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Kurzfassung

Zur dreiphasigen Speisung des Spannungszwischenkreises von Drehstromantrieben
oder zur Speisung informationsverarbeitender Systeme werden anstelle passiver
Gleichrichterschaltungen zunehmend aktive Systeme mit sinusféormigem Eingangs-
strom und regelbarer Ausgangsspannung verwendet. Ublicherweise werden dabei
Topologien mit eingangsseitigem Hochsetzsteller eingesetzt, wobei fiir zahlreiche
Applikationen genauso auch tiefsetzstellerbasierte Strukturen denkbar wéren.

In dieser Arbeit wird eine neuartige Schaltungsfunktion, die durch Integration eines
tiefsetzstellerbasierten Dreischalter-Eingangsgleichrichters und eines DC/DC Boost
Konverters gebildet wird, vorgestellt und im Detail analysiert. Diese Topologie
weist einerseits einen weiten Ein-/Ausgangsspannungsbereich auf, andererseits kann
der Betrieb auch bei Ausfall einer Netzphase mit sinusformigem Eingangsstrom
fortgesetzt werden, weshalb das System eine hohe Anwendungsbreite und hohe
Fehlertoleranz aufweist und fiir einen zukiinftigen industriellen Einsatz somit von

besonderem Interesse ist.

Nach einer kurzen Einfilhrung in die Schaltungsfunktion in Kapitel 1 werden in
Kapitel 2 die Grundziige der Modulation und das Betriebsverhalten des Systems auf
Grundlage von Raumzeigerrechnung erklért und die Einschaltdauern der Transisto-
ren fiir die Einstellung sinusféormiger Eingangsstrome hergeleitet.

Anschliessend werden in Kapitel 3 die Bauelementebeanspruchungen der Leis-
tungshalbleiter und passiven Komponenten fiir den gesamten Betriebsbereich ermit-



telt und darauf folgend Komponenten fiir ein System ausgewihlt, welches in Kapitel
7 zur experimentellen Analyse herangezogen wird. Zur Ermittlung der Schaltverlus-
te in Abhingigkeit vom Betriebspunkt des Systems werden sdmtliche Kommutie-
rungsvorginge im Detail analysiert, wobei die parasitiren, modulinternen Induktivi-
titen sowie die Induktivititen der Verbindung der Komponenten {iiber die
Leistungsprintplatte eruiert und berticksichtigt werden.

In Kapitel 4 werden unterschiedliche Modulationsverfahren fiir die Steuerung des
Systems entwickelt und verglichen. Schliesslich wird ein optimales Verfahren ge-
funden, das minimale Eingangsstromverzerrungen und gleichzeitig minimale

Schaltverluste garantiert.

In Kapitel 5 wird ein mehrstufiges Eingangsfilter entworfen, welches die Einhaltung
der Vorschriften beziiglich leitungsgebundener Gleichtakt- und Gegentaktstéraus-
sendung im Bereich 150kHz-30MHz sicherstellt. Dabei wird das Filter hinsichtlich
der passive Dampfung und der Minimierung des Filtervolumens optimiert. Es zeigt
sich, dass eine systematische, die Gleichtakt- und Gegentaktstoraussendung separat
behandelnde Vorgehensweise beim Filterentwurf sinnvoll ist, und auf Grundlage
von Simulationsdaten und Berechnungen das Filter so entworfen werden kann, dass
eine hinreichende Ddmpfung der Storaussendungen erreicht wird, was durch die
Funkstérmessungen schlussendlich bestitigt wird.

Um die Regelung fiir das Systems auslegen zu konnen, wird zu Beginn des Kapitel
6 ein regelungstechnisches Modell unter Einbeziehung des AC-seitigen, dreiphasi-
gen Konverterteiles in Form eines ordnungsreduzierten DC-DC Ersatzmodells ent-
wickelt und verifiziert. Damit wird eine zweischleifige digitale Regelung entworfen,
welche die Aufnahme von sinusformigen Netzstromen auch bei unsymmetrischer
Netzspannung oder Phasenausfall des Netzes sicherstellt und eine aktive Ddmpfung
des Fingangsfilters sowie eine Vorsteuerung des Laststroms beinhaltet. Die Rege-
lung ist so strukturiert, dass die Ablosung zwischen den beiden Betriebsmodi selbst-
tatig erfolgt. Im Reglerentwurf werden dabei die Verzogerungszeiten durch Abtas-
tung, digitale Regelung und Pulsmusterausgabe ebenso beriicksichtigt wie die in der
Regelstruktur enthaltene Netzspannungs- und Laststromvorsteuerung.



In Kapitel 7 wird die experimentelle Analyse des Systems anhand eines hochkom-
pakten Hardware-Prototyps mit digitaler Regelung auf einer DSP-Plattform durchge-
fiihrt. Insbesondere werden der Wirkungsgrad, der Leistungsfaktor und der Ober-
schwingungsgehalt der Eingangsstrome in Abhéngigkeit vom Betriebspunkt des
Systems ermittelt und die Beherrschung von beliebigen unsymmetrischen Verhilt-
nissen der Netzphasenspannungen gezeigt. Weiter wird bestitigt, dass die Regelung
fiir transient auftretende Netzphasenfehler wie etwa Phasenausfall, Phasenkurz-
schluss oder Phasenerdschluss weiterhin eine sinusformige Stromaufnahme garan-
tiert.

Abschliessend wird das System in Kapitel 8 mit einem hochsetzstellerbasierten
Dreiphasen-Dreischalter-Dreipunkt-Gleichrichtersystems (Vienna Rectifier) mit
ausgangsseitigem Tiefsetzsteller verglichen. Das System ist hinsichtlich Realisie-
rungsaufwand, Leistungsdichte und Wirkungsgrad dem hochsetzstellerbasierten
System tberlegen und somit fiir zahlreiche zukiinftige Applikationen von hohem
Interesse.






Abstract

For the three-phase power supply of motor drives and information technology sys-
tems progressively more electronically controlled systems are employed which allow
achieving sinusoidal input currents and controllable output voltage in contrast to
passive rectifiers. Nowadays, most of the systems employ a boost-type rectifier input
stage, whereby for many applications buck-type input stages could be an interesting
alternative.

In this work, a novel topology formed by the integration of a buck-type, three-switch
rectifier input stage and a DC-DC boost-type output stage is presented and analyzed
in detail. Due to the buck-boost operation a wide input and/or output voltage range
can be achieved. Furthermore, a reliable operation of the system maintaining sinu-
soidal input currents under heavily unbalanced mains condition can be ensured,

wherefore the topology is of high interest for a future industrial application.

After a short introduction in chapter 1, where the system topology is presented, in
chapter 2 the operation of the system is explained on the basis of space vector
calculations. The relative on-times of the transistors for generating sinusoidal input
currents are derived.

In chapter 3 the voltage and current stresses of the active and passive components
are determined and appropriate components are selected. In order to calculate the
system efficiency in dependency of the operating point all commutation processes
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during a switching period are analyzed carefully and the inductances of the parasitic
paths inside the power modules and on the PCB are measured.

In chapter 4 several modulation methods are developed and evaluated compara-
tively. Finally, a modulation technique is selected which ensures good input current
quality by preventing the excitation of the input filter at the sector boundaries while
maintaining minimum switching losses.

In chapter 5 a multi-stage input filter is designed, which ensures full compliance
with the standards concerning common mode and differential mode conducted
emissions. In addition, the filter is optimized concerning passive damping and
minimum volume. It is shown that a systematic approach with separate analysis of
the common mode and differential mode noise is successful and that the filter design
can be completely performed with simulation data and calculations, which is shown

by the means of conducted emission measurements.

For the design of the control in chapter 6, first a control-orientated, reduced order
DC-DC model of the three-phase system is developed and verified. With this, a
cascaded, digital control is designed which ensures sinusoidal input currents also for
unsymmetrical mains phase condition and includes the active damping of the input
filter and a feedforwarding of the load current. For the selection of the controller
types and gains the delays caused by the sampling, the digital control and the genera-
tion of the pulse patterns are considered as well as precontrol of the mains voltages
and the load current.

In chapter 7 a 5kW hardware prototype with DSP control is analyzed experimen-
tally. Efficiency, power factor and THD of the input currents are measured for dif-
ferent operating points and it is shown that the system can maintain correct operation
with sinusoidal input currents for all kinds of phase unbalances, such as phase loss,
short circuit of two phases and earth fault of a phase.

Finally, in chapter 8 the performance of the system is compared with a three phase/
level/switch boost-type (Vienna) rectifier with a three-level buck output stage. It is
shown that the novel topology is superior concerning realization effort, power factor
and efficiency, wherefore it will be of interest for various future applications.
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relative Einschaltdauer des Schaltzustandes j

relative Freilaufdeauer des eingangsseitigen Tiefsetzstellers

Anteil der relativen Einschaltduaern ¢; fiir aktive Ddmpfung

Leistungsfaktor
Wirkungsgrad

Zeitkonstante

Phasenreserve eines Reglers
Phasenwinkel der Netzgrossen

Netzkreisfrequenz
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Indizes
6]
avg
BoBu
BuBo
calc
CM
damp
DM
D—S
eq
fwd

ij

lim

max

off

on

peak
pp
pred
PWM

rev

SW
S$—S
S—D
sample
skal

Grundschwingungswert

»average®, Mittelwert

Kombination eines eingangsseitigen Boost- mit einem ausgangsseitigen Buck-Konverter
Kombination eines eingangsseitigen Buck- mit einem ausgangsseitigen Boost-Konverter
auf DSP-Berechnung bezogen

Common Mode — Anteil

Anteil fiir aktive Ddmpfung

Differential Mode - Anteil

auf einen Schaltvorgang vom Freilaufzustand zu einem aktiven Schaltzustand bezogen
auf das einphasige Ersatzschaltbild bezogen

,forward recovery®, auf Vorwirtserholverhalten bezogen

fortlaufende Variable der Netzzuleitungen, i = R,S, T

fortlaufende Variable der Netzzuleitungen, ij = RS,ST, TR

k-ter Abtastwert

Index fiir einen limitierten Wert

zuldssiger Maximalwert

auf den Nennpunkt beuogen

auf das Ausschalten eines Leistungstransistors bezogen

auf das Einschalten eines Leistungstransistors bezogen

parallel

detektierter, maximal auftretender Wert

,»peak to peak, Spitze-Spitze-Wert

mittels Pradiktion vorausgesagter Wert

auf Pulsmusterausgabe bezogen

,reverse recovery®, auf Riickwértserholverhalten bezogen

,foot mean square®, Effektivwert

seriell

,switched®, geschalten

auf einen Schaltvorgang zwischen zwei aktiven Schaltzustinden bezogen

auf einen Schaltvorgang von einem aktiven Schaltzustand zum Freilaufzustand bezogen
abgetasteter Wert

umskalierter Wert



Sonstige Bezeichnungen

%

X Sollwert einer Regelgrdsse x

X komplexe Grosse in der Raumzeigerebene

X Spitzenwert einer Grosse x

Abkiirzungen

AC »Alternating Current, Wechselstrom, Wechselgrosse

bzw. beziehungsweise

CISPR ,,Comité International Special des Perturbations Radioélectriques®, Internationales
Kommitee fiir Funkentstérung

CM ,,Common Mode*, Gleichtakt

DC ,Direct Current, Gleichstrom, Gleichgrdsse

d.h. das heisst

DM ,Differential Mode*, Gegentakt

DSP Digitaler Signalprozessor

ggf. gegebenenfalls

IF »HIntermediate Frequency*, Zwischenfrequenz

IGBT »Insulated Gate Bipolar Transistor*

LC aus Induktivitit und Kondensator bestehend

LISN ,Line Impedance Stabilization Network*, Netznachbildung

MB ,Middle Band”, Mittenfrequenz

MOSFET “Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor”

PWM Pulsweitenmodulation

QP ,»Quasi Peak”, Quasi-Spitzenwert

RBW ,Resolution Bandwidth”, Bandpass

THD ,»Total Harmonic Distortion®, Oberschwingungsgehalt

z.B. zum Beispiel
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Kapitel 1
Einfuhrung

Zur Stromversorgung von DC — Lasten (z.B. fiir Telekom-Power Supply Units,
Batterie-Ladegeridte, DC Strom-/Spannungs-Zwischenkreise zur Speisung von
Wechselrichterschaltungen, etc.) aus dem dreiphasigen Netz existieren prinzipiell
zahlreiche Systeme. Zur Bewertung und Auswahl eines Systems fiir eine bestimmte
Applikation werden iblicherweise Kriterien wie Wirkungsgrad, Leistungsdichte,
Eingangsstromqualitdt, Netzriickwirkung, Realisierungsaufwand, Komplexitidt der
Steuerung, erreichbare Regeldynamik sowie Robustheit beziiglich netz- und lastsei-
tiger Storungen herangezogen. Diese sich teilweise widersprechenden Forderungen
werden dann je nach Anwendungsgebiet unterschiedlich gewichtet, was letztendlich
zur Auswahl einer Topologie fiihrt. Eine Klassifizierung der wichtigsten Systeme ist
in [1] gegeben.

Im einfachsten Fall werden fiir die Realisierung der dreiphasigen Gleichrichtung
passive Systeme eingesetzt.
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Abbildung 1.1: Passive Dioden-Gleichrichter-Schaltung ohne zuséitzliche induktive Glittung am
Ein- und Ausgang

Uo

£ 44 Q
Abbildung 1.2: Passive Dioden-Gleichrichter-Schaltung mit zusétzlicher ausgangsseitiger Gliattung
durch L.

Diese bestehen wie in Abbildung 1.1 gezeigt im Grunde aus sechs unidirektionalen,
nicht abschaltbaren Ventilen (6-Puls-Dioden-Gleichrichter) und zumindest den
inneren Netzinduktivititen und einem Ausgangskondensator. Ein wesentlicher
Nachteil dieser Schaltung ist der diskontinuierliche, zwei Nachladeimpulse pro
Halbperiode aufweisende Verlauf der Netzstrome. Dem kann durch Einfiigen einer
DC-seitiger Induktivitdt (siche Abbildung 1.2) teilweise entgegengewirkt werden,
der Leistungsfaktor betrdgt jedoch bestenfalls 4 = 96.5% und der Oberschwingungs-
gehalt THD; = 30.7% [2], was fur zahlreiche Anwendungen immer noch inakzepta-
bel ist. Zusétzlich lasst sich auch die Ausgangsspannung nicht regeln, sie ist im
Mittel fix durch
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i .

(1.1)

UD6,avg =

gegeben und hat eine Welligkeit mit sechsfacher Netzfrequenz.

Daher werden vorzugsweise aktive Systems eingesetzt, d.h. Gleichrichterschaltun-
gen, die zumindest einen hochfrequent getakteten Leistungsschalter aufweisen.
Dieser kann im einfachsten Fall einer Diodenbriicke in Form einer Tiefsetzsteller-
oder auch Hochsetzstellerstruktur nachgeschaltet sein (sieche Abbildung 1.3 und
Abbildung 1.4). Der Vorteil ist nun, dass die Filterkomponenten nicht beziiglich der
sechsfachen Netzfrequenz, sondern der Schaltfrequenz ausgelegt werden und daher
wesentlich kompakter ausgefiihrt werden konnen. Um den Oberschwingungsgehalt
zu reduzieren, muss bei beiden Strukturen eingangsseitig ein LC-Filter vorgesehen
werden. Beide Strukturen miissen jedoch im diskontinuierlichen Betrieb arbeiten,
d.h. bei der Tiefsetzstellerstruktur sind die Eingangsspannungen an den Filterkon-
densatoren diskontinuierlich (Discontinuous Capacitor Voltage Mode) und bei der
Hochsetzstellerstruktur sind die Eingangsstrome in den Filterinduktivititen diskonti-
nuierlich (Discontinuous Conduction Mode). Damit der lokale Mittelwert der Filter-
kondensatorspannungen bei der Tiefsetzstellerstruktur den Netzspannungen ent-
spricht, miissen deren Spitzenwerte zumindest die doppelte Netzspannungsamplitude
aufweisen. Analog miissen die Strome in den Filterinduktivitidten der Hochsetzstel-
lerstruktur zumindest doppelte Grundschwingungsstromamplitude besitzen. Die
Strukturen sind daher durch sehr hohe Strom- bzw. Spannungsbelastung der Halblei-

ter gekennzeichnet und sind fiir Anwendungen hoherer Leistung nicht interessant.
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Abbildung 1.3: Diodenbriicke mit nachgeschaltetem Tiefsetzsteller und wechselspannungsseitiger
Anordnung der Filterkapazititen
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Abbildung 1.4: Diodenbriicke mit nachgeschaltetem Hochsetzsteller und wechselspannungsseitiger
Anordnung der Filterinduktivititen
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Abhilfe kann nur geschaffen werden, wenn die Stromaufnahme der drei Phasen
getrennt und unabhéngig von der Netzspannungssituation geregelt werden kann. Die
gingigsten Realisierungen sind in Abbildung 1.5 und Abbildung 1.6 wieder fiir eine
Tief- und eine Hochsetzsetzstellerstruktur gezeigt. Dabei ist fiir jede Phase eine
Gegenserienschaltung von zwei Leistungstransistoren mit in Serie geschalteter
Sperrdiode bzw. mit antiparalleler Freilaufdiode vorzusehen. Dadurch kann bei der
Tiefsetzstellerstruktur aus Abbildung 1.5 der ausgangsseitig eingeprigte Strom mit
entsprechenden Schaltbefehlen beliebig auf die drei Eingangsphasen aufgeteilt
werden. Mittels der Filterelemente am Eingang kann dann aus dem pulsformigen
Stromverlauf der grundfrequente Anteil herausgefiltert werden. An den Filterkon-
densatoren treten hier die Eingangsspannungen plus ein schaltfrequenter Rippel auf,
der im Gegensatz zum Discontinuous Capacitor Voltage Mode geringe Amplitude
aufweist. Daher miissen die Bauelemente daher nicht auf doppelte Spannungsbelas-

tung ausgelegt werden.
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Abbildung 1.5: Unidirektionaler Dreiphasen-Sechsschalter-Tiefsetzsteller mit Ein- und Ausgangs-
filter
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Bei dem Hochsetzsteller aus Abbildung 1.6 wird die ausgangsseitig eingepragte
Spannung durch die Schalthandlungen an die Eingéinge geschaltet, die Eingangs-
strome werden an den Filterinduktivitidten durch die Differenz zwischen der gleich-
richterseitigen Spannung und der Netzspannung eingepragt und haben im Gegensatz
zum Discontinuous Conduction Mode kontinuierlichen, sinusformigen Verlauf [3].
Unter der Randbedingung, dass die Summe der drei Eingangsstrome null ergeben
muss, konnen sie durch entsprechende Taktung der Leistungsschalter der Briicken-
zweige getrennt voneinander beeinflusst werden. Daher ermdglichen beide Struktu-
ren eine sinusformige Stromaufnahme und regelbare Ausgangsspannung bei gerin-
ger Belastung der aktiven und passiven Bauteile. Allerdings steigt die Anzahl der
benoétigten Leistungsschalter.
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Abbildung 1.6: Bidirektionaler Dreiphasen-Sechsschalter-Hochsetzsteller mit Ein- und Ausgangs-
filter

Eine bewihrte Struktur, mittels derer die Anzahl der Leistungsschalter auf drei
reduziert werden kann, ist der in Abbildung 1.7 gezeigte, auf der Hochsetzsteller-
struktur basierende Vienna Rectifier [4] . Durch geschickte Anordnung der Leis-
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tungsschalter ist in jedem Phasenzweig ein bidirektionaler Schalter realisiert, wo-
durch die Mdglichkeit zur sinusformigen Stromaufnahme weiterhin bestehen bleibt.
Der Zwischenkreismittelpunkt stellt sicher, dass alle Leistungshalbleiter sperrspan-
nungsmaéssig mit nur halber Zwischenkreisspannung belastet werden, wodurch bei
Betrieb am 400V-Netz und bei 800V Zwischenkreisspannung 600V-Elemente (vor-
zugsweise MOSFETs) zur Realisierung der Schalter eingesetzt werden konnen. Bei
heutigem Stand der Technik ist diese Topologie beziiglich Wirkungsgrad und Leis-
tungsdichte sdmtlichen anderen Hochsetzsteller-Schaltungstopologien iiberlegen [5].
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Abbildung 1.7: Unidirektionaler Dreiphasen-Dreischalter-Dreipunkt-Hochsetzsteller (Vienna
Rectifier) mit Ein- und Ausgangsfilter

Fiir den Fall, dass ausgangsseitig jedoch eine unterhalb der verketteten Netzspan-
nung liegende Spannung gefordert wird, muss fiir die Schaltung nach Abbildung 1.7
zusdtzlich ein DC-DC-Dreipunkt-Tiefsetzsteller vorgesehen werden. Bei dieser

Anordnung wird also die Eingangsspannung fiir die Leistungsfaktorerhohung zu-
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nichst hochgesetzt und dann wieder auf das gewlinschte Spannungsniveau tiefge-
setzt.

Daher stellt sich die Frage, ob nicht auf Basis der oben erwihnten Tiefsetzsteller-
strukturen (Abbildung 1.3 und Abbildung 1.5) ebenfalls eine Dreischalter-Topologie
mit Tiefsetzstellereigenschaft gefunden werden kann. In Abbildung 1.8 ist diese
Topologie, welche das Kernstiick dieser Arbeit bildet, gezeigt [6],[7].
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Abbildung 1.8: Unidirektionaler Dreiphasen-Dreischalter-Tiefsetzsteller mit Ein- und Ausgangsfil-
ter und expliziter Freilaufdiode

Durch Betidtigen der Schalter von zwei Phasen kann die verkettete Spannung zwi-
schen diesen Phasen in den Zwischenkreis geschaltet werden und der DC-seitig
durch L, eingepréagte Strom liber diese beiden Phasen gefiihrt werden. Wenn nur ein
Schalter geschlossen ist oder alle Schalter gedffnet sind, so sind Eingangs- und
Ausgangsteil voneinander getrennt und das System befindet sich im Freilauf und der
Strom in der Induktivitit L, fliesst iiber die explizit vorgesehene Freilaufdiode Dy.

Wenn alle Schalter geschlossen sind, entspricht dies dem Zustand einer einfachen
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Diodenbriicke. Damit lassen sich im Mittel sinusférmige Eingangsstrome der drei
Phasen sowie eine gewiinschte Ausgangsspannung gezielt einstellen, wobei der
Mittelwert der an den Zwischenkreis geschalteten Spannung auf den J3/2 -fachen

Spitzenwert der verketteten Eingangsspannung limitiert ist.

Um nun fiir geringe Eingangsspannungen, wie z.B. bei Betrieb am 200V-Netz oder
auch bei Ausfall einer Phase, eine gewiinschte, hohe Ausgangsspannung zu errei-
chen oder auch um einen weiten Ausgangsspannungsbereich sicherzustellen, wird
bei der in dieser Arbeit betrachteten Topologie ausgangsseitig noch wie in
Abbildung 1.9 gezeigt ein DC-DC-Boost-Konverter integriert [9],[10],[11]. Der
Vergleich mit Abbildung 1.8 zeigt, dass die Erweiterung der Topologie daher ledig-
lich aus der Einfligung eines Schalters und einer Diode zwischen DC-Induktivitét
und Ausgangskondensator besteht.

s, T s, Ws, Kp, |u S5y C = |y,
lrec,R“
O
lN,R“ C—|_ CLR T —|_
LR
L],R
R S T
uN’Rl
M

Abbildung 1.9: Dreiphasen-Dreischalter-Tiefsetzsteller mit integriertem Boost-Konverter zur
Sicherstellung eines weiten Eingangs- bzw. Ausgangsspannungsbereichs.

Prinzipielle Vorteile dieser Topologie gegeniiber auf Hochsetzsteller-Funktion
basierenden Schaltungen sind:
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e der Wegfall der Hochlaufeinrichtung, d.h. der Ausgangskondensator kann
mittels Regelung des Gleichrichters direkt auf den gewiinschten Wert hochge-
laden werden. Allerdings muss eine ausreichende Dampfung des Eingangsfil-
ters gewihrleistet werden, da sonst durch die Resonanz des LC Filters bei Ein-
schalten des Konverters der Spannungswert an den Filterkondensatoren im
schlimmsten Fall (reines LC-Filter) die doppelte Netzspannungsamplitude er-
reichen und zur Zerstorung der Halbleiter fithren kann. Wenn keine geniigen-
de Dampfung garantiert werden kann, miissen in jedem Fall wiederum strom-
begrenzende Elemente eingefiigt werden.

e niedrigere Ausgangsspannung im Vergleich zum Vienna Rectifier [12].
e geringe Anzahl an aktiven und passiven Bauelementen
e Moglichkeit zur direkten Strombegrenzung im Kurzschlussfall [13]

e grosse Robustheit gegeniiber Storfiallen in der Modulation bzw. Regelung
[12],[13]: Es existieren prinzipiell keine verbotenen Schaltzustinde und die
Zwischenkreisspannung ist stets auf den in (1.1) angegebenen Wert der Ein-
gangsspannung limitiert. Bei dauerhaftem Einschalten aller drei Eingangs-
Leistungstransistoren entspricht der Eingangskreis wie erwéhnt einer einfa-
chen Diodenbriicken-Schaltung.

Als Nachteil konnen einerseits die pulsformigen Eingangsstrome genannt werden,
die im Gegensatz zu Hochsetzstellern eines grosseren Filteraufwands zur Erreichung
eines sinusformigen Netzstromverlaufs bediirfen [12]. Zusitzlich sind fiir den Be-
triecb am 400V-Netz (£20%) 600V-MOSFET-Transistoren beziiglich Sperrspan-
nungsbelastung nicht mehr ausreichend, daher muss auf 1200V-Technologie fiir
Transistoren (IGBTs) und Dioden zuriickgegriffen werden, was auf Grund der hohe-

ren Leit- und Schaltverluste Einbussen im Wirkungsgrad zur Folge hat.

Ein detaillierter Vergleich mit einer auf Dreischalter-Hochsetzsteller-Funktion basie-
renden Topologie mit nachgeschaltetem Tiefsetzsteller (siehe Kapitel 8) zeigt je-
doch, dass der Buck+Boost-Konverter insgesamt beziiglich Wirkungsgrad, Leis-
tungsdichte und Realisierungsaufwand tiberlegen ist.



Einfiihrung 27

Fiir alle nachfolgenden Untersuchungen seien folgende Spezifikationen fiir den

Betrieb des Systems vereinbart:

konstante Ausgangsspannung U, = 400V
Nenn-Ausgangsleistung Py = SkW

weiter Eingangsspannungsbereich Uy ;s = 208V...480V bzw. Uy,ms =
120V...280V

sinusformige Stromaufnahme mit Leistungsfaktor A ~ 1, auch fiir den Fall von
Netzspannungsunsymmetrien wie z.B. Ausfall einer Netzphase, Kurzschluss
zwischen zwei Phasen oder Erdschluss einer Phase

maximaler Einbruch der Ausgangsspannung von AU, = £10% bei Lastdnde-

rungen und Netzspannungseinbriichen bzw. —unsymmetrien

Erfiillung der EMV-Funkstornormen fiir Gleichtakt- und Gegentaktstorungen.
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Kapitel 2
Funktionsweise

In diesem Kapitel wird die Grundfunktion des Buck+Boost-Konverters vorgestellt.
Dabei wird zunichst auf den Buck-Eingangsteil eingegangen, es werden die Leitzu-
stinde des Systems analysiert und mittels der Raumzeigerrechnung, die sich fiir
Hochsetzstellerstrukturen [14],[15] und auch 6-Schalter-Tiefsetzstellerstrukturen
[16],[17],[18],[19] bereits bewdhrt hat, gezeigt, wie mit entsprechenden Einschalt-
dauern der Transistoren sinusformige Eingangsstrome in Phase mit den Eingangs-
spannungen erzeugt werden konnen. Danach wird kurz auf die Funktion des Boost-
Ausgangsteiles eingegangen und abschliessend wird ausgehend von den Spezifikati-
onen aus Kapitel 1 der Betriebsbereich fiir das Gesamtsystem gezeigt.

2.1 Buck-Eingangsteil

2.1.1 Grundsitzliche Betrachtungen

Der Buck-Eingangsteil des Buck+Boost-Konverters besteht wie in Abbildung 2.1
dargestellt im Wesentlichen aus drei Schaltern S;, die hier vorzugsweise durch
IGBTs realisiert werden, zwolf eingangsseitigen Dioden D; und einer expliziten
Freilaufdiode Dr. Da jeweils vier Dioden einer Phase mit einem IGBT in der Praxis

in einem Leistungsmodul integriert sind (siche Kapitel 3, werden diese Dioden in
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Zukunft als Moduldioden bezeichnet. Auf die Freilaufdiode konnte prinzipiell ver-
zichtet werden, sie erleichtert die Steuerung jedoch sehr, da fiir die Einstellung des
Freilaufzustandes nicht unbedingt ein Schalter geschlossen bleiben muss.
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Abbildung 2.1: Buck-Eingangsteil der Buck+Boost-Topologie

Fiir den Betrieb ist ausserdem am Eingang pro Phase je ein spannungseinpragender
Filterkondensator C;; vorzusehen, der einen gentigend grossen Wert aufweisen muss,
damit der schaltfrequente Spannungsrippel am Eingang des Konverters noch eine
korrekte Detektion des Eingangsspannungssektors zuldsst (siche Kapitel 4). Die
Filterkondensatoren kénnen prinzipiell wie in Abbildung 2.1 zwischen die Phasen in
Dreieck geschaltet werden oder auch von den Phasen zu einem Sternpunkt. Durch
die Schalthandlungen werden nun Ausschnitte aus den am Eingang des Konverters
liegenden Spannungen, die im Mittel dem gewiinschten Ausgangsspannungswert
entsprechen, an den Zwischenkreis geschaltet. Durch Einschalten von allen drei
Schaltern wird die momentan grosste verkettete Eingangsspannung am Zwischen-
kreis auftreten und wenn die Schalter zweier Phasen geschlossen sind, wird die
verkettete Spannung zwischen diesen beiden Phasen an den Zwischenkreis geschal-
tet. Wenn mindestens zwei Schalter ge6ffnet sind, ist der Ausgangskreis vom Ein-
gang getrennt und die Freilaufdiode leitet, d.h. es tritt keine Spannung am Zwi-
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schenkreis auf. Im Mittel wird die Spannung am Ausgang gegeniiber den verketteten

Eingangsspannungen also verringert.

Analog zu den spannungseinpriagenden Eingangskondensatoren muss sich am Aus-
gang des Buck-Gleichrichters eine stromeinpriagende Induktivitét L, liegen. Diese ist
aus Griinden der Unterdriickung des Gleichtakt-Storpegels (siche Kapitel 5) zu
gleichen Teilen Ly, = L,. im positiven und negativen Pfad ausgefiihrt. Der in erster
Niherung konstante DC-Strom / wird nun durch entsprechende Schaltzustinde auf

die drei Eingangsphasen verteilt.

Das Ziel der Modulation ist es, die Einschaltdauern derart einzustellen, dass die
Eingangsstrome nach Filterung schaltfrequenter Anteile sinusformigen Verlauf in
Phase mit den Eingangsphasenspannungen aufweisen und sich ein ohmsches Verhal-
ten des Konverters

Ui~y (2.1)
aus Sicht des Netzes ergibt.

Fiir die nun folgenden grundsitzlichen Betrachtungen sei angenommen, dass die
Phasenspannungen des Netzes rein sinusformigen Verlauf

Uy g = U, cos(yt)
Uy s :UN cos(wyt —2m/3) (2.2)

aufweisen

und die Spannungsabfille an den Filterinduktivititen des Eingangsfilters (siche
Kapitel 5) und der schaltfrequente Rippel der Filterkondensatorspannungen vernach-
lassigbar sind, d.h.

Ucr; RUN ;> (2.3)

Uc1 zUN (2.4)
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gilt. Die Phasenverschiebung durch das Eingangsfilter wird also hier nicht beriick-
sichtigt, was die Sachverhalte anschaulicher macht und keine Einschrinkung der
allgemeinen Giiltigkeit nach sich zieht.

Fiir die Berechnung der relativen Einschaltdauern ist die momentane Eingangsspan-
nungs-Situation von entscheidender Bedeutung. Abhdngig von den Grdssenverhalt-
nissen der Phasenspannungen kann eine Netzperiode in 12 Sektoren unterteilt wer-
den

Sektor 11 uc) g >0>ucy g >uc y  Sektor 7T:  ucir>ucyg>0>ucp
Sektor 20 ucy g >uci s >0>uc p  Sektor 8 ucir>0>uc) ¢ >ucp
Sektor 3. ucyg>uc g >0>uc p  Sektor 91  ucir>0>uc)p>ucg
: _ (2.5)
Sektor 41 ucy g >0>ucyp >ucyy  Sektor 10 ucyz >ucy g >0>ucy ¢

Sektor 5. ucy s >0>ucir >ucy g Sektor 111 ucyp >uc)r>0>uc g

Sektor 6 uc) g >ucir>0>uc)p  Sektor 12: ucyp >0>uc)r >uc g
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Abbildung 2.2: Verlauf der Netzphasenspannungen und der verketteten Eingangsspannungen
innerhalb einer Netzperiode und Unterteilung der Netzspannung in 12 Sektoren. Der grau schraf-
fierte Bereich (Sektor 1) wird zur Analyse der Schaltzustinde und fiir die Berechnung der Ein-
schaltdauern herangezogen.
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In Abbildung 2.2 sind die Phasenspannungen mit den entsprechenden m/6-breiten
Sektoren dargestellt. Diese Unterteilung wird allen Berechnungen der Einschaltdau-
ern und den in Kapitel 4 beschriebenen Modulationsmethoden zu Grunde gelegt.

2.1.2 Schaltzustinde

Im Folgenden wird ausgehend von den moglichen Schaltzustinden des Gleichrich-
ters die Bildung des Sollraumzeigers des Eingangsstromes analysiert, woraus schli-
esslich die relativen Einschaltdauern abgeleitet werden. Zur Veranschaulichung
werden die Zusammenhinge fiir eine Eingangsspannungs-Siuation uc; g > 0> uc; s>
uc;r (Sektor 1, siehe Abbildung 2.2) erlautert. Auf Grund der Symmetrie der Ein-
gangsspannungen und der identen Struktur der drei Eingangsphasen des Konverters
herrschen analoge Verhiltnisse fiir die anderen Sektoren. Der Ubersichtlichkeit
halber wird also hier nur auf den Sektor 1 eingegangen und die Ergebnisse fiir die
anderen Sektoren werden lediglich angegeben (siehe TABELLE 2.1).

Prinzipiell existieren aufgrund der drei Leistungsschalter 2° = 8 mogliche Schaltzu-
stande, die eine unterschiedliche Aufteilung der Strome auf die Eingangsphasen zur
Folge haben. Zunichst sei nur der Sektor 1 betrachtet und angenommen, der DC-

Strom / wire von der Induktivitit konstant eingeprégt.

Die Schalterstellung' s; = (000), d.h. alle Transistoren sind im ausgeschalteten Zu-
stand, bewirkt, dass sich das System im Freilaufzustand befindet und sédmtliche

Eingangsstrome null sind (siche Abbildung 2.3(a)) , womit fiir den Stromraumzeiger
Zrec,(OOO) =0. (26)

gilt. Ohne die Diode D wire dieser Zustand nicht zuldssig, da dann der DC-Strom
schlagartig zu null werden miisste, was eine entsprechend hohe Uberspannung zur
Folge hitte.

1 . . . . . .

Die Schalterstellungen s; der drei Leistungstransistoren S; mit i = R,S,7 werden in kompakter
Form mit s; = (sg 55 57) indiziert, wobei s; = 0 bedeutet, dass der entsprechende Schalter ausgeschal-
tet ist; entsprechend befindet sich der Schalter S; fiir s;= 1 in leitendem Zustand.
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Auch die Schalterstellungen s; = (100) = (010) = (001) bewirken einen Freilauf tiber
die Diode Dp, da der Pfad iiber die Freilaufdiode geringere Vorwértsspannung als
der entsprechende Pfad mit einem Transistor und zwei Moduldioden aufweist (siche
Abbildung 2.3(b)-(d))

irec,(lOO) = -'rec,(OIO) = irec,(OOl) =0. (27)

Wenn nun die Schalter der Phasen R und § geschlossen werden s; = (110), wird sich
aufgrund uc; r > uc; s wie in Abbildung 2.3(e) gezeigt ein Stromfluss von der Phase
R iiber den Ausgangskreis zur Phase S einstellen. Mit der Definition des Raumzei-
gers

€j2”/3-'

i4r/3 .
Lrec,S +elM lrec,T) (28)

Liec = E(lrec,R +

erhélt man flir diesen Schalterzustand unter Berticksichtigung von i,..zx = I und i,..s
=]

2 .
i =] —e 7", 2.9
Zrec,(110) \/5 ( )

Mit diesem Schaltzustand wird die verkettete Spannung uc; zs in den Zwischenkreis
geschaltet.

Analog erhilt man fiir 5, = (011), d.h. fiir leitenden Zustand der Schalter der Phasen
S'und T (siche Abbildung 2.3(f)) einen Stromraumzeiger

2

Lrec =I-—=7, (2.10)
(011) ﬁj

und aufgrund von uc; s > uc; r entsteht einen Stromfluss von Phase S zur Phase 7' und
eine Zwischenkreisspannung u = uc; sr.
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Abbildung 2.3: Zusammenstellung samtlicher moglicher Schalterstellungen und der daraus resul-

tierenden Stromfliisse am Eingang bzw. der an den Ausgang geschalteten verketteten Eingangs-

spannungen.
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Die grosste verkettete Spannung im Zwischenkreis, ndmlich uc; g, wird in diesem
Sektor durch die Schaltzustinde s; = (101) = (111) erzeugt. Dass beide Zustinde
(siche Abbildung 2.3(g)-(h)) in diesem Sektor dquivalent sind, ldsst sich leicht zei-
gen. Aufgrund von uc; p > uc; s st die Moduldiode Ds . in Sperrrichtung gepolt und
wegen uc;s > uc; r sperrt die Moduldiode Dg_ . Daher ist selbst bei geschlossenem
Schalter Sg in der Phase S kein Stromfluss in positiver oder negativer Richtung

moglich. Der Stromraumzeiger berechnet sich zu
: . 2 /6
Lrec,(101) = Lrec,(111) = I- ﬁeﬂ[ . (2.11)

Damit sind alle acht moglichen Schaltzustdnde analysiert. Bei vier Schaltzustinden
(s; = (000),(100),(010),(001)) 1st der Eingang des Konverters vom Ausgang getrennt
und das System befindet sich im Freilaufzustand. Fiir die restlichen vier Schaltzu-
stinde (s; = (110),(011),( 101),(111)) stellt sich ein Stromfluss zwischen AC-Seite
und DC-Seite ein, es wird Leistung an die DC-Seite geliefert. Daher werden diese
vier Zustinde im Folgenden als aktive Zustéinde bezeichnet.

2.1.3 Bildung des Soll-Stromraumzeigers

Der momentane Raumzeiger der Filterkondensatorspannungen uc; wird, wie vorhin
erwédhnt, in erster Niherung dem Eingangsspannungsraumzeiger mit dem Phasen-
winkel gy = wy-t und einer Amplitude gleich der Amplitude Uy der Netzphasen-
spannungen gleichgesetzt uc; = uy (2.3). Nun soll der gewiinschte Netzstromraum-
zeiger iy in Phase mit der Eingangsspannung erzeugt werden. Wenn, wie eingangs
erwdhnt, die Phasenverschiebung des Eingangsfilters vernachldssigt wird, so ist die
Grundschwingungskomponente des Eingangsstromraumzeigers g'*m,(l) genau gleich
dem Netzstromraumzeiger i y. Der momentane Phasenwinkel ¢c; und der Betrag,
d.h. die Amplitude der Gleichrichtereingangsphasenstromgrundschwingung I*rec,(l)
bzw. der Netzphasenstrom-Grundschwingung [y ) sind also direkt mittels der
verfligbaren Raumzeiger einzustellen.
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rec,(011)

Lree,(101)
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Abbildung 2.4: Darstellung der in Sektor 1 verfligbaren Stromraumzeiger und Bildung des Soll-
stromraumzeigers i * ..

In Abbildung 2.4 sind die in diesem Sektor verfligbaren Stromraumzeiger der akti-
ven Schaltzustinde grafisch dargestellt. Man sieht, dass der gewiinschte Soll-
Stromraumzeiger durch die beiden benachbarten Raumzeiger i, 110y Und iyec 101y =
Lec,111) €1ngestellt werden kann. Prinzipiell konnte auch der dritte Raumzeiger i, o11)
verwendet werden, allerdings wére dann nicht mehr der volle Aussteuergrad des
Konverters (M = 0...1) moglich. Fiir geringe Ausgangsspannungen konnte dieses
Verfahren eventuell von Interesse sein, da die Schaltverluste reduziert werden kon-
nen. Aufgrund der in Kapitel 1 festgelegten Spezifikationen ist aber der maximale
Aussteuergrad notwendig und es werden in dieser Arbeit daher stets die beiden
benachbarten Stromraumzeiger zur Bildung des Soll-Stromraumzeigers herangezo-

gen.

Um den Sollstromraumzeiger nun wie gewliinscht zu bilden, miissen die relativen
Einschaltdauern d,;o und 0,01 = d;1; der Raumzeiger i, (110 Und Zrec(101) = Lrec,(111) €1N€
entsprechende relative Einschaltdauer innerhalb einer Pulsperiode aufweisen. Wenn
ein Modulationsindex M < 1 realisiert werden soll, ist auch eine entsprechende
Freilaufdauer o5, zu beriicksichtigen.
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2.1.4 Berechnung der Einschaltdauern

Der Berechnung des Soll-Stromraumzeigers werden folgende Annahmen zu Grunde
gelegt:

e Der Buck-Konverter soll ohmsche Grundschwingungscharakteristik aufwei-
sen, d.h. die Grundschwingungsanteile von Eingangsstrom und Eingangs-
spannung weisen keine Phasendifferenz auf:

Lree,(1y ~ Uci ) - (2.12)

e Der lokale (auf eine Pulsperiode bezogene) Mittelwert der an den Ausgang
des Buck-Gleichrichters geschalteten Spannung soll dem geforderten Wert u*

entsprechen’. Fiir den betrachteten Sektor 1 bedeutet das:

k
u* =01 Ucygr + 0110 “Uc Rs - (2.13)

e Die Summe der relativen Einschaltdauern (inklusive der Freilaufzeit) muss
sich zu 1 ergdnzen. Fiir den betrachteten Sektor folgt demnach:

Damit konnen die relativen Einschaltdauern, die zur Realisierung des geforderten
Stromraumzeigers notwendig sind, als Funktion der Eingangsspannungen und der

gewiinschten Ausgangsspannung berechnet werden.

In Phase R fliesst wihrend der relativen Einschaltzeiten 0,¢; und 0;;o der DC-Strom /
in positiver Richtung, wahrend in Phase S nur wihrend ¢,;p und in Phase T nur
wihrend 019, Strom in negative Richtung auftritt. Fiir die Gleichrichtereingangs-
strome gilt daher mit (2.12)

2 Hier sei vorldufig nur der Buck-Konverter betrachtet, d.h. die Zwischenkreisspannung ist gleich
der geforderten Ausgangsspannung, uy* = u*. Wenn die geforderte Ausgangsspannung die maxi-
mal mdgliche Zwischenkreisspannung iibersteigt, kommt der Boost-Konverter zum Einsatz, siche
Kapitel 2.2.
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Lee.r,(1) =1 (101 +O110) ~UciR
Lrec.S (1) = —1 -1y ~Ucys (2.15)
Lyee.T (1) = —1- 60 ~Ucyr

Unter Verwendung von (2.15) erhilt man

u
0110 = 5 *O101 - (2.16)
Ucir

Durch Einsetzen von (2.16) in (2.13) ergibt sich die mittlere Zwischenkreisspannung

x_ 5 Yes 2.17
U*=019 | Ucrr “Ucir T (UcrLr —UcLs) (2.17)
Ucir

und daraus eine Beziehung fiir die relative Einschaltdauer 6,

sk
u* - u
_ CLT
0101 = 5 - (2.18)
Ucr “Ucrr —Ucrr TUcLr “Ucrs —UcLs
Mit
Ucir tUcrs = —UciR (2.19)
erhalt man schliesslich
%k
u
0191 =— 5 5 > Ucyr
Ucigp tUcs TUCLT
(2.20)
2 u *
=737 p dar
\%a\

Analog folgt fiir die Einschaltdauer J,;¢

u*

019 =— 5 > Ucys

2
Ucigp tUcis TUCLT
2 u*
3 2 Ucls
‘ECI‘

2.21)
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Mit (2.14), (2.20) und (2.21) ergibt sich die relative Dauer des Freilaufzustandes zu:

5FL :1_5101_5110 =
%k

:1+2 4

3‘%1‘

2 u*

= 3—2 "Uctr -
‘%a‘

5 (Ucys Hucyr) (2.22)

Der Aussteuergrad oder Modulationsgrad M des Konverters ist in den Gleichungen
(2.20) - (2.22) implizit enthalten. Mit

k
mM=24 (2.23)
3 Jue|
lassen sich die Gleichungen (2.20) - (2.22) zu
Sy = —M - —CLT (2.24)
101 — ‘u ‘ > :
Ucy
Sy = —M -CLS. (2.25)
110 — ‘u ‘ > :
Ucy
u
S =1-M- ‘ CLR (2.26)
201‘

umformen.

Fiir symmetrische, rein sinusformige Netzverhéltnisse ist der Betrag des Raumzei-
gers |uc;| gleich der Amplitude der Eingangsspannungen Uy;, daher lautet die Defi-
nition des Modulationsindex dann

M==.2
3 Uy

(2.27)

Mit (2.24) - (2.27) lassen sich die relativen Einschaltdauern d,o; und 0,9 mit (2.2)
und (2.3) als
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und

0110 =—M -cos(wyt — 27 /3) (2.29)

angeben, besitzen also einen rein sinusformigen Verlauf.

Fiir die iibrigen Sektoren sind die Einschaltdauern der Transistoren und die Freilauf-
zeiten analog zu berechnen. Die Ergebnisse sind in TABELLE 2.1 zusammengefasst.

Um aus den relativen Einschaltdauern schlussendlich die Einschaltdauern der ein-
zelnen Transistoren zu berechnen, muss festgelegt werden, wie der redundante
aktive Zustand mit der grossten verketteten Eingangsspannung realisiert wird (im
ersten Sektor ist dies s; = (101) = (111)) und welcher der Schaltzustinde s; = (000) =
(100) = (010) = (001) als Freilaufzustand eingesetzt wird. Zusétzlich gibt es fiir die
Anordnung der Zustdnde innerhalb der Pulsperiode mehrere Mdglichkeiten. Dies
wird in Verbindung mit den Uberlegungen zur Modulation in Kapitel 4 geklirt.

TABELLE 2.1

Relative Einschaltdauern der in den einzelnen Sektoren verfiigbaren Raumzeiger

Sektor 8101 8110 8011 SFL
1+ 12 _yy et _yy teis i §FL:1_M'uCl,R
|EC1| |ﬂc1| |Zc1|
” 13 JY e ) ay ens Spp =14 M- Ucyr
|Ec1 | |201 | |ﬂa |
Uclr Ucrr Ucys
4+5 - -M -—= -M -—= Oy =1-M -—=
! |201 | |201 | " |201 |
6+7 M”CJ M@ _ 5FL:1+M.uCi
|Zc1| |EC1| |ZC1|
Uclr Ucys Ucrr
M LR ] —M S Sy =1-M L
519 |2c1| |ﬂc1| " |ﬂc1|
10+ 11 ] 1y LR a ter Sy = 14+ 0 LeLs
Juc| e Juci|
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In jedem Fall ist die effektive Leitdauer der drei Transistoren im Fall symmetrischer
Verhiltnisse fiir alle Sektoren durch

UciRr
5leit,SR =M —‘ 0 ‘ (2.30)
Cl
Ucts
Opeir,ss =M - ‘ 0 ‘ (2.31)
C1
Ucir
é‘leit,ST =M ‘ A ‘ (2.32)
Cl

gegeben, wie sich anhand der Einschaltdauern aus TABELLE 2.1 leicht nachpriifen
ldsst.

2.2 Hochsetzsteller-Ausgangsteil

Der ausgangsseitige Boost-Konverter befindet sich wie in Abbildung 2.5 gezeigt
zwischen der Induktivitit L, und dem Kondensator Cy. Da diese beiden passiven
Bauelemente bereits als Ausgangsfilter der Tiefsetzsteller-Eingangsstufe vorhanden
sind, besteht der Aufwand daher lediglich im Einfiigen eines Schalters und einer
Diode (siche Abbildung 2.5). Seine Aufgabe ist es fiir den Fall, dass die geforderte
Ausgangsspannung u,* die seitens der Tiefsetzsteller-Eingangsstufe maximal mogli-
che Zwischenkreisspannung u,,,, libersteigt

U > Uy » (2.33)

die Spannung am Ausgang entsprechend hochzusetzen. Das hierflir erforderliche
Tastverhéltnis berechnet sich aus dem Spannungsiibersetzungsverhiltnis

= (2.34)

Zu



Funktionsweise 43
5y =1——max (2.35)

Fur deaktivierten Boost-Konverter

* <
ug<u

(2.36)

max

bleibt der Boost-Schalter S stindig gedffnet und trdgt nicht zur Spannungsiiberset-
zung des Konverters bei. Die Soll-Ausgangsspannung ist dann wie in (2.13) berech-
net durch die mittlere Zwischenkreisspannung gegeben:

Ug=u*. (2.37)

I L0+ DB s

0
o——llll——P——7"——

S, = t
U 5] =c |y,
\4 A\ 4
—illll °
L

0-

Abbildung 2.5: Topologie des ausgangsseitigen Hochsetzstellers.

2.3 Betriebsbereich des Buck+Boost-Konverters

Der Tiefsetzsteller und der Hochsetzsteller lassen sich nun wie in Abbildung 2.6 zu
einem Konverter zusammenfiigen. Die Induktivitit L, (bzw. Ly+ und L,.) wird vom
Buck- und vom Boost-Teil geteilt und am Eingang und Ausgang des Systems befin-
den sich nun spannungseinprigende Kondensatoren. Das Gesamtsystem kann damit
Eingangsspannungen in einem weiten Bereich auf eine konstante Ausgangsspannung
umsetzen bzw. konnte auch bei fester Eingangsspannung die Ausgangsspannung in
einem weiten Bereich eingestellt werden.
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Abbildung 2.6: Gesamtschaltung des Buck+Boost-Konverters, der sich aus der Zusammenschal-
tung der Buck-Gleichrichterstufe und des ausgangsseitigen DC-DC Boost-Konverters ergibt.

Zum Abschluss dieses Kapitels werden nun die Aussteuerbereiche sédmtlicher Be-
triebsgrossen berechnet, um eine Basis fiir die nachfolgende Auslegung des Systems
zu erhalten.

Der Aussteuergrad M des Buck-Konverters ist {iber (2.23) definiert, fiir symmetri-
sche Netzbedingungen entspricht das

w2 (2.38)
3 Uy
Unter Annahme eines verlustfreien Konverters lautet die Leistungsbilanz
3. .
F, :EUN[N =UI, (2.39)

somit ist das Verhiltnis der ein- und ausgangsseitigen Strome genau gleich dem
Modulationsindex

M = TN (2.40)
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Mit

]N,max

=7 (2.41)
1st somit der Wertebereich des Modulationsindex bestimmt

M=0..1. (2.42)

Im praktischen Betrieb wird der Buck-Konverter nicht bis an die Grenzen seines
Ubersetzungsverhiltnisses ausgesteuert werden, da fiir den geregelten Betrieb des
Konverters eine aktive Ddmpfung (siehe Kapitel 6) eingesetzt wird, fiir die ein Teil
des Aussteuergrades reserviert wird. Um eine dynamische Reserve von 10% fiir die
aktive Ddmpfung des Systems sicherzustellen, wird der Modulationsgrad auf

M=0.M,, =0..09 (2.43)

begrenzt. Wenn die Verluste im System vernachlissigt werden, lautet die Leistungs-
bilanz

Py = %UNfN =Ul=P, (2.44)

woraus sich mit (2.40) die Spannungsiibersetzung zu

MU V2 U (2.45)
3 UN 3 UN JFms
ergibt. Die maximale Zwischenkreisspannung ist daher durch
3
U = _Mmax ) UN,rms (246)

max \/E

gegeben.

Es sei nun gemadss den Spezifikationen in Kapitel 1 die Nennleistung P, = 5kW, die
gewlinschte Ausgangsspannung U, = 400V und der Eingangsspannungsbereich
Un.ims = 120V...280V betrachtet.
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Fiir genligend hohe Eingangsspannungen kann die gewiinschte Ausgangsspannung
nur mit dem Buck-Eingangsteil hergestellt werden und der Boost-Konverter muss
nicht aktiviert werden. Die Grenze ist mit (2.46) durch

=g Yo _s10v (2.47)

max

UN ,rms

U0 =Umax

gegeben.

Im reinen Buck-Betrieb nimmt der Aussteuergrad M des Buck-Konverters mit (2.45)
die Werte

Y2 U 2 400V

- =0.67..0.9 (2.48)
3 Uy, 3 210V..280V

an, wihrend die Einschaltdauer des Boost Konverters stets gleich null ist:

5, =0. (2.49)

Die Zwischenkreisspannung U bleibt in diesem Bereich konstant auf

U=U, =400V, (2.50)

daher ist auch der DC-Strom 7 in der Induktivitit konstant mit

P 5kW

=== =12.5A. (2.51)
U 400V

Die Eingangsstromamplitude /y wird auf Grund der konstanten Leistung mit grosse-

rer Eingangsspannung kleiner,

. V2 By N2 skw

Iy = = =8.4A..11.2A, (2.52)
3 U 3 210V..280V

N ,rms

Im Buck+Boost-Betrieb, d.h. fiir Eingangsspannungen

Uy s <210V, (2.53)

bleibt die Aussteuerung des Buck-Konverters auf seinem maximalen Wert
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M=M_ =09 (2.54)

Die Zwischenkreisspannung U sinkt dabei fiir kleinere Eingangsspannungen auf

U=—2m_. U s = 2 0.9.(120V..210V) = 230V..400V,  (2.55)

V2 V2

der Boost-Konverter muss daher mit (2.35) ein Tastverhéltnis von

5y=1-L 12 OV.. 400V _ 043 (2.56)
U, 400V

aufweisen um weiterhin U, = 400V zu halten. Der Strom / in der DC-Induktivitét
steigt fiir sinkende Zwischenkreisspannungen gemass

;P skw
U 230V..400V

=12.5A..21.7A; (2.57)

auf Grund des konstanten Aussteuergrades des Buck-Eingangsteiles vergrossert sich
damit auch der Eingangsstrom:

A

[y=M-1=09-(12.5A..21.7A)=11.3A...19.5A . (2.58)

Die Abhiéngigkeiten der Betriebsparameter von der Eingangsspannung sind in
Abbildung 2.7 nochmals dargestellt. Auf dieser Grundlage kann im Weiteren das
Design des Systems durchgefiihrt werden.
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Buck+Boost-Betrieb Buck-Betrieb
28 1,0 -
26 400 —|
N~
24 ~-M 0,8 .
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Abbildung 2.7: Abhéngigkeit der Betriebsparameter von der Eingangsspannung.
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Kapitel 3
Systemdesign

In diesem Kapitel werden sdmtliche Betriebsgrossen fiir das System festgelegt. Dies
sind im Wesentlichen der Typ und die Kennwerte der aktiven und passiven Bauteile
des Systems sowie die Schaltfrequenz. Zunichst werden auf Basis der maximalen
Beanspruchungen der Leistungshalbleiter des Systems die Komponenten ausge-
wihlt. Das Schaltverhalten unter Verwendung der ausgewihlten Halbleiter wird
analysiert und die Schaltverluste in Abhédngigkeit vom Arbeitspunkt des Konverters
berechnet. Damit wird ein sinnvoller Bereich fiir die Schaltfrequenz ausgewahlt und
es werden die passiven Komponenten dimensioniert. Abschliessend kann der mit
dieser Auslegung zu erwartende Gesamtwirkungsgrad des Konverters unter Beriick-
sichtigung der Schalt- und Leitverluste, sowie der Verluste der passiven Komponen-
ten berechnet werden.

3.1 Auswahl der Leistungshalbleiter

3.1.1 Strombelastung

Zur Auswahl der Leistungshalbleiter und zur spateren Berechnung der Leitverluste
missen die Mittel- und Effektivwerte der Strome in den Leistungstransistoren und -
dioden ermittelt werden.



50 Systemdesign

Aufgrund der Dreiphasen-Symmetrie der Eingangsspannungen und der identen
Struktur der drei Eingangsphasen des Konverters konnen die Betrachtungen auf eine
Phase beschrinkt werden. Wie im vorhergehenden Kapitel gezeigt wurde, ist die
Leitdauer des Transistors Sy fiir alle Sektoren gemaiss (2.30)

u
Oeir.sr(Pc1) =M - ‘ 5LR‘ =M -|cos | 3.1)
cl

Fiir konstanten Zwischenkreisstrom 7 ergibt sich daraus der lokale Mittelwert
ISR avg (@c))=1" 5leit,SR (@c))=1-M - ‘COS ¢c1‘ (3.2)

und schliesslich der globale Mittelwert des Transistorstromes iiber eine Netzperiode
27 -
1 21
ISR’avg:I-M-—J"cosgoCl‘d(oCl:—N. (3.3)
27 V4

Der lokale Effektivwert des Transistorstromes lasst sich mit
lgR,rms (Pc1) = I’ 51eit,SR (1) = I*-M- ‘COS (0c1‘ (3.4)

berechnen, also durch Multiplikation des lokalen Mittelwertes (3.2) mit dem kon-
stanten Wert /. Ebenso erhélt man den globalen Effektivwert {iber Multiplikation des
globalen Mittelwertes mit /:

T 272

1
I, =1*-M — dop =—2- 3.5
SR ,rms 21 z.; ‘COS @Cl‘ bci M ( )

Die Moduldioden Dy y+ und Dg, haben aus Symmetriegriinden in sechs der zwolf
Sektoren dieselbe Leitdauer ., sz wie der Transistor Sz und fithren wéhrend der
iibrigen Sektoren keinen Strom. Fiir die beiden Moduldioden Dy y., Dg. gilt dasselbe
in umgekehrter Form. Daher sind die globalen Mittelwerte und die Quadrate der
globalen Effektivwerte aller Moduldioden {iber eine Netzperiode

1% [
IDM,avg =I-M ‘g_ﬂcoﬂoa‘d(f’a :7]\]- (3.6)
0
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17 I?
IéM,rms :]2 -M 'EJ“COS(DCI‘CZ(DCI :M—N’ (37)
0

Die Freilaufdiode wird im ersten Sektor dann leitend, wenn der Transistor Sp nicht
leitet, d.h.

Oteit,or (Pc1) =1-M - ‘“?1,13‘ :l_M"COS(/’Cl‘- (3.8)
’ Ue

Der lokale Mittelwert des Freilaufdioden-Stromes im Sektor 1 ist also
IDF avg (@c))=1" 5zeit,DF (@c))=1" (1 -M- ‘COS (Pc1‘) (3.9)
und das Quadrat des lokalen Effektivwertes
ilz)F,rms (@c)) = I Oeit sk (Pc1) = I’ (1 -M - ‘COS (PC1D . (3.10)

Aufgrund der Symmetrie der drei Phasen wiederholt sich der Verlauf von ipg . und
iprms fur alle folgenden Sektoren Der globale Mittelwert und das Quadrat des globa-
len Effektivwertes konnen daher durch Mittelung iiber den ersten Sektor gefunden
werden:

670 3y (1 3
IDF,avg :1‘; .([ (I_M"COS(PC1Dd¢C1 = _%:IN(H_;Ja (3.11)
5 5 67[/6 " 1 3
Ipr rms =1 " I (I—M“COS(PClDd(Da:IN v Mozl (3.12)

Die so gefundenen analytischen Beziehungen fiir die Mittel- und Effektivwerte der
Strome in den Halbleitern des Buck-Eingangsteils sind in Abbildung 3.1 zusammen-
gefasst.
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I :[_ —e—
Di,avg -
7 1 3
I i rms = N ]DFavg ]N(___)
v = g M
- - [1 3
IpFrms=In IRy
A D; M= ME
21
IS,avg ==X
2 A
IS,rms: M]Z']N

Abbildung 3.1: Mittelwerte und Effektivwerte der Strome der Leistungshalbleiter des Eingangstei-

les.

Fiir den Boost-Ausgangsteil lassen sich die Strombelastungen einfach berechnen.
Der Mittelwert des Stromes im Boost-Schalter Sp ist direkt vom Tastverhiltnis op

abhéngig
ISB,an:I.é‘B' (3.13)

Mit dem Stromiibersetzungsverhiltnis des Boost-Konverters

I U 1

(3.14)

ergibt sich die Abhdngigkeit des Mittelwerts des Stromes im Boost-Transistor vom
Ausgangsstrom /)

1)
1 =1, —2—. 3.15
SB.,avg 0 1— 53 ( )
Das Stromeffektivwertquadrat berechnet sich zu
Py =18y =12 —28 3.16
SByms —+ "¢ —40 " (3.16)

(1-6,)"
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Analog dazu konnen schlieBlich auch der Mittelwert und das Quadrat des Effektiv-
wertes des Stromes in der Boost-Diode Dy ermittelt werden

Ipgag =1-(1-65)=1, (3.17)

1

(1-05)

Die analytischen Beziehungen fiir die Strombeanspruchung der Bauelemente des

Ipgyms =17 -(1-85) =15 - (3.18)

Boost-Konverters sind in Abbildung 3.2 grafisch zusammengefasst.

1 Ly Dy I,
> .o
\
\ IDB,avg :[0
1
IDB,rms :IO s
I =] i JE SB +E C 1_5
SB.,avg 0 -5 / — -7 0

Vs
]SB,rmS :IOS
L

0-

Abbildung 3.2 Mittelwerte und Effektivwerte der Strombelastungen der Leistungshalbleiter der
Boost-Ausgangsstufe des Buck+Boost-Konverters.

Die Abhingigkeit der Strommittel- und Stromeffektivwerte der Leistungshalbleiter
von der Eingangsspannung Uy ;s 1st in Abbildung 3.3 gezeigt. Die fiir die Dimen-
sionierung relevanten Maximalwerte, die an einer der beiden Grenzen des Eingangs-
spannungsbereiches auftreten, sind in TABELLE 3.1 zusammengefasst.



54 Systemdesign

18.0
16.0
IDB,VWIS
140 T ISB,rm.&‘
[A] \ ]DBav
12.0 \\’ :
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Abbildung 3.3: Abhingigkeit der Mittel- und Effektivwerte der Strombelastungen in den Leis-
tungshalbleitern von der Eingangsspannung.

TABELLE 3.1

Zusammenfassung der Minimal- und Maximalwerte der Strombelastungen der Halbleiter fiir
minimale und maximale Eingangsspannung

UNl-l,rms M 1) IN ISi,avg ]Sl',rms IDi,avg ]Di,rms ]DF,avg IDF,rms ISB,avg ISB,rms IDB,avg IDB,rmx

\Y - - A A A A A A A A A A A

208 |09 (043[19.5]125]165| 6.2 11.6 3 81 | 94 | 144 | 125 | 165

480 |0.67| O |84 | 53 | 82 | 2.7 5.8 45 | 7.5 0 0 12.5 | 125
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3.1.2 Sperrspannungsbeanspruchung

Es werden nun die maximalen Sperrspannungsbeanspruchungen der Leistungshalb-
leiter ermittelt um schliesslich eine Auswahl der Komponenten treffen zu konnen.
Dafiir ist es wieder ausreichend, lediglich den ersten Eingangsspannungssektor zu
betrachten, da sich die Verhiltnisse aufgrund der Phasensymmetrie fiir die folgenden
Sektoren wiederholen. In Abbildung 3.4 sind die in Sektor 1 auftretenden Schaltzu-
stinde s; = (101), (110) und (010) des Buck-Eingangsteiles dargestellt’. Dabei sind
die jeweils an den Halbleitern auftretenden Sperrspannungen eingezeichnet.

Die Maxima der verketteten Eingangsspannungen betragen im Sektor 1 (¢¢; =
0...1/6) geméss Abbildung 3.4

UCLRT max,0..7/6 = uCl,RT‘(%lzﬁ/@ = \/g : Uc1 =679V, (3.19)

Ue1Rs max0..2/6 TUCLRS |, _g) T 1.5-Uc; =588V, (3.20)
3

Uct,sT,max,0..2/6 = UclsT ‘(%_ﬂ/@ BT Ue =339V, (3.21)

daraus ergeben sich die maximalen Sperrspannungen fiir die Halbleiter:

Unax.si = UC1rS.max0.z/6 = 1.5-Ucp = 588V, (3.22)
Unnax,Di,N+ = UC1LRS max,0..7/6 =1-3 Ucy =588V, (3.23)
U max,Di+ — YC1L,RT ,max,0..7/6 = \/5 . UCI =679V, (3.24)
Unmax.pF =UC1RT max.0..7/6 = V3-0, c1 =679V, (3.25)

Unter Berticksichtigung von Schaltiiberspannungen, die in der Praxis bei hoher
Schaltgeschwindigkeit Werte von etwa AU = 150V annehmen konnen, sind daher
Bauelemente mit einer Sperrspannungsfestigkeit von zumindest 900V auszuwihlen.

: Unter Vorgriff auf das schlussendlich verwendete schaltverlustoptimale Verfahren SLO (siehe
Kapitel 4) werden hier nur diese drei Schalterkombinationen untersucht.
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Der Transistor und die Diode des Boost-Teiles sind bei einer Ausgangsspannung
von U, =400V mit einer Nennsperrspannung von

Unax.s8 = Umax.pp =Up =400V (3.26)
belastet, daher kann bei der Auswahl der Komponenten unter Beriicksichtigung von

Schaltiiberspannungen auf Halbleiter mit 600V Sperrspannungsfestigkeit zuriickge-
griffen werden.

U
Ucrr ] CLR

Y~

>
>

) ucirs ) Uuci Rt ) Ucrrs ) UCLRT
Ucyrs
|.. |-. ) ucirr |-. |-. ) CLRS
ucisr C
) Uci,ri| ) Ucy st ) Ucirs

S Uuclr [
R S T R N

-«
A

Ucys

@ 5=(101) (b) 5=(110)

) ucisr

Uucirs (
A
0
Ucisr (

) Uucirs

o

N

() 5=(010)

o
~o

Abbildung 3.4: Sperrspannungen an den Halbleitern fiir die drei im Sektor 1 auftretenden Schalt-
zustdnde. Wenn an einem Halbleiter keine Sperrspannung eingezeichnet ist, ist diese Null.
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3.1.3 Auswahl der Leistungshalbleiter

Mit den in den vorhergehenden Abschnitten ermittelten Strom- und Spannungsbelas-
tungen konnen nun die Halbleiter ausgewihlt werden. Fiir die Realisierung eines
Briickenzweiges des Buck-Eingangsteiles wurden der Transistor und die vier Dioden
in einem Leistungsmodul integriert [20]. Dies ermoglicht im Vergleich zu diskreter
Realisierung eine weitaus kompaktere Bauweise. Das Leistungsmodul ist in
Abbildung 3.5 gezeigt. Auf Grund der hohen Strombelastung bei kleiner Eingangs-
spannung wurden hier zur Aufteilung des Stromes zwei IGBTs parallel geschaltet.
Die verwendeten Komponenten sind in zusammengefasst. Weitere Details sind in
den Datenbléttern ersichtlich [21],[22],[23]. Da am Boost-Schalter als maximale
Sperrspannung die Ausgangsspannung auftritt, kann ein 600V-MOSFET-Schalter
verwendet werden.

Die verwendeten Halbleiter-Komponenten sind in TABELLE 3.2 aufgelistet.

Abbildung 3.5: Schaltschema (links), internes Layout (Mitte) und Gehéuse des Leistungsmoduls
zur Integration samtlicher Leistungshalbleiter eines Briickenzweiges.
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TABELLE 3.2

Fiir die Realisierung des Leistungsteiles verwendete Halbleiter-Komponenten

Komponente Spezifikationen
IGBT - MODUL VUI31-12N1, 1200V, 65A
Modul-IGBT S; Ucgo= 1V, rep = 60me,
, Diode - MODUL VUI31-12N1, 1200V, 25A
Modul-Dioden D;, Ur=1.65V, rp= 18mo,
Diode D RHRP30120, 1200V, 30A
d Ur=0.97V, rp=24mQ  k;,.=5ul/A
SPW47N60C3, 600V, 47A
Boost-MOSFET S Rpsox = 70mQ Kron=30WI/A, ko5 = 8.3uJ/A
Boost-Diode Dy 30EPHO06, 600V, 30A

Ur=0.67V,rp=150mQ  k;,,=3.2 pJ/A

3.2 Analyse des Schaltverhaltens

In diesem Abschnitt soll ndher auf das Schaltverhalten der Leistungshalbleiter des
Buck-Eingangsteiles eingegangen werden. In Verbindung damit ist die Analyse der
Verdrahtungsinduktivitdaten innerhalb des Moduls und zwischen den Phasen auf der
Leiterplatte wichtig, da diese Induktivititen bei den Kommutierungsvorgingen
wesentlich die auftretenden Uberspannungen bestimmen. Anschliessend werden die
Gate-Vorwiderstinde fiir Ein- und Ausschalten der Schalter so ausgewdhlt, dass
geringe Schaltiiberspannungen und —strome sichergestellt werden. Das Ziel der dann
folgenden Schaltverlustmessungen ist es, die auftretenden Schaltverluste in Abhén-
gigkeit vom Arbeitspunkt, d.h. als Funktion der geschaltete Spannung und des ge-
schalteter Stroms zu ermitteln. Das Wissen tliber die Schaltverluste dient schliesslich
als Basis fiir die Wahl der Schaltfrequenz, wobei versucht wird einen Kompromiss
zwischen hoher Leistungsdichte (bei hoher Schaltfrequenz auf Grund kleinerer
passiver Komponenten) und hohem Wirkungsgrad (bei niedriger Schaltfrequenz auf
Grund geringerer Schaltverluste) zu erreichen.
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3.2.1 Analyse des Leistungsmoduls

Die Verwendung von Leistungsmodulen hat im Wesentlichen drei Vorteile gegen-
iiber diskreter Realisierung:

o Kompaktere Bauform — im vorliegenden Fall wiirden diskrete Elemente in
T0O247-Gehdusen fast den doppelten Platzbedarf aufweisen.

e Einfachere Bestiickung (Einzelhalbleiter des Moduls sind gegeniiber der Mon-
tagefliche isoliert) und damit geringere Kosten — der gesamte Buck-
Eingangsteil besteht nur mehr aus drei Modulen und einer Freilaufdiode.

e Geringere Verdrahtungsinduktivititen und damit geringere Schaltiiberspan-

nungen

Demgegeniiber stehen folgende Nachteile:

e Bei Fehlfunktion eines Elementes muss das gesamte Modul ausgetauscht wer-
den

e Oft sind nicht die Halbleiter der aktuellsten Technologie in Modulform ver-
fligbar, was geringfiigige Einbussen im Wirkungsgrad nach sich zieht.

Aus letzterem Grund wird in Kapitel 8 fiir die Bewertung des Systems neben der
Realisierung mit Leistungsmodulen auch eine Realisierung mit diskreten Halbleiter-
elementen neuester Technologie betrachtet.

Um die inneren Verdrahtungsinduktivitdten zwischen den Anschliissen des Moduls
zu analysieren, kann dies nicht durch Messung an einem geschlossenen Modul
mittels eines herkdmmlichen Impedanzanalysators bewerkstelligt werden, da zwi-
schen sdmtlichen Anschliissen Leistungsdioden im Sperrzustand liegen. Daher
wurden an einem offenen, nicht bestiickten Modul die entsprechenden Bonding-
Verbindungen wie in Abbildung 3.6 gemaiss der Original-Anordnung gelegt. Somit
konnten die Kommutierungswege mittels Impedanzanalysator [29] leicht ausgewer-
tet werden.

Falls die Module nicht in offener Form verfligbar wéren, miisste die Messung mittels
eines Impedanzanalysators mit integrierter Gleichstromquelle, mit der die Dioden
leitfahig gemacht werden, durchgefiihrt werden. Eine weitere Moglichkeit wire eine
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Messung in einem Resonanzkreis, bei der aus der Schwingfrequenz auf die Kommu-
tierungsinduktivitidt geschlossen werden konnte. In jedem Fall konnen Verfahren,
wie sie zur Ermittlung von parasitaren Parametern fiir Module, die nur Transistoren
enthalten [24],[25], nicht verwendet werden.

Abbildung 3.6: Offenes Leistungsmodul ohne Leistungshalbleiter. Die Bonding-Verbindungen im
linken Bild entsprechen dem positiven Pfad (5—2), rechts sind die Verbindungen fiir den negati-
ven Pfad (1—5) gelegt.

Wenn nun eine Phase mit der positiven Zwischenkreisschiene verbunden wird (wie
z.B. die Phase R wihrend ¢;y; und J;;9 im ersten Sektor), so ist der Pfad vom An-
schluss 5 iiber die Diode Dy, die IGBTs S und die Diode D; bis zum Anschluss 2
fiir die Bestimmung der Induktivitit relevant. Die Linge dieses Pfades misst 90mm
und der gemessene Induktivititswert betragt Ly,q.5.o = 33.7nH (siehe Abbildung
3.7). Fiir den Anschluss der Eingangsphase mit der negativen Zwischenkreisschiene
(wie z.B. fir die Phase S wihrend ;9 bzw. fiir die Phase T wihrend J;y; im ersten
Sektor) muss der Pfad vom Anschluss 1 iiber die Diode D_, die IGBTs S und die
Diode Dy. ausgewertet werden. Die Ergebnisse sind sehr dhnlich, die Lange betragt
hier 92mm und die Induktivitéat Ly, ;.5 = 37.6nH (sieche Abbildung 3.8).
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A: Ls SCHLE 588 pHsdiv EEF 39 nH 33.7331 nH

Impedanz

500k Frequenz (Hz) 110M

Abbildung 3.7: Induktivitdtsverlauf des offenen Moduls zwischen den Anschliissen 5 und 2.

37.68362 nH

Impedanz

500k Frequenz (Hz) 110M

Abbildung 3.8: Induktivitdtsverlauf des offenen Moduls zwischen den Anschliissen 1 und 5.

3.2.2 Analyse des PCB-Layouts

Nun werden die Kommutierungspfade auf der Leiterplatte ndher analysiert. Grund-
lage hierfiir ist das Layout des ersten Prototyps, wie er in Kapitel 7 kurz beschrieben
ist.

Wenn ein Schalter in einem stromfiihrenden Pfad ausgeschaltet wird, so muss der

Strom entsprechend der Spannungssituation in einen anderen Pfad kommutieren. In
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Abbildung 3.9 (links) ist das fiir das Ausschalten des Transistors Sk und die entspre-
chende Kommutierung des Stromes / in den Zweig S gezeigt (wie sie in Sektor 2
auftritt). Beim Kommutierungsvorgang muss der Strom / die Induktivitit der schraf-
fierten Flache iiberwinden, welche es nun zu messen gilt. Abbildung 3.9 (rechts)
zeigt noch die Kommutierung zwischen einem aktiven Zustand (Phasen S und T
leitend, wie sie ebenfalls in Sektor 2 auftritt) in den Freilaufzustand.

Ler_sr Lsr_pr
[ ’ 4 [ "
+ D,
P A \
Dy. E Dy.
L€V EE G G s T L &
D. D
 Cuy Ay G LMY )
Il Il Il I
I I
Il Il
o [e] (o] o (o] [o]
R S T R S T

Abbildung 3.9: Auf der Printplatte eingeschlossene Fldchen wéahrend der Kommutierung zwischen
zwei aktiven Zustinden (links, fiir den Ubergang 8;9; — &;;) bzw. von einem aktiven Zustand in
den Freilauf (rechts, fiir den Ubergang &;; — o).

Soll die Verdrahtungsinduktivitdt ausgewertet werden, so muss dies an der Printplat-
te ohne Bestlickung der Module durchgefiihrt werden. Fiir die Messung der Indukti-
vitdt Lgr_sr (siche Abbildung 3.9) muss daher wie in Abbildung 3.10 gezeigt ein
Modul iiberbriickt werden und am anderen Modul gemessen werden. Fiir den in
Abbildung 3.9(a) gezeigten Fall sind die Eingangsphasen R und S jeweils mit der
positiven Zwischenkreisschiene verbunden werden, daher sind als Anschlusspunkte
die Anschliisse 2 und 5 der Module zu wéhlen
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Kurzschluss

Messpunkt

| |C1,RS ||C1,ST
[ [

I
I
S CYI,RT !
R S T

Abbildung 3.10: Setup zur Messung der Kommutierungsinduktivitdt Lgr,s7 .

Der Kurzschluss des Moduls der Phase S wird hier durch eine leitende Drahtverbin-
dung bewerkstelligt, die natiirlich mit ihrer Induktivitit L, ebenfalls zur gemessenen
Gesamtinduktivitit beitrdgt. Diese kann jedoch, wie gleich gezeigt wird, in der
Kalibrierung kompensiert werden.

Der Impedanzanalysator stellt einen Messadapter zur Verfligung, dessen bewegliche
Ground-Verbindung (siche Abbildung 3.11 links) die Messung von kleinen Indukti-
vititswerten wie im vorliegenden Fall jedoch betrdchtlich beeinflusst. Daher wurde
eine spezielle Adapterspitze konstruiert (siche Abbildung 3.11 rechts), deren Lénge
fix ist und exakt dem Abstand der Modulanschliisse 2 bis 5 entspricht (flir die Mes-
sung zwischen den Anschliissen 1 und 5 wurde ein weiterer Adapter konstruiert).
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Messspitze

- . Messspitze
GND '

GND

Abbildung 3.11: Messung der Kommutierungsinduktivititen mittels speziellem, auf die Messdis-
tanz angepassten Messadapter (rechts) statt des beweglichen Messgrounds (links).

Die Kalibrierung kann nun wie in Abbildung 3.12 gezeigt erfolgen: Zunéchst wird
separat die Messung einer Drahtverbindung mit diesem Messadapter durchgefiihrt.
Damit wird die Induktivitit L, der von Messadapter und Drahtverbindung einge-
schlossenen Schleife ermittelt. Dies entspricht dem Induktivitatswert L,, der bei der
Messung gemadss Abbildung 3.10 zusitzlich zur Induktivitit der Leiterbahn auftritt.
Wird der Induktivitdtswert L, mittels Kalibrierung auf Null abgeglichen, so kann mit
der nachfolgenden Messung (Abbildung 3.12 rechts) an den Modulanschliissen der
Phase R und bei Kurzschluss des Moduls der Phase S rein der Induktivitiatswert der
Leiterbahn ermittelt werden.

GND Messanschluss Messanschluss
~ / GND / e

Drahtverbindung —

~

Ly 5 2

Abbildung 3.12: Setup zur Kalibrierung der Messung der Kommutierungsinduktivititen.
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Auf diese Weise konnen sdmtliche Kommutierungsinduktivititen zwischen zwei
Phasen und von zwei Phasen zur Freilaufdiode gemessen werden. Um eine mog-
lichst gute Phasensymmetrie und gleichmassige Aufteilung der Schaltverluste zu
erreichen, wurde beim Layout speziell darauf geachtet, moglichst gleiche Verhilt-
nisse fiir alle drei Phasen zu erzielen. In Abbildung 3.13 ist die Leiterplatte abgebil-
det und die Positionen der Leistungsmodule sowie der Kondensatoren ist einge-
zeichnet. Naturgemadss ist eine perfekte Symmetrie der Leiterbahnen der drei Phasen
fiir eine Leiterplatte mit nur zweifacher Beschichtung nur bedingt mdglich, eine
Verbesserung kann hier durch ein Multi-Layer-Board erzielt werden. Daher wurde
fiir das in Kapitel 7 vorgestellte Redesign des Konverters ein 6-fach-Multi-Layer-
Board verwendet.

Abbildung 3.13: Unbestiickte Leiterplatte des ersten Hardware-Prototyps, an dem die Induktivi-
tatsmessungen durchgefiihrt wurden (Ansicht von oben).

Nichtsdestotrotz weichen die gemessenen Induktivitidtswerte fiir die diversen Kom-
mutierungsvorginge nicht allzu stark voneinander ab, wie in TABELLE 3.3 ersichtlich
ist. Die Messwerte wurden bei einer Frequenz von 10MHz ermittelt. Die drei Filter-
kondensatoren wurden dabei bestiickt, d.h. explizit in der Messung beriicksichtigt.
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Wenn die Filterkondensatoren kurzgeschlossen werden, ergeben sich durchwegs um
etwa 10nH iiber den in TABELLE 3.3 liegende Messwerte, da die Kondensatoren in
diesem Bereich (die Resonanzfrequenz der Kondensatoren liegt bei f,.;c = 900kHz)
schon induktives Verhalten zeigen. In Abbildung 3.14 ist beispielhaft der Induktivi-
tatsverlauf von Lgz_,sr dargestellt.

Es zeigt sich eine klare Abhéingigkeit der Verdrahtungsinduktivitit von der Lénge

der Leiterbahn. Die ldngenspezifischen Induktivitdtswerte liegen im Bereich

Eine Mittelung iiber alle Induktivitdtswerte ergibt den mittleren langenspezifischen

Induktivitatswert:

Lpcp gvg =0-4nH/mm, (3.28)

TABELLE 3.3

An der Leiterplatte gemessene Induktivititswerte und entlang der Leiterbahn gemessenen Langen
fiir simtliche Kommutierungen wéhrend der 12 Sektoren

Sektor | Ubergang I(‘I?:E)e Ind'(lll:g;’itat Ubergang I(';I:E)e Indl;ll:g;itat
1 RT—RS 253 94.1 RS—FL 298 119.5
2 RT-ST 266 99.9 ST<FL 287 109.8
3 ST—RT 266 99.9 RT+FL 352 156.5
4 ST—~SR 312 131.6 SR—FL 304 124.9
5 SR-ST 312 131.6 ST—~FL 287 109.8
6 SR—TR 247 92.3 TR<—FL 344 144.2
7 TR<-SR 247 92.3 SR+—FL 304 124.9
8 TR-TS 269 102.0 TS—FL 283 106.1
9 TS—TR 269 102.0 TR<—FL 344 144.2
10 TSRS 304 128.7 RS—FL 298 119.5
11 RS-TS 304 128.7 TS—FL 283 106.1
12 RS—RT 253 104.1 RT—FL 352 156.5
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Abbildung 3.14: Induktivititsverlauf der Kommutierungsinduktivitét Lgr—sr.

Die gefundenen Werte fiir die Verdrahtungsinduktivititen auf der Leiterplatte sowie
innerhalb der Module beeinflussen wie gesagt den Kommutierungsvorgang und
damit die entstehende Schaltiiberspannung und infolgedessen wiederum die entste-
henden Schaltverluste. Der Zusammenhang zwischen Induktivitidtswert und Schalt-
iiberspannung wird hier abschliessend noch an einem Beispiel gezeigt.

Zunéchst sei der Ausschaltvorgang der Phase R in Abbildung 3.15 (links) betrachtet.
Es findet hier eine Kommutierung von der Phase R zur Phase § statt, wie sie in
Abbildung 3.9 (links) gezeigt wurde. Zum Zeitpunkt des Spannungsmaximum kon-
nen eine Schaltiiberspannung von AU = 90V und eine Stromabfallsrate von di/dt =
520A/us gemessen werden. Dies ergibt eine Induktivitdt von

, _AU __ 80V
Rell ™ dijdt — 467A/us

=171.4nH. (3.29)

Fiir das Wiedereinschalten der Phase R in Abbildung 3.15 (rechts) kann die Strom-
anstiegsrate etwa in der Mitte des Kommutierungsvorganges sehr gut ausgewertet
werden. Hier ist die Sperrspannung schon von 375V auf 240V reduziert und die
Stromanstiegsrate ist hier di/df = 833 A/us, daher errechnet sich die Induktivitét zu
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AU 375V 240V

Ly, = = ~162.1nH . (3.30)
" dildt 833A/us

Im Vergleich dazu erhdlt man mit den Ergebnissen aus den beschriebenen Messun-
gen des Moduls und der Leiterplatte fiir beide Kommutierungsvorgénge

also eine sehr gute Ubereinstimmung.

LeCroy - LeCroy

dildt = 833A/ps

L0t dildi=467A/s Uy =375V pdeeene i o

N i PRAPERTY
I S R *1 b L R A S S

e
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1
/ L J Lo
: TIVEVRTITY MTNREOR SRTIRERY PO | ' . - Y. 4 L7 VRO POV TP

[ . B.2ps 1.8 A [ .2ps 10.0 ki NORMAL B B.2ps 10.8A [ .2ps 10.9 ki NORMAL

Abbildung 3.15: Strom- und Spannungsverldufe fiir den Ausschaltvorgang (links) bzw. Einschalt-
vorgang (rechts) zur Verifizierung der Induktivititsmessungen an der Printplatte (Spannungen
100V/Div, Strome 10A/Div, Leistungen 10kW/Div, Zeitskala 200ns/Div).

3.2.3 Setup fiir die Schaltverlustmessungen

Um die Schaltverlustenergien in Abhédngigkeit der geschalteten Spannungen und des
geschalteten Stromes zu ermitteln, wurde das in Abbildung 3.17 dargestellte Setup
verwendet. Anstatt der drei Phasenspannungen werden die Werte der zu schaltenden
verketteten Eingangsspannungen mittels zwei DC-Spannungsquellen fix eingestellt.
Es wurde die zwischen den Phasen R und T betriebsméssig maximal auftretenden

Spannung

Uy =750V (3.32)
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eingestellt (Uy 1 mat10% = 750V) und verschiedene Werte fiir die verkettete Span-
nung ugs betrachtet

Upg =0V...750V (3.33)
Damit kann der gesamte Spannungsbereich (vgl. Abbildung 2.7) fiir die Kommutie-

rung zwischen zwei Phasen und fiir die Kommutierung zwischen einem aktiven
Zustand und dem Freilaufzustand untersucht werden.

ol
2
. @ — *DKS w% K oxo = []n
RT

%]

Abbildung 3.16: Setup fiir die Schaltverlustmessungen mit DC-Spannungsquellen anstatt der

Netzspannungen. Die Sperrschicht-Temperatur wird iiber den Heizwiderstand Ry eingestellt.
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Abbildung 3.17: Fiir die Schaltverlustmessungen verwendetes Pulsmuster.
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Es wurde das Pulsmuster aus Abbildung 3.17 verwendet. Da mit (3.32) und (3.33)
stets ug > ug > ur gilt, sind wihrend der Zeit ¢, (siche. Abbildung 3.17) die Phasen
R und T stromfiihrend und der DC-Strom steigt in erster Ndherung linear mit

d gy _T50V

=3.75A/10us (3.34)
dt L, 2mH

an. Damit kann der gewiinschte, zu schaltende Strom [/ iiber entsprechende Wahl von
t.ise €Ingestellt werden:
(=Lt (3.35)

rise
UpT

Zum Zeitpunkt ¢, wird der Transistor Sz abgeschaltet und der Strom / kommutiert
vom Zweig R in den Zweig S. Die fiir die Schaltverluste massgeblich Spannung ist
dabei die verkettete Spannung ugs. Durch Abschalten des Leistungstransistors Sr
zum Zeitpunkt 7, ldsst sich der Freilaufzustand einstellen und die hier massgeblich
Spannung ist die verkettete Eingangsspannung usr. Das Einschalten der Phase 7' zum
Zeitpunkt #; beendet den Freilaufzustand und der Strom kommutiert wieder zu den
Phasen S und 7. Abschliessend wird zum Zeitpunkt ¢, wieder Si eingeschaltet, wo-
durch der Strom / wieder von Phase S zur Phase R kommutiert. Es konnen also fiir
das Ein- und Ausschalten sdmtliche Kommutierungsvorginge zwischen zwei aktiven
Zustinden und zwischen einem aktiven Zustand und dem Freilaufzustand analysiert
werden. Die Zeitdauer ¢, zwischen den einzelnen Schaltbefehlen (siehe. Abbildung
3.17) ist gross genug zu wahlen, damit die Ein- bzw. Ausschaltvorgidnge bereits vor
dem Anlegen eines weiteren Schaltzustandes abgeschlossen sind, andererseits sollte
sich der DC-Strom wihrend 4, nicht wesentlich verdndern. Hier wurde #; = 3.3us
gewihlt. In Abbildung 3.18 sind Strom- und Spannungsverldufe fiir eine derartige
Pulsfolge fiir / = 20A und Ugs = Usy = 375V gezeigt.

Zur Messung der Strome in den Briickenzweigen wurden Stromsensoren, welche zur
Strommessung eines mit 500kHz schaltenden Stromrichtersystems realisiert wurden,
konstruiert (siche Abbildung 3.19). Aufgrund des geringen Abstandes zwischen den
Modulen und der Leiterplatte (5.5mm, entspricht der Hohe der Anschluss-Pins der
Module) miissen diese sehr flach ausgefiihrt werden.
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Die Leistungselemente wurden anstatt auf dem Kiihlkorper auf einem beheizbaren
Blech montiert, dessen Temperatur liber Heizwiderstinde eingestellt im Bereich 7; =
(25...125)°C werden konnte. Nachdem in der Versuchsanordnung lediglich wenige
Pulsfolgen durchgefiihrt wurden und keine wesentlichen Schaltverluste entstanden,

konnte somit die Sperrschichttemperatur in diesem Bereich eingestellt werden.

letroy Wu(t)
s e

irec,S (t)

ipr(?)

M z2ps toky B Zps20.8A [ 2psza.@p D 2pszooA O MNORMAL

Abbildung 3.18: Verlauf der Zwischenkreisspannung an der Freilaufdiode u, des Eingangsstromes
der Phase R i, der Phase S i,..s und des Stromes in der Freilaufdiode ipr fiir das Pulsmuster aus
Abbildung 3.17 (Spannung 1kV/Div, Strome 20A/Div, Zeitskala 2us/Div).

Abbildung 3.19: Stromsensor zur Messung der Modulstrome.
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3.2.4 Auswahl der Gate-Vorwiderstinde

Die Wahl der Gate-Vorwiderstinde hat ebenfalls besonderen Einfluss auf das
Schaltverhalten und damit auf die Schaltverluste des Konverters. Das Ziel bei der
Selektion ist daher in erster Linie die Minimierung der Schalverlustenergien fiir das
Ein- und Ausschalten der Transistoren E,, bzw. E,; andererseits miissen auch die
Uberstrome und —spannungen beachtet werden und geben Grenzen fiir die Wider-
standswerte vor.

In Abbildung 3.20 ist das Einschalten eines Transistors fiir zwei unterschiedliche
Gate-Vorwiderstdnde oszillographiert. Einerseits ist ersichtlich, dass fiir kleinere
Gate-Vorwiderstdnde der Einschaltvorgang schneller vor sich geht, was die Verlust-
energie verkleinert. Andererseits wird auch der Spitzenwert des Riickwirts-
Erholstroms (reverse recovery current) wesentlich grésser, was die Schaltverlust-
energie wiederum vergrossert. Insgesamt kann jedoch ein Absinken der Schaltver-
lustenergien E,, fiir kleinere Gate-Widerstinde festgestellt werden. Die in
Abbildung 3.20 dargestellten Messungen wurden bei der betriebsmédssig maximal
auftretenden Spannung (Uy s mat10% = 750V), dem maximal zu schaltenden Strom
({ = 20A) und der maximalen Sperrschichttemperatur (7}, = 125°C) durchgefiihrt,
was fiir den Uberstrom den worst-case Betriebspunkt darstellt.

LeCroy 1 lecroy

R; =270 R; =10Q_

it ! it

SN AR O I /I
AN 0 t -
" A o 4 LS o

p(t) =

A .2 ps 268 W Zps 200 A [ .2ps 2000 ki 0 NORMAL A 2psz2eB v B 2ps208 A [ .2ps 2000 ki 0 MNORMAL

Abbildung 3.20: Einschaltvorgang zur Auswahl des Gate-Widerstandes fiir ugs = 750V, I = 20A, T;
= 125°C (Spannungen 200V/Div, Strome 20A/Div, Leistungen 20kW/Div, Verlustenergien
5mJ/Div, Zeitskala 200ns/Div).
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Abbildung 3.21: Ausschaltvorgang zur Auswahl des Gate-Widerstandes fiir uzs = 750V, I = 20A,
T; = 25°C (Spannungen 200V/Div, Strome 20A/Div, Leistungen 20kW/Div, Verlustenergien
Sml/Div, Zeitskala 200ns/Div).

In Abbildung 3.21 ist der Ausschaltvorgang fiir zwei unterschiedliche Gate-
Vorwiderstinde aufgezeichnet. Wie zu erwarten verkiirzt sich die Schaltzeit fiir
kleinere Gate-Widerstinde. Uberraschenderweise wird aber auch die Uberspannung
mit kleineren Gate-Widerstandswerten verkleinert. Insgesamt sinken die Ausschalt-
verluste E,; fir kleinere Gate-Widerstinde. Wieder tritt der worst-case Betriebsfall
fiir maximale Spannung (U = 750V) und maximalen Strom (/ = 20A) auf, jedoch bei
minimaler Sperrschichttemperatur (7, = 25°C).

Die Abhingigkeit der Uberspannungen und Uberstrome vom Gate-Widerstand ist in
Abbildung 3.22 dargestellt und in Abbildung 3.23 sieht man die Schaltverlustener-
gien fiir verschiedene Gate-Widerstinde, in beiden Fillen fiir den jeweiligen kriti-
schen Arbeitspunkt ausgewertet. Offensichtlich fiihrt sowohl fiir das Ein- wie auch
das Ausschalten ein minimaler Gate-Widerstand auf minimale Schaltverluste. Je-
doch ist die thermische Grenze des Ausgangsstroms des verwendeten Gate-Treibers

fiir den Dauerbetrieb zu beriicksichtigen, was die Gate-Widerstinde auf

Rg on = R o =100 (3.36)

nach unten beschriinkt. Damit erhiilt man eine maximale schaltfrequente Uberspan-

nung von
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und einen maximalen Spitzenwert des Riickwirts-Erholstromes von

AU, =70V

Al =52A.

Systemdesign

(3.37)

(3.38)

Dabher ist ein Einsatz von Snubber-Netzwerken [26] in diesem Fall nicht notwendig.
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Abbildung 3.22: Beim Ein- bzw. Ausschalten auftretende Uberstréme und —spannungen in Abhin-
gigkeit vom Gate-Widerstand (Uberspannung AU ermittelt fiir ugs = 750V, I = 20A, T; = 25°C,
Spitzenwert des Riickwérts-Erholstromes Al ermittelt fiir ugs= 750V, I =20A, T; = 125°C).
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Abbildung 3.23: Schaltverlustenergien beim Ein- bzw. Ausschalten in Abhdngigkeit vom Gate-

Widerstand (ermittelt fiir uzs =750V, I =20A, 7; = 125°C).



Systemdesign 75

Damit sind die Werte fiir die Gate-Widerstinde festgelegt und es konnen die Schalt-
verlustenergien fiir simtliche Spannungs- und Stromsituationen ausgewertet werden
um letztendlich den Gesamtwirkungsgrad des Konverters berechnen zu konnen.

3.2.5 Schaltverlustmessungen

Abbildung 3.24 zeigt fiir die vorhin besprochene Pulsfolge beispielhaft fiir / = 20A
und Uzs = Usr = 375V die wesentlichen Strom-, Spannungs- und Verlustleistungs-
verldufe. Zunichst ist in Abbildung 3.24 (a) der Ausschaltvorgang zum Zeitpunkt #;
mit der charakteristischen Schaltiiberspannung zu sehen. Der Ausschaltvorgang zum
Zeitpunkt ¢, weist praktisch identischen Verlauf auf und ist daher nicht dargestellt.
Zu den Zeitpunkten ¢; und ¢, finden die Einschaltvorginge statt, die im Wesentlichen
vom Riickwirtserholverhalten der Dioden (Freilaufdiode Dy bei ¢; und Moduldiode
Dg. bei t;) gepriagt werden. In den Abbildung 3.24 (b)-(d) sind die Auswirkungen
des Einschaltvorganges fiir den Zeitpunkt ¢,, also die Kommutierung des Stromes
von Phase S zu Phase R, gezeigt. Der hohe Uberstrom stammt vom Riickwirtserhol-
strom /,, der Moduldiode Dgs. (siche Abbildung 3.24 (c¢)). Der Strom /,, verursacht
schliesslich auch Vorwiértserholverluste (forward recovery losses) in den Moduldio-
den Dy y+ und Dy (siche Abbildung 3.24 (d)).

Die Verldufe fiir den Einschaltvorgang des Schalters Sy nach dem Freilaufzustand
zum Zeitpunkt #; dhneln den hier gezeigten stark. Lediglich treten hier Vorwirtser-
holverluste in vier Moduldioden auf (Ds v+, Ds+, Dry. und Dr.).

Somit tragen zu den Zeitpunkten ¢; und ¢, lediglich die Ausschaltverluste der Tran-
sistoren S,ps-,5 bzZW. Sops—.p zu den Gesamtverlusten bei, wihrend zu den Zeitpunk-
ten ¢; und ¢, Einschaltverluste der Transistoren S,, p_.s und S,,s_s, Riickwértserhol-
verluste der Freilaufdiode Dg ., p_.s bzw. der Moduldiode D; ., s_.s und Vorwirtser-

holverluste der Moduldioden D, 4,4 p—.s und D; 4,4 s—.5 auftreten.
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Abbildung 3.24: Schalthandlungen fiir 7, = 125°C, Ugs = Usy = 375V und I = 20A (Spannungen
100V/Div, Strome 10A/Div, Leistungen 10kW/Div, Zeitskala 2us/Div). (a) Ausschalten des
Transistors Sg zum Zeitpunkt #;; (b) Einschalten des Transistors Sz zum Zeitpunkt 74 (c) Riick-
wirtserholverhalten der Moduldiode Ds; wihrend des Einschaltens von Sk zum Zeitpunkt #,; (d)
Vorwirtserholverhalten der Moduldioden Dy y+ und Dg+ zum Zeitpunkt ¢,.

Sdmtliche Verlustterme wurden fiir die Stromwerte
I=1[5A; 10A; 15A; 20A; 25A]

und die Spannungswerte

U, =[200V; 375V; 550V; 700V] ij = RS, ST, TR

messtechnisch ausgewertet. Die so erhaltene Messreihe bildet die Basis um eine
allgemeine Funktion fiir die Schaltverlustterme zu finden. Im Gegensatz zu vorange-
gangenen Untersuchungen, bei denen von vornherein nur eine lineare Abhingigkeit
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von Strom und Spannung angenommen wurde [27] oder komplexere Schaltverlust-
funktionen durch nachfolgende Mittelung der geschalteten Spannungen wieder auf
eine lineare Funktionen reduziert wurden [28], wurde hier simtlichen Verlusttermen
die allgemeine Verlustfunktion

W=k u-ivky u-it kg out vk utivksout i kg i+ ki (3.39)

mit den Parametern ;...k; zu Grunde gelegt. Die Verlustfunktion (3.39) beinhaltet
sowohl physikalisch sinnvolle wie physikalisch nicht direkt erkldrbare Terme. Die
Einbeziehung letzterer in die Verlustberechnung dient der hoheren Genauigkeit der
Approximation der Verlustfunktion an die Messwerte. Die Parameter fiir die er-
wiahnten Verlustenergien sind in TABELLE 3.4 zusammengefasst.

Schliesslich sind die gefundenen Funktionen fiir die Aus- und Einschaltverluste der
IGBTs (Abbildung 3.25 (a) und (b)), die Riickwartserholverluste der Moduldiode
(Abbildung 3.25 (c)) und die dadurch entstehenden Vorwértserholverluste
(Abbildung 3.25(d)) in Abhéngigkeit von Spannung und Strom in grafisch darge-
stellt. Die Messwerte sind dabei speziell durch Symbole gekennzeichnet.

TABELLE 3.4

Schaltverlustfaktoren ;.. .k, fir die einzelnen Verlustterme. S—S bedeutet dabei den Ubergang
zwischen zwei aktiven Zustinden und S—D bzw. S—D die Uberginge zwischen einem aktiven
und dem Freilaufzustand.

Time | Action ki 1 k; 21 ks 21 k42 1 k52 21 ks 1 k7 21
nWs(VA)" | nWs(VA™) | nWs(V')" | nWs(V°A)" | nWs(V°A")" | nWs(A) nWs(A")
t Syss 153.7 32°10° | 241°10° | 123107 5107 - -
t Sofs—p 222.8 3.5 769107 | -131°10° | 53°10° - -
15 SonDoss 116.2 2.2 5.3 213°10% | 54-107° - -
1 Son. 505 91.5 -1.9 1.4 19-10° 3.7°10° - -
5 | Drrevnpos 24.5 61-10° | -909-10° | 93-10° 23107 - -
ty D re,55 44.9 -625°10° | -164-10% | -10-107 18107 - -
t5 | Difuanos - - - 4.8°10° 80.8
ts | Difasos 12.1 3.5°10° 192.1
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Abbildung 3.25: Schaltverlustenergien fiir die Ein- und Ausschaltvorgdnge zu den Zeitpunkten ¢,
und #; fiir Ups =0...700V, I = 0...25A und T, = 125°C,; (a) Ausschaltenergie W5 ;5.5 des IGBTs
Sk zum Zeitpunkt ¢;; (b) Einschaltenergie W, s—s des IGBTs Sz zum Zeitpunkt z; (c) Riickwérts-
erholverlustenergie Wp; evs—s der Moduldiode Ds: wihrend des Einschaltens von Si zum Zeit-
punkt #4; (d) Vorwirtserholverlustenergie Wp;zwis—s der Moduldioden Dgy+ und D+ zum Zeit-
punkt 4.

3.2.6 Berechnung der Schaltverluste des Buck-Eingangsteiles

Nun sollen die gesamten Schaltverluste in Abhédngigkeit vom Arbeitspunkt des
Konverters berechnet werden. Die allgemeine Gleichung fiir die Schaltverlustener-
gien (3.39) beinhaltet die Arbeitspunktabhingigkeit in Form des Stromwertes i und
der geschalteten Spannung u. Der zu schaltende Strom i entspricht aufgrund der DC-
seitigen Stromeinpragung dabei direkt dem DC-Strom 1

_2._F
3 M'UN’

i=

(3.40)
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wihrend die geschaltete Spannung u aufgrund des sinusférmigen Verlaufs der Netz-
phasenspannungen zeitlich variiert. Da das verwendete Schaltmuster exakt dem
Pulsmuster des Sektors 2 entspricht, konnen die Schaltverluste fiir diesen Sektor
direkt ausgewertet werden. Die verkettete Spannung ugg tritt dabei als die zu den
Zeitpunkten ¢; und ¢, zu schaltende Spannung

u:uRS((p):\/g-ﬁNcos((p+%) fir t=¢ und ¢=¢, (3.41)

auf, wihrend die verkettete Spannung usy zu den Zeitpunkten ¢, und #; geschaltet
wird:

u:uST((p)zx/g-UNcos(go—%) fir t=¢, und t=t;. (3.42)

Die mittleren Verluste wiahrend des Sektors 2 lassen sich dann durch Integration
iiber das entsprechende Intervall ¢ = n/6... n/3 auswerten

/3

P=fs— j w(u,i)dg. (3.43)
/6

Fiir die Ausschaltverluste des Transistors ergibt sich daher

67r/3

PS,oﬁ‘,S—)S =fs ; WS off .S—S {uRS (go),[}dgo . (3.44)
/6

Die anderen Verlustterme konnen ebenso berechnet werden.

Bei der so durchgefiihrten Rechnung wurden die Verluste also nur fiir einen be-
stimmten Sektor ausgewertet. In den restlichen Sektoren sind andere Transistoren
und Dioden an den Verlusten beteiligt, die Gesamtverlustenergien sind aber auf-
grund des anndhernd symmetrischen Layouts (vgl. TABELLE 3.3) und des symmetri-
schen Pulsmusters fiir die drei Phasen identisch. Daher kann darauf verzichtet wer-

den, auch die restlichen Sektoren auszuwerten.

Die Schaltverluste der drei Transistoren bestehen aus den Ein- und Ausschaltverlus-
ten
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P 16875 = Ls o 555 T Ps.ofp 5>0 T Fs on.s—5s + Fs on.sD - (3.45)
Die Verluste in den Moduldioden
Py bt = Fout rev.s—s 2 Por fva s—s 4 Pour fiva s - (3.46)

beinhalten Riickwarts- und Vorwartserholverluste, wahrend in den Freilaufdioden

nur Riickwirtserholverluste auftreten

PSw,DF = DF jrev,D—S * (347)

3.2.7 Berechnung der Schaltverluste des Boost-Ausgangsteiles

Abschliessend sollen noch kurz die Schaltverluste des Boost-Ausgangsteiles bespro-
chen werden. Die Berechnung ist hier weitaus einfacher, da der zu schaltende Strom
i,, = I und die zu schaltende Spannung u,, = U, konstant sind und daher eine lineare
Funktion

w=k-ug, i, =k-Uy-1I. (3.48)

sw Lsw

fiir die Strom- und Spannungsabhingigkeit der Schaltverluste verwendet werden
kann. Fir U, = 400V sind die k-Faktoren fiir die Ein- und Ausschaltverluste in
TABELLE 3.2 angegeben und die Schaltverluste des MOSFET ergeben sich zu

P, sp = s (kony +kopr) -1 (3.49)
Und schliesslich erhilt man fiir die Riickwartserholverluste der Boost-Diode:

PSw,DB :fS 'krev 1. (350)

3.2.8 Festlegung der Schaltfrequenz

Abbildung 3.26 zeigt die berechneten Schaltverluste gemiss den Gleichungen
(3.45), (3.46), (3.47), (3.49) und (3.50) fiir den Eingangsspannungsbereich Uy, =
208V...480V in Abhingigkeit von der Schaltfrequenz f;. Dabei wurde den Berech-
nungen das in Kapitel 4 entwickelte Modulationsverfahren zu Grunde gelegt, das

durch minimale Schaltverluste gekennzeichnet ist.
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Es zeigt sich dass ab fg = 30kHz die Schaltverluste iiber 100W betragen, was fiir ein
SkW-System den Wirkungsgrad des Systems schon allein wegen der Schaltverluste
auf 98% reduzieren wiirde. Besonders unter Beriicksichtigung der aufgrund der
zahlreichen im Strompfad liegenden Halbleiter und dadurch zu erwartenden zusitz-
lich auftretenden hohen Leitverluste ist daher in jedem Fall eine maximale Schalt-

frequenz von

f.max =30kHz. (3.51)

nicht zu uiberschreiten.

In Kapitel 5 wird unter zusitzlicher Beriicksichtigung von EMV-Gesichtspunkten
(einer giinstigen Lage der hoheren Harmonischen der Schaltfrequenz) schliesslich
eine Schaltfrequenz von

. =28kHz. (3.52)

festgelegt. Dieser Wert soll nun fiir den néchstfolgenden Abschnitt als Grundlage

zur Dimensionierung und Auswahl der passiven Komponenten dienen.

200

180
1 60 UN,I—],rms = 480V /0

140 / e

120

100 //
A/ /./<

80 U i = 400V —————————

I
60 b UN,l-l,rms = 208V
40

20

Schaltverluste Py, [W]

20 30 40 50
fs [kHz]

Abbildung 3.26: Abhdngigkeit der Schaltverluste des Konverters von der Schaltfrequenz fiir
unterschiedliche Eingangsspannungen Ul ;.,ms = 208V...480V.
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3.3 Auswahl der passiven Komponenten

Nachdem die Schaltfrequenz festgelegt ist, konnen die passiven Komponenten des
Ausgangsfilters ausgewidhlt werden. Besonders die DC-Induktivitit bestimmt mit
den stromabhingigen Verlusten letztlich auch den Gesamtwirkungsgrad. Das Ein-
gangsfilter wird erst spéter in Kapitel 5 in einem weitaus aufwendigeren Verfahren
entworfen. Die Verluste der Eingangsfilter-Komponenten spielen aber ohnehin eine
untergeordnete Rolle bei den Gesamtverlusten des Systems, daher konnen sie hier
vernachlissigt werden.

3.3.1 Ausgangsinduktivitiit L,

Der Wert der Induktivitit L, wird aufgrund eines maximal zuldssigen Spitze-Spitze-
Rippelwertes Ai;,, des DC-Stromes ausgewdhlt. Daflir muss der worst-case-
Betriebsfall identifiziert werden. Wenn im Buck+Boost-Betrieb der Boost-Transistor
derart angesteuert wird, dass das Einschaltintervall des Boost-Schalters symmetrisch
um die Mitte des Freilaufzustandes des Buck-Konverters angeordnet wird, so kann
der Rippelwert dadurch verringert werden. Daher ist der worst-case-Fall fiir die

Auslegung der Induktivitit im reinen Tiefsetzsteller-Betrieb zu suchen.

Bei eingeprigter Ausgangsspannung U, ist der Spitze-Spitze-Rippelwert Aij ,, des
DC-Stromes im Buck-Betrieb durch

. U, (1-M)
YT,

(3.53)

gegeben, daher muss die Induktivitit fiir den minimalen Aussteuergrad des Buck-
Konverters M,,;, = 0.67 dimensioniert werden:

=— min) . (3.54)
AlL,pp fs

Wenn ein relativer Stromrippel von £10% des DC-Wertes

Aij ,, <0.2-1 (3.55)
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zugeslassen werden soll, ergibt sich fiir U, =400V, P, = 5kW und der zuvor gewéahl-
ten Schaltfrequenz von fs = 28kHz (3.52) ein erforderlicher Induktivititswert von

021 f

0 min) _ 1.89mH . (3.56)

Schliesslich wird ein Induktivititswert von

L,=2mH. (3.57)
gewidhlt und auf zwei gleich grosse, in der positiven und negativen DC-Schiene
liegende Induktivititen

Ly, =L, =1mH. (3.58)
aufgeteilt, um Gleichtaktstorungen besser zu unterdriicken.

Zur Realisierung der Induktivitit wurde ein Eisenlegierungs-Material [30] gewdhlt,
da mit diesem ein konstanter Induktivitdtswert bis iiber 20A sichergestellt werden
kann. Die Kernverluste fiir dieses Material lassen sich mit

By

Kern

[Wike]= 6'5(%”]}1'74 (f[kHZ]) (3.59)

und die Kupferverluste mittels

Py = "CZ—'ICM e (3.60)
C

u

berechnen. Dabei muss die Temperaturabhidngigkeit des spezifischen elektrischen
Widerstandes von Kupfer pc, beriicksichtigt werden

P = Puasec - (143.93-107 - (7,[°C] - 25)) (3.61)
mit

pcu’zsoc = 16.8an (3.62)
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Als Umgebungstemperatur fiir die Induktivitiat wurde 7, = 70°C angenommen, d.h.

pcu’7ooc = 198an (3.63)

Die Kerndaten sind in TABELLE 3.5 zu finden.

3.3.2 Ausgangskondensator C,

Der Ausgangskondensator muss einerseits beziiglich einer geringen 100Hz-
Schwankung der Ausgangsspannung bei Phasenausfall dimensioniert werden, ande-
rerseits muss er der schaltfrequenten Strombelastung durch die Aktivitdt des Boost-
Konverters standhalten.

Wenn 1im Fall eines kompletten Ausfalls einer Phase die Ausgangsleistung und
damit die Ausgangsspannung mit 100Hz pulsiert, so ist die dadurch entstehende
Spannungsschwankung durch

PR 1

— 3.64
U, oC, (3.64)

Aupp,lOOHz =

gegeben. Wenn eine maximale Schwankungsbreite von +7.5% der Ausgangsspan-
nung von U, = 400V zugelassen werden soll (entspricht £30V), so ergibt sich ein
geforderter Kondensatorwert von

B 1
>_ 01 _664pF. 3.65
“o1s5-UZe O F (3.69)

Die Strombelastung des Kondensators ist im Boost-Betrieb am hochsten, daher 14sst
sich der Effektivwert des Kondensatorstromes iiber

2 2 2
ICO,rms = IDB,rms - IO (366)

ermitteln. Mit (3.18) erhidlt man

ICO,rms:]O' -5 . (367)
B
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Der Kondensatorstrom-Effektivwert wird also bei maximalem Boost-Tastverhiltnis

/ 0.43
1 =12.5A-,[——=10.9A. 3.68
C0,rms,max 1—0.43 ( )

Aufgrund der beiden Design-Bedingungen (3.65) und (3.68) kann nun ein Konden-

O = 0.43 maximal:

sator ausgewdhlt werden. Schliesslich wird

C, =5-150pF = 750F (3.69)

in Form einer Parallelschaltung von 5 Elektrolyt-Kondensatoren [31] verwendet.
Aufgrund des geringen seriellen Gesamtwiderstandes (ESR i s0°c = 62m€2) werden
die Verluste in der Berechnung des Konverterwirkungsgrades nicht beriicksichtigt.

In TABELLE 3.5 sind die Spezifikationen zusammengefasst.

TABELLE 3.5

Ausgewihlte Komponenten fiir das Ausgangsfilter

Komponente Spezifikationen

Honeywell Metglas Powerlite AMCC-16B 2 x ImH@20A
N=56Wdg., 14AWG (Kupferquerschnitt 2.1mm?)

Epcos B43501, 5 x 150uF@450VDC
1¢ rms, max, 28kHz 60°c = 2.4A , ESRoskrz60c = 310mE2

DC-Induktivitdt Ly

Ausgangskondensator Cy
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3.4 Berechnung des Konverterwirkungsgrades

Abschliessend kann der Gesamtwirkungsgrad der Schaltung in Abhingigkeit von
der Eingangsspannung berechnet werden. Die Schaltverluste der Leistungshalbleiter
wurden schon in (3.45), (3.46), (3.47), (3.49) und (3.50) hergeleitet. Die Leitverluste
der Halbleiter konnen sehr gut mit den in den Datenblittern [20],[21],[22],[23]
angegebenen Vorwirtscharakteristika (Angaben fiir 150°C) ermittelt werden. Fiir
die IGBTs wurde dabei eine Vorwértsspannungsabfall von

ucg =Ucpo+7cE s (3.70)

angenommen, mit den bereits berechneten Strommittel- und Stromeffektivwerten
(3.3) und (3.5) ergibt sich daher

_ 2
PFw,IGBT _UCE,O 'IS,avg +7cE 'IS,rms . (371)

Die Verluste der Moduldioden lassen sich mit Gleichungen fiir die Stromkennwerte
(3.6) - (3.7) ebenso berechnen:

Prv.0i =Ur i Ipiave *7o.0i 1 éi,rms : (3.72)

Gleiches gilt mit (3.11), (3.12), (3.17) und (3.18) fiir die Freilauf- und Boostdiode:
Pry.or =Up pr LpF.ave + p.0F 'Ilz)F,rms’ (3.73)
Prywps =Ur ppIpgave * o0 L 12)B,rms : (3.74)

Der Vorwirtsspannungsabfall des MOSFET des Hochsetzstellers ist direkt vom
Widerstand Rpgs ,, abhingig:

Ups RDS,on “Igp s (3.75)

daher resultieren mit (3.16) folgende Leitverluste
2
P, Fw,MOSFET — RDS,on -1 SB,rms * (3.76)

Samtliche Spezifikationen zur Berechnung der Leitverluste sind in TABELLE 3.2 und
TABELLE 3.5 zusammengefasst. Zusitzlich zu den bisher berechneten Verlusttermen
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wurde flr den Leistungsverbrauch der Eigenstromversorgung fiir die Liifter, den
Signalprozessor und die Gate-Treiber insgesamt

P ~25W . (3.77)

aux
veranschlagt.

Somit sind alle Verlustterme bekannt und kénnen fiir unterschiedliche Eingangs-
spannungen ausgewertet werden. In Abbildung 3.27 ist dies fiir Uy, = 208V, 320V,
400V und 480V dargestellt. Die Verluste fiir Uy, = 400V unterscheiden sich kaum
von denen bei Uy, = 480V, da die hoheren Schaltverluste bei Uy, = 480V durch
geringere Leitverluste wettgemacht werden und aufgrund der gleich bleibenden
Ausgangsleistung und —spannung die DC-seitigen Verluste (Boost-Diode D und
DC-Induktivitdten L, und L,.) konstant bleiben.

Damit ldsst sich wie in Abbildung 3.28 gezeigt insgesamt ein Wirkungsgrad von

95.1% fiir beide Eingangsspannungssituationen erreichen.

Wenn die Eingangsspannung auf Uy, = 320V abgesenkt wird, steigen die Leitver-
luste insbesondere in den Moduldioden weiter an und zusétzlich treten aufgrund der
beginnenden Aktivitit des Boost-Konverters nun auch Boost-Schaltverluste auf.
Der Wirkungsgrad reduziert sich fiir diesen Arbeitspunkt auf 94.1%.

Bei minimaler Eingangsspannung Uy, = 208V werden in den Moduldioden und
IGBTs aufgrund des nun sehr hohen Eingangsstromes (2.58) betrdchtliche Leitver-
luste verursacht. Zusitzlich bewirkt der grosse Zwischenkreisstrom (2.57) auch hohe
Verluste in der DC-Induktivitdt, wodurch sich der Wirkungsgrad auf nur mehr
91.2% reduziert.

Somit ist klar, dass das System fiir den Einsatz an einem Netz mit sehr geringer
Eingangsspannung keinen zufrieden stellenden Wirkungsgrad aufweisen wird,
solange das System eingangsseitig mit 1200V-Elementen bestiickt ist. Fiir den Be-
trieb an einem 208V-Netz miisste somit vorteilhaft 600V- oder 800V-Technologie
verwendet werden und der Betrieb bei hohen Eingangsspannungen ausgeschlossen
werden.
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Verluste [W]
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Abbildung 3.27: Aufteilung der Verluste auf die einzelnen Systemkomponenten fiir Eingangsspan-
nungen im Bereich Uy .;,ms = 208V...480V fiir fs = 28kHz.
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Abbildung 3.28: Abhdngigkeit des berechneten Gesamtwirkungsgrades von der Eingangsspannung
und der Ausgangsleistung fiir fs = 28kHz.
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Fiir den Normalbetrieb am 400V-Netz ist der Wirkungsgrad mit n = 95.1% jedoch
zufrieden stellend. Wie schon erwéhnt, konnte mit diskreter Realisierung des Ein-
gangsteiles statt Verwendung der Module ein hoherer Wirkungsgrad erreicht wer-
den, was schliesslich auch in Kapitel 8 gezeigt wird. Der Wirkungsgradgewinn lage
hier bei etwa 0.5%. Wenn mit entsprechend niederinduktivem Layout sichergestellt
werden kann, dass die Schaltiiberspannungen auf etwa 50V begrenzt bleiben, konn-
ten auch 1000V-MOSFETSs verwendet werden, womit die Ausschaltverluste wesent-
lich reduzieret werden kénnten. In diesem Fall miisste jedoch das resonante Uber-
schwingen des Fingangsfilters bei direktem Anlegen der Versorgungsspannung an

den ausgeschalteten Konverter begrenzt werden.

Weiter konnte fiir die Realisierung der Freilaufdiode und sechs der zwolf Moduldio-
den Silizium-Carbid-Technologie eingesetzt werden. Die zu ersetzenden Moduldio-
den wiren diejenigen, die widhrend des Schaltvorganges zwischen zwei aktiven
Zustanden Riickwértserholverhalten zeigen, das sind die dem Zwischenkreis zuge-
wandten Dioden D;; bzw. D;. An den dem Netz zugewandten Moduldioden treten
keine Riickwirtserholverluste auf. Dies wiirde die Einschaltverluste wesentlich
reduzieren, sodass insgesamt eine Verbesserung des Wirkungsgrades um 1-2%
moglich sein wird.

Zur Uberpriifung der Auswahl der Komponenten wurden abschliessend die Sperr-
schichttemperaturen der Halbleiter ermittelt. Dabei wurde eine Umgebungstempera-
tur von

T, =50°C (3.78)

angenommen. Wie in Abbildung 3.29 ersichtlich sind die Bauelemente nur fiir nied-
rige Eingangsspannung (Uy 1;.ms = 208V) thermisch ausgelastet, ab Uy ;s = 320V
ist die maximal auftretende Sperrschichttemperatur 7; = 93°C (an den Moduldioden).
Somit konnte fiir einen Eingangsspannungsbereich von Uy ;,ms = 400V+£20% das
System aus thermischer Sicht bis zu einer Leistung von Py = 10kW betrieben wer-
den.
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Abbildung 3.29: Sperrschichttemperaturen der Leistungshalbleiter in Abhéngigkeit von der verket-
teten Eingangsspannung Uy ;ms fir eine Ausgangsleistung von Py = 5kW, eine Schaltfrequenz
von fs = 28kHz und eine Umgebungstemperatur von 7, = 50°C (die Temperatur des Kiihlkorpers
liegt dann fir Uy yms = 320V, 400V und 480V bei Tj; = 70°C und fiir Uy j.1ms = 208V bei Tjs =

81°C (der Wiarmeiibergangswiderstand des Kiihlblechs wurde mit Ry, ;s = 0.1K/W angenommen,
sieche Kapitel 8).
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Kapitel 4
Modulation

Wie in Kapitel 2 gezeigt, konnen mittels einfacher Uberlegungen die auf die Perio-
dendauer bezogenen relativen Dauern der einzelnen Schaltzustinde in Abhingigkeit
der momentanen Eingangsspannungssituation berechnet werden. Dabei hat sich die

Einteilung in zwolf Eingangssektoren als hilfreich erwiesen.

Ausgehend von diesen Uberlegungen hat man nun die im Folgenden angefiihrten
Freiheitsgrade bei der konkreten Realisierung der Ansteuerung der Leistungstransis-
toren, die zur Optimierung der Modulation beziiglich Zielsetzungen wie minimaler
Schaltverluste, minimaler Netzstromverzerrungen und minimalem Programmierauf-

wand benutzt werden konnen:

e der Freilauf-Zustand ldsst sich dadurch einstellen, dass sich mindestens zwel
der drei Transistoren in ausgeschaltetem Zustand befinden, d.h. es stehen hier
vier Moglichkeiten zur Auswahl, s; = (000) = (100) = (010) = (001)

e fiir den aktiven Zustand, bei dem die grosste verkettete Spannung an den Zwi-
schenkreis geschaltet wird, ist der Schaltzustand der mittleren Phase irrele-
vant, d.h. z.B. s; = (101) = (111) fuir die Sektoren 1 und 2.

e die Anordnung der Schaltzustinde innerhalb der Pulsperiode ist prinzipiell
ebenfalls frei wéihlbar. Auch wenn asymmetrische Anordnungen denkbar wi-
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ren, werden diese auf Basis fritherer Untersuchungen [32],[33] hier nicht be-
handelt, da sie von hoherem Programmieraufwand und héheren Schaltverlus-
ten im Vergleich zu symmetrischen Pulsmustern gekennzeichnet sind. Es
werden hier also nur beziiglich der Mitte der Taktperiode symmetrische Puls-
muster betrachtet und rein die Anordnung der zwei aktiven Zustdnde und des
Freilaufzustandes innerhalb einer Pulshalbperiode fiir die Optimierung heran-

gezogen.

Im Folgenden wird zunéchst erldutert, in welcher Weise die Modulation zu erfolgen
hat um minimale Schaltverluste bei gegebener Schaltfrequenz zu erreichen. Aus-
gangspunkt sind zwei sehr einfach zu implementierenden Verfahren, die durch die
Klemmung jeweils einer Phase iiber ein 60°-Intervall gekennzeichnet sind (MPC-,
HPC-Verfahren, siche Kapitel 4.1.1 und 4.1.2). Bei diesen Verfahren wird jedoch an
den Sektorgrenzen das Eingangsfilter angeregt, was starke Verzerrungen der Netz-
strome zur Folge hat. Eine deutliche Verbesserung der Netzstromqualitdt wird mit
dem SLO-Verfahren erreicht (siche Kapitel 4.1.3), das von dem Prinzip der Klem-
mung abgeht, jedoch weiterhin minimale Schaltverluste garantiert.

Eine dariiber hinaus gehende Verbesserung der Netzstromqualitit, die durch eine
Erhohung der Kontinuitdt des Pulsmusters an den Sektorgrenzen (CDO-Verfahren,
siche Kapitel 4.2) erreicht werden kann, ist zwangsldufig mit einer Erhéhung der

Schaltverluste verbunden.

4.1 Verfahren zur Minimierung der Schaltverluste

Wie in Kapitel 2 erldutert, liegt fiir jeden Schaltzustand eine bestimmte verkettete
Eingangsspannung direkt am Zwischenkreis, respektive an der Freilaufdiode am
Ausgang des Eingangskreises. Wird nun eine Schalthandlung durchgefiihrt und
damit eine neue verkettete Eingangsspannung an die Freilaufdiode geschaltet, so ist
die Differenz zwischen der alten und der neuen Zwischenkreisspannung fiir die
Schaltverlustenergien des Transistors und der Dioden direkt massgebend.

Diese Tatsache wird nun kurz am Beispiel der Eingangsspannungssituation uc; z >

ucrs > 0> uc; 7, also dem Eingangsspannungssektor 2 erldutert. In der Pulsmuster-
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folge, an Hand derer das Auftreten der Schaltverlustterme erklart wird, sind die
Schaltzustdnde bereits derart angeordnet, dass die minimale Schaltverluste auftreten
(siche Abbildung 4.1(a)). Daher wird diese Anordnung fiir die schaltverlustoptima-
len Modulationsverfahren (sieche Kapitel 4.1.1 - 4.1.3) verwendet.

Zur besseren Ubersichtlichkeit werden die Filterkondensatorspannungen u¢;; in
Zukunft kurz mit u; bezeichnet.

Zunichst sei angenommen, die grosste verkettete Spannung uzy sei mittels des
Schaltzustandes s; = (101) an den Zwischenkreis geschaltet. Dadurch entsteht ein
Stromfluss wie in Abbildung 4.1(c) gezeigt, die an den nicht am Stromfluss beteilig-
ten Halbleitern anliegenden Sperrspannungen sind ebenfalls eingezeichnet. Aus der
Tatsache, dass am Leistungsschalter Ss keine Sperrspannung anliegt, ist ersichtlich,
dass der Zustand s; = (101) beziiglich der Schaltverluste dquivalent zum Zustand s; =
(111) 1ist. Ein Schliessen des Schalters S wie in Abbildung 4.1(d) verursacht dem-
nach keine Schaltverluste.

Wird jedoch der Schalter Sy geoffnet und damit der Schaltzustand s; = (011) einge-
stellt, so kommutiert der DC-seitig eingepréagte Strom / von der Phase R zur Phase S.
An der Freilaufdiode liegt nun die zweitgrosste verkettete Spannung ugr an. Am
Leistungstransistor S tritt jetzt, wie in Abbildung 4.1(e) ersichtlich, die Sperrspan-
nung us auf, also die Differenz zwischen der vor und nach der Schalthandlung an
der Freilaufdiode anliegenden Spannungen

Ups =Upr —UgT 4.1)
was Schaltverluste

Por.r = S (ugg,I) (4.2)

proportional zu dieser Spannung zur Folge hat, wiahrend an den zuvor am Stromfluss
beteiligten Dioden Dgy+ und Dg, im Briickenzweig R keine Sperrspannung und
damit keine Riickwértserholverluste entstehen. Die im Zweig S auftretenden Vor-
wartserholverluste sind, wie die Messungen in Kapitel 3 zeigten, vernachlédssigbar.



94 Modulation

S" | ]
ST : Dy,
@ Bl ® s
0 T2 T, '
S/ T VNN
(101) (111) (011) (010) (O11) (111) (101) D;.
R VA
{ka >°f Ay
0
R s T R s T
(¢) s;=(101) (d) s;=(111)
us g /u5_>1_
)0 )uST
>uRS sy >“5TI
50 I‘ r ) uﬂ(
1\ —<
R s T R s T
(e) s5,=(011) ® s5,=(010)

Abbildung 4.1: (a) Pulsmuster zur Erklarung der Schaltverlustterme; (b) Indizierung der Halbleiter
eines Briickenzweiges i; (c)-(f) Stromfliisse und Sperrspannungen fiir die unterschiedlichen
Schaltzustinde des Konverters innerhalb des Pulsmusters. Die auftretenden Sperrspannungen der
am Schaltvorgang beteiligten Halbleiter sind eingezeichnet.
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Um nun den Freilaufzustand einzustellen, muss zumindest einer der beiden 1m
Strompfad liegenden Leistungsschalter Ss oder Sy gedffnet werden. Zunéchst sei der
Zustand s; = (010) betrachtet (siche Abbildung 4.1(f)). Die Ausschaltverluste des
Transistors Sy sind proportional zur verketteten Spannung usry

Pofr,r = Sflugr, 1), (4.3)

wiahrend an den Dioden Dgy+, Ds+, Dry. und D7 keine Sperrspannung und damit
keine Verluste auftreten. Die forward recovery Verluste der Freilaufdiode Dy sind
wiederum zu vernachldssigen. Wie leicht verifiziert werden kann, wiirde fiir den
Schaltzustand s; = (001) analog zu den beschriebenen Verhiltnissen der Schalter Sg
die Sperrspannung und somit die Schaltverluste iibernehmen. Fiir s; = (000), also ein
gleichzeitiges Ausschalten der Transistoren Ss und S7, wiirden sich bei ideal sym-
metrischen Bedingungen fiir die beiden Phasen (idente Schaltgeschwindigkeiten der
Transistoren inklusive Gate-Treiber und idente Kommutierungswege) die Schaltver-
luste auf die beiden Schalter gleich aufteilen. Da diese perfekte Symmetrie jedoch in
der Realitét nie gegeben ist, werden sich die Verluste ungleich auf die beiden betei-
ligten Schalter aufteilen bzw. génzlich von dem schneller ausschaltenden Transistor
ibernommen. In jedem Fall bleibt die Summe der Verluste gleich wie in den ersten
beiden Fillen (s; = (010) und s; = (001)), daher sind die drei Fille aus Sicht der
Verlustleistungsbilanz gleichwertig.

Fiir das Wieder-Einschalten des Schalters Sy (siehe Abbildung 4.1(e)) entstehen
analog zum Ausschalten Verluste proportional zur Spannung ugr

pon,T = f(uST:I) . (44)

Da nun auch an der Freilaufdiode wieder die Sperrspannung ugr auftritt, treten hier
zusitzlich Riickwértserholverluste

Prev.or = J (Ugr, 1) (4.5)

auf, die ihrerseits nun auch — aufgrund des hohen reverse recovery Stromes relevante
— Vorwirtserholverluste Verluste in den Moduldioden Dy v+, Ds+, D7 y. und Dy

P fvapi = J gy, 1) (4.6)
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verursachen.

Beim Einschalten des Transistors Sz und damit dem Kommutieren des Stromes / von
der Phase S zur Phase T (sieche Abbildung 4.1(d)) fallen analog zu den vorherigen
Uberlegungen Schaltverluste

Pong = S (ugs.1) (4.7)

proportional zur Spannung Ugs an. Die reverse recovery Verluste der Moduldiode
DS+

prev,Di :f(uRsal) (48)

verursacht ihrerseits wieder forward recovery Verluste in den Moduldioden Dgp y+
und Dy

P fiwd Di = f(ugs,1). (4.9)

Die in der Moduldiode Dy y. auftretenden Vorwirtserholverluste werden auf Grund
der Tatsache, dass nur der Riickwértserholstrom, nicht jedoch der DC-Strom [ wirk-
sam ist, vernachldssigt.

Zusammenfassend kann also gesagt werden, dass bei simtlichen Schalthandlungen —
wie eingangs behauptet — stets die Differenz zwischen der vor und nach der Schalt-
handlung auftretenden Zwischenkreisspannung fiir alle Schaltverlustenergien mass-
gebend ist.

Eine Minimierung der Schaltverluste kann demnach dadurch erzielt werden, dass die
Summe der durch die Schalthandlungen hervorgerufenen Differenzen der an der
Freilaufdiode auftretenden Spannungen minimal wird. Fiir alle folgenden Untersu-
chungen soll davon ausgegangen werden, dass der volle Aussteuergrad des Konver-
ters genutzt werden soll. Dies hat zur Konsequenz, dass immer die zwei grossten zur
Verfligung stehenden verketteten Eingangsspannungen zur Bildung der Zwischen-
kreisspannung benutzt werden.

Fiir kleine Ausgangsspannungen konnten zwecks Minimierung der Schaltverluste

auch die mittlere und die kleinste verkettete Eingangsspannung benutzt werden. Die
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maximal einstellbare Ausgangsspannung ist aber dann um den Faktor J3 Kleiner als
bei der oben beschriebenen Modulationsmethode, also

V3.

UO,max = TUN . (410)

Damit kénnte eine Ausgangsspannung von U, = 400V erst ab einer Eingangsspan-
nung von Uy = 462V im reinen Buck-Betrieb realisiert werden. Daher ist dieser
Betrieb fiir die in Kapitel 1 vorgestellten Spezifikationen irrelevant und wird daher
hier nicht behandelt.

4.1.1 Klemmung der mittleren Phase (MPC)

Eine mogliche Umsetzung der Erkenntnisse aus Kapitel 2 ist ein Modulationsverfah-
ren, das durch minimale Schaltverluste gekennzeichnet ist und bei dem der Leis-
tungsschalter einer Phase — jeweils der mit der zweitgrossten aktuellen Phasenspan-
nung — geklemmt, d.h. wihrend eines 60°-Intervalls stindig eingeschaltet ist (MPC =
Middle Phase Clamped). Dadurch miissen nur noch die Schalter der beiden anderen
Phasen angesteuert werden, was eine einfachere Steuerung ermdglicht.

Abbildung 4.2 zeigt die Verldufe der Phasenspannungen, der verketteten Spannun-
gen, der Spannung an der Freilaufdiode und der Schaltfunktionen fiir eine Netzperi-
ode. Um die Verhiéltnisse zu veranschaulichen wurde einerseits die Schaltfrequenz
auf die 12-fache Netzfrequenz (600Hz) reduziert und andererseits der Kondensa-
torspanungs-Rippel vernachléssigt (Speisung durch Sinusspannungsquellen ange-
nommen). Die Einschaltdauern fiir die einzelnen Sektoren sind in TABELLE 4.1
zusammengefasst.

Dieses Modulationsverfahren wurde bereits in [10] vorgestellt. Ein klares Defizit
dieses Verfahrens wird bei Betrachten der Eingangsstrome in Abbildung 4.3 sichtbar
(hier fiir eine Schaltfrequenz von fs = 20kHz). Offensichtlich treten alle ¢ = n'n/3 (n
= 0,1,2,...), also bei jedem zweiten der zwolf Sektorwechsel Oszillation zweier
Eingangsstrome auf, was in der Literatur schon sowohl bei der Dreischaltertopologie
[34] als auch fiir die Sechsschalter-Topologie [35] beschrieben wurden.
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Abbildung 4.2: Phasenspannungen und verkettete Eingangsspannungen (oben), die fiir das MPC-
Verfahren an den Zwischenkreis geschalteten Ausschnitte der verketteten Eingangsspannungen
(Mitte) und das dazu gehorige, fiir das MPC-Verfahren typische Schaltmuster (unten) fiir eine
Schaltfrequenz von 12fy = 600Hz und unter Vernachldssigung des Filterkondensator-
Spannungsrippels zur besseren Veranschaulichung.
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TABELLE 4.1

Relative Einschaltdauern der drei Schalter Sk, Ss, St fiir das MPC-Modulationsverfahren, wobei
aus Griinden der Ubersichtlichkeit m; = M " |uc; | /|uci| verwendet wurde. Die Beziehungen lassen
sich aus TABELLE 2.1 ableiten.

Sektor Ok Os or
1+7 Mg 1 mr
2+8 mg 1 mr
3+9 1 ms mr

4+10 1 mg mr
5+11 mg ms 1
6+12 Mg ms 1

-15

0 /3 2n/3 o 41/3 57/3 2n
oy —>

Abbildung 4.3: Verlauf der Netzphasenstrome fiir das MPC-Modulationsverfahren.

Im Folgenden wird dieser Effekt im Detail analysiert. Dabei werden aus Griinden
der Anschaulichkeit ohne Einschrankung der Allgemeingiiltigkeit der getitigten
Aussagen folgende Annamen getroffen:
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e Der DC-Strom sei von der Induktivitit L, ideal konstant eingeprégt, d.h. es
gelte Ly — cound Ai ,, — 0

e Das Eingangsfilter als einstufiges LC-Filter mit einfachem Dampfungswider-
stand Rp parallel zur Filterinduktivitdt L angenommen. Dies soll anschaulich
den Zusammenhang zwischen Gleichrichter-Eingangsstrom und Netzstrom
anschaulich zeigen4. In Kapitel 5 wird schliesslich ein zweistufiges Filter ent-
worfen, wobei die zweite Filterstufe auf Grund der oberhalb der Schaltfre-
quenz liegenden Resonanzfrequenz und auf Grund ausreichender passiver
Dampfung der Filterstufe (siehe Kapitel 5) auf diese Untersuchungen keinen
Einfluss hat.

e Die Phasenverschiebung zwischen dem Netzspannungsraumzeiger uy; und
dem Raumzeiger der Grundschwingung der Filterkondensatorspannung uc;;
durch das Eingangsfilter bleibt nur insofern beriicksichtigt, als dass die Sek-
torinformation als um eine halbe Pulsperiode verzogert detektiert angenom-
men wird.

Es sei nun der Sektorwechsel um ¢ = /3 betrachtet. Waren die Kondensatorspan-
nungen rippelfrei und exakt in Phase mit den Netzspannungen uc; ; = uy;, so wiirden
sich die beiden Spannungen uc; z und uc; s bei Anndherung an die Sektorgrenze mit
ucy g > ucy s sukzessive nahern, bis sie exakt an der Sektorgrenze ¢c; = n/3 denselben
Wert uc; r = uc; s aufweisen und sich im darauf folgenden Sektor mit uc;z < uc;s

wieder auseinander bewegen wiirden.

Nun sind die Filterkondensatorspannungen aufgrund des endlichen Kapazititswertes
der Filterkondensatoren in der Realitét jedoch rippelbehaftet. Dadurch existiert nicht
ein Schnittpunkt exakt an der Sektorgrenze, sondern wie in Abbildung 4.4 ersicht-
lich treffen die Filterkondensatorspannungen uc; x und u¢; s schon einige Pulsperio-
den zuvor aufeinander, d.h. am Eingang der Briickenzweige R und S liegt exakt das
selbe Potential. Dies tritt zum ersten Mal auf, wenn alle Schalter eingeschaltet sind,

also der Eingangskreis einem Briickengleichrichter entspricht. Solange s; = (111)

* Der Démpfungswiderstand Rp wird dabei unter Beriicksichtigung optimaler Dampfung (siche
[51] mit Rp = 3.9Q gewihlt.
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gilt, kann sich an dieser Situation nichts dndern, d.h. die Filterkondensatorspannun-
gen uc; g und uc; s gleiten aneinander, bis eine Anderung des Schaltzustandes eintritt.
Diese Abschnitte werden daher als Filterkondensatorspannungs-Gleitstiicke be-
zeichnet (engl. Sliding Input Filter Capacitor Voltage Intersections).

Durch das gleiche Potential an den Phasen R und S werden zusétzlich zu den Dioden
Dpg y+ und Dy, der Phase R auch die Dioden Dgy. und Dg, der Phase S leitend, wo-
durch auch ein Stromfluss in der Phase S entsteht. Der Gesamtstrom ist durch i,..z +
iree.s = I gegeben, es tritt ein Teil des Stromes der Phase R nun in Phase S auf (siche
Abbildung 4.4). Diese fehlenden Strom-Zeit-Flichen des Gleichrichter-
Eingangsstromes in Phase R bewirken ein Absinken des Eingangsstromes der Phase
R

INR = bee.r TICILR 4.11)

wiahrend die zusitzlichen Strom-Zeit-Flichen in Phase S einen Anstieg des Ein-
gangsstromes der Phase S

IN.s =lees Tlcls (4.12)

bewirken. Durch die gleichen Filterkondensatorspannungen in den Phasen R und §
sind auch die Strome in den Filterkondensatoren wihrend s; = (111) identisch

. d . d
icig =Cir LR Slets = Cs s (4.13)

Da sich die lokalen Mittelwerte der Filterkondensatorspannungen bei Anndherung an
die Sektorgrenze immer weiter anndhern, wie in Abbildung 4.4 ersichtlich, wird der
Effekt der Gleitstiicke mit jedem weiteren Aufeinandertreffen der Kondensatorspan-
nungen starker, was zu einer immer ausgepragteren Verzerrung der Netzstrome von

der Sinusform fiihrt.
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Abbildung 4.4: Effekt der Filterkondensator-Gleitstiicke an der Sektorgrenze zwischen Sektor 2

und Sektor 3.
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Nach dem Ubergang von Sektor 2 in Sektor 3 wird zunéchst der Schaltzustand s; =
(101) eingestellt. Der Eingangsstrom i,z = [ fiihrt zur Entladung des Kondensators
C;r und damit zum Absinken der Filterkondensatorspannung uc; z und in weiterer
Folge dazu, dass nun erstmals die Kondensatorspannung uc;z die Spannung uc; g
unterschreitet, uc; g < uc; 5. Fiir den ndchstfolgenden Schaltzustand s; = (111) ndhern
sich die beiden Kondensatorspannungen wieder an und es tritt unter umgekehrten
Grossenverhidltnissen abermals ein Gleitstiick auf. Allerdings bewegen sich die
Kondensatorspannungen im Folgenden rasch auseinander, wodurch kein weiteres
Gleitstiick mehr zu beobachten ist und die Eingangsstromverzerrung bei weitem
geringer ist als vor dem Sektorwechsel. Durch die starke Dampfung des Eingangsfil-
ters mit dem Widerstand Rj stellt sich rasch wieder ein im Mittel sinusformiger,
nicht mehr durch Gleitstiicke gestorter Stromverlauf ein, bis an der Sektorgrenze ¢ =
2n/3 die auftretenden Gleitstiicke der Filterkondensatorspannungen uc;z und uc; r
analog zu den beschriebenen Verhiltnissen eine Anregung des Eingangsfilters und
damit eine Verzerrung der Netzeingangsstrome iy z und iy 7 bewirken.

Es dringt sich also auf, als Massnahme gegen die beschriebenen Stromverzerrungen
an den Sektorgrenzen vom Konzept der Phasenklemmung abzugehen und den
Schaltzustand s; = (111) zu vermeiden, d.h. jeweils die Phase, die ausserhalb der
Sektorgrenzen keinen Strom fiihrt und deren Stromfiihrung zu den Verzerrungen an
den Sektorgrenzen fiihrt, abzuschalten. Dieses Verfahren wird in Kapitel 4.1.3 be-
schrieben und stellt auf Grund der minimalen Schaltverluste und der verbesserten

Netzstromqualitit das optimale Modulationsverfahren dar.

4.1.2 Klemmung der hochsten Phase (HPC)

Als beziiglich Schaltverlusten und Netzstromqualitit gleichwertige Variante zu dem
zuvor beschrieben MPC-Verfahren kann auch der Leistungsschalter der Phase mit
der grossten aktuellen Phasenspannung geklemmt werden (HPC = Highest Phase
Clamped) [10]. Die Schaltfunktionen sind dann wéhrend der beiden aktiven Zustin-
de identisch zum MPC-Verfahren, lediglich der Freilaufzustand ist unterschiedlich.
Beziiglich der Schaltverluste, der beschriebenen Eingangsstrom-Verzerrungen sowie
der Programmierbarkeit des Pulsmusters sind die beiden Verfahren aber vollkom-
men identisch, daher wird das Verfahren hier nicht ndher beschrieben.



104 Modulation

4.1.3 Schaltverlustoptimale Modulation mit geringen Netzstromverzerrungen
(SLO)

Ausgehend von der Analyse der beim MPC- sowie HPC-Verfahren auftretenden
Verzerrungen der Eingangsstrome (siche Kapitel 4.1.1) wurden in [36] bzw. [37]
Modulationsverfahren entwickelt, die die Stromverzerrungen weitestgehend vermei-
den und ebenfalls minimale Schaltverluste garantieren. Eine dariiber hinaus gehende
Verringerung der Netzstromverzerrungen ist nur unter in Kaufnahme von héheren
Schaltverlusten mdoglich. Ein derartiges Verfahren wird anschliessend in Kapitel
4.2.2 beschrieben.

Die hier vorgestellte schaltverlustoptimale Modulation mit geringen Eingangsstrom-
verzerrungen ist den beiden Klemmverfahren vorzuziehen und wird daher als das
schaltverlustoptimale Modulationsverfahren (SLO = Switching Loss Optimized)

bezeichnet und als Standardverfahren fiir die weiteren Untersuchungen verwendet.

Beim SLO-Verfahren wird, wie schon in Kapitel 4.1.1 angedeutet, nun der Schaltzu-
stand s; = (111) vermieden, indem der Transistor der jeweils zweitgrossten Phasen-
spannung wihrend des ersten aktiven Zustandes jeder Pulsperiode ausgeschaltet
wird (z.B. Transistor Ss im Eingangssektor 1, siche Abbildung 4.5). Ausgehend von
den beiden Klemmverfahren gibt es daher zwei Realisierungsvarianten SLO und
SLO-2. Abbildung 4.5 zeigt fiir den Eingangsspannungs-Sektor 1 eine Zusammen-
stellung der vier Varianten. Die SLO-Variante (siehe [36]) ist das aufgrund der
einfacheren Programmierbarkeit eher einzusetzende Verfahren, da das Pulsmuster
der Phase S bei dem aus der HPC-Modulation entwickelten SLO-2-Verfahren [37]
nicht mehr einfach durch Verschneidung mit einem einfachen Dreiecksignal gene-
riert werden kann (siche Abbildung 4.5). Beziiglich der Schaltverluste und Strom-
verzerrungen sind die beiden Verfahrenaber identisch da sich SLO- und SLO-2-
Verfahren nur durch die Realisierung des Freilaufzustandes unterscheiden (s; = (010)
bzw. s5; = (100) in Abbildung 4.5), der wie in Kapitel 4.1 festgestellt keine Auswir-
kung auf die Schaltverluste und auch auf die Qualitit des Netzstromes hat. Im Wei-
teren wird daher das SLO-2-Verfahren nicht mehr niher betrachtet.

Bei beiden Verfahren muss jedenfalls sichergestellt werden, dass sich nicht zwischen
dem Ein- und Ausschalten der Transistoren durch eine Differenz von in der Realitit
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immer auftretenden Ein- und Ausschaltverzogerungen der Ansteuerstufen zwischen
den beiden aktiven Zustianden ein Freilaufzustand einstellt, der hohe Schaltverluste
und ebenfalls Stromverzerrungen zur Folge hétte. Daher wird eine Sicherheitszeit
zwischen dem Ein- und dem Ausschalten der Transistoren beim Ubergang zwischen
den beiden aktiven Schaltzustinden eingehalten, die minimale Schaltverluste sicher-
stellt und auf Grund der geringen Dauer die Stromformen nicht beeinflusst.

In Abbildung 4.6 sind die verbesserten Stromformen im Vergleich zum MPC-
Verfahren (sieche Abbildung 4.3) eindeutig zu sehen. Auch wenn noch geringfiigige
Stromverzerrungen festgestellt werden konnen, so ist das SLO-Verfahren klar vor-
zuziehen.

Analog zu den Darstellungen in Kapitel 4.1.1 werden in Abbildung 4.7 die Ein-
gangsspannungen, die Gleichrichter-Eingangsstrome und die Netzstrome fiir das
SLO-Verfahren dargestellt. Die beschriebenen Gleitstiicke der Kondensatorspan-
nungen treten hier nicht mehr auf, ebenso keine gleichzeitige Stromfiihrung aller
drei Phasen. Augenscheinlich ist auch hier die Verminderung der Netzstromverzer-
rung der zwei beteiligten Phasen in Abbildung 4.7 im Vergleich zu Abbildung 4.4.

°k L1 ; Sk : ;

MPC S ? : gpc S i [

0 T,/ T, 0 T,/ T,

Sk | | | P : SR b | . |

SLO  Ss| ; 7 SLO-2 Ss| 1 i1 |
= = 5 =

P

Abbildung 4.5: Entwicklung des SLO-Modulationsverfahrens aus dem MPC-Verfahren durch
bewusste Vermeidung der Klemmung und Einfithrung der Sicherheitszeit #; (links) bzw. Entwick-
lung des SLO-2-Verfahrens aus dem HPC-Verfahren (dargestellt hier am Beispiel des Eingangs-
sektors 1).
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Abbildung 4.6: Verlauf der Netzstrome fiir das SLO-Modulationsverfahren.

Abbildung 4.8 zeigt den Einfluss des Zeitpunktes der Detektion des Sektorwechsels
auf das Ausmass der Stromverzerrung. Die Stromverzerrung ist fiir eine Verzoge-
rung der Sektordetektion von 0.5 Pulsperioden (durchgezogene Linie) und fiir 3.5
Pulsperioden (punktierte Linie) etwa gleich gross. Dabei wird in beiden Féllen der
Sektorwechsel in der Mitte des Pulsmusters, also im Freilaufzustand durchgefiihrt.
Dahingegen tritt eine verhéltnisméssig stirkere Stromoszillation auf, wenn der
Sektorwechsel um genau eine Pulsperiode verzogert detektiert wird, wenn die Ande-
rung des Pulsmusters also zwischen zwei aktiven Zustdnden erfolgt.

Offensichtlich spielt der genaue Zeitpunkt der Detektion fiir die Qualitdt der Netz-
strome eine untergeordnete Rolle, d.h. die Phasenverschiebung aufgrund des Ein-
gangsfilters (siche Kapitel 5) und die Verzogerung durch Abtastung, Mittelwertbil-
dung und Pulsmusterausgabe (sieche Kapitel 6) haben keinen entscheidenden Einfluss
auf die Stromqualitit, solange das Pulsmuster im Freilaufzustand gedndert wird’
(siche Abbildung 4.8 fiir 0.57p und 3.575). Dies ist eine wichtige Konsequenz fiir die
Realisierung des Pulsmusters in einem digitalen Signalprozessor.

> Der Einfluss einer Totzeit in der Sektordetektion auf die Dynamik der Regelung wird separat in
Kapitel 6.4 behandelt.
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Abbildung 4.7: Unterbindung der Filterkondensator-Gleitstiicke durch Anwendung des SLO-
Verfahrens, dargestellt anhand der Filterkondensatorspannungen und der Eingangsstrome.
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Abbildung 4.8: Einfluss des Zeitpunktes der Detektion des Sektorwechsels auf das Ausmass der
Eingangsstromverzerrungen.

Falls die Zeitdauer eines Sektors kein ganzzahliges Vielfaches der Periodendauer ist

2r
12'(0N

n-Tp+ (4.14)

(wie dies zum Beispiel flir niedrige Schaltfrequenzen leicht der Fall sein kann), so
fallt die Sektorgrenze an eine Stelle innerhalb einer Pulsperiode. Die Verzdgerung
der Sektordetektion wird daher allgemein nicht wie vorhin besprochen ein ganzzah-
liges Vielfaches von 0.57» sein. Der exakte Wert der Verzogerung der Detektion
spielt jedoch auch hier wieder eine untergeordnete Rolle, fiir eine Reduzierung der
Netzstromverzerrung ist in erster Linie entscheidend, dass wie oben beschrieben das
Pulsmuster im Freilaufzustand gedndert wird.

Abschliessend sind in TABELLE 4.2 noch die Einschaltdauern der Transistoren fiir
das SLO-Verfahren zusammengefasst. Zur Generierung der SLO-Pulsmuster der
drei Phasen werden jeweils zwei Phasen (z.B. sz und s7 in Abbildung 4.5) mit einem
mit Schaltfrequenz periodischen Dreiecksignal der Form

4

£ 0<t,<0.5Tp

0.57p

At,) = (4.15)

t
2——FE— 0.5T,<t, <T,
05T, Poaemr
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und die dritte Phase (z.B. s in Abbildung 4.5) mit einem um 180° phasenverschobe-

nen Dreiecksignal

t

1-—~£ 0<t,<0.5Tp
, 0.5T
A(t,)= t (4.16)
—1+—%~— 057T,<t <T
5T, P=p="F

verschnitten. D.h. das Pulsmuster der Phase R wird gemédss TABELLE 4.2 in den

Sektoren 1,2,5,6,7,8,11, und 12 mit

1 my,=>A(¢

Sp= r=A0) (4.17)
0 myp<A(?)

generiert und in den Sektoren 3,4,9 und 10 mit

1 mp>A'(z

Sp = R ,(). (4.18)
0 my<A'(¥)

TABELLE 4.2

Relative Einschaltdauern der drei Schalter Sk, Ss, St fiir das SLO-Modulationsverfahren mit m; =
M |ucy i /luci]- Die grau schraffierten Bereiche werden mit einem zu den beiden anderen Phasen
um 180° phasenverschobenen Dreiecksignal verschnitten (siehe ss in Abbildung 4.5).

Sektor Or Os or
1+7 mp l-mr+ 14 mr
2+8 mp 1-mp + 24 mr
3+9 I-mg+t; ms mr
4+10 1-mr+ ¢, ms mr
5+11 mg ms 1-mg + 14
6+12 mg ms 1-mg+ 14
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4.2 Verfahren zur Minimierung der Netzstromverzerrungen

4.2.1 Kontinuitdit an den Sektorgrenzen

Wie im vorangegangenen Kapitel festgestellt wurde, konnen mittels des SLO-
Verfahrens die Verzerrungen der Netzstrome weitestgehend vermieden werden,
indem vom Konzept der Klemmung einer Phase abgegangen wird. Jedoch sind, wie
an den Stromformen in Abbildung 4.6 und Abbildung 4.7 ersichtlich ist, immer noch
geringfligige Verzerrungen an den Sektorgrenzen erkennbar. Bei sehr geringer
Dampfung des Eingangsfilters kann daher ein Verfahren zur weiteren Minimierung
der Netzstromverzerrungen erwiinscht sein.

Im Folgenden werden die Verhiltnisse an den Sektorlibergdngen niher betrachtet,
indem die Kontinuitdt des Pulsmusters an den Sektorgrenzen analysiert wird, und
daraus ein Verfahren zur weiteren Reduzierung der Netzstromverzerrungen abgelei-
tet.

Es sei zundchst der Eingangsspannungssektor 0 < ¢ < 30° (Sektor 1) betrachtet.
Hier wird - schaltverlustoptimale Modulation vorausgesetzt — der Stromraumzeiger
wie in Abbildung 4.9(a) gezeigt durch die zwei aktiven Zustinde (101) und s; =
(110) gebildet. Entsprechend den Gleichungen (2.24) und (2.25) bzw. TABELLE 2.1
sind die relativen Einschaltdauern dann durch

Sion ~ ] (4.19)
S0 ~[ttcrs| (4.20)

gegeben, gemiss schaltverlustoptimalem Verfahren SLO werden die Zustinde in der
Reihenfolge (101)-(110)-(010)-(110)-(101) geordnet. Nun stellt sich die Frage, ob an
der Grenze zum néchsten Sektor eine Diskontinuitdt im Pulsmuster auftreten kann.
Bei Anndherung an die Sektorgrenze verringert sich der Wert der relativen Ein-
schaltdauer 6,19 durch dessen Proportionalitit mit uc; s zunehmend und erreicht bei ¢
= 30° den Wert 0, d.h. der Stromraumzeiger wird nur noch durch den Zustand s; =
(101) (und den Freilaufzustand s; = (010)) bestimmt (siche Abbildung 4.9(b)). Im
Bereich 30° < ¢ < 60° wird der Stromraumzeiger durch die Schaltzustinde &,; und
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do11 gebildet (siehe TABELLE 2.1 und Abbildung 4.9(c)) und es gelten die Beziehun-
gen

101 ~ ‘uCI,R‘ (4.21)

So11 ~ ‘MCI,S‘ (4.22)

Nach dem schaltverlustoptimalen Verfahren muss die Reihenfolge (101)-(011)-
(010)-(011)-(101) gelten. D.h. es wird an der Sektorgrenze einerseits der Zustand s;
= (110) durch den Zustand s; = (011) ersetzt, dessen relative Dauer vorher wie nach-
her durch den Spannungswert |uc; s| bestimmt wird und dariiber hinaus an der Sek-
torgrenze je nach Spannungsdetektion mehr oder weniger exakt gleich null ist.
Andererseits wird die relative Einschaltdauer des Zustandes s; = (101) nun iber
lucy r| statt |uc; 7| berechnet, die an der Sektorgrenze idealerweise den gleichen Wert
aufweisen sollten. Aufgrund des Kondensatorspannungsrippels und evtl. Messunsi-
cherheiten kann es zu kleinen Unterschieden kommen, im Wesentlichen wird aber
das Pulsmuster an der Sektorgrenze ohne Diskontinuitit fortgesetzt. Es ist in
Abbildung 4.6 auch ersichtlich, dass bei ¢ = 30° (und ebenso bei 90°, 150°, 210°
und 270°) keine Verzerrung des Eingangsstromes auftritt. Diese Sektoriibergéinge
sind also unkritisch.

Nun sei der nichste Sektoriibergang bei ¢ = 60° betrachtet. Die Situation vor der
Sektorgrenze ist die oben beschriebene und ist fiir ¢ = 50° in Abbildung 4.9(d) noch
einmal verdeutlicht. Exakt an der Sektorgrenze bei ¢ = 60° weisen die beiden rela-
tiven Einschaltdauern &,9; und 8¢y, aufgrund von |uc; 7 = |uc;s| den gleichen Wert
auf (siche Abbildung 4.9(¢e)). Im folgenden Sektor gelten zwar die gleichen Berech-
nungen fiir die beiden aktiven Zustinde (4.21), (4.22), um die Schaltverlustminima-
litdt weiterhin zu garantieren, muss jedoch an der Sektorgrenze die Reihenfolge der
zwel aktiven Zustdnde vertauscht werden.

Diese Vertauschung der Reihenfolge verursacht, wie schon an den Schaltbefehlen in
Abbildung 4.7 bei ¢, = 0.57p erkennbar wird, eine Diskontinuitét in den Gleichrich-
ter-Eingangsstromen der Phasen R und S.



112
Im
.
Lrec,(011)
Lrec,(101)
Ca o
v = ¢=20
///’ Lyed
(a) s > Re (b)
Vs
6‘7//,0/
Lrec,(110)
Im
—4
Lrec,(011)
o Lrec,(101)
=) B ,/’/’ I ©= 40°
% g - \\Q\\
Lf T
S o
(c) = Re (d)
Lrec,(110)
Im
A
Lrec,(011)
¢ =60°
. Lrec,(101)
\n/
5
(e) Re )

irec, (110)

Modulation

Im

b .
Lrec,(011)

irec,(IO])

=0

¢=30°

11 brec,011)

Re

irec,(]IO)

Im

¢=50°
irec,(]O])

>

11 brec,011)

Re

Lrec,(110)

Im
R
] Lrec,(011 \ 0= 70°
P y : Lyec
£ Lrec,(101)
N E \}
S \Meﬁw
0
o}l > Re
Irec,(110)

Abbildung 4.9: Darstellung der Stromraumzeigerbildung i,.. durch die verfligbaren Raumzeiger fiir
@ =20°,30°, 40°, 50°, 60° und 70° zur Analyse der Kontinuitdt der Pulsmuster an den Sektorgren-

zen bei @ =30° und ¢ = 60°.
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Es zeigt sich also, dass bei schaltverlustoptimalen Modulationsverfahren zumindest
eine geringfiigige Diskontinuitit in den Gleichrichter-Eingangsstromen und damit
eine Anregung des Eingangsfilters unvermeidbar ist (siche auch Abbildung 4.6 bei ¢
= nn/3). Als Alternative zu den bisher besprochenen Verfahren wird daher nun ein
Modulationsverfahren vorgestellt, das durch optimale Kontinuitit des Pulsmusters
und damit durch minimale Stromverzerrungen gekennzeichnet ist, jedoch nicht mehr
minimale Schaltverluste aufweist.

4.2.2 Modulationsverfahren mit minimalen Eingangsstromverzerrungen (CDO)

Wird die im vorigen Kapitel angesprochene Optimierung der Stromformen ange-
strebt, so muss fiir Kontinuitit des Pulsmusters an den Sektorgrenzen ¢ = n'n/3 (n =
0,1,2,...) gesorgt werden. Dies kann erreicht werden, wenn wie in Abbildung 4.10
gezeigt die Reithenfolge der Schaltzustiande (101)-(110)-(010)-(110)-(101) auch nach
@ = /3 beibehalten wird [37].

600

u CURT] e UsT| e UsR| T U SUTS| TR
200
0.
1 I_l
SR 0 | | | | _l |_—|_| U U
1 | |
Ss 0 u u —l |_—|_| U u
1
St 0 | | u u |J U I_I_—l r
0 /3 /2 2n/3 T 4rn/3 5n/3 2n

Abbildung 4.10: Schaltbefehle und Verlauf der Zwischenkreisspannung fir das CDO-
Modulationsverfahren fiir eine Schaltfrequenz von 12.fy = 600Hz und unter Vernachlidssigung des
Filterkondensator-Spannungsrippels zur besseren Veranschaulichung analog zu Abbildung 4.2.
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Die Verbesserung der Stromqualitédt in Abbildung 4.11 (oben) gegeniiber Abbildung
4.11 (unten) ist klar ersichtlich. Allerdings wird diese Verbesserung mit erh6hten
Schaltverlusten erkauft, da nun die Reihenfolge der Schaltzustinde nicht mehr nach
dem in Kapitel 4.1 besprochenen Prinzip der Schaltverlustoptimalitit erfolgt. Ab ¢ =
n/3, wo noch Gleichheit der an den Zwischenkreis geschalteten Spannungen uc; zr =
uc; st gilt, wird nun stets zuerst die zweitgrosste und dann die grosste verkettete
Filterkondensatorspannung geschaltet, was gegeniiber der urspriinglichen Schaltrei-
henfolge zusdtzliche Aus- (und in der zweiten Pulshalbperiode ebenso Ein-) Schalt-
verluste verursacht. Zur Veranschaulichung ist der Verlauf der Zwischenkreisspan-
nung fiir das CDO-Verfahren in Abbildung 4.10 fiir eine sehr niedrige Schaltfre-
quenz (fs = 600Hz) und mit sinusféormigen Eingangsspannungen ohne Spannungs-
rippel dargestellt.

An dem beziiglich Stromverzerrungen unkritischen Ubergang bei ¢ = n/2 wird wie
beim SLO-Verfahren der Schaltzustand s; = (110) durch s; = (011) ersetzt, was an
den Grossenverhiltnissen der geschalteten Spannungen nichts dndert. Erst bei Errei-
chen der Sektorgrenze bei ¢ = 2m/3 sind unter Einhaltung der Kontinuitidt des
Schaltmusters die Schaltverluste wieder minimal, das Schaltmuster entspricht ab hier
wieder (bis zum néchsten kritischen Sektorwechsel bei ¢ = ) dem SLO-Verfahren.
Dies wird entsprechend fortgesetzt, sodass einem 60° breiten Intervall mit schaltver-
lustoptimalem Pulsmuster immer ein 60° breites Intervall mit einem durch erhdhte
Schaltverluste gekennzeichnetem Pulsmuster folgt (und vice versa). Das CDO-
Verfahren besteht demnach aus drei 60° breiten Intervallen mit gegeniiber dem
SLO-Verfahren vertauschter Reihenfolge der aktiven Zustinde (hier ¢ = 60°..120°,
180°..240°, 3000..3600)6, sowie drei ebenfalls 60° breiten Intervallen mit derselben
Schaltreihenfolge wie beim SLO-Verfahren. Die relativen Einschaltdauern in Ab-
héngigkeit der Eingangsspannungssituation sind in TABELLE 4.3 aufgelistet.

6 Natiirlich kann ebenso die Schaltreihenfolge der Bereiche -30°..30°, 90°..150°, 210°..270°
vertauscht werden.
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Abbildung 4.11: Verlauf der Eingangsstrome in der Umgebung der Sektorgrenze bei ¢ = n/3 fiir
das SLO-Verfahren (oben) und das CDO-Verfahren (unten).

Dass die Stromformen gegeniiber den schaltverlustoptimalen Verfahren verbessert
sind, ist in Abbildung 4.12 klar ersichtlich. Es stellt sich jedoch die Frage, um wel-
chen Faktor die Schaltverluste beim CDO-Verfahren gegeniiber dem SLO-Verfahren
sich nun erhohen. Fiir eine Abschitzung wird eine lineare Abhingigkeit der Schalt-
verlustenergie von Strom und Spannung angenommen und der Sektor 3 (¢ =
60°..90°), in dem die Pulsmuster erstmals unterschiedlich sind, analysiert. Beim
SLO-Verfahren wird in diesem Sektor zunichst die verkettete Spannung ug und
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dann die Spannung uzy geschaltet. Damit ergibt sich iiber das 30°-Intervall eine
mittlere geschaltete Spannung von

Ugyy ave,SLO,60°-90° = UC1,SR,ave,60°-90° T UC1 RT ave 60°-90° =

3.3 Uy (4.23)
= UC1,ST avg,60°-90° = L

Im Gegensatz dazu wird beim CDO-Verfahren die verkettete Spannung usz und dann
die Spannung wugr geschaltet. Damit ergibt sich {iber das 30°-Intervall eine mittlere

geschaltete Spannung von
Uy, ave ,CDO,60°-90° = YC1,SR avg 60°-90° T UC1ST avg 60°-90° =

:M(z_\/g”%: (4.24)
T T

:%(3 ~3).

Damit erhohen sich bei dem CDO-Verfahren die Schaltverluste gegeniiber dem
SLO-Verfahren in diesem Sektor um

u o_0QN°
P[] = —earg.LDOSII 1 _ 5 _ \[3=26.8%. (4.25)
Uy, avg,SLO,60°-90°

Aufgrund der Symmetrie der Phasenspannungen gilt dies fiir alle Bereiche mit ver-
tauschter Schaltreihenfolge, also die Hilfte einer Netzperiode. Die Erhéhung der
Schaltverluste fiir das CDO-Verfahren betragt daher insgesamt

70
%)=L [;’] —13.4%. (4.26)

Ob diese Einbusse im Wirkungsgrad des Konverters fiir die meist geringfiigige
Verbesserung der Eingangsstromqualitit in Kauf genommen wird, muss fiir den
konkreten FEinzelfall entschieden werden. Fiir niedrige Schaltfrequenzen konnte
dieses Verfahren eventuell interessant sein. Im vorliegenden Fall wird aber in Hin-
blick auf die Forderung nach einem hohen Konverterwirkungsgrad in Zukunft stets
das SLO-Verfahren eingesetzt.
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Es sei abschliessend noch erwéhnt, dass auch ausgehend von der zweiten Variante
des schaltverlustoptimalen Pulsmusters (SLO2) ein Verfahren entwickelt werden
kann, das durch minimale Netzstromverzerrungen an den Sektorgrenzen gekenn-
zeichnet ist. Dieses Verfahren ist in [37] detailliert beschrieben. Allerdings ist auch
hier so wie beim SLO2-Verfahren die Programmierung des Pulsmusters relativ

aufwindig. Es wird daher nicht ndher ausgefiihrt.

TABELLE 4.3

Relative Einschaltdauern der drei Schalter Sk, Ss, Sy mit m; = M " |uc; 4| /|uc;| fir das CDO-
Modulationsverfahren. Die grau schraffierten Bereiche werden mit einem zu den beiden anderen
Phasen um 180° phasenverschobenen Dreiecksignal verschnitten.

Sektor Or Os or
1 Mg 1 —mr+t4 mr
2 mg 1 —mp+t, mr
3 mg+ tg 1 —mpg mr
4 Mg+ ty ms 1 —mpg
5 mg ms 1 —mg+1t4
6 mg ms 1 —mg+ 1ty
7 mp ms + 1y 1 —mg
8 1 —mg ms + ty mr
9 1-—mg+1t, ms mr
10 1 —mr+ty ms mr
11 1 —mr ms mr+ ity
12 mg 1 —mr mr+tq
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Kapitel 5
Eingangsfilter

Ein Eingangsfilter fiir den Konverter ist im Wesentlichen aus folgenden Griinden

vorzusehen:

e Der Eingangsstrom i,.. hat aufgrund der Tiefsetzstellerstruktur des Konverters
naturgemadss pulsformigen Verlauf. Um den schaltfrequenten Anteil herauszu-
filtern und eine sinusformige Stromaufnahme zu gewihrleisten ist zumindest
ein einstufiges LC-Filter mit geniigender Unterdriickung der Schaltfrequenz

notwendig.

e Der Gleichrichter kann durch seine hochfrequente Storaussendung andere mit
dem gleichen Versorgungsnetz verbundene Systeme in der Funktionsweise
beeintrachtigen. Die Stéraussendung darf die Limite, die in den Funkstérnor-
men CISPR 22 [38] (entspricht der europdischen Norm EN 55022) definiert
sind, nicht iiberschreiten. Um diese Entkopplung des Konverters vom Netz zu
erreichen, muss ein Filter entworfen werden, das sowohl Gegentakt- wie auch
Gleichtaktstorungen des Systems entsprechend den Normen unterdriickt.

e Und letztlich muss durch das Eingangsfilter auch ein Schutz des Konverters

vor hochfrequenten Stérungen aus dem Netz [39],[40] sichergestellt werden.
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Der Entwurf des Eingangsfilters ist eine relativ komplexe Aufgabe, da die folgen-

den, sich teilweise widersprechenden Zielsetzungen bestehen:

e Erfiillung der oben erwihnten Funkstornormen fiir Gleichtakt- und Gegentakt-

storungen

e Hohe Leistungsdichte des Gesamtsystems, d.h. das Volumen und das Gewicht
der Filterbauteile sollen moglichst klein sein

e Geniigend passive Dampfung der Filterresonanzen, damit Storungen aus dem
Netz nicht das Filter anregen konnen. Eine aktive Ddmpfung des Filters ist in
der Regelung zusitzlich vorzusehen (siehe Kapitel 6), ist bei ausgeschaltetem

Konverter jedoch wirkungslos.
e Geringe Verluste in den Dampfungswiderstidnden des Filters

e Geringe Phasenverschiebung durch das Filter, d.h. der von der Konverterfunk-
tion erzielte Leistungsfaktor A ~ 1 sollte vom Filter kaum verringert werden.
Ansonsten miisste die Grundschwingungsverschiebung mittels z.B. mittels
Storgrossenaufschaltung in der Regelung korrigiert werden [41],[42],[43].

e Minimierung der Ausgangsimpedanz des Filters um eine Instabilitit der Rege-
lung zu vermeiden bzw. die Anforderungen an das Reglerdesign zu verrin-
gern. In jedem Fall steigt durch das Einfiigen des Eingangsfilters in ein beste-
hendes System die Neigung zur Instabilitdt, durch eine geringe Ausgangsim-
pedanz kann diese Gefahr tendenziell klein gehalten werden [44][45].

In industriellen Anwendungen spielen neben der einwandfreien Funktion auch die
Kosten eine entscheidende Rolle. Hier wird dieser Aspekt aber nicht a priori in die
Auswahl der Filterkomponenten miteinbezogen um wissenschaftlich interessante
Ansitze nicht wirtschaftlichen Uberlegungen unterzuordnen.

Zusitzlich wird das Filterdesign durch einige Tatsachen erschwert:

e Die Storaussendung lésst sich prinzipiell in zwei unterschiedliche Anteile auf-
spalten, und zwar Gleich- und Gegentaktstorungen. Gemessen wird die Sum-
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me beider Storanteile, die Massnahmen zur Einddmmung der Storausbreitung
miissen jedoch naturgeméss von unterschiedlicher Natur sein.

e Die Impedanz des Netzes ist im Normalfall unbekannt und kann stark variie-
ren. Im vorliegenden Fall wird, um alle praktisch auftretenden Fille abzude-
cken, ein Bereich von Ly = 5uH ... 150uH betrachtet. In jedem Fall muss die
Stabilitit des Gesamtsystems gewéhrleistet sein

e Der Messprozess der Funkstoranalyse zur Bestimmung der Storaussendung,
der in der CISPR 16 [46] festgelegt ist, beeinflusst wesentlich das Messresul-
tat. D.h. ohne Modellbildung des Messprozesses kann ein Eingangsfilter nicht

korrekt flir die Erfiillung der Funkstornormen entworfen werden.

e Das Verhalten des Filters fiir hohe Frequenzen wird durch parasitire Indukti-
vitdaten und Kapazititen beeinflusst.

e Zur Realisierung des Filters ist ausserdem die Verfligbarkeit von nur diskreten
Kondensatorwerten zu beachten

Aufgrund dieser Forderungen und Problemstellungen kann der Filterentwurf nicht in
einem einzigen Designschritt bewerkstelligt werden. Vielmehr wird zundchst zwi-
schen Gegentaktstorungen (Differential Mode Noise) und Gleichtaktstorungen
(Common Mode Noise) unterschieden und der Filterentwurf dementsprechend in
zwel Schritte unterteilt. Es ratsam, zunidchst ein Filter rein zur Unterdriickung der
Gegentaktstorungen zu entwerfen, das im Wesentlichen fiir die Leistungsdichte, den
Leistungsfaktor und die Dynamik des Systems verantwortlich ist. In einem zweiten
Schritt wird die verbleibende Storaussendung analysiert, ein Gleichtaktfilter entwor-
fen und anschliessend {iberpriift, ob die Funkstérnormen erfiillt sind.
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5.1 Entwurf des Gegentakt-Eingangsfilters (DM Filter)

5.1.1 Entwurfsverfahren

Funkstornorm

Limite der
Storaussendung
Max? y Erfiillt

— - Ja endi lter Ja  Eingangs-
Simulation / Strom LISN OP-Messung < > Notw e{%dzge Filter ) ) Evaluation (Limite, Dimpfung, ) Eingangs
Berechnung Spektrum ) Unterdriickung Entwurf Verluste, Impedanzen,...) ) filter

1 nein Vergleich T nein
Ermittlung des Betriebspunktes
mit max. Storemission

Abbildung 5.1: Vorgangsweise fiir den Entwurf des Gegentakt-Eingangsfilters.

Fiir den Entwurf des Gegentaktfilters wird zur Erfiillung der vorhin erwéhnten Ziele
das in [47] beschriebene Vorgehen (sieche Abbildung 5.1) gewéhlt. Zu Beginn steht
die simulative Ermittlung der Gegentakt-Storaussendung des Konverters zunéchst
ohne Eingangsfilter in Form des Frequenzspektrums des Konverter-Eingangsstroms,
der ein Spannungsspektrum am 50Q-Widerstand der LISN (Line Impedance Stabili-
zation Network) verursacht. Dieser Spannungsabfall wird vom Funkstéranalysator
gemessen und entsprechend einer Quasi-Peak-Messmethode im Bereich 150kHz —
30MHz ausgewertet. Das Messresultat gibt Aufschluss dariiber, welche Gegentakt-
Storunterdriickung das Filter aufweisen muss. Im nachfolgenden Schritt wird eine
geeignete Filtertopologie festgelegt und die Auswahl der Filterkomponenten vorge-
nommen. Gegebenenfalls folgen dann noch weitere Verfeinerungsschritte, um das
Filter hinsichtlich der anfangs erwéhnten Zielsetzungen zu optimieren.

Im gesamten Designverfahren werden simtliche Uberlegungen aufgrund der Sym-
metrie der drei Phasen auf eine Phase beschrinkt. D.h. es wird der Eingangsstrom
einer Phase analysiert und ein einphasiges Filter entworfen, das dann schlussendlich
fiir jede der drei Phasen gleichermassen verwendet wird.

Die dem Design zugrunde gelegten Normen sind die in CISPR 22 Class B [38]
definierten Grenzwerte fiir Anwendungen in der Informationstechnologie, wobei der
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Frequenzbereich von 150kHz — 30MHz fiir leitungsgebundene Stérungen massgeb-
lich ist.

5.1.2 Spektrum des Eingangsstromes

Fiir den Nennbetrieb des Konverters (P = 5kW, Uy = 230V s, Uy = 400V) resultiert
das in Abbildung 5.2 gezeigte Spektrum des Eingangsstromes. Dabei wurde eine
Schaltfrequenz von fg = 28kHz gewihlt, was, wie spiter gezeigt wird, eine geschick-
te Wahl in Bezug auf den Messbereich des Funkstormessempfangers darstellt. Man

sieht, dass im Bereich der Schaltfrequenz die Harmonischen in Seitenbédndern ge-
mass

fharm:m’fSin' mains (51)

mit m = 1,2,3, and n=1,2,4,5,7,8,... und f, ... =50Hz angeordnet sind (siche
Abbildung 5.2 Mitte). Dabei ist zu erwihnen, dass die Form der Seitenbidnder von
der Modulationsmethode abhéingig ist. Fiir das Spektrum in Abbildung 5.2 wurde die
SLO-Methode (siehe Kapitel 4) verwendet. Im Bereich hoherer Frequenzen reduzie-
ren sich die Amplituden der Harmonischen, wihrend sich die Breite der Seitenbén-
der vergrossert. In Abbildung 5.2 (rechts) ist der Bereich um die sechste Harmoni-
sche 6f; = 168kHz, welche die erste auftretende Harmonische im Messbereich
150kHz — 30MHz ist, vergrossert dargestellt.
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80 80 = 100
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10 100 1k 10k 100k M 27.0 27.5 28.0 28.5 29.0 166 167 168 169 170
Frequenz [Hz] Frequenz [kHz) Frequenz [kHz]

Abbildung 5.2: Simulativ ermitteltes Spektrum des Gleichrichter-Eingangsstromes im Bereich
10kHz...1MHz (links); Detaildarstellung des Bereiches um die Schaltfrequenz fs = 28kHz (Mitte);
und Detaildarstellung des Bereiches um die erste Harmonische innerhalb des Messbereiches fiir
die Funkstoranalyse bei f'= 168kHz (rechts).
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Da alle folgenden Harmonischen fiir hohere Frequenzen geringere Amplitude auf-
weisen und, wie gezeigt wird, eine geringere Stéraussendung verursachen, ist das in
Abbildung 5.2 (rechts) dargestellte Spektrum dem Design des Gegentakt-Filters

zugrunde gelegt.

5.1.3 Messung an der LISN (Netznachbildung)

Crisy —L—
250nF ~ [
Lygy (* ; DM Eingangsstrom
50 uH R, o m - des Konverters
50 Q meas

Abbildung 5.3: Einphasiges Ersatzmodell der Netznachbildung (LISN).

Um die Messung vorschriftsgemiss und reproduzierbar durchzufiihren, wird die
Funkstoranalyse statt am 6ffentlichen Netz an einer Netznachbildung (LISN — Line
Impedance Stabilization Network) mit definierter Impedanz durchgefiihrt [40]. Das
fiir den betrachteten Frequenzbereich einphasige Ersatzschaltbild der LISN ist in
Abbildung 5.3 dargestellt. Der Konverter wird dabei lediglich durch eine Gegentakt-
Storstromquelle ip,, reprisentiert’. Gemessen wird am 50Q-Widerstand R, 5y, somit
ergibt sich die gemessene Spannung aus der Ubertragungsfunktion #,eqs o(S)/ipm(s)"
und dem Spektrum des Eingangsstromes Ip(jw)

Umeas (]a)) = IDM (]a)) ) umLS(S) . (52)

Ipp (S) | o

7 Gegentaktanteile werden in Zukunft mit DM (Differential Mode) indiziert, Gleichtaktanteile mit
CM (Common Mode).

8 : : :
Der Index 0 soll andeuten, dass es sich noch um eine Messung ohne Eingangsfilter handelt.
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5.1.4 Funkstoranalyse mittels Quasi-Peak-Messung

Der Prozess der Funkstoranalyse kann vereinfacht wie in Abbildung 5.4 dargestellt
werden. Nach einem Abschwichglied, das keine Relevanz fiir das Messergebnis hat,
da dessen Abschwichung schlussendlich in der Darstellung des Funkstoranalysators
beriicksichtigt wird, wird das zu messende Spannungsspektrum mit einem Oszilla-
tor/Mischer auf eine geeignete Messfrequenz (Intermediate Frequency IF) gebracht
und dort mittels eines Bandpass-Filters (Resolution Bandwidth Filter RBW) um die
Mittenfrequenz (Middle Band Frequency MB) gefiltert und ausgewertet. Dies er-
moglicht, einen weiten Frequenzbereich zu analysieren und stets bei einer giinstig
gewihlten, konstant bleibenden Frequenz /F' = MB auszuwerten. Fiir die Modellie-
rung und Berechnung ist es jedoch gleichwertig, das RBW-Filter mit der Mittenfre-
quenz MB das betrachtete Frequenzspektrum durchlaufen zu lassen. Damit konnen
Oszillator und Mischer fiir die Modellierung vernachlissigt werden. Aufgrund der
vorangegangenen Uberlegungen ist es in diesem Fall sogar ausreichend lediglich die
Filterfunktion fiir MB = 168kHz auszuwerten, da bei dieser Frequenz die hochste
Storemission zu erwarten ist und somit der kritische Punkt betrachtet wird. Diese
Tatsache wird spdter noch tiberpriift und bestétigt.

RBW Filter Detektor Video Filter
" Mixer " " "
meas D oP F
LISN Alv " @ g \ Mess-
Ausgang B - Ergebnis
Abschwdcher Verstdirker
Oszillator

Abbildung 5.4: Modellbildung des Funkstoranalyse-Prozesses.

Die Form des RBW-Filters ist in Abbildung 5.5 dargestellt. Die strichlierten Kurven
sind die in den Normen verankerten oberen und unteren Grenzen fiir die tatsdchliche
Realisierung des Filters, die durchgezogene Linie stellt die hier fiir die Modellbil-
dung der Funkstormessung verwendete Filterfunktion dar. Die -6dB-Banbreite des
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Filters ist demnach mit 9kHz definiert, bei Auswertung einer bestimmten Harmoni-
schen fallen also stets die Seitenbénder im Bereich von +£4.5kHz in den Messbereich.
Der Effekt des modellierten RBW-Filters ist in Abbildung 5.6 fiir eine Positionie-
rung der Mittenfrequenz bei MB = 168kHz zu sehen. Im Bereich um die Auswerte-
frequenz bleibt das urspriingliche Spektrum U,..(jw) erhalten, wihrend andere
Frequenzanteile geméss der Filterfunktion unterdriickt werden.

e~ T
% 2 ! - ModeEertes A
—_ RBW Filter
S 4
S
£ \
S -8
N
T -10
Q 12 I Réinder des RBW Filters \
S gemdiss CISPR 16 Norm T
> 14
~
= \
ST
-20
] N — — N < <
L mama S 4 & 4
Q
s § 88 SRS

Frequenz [kHz]

Abbildung 5.5: Gemiss CISPR 16 definierter Toleranzbereich fiir die Realisierung des RBW-
Filters (strichlierte Linie); Charakteristik des gewéhlten Filters (durchgezogene Linie).
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Abbildung 5.6: Effekt des RBW-Filters auf das gemessene Storsignalspektrum.
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Mit dem nachfolgenden Verstarkungsblock (Gain) wird lediglich eine Umrechnung

von Amplituden- auf Effektivwerte vorgenommen, daher betrdgt die Verstirkung
dieses Blocks 1/+/2 [46].

Der Quasi-Peak (QOP) Detektor hat die Aufgabe, das hochfrequente Signal sowohl
beziiglich seines Mittelwertes als auch beziiglich der Amplitude und Héufigkeit
seiner Spitzenwerte zu bewerten. Prinzipiell existieren auch Auswertemethoden zur
reinen Mittelwertdetektion (4Average Detection) und reinen Spitzenwertdetektion
(Peak Detection). Fiir die Erfillung der Normen [38] muss die Stéraussendung
beziiglich der Quasi-Peak-Detektion und der Mittelwertdetektion die vorgeschriebe-
nen Limits einhalten, wihrend die Spitzenwertdetektion nur zur ungefihren Ein-
schitzung der Storaussendung und zur Beschleunigung des Messprozesses dient. Da
die Quasi-Peak-Detektion stets auf hohere Messwerte als die Mittelwertdetektion
fiihrt und somit das strengere Designkriterium darstellt, ist fiir die Modellierung des
Messprozesses die Quasi-Peak Detektion relevant.

Im Wesentlichen ldsst sich diese Funktion durch ein nichtlineares Netzwerk wie in
Abbildung 5.7 gezeigt modellieren [48],[49]. Die Zeitkonstanten fiir das Auf- und
Entladen des Kondensators Cpp sind in [46] fiir den betrachteten Frequenzbereich
150kHz — 30MHz mit

definiert. Der simulierte Zeitverlauf des QP-detektierten Signals upp, im Vergleich
zum Eingangssignal des Detektors up o ist in Abbildung 5.8 aufgezeichnet. Schluss-
endlich wird uppy noch iiber ein Video Filter mit einer Zeitkonstante von t = 160ms
tiefpassgefiltert, um einen konstanten Wert zur Anzeige bringen zu konnen, der dann

das Ergebnis der Funkstoranalyse fiir eine bestimmte Frequenz darstellt.
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Dop  Ropi
o—pt—{ 1] +—o
Up CQP I RQp2 Upp
(e, ® O

Abbildung 5.7: Nichtlineares Netzwerk zur Quasi-Peak-Messung.
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Abbildung 5.8: Zeitverlauf des QP-detektierten Signals uppy im Vergleich zum Eingangssignal des
Detektors up,g.

Anzumerken bleibt hier, dass zur Durchfiihrung der besprochenen Operationen von
Abbildung 5.4 zunichst das Spektrum des Gleichrichter-Eingangsstroms Ip)(jw) aus
dem Zeitverlauf ipy(¢) mittels Fourier-Analyse zu ermitteln ist und letztlich aus dem
Spektrum up g(jow) wieder der Zeitverlauf wup(f) mittels inverser Fourier-
Transformation riickzugewinnen ist, um die QP-Bewertung im Zeitbereich vorneh-

men zu konnen.
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Fiir die Anwendung des beschriebenen Messprozesses auf die erste im Frequenz-
band 150kHz — 30MHz auftretende Harmonische bei 168kHz, d.h. der Lage der
Mittenfrequenz des RBW-Filters bei MB = 168kHz, erhilt man durch Simulation
und Berechnung einen Messwert von ur jssm: = 39.3V. Die Anzeige des Funkstor-
analysators hat die Einheit dBuV, wobei die Umrechnung

[V]
= -1 .
[dBuV]=20 0g(10_6vj (5.5)

gilt. Das Messergebnis ohne Eingangsfilter lautet daher

U o16si = 39-3V=151.9dBuV . (5.6)

Der Grenzwert fiir Stéraussendung laut CISPR 22 liegt fiir diesen Frequenzwert bei

Limitcispp 168k = 65-1dBuV, (5.7)

daher ergibt sich unter Berticksichtigung einer Sicherheitsreserve von

Margin = 6dB (5.8)

fiir Bauteiltoleranzen eine gewiinschte Storunterdriickung des Filters von

Aty [dB]=Up g 168112 | ABRV | = Limityspp 612 [dBRV |

(5.9)
+Margin[dB] =92.8dB.

bei /= 168kHz. Dieser Wert ist massgebend fiir den nachfolgenden Schritt des
Eingangsfilterentwurfs

Auf Basis der Kenntnis des Messprozesses soll nun noch die Wahl der Schaltfre-
quenz begriindet werden.

Um geringe Anforderungen an das Eingangsfilter beziiglich der geforderten Storun-
terdriickung zu erhalten, ist es prinzipiell vorteilhaft, die Schaltfrequenz moglichst
tief zu wiahlen, da dann nur hohere schaltfrequente Harmonische, die geringere
Amplitude aufweisen, in den Messbereich fallen. Damit wiren auch die Schaltver-
luste gering und der Wirkungsgrad des Systems hoch (siehe Kapitel 3.4).
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Eine tiefe Schaltfrequenz wiirde jedoch auf grosse Werte der DC-Induktivitdten und
der Filterkondensatoren am Eingang des Gleichrichters fithren, um die Rippelwerte
des Ausgangsstroms und der Eingangsspannungen gering zu halten’. Wenn eine
hohe Leistungsdichte des Systems angestrebt wird, darf die Schaltfrequenz daher
nicht zu tief angesiedelt werden. Zusitzlich wiirde eine niedrige Schaltfrequenz auch
die Dynamik der inneren Stromregelung, die in Kapitel 6.5 entworfen wird, limitie-
ren und das Fiihrungs- sowie auch das Storverhalten der Regelung verschlechtern
(siehe Kapitel 6.3). Mit diesen Einschrinkungen wird ein sinnvoller Bereich der
Schaltfrequenz mit fg = 25kHz...30kHz festgelegt. Innerhalb dieses Bereiches kann
nun eine in Bezug auf die Funkstoranalyse giinstige Schaltfrequenz gewéhlt werden.

In Abbildung 5.9 sind schematisch die beiden schaltfrequenten Harmonischen 7 fs
und (n+1)fs samt Seitenbdndern im Bereich des unteren Randes /= 150kHz des QP-
Messbereichs dargestellt. Um nun geringe Anforderungen an das Eingangsfilter
beziiglich der geforderten Stérunterdriickung zu erhalten, ist es giinstig, die Harmo-
nische nfg knapp unterhalb des unteren Randes des QP-Messbereichs (150kHz -
30MHz) zu platzieren, wobei die Einhiillende der Seitenbdnder der Harmonischen
nfs und die 9kHz-Bandbreite des RBW-Filters zu beriicksichtigen sind. Damit tragt
die Harmonische nfs nichts zum Messresultat bei, sondern nur die dann innerhalb
des Messbereichs liegende Harmonische (n+1)fs samt Seitenbandern, die auf Grund
des Abfalls der Amplituden fiir héhere Frequenzen (sieche Abbildung 5.2) eine ge-
ringere Amplitude aufweisen'’.

Damit wurde fg = 28kHz gewéhlt, womit die flinfte schaltfrequente Harmonische bei
140kHz knapp unterhalb des Messbereichs liegt und die sechste schaltfrequente
Harmonische bei 168kHz. Fiir z.B. fg = 25kHz liage die sechste Harmonische bei

150kHz, wo die Storunterdriickung durch das zu entwerfende Eingangsfilter noch

? Ein grosser DC-Stromrippel ist unerwiinscht, da der Konverter dann bei geringer Last im diskon-
tinuierlichen Betrieb arbeitet, was ein verdndertes regelungstechnisches Verhalten nach sich ziehen
wiirde. Der Spannungsrippel der Filterkondensatorspannungen soll klein gehalten werden um eine
korrekte Sektordetektion, die auf den korrekten Vorzeichen der Filterkondensatorspannungen
beruht, durchfithren zu konnen.

10 Zwar werden die zuldssigen Grenzwerte fiir CISPR 22, Class B fiir steigende Frequenzen
geringfligig strenger (siehe Abbildung 5.21), jedoch sind sowohl der Abfall des Amplitudenspekt-
rums der Eingangsstrome als auch die Storunterdriickung durch das Filter um ein Vielfaches
starker. Daher ist es immer ratsam die Schaltfrequenz in der beschriebenen Weise zu wihlen.
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geringer ist als bei 168kHz. Somit miissten die Filterelemente grosser dimensioniert
werden. Wiirde eine Schaltfrequenz von z.B. f¢ = 30kHz gewihlt werden, so wiirde
bereits die fiinfte Harmonische, die eine hohere Amplitude als die sechste Harmoni-
sche aufweist, in den Messbereich bei 150kHz fallen, womit auch wieder hohere An-

forderungen an das Eingangsfilter beziiglich Storunterdriickung resultieren wiirden.

9kHz breitbandige QP-Messung

n-te Harmonische

RBW Filter ‘
s Al

veeeee, (0N e

|
! 145.5kHz 154.5kHz
”'fS 150kHz (n+])-fs

Abbildung 5.9: Lage der schaltfrequenten Harmonischen im Bereich des unteren Randes des QP-
Messbereiches.

5.1.5 Auswahl der Filtertopologie

Es wurden drei grundlegende Filterstrukturen (siehe Abbildung 5.10) nédher betrach-
tet, zu denen schon Vorarbeiten beziiglich Entwurf, Stabilitdt und optimaler Damp-
fung bestanden und deren Vor- und Nachteile in [51] ausfiihrlich behandelt wurden.
Um gleichzeitig eine hohe Unterdriickung von hohen Frequenzen, ausreichende
Dampfung, geringe Verluste in den Ddmpfungswiderstanden und kleines Filtervo-
lumen zu erreichen ist, wie im Folgenden ausgefiihrt wird, die Variante aus
Abbildung 5.10(b) direkt am Eingang des Konverters am besten geeignet''.

Um diese Tatsache zu untermauern, sind die Filterkomponentenwerte und Damp-
fungsverluste in Abbildung 5.10 gegeben, die notwendig wiren, um mittels dieser
einstufigen Filterstrukturen jeweils die gewiinschte Storunterdriickung (5.9) bei
gleicher Dampfung der Filterresonanz und gleichen Filterkondensatorwerten am
Eingang des Konverters zu erreichen.

! Diese Aussage trifft fiir alle Tiefsetzsteller-basierten Gleichrichtersysteme zu, fiir Gleichrichter
mit Hochsetzsteller-Funktion ist aufgrund der diskontinuierlichen Eingangsspannung direkt am
Eingang eine Induktivitit vorzusehen und es muss daher eine andere Filterstruktur in Betracht
gezogen werden.
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Abbildung 5.10: Drei grundlegende Strukturen fiir die Realisierung einer Filterstufe. Die angege-
benen Werte der Filterkomponenten sind fiir die geforderte Unterdriickung bei /= 168kHz nach
(5.9), fiir denselben Kapazitidtswert C; = 6.8uF und optimale Filterdimpfung mit einem Damp-
fungsverhéltnis von n = C;;/C; = 0.125 bzw. n = L;4/L; = 0.125 anhand des Stromspektrums aus
Abbildung 5.2 berechnet.

Als Filterstufe am Konvertereingang ist die Variante aus Abbildung 5.10(a) weniger
gut geeignet, da aufgrund des C;,-R;,-Dampfungspfads zusitzliche Blindleistung
konsumiert wird, was sich besonders bei kleinen Ausgangsleistungen in einem
geringen Leistungsfaktor niederschlagt.

Bei Vergleich der Bauteilwerte der beiden Varianten aus Abbildung 5.10(b) und (c)
zeigt sich, dass die Struktur aus Abbildung 5.10(c) auf weitaus hohere Induktivi-
tatswerte flihrt, da bei dieser Struktur im Gegensatz zu den beiden anderen Alterna-
tiven die Unterdriickung von hohen Frequenzen fiir steigende Diampfungsverhéltnis-
se n = L;;/L; abnimmt und daher die Knickfrequenz des Filters entsprechend verrin-
gert werden muss. Wenn der Dampfungswiderstand R;, wieder nach dem Gesichts-
punkt optimaler Dampfung der Filterresonanz gewéhlt wird, so entstehen dann sehr
hohe Verluste, sodass auch diese Filtertopologie ausscheidet.

Somit wird die Struktur aus Abbildung 5.10(b) als Filtertopologie am Eingang des
Konverters gewéahlt. Die errechneten Werte zeigen jedoch, dass ein einstufiges Filter
bei fixem Kapazititswert des Eingangsfilterkondensators C; auf sehr hohe Induktivi-
tatswerte filhren wiirde, was einerseits ein betrachtliches Filtervolumen, als auch
eine niedrige Resonanzfrequenz und damit auch eine niedrige Reglerbandbreite nach
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sich ziehen wiirde. Daher wird nun untersucht, wie durch Implementierung eines
zweistufigen Filters diesem Problem beizukommen ist. Im Folgenden wird die direkt
beim Konvertereingang befindliche Filterstufe als Stufe / und die in Richtung Netz
darauf folgende Filterstufe als Stufe 2 bezeichnet.

In [51] wurde gezeigt, dass, um die Ausgangsimpedanz des Filters und damit die
Stabilitdt des Konverters durch Einfiigen der zweiten, dem Netz zugewandten Filter-
Stufe 2 nicht zu verdndern, die Stufe I eine niedrigere Knickfrequenz als die Stufe 2
aufweisen muss. Ublicherweise wird

fc,Stufel ~0.1- fc,Stufe2 (5.10)

gewihlt. Um einen Ausgangspunkt fiir den iterativen Designprozess zu wihlen und
den Entwurf mit konkreten Zahlenwerten zu untermauern, werden die Knickfre-
quenzen gemdss (5.10) gewidhlt. Fiir den Zusammenhang zwischen der Knickfre-
quenz f. und der Unterdriickung Attz;, » einer Filterstufe bei einer bestimmten Fre-
quenz f; gilt allgemein

S (5.11)

f .= .
VA g g,

Damit ldsst sich aus (5.10) und (5.11) die Relation der Verstirkungen der Filterstu-
fen berechnen

bzw.

Mit der geforderten Gesamtverstarkung (5.9)

ergibt sich die benoétigte Verstarkung der Filterstufe 1
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und fuir die Filterstufe 2

Alttgy =26.4dB. (5.16)

Somit kann die Grosse der Stufe I wesentlich reduziert werden, wéhrend iiblicher-
weise die Stufe 2 die Gesamtfiltergrosse nicht sonderlich beeinflusst. In Abbildung
5.11 sind die Bauteilwerte, die fiir ein zweistufiges Filter fiir die gleichen Spezifika-
tionen wie fiir Abbildung 5.10 ermittelt wurden, angegeben. Fiir die zweite Filterstu-
fe ist dabei lediglich ein Kondensator C, vorzusehen, der fiir die Funkstéranalyse
gemeinsam mit der LISN-Impedanz Z; 5y bzw. fiir den Normalbetrieb mit der Netz-
impedanz Ly eine Filterstufe zweiter Ordnung bildet. D.h. gemeinsam mit der LISN-
Impedanz Z; sy muss die Filterstufe die geforderte Storunterdriickung (5.16) aufwei-
sen und fiir den Betrieb am Versorgungsnetz stabilen Betrieb der Regelung fiir
beliebige Netzimpedanzen sicherstellen. Der Einfluss des Wertes der Netzimpedanz
Ly auf die Lage und Ausprigung der Filterresonanzen wird im Anschluss an die
Auswahl der Filterelemente in Kapitel 5.1.7 ndher untersucht. An den Bauteilwerten
ist leicht zu erkennen, dass eine wesentliche Reduktion des Filtervolumens im Ver-
gleich zum einstufigen Filter zu erzielen ist. Eine dritte Filterstufe wiirde jedoch
keine Verbesserung mehr herbeifiihren, da sich die Knickfrequenz der ersten Filter-
stufe dann aufgrund der Aufteilung der Gesamtunterdriickung auf drei Stufen zu
hoheren Frequenzen hin verschieben wiirde und die Knickfrequenzen dann zu eng
zusammenriicken wiirden. Daher wird im Folgenden eine zweistufige Filterstruktur

verfolgt.
—{
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Abbildung 5.11: Zweistufiges Gegentakt-Eingangsfilter, das die erforderliche Unterdriickung des
Gegentakt-Storpegels erfiillt.
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5.1.6 Dimensionierung der Filterelemente

Nun werden also die Filterelemente C;, L;, L;4, R;; und C, derart dimensioniert, dass
die zu Beginn des Kapitels erwdhnten Zielsetzungen bestmoglich erfiillt sind. Da
dies wie schon erwéhnt nicht in einem einzigen Schritt erledigt werden kann, sind
vorerst bevorzugte Bereiche fiir die Komponentenwerte angegeben, die Auswahl
erfolgt dann in einem weiteren Schritt.

Der Kondensator C; hat eine wesentliche Bedeutung fiir den Betrieb des Konverters,
da er die schaltfrequente Schwankung der Filterkondensatorspannung definiert. Um
die Vorzeichen der Filterkondensatorspannungen und damit die Sektoren korrekt zu
detektieren, sind ein moglichst geringer Rippelwert und damit ein moglichst grosser
Kapazititswert erstrebenswert. Andererseits bewirkt ein grosser Wert von C; eine
starke Phasendrehung des Filters und vermindert damit den Leistungsfaktor des
Systems. Aus diesen Uberlegungen ergibt sich ein Bereich von

C,=4uF..8uF . (5.17)

Damit ist die schaltfrequente Schwankung der Eingangsfilterkondensatorspannung
auf maximal etwa

Ay ppmax =(0.1..02)-Uy . (5.18)
limitiert. Der Wert der Induktivitdt L; legt zusammen mit C; die Knickfrequenz der
Filter Stufe 1 fest:

1 _ 168kH:z
27[\/l‘1 ) C] \/1 OA[tSttqfel[dB]/ZO

(5.19)

fc,Stufel =

Damit Mit der in (5.15) und (5.16) festgelegten Aufteilung der Anteile an der Ge-
samtunterdriickung des Filters erhédlt man mit (5.17) und (5.19) den Wertebereich fiir
die Filterinduktivitit L,
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Atty, . [dB]/20

ot -

' 47? .,  (168kHz)’ (5.20)
2090

_ = 234uH...469uH
47* - (4uF...8uF) - (168kHz) " "

Bei der konkreten Wahl von C; und L; ist es meist giinstiger, hohere Kapazitiatswerte
zu wihlen, da dies auf Grund der geringeren Dichte von Spulen im Allgemeinen auf
kleineres Filtervolumen fiihrt.

Die Induktivitit L;, bestimmt iliber das Dampfungsverhiltnis n = L;, /L; den Grad
der moglichen Dampfung des Filters. Das Dampfungsverhidltnis » hat fiir diese
Filtertopologie keinerlei Einfluss auf die Stérunterdriickung bei hohen Frequenzen,
sondern beeinflusst lediglich die Ausprigung der Filterresonanz. Je grosser n ge-
wihlt wird, desto besser kann die Resonanz geddmpft werden, desto volumindser
wird aber auch das Filter. Ausserdem steigt fiir grossere n auch die Ausgangsimpe-
danz. Ein Dampfungsverhiltnis im Bereich n = 0.1...0.3 stellt hier einen guten Kom-
promiss dar, daraus folgt

Ly =n-L =(0.1...0.2) - (234puH...469uH)=23 4pH...93.8uH . (5.21)

In [51] wurde der fiir diese Topologie optimale Ddmpfungswiderstand berechnet, der
nur vom Dampfungsverhéltnis » und der charakteristischen Impedanz der Filterstufe

\JL;/C, abhéngt:

R, = %-1+n'\/(2+n)-(4+3n) | (5.22)
. n 2-(1+n)-(4+n)

Die zweite Filterstufe wird wie schon erwéhnt bei der Funkstéranalyse vom Kon-
densator C, und vom LISN-Netzwerk Z; sy (mit R; sy = 50€, Lysv = SOuH und Cpgn
= 250nF) gebildet. Der Kondensatorwert muss dann nach Auswahl der Bauelemen-
te-Werte der Filter Stufe 1 einfach entsprechend der noch zusitzlich notwendigen
Unterdriickung bei 168kHz

req[

gewahlt werden.
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Mit diesen Daten kénnen in wenigen iterativen Schritten die Filterwerte bestimmt
werden, mit denen die anfangs formulierten Zielsetzungen weitestgehend erfiillt
werden. Die Bauelemente-Werte und die mittels Datenblittern und Messungen
eruierten parasitiren Werte sind in Abbildung 5.11 dargestellt. Mit diesem Filter
sind die Normen in Bezug auf Gegentaktstorungen schon erfiillt, was das zentrale
Ziel des Filterentwurfs war. Aus den wesentlichen Charakteristika des Filters (siehe
TABELLE 5.1) ersieht man, dass die Phasendrehung durch das Filter akzeptabel ist
und die ohmschen Verluste aufgrund der Dampfung vernachldssigbar sind.

TABELLE 5.1

Kenngrdssen des Eingangsfilters

Kenngrosse Wert
Phasenverschiebung ¢y bei Nennlast -2.5°
Max. Ladung in C; 1.6 mC
Max. Energie in L; 11.5mlJ
Max. Blindleistung an C; -98.8 VAr
Max. Blindleistung an L; 3.9 VAr
Max. Verlustleistung an R4 40 mW

Einzig die geringe Dampfung des Filters konnte im realen Betrieb des Konverters
noch Probleme bereiten. In Abbildung 5.12 ist die Ubertragungsfunktion des Filters
fiir unterschiedliche Netzimpedanzen im Bereich SuH...150uH dargestellt. Man
erkennt, dass beide Resonanzen problematisch sind, insbesondere die erste Filterstu-
fe mit ihrer Resonanziiberhohung von bis zu 25dB (fiir Ly = 150uH) kann bei Anre-
gung der Resonanzfrequenz zu ausgepriagten Oszillationen des Filters fiihren. Auch
die zweite Filterstufe kann Probleme verursachen, besonders wenn die Resonanzfre-
quenz flir eine bestimmte Netzimpedanz mit der Schaltfrequenz zusammenfillt und
damit das Filter angeregt wird. Behélt man jedoch die Grosse des Filters weiter im
Auge, so lasst sich mit den bisher besprochenen Massnahmen keine weitere Verbes-

serung mehr erzielen. Um dennoch eine hohere Dampfung der beiden Filterresonan-
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zen zu erreichen, soll im nichstfolgenden Kapitel ein Verbesserungsschritt durchge-
fiihrt werden, der die Dampfung der Filterstufen erhdht und das Filter hinsichtlich
Grosse und hochfrequenter Storunterdriickung nur unwesentlich verdndert.

Ma
0 A 50 uH
SN U

; -t

60 150 uH /\\\ N

-80 N\
2100 N\
1120 N\ R\
140 N

100 1k 10k 100k 1Meg
Frequenz [Hz]

Storunterdriickung des Filters [dB]

Abbildung 5.12: Verlauf der Ubertragungsfunktionen des Filters aus Abbildung 5.11 fiir unter-
schiedliche Netzimpedanzen im Bereich SpH...150uH.

5.1.7 Optimierung des Filters

Zunichst soll die Dampfung der Filter Stufe 1 verbessert, d.h. die Resonanziiberho-
hung des Filters im Bereich der ersten Resonanzfrequenz mittels einer geeigneten
Massnahme verringert werden. Eine wirkungsvolle Massnahme ist das Einfligen
einer mit L; magnetisch gekoppelten Induktivitit L,. in den Ddmpfungspfad zusitz-
lich zu L;; wie in Abbildung 5.13 dargestellt [52]. Dies kann einfach durch zusitzli-
che Windungen auf dem Spulenkern von L; geschehen, die in Serie mit der Damp-
fungsinduktivitat L;, angeschlossen werden. Mit dieser Massnahme wird tiber die
Kopplung zwischen L; und L;. der Dimpfungswiderstand teilweise auch fir L;
wirksam, was die Filterddmpfung erhoht. Das Ausmass der Ddmpfung ist somit
abhingig vom Induktivitatsverhéltnis n; = L,;./L; sowie von der magnetischen Kopp-
lung k zwischen den L; und L,  (im vorliegenden Fall wurde eine magnetischen
Kopplung k& = 0.98 erreicht).
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Abbildung 5.13: Optimiertes Eingangsfilter mit verbesserter Ddmpfung der Filter Stufe 1 durch
Einfiigen einer magnetisch gekoppelten Induktivitit L,., sowie eines parallelen R;-Cog-
Dampfungspfades zur Ddmpfung der Filter Stufe 2.

Dies ist auch in Abbildung 5.14 zu beobachten, wo die Positionen der zwei domi-
nanten Filterpole der Filter Stufe 1 in Abhingigkeit von n; dargestellt sind'’. Fiir
steigendes Induktivitdtsverhéltnis wichst der Abstand zur imagindren Achse und
damit die Dampfung an, bis schlussendlich alle Pole auf der reellen Achse platziert
sind. Jedoch geht der Zuwachs an Ddmpfung mit einem Verlust von hochfrequenter
Storunterdriickung einher, wie das Bode-Diagramm der Filter Stufe 1 fiir verschie-
dene n; in Abbildung 5.15 eindriicklich zeigt.

Einen guten Kompromiss stellt ein Induktivitdtsverhdltnis von n;, = SuH:240uH dar,
wo die Resonanziiberh6hung um 12dB verringert werden kann und gleichzeitig die
Storunterdriickung bei 168kHz lediglich um 1.2dB verringert ist. Optimale Damp-
fung ist weiterhin durch den Ddmpfungswiderstand von R;; = 0.7Q2 gesichert, und
die Verluste in R;; sind mit Pg;;= 110mW nur geringfligig hoher.

Der Aufwand fiir diese Massnahme besteht lediglich im Anbringen von 7 Windun-
gen auf dem Kern von L;, wodurch sich das Filter nicht vergréssert. Wenn nun
mittels klassischen Filterentwurfs dasselbe Verhalten erzielt werden sollte, miisste
eine weitaus grossere Dampfungsinduktivitit L;; gewahlt werden (und die Induktivi-

"2 Der dritte Pol befindet sich weit links auf der reellen Achse und beeinflusst daher die Stabilitit
des Systems nicht.
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tiat L; konnte nur geringfiigig reduziert werden). In diesem konkreten Fall wire das
L;=210uH, L;; = 130uH und R;; = 2.15Q. Damit ist der Vorteil der gekoppelten

Induktivitaten klar gezeigt.

L]L.ZLI =0 }J,H : 245 }J,H
5 uH : 240 uH

15 uH : 230 pH\\\

245 uH : 0 pH

Imagindrteil

3°10°

y 3

/

100 uH : 145 uH

-5-10*

4-10*

3-10°

2-10* 1104 0

Realteil

Abbildung 5.14: Positionen der dominanten Filterpole fiir verschiedene Induktivitétsverhdltnisse n;

= L;/L; (fiir k= 0.98).
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|

N

AN

245pH : OpH

~

N

100uH : 145pH

Storunterdriickung des Filters [dB]
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1k

10k

100k

Frequenz [Hz]

1Meg

Abbildung 5.15: Bode-Diagramm der Filter Stufe 1 (ohne Filter Stufe 2) fiir verschiedene Indukti-
vitatsverhaltnisse n; (fir £ = 0.98).
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Die zweite Filterstufe kann wie erwihnt aufgrund der moglichen Uberdeckung der
Resonanzfrequenz mit der Schaltfrequenz fiir Probleme sorgen. Da die Netzimpe-
danz im Allgemeinen nicht bekannt ist und in einem weiten Bereich variieren kann,
resultiert auch ein breiter Streubereich der moglichen Resonanzpositionen. Daher
muss eine weit reichende Dampfung implementiert werden, die aufgrund des Feh-
lens einer expliziten Langsimpedanz nun in Form eines parallelen R,;-C,4-
Déampfungspfades realisiert werden muss, was im Grunde der Filtertopologie aus
Abbildung 5.13 entspricht. Da diese Filterstufe beziiglich ihrer Baugrosse unkritisch
ist (C; = 470nF) und das Einfligen von C,; wegen C,; << C; keine wesentliche
Erhohung der Blindstromaufnahme zur Folge hat, kann problemlos eine hohe Damp-
fung (z.B. n = C,;,/C, = 1) verwendet werden. Mit C,; = 470nF ergibt sich gemaiss
optimaler Dadmpfung fiir diese Topologie [51],[53] der Dampfungswiderstand zu R,
= 20Q). Die Verluste in R,; sind maximal Pryyme = 100mW und die Storunterdrii-
ckung bei 168kHz ist sogar um 0.2dB verbessert.

Somit ist das Gegentaktfilter wie in Abbildung 5.13 dargestellt fertig entworfen und
das Bode-Diagramm in Abbildung 5.16 zeigt die im Vergleich zu Abbildung 5.12
nun besser geddmpften Filterresonanzen fiir simtliche Netzimpedanzen. Die schalt-
frequenten Anteile im Eingangsstrom werden im Fall von Ly = 50uH (stellt wegen
der Uberdeckung mit der Schaltfrequenz den worst-case-Fall dar, siche Abbildung
5.16) um -26.3dB abgeschwicht. Dies entspricht etwa einer Abschwichung der
Spektralkomponenten im Bereich um fg = 28kHz um den Faktor 1/20, damit betra-
gen die Spektralanteile aus Abbildung 5.2 (Mitte) nach Filterung weniger als
100mA. Die Qualitidt des Netzstromes ip(¢) kann in Abbildung 5.17 im Vergleich
zum Gleichrichter-Eingangsstrom ip,, (¢) Uiberpriift werden.
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Abbildung 5.16: Bode-Diagramm des gesamten, beziiglich der Dampfung verbesserten Gegentakt-

Eingangsfilters.

TABELLE 5.2

Ausgewihlte Komponenten fiir das Gegentakt-Eingangsfilter (pro Phase)

Komponente

Spezifikationen

C;

X2 Kondensator, Evox Rifa- PHE840M
6.8uF —275/280Vac
ESR = 16mQ, ESL = 25nH (f,.; = 386kHz)

L[.' L]c

Magnetics High Flux 58439-A2

240pH : SpH, £=0.98

51Wdg. : 7Wdg. — 14AWG (Cu 2.0mm?)
R1;=35mQ, Cp, 11 = 45pF (fres = 1.53MHz)
RL]C = 31’IIQ, prch = 3pF (ﬂes = 41MHZ)

Magnetics Molypermalloy 55894-A2
30uH, 22Wdg. — 14AWG (Cu 2.0mm?)
Ry =7TmQ, C, 11 = 3pF (fes = 17MHz)

Riq

10 x 6.8Q2 — 0805 SMD Widerstand

Cs, Coq

X2 Kondensator, Evox Rifa- PHE840M
470nF —275/280Vac

ESR = 115mQ, ESL = 17nH (f,.s = 1.78MHz)

3 x 62Q — 0805 SMD Widerstand
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Abbildung 5.17: Verlauf des Eingangsstromes ipy, vor Filterung und des Netzstromes iy nach
Filterung durch das Gegentakt-Eingangsfilter.

Insgesamt verringert sich mit den beschriebenen Dampfungsmassnahmen die Stor-
unterdriickung bei 168kHz auf eine Sicherheitsreserve von 5dB. Die Spezifikationen
der verwendeten Komponenten sind in Tabelle 5.2 zusammengefasst.

In Abbildung 5.18 sind die Verldufe der Eingangsimpedanz des Filters flir ausge-
schalteten Konverter (Z;,z.: — o) und fiir unterschiedliche Netzimpedanzen Ly
dargestellt. Wiinschenswert ist, dass im Bereich typischer Netzoberschwingungen
keine Resonanzen auftreten und dass die Eingangsimpedanz des Filters iiber alle

Frequenzen moglichst hoch ist

>1Q. (5.24)

Zin,Filt

Die minimale Eingangsimpedanz bei der ersten Resonanzfrequenz betragt mit den
Déampfungsmassnahmen fiir Ly = 50uH Z;, r;, = 1.3Q, wéhrend ohne zusétzliche
Massnahmen die Eingangsimpedanz auf Z;, z;;, = 310m£ verringert ist.
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Abbildung 5.18: Eingangsimpedanz des Filters fiir ausgeschalteten Konverter (Z;,gee: — ©) fiir
unterschiedliche Netzimpedanzen Ly.

Nun soll noch tiberpriift werden, wie sich das System fiir eine sprungartige Verdnde-
rung der Eingangsspannung verhilt. Abbildung 5.19 zeigt die Verldufe der Gleich-
richter-Eingangsspannungen fiir den Fall, dass die Amplitude des Netzspannungs-
Raumzeigers zum Zeitpunkt des Maximums einer Phasenspannung sprungartig um
AU = 100V erhoht wird. Es ergibt sich ein gut geddmpfter Verlauf mit einer Uber-
schwinghohe von knapp 70% und einer Ausschwingzeit von etwa Ims. Es soll hier
angemerkt werden, dass die Uberschwinghdhe mittels passiver Dimpfung nicht mit
akzeptablen Verlusten reduziert werden kann und dass hier auch aktive Dampfung
keine Abhilfe schaffen kann, da der Konverter bei hartem Einschalten des Netzes
iiblicherweise noch nicht arbeitet. Um die Leistungshalbleiter in dieser Situation zu
schiitzen, muss fiir eine praktische Realisierung eventuell noch eine zusitzliche
Massnahme getroffen werden, wie z.B. ein Uberspannungsschutz mittels Varistoren
oder der Einsatz einer speziellen Hochlaufeinrichtung.
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Abbildung 5.19: Reaktion der Eingangsspannung des Konverters fiir sprungartige Veranderung des
Betrages des Netzspannungs-Raumzeigers um AU = 100V im Maximum einer Phasenspannung.

Die Ausgangsimpedanz beeinflusst, wie zuvor schon erwihnt, wesentlich die Stabili-
tat der Regelung. Eine hinreichende Bedingung fiir die Wahl der Reglerbandbreite
fiir stabilen Betrieb bzw. fiir die Dimensionierung des Eingangsfilters wurde in [57]
mit

Z

out Filt

Z.

in,Rect

<<

(5.25)

angegeben, die Eingangsimpedanz des Konverters muss also in jedem Betriebspunkt
wesentlich grosser als die Ausgangsimpedanz des Filters sein. Wenn diese Bedin-
gung erfiillt ist, kann die Regelung ohne Beriicksichtigung des Eingangsfilters aus-
gelegt werden. Ublicherweise fiihrt diese Bedingung jedoch auf iiberdimensionierte
Filter bzw. Regler, die die Dynamik des Systems nicht geniligend ausnutzen [58].
Daher wird hier nur der aus (5.25) folgende Maximalwert der Reglerbandbreite
ermittelt um eine erste Einschidtzung der Dynamik des Systems zu erhalten. Die
Auslegung des Reglers folgt in Kapitel 6 unter Miteinbeziehung des kompletten
Eingangsfilters.
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Abbildung 5.20: Ausgangsimpedanz des Filters fiir unterschiedliche Netzimpedanzen Ly.

Die Eingangsimpedanz des Konverters berechnet sich fiir den Fall idealer Regelung,
d.h. konstanter Ausgangsspannung unabhédngig von Eingangsspannungsdnderungen,

zu

U o1

- — 5.26
T (5.26)

Z.

in,Rect

.

Der Minimalwert tritt offensichtlich bei maximalem Modulationsindex M = 0.9 und

Nennleistung auf, daraus ergibt sich die minimale Eingangsimpedanz

32Q)

Z =227 _39.50). 5.27
0.9° (527)

in,Rect,min

Der Vergleich mit den Verldufen aus Abbildung 5.20 ergibt unter Beriicksichtigung
von (5.25) eine maximale Reglerbandbreite

B, =2kHz. (5.28)

w,max

Auch in den Verldufen der Filter-Ausgangsimpedanz lésst sich der Effekt der zusitz-
lichen Dampfung in der Reduktion der Resonanziiberhohung deutlich erkennen.
Eine weitere Verringerung der Ausgangsimpedanz ist nur durch eine Vergrosserung
der Filterkondensator-Werte (und entsprechende Verkleinerung der Filterinduktivita-
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ten) zu erreichen, was den Blindleistungsbedarf erhohen und den Leistungsfaktor

insbesondere bei kleinen Lasten verringern wiirde.

5.1.8 Gleichtakt/Gegentakt-Trennung (CM/DM Separator)

Bevor der Entwurf des Gegentaktfilters messtechnisch verifiziert werden kann, ist
noch ein Zwischenschritt erforderlich. Die konventionelle Funkstoéranalyse nach
CISPR 22 beinhaltet die gesamte Storaussendung des Systems, also Gegentakt- und
Gleichtaktstorungen. Somit wiirde sich ohne weitere Massnahmen der in Abbildung
5.21 mit ,,DM und CM* gekennzeichnete Verlauf ergeben. Ohne Gleichtaktfilter
iiberragt die gemessene Kurve die Limits bei weitem und ist auch nicht durch weite-
re Gegentaktmassnahmen zu reduzieren, da die Gleichtaktstorungen hier schon klar
dominieren. Um den Entwurf des Gegentaktfilters zu verifizieren, muss also der
Gleichtaktanteil des Signals unterdriickt werden. Zu diesem Zweck wurde ein
CM/DM-Separator entwickelt [59], der aus den drei Ausgangssignalen der LISN
wahlweise nur den Gegentaktanteil (DM) einer Phase oder nur den Gleichtaktanteil
(CM) bildet. Das Konzept zur Realisierung dieser Idee ist fiir einphasige Systeme
bereits bekannt [60],[61], der dreiphasige CM/DM-Separator stellt jedoch eine
Neuheit dar und wurde erstmals in [62] vorgestellt.

In Abbildung 5.22 ist eine passive Realisierung des CM/DM Separators gezeigt. Um
die Unterdriickung des Gleichtaktanteils in der Gegentaktmessung zu messen, wurde
der Messaufbau aus Abbildung 5.23 verwendet (gezeigt beispielhaft fiir die Messung
an der Phase R). Die Unterdriickung des CM-Anteils bei der DM-Messung betragt,
wie Abbildung 5.24 zu entnehmen ist, fiir alle drei Phasen mindestens -30dB bis
30MHz, was auf jeden Fall ausreichend ist. In Abbildung 5.25 ist die praktische
Realisierung des Prototyps gezeigt, mit dem die folgenden Messungen durchgefiihrt
wurden. Prinzipiell wére auch eine aktive Realisierung denkbar, die jedoch Operati-
onsverstirker sehr hohe Bandbreite erfordern wiirde um eine gute Separierung des
CM- vom DM-Anteil bis 30MHz sicherzustellen.
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Abbildung 5.21: Ergebnis der Funkstoranalyse fiir die Storaussendung der Phase R ohne Anwen-
dung des CM/DM Separators (CM+DM, oberer Verlauf); bei Anwendung des CM/DM Separators
(DM, unterer Verlauf) kann rein der Gegentakt-Storpegel ermittelt werden.
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Abbildung 5.22: Schaltbild der passiven Realisierung des CM/DM Separators. Bei Messung des
DM Storpegels einer Phase werden die Messausginge der beiden anderen Phasen mit R = 50Q und
der CM Messausgang mit 50€/3 abgeschlossen.
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Abbildung 5.23: Setup zur Messung der Gleichtaktunterdriickung (CM Rejection Ratio) der
Phase R .
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Abbildung 5.24: An den drei Gegentaktkanidlen R, S, T gemessene Gleichtaktunterdriickung (CM
Rejection Ratio).
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Abbildung 5.25: Prototyp des CM/DM-Separators.

Mit Verwendung des vorgestellten CM/DM-Separators ergibt sich der mit ,,DM*
gekennzeichnete Verlauf des gemessenen Storpegels in Abbildung 5.21. Der Gleich-
taktanteil, der das Messergebnis zuvor dominiert hat, ist nun eliminiert und somit
kann der Entwurf des Gegentakt-Filters verifiziert werden.

5.1.9 Messungen und Schlussfolgerungen

Fiir die Funkstormessung am System wurde wie fiir den Entwurf der Nenn-
Arbeitspunkt betrachtet, also Py = SkW, Uy ;,ms = 400V, U, = 400V, fy = 50Hz, fs =
28kHz.

Das Messergebnis fiir die Aussendung von Gegentaktstorungen (unter Verwendung
des zuvor beschriebenen CM/DM-Separators) ist in Abbildung 5.26 ersichtlich. Der
Vergleich mit den aus der Simulation gewonnenen, mit x gekennzeichneten Mess-
punkten bringt eine gute Ubereinstimmung und somit eine Bestitigung der gewihl-

ten Vorgehensweise.
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Abbildung 5.26: Messung des Storsignalpegels unter Verwendung des CM/DM Separators zur
Verifizierung des Filterentwurfs auf Basis der Simulationsdaten.

Im Speziellen ist die Ubereinstimmung des ersten Messwertes bei f = 168kHz aus
der Simulation

U g = 60.7dBuV, (5.29)

der als Basis fiir den Filterentwurf gedient hat, von Interesse. Die Funkstormessung
ergibt hier

= 61.8dBpV (5.30)

Ur ,meas

also lediglich eine Abweichung von 1.1dB, die durch Bauteiltoleranzen, die verein-
fachende Modellbildung des Funkstormessempfingers oder einen geringen, vom
CM/DM Separator ungeniigend unterdriickten CM-Storsignalanteil verursacht sein
kann.

Zusammenfassend ldsst sich festhalten, dass die Gegentakt-Storaussendung des
Konverters mittels Simulation und Modellbildung der Funkstéranalyse sehr gut
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vorausgesagt werden kann und als solide Basis fiir das Design eines optimalen
Eingangsfilters dienen kann. Damit wird der in der Praxis oft auf gezieltem Probie-
ren beruhende Prozess auf ein solides rechnerisches Fundament gestellt und es
konnen alle wesentlichen Design-Daten schon vor der Realisierung ermittelt werden.

Wenn der Aufwand fiir eine rechnerisch-simulative Ermittlung des Storpegels auf
Basis der Modellbildung des Messprozesses zu gross ist, kann die maximale Stor-
emission auch durch eine lineare Summation aller im 9kHz-Frequenzband liegenden
Spektralkomponenten abgeschitzt werden

(MB+RBW)
Maxresult =20- 10g ﬁ ) ( Zz )Umeas (Ja)) (53 1)
o v

Das entspricht der Annahme einer reinen Spitzenwertdetektion und stellt somit den
worst-case Fall fiir das Messergebnis dar. Ein Entwurf, der auf diesen Daten beruht,
fiihrt zu einem leicht {iberdimensionierten Filter, die vorgeschriebenen Limits wer-
den jedoch in jedem Fall eingehalten. Der minimale Wert der QP-Detektion ist durch
Summierung der Effektivwerte

RBW
MB+

2

. : 1 Ry
Min,,.(jo)=20-log T Y (Upews () (5.32)

gegeben, wie in Abbildung 5.27 dargestellt liegt der tatsdchliche Messwert stets
zwischen diesen beiden Abschitzungen.
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Abbildung 5.27: Simuliertes Spektrum der gemessenen DM-Spannung U,,,.,s im Vergleich zu den
Messwerten nach der QP-Filterung Ur und der oberen und unteren Abschitzung Max,s.; bzw.
Minyesu; gemass (5.31) und (5.32).

Nach Abschluss des Entwurfs und der Realisierung des Gegentaktfilters kann aus
der gesamten Storaussendung (CM+DM) des Konverters die Information fiir die
erforderliche Unterdriickung des Gleichtaktfilters entnommen werden und damit das
Gleichtaktfilter wie im folgenden Kapitel beschrieben entworfen werden.
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5.2 Entwurf des Gleichtakt-Eingangsfilters (CM Filter)

5.2.1 Modellierung und Messung der Gleichtakt-Storaussendung

Mittelpunkt der
Ausgangskondensatoren
Mittelpunkt der Last
Mittelpunkt des \
Gleichrichterausgangs |1
U " _

. Lpy/3 o 4C, Cyp-gnp = 143pF
lcmr m L() /4 R/A

& |

—mm—(1) _— _— Cron=SToF

Rysn/3 T T T Cco-gnp= 416pF

Cup-anp CrGnp Ceo-onp

Abbildung 5.28: Modell der Gleichtakt-Stéraussendung.

Zunichst muss untersucht werden, auf welche Weise die Gleichtaktstérungen im
System verursacht werden und wie sie sich ausbreiten und schlussendlich zum Ver-
sorgungsnetz gelangen und dort einen entsprechenden Stérpegel verursachen. Dafiir
wird das Ersatzschaltbild aus Abbildung 5.28 benutzt. Die Common-Mode-
Storquelle Ucy, verschiebt dabei pulsfrequent das Potential des Mittelpunktes des
Gleichrichter-Ausgangs gegeniiber den Eingangsphasen. Daher muss ein Common-
Mode-Strom iy, fliessen, der sich iiber die Erdleitung und schliesslich iiber die
parasitiren Kapazititen von Mittelpunkt zur Erde Cyp.gyvp schliesst. Da die drei
Phasenleitungen hier parallel liegen, ist die in diesem Gleichtaktpfad wirksame
Induktivitét ein Drittel der Gegentaktinduktivitit Ly, /3. Ebenso sieht der Common-
Mode-Strom auch drei parallele LISN-Eingédnge mit jeweils R, sy = 50Q2. Die beiden
weiteren Pfade fiir den Gleichtaktstrom stellen die parasitire kapazitive Verbindung
des Ausgangskreises vom Mittelpunkt der Ausgangskondensatoren Ccy.gyp und die
Verbindung vom Mittelpunkt der Last Ci.gyp zum Erdpotenzial dar. Vom Mittel-
punkt des Ausgangs aus liegen zwei Zweige mit je R/2 parallel, somit ergibt sich
Rey = R/4, wihrend die Ausgangskapazitit aus Sicht des Common-Mode-Stroms
4C, (zwei parallele 2C,-Zweige) betrdgt und aufgrund der wesentlich kleineren
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Kapazitit Ccy.gnp 1n Serie keine Bedeutung hat. Der Kreis schliesst sich schliesslich
mit Ly/4 iiber die Parallelschaltung der DC-Induktivititen L. und Ly. (Lo+ = Ly. =
Ly/2).

Um das Verhalten der Stérausbreitung analysieren zu kdnnen, miissen nun die para-
sitiren Kapazititen ermittelt werden. Abbildung 5.29 zeigt das Messergebnis der
Impedanzanalyse fiir die Abschitzung von Cyp.gyp. Fiir den Frequenzbereich
600kHz-20MHz lasst sich ein dquivalentes C-L-R-Ersatzschaltbild mit Cyp.gnp =
143pF (und Rcyp.onp = 609, Leyp.avp = 8.8uH) angeben. Ebenso konnen auch die
beiden anderen parasitiren Kapazititen Ccy.gyp = 416pF (und Re co.onp = 14Q, L co.
evp = 2.7uH) (siehe Abbildung 5.30) und Cr.gnp = 57pF (und Rcg.gyp = 110€, L.
evp = 3.5uH) (siehe Abbildung 5.31) ermittelt werden.

A: 121 TOP 18 ka BOTTOM 8 o 82,6129 o
; : ; : ORI DAR ORI VDR e 5

o [l

E: Bz SCALE 36 =/div REF a e -73.6979 =
r RS : o ©iBm k]

WA WAID
START 188 kHz 05C 588 mvolt STOP 118 MHz

Abbildung 5.29: Impedanzverlauf der parasitiren Kapazitit Cyp.gyp (Messung zwischen Kiihlkor-
per und den drei kurzgeschlossenen Eingangsphasen des Konverters).
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R: 1Z1 TOP 28 ko BOTTOR 18 o 12,3211 @
: R : Lo : : I { ‘MHZ

E: 8=z

WA /
START 1 kHz 05C 588 mfolt STOP 118 MHz

Abbildung 5.30: Impedanzverlauf der parasitiren Kapazitit Cco.gnp (Messung zwischen Kiihlkor-
per und den beiden kurzgeschlossenen Ausgangsklemmen des Konverters ohne Anschluss der
Last).

A: [Z] TOR 288 ko BOTTOM =15 ]

WH £
START 1 kHz 05C S@@ molt STOP 118 MHz

Abbildung 5.31: Impedanzverlauf der parasitiren Kapazitit Cg.gnp (Messung zwischen Kiihlkor-
per und der Last ohne Anschluss an den Konverter).
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Zur Messung des Common-Mode Storsignals wurde ein breitbandiger Stromsensor
(Pearson 410 mit einer Bandbreite von 20MHz) benutzt, der den in allen drei Ein-
gangsleitungen gemeinsam fliessenden Gleichtaktstrom misst. Der Stromsensor
erzeugt ein Ausgangssignal mit 0.05V/A an einem externen 50Q-Abschluss (der
parallel zum internen 50Q-Abschluss des Sensors liegt), mit 20log(0.05) = -26dB
entspricht das einer Abschwichung von 26dB, wéhrend bei der Messung an der
LISN mit R;5v / 3 = 50€)/3 das Messsignal um 20log(50/3) = 24.4dB verstarkt wird.
Das Messergebnis mit dem Stromsensor liegt demnach theoretisch um 50.4dB un-
terhalb des wahrend der Funkstoranalyse mit der LISN detektierten Signalpegels.
Dies wurde in Abbildung 5.32 im Wesentlichen verifiziert, die gemessene Differenz
betragt 48dB.

RBW 9 kHz RBW 9 kHz
08.0ct 04 20:26 MT 200 ms 08.0ct 04 20:39 MT 200 ms
Att 30 dB PREAMP OFF Att 10 dB PREAMP OFF

BV [120 1 MHzZ 10 MHz dBuv [go 1 MHz 10 MHz
i1 70
10p 10p
CLRWR CLRWH “ENS§50 0l
[ Messung an der LISN o e o
koo 5 Messung mittels Stromsensor
PRN PRN
80 ﬂ\l Uﬂ 7407%
M4
o W \.n g it i
ey R :
ool i H 20
0 \)[ 10
40 o

150 kHz 30 MHz 150 kHz 30 MHz

Abbildung 5.32: Storsignalpegel bei Messung an der LISN (links) und bei Gleichtakt-
Strommessung mittels eines breitbandigen Stromsensors (Pearson 410, Bandbreite von 20MHz).

5.2.2 Verbindung des Sternpunktes des Gleichrichter-Eingangs mit dem Mittel-
punkt des Ausgangs

Der Sinn des Gleichtaktfilters ist es den aufgrund der Common-Mode-
Storspannungsquelle entstehenden Gleichtaktstrom so effizient wie moglich in
seiner Entstehung und seiner Ausbreitung zum Netz hin zu hindern. Das bedeutet,
die Impedanz in Richtung des Netzes bzw. der LISN ist entsprechend zu erhdhen
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und/oder ein moglichst grosser Anteil des Gleichtaktstromes vorher schon iiber eine

Verbindung entsprechend niedriger Impedanz zum Ausgang zuriickzufiihren.

Aus diesen Uberlegungen ergibt sich direkt eine Massnahme, die in Abbildung 5.33
skizziert ist. Wenn der Sternpunkt der Eingangsspannungen iiber einen kapazitiven
Pfad mit dem Mittelpunkt des Ausgangs verbunden wird, so wird der Common-
Mode-Strom fiir einen bestimmten Frequenzbereich an den Ausgang zuriickgefiihrt
und an der Ausbreitung zum Netz hin gehindert [64]. Im vorliegenden Fall wurden
zwei Y- Kondensatoren mit je Cyr = 10nF vom Sternpunkt der Sternschaltung der
Filterkondensatoren am Gleichrichtereingang zu den beiden Ausgangsklemmen und
damit an die beiden Pole des Ausgangskondensators geschalten, daher ist in diesem
Pfad eine Kapazitit von 20nF wirksam. In [63] wurde diese Verbindung ohne Kon-
densatoren C,;r ausgefiihrt, wodurch der Sternpunkt der Eingangsfilterkondensato-
ren direkt mit dem Mittelpunkt des Ausganges verbunden ist, Cy,p also einen hohen
Wert aufweist. Dadurch kann auch keine niederfrequente Gleichtaktspannung zwi-
schen Eingang und Ausgang des Konverters auftreten. Die Verringerung der Stor-
aussendung wird damit iiber eine Einschrankung der Aussteuerbarkeit erkauft. Es ist
daher auf jeden Fall die Verbindung mit den Mittelpunkt-Kondensatoren Cyp, die

nur fiir hohe Frequenzen wirksam ist, vorzuziehen.

Mittelpunkt der
Sternpunkt des Mittelpunkt der Last ~ Ausgangskondensatoren
S . Mittelpunkt des
Gleichrichtereingangs o
Gleichrichterausgangs I
Uey 1
- Lowu/3 4Gy
Lo DM \ /_\ Lo /4 R/4 CMP: 20nF
<D _— 3
Il
N n" N £
RL[SN/3 1T CMP T T
Cup-oap Cr.gnD Cco-onp

Abbildung 5.33: Verbindung des Sternpunktes einer Sternschaltung von Filterkondensatoren am
Gleichrichtereingang mit dem kapazitiven Mittelpunkt des Konverterausgangs zur Reduzierung
der Gleichtakt-Storaussendung an das Netz.
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Der Effekt dieser Verbindung ist in Abbildung 5.34 sichtbar. Die Resonanziiberho-
hung bei 250kHz konnte praktisch komplett beseitigt werden, wéhrend die relativ
hohe Storaussendung bei 600kHz nicht reduziert wird. Durch das FEinfiigen des
Kondensators C,;p, der parallel zu L,/2 wirkt, wurde die Resonanz Lp,/3-Ck.
ono/!Ceo.anp-Lo/2 (fres,1 = 220kHz) zu niedrigeren Frequenzen ausserhalb des Mess-
bereichs verschoben. Dahingegen édndert der Kondensator Cy,p in Serie zu Cg.
onp!/Ceo.gyp nur geringfiigig an der Resonanz Lpy/3- Cr.ono//Cco.onp (fres2 =
800kHz). Die Abweichung der berechneten Resonanzfrequenzen von den gemesse-
nen (siche Abbildung 5.34) erklért sich aus der Vernachléssigung der restlichen DM-
Eingangsfilterelemente (im vereinfachten CM-Ersatzschaltbild in Abbildung 5.28
wurde nur Lpy, beriicksichtigt) und der parasitiren Elemente der passiven Kompo-
nenten und der Last.

RBW 9 kHz RBW 9 kHz
09.0ct 04 01:02 MT 200 ms 09.0ct 04 00:44 MT 200 ms
Att 10 dB PREAMP OFF Att 10 dB PREAMP OFF
dBuV ['go 1 MHz 10 MHz BV [ go 1 MHz 10 MHz

70 7
10p 1o0p
CLRWH g4 50220

ohne Verbindung mit Cyp S
ﬂ mit Verbindung mit Cyp PRN

0 0
150 kHz 30 MHz 150 kHz 30 MHz

Abbildung 5.34: Effekt der Verbindung des Sternpunktes der Eingangsfilterkondensatoren mit dem
Mittelpunkt des Konverterausgangs (rechts) im Vergleich zu fehlender Verbindung (links).

Aus der Messung in Abbildung 5.34 ergibt sich die Forderung fiir den Entwurf des
Gleichtaktfilters: der kritische Punkt liegt bei 600kHz und muss, damit das Messer-
gebnis an der LISN unterhalb der vorgeschriebenen Limits liegt, um 48dB gedampft
werden (sieche Kapitel 5.2.1). Um eine Sicherheitsreserve einzukalkulieren, wurde
die erforderliche Unterdriickung mit
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Atteyg oy = -55dB. (5.33)

gewihlt.

5.2.3 Entwurf des Gleichtaktfilters

Analog zu Kapitel 5.1.5 wird ein zweistufiges Filter (siche Abbildung 5.35) verwen-
det um die notwendige Unterdriickung des Gleichtaktstorsignals (5.33) zu erreichen.
Nun miissen also die Werte der Filterkomponenten entsprechend ausgewahlt wer-
den.

Eine wichtige Randbedingung hierfiir ist, dass die Amplitude des netzfrequenten
Stroms iiber die Kapazititen zur Erde bei 110% der Nennspannung auf insgesamt

Ionpoms < 3.5mA (5.34)

limitiert ist [65]. Mit

IGND,VmS = 1. IUN,VmS ° 272. ° SOHZ ° CCM (5.35)

ergibt sich der Maximalwert fiir die Summe der Common-Mode-Kapazititen

Cryy <44nF . (5.36)

Jede der beiden Filterstufen weist zwischen jeder Phase und Schutzerde je einen

Common-Mode-Kondensator auf, daher gilt mit (5.36)

Wenn fiir die beiden Filterstufen idente Kondensatorwerte gewihlt werden, ergibt
sich der maximale Kapazitidtswert pro Common-Mode-Kondensator

Cepr; <7.34nF . (5.38)

Gewihlt wird der Normwert
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Gleichtakt Filter

\ I
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Abbildung 5.35: Zweistufiges Gleichtakt-Eingangsfilter zur Unterdriickung der Gleichtakt-
Storungen.

Damit sind schon zwei der vier Gleichtaktfilter-Komponenten bestimmt und es
missen noch die Werte der Common-Mode-Induktivititen L¢y,; und Ly, > auf Basis
der erforderlichen Unterdriickung (5.33) eruiert werden. Analog zu Kapitel 5.1.5
wird die erforderliche Unterdriickung von -55dB bei 600kHz auf die beiden Filter-
stufen unterschiedlich aufgeteilt:

Attey,y =-15dB, (5.40)
Attey, , =-40dB, (5.41)
woraus sich die Knickfrequenzen der Filterstufen
Se.onnn =225kHz, (5.42)
Se.crrn =80kHz (5.43)
und mit (5.39) die erforderlichen Werte der Common-Mode-Filterinduktivititen
3-Leyy =150uH, (5.44)

ergeben. Die Resonanz der ersten Filterstufe bei 225kHz (5.42) konnte Probleme
verursachen, da sie im Messbereich 150kHz-30Mhz liegt. Unter Beriicksichtigung
der Gegentaktinduktivitit von Lp,/3 = 80uH verschiebt sich jedoch die Resonanz
der ersten Filterstufe zu
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Jo.cnr =130kHz (5.46)

und muss daher nicht zusitzlich gedimpft werden. Daher wurde hier auch diese
Anordnung der Filterstufen mit /. cu; > fc.caz gewahlt. Ein Einfluss der Anordnung
der Filterstufen auf die Reglerdimensionierung existiert beim Gleichtaktfilter nicht.

Der Effekt der einzelnen Filterstufen ist an den simulierten Frequenzgingen der
Ubertragungsfunktionen Ucy(jw)/Ug isvs(jo) in Abbildung 5.36 zu sehen. Fiir die
Auswahl des Magnetkerns spielt fiir symmetrische Netzverhiltnisse die Gleichtakt-
Durchflutung eine Rolle, eine Sittigung durch den Common-Mode-Strom muss
vermieden werden Der Gleichtakt-Strom ohne Filtermassnahmen ist in Abbildung
5.37 aufgezeichnet. Die fiir die Realisierung des Gleichtaktfilters ausgewdhlten
Komponenten sind in TABELLE 5.3 zusammengefasst. Fiir die Gleichtaktinduktivita-
ten wurde das nanokristalline Kernmaterial beziiglich seiner Eigenschaften wie
hoher breitbandiger Einfiigungsddmpfung, Temperaturstabilitdt und geringer Bau-
grofle ausgewahlt.

0 : —
= ohne CM Filter (nur Lpy/3)
= \\L mit Ceyz ‘
~
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§ 2004— b L e PRSI ] T - mit 3Lcy2 und Cepgz ||
3 I € N
: Seped t3Lcya C d C,
(,% mit 3Ly, 2, Consa, Cong und 3Ly g -\,M mi cM,z_NfM,z und Ceyr g
S -150 L | S~ T
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Abbildung 5.36: Frequenzginge der Ubertragungsfunktionen Ucy(j)/Ur isvs(jew) fiir schrittwei-
ses Hinzufligen der Filterelemente. In allen Fillen wurde der fiir die Gleichtaktstdraussendung
wirksame Wert der Gegentaktinduktivitit Lpy/3 berilicksichtigt.
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Mit diesem Gleichtaktfilter muss nun in Zusammenhang mit dem vorher entworfe-
nen Gegentaktfilter die Messung der gesamten Storaussendung den Normen entspre-
chen. Das Ergebnis der Funkstoranalyse ist in Abbildung 5.38 gezeigt.

LeCroy T LeCroy

1 T

Abbildung 5.37: Common-Mode Strom icy ohne Filtermassnahmen (oben, 200mA/Div) zusam-
men mit dem Netzstrom iy (unten, 10A/Div) (links: Sms/Div, rechts: Zoom mit 20us/Div).

TABELLE 5.3

Ausgewihlte Komponenten des Gleichtakt-Eingangsfilters (pro Phase)

Komponente Spezifikationen

C C Y1 Kondensator, Epcos MKP B81123
M1 CM2 4.7nF — 250Vac

C Y1 Kondensator, Epcos MKP B81123
MP 2 x 10nF - 250Vac

I Vaccuumschmelze VAC VITROPERM 500F W409
M1 N =3 x 4Wdg., AWG16

I Vaccuumschmelze VAC VITROPERM 500F W380
M2 N =3x 7Wdg., AWG16

X2 Kondensator, Evox Rifa- PHE840M

C, Caa 470nF — 275/280Vac
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Abbildung 5.38: Funkstérmessung des Konverters mit Gleichtakt- und Gegentaktfilter.

Die gemessene Storaussendung liegt fiir den gesamten Messbereich unterhalb der
Limits fiir Klasse A und fiir /< 6.5MHz unterhalb der Limits fiir Klasse B. Lediglich
im Bereich um 10MHz werden aufgrund einer Common-Mode-

Resonanzerscheinung die Limits der Klasse B iiberschritten.

Wenn fiir ein industrielles Produkt Klasse B erfiillt werden soll, dann miisste die
Resonanz um 10MHz noch nidher analysiert werden. Eventuell kann mit einem
verbesserten Layout und/oder einem Kondensator mit einem kleinen Kapazitdtswert
gegen Schutzerde die Resonanz behoben werden. Da die CM-Storaussendung stark
von der Art der Last abhdngt, muss die CM-Storaussendung letztlich auch mit der
fiir die spezifische Applikation nachgeschalteten Konverterstufe gemessen werden,
daher wurde die Resonanzerscheinung nicht weiter untersucht. In jedem Fall besti-
tigt die durchgefiihrte Messung den erfolgreichen Filterentwurf.
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Kapitel 6
Regelung

Die Regelung des Systems hat wesentlichen Einfluss auf die Funktion und Perfor-
mance der Schaltung. Daher nimmt der Entwurf der Regelung auf Grundlage von
Stabilitits- und Dynamikiiberlegungen von Fiihrungs- und Stérgrossen einen zentra-

len Stellenwert bei der Realisierung des Systems ein.

In diesem Kapitel werden der Entwurf einer Kaskadenregelung des Konverters und
deren Implementierung mit einem digitalen Signalprozessor (DSP) behandelt. Die
Grundlage dafiir stellen eine Modellbildung und eine regelungstechnische Kleinsig-

nalanalyse des Konverters dar.

Aus mehreren Griinden ist die digitale Regelung eine vielschichtige und komplexe
Aufgabe:

e Einerseits muss ein fiir das dreiphasige, schaltende und somit nichtlineare
System ein Modell gefunden werden, das beziiglich seiner dynamischen Ei-
genschaften mit dem realen System aus der Sicht des Reglers gleichwertig ist.

e Diese Aufgabe wird zusétzlich dadurch erschwert, dass der Konverter fiir die
beiden Betriebsmodi (Buck-Betrieb und Buck+Boost-Betrieb, siehe Kapitel 2)
unterschiedliche Regelstrecken darstellt, die regelungstechnisch gleichermas-

sen beherrscht werden miissen [66].
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e In jedem Fall besitzt das System durch das zweistufige Eingangs- und das ein-
stufige Ausgangsfilter eine hohe Systemordnung. Selbst wenn das dreiphasige
System beziiglich der Anzahl seiner Energiespeicher aufgrund der Nullpunkt-
freiheit des Systems in ein zweiphasiges System transformiert werden kann
[67], [68] ist die Systemordnung immer noch sehr hoch

e Zusitzlich beeinflusst die aktive Dampfung des Eingangsfilters, die in Kapitel
6.3.5 entworfen wird, die Systemdynamik massgeblich und muss in jedem

Fall in das Reglerdesign miteinbezogen werden.

e Da die Regelung in einem digitalen Signalprozessor abgearbeitet wird und
somit in einem festen Zeitraster 1duft, miissen die Verzogerungszeiten durch
die Analog-Digital-Wandlung der Messgrossen [69], die Abarbeitung des
Programmcodes und die Pulsmusterausgabe [70],[71] analysiert und bertick-
sichtigt werden. Um die Bandbreite der Regelung unter dem Einfluss der Ver-
zogerungszeiten nicht allzu stark begrenzen zu miissen, kann ausserdem eine
Vorhersage (Pridiktion) der zu regelnden Systemgrossen wie in Kapitel 6.4
vorgenommen werden, was ebenfalls Einfluss auf die Systemdynamik hat.

Somit wird beim Reglerdesign folgendermassen vorgegangen: Im Anschluss an die
regelungstechnische Modellbildung und deren Verifizierung wird eine Regelung mit
Kaskadenstruktur gewihlt, um eine hohe Storgrossenunterdriickung und Fiithrungs-
performance im stationdren und dynamischen Betrieb sicherzustellen. Die einzelnen
Elemente dieser Struktur werden analysiert, deren Funktion iiberpriift und deren
Realisierung im DSP diskutiert. Dann werden die Regler auf Grundlage der Klein-
signalanalyse des Modells und unter Beriicksichtigung aller Details der gefundenen
Regelstruktur ausgelegt. Abschliessend werden die Uberlegungen mittels Fiihrungs-
und Lastspriingen am Hardware-Prototypen verifiziert.
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Abbildung 6.1: Topologie des dreiphasigen Buck+Boost-Konverters mit gesamtem Gegentakt-

Eingangsfilter.
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6.1 Modellbildung des Gleichrichters

Bei der Modellierung des Systems stellt sich zunichst die Frage, wie das System,
das eingangsseitig drei miteinander verkoppelte Phasen (R,S,7) aufweist, in ein
reduziertes Modell ilibergefiihrt werden kann. Aufgrund der Tatsache, dass in einem
System ohne Nulleiter die Summe der Phasenstrome Null ergeben muss, kann das
System eindeutig in ein zweiphasiges Modell transformiert werden [67]. Daraus
ergibt sich ein mit Netzfrequenz rotierender d-Anteil (Projektion der R,S,7 Kompo-
nenten auf die rotierende d-Achse) und ein um 90° verschobener g-Anteil (Projekti-
on der R,S,7 Komponenten auf die rotierende g-Achse). Dadurch wird auch der
Aufwand fiir eine an der AC-Seite angreifende Stromregelung von drei Regelgros-
sen [72] auf zwei Regelgrossen [73], [43] reduziert. In [74] wurde gezeigt, dass der
g-Anteil fiir die Dynamik und Stabilitdt des Systems aufgrund weitaus hdherer
Stabilitdt und verschwindender Kopplung mit dem d-Anteil keine praktische Rele-
vanz hat, sodass Uberlegungen zum Reglerdesign und zur Bewertung der Stabilitit
des Systems auf das d-System reduziert werden kdnnen, was eine weitere Vereinfa-
chung bedeutet. Somit ergibt sich ein reduziertes DC-DC-Modell, dessen dquivalen-
te Parameter noch ermittelt werden miissen. In [74] wurde weiter gezeigt, dass alle
wesentlichen Ubertragungsfunktion im d-System und im reduzierten Modell prak-
tisch identisch sind und die Modellreduktion somit zulédssig ist. Auch aus Sicht des
Leistungsflusses, der bei einem dreiphasigen System konstant ist, ist die Modellie-
rung durch ein DC-DC-System verstandlich.

Damit kann aus dem dreiphasigen System, wie in Abbildung 6.1 gezeigt, das DC-
DC-Ersatzschaltbild mit dem dquivalenten Eingangsfilter und einer einfachen Schal-
ter-Dioden-Kombination angegeben werden. Hierbei ist nur die Filter Stufe 1 (C;,,
L Liai, Riy;) des in Kapitel 5 entworfenen Gegentaktfilters beriicksichtigt, die
zweite Filterstufe (C,;, Cs4;, R24;) und das Gleichtaktfilter spielen fiir die Dynamik
des Systems und den Entwurf der Regelung keine Rolle. Des weiteren wurde die
magnetisch gekoppelte Induktivitiat L,.; nicht berlicksichtigt, da diese unterhalb der
Resonanzfrequenz der ersten Filterstufe keinen wesentlichen Einfluss auf den Filter-
frequenzgang hat (siche Abbildung 5.12 und Abbildung 5.16), die regelungstechni-

sche Analyse aber komplexer und uniibersichtlicher machen wiirde.
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Wenn fiir das einphasige Modell der gleiche Bereich des Aussteuergrades wie fiir
den dreiphasigen Konverter gewahlt wird

n/l3phas :mlphas :m:O...l, (6.1)
dann entspricht der Eingangsstrom iy, des dquivalenten Systems exakt der Ampli-

tude der Phasenstréome Iy

ineg=Iy=m-1I. (6.2)

Aus der Leistungsbilanz am Eingang des Systems

. 3~ 2
By =ty oq ineg = 5 Uy 1y (6.3)
ergibt sich mit (6.2)
3 .
MN’eq :E'UN. (6.4)

Dieser Spannungswert entspricht exakt dem Wert, den die zwei fiir die Bildung der
Zwischenkreisspannung verwendeten verketteten Filterkondensatorspannungen bei ¢
= n'n/3 einnehmen, also in der Mitte des Intervalls, in dem diese beiden Spannungen
zur Modulation eingesetzt werden.

Zur Bestimmung der dquivalenten Filterkomponentenwerte konnen die Energiein-
halte der Filter-Induktivititen und —Kondensatoren herangezogen werden, die sich
durch die Modellreduktion nicht dndern diirfen.

2 2
1 A 2 1 A 2 1 A 2
E, ZELI ~(IN cos(a)t)) +5L1 -| 1, cos(wt —?) +EL1 | 1, cos(wt +?) =

(6.5)
~ 1
2 2
:ZLIIN :E'Ll,eqlN,eq = EL,eq
2 2
1 N 2 N b4 1 N 2
E. :ECI .(UN cos(a)t)) +—C,-| U, cos(at ——) +5C1 | Uycos(ot+—) | =
(6.6)
_ZCIUN _E' l,equN,eq - EC,eq
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Mit (6.2) und (6.4) ergeben sich die dquivalenten Filterwerte

2

Cl,eq = ECI (67)
3

Ll,eq :ELI . (68)

Damit bleibt auch die Resonanzfrequenz des Filters in beiden Fillen gleich

1 1

f;fes,eq = 2” ,Ll,eqcl,eq = 272_ [Llcl :fres :

Analog zu (6.8) lassen sich auch die dquivalenten Werte der im Filter enthaltenen

(6.9)

Widerstidnde angeben:

3

RF,eq :_RF' (6.10)
2
Rld,eq
rg—l L],eq Si L()+ DB 10
— - \_f - . i >

¥ L =

3 1d,eq
g5
=
3 3 +
= -
3 2 3 - — |::| U
S & | Uyy=5Uy Cleq Dr v H T ’
S o C
S 5 0

=

) -

. J Y L()_
'
dquivalentes Eingangsfilter dquivalenter DC-DC
3 2 3 Buck Konverter

Li,eq :ELI" Ci,eq :gci’ Ri,eq :ERl"

Abbildung 6.2: Einphasiges, schaltendes DC-DC-Ersatzschaltbild des Buck+Boost-Konverters mit
dquivalentem, fiir die regelungstechnische Modellbildung reduziertem Eingangsfilter.
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Somit erhélt man ein reduziertes DC-DC-Modell wie in Abbildung 6.4, das jedoch
durch die Schalter und Dioden immer noch ein nichtlineares, zeitvariantes System
darstellt. Wie in [75] erstmals vorgestellt, kann ein fiir genligend weit unterhalb der
Schaltfrequenz liegende Frequenzen giiltiges Mittelwertmodell angegeben werden.
Diese Methode des so genannten State Space Averaging wird in [2] ausfiihrlich
beschrieben und ergibt ein System wie in Abbildung 6.4 mit gesteuerten Strom- und
Spannungsquellen. Diese enthalten eine multiplikative Kopplung jeweils zweier
Systemgrossen, und zwar entsprechend dem mittleren Spannungs- und Stromiiber-
setzungsverhiltnis fiir den Buck-Konverter-Teil:

Ug Buck =M Ucy - (6.11)
Iy Buck =M 1. (6.12)
und fiir den Boost-Teil
uq’BoostzuO-(1—5B). (6.13)
Iy Boost =1 (1= p). (6.14)

Damit handelt es sich nun um ein zeitinvariantes, jedoch noch nichtlineares System.
Fiir eine Kleinsignalanalyse ist daher eine Linearisierung um einen Arbeitspunkt
notwendig. Wie bereits eingangs erwihnt, ergeben sich flir den reinen Buck-Betrieb
grundsitzlich andere Bedingungen wie fiir den Buck+Boost-Betrieb. Im reinen
Buck-Betrieb, d.h. fiir

gilt mit dem in Kapitel 2.3 festgelegten maximalen Modulationsindex von

My = 0.9

m=0.67..09, &3=0, (6.16)

also der Aussteuergrad des Buck-Konverters die Regelgrosse ist, wihrend im
Buck+Boost-Betrieb

m=09,  5,=0..043, (6.17)
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gilt, also der Konverter liber die Einschaltdauer des Boost-Transistors geregelt wird.
Die Kleinsignalmodelle fiir die beiden Bereiche erhdlt man durch Aufteilung sdmtli-
cher Grdssen in einen fiir den Arbeitspunkt giiltigen Grosssignal-Anteil X und einen
Kleinsignal-Anteil x.

x—>X+x. (6.18)
Mit
uy =Uy = const. (6.19)
und den Gross-Signal-Zusammenhédngen

Uy=Uc =Ucy =Ucyy
[N =1 = Lld :]Llc =142 :[LN =M -1 (6.20)

und unter Vernachldssigung sdmtlicher Produkte zweier Kleinsignal-Terme ergibt
sich fiir den Buck-Betrieb

_ﬁ & 0 0
Ly La
, Ry, R 1 , 0
i —& —4% — 0 0 i
e L L L He 0
i L
d 1 M 0
—lu~ |=| O — 0 — 0 | ug |+ -m 6.21
ar| ! C, C, C1 Uy (6.21)
l i —d4v
L
" 0 o X o L " 0
Ly Ly 0
0 0 0 L
Co RyCy

und fiir den Buck+Boost-Betrieb
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0 0 0
L, Ly 0
- Ry, Ry, 1 .
i —4¢ a4 0 0 i 0
N A ma |0
I I
d 1 M
E u?1 =/ 0 a 0 —a 0 . ”?1 + % -Op (6.22)
i I 0
u, 0 0 L_ 0 - I u, _L
0 0 C
0 0 o l-Ap 1 0
Co RyC,

Das entsprechende Ersatzschaltbild fiir den Buck-Betrieb ist in Abbildung 6.3 ge-
zeigt.

Wie der Vergleich mit praktischen Untersuchungen allerdings zeigt, ist damit die
urspriingliche dreiphasige Schaltung beziiglich seiner Dynamik und Didmpfung noch
nicht geniigend genau beschrieben. Im realen System treten Schaltverluste und
Leitverluste auf, die einen wesentlichen Anteil an der Dampfung, im Besonderen des
Ausgangsfilters, haben [76]. Die Schaltverluste, die im dreiphasigen Modell in den
drei Eingangstransistoren auftreten und in Kapitel 3 berechnet wurden, sind vom
geschalteten Strom und von der geschalteten Spannung abhingig und kénnen im
Zuge der Linearisierung durch einen parallel zur geschalteten Spannung Uc; ge-
schalteten Parallelwiderstand R;,,, und einen im Strompfad / liegenden Serienwider-
stand R;,,; modelliert werden (siche Abbildung 6.4). Diese Verluste in diesen Wider-
stinden miissen nun die gesamten Schaltverluste im dreiphasigen System widerspie-
geln. Da der fiir die Reglerauslegung verwendete und — wie spiter gezeigt wird —
auch kritische Betriebsbereich der reine Buck-Betrieb ist, wird im folgenden ledig-
lich dieser Betriebsfall betrachtet und es werden die ohnehin geringen Verluste des
Boost-Schalters nicht berticksichtigt.
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Rld,eq

Ljyeq L{)-+L0+
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le,eq
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Abbildung 6.3: Linearisiertes Kleinsignalmodell des Buck+Boost-Konverters im Buck-Betrieb.

Modell der Schaltverluste Modell der Leitverluste Cu-Widerstand der Induktivititen L.
\ \ -
Rl,eq UF

RF RL L0,+L0+ i

Ljeq Ros C i
le,eq
Che + +
Uc; | =— ‘ |:| <_> = I:I U

Mi+ml MMC/‘*‘WI'UCI

Y

Abbildung 6.4: Linearisiertes Kleinsignalmodell, das die Schalt- und Leitverluste der Leistungs-
halbleiter in Form ddmpfender Elemente beriicksichtigt.

Um eine direkte Aufteilung der Verluste in einen spannungs- und einen stromabhén-
gigen Teil durchfiihren zu koénnen, muss die Abhidngigkeit der Schaltverluste von
Spannung und Strom gemass (3.39) auf eine lineare Abhingigkeit

By=k-Uc -1 (6.23)

reduziert werden. Die Schaltverluste werden durch die Verluste in den Widerstinden

reprasentiert
U2
P,~—+I*R,, .. (6.24)
SW, D
Durch Ableitung von (6.23) und (6.24)
O (p)=k-1=2Ya, (6.25)
aUVCI st,p
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0

E(Psw) =k -Ug :2‘1‘st,s (6.26)

ergeben sich die Widerstandswerte zu

2 * UCI
=— 6.27
SW,p kl .I ( )
R, =2 Yo (6.28)
’ 2-1

Fiir den Nennpunkt (Uy= 230V, Up= 400V, P = 5kW, fs = 28kHz) treten gemaiss
der Schaltverlustberechnung in Kapitel 3 Schaltverluste in den Transistoren und
Dioden von Py, = 79W auf, daher berechnet sich die Proportionalitdtskonstante in
(6.23) zu k; = 0.013. Die Widerstandswerte sind somit R, , = 5.9kQ und R, , =
260mQ.

Neben den Schaltverlusten miissen auch die Leitverluste der Dioden und Transisto-
ren beriicksichtigt werden. Werden diese durch einen konstanten Vorwértsspan-
nungsabfall (stromunabhidngigen Anteil der Durchlassspannung) und einen differen-
ziellen Widerstand modelliert, so ergibt sich in Abhédngigkeit vom Arbeitspunkt
aufgrund der IGBTs (Ucgy, rce), der Moduldioden (Urp;, 7pp:), der Freilaufdiode
(Ug.pr, rp,pr) und der Boost-Diode (Ug pp, 7p,pp) €in gesamter Vorwartsspannungsab-
fall

Up=M:- (2UCE,O +4Ur py +Ur pp ) +(1=M)-(Ur pr +Ur pp) (6.29)

der keinen Einfluss auf die Dynamik des Systems hat, jedoch den Arbeitspunkt
verschiebt. Im konkreten Fall wird fiir den Nennpunkt (Uy 1;,ms = 400V) die Aus-
gangsspannung um Ur = 7.9V verringert.

Der totale Vorwartswiderstand

Rp=M ‘(2”CE +4rp pi + ’”D,DB)+ (A=M)-(rp,pr +7p,pp) - (6.30)
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ergibt sich fiir den Nennpunkt zu Rr = 180mQ. Gemeinsam mit dem Kupferwider-
stand der DC-Induktivititen R, = 70mQ2 ergibt sich also fiir die DC-seitige Damp-
fung ein Gesamtwiderstand von Ry, + Rr + R, = 510mQ.

Dass die Bertiicksichtigung dieser Dampfungsterme entscheidenden Einfluss auf das
Zeitverhalten der Ausgangsspannung im realen System hat, ist in Abbildung 6.5
ersichtlich. Hierbei wurde fiir das ungeregelte System ein Kleinsignalsprung des
Modulationsindex an dem Hardware-Prototypen mit dem ungedampften Kleinsig-
nal-Modell verglichen. Offensichtlich stimmen hier die Amplitude und die Zeitkon-
stante der Einhiillenden der Schwingungen aufgrund der im Modell fehlenden
Déampfung nicht iiberein. Wenn nun im Modell die Dampfungswiderstinde Ry, ,
R, und R beriicksichtigt werden, ergibt sich eine sehr gute Ubereinstimmung des
Modells mit dem realen System. Lediglich eine 100Hz-Schwingung geringer Ampli-
tude ist in der Realitidt dem Gleichspannungswert der Ausgangsspannung iiberlagert.
Diese ist auf geringfiigige Einschaltverzogerungen der Leistungstransistoren bzw.
der Ansteuerschaltungen und auf unterschiedliche Kommutierungswege der drei
Phasen im Hardware-Aufbau (sieche TABELLE 3.3) zuriickzufiihren.

Im Wesentlichen kann anhand dieser Sprungantwort jedoch nicht festgestellt wer-
den, ob die Modellierung des dreiphasigen Eingangsteiles durch Reduktion auf ein
dquivalentes DC-DC-System erfolgreich war, da das Zeitverhalten in Abbildung 6.5
praktisch ausschliesslich von der Dynamik des Ausgangsfilters dominiert wird. Um
dies zu vermeiden, wurde in der Simulation der DC-Strom als konstant eingepragt
vorgegeben und die Reaktion der Zwischenkreisspannung an der Freilaufdiode fiir
einen Kleinsignalsprung der Eingangsspannung beobachtet. Um die Ergebnisse
vergleichen zu konnen, muss flir das dreiphasige System der lokale Mittelwert der
Zwischenkreisspannung gebildet werden, da diese wie z.B. in Abbildung 4.2 ersicht-
lich wéhrend einer Pulsperiode zwischen zwei Aussenleiterspannungen und Null
geschaltet wird. In Abbildung 6.6 kann man die ausgezeichnete Ubereinstimmung
der dreiphasigen Schaltung mit dem DC-DC-Kleinsignalmodell erkennen.



Regelung 177

leCroy

uy [5V/div]

VSimulation des dquivalenten DC-DC-Systems
ohne Ddampfungswiderstinde Rr, Rqys, Ry
L | | I

oot/
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Abbildung 6.5: Vergleich der Sprungantworten des ungeregelten Systems an der Hardware mit der
Simulation des Modells, das die Dampfungswiderstinde beriicksichtigt (helle Linie) bzw. nicht
beriicksichtigt (dunkle Linie) fiir M = 0.8—0.82.

ul[V] a
45 Aquivalentes, einphasiges, linearisiertes
Ersatzsystem
420 /5 | | |
/ \%_ Dreiphasiges System (lokale Mittelwerte)
415 /_ \ 3
o h e - —
405 /1,/_
400 —
395 >
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Abbildung 6.6: Sprungantwort der offenen inneren Stromregelschleife uc;/m des dreiphasigen

Systems und des einphasigen, dquivalenten Ersatzsystems.

Damit konnte ein lineares Ersatz-Modell gefunden und verifiziert werden, das be-
ziiglich seiner dynamischen Eigenschaften dem urspriinglichen dreiphasigen System
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dquivalent ist. Dieses Modell dient im Weiteren als Grundlage zur Bestimmung des
kritischen Arbeitspunktes und zur Auslegung der Regler. Zuvor wird aber noch die
Regelstruktur festgelegt und strukturelle Details wie z.B. Laststromvorsteuerung und

aktive Dampfung néher betrachtet.

6.2 Struktur der Regelung

In diesem Kapitel werden mogliche Strukturen zur Regelung des Buck+Boost-
Konverters kurz diskutiert und anhand der Anforderungen an die Regelung vergli-

chen.
Die Anforderungen an die Regelungen kdnnen wie folgt zusammengefasst werden:

e Die Ausgangsspannung soll stationir genau, d.h. ohne bleibende Regelabwei-
chung, auf den konstanten Wert von U,* = 400V eingestellt werden. Die Dy-
namik der Spannungsregelung spielt dabei gegeniiber der Forderung nach Sta-
tiondrgenauigkeit eine untergeordnete Rolle, lediglich das Hochfahren des
Systems sollte mit maximal moglicher Dynamik unter Beriicksichtigung von
Stellgrossenbeschrankungen vonstatten gehen.

e Das System sollte durch Storungen von Netz- und Lastseite moglichst wenig
beeinflusst werden. Fiir sprungartige Anderungen der Netzspannungsamplitu-
de und/oder der Lastverhéltnisse soll die Leistungsaufnahme sofort angepasst
werden, ohne einen Einbruch der Ausgangsspannung hervorzurufen. Zusétz-
lich soll das System auch bei Netz-Unsymmetrien und gar bei Ausfall, Kurz-
oder Erdschluss einer Phase weiterhin sinusférmige Eingangsstrome in Phase

mit den Eingangsspannungen vom Netz beziehen.

e Die Stell- und Systemgrossen sollen durch die Regelung gezielt begrenzt wer-
den konnen. Im Besonderen muss ein gegebenes Stromlimit eingehalten wer-

den um die Leistungshalbleiter zu schiitzen.

e Generell soll die Regelung von moglichst geringem Aufwand gekennzeichnet
sein, sowohl beziiglich der digitalen Implementierung, um den Programmcode

tibersichtlich und nachvollziehbar zu gestalten, als auch beziiglich der anfal-
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lenden Realisierungskosten. Im Speziellen ist die Anzahl teurer Stromsenso-
ren gering zu halten.

Prinzipiell sind mehrere Strukturen flir die Regelung des Systems denkbar. So kann
eine Kaskaden- oder Zustandsregelung oder auch eine Kombination aus beiden
Verfahren gewéhlt werden. Fiir kaskadierte Strukturen kann der innere Stromregel-
kreis AC-seitig oder auch DC-seitig eingreifen. In [77] und [78] wurden diese Rege-
lungsvarianten untersucht und verglichen.

In [79] wurde gezeigt, dass von einer Zustandsregelung zwar ein besseres Fiihrungs-
verhalten zu erwarten ist, allerdings sind die dynamischen Verkopplungen der Zu-
standsgrossen hier nicht mehr klar zu iiberschauen. Der Aufwand zur Messung
samtlicher Zustandsgrdssen ist betrdchtlich und sinusférmige Stromaufnahme bei
Phasenausfall ist nicht moglich. Auch fiir eine Kaskaden-Zustandsregelung kann der
Mess-Aufwand nicht verringert werden, daher wird fiir die geforderten Spezifikatio-
nen lediglich eine Kaskadenregelung in Betracht gezogen.

In [66] wurden zwei mogliche Kaskadenregelungen verglichen, deren unterlagerter
Stromregler auf der AC- oder auf der DC-Seite eingreift. Dabei zeigte sich, dass der
zusdtzliche Aufwand, der bei einer unterlagerten AC-seitigen Regelung (zumindest
ein zusitzlicher Stromsensor, und Generierung der sinusformigen Referenzsignale)
entsteht [73], nicht mit besserer Performance gerechtfertigt werden kann. Wie auch
in [78] ausgefiihrt ist, ist die Phasenreserve der inneren AC-seitigen Stromregelung
gegeniiber einer unterlagerten DC-seitigen Stromregelung sogar verringert.

Somit wird im Weiteren eine DC-seitige Kaskadenregelung [80],[81],[10] verfolgt
und eine Struktur vorgestellt, die entsprechend der Anforderungen die bestmogliche
Performance liefert.

In Abbildung 6.7 ist die gesamte Regelstruktur abgebildet, die auf Basis von friihe-
ren Untersuchungen zu dhnlichen Systemen [82],[83] in [84] erstmals fiir dieses
System vorgestellt wurde. Der Ubersichtlichkeit halber wurde der DC-Strom-
Formungs-Block, der nur im Fall unsymmetrischer Netzspannungsverhéltnisse aktiv
wird, in Abbildung 6.7(b) separat gezeigt. In [85] wurde ein grundlegendes Model
der kleinsignal-linearisierten Reglergleichungen (6.31)-(6.45) erstellt, welches hier
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nun hier geméss den oben angefiihrten Anforderungen weiterentwickelt werden soll.
Im Wesentlichen handelt es sich um eine zweischleifige DC-seitige Kaskadenreg-
lung mit Laststrom- und Netzspannungsvorsteuerung und aktiver Ddmpfung des
Eingangsfilters. Die Pradiktion, die ebenfalls in Abbildung 6.7 eingezeichnet ist,
wird getrennt in Kapitel 6.4 besprochen.

Der dussere Ausgangsspannungsregler ist als linearer Regler mit zwei Betriebsberei-
chen ausgefiihrt, welche durch die Amplitude und Vorgeschichte des Regelfehlers ey
bestimmt werden. Der Ausgang des Spannungsreglers ist der geforderte Nachlade-
strom icy* fiir den Kondensator um den Regelfehler zu kompensieren. Durch Vor-

steuerung des Laststromes i

ing =iy +ico (6.31)
und Multiplikation mit dem Sollwert der Ausgangsspannung

P¥=U, -ipg (6.32)

ergibt sich die Soll-Ausgangsleistung P*, die auch vom Eingang geliefert werden
soll. Wenn wie eingangs beschrieben gewiinscht wird, die Eingangsstrome in Phase
mit den Eingangsspannungen zu fithren, miissen sich die drei Phasen des Konverters
eingangsseitig rein resistiv verhalten. D.h. der Gleichrichter weist aus Sicht des
Netzes pro Phase einen iiber eine Netzperiode konstanten Widerstand mit jeweils
einem Widerstandswert R* bzw. Leitwert G* auf

Grod e (6.33)

R* ug

Damit ist die gesamte geforderte Leistung am Eingang

~ 2 A 2 A 2
P*:(U%R\J G*+(U\7LSJ G*-l‘(UjLTj .G* =
2 2 2 (6.34)

42 A2 A2
UairtUais +Ucir .
2

*




Regelung 181

Zur Berechnung von (6.34) miissen die Amplitudenwerte der Filterkondensator-
spannungen detektiert werden, was in Kapitel 6.3.3 noch niher beschrieben wird.

Zur Berechnung des Stromsollwertes i* fiir die unterlagerte Regelung kann die
Momentanleistungsbilanz am Eingang und am Ausgang des Gleichrichters herange-
zogen werden:

p=> ugy - G*=uy, i*, (6.35)

wobel u;, der vom Ausgangsspannungsregler geforderte, jedoch auf die maximal

mogliche Ausgangsspannung u,,,, des Buck-Konverters limitierte Spannungswert ist

ulim = U; fl:il’ U; < umax (6 36)
ulim = ”max f ur U; > umax
mit
ERY 202 () + 2y <(6) + 2 (2 6.37
Unax —E‘ max g(uCl,R( )+ucys()+ucy7( )) . (6.37)

Damit ergibt sich der Strom-Referenzwert

2
.G*
i*:Z:uC—l. (6.38)

Ulim

Fir den Fall unsymmetrischer Spannungsverhéltnisse am Eingang wie z.B. bei
Ausfall einer Phase wird daher auch der Sollzwischenkreisstrom nicht mehr konstant
vorgegeben, sondern gemass (6.38) mit doppelter Netzfrequenz variieren. Wenn die
Netzspannung so gering ist, dass

Uy >, (6.39)

fiir die gesamte Netzperiode gilt, so ist der Buck-Konverter stets maximal ausge-
steuert und die Sinusform der Eingangsstrome der verbleibenden Phasen wird mit
der Einschaltdauer des Boost-Konverters erzeugt. Der sinusformige Referenzstrom
(6.38) und die Einschaltdauern des Boost-Konverters und des Transistors Sy sind in
Abbildung 6.8 fiir diesen Fall fiir einen Ausfall der Phase R gezeigt.
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Zweischleifige Kaskaden-Regelung zur Einstellung sinus-

formiger Stromaufnahme auch fiir unsymmetrische Netz-

verhiltnisse, die einen &usseren Ausgangsspannungs-

Regler, eine Laststrom-Vorsteuerung, eine Eingangsspan-
nungs-Spitzenwertdetektion zur Eingangsspannungsvor-

Ausgangsspannungs-Regler

steuerung, eine Begrenzung des DC-seitigen Stromes ohne

Verzerrung des sinusformigen Verlaufs der Eingangspha-

senstrome und eine passive Dampfung des Eingangsfilters
berticksichtigt. Der DC-Strom-Formungs-Block aus (a) ist

separat in (b) dargestellt.
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Abbildung 6.8: Referenzstrom i* (oben) und Einschaltdauer oz des Leistungstransistors des Boost-
Konverters und Einschaltdauer ds des Transistors Ss flir Betrieb bei ausgefallener Phase R und
tiefer Eingangsspannung (Ul 1.;,ms = 320V).

Wenn die Netzspannungen so gross sind, dass im Bereich der Maxima der verblei-
benden Phasenspannungen

U, <u (6.40)
0 max

gilt, so muss dort die Zwischenkreisspannung mittels des Buck-Konverters abge-
senkt werden. Dementsprechend wird dann mit (6.38) der Sollwert fiir den DC-
Strom in diesem Bereich angehoben. Dieser Fall ist in Abbildung 6.9 dargestellt.
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Abbildung 6.9: Referenzstrom i* (oben) und Einschaltdauer oz des Leistungstransistors des Boost-
Konverters oz und Einschaltdauer dg des Transistors Sy fiir Betrieb bei ausgefallener Phase R und
hoher Eingangsspannung (U 1.;yms = 480V).

Der Strom-Referenzwert ist auf den maximal zuldssigen Zwischenkreisstrom 7,,,, zu
limitieren, wobei die Sinusform der Eingangsstrome erhalten bleiben soll. Dies wird
durch Detektion des Spitzenwertes i*peak und proportionale Anderung des gesamten
Sollverlaufes (Umskalierung) erreicht.

. _ . *
Lskar =1 fur lpeak < Imax

*

l pea

(6.41)

% 1
. _ % dmax ..
Lokt =17 K fur

l peak

k > [max

Die nachfolgende, zusitzliche Limitierung auf /,, (siche Abbildung 6.7) muss
vorgenommen werden, da die Umskalierung aufgrund der sich zumindest iiber eine
Netzhalbperiode erstreckende Stromspitzenwert-Detektion nicht sofort wirksam
werden kann.
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Der Stromregler versucht mittels seiner Stellgrosse, d.h. iiber Forderung einer Span-
nung u; an der Induktivitit, den DC-Strom i dem Sollwert anzugleichen. Fiir deak-

tivierten Boost-Konverter, d.h. fiir u*<u .  ergibt sich mit Vorsteuerung der Aus-

gangsspannung u, genau der Wert der Zwischenkreisspannung u*, der vom Buck-
Teil eingestellt werden soll

u* = uz +u, (6.42)

und daraus der geforderte Modulationsindex m der Buck-Stufe

2 u* .
m=—- fiir u*<u

3 2 2 2
Uc\p TUcrs TUCIT

(6.43)

der als Grundlage fiir die in Kapitel 2 besprochenen Berechnung der Einschaltdauern
dient.

Fiir den Fall, dass die geforderte Zwischenkreisspannung u* die maximal mogliche
Ausgangsspannung u,,,, der Buck-Stufe iibersteigt (u* > u,,,), wird der Modulati-
onsindex auf dem maximalen Wert gehalten

m=M_.. fir u*>u,, (6.44)

und mittels des Boost-Konverters gemass

*_
Sy = lmax g kg (6.45)
UO

die fiir die Stromregelung erforderliche Spannung u; " eingestellt.

Um ggf. trotz der passiven Diampfung auftretende Oszillationen des Eingangsfilters
zu unterdriicken, ist eine aktive Dampfung (siehe Kapitel 6.3.5) vorgesehen, die die
relativen Einschaltdauern der drei Buck-Transistoren entsprechend verdndert.

Im Folgenden werden die einzelnen Teilblocke der Regelung ausgelegt und deren

Einfluss auf die Performance der Regelung analysiert.
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6.3 Teilblocke der Regelung

6.3.1 Ausgangsspannungs-Regler

Wie eingangs erwihnt, ist fiir die Auslegung des iiberlagerten Spannungsreglers
(siche Abbildung 6.10) primir nicht die Dynamik des Fiihrungsverhaltens, sondern
die Stationdrgenauigkeit und Storgrossenunterdriickung relevant. Um diese Forde-
rung mit einem raschen Hochlauf des Systems zu vereinen, werden zwei Reglerty-
pen und —verstiarkungen vorgesehen [86], die je nach Grosse und Vorgeschichte des

Spannungsfehlers e;; zum Einsatz kommen.

Bei Phasenausfall wird die Ausgangsspannung aufgrund der Pulsation der Leistung

eine Schwankung mit doppelter Netzfrequenz zeigen

n 1
U, 20C,

Diese Schwingung soll vom Spannungsregler derart gefiltert werden, dass keine
nennenswerte Pulsation des Referenz-Leistungswertes P* bzw. des Referenz-
Leitwertes G* entsteht, welche zu einer Verzerrung des Zwischenkreis-Sollstromes
i* und der Eingangsstrome fithren wiirde. Das Ergebnis des Reglerdesigns in Kapitel
6.5 vorwegnehmend, erfiillt ein reiner Integralregler mit

kjy= 0.43[A4-rad | Vs] (6.47)

einerseits die Bedingung nach Stabilitdt und Stationdrgenauigkeit, und begrenzt
andererseits die maximale Schwankung des Referenz-Leistungswertes auf

k] U
AP" = Au Y 137w, 6.48
pp ppA00HZ s o 100 Hz (6:48)

d.h. auf weniger als 0.3% der Nennleistung. Damit wird sichergestellt, dass eine
Schwankung der Ausgangsspannung zufolge unsymmetrischer Netzverhiltnisse
keine Verzerrung der Netzstrome hervorruft. Natiirlich ist durch die Wahl dieses

Reglers die Dynamik eingeschréankt, die Bandbreite liegt, wie in Kapitel 6.5 gezeigt
wird, bei etwa B,, = 1Hz.
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Abbildung 6.10: Ausgangsspannungs-Regler mit hysteresebehafteter Umschaltung der Regelpara-
meter in Abhéngigkeit der Hohe des Regelfehlers.

Um trotz der geringen Dynamik einen raschen Hochlauf des Systems zu gewahrleis-
ten, wird ausserhalb des Bereiches, innerhalb dessen die Ausgangsspannung fiir
zweiphasigen Betrieb schwanken kann, eine weitaus hohere Reglerverstirkung

gewihlt. Die Grenze fiir den Ubergang zu hoherer Reglerverstirkung muss mit
(6.46) gleich

Au pp,100Hz

: (6.49)

€y lim,high =
gewihlt werden, wihrend der Ubergang zu kleiner Reglerverstirkung sehr nahe am
stationdrgenauen Wert festgesetzt werden kann. Damit ergeben sich die Um-
schaltschwellen

€y Jimhigh = 30V (6.50)

eU,lim,low =5V. (65 1)

Ein einfacher Proportional-Regler ist fiir den &usseren Spannungsfehler-Bereich
vollkommen ausreichend, da er beim Eintritt in den inneren Bereich durch den
Integralregler abgeldst wird, der fiir Stationdrgenauigkeit sorgt. Nun muss noch die
Verstiarkung des Proportional-Reglers gewéhlt werden. Damit beim Hochfahren die
volle Dynamik des Systems ausgenutzt wird, wird die Verstarkung derart gewahlt,
dass an der Grenze zum inneren Hysteresebereich noch exakt der maximal zuldssige
DC-Strom gefordert wird
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I

-1
— ~max
kP,U -

0 =1.7[A/V]. (6.52)

U lim,low

In Kapitel 6.5 wird die Dynamik und Stabilitit auch dieses Reglerteiles iiberpriift. In
Abbildung 6.11 sind die Parameter des Ausgangsspannungs-Reglers fiir die beiden
Spannungsfehler-Bereiche zur Veranschaulichung zusammengefasst.

In Abbildung 6.12 ist abschliessend noch ein Hochlauf der Ausgangsspannung bei
Einsatz des beschriebenen Spannungsreglers gezeigt.

A kP,U [A/V] A kLU [Arad/Vs]
—€ 1.7¢1 >— 043
, \ 4 \ 4 ~ \ 4 , , v
> ¢, < > > ¢,
-30V -5V 5V 30V =30V -5V 5V 30V

Abbildung 6.11: Parameter des dusseren Spannungs-Reglers in Abhéngigkeit des Regelfehlers ey.
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Abbildung 6.12: Hochlaufen der Ausgangsspannung bei Einsatz des beschriebenen Spannungsreg-
lers mit Umschaltung der Reglereigenschaften in Abhiingigkeit des Regelfehlers (Ubergang von
kpy=1.7TA/V auf k; ;= 0.43Arad/Vs bei Uy =395V).
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6.3.2 Laststromvorsteuerung

Bei plotzlicher Anderung der Lastverhiltnisse wiirde ohne gezielte Riickfiihrung des
Laststromes (siche Abbildung 6.7) der Ausgangsspannungsregler mit der ihm eige-
nen, entsprechend langsamen Dynamik reagieren. Demgemass wiirde der Sollwert i*
fiir die innere Stromregelung nur langsam angepasst werden und wie in Abbildung
6.13 gezeigt eine entsprechend langsame Reaktion des Zwischenkreisstroms i bzw.
Korrektur der Ausgangsspannung u, resultieren. Wenn nun aber der Ausgangsstrom
nach dem Prinzip der Storgréssenaufschaltung [87] zum Ausgang des Spannungs-
reglers addiert wird, verursacht dies eine sofortige Anpassung des Strom-Sollwertes
i*. Entsprechend der Dynamik des unterlagerten Stromregelkreises wird sich da-
durch der Zwischenkreisstrom i wie in Abbildung 6.13 gezeigt an die neuen Last-
verhéltnisse anpassen, ohne eine erwidhnenswerte Verdnderung der Ausgangsspan-
nung zu verursachen.

up [V]a ——
\ 46V

400 \

350 \

300 ohne Lastromvortseuerung \

250 | >

. t [ms]

. mit Laststromvorsteuerung
ir [A] A

0 20 40 60 go  ¢[ms]

Abbildung 6.13: Effekt der Laststromvorsteuerung.
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6.3.3 Amplitudendetektion

Zur Berechnung der Soll-Leistung bzw. des Soll-Leitwertes, den das Netz am Ein-
gang des Gleichrichters sehen soll, werden nach (6.34) die Effektivwerte bzw. die
Spitzenwerte der drei Phasenspannungen benétigt. Eine einfache und zuverléssige
Moglichkeit der Spitzenwertdetektion ist, stets den Absolutwert eines vorangegan-
genen Messwertes mit dem Absolutwert des aktuellen, abgetasteten Wertes zu ver-
gleichen. Ist der neue Wert grosser als der alte, ist der Verlauf des Signals steigend
und der abgetastete Wert der aktuelle Maximalwert. Ist der aktuelle Messwert klei-
ner als der vorangegangene, so ist der Spitzenwert des untersuchten Verlaufs bereits
iberschritten und der vorangegangene Wert war der Maximalwert, der nun als Spit-
zenwert so lange gespeichert wird, bis wieder ein Ubergang von steigendem zu
fallendem Signalverlauf erkannt wird. Die Methode funktioniert einwandfrei, solan-
ge der gemessene Signalverlauf keine Oszillationen aufweist. Mit der verwendeten
Abtast- und Mittelungsmethode (sieche Kapitel 6.4) sind schaltfrequente Schwan-
kungen bereits vollstindig eliminiert, um gegeniiber Schwingungen der Filterkon-
densatorspannungen robust zu sein, kann zusétzlich wahlweise noch eine der zwei

folgenden Massnahmen ergriffen werden:

e Beriicksichtigung nur jedes n-ten Abtastwertes, wobei n ein ganzzahliger Tei-

ler von

k-n= /s k=1273,... (6.53)
2- fy
sein muss, um den Spitzenwert stets an der gleichen Stelle innerhalb einer

Netzperiode zu detektieren.

e Digitale Tiefpassfilterung der Messwerte, wobei die Knickfrequenz unterhalb
der erwarteten Resonanzfrequenz, jedoch weit genug oberhalb der zweifachen

Netzfrequenz liegen muss.

Aufgrund der einfacheren Implementierbarkeit wurde die erste Variante gewéhlt,

wobei jeder 7-te Abtastwert verwendet wurde.
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6.3.4 Sollstrom-Skalierung

I
o max o
! % =% i i it s | N i
P scal max peak peak max -
»>
i — 7k / Pk S\
P cal =1 lf l peak < Imax 0

\ 4

; i *peak

Spitzenwert-Detektion

Abbildung 6.14 Skalierung des Sollstromes zur Einhaltung eines zuldssigen Maximalwertes 7,
bei Wahrung sinusformiger Stromaufnahme.

Im Falle des zweiphasigen Betriebes muss der Referenz-Strom die in Abbildung 6.8
bzw. Abbildung 6.9 gezeigte Form (siehe auch Fig. 5 und Fig.6 in [88]) aufweisen
um weiterhin sinusformige Stromaufnahme zu ermdéglichen. Um die Leistungshalb-
leiter zu schiitzen muss eine Limitierung des Soll-Stromes i* auf /,,,, implementiert
werden (siehe Abbildung 6.7). Eine direkte Begrenzung wiirde zu einer Abweichung
vom sinusformigen Verlauf filhren. Es wird daher der gesamte Stromsollwert so
skaliert, dass der Amplitudenwert /,,,, nicht {iberschreitet.

Wie bei der Spitzenwert-Detektion der Filterkondensatorspannungen kann nun auch
der Maximalwert des Referenzstromes i*,., innerhalb einer halben Netzperiode
erkannt werden. Falls i¥,.,+ den maximal zuldssigen Wert des Zwischenkreisstroms
1.4 Uberschreitet, wird der Referenzstromwert i* entsprechend (6.41) herunterska-
liert. In Abbildung 6.15 ist der Effekt dieser Umskalierung flir eine sprungartige
Anderung der Lastverhiltnisse (Halbierung des Lastwiderstandes) gezeigt. Uber die
Laststromvorsteuerung wird der Referenzstrom i* entsprechend des erhohten Leis-
tungsbedarfs vergrossert, jedoch zunéchst auf 7,,,, begrenzt. Die Umskalierung wird
nach einer halben Pulsperiode wirksam und der limitierte Sollstrom i*;,, zeigt wieder
sinusformigen Verlauf.
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Abbildung 6.15: Verlauf des Stromsollwertes i*, des detektierten Spitzenwertes i*,.x und des
limitierten und umskalierten Sollwertes i *h-m (Inax = 20A) bei zweiphasigem Betrieb und sprungar-
tiger Erhohung der Last (R, = 64Q — 32Q) zum Zeitpunkt # = 20ms.

Durch diese Umskalierung wird allerdings der Ausgang des Spannungsreglers derart
verdndert, dass die Stationdrgenauigkeit nicht mehr in allen Féllen gewihrleistet ist.
Die nun von den zwei verbleibenden Phasen gelieferte Leistung betragt

B,=—Uy-Iy (6.54)

wobei Iy vom maximal zuldssigen Zwischenkreisstrom /,,,, bestimmt wird. Unter
Vernachléssigung von Verlusten im Konverter (P;, = P,,,) bestimmt sich daraus fiir
eine rein ohmsche Last R die maximale Ausgangsspannung

UO,max = \/P0ut ‘R. (655)

Fiir den Nennpunkt (Uy,..,s = 230V), ohmsche Last (R = 32Q) und 7,,,. = 20A bricht
damit die Ausgangsspannung auf U, = 322V ein, was dadurch verhindert werden
konnte, dass ein hoherer Maximalstrom zugelassen wird, womit das System aller-
dings anders zu dimensionieren wire. Da der zweiphasige Betrieb einen Spezialfall
darstellt, wird dies hier nicht weiter verfolgt. In der Praxis muss in dieser Situation
vom nachfolgenden Konverter die Leistungsaufnahme entsprechend der maximal
lieferbaren Leistung zuriickgenommen werden, sodass die gewlinschte Ausgangs-
spannung unter Beibehaltung sinusférmiger Eingangsstrome weiterhin konstant auf
U, =400V gehalten werden kann.
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6.3.5 Aktive Dimpfung

Die in Kapitel 5 bei der Dimensionierung des Eingangsfilters vorgesehenen Wider-
standszweige stellen nur eine beschrankte passive Dampfung sicher, wodurch in den
Netzspannungen enthaltene Harmonische bzw. sprungartige Verdnderungen der
Netzverhiltnisse das Eingangsfilter noch anregen konnen. Eine stirkere passive
Dampfung wiirde einerseits das Filter betrachtlich vergrossern und andererseits die
Verluste in den Dampfungswiderstinden erhéhen. Daher wird nachfolgend eine
zusitzliche aktive Dampfung untersucht.

Aktive Filter-Ddampfung

Hochpass-
Filter D(s)

5R.damp: 5S,damp: 5T,damp

+
R’ 05, or’ @

* Or, Os, Or

UcLr, Ucls, UclT

N~

Abbildung 6.16: Prinzip der aktiven Ddmpfung.

In der Literatur wurden mehrere Verfahren zur aktiven Ddmpfung von Eingangsfil-
tern vorgestellt. Einige beruhen auf einer Messung von zusétzlichen Systemgrossen
wie den meist nicht verfligbaren tatsdchlichen (inneren) Netzspannungen oder den
Spannungen an den Filterinduktivititen [89],[80]. Andere Verfahren sind gegeniiber
Anregungen aus dem Netz gidnzlich unwirksam und ddmpfen lediglich Anregungen
von der Konverterseite durch Anstiegsbegrenzung des Referenzwertes fiir die innere
Stromregelung [90].

Fir die AC-seitige Stromregelung besteht die Moglichkeit, die aktive Dampfung
mittels eines dem Stromregler unterlagerten Kondensatorspannungsregler zu reali-
sieren [91],[66], was mit geringem Realisierungsaufwand verbunden ist, da die
Filterkondensatorspannungen fiir die Sektordetektion und Pulsmustergenerierung
ohnehin gemessen werden. In [10] und [66] wurde gezeigt, dass auch fiir die DC-
seitige Regelung ein Verfahren existiert, bei dem nur die Kenntnis der Filterkonden-
satorspannungen erforderlich ist.



194 Regelung

Das Grundprinzip besteht hier darin, Oszillationen des Filters {iber die Filterkonden-
satorspannungen zu detektieren und die Einschaltdauern der Buck-Transistoren
entsprechend zu verdndern (siche Abbildung 6.16). Dafiir werden die Spannungen
mit einem Bandpass gefiltert, dessen Mittenfrequenz gleich der Resonanzfrequenz
des Filters gewéhlt wird. Die Bandpass-Ausgangssignale werden mit einem propor-
tionalem Faktor k& gewichtet und den Einschaltdauern der Buck-Transistoren additiv
beaufschlagt. Wie in einem einphasigen, regelungstechnischen Blockschaltbild, in
dem der Ubersichtlichkeit halber nur ein einstufiges LC-Filter ohne passive Dimp-
fung dargestellt ist (Abbildung 6.17), ersichtlich ist, entspricht dies einer bandbe-
grenzten negativen Riickkopplung des Filterkondensator-Energiespeichers und
erfiillt somit die Funktion eines Dampfungswiderstandes, der nur fiir den Bereich um
die Resonanzfrequenz wirksam ist und keine Verluste verursacht.

A

— L[ C1 uo — LO — Cg
Uy ir Ucy i+
r. z»g_»z DO Ol e
m .
i
A J
D(s) m
i Xt
Ky(s) 7 K;(s)

Abbildung 6.17: Vereinfachtes Blockschaltbild der Regelung zur Veranschaulichung der Wirkung
der aktiven Dadmpfung.

Fiir den Fall, dass durch eine Anregung des Filters, also fiir Frequenzen im Bereich
der Resonanzfrequenz ein Anstieg einer Filterkondensatorspannung auftritt, wird
iiber die aktive Dadmpfung der Modulationsindex um
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m=m'+ Amgy,,,. (6.56)

erhoht. Durch die nun verldngerte Einschaltdauer des zugehorigen Buck-Transistors
wird der Eingangsstrom i, erhoht, womit dem Filterkondensator Ladung entnom-
men wird, was dem weiteren Spannungsanstieg und damit der Schwingung entge-
genwirkt.

Im Bode-Diagramm (siehe Abbildung 6.18) zeigt sich deutlich der ddmpfende Effekt
dieser Massnahme. Im dreiphasigen Fall konnen jedoch nicht nur Schwingungen der
Amplitude, sondern auch der Phase der Filterkondensatorspannungen auftreten. Um
diesen ebenfalls entgegenzuwirken, miissen wie in Abbildung 6.16 dargestellt den
relativen Einschaltdauern aller drei Buck-Transistoren aktive Ddmpfungsterme

5, =8+ AS, i=R,S,T (6.57)

,damp

hinzugefiigt werden, wobei allerdings die Berechnung von zwei der drei Damp-
fungsterme, z.B.

A5R,afamp = D(s)- Ucir

(6.58)
A gamp =D(8) - uc; s
iiber Filterung D(s) ausreichend ist, da wegen
Ucy g +ucrs +ucyr =0 (6.59)
immer
AST gamp = —(ASR gamp + AOs damp) - (6.60)
gilt. Nun muss noch die Filterfunktion und —verstirkung von
D(s)= AMgany () _ F(s) (6.61)

uc(s)

festgelegt werden. Ein wichtiges Kriterium fiir die Auslegung des Filters ist die
Unterdriickung der Grundfrequenz der Kondensatorspannungen, um nicht eine
50Hz-Schwingung den Einschaltdauern zu iiberlagern. Der grundfrequente Anteil
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der Filterkondensatorspannungen ist um Faktoren grosser als ein resonanter Anteil,
daher sollte die Unterdriickung der 50Hz-Komponente in Bezug auf die hochfre-
quenten Anteile mindestens -60dB betragen. Ein digitales Bessel-Hochpass-Filter
dritter Ordnung mit Knickfrequenz bei 1kHz weist bei S0Hz eine Unterdriickung
von -78dB auf und erfiillt daher diese Anforderung. Da das digitale Filter ohnehin
nur bis zur Schaltfrequenz arbeitet, ist die obere Bandbegrenzung automatisch gege-
ben und muss daher nicht eigens implementiert werden.

20 —
. k=0
0 k =0.001
k= 0.002
A~ k =0.003
g 20 k = 0.004 —
s N
&0 -40 N
= N
L 60 AN
[aa \\
-80 N
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k= 0.001
-45 k = 0.002 §\
) k = 0.003
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< o N
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-315 \\\‘--
-360 E—
10? 10° 10* 10°
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Abbildung 6.18: Bode-Diagramm der Ubertragungsfunktion des Eingangsfilters G,(s) = uc(s)/uy
(s) fiir unterschiedliche Dampfungsterme £.

Die Wahl des Verstarkungsfaktors £ der aktiven Dampfung ist aufgrund der Néhe
des Dampfungs-Frequenzintervalls und der Stromregler-Durchtrittsfrequenz (siche
Kapitel 6.5) sehr sorgfiltig vorzunehmen. Mit steigendem Wert des Faktors & sinkt
zunehmend die Phasenreserve fiir den inneren Stromregelkreis, der daher entspre-
chend langsamer ausgelegt werden muss. Falls der i-Faktor zu hoch gewéhlt wird,
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kann das System instabil werden. In Abbildung 6.19 sind die Verldufe der Wurze-
lortskurven des inneren Stromregelkreises fiir ausgewihlte Werte &k gezeigt.

x 10

1.5

0.5

09T+,

Imaginarteil

5e+004: 4c+004:

091

5 4

-3 -2

Realteil

Abbildung 6.19: Wurzelortskurven des inneren Stromregelkreises flir verschiedene Werte & der
aktiven Dampfung.

Mit diesen Uberlegungen und der Bedingung, dass die aktive Dimpfung fiir praxis-

relevante Félle auch nicht den vorgesehenen Bereich

AS;| < 0.1

iiberschreitet, wird

(6.62)
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k = 0.002 [1/V] (6.63)

gewdhlt. Damit lautet die gesamte digitale Filterfunktion

d(z) _ o g0, 146343827 +3.43827 — 11462

D(z)=
@) e (2) 1-2.477z71+2.0627%-0.575z"°

[1/V], (6.64)

die im DSP als Differenzengleichung

d (z) = 2.477d,_, —2.06d, ,+0.575d, +

(6.65)

realisiert wird.

Damit ergibt sich, wie in Abbildung 6.20 ersichtlich, z.B. eine Reduzierung des
Uberschwingens (fiir eine sprungartige Verinderung der Netzspannungsamplitude
AUy = 140V) von 44% auf 28%.

ucir [V] A

550 ‘

R k=0.002 ‘
500 = S gt k=0.003

TR k=0.001
450 i~

"'L.-r"'\ Jaa—
k=0 \
400 ’J
350 |J
300 >
-250 0 250 500 750 1000 1250 1500 1750 2000 t[ps]

Abbildung 6.20: Effekt der aktiven Dimpfung fiir sprungartige Anderung der Netzspannungsamp-
litude um AUy = 140V.
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6.4 Digitale Implementierung

Die Regelung des Systems soll mittels eines digitalen Signalprozessors [92] erfol-
gen. Aufgrund von Vorarbeiten [93],[94] konnte auf ein bestehendes DSP-Modul
mit umfangreicher Funktionalitit und benutzerfreundlicher Oberflache zuriickgegrif-
fen werden.

Gegeniiber einer analogen Regelung existieren bei einer digitalen Losung weitaus
mehr Freiheiten in der Modulation und Regelung des Systems und Anderungen und
Erweiterungen sind einfach zu implementieren. Es entstehen jedoch durch die Ana-
log-Digital-Konversion, die Berechnung der Reglergleichungen und die Pulsmuster-
ausgabe Verzogerungen [69], die nachfolgend identifiziert und in ihrem Einfluss auf
die Regelung analysiert werden.

Prinzipiell gemessen werden miissen:

e zwei der drei Filterkondensatorspannungen uc;; zur Detektion des Spannungs-

sektors, zur Berechnung der Einschaltzeiten und zur aktiven Dampfung
e der DC-Strom in der Induktivitit i fiir die innere Stromregelung
e die Ausgangskondensatorspannung u, fiir die dussere Spannungsregelung
e der Laststrom i,

Die letzten beiden Gréssen sind iiber mehrere Pulsperioden hinweg praktisch kon-
stant, daher ist deren Messung unkritisch und die Analyse des Einflusses von Verzo-
gerungszeiten kann unterbleiben. Die Filterkondensatorspannungen und der DC-
Strom hingegen haben einen stark ausgepridgten schaltfrequenten Rippel, da sie
direkt am Konvertereingang bzw. —ausgang auftreten. Fiir diese Grossen muss daher
ein Verfahren gefunden werden, das schaltfrequente Anteile moglichst effizient
unterdriickt und andererseits keine starke Phasendrehung verursacht, da dies die
mogliche Bandbreite der Regelung einschrinken wiirde [95].

Da das verwendete Pulsmuster symmetrisch beziiglich der Mitte des Pulsintervalls
ist, zeigen die Verldufe der Filterkondensatorspannungen uc;; und des DC-Stromes i
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an den Réindern und in der Mitte jeder Pulsperiode den Wert des rippelbefreiten,
mittleren Verlaufs (siehe Fig. 7 in [96]). D.h. die schaltfrequenten Anteile der Filter-
kondensatorspannungen und des DC-Stromes konnen vollstdndig unterdriickt wer-
den, wenn am Beginn jeder Pulshalbperiode abgetastet wird, so wie dies in
Abbildung 6.21 fiir den DC-Strom gezeigt ist. Da der abgetastete Wert einem Mo-
mentanwert entspricht, wird durch dieses Verfahren keine Verzogerung bzw. Pha-
sendrehung verursacht.

Lavg

/

. isample( 0)
Lsample(-0.5TP)

Lavg(?)

DSPp

Berechnung ] —
Ta"g Tcalc TPWM
-O.STP 0 OSTP TP 15Tp 2Tp —> I

Abbildung 6.21: Darstellung des Zweifach-Abtastverfahrens jeweils in der Mitte und am An-
fang/Ende jeder Pulsperiode und der entstehenden Verzogerungszeiten durch Pulsmusterberech-
nung und —ausgabe. Die Berechnung und Ausgabe des ndchsten Pulsmusters erfolgt eine Pulsperi-
ode spiter, daher werden dann die Abtastwerte isampieo.57p) UNd isampierp) zur Mittelwertbildung und
Berechnung herangezogen.

Ein weiteres, hiufig eingesetztes Verfahren ist die Uberabtastung eines zu messen-
den Signals wihrend einer Pulsperiode mit anschliessender Mittelwertbildung. Im
einfachsten Fall einer 2-fachen Uberabtastung und Mittelwertbildung [97] entspricht
dies einer Ubertragungsfunktion
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Gopg = % (1+eT /2y (6.66)
Durch diese Verfahren wird, wie im Bode-Diagramm in Abbildung 6.22 veranschau-
licht, der schaltfrequente Anteil im Idealfall vollstindig unterdriickt. Je mehr Werte
abgetastet und gemittelt werden, desto robuster wird das Messergebnis gegeniiber
Storeinfliissen. Andererseits wichst dadurch aber auch die Rechenzeit des DSP fiir
das Einlesen der Messwerte und die Berechnung des aktuell gemittelten Wertes. In
[98] wurden unterschiedliche Samplingverfahren miteinander verglichen und die
nachfolgend dargestellte Ausfiihrung als fiir die gegebenen Bedingungen (Schaltfre-
quenz, Umfang des DSP-Programms) optimal identifiziert.

Als sinnvoller Kompromiss wird eine Kombination der Abtastverfahren gewihlt:
Einerseits werden die Messwerte exakt am Beginn jeder Pulshalbperiode eingelesen,
andererseits werden diese Messwerte zur Unterdriickung eventueller Storeinfliisse
noch zusitzlich geméss (6.66) gemittelt. Auf Basis dieses Messprozesses werden

nun die insgesamt auftretenden Verzogerungszeiten ndher analysiert.

: il - i
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~~. e Y (W) \ 5V M uly Fl
% 20 ’J]T /4/ \“ K4 ‘! 1Y) R ! “l! : " g
& A V R HIE| TR
B -40 [ ]] = "
2 1 ST, 12 |
aa} 60 E(l+e s )
[ N R |
1k 2k 3k Sk 7k 10k 20k 30k 50k 100k 200k 300k 500k 1M
180 1 | |
Lisenr) N
—~ 90 N
) 2 ST N NEEW Y
-g 0 ‘ ! e :\\ :‘\ '\!‘\::tl::ln i
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2 ! \ ;N R 4 |
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Abbildung 6.22: Bode-Diagramm der Zweifach-Abtastung mit Mittelwertbildung nach (6.66) und
eines einfachen Verzogerungsgliedes nach (6.67).
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6.4.1 Totzeiten des Systems

Die Messung der Strome erfolgt mittels Stromsensoren Sensitec CMS2025 [99], die
auf Basis des magnetoresistiven Effektes arbeiten. Die Analog-Digital-Konversion
des DSP erfolgt mit einem 20MSPS, 14-bit ADC praktisch verzogerungsfrei. Erst
durch die oben beschriebene 2-fach Uberabtastung und Mittelwertbildung wird eine
Totzeit verursacht, die niherungsweise mit einer Ubertragungsfunktion

G e "1/ (6.67)
beschrieben werden kann. In Abbildung 6.22 sieht man, dass die Phasenverldaufe von
(6.66) und (6.67) bis zur Schaltfrequenz fs = 28kHz exakt iibereinstimmen und die
Amplituden bis etwa 10kHz einen dhnlichen Verlauf zeigen.

In Abbildung 6.21 sind die Verzogerungen fiir den Verlauf des DC-Stromes gezeigt,
gleichermassen gelten die folgenden Betrachtungen auch fiir die Filterkondensator-
spannungen. Der gemittelte Stromwert i,,, der sich aus den beiden gesampelten
Werten isgmpie-0.57p) Zum Zeitpunkt ¢ = -0.57p und igmprep zum Zeitpunkt ¢ = 0 ergibt
ist zum Zeitpunkt # = 0 um eine viertel Pulsperiode verzégert (siehe (6.67)) im DSP
verfiigbar. Fiir die darauf folgenden Berechnungen im DSP wie der Sektorerken-
nung, samtlicher Regler-Funktionsblocke und die Berechnung der Einschaltdauern
wird eine volle Pulsperiode reserviert", was eine zusitzliche Verzogerung

G, . =e*l (6.68)

cale =
verursacht.

Nun erfolgt die Pulsmusterausgabe derart, dass die berechneten Einschaltdauern und
somit die PWM-Signale fiir die volle darauf folgende Pulsperiode konstant vorgege-
ben werden. Dies entspricht einer Abtast-Halte-Funktion (Sample/Hold) von einer
Pulsperiode, was im Vergleich zu einer Pulsmustergenerierung und einer Sinus-

B Streng genommen erfolgt die Mittelwertbildung innerhalb der Berechnungszeit des DSP, d.h.
beansprucht einen Teil der Rechenzeit. Aus Griinden der Ubersichtlichkeit wird hier jedoch ange-
nommen, der gemittelte Wert wire schon am Anfang der DSP Berechnungen verfiigbar und die
der Rechenzeit der iibrigen Funktionen nimmt im Anschluss daran eine volle Pulsperiode in
Anspruch
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Dreieck-Verschneidung (Natural Sampling) eine Verzogerung von einer halben
Pulsperiode bedeutet. In [71] wurde gezeigt, dass fiir die Methode des Natural
Sampling, wie es flir analoge Pulsmustergenerierung der Fall ist, keine Verzogerung

bzw. Phasendrehung auftritt. Das hier verwendete Verfahren wird durch
Goppy =€ 1712, (6.69)

charakterisiert [100],[101]. Dies bedeutet, dass ein Pulsmuster, fiir das die relative
Einschaltzeit am Anfang der Pulsperiode vorliegt und iiber die gesamte Pulsperiode
hinweg konstant gehalten wird, im Mittel erst nach einer halben Pulsperiode wirk-
sam wird.

Die Pulsmusterausgabe des DSP (in einem Zeitraster mit 12.5ns Schrittweite) und
die Verzogerungszeit der verwendeten Gate-Treiber-Schaltung (200ns) konnen in
Bezug auf die anderen Zeiten (6.67) - (6.69) vernachldssigt werden. Damit ergibt
sich aufgrund der digitalen Signalverarbeitung eine Gesamt-Totzeit von

Gtot = Gavg ) Gcalc ) GPWM ~ 6_8.1.75TP . (6.70)

Die néchste Abtastung der Messwerte und die Berechnung und die Ausgabe des
nichsten Pulsmusters erfolgen eine Pulsperiode spéter (Single PWM Update Mode),
sodass wiederum die berechnete Gesamt-Totzeit (6.70) entsteht. Wie in Abbildung
6.23 ersichtlich, verursacht die Totzeit nach (6.70) im Bereich der Durchtrittsfre-
quenz der Stromregler-Schleifenverstiarkung eine starke Phasendrehung. So tritt etwa
bei f = 4kHz noch eine Phasendrehung von ¢ = n/2 auf, was fiir einen Proportional-
regler und eine rein integrale Strecke schon die Grenze zur Instabilitit darstellen
wiirde. Fiir eine konservative Reglerauslegung konnte hier die Bandbreite auf maxi-
mal etwa B,, = 1kHz gelegt werden. Im vorliegenden Fall besitzt die Strecke jedoch
nicht nur integralen Charakter, sondern beinhaltet auch noch ausgeprigte Resonan-
zen aufgrund des Eingangsfilters, wodurch die Bandbreite noch entsprechend tiefer
angesiedelt werden muss.

Es ist daher nahe liegend zu versuchen, diese Totzeiten teilweise zu kompensieren.

Im Folgenden werden zwei Verfahren zur Vorhersage (Priddiktion) der Zustands-
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grossen vorgestellt, die durch unterschiedlichen Realisierungsaufwand gekennzeich-

net sind.
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Abbildung 6.23: Bode-Diagramm der Verzogerungszeiten mit und ohne Pradiktions-Massnahme.

6.4.2 Lineare Pridiktion

Das Verfahren der linearen Pradiktion stellt das einfachste Verfahren zur Kompensa-
tion von Totzeiten dar [102]. Es wird dabei stets einfach ein zukiinftiger Wert auf
Grundlage zwei verfiigbarer vergangener Werte durch lineare Extrapolation vorher-
gesagt, wobei keinerlei Kenntnis tiber den zu regelnden Prozess verlangt und dem-
entsprechend die Dynamik des Systems hier auch nicht beriicksichtigt wird.

Wie schon in Abbildung 6.21 illustriert, ist die vom Zeitpunkt ¢ = -0.257p, zu dem
der gemittelte Wert i,,, auftreten wiirde, bis zum Zeitpunkt # = 1.57p, zu dem das
Pulsmuster fiir den Gleichrichter wirksam wirkt, gesamte auftretende Totzeit T}, =
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1.75Tp. Eine lineare Pridiktion des Stromwertes i,., auf Basis der verfiigbaren

gemittelten Werten i,,, und i, ,;¢ lautet daher
ipred :iavg +(lavg _ian,Old)'1'75’ (6.71)

wobel i,,, der eine Pulsperiode zuvor berechnete Mittelwert ist. In Abbildung 6.24
wird diese Pradiktion veranschaulicht und es zeigt sich, dass fiir einigermassen
lineare Verliufe die Vorhersage einwandfrei funktioniert. Die Ubertragungsfunktion
der Pradiktion lautet somit

i
Gpreg(2) =4 =2.75-1.7527", (6.72)

avg
und die im DSP realisierte Differenzengleichung ist

ipred,k S 275 . iavg,k _175 . iavg,k—l . (6.73)

A

O
»
»
>0

isampre(t) / 5 DiP PWM |

i (t) iavg,old ! crechnung ﬁ [—

i T, avg T. cale TPWM
—1.5Tp -Tp -0.57p 0 0.57p Tp 15TP ZTP —> !

Abbildung 6.24: Prinzip der linearen Pradiktion zur Vorhersage des Stromwertes zum Zeitpunkt
der Wirksamkeit der Pulsmusterausgabe. Aufgrund des Single PWM Update Modes (Abtastung,
Berechnung und PWM-Ausgabe in einem Zeitraster einer vollen Pulsperiode) liegen die gemittel-

ten Stromwerte iy, und iqg 010 €ine Pulsperiode auseinander.
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Es kann gezeigt werden, dass die Pradiktions-Funktion (6.73) differenzielles Verhal-
ten aufweist, Phase und Amplitude werden, wie im Bode-Diagramm in Abbildung
6.23 ersichtlich, angehoben. Das bedeutet einerseits, dass die durch die Totzeiten
verursachte Phasendrehung wie gewiinscht kompensiert werden kann, andererseits
erhoht die Pradiktion auch geringfiigig die Amplitude, was im Reglerdesign beriick-
sichtigt werden soll. Im Bereich zwischen 1kHz und 10kHz bewirkt die lineare
Pradiktion durchschnittlich eine Phasenanhebung von etwa A@ = n/4, wodurch die
Bandbreite bzw. Stabilititsreserve des Systems erhdht wird.

In Abbildung 6.25 ist der Effekt der linearen Pridiktion anhand eines Strom-
Sollwertsprunges flir das geregelte System mit und ohne Priadiktion gezeigt, wobei
fiir beide Félle die gleiche Durchtrittsfrequenz der Stromregler-Schleifenverstarkung
gewihlt wurde. Offensichtlich ist die Stabilitit durch die lineare Priadiktion eindeutig

verbessert, d.h. Uberschwinghdhe und Einschwingzeit sind deutlich reduziert.

l' [A] A
25 : ‘
ohne lineare Prddiktion
20 Al A AR AR AR AR RA A AARAARAARAARRAAARAAARD
A A A
15 mit linearer Pradiktion
MARAAAAAA LA
10w
5
0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 ¢[ms]

Abbildung 6.25: Verbesserung der Dynamik des inneren Stromreglers durch lineare Pradiktion des
Stromes i.
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Aufgrund der in Kapitel 6.2 vorgestellten Regelstruktur greift der Laststrom direkt
auf den Sollwert der inneren Regelschleife ein, daher ist dieses Verfahren auch fiir
Storungen von der Lastseite wirksam.

Die vorgestellte Pradiktion fiir den Strom kann ebenso fiir die Vorhersage der Filter-
kondensatorspannungen benutzt werden, daher ist diese Methode auch fiir Storungen
von der Netzseite wirksam.

6.4.3 Smith-Prddiktion

Ein alternatives, weitaus aufwindigeres Verfahren ist die von Smith in [103] vorge-
stellte Pradiktions-Methode. Im Gegensatz zur linearen Pradiktion ist hier die
Kenntnis liber das zu regelnde System notwendig, d.h. ein Modell der Strecke muss
in die Berechnung der préidizierten Werte einbezogen werden.

Fir einen beliebigen Prozess G,(s) "™, der eine Totzeit T, beinhaltet, ist die Smith-
Pradiktion wie in Abbildung 6.26(a) gezeigt vorzunehmen. Vorerst ist ein moglichst
exaktes Modell der Strecke ohne Totzeit G,’(s) zu erstellen und die Riickfithrung der
totzeitbehafteten Regelgrosse ye™™ gemiss

y':y'e_STY +(1_e_STr)uG'y(S)’ (6.74)

zu erganzen. Wie Abbildung 6.26(b) zu entnehmen, ist fiir den Idealfall einer exakt
modellierten Strecke G,’(s) = G,(s) die Totzeit aus der Regelschleife eliminiert.
Damit kann der Regler fiir das System ohne Totzeit mit entsprechend hoherer Dy-
namik bzw. Stabilitit ausgelegt werden. Allerdings tritt die physikalische Regelgros-
se nach wie vor um die Totzeit 7, verzogert am Ausgang des Systems auf.

Das dquivalente Blockschaltbild der inneren Regelschleife kann gemiss Abbildung
6.27(a) dargestellt werden. Die Smith-Pradiktion greift hier sowohl bei dem DC-
Strom i als auch bei den Filterkondensatorspannungen uc;; ein. Analog zu
Abbildung 6.26(b) kann hier auch fiir den Fall, dass ein exaktes Modell der Strecken
G/ (s) = G{s) und Gyc;’(s) = Gyci(s) vorliegt und in der Riickfiihrung implementiert
wird, die Totzeit aus dem zu regelnden System eliminiert werden. Im Idealfall be-
finden sich dann weder in der Stromregelung, noch im aktiven Dampfungskreis



208 Regelung

Totzeiten (Abbildung 6.27(b)). Da die Totzeit exakt modelliert wurde und nicht
arbeitspunktabhidngig ist, muss sie nicht wie in [104] laufend mitgerechnet und
adaptiert werden, was den Realisierungsaufwand gering hélt.

y* + . -sTx
u Y -sTx y. e
—>§?—> K(s) > Gy(s) > e
Y
G !v. (1 -e -ST)C)
’ (2)
UK
l mit G’y(s) = G,(s) l
y* + . -sTx
K65 —1 GO N
(b)

Abbildung 6.26: Prinzip der Smith-Pradiktion durch Riickfiihrung der Stellgrésse u iiber ein
Modell G',(s) der Regelstrecke.

Die Herausforderung hier ist also, die Regelstrecken so exakt wie moglich zu model-
lieren. Aufgrund der hohen Systemordnung, moglicher Parameterschwankungen und
verschiedener Betriebsbereiche ist dies jedoch keine einfache Aufgabe, wenn
zugleich auch der Rechenaufwand im DSP gering gehalten werden soll. Daher
wurde ein approximiertes Modell fiir die Smith-Pradiktion herangezogen, welches
von der tatsdchlichen Strecke geringfiigig abweicht. Fiir den Nenn-Arbeitspunkt
wurden die Streckenmodelle z.B. fiir den DC-Strom durch

. _ -1 -2 -3
G'l.(z):L:3.56- 1-0.35z 1 0.33z : +1.02z -
m 1-2.15z7 +2.02z7° -0.86z"

(6.75)

approximiert.
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+
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Abbildung 6.27: Implementierung der Smith-Pradiktion fiir die innere Stromregel-Schleife und den
aktiven Ddmpfungskreis fiir die Regelung aus Abbildung 6.7. In jeder der beiden Schleifen wird
dann die Totzeit Geae' Gpwm ™ Gavg kompensiert.

Damit lassen sich die beiden Anteile

: . : (6.76)

und
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lhy75 =My 75 G =
=3.56(my_y 75 = 0.35my_5 75— 0.33my_3 75 +1.02my_y 75) +, (6.77)

der Smith-Pradiktions-Riickfiihrung

G -(1—e "y m=i, i, | s, (6.78)
berechnen.

In Abbildung 6.28 sind die Sprungantworten des Systems fiir einen Sollwertsprung
des DC-Stromes ohne Préadiktion und fiir Smith-Pradiktion mit exakt modellierter
und mit approximierter Streckeniibertragungsfunktion (6.75) verglichen. Fiir den
Fall perfekter Modellierung ist der Verlauf der Sprungantwort tatsidchlich lediglich
1.75Tp gegeniiber der idealen, totzeitfreien Strecke verzogert. Dahingegen ist fiir die
approximierte Strecke ein wesentlich schlechteres dynamisches Verhalten zu beo-
bachten.

Ein weiteres Problem der Smith-Préadiktion ist, dass fiir die Vorhersage mit (6.76) -
(6.77) nicht nur der aktuelle Wert und die geméss (6.76) um 7p, 27p, 3Tp verzdger-
ten Werte von i und m (und ebenso u;) verfiigbar sein miissen, sondern auch die um
1.75Tp, 2.75Tp, 3.75Tp und 4.75Tp verzdgerten Werte (siehe (6.77)). Diese liegen
jedoch nicht direkt vor, sondern miissen wiederum aus den vorhandenen Werten

approximiert werden.

Zusammenfassend ist der fiir die Smith-Pridiktion gegeniiber der linearen Priadiktion
erforderliche Aufwand nicht durch die geringfiigige Verbesserung des dynamischen
Verhaltens zu rechtfertigen. Kleine Abweichungen des Streckenmodells von der
tatsdchlichen Strecke beeintrdchtigen das System relativ stark und der Aufwand fiir
die digitale Implementierung ist betrachtlich.

Daher wird zur Kompensation der auftretenden Totzeiten in der Regelung die lineare
Préadiktion des DC-Stromes verwendet und in das Reglerdesign im folgenden Kapitel
miteinbezogen. Genauso werden auch die Filterkondensatorspannungen uc;; linear
pradiziert damit auch die Verzogerungen in der Schleife der aktiven Dampfung
kompensiert werden.
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Abbildung 6.28: Sprungantworten bei Anwendung der Smith-Pradiktion fiir exaktes und verein-
fachtes Streckenmodell im Vergleich zum realen System ohne Priadiktion und zum System, in dem
keine Verzdgerungszeiten beriicksichtigt sind.

6.5 Auslegung der Regelung

In den vorangegangenen Kapiteln wurde die Struktur der Regelung festgelegt und
einige Analysen regelungsrelevanter Details angegeben und deren Implementierung
festgelegt. Nun miissen schlussendlich noch die Reglertypen und —parameter nach
den zu Beginn des Kapitel 6.2 aufgelisteten Design-Kriterien bestimmt werden.
Dafiir ist zuvor noch der kritische Arbeitspunkt zu bestimmen, der dann die Grund-
lage fiir die Regler-Auslegung darstellt. Der gesamte Reglerentwurf konnte auch wie
in [105],[106] im z-Bereich erfolgen, da die Regler letztlich digital abgesetzt wird.
Da die schliesslich gewéhlten Reglertypen jedoch von sehr einfacher Natur sind und
die Analyseverfahren fiir kontinuierliche Regelsysteme anschaulicher und weiter

verbreitet sind, wird der komplette Entwurf im kontinuierlichen Bereich durchge-
fiihrt.
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6.5.1 Bestimmung des kritischen Arbeitspunktes

Fiir die Bestimmung des hinsichtlich Reglerauslegung kritischen Arbeitspunktes ist
die Strecke, die von der inneren Stromregelung gesehen wird, zu betrachten. Die
dussere Regelschleife ist aufgrund der geringeren Dynamik im Vergleich zur inneren
Schleife fiir die Ermittlung des hinsichtlich Stabilitét kritischen Falles nicht relevant.

Der innere Stromregelkreis sieht fiir einen Frequenzbereich bis in die Ndhe der 1.
Eingangsfilter-Resonanzfrequenz eine Strecke mit integralem Verhalten, da der
Eingang der Strecke (Spannung u; an der DC-Induktivitét) mit

t
i= j u, di (6.79)
0

integriert am Ausgang (Regelgrdsse i) erscheint. Durch die Kopplung des Eingangs-
kreises mit dem Ausgangskreis iiber den Konverter treten fiir hohere Frequenzberei-
che jedoch die Resonanzfrequenzen des zweistufigen Eingangsfilters in der Ubertra-
gungsfunktion auf. Durch jede der beiden Filterstufen wird in der Ubertragungsfunk-
tion der Strom-Regelstrecke eine Phasendrehung von 180° verursacht. Fiir eine
stabile Regelung muss die Durchtrittsfrequenz der Stromregelung daher in jedem
Fall unterhalb der ersten Resonanzfrequenz liegen und es kann zur Beurteilung der
Reglerstabilitdt die Resonanz der zweiten Filterstufe vernachlissigt werden.

Die erste Filterstufe bewirkt in der Stromregel-Strecke ein konjugiert-komplexes
Polpaar nahe der imaginidren Achse. Die Wurzelortskurve zeigt, wie sich die Lage
der Pole fiir den geschlossenen Regelkreis fiir steigende Verstirkungen dndert. Ein
Zoom der Wurzelortskurve im Bereich einer der beiden Pole ist in Abbildung 6.29
fiir verschiedene Arbeitspunkte gezeigt.

Es sei zunichst der reine Buck-Betrieb betrachtet. Es ist ersichtlich, dass fiir hohere
Ausgangsleistungen P, das System tendenziell instabiler wird, da sich die Nullstel-
len der offenen Schleife und demnach die Pole des geschlossenen Kreises fiir eine
bestimmte Reglerverstirkung kp; fiir steigende Leistungen in Richtung der imaginé-
ren Achse bewegen bzw. in die rechte Halbebene eintreten, wihrend die Lage der
Polstellen der offenen Schleife von der Ausgangsleistung unabhingig ist. Offen-
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sichtlich wird das System auch fiir geringere Eingangsspannungen Uy, (also fiir
steigenden Modulationsindex M) instabiler. Daraus ergibt sich der kritische Punkt
innerhalb des Buck-Betriebsbereiches mit der Nennleistung P, = SkW und der mi-
nimalen Eingangsspannung Uy, = 363V (M = 0.9).

2SS T - — — — - : :
0. 1_44 .............. - 122 0. 102 0.082 0.062 0:04 002 :

2.7

L/~ P,=500W
265

L Unn =400V =083 Byck Betrieb
s - 500W
S Un,i1 = 480V, (M = 0.68)
O 2.6 : A : |
= : : :
Hai :
o R S N N N | s o Py = 5kW
%0 ............... UNII - 400Vrm5 (M 0 83)
é 2.55 / D aw

UNy/_['* 480\/[-[“g (M: 068) ) UN,I—I — 363Vrms (M= 09)

i Py=5kW/S500W - [T I N PN :
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Abbildung 6.29: Ausschnitt aus der Wurzelortskurve fiir ein Pol-Nullstellen-Paar zur Beurteilung
der Stabilitdt des Systems flir unterschiedliche Betriebspunkte (Wurzelortskurve fiir Buck+Boost-
Betrieb strichliert, identer Verlauf fiir Py = SkW und 500W).

Wenn die Eingangsspannung unter diesen Wert abgesenkt wird, so ist die Stellgrosse
nicht mehr die Einschaltdauer des Buck-Konverters, die dann konstant auf M = 0.9
gehalten wird, sondern die Einschaltdauer des Boost-Transistors ¢z (Buck+Boost-
Betrieb, sieche Kapitel 2), womit eine Anderung der zu regelnden Strecke gemiss
(6.22) resultiert. In Abbildung 6.29 ist gezeigt, dass fiir diesen Betriebsbereich im-
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mer hohere Stabilitit gegeben ist. Der Verlauf der Wurzelortskurve ist unabhingig
von der Ausgangsleistung und liegt vollstindig in der linken Halbebene stets links
von den Verldufen des Buck-Betriebs. Daher ist der Buck+Boost-Betrieb weniger
kritisch als der Buck-Betrieb und muss fiir die Reglerauslegung nicht in Betracht

gezogen werden.

Dies kann anhand der Ubertragungsfunktionen der offenen Schleife erklirt werden.
Zur besseren Veranschaulichung der Zusammenhénge wird vorerst das Eingangsfil-
ter auf ein ungeddmpftes, einstufiges LC-Filter reduziert und die Ausgangsspannung
als konstant angenommen. Fiir den Buck-Betrieb ergibt sich dann eine Ubertra-
gungsfunktion von
2
RO B
G(s) =L ="N. G U (6.80)
mo Lo g1+ M> -é"+szzqcl)
0

Aufgrund des negativen Vorzeichens des Koeffizienten des linearen Terms des
Ziahlerpolynoms resultiert die vorhin beschriebene Nullstelle in der rechten Halb-
ebene. Wird nun eine passive Dampfung hinzugefiigt, bewegt sich die Nullstelle in
Richtung der imagindren Achse und tritt fiir geringe Last (/, in (6.80)) und hohe
Eingangsspannungen (geringer Modulationsindex M) wie vorhin beschrieben in die
linke Halbebene ein.

Fiir den Buck+Boost-Betrieb kann gezeigt werden, dass der lineare Term des Zéh-
lerpolynoms der Ubertragungsfunktion des Systems

2
Uy 1+s°L,C (6.81)

0

G(s)=

L
5

verschwindet. Die Nullstellen des Buck+Boost-Betriebs befinden sich immer links
von den Nullstellen des reinen Buck-Betriebs, die Polstellen sind in beiden Féllen
ident. Unter Beriicksichtigung der passiven Ddmpfung ist fiir das System in diesem
Betriebsmodus daher fiir alle Last- und Eingangsspannungsfille Stabilitdt gewahr-
leistet.
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Der kritische Arbeitspunkt ist fiir den Konverter somit fiir den Buck-Betrieb an der
Grenze zum Buck+Boost-Betrieb gegeben, d.h. Py=5kW und M = 0.9.

6.5.2 Entwurf des innerer Stromreglers

Nun sind sdmtliche Details flir den eigentlichen Entwurf der Regelung gekléart und
der hinsichtlich Stabilitdt kritische Betriebsfall identifiziert. Fiir den Entwurf des
inneren Stromreglers kann das dquivalente DC-DC-Ersatzschaltbild der Regelstrecke
wie in Abbildung 6.30 gezeigt verwendet werden. Die Verzdgerungszeiten und die
Priadiktion von Strom und Eingangsspannung (siehe Kapitel 6.4.1 und 6.4.2) sind
dabei ebenso beriicksichtigt wie die fiir die Auslegung der Regelung ebenso relevan-
te aktive Dampfung (siehe Kapitel 6.3.5). Aus dem Bode-Diagramm in Abbildung
6.31 ersieht man, dass ein reiner Proportional-Regler

K, (s)=kp, (6.82)

aufgrund des integralen Verhaltens der Strecke und der iiberlagerten Regelschleife

ausreichend ist.

In Abbildung 6.32 ist der Zielkonflikt zwischen hoher Dynamik und hoher Stabilitét
verdeutlicht. Als Kompromiss wurde fiir das vorliegende System eine Verstiarkung

von

kpy =15 [1/4] (6.83)

gewahlt, wodurch sich eine Bandbreite von etwa B,, = 1.1kHz und eine Phasenreser-

ve von etwa @y, = 55° ergibt.
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Abbildung 6.30: Regelungstechnisches Blockschaltbild der inneren Stromregelung.
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Abbildung 6.31: Bode-Diagramm der offenen inneren Strom-Regelstrecke mit und ohne Proporti-

onalregler kp;.
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Abbildung 6.32: Verlauf der Phasenreserve und der Reglerbandbreite fiir verschiedene Reglerver-

starkungen kp .

6.5.3 Entwurf des dusseren Spannungsreglers

Die Typ des Ausgangsspannungsreglers K,(s) und die Reglerparameter kp; und k; ¢
wurden schon in Kapitel 6.3.1 festgelegt. Hier soll nun unter Beriicksichtigung der
Laststromvorsteuerung (sieche Kapitel 6.3.2) und des gesamten, geschlossenen inne-
ren Regelkreises (sieche Kapitel 6.5.2) die Stabilitdt des Reglers verifiziert werden.

In Abbildung 6.33 sind die Bode-Diagramme der offenen Spannungs-Regelschleife
ohne Regler und fiir die beiden Reglertypen

Ky (s)= kP,U (6.84)
und

k
Ky (s)= % (6.85)

dargestellt. Fiir den reinen Integralregler, der die Stationdrgenauigkeit besorgt, ergibt
sich die erwartet geringe Dynamik bzw. Bandbreite von B,, = 1Hz und eine Phasen-
reserve von ¢y = 90°. Fiir den reinen Proportionalregler, der bei hohen Regelabwei-
chungen aktiv ist, ergibt sich eine Bandbreite von B,, = 300Hz und eine Phasenreser-
ve von ¢y, = 80°. Daher ist fiir beide Reglerbereiche Stabilitét sichergestellt.
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Abbildung 6.33: Bode-Diagramm der offenen dusseren Spannungs-Regelstrecke ohne Regler und
mit Proportionalregler kp y bzw. mit Integralregler &; .
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Kapitel 7
Experimentelle Analyse

Zur Verifizierung der theoretischen Uberlegungen zur Modulation und Regelung des
Systems sowie zur Ermittlung der Schaltverlustfunktionen (sieche Kapitel 3) und zur
Messung der leitungsgebundenen Storaussendung (siehe Kapitel 5) wurde ein
Hardware-Prototyp realisiert. Fiir den Leistungsteil wird das Systemdesign aus
Kapitel 3 als Grundlage genommen und das Eingangsfilter geméss Kapitel 5 kon-
struiert. Zur Regelung des Systems wird ein digitales Signal-Prozessor-Board [92]
eingesetzt. Der Laboraufbau, mit dem das Systemverhalten untersucht wurde, ist in
Abbildung 7.1 gezeigt. Dieser zeichnet sich durch hohe Kompaktheit, eine 6-Lagen-
Leiterplatte, die Integration des Gleichtakt- und Gegentaktfilters, die Einbindung der
Messfunktionen und des DSP-Regler-Boards sowie zusdtzlicher Schutz- und Bedie-
nungsfunktionen aus. Das System wurde fiir die Nenn-Ausgangsleistung von Py =
SkW ausgelegt, allerdings wurde im thermischen Design eine grosse Reserve einkal-
kuliert, sodass ein Betrieb bei bis zu 150% der Nennleistung durchgefiihrt werden
konnte. Die folgenden Messungen wurden ausschliesslich an diesem Prototyp
durchgefiihrt.
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Abbildung 7.1: Aufbau des Buck+Boost-Konverters mit verbessertem Layout, komplettem Gleich-
und Gegentakt-Eingangsfilter, DSP-Board sowie integrierten Messfunktionen. Abmessungen:
160mm x 240mm x 120mm (V = 4.61).

Zunéchst wird das in Kapitel 4 vorgestellte Modulationsverfahren SLO mit dem
Klemmverfahren (MPC) verglichen. In Abbildung 7.2 sind die Stromformen beider
Verfahren in einem Bild gezeigt. Die Verbesserung durch die Aufhebung der Klem-
mung beim SLO-Verfahren ist klar ersichtlich.

Abbildung 7.3 zeigt das Systemverhalten fiir eine sprungartige Anderung der Last.
Im betrachteten Fall bricht die Ausgangsleistung P, = 5.52kW auf P, = 2.76kW ein,
was einer Anderung des Lastwiderstandes von R, = 29Q auf R, = 58Q entspricht.
Aufgrund der in Kapitel 6.3.2 vorgestellten Vorsteuerung des Laststromes reagiert

die unterlagerte Stromregelung sofort nach Anderung der Lastsituation. Der Strom i
in der Zwischenkreisinduktivitét passt sich innerhalb von etwa 7, = Ims ohne nen-
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nenswertes Unterschwingen an die neuen Lastverhiltnisse an, was sehr gut der in
Kapitel 6.5.2 besprochenen Dynamik des inneren Regelkreises entspricht. Ebenso
passt sich die AC-seitige Stromaufnahme der drei Phasen den neuen Verhéltnissen
an. Abbildung 7.3 zeigt auch, dass keine erwdhnenswerte Reaktion der Ausgangs-
spannung auftritt. In Abbildung 7.4 sind die Auswirkungen eines Lastsprunges in die
umgekehrte Richtung gezeigt. Auch hier bestétigt sich die geringe Storempfindlich-
keit gegeniiber einer sprungartigen Anderung der Lastverhiltnisse.

8-Oct-04
21:21:42

‘Ml=======lleCroy

2
5 ms
10 Emy

b ms BlL
1 58 my 500§
B 10 my &O0 188 M5/=
3 208 m\  EOD - oc -2 W
4 160 my 5O - AauTO

Abbildung 7.2: Vergleich des Stromverlaufs der Eingangsstrome der Modulationsverfahren MPC
(oben) und SLO (unten) (Strom: 10A/Div, Zeitskala: 5Sms/Div).
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Abbildung 7.3: Reaktion der Eingangsstrome iy; (10A/Div), des DC-Stroms i (5A/Div) und der
Ausgangsspannung u, (100V/Div) auf eine sprungartige Anderung der Last von R, = 29Q auf R, =
58Q; Zeitskala: Sms/Div.



Experimentelle Analyse 223

LeCroy

1 I
ﬂ Ems I0.OmY 2 5 ms I0.OmY 9 5 ms 10.Omd 4 5 ms 100 O STOPPED

LeCroy

[ & e PRIy

1 Sme l@.8md B 5 ms 108 W ] STOPFED

Abbildung 7.4: Reaktion der Eingangsstrome iy; (10A/Div), des DC-Stroms i (5A/Div) und der
Ausgangsspannung u, (100V/Div) auf eine sprungartige Anderung der Last von R, = 58Q auf R, =
29Q); Zeitskala: Sms/Div.
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In Abbildung 7.5 sind die Verldufe der Filterkondensatorspannungen, der Ausgangs-
spannung, der Netzstrome und des DC-Stroms fiir den Ausfall einer Phase darge-
stellt, wobei es sich bei den Filterkondensatorspannungen zur besseren Darstellung
um die am Hardware-Monitor abgelesenen, Mittelwerten der beiden pro Pulsperiode
abgetasteten Spannungswerten handelt (analog zur Stromabtastung, siche Abbildung
6.21). Ab dem Zeitpunkt des Phasenausfalls tritt die unvermeidliche Schwankung
der Ausgangsspannung mit zweifacher Netzfrequenz auf, aufgrund der Vorsteuerung
der Eingangsspannungen (siche Regelstruktur in Kapitel 6) betrdgt der Einbruch der
Ausgangsspannung jedoch weniger als 30V. Der DC-Strom zeigt dann den typi-
schen Verlauf eines gleichgerichteten Sinussignals, um weiterhin sinusférmige
Eingangsstrome der beiden verbleibenden Phasen sicherzustellen. In Abbildung 7.6
ist die Riickkehr der ausgefallenen Phase zu sehen. Sowohl hier als auch bei dem
Ausfall der Phase (siehe Abbildung 7.5) ist gut sichtbar, dass die Referenzleistung
und damit auch der Stromsollwert aufgrund der Amplitudendetektion der drei Pha-
senspannungen (siche Kapitel 6.3.3) jede 6-tel Netzperiode, d.h. alle 3.33ms an die
verdnderten Netzverhéltnisse angepasst wird (siehe (6.34)). Dadurch wird sicherge-
stellt, dass keine besondere Reaktion der Ausgangsspannung auftritt und insgesamt
ein reibungsloser Ubergang zwischen dreiphasigem und zweiphasigem Betrieb

gewaihrleistet wird.

Dies gilt auch fiir den Ubergang vom zweiphasigen Betrieb in den Zustand des
Kurzschlusses zwischen zweil Phasen. Dieser Zustand tritt z.B. auf, wenn das Lei-
tungskabel der ausgefallenen Phase auf eine der beiden anderen Phasenleitungen
fallt und damit einen Kurzschluss bildet. Die Ergebnisse fiir den Kurzschluss und fiir
die Aufthebung des Kurzschlusses sind in Abbildung 7.7 und Abbildung 7.8 darge-
stellt.

Schliesslich wurde noch der Fall des Erdschlusses untersucht. Dieser Fall ist z.B.
gegeben, wenn das Kabel der ausgefallenen Phase auf die Erdleitung fallt. Auch hier
sind die Stromformen fiir den Erdschluss und die Trennung der Phase von der Erd-
leitung (sieche Abbildung 7.9 und Abbildung 7.10) im Wesentlichen sinusformig,
lediglich im Bereich des Minimums des DC-Stromverlaufs ergibt sich eine gering-

fligige Verzerrung.
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Abbildung 7.5: Ausfall einer Eingangsphase; oben: Ausgangsspannung u, (100V/Div) und lokaler
Mittelwert der Eingangsspannungen uc;; (200V/Div); unten: DC-Strom i (10A/Div) und Ein-
gangsstrome iy ; (10A/Div); Zeitskala: Sms/Div.
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Abbildung 7.6 Riickkehr der Eingangsphase nach Ausfall; oben: Ausgangsspannung u
(100V/Div) und lokaler Mittelwert der Eingangsspannungen uc;; (200V/Div); unten: DC-Strom i
(10A/Div) und Eingangsstrome iy; (10A/Div); Zeitskala: Sms/Div.
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Abbildung 7.7 Kurzschluss zweier Eingangsphasen nach Ausfall einer Phase; oben: Ausgangs-
spannung u, (100V/Div) und lokaler Mittelwert der Eingangsspannungen uc¢;; (200V/Div); unten:
DC-Strom i (10A/Div) und Eingangsstrome iy; (10A/Div); Zeitskala: Sms/Div.
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Abbildung 7.8: Trennung der kurzgeschlossenen Eingangsphasen, wobei eine Phase weiterhin im
ausgefallenen Zustand bleibt; oben: Ausgangsspannung uy (100V/Div) und lokaler Mittelwert der
Eingangsspannungen uc;; (200V/Div); unten: DC-Strom i (10A/Div) und Eingangsstrome iy;
(10A/Div); Zeitskala: 5Sms/Div.
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Abbildung 7.9: Erdschluss einer Eingangsphasen nach deren Ausfall; oben: Ausgangsspannung u
(100V/Div) und lokaler Mittelwert der Eingangsspannungen uc;; (200V/Div); unten: DC-Strom i
(10A/Div) und Eingangsstrome iy; (10A/Div); Zeitskala: Sms/Div.
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Abbildung 7.10: Trennung der Phase mit Erdschluss von der Erdleitung, wobei die Phase weiterhin
im ausgefallenen Zustand bleibt; oben: Ausgangsspannung u, (100V/Div) und lokaler Mittelwert
der Eingangsspannungen u¢;; (200V/Div); unten: DC-Strom i (10A/Div) und Eingangsstrome iy;
(10A/Div); Zeitskala: 5Sms/Div.



Experimentelle Analyse 231

In Abbildung 7.11 ist die Reaktion des Modulationsindex m des eingangsseitigen
Tiefsetzstellers und der relativen Einschaltdauer dz des ausgangsseitigen Boost-
Konverters fiir einen Sollwertsprung der Ausgangsspannung u, gezeigt. Der Soll-
wertsprung ist derart gewihlt, dass ein Ubergang vom reinen Buck-Betrieb in den
Buck+Boost-Betrieb bewerkstelligt werden muss, wobei die Grenze zwischen diesen
beiden Bereichen bei m = 0.9, 5 = 0 liegt. An diesem Punkt d@ndert sich wie in Kapi-
tel 6.1 gezeigt das Streckenverhalten, und die Stellgrosse der Regelung ist nun statt
des Modulationsindex m die Boost-Einschaltdauer d;.

Abbildung 7.11 beweist, dass aufgrund der in Kapitel 6.2 vorgestellten Regelstruktur
mit dem gemeinsamen, fiir beide Betriebsbereiche stabilen, inneren Stromregler eine
reibungslose Ablosung vom Buck-Betrieb zum Buck+Boost-Betrieb erfolgt.

LeCroy
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Abbildung 7.11: Verlauf des Modulationsindex m des Buck-Eingangsteiles und der relativen
Einschaltdauer o der Boost-Stufe fiir einen Sollwertsprung der Referenzspannung uy. aus dem
reinen Buck-Betrieb (m = 0.65, 5 = 0) in den Buck+Boost-Betrieb (m = 0.9, 5 = 0.1) (Skala der
Einschaltdauern m, d: 0.1/Div, Zeitskala: 200ms/Div).
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Die Wirkung der aktiven Dampfung (siehe Kapitel 6.3.5) ist experimentell in
Abbildung 7.12 bestitigt. Fiir eine sprungartige Anderung der Amplitude des Netz-
spannungsraumzeigers um Aluc;| = AUy = 70V zum Zeitpunkt des Maximums der
Filterkondensatorspannung uc; r zeigt die Filterkondensatorspannung uc;z einen
stark oszillierenden Verlauf bei fehlender aktiver Ddmpfung. Dagegen ist der Ver-
lauf der Filterkondensatorspannung bei implementierter aktiver Dampfung offen-
sichtlich gut geddmpft. Um den in Abbildung 7.12 gezeigten Effekt zu erzielen, ist
es wichtig, dass die lineare Pradiktion von DC-Strom und Filterkondensatorspan-
nungen (siche Kapitel 6.3.2) aktiv ist.

LeCroy
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Abbildung 7.12: Reaktion der Filterkondensatorspannung uc;r (lokale Mittelwerte) fiir eine
plotzliche Anderung der Netzspannungsamplitude AUy = 70V mit und ohne aktive Didmpfung
(lineare Préidiktion ist in beiden Fillen aktiv) (Spannung 20V/Div, Zeitskala: 200us/Div).

In Abbildung 7.13 ist die Wirkung der in Kapitel 6.4.2 vorgestellten linearen Pradik-
tion gezeigt. Dabei wird durch einen Lastsprung der Referenzwert des inneren DC-
Strom-Reglers i* liber die Laststrom-Vorsteuerung (siche Kapitel 6.3.2) sprungartig
verdndert. Offensichtlich ist durch die lineare Pridiktion die Stabilitdt der Regelung
verbessert, die Sprungantwort zeigt einen iiberschwingungsfreien Verlauf, was
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darauf schliessen lésst, dass wie in Kapitel 6.4.2 gezeigt eine hohere Phasenreserve
der Regelung gegeben ist. Die theoretische Anstiegszeit 7, = 0.35/B,, = 0.32ms aus
dem Entwurf des inneren Stromreglers (siche Kapitel 6.5.2) bestdtigt sich ebenfalls
in Abbildung 7.13.

leCroy
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Abbildung 7.13: Reaktion des DC-Stroms i auf einen sprungartigen Anstieg des Referenzstromes
Ai" = 4.6A (durchgefiihrt durch einen Lastsprung) mit und ohne Préddiktion des DC-Stromes
(Strom: 2A/Div, Zeitskala: 200us/Div).

Zum Abschluss der experimentellen Untersuchungen sollen noch der Gesamtwir-
kungsgrad, der Leistungsfaktor und der Oberschwingungsgehalt der Eingangsstrome
(THD;) fiir unterschiedliche Ausgangsleistungen und unterschiedliche Eingangs-
spannungen dargestellt werden. Zunichst zeigt sich, dass die in Kapitel 3.4 berech-
neten Wirkungsgradkurven fir P, = SkW gut mit den Messergebnissen (Abbildung
7.14) tbereinstimmen. Fiir den Nennpunkt mit Uy ;s = 400V s und Py = SkW
ergibt sich ein gemessener Gesamtwirkungsgrad von

ny =95%, (7.1)
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fiir kleinere Leistungen und kleinere Spannungen treten tendenziell kleinere Werte
auf. Der geringste Wirkungsgrad innerhalb des Messbereichs wurde mit 7 = 93.1%
bet Uy rims = 320V und P, = 1kW gemessen. Wie schon in Kapitel 3.4 angedeutet,
konnte der Wirkungsgrad bei Einschrinkung des Eingangsspannungsbereichs und
bei Verwendung neuerer Halbleitertechnologie um 1%-2% gesteigert werden.

94.0
% V 320V —o
93.5

1kW 2kW 3kW 4kW 5kW

Ausgangsleistung Py —>»

Abbildung 7.14: Gemessener Gesamtwirkungsgrad des Systems in Abhdngigkeit der Eingangs-
spannung Uy 1;,ms und der Ausgangsleistung P,.

In Abbildung 7.15 ist der Vergleich zwischen der Messung und der Wirkungsgrad-
berechnung gemiss Kapitel 3.4 gezeigt, wobei zusitzlich zu den Verlusttermen aus
Kapitel 3.4 noch die ohmschen Verluste der Eingangsfilterinduktivititen berticksich-
tigt wurden. Insgesamt ergibt sich eine sehr gute Ubereinstimmung zwischen Mes-
sung und Berechnung iiber den gesamten Leistungsbereich, die Messwerte liegen
lediglich 0.1% — 0.3% unter den berechneten Werten.
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Abbildung 7.15: Gemessener Gesamtwirkungsgrad des Systems in Abhdngigkeit der Ausgangs-
leistung im Vergleich zur analytischen Berechnung fiir Uy 1.7 ms = 400V.

Der Leistungsfaktor von

Ay =0.999 (7.2)

fiir den Nennpunkt (sieche Abbildung 7.16) ist sehr gut, bei kleineren Leistungen
nimmt der Leistungsfaktor aufgrund des Blindleistungsbedarfs der grossen Filter-
kondensatoren ab. Bei Uy ;s = 440V und Py = 1kW folgt A = 0.885.

Schliesslich wurde noch der Oberschwingungsgehalt der Eingangsstrome (THD;)
gemessen. Fiir die drei Phasen konnten praktisch keine Unterschiede in der Messung
des THD,; festgestellt werden, daher ist in Abbildung 7.17 nur ein Wert pro Mess-
punkt angegeben. Generell ist der Stromverzerrungsanteil fiir alle Betriebspunkte
sehr gering und stets unter 3.2%, im Nennpunkt mit

THD, ; =0.85% (7.3)

sogar kleiner als 1%.
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Abbildung 7.16: Gemessener Leistungsfaktor des Systems in Abhéngigkeit der Eingangsspannung

und der Ausgangsleistung.
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Abbildung 7.17: Gemessener Verzerrungsanteil der Eingangsstrome (7HD;) in Abhédngigkeit von

der Eingangsspannung und der Ausgangsleistung fiir Speisung des Systems mit rein sinusformiger

Spannung.

Mit diesen Untersuchungen werden die ausgezeichneten technischen Daten des

Buck+Boost-Konverters, die sich in den theoretischen Berechnungen bereits abge-

zeichnet haben, anschaulich bestitigt.
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Kapitel 8
Berwertung des Systems

Abschliessend wird nun untersucht, wie das System beziiglich Wirkungsgrad, Leis-
tungsdichte und Realisierungsaufwand im Vergleich zu einem gemadss Stand der
Technik realisierten System einzustufen ist. Es werden fiir den Vergleich Spezifika-

tionen fiir die Stromversorgung einer Plasmabeschichtungsanlage herangezogen
[107]:

UN,l—l,rms =400V
P, =6kW (7.1)
U, =200V...600V

Ahnliche Spezifikationen konnte man beispielsweise auch bei der Stromversorgung
von Antrieben mit variabler Zwischenkreisspannung oder (mit tieferen Spannungs-
pegeln) bei der Stromversorgung in Flugzeugen in Verbindung mit der Umsetzung
des More-Electric-Aircraft Konzeptes finden.

Bisher wurde fiir die betrachtete Anwendung eine Dreischalter-Dreipunkt-
Hochsetzsteller-Topologie (Vienna Rectifier [4]) mit ausgangsseitigem Dreipunkt-
Tiefsetzsteller [108] eingesetzt. Diese Kombination ist in Abbildung 8.2 im Ver-
gleich zur Buck+Boost-Topologie (siche Abbildung 8.1) dargestellt.
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Abbildung 8.1: Schaltung des Buck+Boost-Konverters.
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Abbildung 8.2: Schaltung eines Dreischalter-Dreipunkt-Hochsetzstellers (Vienna Rectifier) mit
ausgangsseitigem Dreipunkt-Tiefsetzsteller (Boost+Buck-Topologie).

Der Vorteil des Vienna Rectifier ist einerseits, dass aufgrund der Dreipunk-
Topologie die eingangsseitigen Halbleiter sperrspannungsmaissig nur mit halber
Zwischenkreisspannung, d.h. U/2 belastet werden und daher mit MOSFETs realisiert
werden konnen. Ausserdem sind die Freilaufdioden Dy, und die netzseitigen und
mittelpunktseitigen Dioden Dy, bzw. D,. separat ausgefiihrt und konnen daher
getrennt hinsichtlich Schalt- und Leitverluste optimiert werden. Nichtsdestotrotz ist
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die Anzahl der benétigten Bauelemente eingangs- wie ausgangsseitig im Vergleich
zum Buck+Boost-Konverter sehr hoch und es bleibt zu untersuchen, welche Topo-
logie beziiglich Wirkungsgrad, Leistungsdichte und Realisierungsaufwand schluss-
endlich iiberlegen ist.

Die Integration des Vienna Rectifier mit dem Dreipunkt-Buck-Konverter wird im
Weiteren kurz als Boost+Buck-Topologie bezeichnet, um die Funktion der Topolo-
gie im Gegensatz zur Buck+Boost-Schaltung zu betonen. Um das Design vergleich-
bar zu gestalten, wird mit (£20%) die gleiche Schwankung der Amplitude des Stro-
mes in der DC-seitigen Induktivitit,

Aiy s =041, (7.2)

zugelassen. Die Ausgangskapazititen der Schaltungen bzw. die Zwischenkreiskon-
densatoren bei der Boost+Buck-Topologie sollen in erster Linie beziiglich der
Stromeffektivwerte ausgelegt werden. Die spannungseinpriagenden Filterkondensa-
toren am Eingang des Buck+Boost-Konverters bzw. die stromeinpriagenden Filterin-
duktivititen am Eingang der Boost+Buck-Topologie sollen den Rippel der Span-
nungen und Strome soweit begrenzen, dass ein korrekter Betrieb der Schaltung
sichergestellt ist. Das EMV-Eingangsfilter ist im Vergleich nicht beriicksichtigt, es
wird angenommen, dass zur Erfiillung der Funkstornormen ein &hnliches Filtervo-
lumen zusétzlich zu den in Abbildung 8.1 und Abbildung 8.2 gezeigten Filterkon-
densatoren bzw. —induktivititen erforderlich ist (beide Systeme weisen mit diesen
Filterelementen kontinuierlichen Eingangsstrom auf). Die Schaltfrequenz wird mit
Blick auf ein sinnvolles Verhéltnis zwischen Wirkungsgrad und Leistungsdichte
gewahlt. Fiir beide Topologien wird die Realisierung mittels Leistungsmodulen einer
diskreten Losung gegeniibergestellt, um das Potenzial bei Verwendung neuester
Leistungshalbleitertechnologie zu sehen.

Aufgrund unterschiedlicher Spezifikationen sind die folgenden Untersuchungen
losgeldst vom bisherigen Design zu sehen, auch wenn die grundsitzlichen Gleichun-
gen der vorangegangenen Kapitel weiterhin Richtigkeit besitzen. Das Ziel ist es
letztlich, herauszufinden, ob die Buck+Boost-Topologie die fiir die industrielle
Anwendung beste Schaltungsalternative darstellt.
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8.1 Buck+Boost-Topologie

Sdmtliche Gleichungen fiir das Design des Systems sowie zur Berechnung der
Schalt- und Leitverluste wurden bereits in Kapitel 3 hergeleitet. Die Induktivitét L,

kann nun wegen des grosseren zuldssigen Rippels auf

L, =900uH (7.3)

reduziert werden. Aufgrund der hoheren Ausgangsleistung und des damit héheren
Ausgangsstroms wird letztlich der gleiche Magnetkern mit einem grésseren Luft-
spalt gewihlt. Die fiir eine Schaltfrequenz von fg = 25kHz ausgewihlten Komponen-
ten [20],[109],[21],[22],[23],[54],[30],[31] sind in TABELLE 8.1 zusammengefasst.

TABELLE 8.1

Zusammenstellung sémtlicher bendtigter Komponenten zur Realisierung der Buck+Boost-
Topologie fiir den Vergleich mit der Boost+Buck-Topologie

Komponente Spezifikation
VUI31-12N1, 1200V, 65A,
Modul-IGBTs S; Ucgo= 1V . reg = 60me,
. VUI31-12N1, 1200V, 25A
Modul-Dioden D; Ur=1.65V ., rp= 18mQ,
Diskrete IGBTS S, SGH20N120RUF, 1200V, 20A,

Ucgo=1.28V, rcg = 35mQ, ki on = 420J/A, ky o5 = 66pJ/A,

Diskrete Dioden D;; RHRP30120, 1200V, 30A
FL Diode DF UF =097V , D= 24mQ, k],rr: SMJ/A

SPW47N60C3, 600V, 47A

Ss Rpson=70mQ, kion =39J/A, ko= 8.3ul/A
. 30EPH06, 600V, 30A

Up=0.67V, rp=150mQ, k;,.=3.2 uJ/A
Cri PHES40M  C,;=4.7uF@280VAC ESR = 23mQ
Cy B43501 Cy=2*470uF@420VDC  ESR = 140mQ

Lo+, Lo METGLAS Ly =Lo.=450uH@30A  AMCCI16B, N =58
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Neben den bekannten Daten zu den Modulen und dem Boost-Transistor und der
Boost-Diode sind auch die Daten von IGBTs und Leistungsdioden angegeben, die
alternativ zur Realisierung mit Modulen eingesetzt werden konnen und geringere
Schalt- und aufweisen.

Abbildung 8.3: Aufteilung der Schaltverluste des Buck+Boost-Konverters auf die einzelnen
Schaltungskomponenten fiir unterschiedliche Ausgangsspannungen (Realisierung mit Leistungs-
modulen) und Py = 6kW.

Abbildung 8.3 zeigt fiir die Realisierung mittels der Leistungsmodule bei einer
Schaltfrequenz von fs = 25kHz die Verluste der einzelnen Schaltungskomponenten
fiir Uy = 200V, 400V und 600V. Fiir niedrige Ausgangsspannung ist der Boost-
Konverter zwar nicht aktiv, jedoch verursacht der hohe Ausgangsstrom betrichtliche
Leit- und Schaltverluste in den Leistungsmodulen. Diese Einbusse im Wirkungsgrad
ist auch in Abbildung 8.4 ersichtlich, in der fiir fg = 20kHz, 25kHz und 30kHz die
Wirkungsgradkurven fiir Ausgangsspannungen im Bereich U, = 200V...600V ange-
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geben sind. Der Vergleich mit Abbildung 8.5 zeigt, dass mit diskreten Bauelementen
eine Verbesserung des Wirkungsgrades im Bereich von etwa 0.5% zu erwarten ist.
Die Wirkungsgrad-Berechnungen fiir die diskrete Realisierung wurden auf Daten-
blatt-Angaben statt auf Messungen - wie sie fiir die Module gemacht wurden ge-
stiitzt. Dadurch konnten Effekte wie das Layout der Leiterplatte und Vorwiértserhol-
verluste der Dioden nicht beriicksichtigt werden. Um diese Ungenauigkeiten aus-
zugleichen wurden zusétzliche Verluste von

P, =20W (7.4)
beriicksichtigt.
97.0 ‘
96.0 ——— £ =20kHz
95.0 | ; J
94.0 fs=30kHz
%
nl 930 4/% 25kH
N V4
92.0 {
91.0 +
200 300 400 500 600

U [V] ———»

Abbildung 8.4: Berechneter Gesamtwirkungsgrad des Buck+Boost-Konverters fiir Realisierung
mit Leistungsmodulen fiir unterschiedliche Ausgangsspannungen und Py = 6kW.
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Abbildung 8.5: Berechneter Gesamtwirkungsgrad des Buck+Boost-Konverters fiir Realisierung
mit diskreten Leistungshalbleitern fiir unterschiedliche Ausgangsspannungen und Py = 6kW.

8.2 Boost+Buck-Topologie (Vienna Rectifier + Dreipunkt-
Buck-Konverter)

Das Design des Leistungsteiles der Boost+Buck-Topologie kann in dhnlicher Weise
wie fiir den Buck+Boost-Konverter durchgefiihrt werden. Fiir die Briickenzweige
des Vienna Rectifiers existieren wie fiir den Buck+Boost-Konverter Leistungsmodu-
le [110], fir welche die schaltverlustspezifischen Daten bereits in [111] ermittelt
wurden. Da die zu schaltende Spannung vom Zwischenkreis mit

u,, =U/2 (7.5)

eingepragt ist, konnen samtliche Halbleiter in 600V-Technologie ausgefiihrt, d.h.
durch Leistungs-MOSFETs realisiert, werden [112],[113],[22]. Fiir die Schaltverlus-
te ist aufgrund der konstanten Zwischenkreisspannung (7.5) nur die Abhingigkeit
vom geschalteten Strom massgebend. Diese hat nach [111] liberwiegend linearen
Charakter, daher sind die Schaltverluste mit hinreichender Genauigkeit durch

w=k i (7.6)

gegeben. Die Proportionalitatskonstante 4; fiir das Ein- und Ausschalten der MOS-
FETS
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Py mosrer = Fs - (Kion K o5 Ig 40g (7.7)

bzw. fur das Riuckwartserholverhalten der Freilaufdiode
PDF,rev = fS ) kl,rev ) IDF,avg (78)

sind in TABELLE 8.2 zusammengefasst.

Die netzseitigen Dioden Dy. und die Mittelpunktdioden D,. sind am Kommutie-
rungsprozess nicht beteiligt und tragen daher nichts zu den Schaltverlusten bei. Es
wurden keine Vorwirtserholverluste beriicksichtigt, daher wurden wieder pauschal
20W in die Verlustbilanz miteingerechnet.

TABELLE 8.2

Zusammenstellung der zur Realisierung der Boost+Buck-Topologie benotigter Komponenten

Komponente Spezifikation
Modul-MOSFETs VUM25-05E, 600V, 20A
Si RDS,ON =225mQ
Modul-Dioden VUM25-05E, 600V, 30A
Dri, Dy Ur=1.15V, rp=10mQ
Module-Dioden VUM25-05E, 600V, 30A
Dy Ur=1.25V, rp=10mQ
Diskrete MOSFETs SPW47N60C3 @125°C, 600V, 47A,
Si RDS,ON: 701’1’1Q, k[,on = 28.5HJ/A, k])oﬁf = 83HJ/A
Diskrete Dioden HFA25PB60 @150°C, 600V, 25A
Dp; Ur=0.95, rp=24mQ, ki »=3.21J/A
Diskrete Dioden GBPC2506 @150°C, 600V, 25A
Dy, Dy Ur=0.75, rp=12mQ,
S IXKN 75N60C @130°C, 600V,75A
Buck rpson=10mQ, kion=390J/A, kyo5=8.3ul/A
D DSEP 2x91-06A @120°C, 600V, 91A
Buck U= 1V, rp=11mQ, k=32 pl/A
Lr; METGLAS L =350uH@20%, AMCCI10, N =45
C. C. B43501 C, =C. =4*470uF@420VDC  ESR = 140mQ
Lo+, Lo METGLAS Ly: = Ly. = 130uH@30A, AMCCS8, N =32
Co B43501 Cop= 1*470uF@420VDC ESR = 140mQ
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Fiir die Dreipunkt-Buck-Ausgangsstufe wurde ebenfalls eine lineare Abhédngigkeit
der Schaltverluste vom Strom (7.6) angenommen. Die zu schaltende Spannung ist
wiederum die halbe Zwischenkreisspannung (7.5), die entsprechenden Schaltver-
lustparameter k; der Komponenten [114],[115] sind ebenfalls in TABELLE 8.2 ange-
geben. Damit erhdlt man fiir den ausgangsseitigen Dreipunkt-Buck-Konverter die
Schaltverluste

Povsp =Ts (kion K o) Lsp avg (7.9)

BS‘W,D = fS ) kl,rev ) ID,avg . (7 10)

Die Schaltverluste der gesamten Topologie summieren sich daher zu

P, =3B yosrer 70 Pppyey +2- By 55 +2- F,

sw,D >

(7.11)

wobei der Faktor 2 auf die zwei Teile des ausgangsseitigen Buck-Konverters zu-
rickzufiihren ist.

Die Berechnung der Leitverluste kann analog zu den Uberlegungen fiir den
Buck+Boost-Konverter durchgefiihrt werden. Die resultierenden Mittel- und Effek-
tivwerte der Strome in den Halbleitern sind in Abbildung 8.6 und Abbildung 8.7
zusammengefasst, wobei hier das Spannungsiibersetzungsverhiltnis M iiber

(7.12)

definiert ist und die den Datenblittern entnommenen Durchlassparameter in
TABELLE 8.2 aufgelistet sind.

Die Auslegung der passiven Bauteile [30],[31] kann analog zu der fiir den
Buck+Boost-Konverter gezeigten Vorgangsweise erfolgen. Fiir eine Schaltfrequenz
von fs = 50kHz ergeben sich die Bauteilwerte wie in TABELLE 8.2 angegeben.
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Abbildung 8.6: Effektivwerte und Mittelwerte der Strome in den Leistungshalbleitern des ein-
gangsseitigen Dreiphasen-Boost-Pulsgleichrichters (Vienna Rectifier).
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Abbildung 8.7: Effektivwerte und Mittelwerte der Strome in den Leistungshalbleitern des aus-
gangsseitigen Dreipunkt-Buck-Konverters.

Damit konnen nun auch fiir die Boost+Buck-Topologie die Gesamtverluste in Ab-
hingigkeit von der Ausgangsspannung berechnet werden. Die Aufteilung der Ver-
luste in Abbildung 8.8 fiir eine Schaltfrequenz von fs = 50kHz zeigt, dass auch hier
fiir kleine Ausgangsspannungen die Verluste des Buck-Konverters aufgrund des
hohen Ausgangsstroms anwachsen. Die Verluste des Boost-Eingangsteiles sind
wegen der konstanten Zwischenkreisspannung fiir alle Ausgangsspannungen unver-
andert. Da alle Schalter als MOSFETs realisiert sind, sind die Verluste des Gleich-
richterteiles wesentlich geringer als die Verluste des FEingangsteiles des
Buck+Boost-Konverters, allerdings verursacht das Tiefsetzen der Zwischenkreis-
spannung auf die gewiinschte Ausgangsspannung enorme Verluste.
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Abbildung 8.8: Aufteilung der Schaltverluste auf die einzelnen Schaltungskomponenten fiir den
Boost+Buck-Konverter fiir unterschiedliche Ausgangsspannungen und Py = 6kW.

In Abbildung 8.9 ist der Verlauf des Wirkungsgrades in Abhingigkeit der Aus-
gangsspannung fiir unterschiedliche Schaltfrequenzen fg = 25kHz, 50kHz und 75kHz
bei Finsatz eines Leistungsmoduls dargestellt. Ein guter Kompromiss zwischen
Wirkungsgrad und Leistungsdichte ist hier durch eine Schaltfrequenz von fs = 50kHz
gegeben. Mit diskreten Bauelementen (sieche auch TABELLE 8.2) erhilt man im Ver-
gleich dazu, wie in Abbildung 8.10 ersichtlich, wieder einen um etwa 0.5% hoheren
Wirkungsgrad.
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Abbildung 8.9: Berechneter Gesamtwirkungsgrad des Boost+Buck-Konverters fiir Realisierung
mit Leistungsmodulen fiir unterschiedliche Ausgangsspannungen und Py = 6kW.
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Abbildung 8.10: Berechneter Gesamtwirkungsgrad des Boost+Buck-Konverters fiir Realisierung
mit diskreten Leistungshalbleitern fiir unterschiedliche Ausgangsspannungen und Py = 6kW.
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8.3 Vergleich der Topologien

Die Topologien sollen nun beziiglich Gesamtwirkungsgrad, Leistungsdichte und
Realisierungsaufwand verglichen werden. Um fiir beide Schaltungen eine gute
Balance zwischen Leistungsdichte und Wirkungsgrad zu erreichen, wurden die
Schaltfrequenzen folgendermallen definiert:

fs.8uBo = 25kHz, (7.13)

[ popa = SO0kHZ . (7.14)

8.3.1 Gesamtwirkungsgrad

Der Vergleich der Wirkungsgradkurven fiir die Realisierung mit Leistungsmodulen
(siche Abbildung 8.11 und Abbildung 8.12) bzw. mit diskreten Elementen zeigt,
dass fiir U, = 200V der Boost+Buck-Konverter noch leicht liberlegen ist.

Ab etwa U, = 250V ist der Wirkungsgrad des Buck+Boost-Konverters deutlich
hoher. Aufgrund der niedrigeren Schaltfrequenz und des schnellen Riickwarterhol-
verhaltens der Dioden spielen die Schaltverluste der IGBTs keine besondere Rolle,
obwohl hier Elemente mit 1200V Sperrspannungsfestigkeit gewahlt wurden.

Bei U, = 400V zeigt der Buck+Boost-Konverter die beste Performance. Ein Grund
hierfiir ist, dass die zu schaltende Spannung des Buck-Eingangsteiles geringer als die
des Buck-Ausgangsteiles der Boost+Buck-Schaltung ist. Fiir eine lineare Approxi-
mation, die nur zur Veranschaulichung der Grossenverhéltnisse dienen soll, ist die
bei den beiden Ein- bzw. Ausschaltvorgingen wéhrend einer Pulsperiode zu schal-
tende Spannung stets die grofite verkette Spannung

ug, =Uy . =565V . (7.15)

Z.B. werden im Sektor 2 zuerst die Spannung uzs und dann ugr geschaltet (vgl.
Kapitel 3.2.6 bzw. (3.41) und (3.42)), daher gilt fiir eine lineare Approximation

Uy, RUpg +Ugp =Upp fiir Sektor 2. (7.16)
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Der Boost-Konverter bleibt fiir diesen Betriebspunkt inaktiv, es fallen lediglich
Leitverluste in der Boost-Diode an.
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Abbildung 8.11: Vergleich der Gesamtwirkungsgrade der beiden Konzepte Buck+Boost und
Boost+Buck (Vienna Rectifier + Dreipunkt-Buck-Konverter) in Abhidngigkeit der Ausgangsspan-
nung bei Einsatz von Leistungsmodulen.
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Abbildung 8.12: Vergleich der Gesamtwirkungsgrade der beiden Konzepte Buck+Boost und
Boost+Buck (Vienna Rectifier + Dreipunkt-Buck- Konverter) in Abhéngigkeit der Ausgangsspan-
nung bei Einsatz von diskreten Leistungshalbleitern.
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Dagegen miissen beide Teile des Buck-Ausgangsteils des Boost+Buck-Konverters
die halbe Zwischenkreisspannung schalten, in Summe also

u,, =2-U/2=U =800V . (7.17)

Zusitzlich muss der Boost-Eingangsteil die Gleichrichterfunktion ausiiben und
produziert daher zusétzlich Schalt- und Leitverluste.

Um den Wirkungsgrad des Buck+Boost-Konverters bei U, = 200V noch zu verbes-
sern, konnte ein Modulationsverfahren verwendet werden, bei dem vermieden wird,
die grofite verkettete Spannung zu schalten. Diese Verfahren wurde kurz in Kapitel 4
erwahnt, wurde aber diesen Berechnungen hier nicht weiter betrachtet gelegt.

8.3.2 Leistungsdichte

Die Leistungsdichte des Systems wird wesentlich durch die passiven Komponenten
und den Kiihlkorper bestimmt. Da die Verluste gemaf3 Abbildung 8.13 vergleichbar
sind, werden sich die Abmessungen der Kiihlkérper kaum unterscheiden. Fiir eine
Umgebungstemperatur von

T, =45°C (7.18)

und eine maximale Kiihlkoérpertemperatur von

T,, =95°C (7.19)

kann der notwendige thermische Widerstand des Kiihlkorpers zu

Ryps = Tl _o 1w (7.20)

berechnet werden, wobei # den zuvor berechneten Wirkungsgrad bezeichnet. Dieser
Wert ldsst sich nach [116] mit einem Kiihlkérper mit einem Volumen von

Vis =2.1dm’ (7.21)
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und einem Gewicht von

my, =2.5kg (7.22)

realisieren.
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2.00 - Buck+Boost

1.50
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Volumen [dm’] Masse [kg]

0.00 -

Abbildung 8.13: Vergleich des Volumens und der Masse der passiven der beiden Gleichrichterto-
pologien.

Abbildung 8.13 zeigt den Vergleich der Volumina und Massen der passiven Kom-
ponenten beider Systeme. Um den Unterschied zwischen den Topologien hervorzu-
heben, ist das Kiihlkérpervolumen und —gewicht nicht beinhaltet. Es zeigt sich, dass
trotz der hoheren Schaltfrequenz die Komponenten der Boost+Buck-Topologie
signifikant grosser und schwerer sind. Ein Grund dafiir ist, dass zusitzlich zu den
ausgangsseitigen Induktivitdten auch eingangsseitige Filterinduktivitidten vorzusehen
sind, die mehr Platz und Gewicht in Anspruch nehmen als die Filterkondensatoren
der Buck+Boost-Schaltung. Zusétzlich sind bei der Boost+Buck-Topologie noch
Zwischenkreiskondensatoren notwendig, die aufgrund der hohen Effektivwertstrom-
belastung vergleichsweise hohe Werte aufweisen. Selbst bei optimaler, phasenver-
setzter Taktung des Boost-Eingangsteiles und des Buck-Ausgangsteiles zur Mini-
mierung des Stromrippels ist der vierfache Kapazititswert vorzusehen. Insgesamt
machen also Volumen und Gewicht der passiven Komponenten des Buck+Boost-
Konverters nur etwa 50% der des Boost+Buck-Konverters aus.
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8.3.3 Realisierungsaufwand

Der Realisierungsaufwand ist in TABELLE 8.3 {iber die jeweilige Zahl der wichtigsten
Bauelemente veranschaulicht. Hinsichtlich sdmtlicher kostenintensiver Komponen-
ten weist die Buck+Boost-Topologie eine geringere Anzahl auf. Infolgedessen
werden auch die Kosten fiir die Realisierung und Montage des Konverters geringer
sein.

Ein klarer Systemvorteil der Buck+Boost-Topologie ist auch die Moglichkeit des
direkten Hochlaufes, wahrend die Gleichrichter mit Hochsetzsteller-Funktion eine
Vorlade-Einrichtung des Zwischenkreises benotigen.

TABELLE 8.3

Vergleich der benotigten Komponenten zur Realisierung der beiden Topologien

Buck+Boost Boost+Buck
Leistungstransistoren 4 5
Leistungsdioden 13 20
Elektrolyt-Kondensatoren 1 3
Spannungssensoren 3 4

Stromsensoren 1 3
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Ausblick

In der vorliegenden Arbeit wurden die Grundlagen der Auslegung und Ansteuerung
des Buck+Boost-Konverters hergeleitet, Filtermassnahmen im Detail untersucht, die
Dynamik des Systems analysiert und die Regelung des Systems ausgelegt. Die
theoretischen Uberlegungen konnten an einem Prototyp, der fiir praxisrelevante
Spezifikationen dimensioniert wurde, verifiziert werden. Die Steuerung und Rege-

lung wurde dabei in einem digitalen Signalprozessor abgesetzt.

Somit wurde im Zuge dieser Arbeit der Grossteil der technisch relevanten Fragestel-
lungen geklart. Dennoch lassen sich auf Basis der hier préasentierten Forschungser-
gebnisse interessante Ankniipfungspunkte fiir zukiinftige Untersuchungen identifi-
zieren:

o Fiir kleine Ausgangsspannungen konnte, wie bereits in Kapitel 4 angespro-
chen, ein Modulationsverfahren Einsatz finden, bei dem die beiden Strom-
raumzeiger kleineren Betrags zur Bildung des Sollstromraumzeigers herange-
zogen werden. Dies wiirde eine deutliche Reduzierung der Schaltverluste bei
kleinen Ausgangsspannungen ermoglichen. Allerdings erhoht sich dabei der
Spannungsrippel der Filterkondensatorspannung mit dem jeweils kleinsten
Betrag, da aus dieser Phase wéhrend jeder Pulsperiode Strombldcke mit posi-
tivem und negativem Vorzeichen entnommen werden. Ein weiteres Problem

stellen die Verzerrungen des Eingangsstromes zufolge des Verlaufs der Filter-
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kondensatorspannungen in der Umgebung der Sektorgrenzen dar. Der Mittel-
wert der kleineren der beiden an den Zwischenkreis geschalteten Filterkon-
densatorspannungen ndhert sich ber Anndherung der Sektorgrenze dem Wert
Null, aufgrund des Spannungsrippels wiirde der Spannungsverlauf bereits vor
der Sektorgrenze den Wert Null unterschreiten. Dies ist aber nicht moglich,
solange diese Filterkondensatorspannung an den Zwischenkreis geschaltet ist,
und fiihrt dazu, dass der entsprechende Filterkondensator wihrend dieser Zeit-
abschnitte nicht entladen wird, was zu einer Anregung des Eingangsfilters und
zu der erwidhnten Verzerrung des Eingangsstromes fiihrt. Dieser Effekt und

eventuelle Abhilfemassnahmen konnten noch ndher untersucht werden.

Wie schon im Zuge der Wirkungsgradberechnung in Kapitel 3.4 erwihnt
konnten verbesserte Halbleitermaterialien, im Speziellen Siliziumcarbid-
Elemente, eingesetzt werden, um den Wirkungsgrad des Systems zu erhohen.
Mit diesen neuen Halbleiterelementen konnte ein verbessertes Leistungsmo-
dul bestiickt werden, mit dem eine wesentliche Steigerung der Schaltfrequenz

und damit eine weitere Erhohung der Leistungsdichte moglich wire.

Der Hardware-Aufbau konnte thermisch genauer analysiert und der Kiihlkor-
per durch geschickte Positionierung der Leistungshalbleiter optimal ausge-

nutzt werden.

In der Auslegung der Regelung konnte ein ausgangsseitiger DC-DC-
Konverter beriicksichtigt werden. Dieser stellt aus regelungstechnischer Sicht
aufgrund seiner Konstantleistungscharakteristik einen negativen differenziel-
len Widerstand dar, was einen Pol in der rechten Halbebene (statt wie bei ei-
nem einfachen Lastwiderstand in der linken Halbebene) verursacht. Die Aus-
wirkung dieser Pollage auf die Stabilitdt der Regelung wére noch niher zu un-

tersuchen.

Fiir den Betrieb des Systems an nur zwei Eingangsphasen — ob dies nun so

gewiinscht oder durch Ausfall einer Netzphase bedingt ist — konnte die Stabi-
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litdt der Regelung niher analysiert werden, da sich im einphasigen Betrieb die

Ausgangsimpedanz des Filters dndert.

o Bei Batterieladeschaltungen wird gelegentlich eine Erdung des Mittelpunktes
der Last (Batterie) gefordert. Die Steuerung, das Betriebsverhalten und der
Aussteuerbereich des Konverters wiaren fiir diesen Fall noch ndher zu untersu-

chen.

o Die Grundschwingungsverschiebung durch das Eingangsfilter konnte durch
Betrieb des Konverters mit induktivem Grundschwingungsphasenwinkel des
Eingangsstromes gezielt kompensiert werden, um auch fiir kleine Leistungen

einen Leistungsfaktor von 1 zu erreichen.

o Die Gleichtakt-Stéraussendung und die parasitiren Kapazititen vom Gleich-
richter zum Erdpotenzial wurden in Kapitel 5.2.1 nach Abschluss des Gegen-
taktfilter-Entwurfs messtechnisch ermittelt. Auf Basis einer Analyse des Leis-
tungsmodul-Layouts konnten das Entstehen und die Ausbreitung von Gleich-
taktstorungen modelliert werden und das Modul beziiglich seiner parasitiaren

Eigenschaften beurteilt werden

o In Kapitel 5.1 wurde unter Annahme symmetrischer Gegentaktstéraussendung
der drei Phasen ein Gegentaktfilter auf Basis eines einphasigen Modells ent-
worfen. Aufgrund der im Vergleich zur Pulsperiode langen Mittelungsdauer
des QP-Messung (200ms) treten lokale Unterschiede der Storaussendung zwi-
schen den drei Phasen im Messergebnis nicht in Erscheinung und die QP-
Messungen werden fiir alle drei Phasen gleiche Ergebnisse liefern. Daher war
die einphasige Modellierung sinnvoll und zielfiihrend. Eine Peak-Messung ist
empfindlicher auf lokale Unsymmetrien der Phasen hinsichtlich Gegentakt-
storaussendung, daher konnten diese Effekte in Zukunft noch niher analysiert
werden, um das Verstidndnis der Stérungsbildung zu vertiefen und ggf. Modu-

lationsverfahren entsprechend zu beurteilen.
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In der vorliegenden Arbeit wurde stets von einer festen Schaltfrequenz ausge-
gangen, wodurch das Spektrum der Gegentaktstorungen ausgeprégte Storspit-
zen bei den Vielfachen der Schaltfrequenz aufweist, die als Grundlage fiir das
Filterdesign herangezogen wurden. Wiirde zwischen mehreren Schaltfrequen-
zen gewechselt, wiirden die Storspitzen in der Anzahl erhoht, aber in der
Amplitude verringert, wodurch ein kompakteres Eingangsfilter realisierbar
ware. Dabei konnte die Schaltfrequenz in Abhédngigkeit der Grosse der zu
schaltenden verketteten Eingangsspannungen in einem definierten Bereich
derart variiert werden, dass die globalen Schaltverluste einen Minimalwert

annehmen.
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Zusammenfassung

Durch  Integration eines 3-phasigen tiefsetzstellerbasierten  3-Schalter-
Pulsgleichrichters mit einem ausgangsseitigem DC-DC-Boost-Konverter ldsst sich
ein neuartiges Gleichrichtersystem realisieren, das bei fester Ausgangsspannung
einen weiten Bereich der Eingangsspannung zulédsst bzw. bei fester Eingangsspan-
nung die Ausgangsspannung in einem weiten Bereich einstellen kann. Das System
ist durch hohen Wirkungsgrad, hohen Leistungsfaktor und geringe Verzerrungen des
Eingangsstromes gekennzeichnet.

In der vorliegenden Arbeit wurden samtliche Aspekte, die flir eine Realisierung und
einen industriellen Einsatz des Systems relevant sind, untersucht. Nach der detail-
lierten Analyse der Funktionsweise wurden sdmtliche Systemkomponenten dimensi-
oniert und ein optimales Modulationsverfahren identifiziert. Zur Erfiillung der Funk-
stornormen wurde ein mehrstufiges Gleichtakt- und Gegentaktfilter entworfen. Die
Auslegung der Regelung, die eine sinusformige Stromaufnahme des Systems auch
fiir beliebig unsymmetrische Netzverhiltnisse ermdglicht, sowie eine Methode zur
aktiven Dampfung des Eingangsfilters und eine Laststromvorsteuerung inkludiert,
wurde unter Beriicksichtigung der Verzogerungszeiten der Signalabtastung, digitalen
Regelung im DSP und der Pulsmusterausgabe durchgefiihrt. Die theoretischen Un-
tersuchungen wurden durch Messungen an einem S5kW-Prototyp bestitigt. Eine
abschliessende Vergleichsstudie zeigt den hoheren Wirkungsgrad, die hohere Kom-
paktheit und den geringeren Realisierungsaufwand des Systems gegeniiber einer
dem Stand der Technik entsprechenden Realisierung.
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