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Vorwort

In diesem Buchkapitel werden Topologien dreiphasiger Gleichrichterschal-
tungen mit Leistungsfaktorkorrektur, d.h. mit sinusförmigem 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 Verständnis 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) vervollständigt. Weiters werden analytische Beziehungen für
die Berechnung der Strombeanspruchung der Leistungskomponenten ausgewähl-
ter Schaltungen angegeben und durch eine vergleichende Gegenüberstellung hin-
sichtlich Halbleiterbeanspruchung, Beanspruchung und Bauvolumen der passiven
Komponenten und der Gleich- und Gegentakt-Störspannung 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 Klärung
der Sensitivität der Systemperformance bezüglich 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 Einführung 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 höherer Leistung (typ.
> 5 kW) aus dem Dreiphasen-Wechselspannungsnetz wird meist zweistufig aus-
geführt, 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 über nur drei Leiter, d.h. ohne Nullleiter zu erfolgen.

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

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

λ =
1

√

1 + THD2
i

cos (Φ) . (7.1)

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
führen. Demgemäss ist jede Diode der positiven und negativen Brückenhälfte nur
für ein Drittel der Netzperiode, d.h. für 120◦ stromführend. Im Phasenstrom ver-
bleiben daher für industriell einsetzbare Induktivitätswerte in der Umgebung der
Nulldurchgänge 60◦-breite stromlose Intervalle, welche in einem relativ hohen An-
teil niederfrequenter Oberschwingungen bzw. einer THDi ≈ 30% des Netzstromes
resultieren. Um Spannungsverzerrungen zufolge induktiver Spannungsabfälle an
den Zuleitungen oder auch die Anregung von Resonanzen im Verteilnetz durch
Oberschwingungen zu vermeiden wird deshalb vielfach THDi < 5% bei Nenn-
leistung gefordert. Für Flugzeugbordnetze mit relativ hoher innerer Impedanz
gelten darüber hinaus noch strengere Grenzwerte (THDi < 3%, siehe DO160F,
MIL-461F [1, 2]). Diese Netzstromqualität ist nur mittels aktiver Gleichrichter-
systeme zu erreichen.

Anzumerken ist, dass für Dreiphasensysteme die allgemein gebräuchliche Be-
zeichnung PFC Rectifier teilweise irreführend ist, da auch passive Gleichrich-
ter für industriell eingesetzte Werte der Glättungsinduktivität (XLÎ(1)/ÛN =
0.05 . . . 0.15 gemäss Abb. 7.2e und Abb. 7.2f aufgrund der geringen Phasen-
verschiebung der leistungsbildenden Netzstromgrundschwingungen gegenüber
den zugehörigen Phasenspannungen bereits hohe Leistungsfaktorwerte λ =
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0.9 . . . 0.95 aufweisen (siehe (1) z.B. für cos (Φ) = 1 und THDi ≈ 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 λ > 0.99 gege-
ben).

Ein weiterer Hauptaspekt des Einsatzes aktiver (PFC-)Gleichrichtersysteme
ist die Möglichkeit einer Regelung der Ausgangsgleichspannung auf einen kon-
stanten Wert, unabhängig von der jeweiligen Netzspannung (Europa: UN,ll,rms =
400V; USA und Japan: UN,ll,rms = 200V). Eine ausgangsseitige Konverterstufe
(siehe Abb. 7.1) kann so auf einen engen Spannungsbereich ausgelegt werden, d.h.
der Netzspannungsbereich ist nur für die Dimensionierung der Gleichrichterstufe
zu berücksichtigen (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 für die Erzeugung der Lastspannung (siehe
Abb. 7.1c) ein relativ hohes, definiertes Spannungsniveau zur Verfügung.

Die Anforderungen an aktive PFC-Gleichrichtersysteme können somit wie
folgt zusammengefasst werden:
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Abb. 7.1: Blockschaltbilder typischer Konverterkonfigurationen für die Versorgung
elektrischer Verbraucher aus dem Dreiphasennetz. a) Dreiphasen-AC/DC-Konverter
mit nicht potentialgetrenntem DC/DC-Konverter (z.B. für 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, Schweissgeräten oder Induktionsheizungen etc.). c) Dreiphasi-
ger AC/DC-Konverter mit nachgeschaltetem Dreiphasen-DC/AC-Konverter (Inver-
ter) ohne Potentialtrennung (z.B. für drehzahlvariabler Antriebe).
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• Sinusförmiger Eingangsstrom; Vorschriften bezüglich des Netzverhaltens
dreiphasiger Gleichrichtersysteme befinden sich derzeit noch in der Ent-
wurfsphase (EN 61000-3-2 für < 16A, 61000-3-4 für > 16A); industriell
wird jedoch i. Allg. unabhängig von der konkreten Anwendung THDi < 5%
(im Nennpunkt) gefordert;

• Ohmsches Grundschwingungsnetzverhalten (cos (Φ) > 0.99);

• Geregelte Ausgangsspannung; abhängig 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 Glättungsinduk-
tivität. b) DC-seitige Glättungsinduktivität. c) und d) Zugehörige Eingangsstrom-
verläufe. e) und f) Globaler Mittelwert Upn der Ausgangsspannung upn und Eingangs-
leistungsfaktor λ. (Simulationsparameter: Effektivwert der Netzaussenleiterspannung
UN,ll,rms = 400V, Netzfrequenz fN = 50Hz, Glättungskapazität C = 1mF und Glätt-
tungsinduktivität L = [1mH . . . 45mH].
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• Beherrschung des Phasenausfalls, d.h. bei Unterbrechung oder Spannungs-
einbruch einer Netzphase soll ein Weiterbetrieb mit reduzierter Leistung
und nach wie vor sinusförmigem Strom möglich sein;

• Unidirektionaler Leistungsfluss, eventuell mit eingeschränkter Möglichkeit
der Blindleistungskompensation. Vielfach ist aufgrund der Speisung einer
rein passiven Last (z.B. für Telekom-Stromversorgungen) nur eine unidi-
rektionale Energiekonversion vorzusehen, oder es ist, wie für Flugzeugb-
ordnetze keine Rückspeisung von Energie in das Netz zulässig;

• Einhaltung der Vorschriften hinsichtlich elektromagnetischer, insbesondere
leitungsgebundener Störaussendung durch entsprechende EMV-Filterung.

Die in der vorliegenden Arbeit gewählte Bezeichnung Dreiphasen-PFC-
Gleichrichter impliziert sowohl eine sinusförmige 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 ermöglichen
würde. Aufgrund des systemtechnischen Vorteils einer konstanten Speisespan-
nung eines lastseitigen Konverters ist damit trotz des höheren Realisierungsauf-
wands, d.h. der Umformung der gesamten Ausgangsleistung, vielfach ein PFC-
Gleichrichtersystem einer aktiven Filterung vorzuziehen.

Parallel zur Entwicklung einphasiger PFC-Gleichrichterschaltungen wurden
über 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 Raumzeigerkalkül be-
handelt, welches auf Basis von Kenntnissen der DC-Stromversorgungstechnik
oder Einphasen-PFC-Gleichrichterschaltungen nicht unmittelbar verständlich
ist.

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

Im Sinne der Kürze bleiben die Überlegungen im Folgenden auf unidirektio-
nale Systeme und hier auf jene Schaltungen beschränkt, welche hinsichtlich Rea-
lisierungsaufwand für einen industriellen Einsatz in Frage kommen oder bereits
industrielle Anwendung gefunden haben. Zahlreiche nur theoretisch interessante
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Schaltungsvorschläge hoher Komplexität und/oder Bauelementebeanspruchung
werden daher nicht berücksichtigt. Insbesondere werden auch keine Schaltungen
diskutiert, welche grundsätzlich niederfrequente, z.B. auf die sechsfache Netz-
frequenz ausgelegte passive Komponenten erfordern. Passive sechs- oder zwölf-
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
Vollständigkeit auch rein passive Systeme ohne Leistungsfaktorkorrektur ein-
schliesst. Für PFC-Gleichrichterschaltungen wird eine Unterteilung in voll ak-
tive und hybride, d.h. teilweise netzgeführte und teilweise selbstgeführte 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 ausgewählter Schaltungstopologien näher behandelt. Neben
Systemen mit Hochsetzsteller-Charakteristik werden hierbei auch Tiefsetz-PFC-
Gleichrichtersysteme diskutiert, welche in [11] keine Berücksichtigung gefunden
haben, zukünftig 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
führt auch auf ein neues hybrides Schaltungskonzept (Swiss Rectifier), wel-
ches durch geringe Komplexität des Leistungsteils und der Regelung gekenn-
zeichnet und somit für einen industriellen Einsatz von besonderem Interes-
se ist. In Kap. 7.8.5 werden im Sinne einer Unterstützung 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 ausgewählter Hoch- und Tiefsetz-PFC-
Gleichrichtersysteme angegeben, welche für die Konzeptauswahl in industriel-
len Entwicklungsprojekten eine Hilfestellung geben soll. Abschliessend werden
in Kap. 7.8.7 mit Blick auf zukünftig 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 Vollständigkeit auch rein passive Sy-

steme einschliesst, welche

• keine abschaltbaren Leistungshalbleiter enthalten, also

• rein netzkommutiert arbeiten, und

• niederfrequente, d.h. an Vielfache der Netzfrequenz gebundene passive
Komponenten zur Ausgangsspannungsglättung 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,

• keine Möglichkeit einer Ausgangsspannungsregelung gegeben.

Ein näherungsweise sinusförmiger Netzstrom und/oder die teilweise Elimination
niederfrequenter Harmonischer des Eingangsstromes ist somit nur für Multi-Puls-
Systeme, d.h. für 12-, 18- oder 36-pulsige Gleichrichterschaltungen gegeben. In-
dustriell werden Multi-Puls-Gleichrichter aufgrund ihrer, gegenüber aktiven Sy-
stemen geringen Komplexität 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, höhere Eingangsstromoberschwingungen zu akzeptieren.

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

Diese Systeme ermöglichen grundsätzlich eine Regelung der Ausgangsspan-
nung und einen sinusförmigen Verlauf des Netzstromes, allerdings ist auch ei-
ne Beschränkung auf Spannungsregelung (z.B. im Falle einer Diodenbrücke
mit nachgeschaltetem DC/DC-Konverter) oder auf Sinusstromformung (Active-
Filter-Type 3rd Harmonic Current Injection, siehe Kap. 7.8.4 bzw. [12–17])
möglich. Zusätzlich können z.B. im Sinne einer Erhöhung 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 über Änderung des Induktivitäts- oder Kapa-
zitätswertes im Betrieb eine eingeschränkte Möglichkeit der Spannungsregelung
gegeben (MARS-Konzept [20, 21]).
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Unidirektionale Dreiphasen-Gleichrichtersysteme
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• Single Diode Bridge

   & DC-DC Output Stage

• Half-Controlled Diode

   Bridge

• Multi-Pulse Rectifier System

   (Transf. or Autotransf.-Based)

   with DC/DC Output Stage and

   AC Side or DC Side Inductor

• Passive/Hybr. or Active 3rd Harm. Inject. Network

• Boost- or Buck-Type or Uncontrolled Output

• Diode Bridge or Multipulse System with 3rd 

   Harmonic Injection (Pulse Multipulse)

• Single Diode Bridge 

   & DC Side Electronic Inductor

• Single Diode Bridge 

   & AC Side Electronic Indudctor or Capacitor

• Multi-Pulse Rectifier System

   Employing Electronic Interphase

   Transformer

• Single-Switch

   Rectifier

• Two-Switch

   Rectifier

• Two-Level Rectfier

    – Y- or Δ-Switch 

       Rectifier

• Three-Level Converter (VIENNA Rectifier)

• Six-Switch Converter

• Y-Rectifier or Δ-Rectifier

    – Y-Arrangement with Connection

       to Artificial Star-Point

• 3/2-Phase Scott-Transformer-Based

• Three-Switch Rectifier

• Six-Switch Rectifier

• Single-Switch

   Converter

Impressed Input Current

(Boost-Type)
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   & DC-DC Output Stage

• Half-Controlled Diode

   Bridge

Single Diode Bridge Rectifier Systems Multi-Pulse Rectifier Systems

• (Partial) Transf. Isolated or Autotransf.-Based

• AC or DC Side Interphase Transformer

• Passive Pulse Multiplication

• DC Side Inductor

• AC Side Inductors

• Passive 3rd Harmonic Injection

• Single Diode Bridge

Electronic Reactance Based

Rectifier Systems

Abb. 7.3: Klassifizierung (unidirektionaler) Dreiphasen-Gleichrichtertopologien in passive, hybride und aktive Systeme mit Hochsetz-
steller- (Boost-) oder Tiefsetzsteller- (Buck-) Charakteristik. Für jede Untergruppe sind in [7] jene Veröffentlichungen angegeben, in
welchen die betreffende Schaltung erstmalig vorgestellt oder detailliert beschrieben wurde. Jene Untergruppen, welche in der vorliegenden
Arbeit näher beschrieben werden, sind durch Schattierung hervorgehoben. Bezüglich Details von hier nicht näher diskutierten Topologien
sei ebenfalls auf [7] verwiesen.
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Konzepte, welche sich der Injektion einer Stromharmonischen dreifacher Netz-
frequenz (3rd 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 stromführende Phase injiziert und der Stromverlauf der beiden anderen
Phasen so geformt, dass letztlich für alle Phasen ein sinusförmiger Stromverlauf
resultiert. Die Gleichrichterfunktion dieser Systeme wird durch eine eingangssei-
tige Diodenbrücke 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-
xität auf.

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

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

• niederfrequente und/oder schaltfrequente passive Komponenten;

• 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 sinusförmigen
Netzstrom und ausschliesslich schaltfrequente passive Komponenten aufweisen.

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

• Zwangskommutierung (einzig bei Systemen mit eingeprägtem Ausgangs-
strom tritt abhängig von der Lage des Schaltzeitpunktes in der Netzperiode
gegebenenfalls eine natürliche, durch das Einschalten und nicht durch das
Abschalten eines Leistungstransistors ausgelöste Kommutierung auf);

• ausschliesslich schaltfrequente passive Komponenten;

• geregelte Ausgangsspannung.

Wie in Kap. 7.8.4 näher ausgeführt, weisen diese Systeme i. Allg. Brückento-
pologie und hier Brückenzweige gleicher Struktur (Phasensymmetrie) und eine
gleichartige Anordnung der Leistungshalbleiter in der positiven (mit der positi-
ven Ausgangsspannungsschiene verbundenen) und negativen Brückenhälfte, d.h.
Brückensymmetrie 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 Abhängigkeit des Effektivwertes UN,ll,rms der Netzaus-
senleiterspannung (betrachteter Netzspannungsbereich: UN,ll,rms = 200V . . . 480V);

ÛN,ll bezeichnet den Spitzenwert der Aussenleiterspannung. Zusätzlich ist der Min-
destwert der Ausgangsspannung von Einphasen-Hochsetz-PFC-Gleichrichtersystemen
(Upn > 1/

√
3ÛN,ll) eingetragen, welche eingangsseitig an einer Netzphasenspannung

liegen, d.h. zwischen einer Phase und dem Nullleiter des Netzes angeschlossen werden.

Neben dieser direkt dreiphasigen Ausführung (siehe Abb. 7.3) ist al-
lerdings auch eine Realisierung über Kombination von Einphasen-PFC-
Gleichrichtersystemen in Stern- oder Dreieckschaltung möglich (siehe Abb. 7.5a
und b). Diese phasenmodularen Konzepte führen allerdings auf drei getrenn-
te Gleichspannungsniveaus, welche nur über ausgangsseitige potentialtrennende
DC/DC-Konverter zu einer gemeinsamen Ausgangsspannung verbunden werden
können. Ein Vorteil der phasenmodularen Ausführung ist die Möglichkeit 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 könnte eine dreiphasige Erweiterung von
Tief-Hochsetz- [22], Cuk- oder SEPIC-Konvertern [23] Anwendung finden. Auf-
grund der hohen Komplexität der resultierenden Schaltungen ist dieser Ansatz
jedoch nur von theoretischem Interesse und wird daher nicht näher behandelt.

Bezüglich phasenmodularer Gleichrichter ist darauf hinzuweisen, dass
Einphasen-Tiefsetzstellersysteme nur eine Stromformung in einem Teil der Netz-
periode ermöglichen [24] und daher für sinusförmigen Netzstrom eine Hochsetz-
stellerfunktion vorzusehen ist, welche das Niveau der Ausgangsspannungen der
Teilsysteme entsprechend nach unten einschränkt.

Anmerkung: Systeme mit Potentialtrennung der Ausgangsspannung werden
in der gegenständlichen 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 für eine
Spannungsanpassung über 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 Komplexität des Leistungsteils
und der Modulation und vielfach durch einen eingeschränkten 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. Gemäss der Schaltungs-
struktur wird das so gebildete phasenmodulare System nachfolgend als Y- oder
Δ-Rectifier bezeichnet. Die Phasenmodule können hierbei konventionelle Topo-
logie aufweisen oder auch als brückenlose 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) ausgeführt
sein (siehe Abb. 7.11) und ein EMV-Filter beinhalten; oder es wird unter teil-
weisem Verlust der Modularität ein für 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(Δ)-Schaltung / Δ-Rectifier
von Einphasenmodulen mit ausgangsseitigen potentialgetrennten DC/DC-Konvertern.
Anstelle eines für alle Phasen gemeinsamen EMV-Filters (wie für a) und b) gezeigt),
kann im Sinne voller Modularität auch für jedes Phasenmodul ein getrenntes EMV–
Filter mit, bezogen auf den Gesamtaufwand, geringerer Baugrösse eingesetzt werden.



544

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 ausgeführt (siehe Abb. 7.6) und der
Sternpunkt N ′ nicht mit einem, z.B. durch Filterkondensatoren gebildeten künst-
lichen Sternpunkt verbunden, tritt zwischen N ′ und dem Netzsternpunkt N eine
schaltfrequente Spannung uN ′N auf.

Die Einprägung der AC-Ströme erfolgt allgemein gemäss

L
dia
dt

= uaN − (uāN ′ + uN ′N)

L
dib
dt

= ubN − (ub̄N ′ + uN ′N) (7.2)

L
dic
dt

= ucN − (uc̄N ′ + uN ′N)

über die Differenz der Netzphasenspannungen und der am Eingang der
Einphasen-Diodenbrücken gebildeten Spannungen uīN ′ (i = a, b, c), womit sich
die Sternpunktspannung uN ′N unter der Berücksichtigung von

d

dt
(ia + ib + ic) = 0 (7.3)

uN ′N = −1

3
(uāN ′ + ub̄N ′ + uc̄N ′) (7.4)

ergibt. Vorteilhaft wirkt also für den freien Sternpunkt N ′ ein Teil der
Gleichrichter-Eingangsspannungen uīN ′ der Phasenmodule nicht stromrippelbil-
dend, womit der Wert der Hochsetzsteller-Induktivität gegenüber festem Stern-
punkt bei gleicher Rippelamplitude verringert werden kann. Allerdings wird dies
über eine dann für die Module auftretende Gleichtaktspannung uN ′N erkauft,
welche ein entsprechendes Gleichtaktfilter erfordert.

Wie Abb. 7.6b anschaulich zeigt, liegen für ein Phasenmodul hinsichtlich
der für die Stromeinprägung eingangsseitig zu erzeugenden Spannungsgrund-
schwingung und der Eingangsstromregelung grundsätzlich gleiche Verhältnisse
wie für die Speisung eines Einphasen-PFC-Moduls aus einer Netzphasenspan-
nung vor. Für das europäische Niederspannungsnetz kann somit trotz des hohen
Spitzenwertes der Aussenleiterspannung von (ÛN,ll = 565V für UN,ll,rms = 400V)
die Ausgangsspannung der Phasenmodule z.B. mit Upn,i = 400V gewählt 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-
gangsspannungsreglerKU(s) wird ein SollleitwertG∗ definiert. Die Multiplikation
von G∗ mit den normierten Netzphasenspannungen führt auf die durch den unter-
lagerten Stromregler KI(s) einzustellenden Phasenstromsollwerte i∗i . Hinsichtlich
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Abb. 7.6: a) Grundstruktur des Y-Rectifier. b) Ersatzschaltbild des AC-seitigen Sy-
stemteils ohne EMV-Eingangsfilter.

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

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 upn,i definiert, andererseits erfolgt eine
Symmetrierung der Ausgangsspannungen untereinander, wobei jeweils nur die
Phase mit dem höchsten positiven und dem höchsten negativen Spannungswert
berücksichtigt wird [28, 31, 32]. Wie Abb. 7.8 zeigt, ist nur für diese Phasen,
z.B. a und c, eine höhere Ausgangsmomentanleistung und damit überhaupt die
Möglichkeit einer Änderung des Ausgangsspannungswertes gegeben. Abhängig
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von der Differenz von upn,a und upn,c wird nun ein Offset der Phasenstromsoll-
werte i∗0 gebildet, der allerdings durch die Phasenstromregler nicht eingestellt
werden kann, da aufgrund des freien Sternpunkts N ′ zwingend ia + ib + ic = 0
gilt. Die Phasenströme behalten damit ihre Sinusform und einen zur Zeitachse
symmetrischen Verlauf bei. Allerdings wird, wie eine nähere Analyse zeigt, für
i∗0 > 0 verstärkt der Schaltzustand (100) anstelle von (011) und für i∗0 < 0
verstärkt (011) anstelle von (100) für die Bildung der zur Stromeinprägung er-
forderlichen Spannungen uīN ′ herangezogen. Beide Schaltzustände sind hinsicht-
lich Spannungsbildung redundant, d.h. es resultieren gleiche Spannungen uāb̄,
ub̄c̄, uc̄ā. Allerdings wird für (100) vor allem der Ausgangskondensator Cc und
für (011) der Kondensator Ca geladen und damit ein Ausgleich von upn,a und
upn,c bewirkt. Zwar fliesst für (100) auch Leistung an den Ausgang b, aufgrund
des tiefen Netzstrom-Momentanwertes ib in ϕN = ωN t = (0◦, 60◦) bzw. des da-
mit geringen Ausgangsstromes wird jedoch die Ausgangsspannung upn,b nicht
wesentlich geändert [32].

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

Zusammenfassend wird also durch G∗ der Gesamtleistungsbezug aus dem
Dreiphasennetz eingestellt und durch i∗0 die Verteilung der Leistung auf die Pha-
sen festgelegt. Die Verschiebung von Leistung zwischen jeweils nur zwei Phasen
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Abb. 7.7: Regelstruktur des Y-Rectifier: Überlagerte Regelung des Mittelwerts der DC–
Ausgangsspannungen upn,a, upn,b, upn,c der Phasenmodule und unterlagerte Regelung
der Phasenströme mit 2-aus-3-Balancierung der Ausgangsspannungen. Für alle Pha-
sen gleiche Signalpfade sind in Doppellinien zusammengefasst. Die Abhängigkeit der
Bildung der Spannungen uīN ′ vom Vorzeichen des zugeordneten Phasenstromes ii wird
durch eine Inversion des Schaltsignals für negative Phasenstromwerte berücksichtigt.
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für die Balancierung der DC-Ausgangsspannungen upn,a, upn,b, upn,c der Phasenmodule
herangezogen werden können.

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

a)

b)

Abb. 7.9: Hardware-Demonstrator eines a) ultra-effizienten (Effizienz im Nennpunkt
ηnom > 99%) und b) eines ultra-kompakten Y-Rectifier Phasenmoduls (Leistungsdichte
ρ > 5 kW/dm3 = 82W/in3). Die Nennleistung beider Systeme beträgt 3.3 kW [33].
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grösseren Stabilitätsbereich und eine wesentlich geringere Parameterempfindlich-
keit bzw. höherer Robustheit auf.

Hervorzuheben ist, dass das vorstehend beschriebene Symmetrierverfahren
nur im Falle eines für alle Phasen gemeinsamen EMV-Filters und bei Möglichkeit
einer freien pulsfrequenten Variation der Sternpunktspannung uN ′N einsetzbar
ist. Es ist dann die Symmetrie der Ausgangskondensatorspannungen, nicht jedoch
eine verschwindende Spannungsdifferenz gegenüber dem Netzsternpunkt N von
Bedeutung.

Bei Einsatz eines EMV-Filters je Modul können demgegenüber nur niederfre-
quente Potentialänderungen vonN auftreten und die Symmetrierung der Phasen-
einheiten kann z.B. über die Sternpunktspannung uN ′N erfolgen [34]. Alternativ
und/oder in Ergänzung 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 künstlichen Stern-
punkt verbunden werden [35,36]. Der Nachteil dieses von der Sternpunktbildung
in elektrischen Netzen bekannten Konzeptes besteht allerdings im Erfordernis
einer zusätzlichen induktiven Komponente relativ hohen Bauvolumens und Ge-
wichts.

In Abb. 7.9a ist ein Demonstrator einer hochkompakten und in Abb. 7.9b eine
hocheffiziente Ausführung eines Einphasen-PFC-Bridgeless-Gleichrichtersystems
(siehe Abb. 7.11b) gezeigt. Ausgehend von diesen Systemen sind Y-Rectifier mit
Leistungsdichten von bis zu 5 kW/dm3 oder Effizienzwerten von η > 99% reali-
sierbar.

7.8.3.2 Δ-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 für Einphasensysteme individuell für 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. Demgemäss ist eine relativ hohe Ausgangsspannung Upn,i >

√
2UN,ll,rms (für

das europäische Niederspannungsnetz unter Berücksichtigung von Spannungsto-
leranzen typ. Upn,i = 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 Induktivität realisiert werden. Dies erlaubt die
Ausgangsgleichspannung der Module gleich wie für den Y-Rectifer mit 400V zu
wählen [37]. Es sind dann nur die Transistoren der Tiefsetzstellerstufen auf die
Netzaussenleiterspannung auszulegen. Allerdings liegt pro Phase ein Leistungs-
transistor zusätzlich im Strompfad, womit entsprechend höhere Leitverluste re-
sultieren.
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Abb. 7.10: Grundstruktur des Δ-Rectifier mit Thyristorbrücken am Eingang der
Module um auch bei Ausfall einer Phase die Nennleistung liefern zu können; 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 ∆i0 des Ein-
gangsstromrippels der Module.

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

uīj̄ = (1− sij) sign (iij) ∈ (0,+Upn,i,−Upn,i) (7.5)
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(sij bezeichnet den Schaltzustand des Leistungstransistors Sij; i, j = {a, b, c})
gebildet, welche (ausser für den Schaltzustand sab = sbc = sca = 1) einen für alle
Module gleichen pulsfrequenten Nullanteil u0 enthalten,

uāb = u′

āb + u0

ub̄c = u′

b̄c + u0 (7.6)

uc̄a = u′

c̄a + u0 .

Wie über Stern-Dreieck-Transformation unmittelbar zu erkennen, erfolgt nun
die Bildung der Phasenströme ii nur durch u′

āb, u
′

b̄c
, u′

c̄a, d.h. durch die effektiv
wirkenden äquivalenten Sternpunktphasenspannungen

u′

āN =
1

3
(u′

āb − u′

c̄a)

u′

b̄N =
1

3

(

u′

b̄c − u′

āb

)

(7.7)

u′

c̄N =
1

3

(

u′

c̄a − u′

b̄c

)

mit

u′

āb + u′

b̄c + u′

c̄a = 0 . (7.8)

Der Nullanteil

u0 =
1

3
(uāb + ub̄c + uc̄a) (7.9)

treibt also nur einen schaltfrequenten Strom innerhalb der Dreieckschaltung.
Demgemäss ist bei Anordnung eines dreiphasigen EMV-Filters die Modulation
durch entsprechende Synchronisation der Trägersignale der Module vorteilhaft
so zu gestalten, dass u0 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 Phasenströme ii
bzw. wird der EMV-Filteraufwand minimiert. Allerdings ist dieser Vorteil gegen
die, nur bei Anordnung je eines EMV-Filters je Modul gegebene volle Modularität
bzw. Unabhängigkeit der Teilsysteme (auch bezüglich Taktung und Modulation)
abzuwägen.

Ein wesentlicher Vorteil des Δ-Rectifier besteht in der Verfügbarkeit der vol-
len Nennleistung auch bei Ausfall einer Netzphase. Hierfür sind die Module wie
in Abb. 7.10a über Dreiphasen-Thyristorbrücken mit dem Netz zu verbinden
und die Thyristorbrücken 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 für 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 Phasenströme nicht genutzt werden können. In jedem Fall ist jedoch zur
Sicherstellung einer symmetrischen Belastung des Netzes eine Symmetrierung
der Module erforderlich. Insbesondere für den Y-Rectifier ist hier der zusätzliche
Mess- und Signalverarbeitungsaufwand zu beachten.

Grundsätzlich werden durch die Module drei getrennte DC-
Ausgangsspannungen gebildet, welche nur über nachgeschaltete potentialt-
rennende DC/DC-Konverter zur Speisung eines Verbrauchers herangezogen
werden können. Weiters erfordert jedes Modul eine Filterung des mit zwei-
facher Netzfrequenz pulsierenden Leistungsflusses, d.h. es sind ausgangsseitig
Kondensatoren entsprechend hoher Kapazität einzusetzen. Andererseits ist für
die Sicherstellung eines Mains-Holdup, d.h. zur Beherrschung des Ausfalls einer
Netzspannungshalbschwingung ohnehin eine relativ hohe Ausgangskapazität
erforderlich. Zusätzlich wird durch die Aufteilung des Gesamtsystems in drei
Teilsysteme eine kompakte Konstruktion unterstützt und die Verlustwärme
verteilt, d.h. die Kühlung 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 für das gesam-
te Dreiphasensystem erfordert. Der Vorteil der Modularität kann daher für die
Steuerung nicht genutzt werden. Industriell dürfte das System daher auch wei-
terhin von untergeordneter Bedeutung bleiben

Die Module des Δ-Rectifier arbeiten entkoppelt. Weiters ist über eine relativ
einfache schaltungstechnische Erweiterung (eingangsseitige Thyristorbrücken)
bei Phasenausfall die volle Nennleistung verfügbar. Der Nachteil der relativ hohen
Ausgangsspannung und Sperrspannungsbelastung der Leistungshalbleiter dürfte
zukünftig durch die Verfügbarkeit von 1200V SiC-JFETs oder SiC-MOSFETs
entschärft werden. Es ist dann auch relativ einfach für jedes Modul eine zusätzli-
che Tiefsetzstellerstufe anzuordnen, welche die Beibehaltung des für Einphasen-
PFC-Systeme gegebenen Ausgangsspannungsniveaus (typ. 400V) und damit den
Einsatz gegebenenfalls fertig entwickelter DC/DC-Konverterschaltungen erlaubt.
Insgesamt ist somit sehr gutes Potential für 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 möglichst 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 führt die Symmetrie der positiven und negativen Halb-
schwingungen der einzustellenden Eingangsphasen(wechsel)ströme natürlich auf
eine gleichartige Anordnung von Leistungshalbleitern in einer positiven und ei-
ner negativen Hälfte der Phasenzweige. In Verbindung mit der zu bildenden
Gleichspannung, topologisch entsprechend einer positiven und negativen Aus-
gangsklemme, resultiert also eine Dreiphasen-Brückentopologie mit symmetri-
scher positiver und negativer Brückenhälfte (Brückensymmetrie) und Phasen-
zweigen identer Struktur. Für einen, dem Eingangsgleichrichterteil des Systems
gegebenenfalls nachgeordneten DC/DC-Konverterteil, ist diese Symmetrie nicht
zwingend beizubehalten. Eine Entscheidung kann hier z.B. über Analyse und
Vergleich der Gleichtakt-Störaussendung 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 Einprägung von Netzwechselströmen und die Bildung einer
geregelten Ausgangsgleichspannung ermöglichen können. Allerdings ist hierbei
gegebenenfalls nicht über die gesamte Netzperiode eine Sinusform der Phasen-
ströme erreichbar (siehe Kap. 7.8.4.1, Phasensymmetrie aber fehlende Brücken-
symmetrie), und/oder es ist der Ausgangsspannungs- bzw. Aussteuerbereich der
Schaltungen gegenüber symmetrischen Strukturen eingeschränkt, und es resul-
tiert eine allgemein komplexere Modulation (z.B. [39] für ein Beispiel eines Sy-
stems mit Brückensymmetrie aber fehlender Phasensymmetrie). Zusätzlich tre-
ten bei fehlender Phasen- und Brückensymmetrie (z.B. für eine Brückenschaltung
mit zwei Transistoren und einer Diode in der oberen, und zwei Dioden und ei-
nem Transistor in der unteren Brückenhälfte) 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 für sämtliche Schaltungen, also auch für Systeme mit durch
die Aussenleiterspannung definierter Sperrspannungsbeanspruchung, Leistungs-
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Abb. 7.11: Topologien einphasiger Hochsetz-PFC-Gleichrichterschaltungen; dreipha-
sige Erweiterungen der Schaltungen führen 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.

MOSFETs als Schaltelemente gezeichnet. Dies soll die allgemein bestehende
Forderung nach hoher Taktfrequenz bzw. hoher Leistungsdichte deutlich ma-
chen. Eine Realisierung der Leistungstransistoren wäre durch Si-Super-Junction-
MOSFETs mit 900V [40] Sperrspannungsfestigkeit oder zukünftig durch SiC-
JFETs (in Kaskode-Schaltung, [41–43]) oder SiC-MOSFETs [44]) möglich. Al-
ternativ wären 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
Brückenzweiges 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 für passive Diodengleich-
richtung charakteristischen blockförmigen Verlauf mit THDi ≈ 30% auf (siehe
Abb. 7.12b).

Wird die Hochsetzsteller-Induktivität auf die AC-Seite verschoben, auf die
Phasen aufgeteilt (siehe Abb. 7.12c) und das System mit diskontinuierlichen Pha-
senströmen (Discontinuous Conduction Mode, DCM) und konstanter relativer
Einschaltzeit des Leistungstransistors betrieben, können die pulsfrequent auftre-
tenden Spitzenwerte der Phasenströme entlang einer sinusförmigen Einhüllenden
geführt werden. Allerdings treten, wie eine nähere Analyse zeigt und eine Filte-
rung der schaltfrequenten Anteile bestätigt (siehe Abb. 7.12d), nach wie vor nie-
derfrequente Harmonische der Phasenströme auf [45]. Auch über eine Modulation
der Einschaltzeit des Transistors mit sechsfacher Netzfrequenz [46,47] und/oder
einen Betrieb an der Grenze zu kontinuierlicher Stromführung (Boundary Con-

duction Mode, BCM) ist die niederfrequente Stromverzerrung nicht vollständig
zu eliminieren, da der jeweils kleinste Phasenstrom stets vor den beiden ande-
ren Phasenströmen den Wert Null erreicht und somit pulsfrequent ein stromlo-
ses Intervall aufweist [45]. Eine relativ hohe Stromqualität ist einzig für hohe
Spannungsübersetzungen und/oder eine, gegenüber der Transistoreinschaltzeit,
relativ kurze Entmagnetisierungsdauer der Induktivitäten L gegeben. Für einen
Betrieb am europäischen Niederspannungsnetz erfordert dies Ausgangsspannun-
gen Upn > 1 kV. Aufgrund der demgemäss hohen Sperrspannungsbelastung, und
der hohen Spitzenstrombelastung der Leistungshalbleiter sowie des hohem EMV-
Filteraufwandes konnte sich das Schaltungskonzept industriell nicht durchsetzen.

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

Hybrider PFC-Gleichrichter mit Injektion einer Stromharmonischen
dreifacher Netzfrequenz

Eine Verbesserung der Stromqualität 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 möglich (siehe
Abb. 7.13). Die Ströme in der positiven und negativen Gleichspannungsschie-
ne, i+ und i−, können dann getrennt und nach verschiedenen Sollverläufen, 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) zugehöriger Netzspannungs- und Netzstromverlauf für Betrieb
des DC/DC-Konverters mit kontinuierlichem Verlauf des Stromes in der Hochsetzstel-
ler-Induktivität (Continuous Conduction Mode, CCM). c) Systemstruktur für Verschie-
bung der Hochsetzsteller-Induktivität auf die AC-Seite und Aufteilung auf die Phasen.
d) Zugehöriger Netzspannungs- und Netzstromverlauf (̄ia bezeichnet den lokalen Mittel-
wert des Phasenstromes ia) für Betrieb des Systems mit konstanter Taktfrequenz und
diskontinuierlichem Strom in der Hochsetzsteller-Induktivität (Discontinuous Conduc-
tion Mode, DCM).
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Diodenbrücke beteiligten Phasenspannungen geregelt werden. Wird dabei die
Differenz von i+ und i− über ein Strominjektionsnetzwerk, d.h. drei Vierqua-
drantenschalter, von denen jeweils einer durchgeschaltet ist, in die bei einfacher
Diodengleichrichtung nicht stromführende Netzphase zurückgeführt, kann, wie
nachstehend gezeigt, für alle Netzphasen ein sinusförmiger 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. uaN > ubN > ucN beschränkt werden, für welches der
Injektionsschalter SbY b (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 Da+ ein der Netzphasenspannung uaN proportionaler Strom

i+ = ia (7.10)

einzustellen, wobei für den lokalen Mittelwert, d.h. den Grundschwingungsanteil

īa = G∗uaN (7.11)

gelten muss. Entsprechend wird in L− = L+ = L bzw. Dc− durch entsprechende
Taktung von S− ein proportionaler Strom

−i− = iC (7.12)

mit

īc = G∗ucN (7.13)

eingeprägt. 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 über die Freilaufdioden D+ und D− oder die zu S+ und S− anti-parallelen
Dioden und den Injektionsschalter SbY b stets ein Freilauf von i+ und/oder i−
möglich ist.

Für iY folgt nun mit dem 1. Kirchhoff’schen Gesetz, i+ − i− − iY = 0 bzw.
ia + ic − iY = 0, und unter Berücksichtigung von ib = −iY (Injektionsschalter
SbY b durchgeschaltet)

ib = − (ia + ic) und īb = − (̄ia + īc) . (7.14)

Mit (7.11), (7.12) und ua0 + ub0 + uc0 = 0 (symmetrische sinusförmige Netzpha-
senspannungen) ergibt sich dann

īb = −G∗ (uaN + ucN) = G∗ubN , (7.15)

womit für alle Phasen ein netzspannungsproportionaler Stromverlauf gegeben
ist. (Gleichung (7.14) könnte unter Bezug auf die, aufgrund des freien Netzstern-
punkts N zu Null erzwungene Stromsumme ia+ib+ic = 0, auch direkt angegeben
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Abb. 7.13: a) Grundstruktur des Leistungsteils des hybriden PFC-Gleichrichtersy-
stems mit Rückführung (Injektion) eines dreifach netzfrequenten Stromes in die Netz-
phase mit jeweils kleinstem Betrag des Phasenspannungsmomentanwerts (3rd Harmo-
nic Current Injection Rectifier [50]). b) Ersatzschaltbild des aktiven Systemteils bei
lokaler Mittelung der Systemgrössen für uaN > ubN > ucN . c) Zeitverlauf der Phasen-
spannung uaN , des zugehörigen Phasenstromes īa, und des Injektionsstroms īY . Durch
Einsatz einer Freilaufdiode D−in der negativen Ausgangsspannungsschiene kann die
schaltfrequente Gleichtaktspannung des Ausgangs minimiert werden; allerdings werden
dadurch die Leitverluste erhöht.
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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 iY dreifache Netzfrequenz auf. Im Sinne der hier
gewählten Klassifizierung ist das Gleichrichtersystem demnach als hybrider PFC-
Gleichrichter mit Injektion einer Stromharmonischen dreifacher Netzfrequenz
(Hybrid 3rd Harmonic Current Injection PFC Rectifier) zu bezeichnen.

Die Rückführung des Stromes iY erfolgt in Abb. 7.13 nur jeweils in eine
Phase, welche über einen abschaltbaren Schalter gewählt wird. Alternativ kann
die Strominjektion auch mittels eines rein passiven Rückführnetzwerks, z.B. in
Form eines Resonanznetzwerks oder eine Transformatorschaltung mit geringer
Nullimpedanz in alle drei Phasen erfolgen (siehe Minnesota Rectifier, [51]).
Allerdings kann dann nicht gewählt werden, in welche Phase Strom injiziert wird,
sondern der Rückführungsstrom nur in gleiche Teile aufgespalten und in alle drei
Phasen injiziert werden. Wie in [7] gezeigt, ist auch damit ein sinusförmiger,
netzspannungsproportionaler Phasenstromverlauf erreichbar.

Allerdings weist dieses Konzept aufgrund des passiven Injektionsnetzwerkes
eine relativ hohe Baugrösse auf. Weiters muss der Gesamteinspeisestrom ge-
genüber der Schaltung nach Abb. 7.13 die dreifache Amplitude aufweisen, womit
die Halbleiter der die Ströme i+ und i− einprägenden Konverterstufen für eine
signifikant höhere 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 über dem Spitzenwert der verketteten Netzspan-
nung liegen muss; gemäss [52] ist Upn >

√
6UN,ll,rms zu wählen. Wie vorstehend

gezeigt, kann ohmsches Grundschwingungsnetzverhalten erreicht werden, eine
Phasenverschiebung des gebildeten Netzstromes gegenüber der Netzspannung ist
jedoch nicht möglich. Vorteilhaft erlaubt das System allerdings auch bei Ausfall
einer Netzphase eine Weiterführung 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 Verhältnisse wie für 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 Induktivitäten L+

und L− zu einer im Injektionspfad liegenden Induktivität LY zusammengefasst,
resultiert die in Abb. 7.14 dargestellte Schaltungsstruktur [16,17]. Die Ausgangs-
dioden D+ und D− können dabei entfallen, da ein gleichzeitiges Durchschalten
der Transistoren S+ oder S− im Gegensatz zur Schaltung nach Abb. 7.13 auf
einen Kurzschluss des Netzes führen würde und daher nicht zulässig ist.
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Insgesamt ist somit ein relativ geringer Realisierungsaufwand des Systems ge-
geben, der allerdings über 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 Diodenbrücke bestimmt
und zeigt demgemäss einen sechspulsigen Verlauf. Allerdings ist, wie nachfol-
gend gezeigt, unter Voraussetzung einer Konstantleistungslast nach wie vor die
Möglichkeit einer Einprägung sinusförmiger Netzphasenströme 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 sinusförmiger Ströme auf und wird daher als Hybrid 3rd

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 Überlagerung mit dem
Injektionsstrom auf eine Sinusform aller Netzphasenströme führt.

Wie in Kap. 7.8.4.1 werde wieder ein 60◦-Intervall der Netzperiode mit uaN >
ubN > ucN betrachtet. Für den in Phase b zu injizierende Strom gilt dann

īY = −īb = −G∗ubN . (7.16)

Die über der schaltfrequenten Induktivität LY zur Einprägung von īY zu bildende
niederfrequente Spannung kann in erster Näherung vernachlässigt werden,

ūLY
= 0 , (7.17)

womit für die am Ausgang des Brückenzweiges einzustellende Spannung

ūY N = ūbN (7.18)

folgt. Da jeweils nur einer der Transistoren S+ oder S− durchgeschaltet wird, gilt
für die relativen Einschaltzeiten α+ + α− = 1 bzw. α− = 1 − α+ und somit für
die Spannungsbildung des Brückenzweiges

ūLY
= α+uaN + (1− α+) ucN = α+uac + ucN = ubN . (7.19)

Entsprechend folgt das Tastverhältnis α+ mit (7.19) zu

α+ =
ubc

uac

(7.20)

und damit für den Strom in S+

īS+ = α+iY = −α+ib = −α+G
∗ubN = −G∗ubN

ubc

uac

. (7.21)

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 (3rd Harmonic Current Injection Active-Filter-Type
PFC Rectifier, [7, 17]). b) Ersatzschaltbild des aktiven Systemteils bei lokaler Mitte-
lung der Systemgrössen für uaN > ubN > ucN . c) Zeitverlauf der Phasenspannung
uaN , des zugehörigen Phasenstromes īa, des Injektionsstroms īY , und des Laststromes
i = Po/upn für konstanten Ausgangsleistungsmomentanwert po = Po.
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īa = G∗uaN

īb = G∗ubN (7.22)

īc = G∗ucN

kann nun der niederfrequente Anteil der Stromaufnahme der Konstantleistungs-
last über

i =
Po

uac

=
īauac + ībubc

uac

= G∗
uaNuac + ubNubc

uac

(7.23)

= G∗

(

uaN + ubN
ubc

uac

)

(7.24)

ausgedrückt werden. Für den aus Phase a aufgenommenen niederfrequenten Stro-
manteil folgt dann mit (7.21) unmittelbar der gewünschte netzspannungspropor-
tionale (sinusförmige) Verlauf

īa = i− īS+ = G∗uaN . (7.25)

Zusätzlich gilt mit (7.16), (7.25),

ia + ib + ic = 0 , (7.26)

und uaN + ubN + ucN = 0 für Phase c

īc = G∗ucN , (7.27)

womit die Sinusform sämtlicher Phasenströme nachgewiesen ist.
Hervorzuheben ist, dass die Schaltung nach Abb. 7.14a eine sinusförmige Re-

gelung der Netzströme erlaubt, hierfür jedoch eine Konverterausgangsstufe z.B.
in Form eines DC/DC-Konverters oder einer Pulswechselrichterstufe benötigt,
welche einen Konstantleistungsbezug sicherstellt. Der Realisierungsaufwand des
Konzeptes ist demnach sinnvoll nur mit Blick auf das Gesamtsystem zu bewerten.

Weiters ist anzumerken, dass der für Sinusstrom erforderliche Zeitverlauf von i
nur dann resultiert, wenn zwischen Konstantleistungslast und Gleichrichterstufe
kein Glättungskondensator (höherer Kapazität) angeordnet wird; Lastschwan-
kungen werden somit unmittelbar an das Netz weitergegeben.

Δ-Switch Rectifier

Wird die in Abb. 7.11c gezeigte Schaltung mit einem dritten Brückenzweig er-
weitert und mit Rücksicht auf das Funktionsprinzip und die Dreiphasensymme-
trie eine Dreieckschaltung von Vierquadrantenschaltern angeordnet, folgt die in
Abb. 7.15a gezeigte Topologie des Δ-Switch Rectifier [54–56]. Die Vierquadran-
tenschalter erlauben Einfluss auf den Leitzustand des Diodengleichrichters zu
nehmen und damit die AC-seitige Spannungsbildung über Pulsbreitenmodulation
zu steuern. Da die Kommutierung der Diodenbrücke 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. ūāM ′ (M ′ bezeichnet
einen virtuellen Mittelpunkt der Ausgangsspannung), vom Schaltzustand des (ge-
samten) Konverters und der Richtung des Phasenstromes ia abhängig. Da ein mit
der Netzspannung uaN in Phase liegender Strom ia eingeprägt werden soll, stellt
dies allerdings keine Einschränkung dar. Bei Vernachlässigung des Grundschwin-
gungsspannungsabfalls an den schaltfrequenten Vorschaltinduktivitäten ist ja für
Sinusstromeinprägung ūāN ≈ uaN sicherzustellen, womit iā = G∗uaN und ūāN

gleiches Vorzeichen aufweisen.
Ausser bei Durchschalten aller Vierquadrantenschalter (sāb̄ = sb̄c̄ = sc̄ā = 1)

ist eine Phasenklemme, z.B. ā, 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 >
√
2UN,ll,rms (7.28)

zu wählen. 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 sinusförmige Netzstromeinprägung
möglich.

Interessant ist, dass der Betriebsbereich nicht, wie aufgrund des Diodengleich-
richters zu vermuten wäre auf ohmsches Grundschwingungsnetzverhalten einge-
schränkt ist, sondern Phasenströme in einem Phasenwinkelbereich

Φ = (−30◦, 30◦) (7.29)

gebildet werden können. Dies wird über eine genauere Analyse der Leitzustände
des Systems deutlich, welche aufgrund der Symmetrien des Dreiphasensystems
auf ein 60◦-Intervall der Netzperiode beschränkt werden kann. In Abb. 7.15b ist
der für ϕN = (−30◦, 30◦) aktive Teil des Δ-Switch Rectifier gezeigt, wobei für
die Phasenströme ia > 0, ib < 0, ic < 0 gilt. Hierbei ist angenommen, dass stets
nur die mit der Phase grössten Spannungsbetrags verbundenen Vierquadranten-
schalter getaktet werden [55].

Für die Einprägung von ib und ic werden Sāb̄ und Sāc̄ derart getaktet, dass ūāc̄

und uāb̄ den Netzaussenleiterspannungen uac > 0 und uab > 0 das Gleichgewicht
halten. Für die gegebenen Stromvorzeichen können Spannungen ūāc̄ und ūāb̄ > 0
gebildet werden. Aufgrund der zwischen Phasengrössen und verketteten Grössen
bestehenden Phasendifferenz von ±30◦ (vergleiche z.B. uaN und uab oder uaN

bzw. uac) gilt uac > 0 und uab > 0 nicht nur in ϕN = (−30◦, 30◦) sondern in
ϕN = (−60◦, 60◦). Es ist also das Spannungsgleichgewicht uac ≈ ūāc̄ > 0 und
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Abb. 7.15: a) Schaltungstopologie des Δ-Switch Rectifier (Gleichrichtersystem mit
Dreieckschaltung der den Leitzustand der Eingangsdiodenbrücke beeinflussenden Vier-
quadrantenschalter [54]). Anstelle der Dreieckschaltung könnte auch eine Dreiphasen–
Brückenschaltung von sechs Transistoren mit anti-parallelen Dioden und einer Kurz-
schlussverbindung des positiven und negativen Brückenausgangs eingesetzt werden. b)
Ersatzschaltbild des aktiven Systems teils für ia > 0, ib < 0, ic < 0, d.h. für den in
c) durch Schattierung hervorgehobenen Ausschnitt ϕN = (−30◦, 30◦) der Netzperiode.
c) Zeitverlauf der Netzphasenspannungen, des lokal gemittelten Phasenstromes īa und
der Ausschnitte der jeweils grössten Netzaussenleiterspannungen.

uab ≈ ūāb̄ > 0 auch für ein um ±30◦ gegenüber den Netzphasenspannungen
verschobenes Phasenstromsystem erreichbar.

Für 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 Phasenströme kontinuierlich geregelt. Die am Ausgang der Pha-
senstromregler gebildeten Spannungssollwerte u∗

āN , u
∗

b̄N
, u∗

c̄N werden hierbei über
eine Y-Δ-Transformation in die eigentlich einstellbaren Aussenleiterspannungs-
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sollwerte

u∗

āb̄ = u∗

āN − u∗

b̄N

u∗

b̄c̄ = u∗

b̄N − u∗

c̄N (7.30)

u∗

c̄ā = u∗

c̄N − u∗

āN

umgerechnet. Die Phasenstrom- bzw. Phasenspannungsvorzeichen, d.h. die Infor-
mation über den jeweils vorliegenden 60◦-Sektor der Netzperiode ist dann nur für
die Ansteuerung der Leistungshalbleiter zu berücksichtigen. Es ist somit keine
sektorabhängige Umschaltung der gesamten Regelstruktur erforderlich, womit
Verzerrungen bei den Umschaltungen vermieden werden und eine höhere Ein-
gangsstromqualität resultiert.

Vienna Rectifier

Wird die Dreieckanordnung der Vierquadranten-Steuerschalter des Δ-Switch
Rectifier durch eine Sternschaltung ersetzt und der Schaltersternpunkt im Sin-
ne möglichst 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 Ausführungen der Brückenzweige der
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Abb. 7.16: Struktur der Regelung des Δ-Switch Rectifer mit äusserer Ausgangsspan-
nungsregelung [Regler KU (s)] und unterlagerten Eingangsstromregelschleifen [Regler
KI(s)] mit Vorsteuerung der Netzphasenspannungen uiN . Die durch die Eingangs-
stromregler generierten Sollwerte der Eingangsphasenspannungen der Gleichrichter-
brücke werden in Aussenleiterspannungssollwerte umgerechnet und schliesslich durch
Taktung von stets nur zwei der drei Vierquadrantenschalter Sāb̄ā, Sb̄c̄b̄, Sc̄āc̄ eingestellt
(siehe Abb. 7.15b).
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Schaltung mit geringerer Sperrspannungsbeanspruchung der Leistungsdioden
sind in Abb. 7.17b–d [58–60] gezeigt.

Wie für den Δ-Switch Rectifier ist die AC-seitige Spannungsbildung des Sy-
stems wieder vom Stromvorzeichen abhängig, allerdings kann nun ein Gleich-
richterphaseneingang, z.B. ā, ausser mit der positiven und negativen Ausgangs-
spannungsschiene auch mit dem Ausgangsspannungsmittelpunkt M verbunden
werden. Es stehen also für die Bildung von ūāM drei Spannungsniveaus zur
Verfügung, womit sich die Bezeichnung des Systems als Dreipunktkonverter be-
gründet.
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a b) a c)

L

L

L

L L

a d)

L

M M M
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Abb. 7.17: a) Grundstruktur des Leistungsteils des Vienna Rectifier [45]. b)-d) Al-
ternative Brückenzweigstrukturen, wobei Variante b) nur einen Leistungstransistor je
Phase benötigt, jedoch aufgrund der in Serie liegenden Dioden höher Leitverluste auf-
weist [58]; c) [59] weist hinsichtlich der Vorladung der Ausgangskondensatoren bei
der Inbetriebnahme Vorteile auf (am Ende des Vorladeintervalls wir der Thyristor
gezündet und damit der, durch einen Vorladewiderstand und eine Seriendiode gebilde-
te Vorladezweig der Phase überbrückt); d) [60] ermöglicht eine weitere Verringerung
der Leitverluste gegenüber c), erlaubt jedoch keine elektronische Überbrückung eines
Vorladezweiges.
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Abb. 7.18: Grundstruktur der Regelung des Vienna Rectifier mit überlagerter Re-
gelung der Ausgangsteilspannungen upM , uMn und unterlagerter Phasenstromregelung
mit Vorsteuerung der Netzphasenspannungen. Um den Aussteuerbereich zu erhöhen,
wird dem Vorsteuersignal eine dreifach netzfrequente Spannung u3 überlagert [28]. Die
Balancierung (Symmetrierung) der Ausgangsteilspannungen wird durch Addition eines
Offsetsignals i∗0 zu den Phasenstromsollwerten erreicht.

Ein wesentlicher Vorteil der Dreipunktcharakteristik besteht darin, dass nun
für die Dimensionierung der Leistungstransistoren die halbe Ausgangsspannung
und nicht der Spitzenwert der Netzaussenleiterspannung massgebend ist. Zusätz-
lich bleibt aufgrund der höheren Stufenzahl von ūāM die Differenz uaN −uāN auf
kleiner Werte beschränkt, womit ein kleinerer Netzstromrippel resultiert [siehe
(7.2)], bzw. die Vorschaltinduktivität verringert werden kann. Darüber hinaus
treten aufgrund der geringeren geschalteten Spannung geringere Pegel der lei-
tungsgebundenen Störaussendung auf.

Für den Ausgangsspannungsbereich des Systems gilt in Analogie zum Δ-
Switch Rectifier

Upn >
√
2UN,ll,rms (7.31)

und für den Phasenwinkelbereich des Netzstromes

Φ = (−30◦, 30◦) (7.32)

bei gegenüber der Netzspannung hohen Ausgangsspannungen Upn >
2
√
2UN,ll,rms und kleiner Vorschaltinduktivität. Für tiefere Werte,

√
2UN,ll,rms <

Upn < 2
√
2UN,ll,rms, schränkt sich der Phasenwinkelbereich zunehmend auf rein
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Abb. 7.19: Redundante Schaltzustände des Systems (für ia > 0, ib, ic < 0), welche
in gleichen verketteten Eingangsspannungen des Gleichrichterteils jedoch Mittelpunkt-
strömen iM entgegengesetzten Vorzeichens (und gleichen Betrages) resultieren und
so eine Balancierung der Ausgangsteilspannungen ohne Beeinflussung der Eingangs-
stromführung ermöglichen. (Beispielsweise wird für i∗0 > 0 die relative Einschaltzeit des
Schaltzustandes (100) [siehe a)] erhöht und die Einschaltzeit des Schaltzustandes (011)
[siehe b)] verringert, womit īM < 0 resultiert; entsprechend führt i∗0 < 0 auf īM < 0.
Die Schaltzustände werden durch Phasenschaltfunktionen si gekennzeichnet, der Kon-
verterschaltzustand wird durch (sa,sb,sc) repräsentiert, wobei si = 1 (i = {a, b, c}) den
Ein- und si = 0 den Ausschaltzustand eines Vierquadrantenschalters kennzeichnet.

ohmsches Netzverhalten (Φ = 0◦) ein [56,58]. Wie für den Δ-Switch Rectifier ist
auch für den Vienna Rectifier bei Phasenausfall eine Weiterführung des Betrie-
bes mit reduzierter Leistung bei gleicher Ausgangsspannung und sinusförmigem
Eingangsstrom in den verbleibenden Phasen möglich [3, 61, 62].

Die Struktur einer Regelung des Systems, mit einem überlagertem, 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 können 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
ähnlich wie für den Y-Rectifier (siehe Kap. 7.8.3.1) über einen Offset i∗0 der Pha-
senstromsollwerte erfolgen. Dies deshalb, da das System, wie Abb. 7.19a und b
für ia > 0 und ib, ic < 0 zeigen, ebenfalls hinsichtlich der AC-seitigen Spannungs-
bildung redundante Schaltzustände (100) und (011) aufweist. Ein positiver Offset
i∗0 > 0 führt dabei zu einer Verlängerung der relativen Einschaltdauer von (100)
gegenüber (011) und ein negativer Offset i∗0 < 0 zu einer relativen Bevorzugung
von (011) gegenüber (100). Entsprechend wird vorwiegend der obere oder der
untere Ausgangskondensator nachgeladen.

Wie eine nähere Analyse zeigt, sind die Ausgangsspannungen des Systems
auch unsymmetrisch belastbar [63], allerdings ist der Grad der zulässigen Un-
symmetrie vom Niveau der Ausgangsspannung abhängig. Hohe Unsymmetrien
sind nur für gegenüber der Netzspannung hohe Ausgangsspannungen möglich.
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Abb. 7.20: Hardware-Demonstrator eines 10 kW Vienna Rectifier. b) Gemessener
Verlauf des Phasenstromes ia (THDi = 1.6%) und der zugehörigen Netzphasenspan-
nung uaN . Betriebsparameter: Netzaussenleiterspannung UN,ll,rms = 400V, Netzfre-
quenz fN = 800Hz, Ausgangsspannung Upn = 800V, Schaltfrequenz fP = 250 kHz.
Massstäbe: 200V/Div, 10A/Div, 0.5ms/Div.

Ein entsprechend dem letzten Stand der Technik realisierter Demonstrator
eines Vienna Rectifier ist in Abb. 7.20 gezeigt. Die Taktfrequenz des Systems
beträgt fP = 250 kHz. Gemäss Abb. 7.37 ist eine derart hochfrequente Taktung
von fP nur dann sinnvoll, wenn eine hohe Netzfrequenz vorliegt und extrem
tiefe Werte der Eingangsstromverzerrung THDi erreicht werden müssen (z.B.
für Anwendungen in More Electric Aircraft [56], fN = 360Hz . . . 800Hz). Hin-
sichtlich der Leistungsdichte ist gegenüber einem System mit fP = 72 kHz (bei
Luftkühlung) kein Vorteil gegeben (siehe Abb. 7.37).

Hybride halbgesteuerte und vollgesteuerte Gleichrichter-Brücken-
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 Brückensymmetrie erlaubt diese Schaltung jedoch
nicht, innerhalb der gesamten Netzperiode einen Sinuseingangsstrom einzu-
prägen. Wird z.B. ein 60◦-Intervall mit uaN > 0 und ubN , ucN < 0, also ein
Ausschnitt ϕN = (−30◦, 30◦) der Netzperiode betrachtet (siehe Abb. 7.22a) und
angenommen, dass ein Phasenstromverlauf mit einem, der jeweiligen Netzpha-
senspannung gleichen Vorzeichen eingeprägt werden könnte, würde nur das Ab-
schalten von Sān eine Kommutierung von ia auf Dāp bewirken. In den Phasen b
und c würden unabhängig vom Schaltzustand von Sb̄n und Sc̄n die anti-parallelen
Dioden Dnb̄ und Dnc̄ leitend bleiben. Insgesamt würde das System also nur zwei
mögliche Leitzustände aufweisen und damit nicht die angenommene Einprägung
von Sinusströmen ermöglichen.

Eine Sinusstromeinprägung ist nur für jene 60◦-Intervalle möglich, in denen
zwei Netzphasenspannungen ein positives Vorzeichen zeigen, also z.B. ua, ub > 0,
uc < 0 oder iā, ib̄ > 0, ic̄ < 0 gilt (siehe ϕN = (30◦, 90◦), Abb. 7.22c). Mittels
Durchschalten von Snā bzw. Snb̄ kann dann ā bzw. b̄ an die negative Ausgangs-
spannungsschiene n gelegt und ia bzw. ib erhöht werden. Bei Abschalten von Snā

bzw. Snb̄ wird die zugeordnete Freilaufdiode, Dāp oder Db̄p leitend, womit an ā
oder b̄ ein positives Potential anliegt und der zugeordnete Phasenstrom verrin-
gert wird. Demgemäss ist wahlweise eine Erhöhung oder Verringerung von zwei
Phasenströmen und damit ein sinusförmiger Stromverlauf erreichbar. Der dritte
Phasenstrom weist dann aufgrund von ia + ib + ic = 0 ebenfalls Sinusform auf.

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

Anzumerken ist, dass vereinfacht auch alle Transistoren synchron mit einem
über die Netzperiode konstanten Tastverhältnis getaktet und das System im
Discontinuous Conduction Mode betrieben werden könnte. Die Eingangsstrom-
form wäre dann ident mit jener nach Abb. 7.12d. Vorteilhaft würden geringere
Leitverluste auftreten, jedoch wäre ein höherer Realisierungsaufwand in Kauf zu
nehmen.

Eine Spannungsregelung und Sinusstromeinprägung verlangt eine Erweite-
rung der Schaltung nach Abb. 7.21a auf Brückensymmetrie, d.h. die Anordnung
von drei weiteren Transistoren anti-parallel zu den Freilaufdioden der positi-
ven Brückenhälfte. Es resultiert dann das in Abb. 7.21b gezeigte, als aktiver
Sechs-Schalter-Hochsetz-PFC-Gleichrichter (Active Six-Switch Boost-Type PFC

Rectifier) zu bezeichnende System, welches z.B. bei drehzahlvariablen Antrieben
zur Speisung des Gleichspannungszwischenkreises (Active Front-End) eingesetzt
wird.

Da für einen durchgeschalteten Transistor der Strom über diesen Transistor
oder dessen anti-parallele Diode fliesst, erlaubt das System in jeder Phase eine
stromunabhängige Spannungsbildung, bzw. ist am Eingang jedes Brückenzwei-
ges des Gleichrichterteils bezogen auf den Ausgangsspannungsmittelpunkt eine
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Abb. 7.21: a) Halbgesteuerte (hybride) dreiphasige Gleichrichter-Brückenschaltung. b)
Vollgesteuerte (aktive) dreiphasige Gleichrichter-Brückenschaltung (Active Six-Switch
Boost-Type PFC Rectifer).

positive oder eine negative Spannung erzeugbar. Die Brückenzweige weisen also
stromrichtungsunabhängig Zweipunktcharakteristik auf und erlauben somit die
Einprägung von Sinusphasenströmen beliebiger Phasenlage relativ zur Netzspan-
nung. Insbesondere kann damit der Strom auch gegenphasig zur Netzspannung
geführt, also Leistung in das Netz zurückgespeist werden. Dieser Wechselrichter-
betrieb wird in der Antriebstechnik zur Netzrückspeisung von der Bremsleistung
von Antrieben genutzt, bzw. stellt die Betriebsart bei der Speisung einer Dreh-
feldmaschine aus einem Gleichspannungszwischenkreis über eine Inverterschal-
tung gleicher Topologie die Hauptenergieflussrichtung dar.

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

Upn >
√
2UN,ll,rms . (7.33)

Neben der Umkehrung der Energieflussrichtung beherrscht das System auch
einen Netzphasenausfall und ist damit überaus flexibel einsetzbar. Demgemäss
ist die gesamte Schaltungsstruktur kommerziell auch als Leistungsmodul (

”
Six-

Pack“-Modul) verfügbar.



7.8 Dreiphasige Pulsgleichrichtersysteme 571

Hervorzuheben ist, dass die Schaltung trotz der hohen Funktionalität eine re-
lativ einfache Struktur zeigt, also insbesondere die Bidirektionalität nicht in einer
Erhöhung der Schalterzahl gegenüber den vorgehend abgeleiteten unidirektiona-
len Strukturen resultiert. Dies wird insbesondere bei Einsatz rückwärtsleitender
IGBTs deutlich, welche neben dem Leistungstransistor auch die anti-parallele
Freilaufdiode in einem Halbleiterchip vereinen. Gleiches gilt (zukünftig), z.B. für
SiC-JFETs (in Kaskode-Schaltung). Die Schaltung ist damit trotz der hier ge-
troffenen Beschränkung auf unidirektionale Systeme von besonderem Interesse.
Dies auch deshalb, da der weite Phasenwinkelbereich auch bei reinem Gleichrich-
terbetrieb z.B. für die Kompensation von Blindleistung anderer, am selben Netz
betriebener, Verbraucher genutzt werden kann.

Diskussion

Gemäss 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 gestützten Strominjektionskon-
zeptes oder nach Kap. 7.8.4.1 – Kap. 7.8.4.1 über Einflussnahme auf den Leit-
zustand einer Diodenbrücke mittels abschaltbarer Leistungshalbleiter möglich,
welche eine direkte Einprägung sinusförmiger AC-Ströme erlaubt.

0 ωt
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Abb. 7.22: a) Zeitverlauf der Phasenspannungen innerhalb einer Netzperiode
und 60◦-Sektoren mit fester Vorzeichenrelation der Phasenspannungen. b) Aktiver
Teil einer halbgesteuerten Dreiphasen-Brückenschaltung für Sektor 1 (uaN > 0,
ubN , ucN < 0); es kann nur ein Phasenstrom geregelt werden. c) Aktiver Systemteil
für Sektor 2 (uaN , ubN > 0, ucN < 0) mit Möglichkeit der Regelung von zwei Phasen-
strömen, d.h. letztlich aller Phasenströme.
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Für eine direkte industrielle Realisierung ist die direkte AC-Stromeinprägung
der Einprägung von zwei DC-Strömen und einer Strominjektion vorzuziehen,
da die dann in 60◦-Schritten erforderliche Umschaltung des Injektionsnetzwerks
potentiell zu Verzerrungen der Phasenströme führt. Weiters sind aktive Gleich-
richtersysteme nicht auf rein ohmsches Grundschwingungsnetzverhalten einge-
schränkt, womit z.B. die kapazitive Blindleistung eines EMV-Filters (teilweise)
kompensiert werden kann bzw. allgemein eine höhere Flexibilität der Stromrege-
lung gegeben ist.

Für die vergleichende Gegenüberstellung in Kap. 7.8.6.2 werden daher nur
der Δ-Switch Rectifier, der Vienna Rectifier und der Active Six-Switch Boost-
Type PFC Rectifier berücksichtigt. Mit Blick auf die Systemkomplexität könnte
hier der Δ-Switch Rectifer auch weggelassen werden. Allerdings kann für das
System bei Fehlsteuerung der Leistungstransistoren strukturbedingt kein Kurz-
schluss der Ausgangsspannung auftreten, womit hinsichtlich Betriebssicherheit
ein Vorteil gegenüber dem Active Six-Switch Boost-Type PFC Rectifier gegeben
ist. Weiters erscheint eine Bewertung des Systems auch im Sinne der Vollständig-
keit als sinnvoll.

7.8.4.2 Systeme mit Tiefsetzsteller-Charakteristik

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

Aktiver Sechs-Schalter Tiefsetz-PFC-Gleichrichter

Für volle, d.h. spannungsunabhängige Steuerbarkeit des Leistungstransfers ist
für 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 rückwärtssperrende IGBTs realisiert werden könnten. Allerdings wäre
dann, aufgrund der relativ hohen Schaltverluste, eine Beschränkung auf relativ
tiefe Schaltfrequenzen (im Bereich von 10 kHz) erforderlich [66].

Wird ein Transistor der positiven Brückenhälfte, z.B. Sāp, und ein Transi-
stor der negativen Brückenhälfte, z.B. Snc̄ durchgeschaltet, wird der durch die
Ausgangsinduktivität L eingeprägte Strom aus der Phase a bezogen und in die
Phase c zurückgespeist
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Abb. 7.23: a) Schaltungstopologie des aktiven Sechs-Schalter-Tiefsetz-PFC-Gleich-
richters (Active Six-Switch Buck-Type PFC Rectifer). b) Ersatzschaltbild des AC–
seitigen Systemteils. Anmerkung: Falls nur in der positiven oder in der negativen
Brückenhälfte Leistungstransistoren vorgesehen würden, würde eine zu Abb. 7.21a ana-
loge Schaltung resultieren, welche aufgrund der beschränkten Steuerbarkeit wieder kei-
ne, über die gesamte Netzperiode, sinusförmige Einprägung der Eingangsströme erlau-
ben würde.

iā = +I

ib̄ = 0 (7.34)

ic̄ = −I

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

upn = uāN − uc̄N = uāc̄ = uac . (7.35)

Sind beide Transistoren eines Brückenzweiges durchgeschaltet, gilt iā = ib̄ = ic̄ =
0 und u = 0, d.h. es liegt ein Freilauf vor. Für eine Reduktion der Leitverluste
im Freilaufzustand kann eine explizite Freilaufdiode vorgesehen werden.

Durch entsprechende Taktung der Transistoren kann also der Ausgangsstrom
i so auf die Phasen verteilt werden, dass nach Filterung der pulsfrequent dis-
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kontinuierlichen Eingangsströme iā, ib̄, ic̄ sinsuförmige Netzströme resultieren
(in Abb. 7.23a sind nur die Filterkondensatoren CF des netzseitigen EMV-
Tiefpassfilters gezeigt). Weiters ist die Ausgangsspannung, welche durch Tief-
passfilterung von u mittels der Ausgangsinduktivität L und der Ausgangskapa-
zität C gebildet wird, über die relative Dauer des Freilaufzustandes ausgehend
von Null bis zu einem Maximalwert

Upn <

√

3

2
UN,ll,rms (7.36)

einstellbar.
Der Ausgangsspannungsbereich erklärt sich daraus, dass, um allen Netzpha-

sen Strom zuzuführen, in jedem Pulsintervall zwei Aussenleiterspannung für die
Bildung der Ausgangsspannung herangezogen werden müssen. Um eine möglichst
hohe Ausgangsspannung zu erreichen, werden hierbei jeweils die grössten Span-
nungen, z.B. uāc̄ und uāb̄ gewählt [gültig innerhalb eines 60◦-Intervalls der Netz-
periode, ϕN = (−30◦, 30◦)]. Beide Spannungen weisen eine Phasendifferenz von
60◦ auf. Für das beim Schnittpunkt beider Spannungen liegende Pulsintervall
stehen damit nur Spannungswerte uāc̄ = uāb̄ =

√

3/2UN,ll,rms zur Verfügung
(siehe Abb. 7.15c). Entsprechend definiert sich der Ausgangsspannungsbereich
mit (7.36).
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Abb. 7.24: Struktur der Regelung des Active Six-Switch Buck-Type PFC Rectifer mit
äusserer Ausgangsspannungsregelung [Regler KU (s)] und unterlagerter Regelung des
Ausgangsstromes der gesteuerten Gleichrichterbrücke [Regler KI (s) mit Spannungs-
vorsteuerung U∗

pn, da letztlich am Ausgang der Brückenschaltung eine Spannung mit
einem Mittelwert in Höhe der Ausgangsspannung zu bilden ist]. Die Modulation, d.h.
die Ansteuerung der Leistungstransistoren erfolgt so, dass die Ausgangsspannung der
Brücke in jeder Pulsperiode durch Ausschnitte von zwei Aussenleiterspannungen zu-
sammengesetzt bzw. der DC-Strom i sinusförmig pulsbreitenmoduliert auf die Ein-
gangsphasen verteilt wird.
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Abb. 7.25: a) Hardware-Demonstrator eines 6 kW Active Six-Switch Buck-Type PFC
Rectifer. b) Gemessener Zeitverlauf der Phasenströme innerhalb einer Netzperi-
ode. Betriebsparameter: Netzaussenleiterspannung UN,ll,rms = 400V, Netzfrequenz
fN = 50Hz, DC-Ausgangsspannung Upn = 400V, Schaltfrequenz fP = 18 kHz. Durch
entsprechende Dimensionierung weist das Gleichrichtersystem im Nennpunkt eine sehr
hohe Effizienz von ηnom = 98.9% [71] auf, obwohl stets vier Leistungshalbleiter (zwei
Serienschaltungen jeweils eines MOSFETs und einer Diode) im Strompfad liegen.
Massstäbe: 5A/Div, 2ms/Div.

Die volle Steuerbarkeit des Systems erlaubt grundsätzlich eine beliebige Pha-
senverschiebung des Netzstromes gegenüber der speisenden Netzspannung

Φ = (−180◦, 180◦) (7.37)

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

Upn <

√

3

2
UN,ll,rms cos (Φ) (7.38)

[für Φ = (−90◦, 90◦); für Φ = (−180◦,−90◦) und Φ = (90◦, 180◦) folgt Upn < 0,

und es gilt Upn >
√

3/2UN,ll,rms cos (Φ)]. Entsprechend folgt z.B., wie auch über
eine Leistungsbilanz zwischen AC- und DC-Seite unmittelbar einsichtig, für Φ =
90◦ der Wert Upn = 0. Der Ausgangsspannungsbereich (7.36) ist also nur für Φ =
0◦ gültig, bzw. ist für die Sicherstellung eines weiten Ausgangsspannungsbereiches
die Phasenverschiebung Φ auf kleine Werte zu begrenzen [67].
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Anmerkung: Gemäss (7.38) ist für die Schaltung nach Abb. 7.23a eine Umkehr
der Leistungsflussrichtung mit einer Umkehr der Ausgangsspannungspolarität
verbunden. Eine Umkehr der Energierichtung bei Beibehaltung der Ausgangs-
spannungspolarität ist nur bei Erweiterung der Schaltungsstruktur durch anti-
parallel zu den Dioden liegende Transistoren möglich [68].

Für die Regelung des Systems wird ein überlagerter Ausgangsspannungsregler
mit unterlagertem Ausgangsstromregler eingesetzt (siehe Abb. 7.24), wobei ge-
gebenenfalls noch eine aktive Dämpfung des Eingangsfilters vorzusehen ist [69].
Nachteilig ist dabei, dass im Gegensatz zu Hochsetzsteller-PFC-Systemen der
Netzstrom nicht direkt durch eine Regelung eingeprägt, sondern nur durch Puls-
breitenmodulation ohne Rückführung aus einem geregelten Strom gebildet wird.
Schwankungen des DC-Stromes, parasitäre 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 Eingangsstromqualität als Hochsetzstellersysteme
auf. Erste Überlegungen zu einer direkten Regelung der Netzströme 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-MOSFETs und
1200V SiC-Schottky-Dioden realisierten Systems (fP = 18 kHz) beträgt 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 stromführenden Phasen auch
durch AC-seitige Vierquadrantenschalter möglich, welche wie in Abb. 7.26a–c ge-
zeigt, in die Brückeinzweigstruktur integriert werden können. 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 höhere Durch-
lassverluste auf, andererseits wird die installierte Chipfläche 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 gegenüber der Schaltung nach
Abb. 7.23 eingeschränkt. Insbesondere ist, wie über Abb. 7.26a unmittelbar deut-
lich wird, keine Möglichkeit einer Umkehr der Richtung des Leistungsflusses
gegeben. Zusätzlich sind nicht direkt die stromführenden Dioden, sondern nur
die stromführenden Brückenzweige definierbar. Der Leitzustand stellt sich da-
her abhängig von der Polarität der an den aktiven Brückenzweigen anliegenden
Spannungen ein.

Wie eine nähere Analyse zeigt, resultiert damit eine Einschränkung 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-Diodenbrücke und einen, zwischen deren Ausgangsklemmen liegenden Lei-
stungstransistor realisierter Vierquadrantenschalter eingefügt. Nach Zusammenfassung
von in Serie liegenden Dioden [siehe b)] und Umzeichnung resultiert die in c) gezeigte
Brückenzweigstruktur bzw. die Schaltungstopologie des Dreiphasensystems in d).

Φ = (−30◦, 30◦) , (7.39)

welche jedoch aufgrund des, zufolge (7.38), bevorzugt ohmschen Betriebes von
geringer Bedeutung ist. Eine anschauliche Erklärung von (7.39) ist gleich wie für
den Δ-Switch Rectifier über die ±30◦-Phasendifferenz zwischen Phasengrössen
und Aussenleitergrössen möglich, soll hier jedoch aus Gründen der Kürze unter-
bleiben.

Für den Ausgangsspannungsbereich gilt für Φ = 0◦ nach wie vor

Upn <

√

3

2
UN,ll,rms . (7.40)

Die in Abb. 7.24 gezeigte Regelstruktur ist auch für das Drei-Schalter-System
einsetzbar. Die Ansteuersignale der Schalter sind dann über Oder-Verknüpfung
der Schaltsignale der Transistoren des zugeordneten Brückenzweiges 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-
Diodenbrücke kann die Realisierung eines Dreiphasen-PFC-Gleichrichters auch
nach dem in Kap. 7.8.4.1 für 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 können die Durch-
lassverluste durch Einsatz von Bauelementen mit geringem Durchlassspannungs-
abfall verringert werden; die dann höhere Sperrverzugszeit ist hier problemlos
in Kauf zu nehmen. Die Stromrückführung erfolgt wieder über 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 Systemgrössen und uaN > ubN > ucN .
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dass auch mittels eines passiven Injektionsnetzwerks eine Stromrückführung al-
lerdings nur in alle drei Phasen möglich wäre. Ein derartiges System wurde in [15]
vorgeschlagen und ist, wie in Kap. 7.8.4.1 erwähnt, auch für Hochsetzstellersyste-
me bekannt. Aufgrund der Baugrösse des Injektionsnetzwerks und des höheren
Injektionsstroms wird dieses Konzept hier jedoch nicht weiter betrachtet.

Für den Nachweis der sinusförmigen Regelbarkeit der Netzströme wird wieder
ein 60◦-Intervall der Netzperiode mit uaN > ubN > ucN bzw. ϕN = (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∗ repräsentiert werden. Entsprechend
hat für die lokalen Mittelwerte der (pulsfrequent diskontinuierlichen) Eingangs-
ströme

īā = G∗uaN

īb̄ = G∗ubN (7.41)

īc̄ = G∗ucN

zu gelten. Für den durch den Tiefsetzsteller einzuprägenden Sollwert I∗ des Aus-
gangsstromes folgt dann unter Annahme eines symmetrischen Dreiphasennetzes

I∗ =
3

2
G∗

Û2
N

Upn

(7.42)

(ÛN bezeichnet die Phasenspannungsamplitude, Upn die Ausgangsspannung). Für
die weiteren Überlegungen soll ein idealer Ausgangsstromregler und damit ī =
I = I∗ angenommen werden. Die Ströme in den Phasen a und c werden über
entsprechende Taktung von S+ und S− eingeprägt,

α+I = īā , α−I = −īc̄ , (7.43)

wobei für die Tastverhältnisse mit (7.41), (7.42) und (7.43)

α+I =
2

3

Upn

Û2
N

uaN und α−I = −2

3

Upn

Û2
N

ucN (7.44)

gilt. Unter Berücksichtigung der Stromverzweigung im Schaltungsknoten Y und
von ia + ib + ic = 0 bzw. īā + īb̄ + īc̄ = 0 resultiert dann der Injektionsstrom

īY = (1− α−) I − (1− α+) I = īā + īc̄ = −īb̄ . (7.45)

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

ūXZ = α+uaN + (1− α+) ubN −
(

α−ucN + (1− α−) ubN

)

(7.46)
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massgebend. Nach Vereinfachung folgt

ūXZ = α+uab − α−ucb (7.47)

und nach Multiplikation von (7.47) mit I,

ūXZI = īauab + īcucb = p̄ = P , (7.48)

resultiert die Momentanleistung p̄, welche entsprechend der Annahme einer sym-
metrischen ohmschen Belastung des Netzes einen konstanten Wert p̄ = P auf-
weist. Demgemäss wird bei konstantem Strom I auch eine konstante Spannung
ūxz und damit aufgrund von ūL = 0 eine konstante Ausgangsspannung ūpn = Upn

gebildet.
Für die vorgehende Ableitung wurde für den der Betrieb des Systems rein

ohmsches Grundschwingungsnetzverhalten

Φ = 0◦ (7.49)

angenommen [siehe (7.41)]. Der Ausgangsspannungsbereich ist dann durch den
Minimalwert der sechspulsigen Ausgangsspannung der Diodenbrücke nach oben
beschränkt
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Abb. 7.28: Struktur der Regelung des Swiss Rectifier mit äusserer (überlagerter) Aus-
gangsspannungsregelung [Regler KU (s)] und innerer (unterlagerter) Regelung des Aus-
gangsspeisestromes i [Regler KI(s)] und Vorsteuerung der Ausgangsspannung. Die zur
Regelung von i erforderliche Spannung wird durch entsprechende pulsbreitenmodulierte
Ansteuerung von S+ 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 Ströme 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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Upn <

√

3

2
UN,ll,rms (7.50)

und damit ident mit jenem für den Active Six-Switch Buck-Type PFC Rec-
tifier. Wie eine nähere Analyse zeigt, ist über entsprechende Ansteuerung der
Leistungshalbleiter, d.h. bei Pulsbetrieb auch der Injektionsschalter, auch eine
Phasenverschiebung Φ = (−30◦, 30◦) des Eingangsstromes gegenüber der Ein-
gangsspannung einstellbar. Aus Gründen der Kürze soll hier auf diesen praktisch
wenig bedeutenden Fall jedoch nicht näher eingegangen werden.

Eine mögliche Ausführung der Regelschaltung des Systems, mit überlager-
tem Ausgangsspannungsregler KU(s) und unterlagertem Ausgangsstromregler
KI(s) ist in Abb. 7.28 gezeigt. Durch den Stromregler wird letztlich die den
Strom i treibende Spannung ūXZ definiert, wobei vorteilhaft eine Vorsteuerung
der Ausgangsspannung u∗

pn = U vorgenommen wird. Die Einstellung von uXZ

erfolgt über entsprechende Wahl des Aussteuergrads der Pulsbreitenmodulation
der Transistoren S+ und S− [siehe (7.43)]. Als Modulationsfunktionen werden da-
bei die (normierten) Spannungen up̄N und un̄N herangezogen (siehe Abb. 7.28).

Die Pulsbreitenmodulation von S+ und S− kann gleichphasig oder gegen-
phasig erfolgen. Für gleichphasige Trägersignale uD+ und uD− wird die schalt-
frequente Schwankung von iY minimiert, allerdings tritt ein maximaler Rippel
des Ausgangsstromes auf. Für gegenphasige Trägersignale resultiert ein minima-
ler Ausgangsstromrippel, jedoch ein maximaler Rippel von iY , welcher bei der
Auslegung der eingangsseitigen Filterkondensatoren CF zu berücksichtigen ist.

Anzumerken ist, dass ein hybrider 3rd Harmonic Injection PFC Recti-
fier auch durch Kombination eines Active-Filter-Type 3rd Harmonic Injection
PFC Rectifer und einer einfachen DC/DC-Tiefsetzstellerstufe gebildet werden
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Abb. 7.29: Kombination eines Active-Filter-Type 3rd 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 unabhängig von
der Sechspulsigkeit der Spannung up̄n̄ 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 über eine der Dioden der unteren
Brückenhälfte 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-
rasitären Kapazitäten der Leistungshalbleiter gegenüber dem Kühlkörper für
die Gleichtakt-Störaussendung verantwortlich (vergleiche entsprechende Über-
legungen zu Hochsetz-PFC-Gleichrichtersystemen in [56]).

Diskussion

Die Netzstromeinprägung 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 Netzstromqualität gleichwertig zu sehen.

Für die in Kap. 7.8.6.3 gegebene vergleichende Gegenüberstellung werden
daher beide Konzepte, d.h. der Active Six-Switch Buck-Type PFC Rectifier und
der Swiss Rectifier berücksichtigt. Der Active Three-Switch Buck-Type PFC
Rectifier wird aufgrund der höheren Leitverluste im Vergleich zum Six-Switch-
System und der ungünstigeren 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

2
UN,ll,rms < Upn <

√
2UN,ll,rms (7.51)

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

Eine mögliche Realisierung eines derartigen DC/DC-Konvertersystem ist in
Abb. 7.30 gezeigt. Das bidirektionale, d.h. abhängig von der Energieflussrich-
tung als Hochsetz- oder Tiefsetzsteller einsetzbare System ist für eine Aus-
gangsleistung von 10 kW und eine Spannungsübersetzung von U1 = 350V auf
U2 = 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 η = 99%
und einer Leistungsdichte von ρ = 18.5 kW/dm3. Spezifikationen: Eingangsnennspan-
nung: Upn = 350V, Ausgangsspannungsbereich UAn = 0V . . . 350V, Ausgangsnennlei-
stung P2 = 10 kW (max. Ausgangsstrom 30A), Schaltfrequenz jeder Stufe bei Nennlast
und UAn = 230V: fP = 48 kHz.

auf. Der diskontinuierliche Betrieb der Teilsysteme [72] erlaubt Schaltverluste
zu eliminieren bzw. eine hohe Taktfrequenz von fP = 48 kHz zu wählen. Es
kann somit eine sehr hohe Effizienz von η = 99% und eine Leistungsdichte von
ρ = 18.5 kW/dm3 erreicht werden.

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

7.8.5 Dimensionierung der Leistungshalbleiter und EMV-Filterung

Um eine praktische Realisierung der vorstehend beschriebenen Schaltungen zu
unterstützen, werden nachfolgend kurz die Strom- und Spannungsbeanspruchun-
gen der in Kap. 7.8.4.1 und Kap. 7.8.4.2 ausgewählten 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 ausgewählter aktiver Hochsetz-PFC-Gleichrichtersysteme. a) Active
Six-Switch Boost-Type PFC Rectifier (siehe Abb. 7.21b), b) Δ-Switch Rectifier (siehe
Abb. 7.15a) und c) Vienna Rectifier (siehe Abb. 7.17a). Die Nenn-Sperrspannungsbe-
anspruchung der Leistungshalbleiter ist gleich der DC-Ausgangsspannung und für die
Leistungstransistoren und deren anti-parallele Dioden des Vienna Rectifier in c) gleich
der halben DC-Ausgangsspannung.



7.8 Dreiphasige Pulsgleichrichtersysteme 585

b

c

a

upn

n

p

Cu

a)

CF

Li

n

a

b

c

iY

p

ia

upnY C

CF

a

b

c
iYLY

uL

Y

n

ia

upn PoC

SaYa

c)

b)

L

p

i

L

ia

Abb. 7.32: Schaltungstopologien und Strombeanspruchungen der Hauptkomponenten
des Leistungsteils ausgewählter aktiver Tiefsetz-PFC-Gleichrichtersysteme. a) Acti-
ve Six-Switch Buck-Type PFC Rectifier (siehe Abb. 7.23a), b) Swiss Rectifier (siehe
Abb. 7.27a), und c) Active-Filter-Type 3rd 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 für einen definierten Betriebspunkt
ermittelt. Alternativ kann eine Berechnung mit guter Genauigkeit auch rein ana-
lytisch erfolgen. Es resultieren dann einfache mathematische Ausdrücke, welche
über den gesamten Betriebsbereich gültig sind und somit eine ausgezeichnete
Grundlage für die Analyse der Bauelementebeanspruchungen bzw. der Verluste
für verschiedene Lastpunkte oder Ein- und/oder Ausgangsspannungen bilden.

Ausgangspunkt der Berechnung sind die relativen Einschaltzeiten der Lei-
stungshalbleiter, welche bei bekanntem Modulationsverfahren für die gesamte
Netzperiode direkt analytisch angegeben werden können. 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 Verhältnis setzt,

M =
ÛU

1
2
Upn

M =
ÎU
I

, (7.52)

(ÛU ≈ ÛN bezeichnet die Amplitude der Phasenspannungs-Grundschwingung
am Gleichrichtereingang eines Hochsetzstellersystems, ÎU die Amplitude der
Phasenstrom-Grundschwingung am Gleichrichtereingang eines Tiefsetzstellersy-
stems). Mit der relativen Einschaltzeit und dem Eingangsstrom (für Hochsetz-
Konverter) bzw. dem Ausgangsstrom (für Tiefsetz-Konverter) ist die lokale
Stromführung der Leistungshalbleiter definiert, und es können durch Mitte-
lung über eine Pulsperiode lokale Mittelwerte berechnet werden, auf deren Ba-
sis anschliessend durch Mittelung über eine Netzperiode die eigentlich inter-
essierenden globalen Mittel- und Effektivwerte der Bauelementeströme ermit-
telt werden [75]. Die hierbei für 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-EMV-Filter

Die Eingangsinduktivitäten 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 Störaussendung soweit verringert, dass die Vorschriften bezüglich leitungsge-
bundener Störaussendung im Frequenzbereich 150 kHz . . . 30MHz (z.B. CISPR
11) eingehalten werden. Gegebenenfalls ist auch gleichspannungsseitig ein EMV-
Filter erforderlich [76,77], welches hier jedoch aus Gründen der Kürze nicht näher
behandelt wird.

Dreiphasen-Gleichrichterschaltungen weisen prinzipbedingt eine Gleichtakt-
spannung zwischen dem Ausgangsspannungsmittelpunkt und Erde auf. Die
Verhältnisse für eine passive Gleichrichterschaltung mit AC-seitiger Indukti-
vität sind in Abb. 7.33a dargestellt. Für aktive Gleichrichterschaltungen zeigt
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die Gleichtaktspannung einen pulsfrequenten Verlauf (siehe Abb. 7.33b und c),
womit über parasitäre Erdkapazitäten Gleichtakt-Störströme resultieren.

Für voll aktive Hochsetzstellersysteme, z.B. den Vienna Rectifier, begründet
sich die Gleichtaktspannung unmittelbar damit, dass sich die zur Stromein-
prägung verwendeten Spannungen (ausser für den Schaltzustand sāM = sb̄M =
sc̄M = 1) im Zeitaugenblick i. Allg. nicht zu Null ergänzen. Wie in Kap. 7.8.3.1
für den Y-Rectifier gezeigt, tritt damit zwischen dem Ausgangsspannungsmittel-
punkt und dem (geerdeten) Netzsternpunkt eine Gleichtaktspannung

uMN = −1

3
(uāM + ub̄M + uc̄M) = uCM (7.53)

auf,

uCM = ūCM + uCM,∼ , (7.54)
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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 Glättungsin-
duktivität (siehe Abb. 7.2b). b) Vienna Rectifier (siehe Abb. 7.17a). c) Active Six-S-
witch Buck-Type PFC Rectifier (siehe Abb. 7.23a).
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welche gegebenenfalls eine niederfrequente Komponente ūCM , in jedem Fall je-
doch eine schaltfrequente Komponente uCM,∼ beinhaltet (siehe für den Vienna

Rectifier auch [56], Fig. 3.4 and Fig 5.73). Eine Filterung von uCM,∼ kann nun
einfach dadurch erfolgen, dass M über einen Kondensator CCM,M mit einem
durch Filterkondensatoren in Sternschaltung gebildeten (Erdpotential repräsen-
tierenden) künstlichen Sternpunkt N ′ verbunden und eine Gleichtaktindukti-
vität LCM,1 in Serie zu den Hochsetzsteller-Induktivitäten gelegt wird (siehe
Abb. 7.34a). Eine niederfrequente Potentialänderung von M wird dadurch nicht
behindert. Weiters treten im Gegensatz zur Anordnung von Filterkondensatoren
gegen Erde keine Ableitströme auf. Für die Filterung der zufolge parasitärer Kop-
pelkapazitäten der Leistungshalbleiter gegenüber dem Kühlkörper auftretenden
Störströme ist dann netzseitig eine weitere Gleichtakt-Filterstufe vorzusehen [56].

Für voll aktive Tiefsetz-PFC-Gleichrichtersysteme werden für 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 uCM,∼ auftritt. (Eine Gleichtaktspannung während der Freilaufphase kann
durch symmetrisches Aufteilen der Ausgangsinduktivität auf die positive und ne-
gative Ausgangsspannungsschiene vermieden werden.) Zur Filterung von uCM,∼

ist vorteilhaft wieder das vorstehend für Hochsetzsteller beschriebene Konzept
heranzuziehen, wobei die Gleichtaktinduktivität nun jedoch DC-seitig anzuord-
nen ist (siehe Abb. 7.34b).

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

L
dia
dt

= uaN − (uāM + uCM) = uaN − uāN (7.55)

= uaN − ūāN − uāN,∼ , (7.56)

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

ia = īa + ia,∼ , (7.57)

bzw. die Stromgrundschwingung īa gemäss

L
d̄ia
dt

= uaN − ūāN (7.58)

gebildet wird, womit der durch Gegentaktfilterung zu unterdrückende
Spannungs- bzw. Stromanteil zu

L
dia,∼
dt

= uāN,∼ = uDM,∼ (7.59)

resultiert. Die Filterung von uDM,∼ erfolgt über die Hochsetzsteller-
Induktivitäten und zwischen den Phasen liegende Filterkondensatoren CDM,1,
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Abb. 7.34: Beispiel der Struktur des EMV-Filters eines a) Active Boost-Type PFC
Rectifier System (Vienna Rectifier, siehe Abb. 7.17a) und eines b) Active Six-Switch
Buck-Type PFC Rectifier (siehe Abb. 7.23a). In kommerziellen EMV-Filtern werden
am netzseitigen Eingang typisch Filterkondensatoren eingesetzt, die in Verbindung mit
der inneren Netzimpedanz ZN (welche zur Begrenzung von Kurzschlussströmen viel-
fach absichtlich erhöht wird) eine weitere Filterstufe bilden. Überstromschutzelemente
(Sicherungen), Überspannungsbegrenzungen, Entladewiderstände und der Vorladekreis
zum Aufbau der Ausgangsspannung bei Inbetriebnahme sind nicht dargestellt. Anmer-
kung: Optional können 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 (siehe Abb. 7.34a).
Weiters sind mit Rücksicht auf die regelungstechnische Stabilität des Systems
Dämpfungselemente für eine Verringerung der Resonanzüberhöhungen des Fil-
ters anzuordnen [78], durch welche auch eine Anregung des Filters durch Ober-
schwingungen der Netzspannung verhindert wird.

Für Tiefsetzstellersysteme ist die Gegentaktstörung durch den pulsfrequenten
Anteil der Gleichrichtereingangsströme bedingt und wird über die Eingangsfil-
terkondensatoren CF und vorgeschaltete Filterinduktivitäten LDM,1 bzw. eine
vorgeschaltete zweite Filterstufe gedämpft.

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

In den vorgehenden Abschnitten wurden die für 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 für eine konkrete Anwendung zu
erleichtern, wird nachfolgend eine vergleichende Gegenüberstellung ausgewähl-
ter Systeme hinsichtlich Effizienz, Bauvolumen und Realisierungsaufwand und
damit letztlich der Realisierungskosten gegeben.

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

• Nennleistung Po = 10 kW;

• Netzspannung UN,ll,rms = 400V;

• Ausgangsgleichspannung Uo = 700V (Hochsetzsteller-Systeme), Uo =
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 TJ,avg = 125◦C, Kühlkörpertemperatur TS = 85◦C, Umgebungstem-
peratur TA = 45◦;

• DC-Ausgangskondensatoren: Elektrolytkondensatoren (B43501-Serie, EP-
COS), 400V Kondensatoren für die Hochsetzsteller-Systeme (zwei in Serie),
500V Kondensatoren für die Tiefsetzstellersysteme, Dimensionierung für
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 beträgt 65◦C;

• Hochsetzsteller-Induktivitäten (Hochsetzstellersysteme) und DC-
Induktivitäten (Tiefsetzstellersysteme): Pulverkernmaterial (HF60,
Ringkerne, Magnetics, Induktivitätsmodelle siehe [80]), auf schaltfre-
quenten Stromrippel (Spitze-zu-Spitze) ∆iL,pp/ÎN = ∆iL,pp/I = 20%
dimensioniert;

• AC-Filterkondensatoren (Tiefsetzstellersysteme): Folienkondensatoren
(MKP, 305V AC, X2, B3277x-Serie, EPCOS, Kondensatormodelle
siehe [80]), auf schaltfrequenten Spannungsrippel (Spitze-zu-Spitze)
∆uC,pp/ÛN = 10% dimensioniert.
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Die Nennleistung von 10 kW stellt einen für 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-JFETs realisiert. Dies erlaubt in beiden Fällen dieselbe Bau-
elementeart einzusetzen und in Verbindung mit SiC-Schottky Freilaufdioden
für beide Konverterarten eine relativ hohe Schaltfrequenz als Kompromiss zu
wählen (für das Sechs-Schalter-PFC-Gleichrichtersystem werden anstelle expli-
ziter Freilaufdioden die JFET-internen parasitären Dioden genutzt). Alterna-
tiv wäre eine Ausführung des Dreipunkt-Konverters (Vienna Rectifier) mit
Si-Super-Junction-MOSFETs und der Zweipunkt-Konverter mit 1200V IGBTs
möglich. Weiters finden SiC-JFETs auch für die Tiefsetzstellersysteme Einsatz,
welche eine mit Zweipunkt-Hochsetzsteller-Systemen vergleichbare Sperrspan-
nungsbelastung der Halbleiter zeigen. Einzig für den Swiss Rectifier wird die
Eingangsgleichrichtung im Sinne hohen Wirkungsgrades durch Si und nicht SiC
Dioden ausgeführt.

Im Zuge der Dimensionierung wird die benötigte Chipfläche der Halbleiter
basierend auf einem thermischen Modell eines typischen Halbleitermoduls (Eco-
noPACK, Infineon, [80]) und einer Kühlertemperatur von TS = 85◦C so fest-
gelegt, sodass eine mittlere Sperrschichttemperatur von TJ,avg = 125◦C resul-
tiert. Zur Bestimmung der Halbleiterverluste werden die Leiteigenschaften (Wi-
derstand im eingeschalteten Zustand, Dioden Vorwärts-Charakteristik) und die
Schaltverluste ausgehend von Datenblatt- und Messwerten von kommerziellen
Komponenten [80] berechnet. Zusätzlich wird für die Auslegung der Halbleiter
die maximale Schwankung der Sperrschichttemperatur (mit Netzfrequenz) auf
Werte beschränkt, welche, ausgehend von typischen Fehlerraten [82], eine mittle-
re Betriebszeit bis zum Eintreten eines Fehlers von 50′000 h ermöglichen, wie dies
auch für die Dimensionierung der Elektrolytkondensatoren berücksichtigt wird.

Anzumerken ist, dass die relativ hohe, für 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 wären also
vor allem für Komponenten mit hoher Strombeanspruchung grössere Halbleiter-
chipflächen einzusetzen bzw. tiefere Sperrschichttemperaturen zu wählen.
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7.8.6.1 Definition der Kennwerte

Um eine möglichst allgemein gültige Aussage zu erreichen, werden für den Ver-
gleich der Systeme normierte, d.h. von der konkreten Dimensionierung weit-
gehend unabhängige Kenngrössen herangezogen. Als Bezugsgrössen dienen die
Ausgangsleistung Po oder der Laststrom Io.

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

Gesamte relative Transistor- und Diodenschaltleistung

Gesamte relative Transistorschaltleistung:

µ−1
S =

∑

n uS,max,n iS,max,n

Po

; (7.60)

Gesamte relative Diodenschaltleistung:

µ−1
D =

∑

n uD,max,n iD,max,n

Po

(7.61)

(uS,max,n und uD,max,n kennzeichnen die maximale Nenn-Sperrspannungsbe-
anspruchung, iS,max,n und iD,max,n den Wert des Spitzenstromes des n-ten Bau-
elementes; µS und µD wurden in [11] zur Bewertung der Transistor- und Dioden-
ausnutzung definiert).

Gesamte relative Transistor- und Diodenleitverluste

Gesamte relative Transistorleitverluste:

τC =

∑

n IS,rms,n

Io
; (7.62)

Gesamte relative Diodenleitverluste:

δC =

∑

n ID,avg/rms,n

Io
. (7.63)

Wie vorstehend erwähnt, wird für die Transistoren (SiC-JFETs) die Halb-
leiterfläche 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.

Abhängig davon, ob in der Schaltungstopologie eine diskrete SiC-Schottky-
Diode oder der Kanal des SiC-JFETs als Freilaufpfad verwendet wird, ist
als Kenngrösse für die relativen Diodenleitverluste entweder der entsprechende
Strommittelwert oder -effektivwert ID,avg/rms,n zu 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 für eine Sperrschichttemperatur von TJ = 125◦C
approximiert. Für die gesamten relativen Transistor- und Diodenschaltverluste
gilt

τP =

∑

n PS,P,n

Po

, (7.64)

δP =

∑

n PD,P,n

Po

. (7.65)

Relatives umhüllendes Volumen der Induktivitäten und Kondensato-
ren

Hinsichtlich der passive Leistungskomponenten werden für Hochsetzsteller nur
die Hochsetzsteller-Induktivitäten (ausgeführt mit Eisenpulverkernen) und die
Ausgangs-(Elektrolyt)-Kondensatoren und für die Tiefsetzstellerstrukturen nur
die Ausgangsinduktivitäten (ebenfalls ausgeführt mit Eisenpulverkernen) und die
eingangsseitigen Filterkondensatoren (Folienkondensatoren X2-Typ) berücksich-
tigt und durch das Bauvolumen (umgebende Rechteckbox) charakterisiert. Die
entsprechenden Kenngrössen sind wie folgt definiert

Induktivitäten ρ−1
L =

∑

i VL,i

Po

; (7.66)

Kondensatoren ρ−1
C =

∑

i VC,i

Po

. (7.67)

Leitungsgebundene Gegentakt- und Gleichtakt-Störaussendung

Die Beurteilung des EMV-Verhaltens bzw. des zur Erfüllung der Vorschriften
erforderlichen EMV-Filteraufwandes erfolgt für die Hochsetzstellersysteme über
die Gegentaktkomponente uDM und Gleichtaktkomponente uCM der Störspan-
nung am Eingang des Gleichrichterteils,

unoise = uDM,∼ + uCM,∼ . (7.68)

Die Gegentaktstörspannung uDM wird dabei bezugnehmend auf [79] verein-
facht als Gesamteffektivwert der den schaltfrequenten Rippel des Stromes in
der Hochsetzsteller-Induktivität einer Phase bildenden Spannung berechnet
(uaN,rms ≈ ūāN,rms)

uDM,a,∼,rms =
√

u2
āN,rms − ū2

āN,rms = uDM,∼,rms (7.69)

(gezeigt am Beispiel der Phase a). Für die Gleichtaktspannung gilt
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uCM = −1

3
(uāM + ub̄M + uc̄M) (7.70)

[siehe (7.4)], wobei M den (fiktiven) Mittelpunkt der Ausgangsspannung be-
zeichnet. Die Gleichtakt-Störspannung folgt dann nach Subtraktion des nieder-
frequenten Anteils ūCM über

uCM,∼,rms =
√

u2
CM,rms − ū2

CM,rms . (7.71)

Für die Tiefsetzsteller-PFC-Systeme gilt

uCM =
1

2
(upN + unN) , (7.72)

bzw. wieder (7.71). Anstelle von uDM,∼ [siehe (7.59)] wird hier der Effektivwert
des schaltfrequenten Anteils der diskontinuierlichen Eingangsströme zur Berech-
nung der benötigten Gegentaktdämpfung bzw. zur Bewertung des Gegentakt-
Filteraufwandes herangezogen

iDM,a,∼,rms =
√

i2ā,rms − ī2ā,rms , (7.73)

(gezeigt am Beispiel von Phase a). Die Störspannung kann dann durch Multipli-
kation mit dem Eingangswiderstand eines EMV-Messverstärkers, welcher typisch
R = 50Ω beträgt, berechnet werden.

Effizienz

Die Effizienz der Systeme wird über die relativen Verluste,

PL

Po

=
PN − Po

Po

=
1

η
− 1 =

1− η

η
≈ 1− η , (7.74)

dargestellt, wobei neben den Verlusten der Leistungshalbleiter und Hauptlei-
stungskomponenten auch eine Hilfsversorgung (Mess- und Regelschaltungen,
Gate-Treiber, Lüfter) von insgesamt Paux = 30W berücksichtigt wird.

Volumen des Kühlsystems

Ausgehend von den relativen Verlusten (1− η), dem Kennwert des Kühlsystems
[83]

CSPI =
Gth,S−A

VS

(7.75)

(Cooling System Performance Index ;Gth,S−A bezeichnet die benötigte thermische
Leitfähigkeit (W/K) zwischen der Kühleroberfläche und der Umgebung) und
einer gegebenen zulässigen Temperaturdifferenz ∆TS−A) kann das Volumen des
erforderlichen Luftkühlers (mit Lüfter) gemäss [84] zu
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VS =
Gth,s−a

CSPI
=

PL

∆Ts−aCSPI
≈ Po

∆Ts−aCSPI
(1− η) (7.76)

berechnet werden. Für kommerzielle Kühlerprofile ist dabei von typ.
CSPI = 5 . . . 7W/(Kdm3) und für optimierte Kühlerprofile von CSPI =
12 . . . 15W/(Kdm3) auszugehen. Im vorliegenden Fall wird CSPI =
12W/(Kdm3) angenommen.

7.8.6.2 Vergleich des Active Six-Switch Boost-Type PFC Rectifier,
des Δ-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 Δ-Switch Rectifier
und des Vienna Rectifier gezeigt. Die Darstellung ist so gewählt, dass bei hoher
Systemperformance nur eine geringe Fläche überdeckt wird.

Alle Systeme zeigen einen ähnlichen Gesamtchipflächenbedarf, näherungs-
weise gleiche relative Verluste und näherungsweise gleiche Gegentakt- und
Gleichtakt-Störpegel und erlauben eine Fortsetzung des Betriebes bei Ausfall
einer Netzphase. Als wesentlicher Vorteil der Dreipukt-Charakteristik des Vien-

na Rectifier wird das gegenüber den Zweipunktstrukturen wesentlich geringere
Bauvolumen der Hochsetzsteller-Induktivitäten deutlich. Hinsichtlich des Bau-
volumens der Ausgangskapazität ist nur ein geringer Unterschied der Systeme
gegeben, da aufgrund der relativ hohen Ausgangsspannung von Upn = 700V in
jedem Fall eine Serienschaltung von zwei Elektrolytkondensatoren einzusetzen
ist bzw. ein Mittenabgriff der Kondensatoren verfügbar ist und für die Zwei- und
Dreipunktkonverter ähnliche Effektivwerte der Kondensatorströme 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 für den Vienna Rectifier (wie auch für den Δ-Switch Recti-
fier) keine Möglichkeit eines Brückenkurzschlusses bei Fehlsteuerung gegeben,
und es können auch Leistungstransistoren mit relativ langsamer parasitärer anti-
paralleler Diode eingesetzt werden.

Der hinsichtlich Schaltungsstruktur und Steuerung relativ komplexeΔ-Switch
Rectifier ist demgegenüber 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 über eine ent-
sprechende Steuerung eine Rückspeisung von Energie in das Netz unterbunden
werden soll. Stromversorgungen in Flugzeugen können hier als Beispiel dienen.
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Abb. 7.35: Vergleichende Gegenüberstellung von Hochsetz-PFC-Gleichrichtersyste-
men, in Form des Active Six-Switch Boost-Type PFC Rectifier nach Abb. 7.21b und
des Vienna Rectifier nach Abb. 7.17a. Die Charakteristik des Δ-Switch Rectifier ist
strichliert eingetragen. (Für den Vienna Rectifier und Δ-Switch Rectifier werden SiC–
Schottky-Freilaufdioden angenommen, wohingegen für den Active Six-Switch Boost-Ty-
pe Rectifier die internen Freilaufdioden der SiC-JFETs (keine SiC-Schottky-Dioden)
verwendet werden. Dementsprechend treten nur für den Active Six-Switch Boost-Type
PFC Rectifier nicht vernachlässigbare Diodenschaltverluste δP 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 gegenübergestellt.

Beide Systeme zeigen bezüglich des Gesamtchipflächenbedarfs, der Bauvolu-
mina der passiven Komponenten, des Wirkungsgrades und der EMV-Störaussen-
dung nur sehr geringe Unterschiede. Eine Erhöhung der Effizienz wäre für den
Active Six-Switch Buck-Type PFC Rectifier einfach über Einsatz einer expliziten
Freilaufdiode möglich. Für den Swiss Rectifier ist eine Reduktion der Zahl der
im Strompfad liegenden Leistungshalbleiter durch Modifikation der Schaltungs-
struktur entsprechend Abb. 7.29 möglich. Weiters könnten für die nur netzfre-
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quent kommutierten Injektionsschalter alternativ zu SiC-JFETs anti-parallel ge-
schaltete Reverse Blocking (RB)-IGBTs mit geringem Vorwärtsspannungsabfall
Einsatz finden.

Zusammenfassend ist als Hauptvorteil des Swiss Rectifier nicht eine höhere
Performance sondern die einem DC/DC-Konverter ähnlichere Schaltungsstruk-
tur zu sehen. Das Grundverständnis der Funktion eines passiven Diodengleich-
richters – der Eingangsstufe des Systems – ist ausreichend um insgesamt einen
Dreiphasen-PFC-Gleichrichter mit sinusförmigem Eingangsstrom und geregel-
ter Ausgangsspannung zu realisieren. Insbesondere ist kein (raumzeigerbasiertes)
Modulationsverfahren zu implementieren, welches bei erstmaliger Beschäftigung
mit Dreiphasensystemen vielfach Schwierigkeiten bereitet.
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Abb. 7.36: Vergleichende Gegenüberstellung von Tiefsetz-PFC-Gleichrichtersystemen,
in Form des Active Six-Switch Buck-Type PFC Rectifier nach Abb. 7.23(d) und des
SWISS Rectifer nach Abb. 7.27. Für die Freilaufdioden werden SiC-Schottky-Dioden
verwendet. Deshalb können die Diodenschaltverluste in erster Näherung vernachlässigt
werden, δP ≈ 0.



7.8 Dreiphasige Pulsgleichrichtersysteme 599

7.8.7 Schlussfolgerungen

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

1. über 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-
Diodenbrücke und Rückführung einer Stromdifferenz jeweils in die bei kon-
ventioneller Diodengleichrichtung nicht stromführende 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 ausführbar, wo-
bei die Schaltungen (eingangsseitig) vorteilhaft Brückentopologie mit Phasen-
zweigen gleicher Struktur und insgesamt Brückensymmetrie zeigen.

Für beide Schaltungskategorien wurde über die letzten beiden Dekaden eine
Vielzahl von Schaltungsvorschlägen publiziert. Nach Meinung der Autoren sind
allerdings für 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 gegenüber diesen Schaltungen i. Allg. eine (deut-
lich) höhere Komplexität des Leistungs- und/oder Steuerteils, oder weisen bei
geringer Komplexität hohe Bauelementebeanspruchungen und einen, bezüglich
Ausgangsspannung und/oder Netzstromphasenwinkel, eingeschränkten Betriebs-
bereich auf. Dies ist insbesondere bei Betrieb an unsymmetrischen Netzen oder
Ausfall einer Netzphase von Bedeutung.

Die ausgewählten 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 würden auch industriell aufgrund der durch Hilfs-
zweige verkomplizierten Schaltungsstruktur mit zusätzlichen 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 Systemkomplexität ist allgemein festzuhalten, dass, wie z.B. der
Vergleich des Active Six-Switch Boost-Type PFC Rectifier mit dem Δ-Switch
Rectifer zeigt, eine Beschränkung 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
Ströme beiderlei Vorzeichens führen und Spannungen beiderlei Polarität bilden
müssen. Einzig für Dreipunktkonverter ist ein deutlicher Vorteil von unidirektio-
nalen Strukturen (Vienna Rectifier) gegenüber bidirektionalen Konvertern ge-
geben; für das unidirektionale System sind sechs Transistoren (mit anti-parallelen
Dioden) und sechs Dioden einzusetzen, wohingegen die Realisierung eines topolo-
gisch ähnlichen bidirektionalen T-Type-Dreipunkt-Pulsgleichrichtersystems [85]
zwölf Transistoren (mit anti-parallelen Dioden) erfordern würde.

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

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

• der Parallelbetrieb einer höheren Zahl von Konvertersystemen (hohe Aus-
gangsleistungen werden vielfach durch Parallelschalten von Modulen klei-
ner Ausgangsleistung realisiert, zwischen denen Kreisströme auftreten
können);

• die Stabilität 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. über die Interaktion mit anderen Konvertern zu einer Instabilität
führen kann [86]).

Neben diesen Themen stellt vor allem die Mehrkriterienoptimierung der Kon-
vertersysteme ein überaus 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 Kenngrössen simultan zu berücksichtigen. Es ist daher von
grundlegender Bedeutung die gegenseitige Abhängigkeit der Kenngrössen bzw.
den im Zuge der Dimensionierung z.B. zwischen Leistungsdichte ρ (kW/dm3)
und Effizienz η (%) 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. können die für 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 η-ρ-Pareto-Front mit der Schaltfrequenz als Parameter. Bei
der Realisierung der Systeme wurden Technologien eingesetzt, welche für die jeweils
gewählte Schaltfrequenz einen bestmöglichen Kompromiss zwischen Effizienz und Lei-
stungsdichte ergeben. Gemäss dem Verlauf der Kennlinien ist die Schaltfrequenz für
industrielle Anwendungen nach dem derzeitigen Stand der Technik (Leistungshalblei-
ter, Magnetmaterialien etc.) vorteilhaft mit fP ≤ 250 kHz zu wählen. Es resultiert dann
eine relativ hohe Leistungsdichte von ρ = 6.4 kW/dm3 und eine relativ hohe Effizienz
(im Nennpunkt) von ηnom = 96.7%. Weiters wird damit auch für hohe Netzfrequenzen,
wie z.B. bei Einsatz in More Electric Aircraft (MEA) eine hohe Eingangsstromqualität
garantiert (siehe Abb. 7.21b).

Abb. 7.37 die aus Daten von Demonstratoren des Vienna Rectifier mit verschie-
denen Schaltfrequenzen resultierende η-ρ-Pareto-Front gezeigt. Eine Erhöhung
der Schaltfrequenz über fP = 72 kHz hinaus führt hier aufgrund der Erhöhung
der Schaltverluste und des damit steigenden Kühlkörpervolumens zu einer Ver-
ringerung der Leistungsdichte, welche durch die bei hohen Schaltfrequenzen
mögliche Verringerung des EMV-Filteraufwands nicht kompensiert werden kann.
Eine höhere Schaltfrequenz, z.B. fP = 250 kHz ist nur dann sinnvoll, wenn
bei hohen Netzfrequenzen (z.B. gilt für Anwendungen in More Electric Aircraft
fN = 360 . . . 800Hz) eine sehr geringe Verzerrung (THDi) des Eingangsstromes
garantiert werden muss.

Ausser zur Festlegung von Dimensionierungsparametern ist die η-ρ-Pareto-
Front vorteilhaft auch für 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 für das
Erreichen definierter Zielwerte für η und ρ unmittelbar deutlich.

Um ein vollständiges Bild zu gewinnen, ist dabei allerdings auch die Relation
von η und ρ zu den relativen Kosten σ (kW/$), also die η-σ- und die ρ-σ-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 Möglichkeit der Verbesserung eines gewählten
Konzeptes. Zusätzlich können die dabei resultierenden Kosten unmittelbar an-
gegeben werden (siehe [33], Fig. 26).

Derartige Analysen wurden bisher nur für Einphasen-PFC-Gleichrichter-
systeme durchgeführt [11] und sind daher als Schwerpunkt zukünftiger univer-
sitärer Forschung im Bereich dreiphasiger Pulsgleichrichtersysteme, wie auch in
der Leistungselektronik allgemein, zu sehen.
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[61] F. Stögerer, J. Miniböck, und J. W. Kolar, “Implementation of a novel control
concept for reliable operation of a Vienna Rectifier under heavily unbalanced
mains voltage conditions,” in Proc. 34nd IEEE Power Electron. Specialists Conf.
PESC ’01, vol. 3, 17.–21. Juni, 2001, S. 1333–1338.
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