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Kurzfassung

Der Einsatz von passiven Gleichrichterschaltungen verursacht Riickwir-
kungen in Form von niederfrequenten Oberschwingungen des Eingangs-
stromes auf das speisende Netz. Mit aktiven Gleichrichterschaltungen
kann netzseitig die vorgesehene Maximalleistung aufgrund des ohm-
schen Netzverhaltens vollstindig genutzt werden und andererseits steht
ausgangsseitig eine konstant geregelte Gleichspannung zur Verfiigung
und erleichtert damit die Dimensionierung einer nachfolgenden Konver-
terstufe. Neben einer hohen Zuverléssigkeit und einem hohen Wirkungs-
grad ist eine wesentliche Steigerung der Leistungsdichte von aktiven
Gleichrichterschaltungen eine wichtige Zielsetzung.

In dieser Arbeit wird ein Stromrichter auf Basis eines Dreiphasen-Drei-
schalter-Dreilevel Power Factor Corrector untersucht und analysiert, wie
sich die Leistungsdichte von leistungselektronischen Systemen signifi-
kant steigern lésst.

Nach einer kurzen Einfithrung werden, basierend auf der vereinbarten
Spezifikation des Stromrichters, die Strom- und Spannungsbelastun-
gen der einzelnen Bauelemente bestimmt. Anhand eines detailierten
Verlustmodells des Stromrichters erfolgt eine Aufschliisselung der im
Stromrichter anfallenden Verluste, aus denen sich der zu erwartende
Wirkungsgrad bestimmen lésst. Es zeigt sich, dass der weitaus grosste
Anteil der Gesamtverluste des Stromrichters auf die Halbleiter entf#llt.

Zur Unterdriickung der vom Stromrichter verursachten Gegentaktstorun-
gen wird ein Zero-Ripple Filter entworfen, welches die Einhaltung der
Vorschriften beziiglich Gleichtaktstérungen sicherstellt. Die Filterpara-
meter werden auf Grundlage von Schaltungssimulationen bestimmt. Es
zeigt sich, dass durch eine Optimierung des Filters und durch eine drei-
dimensionale Integration eine signifikante Reduktion des Filtervolumens
erreicht werden kann.

Nach einer Modellbildung des Stromrichterverhaltens aus regelungstech-
nischer Sicht und der Wahl einer geeigneten Reglerstruktur, erfolgt die
Auslegung und Implementierung einer digitalen Regelung in einem Si-
gnalprozessor. Die limitierte Signalverarbeitungsgeschwindigkeit der di-
gitalen Regelung und die damit verbundene Totzeit sowie die innere
Netzimpedanz bestimmen die erreichbare Stromreglerbandbreite. Eine
geeignete Auslegung der Stromregelung unter Einbeziehung des EMV
Filters stellt die Stabilitéit der Stromregelung bei unterschiedlichen in-
neren Netzimpedanzen sicher.



INHALTSVERZEICHNIS 11

Die berechneten Verluste, die in den Leistungshalbleitern des Strom-
richters anfallen, dienen als Basis fiir die Auslegung der erforderlichen
Kiihlung der Leistungshalbleiter. Die Kiithlung wird durch eine direkte
Wasserkiihlung des Modulbodens der Halbleitermodule realisiert. Die
Berechnung der Druckabfille im Kiihlkreislauf und die daraus resultie-
rende Durchflussmenge des Kiihlwassers, bei einer gegebenen Pumpen-
charakteristik, erfolgt analytisch und wird experimentell verifiziert. Es
wird gezeigt, dass der resultierende thermische Widerstand von 0.1K/W
deutlich niedriger als bei einer konventionellen Luftkiihlung ist. Das er-
forderliche Volumen des Kiihlers ist signifikant kleiner als bei konven-
tioneller Luftkiihlung, allerdings sind der Wérmetauscher und die Kiihl-
wasserpumpe nicht in das Volumen der Kiihlanlage miteingerechnet.

Es werden unterschiedliche Stromsensorkonzepte fiir den Einsatz in hoch-
frequent getakteten Stromrichtern untersucht. Es wird die Bandbrei-
te eines auf dem magnetoresistiven Effekt basierenden, kommerziell
verfiigharen Stromsensors um den Faktor zehn (auf 1M H z) erhoht. Das
Sensorkonzept zeigt eine ausgesprochen gute du/dt-Festigkeit, die fiir
den Einsatz in Stromrichtern mit hoher Schaltgeschwindigkeit notwen-
dig ist.

Abschliessend erfolgt eine experimentelle Analyse des Stromrichters an-
hand des realisierten Demonstrators. Insbesondere werden der Wir-
kungsgrad, der Leistungsfaktor und der Oberschwingungsgehalt der Ein-
gangsstrome in Abhingigkeit des Betriebspunktes ermittelt. Der Strom-
richter ist in der Lage unsymmetrische Betriebszustdnde oder einen Pha-
senausfall zu beherrschen. Der Wirkungsgrad liegt in allen Betriebs-
zustinden iiber 95% und das System weist zugleich einen hohen Lei-
stungsfaktor auf. Es wird ein Leistungsdichte von mehr als 10kW/dm?
erreicht, bei zugleich einer Bauhohe des Stromrichters von weniger als
1U=44.45mm.



Abstract

Passive diode bridge rectifier systems produce low harmonic mains input
currents. Active rectifier systems (Power Factor Correctors) are charac-
terized by a controlled sinusodial shape of the input current that is
in phase with the mains voltage (ohmic behaviour), and a controlled
output voltage, which reduces the design-effort of a following converter-
stage. The primary objectives of future active rectifier systems are a
high reliability, a high efficiency and a significantly increased output
power density.

In this work, a three-phase, three-level Power Factor Corrector is ana-
lyzed, with the emphasis on how the output power density of power
electronic systems can be increased significantly.

After a short introduction the voltage and current stress of the semi-
conductor components and of the passive components are calculated.
A detailed power loss model identifies the losses of the particular com-
ponents and gives an estimation of the total efficiency of the converter
system. It is shown, that most of the power losses occur in the semicon-
ductors.

A zero-ripple filter is designed, which ensures full compliance with the
standards for differential mode conducted emissions. The filter parame-
ters are calculated by means of circuit simulations. It is shown, that
the filter volume can be further reduced by an optimization of the filter
parameters and by a three-dimensional integration of the filter com-
ponents.

For the design of the digital control, a control-oriented model of the
three-phase system is developed. A cascaded voltage- and current-con-
troller is designed, which ensures a sinusodial input current and a con-
trolled output voltage. The limited signal processing speed determines
the current controller crossover frequency. A proper controller design,
which includes the EMC input filter, guarantees overall current control-
ler stability, also with varying mains impedance.

The calculated semiconductor losses are the basis for the selection and
the dimensioning of the cooling system. A highly efficient direct water-
cooling of the semiconductor power module base plate is realized, in
order to avoid additional thermal resistance introduced by a thermal
grease layer between base plate and heat sink. The calculation of the
thermal resistance between the base plate and the ambient is based on
analytical equations and on correlations with empirical data and curve
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fitting of numerical solutions. It is shown, that the resulting thermal
resistance of 0.1K /W is significant lower compared with conventional
air-cooling.

Different current sensor concepts employed in high switching frequency
three-phase rectifier systems are investigated. The frequency bandwidth
of a commercially available current sensor, based on the anisotropic
magneto-resistive effect, is increased by a factor of ten (to 1M Hz). The
sensor shows a weak susceptibility to high du/dt-rates of the primary
conductor.

Finally, the hardware prototype is analyzed experimentally. Efficiency,
power factor and THD of the mains input currents are measured for va-
rious operating points. The converter is capable of handling unsymme-
tric mains condintions or a phase loss. The efficiency is higher than 95%
for all operating conditions, together with a high power factor. An out-
put power density of greater than 10kW/dm? is verified experimentally.
The overall height of the converter system is less than 1U=44.45mm.
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Kapitel 1

Einleitung

Eine Vielzahl der an das dreiphasige Versorgungsnetz angeschlossenen
Verbraucher sind Gleichstromverbraucher, die meist iiber passive Gleich-
richterschaltungen die aufgenommene Energie umformen. Der Einsatz
von passiven Gleichrichterschaltungen verursacht aufgrund des stark
nichtlinearen Verhaltens Riickwirkungen in Form von niederfrequenten
Oberschwingungen des Eingangsstromes (engl. Total Harmonic Distor-
tion, THD) auf das speisende Netz [1]. Das fiihrt einerseits zu Span-
nungsabfillen an der inneren Netzimpedanz und somit zu Netzspan-
nungsverzerrungen, und andererseits verursachen die Oberschwingun-
gen im aufgenommenen Netzstrom Verzerrungsleistung, wodurch die
Energieiibertragungskapazitéit des speisenden Netzes reduziert wird.

Die Spannungsqualitdt in elektrischen Versorgungsnetzen wird daher
immer mehr zu einem bestimmenden Faktor, was sich in den festgeleg-
ten Grenzwerten fiir die zulissigen Eingangsstromoberschwingungen in
einer Reihe von Vorschriften und Empfehlungen widerspiegelt [2].

Daher finden vorzugsweise aktive Gleichrichterschaltungen (Power Fac-
tor Corrector, PFC) Verwendung, welche mehrere Vorteile gegeniiber
einer passiven Losung bieten. Zum einen kann netzseitig die vorgesehe-
ne Maximalleistung aufgrund des ohmschen Netzverhaltens vollstandig
genutzt werden, und andererseits steht ausgangsseitig eine konstant ge-
regelte Gleichspannung zur Verfiigung, und erleichtert somit die Dimen-
sionierung nachfolgender Konverterstufen. Ein weiterer Vorteil besteht
darin, derartige Stromrichter an Netzen mit unterschiedlichen Spannun-
gen und Frequenzen betreiben zu kénnen.
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Abbildung. 1.1: Prognostizierte Entwicklung der Leistungsdichte in
der Leistungselektronik (Output Power Density, OPD).

Aktive Gleichrichterschaltungen (Pulsgleichrichter) werden in der Me-
dizintechnik, in Grossrechneranlagen, in Schweissstromquellen, in elek-
trischen Antriebssystemen und in der Prozesstechnik sowie bei anderen
Anwendungen mit hohen Anforderungen an die Netzqualitit wie z.B.:
Stromversorgungen in Flugzeugen [3], [4] oder Schiffen breite Anwen-
dung finden.

Neben einer hohen Zuverlassigkeit und einem hohen Wirkungsgrad ist
eine wesentliche Steigerung der Leistungsdichte eine wichtige Zielset-
zung. In [5] wurde die Leistungsdichte (Ausgangsleistung pro Volumen)
als eine Kennzahl fiir die Entwicklung von zukiinftigen leistungselek-
tronischen Systemen gewéhlt. Die Leistungsdichte derzeitiger aktiver
Gleichrichterschaltungen liegt im Bereich von 1...3kW/dm?. Entspre-
chend einer Roadmap [5] (Abbildung 1.1) werden in den néchsten zehn
Jahren Leistungsdichten von > 50kW/dm? prognostiziert.

Zur Erlangung einer derart hohen Leistungsdichte sind im Wesentlichen
zwei Ansétze denkbar. Ein grosser Anteil am Volumen eines Stromrich-
ters wird von der Kiithlung eingenommen, da der weitaus grosste Anteil
der Verluste eines Stromrichters auf die Halbleiter entfillt. Durch die
Verwendung der neuesten Halbleitertechnologie kénnen Verluste und so-
mit Volumen fiir die Kiihlung eingespart werden. Zum anderen tragen
die passiven Bauteile, wie Induktivitdten, Kapazitidten und das EMV
Filter, erheblich zum Bauvolumen eines Stromrichters bei.
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Abbildung. 1.2: (a) Grundstruktur des Diodenbriickengleichrich-
ters mit nachgeschaltetem Hochsetzsteller (discontinous-mode boost
rectifier). Die Filterinduktivititen befinden sich auf der Netz-
seite. (b) Grundstruktur eines Sechs-Schalter Vier-Quadranten
Spannungszwischenkreis-Umrichters.

Da sich die Baugrosse der induktiven Komponenten umgekehrt zur
Schaltfrequenz verhilt, ist zur Erlangung einer nennenswerten Redu-
zierung des Volumens die Schaltfrequenz signifikant zu erhchen.

Neben diesen Anforderungen ist auch die Wahl einer geeigneten To-
plogie entscheidend, da diese die Strom- und Spannungsbelastung der
Halbleiter und damit auch die Klasse der verwendbaren Halbleiter ein-
schrénkt. Eine klassifizierende Ubersicht {iber netzfreundliche dreipha-
sige Gleichrichtersysteme ist in [6] gegeben. Die Auswahl einer geeigne-
ten Topologie zur Erlangung einer hohen Leistungsdichte eines aktiven
Gleichrichtersystems héngt allerdings entscheidend von den Spezifika-
tionen der Anwendung ab.

Eine einfache aktive Losung stellt die Topologie in Abbildung 1.2(a)
dar. Die Schaltung besteht aus einem Dreiphasen-Diodengleichrichter
(B6-Biicke) mit nachgeschaltetem Hochsetzsteller, wobei sich die Ein-
gangsinduktivititen Ly des Hochsetzstellers auf der AC-Seite befinden
[7]. Der Leistungs-Transistor T' auf der DC-Seite wird periodisch mit der
Schaltfrequenz geschlossen, wodurch die Eingangsinduktivitdten L; auf
der DC-Seite in Stern geschaltet werden und sich die Eingangsstrome
entsprechend dem Wert der momentanen Strangspannung &dndern. Der
Spitzenwert des Stromes durch die Eingangsinduktivitdten, der wihrend
des Einschaltintervalls in jedem Strang erreicht wird, ist proportional
zur Spannungs-Zeitfliche der in diesem Intervall anliegenden Strang-
spannung (Mittelwert). Aufgrund des sinusférmigen Verlaufes der Strang-
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spannungen éndern sich die Spitzenwerte (Einhiillende) der Eingangs-
strome ebenfalls sinusférmig. Nach dem Abschalten des Schalters T
entmagnetisieren sich die Eingangsinduktivitdten gegeniiber der DC-
Ausgangsspannung vollstdndig. Der Mittelwert des diskontinuierlichen
Stromes in den Eingangsinduktivititen verliuft im Wesentlichen si-
nusférmig, beinhaltet jedoch auch Harmonische der Ordnung 6n + 1
(n = 1,2,...). Der grundfrequente Anteil des Strommittelwertes ist in
Phase zur Netzspannung, wodurch sich das gewiinschte ohmsche Netz-
verhalten einstellt.

Zur Erreichung des geforderten lokalen Mittelwertes der Strangstrome
(Grundschwingung) iiberschreiten die Spitzenwerte den zweifachen Wert
der Grundschwingung, wodurch sich eine hohe Strombelastung der Halb-
leiter ergibt. Ein wesentlicher Nachteil dieser Schaltung besteht im gros-
sen Realisierungsaufwand fiir das EMV Filter zur Unterdriickung der
schaltfrequenten Harmonischen der diskontinuierlichen Eingangsstrome,
zur Erfiilllung der EMV-Normvorschriften. Trotz der Einfachheit der
Schaltung ist diese Losung fiir Anwendungen, in denen eine hohe Netz-
stromqualitét bei einer geregelten Ausgangsspannung und vor allem eine
hohe Leistungsdichte gefordert wird, nicht geeignet.

Eine kontinuierliche, sinusformige Strombildung kann hingegen mit der
hochsetzstellerbasierten Topologie aus Abbildung 1.2(b) erreicht wer-
den. Die drei Halbbriickenzweige konnen unabhéngig voneinander die
ausgangsseitig eingepriigte (auf einen konstanten Wert geregelte) Zwi-
schenkreisspannung an die jeweiligen Strénge schalten. Gleichrichter-
seitig wirkt der Stromrichter wie eine Spannungsquelle, deren Mittel-
wert durch Pulsbreitenmodulation im Bereich von +Uy/2 einstellbar
ist. Die Differenz zwischen der gleichrichterseitigen Spannung und der
Netzspannung definiert {iber die Schaltfrequenz und dem Wert der Ein-
gangsinduktivitit den auftretenden Stromrippel. Aufgrund der kontinu-
ierlichen Stromfithrung kann ein Filter zur Unterdriickung der schalt-
frequenten Harmonischen deutlich kompakter aufgebaut werden. Diese
Schaltung ermoglicht auch eine Umkehrung des Energieflusses von der
DC- zur AC-Seite (Riickspeisefihigkeit), was insbesondere in der An-
triebstechnik von Bedeutung ist.

Allerdings ist die bei dieser Topologie benotigte grosse Anzahl von Tran-
sistoren als deutlicher Nachteil zu sehen. Ein weiterer Nachteil ist die
relativ hohe Spannungsbelastung der Transistoren, die durch die Zwei-
Level Topologie begriindet ist. Zum Betreiben der Schaltung am 400V -
Netz sind daher 1200V IGBTs erforderlich, die nur eine begrenzt hohe
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Abbildung. 1.3: Grundstruktur des unidirektionalen Drei-Level Hoch-
setzstellers (Vienna Rectifier).

Schaltfrequenz zulassen. Wegen der hohen Leit- und Schaltverluste bei
der Verwendung von IGBTs ist aufgrund des erforderlichen Aufwandes
fiir die Kiithlung der Halbleiter keine besonders hohe Leistungsdichte zu
erwarten.

Einen Mittelweg zwischen Realisierungsaufwand, erzielbarer Netzstrom-
qualitit und Leistungsdichte stellt die in Abbildung 1.3 dargestellte,
bewihrte hochsetzstellerbasierte Topologie des Vienna Rectifiers [8] dar,
die beziiglich erreichbarem Wirkungsgrad und Leistungsdichte allen an-
deren hochsetzstellerbasierten Topologien iiberlegen ist [9]. Diese Topo-
logie ermdglicht einen dreiphasigen Betrieb mit nur drei abschaltbaren
Halbleitern.

Die Aufteilung der Ausgangsspannung Uy in zwei Teilausgangsspannun-
gen Uo1=Uc_=Uy/2 und das Verbinden der bidirektionalen Schalter
jedes Stranges mit dem Mittelpunkt M fiihrt zu einer Drei-Level To-
pologie. Verglichen mit der Zwei-Level Topologie aus Abbildung 1.2(b)
sind die auftretenden schaltfrequenten Harmonischen im aufgenomme-
nen Netzstrom deutlich geringer. Ein weiterer Vorteil dieser Drei-Level
Topologie liegt in der Spannungsbelastung der Halbleiter, die (im Ide-
alfall) gleich der halben Ausgangsspannung ist, wodurch das Betreiben
der Schaltung am 400V -Netz bei einer Ausgangsspannung von 800V
mit 600V -Halbleitern moglich ist.
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Abbildung. 1.4: (a) Vergleich des spannungsabhingigen, flichenspezi-
fischen Einschaltwiderstandes R, zwischen CoolMOS und einem kon-
ventionellen Leistungs MOSFET. (b) Riickwértsstromverhalten einer
SiC Schottky-Diode im Vergleich zu einer ultraschnellen Si-pin Diode.

Aufgrund der geringen Spannungsbelastung der Halbleiter konnen daher
MOSFETS eingesetzt werden, die beziiglich Leitverluste und Schaltver-
halten den IGBTS iiberlegen sind. In den letzten Jahren erfolgte eine si-
gnifikante Verbesserung der Eigenschaften von MOSFETs mit dem Ziel,
zukiinftige leistungselektronische Systeme beziiglich Wirkungsgrad, Bau-
volumen, Gewicht und Stoéremission zu verbessern.

Mit der neuesten MOSFET Technologie (CoolMOS) [10], [11] kann ein
um den Faktor 5 hohere Leitfihigkeit (bei 600V) als bei konventioneller
MOSFET Technologie erreicht werden (Abbildung 1.4(a)), womit die
anfallenden Leitverluste klein bleiben und sich damit dusserst energie-
effiziente Stromrichter aufbauen lassen.

Neben der Verbesserung der Eigenschaften der Leistungs MOSFETSs gab
es auch Verbesserungen bei den Leistungsdioden. Konventionelle Sili-
ziumdioden weisen ein Riickwirtsstromverhalten beim Ubergang vom
Leit- in den Sperrzustand auf, was zur Erhéhung der Schaltverlustlei-
stung beitrigt. Damit ist die erzielbare Schaltfrequenz bei hart schal-
tenden Stromrichtern durch die anfallende Verlustleistung begrenzt. Si-
liziumkarbid Schottky-Dioden (SiC) weisen hingegen keinen Riickwirts-
strom auf (Abbildung 1.4(b)), womit die anfallende Schaltverlustenergie
pro Schaltzyklus ausserordentlich gering bleibt [12], [13].
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SiC Schottky-Dioden verfiigen iiber einen positiven Temperaturkoeffi-
zienten der Durchlassspannung, deshalb ist es moglich, die Dioden (wie
MOSFETS) parallel zu schalten. Die in den SiC Schottky-Dioden an-
fallenden von der Vorwartsspannung abhéngigen Leitverluste sind auf-
grund der grosseren Flussspannung (im Vergleich zu konventionellen
Si-Dioden) hoher. Die Verluste infolge des differentiellen Widerstandes
lassen sich durch eine Parallelschaltung entsprechend reduzieren.

Eine detaillierte Analyse des Schaltverhaltens der Kombination Cool-
MOS Leistungstransistor mit SiC-Schottky Diode [14], [15] zeigt ein-
driicklich die mit diesen neuen Halbleiterbauelementen erzielbare gerin-
ge Schaltverlustenergie (< 180uWs, bei ip = 304, ups = 400V) und
Schaltzeiten im Bereich von 10ns.

Die Verwendung von Siliziumkarbid als Halbleitermaterial er6ffnet aus
diesem Grund neue Moglichkeiten in Bezug auf erreichbare Schaltfre-
quenzen. Das Potential, das durch diese neue Halbleitertechnologie ge-
schaffen wurde, kann nun einerseits zum Aufbau von sehr energieeffi-
zienten Stromrichtern genutzt werden, oder es kann die Schaltfrequenz
der Stromrichter, die derzeit bei 50...70kH z liegt, um den Faktor 5...10
erhoht werden, ohne dabei den Wirkungsgrad des Gesamtsystems von
> 95% zu verschlechtern.

Die das Volumen bestimmenden Elemente eines Stromrichters sind im
Wesentlichen die Kiihlung, die passiven Komponenten wie Eingangsin-
duktivitdten, Ausgangskapazititen und das EMV-Eingangsfilter. Eine
Reduzierung des Bauvolumens kann durch eine Steigerung der Schalt-
frequenz erreicht werden, damit kénnen das Eingangsfilter und die Ein-
gangsinduktivitdt im Bauvolumen reduziert werden. Auch die Verwen-
dung von integrierten Leistungsmodulen triagt zu einer Reduzierung des
Bauvolumens bei. Wegen der hohen Packungsdichte in den integrierten
Halbleitermodulen und den damit verbundenen Anforderungen an die
Entwarmung der Halbleiter kommt dem Kiihlkonzept eine besondere
Bedeutung zu.

Alternativ zu netzfrequenten Anwendungen wird der Einsatz von ak-
tiven PFC-Schaltungen auch in Flugzeug-Netzen immer mehr an Be-
deutung gewinnen [3]. Die zentrale hydraulische Ansteuerung der Leit-
werke wird zukiinftig von verteilten elektro-hydrostatischen Aktuato-
ren (EHA) ersetzt werden. Die hydraulische Leistung wird dabei lokal
durch eine elektrisch betriebene Hydraulikpumpe erzeugt. Die Pumpe
wird mithilfe eines aus einem Gleichspannungszwischenkreis gespeisten
drehzahlvariablen Antriebes betrieben.
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Zur Reduzierung der Belastung des Bord-Netz durch Stromoberschwin-
gungen bzw. zur Minimierung der Beeinflussung (Interferenz) des Avio-
nic Equipments finden netzfreundliche Gleichrichtersysteme Verwen-
dung.

Gerade fiir dieses zukiinftige Anwendungsgebiet bieten aktive Pulsgleich-
richter eine Reihe von Vorteilen. Schwankungen der Spannung und der
Frequenz des speisenden Generators (400 — 800H z) stellen keine Ein-
schrinkung des Betriebes dar, da die Fiihrungsgrosse fiir die Strom-
regelung direkt von der speisenden Spannung abgeleitet wird. Wegen
der auf einen konstanten Wert geregelten Ausgangsspannung wird die
Dimensionierung nachfolgender Konverterstufen deutlich einfacher. Im
Vergleich zur Leistungsdichte ist hier vor allem die Ausgangsleistung pro
Gewicht (als eine weitere Kennzahl) von entscheidender Bedeutung.

Ziel und Gliederung der Arbeit

Ziel dieser Arbeit ist der Aufbau eines vollstéindig digital geregelten, ul-
trakompakten, Dreiphasen-Dreischalter-Dreipunkt Pulsgleichrichtersy-
stems (Vienna Rectifier I) unter Verwendung neuester Halbleitertech-
nologie (CoolMOS und Siliziumkarbid Schottky-Dioden) in Multi-Chip
Modultechnik.

Die Schaltfrequenz des Stromrichters soll dabei bis zu 500k H z betragen,
um eine Leistungsdichte von 10kW/dm? (Faktor drei iiber der bekannter
industrieller Ausfithrungen) zu erreichen. In einem Eingangsspannungs-
bereich von Uy = 320V...480Vrms und einer geregelten Ausgangs-
spannung von Uy = 800V soll der Stromrichter in der Lage sein, eine
Leistung von 10kW zu iibertragen. Die gesamte Bauhohe des Strom-
richters soll 1U (entspricht 44.45mm) nicht iiberschreiten.

Nach einer kurzen Einfiihrung in die Funktionsweise der Schaltung wer-
den in Kapitel 2 die Leistungshalbleiter und die passiven Komponen-
ten dimensioniert und eine vollstéindige Verlustleistungsanalyse durch-
gefiihrt. Die Bilanz der Verluste stellt eine Basis zur Optimierung der
Komponenten zur Erlangung einer hohen Leistungsdichte dar.

In Kapitel 3 wird ein Filter zur Unterdriickung der leitungsgebundenen
Gleichtaktstorungen, zur Erfiillung der Normvorschriften im Frequenz-
bereich von 150kH z — 30M H z, entworfen.

Die Modellbildung und Regelung des Stromrichters unter Beriicksich-
tigung des EMV-Eingangsfilters werden in Kapitel 4 behandelt. Die
Elektronik zur Regelung der aktiven PFC Stufe wurde bisher ausschliess-



27

lich durch analoge Schaltungstechnik realisiert, was im Wesentlichen
durch die geringen Kosten der dazu notwendigen Bauteile zu begriinden
ist. Im Zuge der immer leistungsfihiger und auch kostengiinstiger wer-
denden Signalprozessoren wird eine vollstédndig digital realisierte Re-
gelung zunehmend interessanter. Die Vorteile liegen einerseits in einer
sehr kompakten und platzsparenden Single-Chip Losung, und weiters
ermdglicht ein Digitalsystem die Implementierung von Funktionen, wel-
che durch analoge Schaltungstechnik nicht oder nur schwer umgesetzt
werden konnen. Im Zuge dieser Arbeit wurde eine digitale Reglerplatt-
form auf Basis eines Mized Signal DSPs zur Regelung des Stromrichters
entwickelt, die auch fiir andere leistungselektronische Systeme Anwen-
dung findet. Teile der Reglerplattform wurden in eine vom Autor be-
treuten Diplomarbeit [18] dokumentiert. Daher wird in der vorliegenden
Arbeit die Reglerplattform nicht beschrieben.

Aufgrund des kompakten Aufbaues des Stromrichters werden an das
Kiihlsystem besondere Anforderungen gestellt. Die Untersuchungen zur
Kiihlung des Stromrichters in Kapitel 5 wurden von Dr. Uwe Drofenik
im Zuge einer seiner Post-Doc Arbeiten ausgefiithrt und sind nur der
Vollstéindigkeit halber in diese Arbeit aufgenommen worden.

Im Kapitel 6 werden unterschiedliche Strommessverfahren betrachtet
und deren Eignung fiir den Einsatz in einem kompakten Stromrichter
hoher Schaltfrequenz diskutiert. Die erzielbare Frequenzbandbreite, die
Storunterdriickung sowie die Eignung zur Integration des Sensors in das
Gesamtsystem sind Gegenstand der Untersuchung.

Kapitel 7 zeigt die Ergebnisse der experimentellen Analyse des am spei-
senden Dreiphasen-Netz betriebenen Stromrichters. Insbesondere der
Leistungsfaktor, der Oberschwingungsgehalt und der Wirkungsgrad, in
Abhéngigkeit des Betriebspunktes, werden gezeigt. Weiters wird das
Verhalten des Stromrichters bei unsymmetrischem Netz (Phasenausfall)
und transienten Lasténderungen untersucht.

In Kapitel 8 wird, basierend auf den Erkenntnissen der Arbeit, ein
kurzer Ausblick zur weiteren Steigerung der Leistungsdichte gegeben.






Kapitel 2

Leistungsteil

Zu Beginn dieses Kapitels erfolgt eine Zusammenfassung der in [17]
vorgestellten grundsétzlichen Funktionsweise des Stromrichters anhand
der Spannungs- und Stromraumzeiger. Ausgehend von der Spezifikation
des Stromrichters werden in diesem Kapitel die Leistungshalbleiter ent-
sprechend der zu erwartenden Strombelastung ausgewéhlt. Die Berech-
nung der Strombelastung der Halbleiter und der passiven Komponenten
erfolgt weitgehend analytisch. Es werden dabei Annahmen getroffen,
welche die Berechnung deutlich vereinfachen, jedoch eine hinreichende
Genauigkeit sicherstellen. Anhand von Schaltverlustmessungen ergeben
sich die notwendigen Parameter fiir eine Schaltverlustleistungsberech-
nung, womit eine Abschitzung der in den Leistungshalbleitern umge-
setzten Verlustleistung moglich wird, die als Grundlage fiir die Ausle-
gung eines Kiihlsystems (in Kapitel 5) fiir den Stromrichter dient. Nach
Auslegung der Eingangsinduktivititen und der Ausgangskapazitit er-
folgt eine Abschitzung der auftretenden Gesamtverlustleistung und des
Gesamtwirkungsgrades zusammen mit einer Aufschliisselung der Ver-
teilung auf die einzelnen Bauteile.
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2.1 Funktionsweise des Stromrichters

2.1.1 Grundsatzliche Betriebsweise

Der Leistungsteil des Stromrichters, wie in Abbildung 2.1 dargestellt,
besteht aus drei Schaltern T; (i = 1,2, 3), wobei um jeden Schalter vier
Dioden (zwei netzseitige Dioden Dy, Dy_ und zwei Mittelpunktsdi-
oden Dy, Dys—) in einer Briickenschaltung angeordnet sind, sowie aus
den Freilaufdioden (Dpy, Dp_) die den Schalter eines Stranges mit der
positiven und negativen Ausgangsteilspannung verbinden [16].

Die Eingangsinduktivitdten L; ; verbinden das speisende Netz mit dem
Stromrichtereingang. Der Ausgang des Stromrichters wird durch zwei
in Serie geschaltete Kondensatoren C; und C_ gebildet, die mit dem
Mittelpunkt M des Stromrichters verbunden sind.

Fiir die folgende grundsétzliche Betrachtung der Funktionsweise des
Stromrichters sei ein rein sinusférmiges, symmetrisches Netz, dargestellt
durch den Spannungsraumzeiger

uy = Unel?™, (2.1)

mit o = wnt (wy bezeichnet die Kreisfrequenz des speisenden Netzes),
angenominen.

Ziel der Modulation des Stromrichters ist die relativen Einschaltdauern
0; der Schalter T; derart einzustellen, dass die Netzstrome 7 ; einen si-
nusférmgen Verlauf in Phase zu den Netz-Strangspannungen aufweisen.

iy = Inei?N (2.2)

Dazu ist ein lokaler Mittelwert (gemittelt tiber eine Pulsperiode T,) der
geschalteten Stromrichtereingangsspannung

* Pk j = i . .
Uy,avg = UU,avge]LpU = Une’?N — .]wNLllN (23)

einzustellen.

Wegen der Kleinheit der Eingangsinduktivititen Ly (und der Filterkom-
ponenten des EMV-Filters), kann der grundfrequente Spannungsabfall
jwnLiiy und die dadurch verursachte Phasenverschiebung zwischen
Netzstrom und Stromrichtereingangsstrom vernachléssigt werden, und
es gilt néherungsweise uy ~ g (1) bzw. iy ~ iy ().
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Abbildung. 2.1: Prinzipschaltbild des unidirektionalen Dreiphasen-
Dreischalter-Dreipunkt-Hochsetzstellers ( Vienna Rectifier I).

2.1.2 Schaltzustinde

Auf Grund der drei Schalter existieren 23 = 8 Schaltzustéinde, die
zur Formung des aufgenommenen Netzstromes herangezogen werden
konnen. Innerhalb jedes 7/3-Intervalls stehen insgesamt acht Spannungs-
raumzeiger zur Strombildung zur Verfiigung. Zur Veranschaulichung der
Zusammenhénge wird die Netz-Situation in 1 > 0, iy2 < 0, iny3z < 0
herangezogen (das entspricht einer Phasenlage des Netzstromraumzei-
gers innerhalb des Intervalls o € (—7/6,+7/6)).

Das betrachtete 7/3-Intervall ist in Abbildung 2.2 anhand der Span-
nungsraumzeiger des Stromrichters dargestellt. Insgesamt verfiigt der
Stromrichter iiber sechs m/3-Intervalle (Sektoren). Befindet sich der
Netzspannungsraumzeiger u, innerhalb des grau markierten Dreiecks
des durch die Spannungsraumzeiger uy, (4, s,s,) des Stromrichters aufge-
spannten Hexagons, kann der Soll-Spannungsraumzeiger uy; im Mittel
iiber eine Pulsperiode durch die vier unmittelbar benachbarten Raum-
zeiger gebildet werden. Im betrachteten Fall sind das die Raumzeiger
welche durch die Schaltzustinde j = (000), (010), (011), (100) gebildet
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werden. Die Schaltzustéinde werden durch das Tripel (s;s283) bezeich-
net, wobei fiir die Stromrichtereingangsspannungen der drei Stréange gilt

Sign(iy l)% wenn s; =0
- , ' 24
Yo { 0 wenn s; = 1. (2.4)
Die mittlere Stromrichtereingangsspannung (gemittelt iiber eine Puls-
periode T},) eines Stranges bestimmt sich somit zu

Yo
2 )
mit a € (0..1) dem Tastverhéltnis des Schalters T; (s; = 1) (bzw.

a(pn)T, der relativen Einschaltdauer) in Abhéngigkeit des Netzwin-
kels pn.

Uy, avg(pn) = (1 = alpn)) (2.5)

2.1.3 Bildung des Soll-Spannungsraumzeigers
Zur Bildung des mittleren Soll-Spannungsraumzeigers

Uy = 6(100)Uv,(100) + 0(000) U, (000) T 2.6)
+0(010)Uu,(010) + O(011) U, (011)

werden die diskreten Spannungsraumzeiger von der Stromregelung fiir
die jeweilige relative Einschaltdauer d(,,,) aktiviert. Die relativen Ein-
schaltdauern der Schaltzustdnde kénnen anhand von einfachen geome-
trischen Uberlegungen unmittelbar bestimmt werden (die Berechnung
ist in [17] (Anhang A) detailliert ausgefiihrt). Fiir die relativen Ein-
schaltdauern der diskreten Raumzeiger im betrachteten Fall in Abbil-
dung 2.2 gilt

. ™
5(000) = \/§Mszn(§ —pu)—1
d(010) = \/§Msin(<pU) (2.7)
.
d(100) +0011) = 2 — \/ngm(g —9u),

mit dem Modulationsindex M = 20Uy, ;) /Up. Ab M > 2/v/3 tritt Uber-
modulation auf (siehe Kapitel 4.3.4) und der Eingangsstrom kann nicht
mehr sinusférmig gefiihrt werden. Fiir einen geforderten maximalen Ein-
gangsspannungsbereich von Uy ;; = 480V ist daher eine Ausgangsspan-
nung von Uy = 800V notwendig.
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Abbildung. 2.2: Spannungsraumzeiger vy ; die den Schaltzustéinden
] = (Sl,Sg, 53) innerhalb ¢y € (—7T/6,—|—7T/6) (Z'N,1 > 0, Z'N72 < O,Z'N,g)
zugeordnet sind.

2.2 Dimensionierung des Leistungsteils

Der Leistungsteil soll die in der folgenden Tabelle angegebenen Daten
erfiillen:

Eingangsspannung
Ausgangsspannung
Ausgangsspannungsrippel
Ausgangsleistung
Schaltfrequenz
Wirkungsgrad

Netzstromverzerrung

Unu = 320V...480V verkettet
Uy = 800V geregelt

AUy ss < 0.1Uy

Py = 10kW

fp = bis 500k H z

1 > 95% bei Nennleistung
THD < 5% bei Nennleistung
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2.2.1 Strombelastung der Halbleiter

Als Grundlage zur Auswahl der Leistungshalbleiter dienen die Mittel-
und Effektivwerte der Stréme durch die einzelnen Halbleiter. In [21]
wurde eine analytische Berechnung der auftretenden Bauteilbelastung
durchgefiihrt, wobei fiir die Berechnung der Strommittel- und Effektiv-
werte folgende Annahmen gelten:

e die Stromform des aufgenommenen Netzstromes ¢y ist sinusformig

e die Phasenverschiebung zwischen Netzspannung uy und Netz-
strom 7y ist Null (ohmsches Netzverhalten)

e der netzfrequente Spannungsabfall an der Eingangsinduktivitit
wird vernachléssigt

e der Konverter arbeitet mit konstanter Schaltfrequenz f,
e die Ausgangsspannung Uy ist konstant

e die Grundlage des Berechnungsvervahrens ist eine globale Mitte-
lung der Strome durch die Halbleiter wihrend einer Netzhalbpe-
riode

Das Tastverhiiltnis a(py) in Abhéngigkeit des Netzwinkels ¢, mit dem
die Leistungstransistoren angesteuert werden, wird durch die Regelung
des Stromrichters derart eingestellt, dass sich ein lokaler Spannungsmit-
telwert am Eingang des Stromrichters von

utans(on) = (1~ alen)) 2~ unlon) = Usinpn) — (29)

bildet, der, bis auf den vernachlissigharen Spannungsabfall iiber der
Eingangsinduktivitit, der Netzeingangsspannung entspricht.

Die relative Einschaltdauer, abhéngig vom Netzwinkels ¢y, berechnet
sich im einfachsten Fall, ohne iiberlagerte dritte Harmonische (wird in
Kapitel 4.3.4 néher ausgefiihrt) zu

a(pn) =1— Mlsin(pn)|, (2.9)
wobei M = 2Ux /Uy den Modulationsindex darstellt.

Nachfolgend werden die Ergebnisse der analytischen Berechnung der
Bauteilbelastung aus [21] noch einmal zusammengefasst und durch Uber-
legungen beziiglich der Auswahl von geeigneten Bauteilen ergénzt.
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Dioden Dy und Dy_

Der Netzstrom iy = In sin(p ) fliesst withrend der positiven Netzhalb-
periode durch Dy und wihrend der negativen Netzhalbperiode durch
Dy _, jeweils fiir die Dauer einer Netzhalbperiode. Von diesem Strom-
verlauf kann unmittelbar durch Integration iiber eine Netzperiode der
globale Mittelwert des Stromes durch die Netzdiode berechnet werden

Iv [ . i
IDN,avg = %/Sln(@N)dQON - 7N =
0 (2.10)

V2

- 7IN,rms~
0
Fiir den Stromeffektivwert durch Dy gilt

27 ) 2
LD rms = 7N/Sin (pn)doy = =F =
' 27 4
0 (2.11)
Iy

,rms

2

Da diese Dioden nur mit netzfrequenten Strémen belastet werden, kénnen
gewohnliche Netzdioden eingesetzt werden, die schlechten Schalteigen-
schaften wirken sich hier nicht negativ aus. Wihrend der Netzhalbpe-
riode, in der die Diode keinen Strom fiihrt, wird sie mit einer schalt-
frequent pulsierenden Spannung belastet. Dadurch wird die parasitéire
Sperrschichtkapazitéit der Diode schaltfrequent umgeladen und erhoht
die Verluste im Transistor.

Im Hinblick auf einen guten Wirkungsgrad des Stromrichters wird fiir
die Netzdioden eine Ultra Fast Soft Recovery Diode mit einer geringen
Sperrschichtkapazitiat aber deutlich hoheren Kosten eingesetzt.

Weiters wurde die Diode Dy _ durch einen Thyristor ersetzt. Im gew6hn-
lichen Betrieb arbeitet dieser wie eine Diode. Wéhrend der Hochlaufpha-
se des Stromrichters wird iiber einen Widerstand parallel zum noch ge-
sperrten Thyristor ein Hochladen der Ausgangskondensatoren erméoglicht.
Die Ziindstufe fiir die Thyristoren ist in Kapitel 2.6 ausgefiihrt.
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Leistungstransistor 7'

Der wiahrend einer Netzhalbperiode in der Netzdiode Dy eingepriigte
Eingangsstrom 4 fliesst wihrend der relativen Einschaltdauer a(pn)T)
durch den Transistor 7' und wihrend der relativen Ausschaltdauer (1 —
a(epn))T, durch die Freilaufdiode Dp. Der globale Mittelwert des Tran-
sistorstromes berechnet sich durch Gewichten des Eingangsstromes mit
dem Tastverhéltnis zu

~ ™

1 .
I76vg = 7N /51n(¢N)a(<pN)d¢N

0
=2 / sin(pn) (1 — M sin(pn)) don (2.12)
0
2 M)\ -
=(=-——=|1In.
(G-%)n
Der Effektivwert des Transistorstromes ergibt sich zu
2 I3 f 2
IT,'r‘ms = 7N/Sin (SDN)O‘(()DN)dSDN
0
27 [ 2.13
= 71\’ /smg(cpN)dgﬁN —M/smg(goN)dcpN (2.13)
0 0

1 4M 72
- (2 37r> N
Als Transistor kommt ein Leistungs-MOSFET in Frage, der fiir die-
ses Spannungsniveau deutliche Vorteile im Vergleich zu einem IGBT
aufweist. Im Wesentlichen sind das die hoheren Schaltgeschwindigkei-
ten (Strom- und Spannungsinderungsgeschwindigkeiten), die zusam-
men mit den Siliziumkarbid Freilaufdioden erreicht werden kénnen und
dem niedrigen Drain-Source Widerstand (Rps,on) des MOSFETS im
eingeschalteten Zustand. Die Verluste die im Rpg,,, umgesetzt wer-
den fallen deutlich kleiner aus, verglichen mit den Verlusten die zufolge
der Flussspannung und dem differentiellen Widerstand in einem hin-
sichtlich Schaltverhalten optimierten IGBT umgesetzt werden. Damit
ist ein hochfrequente Taktung des Stromrichters bei zugleich geringen
Verlusten moglich.
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Freilaufdioden Dy, und Dp_

Wie bei der Berechnung der Strombelastung des Transistors bereits
erwihnt, fliesst der in der Eingangsinduktivitit eingepriagte Strom iy
wihrend der relativen Ausschaltdauer (1 — a(¢n))T), durch die Frei-
laufdiode Dp. Das Gewichten des Eingangsstromes mit der relativen
Ausschaltdauer und Integration iiber eine Netzhalbperiode liefert den
Mittelwert des Diodenstromes

™

i T
Iokany = 3 [ sinfen) (1 alow) doy

0 (2.14)

In, [ M,
= %M/sin%(pN)dgaN = ZIN.
0

Der globale Stromeffektivwert durch die Freilaufdiode errechnet sich zu

(2.15)

Das Riickwértsstromverhalten der Freilaufdiode hat einen signifikanten
Einfluss auf die Schaltverlustleistung beim Einschalten des Transistors.
Der durch die Freilaufdiode hervorgerufene Riickstrom erhoht die im
Transistor verursachte Schaltverlustleistung, die proportional mit der
Schaltfrequenz ansteigt. Mit konventionellen Siliziumdioden mit einer
Riickwiirtserholzeit (Reverse-Recovery-Time) von typ. t.. < 3bns ist
die angestrebte Schaltfrequenz bei zugleich hohem Wirkungsgrad nicht
realisierbar.

Deutlich bessere elektrische Eigenschaften haben Siliziumkarbid Schot-
tky-Dioden. Diese unipolaren Bauelemente weisen keine Speicherladung
und somit keinen Riickwértsstrom auf und eignen sich daher besonders
fiir den Einsatz in hochfrequent getakteten Schaltnetzteilen. Silizium-
karbid Schottky-Dioden haben eine grossere Flussspannung als Silizium-
dioden, konnen aber aufgrund ihres positiven Temperaturkoeflizienten,
ghnlich wie beim MOSFET, bedenkenlos parallel geschaltet werden.



38 Kapitel 2. Leistungsteil

Mittelpunktsdioden D), und D),

Der Strom durch die Mittelpunktsdiode D, fliesst auch durch den Tran-
sistor 7" und muss daher mit der relativen Einschaltdauer a(py) gewich-
tet werden. Die Stromfiihrungsdauer erstreckt sich hier jedoch nur iiber
eine Netzhalbperiode. Bei positivem Eingangsstrom fliesst der Strom
durch die Diode Djs4 und bei negativem Eingangsstrom durch Dy
Somit bestimmt sich der Mittelwert des Diodenstromes zu

Iv [
IDM,cwg = 27N/Sln((pN)a((pN)d<pN

= 12.— /sm (on) (1 — Msin(pn))den
(2.16)

™

= /sm on)don — M/sm (on)den
0

1 M\ .
= (=— =)y
(w P)

Der globale Stromeffektivwert durch die Freilaufdiode errechnet sich zu

K

I . .
Pontme = g [ sin(ox) (1= Min(ow)) diow
0
Iy 9 3
o sin“(pn)dony — M | sin®(pn)den
0

1 2M)
= (- -=)13.
(4 37r) N

Ahnlich wie bei den Netzdioden Dy fithren die Mittelpunktsdioden Dy,
nur wahrend einer Netzhalbperiode Strom. Anders als bei den Netzdi-
oden ist dieser Strom schaltfrequent pulsierend. In jener Netzhalperiode,
in der kein Strom durch die Diode fliesst, wird sie mit einer schaltfre-
quent pulsierenden Spannung belastet. Wie bei den netzseitigen Dioden
konnen hier Netzdioden mit guten Durchlass- aber schlechteren Schal-
teigenschaften gew#hlt werden. Beim Einschalten des Transistors wird
der Stromfluss aufgrund der Forward-Recovery Eigenschaft der Diode

(2.17)
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verzogert. In dieser Phase liegt kurzzeitig Spannung in Vorwirtsrichtung
iiber der Mittelpunktsdiode, solange bis die Diode in den Leitzustand
iibergeht. Das fithrt wihrend des Stromaufbaues durch die Diode zu
Schaltverlusten in der Diode, die in weiterer Folge zu den Einschaltver-
lusten beitragen. Gerade im Hinblick auf einen hohen Wirkungsgrad ist
deshalb eine schnelle Diode zu bevorzugen. Mit dem zusétzlichen Span-
nungsabfall einhergehend ist ein Fehler in der Spannungsbildung am
Stromrichtereingang, der unmittelbare Auswirkungen auf die Strombil-
dung hat, und daher im Prinzip zu vermeiden ist.

2.2.2 Spannungsbelastung der Halbleiter

Ein besonderer Vorteil des Dreipunkt-Gleichrichters ist eine Sperrspan-

nungsbelastung der Halbleiter mit nur der halben Ausgangsspannung

Up/2, eine symmetrische Aufteilung der Kondensatorteilspannungen Ug 4
und Ue_ vorausgesetzt. Das hat den Vorteil, Halbleiter mit einer Sperr-

spannungsfestigkeit von 600V einsetzen zu kénnen und damit die besse-

ren Eigenschaften beziiglich Leit- und Schaltverlusten nutzen zu kénnen.

Neben der hohen Verfiigharkeit dieser Bauteile sind die geringen Stiick-

kosten als Vorteil zu sehen.

Induktive Spannungsabfiille infolge hoher Stroméinderungsgeschwindig-
keiten sind dabei nicht beriicksichtigt. Anhand von experimentellen
Messungen konnte allerdings gezeigt werden, dass trotz Stroménde-
rungsgeschwindigkeiten von di/dt = 2.5kA/us Schaltiiberspannungen
von 50V nicht tiberschritten werden. Daher ist eine Sperrspannungsfe-
stigkeit der Halbleiter von 600V ausreichend.

2.2.3 Halbleitermodul VUM 26-06A

Der Leistungsteil von Dreiphasen PFC-Systemen wurde und wird meist
mit Einzelbauteilen in Standardgehdusen (T0O-220, TO-247) aufgebaut,
mit dem Vorteil jeweils die modernsten Halbleiter zur Verfiigung zu
haben. Ein spezifisches Modul hat den Nachteil von hoheren Kosten
aufgrund der geringeren Stiickzahl, verglichen mit diskreten Bauteilen.

Die Verwendung von Einzelbauteilen erfordert allerdings einen grossen
Flachenbedarf, der einem kompakten Aufbau des Leistungsteils entge-
gensteht. Nachteilig sind auch die durch die Lénge der Verbindungslei-
tungen entstehenden parasitdren Induktivitéiten, welche die Schaltge-
schwindigkeit (Stroménderungsgeschwindigkeit) einschrénken.
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Aus diesem Grund ist es vorteilhaft, alle Halbleiter eines Briickenzwei-
ges des Stromrichters in ein Modul zu integrieren. Das ermdglicht einen
kompakten Aufbau des Leistungsteils und eine niederinduktive Verbin-
dung der Halbleiter.

Eine hohe Integrationsdichte konnte bereits mit dem Vorgénger des Mo-
duls VUM 26-06A, dem Halbleitermodul VUM 25-05E [76] erreicht wer-
den. Aufgrund der &lteren Halbleitertechnologie der im Modul integrier-
ten Halbleiter ist eine ultrakompakte Realisierung des Leistungsteils bei
zugleich hoher Schaltfrequenz und hohem Wirkungsgrad mit dem Halb-
leitermodul VUM 25-05F nicht méglich.

Der Leistungsteil des Stromrichters besteht aus 18 Dioden und 3 Lei-
stungstransistoren. Die Freilaufdioden Dy sind jeweils als Parallelschal-
tung von drei Siliziumkarbid Schottky Dioden ausgefiihrt, da die Spit-
zenwertbelastung in Vorwirtsrichtung (repetitive peak forward current)
einer Diode auf Irry = 124 beschrinkt ist (siehe Tabelle 2.1).

Der Spitzenwert des Eingangsstromes und somit auch der Spitzenwert
des Stromes durch die Freilaufdiode (mit iiberlagertem Stromrippel) be-
tragt allerdings Ipp < 28A. Unter der Annahme, dass sich die Strome
gleichmiissig auf die parallelgeschalteten Dioden aufteilen, ist eine Par-
allelschaltung von drei Dioden ausreichend, um nicht den im Daten-
blatt [73] spezifizierten Wert von Ipgrps zu iiberschreiten. Aufgrund
der berechneten Strommittelwertbelastung wére eine Diode mit einer
Stromtragfahigkeit von Ippqvg = 64 (continous forward current) aus-
reichend.

Eine netzseitige Diode jedes Briickenzweiges ist jeweils durch einen Thy-
ristor zur Vorladung der Ausgangskondensatoren wiahrend der Hochlauf-
phase des Stromrichters ausgefiihrt.

Der Modulaufbau des neuen Halbleitermoduls VUM 26-06A ist in Ab-
bildung 2.3 dargestellt. Die im Leistungsmodul VUM 26-06A verwen-
deten Leistungshalbleiter sind in Tabelle 2.1 zusammengestellt.

Dieses Modul ist ein fiir die vorliegende Arbeit erstelltes Muster von
IXYS und nicht als Produkt erhéltlich, es wurden allerdings Leistungs-
halbleiter in das Modul eingebaut, die als gehduste Bauteile am Markt
erhiltlich sind. Die elektrischen Daten der gewéhlten Halbleiter sind in
den Datenbléttern [72, 73, 74, 75] ersichtlich.
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Abbildung. 2.3: (a) Verdrahtungsschema eines Briickenzweiges des
Leistungsmoduls. (b) Layout des Moduls auf einem AlyO3 Keramik-
Substrat mit einer Fliche von (35mm x 26mm). Die Halbleiter sind auf
der Oberseite mit Bonddridhten verbunden. Die Chipfliche des MOS-
FET betrigt Appr = 10.62mm - 6.69mm. (c) Die DCB (Direct Copper
Bonding) Keramik ist im Gehduse VUM 26-06A von IXYS mit den
Aussenabmessungen L=63mm, B=32mm H=10mm eingepackt.

Halbleiter

Bauteiltyp, Eigenschaften

MOSFET T

CoolMOS Power Transistor IXKH47N60C2,
Ups =600V, Ip = 47A, RDS(on) = T70mS

Freilaufdiode Dp

Silicon Carbid Schottky Diode SDB06S60,
Urrm = 600V, Ir = 6A, Irpm = 12A (d=0.5),
3 Dioden parallel

Netzdiode DN

HiPerFRED Epitaxial Diode, soft recovery
DSEP15-06A, Vrr = 600V , Ipav = 15A,
trr = 35ns

Mittelpunktsdiode Dy

dieselbe Diode wie bei Dy

Thyristor Thyn—

Phase Control Thyristor CS19-08hol, Vrrym =
800V, Irrms = 35A, Ir,av = 13A

Tabelle. 2.1: Leistungshalbleiter im Modul IXYS VUM 26-06A.
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2.2.4 Schaltverlustmessung

Eine besondere Schwierigkeit bei der Bestimmung der Schaltverlustlei-
stung stellt die Strommessung dar. Der Stromsensor muss eine ausrei-
chend hohe Frequenzbandbreite aufweisen, darf aber den Aufbau des
Leistungsteils nicht so weit verdndern, dass durch das Einfiigen des
Stromsensors das Schaltverhalten nennenswert beeinflusst wird. In die-
sem Kapitel wird ein Stromsensor (Stromwandler) beschrieben, der diese
Anforderungen erfiillt.

Zur Bestimmung der in den Leistungshalbleitern auftretenden Gesamt-
verlusleistung (Leit- und Schaltverluste) sind die Datenblattangaben
unzureichend, da das Schaltverhalten und damit die resultierende Schalt-
verlustleistung von einer Reihe von Parametern abhéngen. Von entschei-
dender Bedeutung ist die Wahl der Freilaufdiode in Kombination mit
dem Schalter (MOSFET). Die Reverse-Recovery Eigenschaften der Di-
ode haben einen signifikanten Einfluss auf das Schaltverhalten, da die
im pn-Ubergang befindliche Raumladung in Form eines Riickwértsstro-
mes abgebaut wird und dabei iiber den Schalter fliessen muss. Weitere
Einflussfaktoren sind der mechanische Aufbau (und die damit verbunde-
nen parasitiren Kapazititen und Induktivititen), sowie die parasitire
Kapazitit der Eingangsinduktivitit (Boost Induktivitit) und die Wahl
des Gatewiderstandes in der Gatetreiberstufe.

Eine sinnvolle Ermittlung der zu erwartenden Schaltverlustleistung kann
nur durch eine experimentelle Messung des Schaltverhaltens am voll-
standigen Aufbau des Leistungsteils zusammen mit der Gateansteue-
rung erfolgen.

Die Festlegung der Gatewiderstinde der Gatetreiberstufe erfolgt im Zu-
ge der Schaltverlustmessung und wird abhéngig von der auftretenden
Uberspannung und Schwingneigung iterativ anhand des Schaltverhal-
tens eingestellt.

Ein wesentliches Augenmerk bei der Messung der Schaltverlustleistung
liegt bei der Wahl geeigneter Messgeriite.

Messaufbau fiir die Schaltverlustmessung

Wie schon erwéahnt, erfolgt die Schaltverlustmessung anhand des fer-
tigen Aufbaus des Leistungsteils, wobei die Messung aus Symmetrie-
griinden auf nur einen Briickenzweig beschrinkt werden kann, wie in
der Prinzipschaltung in Abbildung 2.4 dargestellt ist.
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Abbildung. 2.4: Messaufbau fiir die Schaltverlustmessung. Die Schalt-
verlustmessung kann aus Griinden der Symmetrie auf den Schalter Ty
beschrankt bleiben. Die hell dargestellten Halbleiter sind bei der Schalt-
verlustmessung nicht stromdurchflossen.

Die Eingangsklemmen S und T sind bei der Schaltverlustmessung mit-
einander verbunden, und zwischen R und der gemeinsamen Verbindung
S und T ist eine Gleichspannungsquelle U; geschaltet.

Die Einprégung der konstanten Ausgangsspannung von Up/2 = 400V
erfolgte durch eine Serienschaltung von vier Zenerdioden (mit einer Ze-
nerspannung von jeweils U, = 100V), anstatt der Verwendung einer
DC Spannungsquelle. Die Verwendung einer DC Spannungsquelle an
den Ausgangsklemmen fithrt zu verfilschten Messergebnissen, da die
DC Quellen (an den Eingangs- und Ausgangsklemmen) und das Oszil-
loskop iiber das Netz kapazitiv gekoppelt sind (trotz Verwendung von
Trenntransformatoren) .

Durch diese Kopplung kommt es aufgrund der sehr hohen Schalténde-
rungsgeschwindigkeiten zu einer Verfilschung des Messergebniss auf-
grund von kapazitiven Storstromen, die {iber die Messleitung zum Os-
zilloskop und dessen Erdkapazitéit fliessen.
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Die vom Eingang zum Ausgang pro Schaltzyklus transferierte Ener-
gie wird dabei vollstindig in den Zenerdioden in Wirme umgesetzt.
Aufgrund der geringen Repetitionsrate ist die anfallende Leistung al-
lerdings vernachléssigbar gering. Zur Sicherstellung eines geschlossenen
Riickstrompfades sind die beiden Schalter 75 und T5 dauernd einge-
schaltet.

ups

t2[ty

(ip) 20A/Div  (ups) 100V/Div 20us/Div

Abbildung. 2.5: Pulssequenz zur Ermittlung der Schaltverlustleistung.

Zur Nachbildung der Spannungs- und Stromverhiltnisse, die im Betrieb
des Stromrichters innerhalb einer Netzhalbperiode auftreten, wird ein
entsprechender Strom in der Eingangsinduktivitat ir=i7 bei konstanter
Ausgangsspannung Uy /2 = 400V eingeprigt (Abbildung 2.5).

Dazu wird der Transistor 77 mithilfe eines Pulsmustergenerators fiir
die Dauer t; eingeschaltet. Entsprechend dem Wert der Eingangsspan-
nung U; steigt der Strom in der Eingangsinduktivitdt L linear an. Bei
Erreichen des Sollwertes des Stromes iT,SO” wird fiir die Dauer t5 der
Schalter geoffnet und anschliessend fiir die Dauer t3 wieder geschlossen,
um schlussendlich bis zum Start der folgenden Pulssequenz ausgeschal-
tet zu bleiben.

Die Ausschaltdauer to wurde dabei so gewéhlt, dass einerseits der Aus-
schaltvorgang erkennbar abgeschlossen ist und sich andererseits der in
der Induktivitd L; eingepragte Strom nicht nennenswert gegeniiber der
Ausgangsspannung Uy /2 abgebaut hat. Die langsame Wiederholrate der
Pulssequenz von etwa einer Sekunde stellt sicher, dass die in den unter-
suchten Halbleitern auftretende Verlustleistung zu keiner nennenswer-
ten Erwdrmung der Halbleiter fiihrt.
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Abbildung. 2.6: Messtechnisch ermittelte Schaltverlustenergie im
MOSFET fiir den Ein- und Ausschaltvorgang in Abhéngigkeit des ge-
schalteten Stromes ip. Die Schaltverlustmessung erfolgte bei einer Tem-
peratur von T; = 25°C". Die Werte der verwendeten Gatewiderstande
sind in Abbildung 7.9 angegeben.

Die bei diskreten Werten des geschalteten Stromes ip=[10A, 15A, 204,
25A, 30A] gemessenen Ein- und Ausschaltenergien E,,fy), bei Ty =
25°C, sind in Abbildung 2.6 aufgetragen und durch eine allgemeine,
stromabhéingige Verlustfunktion (Polynom zweiter Ordnung)

ESchult = kQ . 7/%“ + kl i+ k’o (218)

approximiert. Die ermittelten Koeffizienten des Polynoms sind in Tabel-
le 2.2 angegeben. Die Schaltverlustmessung der Kombination CoolMOS
und SiC-Schottky Diode wurde bereits in [22] durchgefiihrt. Die dabei
ermittelten Messergebnissen stimmen mit denen im Zuge dieser Arbeit
gemachten Messungen gut iiberein.

In [22] wurde auch gezeigt, das die Schaltverlustenergie beim Abschalt-
vorgang bei T; = 125°C um weniger als 10% iiber der bei T; = 25°C
liegt. Die Schalverlustenergie die beim Einschaltvorgang anfillt, ist we-
nig temperaturunabhéngig. Aus diesem Grund wurde in dieser Arbeit
die Schaltverlustmessung bei T; = 125°C' nicht mehr explizit durch-
gefiihrt.
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Schaltverlustparameter H ko j[uWsA™?] ki j[uWsA™Y ko, [uWs]

on 85.714-107° 2.771 29
of f 71.428 - 1073 3.643 —24

Tabelle. 2.2: Messtechnisch ermittelte Koeffizienten der stromabhéngi-
gen Schaltverlutsfunktion, gemessen bei einer Junction Temperatur von
Ty =25°C.

Diskussion des Schaltverhaltens

Das Schaltverhalten des CoolMOS in Kombination mit den drei parallel
geschalteten Dioden im Halbleitermodul VUM 26-06A ist in Abbildung
2.7 dargestellt.

Beim Abschaltvorgang reduziert sich der Strom durch den Schalter ip
fiir die Dauer des Spannungsanstiegs von upg um etwa 5A. Wahrend
dieser Zeit fliesst dieser Teil des Stromes aufgrund der hohen Span-
nungsénderungsgeschwindigkeit von dupg/dt = 30kV/us in die para-
sitdren Kapazititen der Freilaufdiode und der Eingangsinduktivitéit und
wirkt somit schaltentlastend. Nachdem die Schalterspannung den Wert
der Ausgangsspannung erreicht hat, beginnt die Freilaufdiode Dp zu
Leiten und der in den Schalter eingeprigte Strom kommutiert in die
Freilaufdiode. Die Stroménderung erfolgt dabei niherungsweise linear
mit dip/dt ~ 1.25kA/ us.

Die Spannungsiiberh6hung zufolge der Stroménderungsgeschwindigkeit
von ups, schait < 80V zeigt den niederinduktiven Aufbau des Leistungs-
teils. Unter der Annahme, dass die gesamte Schaltiiberspannung einem
induktiven Spannungsabfall als Folge der Stroménderung in der para-
sitdren Verdrahtungsinduktivitéit zugeordnet wird, ldsst sich eine Ver-
drahtungsinduktivitdt von Ly 144 =~ 64nH abschétzen.

Zu Beginn des Einschaltvorganges kommutiert der Strom durch die
Freilaufdiode wieder in den Schalter. Die Stroméinderung erfolgt mit
dir/dt =~ 1.5kA/pus. In der Phase des Stromanstiegs erfolgt eine Reduk-
tion der Schalterspannung zufolge des Spannungsabfalls an der para-
sitdren Verdrahtungsinduktivitét, in der nun der Strom aufgebaut wird
(angenommen der iiberwiegende Anteil der Verdrahtungsinduktivitéit
wird dem Drain Anschluss zugeordnet). Dieser Spannungsabfall wirkt
geringfiigig schaltentlastend. Die Spannungséinderung dupgs/dt erfolgt
niherungsweise linear iiber eine Dauer von 20ns. Die mittlere Span-
nungszeitfliche an L, 1+, wéhrend dieser Phase betrégt etwa 40V.
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Abbildung. 2.7: Schaltverhalten des Transistors CoolMOS (IXYS
IXKH47N60C2) in Verbindung mit der Parallelschaltung von drei Si-
liziumkarbid Schottky Dioden (SDB06S60) fiir Ty = 25°C, ip = 30A
und Up/2 = 400V. (a) Ausschaltverhalten (b) Einschaltverhalten.

Aufgrund der mittlere Spannung an der Induktivitdt Ly ¢y wird ein
Strom von (40V/65nH) - 20ns ~ 12A durch die Induktivitéit aufgebaut,
der sich dem Strom durch die Eingangsinduktivitat iiberlagert und da-
durch die Schaltverlustleistung erhoht.

Die parasitire Kapazitéit der Eingangsinduktivitédt trégt nicht nennens-
wert zur Schaltverlustleistung bei. Der Wert der parasitiren Kapazitét
betrigt Cr, , = 14pF (siehe Kapitel 2.3.1), wodurch der Ladestrom
durch die parasitdre Kapazitdt der Eingangsinduktivitdt weniger als
dups/dt - Cr, » = 0.4A betriigt.

Strom-/Spannungsmessung

Eine genaue Bestimmung der Schaltverlustleistung erfordert eine aus-
reichend hohe Bandbreite der Spannungs- und Stromsonde sowie des
Digitalspeicheroszilloskopes. Der erforderliche Bandbreitenbedarf rich-
tet sich nach den zu erwartenden Signalanstiegsgeschwindigkeiten [23].

Eine besondere Schwierigkeit bei der breitbandigen Messung von Stro-
men in einer Schaltung besteht darin, den Strompfad durch den Strom-
sensor so wenig wie moglich zu veréndern, um das Schaltverhalten da-
durch nicht wesentlich zu beeinflussen. Nachfolgend werden Strommess-
verfahren hoher Bandbreite angefithrt und dessen Vor- und Nachteile
bei der Verwendung in einer Schaltverlustleistungsmessung gegeniiber-
gestellt.
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Das Strommessverfahren mit der grossten Frequenzbandbreite (2GH z)
ermoglichen Koaxial Shunts (T&M Research SDN-414-10) [24]. Ko-
axial Shunts haben den Nachteil, dass sie keine potentialfreie Mes-
sung erlauben. Fiir eine gleichzeitige Messung auf unterschiedlichen
Potentialen kénnen diese Stromsensoren nicht eingesetzt werden. Ei-
ne weitere Schwierigkeit besteht darin, den Sensor niederinduktiv in
den Strompfad einzufiigen, ohne dadurch das Layout des zu messenden
Leistungsteils signifikant &ndern zu miissen. Die zulédssige Energieumset-
zung E = Rgpyne [ i%dt im Koaxial Shunt ist beschréinkt und fiihrt bei
Uberschreitung dieses Wertes zur thermischen Zerstérung des Sensors.

Eine ebenfalls sehr hohe Frequenzbandbreite kann mit dem Pearson
Stromwandler (Current Monitor) [25] erzielt werden. Die Bandbreite
betragt, je nach Typ, bis zu 200M Hz. Die geometrischen Abmessun-
gen des Sensors machen allerdings einen Einsatz als Stromsensor fiir
kompakte Leistungsteile praktisch unmdoglich. Der Sensor verfiigt iiber
einen sehr grossen Magnetkern (grosser Eisenquerschnitt), um bis auf
eine untere Grenzfrequenz im Hertz Bereich messen zu kénnen. Fiir die
Messung der sehr schnellen transienten Vorgéinge bei Schaltverlustmes-
sungen ist diese Eigenschaft nicht erforderlich.

Daher wurde zur Strommessung ein Stromwandler mit kompakten Ab-
messungen eingesetzt, der ein einfach zu realisierendes Strommessver-
fahren darstellt. Er bietet eine Reihe von Eigenschaften, die gerade bei
der Schaltverlustmessung von Vorteil sind. Der Sensor ermoglicht eine
potentialfreie Strommessung mit hoher Bandbreite. Die Sensorabmes-
sungen konnen sehr klein gehalten werden, unter der Voraussetzung,
dass eine tiefe untere Grenzfrequenz fiir die Messung nicht erforderlich
ist, wie das bei der Schaltverlustmessung der Fall ist.

Stromwandler zur Schaltverlustmessung

Nachfolgend wird die Dimensionierung eines Stromwandlers speziell fiir
die Anwendung in Schaltverlustmessungen in einem kompakten Lei-
stungsteil ausgefiihrt.

Abbildung 2.8(a) zeigt ein Prinzipschaltbild des Stromsensors. Die Se-
kundérseite des Stromwandlers stellt eine Stromquelle mit dem Biirden-
widerstand als Parallelwiderstand dar. Somit entspricht die Impedanz
der die Koaxialleitung treibenden Stromquelle dem Biirdenwiderstand
Rp. Der Widerstand Rg in Serie zur Koaxialleitung RG-58 dient zur
Anpassung der Stromquelle an die Impedanz der Koaxialleitung von
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5012, die direkt an das Oszilloskop angeschlossen wird. Zur Vermeidung
von Reflexionen ist Rg so zu wéhlen, dass Z,, = Rp+ Rg = 502 gilt. Die
Koaxialleitung ist hochohmig abzuschliessen, daher ist der Eingangswi-
derstand des Ostzilloskopes auf 1M () einzustellen.

i i Rs Z,~50Q

1 ‘ N, Raluﬂ IMQ

Abbildung. 2.8: (a) Prinzipschaltbild des Stromsensors (b) Ersatz-
schaltbild des Stromsensors.

Der Stromsensor soll eine moglichst hohe Frequenzbandbreite und zu-
gleich eine tiefe untere Grenzfrequenz aufweisen. Diese beiden Forde-
rungen stehen einander entgegen. Es gilt daher einen Kompromiss zu
finden zwischen erzielbarer oberer Grenzfrequenz und notwendiger un-
terer Grenzfrequenz. Die Anforderungen an die Frequenzbandbreite des
Stromwandlers richten sich nach der Pulsbreite und der zu erwartenden
Flankensteilheit des zu messenden Stromes. Mit der Annahme einer
linearen Stromiinderung eines Strompulses mit einer Flankensteilheit
von di/dt < 2kA/us, errechnet sich eine notwendige obere Grenzire-
quenz von etwa 100M Hz. Anmerkung: Die angenommene Flankensteil-
heit basiert auf einer Messung anhand eines Testaufbaues, wobei ein
Koaxial-Shunt hoher Bandbreite zur Messung des Stromes verwendet
wurde.

Eine grosse Frequenzbandbreite ldsst sich durch eine geringe Windungs-
zahl und damit geringe parasitire Wicklungskapazitit C, (Abbildung
2.8(b)) erreichen. Die parasitire Wicklungskapazitét und die Streuung
L, des Stromwandlers (aufgrund der nicht idealen Kopplung zwischen
dem Primérleiter und der Sekundérwindung Nz) bilden einen Resonanz-
kreis, der die obere Grenzfrequenz des Sensors definiert. Eine geringe
Windungszahl hat jedoch einen grossen Sekundérstrom zur Folge, der
zu einer hohen Verlustleistung im Biirdenwiderstand Rp fiihrt.

Die untere Grenzfrequenz wurde derart gewahlt, dass sich bei einem
Stromimpuls mit einer konstanten Amplitude von 304 und einer Dauer
von 10us ein Abfall des Messsignales (Droop-Rate) von weniger als 1%
ergibt.
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Der Stromwandler wurde mit zwei aufeinander gestapelten Ringkernen
R6.3 mit einer Sekundérwindungszahl von Ny = 50Wdg realisiert (Ab-
bildung 2.10). Die Abmessungen des Stromsensors sind gerade so gross,
dass der Sensor iiber die Anschlussleitungen der Leistungsmodule ge-
steckt werden kann.

Mit dem gewéhlten Biirdenwiderstand von Rp = 52 ergibt sich eine
Sensitivitit des Stromsensors von S = 100mV/A. Der Serienwiderstand
Rg beeinflusst das Messsignal aufgrund des hochohmigen Abschlusswi-
derstandes im Oszilloskop nicht.

Das verwendete Magnetmaterial Ferrit N30 weist einen Aj-Wert von
1090nH auf, womit die Wicklung des Stromwandlers eine Hauptinduk-
tivitat von

L=Nj -2 Ay = (50Wdg)*-2-1090nH = 5.45mH (2.19)

aufweist. Zusammen mit dem Biirdenwiderstand Rp berechnet sich die
untere Grenzfrequenz des Stromwandlers zu

- Rp 50
9 2L 2m-5.45mH
Aus dem Verkettungsfluss ®, = No-® = Ny-Ap.-B berechnet sich durch

Integration der an der Hauptinduktivitit anliegenden Spannung upg die
Anderung der magnetischen Flussdichte im Magnetkern entsprechend

1
AB = m/ﬂBdt (221)
t1

= 146H 2. (2.20)

Die fiir den Magnetisierungsstrom massgebende Spannung
up(t) = — - Rp-e~ /™, (2.22)

eingesetzt in 2.21 ergibt eine Flussdichteinderung im Kern in Abhéngig-
keit des Primérstromes 7; von

B(t) = {1 - e—t/ﬁ} : (2.23)

_ L
—— "
N2 - Ape
mit 71 = L/Rp. Mit der Annahme einer konstanten Stromeinpriagung

und einer Sattigungsinduktion im Kern von B = 300mT ergibt sich mit
2.23 ein [ idt Wert, bis zur Séttigungsgrenze des Stromwandlers, von

/idt = 2mAs. (2.24)
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Abbildung 2.9 (a)-(d) zeigt die berechnete Abweichung des Messsignales
vom eingeprigten Primérstrom einer Pulssequenz aufgrund der limitier-
ten unteren Grenzfrequenz des Stromsensors. Die Abweichung vom ein-
gepragten Strom ist fiir eine Schaltverlustmessung ausreichend genau.

35 35
30 30—
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iT[A] iT[A]
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—
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Abbildung. 2.9: (a) Stromeverlauf i7 durch den Leistungstransistor
zur Bestimmung der Schaltverlustleistung. Der strichlierte Verlauf zeigt
die Abweichung des gemessenen Stromsignales, aufgrund der limitierten
unteren Grenzfrequenz des Stromsensors. (b) Vergrosserter Ausschnitt
des Stromverlaufes. (¢) Berechnete Abweichung Aip des Messsignales
vom tatséchlichen Stromsignal. (d) Vergrosserter Ausschnitt der Abwei-
chung.

e
e

Abbildung. 2.10: Kompakter Stromsensor zur Messung der Schalt-
verlustleistung.
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2.2.5 Berechnung der Verluste in den Halbleitern

Fiir die Berechnung der anfallenden Verluste in den Halbleitern des Mo-
duls VUM 26-06A sind die jeweiligen Strommittel- und Effektivwerte
durch die Halbleiter nach (2.10), (2.11), (2.12), (2.13), (2.14), (2.15),
(2.16), (2.17), sowie die halbleiterspezifischen Parameter in Tabelle 2.3
massgebend. Die Strombelastungen sind in Abbildung 2.11 in Abhéngig-
keit der Netzspannung (Aussenleiterspannung) und bei Nennausgangs-
leistung Py des Stromrichters grafisch dargestellt.

T 14 T
Py=10kW ‘ Po=10kW

10 ‘
Ug=800V 12 fF<=1=<IpNm Us00v]
I”EWT N S R I.ms[A]T 0 it L v
6 B e P A N N O S B N i s
==+ 8 Sm=es =
IpEave T ¢ [~~IDM,rms el rms
4 — —
]
\\\ IDM,avg i — 4
2 ‘ — ] 5
320 360 400 440 480 320 360 400 440 480
Uni[V] Una[V]

(a) (b)

Abbildung. 2.11: (a) Strommittelwert- I,,, und (b) Effektivwertbe-
lastung I,.,s der Halbleiter im Modul VUM 26-06A fiir den Nennlast-
punkt Py = 10kW in Abhéngigkeit der Aussenleiterspannung Uy ;.

Die Leitverluste in den Dioden Dy, Dprq, Dy~ und dem Thyristor
Thyn_ berechnen sich zu

PV,DN+ =Up- IDN,avg +7rp- I%N,rms (2.25)
PV,Thy = UTO . IDN,avg + rT - I.QDN,TTRS (226)
Pvpyv =Ur - Ipm,avg + 7D - Ijng,rms- (2.27)

Wie bereits erwihnt, wurden fiir die Freilaufdioden Dpy und Dp_ je-
weils drei Siliziumkarbid Schottky Dioden parallel geschaltet. Wegen
des positiven Temperaturkoeffizienten von Siliziumkarbid ist die ther-
mische Stabilitat der Parallelschaltung gewéhrleistet. Die Summe der
Verluste in der Parallelschaltung unter der Annahme einer gleichméssi-
gen Stromaufteilung auf alle drei Dioden berechnet sich zu

.
Pvpr =Upsic - IDFavg + gD IDprms- (2.28)
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Die Leitverluste im Schalter (MOSFET) berechnen sich mit

Pyrreit = Rps,on(Ts) - 17 s (2.29)

mit einem Bahnwiderstand Rpg on(Ty) des Schalters bei einer ange-
nommenen Temperatur von 100°C'.

Fiir die Berechnung der Schaltverluste wird der Einfachheit halber ein
Sinusverlauf des geschalteten Stromes

ip(t) =in(t) = Insin(en), (2.30)

mit o = wyt, unter Vernachliassigung des iiberlagerten schaltfrequen-
ten Stromrippels, angenommen.

Einsetzen von (2.30) in die allgemeine Verlustfunktion (2.18) mit den
Parametern ks, k; und kg aus Tabelle 2.3 und Integration iiber eine
Netzhalbperiode liefert die mittleren Schaltverluste zu

1 s
Py 1 schait = fs; /ESchalt(@N)d¢N~ (2.31)
0

Die Auswertung von (2.31) liefert

PV,T,on == fs (kQ,on : I?mes + kl,on : IN,(wg + kO,on) (232)
Pyrort = fs (k201 INms + Krogf - INavg + Koors) - (2.33)

Die gesamten Schaltverluste ergeben sich schliesslich zu
Py schatt = Pron + Profy. (2.34)

In Abbildung 2.12 (a)-(d) ist die berechnete Verlustleistung im Halblei-
termodul VUM 26-06A, sowie die Aufteilung auf die einzelnen Kompo-
nenten fiir unterschiedliche Netzspannungen und Schaltfrequenzen dar-
gestellt.

Zwischen 45% und 55% der Verluste entfallen dabei auf den Schalter
T, wobei davon der Anteil der Schaltverluste Pr o, und Pr ¢ jeweils
zwischen 70% und 90% betrigt. Der Anteil der Einschaltverluste ist
stark ausgeprigt, insbesondere bei hoher Schaltfrequenz. Im Hinblick
auf einen hohen Gesamtwirkungsgrad des Stromrichters ist daher eine
Schaltfrequenz im Bereich von 200-350k H z anzustreben.
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Halbleiter Parameter

MOSFET T Rps,on = 110mQ (Ty = 100°C)

Freilaufdiode D Ur,sic = 0.9V (T; = 100°C, 3 Dioden parallel),
rp,sic = 120mS2

Netzdiode Dy Up = 1.4V (T; =100°C), rp = 50m$2

Mittelpunktsdiode Dyr  dieselbe Diode wie bei Dy

Thyristor Thy Uro = 087V, rp = 29m$2

Tabelle. 2.3: Parameter fiir die Berechnung der Verlustleistung der
Leistungshalbleiter im Modul IXYS VUM 26-06A.

Die andere Hilfte der Verluste verteilt sich auf die Dioden und den
Thyristor. Signifikante Verluste treten in der Netzdiode Dy auf. Ver-
gleichsweise geringe Verluste fallen in den Freilaufdioden Dpi bzw.
Dp_ an, was durch die Parallelschaltung von drei Siliziumkarbid Schott-
ky Dioden zu begriinden ist.

Die Verluste infolge des differentiellen Widerstandes rp s;c und der
Flussspannung Up, s;c halten sich dabei die Waage. Durch eine weitere
Parallelschaltung von Freilaufdioden kann kaum noch eine nennenswerte
Reduzierung der Verlustleistung (auf Kosten einer grosseren Chipfliche)
erreicht werden, da die Verluste infolge der Flussspannung durch die
Parallelschaltung entsprechend (2.28) nicht beeinflusst werden kénnen.
Aufgrund des geringen Bahnwiderstandes des CoolMOS Leistungstran-
sistors sind die anfallenden Leitverluste ausgesprochen gering, insbeson-
ders bei hoher Eingangsspannung.

Bei der Einschalter-Topologie des Stromrichters in Abbildung 2.13(a)
(wie in diesem Prototyp ausgefiihrt) befinden sich stets zwei Dioden
im Strompfad eines Stranges, welche zu den Halbleiterverlusten beitra-
gen. Ersetzt man den Schalter 7', die Dioden Djs4+ und Djs— durch
zwei Schalter (Zweischalter-Topologie in Abbildung 2.13(b)) entfillt ei-
ne Diodenstrecke, und es werden dadurch Verluste eingespart, allerdings
mit dem Nachteil eines verdoppelten Ansteueraufwandes fiir die Schal-
ter, sowie hoheren Kosten und mehr Platzbedarf fiir die notwendige
grossere Chipflache, die die Schalter einnehmen. Unter der Annahme
einer Verwendung von zwei Leistungstransistoren desselben Typs fiir
die Zwei-Schalter-Topologie ldsst sich eine Einsparung der Verluste in
den Mittelpunktsdioden, d.h. von etwa 10...20% erzielen, abhéingig von
der Hohe der Eingangsspannung.
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Abbildung. 2.12: Aufteilung der Verlustleistung auf die einzelnen
Halbleiter im Modul VUM 26-06A bei einer Ausgangsleistung des
Stromrichters von Py = 10kW, einer Netzspannung und Schaltfrequenz
von: (a) UN,” = 320V, fp = 250kH =z (b) UN,” = 320V, fp = 400kH z
(c) Unu =480V, f, =250kHz (d) Unu = 480V, f, = 400kH z.

In einer praktischen Realisierung der Zweischalter-Topologie kommen
Transistoren mit kleinerer Chipfliche und somit grosserem Bahnwider-
stand zum Einsatz, um sie in der begrenzten Fliche der DCB-Keramik
unterbringen zu konnen (siche Abbildung 2.13).

Die Einsparungen der Diodenverluste in den Mittelpunktsdioden gehen
durch die erhohten Leitverluste im Leistungstransistor nahezu verloren.
Es erfolgt daher nur eine Verschiebung der Verluste von den Dioden
Dy in die Transistoren 7. Nur bei grossen Eingangsstromen (geringer
Netzspannung) betréigt das Einsparungspotential etwa 10%. Wegen des
zusitzlichen Ansteueraufwandes und dem damit verbundenen grosseren
Platzbedarf bietet die Zweischalter-Topologie somit keine signifikanten
Vorteile.
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Abbildung. 2.13: (a) Einschalter-Topologie, (b) Zweischalter-
Topologie, (c) Layout des Zweischalter-Moduls mit einer Chipflache der
MOSFETSs von Appr = 2 - (5.93mm - 4.62mm).

2.3 Dimensionierung der passiven Bauteile

2.3.1 Eingangsinduktivitit [,

Um einen kompakten Aufbau des Stromrichters zu ermoglichen, ist
es erforderlich, das Bauvolumen der Eingangsinduktivititen moglichst
gering zu halten. Eine geringe Baugrdsse der Induktivitdten hat al-
lerdings auch einen geringeren Induktivitatswert zur Folge und es ist
aus diesem Grund eine entsprechend hohe Schaltfrequenz erforderlich,
um den Stromrippel in der Eingangsinduktivitit innerhalb der zuléssi-
gen Werte zu halten. Ein typischer Maximalwert liegt bei Ay, =
(0.1...0.15)IAN,(1), wobei fN7(1) den Spitzenwert der Grundschwingung
des Eingangsstromes bei Nennleistung und kleinster Eingangsspannung
darstellt.

Da die Eingangsinduktivitéit massgeblich die notwendige schaltfrequente
Unterdriickung der Gegentaktstorungen des EMV-Eingangsfilters mit-
bestimmt, ist der endgiiltige Wert der Eingangsinduktivitét im Zuge des
EMV-Eingangsfilterentwurfs fiir Gegentaktstorungen festzulegen.

Entsprechend einer Simulation des Eingangsstromverlaufs des Strom-
richters mit einer gewéhlten Eingangsinduktivitdt von Ly = 30uH be-
tragt der maximale Stromrippel bei der grossten Eingangsspannung und
Nennleistung Ai; p, = 34, wie in Abbildung 2.14 dargestellt.
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Abbildung. 2.14: Simulation des Verlaufes des Eingangsstromes in
der Eingangsinduktivitdt des Stromrichters bei Nennleistung und der
grossten Eingangsspannung Uy ;; = 480V. Die Simulation wurde bei ei-
ner Frequenz von 10k H z durchgefiihrt, wobei das Produkt aus Frequenz
und Induktivitét gleich ist wie bei 500kH z, f),- L1 = 10kH z-2mH = 20.

Der maximale Spitzenwert der Grundschwingung des Eingangsstromes
bei der geringsten Eingangsspannung von Up,;; = 320V betrégt

. 2P,
Ing = V2R 554, (2.35)

V3Unu

Diesem Grundschwingungsanteil ist ein schaltfrequenter Stromrippel
mit einer maximalen Amplitude Ay, = Aij,,/2 iiberlagert. Unter
Beriicksichtigung einer Reserve und der Moglichkeit eines kurzzeitigen
(thermisch begrenzten) Betriebs des Stromrichters bei einer Ausgangs-
leistung von Py = 12kW wurde die Sattigungsstromstirke der Eingangs-
induktivitdt zu Iy, sq¢ = 324 gewéhlt.

Als Magnetmaterial kommt aufgrund der hohen Schaltfrequenz aus-
schliesslich Ferrit in Frage, damit sich die Ummagnetisierungsverluste
in Grenzen halten. Wegen der in der Spezifikation des Stromrichters
in Kapitel 1 geforderten geringen Bauhohe von 1U=4/4.45mm fillt die
Wahl auf einen Flachmagnetkern ETLP32/9/20 von EPCOS mit dem
Material N87.
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Der Ap-Wert diese Materials betragt fiir einen Kernsatz bei einem Luft-
spalt von 67, = 0.8mm:

Ap =234nH - 0.8 %777 = 278nH. (2.36)

Die Realisierung der Induktivitéit erfolgte mit drei Kernpaaren (Abbil-
dung 2.16(a)) mit der erforderlichen Windungszahl N; von

| Ly
N; = = dg. 2.
1 3.4, 6Wdg (2.37)

Fiir eine gute Ausnutzung des Wicklungsfensters durch den Kupferleiter
der Wicklung fiel die Wahl auf eine rechteckige Querschnittsfliche von
Acu.r, = (0.8 -3)mm? = 2.4mm? des Kupferleiters, womit sich eine
maximale Stromdichte im Leiter (fiir den grundfrequenten Strom) von

_ vy
\/5 : ACu,Ll

ergibt. Der Fiillfaktor berechnet sich zu ke, = 0.48.

Ein wesentliches Augenmerk bei der Auslegung der Eingangsindukti-
vitdt muss auf die parasitidre Kapazitat Cr, , gelegt werden. Aufgrund
einer hohen Spannungsinderungsgeschwindigkeit der Schalterspannung
von bis zu 40kV/us fliesst wihrend des Schaltvorgangs ein Strom (La-
destrom) durch die parasitire Kapazitit der Eingangsinduktivitit, wel-
cher sich zum geschalteten Strom in der Eingangsinduktivitéit addiert
und damit die Schaltverlustleistung signifikant erh6ht. Eine parasitire
Kapazitit von 100pF hat fiir die Dauer des Schaltvorganges (bei ei-
ner angenommenen Spannungsénderungsgeschwindigkeit von 40kV/us)
einen Ladestrom von i, 1, » = 100pF - 40kV/pus = 4A zur Folge.

= 7.54/mm?. (2.38)

Zur Begrenzung des Ladestromes auf < 1% - I N, sollte die parasitére
Kapazitdt daher einen Wert von 7.5pF nicht iiberschreiten. Die resul-
tierende Resonanzfrequenz der Eingangsinduktivitéit betrigt in diesem
Fall fr.r, = 10MHz.

Das schmale rechteckformige Wicklungsfenster des gewahlten Magnet-
kerns ldsst nur zwei Wicklungsarten zu. In einer helikalen Ausfithrung
(wie in Abbildung 2.15(a) schematisch anhand des Querschnitts einer
Wicklungshilfte dargestellt) besteht die Wicklung aus einem flachen
und breiten (entprechend der Breite des Wicklungsfensters) Kupfer-
streifen der entlang der Hochachse des Magnetkerns gewickelt wird. Die
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Isolation der einzelnen Windungen zueinander wird durch eine Tauch-
lackierung [71] nach der Fertigung der Wicklung erreicht. Diese Aus-
fithrung hat gravierende Nachteile. Der Herstellungsprozess dieser Wick-
lung ist dusserst aufwendig. Die Wicklung wird durch Ausschneiden (mit
Wasserstrahl) aus einer Kupferplatte und anschliessendem Falten zu ei-
nem rechteckformigen Wickel hergestellt. Da die einzelnen Windungen
der Wicklung eine grosse Fliche mit geringem Abstand s zueinander
aufweisen, ist die dadurch wirksame parasitire Kapazitiat dieser Induk-
tivitdt gross - es konnte ein Kapazitdtswert eines ausgefithrten Musters
von 120pF messtechnisch ermittelt werden.

Ja—"
B—
sf = T

(a) (b)

Abbildung. 2.15: Schematische Darstellung jeweils einer Wick-
lungshiilfte der Eingangsinduktivitit. (a) Helikal ausgefiihrte Wicklung.
(b) Wicklungsaufbau mit geringer parasitirer Kapazitéit.

Fiir die Realisierung der Induktivitdt mit einer geringen parasitdren
Kapazitit wurde daher der Leiter der Spule vertikal angeordnet (Hohe
ist grosser als die Breite), wobei die Windungen in einer Ebene um die
Hochachse des Magnetkerns angeordnet sind, wie in Abbildung 2.15(b)
schematisch dargestellt. Weiters weisen die einzelnen Windungen der
Wicklung zueinander einen Abstand von ca. s = 0.8mm auf. Es ist
anzumerken, dass die Wicklung nicht durch ein Fiillmaterial (Giessharz)
mit einer relativen Permittivitdt ¢, > 1 ausgefiillt sein soll, da diese
Massnahme die parasitdre Kapazitit ansonsten vergrossern wiirde.

Es konnte ein Induktivititswert der realisierten Spule (dargestellt in
Abbildung 2.16(a)) von Ly = 38uH und eine parasitéire Induktivitét von
Cr,,o = 14pF messtechnisch ermittelt werden. Der Impedanzverlauf ist
in Abbildung 2.16(b) dargestellt.

Die wihrend des Schaltvorganges wirksame parasitire Kapazitiat be-
stimmt sich aus der Serienschaltung der beiden parasitdren Kapazitéten
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Abbildung. 2.16: (a) Realisierte Eingangsinduktivitét. (b) Messtech-
nisch ermittelter Impedanzverlauf der Eingangsinduktivitdt. Die Reso-
nanzfrequenz betréagt f., r, = TMHz.

der Eingangsinduktivitdt L; und der ’Zero’-Ripple Induktivitit (siehe
Kapitel 3). Da der Wert der parasitidren Kapazitit der ’Zero’-Ripple
Induktivitét im Bereich der parasitiren Kapazitit der Eingangsinduk-
tivitdt liegt, halbiert sich der Wert der wirksamen parasitiren Kapazitét
und liegt dadurch im Bereich des geforderten Wertes.

Wicklungsverluste in der Eingangsinduktivitit

Bei der Berechnung der Kupferverluste, die durch den grundfrequenten
Anteil des Stromes durch den Leiter hervorgerufen werden, spielt die
Stromverdringung eine untergeordnete Rolle. Es kann somit die Ver-
lustleistung mit Hilfe des Gleichstromwiderstandes

lCuL 1
R = Cuwli (4 AD ) = 7.95mQ. 2.39
I P ( T oK T > " (2:39)

berechnet werden. Die Widerstandséinderung durch eine angenomme-
nen Temperaturerhohung der Spule um Ad = 40°C' ist miteinbezogen.
Damit ergibt sich eine Verlustleistung von

Pycur, = R, pe - I3 (1) rms- (2.40)

Eine Abschitzung der Kupferverluste hervorgerufen von Skin- und Pro-
ximity Effekt, erfolgte durch eine zweidimensionale Finite Elemente
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(FEM) Simulation mit dem FEM Simulator Mazwell [26]. Dazu wur-
de ein sinusférmiger Strom mit einer Stromamplitude von Ig;, bei der
Schaltfrequenz von f, = 500kH z in das FEM Modell der Spule einge-

pragt.
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Abbildung. 2.17: Durch Simulation gewonnenes Spektrum des Stro-
mes in der Eingangsinduktivitit des Stromrichters bei Nennleistung und
einer eingeprégten Eingangsspannung Uy = 480V (ohne EMV Fil-
ter). Die Spektrallinien der Stromharmonischen sind symmetrisch zur
Schaltfrequenz angeordnet und treten bei geradzahligen Vielfachen der
Netzfrequenz auf.

Die Stromharmonischen fs( fs) in den Seitenbéndern sind symmetrisch
zur Schaltfrequenz f, und deren Vielfachen angeordnet wie in Abbil-
dung 2.17 dargestellt. Bei der Schaltfrequenz f,, sowie bei ungeradzah-
ligen Vielfachen der Schaltfrequenz k - f, mit £ = 1,3,5... treten die
Spektralanteile bei geradzahligen Vielfachen der Netzfrequenz geméss
fs=k-fpE£n: fy, mit n = 2,4..., auf, mit Ausnahme von n = 6,12,18...
. Bei geradzahligen Vielfachen der Schaltfrequenz k - f, mit k£ = 2,4...
treten die Spektralanteile bei ungeradzahligen Vielfachen der Netzfre-
quenz auf.

Aufgrund des Skin- und Proximity Effektes ist jeder einzelnen Strom-
harmonischen ein entsprechender AC-Widerstand R,.(fs) zugeordnet,
der zusammen mit dem Effektivwert der Stromharmonischen geméss

~ 2
Pv,sk'in - Rac(fa) . <\I/‘;§> (241)
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Kupferverluste verursacht. Durch Superposition der einzelnen Verluste
konnen die gesamten Kupferverluste bestimmt werden. Zur Reduzie-
rung des Rechenaufwandes in der FEM Simulation ist es vorteilhaft, die
Amplituden der Stromharmonischen im Bereich der Schaltfrequenz im
Sinne einer worst-case Abschétzung linear aufzusummieren und durch
eine einzelne Harmonische mit der Amplitude

m

Iskin(n . fp) = Z js,(k)(fé)

k=—m

=2 Zfs,(k) (fe)

k=1

(2.42)

zu ersetzen. Die Summe der vier signifikanten Stromamplituden im
Bereich der Schaltfrequenz (bis m = 10) ergab eine Amplitude von

Lskin = 2.28A (siehe Abbildung 2.17).

Das Ergebnis der FEM Simulation ist eine Stromdichteverteilung in den
einzelnen Leitern der Spule als Funktion der x,y Koordinaten (Quer-
schnittsfliiche des Leiters). Der Stromfluss erfolgt dabei in z-Richtung
durch den Leiter. Die Integration der zeitveridnderlichen Stromdichte-
verteilung J(x,y,t) = J(x,y)cos(wst) [27] iiber die Querschnittsfliche
Acu,1, einer einzelnen Windung des Spulenleiters liefert die léngenbe-
zogene Verlustleistung

Ts
1
Pocuwmon =7 [ [13@necosten P aaa, (243
° Acu,ny 0

mit der Periodendauer der betrachteten Stromharmonischen T, der
elektrischen Leitfihigkeit v des Wicklungsmaterials, sowie der Kreis-
frequenz der Stromharmonischen wy.

Aufgrund der zeitlich sinusformigen Stromdichteverteilung vereinfacht
sich (2.43) zu

1 - 1 .
Py oLy skin = % / JdA = 2 J? - Acu.r,- (2.44)
Acu,r,
Da im Allgemeinen in jedem Leiter eine unterschiedliche Stromdichte-
verteilung auftritt, wird die lingenbezogen Verlustleistung fiir jede Win-
dung der Spule bestimmt. Die gesamten Kupferverluste, als Folge des
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Skin- und Proximity Effektes, ergeben sich aus der Multiplikation der
lingenbezogenen Verlustleitung einer Windung mit der Windungsliange
und Aufsummieren iiber die Anzahl der Windungen. Die Stromvertei-
lung in den Wicklungskopfen wurde gleich angenommen, wie in jenem
Bereich der Spule, indem der Spulenleiter mit dem Magnetmaterial um-
schlossen ist.

Die Auswertung der FEM Simulation ergab eine Verlustleistung durch
Skin- und Proximity Effekt bei der Schaltfrequenz f,, = 500kH z von

Pv.cu,L, skin = 0.7T9W. (2.45)

Aufgrund der geringen Amplituden der Stromharmonischen wurde die
Bestimmung der Verluste bei den Vielfachen der Schaltfrequenz nicht
mehr durchgefiihrt, da die Verluste quadratisch vom Stromeffektivwert
abhiangen und bei den Vielfachen der Schaltfrequenz nur mehr ver-
nachléssigbare Verluste zu erwarten sind.

Weiters ist aufgrund der geringen Eindringtiefe

0 =1//(muyfs) = 80um, (2.46)

bei einer Stromharmonischen von fs = 1M Hz (mit der Leitfihigkeit
und der Permeabilitédt o des Leitermaterials, sowie der Frequenz fs der
Stromharmonischen), ein sehr feinmaschiges Mesh erforderlich, wodurch
der Rechenaufwand der FEM Simulation enorm ansteigt.

Kernverluste in der Eingangsinduktivitit

Wegen der hohen Taktfrequenz des Stromrichters ist eine hinreichend
genaue Abschitzung der auftretenden Verluste im Ferritkern der Spule
notwendig, da hier verhéltnissmaéssig hohe, nicht vernachléssigbare Ver-
luste zu erwarten sind. Die Berechnung zur Ermittlung der mittleren
volumensbezogenen Kernverlustleistung erfolgt mithilfe der Steinmetz-
gleichung [28]

Pvre = kf*BY, (2.47)

die allerdings nur fiir sinusférmige magnetische Aussteuerung des Ma-
gnetkerns giiltig ist. Auch die vom Hersteller in Form von Messkurven
angegebenen materialspezifischen Koeflizienten «, g und k gelten nur
fiir Sinusgrossen.

Die magnetische Aussteuerung in PFCs weicht jedoch stark von der

idealen Sinusform ab, sie ist typischerweise dreieckformig, wodurch un-
terschiedliche Kernverluste auftreten [29],[30]. Auch die Amplitude der
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magnetischen Flussdichte wihrend einer Netzhalbperiode variiert stark,
wie in Abbildung 2.18(a) dargestellt.

Die Angabe einer Effektivwertgrosse dhnlich wie bei der Berechnung
der Verlustleistung in ohmschen Verbrauchern ist nicht méglich. Zur
Abschitzung der Kernverluste wurde die in [31] beschriebene, auf der
Steinmetzgleichung basierende Methode angewandt. Die vom Hersteller
angebenenen materialspezifischen Koeffizienten sind dabei unmittelbar
verwendbar.

Durch die zeitliche Anderung der magnetischen Flussdichte werden in
der Hysteresekennlinie des Magnetmaterials Schleifen durchlaufen, die,
entsprechend der Amplitude der magnetischen Flussdichte und der Fre-
quenz mit der sie durchlaufen werden, Verluste im Magnetkern hervor-
rufen. Bei einer sinusférmigen magnetischen Aussteuerung lassen sich
die Verluste direkt iiber die Steinmetzgleichung berechnen.

Der Verlauf der magnetischen Flussdichte bei PFC Anwendungen sieht
prinzipiell wie in Abbildung 2.18(a) dargestellt aus. In diesem beispiel-
haften Verlauf sieht man unmittelbar, dass eine Vielzahl von Schleifen
mit unterschiedlicher Amplitude und zeitlicher Anderungsgeschwindig-
keit in der Hysteresekennlinie durchlaufen werden (Abbildung 2.18(b)).
Die gesamte mittlere volumensbezogene Kernverlustleistung kann mit
(9) in [31]
TP

1
ei = [ K
DV, Fe, Tp/
0

berechnet werden.

as|*

yr (AB)P=) gt (2.48)

Die Idee dieses Verfahrens besteht darin, aus einem gegebenen Fluss-
dichteverlauf (mit abschnittsweise stetigem Verlauf) eine Hautpschleife
und (beliebig viele) Unterschleifen mit der magnetischen Flussdichte
AB; und der Periodendauer T; zu extrahieren und (2.48) darauf anzu-
wenden.

In Abbildung 2.18(c) ist beispielhaft ein einfacher schematischer Verlauf
mit der Periodendauer T}, angegeben. Der Verlauf kann in eine Haupt-
schleife mit der Periodendauer 77 und der magnetischen Flussdichte
AB; (peak-to-peak) sowie in eine Unterschleife mit Periodendauer 75
und der Flussdichte ABy zerlegt werden.

Die gesamte Kernverlustleistung berechnet sich zu

T;
PV,Fe,ges = ;pV,FE,ina (249)
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Abbildung. 2.18: (a) Simulierter Verlauf der schaltfrequenten ma-
gnetischen Flussdichte B(t) im Ferritkern der Eingangsinduktivitéit
wihrend einer Netzhalbperiode (ohne grundfrequenten Anteil). Der
Flussdichteverlauf ist einem cosinusférmigen grundfrequenten Verlauf
des Stromes durch die Induktivitét zugeordnet. (b) Vergrosserter zeit-
licher Ausschnitt des Verlaufes der magnetischen Flussdichte. (¢) Sche-
matischer Flussdichteverlauf einer Haupt- und Unterschleife.
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wobei P; die Verluste der Haupt- und Unterschleifen ¢ nach (2.48), T;
die Periodendauer der Schleife i und 7}, die gesamte Periodendauer des
Flussdichteverlaufes darstellen.

Aufgrund des abschnittsweise stetigen Verlaufes der magnetischen Fluss-
dichte, kann die gesamte mittlere volumensbezogene Kernverlustleistung
nach (13) in [31]

(AB)P~« AB; |*
=k T; 2.50
PV Fe, T Ez 7| (B (2.50)
berechnet werden, wobei gilt:
k
ky, = TN (2.51)
20+1m0=1 (0.2761 + LT00L )

AB entspricht dabei der Amplitude (peak-to-peak) der magnetischen
Flussdichte der Hauptschleife mit der Periodendauer T),, und AB;/T;
entspricht dem mittleren Anstieg der magnetischen Flussdichte in der
i-ten Schleife. Die materialspezifischen Parameter o, 8 und k konnen
direkt aus den Datenblattangaben des Herstellers gewonnen werden.

Die Schwierigkeit bei der Anwendung dieses Verfahrens besteht nun
darin, aus einem beliebigen Verlauf der magnetischen Flussdichte, bei-
spielsweise aus den Daten einer Schaltungssimulation, wie in Abbildung
2.18(a), die Vielzahl von (Unter-)Schleifen zu extrahieren und diesen
entsprechende Verlustanteile zuzuordnen. Dazu wurde der in [31] be-
schriebene Algorithums in einem MATHEMATICA Script implemen-
tiert und auf den Flussdichteverlauf in Abbildung 2.18 angewandst.

Anmerkung: Aus Symmetriegriinden wurde der Flussdichteverlauf nur
flir ein Viertel einer Netzperiode simuliert. Der Flussdichteverlauf fiir
eine gesamte Netzperiode wurde anschliessend durch Kopieren der Da-
tenwerte synthetisiert. Dadurch kann gewé#hrleistet werden dass der ver-
wendete Algorithmus in der Lage ist aus dem vorgegebenen Flussdich-
teverlauf die Haupt- und die einzelnen Unterschleifen zu extrahieren.

In Abbildung 2.18(a) ist zu erkennen, dass die Amplitude der magne-
tischen Flussdichte einen Wert von B = 10mT kaum iiberschreitet.
Aus den Datenblattangaben des Herstellers fiir die volumensbezogene
Kernverlustleistung des Materials N87 (EPCOS), in Abbildung 2.19,
wurden daher die materialspezifischen Parameter fiir die Kennlinie bei
10mT herangezogen. Die Parameterextraktion lieferte folgende Werte:
a = 2.3493, 3 = 2.79481, k = 94.154 - 10~9.
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Die Anwendung von (2.50) auf den in Abbildung 2.18(a) dargestellten
simulierten Flussdichteverlauf, ergab eine volumensbezogene Kernver-
lustleistung von

kW
DV,Fe,L1 = 38%’ (2.52)

Multiplizieren der volumensbezogenen Kernverlustleistung mit dem Kern-
volumen Vi, = 4560mm? ergibt die gesamte Kernverlustleistung in der
Eingangsinduktivitéit von

PV,Fe,Ll =3- VFe PV, Fe,L, = 0.52W. (253)

Unabhiingig von der Genauigkeit des Berechnungsverfahren in (2.50),
kann folgendes festgehalten werden. Aufgrund der sehr geringen ma-
gnetischen Aussteuerung des Kernmaterials der Eingangsinduktivitét
von weniger als 10m7T ist die in den Eingangsinduktivitéten anfallende
Kernverlustleistung vernachléssigbar gering.
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Abbildung. 2.19: Volumensbezogene Kernverlustleistung fiir den
Kernsatz EILP32/9/20 (EPCOS), in Abhéngigkeit der Frequenz und
der magnetischen Flussdichte als Parameter.
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2.3.2 Ausgangskondensator C'; und C_

Im symmetrischen Dreiphasennetz ist der Leistungsfluss P; vom spei-
senden Netz konstant, sofern Strom und Spannung gleiche Frequenz
und gleiche Phasenlage aufweisen (ohmsche Belastung). Bei unsymme-
trischem Netz oder im Extremfall bei Ausfall einer Phase (einphasiger
Betrieb) erfolgt der Leistungsfluss aus dem Netz pulsierend mit der zwei-
fachen Netzfrequenz, wodurch es zu einer Schwankung der Ausgangs-
spannung mit zweifacher Netzfrequenz kommt. Die Ausgangskapazitéit
ist derart zu dimensionieren, dass die durch die Leistungspulsation re-
sultierende Spannungsschwankung auf einen zuléssigen Wert beschrénkt
bleibt.

In der Sperzifikation des Leistungsteils ist eine maximale zuléssige Ampli-
tude des Spannungsrippels der Ausgangsspannung von AUy ; = 0.1Uy =
80V vorgegeben.

Die vom Kondensator bei einphasigem Netz wihrend einer Netzperiode
aufgenommene bzw. abgegebene Leistung betrigt

APy = —Pycos(2wnt). (2.54)

Nachdem die Ausgangsspannung niherungsweise als konstant angenom-
men wird (AUp ss < Up), gilt fiir den Kondensatorstrom

iC(] = — (_P(]/Uo) COS(2th). (255)

Die zeitliche Integration des Kondensatorstromes liefert den Wechse-
lanteil der Ausgangsspannung und somit ergibt sich niherungsweise die
Amplitude der Schwankung der Kondensatorspannung zu
- P 1
Ucog~ — .
co Uo QWNCO
Fiir eine maximale Schwankungsbreite der Ausgangsspannung AUy s =
0.2Uy muss der Kapazitdtswert wie folgt gewédhlt werden

Py 1
Co> ———7-———
0= U02 wN(AUO,SS/UO)

(2.56)

= 497uF. (2.57)

Der erforderliche Kapazitdtswert wurde durch eine Parallelschaltung
von drei Aluminium Elektrolytkondensatoren mit einem Kapazitéitswert
von jeweils 150uF' realisiert, anstatt der Verwendung eines einzelnen
Kondensators mit dem erforderlichen Nennwert. Kondensatoren mit ei-
nem kleinen Kapazitidtswert haben eine geringere Bauhohe und sind
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daher vorteilhafter in der Verwendung in einem kompakten Aufbau. Ei-
ne Gegeniiberstellung der Kapazitétswerte pro Volumen C’ = Cy/V.
unterschiedlicher Elektrolytkondensatoren ergab jedoch einen grosseren
(also besseren) Wert fiir C” bei grossen Bauformen gegeniiber kleinen
Bauformen. Aufgrund der geforderten geringen Bauhohe von 1U wurde
aber der kleinen Bauform der Vorzug gegeben.

Anmerkung: Der zulidssige Spannungsrippel der Ausgangsspannung bei
einphasigem Betrieb ist ein willkiirlich angenommenes Kriterium zur
Auslegung der Ausgangskapazitéit des Stromrichters. In Telekom An-
wendungen wird meist eine Holdup-Time von einer Netzperioden spezi-
fiziert. In dieser Zeit darf der Wert der Ausgangsspannung des Strom-
richters bei vollstdndigem Ausfall des Netzes und Nennbelastung am
Ausgang nur um zum Beispiel 4% vom Nennwert der Ausgangsspannung
abweichen. Zur Erfiilllung dieser Forderung ist eine signifikant grossere
Ausgangskapazitit von ca. 8mF notwendig.

Aufgrund der Topologie des Stromrichters entspricht die Spannungsbe-
lastung der Kondensatoren der halben Stromrichterausgangsspannung
Uc = Uy/2 = 400V. Unter Beriicksichtigung des Spannungsrippels im
Einphasenbetrieb wurde eine Spannungsfestigkeit der Kondensatoren
von 450V gewéhlt.

Ein weiterer wesentlicher Paramter fiir die Dimensionierung der Aus-
gangskapazitit ist die Rippelstrombelastung, welche zusammen mit dem
ESR (englisch: equivalent series resistance) des Kondensators einen ent-
scheidenden Einfluss auf die Temperaturerhohung und damit auf die
Lebensdauer des Kondensators hat.

Das durch eine Simulation gewonnene Spektrum der Kondensatorstrom-
belastung ist in Abbildung 2.20 dargestellt. Das Spektrum der Konden-
satorstrombelastung weist Harmonische bei ungeradzahligen Vielfachen
k = 3,9,15... der Grundfrequenz von fy = 50Hz auf. Die Effektiv-
werte dieser Strome sind aber aufgrund der geringen Amplitude von
untergeordneter Bedeutung, da sie nur geringe Verlustleistung in den
Ausgangskondensatoren hervorrufen. Es ist unmittelbar zu erkennen,
dass die Rippelstrombelastung der Ausgangskondensatoren hauptséch-
lich durch den schaltfrequenten Anteil und dessen Vielfache bestimmt
wird. Besonders die schaltfrequente Harmonische bei f,, = 400k H z weist
eine ausgepragte Amplitude von 154 auf. Die in Summe in der Parallel-
schaltung der drei Aluminium Elektrolytkondensatoren anfallende Ver-
lustleistung die nur durch die Stromharmonische bei der Schaltfrequenz
verursacht wird, bestimmt sich zu 1/3- ESR¢, - Icrms(fp)* = 7.125W.
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Abbildung. 2.20: Spektrum des Kondensatorstromes fiir den Betriebs-
fall mit der hochsten Strombelastung (bei der geringsten Eingangsspan-
nung Uy ;; = 320V, Nennleistung Py = 10kW und einer Schaltfrequenz
von f, = 400kHz).

Aluminium Elektrolytkondensatoren haben fiir diese Frequenzanteile
einen deutlich zu grossen ESR, wodurch es notwendig ist, zusétzlich
zu den Elektrolytkondensatoren Folienkondensatoren mit kleinerem Er-
satzserienwiderstand parallel zu schalten.

Anmerkung: Die vom Hersteller von Kondensatoren angegebene Rip-
pelstrombelastung und der ESR bei 100H z ist fiir eine dreiphasige Ap-
plikation nicht von Bedeutung, da in diesem Fall (bei symmetrischem
Netz) keine 100H z Belastung wie in einphasigen PFCs auftritt. Eben-
so spielt die Frequenzabhéngigkeit des £ SR eine untergeordnete Rolle,
da die wesentliche Rippelstrombelastung des Kondensators im Dreipha-
sen PFC erst ab der Schaltfrequenz auftritt und in diesem Bereich ist
der ESR des Elektrolytkondensators nicht mehr nennenswert frequenz-
abhéngig. Ein Einphasenbetrieb ist in einem Dreiphasengerdt im allge-
meinen kein Dauerbetriebszustand und daher wird die dabei auftretende
Kondensatorstrombelastung auch nicht weiter untersucht.

Das Auswahlkriterium fiir die Folienkondensatoren C5 und C3 richtet
sich vordergriindig zum einen nach dem Bauvolumen und zum anderen
nach dem Impedanzverlauf in Abhéngigkeit der Frequenz Z(f), da der
ESR von Folienkondensatoren unabhéngig vom Kapazitatswert ohne-
hin sehr niederohmig ist (Faktor zehn kleiner als der von Aluminium
Elektrolytkondensatoren).
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Abbildung. 2.21: (a) Impedanzverlauf von: Aluminium Elektrolytkon-
densator Cy = 150pF'/450V, Folienkondensator Cy = 470nF'/630V und
C3 = 150nF/630V . Die Verldufe wurden messtechnisch bei einer Tem-
peratur von 20°C ermittelt. Die durchgezogene Linie entspricht dem Im-
pedanzverlauf der Parallelschaltung von 3C||C2||Cs. (b) Ersatzschalt-
bild der Parallelschaltung der Ausgangskondensatoren des Stromrich-
ters.

Mit der Wahl von Cy = 470nF und Cs5 = 150nF (mit den Eigenschaf-
ten in Tabelle 2.4) ergibt sich ein Impedanzverlauf der Parallelschal-
tung von 3C4||Cs||C5 entsprechend der Ersatzschaltung in Abbildung
2.21(a), mit einer Admittanz der Parallelschaltung entsprechend der
Ersatzschaltung in Abbildung 2.21(b) von

3 1 1
Yo gos = . 2.
©9° = ESRe. | ESRe, | ESRe, (2:58)

Die im esr; (i = Cy,Cs,C3) jedes einzelnen Kondensators der Paral-
lelschaltung umgesetzte Verlustleistung infolge der Stromharmonischen
des Kondensatorstromes berechnet sich zu

1 E j% (k)
P, = "’ 2.59
T ESR; Y2, ; 2 (2:59)

mit £SR; dem Ersatzserienwiederstand, Y¢ ges der Admittanz der Par-
allelschaltung und 1. (1) der k"™ Harmonischen des Kondensatorstromes
entsprechend dem Spektrum in Abbildung 2.20.
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Die gesamte Verlustleistung die in den Ausgangskondensatoren umge-
setzt wird betragt

P,c=2-(3Pyc, + Pyc, + Pocy)- (2.60)

Zum Vergleich, der in [46] ermittelte analytische Ausdruck fiir den Ef-
fektivwert des Kondensatorstromes

1
10V/3M  9M2\ 7 .
IC,rms = <87’(’ - 16 ) IN,(I) (261)

liefert fiir die Berechnung der Verlustleistung in den Kondensatoren
denselben Wert wie durch die Berechnung mit (2.58) - (2.60). Gleichung
(2.61) gilt unter der Voraussetzung einer symmetrischen Belastung der
beiden Teilausgangsspannungen (Uc, = Uc—).

Die gesamte in den Ausgangskondensatoren (Cy und C_) umgesetzte
Verlustleistung in Abhénigkeit der Eingangsspannung ist in Abbildung
2.21 grafisch dargestellt. Die verwendeten Kondensatoren und deren Ei-
genschaften sind in Tabelle 2.4 angegeben.

T 25 \\

Py [W] 2 ~.

10kW

15 = skw ~
~

~ £ \
1
- | \
S SkW -+ —

_—— - -

320 340 360 380 400 420 440 460 480
—

U, V]

Abbildung. 2.22: Summe der Verlustleistungen in der Parallel-
schaltung (3C4]|C2||C3) der Ausgangskondensatoren C+ und C_ in
Abhéngigkeit der Netzspannung, und der Ausgangsleistung des Strom-
richters als Parameter.
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Kondensator Kondensatortyp, Eigenschaften

4 EPCOS Al-Elektrolytkondensator B43501, 150uF/450V,
ESR =190mS), ESL = 11.85nH

Cy EPCOS MKP Folienkondensator B32653-A6474-J,
470nF/630V, ESR = 20m$), ESL = 12.8nH

Cs EPCOS MKP Folienkondensator B32652-A6154-J,

150nF/630V, ESR = 25m$), ESL = 8.07nH

Tabelle. 2.4: Ausgewiihlte Kondensatoren fiir die Ausgangskapazitéiten
Cy und C_.

Der Impedanzverlauf der Parallelschaltung in Abbildung 2.21(a) zeigt
eine niedrige Impedanz im Bereich der Schaltfrequenz und deren Vielfa-
chen. Somit ist der schaltfrequente Anteil des Kondensatorspannungs-
rippels Zo(f) - Io(f) im Vergleich zur Gesamtausgangsspannung Uy =
800V bedeutungslos. Eine grundfrequente Variation der Ausgangsspan-
nung (100H z) tritt nur im unsymmetrischen bzw. im einphasigen Be-
triebszustand auf.

2.3.3 Symmetriewiderstinde

Aufgrund des Leckstromes im Kondensator, dessen Werte im Allgemei-
nen nicht bekannt oder nur durch eine obere Schranke

Ie., < 0.3uA(C-Ue)"™ +4pA (2.62)

vom Hersteller [79] spezifiziert sind und zudem einer grossen Streuung
unterliegen, kann die resultierende Spannungsaufteilung auf die in Serie
geschalteten Ausgangskondensatoren (Cy, C_) den spezifizierten Ma-
ximalwert iiberschreiten (C[uF], Uc[V]). Weichen die Leckstrome um
20% voneinander ab, resultiert eine Spannungsaufteilung an den Kon-
densatoren, die bereits die zuldssigen Spannungsbelastung von 450V
iiberschreitet. Die Leckstrome koénnen entsprechend (2.62) durch einen
hochohmigen Widerstand im M$2-Bereich parallel zum Kondensator mo-
delliert werden.

Wihrend der Hochladephase ist eine aktive Symmetrierung der Konden-
satorteilspannungen nicht moglich, weshalb aus Sicherheitsgriinden eine
passive Spannungsaufteilung durch das Parallelschalten von definierten
externen Symmetriewiderstinden erzwungen wird. Der Widerstands-
wert wurde mit Ry, = 100k gewdhlt. Damit ist in jedem Fall eine
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zuléissige Spannungsaufteilung gewihrleistet und die anfallende Verlust-
leistung in beiden Widerstdnden betrigt

Uo/2)?
Pysym = 2(}5’# = 3.2W. (2.63)

sym

2.3.4 Vorladewiderstiande

Zum Zeitpunkt des Zuschaltens des Stromrichters an das speisende Netz
sind die Ausgangskondensatoren noch ungeladen, wodurch der Lade-
strom nicht begrenzt wird und somit ohne weitere Massnahme sehr
grosse Werte erreichen wiirde (Kurzschlussstrom).

Vorladewiderstdnde in Serie mit einer Diode parallel zu den vorerst
gesperrten Thyristoren sorgen fiir eine Begrenzung des Ladestromes,
solange bis der Wert der Ausgangsspannung des Stromrichters einen
geregelten Betrieb erlaubt. Ab einer Ausgangsspannung von etwa 200V
startet die Eigenstromversorgung des Stromrichters, die sich aus dem
Ausgangskreis des Stromrichters versorgt. Etwa 300ms nachdem die Ei-
genstromversorgung den Signalprozessor mit Spannung versorgt, erfolgt
Pulsfreigabe und der Stromrichter beginnt die Netzstromaufnahme und
die Ausgangsspannung aktiv zu regeln.

Nach erfolgter Pulsfreigabe wird der Strom (Netzstrom) der wihrend
der Pulssperre durch die Ladewiderstinde fliesst von den Thyristo-
ren iibernommen. Die Thyristoren werden in jener Netzhalbperiode
geziindet, in der der Netzstrom gerade ein negatives Vorzeichen auf-
weist.

Der Wert der Ladewiderstédnde richtet sich einerseits nach der zuldssigen
Ladedauer und andererseits nach der maximalen Leistung, die am Aus-
gang des Stromrichters entnommen werden darf, wenn dieser als passiver
Gleichrichter betrieben wird. Die Leistung dient zur Deckung des Eigen-
bedarfes des Stromrichters und eines nachgeschalteten DC/DC Konver-
ters, dessen Eigenstromversorgung ebenfalls aus der Ausgangspannung
des PFCs (Zwischenkreis) versorgt wird.

Als Ladewiderstiande wurden SMD Chipwiderstinde verwendet, die eine
maximale Spannungsbelastbarkeit von 150V und eine maximal zuldssige
Verlustleistung von 2W aufweisen. Die maximal auftretende Spannungs-
belastung betrigt allerdings Uy/2 = 400V. Aus diesem Grund wurden
drei Widerstéinde in Serie geschaltet. Mit einer willkiirlich angenomme-
nen maximalen Last am Stromrichterausgang von Py pqssiv = SOW bei
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der kleinsten Eingangsspannung Uy ; = 320V und gewihlten Ladewi-
dersténden je Strang von Rp.qe = 3 - 472 = 141Q), berechnet sich die
Verlustleistung, die in einem Widerstand pro Strang umgesetzt wird,
Zu:

Ria
PV,Lade = L3 de . I%),Lade,rms = 1.25W. (264)

Aufgrund der Nichtlinearitét des Gleichrichters erfolgte die Bestimmung
des Mittelwertes Ip rade,avg Und des Effektivwertes Ip pade,rms zur Di-
mensionierung der Dioden Dy .4e in Serie zu den Ladewiderstdnden
durch eine Simulation des Verlaufes des Netztstromes, der in Abbil-
dung 2.23 dargestellt ist. Die Simulation ergab eine dauernde mittlere
Strombelastung der Ladedioden von Ip rqde,avg = 85mA und einen Ef-
fektivwert von Ip rade,rms = 163mA. Die grossere Strombelastung der
Dioden wihrend des transienten Stromverlaufes in den ersten 100ms
wurde dabei vernachléssigt.
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Abbildung. 2.23: Simulierter Verlauf des Ladestromes durch die La-
dewiderstdnde parallel zum Vorladethyristor eines Briickenzweiges, fiir
einen Anfangswert der Ausgangsspannung von Uy = 0V und einer Ein-
gangsspannung von Uy, = 480V. Die Belastung am Ausgang ent-
spricht einem Konstantleistungsverbraucher von Py possiv = 80W.
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2.3.5 Verluste in den passiven Bauteilen

Die Wicklungsverluste in der Eingangsinduktivitdt L; berechnen sich
nach (2.39) und (2.40). Die Berechnung der Verluste in allen anderen
induktiven Bauteilen erfolgt in gleicher Weise. Windungsldnge, Draht-
querschnitt und Eisenvolumina fiir die Berechnung der Verluste der ein-
zelnen Bauteile sind in Tabelle 2.5 zusammengestellt.

Anmerkung: Die Induktivitdten L, und L, ergeben sich im Zuge der
Festlegung der Filterstruktur und sind an dieser Stelle eine Vorwegnah-
me der Ergebnisse aus Kapitel 3. Der mechanische Aufbau des Filters
und das zugehorige Ersatzschaltbiltd sind in Abbildung 2.24(a) bzw.
2.24(b) zu sehen. Da die Induktivitéten L, und L, iiber denselben Ma-
gnetkern transformatorisch gekoppelt sind, ist fiir Ly in der Spalte pre j
in Tabelle 2.5 kein Wert eingetragen. Die fiir den betreffenden Magnet-
kern auftretenden Verluste sind in der Zeile fiir L, angegeben.

Abbildung. 2.24: (a) Mechanische Anordnung der Filterkomponenten
eines Stranges. Die Induktivitét L., ist nicht dargestellt. (b) Ersatz-
schaltbild der EMV Eingangsfilters (ohne L., und C¢,,).

Die Verluste in den Kapazititen und Dampfungswiderstianden des Ein-
gangsfilters werden wegen ihrer Kleinheit vollstédndig vernachléssigt.

Infolge des grundfrequenten Netzstromes treten neben den Wicklungs-
verlusten in der Eingangsinduktivitdt auch noch Wicklungsverluste auf-
grund von Skin- und Proximity Effekt auf, die in (2.46) angegeben sind.

Die gekoppelte Induktivitdt L,, Ls in Serie zur Eingangsinduktivitat
Ly wird vom selben Strom durchflossen, womit fiir die Berechnung von
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Li || lou;[mm] Acuilmm®] Vi [mm®]  pre;[kW/m’]
L1 6- (128410 -m) 0.8-3 4560 38

L, 5- (84 + 10 - 71') 0.8-3 4560 33

L. || 2-(34+10 ) 0.1-3 1560 -

L., 4 .40 2-0.035 802 190

Lem 5-35 1.5 - -

Tabelle. 2.5: Parameter der induktiven Komponenten des Stromrich-
ters. Die Induktivititen des Eingangsfilters sind hier bereits beriick-
sichtigt. L, und L, stellen die beiden gekoppelten Zero-Ripple Indukti-
vitdten dar.

Skin- und Proximity Effekt d#hnliche Verhéltnisse wie in Ly gelten. Aus
diesem Grund wurde der Einfachheit halber dieselbe Stromverteilung
in den Wicklungen von L, und L, angenommen und iiber die Win-
dungslinge loy, p(s) deren Verluste berechnet.

Die fiir die Berechnung der Kernverluste notwendige volumensbezoge-
ne Kernverlustleistung ist ebenfalls in Tabelle 2.5 angefiihrt. Relevante
Kernverluste treten nur bei jenen Induktivitdten auf, in der eine schalt-
frequente Ummagnetisierung erfolgt. Das sind: L1, Ly, () und L.,

Aufgrund einer schaltfrequenten Gleichtaktaussteuerung der Gleichtak-
tinduktivitdten und wegen der stark dissipativ wirkenden Eigenschaft
des verwendeten Materials sind in diesen Induktivitédten erhebliche Ver-
luste zu erwarten. Da fiir dieses Material keine Daten zur Verlustbere-
chung vorliegen, wurde keine Berechnung der zu erwartenden Verlust-
leistung vorgenommen.

Zu den Verlusten, die in den Induktivitdten des Stromrichters anfal-
len, kommet noch der frequenzabhéngige Leistungsverbrauches der Ga-
te Ansteuerung (2.65), die Leistungsaufnahme der digitalen Regel- und
Signalanpassungselektronik, und die Verluste in den Ausgangskonden-
satoren (Abbildung 2.22), und in den Symmetriewiderstéinden (2.63).

Wie in der Zusammenstellung der Verlustaufteilung in Abbildung 2.25
dargestellt, entfillt nahezu die H#lfte der Verluste auf die Gate An-
steuerung Py,gp, die digitale Regelelektronik Py psp und die Symme-
triewiderstdnde der Ausgangskondensatoren Py, gsyrm. Die andere Halfte
verteilt sich auf die Wicklungsverluste der jeweiligen induktiven Kom-
ponenten, wohingegen die Kernverluste und die Verluste in den Aus-
gangskondensatoren wenig relevant sind.
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Abbildung. 2.25: Aufteilung der Verlustleistung auf die einzelnen pas-
siven Bauelemente des Stromrichters, sowie die zusétzlichen Verluste
verursacht durch die Gate Ansteuerung und durch die Regelelektronik.
Die Bauteile des Eingangsfilters sind an dieser Stelle bereits mitbertick-
sichtigt. Die Verluste der passiven Bauteile stellen die Summe der Ver-
luste iiber die drei Strénge dar: (a) Uny = 320V, f, = 400kHz (b)
Un.u =480V, f, = 400kH z.

2.4 Abschitzung des Wirkungsgrades

Die Auswertung der Bilanz der in den Halbleitern (Abbildung 2.12)
sowie in den passiven Bauteilen (Abbildung 2.25) anfallenden Verlu-
sten und der sonstigen Verluste ist in Abbildung 2.26 in Form einer
Wirkungsgradkurve angegeben. Etwa 86% der Gesamtverlustleistung
entfallen dabei auf die Halbleiter, wobei davon 50% in den Schaltern
umgesetzt werden. Zwischen den beiden Schaltfrequenzen von 250k H z
und 400k H z liegt ein Unterschied im Wirkungsgrad von etwas weniger
als 1%. Trotz einer hohen Schaltfrequenz ist der Gesamtwirkungsgrad
des Stromrichters zufriedenstellend. Das ist im Wesentlichen durch die
Charakteristik der Siliziumkarbid Schottky Diode und der geringen pa-
rasitdren Kapazitit der Eingangsinduktivitéit L, begriindet.

Das grosste Einsparungspotential zur Erhohung des Wirkungsgrades ist
in der Reduzierung der Schaltfrequenz zu sehen, allerdings steigt damit
auch das Bauvolumen des Stromrichters. Eine Halbierung der Schalt-
frequenz erfordert eine Verdoppelung des Induktivitéitswertes (unter der
Annahme einer gleichbleibenden Rippelamplitude), was eine Vergrosse-
rung des Bauvolumens der Indukivitéit um einen Faktor 2 (bei gleichem
Ap-Wert und gleicher Windungszahl N7) entspricht.
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Abbildung. 2.26: Gesamtwirkungsgrad des Stromrichters bei unter-
schiedlichen verketteten Eingangsspannungen (Uy ;) in Abhéngigkeit
der Ausgangsleistung Py. Fiir jeden Wert der Eingangsspannung ist
jeweils eine Verlustkurve bei einer Schaltfrequenz von 250kHz und
400k H z dargestellt.

2.5 Gate Ansteuerung

Die Anforderungen an die potentialfreie Gate Treiberstufe der Leistungs-
transistoren sind vielfiltig. Zum einen darf die Verzégerung bzw. Signal-
laufzeit nur gering sein (im Bereich von einigen zehn Nanosekunden)
und zum anderen sollen sich die Ein- und Ausschaltverzogerung wenig
voneinander unterscheiden (geringe Pulsewidth Distortion). Gerade un-
terschiedliche Laufzeiten fiir das Ein- und Ausschalten, wenn sie noch
zusétzlich von anderen Faktoren abhéngig sind, erzeugen Fehler in der
Spannungsbildung am Stromrichtereingang, die ohne geeignete Gegen-
massnahmen zu einer Verzerrung des Stromes in den Eingangsindukti-
vitaten fiithren.

Aufgrund der hohen Schaltgeschwindigkeit von bis zu 40kV/us haben
bereits geringe Koppelkapazititen (wenige Pikofarad) zwischen Primér-
und Sekundérseite einen hohen Storstrom zur Folge, der zu Fehlfunk-
tionen in der Treiberelektronik fithren kann, wenn dieser Stérstrom auf
einem kritischen Pfad fliesst. Aus diesem Grund sollte die Treiberstufe
eine moglichst geringe kapazitive Kopplung zwischen Primér und Se-
kundérseite aufweisen.
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Die Ansteuerung sowie die Bereitstellung der Treiberleistung der drei
Leistungs MOSFETs muss potentialfrei und voneinander getrennt erfol-
gen, da sich die Potentiale der drei Schalter je nach Schaltzustand und
Phasenlage der Netzspannung entweder auf dem Potential der positiven
oder negativen Schiene der Ausgangsspannung oder auf Mittelpunkts-
potential befinden. Ein Prinzipschaltbild der Gate Treiberstufe ist in
Abbildung 2.27 dargestellt.

Zur potentialfreien Ubertragung des Ansteuersignales (Signalkoppler)
sind unterschiedliche Konzepte verfiighar. Die Verwendung eines Im-
pulsiibertragers, der sowohl die Energie- als auch die Signaliibertra-
gung ermdoglicht, kommt wegen eines geforderten 100% Tastverhéltnis-
ses nicht in Frage. Am haufigsten werden Optokoppler eingesetzt, die
allerdings nur fiir eine maximal zuléssige Spannungsénderungsgeschwin-
digkeit von 15kV/us spezifiziert sind und daher fiir diese Anwendung
ebenfalls nicht in Frage kommen.

Eine weitere Methode zur Signaliibertragung auf optischem Weg bie-
ten Lichtwellenleiter, die iiber keine parasitire Kopplungskapazitit zwi-
schen Primér- und Sekundéirseite verfiigen (wie beispielsweise Opto-
koppler), und daher eine sehr hohe du/dt-Festigkeit aufweisen. Ein wei-
terer Vorteil den die Signaliibertragung in einer optischen Glas- oder
Kunststofffaser aufweist, ist die dusserst geringe Signallaufzeit von <
5ns sowie die geringe Abweichung von Signalanstiegs- und Abfallzeit
(Pulsewidth Distortion). Besonders nachteilig bei der Verwendung von
Lichtwellenleitern ist das notwendige grosse Gehduse von Sender und
Empfanger fiir die mechanische Befestigung der optischen Kunststofffa-
ser. Auch die Auswerteschaltung des vom Lichtwellenleiter-Empfanger
ausgegebenen Signales erfordert einen erheblichen Platzbedarf.

Weiters ist das Ausgangssignal des Lichtwellenleiter-Empfangers von
sehr geringer Amplitude (Millivolt Bereich) und weist zudem auch noch
einen Gleichanteil auf, der vom Tastverhéltnis des zu iibertragenden
Signales abhéngig ist. Die Auswerteschaltung miisste daher ein diffe-
renzierendes Verhalten aufweisen, um den Gleichanteil vom Nutzsignal
trennen zu konnen. Gerade dieses differenzierende Verhalten der Aus-
werteschaltung erfordert einen besonderen schaltungstechnischen Auf-
wand zur Vermeidung der ungewiinschten Einkopplung von Stoérsigna-
len.

Da der Lichtwellenleiter-Sender zur Erlangung einer hohen Lichtaus-
beute mit einem grossen Strom in Flussrichtung durch die Sendediode
betrieben wird, fiithrt das zu einer Erwiarmung des Halbleiters, welche die
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Lebensdauer des Senders deutlich einschrénkt. Der Einsatz von Licht-
wellenleiter in hochkompakten Stromrichtern ist trotz der sehr guten
elektrischen Eigenschaften aufgrund der mechanischen Anforderungen
ungeeignet.

Die geringsten geometrischen Abmessungen bei zugleich geringer Si-
gnallaufzeitverzogerung von typisch 10ns weisen Magnetkoppler auf.
Diese Bauteile verfiigen iiber eine spezifizierte Gleichtakt-Storfestigkeit
von typisch 35kV/us bei einem zuléssigen Gleichtaktspannungshub von
> 500V. Die potentialfreie Signaliibertragung erfolgt iiber integrierte
gekoppelte Luftspulen. Wegen der geringen geometrischen Abmessun-
gen und den elektrischen Eigenschaften wurde dieses Verfahren zur po-
tentialfreien Signaliibertragung gewéhlt. Die parasitidre Kapazitidt des
Magnetkopplers (iCoupler Digital Isolator) ADuM1100 [80] zwischen
Primér- und Sekundérseite betrdgt laut Datenblatt Cy gop = 1pF.
Bei einer konstant angenommenen Spannungséinderungsgeschwindigkeit
von 35kV/us (zwischen Primér- und Sekundérseite) resultiert daraus
ein Amplitude des Storstromes von 35mA. Durch das Einfiigen einer
Gleichtaktinduktivitét Lep, kop auf der Primérseite zwischen den Ver-
sorgungsleitungen und der Signalleitung, kann eine deutliche Verringe-
rung des Storstromes erreicht werden.

Der Impedanzverlauf der Gleichtaktinduktivitét sollte dabei einen ho-
hen dissipativen Anteil aufweisen (geringe Spulengiite), um hochfre-
quente Schwingungen, die durch den Schaltvorgang angeregt werden
konnen, zu unterdriicken. Der Impedanzverlauf einer derartigen Gleicht-
atktinduktivitéit ist in Abbildung 2.28 dargestellt. Die Gleichtaktinduk-
tivitdt wurde durch eine bifilare Wicklung mit 7 Windungen auf dem
hochpermeablen Amorphkern (VITROVAC [77]) realisiert.

Fiir die Ansteuerung des Gates des MOSFETS ist eine Treiberstufe er-
forderlich, die in der Lage ist, die verhiltnismissig grosse Gateladung
Qga = 286nC des MOSFETSs bei zugleich geringer Zeitverzogerung la-
den und entladen zu kénnen. Als Anforderungen gelten hier eine geringe
Ausgangsimpedanz des Treibers, eine hohe zuléssige Stromtragfahigkeit
sowie eine geringe Signallaufzeit. Als Treiber wurde der Baustein IXD-
DY408YT von IXYS [78] gewihlt.

Besonders unangenehm im Hinblick auf das Schaltverhalten des Cool-
MOS Leistungstransistors sind die stark unterschiedlichen Ein- und
Ausschaltverzogerungszeiten (tq(on) = 28ns, tyrr) = 103ns) sowie die
Anstiegs- und Abfallzeiten (¢, = 95ns, ty = 10ns), die noch dazu iiber
die Gate Ansteuerung wenig beeinflussbar sind.
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Abbildung. 2.27: Prinzipschaltbild der Gate Treiberstufe. Der Trans-
formator Trgp und der Signalkoppler (ADuM1100) weisen jeweils eine
parasitare Kapazitit C, auf, durch die wiahrend des Schaltvorganges ein
kapazitiver Gleichtaktstorstrom fliesst. Zur Begrenzung der Amplitude
des Storstromes im Signalpfad ist eine Gleichtaktinduktivitét Ley, rop
in Serie zum Signalkoppler geschaltet.
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Eine Eigenheit des CoolMOS (Typ C2) ist seine relativ hohe Gate Thres-
holdspannung von Uggs,, = 4.5V, wodurch die Verwendung einer uni-
polaren Gatespannung sinnvoll erscheint. Die Wahl der Hohe der Gate-
spannung bestimmt sich durch den erzielbaren Drain-Source Einschalt-
widerstand Rpg(on) = f(Ugs), der mit hoherer Gatespannung geringer
wird und der umzuladenden Gateladung @)4q, die zusammen mit der
Gatespannung und der Schaltfrequenz die erforderliche Treiberleistung
bestimmt. Die Wahl einer Gatespannung von Ugs = 12V scheint ein
guter Kompromiss zu sein zwischen erzielbarem Einschaltwiderstand,
notwendiger Treiberleistung und Schaltverzogerungszeit.

Durch die Verwendung einer bipolaren Gatespannung mit unterschied-
lichem positivem und negativem Spannungspegel kann die Ein- und
Ausschaltverzogerungszeit (jeweils bis zum Erreichen der Threshold-
spannung) symmetriert werden. Dies erfordert allerdings einen grosse-
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Abbildung. 2.28: Impedanzverlauf der Gleichtaktinduktivitét
Lem,kop zur Unterdriickung der Gleichtaktstorstrome. Die Impedanz
zeigt ein ohmsch-induktives Verhalten {iber einen grossen Frequenzbe-
reich.

ren schaltungstechnischen Aufwand, der einem kompakten, platzsparen-
den Aufbau entgegensteht. Diese Massnahme wiirde nur einen Teil der
unterschiedlichen Signallaufzeiten symmetrieren. Das unsymmetrische
(unterschiedliche Ein- und Ausschaltverzégerung) Schaltverhalten des
MOSFET ist dadurch nicht beeinflussbar.

Zum schnellen Laden und Entladen der Gatekapazitit miissen die Ga-
tewiderstinde entsprechend niederohmig sein. Insbesondere ist es not-
wendig, die Leitungsinduktivitdt vom Ausgang des Treibers bis zum
Gate des MOSFET, sowie die Leitungsinduktivitdt von den Puffer-
kondensatoren bis zu den Versorgungspins des Treibers so gering als
moglich zu halten. Die parasitiren Verdrahtungsinduktivitéten (Abbil-
dung 2.29 zeigt den Impedanzverlauf zwischen Gate und Source An-
schluss des Halbleitermoduls) bilden mit den Pufferkondensatoren des
Treibers und der Gatekapazitit einen Schwingkreis, der nur durch die
Gatewiderstinde geddmpft wird.

Eine geringe Verdrahtungsinduktivitat ist somit eine Voraussetzung fiir
den Einsatz von niederohmigen Gatewiderstéinden, ohne den Schwing-
kreis zu entdédmpfen. Einen nicht zu vernachlissigenden Einfluss auf die
Verdrahtungsinduktivitat haben die Gatewiderstéinde. Chip Widersténde
haben aufgrund der Aufbautechnik eine deutlich geringere parasitéire
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Abbildung. 2.29: Impedanzverlauf zwischen Gate- und Source-
Anschluss des Halbleitermoduls VUM 26-06A. Die Induktivitiat der Ga-
tezuleitung betrigt etwa 30nH.

Induktivitiat als MELF Widerstinde. MELF Widerstande bestehen aus
einem Drahtwickel auf einem Keramikzylinder, und weisen somit einen
hohen induktiven Anteil auf.

Die beim Einschaltvorgang in das Gate gepumpte Energie wird beim
Abschalten wieder aus dem Gate entfernt, was durch Umwandeln in
Wirme in den Gatewiderstdnden und den Treibertransistoren erfolgt.
Die dabei anfallenden Verlustwérme entfillt zum grossten Teil auf die
Gatewiderstéinde und zu einem geringeren Teil auf den Ausgangswider-
stand der Treiberstufe. Um die anfallende Verlustleistung abfiihren zu
konnen, ist es vorteilhaft, eine Anzahl von Widerstinden parallel zu
schalten, um dadurch die Verlustleistung auf eine grossere Fliche ver-
teilen zu kénnen. Durch die Parallelschaltung der Widersténde reduziert
sich die parasitdre Verdrahtungsinduktivitidt der Gesamtanordnung.

Wegen der unipolaren Gateversorgung und der damit verbundenen un-
symmetrischen Ansteuerung beziiglich der Thresholdspannung, erfolgt
das Laden und Entladen des Gates des MOSFETs mit unterschiedli-
chen Widerstandswerten, um n#&herungsweise gleiche Spannungsénde-
rungsgeschwindigkeiten beim Ein- und Abschaltvorgang zu erreichen.
Die messtechnisch ermittelten Schaltverzugszeiten sind in Abbildung
7.9 in Kapitel 7 ersichtlich.



2.6. Thyristor Ziindstufe 85

Neben der Signaliibertragung zur Ansteuerung der Schalter ist auch der
von der Treiberstufe aufgenommene Leistungsverbrauch bereitzustellen.
Die notwendige Treiberleistung berechnet sich zu

Pcate = fp - Qgd - Ugs = 500kH z - 285nQ) - 12V = 1.TW. (2.65)

Die potentialfreie Bereitstellung der Versorgungsspannung des Treibers
erfolgt mithilfe eines Halbbriicken DC/DC Wandlers aus einer £12V/
Speisung, mit einer sekundirseitigen Vollbriicke (Prinzipschaltbild in
Abbildung 2.27). Der Grund fiir diese Wahl liegt in der symmetri-
schen Belastung der +12V Speisung der Eigenstromversorgung (Fly-
back) des Stromrichters. Aufgrund der Hohe der Betriebsspannung kann
der primérseitige Laststrom zur Bereitstellung der Treiberleistung klein
gehalten werden, wodurch die Spannung iiber dem Serienkondensator
zur Aufnahme des Gleichanteils nur eine geringe schaltfrequente Schwan-
kung aufweist (bei einem gew#hlten Wert von 100nF).

Der Transformator wurde mit einem EP7-Kern realisiert, dessen Daten
in Tabelle 2.6 zusammengefasst sind. Der Transformator soll nur eine
geringe parasitdre Kopplungskapazitiat C, r, zwischen Primér- und Se-
kundérseite aufweisen. Mit der Verwendung eines Zweikammer-Spulen-
korpers und einer geringen Windungszahl von Primér- und Sekundér-
wicklung ldsst sich eine geringe Kopplung erzielen. Messungen mit einem
Impedanzanalysator ergaben eine parasitdre Kapazitdt von Co 1, =
2.8pF.

Der infolge einer Schaltéinderungsgeschwindigkeit von 35kV/us auftre-
tende Stromfluss zwischen Primér- und Sekundérseite betragt

iem,gate = CoTr ducm,gate/dt = 100mA. (2.66)

Bei einer sorgfiltigen Leiterbahnfiithrung im Layout der Gate Treiber-
stufe fiihrt dieser Storstrom zu keiner Beeinflussung der Ansteuerelek-
tronik.

2.6 Thyristor Ziindstufe

Wahrend des Aufladens der Ausgangskondensatoren des Stromrichters
beginnt ab etwa Uy = 180V die Eigenstromversorgung, die als Flyback-
Konverter ausgefiihrt ist, und von der Ausgangsspannung (Zwischen-
kreis) des Stromrichters gespeist wird, zu arbeiten. Nachdem der Signal-
prozessor das Programm bootet und den Regelalgorithmus abarbeitet,
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EP7, N30
e = 2420 le = 15.7mm Ny =9Wdg Cul0.2
Ap =2000nH B =0.25T No = 10Wdg CulL0.2

Ly =1.62mH  Ai, =150mA Co1r = 2.8pF
Tp =5.26us ton = 248

Tabelle. 2.6: Daten des Transformators zu potentialfreien Speisung
der Gate Treiberstufen.

werden die Thyristoren in jener Netzhalbperiode, in denen der Strom
im jeweiligen Strang ein negatives Vorzeichen aufweist, geziindet. Ab
diesem Zeitpunkt erfolgt die Stromfithrung nicht mehr durch die La-
dewiderstiande, sondern iiber die parallel geschalteten Thyristoren. Der
Ziindzeitpunkt fiir die Thyristoren wird von der gemessenen Netzspan-
nung abgeleitet.

Die iibliche Ausfiihrung der Thyristoransteuerung erfolgt mithilfe eines

Zind- bzw. Impulsiibertragers, da eine potentialfreie Ansteuerung er-

forderlich ist. Fiir das Ziinden eines Thyristors mit einer Impulsziindung

sind Impulse mit einer bestimmten Stromzeitflache erforderlich, abhéngig
von der Stromtragfihigkeit und dem Typ des Thyristors.

Die fiir die sichere Ziindung des Thyristors notwendige Impulsdauer
richtet sich im Wesentlichen nach der Ziindverzugszeit ¢,q und der Durch-
schaltzeit t4,, die von der Grosse und der Anstiegsgeschwindigkeit des
Laststromes und vom Steuerstrom (Gatestrom) abhingt. Entsprechend
dem Datenblatt des verwendeten Thyristors [75] ist eine Ziindverzugs-
zeit von tyq < 2us, bei einem Gatestrom von Ig 7hy = 80mA, spezifi-
ziert.

Ein Ziindiibertrager, welcher in der Lage ist, einen Impuls mit einer
Dauer von mehr als 2us bei einer Primérspannung von typisch 5V zu
iibertragen, benttigt einen relativ grossen Eisenquerschnitt. Fin derar-
tiger Ubertrager nimmt ein unverhéltnismiissig grosses Volumen ein und
ist in einem kompakten Aufbau nicht akzeptabel.

Realisiert wurde letztendlich ein hochfrequent getakteter DC/DC-Kon-
verter mit einem kleinen Transformatorbauvolumen (£6.3) und einem
ausgangsseitigen Vollbriickengleichrichter, wie im Prinzipschaltbild in
Abbildung 2.30 dargestellt. Sekundérseitig wirkt der DC/DC-Konverter
wie eine Spannungsquelle, die {iber den Widerstand Rg ¢p, den Strom in
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das Gate des Thyristors bestimmt. Aufgrund der Pausen zwischen dem
Umschalten der Polaritiit der primirseitigen Wechselspannung (Inter-
lock-Delay) entstehen stromlose Pausen im Gatestrom. Mit der Indukti-
Vitdt Lg ¢ny = 12p0H in Serie zum Widerstand wird ein kontinuierlicher
Stromfluss gewihrleistet.

Die Taktfrequenz des Konverters von 3.3MHz wird vom Signal AUXPWM
des DSP erzeugt. Angesteuert werden die Thyristoren der einzelnen
Striange von der digitalen Regelung iiber die Port Flags PFx (x=11, 12,
13). Eine logische UND-Verkniipfung der Port Flags mit dem Taktsignal
AUXPWM ermoglicht das Ein- und Ausschalten der Thyristoransteuerung
am Beginn und Ende einer Netzhalbperiode. Die Port Flags sind je-
weils den Stréngen des speisenden Netzes zugeordnet (PF11 entspricht
Phasel, usw.).
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Abbildung. 2.30: Prinzipschaltbild der Thyristor-Ziindstufe.

Aufgrund des verzogerten Stromaufbaues in das Gate des Thyristors,
verursacht durch die Streuung des Trafos und der sekundérseitigen Glét-
tungsinduktivitdt und aufgrund der Ziindverzugszeit, erfolgt die Gate
Ansteuerung bereits einige Mikrosekunden vor dem eigentlichen Strom-
nulldurchgang, um eine sichere Stromiibernahme durch den Thyristor
im Stromnulldurchgang zu gewéhrleisten.

Uberschreitet der Strom durch den Thyristor den Haltestrom Ig, so
konnte die Gate Ansteuerung abgeschaltet werden. Wegen der einfa-
cheren Realisierbarkeit in Hard- und Software wird die Ansteuerung
allerdings wahrend der gesamten Netzhalbperiode aufrecht erhalten.
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Ein Nachteil der dauernden Ansteuerung wéahrend einer Netzhalbperi-
ode sind die erhohten Verluste, die im Thyristor anfallen, verglichen
mit der Impulsansteuerung fiir die Dauer bis zum Uberschreiten des
Haltestromes. Diese zusétzlichen Verluste sind jedoch vernachlissigbar
gering.

Bei der Auslegung des Transformators ist darauf zu achten, dass die
kapazitive Kopplung zwischen der Primér- und Sekundérseite so gering
als moglich ist, damit die aufgrund der hohen Spannungsénderungs-
geschwindigkeit zwischen Primér- und Sekundérseite hervorgerufenen
Ladestrome so gering als moglich bleiben und dadurch andere Schal-
tungsteile nicht beeinflusst werden.

2.7 Zusammenfassung

Durch den Aufbau des Multi-Chip Halbleitermoduls VUM 26-06A konn-
te der Platzbedarf den die Halbleiter einnehmen signifikant reduziert
werden. Ein weiterer deutlicher Vorteil den das Halbleitermodul bie-
tet, sind die geringe parasitdre Verdrahtungsinduktivitdt, wodurch ho-
he Schaltgeschwindigkeiten und dadurch geringe Schaltverluste erreicht
werden konnen. Allerdings, die kleine Fliche die zur Abfuhr der Ver-
lustwérme zur Verfiigung, stellt erhohte Anforderungen an das Kiihlsy-
stem dar.

Durch den Wicklungsaufbau der Eingangsinduktivitit L; konnte eine
geringe parasitidre Kapazitéit erzielt werden, die einen wesentlichen Ein-
fluss auf die Schaltverlustleistung hat.

Es wurde ein detailliertes Verlustmodell des Stromrichters erstellt. Trotz
der hohen angestrebten Schaltfrequenz von 500k H z ist der erzielbare
Gesamtwirkungsgrad von > 95% (bei der kleinsten Eingangsspannung
von Uy = 320V) zufriedenstellend.
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EMYV Eingangsfilter

Die schaltende Betriebsweise des Stromrichters erzeugt hochfrequente
Storstrome (ganzzahlige Vielfache der Schaltfrequenz f,) welche iiber
das elektrische Versorgungsnetz unter Umstdnden andere elektrische
Verbraucher in der Funktion erheblich beeintriachtigen konnen. Im Fre-
quenzbereich bis 30MHz wird die Stéremission als leitungsgebunden an-
genommen, dariiber hinaus als abgestrahlte Emission. In dieser Arbeit
werden nur leitungsgebundene Storemissionen betrachtet. Man unter-
scheidet bei leitungsgebundenen Storemissionen Gegentakt- und Gleicht-
aktstorungen. Zur Unterdriickung beider Arten sind entsprechend ab-
gestimmte Filter vorzusehen. Es wird in diesem Kapitel nur auf die
Gegentaktstoremission eingegangen und die entsprechende Filtermass-
nahme diskutiert.

Fine Reihe von Vorschriften und Richtlinien regelt die zuldssige lei-
tungsgebundene Storaussendung der elektrischen Betriebsmittel, damit
die Vielzahl von Verbrauchern am elektrischen Versorgungsnetz un-
gestort betrieben werden konnen. Fiir die folgenden Untersuchungen
wird die Européische Fachgrundnorm fiir Stéraussendung EN 50081-
1:(Jan. 1992), EN 50081-2:(Aug. 1993) ' herangezogen. Ein Uberblick
iiber die anzuwendenden européischen Normen und Vorschriften ist in
([32], Seite 2.12 fI, Seite 2.22, 2.23) gegeben.

IDie Europanormen fiir die Stéraussendung von ISM-Geriten (EN 55011), Haus-
haltsgeréten (EN 55014), informationstechnische Einrichtungen (EN 55022) sind von
den CISPR-Dokumenten CISPR 11, CISPR 14 und CISPR 22 abgeleitet.
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3.1 Anforderungen an das EMYV Filter

Die wichtigste Forderung ist die Erfiillung der zugrunde liegenden Fach-
grundnorm fiir Stéraussendung EN 50081-1, EN50081-2 fiir leitungsge-
bundene Gleichtakt- und Gegentaktstorungen. Bei der Auslegung des
Filters sind folgende Punkte zu beachten:

Durch die reaktiven Komponenten des Filters tritt zwangsldufig eine
Verschiebung zwischen dem vom Stromrichter aufgenommenen Strom
und der eingepragten Netzspannung auf. Das steht der grundsétzlichen
Forderung eines ohmschen Netzverhaltens (Leistungsfaktor A=1) entge-
gen. Die durch das Filter hervorgerufene Phasenverschiebung soll daher
so gering als moglich sein.

Das Filter stellt grundsétzlich ein schwingungsfidhiges System dar, wel-
ches durch transiente Vorgénge im Versorgungsnetz (z.B.: hervorgeru-
fen durch Zuschalten des Stromrichters an das Netz, Ausfall einer Si-
cherung, Kommutierungseinbriiche) oder durch Netzspannungs- bzw.
Netzstromharmonische unter Umsténden angeregt werden kann. Da-
durch koénnen unzuldssig hohe Spannungs- und Stromwerte im Filter
auftreten und zu einer Beschiidigung des Stromrichters fithren. Das Fil-
ter muss aus diesem Grund eine ausreichende passive Dampfung auf-
weisen. Aktive Démpfungsmassnahmen sind unzureichend, da sie bei
abgeschaltetem Stromrichter wirkungslos sind.

Im Hinblick auf einen hohen Stromrichter-Wirkungsgrad soll die durch
die Démpfungsmassnahmen (Dampfungswiderstinde) auftretende Ver-
lustleistung so gering als moglich sein.

Die Komplexitét des Stromrichters wird durch das EMV Filter erhoht.
Die Interaktion des Filters mit dem Stromrichter soll so gering als
moglich sein, d. h. die Stabilitdt des Stromrichters darf durch das Filter
nicht beeintrichtigt werden. In die Auslegung der Regelung muss das
EMV Eingangsfilter miteinbezogen werden (Kapitel 4).

Eine weitere wichtige Forderung richtet sich nach einem geringen Bau-
volumen bzw. Gewicht des Filters. Das fiithrt zur Suche nach einer opti-
malen Struktur des Filters zusammen mit dessen Bauelementewerte fiir
eine erforderliche Unterdriickung der Stéremission und der angewandten
EMV Norm.

In Industrieanwendungen sind natiirlich auch die Kosten ein entschei-
dender Faktor.
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3.2 Vorgehensweise zur Filterauslegung

Ein Entwurfsverfahren fiir das EMV-Filter fiir Gegentaktstérungen ist
in [33] beschrieben. Die wesentlichen Schritte fiir den Filterentwurf sind
an dieser Stelle noch einmal erwéihnt.

Ausgangspunkt der Filterdimensionierung ist die erforderliche Unter-
driickung der schaltfrequenten Harmonischen des Stromrichter-Eingangs-
stromes. Dazu wird, mithilfe einer Simulation, die fiir den Stromrippel
massgebende Stromrichter-Eingangsspannung wug;(t) ermittelt.

Der Stromrichter erzeugt am Eingang jedes einzelnen Briickenzweiges ei-
ne schaltfrequente, diskontinuierliche Spannung u; ;. Der grundfrequen-
te Anteil des Netz-Strangstromes 7 ; wird durch den lokalen Mittelwert
Uy,;, zusammen mit der sinusférmigen Netz-Strangspannung uy,;, ge-
bildet. Die Differenz zwischen der kontinuierlichen Netzeingangsspan-
nung und der diskontinuierlichen Stromrichter-Eingangsspannung fiihrt
zu einem schaltfrequenten Stromrippel in den Eingangsinduktivititen
der einzelnen Striange, der durch das EMV-Filter vom Netz ferngehal-
ten werden muss.

Der Verlauf der durch Simulation ermittelten Stromrichter-Eingangs-
spannung uy (t), ohne EMV Eingangsfilter, ist in Abbildung 3.1 (a)
dargestellt. Aus dem Spannungszeitverlauf wird durch Fourier-Analyse
das Spektrum Uy (jw) (Abbildung 3.1 (b)) der Eingangsspannung be-
stimmt. Die Simulation erfolgte fiir den Nennpunkt des Stromrichters
(Py = 10kW, Uy = 230Vyms, Up = 800V) und einer Schaltfrequenz
von f, = 400kHz (die Wahl der Schaltfrequenz wird spéter noch be-
griindet).

Anmerkung: Der reale Stromrichter wird mit einer Schaltfrequenz bis zu
fp=500kHz getaktet. Eine sinnvolle Simulationsschrittweite sollte weni-
ger als 1% der Schaltperiodendauer des Stromrichters T;,, = 0.01-T}, =
20ns betragen, wodurch eine lange Simulationsdauer resultiert und die
anfallende Datenmengen kaum mehr bewiltigbar sind.

Aus diesem Grund erfolgte die Simulation des Stromrichters mit einer
Schaltfrequenz von 0.1 - f, = 50kH z, respektive einer Schrittweite von
200ns. Der Wert der Eingangsinduktivitdt Lq ist in diesem Fall um den
Faktor zehn grosser gewéhlt, wodurch der auftretende Stromrippel im
Vergleich zum realen Stromrichter unveréindert bleibt. Das durch die Si-
mulation gewonnene Frequenzspektrum Uy (jw) wird anschliessend um
eine Dekade nach oben korrigiert.
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Abbildung. 3.1: Simulierter zeitlicher Verlauf der Stromrichter-
Eingangsspannung ug eines Stranges, bezogen auf den Netzsternpunkt
N. @y entspricht dem lokalen Mittelwert iiber eine Pulsperiode bzw. dem
Grundschwingungsanteil der Stromrichter-Eingangsspannung (a). Spek-
trum Uy (jw) (Effektivwerte) der diskontinuierlichen Eingangsspannung

Das gewonnene Spektrum der Stromrichter-Eingangsspannung ist in
Abbildung 3.1 (b) zu sehen. Neben der schaltfrequenten Harmonischen
bei f, = 400kHz weist das Spektrum die grésste Amplitude bei der
doppelten Schaltfrequenz 2f, = 800kHz auf. Weitere schaltfrequente
Harmonische mit signifikanten Amplituden treten bei 3f, = 1.2M Hz
und 4f, = 3.2M Hz auf.
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Die messtechnische Ermittlung der Auswirkungen dieser schaltfrequen-
ten Spannung auf die Netzstromaufnahme erfolgt in der Praxis als fre-
quenzselektive Spannungsmessung an einer Netznachbildung (Line Im-
pedance Stabilizing Network, LISN).

Abbildung 3.2 zeigt ein Beispiel fiir eine ein-/dreiphasige Messanord-
nung (nach CISPR 16-1). Die Netznachbildung sorgt fiir eine definierte
Abschlussimpedanz und eine Entkopplung gegeniiber dem Netz, wo-
durch die Stérspannunsmessungen an beliebigen Netzen reproduzierbar
sind.
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Abbildung. 3.2: Die LISN sorgt fiir eine hochfrequente Entkopp-
lung des Konverters und des speisenden Netzes (Einphasennetz, links
und Dreiphasennetz, rechts) und verfiigt iiber einen Ausgang zum
Anschluss eines Funkstoranalysators, zur Messung der Gleichtakt-
/Gegentaktstorungen. Der gezeigte 502 Widerstand ist physikalisch am
Eingang des Funkstéranalysators lokalisiert.

Im folgenden Schritt des Filterentwurfes wird die ermittelte Storspan-
nung Uy (jw) als speisende Quelle iiber die Eingangsinduktivitit Lq
in die LISN (Line Impedance Stabilizing Network) eingepriigt, wo sie
and den 5092 der LISN (Abbildung 3.3) entsprechend spektral verteilte
Spannungsabfille erzeugt.

Diese Storspannung Upeqs(jw) wird in der realen Messung vom Funk-
storanalysator (Spektralanalysator) gemessen und mit einem Quasi-
Peak Detektor [34] bewertet. Der betrachtete Frequenzbereich héngt
von der zugrunde liegenden Norm ab und betriigt fiir die EN50081-1,2:
150kHz - 30MHz.

Zur Abschitzung des Storpegels, die eine Funkstormessung ergeben
wiirde, ist es notwendig die Funktionsweise des Funkstéranalysators
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(mit dessen Bewertungsverfahren Quasi-Peak, Peak, oder Average) in
die Simulation mit einzubeziehen. Da der Quasi-Peak Detektor ein nicht-
lineares Netzwerk darstellt ist es fiir dessen Modellierung notwendig die
Storspannung, gemessen an der LISN, vom Frequenzbereich in den Zeit-
bereich zuriick zu transformieren. Diese Vorgehensweise ist aufwendig
und rechenintensiv.

L,
L
L Cusy
; 250uF
LISN
50HHI R () UyGiw)
LISN ]
50Q |:i| lUmeas(/m)

Abbildung. 3.3: Die LISN (CISPR 16) sorgt fiir eine definierte Netz-
impedanz (Netznachbildung) zur Durchfithrung reproduzierbarer EMV-
Messungen.

FEin deutlich schnelleres Verfahren zur Bestimmung der auftretenden
Storemission besteht darin, anstatt des Quasi-Peak Detektors, ein Be-
wertungsfenster mit einer Bandbreite von fpy =9kHz iiber den be-
trachteten Frequenzbereich laufen zu lassen und alle vorkommenden
Spektralkomponenten um die Mittenfrequenz dieses Bandfilters linear
aufzusummieren. Diese Bewertungs-Methode liefert einen um ca. 10dB
grosseren Storpegel, verglichen mit der Quasi-Peak Messung, da die
Lade-/Entladecharakteristik des Quasi-Peak Detektors und die Phasen-
lagen der einzelnen Spektralkomponenten zueinander nicht beriicksich-
tigt werden.

Das Spektrum der Stérspannung Up (jw), nach Anwendung dieses Be-
wertungsverfahrens auf das durch eine Simulation ermittelte Spektrum
Uy (jw) der Stromrichter-Eingangsspannung, ist in Abbildung 3.4 er-
sichtlich.

Der grosste Storpegel tritt bei f, = 800kH z auf und betrégt
Up sookH> = 142.46dBuV. (3.1)

Der Grenzwert der Storaussendung fiir diese Frequenz, entsprechend der
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Normvorschrift EN 50081-2, liegt bei:
Ulimit = 73dBMV (32)

Die Erfiillung der Normvorschrift EN 50081-2, unter Beriicksichtigung
einer Sicherheitsreserve von U,..s = 6dBuV , erfordert eine Unterdriickung
der Storstrome durch das Gegentaktfilter von

Apy = Upgookrz — Ulimit + Ures = 75.46dB V. (3.3)
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Abbildung. 3.4: Niherung des Spektrums der Stérspannung Up,
ermittelt durch Simulation, nach der Bewertung mit einem 9kHz
Bandpass-Filter. Die Grenzwerte der Storspannung an der Netzleitung
nach EN 50081-1/2, zu messen an einer Netznachbildung nach CISPR
16 sind eingezeichnet.

3.3 Struktur des Filters

Die EMV Normen fordern eine hohe Unterdriickung der leitungsgebun-
denen Storaussendung, héufig mehr als 100dB. Diese Forderungen an
die Storunterdriickung lassen sich mit einstufigen Filtern (zweiter Ord-
nung) kaum erreichen. Aus diesem Grund wird die Forderung nach zwei-
oder mehrstufigen Filtern laut. Fiir Filter hoherer Ordnung gibt es kei-
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ne "straight-forward” Designregeln?, womit sich das Finden einer ge-
eigneten Filterstruktur, zusammen mit der Bestimmung der optimalen
Parameter, schwierig gestaltet. Das Filterdesign erfolgte daher iterativ,
unterstiitzt durch Schaltungssimulatoren. Diese Vorgehensweise liefert
allerdings nicht zwingend ein optimales Filter, was zu einem vergrosser-
ten Stromrichtervolumen/-gewicht beitrigt.

*Zero’-Ripple Konzept

Das "Zero’-Ripple Filter (ZRF) ist aus dem Filterentwurf von DC/DC
Konvertern und einphasen PFCs bekannt [35, 36, 37]. Die Anwendbar-
keit dieses Konzeptes ist nicht auf DC/DC Konverter beschriankt und
soll im vorliegenden Fall als Filterstruktur herangezogen werden. Ein
"Zero’-Ripple Filterkonzept erlaubt eine partielle Integration der Ein-
gangsinduktivitdt und des EMV Filters, bei zugleich einer realisierbaren
Unterdriickung von schaltfrequenten Harmonischen wie bei einem zwei-
stufigen LC-Filter [38]. Der Vorteil liegt im geringeren Realisierungsauf-
wand im Vergleich zu einem konventionellen LC-Filter.

Aufgrund der Ubersichtlichkeit und des einfacheren Versténdnisses we-
gen, wird fiir die nachfolgenden Erklirungen zum ZRF ein DC-Ersatz-
modell herangezogen, welches dquivalent zum AC-Filter ist, betrachtet
man einen Arbeitspunkt. Durch die Betriebsweise des Boost-Konverters
entsteht ein schaltfrequenter Stromrippel Ai; in der Eingangsindukti-
vitdt Ly (bzw. L, in Abbildung 3.5) der dem mittleren Eingangsstrom
(dem grundfrequenten Anteil) i1 (1) tiberlagert ist. Dieser Stromrippel
wird ohne Filter dem speisenden Netz u entnommen und stellt somit
einen hochfrequenten Gegentakt-Storstrom dar.

Ziel der Filtermassnahme ist es, den Stromrippel Ai; an den Eingangs-
klemmen des speisenden Netzes zu unterdriicken, sodass nur mehr der
grundfrequente Anteil iy (1) aus dem Netz entnommen wird.

Eine Moglichkeit zur Unterdriickung des Eingangsstromrippels besteht
in der gegenseitigen Eliminierung fiktiver Rippelanteile, d.h. dem Ein-
gangsstromrippel Ai; (ohne Kompensationsmassnahme) wird ein in-
verser Strom Aiy am Fingang des Boost-Konverters addiert, was den
Stromrippel (im Idealfall) zu null kompensiert.

2Eine interessante Aufgabe wire die Entwicklung eines Algorithmus zum Auf-
finden einer optimalen Filterstruktur zusammen mit den optimalen Filterparame-
tern fiir gegebene Anforderungen, zur Beschleunigung und Erleichterung des Filter-
Designprozesses.
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u
1 1 .4p>Lp
- —P
) m
e JlJ i.
ul =T jr— uy,
i M L-M i
. . P—
di i
f— L-M=0
ul =_cC § J||: Juu
_I_C2

Abbildung. 3.5: (oben) 'Zero’-Ripple Eingangsfilter dargestellt fiir
einen DC/DC Boost Koonverter; (unten) Ersatzschaltbild der trans-
formatorisch gekoppelten Induktivitéten L, und L.

Am Eingang des Boost-Konverters ist in jedem Fall eine ausreichend
grosse Kapazitiit (C) vorzusehen, die eine definierte Eingangsspannung
u (niedrige Impedanz) sicherstellt und die schaltfrequente Schwankung
der Eingangsspannung auf einen zuléssigen minimalen Wert beschrinkt.
Der Eingangskondensator stellt zusammen mit der Eingangsindukti-
vitdt bereits ein einstufiges Filter zur Unterdiickung der geschalteten
Stromrichter-Eingangsspannung dar.

Die Erweiterung der einstufigen Filterstruktur mithilfe einer transfor-
matorischen Kopplung der Eingangsinduktivitdt L, mit einer sekun-
daren Induktivitidt L, zusammen mit einem Kondensator Cs, wie in
Abbildung 3.5 (oben) gezeigt, stellt das ZRF dar. Durch diese Massnah-
me wird die den Stromrippel verursachende Spannung u,, (Differenz zwi-
schen der geschalteten Stromrichter-Eingangsspannung uy und der Ein-
gangsspannung u), entsprechend dem Ubersetzungsverhiltnis N, /Njs,
auf die Sekundérseite iibersetzt. Es wird nur der AC-Anteil des Stro-
mes i; durch die Eingangsinduktivitit transformiert. Die primére In-
duktivitdt fiihrt den gesamten Strom i; = iy (1) + Ady, die sekundére
Induktivitéit hingegen nur den Wechselanteil (Rippelanteil) Aiy = Ay,
mit kleiner Amplitude.
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Ersetzt man die beiden transformatorisch gekoppelten Induktividten
durch ein Ersatzschaltbild wie in Abbildung 3.5 (unten) dargestellt,
ist die wirksame Filterstruktur dieser Anordnung ersichtlich. In die-
ser Darstellung ist unmittelbar erkennbar, dass fiir einen Zero’-Ripple
Eingangsstrom i, die den Stromrippel verursachende Spannung iiber der
Induktivitdat M, null sein muss.

Die Elemetgleichungen fiir zwei magnetisch gekoppelte, ideale Spulen,
(Abbildung 3.5) liefern:

diy digy
v = Loty M
diq dig

= M—:—-L,—2 4

s at ~ ar (34)

mit der gegenseitigen Induktivitét

M =k\/L, - L. (3.5)

Fiir den magnetischen Kopplungsgrad & gilt immer 0 < k < 1.

Durch Einsetzen der Knotengleichung am Eingang des Boost-Konverters
1 =11 — 19, ergibt sich eine dquivalente Darstellung fiir (3.4):

diq di
Up = (L;D*M)E+Ma
diq di
s = M*Lg —_— Lsi. .
ug = (M-L) 2+ LS (3.6)

Nimmt man die beiden Spannungen v und ug (vorerst) als ideal konstant
an, gilt auch:
us = 0. (3.7)

Setzt man diesen Zusammenhang in (3.6) ein, erhdlt man:

diq di
=(M —Ly)— + Ls—. .

0= (L)t 8 (38)

Eine ideale Unterdriickung (Ausléschung) des Stromrippels di/dt erfolgt
nur fiir di
11

M — Lg)— = 0. 3.9

(M~ 1) (39)

Die Zero’-Ripple Bedingung lautet somit

M=1L,. (3.10)
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Anmerkung: Wie aus dem Ersatzschaltbild in Abbildung 3.7 zu sehen
ist, entspricht das ZRF mit der Bedingung (3.10) einem zweistufigen
Filter, dessen Unterdriickung endlich ist. Das ist auch durch folgen-
de Uberlegung unmittelbar einsichtig. Der Spannungsrippel iiber dem

Kondensator Cy
1
Ug = a/igdt, (3.11)

wird aufgrund des endlichen Kapazitédtswertes von Co (u wird als Kon-
stantspannungsquelle angenommen) nicht zu null. Die in (3.7) angenom-
mene Bedingung wird dadurch verletzt, wodurch ein endlicher Wert des
Eingangsstromrippels verbleibt. Das ZRF ist daher dquivalent zu einem
LC-Tiefpassfilter 4**"-Ordnung.

Das ’Zero’-Ripple Filter in Abbildung 3.5 kann auch durch eine wei-
ter Art realisiert werden, wie in [38] (ZRF}) ausgefiihrt wurde. Dazu
wird die sekundéare Induktivitiat nicht auf der Netzseite, sondern auf der
Stromrichterseite mit der priméren Induktivitdt verbunden. Die Cha-
rakteristik zur Unterdriickung von schaltfrequenten Harmonischen ist
bei beiden Konzepten ident. Allerdings ist beim ZRF) eine grossere
Anzahl von Windungen fiir Ly notwendig, im Vergleich zu dem Kon-
zept in Abbildung 3.5, wodurch der Realisierungsaufwand etwas grosser
wird.

Praktische Realisierung

Anhand von experimentellen Messungen zur Bestimmung der Schalt-
verlustleistung (Kapitel 2.2.4) wurde deutlich, dass die parasitire Ka-
pazitit der Eingangsinduktivitdt in erheblichem Masse die Schaltver-
lustleistung beeinflusst. Aus diesem Grund sollte die Eingangsindukti-
vitdt nur eine minimale parasitire Kapazitdt, im Bereich von < 10pF,
aufweisen. Eine Serienschaltung von mehreren Induktivitéiten verringert
diese Problematik, da die resultierende parasitire Kapazitéit der Seri-
enschaltung stets kleiner als die parasitdren Kapazititen der einzelnen
Induktivitéiten ist. Bereits eine Aufteilung der Eingangsinduktivitit in
zwei Induktivitdten ergibt eine ausreichend kleine wirksame parasitére
Kapazitat.

Damit erfolgte die Festlegung der Struktur des dreiphasigen Filters, die
in Abbildung 3.6 angegeben ist. Die Eingangsinduktivitit ist in zwei
Teilinduktivitdten aufgeteilt, wobei die netzseitige Induktivitat L, mit
der Induktivitat Ls gekoppelt ist.
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Die Spannungsbelastung der Kondensatoren in einer Dreieckschaltung
ist um den Faktor v/3 grosser als in einer Sternschaltung. Da der Energi-
einhalt in den Kondensatoren quadratisch von der Spannung abhéngig
ist, gilt daher: Cpreieck = Cstern/3. Aus diesem Grund wurde eine An-
ordnung der Kondensatoren C5 in einer Dreieckschaltung gewiihlt.

Die Bestimmung der Filterparameter erfolgte iterativ mit der Unter-
stiitzung von Schaltungssimulatoren. Es hat sich gezeigt, dass eine ge-
ringe Amplitude des Stromrippels in der Eingangsinduktivitdt L; den
Filteraufwand der nachfolgenden Filterstufen deutlich reduziert.

Die Wahl des zuldssigen Stromrippels richtet sich wesentlich nach der
zugrundeliegenden EMV Normvorschrift. Ausgehend von einer (ange-
nommenen) maximalen Amplitude des Stromrippels von Ai; ,, < 3A4,
darf die Eingangsinduktivitit einen Wert von 40 H nicht unterschreiten
(durch eine Simulation ohne EMV Filter ermittelt).

Mit der Wahl des Windungszahlenverhéltnis N, /N, der gekoppelten In-
duktivitdten L, und L, lassen sich die Filtereigenschaften einstellen. Es
ergeben sich fiir das Kopplungsersatzschaltbild in Abbildung 3.7 folgen-
de wirksame Induktivitéten:

N,
L,—M = L (1—/{35)
P p Np
Ns (N
Lyi—M = L,—|——-k 12
o5 (3 ) 622
N,
M = L,k—.
r Np

Unter der Annahme einer idealen magnetischen Kopplung von k = 1,
wiirde man mit N, /N, = 1 die in (3.10) geforderte Zero’-Ripple Bedin-
gung Ly — M = 0 erfiillen. Allerdings wiirde dann auch L, — M zu null.
Die einzige fiir dieses Windungszahlenverhéltnis wirksame Induktivitét
wire M = L.

Fiir ein Windungszahlenverhéltnis von 0 < Ny/N, < 1 weist Ly —
M einen negativen Wert auf, unter der Annahme (N;/N,) < k. Zur
Erlangung der "Zero’-Ripple Bedingung ist eine zusétzliche Induktivitét
L., in Serie zu L, zu schalten, welche Ly — M + L., = 0 ergibt.

Die zusétzliche Induktivitdt L, ist auch wegen der praktisch nicht zu
realisierenden idealen Kopplung & = 1 erforderlich. Typisch ldsst sich
ein Kopplungsfaktor im Bereich von k = 0.95..0.98 erreichen.
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Abbildung. 3.6: Struktur des Dreiphasen 'Zero’-Ripple EMV Ein-
gangsfilter.

Es stellt sich nun die Frage fiir welches Windungszahlenverhéltnis Ny /N,
das Filter die hochste Unterdriickung fiir schaltfrequente Gegentakt-
storungen aufweist.

Abbildung 3.8 zeigt die Filter-Ubertragungsfunktion Apyr = Upisn /Uy
mit unterschiedlichen Windungszahlenverhéltnissen und fest vorgegebe-
nen Werten fiir L1, C5, C3 und den Démpfungswiderstéinden Ry;. Die fiir
die Simulation gewihlten Bauteilwerte sind in Tabelle 3.1 angegeben.
Dabei ist der Wert von L., jeweils so gewihlt, dass die Zero’-Ripple
Bedingung erfiillt ist.

Die grosste Unterdriickung, von 70dB bei einer Frequenz von 400k H z,
erhdlt man fiir Ny/N, = 1 (fir £ = 1). In diesem Fall ist ausschlies-
slich die Induktivitdt M = L, zwischen den Kapazititen Cp und Cs
wirksam. Durch die magnetische Kopplung erfolgt eine Transformation
der Induktivitat L, von der rechten Seite des Léngszweiges mit Cy auf
dessen linke Seite (Netzseite).

Fiir alle anderen Windungszahlenverhéltnisse N, /N, < 1 verschlechtern
sich die Filtereigenschaften.

Die transformatorische Kopplung zweier Induktivitdten zeigt unmittel-
bar eine Besonderheit dieser Filterstruktur. Da in der sekundéren In-
duktivit Ls nur der Rippelanteil des Stromrichter-Eingangsstromes, mit
typisch kleiner Amplitude fliesst, ist die Strombelastung dieser Wick-
lung im Vergleich zur priméren Induktividt vernachléssigbar klein.
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Abbildung. 3.7: Einphasiges Ersatzschaltbild des Dreiphasen ’Zero’-
Ripple EMV Eingangsfilter. Die Kapazititswerte von Cy und Cs unter-
scheiden sich zum dreiphasigen Filter um den Faktor drei (bei Dreieck-
schaltung). Ly stellt die im Allgemeinen unbekannte Netzinduktivitéit
dar. Uber das Netzwerk Rys, und Cjis, wird der Funkstéranalysator
angeschlossen, mit dem die Stérspannungsmessung erfolgt.
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Abbildung. 3.8: Filteriibertragungsfunktion des EMV Gegentaktfil-
ters mit dem Windungszahlenverhiltnis Ng/N, als Parameter. Die in-
nere Netzinduktivitdt wurde zu L,, = 100pH angenommen.
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Bauteilwerte ZRF

Ly = 20uH Cy = 3uF (1uF) Ra1 = 0.01Q
L, =13uH, L, = 2uH C = 0.66uF (0.22uF) Rgy = 0.1
M = 4.97uH Cs = 3uF (1uF) Ras = 23.5Q
L., =3.5uH Clisn = 250nF

Tabelle. 3.1: Bauteilwerte fiir das Filter in Abbildung 3.7. Die Werte
in Klammer entsprechen den eigentlichen Bauteilwerten fiir das Drei-
phasenfilter in Abbildung 3.6.

Somit kann die Sekundarwicklung mit einem sehr diinnen Drahtquer-
schnitt ausgefithrt werden. Das ldsst darauf schliessen, dass sich das
gesamte Filter mit einer geringen Baugrosse, im Vergleich zu einem
konventionellen Filter, realisieren lasst.

Dasselbe gilt fiir die zusétzliche in Serie geschaltete Induktivitat L.,., die
aber auch magnetisch nur gering ausgesteuert wird. Eine Bezifferung der
Einsparungsmoglickeit kann nur nach einem Vergleich beider Konzepte
erfolgen.

Die in (3.3) geforderte Unterdriickung von 76dB bei einer Schaltfre-
quenz von 800k H z wird durch dieses Filter deutlich erfiillt. Méchte man
den Stromrichter allerdings bei geringerer Schaltfrequenz betreiben, bei-
spielsweise zur Erhohung des Wirkungsgrades, ist die durch dieses Filter
realisierbare Unterdriickung nicht mehr ausreichend.

Eine Verbesserung der Filtereigenschaften ldsst sich durch folgende Mass-
nahmen erreichen: Da die Eingangsinduktivitdt in zwei Teilindukti-
vitdten aufgeteilt ist, bietet sich an, zwischen L; und L, einen zusétz-
lichen Kondensator C einzufiigen, wie in Abbildung 3.9 gezeigt, um
dadurch die Ordnung des Filters und damit auch die Unterdriickung
von schaltfrequenten Gegentakt-Stérungen zu erhéhen.

Abbildung 3.10 zeigt den Verlauf der Filteriibertragungsfunktion mit
der zuséitlichen Kapazitat C;. Die grosste Unterdriickung lésst sich fiir
ein geringes Windungszahlenverhéltnis von beispielsweise N, /N, = 0.1
einstellen.

Der mit ZRF gekennzeichnete Kurvenverlauf entspricht dem einfachen
"Zero’-Ripple Filter (ohne C7), mit denselben Parametern wie das Filter
mit zusétzlichem Kondensator C;.

Die Verbesserung der Filtereigenschaften sind unmittelbar ersichtlich.
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Abbildung. 3.9: Dreiphasen 'Zero’-Ripple EMV Eingangsfilter mit ei-
nem zusétlichen Kondensator C; zur Erhohung der Unterdriickung der
hochfrequenten Storemission.
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Abbildung. 3.10: Filteriibertragungsfunktion des EMV Gegentaktfil-
ters mit einer zusétzlichen Filterstufe (C4 ), mit verbesserten Eigenschaf-
ten beziiglich der Unterdriickung der hochfrequenten Gegentakt-Stor-
emission, mit den Bauteilwerten aus Tabelle 3.1
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Durch den zusétzlichen Energiespeicher steigt die Unterdriickung der
schaltfrequenten Komponenten um weitere 20dB/Dek an und erreicht
bei einer Schaltfrequenz von 300k H z einen Wert von 80dB.

Eine weitere Moglichkeit zur Festlegung der Filtercharakteristik bietet
die Wahl der zusétzlichen Induktivitit L,,..Wahlt man L,. > L —
M, bildet diese Induktivitit zusammen mit C5 eine Nullstelle in der
Filteriiertragungsfunktion (Serienresonanzstelle). Diese Resonanzstelle
kann nun so gewahlt werden, dass beispielsweise eine schaltfrequente
Komponente besonders unterdriickt wird (siehe Abbildung 3.10).

Nachteilig ist jedoch die schmale Frequenzbandbreite der Resonanz-
stelle (aufgrund der hohen Giite des Resonanzkreises) und die starke
Abhéngigkeit der Lage der Resonanzstelle von Bauteiltoleranzen. Wei-
ters steigt der Dampfungsverlauf fiir Frequenzenanteile iiber der Re-
sonanzstelle um 20dB/Dek an, womit die Unterdriickung von hohen
Frequenzen abnimmt.

Tabelle 3.2 zeigt eine Zusammenstellung der verwendeten Bauteile des
EMV Gegentaktfilters.

Bauteil Daten

Ly EPCOS EILP-32/20, N87, 3 Kernsitze parallel, 29uH, N1 =
6Wdg, Acu1 = 2.4mm?>, 61 = 0.8mm, I, = 324

Ly; L EPCOS EILP-32/20, N87, 2 Kernsétze parallel, L, = 13uH,
Le =2uH, M = 497uH, k = 0.95, N, = 5Wdg, Acu,p =
2mm2, Ns = 2Wdg, Acu,s = 0.3mm27 02 = 0.7mm, fp =

32A

L., EPCOS ELP-18, N87, 3.5uH, N., = 4Wdg, Acu,r =
0.07mm?, 8., = 0.3mm, I., = 184

Ch EPCOS MKP B32654, 1pF, 630V/250V ac

Cs EPCOS MKP B32654, 220nF', 630V /250V ac

Cs EPCOS MKP B32654, 1pF, 630V/250V ac

Ras SMD 1206, 10x1£2 parallel

Ras 2x47C) parallel, 1W

Tabelle. 3.2: Verwendete Bauteile fiir das Dreiphasen 'Zero’-Ripple
EMYV Filter.
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3.4 Passive Dampfung des Filters

Die wirksame innere Netzimpedanz des speisenden Dreiphasennetz ist
im Allgemeinen unbekannt. Typischerweise liegt sie im Bereich von
5 — 150 H (bei Vernachlidssigung des ohmschen Anteils) und stellt da-
durch eine Grosse dar, die im Filterdesign beriicksichtigt werden muss.
Die Netzimpedanz bildet zusammen mit den Kapazitidten des Eingangs-
filters einen schwach gedampften Schwingkreis. Besonders wenn sich die
Netzspannung sprungférmig dndert (z.B. bei Ausfall einer Sicherung,
beim Zuschalten des Stromrichters an das Netz, oder durch Kommutie-
rungseinbriiche) kann sich durch Resonanzerscheinungen die Spannung
an den Filterbauelementen auf unzuldssig hohe Werte aufbauen.

Aktive Dampfungsmassnahmen sind in diesem Fall unzureichend, da ein
am Netz, aber nicht in Betrieb befindlicher Stromrichter, nicht aktiv
diémpfen kann. Aus diesem Grund muss das Filter eine ausreichende
passive Dampfung aufweisen.

In einer vereinfachten Annahme wird vorerst nur der Serienresonaz-
kreis, gebildet durch die Netz-Induktivitdt Ly und die Filterkapazitét
Cj3, betrachtet. Dieser Schwingkreis kann auf einfache Weise durch den
Démpfungswiderstand Rg3 in Serie zu Cs beddmpft werden. Fiir die
maximale (angenommene) Netzimpedanz von Ly = 150uH betrégt der
erforderliche Wert des Dampfungswiderstandes fiir kritische Dampfung;:

L
Ras = 24/ =X = 2450 (3.13)
Cs

Die Impedanz des Filterkondensators C3 betriagt bei Netzfrequenz:
Xesz =1/jwC3 =1/2750H 2 - 1uF = 3.18k. (3.14)

Bei maximaler verketteter Netzspannung von Uy, = 480V,.,s errech-
nen sich die Verluste fiir einen Dampfungswiderstand Rg3 = 23.582 zu:

P, ras = (480V/3.18k0)* Rys = 0.5W. (3.15)

Der Realisierungsaufwand dieser Dampfungsmassnahme sowie die an-
fallende Verlustleistung sind vernachlassigbar.

Die soeben beschriebene Démpfungsmassnahme ist fiir das gesamte
Filter ausreichend, da die wirksamen Induktivititen M und L, — M
klein sind gegeniiber der Netzinduktivitdt Ly und somit im Wesent-
lichen nur die Netzinduktivitit zusammen mit den Kapazititen des
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Abbildung. 3.11: Verlauf der Stromrichter-Eingangsspannung u,,;
(Ausgangsspannung des EMV Filters) nach einer sprungférmigen Ande-
rung der Netzspannung um AUy = 100V

Filters den Schwingkreis definieren. Nur fiir sehr kleine Netzindukti-
vitdten Ly < 1pH kann sich eine sehr hochfrequente, schwach gedampf-
te Schwingung zwischen der Netzinduktivitdt Ly, M sowie L, — M und
der Kapazitdt C7 ausbilden, da der ohmsche Anteil R4 deutlich unter
der charakteristischen Impedanz des Schwingkreis liegt.

Im praktischen Filteraufbau wirken allerdings auch noch die ohmschen
Anteile der Induktivitdten dampfend, die in dieser Betrachtung der Ein-
fachheit wegen ausser Acht gelassen wurden. Die Eingangsinduktivitét
des Stromrichters L ist fiir den nicht in Betrieb befindlichen Strom-
richter stromlos und fiir diese Betrachtungen wirkungslos.

In Abbildung 3.11 ist die Reaktion des Filterausgangs (Eingang des
Stromrichters) auf eine sprungformige Anderung der Netzspannung, bei
einer angenommenen Netzinduktivitdt von Ly = 100pH, ersichtlich.
Das Uberschwingen verbleibt unter 70% der sprungformigen Spannungs-
dnderung und klingt innerhalb von 200us ab.

Eine weitere Erhohung der Filterdimpfung (Reduzierung des Uber-
schwingens) bringt neben einem grossen Realisierungsaufwand auch noch
zusétzliche Verluste mit sich und ist daher fraglich. In der realen Schal-
tung ist ohnehin eine Schutzbeschaltung gegeniiber transienten Netziiber-
spannungen mithilfe von Varistoren vorzusehen.






Kapitel 4

Regelung des
Stromrichters

Fiir den Betrieb des Stromrichters am speisenden Netz ist eine Rege-
lung der Zustandsgrossen zwingend erforderlich. Dieses Kapitel behan-
delt die Modellierung des Stromrichters aus Sicht des Stromreglers und
des Ausgangsspannungsreglers sowie des Symmetrierreglers. Es werden
der Entwurf einer Kaskadenregelung und dessen Implementierung in
digitaler Form in einem Signalprozessor (DSP) behandelt.

Weitere wesentliche Teilaspekte im Zusammenhang mit der Regelung
sind die Diskussion von Stabilitdt und Dynamik des Stromrichters. Ins-
besondere die durch die digitale Signalverarbeitung verursachte Totzeit
hat einen entscheidenden Einfluss auf die erreichbare Bandbreite der
Stromregelung und ist daher ein wesentliches Kriterium bei der Aus-
legung des Stromreglers. Fiir die Stromregelung ist weiters eine Mitte-
lung der abgetasteten Stromistwerte erforderlich. Die Mittelwertbildung
sowie die Wahl geeigneter Abtastzeitpunkte werden in diesem Kapitel
diskutiert. Damit der Stromrichter in einem weiten Eingangsspannungs-
bereich betrieben werden kann, muss maximale Spannungsaussteuer-
barkeit gewihrleistet werden. Durch die Uberlagerung einer geeigneten
Nullkomponente lidsst sich die Spannungsaussteuerbarkeit bei Strang
Sinusmodulation maximieren. Zum Schutz des Stromrichters vor Uber-
lastung sind geeignete Massnahmen zur Begrenzung der Stellgrossen
innerhalb der Regelung notwendig, die ebenfalls in diesem Kapitel dis-
kutiert werden.
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Im Zusammenhang mit der Struktur und Auslegung der Regelung sind
folgende Anforderungen zu erfiillen:

e Eine grundlegende Anforderung des Stromrichters (PFC) ist die
Sicherstellung einer sinusférmigen Netzstromaufnahme entspre-
chend der von der Netzspannung abgeleiteten Fiithrungsgrosse fiir
den Netzstrom.

e Weiters ist die Ausgangsspannung des Stromrichters auf einen
konstanten Wert zu regeln.

e Wegen der Aufteilung der Ausgangsspannung auf zwei Teilspan-
nungen muss auch die Symmetrie der Ausgangsspannung sicher-
gestellt werden.

e Der Stromrichter muss in der Lage sein, iiber einen weiten Eingangs-
spannungs- und Leistungsbereich stabil zu arbeiten.

e Die im Allgemeinen unbekannte innere Impedanz des speisenden
Netzes darf zu keiner Einschrinkung im Betrieb des Stromrichters
fithren.

e Im Falle eines Ausfalles einer Netzphase muss der Stromrichter
in der Lage sein, mit verminderter Leistung den Betrieb am Netz
aufrecht zu erhalten.

e Die Regelung hat auch dafiir zu sorgen, dass bei Uberschreiten
der spezifizierten Strom- und Spannungswerte der Leistungsteil
keinen Schaden nimmt.

4.1 Modellierung der Strecke

Beziiglich seiner drei Eingangsklemmen wirkt der Stromrichter wie ei-
ne gesteuerte Spannungsquelle in Bezug auf den Sternpunkt M, wie
im Ersatzschaltbild in Abbildung 4.1 dargestellt. Bei idealem Modu-
lationverfahren und liickfreiem Betrieb ergeben sich die geschalteten
Stromrichtereingangsspannungen Uy = [Uy1, Uye, Uys]? aus dem Pro-
dukt der halben Ausgangsspannung uo/2 und dem Modulationsgrad
m = [my,mg,m3]’ des jeweiligen Stranges. Damit kann die Strom-
richtereingangsspannung durch ihren lokalen Mittelwert (gemittelt iiber
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eine Pulsperiode) dargestellt werden, da die schaltfrequenten Kompo-
nenten der Stromrichtereingangsspannungen auf die Modellierung der
Strecke keinen Einfluss haben.

Das speisende Netz wird durch ein symmetrisches Dreiphasenspannungs-
system mit der inneren Netzinduktivitdt Ly dargestellt. Der ohmsche
Anteil der Netzimpedanz wird vernachléssigt. Zwischen dem speisenden
Netz und dem Stromrichtereingang befindet sich das Filter zur Unter-
driickung der leitungsgebundenen Gegentaktstorungen. Das Filter fiir
Gleichtaktstorungen ist fiir die Modellierung der Strecke ohne Bedeu-
tung, abgesehen vom Anteil der Streuung der Gleichtaktinduktivitit,
der aber vernachlissigbar klein ist.

Der Widerstand R; in Serie zur Eingangsinduktivitat L; modelliert ne-
ben dem ohmschen Gleichstromwiderstand der Spule auch die Schalt-
und Leitverluste in den Halbleitern. Die Ventilspannungsabfille und der
Spannungsabfall im Schalter konnten durch eine weitere Spannungs-
quelle in Serie zur gesteuerten Stromrichtereingangsspannung model-
liert werden. Fiir die nachfolgende Analyse wurde das allerdings nicht
durchgefiihrt.
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Abbildung. 4.1: Ersatzschaltbild des Stromrichters beziiglich seiner
Eingangsklemmen (netzseitiges Verhalten).

Die Modellbildung fiir die zu regelnde Strecke aus Sicht des Stromreglers
kann auf mehrere Arten erfolgen. Die in Abbildung 4.1 dargestellte Er-
satzschaltung ist vom Prinzip her mit den Verhéltnissen einer Synchron-
maschine vergleichbar. Wegen des fehlenden Sternpunktleiters kann eine
Nullkomponente in der Umrichterspannung keinen Strom treiben, wo-
mit zu jedem Zeitpunkt die Strome nullgrossenfrei und somit nur zwei
Strome voneinander unabhéngig sind.
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Dadurch bietet sich die Moglichkeit, den Stromrichter in dg-Koordinaten
zu modellieren. Die sich ergebende Systemordnung ist aber aufgrund der
Vielzahl an Energiespeicher, die dem Eingangsfilter zugehorig sind, und
den Verkopplungen im dg-System sehr hoch und damit uniibersichtlich.

Eine einfachere und iiberschaubarere Methode zur Modellierung der
Strecke besteht darin, das Dreiphasensystem in ein einphasiges Ersatz-
system iiberzufiithren, wie in Abbildung 4.2 dargestellt. Die Bestim-
mung der Werte, der zum Dreiphasensystem dquivalenten Filterelemen-
te, ldsst sich iiber die gespeicherte Energie in den Filterelementen be-
stimmen. Die Kondensatoren C' in Dreieckschaltung werden mit 3C' und
die Dampfungswiderstdnde R mit (1/3) R umgerechnet, wogegen die in-
duktiven Komponenten unveridndert bleiben.

Ly M Ly-M Ly Ry Iy

o] ue3\ERdZ\ER§ [

TS T T a

Abbildung. 4.2: Einphasiges Ersatzschaltbild des Stromrichters
beziiglich seiner Netzseite.

Die Differenz zwischen der mittleren Umrichtereingangsspannung g
und Netzspannung uy liegt iber der Impedanz des Eingangsfilters und
beeinflusst dadurch den Eingangsstrom iy des Stromrichters. Die Strecke
aus Sicht des Stromreglers (der den Sollwert der Umrichtereingangs-
spannung definiert) entspricht somit der Ausgangsadmittanz des Filters
G(s) = iy /uy = 1/Zpiser von den Eingangsklemmen des Stromrichters
aus gesehen. Ein regelungstechnisches Blockschaltbild der Strecke zeigt
Abbildung 4.3.

Die Eingangsinduktivitat L; wird ebenfalls dem Filter zugeordnet, da
sie Teil der fiir den Stromregler relevanten Strecke ist.



4.1. Modellierung der Strecke 113

" .
N O l/S‘LN 14
ucs sC3Rq3+1 ic3

Abbildung. 4.3: Regelungstechnisches Blockschaltbild der Strecke fiir
die Eingangsstromregelung.

Der Verlauf der berechneten Filter-Ausgangsimpedanz in Abhéngigkeit
der Frequenz mit unterschiedlichen inneren Netzimpedanzen als Para-
meter ist in Abbildung 4.4 dargestellt. Der Verlauf zeigt einen steten
Anstieg der Impedanz mit steigender Frequenz, was im Wesentlichen
einem induktiven Verhalten der Strecke entspricht. Der Einfluss, der bei
etwa 10k H z auftretenden Parallel- und Serienresonanzen auf die Stabi-
litdt und Dynamik der Stromregelung wird, im Kapitel 4.3.2 (Stromre-
gelung) behandelt.

Wegen der im Allgemeinen unbekannten Netzimpedanz, die im Bereich
von Ly = [0...100pH] als rein induktiv angenommen wurde, muss die
Regelung robust sein gegeniiber dieser in weitem Bereich variierenden
Induktivitéit. Bei genauer Betrachtung des Impedanzverlaufes des Fil-
ters verschiebt sich die Impedanzkurve bei unterschiedlichen Netzinduk-
tivitidten im Bereich von etwa 10d BR (Z[dBR)] = 20logi10(]Z| /182)). Die
Auswirkungen auf die Regelung des Eingangsstromes werden im Kapitel
der Stromregelung behandelt.

Da die Stromregelung dafiir sorgt, dass die Netzstromaufnahme in Pha-
se zur treibenden Netzspannung ist, verhélt sich der Stromrichter wie
eine symmetrische ohmsche Last beziiglich seiner Netzklemmen. Der
momentane Leistungsfluss aus dem Netz erfolgt dabei unmittelbar in
den lastseitigen Gleichspannungs-Ausgangskreis .
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Abbildung. 4.4: Verlauf der Filter-Ausgangsimpedanz Z ;e fiir un-
terschiedliche Werte der Netzinduktivitdt Ly, aus Sicht des Stromrich-
ters.

Der vom speisenden Netz aufgenommene und in den Ausgangskreis flies-
sende Strom fliesst tiber die Freilaufdioden Dr und bildet den Summen-
strom 44 in die Ausgangskondensatoren i bzw. die Last iz,. Somit kann
der Stromrichter ausgangsseitig wie drei gesteuerte Stromquellen 44,
die auf einen gemeinsamen Ausgangskreis speisen, modelliert werden

(Abbildung 4.5).
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Abbildung. 4.5: Ersatzschaltbild des Stromrichters beziiglich seiner
Lastseite. Die Last kann entweder als ohmsche Last Ry, als Konstant-

stromsenke Iy, oder als Konstantleistungsverbraucher F, modelliert
werden.
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Da der Stromrichter zwischen seinen Netzklemmen und dem Ausgangs-
kreis keinen nennenswerten Energiespeicher besitzt, tritt die vom spei-
senden Netz aufgenommene momentane Leistung unmittelbar im Aus-
gangskreis auf. Dabei ist die in den Filterelementen gespeicherte Ener-
gie aufgrund ihrer Kleinheit vernachlissigbar. Der Wirkungsgrad des
Stromrichters ist fiir diese Uberlegung als ideal angenommen.

Uber die Leistungsbilanz
p=Ty-iy =ug-iq (4.1)

kann man nun den fiir die Spannungsbildung am Ausgang notwendigen
mittleren Strom iy bestimmen. Im nichtliickenden Betrieb berechnen
sich die iiber eine Pulsperiode gemittelten Stromrichtereingangsspan-
nungen Uy aus dem Produkt des Modulationsgrades m und der halben
Ausgangsspannung ug/2. Durch Einsetzen von U, = uo/2 - m in (4.1)
erhélt man den fiir die Spannungsbildung am Ausgang des Stromrichters
massgebenden mittleren Strom

_ 1 _

Eine Linearisierung von (4.2) ist allerdings aufgrund einer netzfrequen-
ten Variierung der gesteuerten Stromquellen nicht zielfithrend, somit
ist dieses Modell fiir eine regelungstechnische Analyse ungeeignet. Zur
Gewinnung eines Modells fiir den DC-seitigen Teil des Stromrichters,
im Hinblick auf eine kaskadierte Regelung, ist eine Abhéngigkeit der
Ausgangsspannung von den Netzstromen erforderlich.

Die Leistungsbilanz kann aber auch wie in (4.3) angegeben werden,
indem anstatt der Stromrichter-Eingangsspannungen und -strome de-
ren Netzgrossen gewiahlt werden. Bei Verwendung der Netzgrossen ist
allerdings die Verlustleistung py des Stromrichters und die in den In-
duktivitdten des Filters gespeicherte Energie W,,, zu beriicksichtigen.

Mit der Annahme, dass die Dynamik der Netzgréssen Uy und Iy sowie
die Dynamik der lokalen Mittelwerte von iq und ug im selben Bereich
liegen, ist der Energieinhalt in den Filterinduktivitdten im Stationérzu-
stand stets konstant und somit fiir das regelungstechnische Modell nicht
von Bedeutung. Lastédnderungen wirken sich aufgrund der grossen Aus-
gangskapazitit nur mit geringer Dynamik auf die Eingangsstrome aus,
wodurch die Anderung der magnetischen Energie in den Induktivitéten
des Eingangsfilters iiber die Anderung des Netzstromeffektivwertes be-
schrieben werden kann.
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Weiters wird davon ausgegangen, dass die Stromregelung eine Netz-
stromaufnahme in Phase zur Netzspannung sicherstellt und ¢y ~ 0
gilt.

d

W77 3

iq-ug = 3UnIncos(pn) — pv — dt (4.3)

=n3UnIn —3LININ.
Eine Linearisierung von (4.3) um den Arbeitspunkt /o, Uno und Uy (o)
mit -
Iy =1Ino+in
Un =Uno +un
Ip=1Ipo+ip
Uo = Up,(0) + 1o,

(4.4)

liefert die Abhéngigkeit des mittleren Ausgangsstroms i4 des Stromrich-
ters von den Netzgrossen

< 3Uno ((1 _ SLIN0> i Inog - Ino

i —
nUno Uno Uo,(0)

a0> . (45)

Damit kann aus (4.5) umittelbar das in Abbildung 4.6 dargestellte,
vereinfachte regelungstechnische Blockschaltbild zur Modellierung der
Lastseite des Stromrichters angegeben werden.

Der Effektivwert der Netzspannung hat eine unmittelbare Auswirkung
auf den Strom in den Ausgangskondensator und bewirkt somit eine
grosse Variation der Streckenverstirkung. Der Laststrom 7; entspricht
regelungstechnisch einer Storgrosse, der entweder als Konstantstrom-
senke oder als Konstantleistungsverbraucher modelliert werden kann.

Im Falle einer Konstantstromsenke ist der Laststrom unabhéngig von
der Ausgangsspannung, wihrend im Falle eines Konstantleistungsver-
brauchers die Last eine negative differentielle Widerstandscharakteri-
stik aufweist. Die Riickkopplung 1/Rgy,, wird durch die Symmetriewi-
dersténde sowie die parasitiren Widerstinde der Ausgangskondensato-
ren bestimmt und verursacht eine zusétzliche Zeitkonstante (Tiefpass-
charakteristik) in der Streckeniibertragungsfunktion.

Eine typische Eigenschaft von Hochsetzstellern ist das Nichtminimal-
winkel-Verhalten aufgrund der Nullstelle in der rechten Halbebene, die
durch die Eingangsinduktivitédt bestimmt wird. Wie bereits erwdhnt er-
folgt die Stroménderung in den Eingangsinduktivitdten des Stromrich-
ters nur mit geringer Dynamik, allerdings nur, wenn keine Laststromvor-
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Abbildung. 4.6: Regelungstechnisches Blockschaltbild der Linearisie-
rung des Stromrichters beziiglich seiner Lastseite mit den Koeffizienten
k1 =n3/Uo 0y, k2 = Ino/Uo,0) und Tp = LIno/nUno-

steuerung implementiert ist. Aufgrund dessen kann der differenzierende
Anteil im Blockschaltbild fiir die Reglerauslegung vernachléssigt wer-
den. Auch die Riickwirkung der Ausgangsspannung i, auf den mittleren
Ausgangsstrom und die Abhingigkeit von der Netzspannung @y konnen
vernachléssigt werden, womit sich das regelungstechnische Blockschalt-
bild vereinfacht.

4.2 Messwerterfassung

Die schematische Darstellung in Abbildung 4.7 zeigt eine Ubersicht iiber
die Erfassung der Messgrossen sowie der Ansteuersignale der digitalen
Regelung. Als Bezugspotential fiir die digitale Regelelektronik wurde
der Mittelpunkt M des Ausgangskreises gewéhlt.

Die notwendigen Zustandsgrossen zur Regelung des Stromrichters sind
zwei unabhéngige Eingangsstrome, beispielsweise i71 und i7,2, sowie die
beiden Ausgangsspannungen uc, und uc_. Der dritte Eingangsstrom
kann aus der negativen Summe der gemessenen Eingangsstrome gebildet
werden, sofern der Stromrichter nullgrossenfrei ist.

Wegen der fehlenden Sternpunktsverbindung kann eine Nullgrésse in der
Spannung keinen Strom treiben, womit die Forderung der Nullgrossen-
freiheit erfiillt ist. Im ausgefithrten Prototyp werden allerdings alle drei
Eingangsstrome gemessen.

Zum Schutz des Stromrichters im Falle eines Erdschlusses ist die Mes-
sung aller drei Strangstrome erforderlich.
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Die eigentlich zu regelnden Stréme sind die vom Stromrichter aufgenom-
menen Netzphasenstrome iy = [in1,in,2,1 N73]T, die aufgrund des da-
zwischen liegenden EMV-Filters nicht den Eingangsstromen des Strom-
richters entsprechen. Die Impedanz des EMV-Filters ist allerdings fiir
netzfrequente Vorginge vernachliassigbar klein, und zudem ist die Cha-
rakteristik des Filters in die Auslegung des Stromreglers miteinbezogen,
sodass bei dynamischen Vorgéngen die Stabilitéit des Stromrichters si-
chergestellt bleibt.

Aufgrund der Forderung eines ohmschen Netzverhaltens des Stromrich-
ters ist die Kenntnis des Verlaufes der Netzspannung (Strangspannun-
gen) des speisenden Netzes notwendig, woraus die Fiithrungsgrosse des
Stromregelkreises abgeleitet wird. Fine Messung des Laststromes iy
ermdglicht eine hochdynamische Regelung der Ausgangsspannung durch
eine Laststromvorsteuerung, die allerdings in dem vorliegenden Proto-
typ nicht implementiert wurde.

Wesentlich im Zusammenhang mit der Auslegung der Messschaltungen
ist die Wahl des Bezugspotentials fiir die Regelelektronik. Aus Symme-
triegriinden (wie bei der Spannungsmessung noch genauer ausgefiihrt
wird) und aus Griinden der Storsicherheit ist die Wahl des Mittelpunkts-
potentials M von Vorteil.
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Abbildung. 4.7: Schematische Darstellung der Messwerterfassung der
fiir die Regelung des Stromrichters notwendigen Zustandsgrossen.
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Messung der Netzspannung

Zur Bildung der Fiihrungsgrosse if; fiir den Stromregelkreis und zur
Berechnung der Vorsteuersignale v sind die Strangspannungen uy =
[un1,un2, uns]? des speisenden Netzes erforderlich, die aber wegen des
fehlenden Sternpunktsleiters nicht direkt erfasst werden konnen.

Eine Moglichkeit zur Messung der Strangspannungen besteht in der Ver-
wendung von Spannungsteilern von den einzelnen Strangen des speisen-
den Netzes zu einem mit Widerstdnden oder Kondensatoren kiinstlich
gebildeten Sternpunkt.

Ein bereits vorhandenes Bezugspotential stellt das Mittelpunktspoten-
tial M dar, das vorzugsweise auch das Bezugspotential der Regelelek-
tronik bildet. Das Mittelpunktspotential verschiebt sich gegeniiber dem
Sternpunkt des speisenden Netzes schaltfrequent, womit diese Gleich-
taktspannung eine Nullkomponente darstellt. Die Messschaltung muss
aus diesem Grund eine hohe Gleichtaktunterdriickung aufweisen, die
durch eine hohe Genauigkeit des Teilerverhéltnisses der Spannungstei-
ler sichergestellt werden kann.

Das vom Spannungsteiler abgegriffene Signal ist zur Anpassung an den
unipolaren Eingangsspannungsbereich des A /D Konverter noch um einen
Offsetwert zu verschieben. Mithilfe der im Anhang angegebenen Schal-
tung konnen die Aussenleiterspannungen mit integrierter Pegelanpas-
sung auf einfache Weise gemessen werden. Fiir die Messung der beiden
Aussenleiterspannungen vy 21 und uy 31 dient das Potential der Strang-
spannung uy,; als Bezugspotential.

Die Bestimmung der gesuchten Strangspannungen uy erfolgt durch eine
Transformation der gemessenen Aussenleiterspannungen, die in Softwa-
re ausgefiihrt wird. Die Transformationsvorschrift lautet:

1
uy =3 - Te0_120 - UN,11, (4.6)
mit
UN,1 -1 -1 u
uy = |unz2 |, Teoa2o=1| 2 1], uyu= (UN’21> )
un 3 -1 2 N.31
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Messung der Ausgangsspannung

Die Messung der positiven Kondensatorspannung ucy (in Bezug auf
den Mittelpunkt M) kann mit einem einfachen Spannungsteiler erfol-
gen. Fiir die Messung der negativen Kondesatorteilspannung ist neben
der Anpassung des Signalpegels auf den A/D Konverter Eingang des
DSP auch eine Offsetverschiebung erforderlich. Aus diesem Grund er-
folgt die Messung der Kondensatorausgangsspannungen ucy und ue—
mit derselben Schaltung wie bei der Messung der Netzspannung.

Strommessung

Die grosste Dynamik der Zustandsgrossen weisen die Eingangsstrome
des Stromrichters auf. Aufgrund des geringen Wertes der Eingangsin-
duktivitéit gentigen wenige Schaltpulse, um die Induktivitéit in die S&tti-
gung zu treiben. Zur Uberwachung der Stréme und fiir die Stromrege-
lung ist die hochste Bandbreite erforderlich. Die Eigenschaften sowie die
Vor- und Nachteile der verschiedenen Strommessverfahren sind ausfiihr-
lich in Kapitel 6 erldutert.

4.3 Regelung

Betrachtet man die zu regelnden Zustandsgrossen des Stromrichters und
deren Dynamik, so bietet sich unmittelbar eine Kaskadenstruktur der
Regelung an. Aufgrund des geringen Wertes der Eingangsinduktivititen
(kleiner Energiespeicher) muss die Stromregelung die hochste Dynamik
aufweisen, wiahrend die Ausgangsspannungsregelung wegen der grossen
Ausgangskapazititen nur eine geringe Dynamik aufzuweisen hat.

Fiir die Spannungsregelung wird aber vor allem deshalb eine gerin-
ge Bandbreite gefordert, damit sich der Leitwert, der unter anderem
auch vom Spannungsregler vorgegeben wird, sich nur langsam &ndern
kann. Eine rasche Anderung des Leitwertes fiihrt zu einer ungewiinsch-
ten Stromverzerrung am Stromrichtereingang.

Fiir die Regelung des Stromrichters wurde daher eine Kaskadenstruk-
tur mit unterlagertem Stromregler und {iiberlagertem Spannungsreg-
ler gewdhlt. Der Stromregler hoher Bandbreite stellt eine sinusférmige
Netzstromaufnahme sicher, wihrend der langsame Spannungsregler fiir
eine konstante Ausgangsspannung sorgt.
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Genau genommen ist jede der beiden Teilausgangsspannungen eine Zu-
standsgrosse, deren Wert zu regeln ist. Fiir die weiteren Betrachtungen
werden sowohl die gesamte Ausgangsspannung (Summe der Teilaus-
gangsspannungen) als auch deren Differenz (Symmetrie) als Zustands-
grossen angesehen. Letztendlich ist auch ein Regler fiir die Symmetrie
der Teilausgangsspannungen, die vom Mittelpunktstrom abhéngig ist,
notwendig. Die Dynamik des Symmetrierreglers liegt im Bereich jener
des Ausgangsspannungsreglers.

4.3.1 Struktur des Regelkreises

In Abbildung 4.8 ist ein Blockschaltbild der Struktur des gesamten Re-
gelkreis abgebildet, die im Wesentlichen der klassischen Reglerstruktur
fir Power Factor Corrector entspricht.

Der Ausgangsspannungsregler K, (s) ist wegen der geforderten Stati-
onédrgenauigkeit als PI-Regler ausgefiihrt. Das Ausgangssignal des Span-
nungsreglers entspricht bei Laststromvorsteuerung dem Sollwert des
notwendigen mittleren Kondensatorstromes i} zur Ausregelung des Re-
gelfehlers, infolge einer Anderung des Lastzustandes.

Eine Multiplikation des Sollwertes der Ausgangsspannung mit dem Soll-
wert des mittleren Kondensatorstroms ergibt den geforderten Sollwert
der Ausgangsleistung, die iiber die Netzklemmen aufgenommen werden
soll

Pt =Ug - (i +ir). (4.7)

Im Falle einer implementierten Laststromvorsteuerung erfolgt die Bil-
dung der Soll-Ausgangsleistung unmittelbar iiber iz, ohne von der sehr
langsamen Dynamik des Ausgangsspannungsreglers beeinflusst zu wer-
den.

Mit der Forderung einer Netzstromaufnahme, die sich proportional zur
momentanen Netzspannungssituation verhilt, kann der Stromrichter
beziiglich seiner Eingangsklemmen wie eine ohmsche Last in Sternschal-
tung betrachtet werden. Der Leistungsfluss aus dem speisenden Netz
nach (4.8) ist im symmetrischen Dreiphasennetz konstant und lidsst sich
durch die unterlagerte Stromregelung in weitem Stellbereich variieren.

U 2
p*:3~U]2V-g*=3-(\]/V’§”) g (4.8)
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Abbildung. 4.8: Regelungstechnisches Blockschaltbild des Stromrich-

ters.
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Die Leistungsaufnahme durch den Stromrichter kann daher modellhaft
als verdnderbarer ohmscher Widerstand bzw. Leitwert an den Eingangs-
klemmen des Stromrichters betrachtet werden. Der Leitwert, der von der
Ausgangsspannungsregelung vorgegeben wird, bildet sich somit aus der
geforderten Soll-Ausgangsleistung und der momentanen Netzsituation

V== = (49)
Uku?  3-UF Ui+ URe +URy '

Es ist ersichtlich, dass eine Veréinderung des Leitwertes am Stromrich-
tereingang eine unmittelbare Auswirkung auf dessen Stromaufnahme
hat. Im Hinblick auf eine geringe Oberwellenbelastung des speisenden
Netzes durch den Stromrichter darf eine Veranderung des Leitwertes nur
mit einer geringen Dynamik in Bezug auf die Netzfrequenz erfolgen.

Der zeitliche Verlauf der Fiithrungsgrosse fiir den Stromregler if; wird
nach (4.10) aus dem Produkt aus den normierten Strangspannungen des
speisenden Netzes und dem Leitwert gebildet

iy =¢" - un. (4.10)

Den fiir die Stromregelung benétigten grundfrequenten Anteil des ge-
messenen Netzstromes iy erhilt man beispielsweise durch eine gleitende
Mittelwertbildung (moving average) der zu diskreten Zeitpunkten ab-
getasteten Stromistwerte.

Als Stromregler K;(s) ist im Prinzip nur ein Proportionalregler notwen-
dig. Zur Kompensation von Fehlern in der Spannungsbildung am Strom-
richtereingang, die zu Stromverzerrungen fithren, wird ein PI-Regler ver-
wendet. Die Zusammenhénge werden in [39] ausfiihrlich behandelt.

Fine deutliche Verbesserung der Stromregelqualitit kann durch eine
Spannungsvorsteuerung erzielt werden. In diesem Fall wird die mittlere
Umrichtereingangsspannung Uy ident zur Netzspannung uy vorgesteu-
ert, wodurch im Idealfall der grundfrequente Anteil der Spannung iiber
der Eingangsinduktivitdten L; zu Null wird. Die Spannungsvorsteue-
rung wird im Kapitel 4.3.4 ausfiihrlich behandelt.
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4.3.2 Stromregelkreis

Zur Stromregelung kénnen mehrere Verfahren angewandt werden. Das
einfachste Prinzip bietet die Toleranzbandregelung [17]. Der Stromfehler
wird durch die Breite des vorgegebenen Toleranzbandes bestimmt und
somit auch der maximale Netzstromrippel. Die sich einstellende Schalt-
frequenz ist bei der Toleranzbandregelung nicht konstant, wodurch sich
die Netzstromharmonischen auf einen grosseren Frequenzbereich ver-
teilen und dadurch weniger gut definiert sind. Der notwendige Filter-
aufwand fiir leitungsgebundene Storstrome wird dadurch schwieriger zu
bestimmen.

Ein optimales Regelverfahren basiert auf den Raumzeigergleichungen.
Mithilfe eines Signalprozessors kénnen die Modulationsfunktionen in
Abhéngigkeit der aktuellen Netzsituation berechnet werden. Fiir einen
sinnvollen Einsatz dieses Verfahrens steht allerdings meistens nicht aus-
reichend Rechenleistung zur Verfiigung. Weiters versagt die Raumzei-
gerregelung bei Ausfall eines Stranges (einphasiger Betrieb), was einen
weiteren Nachteil dieses Verfahrens darstellt.

Unwesentlich komplizierter als die Toleranzbandregelung ist das Prinzip
des Average Current Control. Dies ist eines der am hiufigsten implemen-
tierten Verfahren zur Regelung einer sinusférmigen Netzstromaufnahme
hoher Qualitéit in einem Power Factor Corrector. Ein Blockschaltbild
des Stromregelkreises ist in Abbildung 4.9 dargestellt.

Uy
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N i i
v mavg =Y

Abbildung. 4.9: Blockschaltbild des Stromregelkreis.

Die Fithrungsgrosse fiir den Stromregler wird neben dem vom Span-
nungsregler vorgegebenen Leitwert von den Strangspannungen des spei-
senden Netzes abgeleitet, womit ein ohmsches Netzverhalten des Strom-
richters entsteht. Der Stromsollwert (4.10) der einzelnen Phasen wird
demnach erzeugt, indem der Leitwert mit den gemessenen Strangspan-
nungen multipliziert wird. Die gemessene Strangspannung gibt den Ver-
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lauf vor, wihrend der Leitwert die Amplitude des Stromsollwertes und
somit den Leistungsfluss aus dem Netz bestimmt.

Die zu diskreten Zeitpunkten abgetasteten Stromistwerte werden mit-
hilfe einer gleitenden Mittelwertbildung (moving average) gefiltert, wo-
durch die schaltfrequenten Komponenten aus dem Strommesssignal ent-
fernt werden und nur mehr der interessierende grundfrequente Anteil iy
resultiert.

Zur Verbesserung der Regelqualitit des Stromreglers erfolgt eine Span-
nungsvorsteuerung v, deren Wirkungsweise in 4.3.4 eingehend beschrie-
ben wird.

Gleitende Mittelwertbildung

Da fiir die Stromregelung nur der grundfrequente Anteil des gemesse-
nen Stromes erforderlich ist, muss der schaltfrequente Anteil so gut wie
moglich unterdriickt werden. Dazu bietet sich eine gleitende Mittelwert-
bildung an. Die gleitende Mittelwertbildung oder engl. (moving average)
ist ein Finite Impulse Response (FIR) Digitalfilter, das sich sehr einfach
in einem digitalen Regelalgorithmus implementieren lésst.

Der Mittelwert einer abgetasteten Signalfolge zum Zeitpunkt n7), aus
den vergangenen k Abtastwerten xzj berechnet sich zu

y(nT)) =N Z ), (4.11)

wobei N die Lénge, respektive die Anzahl der Abtastwerte des FIR-
Filters darstellt.

Das entspricht einem Fenster der Lénge N innerhalb dessen alle dqui-
distant verteilten Werte einer Signalfolge zur Mittelwertbildung heran-
gezogen werden. Die Besonderheit des Filters ist, dass alle vergangenen
Abtastwerte gleich gewichtet werden wie der aktuelle, wodurch bei zeit-
lich langsam verdnderlichen Signalen eine besonders gute Mittelwert-
bildung moglich ist. Hingegen erfolgt bei dynamischen Signalen eine
weniger gute Abbildung des vom Rippel befreiten Signals.

Das FIR-Filter kann sehr vorteilhaft in der rekursiven Form
_ _ 1
y(nTp) =7((n— 1)Tp) + N

dargestellt werden, welche eine extrem schnelle Berechnung zulésst, und
zwar unabhingig von der Filterlinge N. Eine Betrachtung von (4.12)

(z(nTp) — 2((n — N)Tp)) (4.12)



126 Kapitel 4. Regelung des Stromrichters

zeigt, dass zur Berechnung des moving average Filters nur jeweils ei-
ne Subtraktion und Addition erforderlich sind, die in einem digitalen
Signalprozessor mit hoher Effizient abgearbeitet werden kénnen.

Die Charakteristik des Filters im Frequenzbereich l&sst sich durch

11— e iN®f/fp

Cmees 1) = N T = cmimt 77 (419

beschreiben.

Der Betragsfrequenz- und Phasengang des Filters nach (4.13) ist in
Abbildung 4.10 dargestellt. Es ist zu erkennen, dass das Filter eine
Tiefpass-Charakteristik aufweist, die allerdings im Vergleich zu einem
gewohnlichen Tiefpass erster Ordnung bei f, iiber eine aussergew6hn-
lich hohe Unterdriickung verfiigt. Diese Charakteristik ergibt sich, wenn
eine Pulsperiode T), = 1/f, in der Filterlange N liegt.

Je hoher die Anzahl der Abtastwerte innerhalb einer Pulsperiode gewihlt
wird, desto frither beginnt der Verstarkungsabfall, aber auch die Pha-
sendrehung, wie fiir N = 4 in Abbildung 4.10 gezeigt. Es bietet sich
daher aus mehreren Griinden der Einsatz eines 2-stufigen moving ave-
rage Filters an (N = 2).

Neben der geringeren Phasendrehung ist auch der bendtigte Speicher-
platz im Signalprozessor und der erforderliche Rechenaufwand gerin-
ger. Die Unterdriickung der schaltfrequenten Anteile kann durch eine
Erhohung der Stufenanzahl des Filters nicht verbessert werden. Die Stel-
len mit hoher Unterdriickung treten jeweils bei

v
N/2’

Sumavg =k (4.14)

mit (k =1...N — 1) auf, wobei f, die Schaltfrequenz und N die Anzahl
der dquidistant verteilten Abtastwerte innerhalb einer Pulsperiode T}, =
1/ f, bedeuten.

Anmerkung: Der Amplitudenfrequenzgang des digitalen moving average
Filters nach (4.13) unterscheidet sich gegeniiber einem integrierenden
(analogen) Messverfahren [43] (z.B. Dual-Slope A/D-Wandler) darin,
dass die Hiillkurve nicht um —20dB/Dek abnimmt und die Stellen ho-
her Unterdriickung nicht bei ganzzahligen Vielfachen von f;,; = 1/T;n
auftreten (7;,; entspricht dabei der Messperiodendauer bzw. Integrati-
onsdauer), sondern an den durch (4.14) beschriebenen Stellen.
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Abbildung. 4.10: Normierter Frequenz- und Phasengang eines moving
average Filters fiir f, = 500kHz, mit N = 2 und N = 4 dquidistant
verteilten Abtastwerten innerhalb der Pulsperiode T}, = 1/ f,,. Der Pha-
sengang des Filters kann durch eine Pade-Approximation als LTT System
in sehr guter Ndherung beschrieben werden, wie fiir N=2 gezeigt.

Wahl des Abtastzeitpunktes

Der Rippel des Eingangsstromes bewegt sich stets um den netzfrequen-
ten (grundfrequenten) Anteil iy des Eingangsstromes. Das bedeutet, zu
diskreten Zeitpunkten entspricht der aktuelle Wert des Eingangsstromes
iy dem gewiinschten Mittelwert [40]. Die Zeitpunkte, an denen der Mit-
telwert und der Momentanwert {ibereinstimmen, sind jeweils am Beginn
einer Pulsperiode und bei der halben Pulsperiode, also bei den Schei-
telwerten des Dreiecksignales uppr, wie in Abbildung 4.11 dargestellt.

Bei einer Abtastung des Eingangsstromes iy zu diesen Zeitpunkten ist
das Strommesssignal rippelfrei und entspricht somit bereits dessen Mit-
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telwert iy. Eine Mittelwertbildung der gemessenen Strome ist daher
nicht mehr notwendig und wurde fiir die weiteren Untersuchungen am
System auch nicht mehr implementiert.
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Abbildung. 4.11: Darstellung des Zeitverlaufes des Eingangsstromes
iy des Stromrichters eines Stranges. Das normierte Signal upg stellt
das dreieckférmige PWM Tragersignal mit der Periodendauer 7, dar.
Bei den Scheitelwerten des Dreiecksignals wird jeweils der Momentan-
wert des Eingangsstromes iy vom A/D Wandler abgetastet (Conwst).
Gleichzeitig mit Beginn der Abtastung werden die Einschaltdauern fiir
die folgende Pulsperiode in die Register des PWM Generator geschrie-
ben (PWM update).

Totzeit

FEinen entscheidenden Einfluss auf die erreichbare Dynamik und die Sta-
bilitdt der Regelung hat die Totzeit innerhalb des Stromregelkreises,
welche durch die Analog-Digital Konversion, die Rechenzeit sowie durch
die Verzogerungen in der Pulsmustererzeugung verursacht wird.

Das Signal des Stromsensors kann als praktisch verzégerungsfrei ange-
nommen werden. Nach dem Abtasten des Strommesssignales bendtigt
die Pipeline des Analog Digital Konverters Tp apc = 725ns, bis die
Daten im Ergebnisregister des Wandlers bereitstehen. Weitere 100ns
vergehen, bis in die Interrupt-Service-Routine verzweigt und der Regel-
algorithmus I Reg fiir die Stromregelung abgearbeitet wird.
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Die fiir die Berechnung des Mittelwertes des Strommesssignales zum
Zeitpunkt nT),; massgebenden Messwerte sind der aktuelle Messwert
am Beginn der Pulsperiode iy (nT)1) und der Messwert der vergangenen
Pulshalbperiode iy ((n—1)T}2). Die sich durch die Verzogerungszeit der
Mittelwertbildung ergebende Phasendrehung berechnet sich nach (4.13)
und entspricht ndherungsweise

Gmavg =~ e~ 5T/4, (4.15)

Befindet sich der Stromrichter im quasistationiren Zustand, sind die
abgetasteten Stromwerte und die durch die gleitende Mittelwertbildung
berechneten Mittelwerte ident, und die Mittelwertbildung kann als ver-
zogerungsfrei betrachtet werden. Bei dynamischen Vorgéngen erfolgt ei-
ne Phasendrehung fiir zunehmende Frequenzen, was aufgrund der Gleich-
gewichtung der Messwerte zuriickzufiihren ist. Mithilfe einer unterschied-
lichen Gewichtung der abgetasteten Werte kann eine verbesserte Cha-
rakteristik fiir dynamische Signale gewonnen werden, allerdings erhcht
sich dadurch die erforderliche Rechenzeit.

Nach erfolgter Abtastung der Strommesswerte in der zweiten Pulshalb-
periode nT}» und anschliessender Mittelung erfolgt die Berechnung des
Stromregel-Algorithmus (/Reg). Die errechneten Einschaltdauern fiir
die darauf folgende Pulsperiode (n + 1)7,, werden vor Beginn dieser
in die entsprechenden Register des PWM Generators geladen (update).
Die Berechnung des Stromregler-Algorithmus verursacht eine zusitzli-

che Verzogerung von
GIReg = G_STP/Q. (416)

Anmerkung: Wie in Abbildung 4.11 ebenfalls ersichtlich ist, erfolgt die
Abtastung der Strom-Istwerte und die Berechnung des Stromregelal-
gorithmus IReg in jeder Puls-Halbperiode T,/2. Das Pulsmuster wird
allerdings nur jede volle Pulsperiode ausgegeben. Aus diesem Grund ist
die Berechnung des Regelalgorithmus und das anschliessende Laden der
PWDM-Register mit den neu berechneten Einschaltdauern in der ersten
Puls-Halbperiode T}, iberfliissig. Wegen der einfacheren Realisierbar-
keit (Vermeidung von Fallunterscheidungen und Unterprogrammaufru-
fen) in der digitalen Regelung wurde dieser Mehraufwand in der Be-
rechnung des Stromregel-Algorithmus in Kauf genommen.

Wie in [41, 42] gezeigt, entsteht durch das Halten des PWM Verschnei-

dungssignales wéhrend einer Pulsperiode eine zusétzliche Verzogerung
von

Gpuwm = e*T0/2, (4.17)
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Nach erfolgter Ausgabe der PWM Signale erfiahrt das PWM Signal ei-
ne weitere Verzogerung, verursacht durch den Gate Treiber und der
Verzogerung aufgrund des Schaltverhaltens des Leistungs MOSFETs.
Diese Verzogerungszeiten beeinflussen aufgrund ihrer Kleinheit die Band-
breite der Stromregelung nicht wesentlich, haben aber eine unmittelba-
re Auswirkung auf die Spannungsbildung am Stromrichtereingang und
somit auch auf die Strombildung. Die gesamte fiir die Stromregelung
wirksame Verzogerungszeit betrigt damit

GTotzeit - GIRe G memav =~ e—s-STp/4. 418
g~'p g

Auslegung des Stromreglers

Die im vorigen Abschnitt festgelegte Struktur der Stromregelung ist in
Abbildung 4.12 angegeben. Aufgrund der deutlich héheren Bandbreite
wird die Stromregelung entkoppelt von der iiberlagerten Spannungsre-
gelung betrachtet. Die bei niedrigen Frequenzen fiir die Stromregelung

K, Ty _

iU* iU
K_D Gpwm(s) 1/ ZFilter

Gmavg(s)<_ TD,ADC I<H S/H |=— M;

T

Abbildung. 4.12: Struktur der Stromregelung.

wirksame Strecke verhélt sich bis zu den Filterpol- und Nullstellen im
Wesentlichen induktiv, was auch unmittelbar aus dem Ersatzschaltbild
in Abbildung 4.2 ersichtlich ist. Alle induktiven Bauteile zwischen spei-
sendem Netz und Stromrichtereingang liegen in Serie.

Wegen des integralen Streckenverhaltens ist ein Proportionalregler aus-
reichend. Es ist aber aufgrund der Problematik im Zusammenhang mit
den Verzogerungen in der Spannungsbildung am Stromrichtereingang
notwendig, einen Integralanteil zu verwenden. Dieser Sachverhalt wird
in Kapitel 7 gesondert behandelt.
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Der Stromregler ist daher als PI-Regler ausgefiihrt:

1+ ST]\M)

4.19
T, (4.19)

KZ(S) = Kpi <
Die Strecke G(s) = Z;*ilzter entspricht der Ausgangsadmittanz des Ein-
gangsfilters, wobei hier die innere Netzinduktivitdt bereits mitberiick-
sichtigt ist. Aus regelungstechnischer Sicht wirkt die Netzspannung uy
als Storgrosse, die durch eine Vorsteuerung kompensiert werden kann.
Mit dieser Massnahme wird die eigentliche Stellgrésse vom Stromreg-
ler bestimmt, der lediglich Stérungen auszugleichen und die Stabilitét
sicherzustellen hat. Damit lidsst sich die Qualitdt der Stromregelung
deutlich verbessern.

Abbildung 4.13(a) zeigt das Bode-Diagramm des offenen Regelkreises
F01(8) = Ki(8)Gpuwm(8) Zpiyer (8) Mi(8)Grmavg (5)- (4.20)

Fiir die in Kapitel 3 festgelegten Bauteilwerte des Eingangsfilters erge-
ben sich unterschiedliche Durchtrittskreisfrequenzen wp, in Abhéngig-
keit der Netzinduktivitét. Bei steigenden Werten der Netzinduktivitét
sinkt die Betragskennlinie ab, wihrend der Phasengang bis zur ersten
Polstelle nahezu unveréndert bleibt. Unabhéngig von der gewé&hlten
Stromreglerverstarkung hat somit die Netzinduktivitéit einen wesentli-
chen Einfluss auf die Streckenverstarkung und bestimmt die erreichbare
Dynamik der Stromregelung.

Aufgrund der Filterresonanzen kénnen sich mehrere Schnittpunkte der
Betragskennlinie mit der 0-dB Linie ergeben. Es stellt sich nun die Frage,
wie gross die Verstirkung des Stromreglers gewihlt werden kann, damit
die Stromregelung bei unterschiedlichen Netzinduktivitdten stets stabil
arbeitet und zugleich eine moglichst hohe Dynamik sichergestellt ist.

Wird die Verstirkung des Stromreglers klein gewéhlt, sodass alle Be-
tragskennlinien die 0-dB Linie nur einmal schneiden, so ist in jedem Fall
die Stabilitdt gesichert. Die Phasenreserve betréigt dabei nahezu 90°.
Das hat allerdings eine geringe Stromreglerbandbreite im Bereich von
2kHz...6kH z zur Folge. Fiir eine grossere Stromreglerverstirkung erge-
ben sich mehrere Schnittpunkte mit der 0-dB Linie, wie in Abbildung
4.13(a) dargestellt. Ab etwa 30kHz sind jedoch alle Betragskennlinien
deckungsgleich. Die Filterausgangsimpedanz wird ab dieser Frequenz
nur mehr von der Eingangsinduktivitat des Stromrichters L, bestimmt.

Aufgrund der mehrfachen Schnittpunkte der Betragskennlinie mit der 0-
dB Achse kann die Beurteilung der Stabilitét des Stromregelkreises im
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Bode-Diagramm nicht mehr vorgenommen werden, deshalb wird das
Nyquist-Kriterium herangezogen. In Abbildung 4.14 ist das Nyquist-
Diagramm fiir unterschiedliche Netzinduktivitdten und den Stromreg-
lerparametern K,; = 1.6 bzw. T; = 80us angegeben. Fiir diese Regler-
einstellung ergibt sich eine hohe erste Durchtrittsfrequenz der Stromre-
gelung im Bereich von fp = [6kHz...16kH z].

Bis zu einer Durchtrittsfrequenz von wp = 40kH 2z weist der Stromre-
gelkreis noch eine Phasenreserve von ¢; p = 43° auf und ist somit noch
stabil. Bei noch grosseren Reglerverstirkungen wird die Stromregelung
aufgrund der Totzeiten im Regelkreis und der damit verbundenen rapi-
den Phasendrehung bei hoheren Frequenzen instabil.

Eine Analyse der Ubertragungsfunktion des offenen Stromregelkreises
zeigt eine hohe Ordnungszahl, die bei der Dimensionierung des Span-
nungsregelkreises zu uniibersichtlichen Ausdriicken fiithrt und damit die
Analyse des Regelkreises erschwert. Es empfiehlt sich daher, die Ubert-
ragungsfunktion des geschlossenen Stromregelkreises T; durch eine Ubert-
ragungsfunktion mit reduzierter Ordnungszahl T} ,, wie in Abbildung
4.13(b) dargestellt, zu ersetzen.

Die Ubertragungsfunktion des geschlossenen Stromregelkreises lisst sich
durch ein System erster Ordnung mit der Zeitkonstante 77 = 5us und
einem Totzeitelement nidhern (4.21). Die Totzeit innerhalb des Stromre-
gelkreises wird durch eine Pade-Néherung mit der Schaltperiodendauer
T, dargestellt

2
P 105 5 (2) S

Tir = .
r(s) 5T,

4
14055 s 4 L (55 5 (420
TOT s \1 ) 8
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Abbildung. 4.13: (a) Bode-Diagramm der offenen Stromregelstrecke
bei unterschiedlichen inneren Netzinduktivitdten Ly. (b) Ubertragungs-
funktion des geschlossenen Stromregelkreises, fiir unterschiedliche Netz-
induktivititen, sowie einer approximierten ordnungsreduzierten Uber-
tragungsfunktion Tj ,..
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Abbildung. 4.14: Nyquist-Diagramm der offenen Stromregelstrecke
F; o1 bei unterschiedlichen inneren Netzinduktivitéten.
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4.3.3 Ausgangsspannungsregelkreis

In Abbildung 4.15 ist ein regelungstechnisches Blockschaltbild des Span-
nungsregelkreises dargestellt. Im lastseitigen Streckenmodell des Strom-
richters aus Abbildung 4.6 wird die Abhéngigkeit der Ausgangsspan-
nung vom Netzstrom und auch das differenzierende Verhalten, welches
eine sehr schnelle Zeitkonstante besitzt, fiir die Analyse der Ubertra-
gungsfunktion des Spannungsregelkreises nicht in Betracht gezogen.

Die Strecke, fiir die der Ausgangsspannungsregler ausgelegt werden muss,
verhalt sich im Wesentlichen wie ein Integrator mit der Integrationskon-
stante C'/2, wenn man von der Riickkopplung 1/Rj,,, absieht.

Die Ubertragungsfunktion 7;,.(s) in Abbildung 4.15 stellt das dyna-
mische Verhalten des ordnungsreduzierten Modells des geschlossenen
Stromregelkreises dar.

Die Division des Leistungssollwertes p* durch die Summe der Quadra-
te der Netzspannungseffektivwerte SUJQ\,’Tms kompensiert die Abhingig-
keit der Streckenverstirkung von der Netzspannung und wirkt wie eine
Vorsteuerung, da bei einer Anderung der Netzspannungsamplitude der
Leistungsfluss sich ebenfalls d&ndert, und somit die Reglerkorrektur iiber
den grossen Energiespeicher des Ausgangskondensators und der gerin-
gen Dynamik des Spannungsreglers nur eine langsame Ausregelung des
Storeinflusses erfolgt.

Die zur Spannungsvorsteuerung notwendigen Netzspannungseffektivwer-
te konnen iiber mehrere Arten berechnet werden. In einer digitalen
Realisierung kann auf einfache Weise die Berechnung durch Quadrieren
der gemessenen Spannungswerte und Aufsummieren {iber eine gesamte
Netzperiode erfolgen. Der Vorteil ist eine genaue Berechnung des Effek-
tivwertes allerdings mit dem Nachteil eines grossen Rechenaufwandes,
zumal nach der Summenbildung auch die Wurzel zu berechnen ist, die
den grossen Rechenaufwand verursacht. Fiir die Berechnung muss zu-
mindest eine Netzhalbperiode abgewartet werden.

Eine weitere Moglichkeit zur Ermittlung besteht durch die Bestimmung
des Spitzenwertes der Netzspannung, welcher bei sinusférmigen Grossen
itber den Faktor v/2 mit dem Effektivwert verkniipft ist. Auch hier ist
eine Netzhalbperiode abzuwarten. Das Ergebnis wird somit in jeder
Netzhalbperiode neu bestimmt und stellt dadurch eine diskontinuier-
liche Funktion dar, vergleichbar mit einer Abtast-Halte Funktion.

Diese diskontinuierliche Funktion lisst sich durch eine Mittelwertbil-
dung mithilfe eines Tiefpassfilters (TP in Abbildung 4.15(a)) umge-
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(b)

Abbildung. 4.15: Regelungstechnisches Blockschaltbild des (a)
vollsténdigen und (b) des um den Arbeitspunkt (P§, Uno) linearisierten
Spannungsregelkreises.

hen. Aufgrund der Tatsache, dass Mittelwert und Effektivwert einer si-
nusférmigen Grosse sich um den Faktor Uyy,s /Uqwg = 1.1 unterscheiden,
kann auf einfache Weise durch Mittelung der gemessenen Strangspan-
nung und anschliessender Skalierung der Effektivwert bestimmt werden.

Vor der Mittelwertbildung wird das gemessene Signal mittels einer Be-
tragsbildung gleichgerichtet. Zur Mittelwertbildung kommt ein digitales
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Tiefpassfilter vierter Ordnung mit zwei reellen Doppelpolen zum Ein-
satz, wobei die Grenzfrequenz f, rp = 18Hz betrigt:

0.002865 + 0.0057292 71 + 0.0028652 2

G H=1.1
rr(z7) 1— 1.7862-1 + 0.797422

(4.22)

Die geringe Grenzfrequenz des Tiefpassfilters ist notwendig, damit die
gemittelten Strangspannungen frei von jeglichen Anteilen der zweifa-
chen Netzfrequenz sind, die zu einer Modulation der Eingangsstrome
fithren konnen. Aufgrund der geringen Grenzfrequenz wird das Filter in-
nerhalb des Regelalgorithmus (mit einer Periodendauer von T), jreg =
448) nur mit einer Abtastrate von Ty rp = 255 - T 1Reg = 1ms ge-
rechnet, damit die Koeffizienten des Filters noch mit einer sinnvollen
Bitauflosung im Singalprozessor darstellbar sind.

Der fiir die Spannungsvorsteuerung notwendige Dividierer und der zur
Bildung der Fiihrungsgrosse fiir den Stromregler ¢}, notwendige Mul-
tiplizierer stellen nichtlineare Ubertragungsfunktionen dar. Eine Linea-
risierung des Multiplizierers und des Dividierers um den Arbeitspunkt
P§ und Upo, mit

P =F5 + P

Uy =Uno +un (4.23)

liefert die Kleinsignaliibertragungsfunktion

. 1 P 21;;0) )
o= A - i 424
N 308 P <3U12\m Uno ) "N (4.24)

Das Blockschaltbild des linearisierten Spannungsregelkreis ist in Ab-
bildung 4.15(b) dargestellt, mit den Koeffizienten k,; = 1/(3Uno),
k‘pg = Pg/(SUJQVO), k‘pg = 21?{]0/UN0 und kp4 = SUUNQ/UQ.

Analyse und Auslegung des Spannungsreglers

Die Spannungsregelung hat die Aufgabe, die Ausgangsspannung ug auf
einem konstanten Wert zu halten, unabhéngig vom jeweiligen Lastzu-
stand und der Spannungssituation des speisenden Netzes.

Der vom Stromrichter gebildete Ausgangsstrom g4, der fiir die Span-
nungsbildung an den Ausgangskondensatoren verantwortlich ist, enthélt
neben dem Mittelwert (Gleichanteil) auch niederfrequente Harmonische
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(wie bei der Berechnung der Ausgangskondensatorbelastung gezeigt).
Im Wesentlichen treten geradzahlige Harmonische der Netzfrequenz auf.
Die ebenfalls vorhandenen schaltfrequenten Anteile sind aus regelungs-
technischer Sicht nicht von Bedeutung.

Bei unsymmetrischem Netz oder im Extremfall bei Ausfall eines Stran-
ges erfolgt der Leistungsfluss aus dem Netz pulsierend mit der zwei-
fachen Netzfrequenz. Das fithrt abhéingig vom Wert der Ausgangska-
pazitit zu Schwankungen in der Ausgangsspannung ug. Wird fiir den
Spannungsregler eine hohe Dynamik gewihlt, sodass der Regler ver-
sucht, die Schwankungen mit der doppelten Netzfequenz auszugleichen,
fithrt das unweigerlich zu Verzerrungen in der Netzstromaufnahme. Die
Forderung nach einer sinusférmigen Netzstromaufnahme bei zugleich
konstanter Ausgangsspannung ist daher nur bei idealisierten Bedingun-
gen erfiillbar.

Ein sinnvoller Kompromiss liegt daher darin, die Bandbreite des Span-
nungsreglers deutlich unter der zweifachen Netzfrequenz zu wéihlen und
eine Schwankung der Ausgangsspannung zuzulassen.

Der Spannungsregler ist wegen der geforderten Stationdrgenauigkeit als
PI-Regler ausgefiihrt

(4.25)

1+ TNy
Ky (s) = Kp, (N)

STNu

Mit den Parametern des Spannungsreglers K,,,, = 25 und Tn,, = 100ms
ergibt sich eine Durchtrittsfrequenz des offenen Spannungsregelkreises
nach (4.27) von wp ,, = 2725H z, wie in Abbildung 4.16 dargestellt.

Ry,

Fuoi(s) = Ku(s)kple(s)ka

(4.26)
Fiir die Analyse der Ubertragungsfunktion des offenen Regelkreises wur-
de eine verdnderliche ohmsche Last R; angenommen, die einem Lei-
stungsbereich von Py = [3kW...10kW] entspricht. In Abbildung 4.16 ist
weiters zu erkennen, dass die Strecke des Spannungsreglers bei hohen
Frequenzen ein integrierendes Verhalten aufweist.

Aufgrund der angenommenen ohmschen Belastung erfahrt die Betrags-
kennlinie jedoch gegen niedrige Frequenzen einen Verstéarkungsabfall bei
wenigen Hertz, wodurch die Streckenverstédrkung bei niedrigen Frequen-
zen klein bleibt und somit ein bleibender Regelfehler in der Ausgangs-
spannungsregelung auftritt. Zur Vermeidung eines Regelfehlers ist aus
diesem Grund die Verwendung eines PI-Reglers gerechtfertigt.
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Abbildung. 4.16: Bode-Diagramm des offenen Spannungsregelkreises
Fo1, fir den Betriebspunkt Uno = 230V und einer Ausgangsleistung
von Py = [3kW...10kW] bei ohmscher Belastung.

Eine ohmsche Belastung des Stromrichters ist aufgrund der einfachen
Realisierbarkeit nur bei Untersuchungen im Labor gegeben. Im stan-
dardmaéssigen Einsatz ist dem Stromrichter ein DC/DC Wandler nach-
geschaltet, der die hohe Ausgangsspannung des Stromrichters von Uy =
800V auf eine niedrige Spannung fiir unterschiedliche Prozessanwen-
dungen herabsetzt (beispielsweise auf Uy = 48V wie bei Telekoman-
wendungen) und eine Potentialtrennung bereitstellt.

Da der DC/DC Wandler stets die von seiner Last geforderten Leistung
Py dem Stromrichter entnimmt, unabhéngig von der Hohe der Ein-
gangsspannung (Ausgangsspannung des Stromrichters Up), stellt der
DC/DC Wandler einen Konstantleistungs-Verbraucher fiir den Strom-
richter dar. Bei sinkender Ausgangsspannung steigt der Laststrom ent-
sprechend i, = Py/uy.

Dieser Zusammenhang ist im Blockschaltbild in Abbildung 4.17 darge-
stellt. Die Division im Riickkopplungspfad des Blockschaltbildes kann
um den Arbeitspunkt (Py, Up) linearisiert werden, wodurch das Klein-
signalersatzschaltbild fiir den Spannungsregler resultiert. Das regelungs-
technische Blockschaltbild des Spannungsreglers in Abbildung 4.15 ist
bei einem Konstantleistungsverbraucher durch das Kleinsignalersatz-
schaltbild in Abbildung 4.17 zu ersetzen.
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Die Fithrungsiibertragungsfunktion des offenen Spannungsregelkreises
bei einer Konstantleistungsbelastung

Us | P
PYsC2(U2 Py) — 1

Fu,ol,c(s) = KU(S)kplTiyr(S)]{,‘ (427)

weist sowohl fiir ohmsche Last als auch fiir Konstantleistungsbelastung
einen identen Verlauf des Betragsfrequenzgangs auf. Einzig die Pha-
sengénge sind fiir niedrige Frequenzen unterschiedlich.

~ 2/C

Abbildung. 4.17: Regelungstechnisches Blockschaltbild des fiir den
Ausgangsspannungsregler giiltigen Kleinsignalersatzschaltbildes bei ei-
nem Konstantleistungsverbraucher fiir den Arbeitspunkt (P, Up).

Ein grundlegendes Problem bei der Ausgangsspannungsregelung ist die
geringe Bandbreite des Spannungsreglers zusammen mit der grossen
Ausgangskapazitit des Stromrichters. Ein Lastwechsel wirkt sich auf-
grund des Energiespeichers verzogert auf die Ausgangsspannung ug aus.
Zusammen mit der langsamen Reaktionszeit des Spannungsreglers fiihrt
das zu relativ grossem Uberschwingen der Ausgangsspannung. Fiir An-
wendungen mit grossen Lastwechseln, bei denen eine gute Spannungs-
konstanz gefordert ist, kann dieser Nachteil durch Vorsteuerung mittels
des gemessenen Laststromes iy, beseitigt werden.

Da die Laststromvorsteuerung einen direkten Einfluss auf den Leitwert
des Stromrichters hat, darf der gemessene Laststrom nur mit einer be-
grenzten Dynamik aufgeschaltet werden, damit auch von dieser Sei-
te eine Netzstromverzerrung zufolge schneller Lastschwankungen gering
bleibt. Die Filterzeitkonstante fiir die Laststromvorsteuerung sollte et-
was kleiner als die Nachstellzeit T, des Integrators des Spannungsreg-
lers sein.
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4.3.4 Spannungsvorsteuerung der Stromregelung

Die zur Strombildung notwendige Netzspannung uy wirkt aus rege-
lungstechnischer Sicht als Stérgrosse, allerdings mit geringer Dynamik.
Aufgrund des (im Wesentlichen) integralen Streckenverhaltens ist, wie
bereits erwdhnt, ein P-Regler ausreichend.

Der Stromregler muss neben der Kompensation des Stromregelfehlers
auch noch die Stroménderung infolge der sich zeitlich verdnderlichen
Netzspannung kompensieren. Im Falle eines reinen P-Reglers bedingt
es allerdings eines stdndigen Regelfehlers, damit der Stromregler ein
Ausgangssignal ausgibt. Das fiithrt zu einer Abweichung von der Soll-
Stromform, die niederfrequente Stromharmonische zur Folge hat.

Aufgrund der Kenntnis der Eingangsspannung ist eine Vorsteuerung
dieser Storgrosse problemlos moglich. Mit dieser Massnahme muss der
Stromregler nur mehr den Regelfehler ausgeben und fiir die Stabilitét
des Stromregelkreises sorgen.

Die Stromrichter-Eingangsspannung muss derart vorgesteuert werden,
damit im Idealfall die Spannung iiber der Eingangsinduktivitit respek-
tive dem Eingangsfilter, also die Differenz zwischen dem lokalen Mit-
telwert, der Stromrichter-Eingangsspannung uy und der Netzspannung
uy, verschwindet. Die zur Strombildung in der Eingangsinduktivitét
notwendige Spannungsdifferenz wird vom Stromregler vorgegeben.

Im nichtliickenden Betriebsfall erfolgt die Spannungsbildung an einem
Strang des Stromrichtereingangs nach (4.28), wobei das normierte Vor-
steuersignal im Bereich v; € [—1...1] liegt.

U
Uy, = IO (14 v5) (4.28)

Zur Erfiillung der oben genannten Forderung nach der Gleichheit der
mittleren Stromrichter-Strangspannung mit der Netz-Strangspannung
kann folgende Bedingung angegeben werden

Uy - sin(on — 2%(2—1)) = %(14—%), (4.29)

mit i = 1, 2, 3, woraus sich unmittelbar die Vorsteuerfunktion v; bestim-
men l&sst.

Die Aussteuerbarkeit des Stromrichters bleibt bei Strang-Sinusmodula-
tion auf Up/2, also einem Modulationsindex M = 1, beschriinkt.



4.3. Regelung 141

Bei Betrachtung der Raumzeiger ist allerdings ersichtlich, dass die maxi-
male Spannungsaussteuerung bis auf Uy /v/3 moglich ist. Das entspricht
einem Kreis, der dem Hexagon, das durch die Raumzeiger aufgespannt
wird, eingeschrieben ist. Die Spannungsausbeute bei Raumzeigermodu-
lation ist also um 2/ V3 = 1.15 héher als bei Strang-Sinusmodulation.

Der Grund fiir die Limitierung liegt darin, dass im Fall der Strang-
Sinusmodulation w1 + uye + uysz = 0 gilt, also die Nullkomponente
Null ist. Bei dieser Modulation verhélt sich der Stromrichter so, als
seien der Netzsternpunkt N und der Mittelpunkt des Stromrichters M
miteinander verbunden.

Da der Mittelpunkt M des Stromrichters aber nicht galvanisch mit dem
Netzsternpunkt N verbunden ist, kann zu den drei mittleren Strang-
spannungen uy des Stromrichters eine Nullkomponente ug addiert wer-
den, die zur Optimierung herangezogen werden kann. Die Wahl der
Nullkomponente richtet sich nach einem Optimierungsziel [17], welches
die maximale Spannungs-Aussteuerbarkeit, die Minimierung des Netz-
stromrippels oder die Minimierung der Schwankung der Ausgangsspan-
nung darstellen kann.

In Abbildung 4.18(a) sind die Strangspannungsmittelwerte bei Sinus-
modulation (Unterschwingungsverfahren) fiir einen Modulationsindex
M = 1, sowie fiir den theoretisch maximal méglichen Wert M = 2/y/3
dargestellt. Wie unmittelbar zu erkennen ist, wird der Modulator fiir
M > 1 iibersteuert (strichliert). Das bedeutet, dass der entsprechende
Schalter des Stranges dauernd getffnet bleibt und somit die Strangspan-
nung auf Up/2 begrenzt ist. Bis zur Aussteuergrenze M = 2/+/3 tritt
die Ubersteuerung zu jedem Zeitpunkt jeweils nur in einem Strang auf.
Ein noch grosserer Modulationsindex fiihrt zu einer Ubersteuerung von
zwei Strangen, womit eine sinusformige Spannungsbildung und damit
auch eine sinusformige Stromaufnahme nicht mehr méoglich sind.

Wird jener Spannungsanteil ermittelt, der zur Ubersteuerung fiihrt, re-
sultiert die Nullkomponente u,,, die notwendig ist, um bei Strangmo-
dulation maximale Aussteuerbarkeit zu erlangen. Die Nullkomponente
besteht, entsprechend einer Fourier Analyse, aus ungeradzahligen Viel-
fachen der dreifachen Netzfrequenz k - 3wy mit k= 1,3,5...

Umo () = ag cos(3wnt) + ag cos(Iwnt) + albcos(1bwnt) + ..., (4.30)
mit den Koeffizienten a3 = 0.159, ag = 4.133 - 1074, a15 = 6.443 - 107°.

Harmonische ab der Ordnungszahl 9 koénnen aufgrund ihrer Kleinheit
vernachlissigt werden.
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Abbildung. 4.18: (a) Verlauf der Strangspannungsmittelwerte bei
Sinusmodulation fiir einen Modulationsindex M = 1 und fiir einen
gedachten Modulationsindex M = 2/v/3 = 1.15. Eine Strangspan-
nungsamplitude grosser als Uy /2 ist bei Strang-Sinusmodulation nicht
moglich. Die Signalverliufe sind normiert auf die halbe Ausgangsspan-
nung Uy /2. (b) Verlauf der mittleren Strangspannung bei Uberlagerung
einer Nullkomponente. Bei maximaler Aussteuerung (M = 2/v/3) ver-
weilt die Strangspannung an der Aussteuergrenze wihrend eines 7/3
Intervalls (flat-top-modulation).
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Subtrahiert man die Nullkomponente u,,o von den drei Strangspan-
nungs-Sollwerten gleichermassen, so verweilt die modifizierte Strang-
spannung in dem Zeitabschnitt, in dem urspriinglich Ubersteuerung vor-
lag an der Aussteuergrenze, wie in Abbildung 4.18(b) dargestellt. Somit
ermoglicht diese Massnahme neben der maximalen Spannungsaussteu-
erbarkeit fiir Strang-Sinusmodulation (wie bei Raumzeigermodulation)
eine Reduzierung der Schaltverlustleistung an der Aussteuergrenze, da
der betreffende Schalter in diesem Fall dauernd geoffnet bleibt.

Die Aussenleiterspannung bleibt trotz Uberlagerung einer Nullgrosse
mit der dreifachen Netzfrequenz aufgrund der Differenz der Strangspan-
nungen sinusformig.

Die Implementierung einer Nullkomponente, wie in (4.30) angegeben,
ist fiir ein digitales Regelsystem einfach zu realisieren, es bringt aber
kaum Vorteile im Vergleich zu einer einfachen Sinusfunktion mit der
dreifachen Netzfrequenz (dritte Harmonische). Einzig bei einem Aus-
steuergrad 1 < M < 2/+/3 und einer rein sinusférmigen Netzspannungs-
situation ergibt sich eine flat-top-modulation, die zu einer Reduzierung
der Schaltverlustleistung fiihrt. In einem analog geregelten Stromrichter
ist die Erzeugung einer Nullkomponente nach (4.30) praktisch nicht zu
realisieren.

Am einfachsten kann die Nullkomponente aus der Summe aus den Mini-
ma und Maxima der gemessenen Strangspannungen uy erzeugt werden

145].
Umotr = Maz{uni, unz, uns} +min{uni, unz, uns}. (4.31)

In diesem Fall resultiert ein dreieckférmiger Verlauf der Nullkomponen-
te mit der dreifachen Netzfrequenz und der Amplitude Uy /2, wie in
Abbildung 4.19 dargestellt.

Die Amplitude der Nullkomponente ist nun so zu wéhlen, dass der Mo-
dulator bei maximaler Netzspannung gerade die Aussteuergrenze er-
reicht. Die Amplitude von o, die der Sinus-Vorsteuerfunktion letzt-
endlich iiberlagert wird, betrigt ot = (1/ G)ﬁ N-

Das auf Up/2 normierte Modulationssignal eines Stranges

20N (. o 1

mi(t) = 22 (sin(oy — (i — 1)) + ~umorr(30n) ), (4.32)
U 3 3

mit ¢ = 1,2,3, ist in Abbildung 4.20 zusammen mit der sinusférmigen

und dreieckférmigen Nullkomponente dargestellt. Abhéngig vom Vorzei-

chen des Netzstromes wird noch +1 subtrahiert, woraus die letztendlich
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Abbildung. 4.19: Bildung der Nullkomponente mqs, (dritte Harmo-
nische) aus der Summe der Minima und Maxima der gemessenen Netz-
strangspannung.

implementierte Vorsteuerfunktion resultiert:

vi(t) =2M <sm(g0N - 2%(1 —-1)+ éumotr(&pN)) — sign{iy}.
(4.33)

Sowohl fiir eine sinusférmige als auch fiir eine dreieckférmige Nullkom-
ponente kann Vollaussteuerung erreicht werden. Beziiglich der Aussteu-
erbarkeit ist als Nullkomponente daher jede Funktion mit Vielfachen
der dreifachen Grundfrequenz geeignet.

Bei genauer Betrachtung der Schaltfolge innerhalb eines Sektors ist zu
erkennen, dass durch geeignete Wahl des Freilaufzustandes ein dauern-
des Ausschalten jenes Schalters, der die grosste Stromamplitude fiihrt,
auch bei einer Aussteuerung unterhalb der Aussteuergrenze moglich ist.
Gerade bei einer hohen Taktfrequenz erméglicht diese Massnahme eine
erhebliche Einsparung an Schaltverlusten [44].

Bei konventioneller Dreiecksmodulation ergibt sich die Schaltfolge fiir
den in Abbildung 4.21 grau hinterlegten Sektor 1a, innerhalb einer Puls-
halbperiode

v |ty=0= (011) = (010) — (000) — (100)

t}L:TP/Q . (434)

Da die beiden Schaltzustéinde uy, 190y und uy; (g11y beziiglich der Span-
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Abbildung. 4.20: Normiertes Modulationssignal m; eines Stranges mit
sinusférmiger (mgs) und dreieckférmiger (moy,) dritter Harmonischer an
der Aussteuergrenze M = 2/+/3.

nungsbildung ident (redundant) sind, kann durch die Wahl des Schalt-
zustandes w11y anstatt uy, 100y am Ende der Pulshalbperiode erreicht
werden, dass fiir die gesamte Schaltperiode T}, der Schalter S1 gedffnet
bleibt und zwar innerhalb eines Aussteuergrades von M = [1/3...2/1/3].
Das gilt fiir das gesamte Intervall in dem sich der Soll-Spannungszeiger
uj; innerhalb (fiir den betrachteten Fall) des Sektors la befindet.

In den Sektoren 2a und 2b &ndern sich die Schaltfolgen. Zur Bestimmung
der Grenze des Uberganges von Sektor la auf 2a, die von der Linge
des Zeigers |uf;| respektive dem Phasenwinkel ¢ abhéngt, muss eine
Reihe von Fallunterscheidungen gemacht werden, um die von der Drei-
ecksmodulation gelieferten Schaltsequenzen entsprechend modifizieren
zu kénnen. Dadurch geht die Einfachheit der Pulsmustererzeugung (mit
dem im Signalprozessor integrierten Pulsmustergenerator) verloren, und
es steigt der Rechenaufwand an.

Aus diesem Grund wurde dieses Verfahren in dieser Arbeit nicht imple-
mentiert. Fiir die Implementierung einer schaltverlustminimalen Modu-
lation ist eine Raumzeigermodulation vorteilhafter, die allerdings nur
geringere Schaltfrequenzen aufgrund des hohen Rechenaufwandes zuléisst.

Anmerkung: Die beiden Schaltzusténde w190y und uy 11 Weisen ein
unterschiedliches Vorzeichen des Mittelpunktstromes iy, auf. Wird die
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Aufteilung der gleichwertigen Schaltzustéinde zur Maximierung der Aus-
steuerbarkeit herangezogen, geht die Steuerbarkeit des Mittelpunktstro-
mes verloren (siche Kapitel 4.3.5).

iB -
(100)T c/
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Abbildung. 4.21: Spannungs-Raumzeiger des Stromrichters. Inner-
halb ¢ € (—7/6,+7/6) bzw. fiir (i1 > 0,in2 <0, in3 < 0) sind die
Schaltzusténde (QU’(OH)) und w109y beziiglich der Spannungsbildung
am Stromrichter-Eingang gleichwertig.
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4.3.5 Symmetrierung der Ausgangsspannung

Neben der Regelung der gesamten Ausgangsspannung Uy ist auch eine
symmetrische Aufteilung der Teilausgangsspannungen Ucy und Ug—
erforderlich.

Eine Unsymmetrie up; = 1/2(Ucy — Ue—) # 0 [44] hat Einfluss auf
die Spannungsbildung am Stromrichtereingang, die sich stérend auf die
Regelung der Eingangsstrome auswirkt. Sehr anschaulich kann die Un-
symmetrie an den unterschiedlichen Léngen der einzelnen Raumzeiger
[17] deutlich gemacht werden.

Ursache fiir eine unsymmetrische Aufteilung der Ausgangsspannung ist
ein Gleichanteil oder niederfrequente Harmonische des Mittelpunktstro-
mes.

Unter der Annahme sinusférmiger Netzstrome iy in Phase zur Netz-
spannung uy (¢ny = 0) und den gemittelten Tastverhéltnissen nach
(2.9) lisst sich eine kontinuierliche Funktion des Mittelwertes von iy
niherungsweise nach (4.35) berechnen.

iy = iy + Qoin2 + Q3iN3. (4.35)

Ohne Uberlagerung einer Nullkomponente in der Spannungsvorsteue-
rung bildet sich ein sinusférmiger Mittelpunktstrom mit der dreifachen
Netzfrequenz aus (Abbildung 4.22). Der Mittelpunktstrom 7y, stellt fiir
den Mittelpunkt der Ausgangskondensatoren eine Last dar, die nach

d 1 -

%UM = %'L[\/f (436)

Einfluss auf die Unsymmetrie der Ausgangsteilspannungen hat. Glei-
chung (4.36) gilt unter der Annahme einer konstanten Ausgangsspan-
nung Uy und gleich grossen Kapazititen C'y = C_ = C. Aufgrund der
konstanten (geregelten) Ausgangsspannung Uy wirkt am Mittelpunkt
die Parallelschaltung beider Ausgangskondensatoren 2C'.

Der Einfluss der schaltfrequenten Anteile in iy, auf die Unsymmetrie
wird nicht betrachtet.

Entsprechend (4.36) tritt eine sinusférmige Unsymmetrie uy; der Tei-
lausgangsspannungen mit der dreifachen Netzfrequenz auf, deren Am-
plitude von der Last und von der Netzspannungssituation (Modulati-
onsgrad M) und von der Grosse der Ausgangskondensatoren abhingt.

Im Idealfall ist der globale Mittelwert der Unsymmetrie Null. Abgese-
hen von einer unsymmetrischen Belastung der Teilausgangsspannungen
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Abbildung. 4.22: Normierte Darstellung des lokalen Mittelwertes des
Mittelpunktstromes 7,; ohne iiberlagerte Nullkomponente in der Span-
nungsvorsteuerung. Der auftretende Mittelpunktstrom kann durch eine
Sinusfunktion mit der dreifachen Netzfrequenz in guter N&herung ap-
proximiert werden (strichliert).

fiihren unterschiedliche Leckstrome in den Elektrolyt-Kondensatoren,
unterschiedliche Flussspannungen der Halbleiter sowie Fehler in den Si-
gnallaufzeiten der Ansteuerpulse zu einem Mittelpunktstrom I 449 7 0
und somit zu einer mittleren Unsymmetrie Ups g0q 7 0.

In [17] wurde gezeigt, dass fiir eine Stromregelung nach dem Awvera-
ge Current Control Prinzip eine auftretende Unsymmetrie zwar stabil
bleibt, aber ohne aktive Symmetrierung nicht verschwindet.

Die erwéhnte, prinzipbedingte Unsymmetrie, die mit der dreifachen
Netzfrequenz variiert, kann durch Uberlagerung einer geeigneten Null-
komponente in der Spannungsvorsteuerung reduziert (minimiert) wer-
den.

Mit der in (4.31) gewéhlten (dreieckigen) Nullkomponente (1/3)umotr
in der Spannungsvorsteuerung resultiert eine maximale Amplitude des
Mittelpunktstromes, die im Vergleich zum Mittelpunktstrom ohne Null-
komponente um 77% reduziert ist. Fiir eine sinusférmige Nullkompo-
nente lisst sich immerhin noch eine Reduzierung um 67% erreichen,
wie Abbildung 4.23 zeigt.

Mit einer auf minimale Mittelpunkts-Strombelastung optimierte Null-
komponente w,0,0pt = (1/4)sin(3¢n) kann eine Reduzierung der Am-
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plitude auf etwa 6% erreicht werden. Allerdings muss mit dieser Null-
komponente eine um etwa 2.8% verminderte Aussteuerbarkeit in Kauf
genommen werden.
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Abbildung. 4.23: Mittelpunktstrom iy; mit iiberlagerter sinusférmi-
ger (Umps) und dreieckformiger (t,0t-) Nullkomponente in der Span-
nungsvorsteuerung, im Vergleich zum Mittelpunktstrom ohne Nullkom-
ponente (strichliert). Mit einer optimierten Nullkomponente (wn,00pt)
kann eine weitere Reduktion der Amplitude des Mittelpunktstromes
erreicht werden, allerdings mit der Einschrédnkung einer leicht vermin-
derten Spannungsaussteuerbarkeit.

Durch Uberlagerung einer geeigneten Nullkomponente liisst sich zwar
die Amplitude des Mittelpunktstromes und damit die Amplitude der mit
der dreifachen Netzfrequenz variierenden Unsymmetrie reduzieren, die
globale Mittelwertfreiheit des Mittelpunktstromes kann dadurch aber
nicht gewéhrleistet werden.

In [46] wurde gezeigt, dass eine auftretende Unsymmetrie Ups gpg 7 0
Auswirkungen auf den Mittelpunktstrom hat. Die Auswirkungen einer
Unsymmetrie auf die lokalen Mittelwerte der Stromrichter-Eingangs-
spannungen kénnen durch

U
Uy, = m; (20 + UM,avgsign{i}‘V}> s (437)

mit m; aus (4.32) berechnet werden. Durch Einsetzen der Modulations-
signale von (4.32) in (4.37) ergeben sich unmittelbar die Modulations-
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signale bei einer vorhandenen Unsymmetrie

— Uio (M (sz’n(goN - %”(i 1))+ ésin(&pN)))
(% + Varangsian(isn ) (439

aus denen sich mit a; = 1 — |m;| die Tastverhéltnisse in Abhéngigkeit
des Netzphasenwinkels berechnen lassen. Zusammen mit (4.35) kann
der resultierende Mittelpunktstrom berechnet werden. Eine Integration
des gewonnenen Mittelpunktstromes bei Unsymmetrie iiber eine Netz-
periode ergibt den globalen Mittelwert Iys qug-

Abbildung 4.24 zeigt den Zusammenhang zwischen einer Unsymmetrie
U, avg der Teilausgangsspannungen (bis zu 15% von Up) und dem dar-
aus resultierenden Mittelpunktstrom Ips q.4. Eine Auswertung der Kur-
venverlaufe liefert

~ M
IM,avg = *SINUOUM,avg- (439)

Eine auftretende Unsymmetrie uy; wirkt wie eine Gegenkopplung auf
den Mittelpunktstrom, die fiir eine stabile Unsymmetrie sorgt. Die Ver-
starkung dieser Gegenkopplung héngt stark von der aufgenommenen
Leistung bzw. der Last Iy ab, wenn der Wirkungsgrad vernachléssigt
wird. Gerade im Schwachlastbereich fithrt die abnehmende Gegenkopp-
lung zu grosseren Unsymmetrien, die eine aktive Symmetrierung erfol-
derlich machen.

Eine aktive Symmetrierung erfordert die Kenntnis iiber die Steuerbar-
keit des Mittelpunktstromes, die in [46] untersucht wurde.

Die beziiglich der Spannungsbildung am Stromrichtereingang gleichwer-
tigen Schaltzustinde w109y und g (g11) (Abbildung 4.21) fithren zu
unterschiedlichen Vorzeichen des Mittelpunktstromes. Durch eine ge-
eignete Aufteilung der gleichwertigen Schaltzustédnde ldsst sich der Mit-
telpunktstrom steuern. Im Falle einer symmetrischen Aufteilung der
redundanten Schaltzusténde gilt idealerweise Iys,q0g = 0.

Durch die Addition eines Gleichanteiles u,,pc zu den Modulationssi-
gnalen
. 2 . 1 .
m; = 2M (sm(apN — ?(z 1))+ Esm(&pN) + umpc)(4.40)

erfolgt eine ungleichmissige Aufteilung der redundanten Schaltzusténde,
die zur Steuerung des Mittelpunktstromes herangezogen wird.
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Abbildung. 4.24: Mittelpunktstrom I 4.4 bei einer vorhandenen Un-

symmetrie fiir unterschiedliche Amplituden des Netz-Strangstromes Iy
und umes = (1/6)sin(3¢n) als Nullkomponente. Der Kurvenverlauf
wurde durch eine numerische Integration von (4.35) gewonnen.

Weiters verschiebt ein Gleichanteil auch die Nulldurchgénge der Modu-
lationssignale m;, was zu Verzerrungen in der Strombildung fiihrt, da
sich die tatséchlichen Nulldurchgéinge der Strangspannungen von denen
des Modulationssignals unterscheiden und dadurch kurzzeitig falsche
Pulsmuster ausgegeben werden. Das kann allerdings problemlos in Kauf
genommen werden, da nur ein geringer Gleichanteil zur Kompensation
der Unsymmetrie infolge von parasitiren Effekten notwendig ist.

Die Wirkung eines iiberlagerten Gleichanteils wu,,pc zur aktiven Sym-
metrierung der Ausgangsspannung wurde ebenfalls durch eine numeri-
sche Integration von (4.35) iiber eine Netzperiode gewonnen. Die Aus-
wertung ergab

iv = —1.732- Iy Mumpc. (4.41)

Damit 1&sst sich mit den Gleichungen (4.36), (4.39) und (4.41) ein rege-
lungstechnisches Blockschaltbild der Regelstrecke fiir den Symmetrier-
Regler, wie in Abbildung 4.25 gezeigt, angeben. Das Modell der Regel-
strecke zeigt ein nichtlineares Verhalten, das nur fiir quasi-stationére
Vorgénge gilt. Die Gegenkopplung 2/ R, modelliert den Einfluss der
Symmetrier-Widerstdnde auf die Unsymmetrie der Teilausgangsspan-
nungen. Die als Storgrosse wirksamen parasitiren Effekte, welche zu
einer Unsymmetrie fithren, werden durch eine Stromquelle I, beschrie-
ben.
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30,

Abbildung. 4.25: Regelungstechnisches Blockschaltbild der
Symmetrie-Regelung. Die Regelstrecke ist trotz eines Integralan-
teils aufgrund einer Gegenkopplung (abhingig von der Leistung)
stabil. Bei stark reduzierter Leistung (Iy =~ 0) verschwindet die
Gegenkopplung, die eine stabilisierende Wirkung auf die Unsymmetrie
hat.

Auslegung des Symmetrie-Reglers

Der Symmetrie-Regler hat fiir eine gleichméssige Aufteilung der beiden
Kondensatorspannungen Ucy = Ues— = Uy /2 zu sorgen.

Der trotz einer iiberlagerten Nullkomponente in der Spannungsvorsteue-
rung verbleibende Mittelpunktstrom mit der dreifachen Netzfrequenz
fithrt prinzipbedingt zu einer Schwankung der Aufteilung der Teilaus-
gangsspannungen Ucy und Ues— und wirkt daher als Storgrosse Ipy,.

Die Durchtrittsfrequenz der offenen Regelstrecke zur Symmetrierung
der Teilausgangsspannungen muss daher deutlich unter der dreifachen
Netzfrequenz liegen. Ansonsten versucht der Symmetrie-Regler diese
Schwankung auszugleichen, was zu niederfrequenten Harmonischen im
aufgenommenen Netzstrom fithrt. Zugleich hat der Regler dafiir zu sor-
gen, dass niederfrequente Storstrome oder ein Gleichanteil im Stérstrom
wenig Einfluss auf die Unsymmetrie uy; haben.

Die Auslegung des Reglers hat daher wesentlich aus Sicht des Stor-
iibertragungsverhaltens zu erfolgen. Abbildung 4.42 zeigt die Storiiber-
tragungsfunktion F,(s) = ups/ipnr. ohne Regler bei Nennleistung Py =
10kW . Niederfrequente Storstrome und ein Gleichanteil im Storstrom
werden mit 20dB verstéirkt. Bei geringeren Leistungen nimmt der Ein-
fluss der Gegenkopplung iiber MIy ab und damit die Streckenver-
starkung der Storiibertragungsfunktion zu. Bei einer Leistung von Py =
3kEW steigt die Verstirkung auf |F,| = 35dB an.
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Im Falle eines Gleichanteils im Storstrom i,;, strebt die Unsymmetrie
trotz eines Integralanteils in der Strecke aufgrund der negativen Riick-
kopplung (Gegenkopplung) auch ohne Regler einem Stationdrwert zu.
Dadurch erscheint ein P-Regler als ausreichend.

Ein P-Regler verschiebt die Betragskennlinie der Storiibertragungsfunk-
tion |F,| im Bode-Diagramm fiir steigende Verstirkung nach unten.
Nur fiir grosse Verstdrkungen hat ein Gleichanteil im Stérstrom nur
mehr vernachlissigharen Einfluss auf die Unsymmetrie. Zugleich wird
auch die dritte Harmonische des Mittelpunktstromes durch den Reg-
ler stark unterdriickt, und der Durchtritt durch die 0dB-Achse der
Fiihrungsiibertragungsfunktion F,sym, o erfolgt deutlich iiber der drei-
fachen Netzfrequenz. Die Verwendung eines P-Reglers ist in diesem Fall
nicht zielfithrend.

Bei Verwendung eines PT1-Reglers

K sym
__p.sym (4.42)

K = .
1+ 8T sym

resultiert der in Abbildung 4.26 dargestellte Verlauf der Fithrungsiiber-
tragungsfunktion Fysym o und der Stortibertragungsfunktion F.eym ol
bei unterschiedlichen Leistungen.

Mit den Parametern des Reglers K sym = 0.48 und T sym = 0.95 er-
gibt sich bei maximaler Last und maximaler Aussteuerung die geforder-
te Durchtrittsfrequenz der offenen Regelstrecke von wp sym = 2730H 2.
Bei geringeren Leistungen verschiebt sich die Durchtrittsfrequenz der
offenen Fiithrungsiibertragungsfunktion zu kleineren Frequenzen. Die
Verstéirkung von mehr als 40dB bei kleinen Frequenzen fiihrt zu einer
ausreichenden Stationdrgenauigkeit.

Der Einfluss einer Storgrosse nimmt fiir kleine Frequenzen auf 0dB ab,
bleibt aber fiir hohe Frequenzen unveréndert, wodurch die auftretende
dritte Harmonische im Mittelpunktstrom durch den Regler nicht beein-
flusst wird.

Die Verwendung eines I-Reglers hat dhnliche Verldufe der Fithrungs-
und Storiibertragungsfunktion wie der P-Regler zur Folge. Unterschied-
lich ist nur das Verhalten bei kleinen Frequenzen. Das Fiithrungsver-
halten weist dabei Stationdrgenauigkeit auf, wéhrend der Einfluss von
Storungen auf Uy, stark abgeschwécht wird. Aus diesem Grund wurde
letzendlich ein I-Regler mit einer Integrationszeitkonstante von Ty sym =
800ms implementiert.
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Abbildung. 4.26: Ubertragungsfunktion der offenen Regelstrecke
Flusym,or der Symmetrieregelung bei Verwendung eines PT1-Reglers und
der daraus resultierenden Storiibertragungsfunktion Fgym o1 F stellt
die inherent wirksame Storiibertragungsfunktion w,, /iy, (ohne Regler)
dar.

4.3.6 Begrenzung und Fehlerabschaltung

Ein wesentlicher Aspekt im Zusammenhang mit dem Schutz des Strom-
richters vor unzuléssigen Betriebszustinden sind Begrenzungen. Es gilt
hier zwischen Fehlerfillen, in denen die Pulse abgeschaltet werden miis-
sen, und Fillen, in denen der Stromrichter an seiner Leistungsgrenze
betrieben wird, zu unterscheiden.

Bei Uberspannungen, die im speisenden Netz auftreten, kann der Strom-
richter nur bedingt geschiitzt werden. Nur solange die auftretende Uber-
spannung die maximal zuldssige Spannungsbelastung der Bauteilbela-
stung nicht {iberschreitet, nimmt der Stromrichter keinen Schaden.

Fillt hingegen die Regelung des Stromrichters ausser Tritt, kann dies
zu einem unkontrollierten Anwachsen des aufgenommenen Netzstromes
fithren. Zur Vermeidung eines unkontrollierten Stromaufbaues ist eine
Uberwachung der gemessenen Netzstréme mithilfe von Komparatoren
notwendig, die unabhéngig von der digitalen Regelung im Fehlerfall zu
einer Abschaltung der Leistungsschalter fiihrt. Wenn die Schalter nicht
mehr angesteuert werden, verhélt sich der Stromrichter wie ein gew6hn-
licher passiver Diodengleichrichter. Wird der Stromrichter im erlaubten
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Bereich belastet, entspricht das keinem unerlaubten Betriebszustand.

Begrenzungen innerhalb der Regelung des Stromrichters dienen hin-
gegen dazu, den Stellbereich nicht zu {iberschreiten und dadurch den
Stromrichter vor Uberlastung zu schiitzen. Es stellt sich nun die Frage,
an welcher Stelle die Begrenzung innerhalb der Regelung einzubauen
ist.

Eine Moglichkeit besteht in der Abschaltung der Pulse. Diese Massnah-
me fiirt allerdings dazu, dass der Strom nicht mehr aktiv gefiithrt wird
und es zu Stromverzerrungen kommt. Aus diesem Grund ist eine Un-
terdriickung der Pulse nicht sinnvoll.

Vielmehr ist es notwendig, die Fithrungsgrosse zu begrenzen, wobei auch
hier darauf zu achten ist, die Fiithrungsgrosse fiir den Stromregler, die
einen sinusférmigen Verlauf aufweist, nicht einfach abzuschneiden, denn
auch das wiirde zu Stromverzerrungen fiihren.

Die Begrenzung kann nur sinnvoll iiber den Leistungs-Sollwert p§ bzw.
den Leitwert g erfolgen. Die maximal zulédssige Stromamplitude, die vom
Stromrichter aufgenommen werden darf, wird somit iiber den maximal
zuldssigen Leitwert ¢4, bei gegebener minimalen Eingangsspannung

IA* max
Imax = AN7 — (443)

N,min

vorgegeben. Bei dieser Art der Begrenzung wird in jedem Fall der si-
nusformige Verlauf der Eingangsspannung gewahrt.

Neben der Begrenzung des Strom-Sollwertes nach oben muss ebenfalls
eine Begrenzung nach unten erfolgen ¢.,,;, = 0, da der Leistungsfluss
nur vom speisenden Netz in den Ausgang aber nicht umgekehrt moglich
ist (unidirektionaler Leistungsfluss).

Weiters ist eine Begrenzung des Sollwertes der Ausgangsspannung U
vorzusehen. Nach erfolgter Ladung der Ausgangskondensatoren (bei mi-
nimal belastetem Ausgang) néherungsweise auf den Spitzenwert der
Eingangsspannung, beginnt der Stromrichter zu takten (Impulsfreiga-
be). Zu diesem Zeitpunkt weisen Soll- und Istwert typisch eine grosse
Abweichung auf, die zu einer sprungférmigen Vorgabe der Soll Leistung
und somit des Stromsollwertes fithrt. Eine Filterung des Ausgangs-
spannungs-Sollwertes mit einem Filter erster Ordnung erméglicht einen
Sanftanlauf.
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4.4 Normierung der physikalischen Groéssen

Alle physikalischen dimensionsbehafteten Grossen, die vom Analog Di-
gital Wandler des Signalprozessors digitalisiert werden, miissen in dem
beschrankten Zahlendarstellungsbereich des Signalprozessors abgebildet
werden konnen.

Dazu werden die gemessenen Grossen auf eine Referenzgrosse bezogen,
wobei die