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Vorwort

In diesem Buchkapitel werden Topologien dreiphasiger Gleichrichterschal-
tungen mit Leistungsfaktorkorrektur, d.h. mit sinusférmigem Netzstrom
und geregelter Ausgangsspannung ausgehend von bekannten einphasigen
PFC-Gleichrichterschaltungen (Power Factor Corrected, PFC) oder passiven
Dreiphasen-Diodengleichrichterschaltungen entwickelt. Die Systeme werden in
hybride und voll aktive Pulsgleichrichtersysteme mit Hoch- oder Tiefsetzsteller-
Charakteristik gegliedert und kurz hinsichtlich Grundfunktion und Grundkon-
zept der Regelung diskutiert. Dadurch wird einerseits das Verstédndnis der
Funktion dreiphasiger Systeme ausgehend von Einphasensystemen erleichtert
und andererseits die Wissensbasis dreiphasiger Gleichrichtersysteme geordnet
und durch Erweiterung auf bisher fehlende hybride Tiefsetzsteller-PFC-Systeme
(Swiss Rectifier) vervollsténdigt. Weiters werden analytische Beziehungen fiir
die Berechnung der Strombeanspruchung der Leistungskomponenten ausgewéhl-
ter Schaltungen angegeben und durch eine vergleichende Gegeniiberstellung hin-
sichtlich Halbleiterbeanspruchung, Beanspruchung und Bauvolumen der passiven
Komponenten und der Gleich- und Gegentakt-Storspannung Systeme mit hohem
industriellem Anwendungspotential identifiziert.

Abschliessend werden Themen weiterer Forschung im Bereich drei-
phasiger PFC-Gleichrichterschaltungen, wie z.B. die Analyse neuer hybri-
der Tiefsetz-PFC-Gleichrichterschaltungen, die direkte Netzstromregelung von
Tiefsetzsteller-Systemen und allgemein die Mehrkriterien-/Pareto-Optimierung
der Systeme hinsichtlich Wirkungsgrad und Leistungsdichte sowie die Klarung
der Sensitivitiat der Systemperformance beziiglich der Technologie der Leistungs-
halbleiter und passiven Komponenten diskutiert.

Anmerkung: Die Fachliteratur zu Gleichrichtersystemen ist fast ausschlies-
slich englischsprachig abgefasst. Auch im deutschen Sprachraum werden daher
im technischen Sprachgebrauch vielfach englische Bezeichnungen verwendet. Im
vorliegenden Kapitel wird deshalb nach Einfiihrung einer englischsprachigen Be-
zeichnung diese i. Allg. beibehalten und auch in den Abbildungen verwendet.
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7.8.1 Einleitung

Die leistungselektronische Speisung elektrischer Systeme hoherer Leistung (typ.
> 5kW) aus dem Dreiphasen-Wechselspannungsnetz wird meist zweistufig aus-
gefiihrt, d.h. die Netzwechselspannung wird vorerst in eine Gleichspannung um-
geformt und diese nachfolgend durch einen DC/DC-Konverter mit oder ohne
Potentialtrennung an das Lastspannungsniveau angepasst (Abb. 7.1). Vielfach
ist dabei nur eine Energieflussrichtung vorzusehen. Weiters hat die Anbindung
an das Netz typisch iiber nur drei Leiter, d.h. ohne Nullleiter zu erfolgen.

Im einfachsten Fall kann daher die Gleichrichtung durch unidirektionale
Dreiphasen-Diodengleichrichter mit kapazitiver Glattung der Ausgangsspannung
und AC-seitiger oder DC-seitiger Vorschaltinduktivitit erfolgen (Abb. 7.2). Einer
geringen Komplexitit und hohen Robustheit (keine Regelung, Sensorik, Hilfs-
spannungsversorgung oder EMV-Filterung) stehen dabei allerdings relativ hohe
Netzriickwirkungen und eine ungeregelte, an das Netzspannungsniveau gebunde-
ne Ausgangsspannung als Nachteile gegeniiber.

Das Netzverhalten von Stromrichtern wird allgemein durch den Leistungs-
faktor A, bzw. den Grundschwingungsverschiebungsfaktor cos (®) und die har-
monische Verzerrung, THD;, (Total Harmonic Distortion) des Eingangsstromes
charakterisiert

A= __ cos (P) . (7.1)

v/1+ THD?

Der Leitzustand der Dioden der in Abb. 7.2a und b gezeigten passiven Gleich-
richter wird wesentlich durch die Netzaussenleiterspannungen bestimmt, wobei
mit Ausnahme der Kommutierungsintervalle stets jeweils nur zwei Dioden Strom
fithren. Demgemass ist jede Diode der positiven und negativen Briickenhélfte nur
fiir ein Drittel der Netzperiode, d.h. fiir 120° stromfithrend. Im Phasenstrom ver-
bleiben daher fiir industriell einsetzbare Induktivitatswerte in der Umgebung der
Nulldurchgénge 60°-breite stromlose Intervalle, welche in einem relativ hohen An-
teil niederfrequenter Oberschwingungen bzw. einer THD; ~ 30% des Netzstromes
resultieren. Um Spannungsverzerrungen zufolge induktiver Spannungsabfille an
den Zuleitungen oder auch die Anregung von Resonanzen im Verteilnetz durch
Oberschwingungen zu vermeiden wird deshalb vielfach THD; < 5% bei Nenn-
leistung gefordert. Fiir Flugzeugbordnetze mit relativ hoher innerer Impedanz
gelten dariiber hinaus noch strengere Grenzwerte (THD; < 3%, sieche DO160F,
MIL-461F [1,2]). Diese Netzstromqualitét ist nur mittels aktiver Gleichrichter-
systeme zu erreichen.

Anzumerken ist, dass fiir Dreiphasensysteme die allgemein gebrauchliche Be-
zeichnung PFC' Rectifier teilweise irrefithrend ist, da auch passive Gleichrich-
ter fiir industriell eingesetzte Werte der Glattungsinduktivitiat (X Lf(l) / U N =
0.05...0.15 geméss Abb. 7.2e und Abb. 7.2f aufgrund der geringen Phasen-
verschiebung der leistungsbildenden Netzstromgrundschwingungen gegeniiber
den zugehorigen Phasenspannungen bereits hohe Leistungsfaktorwerte \ =
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0.9...0.95 aufweisen (siehe (1) z.B. fiir cos (?) = 1 und THD; ~ 30%, [4,5]).
Durch PFC-Gleichrichter wird daher hinsichtlich Netzstrom (in Nennpunkt) vor
allem eine Reduktion der Stromoberschwingungen, jedoch nur eine geringe Ver-
besserung des Leistungsfaktors erreicht (typ. ist im Nennpunkt A > 0.99 gege-
ben).

Ein weiterer Hauptaspekt des Einsatzes aktiver (PFC-)Gleichrichtersysteme
ist die Moglichkeit einer Regelung der Ausgangsgleichspannung auf einen kon-
stanten Wert, unabhéngig von der jeweiligen Netzspannung (Europa: Uy i yms =
400 V; USA und Japan: Un i rms = 200 V). Eine ausgangsseitige Konverterstufe
(siehe Abb. 7.1) kann so auf einen engen Spannungsbereich ausgelegt werden, d.h.
der Netzspannungsbereich ist nur fiir die Dimensionierung der Gleichrichterstufe
zu beriicksichtigen (die Lieferung einer gegebenen Nennleistung z.B. bei hal-
ber Spannung verlangt eine Verdopplung der Stromaufnahme, welche von den
Leistungshalbleitern, passiven Leistungskomponenten und dem EMV-Filter be-
herrscht werden muss) bzw. steht fiir die Erzeugung der Lastspannung (siehe
Abb. 7.1c) ein relativ hohes, definiertes Spannungsniveau zur Verfiigung.

Die Anforderungen an aktive PFC-Gleichrichtersysteme kénnen somit wie
folgt zusammengefasst werden:
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Abb. 7.1: Blockschaltbilder typischer Konverterkonfigurationen fiir die Versorgung
elektrischer Verbraucher aus dem Dreiphasennetz. a) Dreiphasen-AC/DC-Konverter
mit mnicht potentialgetrenntem DC/DC-Konverter (z.B. fir die Kopplung eines
DC-Verteilsystems mit dem Dreiphasennetz oder zur Speisung von Verbrauchern
hoher Leistung ohne Erdbezug, wie z.B. von Hochleistungslampen). b) Dreipha-
sen-AC/DC-Konverter mit potentialgetrenntem DC/DC-Konverter (z.B. zur Speisung
von Telekomanlagen, Schweissgeriten oder Induktionsheizungen etc.). c¢) Dreiphasi-
ger AC/DC-Konverter mit nachgeschaltetem Dreiphasen-DC/AC-Konverter (Inver-
ter) ohne Potentialtrennung (z.B. fiir drehzahlvariabler Antriebe).
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Sinusformiger Eingangsstrom; Vorschriften beziiglich des Netzverhaltens
dreiphasiger Gleichrichtersysteme befinden sich derzeit noch in der Ent-
wurfsphase (EN 61000-3-2 fiir < 16 A, 61000-3-4 fiir > 16 A); industriell
wird jedoch i. Allg. unabhéngig von der konkreten Anwendung THD; < 5%
(im Nennpunkt) gefordert;

Ohmsches Grundschwingungsnetzverhalten (cos (@) > 0.99);

Geregelte Ausgangsspannung; abhéingig vom geforderten Niveau der

Ausgangsgleichspannung relativ zur Netzspannung ist ein System
mit Hochsetzsteller-  (Boost-), Tiefsetzsteller- (Buck-) oder Tief-
Hochsetzsteller- (Buck+ Boost-) Charakteristik vorzusehen;
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Abb. 7.2: Passive Dreiphasen-Diodengleichrichtung. a) AC-seitige Glittungsinduk-
tiwitdt. b) DC-seitige Glittungsinduktivitit. ¢) und d) Zugehorige Eingangsstrom-
verldufe. e) und f) Globaler Mittelwert Uy, der Ausgangsspannung upy, und Eingangs-
leistungsfaktor \. (Simulationsparameter: Effektivwert der Netzaussenleiterspannung
Unjirms = 400 V, Netzfrequenz fy = 50 Hz, Glittungskapazitit C' = 1 mF und Glitt-
tungsinduktivitit L = [1 mH...45 mH).
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e Beherrschung des Phasenausfalls, d.h. bei Unterbrechung oder Spannungs-
einbruch einer Netzphase soll ein Weiterbetrieb mit reduzierter Leistung
und nach wie vor sinusférmigem Strom mdoglich sein;

e Unidirektionaler Leistungsfluss, eventuell mit eingeschrankter Moglichkeit
der Blindleistungskompensation. Vielfach ist aufgrund der Speisung einer
rein passiven Last (z.B. fir Telekom-Stromversorgungen) nur eine unidi-
rektionale Energiekonversion vorzusehen, oder es ist, wie fiir Flugzeugb-
ordnetze keine Riickspeisung von Energie in das Netz zuléssig;

e Einhaltung der Vorschriften hinsichtlich elektromagnetischer, insbesondere
leitungsgebundener Stéraussendung durch entsprechende EMV-Filterung.

Die in der vorliegenden Arbeit gewéhlte Bezeichnung Dreiphasen-PFC-
Gleichrichter impliziert sowohl eine sinusférmige Netzstromformung als auch
eine Regelung der DC-Ausgangsspannung. Hier ist darauf hinzuweisen, dass
ein parallel zu einem passiven Gleichrichtersystem angeordnetes aktives Ober-
schwingungsfilter [6] relativ kleiner Bauleistung zwar ebenfalls eine Sinusform
des Netzstromes, jedoch keine Regelung der Ausgangsspannung ermoglichen
wiirde. Aufgrund des systemtechnischen Vorteils einer konstanten Speisespan-
nung eines lastseitigen Konverters ist damit trotz des hoheren Realisierungsauf-
wands, d.h. der Umformung der gesamten Ausgangsleistung, vielfach ein PFC-
Gleichrichtersystem einer aktiven Filterung vorzuziehen.

Parallel zur Entwicklung einphasiger PFC-Gleichrichterschaltungen wurden
iiber die letzten beiden Dekaden zahlreiche Konzepte dreiphasiger Pulsgleichrich-
tersysteme vorgeschlagen und analysiert. Der topologischen Relation der Schal-
tungen und einer umfassenden Klassifizierung wurde bisher allerdings relativ
wenig Beachtung geschenkt. Weiters wurde die Grundfunktion der Schaltungen
i. Allg. analog zu dreiphasigen Antriebssystemen mit dem Raumzeigerkalkiil be-
handelt, welches auf Basis von Kenntnissen der DC-Stromversorgungstechnik
oder Einphasen-PFC-Gleichrichterschaltungen nicht unmittelbar versténdlich
ist.

Ziel dieses Betrages ist es daher, Konzepte dreiphasiger Gleichrichtersyste-
me ausgehend von bekannten Einphasen-Pulsgleichrichtersystemen zu entwickeln
und deren Grundfunktion und Regelung mdoglichst anschaulich und ohne Bezug
auf spezifische Analyseverfahren dreiphasiger Stromrichterkonzepte zu erklaren.
Details der Modulation oder eine detaillierte mathematische Analyse werden hier-
bei weggelassen, es wird einzig der Betriebsbereich der Systeme hinsichtlich Aus-
gangsspannung und Netzstromphasenwinkel geklédrt. Des Weiteren wird kurz die
Dimensionierung der Leistungshalbleiter und der passiven Hauptkomponenten
und des EMV-Filters diskutiert.

Im Sinne der Kiirze bleiben die Uberlegungen im Folgenden auf unidirektio-
nale Systeme und hier auf jene Schaltungen beschrénkt, welche hinsichtlich Rea-
lisierungsaufwand fiir einen industriellen Einsatz in Frage kommen oder bereits
industrielle Anwendung gefunden haben. Zahlreiche nur theoretisch interessante
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Schaltungsvorschldge hoher Komplexitit und/oder Bauelementebeanspruchung
werden daher nicht beriicksichtigt. Insbesondere werden auch keine Schaltungen
diskutiert, welche grundsétzlich niederfrequente, z.B. auf die sechsfache Netz-
frequenz ausgelegte passive Komponenten erfordern. Passive sechs- oder zwolf-
pulsige Gleichrichtersysteme [8], oder hybride Gleichrichterschaltungen mit pas-
sivem Strominjektionsnetzwerk [9,10] werden daher nicht behandelt.

Nachfolgend wird in Kap. 7.8.2 eine umfassende Klassifizierung unidirek-
tionaler Dreiphasen-Gleichrichtersysteme vorgenommen, welche im Sinne der
Vollstandigkeit auch rein passive Systeme ohne Leistungsfaktorkorrektur ein-
schliesst. Fiir PFC-Gleichrichterschaltungen wird eine Unterteilung in voll ak-
tive und hybride, d.h. teilweise netzgefithrte und teilweise selbstgefiithrte Schal-
tungen getroffen. Hinsichtlich der Grundstruktur werden phasenmodulare und
direkt dreiphasige Systeme unterschieden, und nachfolgend in Kap. 7.8.3 und
Kap. 7.8.4 anhand ausgewéhlter Schaltungstopologien néher behandelt. Neben
Systemen mit Hochsetzsteller-Charakteristik werden hierbei auch Tiefsetz-PFC-
Gleichrichtersysteme diskutiert, welche in [11] keine Beriicksichtigung gefunden
haben, zukiinftig jedoch z.B. in Verbindung mit der Batterieladung von Elek-
trofahrzeugen und der Speisung von DC-Verteilnetzen von besonderem Interesse
sind. Diese Ordnung der Wissensbasis dreiphasiger PFC-Tiefsetzstellersysteme
fithrt auch auf ein neues hybrides Schaltungskonzept (Swiss Rectifier), wel-
ches durch geringe Komplexitdt des Leistungsteils und der Regelung gekenn-
zeichnet und somit fiir einen industriellen Einsatz von besonderem Interes-
se ist. In Kap. 7.8.5 werden im Sinne einer Unterstiitzung der Dimensionie-
rung der Schaltungen kurz die Strombeanspruchungen der Hauptkomponen-
ten der Schaltungen in Form einfacher analytischer Beziehungen zusammen-
gestellt und die Gegentakt- (Differential Mode, DM) und Gleichtakt- (Com-
mon Mode, CM) EMV-Filterung der Systeme diskutiert. Schliesslich wird in
Kap. 7.8.6 eine vergleichende Bewertung ausgewihlter Hoch- und Tiefsetz-PFC-
Gleichrichtersysteme angegeben, welche fiir die Konzeptauswahl in industriel-
len Entwicklungsprojekten eine Hilfestellung geben soll. Abschliessend werden
in Kap. 7.8.7 mit Blick auf zukiinftig weiter steigende Anforderungen an die
Effizienz und Leistungsdichte der Systeme sowie auf die weitere Verbreitung
aktiver Netzinterfaces aktuelle Forschungsthemen im Bereich Dreiphasen-PFC-
Gleichrichterschaltungen diskutiert.
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7.8.2 Klassifizierung unidirektionaler dreiphasiger
Gleichrichtersysteme

In Abb. 7.3 ist eine Klassifizierung unidirektionaler Dreiphasen-Gleichrichter-
schaltungen gezeigt, welche im Sinne der Vollstdndigkeit auch rein passive Sy-
steme einschliesst, welche

e keine abschaltbaren Leistungshalbleiter enthalten, also
e rein netzkommutiert arbeiten, und

e niederfrequente, d.h. an Vielfache der Netzfrequenz gebundene passive
Komponenten zur Ausgangsspannungsglattung und Netzstromformung
und gegebenenfalls Netz- oder Autotransformatoren zur Phasenversetzung
mehrerer parallel oder in Serie arbeitender Konverterstufen (Multi-Puls-
Gleichrichterschaltungen) aufweisen.

Weiters ist, da hier nur Dioden-, nicht jedoch Thyristorschaltungen betrachtet
werden,

e keine Moglichkeit einer Ausgangsspannungsregelung gegeben.

Ein ndherungsweise sinusformiger Netzstrom und/oder die teilweise Elimination
niederfrequenter Harmonischer des Eingangsstromes ist somit nur fiir Multi-Puls-
Systeme, d.h. fiir 12-, 18- oder 36-pulsige Gleichrichterschaltungen gegeben. In-
dustriell werden Multi-Puls-Gleichrichter aufgrund ihrer, gegeniiber aktiven Sy-
stemen geringen Komplexitdt und hohen Robustheit vorwiegend bei hohen Lei-
stungen (> 100 kW) als Netzinterface eingesetzt, wo i. Allg. eine direkte Speisung
aus der Mittelspannungsebene des Netzes vorliegt, deren geringe innere Impedanz
erlaubt, hohere Eingangsstromoberschwingungen zu akzeptieren.

Die Kopplung und/oder teilweise Integration eines passiven Gleichrichters
und eines aktiven, d.h. mittels abschaltbarer Leistungshalbleiter realisierten
Schaltungsteils fithrt auf hybride Gleichrichterschaltungen.

Diese Systeme ermoglichen grundsétzlich eine Regelung der Ausgangsspan-
nung und einen sinusformigen Verlauf des Netzstromes, allerdings ist auch ei-
ne Beschrinkung auf Spannungsregelung (z.B. im Falle einer Diodenbriicke
mit nachgeschaltetem DC/DC-Konverter) oder auf Sinusstromformung (Active-
Filter-Type 3'* Harmonic Current Injection, sieche Kap. 7.8.4 bzw. [12-17])
moglich. Zusétzlich kénnen z.B. im Sinne einer Erhchung der Leistungsdichte
auch nur niederfrequente Filterkomponenten passiver Gleichrichtersysteme durch
hochfrequent getaktete Konverter relativ geringer Bauleistung ersetzt/emuliert
werden (Electronic Inductor [18,19]). Bei AC-seitiger Anordnung dieser elek-
tronischen Reaktanzen ist dann iiber Anderung des Induktivitits- oder Kapa-
zitdtswertes im Betrieb eine eingeschrinkte Moglichkeit der Spannungsregelung
gegeben (MARS-Konzept [20,21]).



Unidirektionale Dreiphasen-Gleichrichtersysteme I

Passive Systeme
]

| Single Diode Bridge Rectifier Systems .

* DC Side Inductor
* AC Side Inductors
« Passive 3rd Harmonic Injection

Hybride Systeme Aktive PFC Systeme I

Multi-Pulse Rectifier Systems

« (Partial) Transf. Isolated or Autotransf.-Based
* AC or DC Side Interphase Transformer
« Passive Pulse Multiplication

| Phase-Modular Systems '

* Y-Rectifier or A-Rectifier
— Y-Arrangement with Connection

Combination of Diode Rectifiers
and DC/DC Converter Systems

3'd Harmonic Injection
Systems

Electronic Reactance Based

Rectifier Systems Direct Three-Phase Systems

« Single Diode Bridge « Passive/Hybr. or Active 3'd Harm. Inject. Network

& DC Side Electronic Inductor « Boost- or Buck-Type or Uncontrolled Output

« Single Diode Bridge
& AC Side Electronic Indudctor or Capacitor
* Multi-Pulse Rectifier System

« Diode Bridge or Multipulse System with 3td
Harmonic Injection (Pulse Multipulse)

to Artificial Star-Point
* 3/2-Phase Scott-Transformer-Based

Impressed Input Current Impressed Input Voltage
(Boost-Type) Buck-Type,

oo ) o )

*» Two-Level Rectfier  + Single-Switch * Three-Switch Rectifier

Employing Electronic Interphase
Transformer

Boost-Type

« Single Diode Bridge

Buck-Type

« Single Diode Bridge
& DC-DC Output Stage & DC-DC Output Stage
« Half-Controlled Diode « Half-Controlled Diode
Bridge Bridge
* Multi-Pulse Rectifier System

« Single-Switch

(Transf. or Autotransf.-Based) Rectifier —Y- or A-Switch Converter « Six-Switch Rectifier
with DC/DC Output Stage and » Two-Switch Rectifier
AC Side or DC Side Inductor Rectifier * Three-Level Converter (VIENNA Rectifier)

« Six-Switch Converter
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Konzepte, welche sich der Injektion einer Stromharmonischen dreifacher Netz-
frequenz (3'" Harmonic Injection) bedienen, bilden eine Hauptgruppe hybri-
der Gleichrichterschaltungen. Hierbei wird durch ein passives oder aktives In-
jektionsnetzwerk Strom in die bei konventioneller Diodengleichrichtung jeweils
nicht stromfithrende Phase injiziert und der Stromverlauf der beiden anderen
Phasen so geformt, dass letztlich fiir alle Phasen ein sinusféormiger Stromverlauf
resultiert. Die Gleichrichterfunktion dieser Systeme wird durch eine eingangssei-
tige Diodenbriicke implementiert, das DC-seitig angeordnete aktive Netzwerk zur
Stromformung und -injektion und Spannungsregelung kann also im Wesentlichen
als ein, an einer zeitlich variierenden (sechspulsigen) Gleichspannung arbeitender
DC/DC-Konverter betrachtet werden. Die Schaltungen sind damit relativ ein-
fach, d.h. ohne spezifische Kenntnisse dreiphasiger Stromrichterschaltungen zu
analysieren und weisen auch hinsichtlich der Regelung relativ geringe Komple-
xitédt auf.

Die wesentlichen Charakteristika hybrider Gleichrichterschaltungen kénnen
damit wie folgt zusammengefasst werden:

e Netzkommutierte (Diodenschaltungen) und zwangskommutierte, mit ab-
schaltbaren Leistungshalbleitern realisierte Schaltungsteile;

e niederfrequente und/oder schaltfrequente passive Komponenten;

e Ausgangsspannungsregelung und/oder Sinus-Netzstromformung durch ab-
schaltbare Leistungshalbleiter.

Im vorliegenden Beitrag werden nur hybride Gleichrichterschaltungen betrachtet,
welche sowohl eine geregelte Ausgangsspannung als auch einen sinusférmigen
Netzstrom und ausschliesslich schaltfrequente passive Komponenten aufweisen.

Die Steuerung der Spannungsbildung an den Eingangsklemmen einer Dioden-
briicke durch abschaltbare Halbleiter oder durch Integration abschaltbarer Lei-
stungshalbleitern in die Briickenzweige eines passiven Systems fiihrt schliesslich
auf aktive Pulsgleichrichtersysteme. Wesentliche Merkmale dieser Systeme sind:

e Zwangskommutierung (einzig bei Systemen mit eingepriagtem Ausgangs-
strom tritt abhéngig von der Lage des Schaltzeitpunktes in der Netzperiode
gegebenenfalls eine natiirliche, durch das Einschalten und nicht durch das
Abschalten eines Leistungstransistors ausgeloste Kommutierung auf);

e ausschliesslich schaltfrequente passive Komponenten;
e geregelte Ausgangsspannung.

Wie in Kap. 7.8.4 néher ausgefiihrt, weisen diese Systeme i. Allg. Briickento-
pologie und hier Briickenzweige gleicher Struktur (Phasensymmetrie) und eine
gleichartige Anordnung der Leistungshalbleiter in der positiven (mit der positi-
ven Ausgangsspannungsschiene verbundenen) und negativen Briickenhélfte, d.h.
Briickensymmetrie auf.
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Abb. 7.4: Ausgangsspannungsbereich direkt dreiphasiger Gleichrichtersysteme mit
Leistungsfaktorkorrektur (Power Factor Corretion, PFC) mit Hoch- oder Tief-
setzsteller-Charakteristik in Abhdngigkeit des Effektivwertes Uy jjrms der Netzaus-
senleiterspannung (betrachteter Netzspannungsbereich: Un jirms = 200 V... 480 V);
UN’” bezeichnet den Spitzenwert der Aussenleiterspannung. Zusdtzlich ist der Min-
destwert der Ausgangsspannung von Einphasen-Hochsetz-PFC-Gleichrichtersystemen,
(Upn > 1/\/§UN,”) etngetragen, welche eingangsseitig an einer Netzphasenspannung
liegen, d.h. zwischen einer Phase und dem Nullleiter des Netzes angeschlossen werden.

Neben dieser direkt dreiphasigen Ausfithrung (siche Abb. 7.3) ist al-
lerdings auch eine Realisierung iiber Kombination von Einphasen-PFC-
Gleichrichtersystemen in Stern- oder Dreieckschaltung moglich (siehe Abb. 7.5a
und b). Diese phasenmodularen Konzepte fithren allerdings auf drei getrenn-
te Gleichspannungsniveaus, welche nur {iber ausgangsseitige potentialtrennende
DC/DC-Konverter zu einer gemeinsamen Ausgangsspannung verbunden werden
kénnen. Ein Vorteil der phasenmodularen Ausfithrung ist die Moglichkeit der
Realisierung eines Dreiphasensystems ausgehend von gegebenenfalls fertig ent-
wickelten Einphasensystemen. Allerdings ist dabei die bei Sternschaltung auftre-
tende Verkopplung der Systeme bzw. die bei Dreieckschaltung hohe, durch die
Netzaussenleiter- und nicht durch die Netzphasenspannung definierte Eingangs-
spannung der Module zu beachten.

Neben der topologischen Unterscheidung ist auch eine Klassifizierung der Sy-
steme hinsichtlich Ausgangsspannungsbereich, d.h. eine Unterteilung in Schal-
tungen mit Hoch- oder Tiefsetzsteller-Charakteristik vorzunehmen. Wie in
Abb. 7.4 gezeigt, wird die untere bzw. obere Ausgangsspannungsgrenze hier
durch die verkettete Netzspannung definiert. Der von den beiden Konverter-
grundformen nicht abgedeckte Spannungsbereich wird industriell meist durch
einen nachgeschalteten DC/DC-Konverter mit Tiefsetz- oder Hochsetzsteller-
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Charakteristik erschlossen. Alternativ kénnte eine dreiphasige Erweiterung von
Tief-Hochsetz- [22], Cuk- oder SEPIC-Konvertern [23] Anwendung finden. Auf-
grund der hohen Komplexitit der resultierenden Schaltungen ist dieser Ansatz
jedoch nur von theoretischem Interesse und wird daher nicht ndher behandelt.

Beziiglich phasenmodularer Gleichrichter ist darauf hinzuweisen, dass
Einphasen-Tiefsetzstellersysteme nur eine Stromformung in einem Teil der Netz-
periode erméglichen [24] und daher fiir sinusférmigen Netzstrom eine Hochsetz-
stellerfunktion vorzusehen ist, welche das Niveau der Ausgangsspannungen der
Teilsysteme entsprechend nach unten einschrankt.

Anmerkung: Systeme mit Potentialtrennung der Ausgangsspannung werden
in der gegensténdlichen Arbeit nicht behandelt. Vielfach erfolgt die Potential-
trennung durch eine DC/DC-Ausgangsstufe hochfrequent, oder ist unmittel-
bar bei der Speisung des Systems, z.B. aus der Mittelspannungsebene fiir eine
Spannungsanpassung iiber einen Netztransformator gegeben. Alternativ kann ein
Transformator auch direkt in die Gleichrichterstruktur integriert werden. Derar-
tige hochfrequent potentialgetrennte Dreihasen-AC/DC-Matrixkonzepte (siehe
z.B. [25-27]) sind jedoch durch eine relativ hohe Komplexitit des Leistungsteils
und der Modulation und vielfach durch einen eingeschrinkten Betriebsbereich
gekennzeichnet und konnten sich daher industriell nicht durchsetzen.

7.8.3 Phasenmodulare Gleichrichter

Ausgehend von den Grundschaltungen symmetrischer dreiphasiger Verbraucher
kann ein Dreiphasen-PFC-Gleichrichtersystem durch Stern- oder Dreieckschal-
tung einphasiger PFC-Gleichrichter realisiert werden. Geméss der Schaltungs-
struktur wird das so gebildete phasenmodulare System nachfolgend als Y- oder
A-Rectifier bezeichnet. Die Phasenmodule kénnen hierbei konventionelle Topo-
logie aufweisen oder auch als briickenlose Konverter (auch als Bridgeless, Dual-
Boost oder Double-Boost PFC' Rectifier bezeichnet) oder als Konverter mit bi-
direktionalem Schalter auf der AC-Seite (AC-Switch PFC Rectifier) ausgefiihrt
sein (sieche Abb. 7.11) und ein EMV-Filter beinhalten; oder es wird unter teil-
weisem Verlust der Modularitat ein fiir alle Systeme gemeinsames dreiphasiges
EMV-Filter angeordnet.
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Abb. 7.5: Blockschaltbilder phasenmodularer Dreiphasen-Gleichrichtersysteme [28-
30]. a) Stern(Y)-Schaltung / Y-Rectifier und b) Dreieck(A)-Schaltung / A-Rectifier
von Einphasenmodulen mit ausgangsseitigen potentialgetrennten DC/DC-Konvertern.
Anstelle eines fiir alle Phasen gemeinsamen EMV-Filters (wie fir a) und b) gezeigt),
kann im Sinne voller Modularitit auch fir jedes Phasenmodul ein getrenntes EMV-
Filter mit, bezogen auf den Gesamtaufwand, geringerer Baugrdsse eingesetzt werden.
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7.8.3.1 Y-Rectifier

Die Schaltungstopologie eines Y-Rectifier mit Bridgeless-Topologie der Phasen-
module und ein Ersatzschalbild des AC-seitigen Systemteils sind in Abb. 7.6
gezeigt. Wird das EMV-Filter dreiphasig ausgefiihrt (siche Abb. 7.6) und der
Sternpunkt N’ nicht mit einem, z.B. durch Filterkondensatoren gebildeten kiinst-
lichen Sternpunkt verbunden, tritt zwischen N’ und dem Netzsternpunkt N eine
schaltfrequente Spannung uyy auf.

Die Einpréagung der AC-Strome erfolgt allgemein geméss

di,

L P Ugn — (Uan' + UN'N)
di

L d_tb = UpN — (UBN’ + UN’N) (72)
di,

L It = Uy — (Uen' + UN'N)

iiber die Differenz der Netzphasenspannungen und der am Eingang der
Einphasen-Diodenbriicken gebildeten Spannungen wjyn: (i = a, b, ¢), womit sich
die Sternpunktspannung uy/y unter der Beriicksichtigung von

d . S
- (ot +ic) =0 (7.3)
1
UN'N = —g (U@N/ + Uppn + UJEN/) (74)

ergibt. Vorteilhaft wirkt also fiir den freien Sternpunkt N’ ein Teil der
Gleichrichter-Eingangsspannungen u;ys der Phasenmodule nicht stromrippelbil-
dend, womit der Wert der Hochsetzsteller-Induktivitét gegeniiber festem Stern-
punkt bei gleicher Rippelamplitude verringert werden kann. Allerdings wird dies
iiber eine dann fiir die Module auftretende Gleichtaktspannung wuy:y erkauft,
welche ein entsprechendes Gleichtaktfilter erfordert.

Wie Abb. 7.6b anschaulich zeigt, liegen fiir ein Phasenmodul hinsichtlich
der fiir die Stromeinprigung eingangsseitig zu erzeugenden Spannungsgrund-
schwingung und der Eingangsstromregelung grundsétzlich gleiche Verhéltnisse
wie fiir die Speisung eines Einphasen-PFC-Moduls aus einer Netzphasenspan-
nung vor. Fiir das européische Niederspannungsnetz kann somit trotz des hohen
Spitzenwertes der Aussenleiterspannung von (U N = D65V fiir Uy 1 pms = 400 V)
die Ausgangsspannung der Phasenmodule z.B. mit U, ; = 400 V gewahlt werden
bzw. sind die Leistungstransistoren z.B. durch 600V Super-Junction-MOSFETs
realisierbar.

Die Struktur der Regelung des Systems ist in Abb. 7.7 gezeigt. Durch den Aus-
gangsspannungsregler Ky (s) wird ein Sollleitwert G* definiert. Die Multiplikation
von G* mit den normierten Netzphasenspannungen fithrt auf die durch den unter-
lagerten Stromregler K/(s) einzustellenden Phasenstromsollwerte i;. Hinsichtlich
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Abb.7.6: a) Grundstruktur des Y-Rectifier. b) Ersatzschaltbild des AC-seitigen Sy-
stemteils ohne EMV-Fingangsfilter.

der Stromgrundschwingungen verhilt sich das System somit als symmetrischer
ohmscher Verbraucher mit Widerstdnden R = 1/G* in Sternschaltung. Fiir ein
unsymmetrisches Netz tritt damit fiir eine Phase mit geringerer Spannung auch
eine geringere Stromamplitude bzw. eine geringere Leistungslieferung an den be-
treffenden Ausgang auf. Dies ist fiir die Sollwertvorgabe eines nachgeordneten
DC/DC-Konverters zu beriicksichtigen.

Da entsprechend der phasenmodularen Struktur drei Ausgangsspannungen
zu regeln sind, wird die Spannungsregelung in zwei Teile aufgespalten. Einerseits
wird der Leistungsbezug aus dem Netz, d.h. G* ausgehend vom mittleren Re-
gelfehler der drei Ausgangsspannungen u,,; definiert, andererseits erfolgt eine
Symmetrierung der Ausgangsspannungen untereinander, wobei jeweils nur die
Phase mit dem hochsten positiven und dem hochsten negativen Spannungswert
beriicksichtigt wird [28, 31, 32]. Wie Abb. 7.8 zeigt, ist nur fiir diese Phasen,
z.B. a und ¢, eine hohere Ausgangsmomentanleistung und damit iiberhaupt die
Moglichkeit einer Anderung des Ausgangsspannungswertes gegeben. Abhingig
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von der Differenz von uy, , und up, . wird nun ein Offset der Phasenstromsoll-
werte i gebildet, der allerdings durch die Phasenstromregler nicht eingestellt
werden kann, da aufgrund des freien Sternpunkts N’ zwingend i, + 4, + i, = 0
gilt. Die Phasenstréome behalten damit ihre Sinusform und einen zur Zeitachse
symmetrischen Verlauf bei. Allerdings wird, wie eine nidhere Analyse zeigt, fiir
ig > 0 verstiarkt der Schaltzustand (100) anstelle von (011) und fiir i§ < 0
verstérkt (011) anstelle von (100) fiir die Bildung der zur Stromeinprigung er-
forderlichen Spannungen u;y herangezogen. Beide Schaltzustédnde sind hinsicht-
lich Spannungsbildung redundant, d.h. es resultieren gleiche Spannungen g,
Ugz, Uzz- Allerdings wird fiir (100) vor allem der Ausgangskondensator C. und
fir (011) der Kondensator C, geladen und damit ein Ausgleich von w,,, und
Upn,c bewirkt. Zwar fliesst fiir (100) auch Leistung an den Ausgang b, aufgrund
des tiefen Netzstrom-Momentanwertes i, in oy = wyt = (0°,60°) bzw. des da-
mit geringen Ausgangsstromes wird jedoch die Ausgangsspannung u,,; nicht
wesentlich geédndert [32].

In Verbindung mit der Symmetrierung der Ausgangsspannungen sei allge-
mein darauf hingewiesen, dass ein symmetrisches Netzstromsystem iiberraschen-
derweise auch bei ungleicher Verteilung der Eingangsleistung auf die Ausgénge
aufrecht erhalten werden kann, d.h fiir unsymmetrische Belastung der Ausgénge
moglich ist.

Zusammenfassend wird also durch G* der Gesamtleistungsbezug aus dem
Dreiphasennetz eingestellt und durch i die Verteilung der Leistung auf die Pha-
sen festgelegt. Die Verschiebung von Leistung zwischen jeweils nur zwei Phasen

= N
UN
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Abb. 7.7: Regelstruktur des Y-Rectifier: Uberlagerte Regelung des Mittelwerts der DC-
Ausgangsspannungen Upn.a, Upn,p, Upn,c der Phasenmodule und unterlagerte Regelung
der Phasenstrome mit 2-aus-3-Balancierung der Ausgangsspannungen. Fir alle Pha-
sen gleiche Signalpfade sind in Doppellinien zusammengefasst. Die Abhdngigkeit der
Bildung der Spannungen u;n: vom Vorzeichen des zugeordneten Phasenstromes i; wird
durch eine Inversion des Schaltsignals fiir negative Phasenstromwerte berticksichtigt.
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Abb.7.8: a) Zeitverlauf der Grundschwingungs-Momentanleistungen der Phasen-
zweige eines Y-Rectifier. b) Hinsichtlich der Anderung der Eingangsstréme bzw. der
Bildung von Aussenleiterspannungen am FEingang des Gleichrichterteils redundante
Schaltzustinde fir i > 0, i, < 0, i. < 0 [giiltig innerhalb o = (—30°,30°)/, welche
fiir die Balancierung der DC-Ausgangsspannungen Upy. q, Upn.b, Upn,c der Phasenmodule
herangezogen werden kénnen.

hat dabei den Vorteil, dass die Erfiillung von i, +i,+%. = 0 nicht speziell betrach-
tet werden muss, da iiber die dritte Phase stets ein entsprechender Strom fliessen
kann. Das Verfahren weist damit verglichen mit alternativen Konzepten [30] einen

Abb. 7.9: Hardware-Demonstrator eines a) ultra-effizienten (Effizienz im Nennpunkt
Mnom > 99%) und b) eines ultra-kompakten Y-Rectifier Phasenmoduls (Leistungsdichte
p>5kW/dm® = 82 W/in®). Die Nennleistung beider Systeme betrigt 3.3 kW [33)].
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grosseren Stabilitdtsbereich und eine wesentlich geringere Parameterempfindlich-
keit bzw. hoherer Robustheit auf.

Hervorzuheben ist, dass das vorstehend beschriebene Symmetrierverfahren
nur im Falle eines fiir alle Phasen gemeinsamen EMV-Filters und bei Moglichkeit
einer freien pulsfrequenten Variation der Sternpunktspannung uy:y einsetzbar
ist. Es ist dann die Symmetrie der Ausgangskondensatorspannungen, nicht jedoch
eine verschwindende Spannungsdifferenz gegeniiber dem Netzsternpunkt N von
Bedeutung.

Bei Einsatz eines EMV-Filters je Modul konnen demgegeniiber nur niederfre-
quente Potentialdnderungen von N auftreten und die Symmetrierung der Phasen-
einheiten kann z.B. iiber die Sternpunktspannung upyy erfolgen [34]. Alternativ
und/oder in Ergénzung zu einer Symmetrierung kann dann N’ auch mit einem,
durch eine Transformatorschaltung mit geringer Nullimpedanz gebildeten und
im Falle einer Unsymmetrie mit einem Nullstrom belastbaren kiinstlichen Stern-
punkt verbunden werden [35,36]. Der Nachteil dieses von der Sternpunktbildung
in elektrischen Netzen bekannten Konzeptes besteht allerdings im Erfordernis
einer zusédtzlichen induktiven Komponente relativ hohen Bauvolumens und Ge-
wichts.

In Abb. 7.9a ist ein Demonstrator einer hochkompakten und in Abb. 7.9b eine
hocheffiziente Ausfithrung eines Einphasen-PFC-Bridgeless-Gleichrichtersystems
(sieche Abb. 7.11b) gezeigt. Ausgehend von diesen Systemen sind Y-Rectifier mit
Leistungsdichten von bis zu 5kW/dm® oder Effizienzwerten von 1 > 99% reali-
sierbar.

7.8.3.2 A-Rectifier

Bei Dreieckschaltung der Phasenmodule (siehe Abb. 7.5b) sind die Teilsysteme
im Gegensatz zur Sternschaltung (Y-Rectifier) entkoppelt. Die Regelung kann
daher gleich wie fiir Einphasensysteme individuell fiir jedes System erfolgen. Ei-
ne Symmetrierung der Module hinsichtlich Leistungsaufnahme ist im Sinne einer
symmetrischen Belastung des Netzes vorteilhaft, jedoch nicht zwingend erforder-
lich. Allerdings tritt nun die Netzaussenleiterspannung am Eingang der Module
auf. Demgemdss ist eine relativ hohe Ausgangsspannung U, ; > V2U Nilrms (fir
das européische Niederspannungsnetz unter Beriicksichtigung von Spannungsto-
leranzen typ. Up,; = 700V ...800V) bzw. eine hohe Sperrspannungsfestigkeit
der Leistungstransistoren vorzusehen oder deren Sperrspannungsbelastung durch
eine Dreipunkttopologie zu halbieren. Alternativ kann auch den Hochsetzsteller-
stufen jeweils eine Tiefsetzstellerstufe vorgeschaltet, d.h. in jeder Phase ein Tief-
Hochsetzsteller mit gemeinsamer Induktivitét realisiert werden. Dies erlaubt die
Ausgangsgleichspannung der Module gleich wie fiir den Y-Rectifer mit 400V zu
wihlen [37]. Es sind dann nur die Transistoren der Tiefsetzstellerstufen auf die
Netzaussenleiterspannung auszulegen. Allerdings liegt pro Phase ein Leistungs-
transistor zusétzlich im Strompfad, womit entsprechend hohere Leitverluste re-
sultieren.
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Abb. 7.10: Grundstruktur des A-Rectifier mit Thyristorbriicken am FEingang der
Module um auch bei Ausfall einer Phase die Nennleistung liefern zu kénnen; um
die Sperrspannungsbeanspruchung der Leistungshalbleiter zu verringern, werden Drei-
punkt-Hochsetzstellerstufen eingesetzt. b) Vereinfachtes Ersatzschaltbild des AC-seiti-
gen Systemteils mit strichliert eingetragenem Pfad der Nullkomponente Aig des Fin-
gangsstromrippels der Module.

Am Eingang der Gleichrichterstufen der Module des A-Rectifier werden bei
z.B. Zweipunktausfithrung der Hochsetzsteller-Ausgangsstufen Spannungen

Uij = (1 - Sij) Sign (le) S (07 +Upn,i7 _Upn,i> (75)
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(sij bezeichnet den Schaltzustand des Leistungstransistors S;;; 4,7 = {a,b,c})
gebildet, welche (ausser fiir den Schaltzustand s, = spe = S = 1) einen fiir alle
Module gleichen pulsfrequenten Nullanteil ug enthalten,

/

Ugh = Ug + U
/

Upe = ch + uo (76)
/

Uzg = Uz, + Ug -

Wie iiber Stern-Dreieck-Transformation unmittelbar zu erkennen, erfolgt nun

die Bildung der Phasenstrome 4; nur durch ug,, ug_, ug,, d.h. durch die effektiv

wirkenden &dquivalenten Sternpunktphasenspannungen

1
oy = 5 (g — )
1
wiy = 5 (U — Uas) (7.7)
1
ui‘:N = g (u:?a u%c)
mit
Uy + Up, + UG, = 0. (7.8)
Der Nullanteil
1
Up = 3 (uab + up. + Uzq) (7.9)

treibt also nur einen schaltfrequenten Strom innerhalb der Dreieckschaltung.
Demgemidss ist bei Anordnung eines dreiphasigen EMV-Filters die Modulation
durch entsprechende Synchronisation der Tragersignale der Module vorteilhaft
so zu gestalten, dass uy maximiert bzw. ein maximaler Anteil des schaltfrequen-
ten Eingangsstromrippels der Module innerhalb der Dreieckschaltung gehalten
wird [30, 38]. Es resultiert dann ein minimaler Rippelanteil der Phasenstrome i;
bzw. wird der EMV-Filteraufwand minimiert. Allerdings ist dieser Vorteil gegen
die, nur bei Anordnung je eines EMV-Filters je Modul gegebene volle Modularitét
bzw. Unabhéngigkeit der Teilsysteme (auch beziiglich Taktung und Modulation)
abzuwégen.

Ein wesentlicher Vorteil des A-Rectifier besteht in der Verfiigharkeit der vol-
len Nennleistung auch bei Ausfall einer Netzphase. Hierfiir sind die Module wie
in Abb. 7.10a iiber Dreiphasen-Thyristorbriicken mit dem Netz zu verbinden
und die Thyristorbriicken bei Unterbrechung einer Netzphase auf die beiden ver-
bleibenden Phasen umzuschalten (siehe [30,37]). Dieses Konzept ist allerdings
sinnvoll nur bei entsprechend hoher Belastbarkeit der verbleibenden Netzphasen
einsetzbar.
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7.8.3.3 Diskussion

Phasenmodulare Systeme erlauben das Wissen von Einphasen-PFC-
Gleichrichtersystemen relativ direkt fiir die Entwicklung dreiphasiger PFC-
Gleichrichtersysteme zu nutzen und weisen damit einen relativ geringen
Entwicklungsaufwand auf. Dieser Vorteil ist allerdings nur bei voll modularer
Struktur, d.h. bei Anordnung je eines EMV-Filters je Modul gegeben, womit
die vorstehend beschriebenen Modulationsverfahren zur Reduktion des Rippels
der Phasenstrome nicht genutzt werden konnen. In jedem Fall ist jedoch zur
Sicherstellung einer symmetrischen Belastung des Netzes eine Symmetrierung
der Module erforderlich. Insbesondere fiir den Y-Rectifier ist hier der zusétzliche
Mess- und Signalverarbeitungsaufwand zu beachten.

Grundséatzlich  werden durch die Module drei getrennte DC-
Ausgangsspannungen gebildet, welche nur iiber nachgeschaltete potentialt-
rennende DC/DC-Konverter zur Speisung eines Verbrauchers herangezogen
werden konnen. Weiters erfordert jedes Modul eine Filterung des mit zwei-
facher Netzfrequenz pulsierenden Leistungsflusses, d.h. es sind ausgangsseitig
Kondensatoren entsprechend hoher Kapazitit einzusetzen. Andererseits ist fiir
die Sicherstellung eines Mains-Holdup, d.h. zur Beherrschung des Ausfalls einer
Netzspannungshalbschwingung ohnehin eine relativ hohe Ausgangskapazitét
erforderlich. Zusétzlich wird durch die Aufteilung des Gesamtsystems in drei
Teilsysteme eine kompakte Konstruktion unterstiitzt und die Verlustwéarme
verteilt, d.h. die Kiihlung der Leistungskomponenten vereinfacht.

Wesentlicher Vorteil des Y-Rectifier ist die geringere Spannungsbeanspru-
chung der Leistungshalbleiter bzw. das relativ geringe Niveau der Ausgangs-
gleichspannungen. Allerdings liegt eine direkte Kopplung der Phasenmodule vor,
welche insbesondere bei Forderung nach Beherrschung eines Phasenausfalls eine
enge Koordination der Module und letztlich eine Regelschaltung fiir das gesam-
te Dreiphasensystem erfordert. Der Vorteil der Modularitdt kann daher fiir die
Steuerung nicht genutzt werden. Industriell diirfte das System daher auch wei-
terhin von untergeordneter Bedeutung bleiben

Die Module des A-Rectifier arbeiten entkoppelt. Weiters ist iiber eine relativ
einfache schaltungstechnische Erweiterung (eingangsseitige Thyristorbriicken)
bei Phasenausfall die volle Nennleistung verfiighar. Der Nachteil der relativ hohen
Ausgangsspannung und Sperrspannungsbelastung der Leistungshalbleiter diirfte
zukiinftig durch die Verfiigbarkeit von 1200V SiC-JFETs oder SiC-MOSFETSs
entschérft werden. Es ist dann auch relativ einfach fiir jedes Modul eine zusétzli-
che Tiefsetzstellerstufe anzuordnen, welche die Beibehaltung des fiir Einphasen-
PFC-Systeme gegebenen Ausgangsspannungsniveaus (typ. 400 V) und damit den
Einsatz gegebenenfalls fertig entwickelter DC/DC-Konverterschaltungen erlaubt.
Insgesamt ist somit sehr gutes Potential fiir eine industrielle Anwendung dieses
Systems zu sehen.
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7.8.4 Direkt dreiphasige Pulsgleichrichtertopologien

Nachfolgend werden Topologien wichtiger direkt dreiphasiger Hoch- und Tiefsetz-
Gleichrichtersysteme abgeleitet und kurz hinsichtlich Grundfunktion und Rege-
lung beschrieben. Hochsetzstellersysteme werden dabei durch dreiphasige Erwei-
terung bekannter Einphasen-Hochsetzsteller-PFC-Schaltungen (siehe Abb. 7.11
und/oder Abb. 7.27 in [33]) entwickelt. Die Schaltungsstrukturen der Tiefsetz-
stellersysteme folgen durch Erweiterung passiver Dreiphasen-Diodengleichrichter
mit abschaltbaren Leistungshalbleitern.

Allgemein ist bei der Festlegung der Schaltungsstruktur der Dreiphasenkon-
verter auf eine moglichst hohe Symmetrie der resultierenden Systeme zu achten.
Einerseits ist aufgrund der Gleichartigkeit der Phasen des speisenden Netzes
(reine Wechselspannungen gleicher Amplitude) eine gleiche Struktur der mit den
Phasenklemmen des Netzes verbundenen Schaltungszweige (Phasensymmetrie)
naheliegend. Andererseits fiithrt die Symmetrie der positiven und negativen Halb-
schwingungen der einzustellenden Eingangsphasen(wechsel)strome natiirlich auf
eine gleichartige Anordnung von Leistungshalbleitern in einer positiven und ei-
ner negativen Hélfte der Phasenzweige. In Verbindung mit der zu bildenden
Gleichspannung, topologisch entsprechend einer positiven und negativen Aus-
gangsklemme, resultiert also eine Dreiphasen-Briickentopologie mit symmetri-
scher positiver und negativer Briickenhilfte (Briickensymmetrie) und Phasen-
zweigen identer Struktur. Fiir einen, dem Eingangsgleichrichterteil des Systems
gegebenenfalls nachgeordneten DC/DC-Konverterteil, ist diese Symmetrie nicht
zwingend beizubehalten. Eine Entscheidung kann hier z.B. iiber Analyse und
Vergleich der Gleichtakt-Storaussendung und Leitverluste einer symmetrischen
und einer unsymmetrischen Variante getroffen werden.

Anzumerken ist, dass auch Gleichrichtersysteme, welche eine oder beide Sym-
metrieforderungen z.B. mit dem Ziel einer Verringerung des Realisierungsauf-
wands verletzten, die Einpragung von Netzwechselstrémen und die Bildung einer
geregelten Ausgangsgleichspannung ermdoglichen kénnen. Allerdings ist hierbei
gegebenenfalls nicht {iber die gesamte Netzperiode eine Sinusform der Phasen-
strome erreichbar (siche Kap. 7.8.4.1, Phasensymmetrie aber fehlende Briicken-
symmetrie), und/oder es ist der Ausgangsspannungs- bzw. Aussteuerbereich der
Schaltungen gegeniiber symmetrischen Strukturen eingeschréankt, und es resul-
tiert eine allgemein komplexere Modulation (z.B. [39] fiir ein Beispiel eines Sy-
stems mit Briickensymmetrie aber fehlender Phasensymmetrie). Zusétzlich tre-
ten bei fehlender Phasen- und Briickensymmetrie (z.B. fiir eine Briickenschaltung
mit zwei Transistoren und einer Diode in der oberen, und zwei Dioden und ei-
nem Transistor in der unteren Briickenhélfte) unterschiedliche Belastungen der
einzelnen Leistungshalbleiter auf. Unsymmetrische Schaltungen werden daher im
Rahmen des vorliegenden Beitrags nur als Zwischenstufe der Ableitung symme-
trischer Schaltungen behandelt.

Weiters werden fiir simtliche Schaltungen, also auch fiir Systeme mit durch
die Aussenleiterspannung definierter Sperrspannungsbeanspruchung, Leistungs-
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Abb. 7.11: Topologien einphasiger Hochsetz-PFC-Gleichrichterschaltungen; dreipha-
sige FErweiterungen der Schaltungen fiihren auf direkt dreiphasige hybride oder
aktive Gleichrichtersysteme mit Hochsetzsteller-Charakteristik. a) Konventionelles
PFC-Gleichrichtersystem, b) Bridgeless- (Dual-Boost-) PFC-Gleichrichtersystem, und
c¢) (AC-Switch-) PFC-Gleichrichtersystem mit AC-seitigem Schalter.

MOSFETSs als Schaltelemente gezeichnet. Dies soll die allgemein bestehende
Forderung nach hoher Taktfrequenz bzw. hoher Leistungsdichte deutlich ma-
chen. Eine Realisierung der Leistungstransistoren wére durch Si-Super-Junction-
MOSFETSs mit 900V [40] Sperrspannungsfestigkeit oder zukiinftig durch SiC-
JFETs (in Kaskode-Schaltung, [41-43]) oder SiC-MOSFETs [44]) moglich. Al-
ternativ wiren auch 1200V IGBTs gegebenenfalls mit SiC-Freilaufdioden, al-
lerdings mit, aufgrund der relativ hohen Ausschaltverluste, deutlich geringeren
Schaltfrequenzen einsetzbar.
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7.8.4.1 Systeme mit Hochsetzsteller-Charakteristik

Bei dreiphasiger Erweiterung einer konventionellem Einphasen-Hochsetz-PFC-
Gleichrichterschaltung (siehe Abb. 7.11a), d.h. bei Anordnung eines dritten
Briickenzweiges des Eingangsgleichrichters resultiert die in Abb. 7.12a gezeig-
te hybride Gleichrichterstruktur. Das System erlaubt eine Regelung der Aus-
gangsspannung, allerdings weist der Eingangsstrom den fiir passive Diodengleich-
richtung charakteristischen blockformigen Verlauf mit THD; ~ 30% auf (siehe
Abb. 7.12D).

Wird die Hochsetzsteller-Induktivitdt auf die AC-Seite verschoben, auf die
Phasen aufgeteilt (sieche Abb. 7.12¢) und das System mit diskontinuierlichen Pha-
senstromen (Discontinuous Conduction Mode, DCM) und konstanter relativer
Einschaltzeit des Leistungstransistors betrieben, konnen die pulsfrequent auftre-
tenden Spitzenwerte der Phasenstréme entlang einer sinusférmigen Einhiillenden
gefithrt werden. Allerdings treten, wie eine nidhere Analyse zeigt und eine Filte-
rung der schaltfrequenten Anteile bestétigt (siche Abb. 7.12d), nach wie vor nie-
derfrequente Harmonische der Phasenstrome auf [45]. Auch iiber eine Modulation
der Einschaltzeit des Transistors mit sechsfacher Netzfrequenz [46,47] und/oder
einen Betrieb an der Grenze zu kontinuierlicher Stromfithrung (Boundary Con-
duction Mode, BCM) ist die niederfrequente Stromverzerrung nicht vollstdndig
zu eliminieren, da der jeweils kleinste Phasenstrom stets vor den beiden ande-
ren Phasenstromen den Wert Null erreicht und somit pulsfrequent ein stromlo-
ses Intervall aufweist [45]. Eine relativ hohe Stromqualitit ist einzig fiir hohe
Spannungsiibersetzungen und/oder eine, gegeniiber der Transistoreinschaltzeit,
relativ kurze Entmagnetisierungsdauer der Induktivitidten L gegeben. Fiir einen
Betrieb am européischen Niederspannungsnetz erfordert dies Ausgangsspannun-
gen Uy, > 1kV. Aufgrund der demgeméss hohen Sperrspannungsbelastung, und
der hohen Spitzenstrombelastung der Leistungshalbleiter sowie des hohem EMV-
Filteraufwandes konnte sich das Schaltungskonzept industriell nicht durchsetzen.

Grundsétzlich ist hier anzumerken, dass fiir Dreiphasen-Konvertersysteme
aufgrund der relativ hohen Leistung ein Betrieb mit kontinuierlicher
Stromfithrung (Continuous Conduction Mode, CCM) angestrebt wird. Der fiir
Einphasensysteme (bei Leistungen bis typ. 1kW) vielfach vorliegende phasen-
versetzte Betrieb mehrerer Konverterstufen im DCM (diese Option ist auch fiir
das in Abb. 7.12¢ gezeigte System gegeben [48,49]), ist daher von untergeordneter
Bedeutung.

Hybrider PFC-Gleichrichter mit Injektion einer Stromharmonischen
dreifacher Netzfrequenz

Eine Verbesserung der Stromqualitéit der Schaltungen nach Abb. 7.12a ist nur
bei Verbesserung der Steuerbarkeit, d.h. bei Anordnung eines weiteren Leistungs-
transistors und eines (passiven oder aktiven) Zusatznetzwerks moglich (siehe
Abb. 7.13). Die Strome in der positiven und negativen Gleichspannungsschie-
ne, ¢, und 7_, konnen dann getrennt und nach verschiedenen Sollverlaufen, d.h.
proportional zu den beiden jeweils an der Bildung der Ausgangsspannung der
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Abb. 7.12: Dreiphasige Erweiterung des Einphasensystems nach Abb. 7.11a. a) Schal-
tungsstruktur und b) zugehiriger Netzspannungs- und Netzstromverlauf fiir Betrieb
des DC/DC-Konverters mit kontinuierlichem Verlauf des Stromes in der Hochsetzstel-
ler-Induktivitat (Continuous Conduction Mode, CCM). ¢) Systemstruktur fiir Verschie-
bung der Hochsetzsteller-Induktivitit auf die AC-Seite und Aufteilung auf die Phasen.
d) Zugehériger Netzspannungs- und Netzstromverlauf (i, bezeichnet den lokalen Mittel-
wert des Phasenstromes i,) fiir Betrieb des Systems mit konstanter Taktfrequenz und
diskontinuierlichem Strom in der Hochsetzsteller-Induktivitit (Discontinuous Conduc-

tion Mode, DCM).
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Diodenbriicke beteiligten Phasenspannungen geregelt werden. Wird dabei die
Differenz von i, und i_ {iber ein Strominjektionsnetzwerk, d.h. drei Vierqua-
drantenschalter, von denen jeweils einer durchgeschaltet ist, in die bei einfacher
Diodengleichrichtung nicht stromfithrende Netzphase zuriickgefiihrt, kann, wie
nachstehend gezeigt, fiir alle Netzphasen ein sinusférmiger Stromverlauf sicher-
gestellt werden [50].

Aufgrund der Symmetrien des speisenden Netzspannungssystems kann der
mathematische Nachweis der Sinusstromformung auf ein 60°-breites Intervall der
Netzperiode mit z.B. u,ny > upsny > u.y beschrankt werden, fiir welches der
Injektionsschalter Spyy (allgemein der Injektionsschalter der Phase mit kleinstem
Spannungsbetrag) bleibend durchgeschaltet ist.

Durch entsprechende Taktung von S, ist dann in L, bzw. in der leitenden
Diode D, ein der Netzphasenspannung u,y proportionaler Strom

7:+ - Z'a, (710)
einzustellen, wobei fiir den lokalen Mittelwert, d.h. den Grundschwingungsanteil
1q = G ugy (7.11)

gelten muss. Entsprechend wird in L_ = L, = L bzw. D._ durch entsprechende
Taktung von S_ ein proportionaler Strom

—i_ =ic (7.12)
mit
EC = G*UCN (713)

eingepriagt. Der die Leistungsaufnahme bestimmende Grundschwingungs-
Sollleitwert G* wird dabei durch den Ausgangsspannungsregler definiert. Hervor-
zuheben ist, dass die Taktung von S, und S_ nicht koordiniert erfolgen muss,
da iiber die Freilaufdioden D, und D_ oder die zu S, und S_ anti-parallelen
Dioden und den Injektionsschalter Spyp stets ein Freilauf von i, und/oder i_
moglich ist.

Fiir 7y folgt nun mit dem 1. Kirchhoff’schen Gesetz, i, —1_ — iy = 0 bzw.
iq + 1. — iy = 0, und unter Beriicksichtigung von i, = —iy (Injektionsschalter
Spyp durchgeschaltet)

iy = — (ig +i.) und 4y = — (ig +1ic) - (7.14)

Mit (7.11), (7.12) und ugo + upo + ueo = 0 (symmetrische sinusformige Netzpha-
senspannungen) ergibt sich dann

Zb = -G (uaN + ucN) = G*UbN 3 (715)

womit fiir alle Phasen ein netzspannungsproportionaler Stromverlauf gegeben
ist. (Gleichung (7.14) kénnte unter Bezug auf die, aufgrund des freien Netzstern-
punkts N zu Null erzwungene Stromsumme i,+i,+1. = 0, auch direkt angegeben
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Abb.7.13: a) Grundstruktur des Leistungsteils des hybriden PFC-Gleichrichtersy-
stems mit Rickfihrung (Injektion) eines dreifach netzfrequenten Stromes in die Netz-
phase mit jeweils kleinstem Betrag des Phasenspannungsmomentanwerts (3'% Harmo-
nic Current Injection Rectifier [50]). b) Ersatzschaltbild des aktiven Systemteils bei
lokaler Mittelung der Systemgrdssen fir ugn > upn > Uy . ¢) Zeitverlauf der Phasen-
spannung uay, des zugehorigen Phasenstromes i,, und des Injektionsstroms iy . Durch
Einsatz einer Freilaufdiode D_in der negativen Ausgangsspannungsschiene kann die
schaltfrequente Gleichtaktspannung des Ausgangs minimiert werden; allerdings werden
dadurch die Leitverluste erhdht.
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werden, wurde hier aber ausgehend von der Gleichspannungsseite abgeleitet, um
die Funktion der Strominjektion zu veranschaulichen).

Wie durch Analyse weiterer 60°-Ausschnitte der Netzperiode deutlich wird,
weist der Injektionsstrom ¢y dreifache Netzfrequenz auf. Im Sinne der hier
gewihlten Klassifizierung ist das Gleichrichtersystem demnach als hybrider PFC-
Gleichrichter mit Injektion einer Stromharmonischen dreifacher Netzfrequenz
(Hybrid 3'Y Harmonic Current Injection PFC Rectifier) zu bezeichnen.

Die Riickfithrung des Stromes iy erfolgt in Abb. 7.13 nur jeweils in eine
Phase, welche iiber einen abschaltbaren Schalter gewahlt wird. Alternativ kann
die Strominjektion auch mittels eines rein passiven Riickfiihrnetzwerks, z.B. in
Form eines Resonanznetzwerks oder eine Transformatorschaltung mit geringer
Nullimpedanz in alle drei Phasen erfolgen (siche MINNESOTA Rectifier, [51]).
Allerdings kann dann nicht gewéhlt werden, in welche Phase Strom injiziert wird,
sondern der Riickfiihrungsstrom nur in gleiche Teile aufgespalten und in alle drei
Phasen injiziert werden. Wie in [7] gezeigt, ist auch damit ein sinusformiger,
netzspannungsproportionaler Phasenstromverlauf erreichbar.

Allerdings weist dieses Konzept aufgrund des passiven Injektionsnetzwerkes
eine relativ hohe Baugrosse auf. Weiters muss der Gesamteinspeisestrom ge-
geniiber der Schaltung nach Abb. 7.13 die dreifache Amplitude aufweisen, womit
die Halbleiter der die Strome 7, und i_ einprdgenden Konverterstufen fiir eine
signifikant hohere Strombelastung auszulegen sind. Mit Blick auf die industriell
vielfach geforderte hohe Leistungsdichte ist also die aktive Strominjektion in nur
eine Phase klar vorzuziehen.

Hinsichtlich des Betriebsbereiches des System ist festzuhalten, dass die Aus-
gangsspannung hinreichend weit iiber dem Spitzenwert der verketteten Netzspan-
nung liegen muss; geméss [52] ist U, > V6 U Nirms 20 wahlen. Wie vorstehend
gezeigt, kann ohmsches Grundschwingungsnetzverhalten erreicht werden, eine
Phasenverschiebung des gebildeten Netzstromes gegeniiber der Netzspannung ist
jedoch nicht moglich. Vorteilhaft erlaubt das System allerdings auch bei Ausfall
einer Netzphase eine Weiterfithrung des Betriebes mit Sinusstromform (und redu-
zierter Leistung). Es sind dann einfach die Injektionsschalter gesperrt zu halten
und S, und S_ simultan zu takten, womit gleiche Verhéltnisse wie fiir ein, an
einer Netzaussenleiterspannung arbeitendes Einphasen-PFC-Gleichrichtersystem
vorliegen.

Hybrider PFC-Gleichrichter mit Injektion einer Stromharmonischen
dreifacher Netzfrequenz mittels aktivem Filter

Werden ausgehend von Abb. 7.13a und einem, von Schaltungen mit passivem
Injektionsnetzwerk bekannten Konzept folgend [14, 53], die Induktivitéiten L.
und L_ zu einer im Injektionspfad liegenden Induktivitit Ly zusammengefasst,
resultiert die in Abb. 7.14 dargestellte Schaltungsstruktur [16,17]. Die Ausgangs-
dioden D, und D_ kénnen dabei entfallen, da ein gleichzeitiges Durchschalten
der Transistoren S, oder S_ im Gegensatz zur Schaltung nach Abb. 7.13 auf
einen Kurzschluss des Netzes fithren wiirde und daher nicht zuléssig ist.



7.8 Dreiphasige Pulsgleichrichtersysteme 559

Insgesamt ist somit ein relativ geringer Realisierungsaufwand des Systems ge-
geben, der allerdings iiber den Verzicht auf eine Ausgangsspannungsregelung er-
kauft wird. Wie unmittelbar einsichtig, wird aufgrund der fehlenden Dioden D
und D_ die Ausgangsspannung nun direkt durch die Diodenbriicke bestimmt
und zeigt demgemaéss einen sechspulsigen Verlauf. Allerdings ist, wie nachfol-
gend gezeigt, unter Voraussetzung einer Konstantleistungslast nach wie vor die
Moéglichkeit einer Einpragung sinusférmiger Netzphasenstrome gegeben. Das Sy-
stem weist demnach nicht die volle Funktion eines spannungsgeregelten PFC-
Gleichrichters sondern nur die Funktion eines passiven Gleichrichters mit In-
jektion einer Stromharmonischen dreifacher Netzfrequenz mittels eines aktiven
Filters zur Einstellung sinusférmiger Strome auf und wird daher als Hybrid 374
Harmonic Current Injection Active-Filter-Type PFC' Rectifier bezeichnet.

Wird nun eine Last mit konstanter Leistungsaufnahme gespeist, resultiert ein
zeitlich entgegengesetzt zur sechspulsigen Gleichrichterausgangsspannung vari-
ierender Laststrom, der, wie nachfolgend gezeigt, nach Uberlagerung mit dem
Injektionsstrom auf eine Sinusform aller Netzphasenstrome fiihrt.

Wie in Kap. 7.8.4.1 werde wieder ein 60°-Intervall der Netzperiode mit u,y >
upN > u.y betrachtet. Fiir den in Phase b zu injizierende Strom gilt dann

gy == —Eb == —G*UbN . (716)

Die iiber der schaltfrequenten Induktivitit Ly zur Einprigung von iy zu bildende
niederfrequente Spannung kann in erster Naherung vernachlassigt werden,

ur, =0, (7.17)
womit fiir die am Ausgang des Briickenzweiges einzustellende Spannung
Uy N = UpN (7.18)

folgt. Da jeweils nur einer der Transistoren S, oder S_ durchgeschaltet wird, gilt
fiir die relativen Einschaltzeiten ay +a_ =1 bzw. a_ =1 — a4 und somit fiir
die Spannungsbildung des Briickenzweiges

Ury = ayugy + (1 — p) Ueny = 4 Uge + Uen = Upy - (7.19)

Entsprechend folgt das Tastverhéaltnis a, mit (7.19) zu

Upe
= 7.20
Qy " ( )
und damit fiir den Strom in S,
- . . * * ubc
iy = ayiy = —aily = —ay G upy = —G upy (7.21)

ac

Ausgehend von den letztlich zu erzeugenden Phasenstromgrundschwingungen
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Abb. 7.14: a) Hybrides Gleichrichtersystem mit aktiver Filterfunktion durch Injektion
eines dreifach netzfrequenten Stromes in die Netzphase mit jeweils kleinstem Betrag des
Phasenspannungsmomentanwerts (3*C Harmonic Current Injection Active-Filter-Type
PFC Rectifier, [7,17]). b) Ersatzschaltbild des aktiven Systemteils bei lokaler Mitte-
lung der Systemgrdssen fir usny > upy > uen. ¢) Zeitverlauf der Phasenspannung
Uan, des zugehérigen Phasenstromes iq, des Injektionsstroms iy, und des Laststromes
i = Py /upy fir konstanten Ausgangsleistungsmomentanwert p, = P,.
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iy = GFrugy
iy, = G upy (7.22)
1. = G*uey
kann nun der niederfrequente Anteil der Stromaufnahme der Konstantleistungs-
last iiber

Po o Z‘auac + Z.bubc o G* UaNUac + UpN Upe

uac uac uac

(7.23)

1=

=G* (UaN —+ UpN ch> (7.24)
Uu

ac

ausgedriickt werden. Fiir den aus Phase a aufgenommenen niederfrequenten Stro-
manteil folgt dann mit (7.21) unmittelbar der gewiinschte netzspannungspropor-
tionale (sinusformige) Verlauf

o =1— 151 = G Ugn . (7.25)
Zusitzlich gilt mit (7.16), (7.25),

io 4y +ic=0, (7.26)
und u,n + upy + vy = 0 fiir Phase ¢
1 = G uen | (7.27)

womit die Sinusform sémtlicher Phasenstréme nachgewiesen ist.

Hervorzuheben ist, dass die Schaltung nach Abb. 7.14a eine sinusférmige Re-
gelung der Netzstrome erlaubt, hierfiir jedoch eine Konverterausgangsstufe z.B.
in Form eines DC/DC-Konverters oder einer Pulswechselrichterstufe benotigt,
welche einen Konstantleistungsbezug sicherstellt. Der Realisierungsaufwand des
Konzeptes ist demnach sinnvoll nur mit Blick auf das Gesamtsystem zu bewerten.

Weiters ist anzumerken, dass der fiir Sinusstrom erforderliche Zeitverlauf von ¢
nur dann resultiert, wenn zwischen Konstantleistungslast und Gleichrichterstufe
kein Gliattungskondensator (hoherer Kapazitét) angeordnet wird; Lastschwan-
kungen werden somit unmittelbar an das Netz weitergegeben.

A-Switch Rectifier

Wird die in Abb. 7.11c gezeigte Schaltung mit einem dritten Briickenzweig er-
weitert und mit Riicksicht auf das Funktionsprinzip und die Dreiphasensymme-
trie eine Dreieckschaltung von Vierquadrantenschaltern angeordnet, folgt die in
Abb. 7.15a gezeigte Topologie des A-Switch Rectifier [54-56]. Die Vierquadran-
tenschalter erlauben FEinfluss auf den Leitzustand des Diodengleichrichters zu
nehmen und damit die AC-seitige Spannungsbildung iiber Pulsbreitenmodulation
zu steuern. Da die Kommutierung der Diodenbriicke im Gegensatz zur Schaltung
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nach Abb. 7.13 pulsfrequent erfolgt, liegt eine aktive PFC-Gleichrichterschaltung
vor.

Wie auch bei Einphasen-PFC-Gleichrichterschaltungen ist die am Eingang
eines Gleichrichterphasenzweiges gebildete Spannung, z.B. tgp (M’ bezeichnet
einen virtuellen Mittelpunkt der Ausgangsspannung), vom Schaltzustand des (ge-
samten) Konverters und der Richtung des Phasenstromes i, abhéngig. Da ein mit
der Netzspannung u,y in Phase liegender Strom i, eingeprégt werden soll, stellt
dies allerdings keine Einschréankung dar. Bei Vernachléssigung des Grundschwin-
gungsspannungsabfalls an den schaltfrequenten Vorschaltinduktivitéiten ist ja fiir
Sinusstromeinpriagung gy = u.n sicherzustellen, womit i; = G*u,ny und gy
gleiches Vorzeichen aufweisen.

Ausser bei Durchschalten aller Vierquadrantenschalter (s;; = S5z = Sza = 1)
ist eine Phasenklemme, z.B. a, stets mit der positiven oder negativen Ausgangs-
spannungsschiene, p oder n, verbunden. Die Schaltung weist somit hinsichtlich
Spannungsbildung Zweipunktcharakteristik auf. Wie aufgrund der eingangsseiti-
gen Diodengleichrichtung unmittelbar einsichtig, ist die Ausgangsspannung ent-
sprechend

Upn > \/§UN,”7rm3 (728)

zu wihlen. Bei Ausfall einer Netzphase sind die beiden, mit der ausgefallenen
Phase verbundenen Vierquadrantenschalter bleibend zu sperren. Es liegt dann
wieder eine, nun jedoch an einer Aussenleiterspannung arbeitende Einphasen-
PFC-Gleichrichterschaltung mit AC-seitigem Schalter vor, und es ist nach wie
vor eine Ausgangsspannungsregelung und sinusformige Netzstromeinpragung
moglich.

Interessant ist, dass der Betriebsbereich nicht, wie aufgrund des Diodengleich-
richters zu vermuten wére auf ohmsches Grundschwingungsnetzverhalten einge-
schriankt ist, sondern Phasenstrome in einem Phasenwinkelbereich

& = (—30°,30°) (7.29)

gebildet werden konnen. Dies wird {iber eine genauere Analyse der Leitzustdnde
des Systems deutlich, welche aufgrund der Symmetrien des Dreiphasensystems
auf ein 60°-Intervall der Netzperiode beschrankt werden kann. In Abb. 7.15b ist
der fiir o = (—30°,30°) aktive Teil des A-Switch Rectifier gezeigt, wobei fiir
die Phasenstrome i, > 0,7, < 0,7, < 0 gilt. Hierbei ist angenommen, dass stets
nur die mit der Phase grossten Spannungsbetrags verbundenen Vierquadranten-
schalter getaktet werden [55].

Fiir die Einpragung von i, und i, werden Sz; und S;; derart getaktet, dass gz
und ug; den Netzaussenleiterspannungen u,. > 0 und u,, > 0 das Gleichgewicht
halten. Fiir die gegebenen Stromvorzeichen kénnen Spannungen wz; und @z > 0
gebildet werden. Aufgrund der zwischen Phasengrossen und verketteten Grossen
bestehenden Phasendifferenz von +30° (vergleiche z.B. wu,y und wg, oder uqy
bzw. Ug.) gilt ug. > 0 und ug > 0 nicht nur in o = (—30°,30°) sondern in
en = (—60°,60°). Es ist also das Spannungsgleichgewicht u,. ~ tz: > 0 und
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Abb.7.15: a) Schaltungstopologie des A-Switch Rectifier (Gleichrichtersystem mit
Dreieckschaltung der den Leitzustand der Eingangsdiodenbriicke beeinflussenden Vier-
quadrantenschalter [5]]). Anstelle der Dreieckschaltung konnte auch eine Dreiphasen—
Briickenschaltung von sechs Transistoren mit anti-parallelen Dioden und einer Kurz-
schlussverbindung des positiven und negativen Briickenausgangs eingesetzt werden. b)
Ersatzschaltbild des aktiven Systems teils fir i, > 0, 1 < 0, i, < 0, d.h. fir den in
¢) durch Schattierung hervorgehobenen Ausschnitt oy = (—30°,30°) der Netzperiode.
c) Zeitverlauf der Netzphasenspannungen, des lokal gemittelten Phasenstromes i, und
der Ausschnitte der jeweils grissten Netzaussenleiterspannungen.

Ugp = Uzp > 0 auch fiir ein um £30° gegeniiber den Netzphasenspannungen
verschobenes Phasenstromsystem erreichbar.

Fiir die Regelung des Systems ist vorteilhaft die in Abb. 7.16 gezeigte Regel-
schaltung einzusetzen. Im Gegensatz zu alternativen Regelkonzepten [57] werden
dann alle drei Phasenstrome kontinuierlich geregelt. Die am Ausgang der Pha-
senstromregler gebildeten Spannungssollwerte u} -, u7,,, uzy werden hierbei iiber
eine Y-A-Transformation in die eigentlich einstellbaren Aussenleiterspannungs-



964

sollwerte

* *
Ugp = Ugn — Upy

* _ * *

Upe = Upy — Ugy (7.30)
* % *

Ugg = Uzy — UgN

umgerechnet. Die Phasenstrom- bzw. Phasenspannungsvorzeichen, d.h. die Infor-
mation iiber den jeweils vorliegenden 60°-Sektor der Netzperiode ist dann nur fiir
die Ansteuerung der Leistungshalbleiter zu beriicksichtigen. Es ist somit keine
sektorabhéngige Umschaltung der gesamten Regelstruktur erforderlich, womit
Verzerrungen bei den Umschaltungen vermieden werden und eine hohere Ein-
gangsstromqualitét resultiert.

VIENNA Rectifier

Wird die Dreieckanordnung der Vierquadranten-Steuerschalter des A-Switch
Rectifier durch eine Sternschaltung ersetzt und der Schaltersternpunkt im Sin-
ne moglichst hoher Symmetrie mit einem kapazitiv gebildeten Ausgangsspan-
nungsmittelpunkt M verbunden, resultiert ein unter der Bezeichnung VIENNA
Rectifier bekanntes aktives Dreipunkt-Pulsgleichrichtersystem (siehe Abb. 7.17a,
[45, 58]). Funktionsgleiche alternative Ausfithrungen der Briickenzweige der

=N
T UiN
Sektor- L
detektion
3
\il
i
U.‘\-” i* _ oy fljf\] Y
D] ko Y&
G*

1*

Abb. 7.16: Struktur der Regelung des A-Switch Rectifer mit dusserer Ausgangsspan-
nungsregelung [Regler Ky (s)] und unterlagerten Eingangsstromregelschleifen [Regler
Ki(s)] mit Vorsteuerung der Netzphasenspannungen w;n. Die durch die Eingangs-
stromregler generierten Sollwerte der Fingangsphasenspannungen der Gleichrichter-
briicke werden in Aussenleiterspannungssollwerte umgerechnet und schliesslich durch

Taktung von stets nur zwei der drei Vierquadrantenschalter Szp., Spzp, Seae eingestellt
(siehe Abb. 7.150).



7.8 Dreiphasige Pulsgleichrichtersysteme 565

Schaltung mit geringerer Sperrspannungsbeanspruchung der Leistungsdioden
sind in Abb. 7.17b—d [58-60] gezeigt.

Wie fiir den A-Switch Rectifier ist die AC-seitige Spannungsbildung des Sy-
stems wieder vom Stromvorzeichen abhéngig, allerdings kann nun ein Gleich-
richterphaseneingang, z.B. @, ausser mit der positiven und negativen Ausgangs-
spannungsschiene auch mit dem Ausgangsspannungsmittelpunkt M verbunden
werden. Es stehen also fiir die Bildung von gy, drei Spannungsniveaus zur
Verfiigung, womit sich die Bezeichnung des Systems als Dreipunktkonverter be-
griindet.

2L
L
2 .
c L
—
a)
p
j y
n
L
ba b) a d)

Abb.7.17: a) Grundstruktur des Leistungsteils des VIENNA Rectifier [45]. b)-d) Al-
ternative Briickenzweigstrukturen, wobei Variante b) nur einen Leistungstransistor je
Phase bendtigt, jedoch aufgrund der in Serie liegenden Dioden hdher Leitverluste auf-
weist [58]; ¢) [59] weist hinsichtlich der Vorladung der Ausgangskondensatoren bei
der Inbetriebnahme Vorteile auf (am Ende des Vorladeintervalls wir der Thyristor
geziindet und damit der, durch einen Vorladewiderstand und eine Seriendiode gebilde-
te Vorladezweig der Phase tiberbriickt); d) [60] ermdglicht eine weitere Verringerung
der Leitverluste gegeniiber c), erlaubt jedoch keine elektronische Uberbriickung eines
Vorladezweiges.
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Abb. 7.18: Grundstruktur der Regelung des VIENNA Rectifier mit tiberlagerter Re-
gelung der Ausgangsteilspannungen upnr, unm und unterlagerter Phasenstromregelung
mit Vorsteuerung der Netzphasenspannungen. Um den Aussteuerbereich zu erhdéhen,
wird dem Vorsteuersignal eine dreifach netzfrequente Spannung us iberlagert [28]. Die
Balancierung (Symmetrierung) der Ausgangsteilspannungen wird durch Addition eines
Offsetsignals i, zu den Phasenstromsollwerten erreicht.

Ein wesentlicher Vorteil der Dreipunktcharakteristik besteht darin, dass nun
fiir die Dimensionierung der Leistungstransistoren die halbe Ausgangsspannung
und nicht der Spitzenwert der Netzaussenleiterspannung massgebend ist. Zusétz-
lich bleibt aufgrund der hoheren Stufenzahl von gy, die Differenz u,ny — uzy auf
kleiner Werte beschrankt, womit ein kleinerer Netzstromrippel resultiert [siehe
(7.2)], bzw. die Vorschaltinduktivitéit verringert werden kann. Dariiber hinaus
treten aufgrund der geringeren geschalteten Spannung geringere Pegel der lei-
tungsgebundenen Storaussendung auf.

Fiir den Ausgangsspannungsbereich des Systems gilt in Analogie zum A-
Switch Rectifier

Upn > \/EUN,ll,rms (731)
und fiir den Phasenwinkelbereich des Netzstromes
¢ = (—30°,30°) (7.32)

bei gegeniiber der Netzspannung hohen Ausgangsspannungen U,, >
22U ~Nirms Und kleiner Vorschaltinduktivitat. Fiir tiefere Werte, V2U Nilrms <
Upn < 22U N.irms, Schréankt sich der Phasenwinkelbereich zunehmend auf rein
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Abb. 7.19: Redundante Schaltzustinde des Systems (fir iqa > 0, ip,i. < 0), welche
in gleichen verketteten Eingangsspannungen des Gleichrichterteils jedoch Mittelpunkt-
stromen iy entgegengesetzten Vorzeichens (und gleichen Betrages) resultieren und
so eine Balancierung der Ausgangsteilspannungen ohne Beeinflussung der Eingangs-
stromfihrung ermdéglichen. (Beispielsweise wird fir i > 0 die relative Einschaltzeit des
Schaltzustandes (100) [siehe a)] erhoht und die Einschaltzeit des Schaltzustandes (011)
[siehe b)] verringert, womit ipy < O resultiert; entsprechend fihrt if < 0 auf ips < 0.
Die Schaltzustinde werden durch Phasenschaltfunktionen s; gekennzeichnet, der Kon-
verterschaltzustand wird durch (sq,sp,Sc) reprisentiert, wobei s; = 1 (i = {a,b,c}) den
FEin- und s; = 0 den Ausschaltzustand eines Vierquadrantenschalters kennzeichnet.

ohmsches Netzverhalten (@ = 0°) ein [56,58]. Wie fiir den A-Switch Rectifier ist
auch fiir den VIENNA Rectifier bei Phasenausfall eine Weiterfithrung des Betrie-
bes mit reduzierter Leistung bei gleicher Ausgangsspannung und sinusférmigem
Eingangsstrom in den verbleibenden Phasen moglich [3,61,62].

Die Struktur einer Regelung des Systems, mit einem iiberlagertem, den netz-
seitig emulierten Grundschwingungssollleitwert G* und damit die Leistungsauf-
nahme definierenden Ausgangsspannungsregler und unterlagerten Phasenstrom-
reglern ist in Abb. 7.18 gezeigt. Bei Netzspannungsvorsteuerung konnen hier
auch bei hohen Netzfrequenzen einfache P-Regler Einsatz finden. Die aufgrund
der Einbeziehung des kapazitiven Mittelpunktes der Ausgangsspannung in die
Systemfunktion erforderliche Symmetrierung der Ausgangsteilspannungen kann
dhnlich wie fiir den Y-Rectifier (siche Kap. 7.8.3.1) iiber einen Offset i der Pha-
senstromsollwerte erfolgen. Dies deshalb, da das System, wie Abb. 7.19a und b
fiir 4, > 0 und 7, 7. < 0 zeigen, ebenfalls hinsichtlich der AC-seitigen Spannungs-
bildung redundante Schaltzusténde (100) und (011) aufweist. Ein positiver Offset
iy > 0 fithrt dabei zu einer Verliangerung der relativen Einschaltdauer von (100)
gegeniiber (011) und ein negativer Offset i < 0 zu einer relativen Bevorzugung
von (011) gegeniiber (100). Entsprechend wird vorwiegend der obere oder der
untere Ausgangskondensator nachgeladen.

Wie eine ndhere Analyse zeigt, sind die Ausgangsspannungen des Systems
auch unsymmetrisch belastbar [63], allerdings ist der Grad der zuléssigen Un-
symmetrie vom Niveau der Ausgangsspannung abhingig. Hohe Unsymmetrien
sind nur fiir gegeniiber der Netzspannung hohe Ausgangsspannungen méglich.
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Abb. 7.20: Hardware-Demonstrator eines 10 kW VIENNA Rectifier. b) Gemessener
Verlauf des Phasenstromes i, (THD; = 1.6%) und der zugehdrigen Netzphasenspan-
nung uqN. Betriebsparameter: Netzaussenleiterspannung Un jrms = 400 V, Netzfre-
quenz fn = 800 Hz, Ausgangsspannung Up, = 800 V, Schaltfrequenz fp = 250 kHz.
Massstdibe: 200 V/Div, 10 A/Div, 0.5 ms/Div.

Ein entsprechend dem letzten Stand der Technik realisierter Demonstrator
eines VIENNA Rectifier ist in Abb. 7.20 gezeigt. Die Taktfrequenz des Systems
betrigt fp = 250kHz. Geméss Abb. 7.37 ist eine derart hochfrequente Taktung
von fp nur dann sinnvoll, wenn eine hohe Netzfrequenz vorliegt und extrem
tiefe Werte der Eingangsstromverzerrung THD; erreicht werden miissen (z.B.
fir Anwendungen in More Electric Aircraft [56], fy = 360Hz...800Hz). Hin-
sichtlich der Leistungsdichte ist gegeniiber einem System mit fp = 72kHz (bei
Luftkiihlung) kein Vorteil gegeben (siehe Abb. 7.37).

Hybride halbgesteuerte und vollgesteuerte Gleichrichter-Briicken-
schaltung

Wird anstelle der konventionellen Einphasen-PFC-Gleichrichterstruktur die
Bridgeless- bzw. Double-Boost-Konvertertopologie nach Abb. 7.11b dreiphasig
erweitert, resultiert die in Abb. 7.21b gezeigte halbgesteuerte hybride phasen-
symmetrische Gleichrichterschaltung.
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Aufgrund der fehlenden Briickensymmetrie erlaubt diese Schaltung jedoch
nicht, innerhalb der gesamten Netzperiode einen Sinuseingangsstrom einzu-
pragen. Wird z.B. ein 60°-Intervall mit u,y > 0 und wupy,u.y < 0, also ein
Ausschnitt ¢y = (—30°,30°) der Netzperiode betrachtet (siehe Abb. 7.22a) und
angenommen, dass ein Phasenstromverlauf mit einem, der jeweiligen Netzpha-
senspannung gleichen Vorzeichen eingepragt werden konnte, wiirde nur das Ab-
schalten von S, eine Kommutierung von i, auf Dg, bewirken. In den Phasen b
und ¢ wiirden unabhéngig vom Schaltzustand von S, und Sz, die anti-parallelen
Dioden D, ; und D, leitend bleiben. Insgesamt wiirde das System also nur zwei
mogliche Leitzustéinde aufweisen und damit nicht die angenommene Einprégung
von Sinusstromen ermoglichen.

Eine Sinusstromeinpragung ist nur fiir jene 60°-Intervalle moéglich, in denen
zwei Netzphasenspannungen ein positives Vorzeichen zeigen, also z.B. u,, up > 0,
ue. < 0 oder ig,i; > 0, iz < 0 gilt (siehe o = (30°,90°), Abb. 7.22¢). Mittels
Durchschalten von S,z bzw. S, ; kann dann @ bzw. b an die negative Ausgangs-
spannungsschiene n gelegt und i, bzw. 7, erhcht werden. Bei Abschalten von S,,;
bzw. S,; wird die zugeordnete Freilaufdiode, Dy, oder Dy, leitend, womit an a
oder b ein positives Potential anliegt und der zugeordnete Phasenstrom verrin-
gert wird. Demgemaéss ist wahlweise eine Erhohung oder Verringerung von zwei
Phasenstromen und damit ein sinusférmiger Stromverlauf erreichbar. Der dritte
Phasenstrom weist dann aufgrund von i, + i, + i. = 0 ebenfalls Sinusform auf.

Insgesamt kann also ein sinusférmiger Stromverlauf nur in Ausschnitten der
Netzperiode erreicht werden. Die Funktion der Schaltung ist daher im Wesent-
lichen auf die Ausgangsspannungsregelung beschrankt, wobei unter Einsatz des
in [64] beschriebenen einfachen Steuerverfahrens zumindest ein, passiven Gleich-
richtern vergleichbarer blockférmiger Stromverlauf realisierbar ist.

Anzumerken ist, dass vereinfacht auch alle Transistoren synchron mit einem
iitber die Netzperiode konstanten Tastverhéltnis getaktet und das System im
Discontinuous Conduction Mode betrieben werden kénnte. Die Eingangsstrom-
form wére dann ident mit jener nach Abb. 7.12d. Vorteilhaft wiirden geringere
Leitverluste auftreten, jedoch wére ein hoherer Realisierungsaufwand in Kauf zu
nehmen.

Eine Spannungsregelung und Sinusstromeinpriagung verlangt eine Erweite-
rung der Schaltung nach Abb. 7.21a auf Briickensymmetrie, d.h. die Anordnung
von drei weiteren Transistoren anti-parallel zu den Freilaufdioden der positi-
ven Briickenhilfte. Es resultiert dann das in Abb. 7.21b gezeigte, als aktiver
Sechs-Schalter-Hochsetz-PFC-Gleichrichter (Active Siz-Switch Boost-Type PFC
Rectifier) zu bezeichnende System, welches z.B. bei drehzahlvariablen Antrieben
zur Speisung des Gleichspannungszwischenkreises (Active Front-End) eingesetzt
wird.

Da fiir einen durchgeschalteten Transistor der Strom {iber diesen Transistor
oder dessen anti-parallele Diode fliesst, erlaubt das System in jeder Phase eine
stromunabhéngige Spannungsbildung, bzw. ist am Eingang jedes Briickenzwei-
ges des Gleichrichterteils bezogen auf den Ausgangsspannungsmittelpunkt eine
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Abb. 7.21: a) Halbgesteuerte (hybride) dreiphasige Gleichrichter-Brickenschaltung. b)
Vollgesteuerte (aktive) dreiphasige Gleichrichter-Briickenschaltung (Active Siz-Switch
Boost-Type PFC' Rectifer).

positive oder eine negative Spannung erzeugbar. Die Briickenzweige weisen also
stromrichtungsunabhéngig Zweipunktcharakteristik auf und erlauben somit die
Einpragung von Sinusphasenstrémen beliebiger Phasenlage relativ zur Netzspan-
nung. Insbesondere kann damit der Strom auch gegenphasig zur Netzspannung
gefiihrt, also Leistung in das Netz zuriickgespeist werden. Dieser Wechselrichter-
betrieb wird in der Antriebstechnik zur Netzriickspeisung von der Bremsleistung
von Antrieben genutzt, bzw. stellt die Betriebsart bei der Speisung einer Dreh-
feldmaschine aus einem Gleichspannungszwischenkreis {iber eine Inverterschal-
tung gleicher Topologie die Hauptenergieflussrichtung dar.

Beziiglich des Niveaus der Ausgangsspannung gilt gleich wie fiir die Systeme
nach Abb. 7.15a und Abb. 7.17

Upn > \/§UN,ll,7'ms . (733)

Neben der Umkehrung der Energieflussrichtung beherrscht das System auch
einen Netzphasenausfall und ist damit iiberaus flexibel einsetzbar. Demgeméss
ist die gesamte Schaltungsstruktur kommerziell auch als Leistungsmodul (,,Six-
Pack“-Modul) verfiighar.
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Hervorzuheben ist, dass die Schaltung trotz der hohen Funktionalitét eine re-
lativ einfache Struktur zeigt, also insbesondere die Bidirektionalitét nicht in einer
Erhohung der Schalterzahl gegeniiber den vorgehend abgeleiteten unidirektiona-
len Strukturen resultiert. Dies wird insbesondere bei Einsatz riickwértsleitender
IGBTs deutlich, welche neben dem Leistungstransistor auch die anti-parallele
Freilaufdiode in einem Halbleiterchip vereinen. Gleiches gilt (zukiinftig), z.B. fiir
SiC-JFETs (in Kaskode-Schaltung). Die Schaltung ist damit trotz der hier ge-
troffenen Beschrankung auf unidirektionale Systeme von besonderem Interesse.
Dies auch deshalb, da der weite Phasenwinkelbereich auch bei reinem Gleichrich-
terbetrieb z.B. fiir die Kompensation von Blindleistung anderer, am selben Netz
betriebener, Verbraucher genutzt werden kann.

Diskussion

Gemiéss Kap. 7.8.4.1 ist die Realisierung eines Dreiphasen-PFC-Gleichrichters
mit Hochsetzsteller-Charakteristik mittels eines, hinsichtlich der Gleichrichter-
funktion auf einen passiven Diodengleichrichter gestiitzten Strominjektionskon-
zeptes oder nach Kap. 7.8.4.1 — Kap. 7.8.4.1 iiber Einflussnahme auf den Leit-
zustand einer Diodenbriicke mittels abschaltbarer Leistungshalbleiter moglich,
welche eine direkte Einpragung sinusformiger AC-Strome erlaubt.

Sektor:

UpN UcN

L b

C
I B B

b) q} c) :& q}

Abb.7.22: a) Zeitverlauf der Phasenspannungen innerhalb einer Netzperiode
und 60°-Sektoren mit fester Vorzeichenrelation der Phasenspannungen. b) Aktiver
Teil einer halbgesteuerten Dreiphasen-Brickenschaltung fir Sektor 1 (ugny > 0,
upN, Uen < 0); es kann nur ein Phasenstrom geregelt werden. c¢) Aktiver Systemteil

fiir Sektor 2 (ugn,upn > 0, uey < 0) mit Moglichkeit der Regelung von zwei Phasen-
stromen, d.h. letztlich aller Phasenstréome.
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Fiir eine direkte industrielle Realisierung ist die direkte AC-Stromeinpragung
der Einprdgung von zwei DC-Stromen und einer Strominjektion vorzuziehen,
da die dann in 60°-Schritten erforderliche Umschaltung des Injektionsnetzwerks
potentiell zu Verzerrungen der Phasenstrome fithrt. Weiters sind aktive Gleich-
richtersysteme nicht auf rein ohmsches Grundschwingungsnetzverhalten einge-
schrénkt, womit z.B. die kapazitive Blindleistung eines EMV-Filters (teilweise)
kompensiert werden kann bzw. allgemein eine héhere Flexibilitdt der Stromrege-
lung gegeben ist.

Fiir die vergleichende Gegeniiberstellung in Kap. 7.8.6.2 werden daher nur
der A-Switch Rectifier, der VIENNA Rectifier und der Active Six-Switch Boost-
Type PFC Rectifier beriicksichtigt. Mit Blick auf die Systemkomplexitédt kénnte
hier der A-Switch Rectifer auch weggelassen werden. Allerdings kann fiir das
System bei Fehlsteuerung der Leistungstransistoren strukturbedingt kein Kurz-
schluss der Ausgangsspannung auftreten, womit hinsichtlich Betriebssicherheit
ein Vorteil gegeniiber dem Active Six-Switch Boost-Type PFC Rectifier gegeben
ist. Weiters erscheint eine Bewertung des Systems auch im Sinne der Vollsténdig-
keit als sinnvoll.

7.8.4.2 Systeme mit Tiefsetzsteller-Charakteristik

Da Einphasen-Tiefsetz-AC/DC-Konverter nicht erlauben iiber die gesamte Netz-
periode einen Sinusstrom einzuprdgen [24], muss die Entwicklung der Schal-
tungsstrukturen direkt ausgehend von der in Abb. 7.2b gezeigten Dreiphasen-
Diodengleichrichterschaltung mit, entsprechend einer Tiefsetzstellertopologie,
ausgangsseitiger Induktivitéit erfolgen. Die Diodenbriicke ist dabei mit Riick-
sicht auf Phasen- und Briickensymmetrie so durch abschaltbare Elemente zu
erweitern, dass die mit der Gleichspannungsseite verbundenen Netzphasen frei
(spannungsunabhingig) gewéhlt werden konnen. Alternativ kann bezugnehmend
auf Kap. 7.8.4.1 auch ein System nach dem Injektionsprinzip konzipiert werden.

Aktiver Sechs-Schalter Tiefsetz-PFC-Gleichrichter

Fiir volle, d.h. spannungsunabhéngige Steuerbarkeit des Leistungstransfers ist
fiir die Schaltung nach Abb. 7.2b in Serie zu jeder Diode ein Leistungstran-
sistor anzuordnen. Es resultiert dann die in Abb. 7.23a gezeigte, von Strom-
zwischenkreisumrichtern der Antriebstechnik bekannte Konverterstruktur [65].
Die Dioden-Transistor-Serienkombinationen stellen hier unidirektionale bipolar
sperrende Schalter dar, welche im Sinne einer Verringerung der Leitverluste
auch durch riickwértssperrende IGBTs realisiert werden kénnten. Allerdings wire
dann, aufgrund der relativ hohen Schaltverluste, eine Beschrankung auf relativ
tiefe Schaltfrequenzen (im Bereich von 10 kHz) erforderlich [66].

Wird ein Transistor der positiven Briickenhélfte, z.B. Sg,, und ein Transi-
stor der negativen Briickenhélfte, z.B. S, durchgeschaltet, wird der durch die
Ausgangsinduktivitit L eingeprigte Strom aus der Phase a bezogen und in die
Phase ¢ zuriickgespeist
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Abb.7.23: a) Schaltungstopologie des aktiven Sechs-Schalter-Tiefsetz-PFC-Gleich-
richters (Active Siz-Switch Buck-Type PFC Rectifer). b) Ersatzschaltbild des AC-
seitigen Systemteils. Anmerkung: Falls nur in der positiven oder in der negativen
Briickenhdlfte Leistungstransistoren vorgesehen wiirden, wiirde eine zu Abb. 7.21a ana-
loge Schaltung resultieren, welche aufgrund der beschrdnkten Steuerbarkeit wieder kei-
ne, tber die gesamte Netzperiode, sinusformige Einprdigung der Eingangsstrome erlau-
ben wiirde.

7:(—1 - —|—I
i3 =0 (7.34)
ié - —]

(siehe Abb. 7.23b). Weiters wird die Aussenleiterspannung wu;z an den Ausgang
geschaltet bzw. zur Bildung der Ausgangsspannung herangezogen,

Upn = UgN — UsN = Uae = Uqe - (7.35)

Sind beide Transistoren eines Briickenzweiges durchgeschaltet, gilt i; = i = i; =
0 und u = 0, d.h. es liegt ein Freilauf vor. Fiir eine Reduktion der Leitverluste
im Freilaufzustand kann eine explizite Freilaufdiode vorgesehen werden.

Durch entsprechende Taktung der Transistoren kann also der Ausgangsstrom
7 so auf die Phasen verteilt werden, dass nach Filterung der pulsfrequent dis-
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kontinuierlichen Eingangsstrome iz, 5, iz sinsuformige Netzstrome resultieren
(in Abb. 7.23a sind nur die Filterkondensatoren Cp des netzseitigen EMV-
Tiefpassfilters gezeigt). Weiters ist die Ausgangsspannung, welche durch Tief-
passfilterung von u mittels der Ausgangsinduktivitdt L und der Ausgangskapa-
zitit C gebildet wird, iiber die relative Dauer des Freilaufzustandes ausgehend
von Null bis zu einem Maximalwert

3
Upn < \/;UN,”,T‘MS (736)

einstellbar.

Der Ausgangsspannungsbereich erklirt sich daraus, dass, um allen Netzpha-
sen Strom zuzufiihren, in jedem Pulsintervall zwei Aussenleiterspannung fiir die
Bildung der Ausgangsspannung herangezogen werden miissen. Um eine moglichst
hohe Ausgangsspannung zu erreichen, werden hierbei jeweils die grossten Span-
nungen, z.B. ugz: und ug; gewdhlt [giiltig innerhalb eines 60°-Intervalls der Netz-
periode, oy = (—30°,30°)]. Beide Spannungen weisen eine Phasendifferenz von
60° auf. Fiir das beim Schnittpunkt beider Spannungen liegende Pulsintervall
stehen damit nur Spannungswerte uzz: = ug; = \/WU Niirms zZur Verfiigung
(siehe Abb. 7.15¢). Entsprechend definiert sich der Ausgangsspannungsbereich
mit (7.36).

N ! U Cr
Sektor- T'
detektion
Au, i* Ai Au* u* AC
U;;JQ? % Ky(s) = Ki(s) —=C)
= - +
Hpn i . PWM,;; DC
p Tragersignal
B ——

Abb. 7.24: Struktur der Regelung des Active Siz-Switch Buck-Type PFC Rectifer mit
dusserer Ausgangsspannungsregelung [Regler Ky (s)] und unterlagerter Regelung des
Ausgangsstromes der gesteuerten Gleichrichterbriicke [Regler K (s) mit Spannungs-
vorsteuerung Uy, , da letztlich am Ausgang der Briickenschaltung eine Spannung mit
einem Mittelwert in Héhe der Ausgangsspannung zu bilden ist]. Die Modulation, d.h.
die Ansteuerung der Leistungstransistoren erfolgt so, dass die Ausgangsspannung der
Briicke in jeder Pulsperiode durch Ausschnitte von zwei Aussenleiterspannungen zu-
sammengesetzt bzw. der DC-Strom i sinusformig pulsbreitenmoduliert auf die Ein-
gangsphasen verteilt wird.
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Abb. 7.25: a) Hardware-Demonstrator eines 6 kW Active Sixz-Switch Buck-Type PFC
Rectifer. b) Gemessener Zeitverlauf der Phasenstrome innerhalb einer Netzperi-
ode. Betriebsparameter: Netzaussenleiterspannung Un i ,rms = 400V, Netzfrequenz
fn = 50 Hz, DC-Ausgangsspannung Uy, = 400 V, Schaltfrequenz fp = 18 kHz. Durch
entsprechende Dimensionierung weist das Gleichrichtersystem im Nennpunkt eine sehr
hohe Effizienz von Npom = 98.9% [71] auf, obwohl stets vier Leistungshalbleiter (zwei
Serienschaltungen jeweils eines MOSFETs und einer Diode) im Strompfad liegen.
Massstibe: 5 A/Div, 2 ms/Div.

Die volle Steuerbarkeit des Systems erlaubt grundsétzlich eine beliebige Pha-
senverschiebung des Netzstromes gegeniiber der speisenden Netzspannung

¢ = (—180°, 180°) (7.37)

Allerdings weisen mit grosser werdender Phasendifferenz @ die an den Ausgang
geschalteten Aussenleiterspannungen zunehmend kleinere Momentanwerte auf,
und es gilt

3
U, < \@ Un it €05 (&) (7.38)

[fir @ = (—90°,90°); fiir & = (—180°,-90°) und @ = (90°,180°) folgt U,, < 0,
und es gilt U, > m UN i1.rms cos (?)]. Entsprechend folgt z.B., wie auch iiber
eine Leistungsbilanz zwischen AC- und DC-Seite unmittelbar einsichtig, fiir @ =
90° der Wert U, = 0. Der Ausgangsspannungsbereich (7.36) ist also nur fiir ¢ =
0° giiltig, bzw. ist fiir die Sicherstellung eines weiten Ausgangsspannungsbereiches
die Phasenverschiebung ¢ auf kleine Werte zu begrenzen [67].
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Anmerkung: Geméss (7.38) ist fiir die Schaltung nach Abb. 7.23a eine Umkehr
der Leistungsflussrichtung mit einer Umkehr der Ausgangsspannungspolaritéit
verbunden. Eine Umkehr der Energierichtung bei Beibehaltung der Ausgangs-
spannungspolaritit ist nur bei Erweiterung der Schaltungsstruktur durch anti-
parallel zu den Dioden liegende Transistoren moglich [68].

Fiir die Regelung des Systems wird ein iiberlagerter Ausgangsspannungsregler
mit unterlagertem Ausgangsstromregler eingesetzt (siche Abb. 7.24), wobei ge-
gebenenfalls noch eine aktive Dampfung des Eingangsfilters vorzusehen ist [69].
Nachteilig ist dabei, dass im Gegensatz zu Hochsetzsteller-PFC-Systemen der
Netzstrom nicht direkt durch eine Regelung eingepréigt, sondern nur durch Puls-
breitenmodulation ohne Riickfithrung aus einem geregelten Strom gebildet wird.
Schwankungen des DC-Stromes, parasitire Schaltzeitfehler oder Verzerrungen
an den Sektorgrenzen [70] werden daher nicht unmittelbar korrigiert. Tiefsetz-
PFC-Gleichrichtersysteme weisen daher in der Praxis, insbesondere bei hohen
Netzfrequenzen eine geringere Eingangsstromqualitit als Hochsetzstellersysteme
auf. Erste Uberlegungen zu einer direkten Regelung der Netzstrome sind [69] zu
entnehmen.

Ein Demonstrator des Gleichrichtersystems nach Abb. 7.23 ist in Abb. 7.25
gezeigt [71]. Der Wirkungsgrad des mit 900V Super-Junction-MOSFETSs und
1200V SiC-Schottky-Dioden realisierten Systems (fp = 18kHz) betriagt im
Nennpunkt 98.9%. Dies zeigt klar, dass bei entsprechendem Halbleiteraufwand
trotz Realisierung der Schalter als Dioden-Leistungstransistor-Serienkombination
extreme Wirkungsgarde erreichbar sind.

Aktiver Drei-Schalter-Tiefsetz-PFC-Gleichrichter

Alternativ zu Abb. 7.23 ist eine Auswahl der jeweils stromfithrenden Phasen auch
durch AC-seitige Vierquadrantenschalter moglich, welche wie in Abb. 7.26a—c ge-
zeigt, in die Briickeinzweigstruktur integriert werden konnen. Es resultiert dann
der in Abb. 7.26d angegebene aktive Drei-Schalter-Tiefsetz-PFC-Gleichrichter
(Active Three-Switch Buck-Type PFC' Rectifier).

Zufolge der Verringerung der Schalterzahl treten einerseits hohere Durch-
lassverluste auf, andererseits wird die installierte Chipfliche der Leistungstran-
sistoren besser genutzt. Allerdings konzentrieren sich nun die Verluste auf drei
Schalter, wodurch die thermische Auslegung erschwert wird. Des Weiteren wird
durch die geringere Schalterzahl die Steuerbarkeit gegeniiber der Schaltung nach
Abb. 7.23 eingeschrénkt. Insbesondere ist, wie iiber Abb. 7.26a unmittelbar deut-
lich wird, keine Moglichkeit einer Umkehr der Richtung des Leistungsflusses
gegeben. Zusitzlich sind nicht direkt die stromfithrenden Dioden, sondern nur
die stromfithrenden Briickenzweige definierbar. Der Leitzustand stellt sich da-
her abhéngig von der Polaritédt der an den aktiven Briickenzweigen anliegenden
Spannungen ein.

Wie eine nidhere Analyse zeigt, resultiert damit eine Einschrénkung des Be-
triebsbereiches auf
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Abb. 7.26: Ableitung der Schaltungsstruktur eines aktiven Tiefsetz-PFC-Gleichrich-
tersystems mit Sinuseingangsstrom und nur drei Leistungstransistoren (Active Three-S-
witch Buck-Type PFC Rectifier). In a) wird AC-seitig in jeder Phase ein, durch eine
Einphasen-Diodenbriicke und einen, zwischen deren Ausgangsklemmen liegenden Lei-
stungstransistor realisierter Vierquadrantenschalter eingefiigt. Nach Zusammenfassung
von in Serie liegenden Dioden [siehe b)] und Umzeichnung resultiert die in c) gezeigte
Briickenzweigstruktur bzw. die Schaltungstopologie des Dreiphasensystems in d).

@ = (—30°,30°) , (7.39)

welche jedoch aufgrund des, zufolge (7.38), bevorzugt ohmschen Betriebes von
geringer Bedeutung ist. Eine anschauliche Erklarung von (7.39) ist gleich wie fiir
den A-Switch Rectifier iiber die +30°-Phasendifferenz zwischen Phasengrossen
und Aussenleitergréssen moglich, soll hier jedoch aus Griinden der Kiirze unter-
bleiben.

Fiir den Ausgangsspannungsbereich gilt fiir & = 0° nach wie vor

3
Upn < \/;UN,ll,rms . (740)

Die in Abb. 7.24 gezeigte Regelstruktur ist auch fiir das Drei-Schalter-System
einsetzbar. Die Ansteuersignale der Schalter sind dann iiber ODER-Verkniipfung
der Schaltsignale der Transistoren des zugeordneten Briickenzweiges der Sechs-
Schalter-Variante zu bilden.
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Hybrider Tiefsetz-PFC-Gleichrichter mit Injektion einer Stromharmo-
nischen dreifacher Netzfrequenz (Swiss Rectifier)

Alternativ zur direkten Steuerung der Strombildung einer Dreiphasen-
Diodenbriicke kann die Realisierung eines Dreiphasen-PFC-Gleichrichters auch
nach dem in Kap. 7.8.4.1 fiir Hochsetzsteller beschriebenen Konzept der Injektion
einer Stromharmonischen dreifacher Netzfrequenz erfolgen. Es sind dann einzig
die beiden DC/DC-Hochsetzsteller der Schaltung nach Abb. 7.12 durch Tiefsetz-
steller zu ersetzen. Die resultierende Schaltung ist in Abb. 7.27a gezeigt. Nach
Kenntnis der Autoren wurde dieses System, vermutlich aufgrund der allgemei-
nen Konzentration der Forschung auf Systeme mit Hochsetzsteller-Charakteristik
bisher in der Literatur noch nicht beschrieben. Im Weiteren wird die Schaltungs-
topologie daher als SWISS Rectifier bezeichnet.

Im Gegensatz zu den Schaltungen nach Kap. 7.8.4.2 und Kap. 7.8.4.2 wer-
den die Dioden nicht pulsfrequent kommutiert, entsprechend kénnen die Durch-
lassverluste durch Einsatz von Bauelementen mit geringem Durchlassspannungs-
abfall verringert werden; die dann hohere Sperrverzugszeit ist hier problemlos
in Kauf zu nehmen. Die Stromriickfithrung erfolgt wieder iiber Vierquadranten-
schalter in die Phase jeweils kleinsten Spannungsbetrages. Hier ist anzumerken,
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Abb. 7.27: a) Grundstruktur des Leistungsteils des SWISS Rectifier. b) Ersatzschaltbild
des aktiven Systemteils bei lokaler Mittelung der Systemgrossen und ugN > UpN > UeN -
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dass auch mittels eines passiven Injektionsnetzwerks eine Stromriickfithrung al-
lerdings nur in alle drei Phasen moglich wére. Ein derartiges System wurde in [15]
vorgeschlagen und ist, wie in Kap. 7.8.4.1 erwéhnt, auch fiir Hochsetzstellersyste-
me bekannt. Aufgrund der Baugrosse des Injektionsnetzwerks und des hoheren
Injektionsstroms wird dieses Konzept hier jedoch nicht weiter betrachtet.

Fiir den Nachweis der sinusformigen Regelbarkeit der Netzstrome wird wieder
ein 60°-Intervall der Netzperiode mit u,y > upy > uey bzw. oy = (0°,60°)
betrachtet. Der in diesem Netzausschnitt aktive Schaltungsteil ist in Abb. 7.27b
gezeigt.

Durch das Gleichrichtersystem soll ein symmetrischer dreiphasiger ohmscher
Verbraucher mit einem Phasenleitwert G* reprisentiert werden. Entsprechend
hat fiir die lokalen Mittelwerte der (pulsfrequent diskontinuierlichen) Eingangs-
strome

ia = G*uaN
gg == G*ub]\/ (741)
EE = G*UCN

zu gelten. Fiir den durch den Tiefsetzsteller einzupréagenden Sollwert I* des Aus-
gangsstromes folgt dann unter Annahme eines symmetrischen Dreiphasennetzes

72
= §G*5—N (7.42)

2 s

(Uy bezeichnet die Phasenspannungsamplitude, Upn, die Ausgangsspannung). Fiir
die weiteren Uberlegungen soll ein idealer Ausgangsstromregler und damit i =
I = I* angenommen werden. Die Strome in den Phasen a und ¢ werden {iber
entsprechende Taktung von S, und S_ eingeprigt,

Oé+[ = ga y a_l = —7/-5 s (743)

wobei fiir die Tastverhéltnisse mit (7.41), (7.42) und (7.43)

2U,, 20U,
a ] ==-Llu,y und a I =—="Lu.n (7.44)
3U% 3UZ

gilt. Unter Beriicksichtigung der Stromverzweigung im Schaltungsknoten Y und
von i, + iy + i, = 0 bzw. iz + i + iz = 0 resultiert dann der Injektionsstrom

iy=0—-a )l -1 —ay)]=i;+i=—i5 . (7.45)

Es wird also der korrekte Strom in die dritte Phase (hier Phase b) eingepragt.
Fiir die Bildung der Ausgangsspannung ist

Uxz = Ay Ug N + (1 - Oé_|_) UpN — (a_ucN + (1 - Oé_) ubN) (746)
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massgebend. Nach Vereinfachung folgt
Uxy = QyUgy — Q_Ugp (7.47)
und nach Multiplikation von (7.47) mit I,
lUxzl = iqUap +icticy =P =P, (7.48)

resultiert die Momentanleistung p, welche entsprechend der Annahme einer sym-
metrischen ohmschen Belastung des Netzes einen konstanten Wert p = P auf-
weist. Demgemaéss wird bei konstantem Strom [ auch eine konstante Spannung
Uy, und damit aufgrund von @y, = 0 eine konstante Ausgangsspannung ,, = U,,
gebildet.

Fiir die vorgehende Ableitung wurde fiir den der Betrieb des Systems rein
ohmsches Grundschwingungsnetzverhalten

® = 0° (7.49)

angenommen [siehe (7.41)]. Der Ausgangsspannungsbereich ist dann durch den
Minimalwert der sechspulsigen Ausgangsspannung der Diodenbriicke nach oben
beschrénkt
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Abb. 7.28: Struktur der Regelung des SWISS Rectifier mit dusserer (iberlagerter) Aus-
gangsspannungsregelung [Regler K7 (s)] und innerer (unterlagerter) Regelung des Aus-
gangsspeisestromes i [Regler K1(s)] und Vorsteuerung der Ausgangsspannung. Die zur
Regelung von i erforderliche Spannung wird durch entsprechende pulsbreitenmodulierte
Ansteuerung von S4 und S— derart gebildet, dass die lokalen Mittelwerte der dann in
den beiden die positive und die negative Schiene p bzw. n speisenden Dioden auftre-
tenden schaltfrequent pulsierende Strome einen, den zugeordneten Phasenspannungen
proportionalen Verlauf zeigen. Durch die Sektorerkennung (Sector Detection) wird in-
nerhalb von 60°-breiten Intervallen der Netzperiode jeweils der mit der Phase kleinsten
Betrages des Spannungsmomentanwerts verbundene Vierquadrantenschalter durchge-
schaltet und so der Strom iy in diese Phase injiziert.
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3
Upn < \/;UN,ll,rms (750)

und damit ident mit jenem fiir den Active Six-Switch Buck-Type PFC Rec-
tifier. Wie eine ndhere Analyse zeigt, ist {iber entsprechende Ansteuerung der
Leistungshalbleiter, d.h. bei Pulsbetrieb auch der Injektionsschalter, auch eine
Phasenverschiebung @ = (—30°,30°) des Eingangsstromes gegeniiber der Ein-
gangsspannung einstellbar. Aus Griinden der Kiirze soll hier auf diesen praktisch
wenig bedeutenden Fall jedoch nicht ndher eingegangen werden.

Eine mogliche Ausfithrung der Regelschaltung des Systems, mit iiberlager-
tem Ausgangsspannungsregler Ky (s) und unterlagertem Ausgangsstromregler
Ki(s) ist in Abb. 7.28 gezeigt. Durch den Stromregler wird letztlich die den
Strom ¢ treibende Spannung @y definiert, wobei vorteilhaft eine Vorsteuerung
der Ausgangsspannung u;, = U vorgenommen wird. Die Einstellung von uxz
erfolgt iiber entsprechende Wahl des Aussteuergrads der Pulsbreitenmodulation
der Transistoren S} und S_ [siehe (7.43)]. Als Modulationsfunktionen werden da-
bei die (normierten) Spannungen uzy und u;y herangezogen (sieche Abb. 7.28).

Die Pulsbreitenmodulation von S, und S_ kann gleichphasig oder gegen-
phasig erfolgen. Fiir gleichphasige Tragersignale up, und up_ wird die schalt-
frequente Schwankung von iy minimiert, allerdings tritt ein maximaler Rippel
des Ausgangsstromes auf. Fiir gegenphasige Tragersignale resultiert ein minima-
ler Ausgangsstromrippel, jedoch ein maximaler Rippel von ¢y, welcher bei der
Auslegung der eingangsseitigen Filterkondensatoren C'r zu beriicksichtigen ist.

Anzumerken ist, dass ein hybrider 3" Harmonic Injection PFC Recti-
fier auch durch Kombination eines Active-Filter-Type 3" Harmonic Injection
PFC Rectifer und einer einfachen DC/DC-Tiefsetzstellerstufe gebildet werden

X% 4

O 0T o

Abb.7.29: Kombination eines Active-Filter-Type 3'% Harmonic Current Injection
PFC' Rectifier und eines DC/DC-Tiefsetzstellers zu einem aktiven Tiefsetz-PFC-
Gleichrichtersystem. Das System ist durch eine minimale Zahl von Leistungshalblei-
tern im Hauptstrompfad und durch einen nur niederfrequent (mit dreifacher Netzfre-
quenz) variierende Gleichtaktspannung des Ausgangs gekennzeichnet. Vorteilhaft wird
der DC/DC-Konverter durch phasenversetzte Parallelschaltung mehrerer Teilsysteme
realisiert.
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kann (siehe Abb. 7.29). Die z.B. auf konstanten Ausgangsstrom oder konstan-
te Ausgangsspannung geregelte Tiefsetzstellerstufe stellt dann unabhéngig von
der Sechspulsigkeit der Spannung uz; eine konstante Ausgangsleistung sicher.
Vorteilhaft liegt dann nur mehr ein Leistungstransistor im Hauptstrompfad,
d.h. es treten insbesondere bei hohen Ausgangsspannungen, d.h. beu relativ
kurzen Freilaufdauern, geringere Durchlassverluste auf. Weiters ist die nega-
tive Ausgangs-Gleichspannungsklemme stets {iber eine der Dioden der unteren
Briickenhilfte des Diodengleichrichters mit dem Netz verbunden. Es tritt al-
so keine schaltfrequente Gleichtaktspannung des Ausgangs auf. Der Gleichtakt-
EMV-Filteraufwand kann somit verringert werden, bzw. sind nur mehr die pa-
rasitdren Kapazitdten der Leistungshalbleiter gegeniiber dem Kiihlkorper fiir
die Gleichtakt-Stéraussendung verantwortlich (vergleiche entsprechende Uber-
legungen zu Hochsetz-PFC-Gleichrichtersystemen in [56]).

Diskussion

Die Netzstromeinpriagung der vorstehend betrachteten PFC-Gleichrichter-
systeme erfolgt nach dem Stand der Technik ausschliesslich indirekt, d.h.
durch Pulsbreitenmodulation des geregelten Ausgangsstromes. Im Gegensatz zu
Hochsetz-PFC-Gleichrichterschaltungen (siehe Kap. 7.8.4.1) sind daher auf dem
Injektionskonzept basierende Konzepte und direkt aktive Systeme als hinsichtlich
der erreichbaren Netzstromqualitit gleichwertig zu sehen.

Fiir die in Kap. 7.8.6.3 gegebene vergleichende Gegeniiberstellung werden
daher beide Konzepte, d.h. der Active Six-Switch Buck-Type PFC Rectifier und
der Swiss Rectifier beriicksichtigt. Der Active Three-Switch Buck-Type PFC
Rectifier wird aufgrund der héheren Leitverluste im Vergleich zum Six-Switch-
System und der ungiinstigeren Verlustverteilung weggelassen.

7.8.4.3 Systeme mit Hoch- und Tiefsetzsteller-Charakteristik

Wie Abb. 7.4 zeigt, schliesst der Ausgangsspannungsbereich von Hochsetz-PFC-
Gleichrichtersystemen nicht unmittelbar an jenen der Tiefsetzstellerschaltungen
an. Spannungen im Bereich

3
iUN,ll,rms < Upn < \/iUN,ll,rms (751)

kéonnen daher nur durch einen Tiefsetz-PFC-Gleichrichter mit nachgeschal-
tetem DC/DC-Hochsetzsteller oder iiber Kombination eines Hochsetz-PFC-
Gleichrichters mit einem nachgeordneten DC/DC-Tiefsetzsteller gebildet wer-
den.

Eine mogliche Realisierung eines derartigen DC/DC-Konvertersystem ist in
Abb. 7.30 gezeigt. Das bidirektionale, d.h. abhingig von der Energieflussrich-
tung als Hochsetz- oder Tiefsetzsteller einsetzbare System ist fiir eine Aus-
gangsleistung von 10 kW und eine Spannungsiibersetzung von U; = 350V auf
Uy =0V ...350V ausgelegt und weist drei phasenversetzt getaktete Teilsysteme
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Abb. 7.30: a) Schaltungsstruktur eines (bidirektionalen) 6 kW Triangular Current Mo-
de (TCM) Zero Voltage Switching (ZVS) Buck-Type DC/DC Converter. Das System
wird durch drei phasenversetzt getaktete Teilsysteme gebildet. b) Ultra-effizienter und
ultra-kompakter Hardware-Demonstrator mit einer Nennpunkteffizienz von n = 99%
und einer Leistungsdichte von p = 18.5 kW/de. Spezifikationen: Eingangsnennspan-
nung: Upy, = 350 V, Ausgangsspannungsbereich Uan, = 0 V...350 V, Ausgangsnennlei-
stung Py = 10 kW (max. Ausgangsstrom 30 A), Schaltfrequenz jeder Stufe bei Nennlast
und Uap =230 V: fp =48 kHz.

auf. Der diskontinuierliche Betrieb der Teilsysteme [72] erlaubt Schaltverluste
zu eliminieren bzw. eine hohe Taktfrequenz von fp = 48kHz zu wihlen. Es
kann somit eine sehr hohe Effizienz von n = 99% und eine Leistungsdichte von
p=18.5kW/dm® erreicht werden.

Alternativ zur expliziten Anordnung eines DC/DC-Konverters konnte eine
DC/DC-Hochsetz-Konverterstufe auch in den Ausgangsteil eines Tiefsetz-PFC-
Gleichrichtersystems integriert werden; die Ausgangsinduktivitdt kann dann un-
mittelbar auch als Hochsetzsteller-Induktivitdt herangezogen werden [73, 74].

7.8.5 Dimensionierung der Leistungshalbleiter und EMV-Filterung

Um eine praktische Realisierung der vorstehend beschriebenen Schaltungen zu
unterstiitzen, werden nachfolgend kurz die Strom- und Spannungsbeanspruchun-
gen der in Kap. 7.8.4.1 und Kap. 7.8.4.2 ausgewéhlten Systeme zusammenge-
stellt. Weiters wird die Grundstruktur des netzseitig vorzuschaltenden EMV-
Filters mit Fokus auf die Gleichtaktfilterung diskutiert.
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Abb. 7.31: Schaltungstopologien und Strombeanspruchungen der Hauptkomponenten
des Leistungsteils ausgewdhlter aktiver Hochsetz-PFC-Gleichrichtersysteme. a) Active
Siz-Switch Boost-Type PFC' Rectifier (siehe Abb. 7.21b), b) A-Switch Rectifier (siche
Abb. 7.15a) und ¢) VIENNA Rectifier (siehe Abb. 7.17a). Die Nenn-Sperrspannungsbe-
anspruchung der Leistungshalbleiter ist gleich der DC-Ausgangsspannung und fiir die
Leistungstransistoren und deren anti-parallele Dioden des VIENNA Rectifier in c) gleich
der halben DC-Ausgangsspannung.
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Abb. 7.32: Schaltungstopologien und Strombeanspruchungen der Hauptkomponenten
des Leistungsteils ausgewdhlter aktiver Tiefsetz-PFC-Gleichrichtersysteme. a) Acti-
ve Siz-Switch Buck-Type PFC Rectifier (siehe Abb. 7.23a), b) SWISS Rectifier (siehe
Abb. 7.27a), und c) Active-Filter-Type 3" Harmonic Current Injection PFC Rectifier
(siehe Abb. 7.14a). Die Nenn-Sperrspannungsbeanspruchung der Leistungshalbleiter ist
gleich der Amplitude der verketteten Netzspannung.
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7.8.5.1 Dimensionierung der Leistungshalbleiter

Die Strombeanspruchungen der Leistungshalbleiter eines PFC-Gleichrichter-
systems werden vielfach mittels Simulation fiir einen definierten Betriebspunkt
ermittelt. Alternativ kann eine Berechnung mit guter Genauigkeit auch rein ana-
lytisch erfolgen. Es resultieren dann einfache mathematische Ausdriicke, welche
iiber den gesamten Betriebsbereich giiltig sind und somit eine ausgezeichnete
Grundlage fiir die Analyse der Bauelementebeanspruchungen bzw. der Verluste
fiir verschiedene Lastpunkte oder Ein- und/oder Ausgangsspannungen bilden.

Ausgangspunkt der Berechnung sind die relativen Einschaltzeiten der Lei-
stungshalbleiter, welche bei bekanntem Modulationsverfahren fiir die gesamte
Netzperiode direkt analytisch angegeben werden kénnen. Verbleibender Parame-
ter ist der Modulationsindex M, der die Amplitude des AC-seitig zu erzeugenden
Dreiphasenspannungs- oder -stromsystems und die DC-Ausgangsspannung bzw.
den DC Ausgangsstrom ins Verhéltnis setzt,

A

U I
M= M= (7.52)
U I

(UU ~ Uy bezeichnet die Amplitude der Phasenspannungs-Grundschwingung
am Gleichrichtereingang eines Hochsetzstellersystems, Iy die Amplitude der
Phasenstrom-Grundschwingung am Gleichrichtereingang eines Tiefsetzstellersy-
stems). Mit der relativen Einschaltzeit und dem Eingangsstrom (fiir Hochsetz-
Konverter) bzw. dem Ausgangsstrom (fiir Tiefsetz-Konverter) ist die lokale
Stromfithrung der Leistungshalbleiter definiert, und es kénnen durch Mitte-
lung iiber eine Pulsperiode lokale Mittelwerte berechnet werden, auf deren Ba-
sis anschliessend durch Mittelung {iber eine Netzperiode die eigentlich inter-
essierenden globalen Mittel- und Effektivwerte der Bauelementestrome ermit-
telt werden [75]. Die hierbei fiir die einzelnen Schaltungen resultierenden For-
meln sind in Abb. 7.31 und Abb. 7.32 gemeinsam mit den Werten der Nenn-
Sperrspannungsbeanspruchung angegeben.

7.8.5.2 Gegentakt- und Gleichtakt-EMYV-Filter

Die Eingangsinduktivitdten der in den vorgehenden Abschnitten diskutierten
Hochsetz-PFC-Gleichrichtersysteme sind wie die Eingangsfilterkondensatoren
der Systeme mit Tiefsetzsteller-Charakteristik als erste Stufe eines netzseitig
vorgeschalteten mehrstufigen EMV-Filters zu sehen. Durch dieses Filter wird
die Storaussendung soweit verringert, dass die Vorschriften beziiglich leitungsge-
bundener Storaussendung im Frequenzbereich 150kHz...30 MHz (z.B. CISPR
11) eingehalten werden. Gegebenenfalls ist auch gleichspannungsseitig ein EMV-
Filter erforderlich [76,77], welches hier jedoch aus Griinden der Kiirze nicht niher
behandelt wird.

Dreiphasen-Gleichrichterschaltungen weisen prinzipbedingt eine Gleichtakt-
spannung zwischen dem Ausgangsspannungsmittelpunkt und FErde auf. Die
Verhiéltnisse fiir eine passive Gleichrichterschaltung mit AC-seitiger Indukti-
vitdt sind in Abb. 7.33a dargestellt. Fiir aktive Gleichrichterschaltungen zeigt
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die Gleichtaktspannung einen pulsfrequenten Verlauf (siehe Abb. 7.33b und ¢),
womit iiber parasitdre Erdkapazitiaten Gleichtakt-Storstrome resultieren.

Fiir voll aktive Hochsetzstellersysteme, z.B. den VIENNA Rectifier, begriindet
sich die Gleichtaktspannung unmittelbar damit, dass sich die zur Stromein-
pragung verwendeten Spannungen (ausser fiir den Schaltzustand szp = sz =
Sem = 1) im Zeitaugenblick i. Allg. nicht zu Null ergénzen. Wie in Kap. 7.8.3.1
fiir den Y-Rectifier gezeigt, tritt damit zwischen dem Ausgangsspannungsmittel-
punkt und dem (geerdeten) Netzsternpunkt eine Gleichtaktspannung

auf,
Ucym = Ucpm + UCM,~ » (7.54)
400
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>
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4
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Abb. 7.33: Zeitverlauf der Gleichtaktspannung des Ausgangs dreiphasiger Gleichrich-
tersysteme (Spannung zwischen Ausgangsspannungsmittelpunkt und geerdetem Netz-
sternpunkt). a) Passiver Diodengleichrichter mit gleichspannungsseitiger Glittungsin-
duktivitat (siehe Abb. 7.2b). b) VIENNA Rectifier (siehe Abb. 7.17a). ¢) Active Siz-S-
witch Buck-Type PFC Rectifier (siehe Abb. 7.23a).
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welche gegebenenfalls eine niederfrequente Komponente ¢y, in jedem Fall je-
doch eine schaltfrequente Komponente ucps . beinhaltet (siehe fiir den VIENNA
Rectifier auch [56], Fig. 3.4 and Fig 5.73). Eine Filterung von ucps . kann nun
einfach dadurch erfolgen, dass M iiber einen Kondensator Ccas s mit einem
durch Filterkondensatoren in Sternschaltung gebildeten (Erdpotential représen-
tierenden) kiinstlichen Sternpunkt N’ verbunden und eine Gleichtaktindukti-
vitdt Learn in Serie zu den Hochsetzsteller-Induktivitdten gelegt wird (siehe
Abb. 7.34a). Eine niederfrequente Potentialinderung von M wird dadurch nicht
behindert. Weiters treten im Gegensatz zur Anordnung von Filterkondensatoren
gegen Erde keine Ableitstrome auf. Fiir die Filterung der zufolge parasitéarer Kop-
pelkapazititen der Leistungshalbleiter gegeniiber dem Kiihlkorper auftretenden
Storstrome ist dann netzseitig eine weitere Gleichtakt-Filterstufe vorzusehen [56].

Fiir voll aktive Tiefsetz-PFC-Gleichrichtersysteme werden fiir die Ausgangs-
spannungsbildung und die Verteilung des Ausgangsstromes auf die Netzphasen
innerhalb jeder Pulsperiode zwei Netz-Aussenleiterspannungen an den Gleich-
richterausgang geschaltet, womit wieder ein pulsfrequenter Gleichtaktspannungs-
anteil ucyy ~ auftritt. (Eine Gleichtaktspannung wéhrend der Freilaufphase kann
durch symmetrisches Aufteilen der Ausgangsinduktivitiat auf die positive und ne-
gative Ausgangsspannungsschiene vermieden werden.) Zur Filterung von ucas ~
ist vorteilhaft wieder das vorstehend fiir Hochsetzsteller beschriebene Konzept
heranzuziehen, wobei die Gleichtaktinduktivitdt nun jedoch DC-seitig anzuord-
nen ist (siehe Abb. 7.34b).

Fiir die Ermittlung des, fiir die Auslegung der Gegentaktfilterung massgebli-
chen, schaltfrequenten Anteils der Gegentaktspannung ist fiir Hochsetzstellersy-
steme die Eingangsstrombildung zu betrachten. Z.B. gilt fiir Phase a

diy,
LE = UgN — (uaM + UC’M) = UgN — UgN (755)
= UgN — ﬂaN — UgN,~ , (756)

wobei sich der Phasenstrom aus einem grundfrequenten Anteil und einem schalt-
frequenten Anteil zusammensetzt,

o = la + G (7.57)
bzw. die Stromgrundschwingung i, geméss

dig
Lé = UgN — l_L(—lN (758)
gebildet wird, womit der durch Gegentaktfilterung zu unterdriickende

Spannungs- bzw. Stromanteil zu

L — = UgN,~ = UDM,~ (759)

resultiert. Die Filterung von wpp . erfolgt iiber die Hochsetzsteller-
Induktivitédten und zwischen den Phasen liegende Filterkondensatoren Cpyy 1,
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Abb. 7.34: Beispiel der Struktur des EMYV-Filters eines a) Active Boost-Type PFC
Rectifier System (VIENNA Rectifier, siehe Abb. 7.17a) und eines b) Active Siz-Switch
Buck-Type PFC Rectifier (siche Abb. 7.23a). In kommerziellen EMV-Filtern werden
am netzseitigen Fingang typisch Filterkondensatoren eingesetzt, die in Verbindung mit
der inneren Netzimpedanz Zy (welche zur Begrenzung von Kurzschlussstromen viel-
fach absichtlich erhéht wird) eine weitere Filterstufe bilden. Uberstromschutzelemente
(Sicherungen), Uberspannungsbegrenzungen, Entladewiderstinde und der Vorladekreis
zum Aufbau der Ausgangsspannung bei Inbetriebnahme sind nicht dargestellt. Anmer-
kung: Optional konnen die Gleichtaktkondensatorstufen auch mit den Gegentakt-Fil-
terkondensatoren kombiniert werden; es ist dann nur ein Y-Kondensator zwischen dem
Sternpunkt der Gegentakt-Kondensatoren und Erde anzuordnen.

wobei typischerweise wieder zwei Filterstufen vorzusehen sind (siche Abb. 7.34a).
Weiters sind mit Riicksicht auf die regelungstechnische Stabilitdt des Systems
Déampfungselemente fiir eine Verringerung der Resonanziiberhohungen des Fil-
ters anzuordnen [78], durch welche auch eine Anregung des Filters durch Ober-
schwingungen der Netzspannung verhindert wird.

Fiir Tiefsetzstellersysteme ist die Gegentaktstorung durch den pulsfrequenten
Anteil der Gleichrichtereingangsstrome bedingt und wird iiber die Eingangsfil-
terkondensatoren Cr und vorgeschaltete Filterinduktivitdten Lpy;1 bzw. eine
vorgeschaltete zweite Filterstufe gedampft.

Hinsichtlich des Bauvolumens des EMV-Filters ist allgemein anzumerken,
dass durch Pulsbreitenmodulation z.B. fiir Hochsetzstellersysteme eine konstante
Spannung spektral zerlegt, d.h. in einen netzfrequenten Grundschwingungsanteil
und Harmonische (mit Seitenbéndern) bei Vielfachen der Schaltfrequenz aufge-
spalten wird. Fiir die Einpridgung des Netzstromes wird hierbei nur die Grund-
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schwingung genutzt, d.h. die schaltfrequenten Harmonischen miissen durch ein
EMV-Filter unterdriickt werden. Da der Oberschwingungsanteil, d.h. letztlich die
Differenz zwischen konstanter Ausgangsspannung U, und dem eigentlich zu bil-
denden niederfrequenten Spannungsanteil (Grundschwingungsanteil), z.B. gy,
ahnliche Effektivwerte aufweisen und das EMV-Filter den Eingangsstrom des
Konverters zu fithren hat, ist aus Sicht der Bauleistung jedenfalls ein massgebli-
cher Anteil des EMV-Filters am Konvertervolumen zu erwarten. Dies wird durch
praktisch realisierte Systeme bestétigt, welche ein Bauvolumen des EMV-Filters
von typ. 30% to 50% des gesamten Konverters aufweisen (Abb. 7.21a). Weiters
sei darauf hingewiesen, dass gestiitzt auf die vorstehend beschriebene spektrale
Aufspaltung der Spannung eine Berechnung der erforderlichen Filterdampfung
sehr einfach analytisch erfolgen kann [79-81].
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7.8.6 Vergleichende Gegeniiberstellung

In den vorgehenden Abschnitten wurden die fiir einen industriellen Einsatz
in Frage kommenden Hoch- und Tiefsetz-PFC-Gleichrichtersysteme identifiziert
und kurz diskutiert. Um die Vor- und Nachteile der einzelnen Konzepte deutlich
zu machen bzw. die Auswahl einer Schaltung fiir eine konkrete Anwendung zu
erleichtern, wird nachfolgend eine vergleichende Gegeniiberstellung ausgewéhl-
ter Systeme hinsichtlich Effizienz, Bauvolumen und Realisierungsaufwand und
damit letztlich der Realisierungskosten gegeben.

Die Kennwerte werden dabei ausgehend von, fiir jede Systemart gleichen Spe-
zifikationen berechnet:

Nennleistung P, = 10 kW,
Netzspannung Uy i yms = 400 V;

Ausgangsgleichspannung U, = 700V (Hochsetzsteller-Systeme), U, =
400V (Tiefsetzstellersysteme);

Leistungstransistoren: 1200V SiC-JFETs (Infineon/SiCED, in Kaskode-
Konfiguration, d.h. mit ,, Normally-Off“-Charakteristik);

Leistungsdioden: 1200V SiC-Schottky-Dioden  (Infineon, ThinQ2,
Kommutierungs- und Freilaufdioden), 1200V Si-EmCon4-Dioden (Infine-
on, Gleichrichterdioden des Swiss Rectifier);

Schaltfrequenz: fp = 48 kHz;

Thermische Randbedingungen: mittlere Sperrschichttemperatur der Halb-
leiter Ty 40 = 125°C, Kiihlkérpertemperatur Ts = 85°C, Umgebungstem-
peratur Ty = 45°;

DC-Ausgangskondensatoren: Elektrolytkondensatoren (B43501-Serie, EP-
COS), 400 V Kondensatoren fiir die Hochsetzsteller-Systeme (zwei in Serie),
500V Kondensatoren fiir die Tiefsetzstellersysteme, Dimensionierung fiir
eine mittlere Zeit bis zum Eintreten eines Fehlers (Mean Time-To-Failure,
MTTF) von 50’000 h hinsichtlich der Belastung durch den Stromeffektiv-
wert, die angenommene Kondensatortemperatur betriagt 65°C;

Hochsetzsteller-Induktivitdten — (Hochsetzstellersysteme) —und — DC-
Induktivitdten  (Tiefsetzstellersysteme):  Pulverkernmaterial — (HF60,
Ringkerne, Magnetics, Induktivitdtsmodelle siehe [80]), auf schaltfre-
quenten Stromrippel (Spitze-zu-Spitze) AiLﬁpp/IAN = Aip,/I = 20%
dimensioniert;

AC-Filterkondensatoren (Tiefsetzstellersysteme):  Folienkondensatoren
(MKP, 305V AC, X2, B3277x-Serie, EPCOS, Kondensatormodelle
sieche [80]), auf schaltfrequenten Spannungsrippel (Spitze-zu-Spitze)
Auc /Uy = 10% dimensioniert.
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Die Nennleistung von 10kW stellt einen fiir Stromversorgungen mit drei-
phasiger Speisung typischen Wert dar. Da die zu vergleichenden Hochsetzstel-
lerschaltungen Zwei- oder Dreipunktcharakteristik, d.h. Nenn-Sperrspannungs-
beanspruchungen von 700V oder 350V aufweisen, werden die Leistungstransi-
storen durch SiC-JFETSs realisiert. Dies erlaubt in beiden Féllen dieselbe Bau-
elementeart einzusetzen und in Verbindung mit SiC-Schottky Freilaufdioden
fiir beide Konverterarten eine relativ hohe Schaltfrequenz als Kompromiss zu
wéhlen (fiir das Sechs-Schalter-PFC-Gleichrichtersystem werden anstelle expli-
ziter Freilaufdioden die JFET-internen parasitdren Dioden genutzt). Alterna-
tiv wére eine Ausfithrung des Dreipunkt-Konverters (VIENNA Rectifier) mit
Si-Super-Junction-MOSFETs und der Zweipunkt-Konverter mit 1200 V IGBTs
moglich. Weiters finden SiC-JFETs auch fiir die Tiefsetzstellersysteme Einsatz,
welche eine mit Zweipunkt-Hochsetzsteller-Systemen vergleichbare Sperrspan-
nungsbelastung der Halbleiter zeigen. Einzig fiir den Swiss Rectifier wird die
Eingangsgleichrichtung im Sinne hohen Wirkungsgrades durch Si und nicht SiC
Dioden ausgefiihrt.

Im Zuge der Dimensionierung wird die benétigte Chipfliche der Halbleiter
basierend auf einem thermischen Modell eines typischen Halbleitermoduls (Eco-
noPACK, Infineon, [80]) und einer Kiihlertemperatur von Ts = 85°C so fest-
gelegt, sodass eine mittlere Sperrschichttemperatur von 774, = 125°C resul-
tiert. Zur Bestimmung der Halbleiterverluste werden die Leiteigenschaften (Wi-
derstand im eingeschalteten Zustand, Dioden Vorwérts-Charakteristik) und die
Schaltverluste ausgehend von Datenblatt- und Messwerten von kommerziellen
Komponenten [80] berechnet. Zusétzlich wird fiir die Auslegung der Halbleiter
die maximale Schwankung der Sperrschichttemperatur (mit Netzfrequenz) auf
Werte beschrinkt, welche, ausgehend von typischen Fehlerraten [82], eine mittle-
re Betriebszeit bis zum Eintreten eines Fehlers von 50’000 h erméglichen, wie dies
auch fiir die Dimensionierung der Elektrolytkondensatoren beriicksichtigt wird.

Anzumerken ist, dass die relativ hohe, fiir alle Leistungshalbleiter gleiche
Sperrschichttemperatur insbesondere aufgrund der eingesetzten unipolaren Bau-
elemente zwar eine hohe Ausnutzung garantiert, jedoch andererseits relativ hohe
Leitverluste bedingt. Um einen hohen Wirkungsgrad zu erreichen wéren also
vor allem fiir Komponenten mit hoher Strombeanspruchung grossere Halbleiter-
chipflichen einzusetzen bzw. tiefere Sperrschichttemperaturen zu wéhlen.
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7.8.6.1 Definition der Kennwerte

Um eine moglichst allgemein giiltige Aussage zu erreichen, werden fiir den Ver-
gleich der Systeme normierte, d.h. von der konkreten Dimensionierung weit-
gehend unabhéngige Kenngrossen herangezogen. Als Bezugsgrossen dienen die
Ausgangsleistung P, oder der Laststrom I,.

Mit Referenz auf [11] erfolgt die Charakterisierung des Halbleiteraufwandes
iiber die bezogene, fiktive Gesamtschaltleistung und die bezogenen Durchlass-
und Schaltverlusten.

Gesamte relative Transistor- und Diodenschaltleistung

Gesamte relative Transistorschaltleistung:

Zn US maz,n Z-S,max,n .

-1
= 7.60
Mg Po ) ( )
Gesamte relative Diodenschaltleistung:
— Zn UD mazn Z.D,max,n

(Usmazn UNd Upmar, kennzeichnen die maximale Nenn-Sperrspannungsbe-
anspruchung, s maz.n UNd 1D mesn, den Wert des Spitzenstromes des n-ten Bau-
elementes; pg und pp wurden in [11] zur Bewertung der Transistor- und Dioden-
ausnutzung definiert).

Gesamte relative Transistor- und Diodenleitverluste

Gesamte relative Transistorleitverluste:

_ Zn IS,Tms,n .

TC 7 ; (7.62)
Gesamte relative Diodenleitverluste:
I av rms,n
So = 2on D,[ g/rmsn (7.63)

Wie vorstehend erwahnt, wird fiir die Transistoren (SiC-JFETSs) die Halb-
leiterflache mit der Strombelastung bzw. Verlustleistung so skaliert, dass eine
gleiche (mittlere) Sperrschichttemperatur gegeben ist. Entsprechend steigen die
Leitverluste nur linear und nicht quadratisch mit der Strombeanspruchung.

Abhéngig davon, ob in der Schaltungstopologie eine diskrete SiC-Schottky-
Diode oder der Kanal des SiC-JFETs als Freilaufpfad verwendet wird, ist
als Kenngrosse fiir die relativen Diodenleitverluste entweder der entsprechende
Strommittelwert oder -effektivwert Ip 4uq/rms,n 211 verwenden.
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Gesamte relative Transistor- and Diodenschaltverluste

Die Schaltverluste werden basierend auf experimentell bestimmten Schaltver-
lustdaten aus [80] berechnet und linear als Funktion der geschalteten Spannung
und des geschalteten Stromes fiir eine Sperrschichttemperatur von 7; = 125°C
approximiert. Fiir die gesamten relativen Transistor- und Diodenschaltverluste
gilt

Ps py

TP = an% , (7.64)
Pp pn

5p = ani . (7.65)

Relatives umbhiillendes Volumen der Induktivititen und Kondensato-
ren

Hinsichtlich der passive Leistungskomponenten werden fiir Hochsetzsteller nur
die Hochsetzsteller-Induktivitidten (ausgefithrt mit Eisenpulverkernen) und die
Ausgangs-(Elektrolyt)-Kondensatoren und fiir die Tiefsetzstellerstrukturen nur
die Ausgangsinduktivitidten (ebenfalls ausgefithrt mit Eisenpulverkernen) und die
eingangsseitigen Filterkondensatoren (Folienkondensatoren X2-Typ) beriicksich-
tigt und durch das Bauvolumen (umgebende Rechteckbox) charakterisiert. Die
entsprechenden Kenngrossen sind wie folgt definiert

Induktivititen — p;' = % ; (7.66)

Kondensatoren pot = Z:}fc : (7.67)

o

Leitungsgebundene Gegentakt- und Gleichtakt-Stéraussendung

Die Beurteilung des EMV-Verhaltens bzw. des zur Erfiillung der Vorschriften
erforderlichen EMV-Filteraufwandes erfolgt fiir die Hochsetzstellersysteme iiber
die Gegentaktkomponente upy, und Gleichtaktkomponente uey, der Storspan-
nung am Eingang des Gleichrichterteils,

Unoise = UDM,~ +UucM~ - (768)

Die Gegentaktstorspannung upy wird dabei bezugnehmend auf [79] verein-
facht als Gesamteffektivwert der den schaltfrequenten Rippel des Stromes in
der Hochsetzsteller-Induktivitdt einer Phase bildenden Spannung berechnet

(uaN,rms ~ a&N,rms)

— 2 52 _
UDM,a,~,rms = \/uz_zN,rms — UGN yrms — WDM,~,rms (769)

(gezeigt am Beispiel der Phase a). Fiir die Gleichtaktspannung gilt
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Ucyp = —g (U(—IM + Uy + UEM) (770)
[siehe (7.4)], wobei M den (fiktiven) Mittelpunkt der Ausgangsspannung be-
zeichnet. Die Gleichtakt-Storspannung folgt dann nach Subtraktion des nieder-
frequenten Anteils @cps iiber

UCM,~rms = \/u%‘M,rms - ﬂ%'M,v"ms . (771)
Fiir die Tiefsetzsteller-PFC-Systeme gilt

1
Ucm = = (upN + UnN) ) (772)

2
bzw. wieder (7.71). Anstelle von upys~ [siehe (7.59)] wird hier der Effektivwert
des schaltfrequenten Anteils der diskontinuierlichen Eingangsstrome zur Berech-
nung der benétigten Gegentaktdampfung bzw. zur Bewertung des Gegentakt-
Filteraufwandes herangezogen
iDM,a,N,Tms = Z%,rms - g%mms ’ (773)
(gezeigt am Beispiel von Phase a). Die Storspannung kann dann durch Multipli-

kation mit dem Eingangswiderstand eines EMV-Messverstéarkers, welcher typisch
R = 50 {2 betrigt, berechnet werden.

Effizienz
Die Effizienz der Systeme wird iiber die relativen Verluste,
PL PN — PO 1 1— n
oY e _ T _1=_""T~1= 7.74
PO PO T] 17 77 ’ ( )
dargestellt, wobei neben den Verlusten der Leistungshalbleiter und Hauptlei-

stungskomponenten auch eine Hilfsversorgung (Mess- und Regelschaltungen,
Gate-Treiber, Liifter) von insgesamt P,,, = 30 W beriicksichtigt wird.

Volumen des Kiihlsystems

Ausgehend von den relativen Verlusten (1 — 7), dem Kennwert des Kiihlsystems
[83]

cgpr = Gts—a (7.75)
Vs

(Cooling System Performance Index; Gy, s—a bezeichnet die benotigte thermische
Leitfahigkeit (W/K) zwischen der Kiihleroberfliche und der Umgebung) und
einer gegebenen zuldssigen Temperaturdifferenz ATs_ 4) kann das Volumen des
erforderlichen Luftkiihlers (mit Liifter) geméss [84] zu
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Gihs—a P P,
Ve ths—a L

= 0SPI ~ AT._.C5PI > AT_.cspr LM (7.76)

berechnet werden. Fiir kommerzielle Kiihlerprofile ist dabei von typ.
CSPI = 5...7TW/(Kdm?) und fiir optimierte Kiihlerprofile von C'SPI =
12...15W/(Kdm?) auszugehen. Im vorliegenden Fall wird CSPI =
12W/(K dm?) angenommen.

7.8.6.2 Vergleich des Active Six-Switch Boost-Type PFC Rectifier,
des A-Switch Rectifier und des VIENNA Rectifier

In Abb. 7.35 ist basierend auf den in Kap. 7.8.6.1 definierten Kennwerten ein
Vergleich des Active Six-Switch Boost-Type Rectifier, des A-Switch Rectifier
und des VIENNA Rectifier gezeigt. Die Darstellung ist so gewéhlt, dass bei hoher
Systemperformance nur eine geringe Fliche {iberdeckt wird.

Alle Systeme zeigen einen #hnlichen Gesamtchipflachenbedarf, ndherungs-
weise gleiche relative Verluste und n&herungsweise gleiche Gegentakt- und
Gleichtakt-Storpegel und erlauben eine Fortsetzung des Betriebes bei Ausfall
einer Netzphase. Als wesentlicher Vorteil der Dreipukt-Charakteristik des VIEN-
NA Rectifier wird das gegeniiber den Zweipunktstrukturen wesentlich geringere
Bauvolumen der Hochsetzsteller-Induktivitédten deutlich. Hinsichtlich des Bau-
volumens der Ausgangskapazitit ist nur ein geringer Unterschied der Systeme
gegeben, da aufgrund der relativ hohen Ausgangsspannung von U,, = 700V in
jedem Fall eine Serienschaltung von zwei Elektrolytkondensatoren einzusetzen
ist bzw. ein Mittenabgriff der Kondensatoren verfiigbar ist und fiir die Zwei- und
Dreipunktkonverter é&hnliche Effektivwerte der Kondensatorstréme auftreten.

Zusammenfassend zeichnet sich der Active Six-Switch Boost-Type PFC Rec-
tifier durch eine sehr einfache Struktur des Leistungsteils und der VIENNA Rec-
tifier durch ein relativ geringes Bauvolumen bzw. eine hohe Leistungsdichte
aus. Weiters ist fiir den VIENNA Rectifier (wie auch fiir den A-Switch Recti-
fier) keine Moglichkeit eines Briickenkurzschlusses bei Fehlsteuerung gegeben,
und es kénnen auch Leistungstransistoren mit relativ langsamer parasitérer anti-
paralleler Diode eingesetzt werden.

Der hinsichtlich Schaltungsstruktur und Steuerung relativ komplexe A-Switch
Rectifier ist demgegeniiber nur dann zu rechtfertigen, wenn eine Dreipunkttopo-
logie aufgrund einer relativ geringen Netzspannung keine wesentlichen Vorteile
bietet oder bereits aufgrund der Schaltungsstruktur und nicht nur iiber eine ent-
sprechende Steuerung eine Riickspeisung von Energie in das Netz unterbunden
werden soll. Stromversorgungen in Flugzeugen konnen hier als Beispiel dienen.
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Abb. 7.35: Vergleichende Gegeniiberstellung von Hochsetz-PFC-Gleichrichtersyste-
men, in Form des Active Siz-Switch Boost-Type PFC Rectifier nach Abb. 7.21b und
des VIENNA Rectifier nach Abb. 7.17a. Die Charakteristik des A-Switch Rectifier ist
strichliert eingetragen. (Fiir den VIENNA Rectifier und A-Switch Rectifier werden SiC-
Schottky-Freilaufdioden angenommen, wohingegen fiir den Active Siz-Switch Boost-Ty-
pe Rectifier die internen Freilaufdioden der SiC-JFETs (keine SiC-Schottky-Dioden)
verwendet werden. Dementsprechend treten nur fir den Active Siz-Switch Boost-Type
PFC Rectifier nicht vernachlissigbare Diodenschaltverluste op auf).

7.8.6.3 Vergleich des Active Six-Switch Buck-Type PFC Rectifier
und des Swiss Rectifier

In Abb. 7.36 ist ein konventioneller Active Six-Switch Buck-Type PFC Rectifier
nach Abb. 7.23(a) einem Swiss Rectifier nach Abb. 7.27 gegeniibergestellt.

Beide Systeme zeigen beziiglich des Gesamtchipflichenbedarfs, der Bauvolu-
mina der passiven Komponenten, des Wirkungsgrades und der EMV-Storaussen-
dung nur sehr geringe Unterschiede. Eine Erhohung der Effizienz wéire fiir den
Active Six-Switch Buck-Type PFC Rectifier einfach iiber Einsatz einer expliziten
Freilaufdiode moglich. Fiir den Swiss Rectifier ist eine Reduktion der Zahl der
im Strompfad liegenden Leistungshalbleiter durch Modifikation der Schaltungs-
struktur entsprechend Abb. 7.29 moglich. Weiters kénnten fiir die nur netzfre-
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quent kommutierten Injektionsschalter alternativ zu SiC-JFETSs anti-parallel ge-
schaltete Reverse Blocking (RB)-IGBTs mit geringem Vorwirtsspannungsabfall

Einsatz finden.

Zusammenfassend ist als Hauptvorteil des Swiss Rectifier nicht eine hohere
Performance sondern die einem DC/DC-Konverter dhnlichere Schaltungsstruk-
tur zu sehen. Das Grundverstdndnis der Funktion eines passiven Diodengleich-
richters — der Eingangsstufe des Systems — ist ausreichend um insgesamt einen
Dreiphasen-PFC-Gleichrichter mit sinusférmigem Eingangsstrom und geregel-
ter Ausgangsspannung zu realisieren. Insbesondere ist kein (raumzeigerbasiertes)
Modulationsverfahren zu implementieren, welches bei erstmaliger Beschéftigung

mit Dreiphasensystemen vielfach Schwierigkeiten bereitet.

— Six-Switch A
Buck-Type . (mm?) B
Rectifier Hs Hp
— Swiss Rectifier ) )

7:10° 5,10°
() ()
pc’t
(dBuv) (cm3/kW)

(dBpV) | (cm¥/kW)
-n
(%)

Abb. 7.36: Vergleichende Gegentiberstellung von Tiefsetz-PFC-Gleichrichtersystemen,
in Form des Active Siz-Switch Buck-Type PFC Rectifier nach Abb. 7.23(d) und des
SWISS Rectifer nach Abb. 7.27. Fir die Freilaufdioden werden SiC-Schottky-Dioden

verwendet. Deshalb kénnen die Diodenschaltverluste in erster Ndaherung vernachlissigt

werden, dp =~ 0.
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7.8.7 Schlussfolgerungen

Wie in der vorliegenden Arbeit gezeigt, ist eine Dreiphasen-PFC-
Gleichrichterfunktion, neben einer phasenmodularen Ausfithrung

1. iiber direkte Steuerung des Leitzustandes eines Dreiphasen-
Diodengleichrichters durch integrierte Leistungstransistoren oder parallele
Steuerzweige mit aktiven Halbleitern, d.h. in Form aktiver Gleichrichter
oder

2. durch DC-seitige Formung des Ausgangsstromes einer Dreiphasen-
Diodenbriicke und Riickfithrung einer Stromdifferenz jeweils in die bei kon-
ventioneller Diodengleichrichtung nicht stromfiihrende Phase, also in Form
hybrider Gleichrichter mit Injektion einer Stromharmonischen mit dreifa-
cher Netzfrequenz

realisierbar. Diesen Grundkonzepten folgend sind direkt dreiphasige Gleich-
richterschaltungen mit Hoch- oder Tiefsetzsteller-Charakteristik ausfithrbar, wo-
bei die Schaltungen (eingangsseitig) vorteilhaft Briickentopologie mit Phasen-
zweigen gleicher Struktur und insgesamt Briickensymmetrie zeigen.

Fiir beide Schaltungskategorien wurde iiber die letzten beiden Dekaden eine
Vielzahl von Schaltungsvorschlégen publiziert. Nach Meinung der Autoren sind
allerdings fiir einen industriellen Einsatz aus der Gruppe der Hochsetzstellersy-
steme nur der konventionelle (bidirektionale) Active Six-Switch Boost-Type PFC
Rectifier und der VIENNA Rectifier und seitens der Systeme mit Tiefsetzsteller-
Charakteristik ebenfalls nur der Active Six-Switch Buck-Type PFC Rectifier
und der in diesem Beitrag vorgeschlagene Swiss Rectifier von Interesse. Ande-
re Schaltungskonzepte zeigen gegeniiber diesen Schaltungen i. Allg. eine (deut-
lich) hohere Komplexitét des Leistungs- und/oder Steuerteils, oder weisen bei
geringer Komplexitédt hohe Bauelementebeanspruchungen und einen, beziiglich
Ausgangsspannung und/oder Netzstromphasenwinkel, eingeschréankten Betriebs-
bereich auf. Dies ist insbesondere bei Betrieb an unsymmetrischen Netzen oder
Austall einer Netzphase von Bedeutung.

Die ausgewéhlten Schaltungen erlauben aufgrund der hervorragenden Leit-
und Schalteigenschaften moderner Si- und SiC-Leistungshalbleiter sehr hohe
Wirkungsgrade zu erreichen. Weich schaltende Konzepte (Soft Switching) sind
daher nicht erforderlich und wiirden auch industriell aufgrund der durch Hilfs-
zweige verkomplizierten Schaltungsstruktur mit zusétzlichen Verlusten und der
typisch komplexen Zustandsabfolge innerhalb einer Schaltperiode nicht akzep-
tiert. Allgemein sind industriell nur Schaltungskonzepte gut umsetzbar, welche
neben dem Erfinder auch noch von einer hinreichenden Zahl von Entwicklungs-
ingenieuren verstanden werden.

Hinsichtlich Systemkomplexitét ist allgemein festzuhalten, dass, wie z.B. der
Vergleich des Active Six-Switch Boost-Type PFC Rectifier mit dem A-Switch
Rectifer zeigt, eine Beschrankung auf unidirektionalen Leistungsfluss keine Ver-
ringerung, also z.B. Halbierung der Zahl aktiver Halbleiter oder eine einfachere
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Regelung erlaubt. Hintergrund ist, dass letztlich auch unidirektionale Strukturen
Strome beiderlei Vorzeichens fithren und Spannungen beiderlei Polaritét bilden
miissen. Einzig fiir Dreipunktkonverter ist ein deutlicher Vorteil von unidirektio-
nalen Strukturen (VIENNA Rectifier) gegeniiber bidirektionalen Konvertern ge-
geben; fiir das unidirektionale System sind sechs Transistoren (mit anti-parallelen
Dioden) und sechs Dioden einzusetzen, wohingegen die Realisierung eines topolo-
gisch &hnlichen bidirektionalen T-Type-Dreipunkt-Pulsgleichrichtersystems [85]
zwolf Transistoren (mit anti-parallelen Dioden) erfordern wiirde.

Die Hauptschaltungen dreiphasiger Pulsgleichrichtersysteme wurden mit Aus-
nahme des SWiss Rectifier in der Literatur bereits grundlegend theoretisch un-
tersucht und experimentell verifiziert. Fiir weitere wissenschaftliche Forschungen
verbleiben daher vor allem Detailfragen wie z.B.

e die direkte Netzstromregelung von Tiefsetz-PFC-Gleichrichterschaltungen
(konventionell werden fiir diese Systeme nur die Ausgangsspannung und der
Ausgangsstrom, nicht jedoch der Netzstrom explizit geregelt, womit insbe-
sondere bei hoher Netzfrequenz (800 Hz), Stromverzerrungen in der Umge-
bung der Schnittpunkte der Aussenleiterspannungen auftreten kénnen);

e der Parallelbetrieb einer hoheren Zahl von Konvertersystemen (hohe Aus-
gangsleistungen werden vielfach durch Parallelschalten von Modulen klei-
ner Ausgangsleistung realisiert, zwischen denen Kreisstrome auftreten
konnen);

e die Stabilitit verteilter Konvertersysteme (aufgrund der Konstantleistungs-
charakteristik resultiert eine negative differentielle Eingangsimpedanz, wel-
che in Verbindung mit dem EMV-Eingangsfilter oder der inneren Netzimpe-
danz bzw. iiber die Interaktion mit anderen Konvertern zu einer Instabilitat
fithren kann [86]).

Neben diesen Themen stellt vor allem die Mehrkriterienoptimierung der Kon-
vertersysteme ein iiberaus interessantes Forschungsfeld dar. Bei der Entwicklung
eines industriellen Systems ist ja neben einer definierten Effizienz und Leistungs-
dichte vor allem ein Kostenziel zu erreichen und eine Lebensdauer zu garantieren,
d.h. es sind mehrere Kenngrossen simultan zu beriicksichtigen. Es ist daher von
grundlegender Bedeutung die gegenseitige Abhéangigkeit der Kenngrossen bzw.
den im Zuge der Dimensionierung z.B. zwischen Leistungsdichte p (kW /dm?)
und Effizienz 1 (%) zu schliessenden Kompromiss zu verstehen.

Die bei optimaler Nutzung aller Freiheitsgrade erreichbare Grenze des
Performance-Raums (Pareto-Front) kann auf Basis eines mathematischen Mo-
dells des Systemverhaltens und des Dimensionierungsprozesses mittels einer
Mehrkriterienoptimierung ermittelt werden (siehe [33], Fig. 26). Der Einfluss
einzelner Dimensionierungsparameter (Freiheitsgrade), wie z.B. der Schaltfre-
quenz wird dabei unmittelbar deutlich bzw. kénnen die fiir eine Zielperforman-
ce erforderlichen Parameterwerte direkt berechnet werden. Als Beispiel ist in
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Abb. 7.37: Vor den Kenndaten realisierter 10 kW Hardware-Demonstratoren des VI-
ENNA Rectifier abgeleitete n-p-Pareto-Front mit der Schaltfrequenz als Parameter. Bei
der Realisierung der Systeme wurden Technologien eingesetzt, welche fiir die jeweils
gewdhlte Schaltfrequenz einen bestmoglichen Kompromiss zwischen Effizienz und Lei-
stungsdichte ergeben. Gemdss dem Verlauf der Kennlinien ist die Schaltfrequenz fiir
industrielle Anwendungen nach dem derzeitigen Stand der Technik (Leistungshalblei-
ter, Magnetmaterialien etc.) vorteilhaft mit fp < 250 kHz zu wéhlen. Es resultiert dann
eine relativ hohe Leistungsdichte von p = 6.4 kW/dm3 und eine relativ hohe Effizienz
(im Nennpunkt) von nnom = 96.7%. Weiters wird damit auch fiir hohe Netzfrequenzen,
wie z.B. bei Einsatz in More Electric Aircraft (MEA) eine hohe Eingangsstromqualitit
garantiert (siehe Abb. 7.21b).

Abb. 7.37 die aus Daten von Demonstratoren des VIENNA Rectifier mit verschie-
denen Schaltfrequenzen resultierende 7-p-Pareto-Front gezeigt. Eine Erhohung
der Schaltfrequenz iiber fp = 72kHz hinaus fiihrt hier aufgrund der Erhohung
der Schaltverluste und des damit steigenden Kiihlkérpervolumens zu einer Ver-
ringerung der Leistungsdichte, welche durch die bei hohen Schaltfrequenzen
mogliche Verringerung des EMV-Filteraufwands nicht kompensiert werden kann.
Eine hohere Schaltfrequenz, z.B. fp = 250kHz ist nur dann sinnvoll, wenn
bei hohen Netzfrequenzen (z.B. gilt fiir Anwendungen in More Electric Aircraft
fnv =360...800Hz) eine sehr geringe Verzerrung (THD;) des Eingangsstromes
garantiert werden muss.

Ausser zur Festlegung von Dimensionierungsparametern ist die n-p-Pareto-
Front vorteilhaft auch fiir den Vergleich mehrerer Schaltungskonzepte, z.B. im
Zuge eines industriellen Entwicklungsprozesses heranzuziehen. Jede Schaltungs-
struktur wird dann durch die zugeordnete Pareto-Front charakterisiert und da-
mit der Unterschied in der Performance und die Eignung der Konzepte fiir das
Erreichen definierter Zielwerte fiir 7 und p unmittelbar deutlich.

Um ein vollstdndiges Bild zu gewinnen, ist dabei allerdings auch die Relation
von 1 und p zu den relativen Kosten o (kW/$), also die -0~ und die p-o-Pareto-
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Front zu betrachten. Weiter kann anhand der Pareto-Front der Einfluss neuer
Technologien, also z.B. der Ersatz von Si- durch SiC-Leistungshalbleiter auf die
Systemperformance analysiert werden. Die resultierende Verlagerung der Pareto-
Front zeigt dann unmittelbar die Moéglichkeit der Verbesserung eines gewéahlten
Konzeptes. Zuséatzlich konnen die dabei resultierenden Kosten unmittelbar an-
gegeben werden (siehe [33], Fig. 26).

Derartige Analysen wurden bisher nur fiir Einphasen-PFC-Gleichrichter-
systeme durchgefiihrt [11] und sind daher als Schwerpunkt zukiinftiger univer-
sitdrer Forschung im Bereich dreiphasiger Pulsgleichrichtersysteme, wie auch in
der Leistungselektronik allgemein, zu sehen.
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