erhélt man schlieflich die Ausgangsleistung
Py =P, — PV,ges (Hg)
und den Wirkungsgrad
P
n=—". (H.10)



Anhang I

Analyse des Leistungsmoduls
VUI 30-12 N1

I.1 Messergebnisse der Schaltverlustleistung bei 20 °C Sperrschichttempera-
tur

1.2 Messergebnisse der Schaltverlustleistung bei 120 °C Sperrschichttempe-
ratur
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1600 4 600 |
400 1 Wil s o500V I WIS 8 520060 V
W / pJ [1200 1 /
1000 A _x 450V | 400 540/120 V
800 /"/ a0y 300 / 7
400 @?‘ M 200 \  560/230 V
200 = = 100 A ] 570/285 V
0 : | @ 1 @,
4000 — 2000 :
S-D b 500 V 5.9
3500 + Wauss // 450V — 1750 | WAUSS A 520/60V
W/ ud 000 - /t 400V 1500 540/120 V
p 9500 1 / L 350 V 1950 /
2000 %/‘\ 300V 1000 e K5R0NTBY
250 V [ 560/230 V
1500 - / ‘ 750 o %/‘
1000 2 500 e - 570/285 V
200 ® 3 ©
0 ; 0 | , , € |
500 753 ,
WEN D 520/60 V.
o 400 540/120 V
u
550/175 V
300 A
200 | 560/230 V
570/285
100 v
O } T (f) 1
0 10 20 30 40 50 0 10 20 30 40 50
— ——
I/A I/A

Abb. I.1: Schaltverlustenergie W}",, der Leistungstransistoren und Dioden fiir eine Sperrschichttemperatur von
Ty = 20 °C mit der geschalteten Spannung als Parameter. Schaltverluste des Leistungstransistors (a) bei Uber-
gang vom Freilauf in den aktiven Schaltzustand (Einschalten) und (b) bei Ubergang vom aktiven Schaltzustand
in den Freilauf (Ausschalten) und (c) Forward Recovery Verluste der Leistungsdiode D;_ beim Ubergang vom
Freilauf in den aktiven Schaltzustand. Schaltverluste des Leistungstransistors bei Ubergang zwischen zwei aktiven
Schaltzustéinden (d) Einschalten und (e) Ausschalten und (f) Forward Recovery Verluste der Leistungsdiode
D;_. Parameter: (a) — (c): geschaltete Spannung usr; (d) — (f): geschaltete Spannungen urr /ust.
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3500 1500
Dp—S } 500 V 5.5 ) 520/60 V
3000 WEI&,S /' 450V — 1250 WEIN,S /
s o
2000 — < 400V / / 560/230 V
A / _4 350V | 750
1500 Ty /3// 570/285 V
1000 i I%‘/A | 250 V 500 ./
500 -  — 250 1
6000 3000
5000 - WffﬁS{)SF —& 500V 9500 | Wiuss /' 520/60 v‘
450 V
W/ udl 4000 /// 400V —{ 2000 /' X 540120 V
350 V
3000 — 200V —| 1500 1 / X 550175V
2000 %% . 250V | oo ;/// 560/230 V
1000 — 500 £ 570/285 V
0 \ (b) 0 | (e)
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400 | 250V 9200 //} //‘ I
Zgg 1 150 /57/‘ 570/285 V
100 -
100 50 A A/
0 ‘ © 0 1 ‘ (€3]
0 10 20 30 40 50 0 10 20 30 40 50
—_—— —_—
I/A I/A

Abb. I.2: Schaltverlustenergie W}",, der Leistungstransistoren und Dioden fiir eine Sperrschichttemperatur von
Ty = 120 °C mit der geschalteten Spannung als Parameter. Schaltverluste des Leistungstransistors (a) bei Uber-
gang vom Freilauf in den aktiven Schaltzustand (Einschalten) und (b) bei Ubergang vom aktiven Schaltzustand
in den Freilauf (Ausschalten) und (c) Forward Recovery Verluste der Leistungsdiode D;_ beim Ubergang vom
Freilauf in den aktiven Schaltzustand. Schaltverluste des Leistungstransistors bei Ubergang zwischen zwei aktiven
Schaltzustéinden (d) Einschalten und (e) Ausschalten und (f) Forward Recovery Verluste der Leistungsdiode
D;_. Parameter: (a) — (c): geschaltete Spannung usr; (d) — (f): geschaltete Spannungen urr /ust.



Anhang J

Spannungsrippel am
Eingangsfilterkondensator

J.1 Zusammenhinge unter Annahme konstanter Bahngeschwindigkeit

Unter Annahme konstanter Bahngeschwindigkeit des Raumzeigers Au,, erhélt man den Zusammenhang

1 tpit1
T [ At + A, 6] (1)
Lpjie1 — fw tui o "
1
= g [(Auzc’p,t,hi,a + AUCF,tu,mOéAuCF,tu,HLOt + Auép,tu,iﬂ,a) =+ (JQ)

2 2
(AUCF 7tur,ivﬂ + Aucth}hivBAuCthMyi-Fl75 + AuCthu,i-%—lvﬁ)] :

A Au
Au i ZCRly i+
Cpty,i+1.B | ,\UZ const
| Au
L2

AuCF,t g~/ " i ---------- | 20

: i AECFJ# i
Aucy,, gzt LEEEEEESSS : 0

AuCF,t#,HW AucF .0 AU(F%M

Abb. J.1: Bahnkurve des Raumzeigers des Spannungsrippels AQCF zwischen zwei aufeinanderfolgenden Zeit-
punkten ¢, ; und ¢, i41.

Mit Abb. J.1 ergibt sich fiir den Raumzeiger des Spannungsrippels am Eingangsfilterkondensator zu
einem beliebigen Zeitpunkt ¢, ; <t, <?,:41

ty —tui
AQC’F (tu) = AucFytu,i + (Aucmtu,wl - AUCF7tu,i) n ;_11 _M; ] (J3)
i i

oder, nach Aufspaltung in Real- und Imaginérteil,

ty —tui
AU'CF#I (tu) = AUC’F’tu,ua + (Aucntu,wha - AuCFatu.,ha) E b (J'4)
bujitl = b
tu — tm
AUCF76(tN) = AUCF,tu,i,ﬁ + (AU’CFatu,iJrlaﬁ - AUCF,tu,iﬁ) Lot (J'5)
Hyit1 st

Einsetzen von (J.5) in (J.1) und anschlieflendes Integrieren fiihrt auf

1

142 .
12 —t,t,
bujit1 = tugi

AuCFut}L,i7a by + 2 AU’CFJ“J‘,,O& (AUCFJ“,HLOL - AUCF,tH,iya) t n
i+l 7 b

174
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3
% (tu — tu,i)

5 +
(tpyit1 — i)

2
=+ (AUCF7t;L,i+17a - AucF7t;/.,i7a)

142
12—t

+ AUCF,t“,i,ﬁ by +2 AUCF,tu,iﬂ (AucFatu,i+1aﬁ - AUCF,I‘/;L,WB) +
fw+1 - t/m'
1 3 tu=tu,it1
2 3 (ty —tu)
+ (AucFatp,i-Flyﬁ - AucF»%,iﬂ) ) (J6)
(s = twi)” ]|, .

Nach Einsetzen der Integrationsgrenzen erhélt man direkt (J.2).

J.2 Berechnung des Offsets fiir Modulationsverfahren 3

Mit der Bedingung, dass der Mittelwert des Spannungsrippels am Eingangsfilterkondensator innerhalb
einer Pulshalbperiode verschwinden muss,

2 t“:%Tp

Tn [Aucy r(ty) + Aucy,s(ty) + Aucy,r(t,)] dt, =0 (J.7)
t,=0

ldsst sich der dafiir notwendige Offset der Trajektorie des zugehorigen Spannungsraumzeigers berechnen.
Mit Abb. J.2 erhilt man

pyir &

/
Ut = U’t,_b,i,oé + AuO,ou
/ (J.8)

Ut, .8 = Ui, ,.8 + AUQ”@,
wobei die gestrichenen Gréflen dem urspriinglichen Koordinatensystem und die ungestrichenen Gréfien
dem offsetbehafteten Koordinatensystem zugeordnet sind.

AO AT
Auo,a E O;T/)/2;TP
U, :

tost +T,/2

e

’

tu2.B

utuZ’B

7

tost ot Tl2

Abb. J.2: Bahnkurve des Raumzeigers des Spannungsrippels Ach fiir Modulationsverfahren 3 innerhalb einer
Pulsperiode.

Fiir den zeitlichen Verlauf des Spannungsrippels am Eingangsfilterkondensator in Phase R ergibt sich

Aty = Auc, r(0<t, <t,)= % t+ Auga, (1.9)
folty) = Aucepr(tu <ty <tp)=

- AucF,tuz,g(l—m)AucF,tuha (t — 6pr) + Aucy o, + Atig o, (3.10)
f3(tu) = AU’CFHR(tlJ«Q <t < Tp/2) =

A LA
’UJCF,TP/2(,5 UCk ,tua,o (tf (1 _ 5(111))) +A’UJCF¢M2 +A’UJ07a, (Jl]_)
(111)
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damit erhdlt man fiir den Mittelwert Atc,. r(t,) innerhalb einer Pulshalbperiode

t

2 Tp/2
fa(ty) dt, + / f3(t,)dt,} =0. (J.12)

tul tu2

2 [
Mo ats) = 7t [ i) o+
P Jo
Auflésen der Gleichung nach Aug  liefert fiir den Offset Aug o

1
Aug o = 3 (AuCF,tHth(l —da11)) + AUCF,tHQ,Oé((s(llo) +9d111)) + AUCF,TP/Q,aé(lll)) ) (J.13)

mit dem Verlauf des Spannungsrippels in Phase S

g1ty = Auc,s(0<t, <t.)=
_1A + MBA 1 3
_ 5 RUCE tu,a 5 KAUCE,tu1,8 t+ (——AUQ,Q + iAUC’p,tul,ﬁ% (J'14)
OFL 2 2
gQ(tﬂ) = A’UJCF,S(tul < tp, < tp,Q) =
= _%AucF’t“Q’a + gAuCF’tl@’ﬁ — (_%AuCthulvoé + @AucFﬁtuuﬁ) (t — 6FL) +
d(110)
1 V3 1 V3
H o5 AUCk b0 + 5 AUCK 1,,6) + (=5 AU + <= Auo,p), (J.15)
gg(tu) = AUCF,S(t'ug <t, < Tp/?) =

3ot P DU, 128 = (F3AUG 0+ FDUC 1,08)
= S (t—(1—=9da11))) +
111

1 3 1 3
+(_§AU’CF¢,,L27O¢ + gAUCF,t“%ﬁ) + (—§AU0’O¢ —+ gAU(),ﬁ), (J16>

und dem Mittelwert A%, s(t,) innerhalb einer Pulshalbperiode

2 tul tug TP/2
AECF,S(tu) = T_P{/ g1 (t#) dt, + / 92(tﬂ) dt, + / gB(tu) dtu} =0. (J'17)
0

tul tuZ

erhélt man fiir den Offset Aug g

Auoﬁ =
1
2—\/5 (2Auo,a + Aucy t,,,a(1 = 0(111)) + \/gAUCF,tul,ﬁ((s(ln) — 1) + Aucp t,,0(0(110) + d(111))+
V3AuC, t,2,5(6(110) — 8111)) + Aucy 10 /2,00(111) — \/EAUCF,TP/ZB(S(lll)) : (J.18)

Losen der Gleichungen (J.13) und (J.18) liefert fiir die beiden Offsetgrofien

V3
Augq = e (5(110) +0(111) — (O(110) + 5(111))2) ) (J.19)
1
4

Augp = (5(111) —da10) + 0%i10) + 20010)0111) — 5(2111)) ~ (J.20)



Anhang K

Signalprozessorprogramm

/* */
/% */
/* Signal Processor Programm for the Control of a Three-Phase / Switch Buck Derived Wide Input */
/* Voltage Range PWM Unity Power Factor Rectifer with Integrated DC/DC Boost Output Stage */
/* */
/* */
#include ’’def21060.h’’ /* File containing symbolic names of system- and I/0-processor bits

(and register addresses of the I/0-processor). */

/* Directive defining handling of numbers in assembler. */

.PRECISION=32; /* Standard IEEE 32-bit single-precision format */

.ROUND_NEAREST; /* Rounding mode (to the next displayable value) */

/* Definitions for initializing the peripheral board */
#define PWM_Control Ox1 /* Defining the counting direction of the PWM channels in the PLDs:

0x0 : triangle: PWMO-7 counting synchronuos up and down,
switching signal for boost power transistor during
active switching states of buck stage.

0x1 : triangle: PWMO-3 counting ascending while
PWM4-7 counting descending (and vice versa),
switching signal for boost power transistor during
free-wheeling state of buck stage.

0x2 : sawtooth: PWMO-7 counting up all the time,
switching signal for boost power transistor during
active switching states of buck stage.

0x3 : sawtooth: PWMO-3 counting ascending while
PWM4-7 counting descending all the time,
switching signal for boost power transistor during
free-wheeling state of buck stage. */

/* */
/* Defintion of constants -—= */
/* Addreses of peripheral components in the external memory of the DSP: */
#define ADC1 0x400000 /* A/D converter 1 (memory bank O, 12 bit, read only) */

#define ADC2 0x400001 /* A/D converter 2 (memory bank O, 12 bit, read only) */

#define ADC3 0x400002 /* A/D converter 3 (memory bank O, 12 bit, read only) */

#define ADC4 0x400003 /* A/D converter 4 (memory bank O, 12 bit, read only) */

#define ADC5 0x400004 /* A/D converter 5 (memory bank O, 12 bit, read only) */

#define ADC6 0x400005 /* A/D converter 6 (memory bank O, 12 bit, read only) */

#define ADC7 0x400006 /* A/D converter 7 (memory bank O, 12 bit, read only) */

#define ADC8 0x400007 /* A/D converter 8 (memory bank O, 12 bit, read only) */

#define ADC9 0x400008 /* A/D converter 9 (memory bank O, 12 bit, read only) */

#define DigitalIN 0x400009 /* Digital input (memory bank O, 8 bit, read only) */

#define DAC_A 0x404000 /* DAC A (memory bank 2, 8 bit, write only) */

#define DAC_B 0x404001 /* DAC B (memory bank 2, 8 bit, write only) */

#define DAC_C 0x404002 /* DAC C (memory bank 2, 8 bit, write only) */

#define DAC_D 0x404003 /* DAC D (memory bank 2, 8 bit, write only) */

#define PWMO 0x406000 /* PWM channel O (memory bank 3, 8 bit, write only) */

177
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#define PWM1 0x406001 /* PWM channel 1 (memory bank 3, 8 bit, write only) */

#define PWM2 0x406002 /* PWM channel 2 (memory bank 3, 8 bit, write only) */

#define PWM3 0x406003 /* PWM channel 3 (memory bank 3, 8 bit, write only) */

#define PWM4 0x406004 /* PWM channel 4 (memory bank 3, 8 bit, write only) */

#define PWM5 0x406005 /* PWM channel 5 (memory bank 3, 8 bit, write only) */

#define PWM6 0x406006 /* PWM channel 6 (memory bank 3, 8 bit, write only) */

#define PWM7 0x406007 /* PWM channel 7 (memory bank 3, 8 bit, write only) */

#define SectorInfo 0x406008 /* Sector information (memory bank 3, 8 bit, write only) */

#define DigitalOUT 0x406009 /* Digital Output (memory bank 3, 8 bit, write only) */

#define ControlReg 0x40600F /* Control register in the PLDs (memory bank 3, 2 bit, write only) */

/* Masks for selection of the 6 intervals for the calculation of the relative on-times. For the correct
arrangement of the switching states within one pulse period, each interval is divided into 2 sectors. */

#define maskl 0x80000000 /* Interval 1; (-Pi/6; Pi/6); Sector 1 und Sector 12 */
#define mask2 0xC0000000 /* Interval 2; (Pi/6; Pi/2); Sector 2 und Sector 3 */
#define mask3 0x40000000 /* Interval 3; (Pi/2; 5Pi/6); Sector 4 und Sector 5 */
#define mask4 0x60000000 /* Interval 4; (5Pi/6; 7Pi/6); Sector 6 und Sector 7 */
#define mask5 0x20000000 /* Interval 5; (7Pi/6; 3Pi/2); Sector 8 und Sector 9 */
#define mask6 0xA0000000 /* Interval 6; (3Pi/2; -Pi/6); Sector 10 und Sector 11 */

/* Constants for controllers */

#define Kp_CurrentController 1.0 /* Gain Kp, DC link current controller (proportional part) */
#define Kp_VoltageController 0.005 /* Gain Kp, output voltage controller (proportional part) */
#define Ki_VoltageController 0.001 /* Gain Ki, output voltage controller (integrating part) */
#define Ki_CurrentController 0.001 /* Gain Ki, DC link current controller (integrating part) */

#define Anti_Windup_Bit O /* Bit O of the digtial input:
High: no switching signals applied to the power stage,
integration of the PI-type controllers disabled
Low: switching signals applied to the power stage,
integration of the PI-type controllers enabled */

/* Limits */

#define M_max 0.99 /* maximum modulation index of the buck stage,
limits the maximum value of the buck stage output voltage */
#define Outputvoltage 0.0 /* Output voltage reference value, default: 0.0 V, changed on-line */
#define Konstante TP 0.01 /* Constant for low-pass filtering output power reference */
#define IZKmax 25.0 /* Maximum peak value of the DC link current */
#define P_max 6000.0 /* Maximum allowable output power */
/* Reservation of memory space for variables in the RAM - */
.SEGMENT/DM seg-dmda; /* Declaration of variables in data store memory */
.VAR Kp_I; /* Gain of the DC link current controller (P-part) */
.VAR Kp_U; /* Gain of the output voltage controller (P-part) */
.VAR Ki_U; /* Gain of the output voltage controller (I-part) */
.VAR IntSum; /* Integration Sum */
.VAR UcR; /* Input filter capacitor voltage in phase R */
.VAR Uc_S; /* Input filter capacitor voltage in phase S */
.VAR Uc_T; /* Input filter capacitor voltage in phase T */
.VAR U; /* reference value of the buck stage output voltage u */
.VAR UBuck; /* Actual value of the buck stage output voltage */
.VAR IZK_ ref; /* Reference value of the DC link current */
.VAR IZK; /* Actual value of the DC link current */
.VAR IZK_average; /* (IZK(k)+IZK(k-1))/2, Average value of two sampling values */
.VAR UO; /* Actual value of the output voltage */
.VAR UO_ref; /* Reference value of the output voltage (in Volt), changed on-line */
.VAR Delta; /* Modulation index of the boost converter */
.VAR U_ADC1; /* Value of ADC1, 2’s complement */
.VAR U_ADC2; /* Value of ADC2, 2’s complement */
.VAR U_ADC3; /* Value of ADC3, 2’s complement */
.VAR U_ADC4; /* Value of ADC4, 2’s complement */
.VAR U_ADCS5; /* Value of ADC5, 2’s complement */

.VAR U_ADCS6; /* Value of ADC6, 2’s complement */
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.VAR DigitalIN Data; /* Data of the digital inputs */
.VAR ActiveSector; /* Actual sector, valid for an interrupt cycle
binary code: sector 1 --> 0x1, Sector 2 --> 0x2, etc.;
no sector detection: 0x0*/
.VAR t011; /* relative on-time of switching state j=011 (floating pt.) */
.VAR t101; /* relative on-time of switching state j=101 (floating pt.) */
.VAR t110; /* relative on-time of switching state j=110 (floating pt.) */
.VAR Start_PWMO; /* initial value of PWMO (8 Bit) */
.VAR Start_PWMi; /* initial value of PWM1 (8 Bit) */
.VAR Start_PWM2; /* initial value of PWM2 (8-Bit) */
.VAR Err_NoSector; /* Number of times, where no sector could be detected */
.VAR K_TPU; /* Constant for low-pass filtering of abs_u-quad */
.VAR delta max; /* Maximum modulation index of the boost stage */
.VAR U_unlim; /* Buck stage output voltage reference value, unlimited */
.VAR U_lim; /* Buck stage output voltage reference value, limited */
.VAR abs_u; /* absolute value of input filter cap. voltage space vector */
.VAR abs_u_quad; /* absolute value of square of the space vector */
.VAR Limit; /* 1 if P_soll>P_max, otherwise 0 */
.VAR abs_u_V; /* absolute value of space vector in Volt */
.VAR U_lim_V; /* limited buck stage output voltage referece value in Volt */
.VAR IZK_ avg_A; /* Average value of the DC link current actual value in Amps */
.VAR PI Reg; /* Output of the output voltage controller */
.VAR E; /* Control deviation UO_ref - UO */
.VAR IZK_max; /* Maximum value of the DC link current, changed on-line */
.VAR UL; /* Voltage reference value across the DC link inductor */
.VAR K_TP; /* Constant for low-pass filtering */
.VAR Ki_I; /* Gain of DC link current controller (I-part) */
.VAR IntSum2; /* Integration sum of DC link current controller */
.VAR u_max; /* Maximum value of the buck stage output voltage
umax = 3/2 Mmax abs_u */
.VAR IZK neu; /* Actual value of the DC link current */
.VAR boost2; /* Auxiliary variable for calculation of DC link current */
.VAR iform; /* DC link current reference value */
.VAR boost; /* Auxiliary variable, boost stage active/deactivated */
.VAR Produkt; /* DC link current reference value */
.VAR fak; /* Factor for on-time calculation U/(3*(abs(u))~2) */
.VAR K_TPR; /* Constant for low-pass filtering */
.VAR UCR_alt; /* Peak detection phase R */
.VAR UCS_alt; /* Peak detection phase S*/
.VAR UCT_alt; /* Peak detection phase T*/
.VAR sum_u; /* 1/2*Sum_i (UCi_alt~2), i=R,S,T */
.VAR g_soll; /* Reference value of input conductivity */
.VAR P_soll; /* Output power reference value */
.VAR uO._max; /* Maximum value of output voltage */
.VAR Prod_alt; /* Peak detection DC link current */
.VAR K_TPP; /* Constant for low-pass filtering of DC link current ref. */
.VAR IZK_lim; /* Maximum value of DC link current */
.VAR Limit_IZK; /* Auxiliary var., DC link current at limit: 1, otherwise: 0 */
.VAR faktor; /* Correcting factor fc */
.ENDSEG; /* End of seg.dmda */
/* */
/* Table of Interrupt Vectors */
/* */

/* The interrupt vectors have to lie in the runtime header (due to the given structure of the memory map of
the EZ-KIT Lite Board). The addresses of the different interrupt vectors are defined and are given in
the ADSP-2106x SHARC User’s Manual (Appendix F). The interrupt vectors are shifted by 4 memory spaces.
The vectors have decreasing priority and can be masked with MODE1 and IMASK Registers. */

.SEGMENT/PM

NOP;

NOP; NOP; NOP;

seg.rth;

/*

/*

Table in the Runtime Header */

reserved vector */

/* Resetvector, initiated by the reset button on the EZ-KIT Light Board */
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RSTI_svc: NOP; /* used for booting the kernel */

jump init; /* first instruction after Reset; jump to initialization */

NOP;

NOP;

NOP; NOP; NOP; NOP; /* reserved vector */

/* Vector for status stack/loop stack overflow or PC stack full: */

SOVFI_svc: RTI; RTI; RTI; RTI;

/* Vector for high priority timer interrupt: */

TMZHI_svc: RTI; RTI; RTI; RTI;

/* Vector for external Interrupts (Multiprocessor Vector): */

VIRPTI_svc: RTI; RTI; RTI; RTI;

/* Vector for IRQ2 Interruptserviceroutine: */

/* for communication of the DSP-Kernels with the Host-PC via the UART, the UART generates an
interrupt request via IRQ2, which must not be used elsewhere and/or be masked. */

IRQ2I_svc: RTI; RTI; RTI; RTI;

/* Vector for IRQ1 Interruptserviceroutine: */

/* can be initiated via a button on the EZ-KIT Ligth Board; not used, therefore masked */
IRQ1I_svc: RTI; RTI; RTI; RTI;
/* Vector for IRQO Interruptserviceroutine: */
IRQOI_svc: jump calculation; /* Executing a calculation cycle */
RTI;
RTI;
RTI;
.ENDSEG; /* End of seg.rth *x/
.SEGMENT/PM seg_pmco; /* The actual program is placed in the User Code Segment
of the program memory */
/* */
/* Initializing */
/* */
/* Basic settings of the DSP have to be done in the registers MODE1 and MODE2. In the IMASK register

interrupts can be masked by setting according bits. In the WAIT register wait- and hold-cycles can be
set for the communication with external memory spaces (separately for every memory bank). In the
SYSCON register settings for the system configuration can be done (here, no changes are necessary). */

init: bit set MODE1 IRPTEN|ALUSAT|RND32;

/* Global Interrupt Enable, ALU with saturation characteristic at overflow, rounding to 32 bit floating
point. (furthermore: no interrupt-nesting, rounding: Round to Nearest, Use of primary Register-Files) */

bit set IMASK IRQOI|IRQ2I|RSTI; /* Masking IRQO, IRQ2 and Resetinterrupt */

bit set MODE2 IRQOE; /* IRQO has to be slope-sensitive, the other

external interrupts are level-sensitive */

USTAT1=0x21A4A749; /* User-Statusregister (32bit): can be used freely

memory bank 0: 2 wait states
memory bank 1: Standard configuration:
6 wait states, for UART reserved
memory bank 2: 2 wait states
memory bank 3: 2 wait states */

DM(WAIT)=USTAT1; /* WAIT Register is no system register

(can not be modyfied with bit set) */

r7=PWM_Control;
DM(ControlReg)=r7; /* Initializing of the control registeres in the PLD’s */

/*

Initializing of control parameters */

f7=Kp_CurrentController;
DM(Kp-I1)=£7; /* current controller (proportional part) */
f7=Kp_VoltageController;
DM(Kp-U)=£7; /* voltage controller (proportional part) */
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£7=Ki_VoltageController;
DM(Ki U)=£7; /* voltage controller (integral part) */
f7=Ki_CurrentController;
DM(Ki_I)=£7; /* current controller (integral part) */
f7=0utputvoltage;
DM(UO_ref)=£7; /* Output voltage (in Volt) */
£7=0.0; /* Resetting of different variables */
DM(IntSum)=£f7;
DM(IZK)=£7;
DM(UCR_alt)=£7;
DM(UCS_alt)=£7;
DM(UCT_alt)=£7;
DM(P_alt)=£7;
DM(g-soll)=£T7;
DM(Limit)=£7;
DM(Prod_alt)=f7;
DM(Limit_IZK)=£7;
£14=255.0; /* Factor for conversion of the relative on-times from
interval [0;1] to interval [0;255]. This equals the
initial value of the counters for the PWM channels. */
f7=Konstante_TP;
DM(K_TP)=£7; /* constant for low-pass filering P_soll */
£7=0.0001;
DM(K-TPR)=£7; /* constant for low-pass filtering after peak detection */
DM(K_TPP)=£7; /* constant for low-pass filtering after peak detection
of DC link current */
£7=0.0005;
DM(K_TPU)=£7; /* constant for low-pass filtering for abs_u_quad */
r7=0x0;
DM(Err_NoSector) = r7; /* counting variable for failures */
DM(Delta)=r7; /* reset modulation index of the boost converter */
£7=0.99;
DM(delta_max)=£f7; /* maximalum boost-stage modulation index */
£7=INmax;
DM(IN_max)=f7; /* maximalum mains phase current */
f7=1ZKmax;
DM(IZK_1im)=£7; /* maximalum DC link current */
£7=1.0;
DM(faktor)=£7; /* correcting factor for DC link current */
/* */
/* Main Program */
/¥ —=—mm—= - */
/* The main program consists of an endless loop, which is intermitted by an interrupt. */
main: idle; /* Wait for an interrupt in the energy saving mode. */
jump main;
/* */
/* Interrupt service routine of IRQO */
/¥ —=—mm—= - */
calculation:
r7=PWM_Control;
DM(ControlReg)=rT7; /* Initializing the control registers in the PLDs */
/* Read in and conversion to floating point */

/* Scales:
UcF-i: 0.005 V/V results in: 0.005V/V*2048 bit/2.5V=4.096 bit/V
U, UO: 0.00273 V/V results in: 0.00273V/V*2048 bit/2.5V=2.236416 bit/V
Adaptation of UcF_i and U, UO: factor 2.236416/4.096=0.546. */
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£12=0.546;
r15=DM(DigitallIN); /* Read in from digital input (8 Bit) */
r7=0x000000FF;
ri6=r15 and r7; /* reset all higher bits */
DM(DigitalIN Data)=ri15; /* write to RAM */
r7=DM(ADC1) ; /* input voltage of phase R in 2’s complement (12 bit) */
r7=fext r7 by 0:12 (SE); /* extend from 12 to 32 Bit */
fi=float r7; /* UcFR in floating point */
fl=f1xf12; /* Adaptation */
DM(U_ADC1)=r7; /* write to RAM */
r7=DM(ADC2) ; /* input voltage of phase S in 2’s complement (12 Bit) */
r7=fext r7 by 0:12 (SE); /* extend from 12 to 32 Bit */
f10=float r7; /* UcF_S in floating point */
£10=£10*£12; /* Adaptation */
DM(U_ADC2)=r7; /* write to RAM x/
r7=DM(ADC3) ; /* input voltage of phase T in 2’s complement (12 Bit) */
r7=fext r7 by 0:12 (SE); /* extend from 12 to 32 Bit */
f13=float r7; /* UcF_T in floating point */
£13=f13*£12; /* Adaptation */
DM(U_ADC3)=r7; /* write to RAM */
r7=DM(ADC4) ; /* DC link current in 2’s complement (12 Bit) */
r7=fext r7 by 0:12 (SE); /* extend from 12 to 32 Bit */
f2=float r7; /* IZK in floating point */
DM(U_ADC4)=r7; /* write to RAM */
DM(IZK_neu)=£2; /* write to variable IZK neu */
r7=DM(ADC5) ; /* Actual value of buck stage output voltage UBuck */
r7=fext r7 by 0:12 (SE); /* extend from 12 to 32 Bit */
f3=float r7; /* UBuck in floating point */
DM(U_ADC5) =r7; /* write to RAM */
DM (UBuck)=£3; /* write to variable UBuck */
r7=DM(ADC6) ; /* neg. output voltage -UO in 2’s complement (12 Bit) */
r7=fext r7 by 0:12 (SE); /* extend from 12 to 32 Bit */
f12=float r7; /* -U0 in floating point */
£12=-£12; /* U0 */
DM(U_ADC6) =r7; /* write to RAM */
DM(U0)=£f12; /* write to variable UOQ */
[* ———m—— Eliminate Zero-Sequence System */
£7=£1+£10;
£7=£7+£13;
£8=0.333333333333333333;
£7=£7%£8; /* 1/3 (UcF_R+UcF_S+UcF_T)*/
f1=£f1-£7; /* UcF_R without zero-sequence system */
£10=£10-£7; /* UcF_S without zero-sequence system */
£13=£13-£7; /* UcF_T without zero-sequence system */
/% End */
/¥ ——————————= Square of the absolute value of the input filter capacitor voltage space vector —--------- */

/* (abs(u))"2=1/9*(2*xUc_R-(Uc_S+Uc_T)) ~2+1/3*(Uc_S-Uc.T) "2
f1 = UcR, £f10 = UcS, f13 = Uc.T */

£7=2.0;
£O=f1%£7;

£12=£f10+£13;
£8=£10-£13;

£7=£8*£8;

£3=0.33333333;

£7=£3%£7;
£8=f9-£12;
£8=f8xf8;

£3=0.11111111;

£8=f3xf8;

2xUc_R */

UcS + Uc.T */

Uc_S - UcT */

(Uc_S-Uc.T)"2 */

1/3 */

1/3%(Uc_S-Uc_T) "2 */
2%UcR-(Uc_S+Uc.T) */
(2%Uc_R-(Uc_S+Uc_T)) "2 */

1/9 */

1/9% (2%Uc_R-(Uc_S+Uc_T)) "2 */
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£2=£8+£7; /* (abs(u))~2 */

DM(abs_u_quad)=£2; /* write to abs_u_quad */
/* ———=——= End */
/¥ —mmmmmm Calculation of the absolute value */
/* The root of (abs(u))~2 is calculated employing an iterative convergence algorithm,

the result shows an accuracy of one LSB (ADSP-2106x SHARC User’s Manual (Appendix B)). */

£2=DM(abs_u_quad) ;

£8=3.0;

£3=0.5;

£7=0.0;

comp (£7,£2) ; /* If abs_u_quad = 0 -> no calculation! */

if ge jump Null; /* jump to label Null */

f7=rsqrts £f2; /* 4 bit approximation of the reciprocal square root */

£12=£f7*£7;

£12=f12%£2;

£7=£3%£f7, £12=£f8-f12;

F7T=£T*£12;

£12=£f7*£7;

£12=£12%£2;

£7=£3%£f7, £12=£8-f12;

£7=£7*£12 /* 1/abs(u) */

£7=£7%£2 /* absolute value abs(u), accuracy: one LSB */

jump fertig;
Null: £7=0.0 /* abs_u is set to zero */
fertig: DM(abs_u)=£7; /* write to abs_u */

£12=0.447144; /* reciprocal value of 0.00273V/V%2048 bit/2.5V */

£f7=£f7*£12; /* abs_u in Volt */

DM(abs_u_V)=£f7; /* write to variable */
/* End */
[* ———————— e Calculation of umax ---- */
/* umax = 3/2 Mmax abs_u */

£3=1.5; /* 3/2 %/

£12=M_max; /* maximum buck stage modulation index */

£3=£3%f12; /* 3/2*M_max */

£7=DM(abs_u) ;

f7=f3%£7; /* 3/2xM_max*abs(u) */

DM(u_max)=£f7; /* write to u.max */
/% End */
/¥ —m—mmm— Calculation of uO._max */
/* u0max = umax/(l-delta max) */

f0=DM(delta_max) ;

£7=1.0;

£f7=£7-10; /* 1-delta_max */

fll=recips £7; /* 1/(1-delta_max) */

£7=DM(u_max) ;

f7=Ff11%£f7; /* umax/(1-delta_max) */

£0=DM(UO_ref);

£4=0.0;

comp (£f4,£0) ; /* 0.0 >= UO_ref 77 */

if ge f7=pass f4; /* if UO_ref=0.0, then uO_max:=0.0 */

DM (u0O_max)=£7; /* write to uO_max */
/% ——mmmmm——— End */
[* ——————————e Peak Detection */

/* PHASE R */

tiefpassR:

£0=DM(UCR_alt) ;
f7=abs f1;

comp (£7,£0) ;

if ge jump diodeR;
£0=DM(UCR-alt) ;
f7=abs f1;
f11=£7-£0;
£12=DM(K_TPR) ;
£12=f11%£12;
£0=£12+£0;

/*
/*
/*

/*
/*
/*

/*
/*

old value of UcFR */
actual value of UcF_R, absolute value */
abs(UCR) > UCR_alt 7 */

old value */

actual value of abs(UCR) */

abs(UCR) - UCR._alt */

(abs(UCR) - UCR-alt) x KTPR */

(abs(UCR) - UCR_alt) x KTPR + UCR._alt */
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jump ausgang.R;

diode_R: f7=abs f1; /* actual value of UCR, absolute value */
fO=pass £7; /* UCR_alt:= actual value */
ausgang R: DM(UCR_alt)=£0; /* write new value to UCR_alt for next calculation cycle */
/* PHASE S */
£0=DM(UCS_alt) ; /* old value of UcF_S */
f7=abs £10; /* actual value of UcF_S, absolute value */
comp (£7,£0) ; /* abs(UCS) > UCS_alt ? */
if ge jump diode S;
tiefpass._S: f0=DM(UCS_alt) ; /* old Wert */
f7=abs £10; /* actual value of abs(UCS) */
£11=£7-10; /* abs(UCS) - UCS_alt */
£12=DM(K_TPR) ;
f12=f11xf12; /* (abs(UCS) - UCS_alt) x KTPR */
£0=£12+£0; /* (abs(UCS) - UCS-alt) x KTPR + UCS_alt */
jump ausgang.S;
diode_S: f7=abs £10; /* actual value of UCS, absolute value */
fO=pass £7; /* UCS_alt:= actual value */
ausgang-S: DM(UCS_alt)=£0; /* write new value to UCS_alt for next calculation cycle */
/* PHASE T */
£0=DM(UCT_alt) ; /* old value of UcF_T */
f7=abs £13; /* actual value of UcF._T, absolute value */
comp (£7,£0) ; /* abs(UCT) > UCT_alt ? */
if ge jump diode.T;
tiefpass.T: f0=DM(UCT-alt); /* old value */
f7=abs f13; /* actual value of abs(UCT) */
£11=£7-10; /* abs(UCT) - UCT.alt */
£12=DM(K_TPR) ;
f12=f11xf12; /* (abs(UCT) - UCT-alt) x KTPR */
£0=£12+£0; /* (abs(UCT) - UCT-alt) x KTPR + UCT-alt */
jump ausgang.T;
diode_T: f7=abs f13; /* actual value of UCT, absolute value */
fO=pass £7; /* UCT_alt:= actual value */
ausgang-T: DM(UCT_alt)=£0; /* write new value to UCT_alt for next calculation cycle */
/* End
/¥ ——————————= Calculation of the input conductivity

/* Calculation of 1/2*Sum_i (UCi_alt~2), i=R,S,T */

/%

£3=DM(UCR-alt) ;
£7=£3%£3;
£3=DM(UCS_alt) ;
£O=£3*£3;
£7=£0+£7;
£3=DM(UCT_alt) ;
£0=£3*£3;
£7=£0+£7;
£0=0.5;
£7=£7%£0;
DM(sum_u)=£7;

/* 1/2xSum_i (UCi_alt"2), i=R,S,T */

/*

write to sum.u */

/% —mmmmmmmmo

End

OUTPUT VOLTAGE CONTROLLER (PI-type Controller)

/* Limitation of UO._ref */

£7=DM(UO_ref) ; /* read in UO_ref in Volt */
£0=410.0; /* maximum allowable output voltage UO_ref */
£12=£f7-10; /* UO_ref - UO_ref max */
if ge f7=pass f0; /* if UO_ref > UO_ref_max then UO_ref:=UO_ref_max */
DM(UO_ref)=£7; /* write to UO_ref */

/* End

[* ———m——————— Adaptation of Output Voltage Reference Value

£0=2.236416;
£11=FO*£7;
£12=DM(U0) ;
£0=£f11-£12;
DM (E)=£0;
£7=DM(Kp_U) ;

/* 0.00273V/V*2048 bit/2.5V */

Output voltage reference value in bit */
read in U0 (in bit) */

control deviation E = UO_ref - UOQ */

/*
/*
/*

/*

gain of the output voltage controller */

184

*/

*/

*/

*/

*/

*/
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£3=f0*£7; /* Proportional part */
/* End */
/¥ ——————————= Reset Integrator */
£7=DM(IntSum) ; /* actual value of IntSum -> f7 */
£5=DM(UO_ref) ; /* actual value of UO_ref -> f5 */
£4=0.0; /* Integral part = O if no integration should occur */

btst ri5 by Anti Windup/Biffesting the according Bit at the digital input */
if not sz f7=pass f4; /* no integration if input = 1 */

if not sz fb=pass f4; /* if input = 1 then UO._ref = 0 */

DM(UO_ref)=£5;

if not sz jump summe; /* if input = 1 -> jump to summation (no integr.) */

comp (£4,£5) ; /* 0.0 >= UO_ref 7?7 %/

if ge f7=pass f4; /* if UO_ref=0.0, then IntSum:= 0.0 */

DM(IntSum)=£7;

if ge jump summe; /* If UO_ref=0: jump to summation (no integration) */
/% —mmmmmm——— End */
[* ——————————— Integration */

£7=DM(IntSum) ;

£5=0.0;

£0=DM(Limit) ;

comp (£0,£5) ; /* Limit > 0.0 ? */

if gt jump summe; /* if Limit > 0.0 (i.e. Limit = 1.0): no integration

IntSum = old value */

f£0=DM(faktor); /* Correcting factor for DC link current */

£6=1.0;

comp (£0,£5) ; /* faktor > 1.0 ? */

if 1t jump abfrage2; /* if faktor < 1: no integration */

jump regler; /* IntSum = old value */
abfrage2: £0=DM(U0) ;

£4=2.236416;

£7=DM(UO_ref) ;

£7=£4%£7, /* UO_ref in Bit */

comp (£7,£0) ; /* UO_ref > U0 7 */

if gt jump summe; /* if UO_ref > UO_ist: IntSum = old value */
regler: £4=DM(Ki_U) ; /* gain for integration */

f0=DM(E) ; /* control deviation */

£0=£0*f4;

f7=f7+£0; /* add control deviation to IntSum */

DM(IntSum)=£7;
/* End */
[* ———m————— Summation I-part + P-part */
summe : £3=£3+£7; /* P-part + I-part */

DM(PI_Reg)=£3; /* write to PI_Regx/

£0=0.0; /* lower limit: 0 */

comp (£3,£0) ; /* PI.reg > 0 77 %/

if le f3=pass £f0; /* if PI_reg < O then PI_reg:= 0.0 */

DM(P_so0ll)=£3; /* write to P_soll, output power reference value */
/* End */
[* ———m—————— Low-Pass filtering of P_soll */

£7=DM(P_soll);

fO0=DM(P_alt); /* old value of P_soll */

£11=£7-f0; /* P_soll - P_alt */

£12=DM(K-TP) ; /* constant for low-pass filtering */

£12=£f12*f11; /* (P_soll - P_alt) x K_.TP */

£7=£12+£0; /* P_alt + (P_soll - P_alt) x K_TP */

DM(P_alt)=£7; /* save P_alt for next cycle */

DM(P_soll)=£f7; /* write to P_soll */
/* End */
/% ———mmmm— Limitation of P_soll */

£0=0.0;

£2=1.0;

DM(Limit)=£0;

f11=P_max;

comp (£7,£11); /* P_soll > P_max 77 */
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if ge f7=pass f11; /* if P_soll >= P_max then P_soll:=P_max */
DM(P_so0ll)=£7; /* write to P_soll */
if ge fO=pass £f2; /* if P_soll >= Pmax: fO = 1.0, Limitation = active */
DM(Limit)=f0; /* Limit = 1.0 gesetzt, otherwise Limit = 0.0 */
/* End */
[* ———m—————— Calculation of the input conductivity reference value g* */
£3=DM(P_soll);
£0=DM(sum_u) ;
f7=recips £0; /* 1/sumu */
f7=f3%£7; /* g_soll = P_soll / sumu */
DM(g-soll)=£7; /* write to g_soll (reference value) */
/* End */
/% ———m——m———— Calculation of the DC link current reference value */
£4=DM(UO) ; /* actual value of UQO */
£2=DM(u_max) ; /* maximum value of the buck stage output voltage */
comp(£f4,£2);
if le jump no_boost; /* if u0 <= umax, the boost stage is deactivated, boost = 0 */
£5=1.0; /* if u0 > umax, the boost stage is active, boost = 1 */
jump yes_boost;
no_boost: £5=0.0;
£12=£4; /* actual value of UO */
£0=1.0; /* numerator = f0, nominator = f12 */
/* Division (cf. reference manual p. B-39) */
£11=2.0;

fO=recips f12, £7=£0;
£12=f0*£12;
£7=£0*£f7, f0=f11-f12;
£12=f0*£12;
£7=£0*£7,f0=£f11-f12;

f0=£0*£7; /* result f0/f12 = 1/U0 */
/* End of Division */
£3=1.5;
f0=£0*£3; /* 3/2x1/U0 */
f4=DM(abs_u_quad) ;
f4=£f0x£f4; /* 3 x |uCF|~2/(2 U0) */
£11=DM(g_soll);
f4=f4*f11; /* 3 x |uCF|~2/(2 UO) x g-soll in Ampere! */
jump weiterl; /* Bit~2/Bit x A/Bit = A */
yes_boost: f4=DM(abs_u) ; /* constant modulation index limit !! */
f12=M_max;
£0=1.0; /* numerator */
/* Division */
£11=2.0;

fO=recips f12, £7=£0;
£12=f0*£12;
£7=£0%£7, f0=f11-f12;
£12=f0*£12;
£f7=£0%£7,f0=£f11-f12;

£O=fO0*£7; /* result f0/f12 = 1/M_max */
/* End of Division */

f4=£f0*f4; /* |uCF|/Mmax (Bit) */

£11=DM(g_soll);

f4=f4*f11; /* |uCF|/Mmax x g-soll (Ampere) */
weiterl: DM(boost2)=£5; /* save boost2 */

£11=0.0;

comp(£f11,f4); /* 0.0 > iform 77 */

if ge f4=pass f11; /* if iform < 0.0 then iform:=0.0 */

DM(iform)=f4; /* save DC link current reference value iform */
/* End */
/¥ —————————— DC LINK CURRENT CONTROLLER - Part 1 -—= */
/¥ ——————————= Averaging of two subsequent sampling values */

CurrentControl:f4=DM(IZK); /* IZK(k-1), old sampling value */

£2=DM(IZK-neu) ; /* new sampling value IZK(k) */

DM(IZK)=£2; /* save IZK(k) for next cycle */

f4=£2+£f4;

£2=0.5;
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fA=f2xf4;
DM(IZK_average)=£f4;

/*
/*

mean value (IZK(k)+IZK(k-1))/2; actual value for control */
write to IZK average */

£5=0.011355377; /* Reciprocal value of 88.064 */
£6=£f5xf4; /* local average value of the DC link current in Ampere */
DM(IZK_avg A)=£5;
£3=88.064;
f0=DM(iform) ;
£3=f0*£3; /* DC link current reference value iform x 88.064 (in Bit) */
f7=DM(faktor) ; /* correcting factor <= 1.0 */
£3=£T7*£3;
DM (Produkt)=£f3; /* new DC link current reference value */
/% End */
[* ———m——————= Peak Detection und Low-Pass filtering of the DC link current reference value ------------ */
£0=DM(Prod_alt); /* old value of the DC link current reference value */
£f7=DM(Produkt) ; /* new value */
comp (£7,£0) ; /* new value > old value 77 */
if ge jump diode_P; /* no low-pass filtering if new value > old value */
tiefpass_P: £11=£7-£0; /* (new - old) */
£12=DM(K_TPP) ; /* constant for low-pass filtering */
f12=£f11%f12; /* (new-old) x K_TPP x/
£56=£12+f0; /* (new-old) x K_TPP + old */
jump ausgang P;
diode_P: fb=pass f7; /* new value -> output (i.e. diode) */
ausgang P DM(Prod_alt)=£f5; /* save new value (peak value IZK_peak) for next cycle */
/% ——mmm—m——— End */
/% —mmmmmmm— Monitoring of DC link current to maximum allowable value IZK lim */
£3=DM(IZK_lim) ; /* maximum allowable value for the DC link current */
£4=88.064;
£3=£3%f4; /* IZK_lim in Bit */
comp (£5,£3) ; /* IZK_peak > IZK_lim ? */
if ge jump yes_Limit; /* if IZK_peak > IZK_lim then Limit_IZK:=1.0 */
£12=0.0; /* else Limit_IZK:=0.0 */
jump save Limit;
yes_Limit: £12=1.0;
save_Limit: DM(Limit_IZK)=£f12; /* save Limit_IZK */
/* End */
[* —————————— Downscaling of the DC link current reference value ---—---- */
£11=0.5;
£12=DM(Limit_IZK);
comp(£12,f11); /* Limit_IZK > 0.5 ? x/
if gt jump IZK Limit; /* if Limit_IZK > 0.5 -> Limitation is necessary ! */
jump noIZK Limit;
IZK Limit: £7=DM(Prod_alt); /* Limitation necessary */
fb=recips £7; /* 1/Prod_alt */
£3=DM(IZK_lim);
£4=88.064;
£3=£3%f4; /* IZK_1lim in Bit */
£3=£3*f5; /* IZK_lim/Prod_alt = faktor */
DM(faktor)=£f3; /* correcting factor */
jump save_faktor;
nolZK Limit: £3=1.0;
save_faktor: DM(faktor)=f3; /* save correcting factor <= 1.0 */
/% ——mmmmmm—— End == */
/¥ —————————— DC LINK CURRENT CONTROLLER - Part 2 -—= */
[* ———m————— PI-type controller */
f£0=DM(faktor) ; /* correcting factor */
£3=DM(Produkt) ; /* DC link current reference value */
£3=£3*f0; /* new DC link current reference value */
£4=DM(IZK_average) ; /* actual DC link current */
f5=f3-f4; /* control deviation */
£0=DM(Kp_I) ; /* gain of DC link current controller (proportional part) */
£4=£f0%*£5; /* buck stage output voltage reference value */

£0=DM(IntSum2);
£11=DM(UO_ref) ;
£7=0.0;

old integration value */
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comp (£7,£11); /* if UO_ref = 0: no integration */
if ge fO=pass f7;
£7=DM(Ki_I); /* gain of integration part */
f5=f5+f7; /* control deviation x gain */
£0=£0+£5; /* old integration part + new integration part */
DM(IntSum2)=£0; /* save new integration part */
£4=f0+£f4; /* summation P-part + I-part */
DM(UL)=£4; /* controller output = voltage reference value uL* across
DC link inductor L */
£11=DM(UO_ref) ;
£7=2.236416; /* Bit/V scale */
f11=f7*f11; /* Adaptation */
f4=f4+f11; /* pre-control with the output voltage reference value */
DM(U_unlim)=£4; /* buck stage output voltage reference value ux */
/* End */
[* —m——m—m e Limitation of the buck stage output voltage reference value */
£0=0.0; /* Limitation to 0.0 */
comp (£4,£0) ;
if GE jump V_not_negative;
£4=£0;
Vnot_negative:DM(U_unlim)=£4; /* save reference value to U_unlim */
£7=DM(u-max) ; /* maximum allowable buck stage output voltage */
£0=DM(U_unlim) ;
comp (£7,£0) ; /* umax > U.unlim ??7 */
if GT jump no_V_limit; /* if umax > U_unlim: no limitation */
£0=£7; /* else: limitation to u.max */
no_V_limit: DM(U)=£0; /* save to U */
DM(U_1im)=£f0; /* save to U_lim */
£12=0.447144; /* V/bit scale */
£12=f0*£12;
DM(U_1im_V)=£12; /* buck stage output voltage reference value in Volt */
/* End */
/¥ ———————————= Factor for Calculating the relative On-Times */
/x £ = U/(3%(abs(u))"2) */
£8=3.0;
£2=DM(abs_u_quad) ;
£12=£8%f2; /* 3x(abs(u)) "2 */
/* Division */
£11=2.0;
fO=recips f12, £7=£0;
£12=f0*£12;
£7=£0%£7, f0=f11-f12;
£12=f0*£12;
£7=£0%£7, f0=f11-f12;
£0=£0*£7; /* result (accuracy 1 LSB): U/(3*(abs(u))~2) */
DM(fak)=£f0;
/% End */
/¥ ———————————= Calculation of the Boost Stage Modulation Index Delta */
£6=DM(u_max) ;
£8=DM(U_unlim) ; /* Buck stage output voltage reference value ux */
comp (£8,16) ; /* ux > umax 7 */
if le jump Delta_Null; /* if u* <= umax then delta:= 0.0 */
£4=DM(UL) ; /* voltage reference value uLx */
£7=DM(UO_ref) ;
£12=2.236416; /* Bit/V scale */
£12=£f12%f7; /* Adaptation */
£0=1.0; /* numerator */

/* Division (cf. manual p. B-39) */
£11=2.0;
fO=recips f12, £7=£0;
£12=F0*£12;
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£7=£0*£7, £fO=f11-£12;
£12=f0*£12;
£7=£fO*£7,£0=£11-£12;
fO=fO*£f7; /* result 1/UO_ref */
/* Ende of Division */
f4=£f6-f4; /* umax - uL* */
£12=£4%f0; /* (umax - uL*)/UO_ref */
£6=1.0;
£12=f6-f12; /* 1 - (umax - uLx)/UO_ref */
DM(boost)=f6; /* Variable boost=1.0 */
£6=DM(delta_max) ; /* Maximum modulation index of the boost stage */
comp(£12,16) ; /* Delta > Deltamax ? */
if ge fl2=pass £6; /* Limitation to Delta max */
£6=0.0;
comp (£12,£6) ; /* Delta > 0 ? x/
if le f12=pass £6; /* if Delta < 0: limitation to 0.0 */
jump Save_Delta;
Delta_Null: £12=0.0;
DM(boost)=£12; /* Variable boost=0.0 */
Save_ Delta: DM(Delta)=f12;
/* End */
[* ——————————e Detection of Actual Mains Interval -— */
£8=0.0;
£11=2.0; /* used for calculation of relative on-times */
£0=DM(fak) ; /* fak = U/(3x(abs(u))~2) */
comp (£13,£8) ; /* Uc_T > 0 7?7 *x/
comp(£10,£8) ; /*x UcS > 0 77 */
comp(£f1,£8); /* UcR > 0 7?7 *x/
r6=ASTAT,; /* results of the three foregoing comparisons are accumulated
in the ASTAT register */
r7=0xE0000000;
r6=r6 and r7; /* Bits 28...0 are set to zero */
r7=maskl; /* Mask for interval 1 */
comp(r6,r7) ;
if EQ jump intervall;
r7=mask2; /* Mask for interval 2 */
comp(r6,r7);
if EQ jump interval2;
r7=mask3; /* Mask for interval 3 */
comp(r6,r7);
if EQ jump interval3;
r7=mask4; /* Mask for interval 4 */
comp (r6,r7) ;
if EQ jump interval4;
r7=mask5; /* Mask for interval 5 */
comp(r6,r7);
if EQ jump intervalb;
r7=mask6; /* Mask for interval 6 */
comp(r6,r7);
if EQ jump interval6;
jump NoSector; /* Error, if no sector could be defined */
[* ———————————e Calculations in Interval 1, (-Pi/6; Pi/6) -—- */
intervall: £12=f1+£10, £9=f1-f10; /* Uc_R+Uc_.S, Uc_R-Uc.S */
f6=£f12-£f13; /* UcR+Uc_S-Uc.T */
£6=f0*f6, f7=£f9+£13; /* t101, Uc_R-Uc_S+Uc.T ; £f0 = U/(3*(abs(u))"2) */
£7=£0*£7, £5=£8; /% €110, t011 ; £8 = 0.0 */
comp(£10,£13); /* comparison of Uc_S and Uc.T: Sector 1 or 12 */
if GE jump sectoril; /* Uc_T > Uc_S --> Sector 1 */
jump sectorl2; /* otherwise: Sector 12 */
/¥ ————— Calculations in Interval 2, (Pi/6; Pi/2) */
interval2: fo9=f1-£f10, f6=£f11; /* UcR-UcS, f11 = 2.0 */
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f6=f0*xf6, £5=f9+£13; /* 2 x U/(3*(abs(u))~2), UcR-Uc_S+Uc.T */

£5=f0*f5, £7=£8; /* -t011, t110 ; £8 = 0.0 */

f6=f1*£6; /* t101 */

£6=-£5; /* t011 %/

comp(£1,£10); /* comparison of UcR and Uc_S: Sector 2 or 3 */

if GE jump sector2; /* UcR > Uc_S --> Sector 2 */

jump sector3; /* otherwise: Sector 3 */
[* ———mmm———eee Calculations in Interval 3, (Pi/2; 5Pi/6) -— */
interval3: f9=f1+£10, f7=f11; /* UcR+Uc_S, f11 = 2.0 */

£7=fOx£7, £5=f9-f13; /* 2 x U/(3*(abs(u))~2), Uc_R+Uc_S-Uc_T x/

£5=f0*f5, f£6=£8; /* t011, t101 ; £8 = 0.0 */

£7=£1%£7; /* —t110 */

£7=-17; /* t110 */

comp(£f1,£13); /* comparison of Uc_T and Uc_R: Sector 4 or 5 %/

if GE jump sector4; /* Uc_T < Uc_R --> Sector 4 */

jump sector5; /* otherwise: Sector 5 */
[* ——————————e Calculations in Interval 4, (5Pi/6; 7Pi/6) */
intervalé: £12=f1+£10, £9=£f1-f10; /* Uc_R+Uc_S, Uc_R-Uc._S */

f6=£12-f13; /* UcR+Uc_S-Uc_T */

f6=£f0*f6, f7=£f9+f13; /* -t101, Uc_R-Uc_S+Uc.T ; f0 = U/(3*(abs(u))"2) */

£7=f0x£f7, £5=£8; /* -t110, t011 ; £8 = 0.0 */

£6=-£6; /% t101 */

£7=-£7; /* t110 */

comp(£13,£10) ; /* comparison of Uc_T and Uc_S: Sector 6 or 7 */

if LE jump sector6; /* Uc_S <= Uc_T --> Sector 6 */

jump sector7; /* otherwise: Sector 7 */
[* ———mmm—m—eee Calculations in Interval 5, (7Pi/6; 3Pi/2) -— */
intervalb: f9=f1-£f10, f6=£f11; /* UcR-Uc_S, f11 = 2.0 */

£6=f0*xf6, £5=f9+£13; /* 2 x U/(3*(abs(u))~2), UcR-Uc_S+Uc_T */

£5=f0*£f5, f7=£8; /* t011, t110 ; £8 = 0.0 */

f6=f1%£6; /* —-t101 */

f6=-£6; /* t101 */

comp(£1,£10); /* comparison of UcR and Uc_S: Sector 8 or 9 */

if LE jump sector8; /* UcR <= Uc_S --> Sector 8 x/

jump sector9; /* otherwise: Sector 9 */
[* ——————————e Calculations in Interval 6, (3Pi/2; -Pi/6) */
interval6: f9=£f1+£10, f7=f11; /* UcR+UcS, f11 = 2.0 */

£7=f0Ox£7, £5=f9-f13; /* 2 x U/(3*(abs(u))~2), Uc_R+Uc_S-Uc_T x/

£5=f0*f5, £6=£8; /% -t011, t101 ; £8 = 0.0 */

£7=£1%£7,; /* t110 */

£5=-f5; /* t011 */

comp(£f1,£13); /* comparison of UcR and Uc_T: Sector 10 or 11 */

if LE jump sectoriO; /* Uc_T <= UcR --> Sector 10 */

jump sectorill; /* otherwise: Sector 11 */
/* End */
[* ——————————— Switching State Sequences in Sectors 1...12 -—- */
/* For the selected switching state sequence, the use of the EPROMs is not necessary. The outputs

of the PWM channels can be directly used as switching signals for the power transistors. */

[H ——————m———e Sector 1 , (0; Pi/6) */
sectorl: r1=0xFF; /* Initial value of PWM1 */

f0=£6+£7; /* t101+t110 */

fO=f0xf14; /* Adaptation to interval [0;255] */

f2=f6xf14; /* Adaptation to interval [0;255] */

r8=0x0; /%

r10=B#110100; /%
DM(DigitalQUT)=r10; /*

Sector 1 */

Sector boundaries */
write to digital output */
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/% —mmmmmmmmo

sector2:

/* Sector 3 ,
sector3:

/* Sector 4 ,
sector4d:

/* Sector 5 ,
sectorb:

/* Sector 6 ,
sector6:

call save2ram (DB);
rO=fix £O0;

r2=fix £2;

jump writeback;

r1=0xFF;
f2=f5+£6;
£2=f2xf14;
fO=f6xf14;
r8=0x1;

r10=B#110110;
DM(DigitalOUT)=r10;

call save2ram (DB);
r2=fix f2;

rO=fix £O0;

jump writeback;

/*
/*
/*

- Sector 2 , (Pi/6; Pi/3)

/*
/*
/*
/*
/*

/*
/*

/*
/*
/*

writing different values to the RAM x/
Initial value of PWMO */
Initial value of PWM2 */

191

Initial value of PWM1 */

t011+t101 */

Adaptation to interval [0;255] */
Adaptation to interval [0;255] */

Sector 2 */

Sector boundaries */

write to digital output */

writing different values to the RAM */
Initial value of PWM2 */
Initial value of PWMO */

*/

(Pi/3; Pi/2)
r0=0xFF;
f2=f5+£f6;
£2=£f2xf14;
f1=f5xf14;
r8=0x2;

r10=B#010110;
DM(DigitalOUT)=r10;

call save2ram (DB) ;
r2=fix £2;

ri=fix f1;

jump writeback;

/*
/*
/*
/*
/*

/*
/*

/*
/*
/*

Initial value of PWMO */

t011+t101 */

Adaptation to interval [0;255] */
Adaptation to interval [0;255] */

Sector 3 */

Sector boundaries */

write to digital output */

writing different values to the RAM */
Initial value of PWM2 %/
Initial value of PWM1 */

*/

(Pi/2; 2Pi/3)
r0=0xFF;
f1=f5+£7;
f1=f1xf14;
f2=f5xf14;
r8=0x3;

r10=B#010010;
DM(DigitalOUT)=r10;

call save2ram (DB);
ri=fix f1;

r2=fix £2;

jump writeback;

/*
/*
/*
/*

/*
/*

/*

/*

Initial value of PWMO */

t011+t110 */

Adaptation to interval [0;255] */
Adaptation to interval [0;255] */

Sector 4 */

Sector boundaries */

write to digital output */

writing different values to the RAM */
Initial value of PWM1 */
Initial value of PWM2 x/

*/

(2Pi/3; 5Pi/6)
r2=0xFF;
f1=£f5+£7;
fi=f1xf14;
fO=£f7x£14;
r8=0x4;

r10=B#011010;
DM(DigitalOUT)=r10;

call save2ram (DB);
rO=fix £0;

ri=fix f1;

jump writeback;

Initial value of PWM2 */

t011+t110 */

Adaptation to interval [0;255] */
Adaptation to interval [0;255] */

Sector 5 */

Sector boundaries */

write to digital output */

writing different values to the RAM */
Initial value of PWMO */
Initial value of PWM1 */

*/

(5Pi/6; Pi)
r2=0xFF;
fO=£6+£f7;
f0=f0xf14;

/*

/*

Initial value of PWM2 *x/

£101+t110 */

Adaptation to interval [0;255] */

*/



ANHANG K. SIGNALPROZESSORPROGRAMM

/* Sector 7 ,
sector7:

/* Sector 8 ,
sector8:

/* Sector 9 ,
sector9:

/* Sector 10 ,
sectorl0:

f1=f7xf14;
r8=0x5;

r10=B#011011;
DM(DigitalOUT)=r10;

call save2ram (DB);
ri=fix f1;

rO=fix £O0;

jump writeback;

/*
/*

/*
/*

/*
/*
/*

Adaptation to interval [0;255] */

Sector 6 */

Sector boundaries */

write to digital output */

writing different values to the RAM */
Initial value of PWM1 */
Initial value of PWMO */

192

(Pi; T7Pi/6)
r1=0xFF;
fO=£f6+£7;
fO=£f0xf14;
£2=f6+f14;
r8=0x6;

r10=B#001011;
DM(DigitalOUT)=r10;

call save2ram (DB);
rO=fix £0;

r2=fix f2;

jump writeback;

/*

/*
/*
/*

/*
/*

/*
/*
/*

Initial value of PWM1 */

t101+t110 */

Adaptation to interval [0;255] */
Adaptation to interval [0;255] */

Sector 7 */

Sector boundaries */

write to digital output */

writing different values to the RAM */
Initial value of PWMO */
Initial value of PWM2 */

*/

(7Pi/6; 4Pi/3)
r1=0xFF;
f2=f5+£f6;
£2=£f2xf14;
fO=£f6*f14;
r8=0x7;

r10=B#001001;
DM(DigitalOUT)=r10;

call save2ram (DB);
r2=fix £2;

rO=fix £O0;

jump writeback;

/*
/*
/*
/*

/*
/*

/*
/*
/*

Initial value of PWM1 */

t011+t101 */

Adaptation to interval [0;255] */
Adaptation to interval [0;255] */

Sector 8 */

Sector boundaries */

write to digital output */

writing different values to the RAM */
Initial value of PWM2 */
Initial value of PWMO */

*/

(4Pi/3; 3Pi/2)
r0=0xFF;
£2=f5+f6;
f2=£f2xf14;
f1=f5xf14;
r8=0x8;

r10=B#101001;
DM(DigitalOUT)=r10;

call save2ram (DB);
r2=fix £2;

ri=fix f1;

jump writeback;

/*
/*
/*
/*
/*

/*
/*

/*
/*
/*

Initial value of PWMO */

t011+t101 */

Adaptation to interval [0;255] */
Adaptation to interval [0;255] */

Sector 9 */

Sector boundaries */

write to digital output */

writing different values to the RAM */
Initial value of PWM2 */
Initial value of PWM1 */

*/

(3Pi/2; -Pi/3)
r0=0xFF;
f1=f5+£f7;
f1=f1xf14;
f2=f5xf14;
r8=0x9;

r10=B#101101;
DM(DigitalOUT)=r10;

call save2ram (DB);
ri=fix f1;
r2=fix £2;

/*
/*
/*
/*

/*
/*

/*

/*

Initial value of PWMO */

t011+t110 */

Adaptation to interval [0;255] */
Adaptation to interval [0;255] */

Sector 10 */

Sector boundaries */

write to digital output */

writing different values to the RAM */
Initial value of PWM1 */
Initial value of PWM2 */

*/
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jump writeback;
/* Sector 11 , (-Pi/3; -Pi/6) */
sectoril: r2=0xFF; /* Initial value of PWM2 */

f1=£5+£7; /* t011+t110 */

f1=f1%f14; /* Adaptation to interval [0;255] */

fO=£f7+f14; /* Adaptation to interval [0;255] */

r8=0xA; /* Sector 11 */

r10=B#100101; /* Sector boundaries */

DM(DigitalOUT)=r10; /* write to digital output */

call save2ram (DB); /* writing different values to the RAM */

ri=fix f1; /* Initial value of PWM1 */

rO=fix f0; /* Initial value of PWMO */

jump writeback;
/* Sector 12 , (-Pi/6; 0) */
sectorl2: r2=0xFF; /* Initial value of PWM2 */

f0=£6+£f7; /* t101+t110 */

f0=£f0*f14; /* Adaptation to interval [0;255] */

f1=f7%f14; /* Adaptation to interval [0;255] */

r8=0xB; /* Sector 12 */

r10=B#100100; /* Sector boundaries */

DM(DigitalOUT)=r10; /* write to digital output */

call save2ram (DB); /* writing different values to the RAM x*/

rO=fix f0; /* Initial value of PWMO */

ri=fix f1; /* Initial value of PWM1 */

jump writeback;
/% End */
/¥ ———————————= Writing New Initial Values to Counters */
writeback: DM(SectorInfo)=r8;

DM(PWMO) =r0; /* Transistor in Phase R */

DM(PWM1)=r1; /* Transistor in Phase S */

DM(PWM2)=r2; /* Transistor in Phase T */

f0=DM(Delta); /* Boost stage modulation index Delta */

fO=f0xf14; /* Adaptation to interval [0;255] */

r3=fix fO0;
/¥ —————————— End */
[* ————————— - Writing Sectorinformation to Digital Output */

DM(DigitalOUT)=r8;
/* End */
rti /* End of Interruptserviceroutine IRQO */
/¥ —mmmmmmm e Subroutines and Error Treatment */
[H ——————m———ee Save Active Sector, On-Times and Initial Counter Values */

save2ram: DM(ActiveSector)=r8;

DM(t011)=£5;

DM(t101)=£6;

DM(t110)=£7;

DM(Start_PWM0)=r0;

rts (DB);

DM(Start_PWM1)=r1;

DM(Start_PWM2)=r2;
/* End */
[* —————————e Error Treatment, if no Sector could be detected */

/* All initial counter values for PWM are set to 0x00, the sector information is

NoSector:

r7=DM(Err_NoSector) ; /* Counting of the errors */
r8=0x1;

r7=r7+r8;

DM(Err_NoSector)=r7;

r8=0x00;

DM(SectorInfo)=r8; /* no valid sector */

set to 0x00, too.*/
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DM (PWMO)=r8; /* Transistor in phase R */
DM (PWM1)=r8; /* Transistor in phase S */
DM (PWM2)=r8; /* Transistor in phase T */
DM (PWM4)=r8; /* Boost Transistor */
rti;
/% End */
.ENDSEG; /* End of seg._pmco */
/* ———=——= END */



Anhang L

Berechnungen zur Regelung

L.1 Berechnung der Einschaltdauern und des Zwischenkreisstromsollwerts
Fiir den Zwischenkreisstrom ¢ erhiilt man mit (7.5)

ivR
d(101) +d(110)’

i = —OS5 (L.1)
d(110)

U,T

a0
Aus (7.6) erhdlt man nach Umformen und Division durch 4 auf beiden Seiten

u u u
= Cf’R(5(101) +d(110)) — C;’S d(101) — C;’T d(110)- (L.2)

= gl

Ersetzt man den Zwischenkreisstrom 4 auf der rechten Gleichungsseite durch die Zusammenhénge in (L.1)
ergibt sich

U UGk, UCr,S UCr,
- === R(5(101) + 5(110))2 + == 5(2101) + —.—FT5(2110)a (L.3)
7 1U.R tu,s uT
und mit (7.1) erhdlt man
u 1 1 1
7 5(5(101) +310))* + 55(2101) + 55(2110)7 (L.4)
Ausmultiplizieren und Umformen liefert schlielich
_ 2 2 2 .
u = 5 . ((5(101) + (5(101)(5(110) + (5(110)) * 1. (L5)
Aus (7.11) erhélt man fiir den Zwischenkreisstrom
-G
j= 2T 7 (L.6)
d(101)
Einsetzen in (7.10) liefert
U -G
ucp,rR -G = —(0(101) + d(110)) - —C;’T ) (L.7)
(101)
Daraus erhélt man fiir die relative Einschaltdauer d(;10)
U +u
d(10) = —0(101) - et = el (L.8)

UCr,T

195



ANHANG L. BERECHNUNGEN ZUR REGELUNG 196

Einsetzen in (7.9) und Vereinfachen ergibt schliefilich

U UCy, T
5 — _ . F , L.9
WO = W pFuc, muce T+, 1 (L.9)
fiir die zweite relative Einschaltdauer erhélt man
u UCy,R + UCE,T
5 _ 2. L) k) , L.10
(1o 2 U%F,R + UCp,RUCH,T + UQCF,T ( )
bzw. gilt fiir nullsystemfreie Spannungen
—UCp,5 = UCp,R T UCF,T; (L.11)
womit man fiir J(;10) vereinfacht schreiben kann
u UCk,S
) = Ll . L.12
(110) 2 U%F’R —+ UCp,RUCE,T + U%F,T ( )
Einsetzen in (L.6) liefert fiir den Zwischenkreisstrom
. 2G
1= ? : (U%F,R + UCr,RUCE,T + UQCF,T) . (L13)
Geméfl Anhang A.3 gilt folgender Zusammenhang
3 1
UZCF,R + UCp,RUCE,T T+ uQCF,T =1 |HCF‘2 =5 (U%F,R + U%F,s + U%FT) ) (L.14)
man erhilt damit fiir relative Einschaltdauern und Zwischenkreisstrom
d(101) ) 2u 2 “UCR,T (L.15)
Uc, r T UC, s TUCL T
u
) — ! , L.16
(110) U%F,R+U%F,S +u%}F,T Cr,S ( )
u? + u? + u?
i = Sl CeS Ol g (L.17)

u

L.2 Berechnungen fiir maximales Limit des Modulationsindex

Die Ausgangsspannung der Tiefsetzstellereingangsstufe @, vgl. (7.6), kann mit —uc, s = uc, g + UCy,T
fiir nullsystemfreie Spannungen und mit dem fiir maximales Limit des Modulationsindex geltenden Zu-
sammenhang 6(191) + d(110) = 1 folgendermaflen ausgedriickt werden,

T = d(101) (U, R + 2UCy,T) + UCk,R — UCk,T- (L.18)

Gleichsetzen mit (7.9) ergibt

2 .
d101)(ucp R + 2ucy,T) + UCE R — UCET = G (5(2101) +d(101)0(110) + 5(2110)) 2 (L.19)

Ersetzen des Zwischenkreisstromes mit (L.6), Ausmultiplizieren und Vereinfachen ergibt schlieflich

UCkH,T

, L.20
— (L.20)

d(101) = —

fiir den zweiten aktiven Schaltzustand erhilt man mit

U U +u U
5(110) —1_ <_ CF,T) _ YCr,R Cr, T _ CF,S7 (L21)
UCk,R UCk,R UCk,R
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fiir den Zwischenkreisstrom ergibt sich iiber (L.6)
1
d(101)

L= —UCg,T G = UCg,R " G. (L.22)

Die Berechnung des Zwischenkreisstromes in den weiteren Sektoren zeigt, dass sich die Formel folgender-

mafen verallgemeinern lisst:
i = max{|uc, |} - G, (L.23)

d.h. dass jene Spannung an den Eingangsfilterkondensatoren in die Berechnung einfliefit, die momentan
den grofiten Absolutwert aufweist.

L.3 Zusammenstellung aller Formeln zur Berechnung der relativen Einschalt-

dauern

| Spannungsbedingung || d(o11) | d(101) | d(110) |
Ucy,R > 0> ucp, T > UCk,s _ _ u'ucp,T _ u'ucp, s
ucp,R > 0> ucp,s > ucy,T “2OF,R+“2CF,S+“2(:F,T “QCF,R+u2(:F,S+u2cF,T
UCp,R > UCp,s > 0> ucp,T + u'-ucp,s + u ucL R .
UCp,8 > Ucp,R > 0> ucy,T u2C'F,R+u%'F,S+u%‘F,T “%’F,R+H2CF,S+“20F,T
ucp,s > 0> ucp,rR > ucp,r || u*ucn, T . . uUucL R
Ucp,s > 0> ucp, T > Ucp,R u??FYRJ'_u%‘F:SJ'_uéFvT u%F1R+u%FYS+u%FvT
UCp,S > UCE,T > 0> UCE,R _ + u*-ucpﬁR + u*~ucF,s
UCp,T > UCk,s > 0> ucp R u2CF,R+u20F,S+uZCF,T u2CF,R+UZCF,S+u2CF,T
ucp,r > 0> ucgp,s >ucp,r || _ U Ucy,s _ utuop R _
ucp,r > 0> Uucp, R > UCk,S u2C'F,R+u%F,S+u%F,T “2CF,R+“2CF,S+“20F,T
UCp, T > UCp,R > 0> Ucp,s + u'ucn, T . + U Ucp R
Ucp,R > Ucp, 7 > 0> ucp,s U%FvRJruéF:SJruéFvT u2CFvR+u%Fvs+u%FvT

Tabelle L.1: Berechnung der relativen Einschaltdauern §; der aktiven Schaltzusténde der Tiefsetzstellereingangs-
stufe fiir die gesamte Netzperiode in Abhéngigkeit der Spannungsbedingung an den Eingangsfilterkondensatoren.
Falls ©* den maximal moglichen Wert Umax der Ausgangsspannung des Tiefsetzstellers iiberschreitet, so muss u*
auf Umax limitiert werden (d.h. durch Umax ersetzt werden). Die Formeln sind sowohl bei symmetrischen als auch
bei unsymmetrischen Netzbedingungen bzw. bei Netzfehlerzustdnden giiltig.

L.4 Berechnungen der relativen Einschaltdauern bei Phasenausfall

Liegt ein Ausfall der Phase T vor, so gilt fiir die Spannungen an den Eingangsfilterkondensatoren

UCp.R = UCF'COS(QO-F%), (L.24)
vors = Oy -eos(5+ 1), 1.5
ucpr = 0. (L.26)

Es liegen damit nur vier unterschiedliche Sektoren vor, die sich iiber die gesamte Netzperiode erstrecken:
in Sektoren 11 und 12 gilt uc,,r > Ucy,T > UCy,s, in Sektoren 5 und 6 gilt uc, s > uc,, T > Ucy R,
man erhélt mit

3 2 . T
Umax = 5 ' Mmax : \/§ (U2CF,R + u2CF,S + u2CF,T) = \/g . Mmax ' UCF - COS (410 + E) (L27)

fiir die relativen Einschaltdauern in den Sektoren 11 und 12 — gekennzeichnet durch die hochgestellte
geklammerte Sektornummer — vgl. Tab. A.7,
(11) Umax \/§

Oake1 =010y = + “UCR,R = 5~ - Max, (L.28)

2 2 2
UGp,R T UCr,s T UCrT
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s s - 4 Umax : —0, L.29
Akt,2 = 0(011) gl gtk g orT (L.29)
u V3
6(12) =9 = - Ymax ‘U = MmaXa L.30
Akt,1 (110) uchyR T uch,s T uZCF,T Cr,S 5 ( )
50D =5 = - _max : —0. L.31
Akt,2 = 0(101) gl gtk g orT (L.31)
Die Berechnungen ergeben fiir Sektoren 5 und 6 analog dazu
V3
5,(451215,1 =0a110) = 5 - Mmax, (L.32)
5,(4512t,z =00y = 0, (L.33)
V3
55&?}2@2 = 5(110) = 5 « Myax, (L.34)
55?Zt,2 =daony = 0, (L.35)

die relative Einschaltdauer des Freilaufzustandes ist in allen Sektoren ebenfalls konstant,

Spr=1— ? - Minax.- (L.36)

L.5 Berechnungen der relativen Einschaltdauern bei Kurzschluss und gleich-
zeitigem Phasenausfall

Liegt ein Ausfall der Phase T und ein gleichzeitiger Kurzschluss der Phasen S und T vor, so gilt fiir die
Spannungen an den Eingangsfilterkondensatoren

UCp. R = UCF - cos (gp + %) , (L.37)
U

Ucps = - ;F - cos (tp + %) : (L.38)
U,

UcpT = — gF - cos (cp + %) . (L.39)

D.h. wir befinden uns an der Grenze zwischen den Sektoren 12 und 1 fiir uc, g > 0 und an der Grenze
zwischen den Sektoren 6 und 7 fiir uc, g < 0. Die Berechnung der relativen Einschaltdauern ist jedoch
fiir die Sektoren 12 und 1 bzw. 6 und 7 identisch, vgl. Tab. A.7, man erhilt mit

_ 3 2
Umax — § . Mmax . \/g (U%F,R + u%’p,s + u%'F,T) = (L40)
3 .
= 3 * Mmax - Ucy. - cos (<p + %) (L.41)
fiir die relativen Einschaltdauern der Sektoren 12 und 1
u 1
(5(1271) = 4 = — Ymax U == Mm X9 L.42
Akt,1 (110) UQCF’R +u2C'F’S +u2C'F’T Cr,S 2 a; ( )
u 1
5(12’1) = 101) = — Ymax cUCR T = = Mmax (L'43)
Akt2 (o UG, p T UG, 5 T UG T " 2
und analog dazu fiir die Sektoren 6 und 7
1
Sith = 5 " Mumax; (L.44)
1
6,7
61(41915,)2 = § : Mmam (L.45)
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die relative Einschaltdauer des Freilaufzustandes ist in allen Sektoren ebenfalls konstant,

1
0pr=1-2 5 Munx = 1~ Manax, (L.46)

bzw. hat fiir M.« = 1 den Wert Null.



Anhang M

Berechnungen zur Parallelschaltung

Im Folgenden ist die Berechnung der Stromé&nderungsraten des Zwischenkreisstromes in den vier Induk-
tivitdten L%, anhand des Schaltzustandes j = (1(1)(1)) erldutert. In Abb. M.1(a) sind die Strompfade
fiir den Schaltzustand angegeben, betrachtet man einen fixen Zeitpunkt in der Netzperiode, kénnen die
Wechselspannungen durch Gleichspannungsquellen ersetzt werden, und vernachléssigt man die Flusss-

pannungsabfiille der Leistungshalbleiter, so erhiilt man das in Abb. M.1(b) gegebene Ersatzschaltbild.

L,
0 = uy— [———— -
Vi
luRT -
L
A ~ -‘Ll— LJ{ I+
EO ' b =uy K —-—+ _>1
TC ¢\'\ uR L2 ZL+ \1'\ L2 lL+ DMI
> +— -
¢=0 Ly i DM,
NG S Io
_j_ — - - X lO + M +
. - ORI
Ly (a) I (b)

Abbildung M.1: Schaltzustand j = (1(1)(1)) (a): Die Strompfade sind mittels dicker Linien gekennzeichnet,
aus Griinden der Ubersichtlichkeit sind nur die Leistungshalbleiter jener Briickenzweige gezeigt, die an der
Stromfithrung beteiligt sind. Die die Strom&nderungsraten in den Zwischenkreisinduktivitdten beeinflussenden
Potentiale ¢; sind beziiglich eines fiktiven Sternpunkts N angegeben, weiters sind die Ausgangsspannungen der
Tiefsetzstellereingangsstufen w1 und us angegeben. (b): zugehériges Ersatzschaltbild mit einer Gleichspannungs-
ersatzquelle urr und unter Vernachlédssigung der Flussspannungsabfille.

Aufstellung der Maschen- und Knotengleichungen ergibt

di+ di,+

M,: L dtl — L3 dt? =0, (M.1)
N di,+ i -

M, : L2 . dt2 + L2 . dt2 = —Uy, (M2)
di, - di, -

Ms: Ly dtl =Ly - dt2 = URT, (M.3)

Ki: g gy =ip +ip. (M.4)

200



ANHANG M. BERECHNUNGEN ZUR PARALLELSCHALTUNG 201

Es wird angenommen, dass alle Induktivitéiten gleich grof sind,
Lf=Ly =L =L; =1L, (M.5)

damit folgt unmittelbar aus der Maschengleichung M; (M.1) bzw. aus der direkten Parallelschaltung der
Induktivititen L und L3

dipy  digy  dig.

= . M.6
dt dt dt (M.6)
fiir die Knotengleichung K; (M.4) ergibt sich damit nach Differenzieren nach der Zeit ¢
dip+ dip— dip-
2 = L 2 M.7
dt & @ (M.7)
nach Einsetzen in die Maschengleichung M3 (M.3) erhilt man
dip- dip+  dig;
L —=2 4 o2EE 22 ) M.8
& ( at  dt YRT (M.8)
dip dip+
2L —2 2L — X = : M.9
1 + 1t URT ( )
Fiir Maschengleichung Ms erhilt man mit (M.6)
dip dip+
L-—2+L -2 =7 M.10
1 + i 05 ( )

Multiplikation der Maschengleichung M5 mit 2 und Addition zu Maschengleichung M3 liefert schliellich

dig+ diLf _ diL; _ugrr +2Uy

= = = M.11
dt dt dt 4L ( )
Einsetzen dieses Ergebnisses in (M.10) ergibt
diL7 —URT — 2 U()
2 = M.12
dt 4L ( )
und weiteres Einsetzen in Maschengleichung M3 liefert schliefilich
dip Bupr —2Up (M.13)
dt 4L ' '
Fiir die Matrix D(m) (vgl. (8.5)) erhélt man daher
100
1 0 0 -2
3 0 0 -2
Dan=1 1 o o -2 (M.14)
-1 0 0 -2





