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1 Einleitung

Gasentladungslampen sind derzeit die effizientesten Lichtquellen. Dies gilt
fiir die Allgemeinbeleuchtung ebenso wie fiir die Automobilscheinwerfer
oder die Hinterleuchtung von Displays. HID-Lampen (High Intensity Dis-
charge Lamps) werden immer dann eingesetzt, wenn besonders hohe Strah-
lungsleistungen oder Leistungsdichten gefordert werden. Fiir den indus-
triellen Einsatz spielt die Erzeugung nichtsichtbarer UV-Strahlung eine
bedeutende Rolle. So werden Druckfarben und Lacke mit Hilfe von HID-
Lampen gehértet oder die energiereiche UV-Strahlung wird zum Abbau
organischer Schadstoffe in Abwiéssern benutzt. Fiir Druckmaschinen wer-
den Mitteldrucklampen mit 40 Kilowatt Nennleistung und zwei Metern
Lampenlange hergestellt.

Um Entladungslampen gerade bei hoher Leistung effizient betreiben
zu konnen, werden zunehmend elektronische Vorschaltgeriate (EVG) ein-
gesetzt. Ahnlich wie bei den Energiesparlampen im Haushalt ermoglicht
der hochfrequente, aktive, elektronische Betrieb von Entladungslampen
auch im industriellen Bereich eine erhebliche Reduzierung des Emnergie-
bedarfs. Verglichen mit den konventionellen Drosselvorschaltgeriten oder
Streufeldtransformatoren bieten die elektronischen Vorschaltgeréte zudem
die Moglichkeit der stufenlosen Lampendimmung. Sie haben ein wesent-
lich geringeres Gewicht und Volumen und die erzeugte Strahlung ist nicht
mit der Netzfrequenz moduliert, was bei kurzen Bestrahlungszeiten von
Bedeutung ist. In industriellen Anwendungen erhoéht sich die Prozesssi-
cherheit, weil bei EVG die Strahlungsleistung geregelt wird und das Pro-
zessergebniss unabhéngig wird von Einfliisssen wie Kithlung und Netzspan-
nungsschwankungen.

Verschiedene Schaltungstopologien fiir EVG hoher Leistung sind seit
langem bekannt. In dieser Arbeit wird schwerpunktméafig die Geréateklasse
der HF-EVG behandelt, bei denen die Entladungslampen mit hochfre-
quentem (grofer 50 kHz) sinusformigem Strom betrieben werden. Die Her-
ausforderung lag bei den bisheringen Entwicklungen vor allem darin, die
hohen Leistungen mit den zur Verfiigung stehenden Halbleiterbauelemen-
ten effizient umzusetzen. Erst seit kurzem ist man in der Lage auch die
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groften Lampen im Bereich von 30 Kilowatt elektronisch zu betreiben.

Je hoher die Anschlussleistungen der EVG werden, desto wichtiger ist
es die Wechselwirkungen der Geréte mit ihrer Umgebung zu beriicksicht-
igen. Neben dem Wunsch die Schaltungen thermisch besser zu beherr-
schen sind heute vor allem die Netzstromentnahme und die elektroma-
gnetische Vertriglichkeit (EMV) der Geréte in den Mittelpunkt des In-
teresses geriickt. Das problemlose Funktionieren einer grofien Anzahl von
Vorschaltgeriten in einer Anlage und das storungsfreie Funktionieren der
Gerédte zusammen mit anderen Einrichtungen der Antriebs- oder Steue-
rungstechnik sind keinesfalls selbstverstdndlich. Auch dann nicht, wenn
alle Einzelgeréte die Normen der Industrie erfiillen.

In dieser Arbeit wurden deshalb die Netzvertriaglichkeit und die EMV
von HF-EVG hoher Leistung untersucht und es wurden spezielle Lésungen
zur Verbesserung der Vertriglichkeit erarbeitet. Im ersten Teil der Ar-
beit (zweites Kapitel) werden einige grundlegende Begriffe zur Netzver-
traglichkeit eingefiithrt und es wird der Gleichrichter von Vorschaltgeraten
untersucht, wie sie heute Stand der Technik sind. Mit Hilfe der Simulati-
on wurde berechnet, welche Wechselwirkungen entstehen, wenn mehrere
Geréite an einem gemeinsamen Versorgungsnetz betrieben werden. Dar-
aus werden mogliche Ursachen fiir Netzinstabilitdten und Geréteausfille
abgeleitet.

Gleichrichterkonzepte fiir eine storungsfreie, sinusférmige Netzstroment-
nahme sind bekannt und werden im dritten Kapitel charakterisiert. Es
wird beurteilt inwieweit die einzelnen Topologien geeignet sind die Funk-
tion einer Leistungsfaktor- und Oberschwingungskorrektur fiir die heute
eingesetzten EVG zu erfiillen. Mit Hilfe der Schaltungssimulation werden
Kenngrofien berechnet, um die Topologien vergleichen zu konnen.

Im vierten Kapitel wird ein neues Schaltungskonzept vorgestellt. Bei
diesem wird eine nahezu sinusféormige Stromentnahme erreicht, ohne dem
EVG einen aktiven Gleichrichter vorzuschalten. Stattdessen werden die
Phasenleistungen des Versorgungsnetzes geschickt auf mehrere Wechsel-
richter verteilt, so dass der Laststrom der Wechselrichter proportional zur
Versorgungsspannung wird. Die Schaltungstopologie und die notwendigen
Ansteuermuster werden hergeleitet und es wird der Aufbau eines EVG,
das nach diesen Vorgaben realisiert wurde, beschrieben. Die vorgestellte
einstufige Schaltung wird anschlieBend mit den zweistufigen Konzepten
aus Kapitel drei verglichen.



Da bei den elektronischen Vorschaltgerdten Stréome hochfrequent und
mit hoher Geschwindigkeit geschaltet werden miissen, ist die Erzeugung
von Storspannungen und Storfeldern ein zwangslédufiges Problem. Die Ana-
lyse der leitungsgebundenen Storungen, wie sie beim hochfrequenten Si-
nusbetrieb von Entladungslampen entstehen, wird im fiinften Kapitel
durchgefiihrt. Mit Hilfe einer Modellierung der EVG bis auf die Ebene
parasitdrer Bauelemente wird es méglich die Entstehung und Ausbreitung
der Stérungen zu beschreiben und die kritischen Bauteile zu identifizie-
ren. Daraus werden vereinfachte EMV-Ersatzschaltungen abgeleitet. Ab-
schlieend wird die Modulation der Schaltfrequenz als eine Moglichkeit zur
Reduzierung hochfrequenter leitungsgebundener Storungen bei HF-EVG
beschrieben.
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2 Netzvertr aglichkeit

Mit Netzvertréaglichkeit wird ein Teilgebiet der elektromagnetischen Ver-
traglichkeit bezeichnet, welches die Storung der Versorgungsspannung in
der Frequenz und der Amplitude zum Gegenstand hat. Im ersten Teil die-
ser Arbeit werden periodische Storungen des Netzstroms oder der Netz-
spannung betrachtet. Diese Storungen erscheinen im Amplitudenspek-
trum bei Vielfachen der Netzfrequenz und werden als Oberschwingungen
oder Harmonische bezeichnet. Kennwerte wie der Oberschwingungsgehalt
(A.1) des Netzstromes charakterisieren die Netzvertraglichkeit elektroni-
scher Geréte.

Der Grund fiir die stetig steigende Belastung von Industrienetzen mit
Oberschwingungen ist die steigende Anzahl nichtlinearer Verbraucher. Ge-
riate und Anlagen wie Transformatoren, Bogenentladungen und Maschinen
weisen schon immer ein nichtlineares Verhalten auf. Eine zunehmende Rol-
le spielen aber die elektronischen Verbraucher wie Schaltnetzteile, Strom-
richter und die Vorschaltgerite fiir Leuchtstofflampen sowohl in elektroni-
scher (EVG) als auch in konventioneller (KVG) Ausfithrung. Die Auswir-
kungen der Oberschwingungen, die zunéchst als Oberschwingungsstrom
am Verbraucher auftreten, sind zum einen Warmeverluste am Widerstand
des Versorgungsnetzes und andererseits ein Spannungsabfall an der Netz-
impedanz und damit Oberschwingungen der Netzspannung. In der Folge
kénnen Maschinen thermisch iiberlastet werden, Rundsteuersignale wer-
den gestort oder es kommt zum Ausfall von Stellgliedern und anderen
leistungselektronischen Schaltungen.

Die folgenden Abschnitte geben eine Einfithrung in die wichtigsten Be-
griffe der Netzvertraglichkeit und die fiir den industriellen Bereich giiltigen
Normen und Vorschriften. Die Funktionsweise der elektronischen Vor-
schaltgerite, wie sie bei hohen Lampenleistungen derzeit eingesetzt wer-
den, wird erldutert und die Netzstromentnahme der EVG wird unter-
sucht. Weshalb die nichtsinusférmige Stromentnahme der EVG besonders
dann zu einem Problem wird, wenn die Zahl der gleichzeitig betriebenen
EVG steigt, wird anhand von Messungen und Simulationen begriindet.
Aus dieser Tatsache ergibt sich gleichzeitig die Motivation nach neuen
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Schaltungstopologien zu suchen, die einen netzvertriglichen EVG-Betrieb

ermoglichen. Dies ist das Thema im dritten und vierten Kapitel dieser
Arbeit.

2.1 Grundbegriffe und Normen

Misst man den zeitlichen Verlauf des Stromes und der Spannung eines
elektrischen Verbrauchers wird man nur selten eine Proportionalitdat der
beiden Grofien feststellen. Wahrend die Spannung im Idealfall sinusformig
ist, weist der Strom h&ufig abweichende Zeitverlaufe auf. Sie sind verzerrt
oder beziiglich der Spannung phasenverschoben. Aber auch die Spannung
selbst kann vom idealen Verlauf abweichen, verzerrt sein oder kurzzeitig
einbrechen. Die wichtigsten Storphdnomene der Netzvertréglichkeit sind

(vel.: [1], [2]):

e Harmonische: Dies sind Strom- oder Spannungsanteile die im Fre-
quenzbereich bei einem geradzahligen Vielfachen der Netzfrequenz
erscheinen. Nichtgeradzahlige Anteile heiflen Zwischenharmonische
und entstehen z.B. bei Schaltvorgingen. Anteile mit kleinerer Fre-
quenz als der Netzfrequenz entstehen z.B. durch eine niederfrequente
Modulation selbstgefiihrter Umrichter und werden als Subharmoni-
sche bezeichnet.

e Transiente Uberspannungen mit hoher Amplitude aber kurzer
Dauer entstehen héufig bei Ein- oder Ausschaltvorgidngen kénnen
aber auch durch einen Blitzeinschlag ausgelost werden.

e Flicker sind langsam verédnderliche Spannungsschwankungen mit ei-
ner Frequenz von einigen wenigen Hertz, die sich u.a. durch das
Flackern von Beleuchtungseinrichtungen bemerkbar machen. Der
Flickerwert ist eine physiologisch bewertete Grofe.

e Kurzzeitunterbrechungen entstehen bei Netzkurzschliissen teil-
weise mehrmals tdglich und mit Unterbrechungen von 10 ms bis 3 s.

e Spannungsasymmetrien treten bei unterschiedlicher Phasenbe-
lastung auf.
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Die Ursachen dieser Storungen konnen im Bereich der Versorgungs-
und Verteileinrichtungen liegen oder sie sind Folge von nichtlinearen Last-
impedanzen. Letzteres trifft vor allem fiir die Entstehung von Spannungs-
harmonischen zu, welche in dieser Arbeit vorwiegend untersucht werden.

Zum Begriff der Netzvertraglichkeit gehort nicht nur die Problema-
tik der Entstehung von Netzstorungen, sondern auch die Beurteilung der
Empfindlichkeit von Geréten gegeniiber diesen Storungen. Was die elektro-
nischen Vorschaltgeréte fiir Industrieanwendungen betrifft sind es vor al-
lem transiente und periodische Uberspannungen, die fiir die Gerétefunktion
gefiahrlich sind. Auf Grund der geringen Zwischenkreiskapazitéiten sind die
Geréte nicht in der Lage energiereiche Spannngsimpulse vollsténdig zu ab-
sorbieren und damit die Wechselrichterbriicken zu schiitzen. Zumeist wer-
den deshalb zusétzliche Schutzmafinahmen in Form von Varistoren oder
Uberspannungsableitern vorgesehen, die Pulsenergien bis zu einigen hun-
dert Joule aufnehmen kénnen. Periodisch auftretende Uberspannungen auf
Grund von Spannungsoberschwingungen kénnen mit derartigen Mafinah-
men nicht verhindert werden.

Grenzwerte fiir die Spannungsoberschwingungen in Industrienet-
zen sind in der Norm EN61000-2-4 festgelegt worden [3]. Die Oberschwin-
gungsmessung findet hierbei an verschiedenen internen Punkten des Nie-
derspannungsnetzes der Anlage statt, d.h. die Messung erfolgt nahe am
Verbraucher. Die Grenzwerte sind fiir Oberschwingungsfrequenzen bis zur
50. Ordnung und fiir drei unterschiedliche Umgebungen festgelegt. Klasse
1 gilt fiir besonders empfindliche Netze z.B. mit angeschlossenen Rechen-
anlagen. Klasse 2 ist beziiglich der Umgebung und der zulédssigen Pegel
vergleichbar mit 6ffentlichen Netzen. Fiir die EVG interessant ist die Klas-
se 3 mit den hochsten Vertréglichkeitspegeln, die fiir industrielle Anlagen
gilt. Tabelle 2.1 gibt den maximalen Oberschwingungsgehalt der Spannung
in den einzelnen Klassen an.

Klasse | THD(V)
1 5 %
2 8 %
3 10 %

Tabelle 2.1: Vertraglichkeitspegel fiir die Gesamtverzerrung der Spannung
in Niederspannungsnetzen von Industrieanlagen nach EN61000-2-4.
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Uber die zulissigen Stromoberschwingungen eines einzelnen Ver-
brauchers sagen diese Grenzwerte nichts aus. Sie konnen auch nicht in
einfacher Art und Weise aus den Grenzwerten fiir Spannungsoberschwin-
gungen abgeleitet werden, weil sie von der Netzimpedanz und deshalb auch
von den anderen Verbrauchern am gleichen Netz abhiingen . Fiir Gerite,
die nicht in einem Industrienetz sondern am 6&ffentlichen Netz betrieben
werden, sind die maximalen Oberschwingungsstréome dagegen vorgegeben
(Tabelle 2.2 fir I > 16A und Tabelle 2.3 fiir I < 16A). Diese Grenzwer-
te konnen zumindest als Orientierung fiir die Beurteilung der Netzstrome
bei EVG dienen. Die Einhaltung dieser Stromoberschwingungswerte sollte
theoretisch zur Einhaltung der Grenzwerte fiir die Spannungsoberschwin-
gungen nach Klasse 2 in einem Netz mit durchschnittlicher Impedanz
fithren.

Ordnung k | I}./I; in % | Ordnung k | I;./1; in %

3 21,6 21 <0,6
5 10,7 23 0,9
7 7.9 25 0.8
9 3,8 27 <0,6
11 3.1 29 0,7
13 2 31 0,7
15 0,7 >33 <0,6
17 1,2

19 1,1 gerade <0,6

Tabelle 2.2: Oberschwingungsstrome nach IEC 61000-3-4 fiir den Betrieb
von Gerédten am Offentlichen Netz (I > 16A)

Um den Oberschwingungsgehalt der Netzspannung zu verringern gibt
es zwei Moglichkeiten. Die erste ist die Reduzierung der Netzimpedanz.
Verteiltransformatoren mit kleinerer Kurzschlusspannung, kiirzere Zulei-
tungen und passive Kompensationseinrichtungen dienen diesem Zweck.
Die zweite Moglichkeit besteht in der Reduzierung der Oberschwingungs-
strome einzelner Geréte oder ganzer Gerdtegruppen mit Hilfe von Aktiven
Filtern oder Aktiven Gleichrichtern (vgl. Kapitel 3).

!Eine Methode zur Abschiitzung der Stérpegel in Industrienetzen schligt IEC 1000-2-6 vor.
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Ordnung k| I in A | Ordnung k| I in A

3 2,3 2 1,08

5 1,14 4 0,43

7 0,77 6 0,30

9 0,40 8..40 10,23 *8/k
11 0,33

13 0,21

15..39 [0,15*15/k
17 1,2

Tabelle 2.3: Oberschwingungsstrome nach IEC 61000-3-2 Klasse A fiir den
Betrieb von Geréten am offentlichen Netz (I < 16A)

2.2 Stand der EVG Technik

Der Aufbau von netzbetriebenen elektronischen Vorschaltgeriten ist heu-
te fast immer zweistufig. In einer ersten Stufe wird eine Gleichspannung
erzeugt, welche in einer zweiten Stufe in eine Wechselspannung zur Spei-
sung der Lampe gewandelt wird. Da Gleichrichter und Wechselrichter in
Serie arbeiten, werden beide fiir die vorgegebene Nennleistung ausgelegt.
Aus den vielen denkbaren Kombinationen verschiedener Gleichrichter- und
Wechselrichtertopologien haben sich bei den Vorschaltgerdten im Leis-
tungsbereich einiger Kilowatt zwei Topologien durchgesetzt.

2.2.1 Niederfrequenter Rechteckbetrieb

Die erste Schaltungstopologie ist die Kombination eines Gleichspannungs-
wandlers mit einer H-Briicke als niederfrequentem Umpoler. Die Entla-
dungslampe wird dabei mit einem rechteckférmigen Strom mit einer Fre-
quenz bis zu einigen hundert Hertz versorgt. Die konstante Stromamplitu-
de fiihrt im Gegensatz zum konventionellen Lampenbetrieb mit Vorschalt-
drossel zu einer konstanten Lampenleistung im Verlauf einer Netzperiode.
Das Zeitintervall, innerhalb dessen der rechteckférmige Lampenstrom sein
Vorzeichen wechselt, liegt je nach Druck und Lénge der Entladung im
Bereich unter einer Mikrosekunde. Durch schnelles Umpolen kann eine
Entionisierung des Plasmas und damit eine erhdhte Wiederziindspannung
vermieden werden. Die notwendige Funktion der Lampenstrombegren-



2 Netzvertréaglichkeit

zung und auch die Lampendimmung wird mit Hilfe eines stromgeregel-
ten Gleichspannungswandlers realisiert. Die Aufgabe der Lampenziindung
ibernimmt zumeist ein Uberlagerungsziindgerat (Abbildung 2.1).

l IIST

AT A

Diodenbriicke Gleichspannungs- Umpoler Zindgerat Lampe
wandler 50-500 Hz
stromgeregelt

Abbildung 2.1: Aufbau eines EVG nach dem Prinzip des Niederfrequenten
Rechteckbetriebs.

Dieses Schaltungskonzept ist einfach und zuverléssig zu realisieren und
wird heute fiir den Betrieb von Hochdrucklampen vielfach eingesetzt, nicht
nur fiir die industriellen Anwendungen im Bereich hoher Lampenleistung,
sondern z.B. auch fiir Projektoren, Beamer und fiir das Xenonlicht im
Automobil. Das Schaltungskonzept sieht keinen Transformator vor, was
einerseits Kosten spart, andererseits aber dazu fiihrt, dass die maximale
Lampenbrennspannung nicht gréfler als die Sperrspannung der eingesetz-
ten Halbleiterschalter werden kann. Die Skalierbarkeit auf hohe Leistungen
wird dadurch erschwert.

Nicht der niederfrequente Rechteckbetrieb sondern der hochfrequente
Sinusbetrieb wird in dieser Arbeit vorwiegend behandelt. Fiir hohe Lam-
penleistungen werden aber beide Gerétetypen netzseitig mit einer drei-
phasigen Diodenbriicke betrieben, so dass beziiglich der Netzriickwirkung
fiir beide ein dhnliches Verhalten erwartet werden kann.

2.2.2 Hochfrequenter Sinusbetrieb (HF-EVG)

Eine zum Rechteckbetrieb alternative Betriebsart fiir Hochdrucklampen
stellt die Kombination aus dreiphasigem Briickengleichrichter, einem Wech-
selrichter in Form einer Voll- oder Halbbriickenschaltung und einem Seri-
enparallelschwingkreis dar (s. Abbildung 2.2). Die Entladungslampe wird
mit 100 kHz vergleichsweise hochfrequent betrieben. Die Betriebsfrequenz
bestimmt bei dieser Schaltung zusammen mit der Charakteristik des Re-
sonanzkeises die Lampenleistung, weshalb die Frequenz als Stellgréfle zur
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2.2 Stand der EVG Technik

Leistungsregelung und zur Dimmung der Lampe eingesetzt wird [4]. Mit
einer Betriebsfrequenz von 50 kHz bis 300 kHz wird ein Optimum zwi-
schen der Grofle der induktiven Bauteile und der Schaltverlustleistung
erreicht [5]. Die Einschaltverluste sind vernachlissighar, weil die Briicken
mit resonanter Schaltentlastung betrieben werden (engl.: ZVS, zero volta-
ge switching). Die Ausschaltverluste werden durch Kapazitaten minimiert,
welche parallel zu den Schaltelementen angeordnet werden.

Dioden- Filter H-Briicke Resonanzkreis Lampe
briicke

Kl -

- “ZKl:: i T

Ly C

Ivb

Abbildung 2.2: Stand der Technik, Diodenbriicke als Gleichrichter, H-
Briicke als Wechselrichter

Zur Anpassung der Lampenspannung an die Netzspannung wird der
H-Briicke ein Transformator nachgeschaltet. Die Lampenspannung kann
dann wesentlich hoher als die Spannungsfestigkeit der Halbleiterschalter
gewiahlt werden. Da die Lampenldnge und die Lampenbrennspannung pro-
portional zur Lampenleistung sind (z.B. 20V /cm entsprechend 200W /cm),
ist die Skalierbarkeit der Lampenspannung eine gute Voraussetzung fiir
den Betrieb von Lampen mit hoher Nennleistung. Zur Ziindung der Lam-
pe nutzt man die Spannungsiiberh6hung der Parallelresonanz aus Lg und
Cp aus.

Netzseitig werden diese Gerédte mit einer dreiphasigen Diodenbriicke
versorgt. Eine Kapazitit zur Glattung der mit 300 Hz modulierten Zwi-
schenkreisspannung Uy ist nicht vorgesehen. Die dennoch vorhandene
Zwischenkreiskapazitét ist Teil eines Filters fiir hochfrequente Storungen.
Es hat die Aufgabe die hochfrequenten Briickenstrome vom Netz fernzu-
halten und ist dementsprechend als Tiefpass ausgefiihrt mit einer Grenz-

11



2 Netzvertréaglichkeit

frequenz von einigen Kilohertz.

2.2.3 Die Diodenbricke am Netz

Die kostengiinstigste Schaltungsvariante zur Erzeugung einer Gleichspan-
nung aus dem Dreiphasennetz ist mit Sicherheit die Diodenbriicke. Die mit
300 Hz modulierte Ausgangsspannung der Diodenbriicke geniigt beziiglich
der Restwelligkeit den Anspriichen beim Betrieb von industriellen Ent-
ladungslampen, so dass keine weiteren Mafinahmen zur Glattung (z.B.
mit Elektrolytkondensatoren) vorgesehen werden. Der zeitliche Verlauf des
netzseitigen Briickenstromes héngt von der Beschaltung ab wie Abbildung
2.3 an drei typischen Féllen zeigt.

12

e Bei einer kapazitiven Last besteht der Netzstrom aus zwei Lade-

pulsen (engl.: DCM, discontinuous current mode). Denn zwei mal
pro Halbschwingung wird die verkettete Spannung Uy — Ujy bzw.

iv — Uiy groBer als die Zwischenkreisspannung. Der dann flielen-
de Ladestrom wird nur von der Netzimpedanz begrenzt. Der Ober-
schwingungsgehalt ist grofler 100%. Der Fall a. in Abbildung 2.3
zeigt dieses Verhalten.

Das zweite Beispiel zeigt eine ohmsch belastete Diodenbriicke. Der
Laststrom wird hier stdndig von Netz bezogen und nicht aus ei-
ner Speicherkapazitéit (engl.: CCM, continuous current mode). Der
Netzstrom der einzelnen Phasen wird deshalb blockférmig mit strom-
losen Pausen der Lénge 7. Dies entspricht den Verhéltnissen bei
einem EVG im Nennbetrieb. Der Oberschwingungsgehalt liegt bei
30% (Fall b.).

Eine Moglichkeit den Oberschwingungsgehalt des Netzstromes von
Diodenbriicken zu verbessern, stellt die Verwendung von Serienin-
duktivitdten vor oder nach dem Gleichrichter dar (Fall c.). Der Netz-
strom wird durch die Induktivitéit gegléattet. Die Phasenverschiebung
zwischen Strom und Spannung kann mit Hilfe einer Parallelkapa-
zitat kompensiert werden, so dass auch der Leistungsfaktor nahe
eins bleibt. Nachteilig an dieser Methode sind die Reduktion der
Zwischenkreisspannung auf Grund des Spannungsabfalls an der Net-
zinduktivitat sowie Gréfle und Gewicht der Drosseln.
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f T f T I T
180m 190m 200m 180m 190m 200m 180m 190m 200m

IY ||Nll [ ) o
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Abbildung 2.3: Verlauf und Oberschwingungsanteile des Netzstroms einer
Diodenbriicke: a.) kapazitive Last b.) ohmsche Last c.) Serieninduktivitat
zur Reduzierung der Oberschwingungen
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2 Netzvertréaglichkeit

Der Gleichspannungszwischenkreis besteht bei Hochleistungs-EVG le-
diglich aus einem Tiefpassfilter mit einer Grenzfrequenz von einigen Ki-
lohertz. Dieser dient als Zwischenspeicher fiir die mit Schaltfrequenz pul-
sierenden Briickenstrome. Die Messung des Netzstromes an einem EVG
mit 5 kW Nennleistung zeigt neben dem Stromverlauf im Nennbetrieb
und wahrend der Startphase der Lampe auch die Verteilung der Strom-
oberschwingungen auf die einzelnen Harmonischen (Abbildung 2.4). Der
Oberschwingungsgehalt des Stromes betragt 35.7% und resultiert vor al-
lem aus der fiinften und siebten Oberschwingung. Die dritte Oberschwin-
gung und deren Vielfache (3., 6., 9., ...) treten wegen des symmetrischen
Dreileitersystems nicht auf.

1. 400 15
o /N fa
06 - 100 / UV \\ , s

In/lo

0 0
04 - 100 1 I, s JA
- A 15
02 - -200 ong PN
a0 LT NWAN_ S0
0 _
1 5 7 11 13 17 19 23 400 | -15
0.000 0.010 _ _ 0.020
Ordnung k Zeit /s

Abbildung 2.4: Teilschwingungsgehalt (bzgl. der Grundschwingung /) und
Netzstrom eines 5 kW EVG mit Diodenbriicke. Im Nennbetrieb I und
beim Hochlauf Igiq¢.

Da es fiir elektronische Vorschaltgerite in Industrienetzen keine direk-
ten Vorschriften zur Einhaltung von Stromoberschwingungsgrenzwerten
gibt, entsteht zunéchst auch kein zwingender Grund diese Gerédte mit Fil-
tern oder aktiven Schaltungen zur Leistungsfaktor- und Oberschwingungs-
korrektur auszustatten. Beriicksichtigt man jedoch die Auswirkungen, wel-
che die Diodenbriicken auf die Netzqualitdt haben und die damit verbun-
denen Mehrkosten zur Absicherung und Auslegung des Verteilernetzes,
wird eine Verbesserung der Netzqualitéit in vielen Féllen wirtschaftlich
sinnvoll. Die Forderungen nach neuen Schaltungen mit netzfreundlicher
Stromentnahme entstehen deshalb bei den Betreibern von Anlagen, fiir
die die EMV ein Teil der Qualitétssicherung ist:

14



2.3 Das schwingungsfihige Netz

e Das Risiko von Gerate- und damit Produktionsausfallen kann ver-
ringert werden.

e Es konnen mehr Vorschaltgerdte pro Teilnetz installiert werden.

e Die elektrischen Versorgungseinrichtungen wie z.B. die Verteiltrans-
formatoren konnen fiir geringere Leistungen ausgelegt werden.

e Die Installation von Filtern, welche zur Einhaltung der Vertraglich-
keitspegel am Anschluss zum offentlichen Mittelspannungsnetz not-
wendig sind, entfillt oder wird giinstiger.

Welche Schaltungstopologien geeignet sind die Diodenbriicke als passiven
Gleichrichter zu ersetzen und damit eine sinusférmige Netzstomentnahme
zu ermoglichen wird im néchsten Kapitel untersucht. Zunachst muss aber
der Zusammenhang zwischen Stromoberschwingungen am Geréat und den
Spannungsoberschwingungen am Netzanschluss berechnet werden.

2.3 Das schwingungsf ahige Netz

Eine Spannungsmessung an einer UV-Anlage mit elektronischen Vorschalt-
gerdten und einer Anschlussleistung von 240 kW zeigt Abbildung 2.5. Die
Netzspannung ist stark verzerrt, der Oberschwingungsgehalt T'H D(U) be-
tragt mehr als 12% und die Spannung erreicht einen Spitzenwert weit
iiber 600 V. Um erklédren zu kénnen, wie aus den Oberschwingungen des

THD(U) () 103x & 988z (3 123z

o

1o

DK

v
-F10 \/\//-

«t= B0ms W= +613 2= -225 3= -385 »

Abbildung 2.5: Messung des Netzspannungsverlaufs und des zugehérigen
Oberschwingungsgehalts THD(U) an einer 240kW Bestrahlungsanlage
mit EVG
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2 Netzvertréaglichkeit

EVG-Laststromes (vgl. 2.2.3) die experimentell gefundenen Spannungs-
oberschwingungen entstehen konnen, ist die Kenntnis der Netzimpedanz
eine Voraussetzung. Dass diese Netzimpedanz nicht immer rein induktiv
ist, sondern auch kapazitive Anteile enthélt, die zu Resonanzstellen im Be-
reich der Netzoberschwingungen fiithren ist bekannt und wird im folgenden
Abschnitt genauer untersucht. Ebenso wird gezeigt, wie sich die Regelung
der Lampenleistung auf den Netzstromverlauf auswirkt.

2.3.1 Einfluss der Netzimpedanz

Die Netzimpedanz der Niederspannungsebene ist induktiv und setzt sich
im Wesentlichen aus der Leitungsinduktivitdt, dem Leitungswiderstand
und der Streuinduktivitéit des Verteiltransformators zusammen. Typische
Werte sind 50mf2 sowohl fiir den Real- als auch fiir den Imaginérteil
der Netzimpedanz [1]. Da die Impedanzen in héheren Spannungsebenen
schnell kleiner werden, geniigt es im Modell zundchst anzunehmen der
Transformator werde aus einer idealen Quelle mit w,, = U,,/v/2 cos(wyt)
gespeist. Ein Laststrom 4, verursacht deshalb einen Spannungsabfall Au

iber Netz und Transformator, um den die Lastspannung u,, reduziert wird
(Abbildung 2.6).

Transformator Leitung Verbraucher
20 kV 400VI— Z=R_+jko(Lg+L))
im
Lg R, L,
| Au
Un, > U,

Abbildung 2.6: Einfaches Netzmodell

Sind die Oberschwingungsanteile 7;, des Laststroms bekannt, kann der
Spannungsverlauf am Verbraucher berechnet werden:

/
w, = U, — Au

Un,
= ﬁcos (wnt) — Z Z,a,eikent (2.1)

k=—0o0
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2.3 Das schwingungsfihige Netz

Sowohl die Netzimpedanz Z,, als auch der Oberschwingungsanteil 7, sind
komplexe Grofien, so dass die Phasenlage der Harmonischen ebenso wie
die Phase der Netzimpedanz den Spannungsverlauf am Verbraucher mit-
bestimmen. Berechnet man den Spannungsverlauf nach Gleichung 2.1 fiir
ein Netz mit mehreren EVG (wie im Beispiel von Abbildung 2.5) ergibt
sich eine Spannungsverzerrung, die geringer ist als die experimentell beob-
achtete. Dies hat zwei Griinde: Die Netzimpedanz héngt nicht nur von der
Spannungsebene, den Leitungslingen und den Transformatorimpedanzen
ab, sondern auch von der Art und Anzahl der angeschlossenen Verbraucher
und damit auch z.B. von der Tageszeit. Ein zweiter Grund ist, dass die
Netzimpedanz durchaus auch kapazitive Elemente enthalten kann. Dies
sind weniger die Leitungskapazitiat als vielmehr kapazitive Elemente zur
Blindleistungskompensation und die Zwischenkreis- oder Filterkapazitaten
der Verbraucher selbst.

2.3.2 Einfluss der Zwischenkreiskapazit at

Héaufig ist es notwendig nicht nur die induktiven sondern auch die kapazi-
tiven Elemente des Versorgungsnetzes im Modell zu beriicksichtigen. Die
Leitungskapazitét spielt auf Grund ihrer geringen Grofle meist nur fiir
die Ausbreitung der hochfrequenten Storungen eine Rolle, diese werden
im zweiten Teil der Arbeit behandelt. Fiir die Betrachtung der Netzober-
schwingungen sind gréflere Kapazititen von Bedeutung, z.B. solche die zur
Kompensation induktiver Blindleistung in Anlagen mit Antrieben oder
konventionellen Vorschaltdrosseln benutzt werden. Sie bilden zusammen
mit den induktiven Netzimpedanzen ein schwingungsfiahiges System. Fiir
Frequenzen nahe der Resonanzfrequenz wirkt das Netz dann nicht mehr
dédmpfend auf die Stromoberschwingungen sondern verstiarkend, was zur
Instabilitat fiihrt.

Die Eingangsimpedanz der EVG mit Diodenbriicke ist ohmsch-kapazitiv.
Fiir ein 4kW-HF-EVG betragt die Impedanz Zpye = (70 — 726)Q bei
50 Hz. Beim Betrieb einer groflen Anzahl dieser Gerédte an einem Netz
addieren sich die Zwischenkreiskapazitéiten zu einer Gesamtkapazitat der
n-fachen Grofle, wie dies in Abbildung 2.7 dargestellt ist.

Unter der Voraussetzung, dass die Anschlussleitungen zwischen den
EVG kurz und ihre Induktivititen damit vernachlédssigbar sind, konnen
die EVG zu einem einzigen Gerét mit n-fachem Laststrom zusammenge-
fasst werden. Dabei wird angenommen, dass die Oberschwingungsstrome
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r
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U, Spannungam
Gerateanschluss

U, Zwischenkreis- EVG 2 n*Cu
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Phasenstrom

L, Gesamtinduktivitat

C,. Zwischenkreis-
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Abbildung 2.7: Ersatzschaltbild zur Berechnung der Resonanzfrequenz fiir
den Betrieb von mehreren EVG mit Diodenbriicke an einem gemeinsamen
Netz

gleichphasig auftreten, d.h. der Gleichzeitigkeitfaktor wird zu eins.

FEin Beispiel: Ein Industrienetz bestehend aus einem Transformator
(Sy = 1MV A, uj, = 10%) und einer Zuleitungslénge von 100 m (1 H /m)
besitze eine Induktivitat von Ly ~ 150uH. Werden an diesem Netz sech-
zehn Vorschaltgerite mit einer Eingangskapazitit von jeweils 15uF" be-
trieben ergibt sich eine geschétzte Resonanzfrequenz von:

1
res — ~ 839H
Jres = 5 A6 T8uF 15000 N

Bereits fiir die 17. Oberschwingung weist die Netzimpedanz eine Reso-
nanzstelle auf. Diese Resonanz erstreckt sich wegen der verteilten Induk-
tivitdten und Kapazitdaten iiber eine gewisse Breite. Oberschwingungen
nahe der Resonanz werden nur durch den meist geringen Gleichstrom-
widerstand des Versorgungsnetzes gedampft. Im Beispiel ist das Resultat
eine erhebliche Anhebung des Teilschwingungsgehalts des Netzstromes fiir
die 17. Oberschwingung auf 23% der Grundschwingung (Abbildung 2.8).
Zum Vergleich betrédgt der Anteil der 17. Oberschwingung eines einzelnen
Geriétes in diesem Beispiel lediglich 6% (Abbildung 2.4).

Je grofler die Anzahl von EVG an einem Netz ist, desto kleiner wird
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Abbildung 2.8: Vergleich des simulierten Teilschwingungsgehalts bei einem
und bei sechzehn EVG mit Diodenbriicke am gemeinsamen Versorgungs-
netz.

die Frequenz der Netzresonanz und desto grofler wird im Allgemeinen die
Amplitude des Oberschwingungsstromes in der Resonanz.

2.3.3 Einfluss des Wechselrichters

Im Modell bislang nicht beriicksichtigt wurde der Wechselrichter und seine
dynamisch verdnderliche Eingangsimpedanz. Also die Frage: Wie verhélt
sich der Netzstrom des EVG bei einer kurzzeitigen Netzspannungsanhe-
bung oder -absenkung. Diese Eingangsimpedanz des EVG ist frequenz-
abhingig und wird von einer Reihe unterschiedlicher Mechanismen be-
stimmt, nicht zuletzt von der Impedanz der Entladungslampe selbst. Die
EVG miissen in der Lage sein kurzzeitige Schwankungen des Plasmawi-
derstands auszuregeln und die Lampenleistung konstant zu halten. Die
Zeitkonstante der Lampenleistungsregelung betréigt etwa eine Netzperi-
ode. Innerhalb dieses Zeitintervalls wird deshalb auch die Netzwirkleis-
tung nach einer Anderung der Eingangsspannung ihren urspriinglichen
Wert annehmen. Der Netzstrom wird sich umgekehrt proportional zur
Spannung verhalten, so dass die Netzspannung weiter zuriick geht. Dieses
Verhalten ist allen 1elstungsgeregelten Systemen gleich, die keinen grofien
Energiespeicher zur Uberbriickung von Netzspannungsschwankungen be-
sitzen. Die Vorgdnge sind aber zu langsam, als dass sie eine Auswirkung
auf die Stromoberschwingungen hétten.
Der Leistungsregelung unterlagert ist im Fall der EVG eine Lampenstrom-

regelung. Mit einer Regelzeitkonstanten von einigen hundert Mikrosekun-
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2 Netzvertréaglichkeit

den sind diese Regler schnell genug, um auf Spannungsédnderungen, die
durch Oberschwingungen hervorgerufen werden, zu reagieren. Abbildung
2.9 zeigt, dass ein Spannungsanstieg im Zwischenkreis (Uzx) vom Zwei-
punktregler des Lampenstromes innerhalb von drei Regelzyklen ausgegli-
chen wird. Der Wechselrichter zeigt das Verhalten einer Stromsenke, d.h.
einer Last, die dem Netz einen konstanten Strom entnimmt. Bei periodi-
schen Spannungsdnderungen hoherer Frequenz kann es vorkommen, dass
Zwischenkreisspannung und Zwischenkreisstrom gegenphasig werden. Der
Wechselrichter zeigt dann auch im Frequenzbereich der Oberschwingungen
das Verhalten einer Leistungssenke.

. =

Imyav| | | F O W
40 vdiv T
500|mA/div 1 1

Abbildung 2.9: Zeitlicher Verlauf von Zwischenkreisspannung und Zwi-
schenkreisstrom bei einem Spannungssprung von 420 %.

Welche Auswirkungen die dynamische Eingangsimpedanz des EVG auf
die Stromoberschwingungen hat, zeigt die Simulation in Abbildung 2.10.
Hier wurde der Wechselrichter einmal als ohmsche Last und im ande-
ren Fall als eine stromeinpriagende Last (Stromsenke) modelliert. Wie in
Abschnitt 2.3.2 wurde auch in diesem Beispiel eine Anzahl von sechzehn
EVG am gemeinsamen Netz simuliert, so dass sich die Netzresonanz nahe
der 17. Oberschwingung befindet. Im Vergleich zu einer rein ohmschen
Belastung der Diodenbriicken, verdoppeln sich die kritischen Oberschwin-
gungsamplituden nahe der Resonanz.

Ersetzt man im Modell des EVG mit Diodenbriicke die Stromsenke
durch eine Leistungssenke, kann ein zusétzlicher Effekt auftreten. Die Mo-
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Abbildung 2.10: Vergleich der Oberschwingungsstrome bei Belastung der
Diodenbriicken mit ohmscher Last und einer Stromsenke.

dulation der Zwischenkreisspannung wird derart hoch, dass der Netzstrom
zu liicken beginnt. Die im Zwischenkreis gespeicherte Energie reicht we-
gen der kurzzeitig iiberhohten Zwischenkreisspannung aus, um die Last fiir
eine begrenzte Zeit zu versorgen. Der starke Spannungseinbruch fiithrt an-
dererseits zu hohen pulsférmigen Ladestromen, welche ihrerseits die Span-
nungsiiberh6hung im Zwischenkreis verursachen. (Abbildung 2.11). Eine
Berechnung der Resonanzfrequenz durch einfache Addition den Zwischen-
kreiskapazitédten ist im Falle eines liickenden Gleichrichterstromes nicht
mehr moglich.

Der diskontinuierliche Gleichrichterstrom fiithrt zu einem kontinuierli-
chen Spektrum des Netzstromes, d.h. es treten nicht nur Harmonische son-
dern auch Zwischenharmonische der Netzfrequenz auf (Abbildung 2.12).
Die Uberspannung im Zwischenkreis liegt in diesem Beispiel 30% iiber
der Nennspannung. Als Folge hiervon steigt die Gefahr der Zerstérung
der Halbleiterschalter oder es werden Sicherheitsmechanismen ausgelost,
welche zur Abschaltung der Gerite fiithren.

Die voran stehenden Beispiele zeigen, dass das Lastverhalten des Wech-
selrichters einen erheblichen Einfluss auf die Oberschwingungsstrome der
EVG mit Diodenbriicken als Gleichrichter hat. Kritisch kann dieser Ein-
fluss vor allem dann werden, wenn die Regelung des Lampenstromes kurz-
zeitige Spitzen im Netzstrom erzeugt und gleichzeitig die Resonanzfre-
quenz aus Netzinduktivitdt und Lastkapazitdt im Frequenzbereich der
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Abbildung 2.11: Zeitverlauf von Zwischenkreisspannung und Netzstrom
aus der Simulation von EVG mit Leistungssenken
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Abbildung 2.12: Harmonische und Zwischenharmonische des Netzstromes
(vgl. Abbildung 2.11)
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2.4 Passive Oberschwingungsfilter

Oberschwingungsstrome liegt. Der sichere Betrieb einer grofien Anzahl
von EVG kann nur gewéhrleistet werden, wenn die Versorgungseinrich-
tungen mit hoher Kurzschlussleistung dimensioniert und die Anzahl der
EVG an einem gemeinsamen Teilnetz begrenzt werden. Beide Mafinah-
men verursachen aber erhebliche Kosten. Fiir groflere Industrieanlagen
ist es deshalb sinnvoll, unabhéngig von den geltenden Vorschriften schal-
tungstechnische Mafinahmen zur Leistungsfaktor- und Oberschwingungs-
korrektur der EVG vorzusehen. Es sind verschiedene aktive (Kapitel 3)
und passive Gleichrichterschaltungen (Abschnitt 2.4) bekannt, die eine
Gleichspannungserzeugung mit guter Netzvertriglichkeit erlauben.

2.4 Passive Oberschwingungsfilter

Vor allem fiir sehr hohe Leistungen werden passive oder niederfrequent
geschaltete Konzepte [6] zur Verbesserung der Netzstromentnahme ver-
wendet. Vergleicht man diese Schaltungen mit den Aktiven Gleichrichtern
weisen sie eine geringe Leistungsdichte auf. Grund hierfiir sind die in-
duktiven Bauteile wie z.B. Netztransformatoren und Netzdrosseln, die fiir
die Netzfrequenz oder eine der unteren Harmonischen ausgelegt werden
miussen.

Zu den passiven MaBinahmen zur Reduzierung der Oberschwingungs-
spannungen im Netz zéhlt die Verwendung von 12-pulsigen Systemen oder
Systemen hoherer Pulszahl. Zwei ungesteuerte Sechspulsbriicken werden
dabei auf ihrer Gleichspannungsseite parallel geschaltet und wechselspan-
nungsseitig von zwei Transformatoren mit um 30° phasenverschobener
Spannung versorgt [7]. Hierdurch lisst sich bei Stromrichterschaltungen
eine Reduzierung der niederfrequenten Harmonischen (bis zur 11. Ober-
schwingung) erzielen. Eine unerwiinschte Beeinflussung der Briicken un-
tereinander lasst sich durch einen speziellen Interphasen-Transformator
vermeiden [8].

Eine weitere passive Mafinahme ist die Verwendung eines Saugkrei-
ses zwischen Vorschaltgerdt und Netz [9]. Fiir jede zu unterdriickende
Oberschwingung des Vorschaltgerdtes wird dazu ein Parallelschwingkreis
installiert, der je nach Giite einen mehr oder weniger hohen Anteil des
Oberschwingungsstromes liefert und dadurch das Versorgungsnetz entlas-
tet (Abbildung 2.13). Die Dimensionierung der Saugkreise erfolgt mit:
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Zu beachten ist dabei, dass die einzelnen Serienresonanzkreise zusam-
men mit der Netzimpedanz einen parasitdren Resonanzkreis bilden, dessen
Frequenz stets unterhalb der Frequenz der kompensierten Oberschwingung
liegt. Auf Grund dieser Tatsache kénnen nicht einzelne Oberschwingungen
hoherer Ordnung kompensiert werden, sondern es muss immer die ganze
Reihe der Saugkreise, angefangen bei der kleinsten Ordnung installiert
werden. Zu Spannungsiiberhohungen auf Grund der schwingungsfidhigen
Saugkreise kommt es vor allem bei Lastspriingen auf der Netz- oder auf
der Verbraucherseite. Hierzu miissen entsprechende Schutzmaf3inahmen ge-
troffen werden.
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IN IVG

EVG N

Abbildung 2.13: Oberschwingungssaugkreise

2.5 Anforderungen an ein netzvertr agliches EVG

Die européische Norm EN61000-3-2 legt die Grenzwerte der Oberschwin-
gungsstrome fiir Gerédte mit einem Anschlussstrom kleiner als 16A fest.
Sie gilt fiir den Betrieb von Gerédten am o6ffentlichen Netz und nicht fiir
Industrienetze, soll fiir diese Arbeit aber dennoch als Orientierung fiir die
angestebte Qualitdt des Netzstromes dienen. Berechnet man aus den in
der Norm angegebenen Grenzwerten fiir die Oberschwingungsstrome den
Oberschwingungsgehalt und beriicksichtigt dabei nur die ungeraden, nicht

durch drei teilbaren Oberschwingungen erhélt man die in Tabelle 2.4 an-
gegebenen Werte fiir THD(I).

Iy Py THD(I)
16 A 11kW  9.06 %
8A 55kW 17.91 %

Tabelle 2.4: Oberschwingungsgehalt TH D(I) des Netzstromes abgeleitet
aus der EN61000-3-2

Zum Vergleich: Mit Vorschaltgeriten fiir Leuchtstofflampen, die eine
aktive Leistungsfaktorkorrektur besitzen, ist ein Oberschwingungsgehalt
(THD(I)) kleiner 5% erreichbar. Fiir die Schaltungen zur Leistungsfaktor-
korrektur im Hochleistungsbereich gilt ein Oberschwingungsanteil kleiner
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10% als guter Wert. Dies soll als ein Richtwert fiir die Beurteilung der ver-
schiedenen Schaltungstopologien dienen. Wenn im Folgenden eine Reihe
von Schaltungskonzepten vorgestellt werden, mit denen eine Stromentnah-
me mit geringem Oberschwingungsanteil erreicht werden kann, dann ist
gleichzeitig zu priifen, ob diese Schaltungen fiir den Betrieb mit Hochleis-
tungsvorschaltgeriten technisch und wirtschaftlich einsetzbar sind. Wich-
tige Kriterien bei der Auswahl einer geeigneten Topologie sind:
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Die bestehende Wechselrichtertechnik soll weiterhin verwendbar sein.
Hierdurch wird z.B. die maximale Zwischenkreisspannung auf 800
bis 900 V limitiert.

Zur Versorgung steht ein Dreileiternetz ohne Nullleiter zur Verfiigung.
Der Effektivwert der Eingangsspannung (L-L) betrégt 400V, sy bzw.
480V, ¢ fiir einige aulereuropéische Netze.

Ein Vorteil des elektronischen Lampenbetriebs ist die nahezu kon-
stante Strahlungsleistung im Verlauf einer Netzperiode. Eine Wie-
derziindung der Entladung nach dem Spannungsnulldurchgang, wie
beim Drosselbetrieb, findet nicht statt. Es kommen daher nur Gleich-
richterschaltungen in Frage, die eine konstante Ausgangsleistung be-
reitstellen.

Ein wichtiges Argument fiir den Einsatz elektronischer Vorschalt-
gerite gegeniiber den Konventionellen Drosselvorschaltgeréiten ist
die hohe Leistungsdichte (<2 kg/kW). Die Leistungsdichte einer
passenden Gleichrichterschaltung sollte deshalb auch moglichst hoch
sein.

Es muss die Leerlauffestigkeit des Gleichrichters garantiert sein. Der
Leerlauffall tritt widhrend der Lampenziindung und wéahrend des
Lampenhochlaufs auf.

Da der Betrieb der Entladungslampen mit reduzierter Leistung (Dim-
mung) im Bereich von 20 % bis 100 % moglich sein muss, ist auch
die Gleichrichterschaltung fiir diesen Leistungsbereich auszulegen.

Ein hoher Wirkungsgrad ist zu fordern. Nicht nur zur Reduzierung
der Energiekosten, sondern auch weil eine hohe Verlustleistung er-
hebliche Kosten fiir die Entwarmung der Gerdte und der umgeben-
den Anlage verursacht.



2.5 Anforderungen an ein netzvertragliches EVG

e EVG fiir Hg-Mitteldrucklampen werden derzeit in einem Leistungs-
bereich von 1 bis 30 kW angeboten. Eine in diesem Leistungsbereich
skalierbare Gleichrichtertopologie wére wiinschenswert.

e Es wird keine potentialgetrennte und keine riickspeisefdhige Gleich-
richterstufe benoctigt.

Neben diesen technischen Randbedingungen gibt es auch wirtschaftli-
che. Denn je geringer die Zusatzkosten fiir eine Schaltung zur Leistungsfak-
torkorrektur sind, desto hoher wird die Akzeptanz einer solchen Mafinah-
me sein. Jedes Schaltungskonzept muss letztlich auf seinen wirtschaftlichen
Nutzen hin untersucht werden. Kriterien wie die Schalterausnutzung, die
notwendigen Filter und Glattungsmafinahmen oder der Ansteuerungsauf-
wand sind hier zu beriicksichtigen. In Kapitel 3 werden diese Kriterien
fiir eine Auswahl aktiver Gleichrichterschaltungskonzepte iiberpriift. Die
Schaltungen wurden hierzu simuliert. Eine Topologie wurde aufgebaut und
mit Hilfe von Labormustern erprobt.
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3 Aktive Gleichrichterschaltungen

In Kapitel 2 wurde gezeigt, dass der zuverldssige Betrieb einer grofieren
Anzahl von HF-EVG nur moglich ist, wenn die Oberschwingungsstrome
der einzelnen Geréte reduziert werden. Die Diodenbriicke kann durch einen
aktiven Gleichrichter ersetzt werden, der zwei Funktionen erfiillt: Die Er-
zeugung einer konstanten Gleichspannung unabhéingig von Spannungs-
schwankungen des Versorgungsnetzes und gleichzeitig eine sinusférmige
Stromentnahme aus dem Netz. Aus dem Bereich der Gleichspannungs-
netzteile und der Antriebstechnik sind verschiedene Schaltungskonzepte
fiir Aktive Gleichrichter bekannt, die diese beiden Funktionen erfiillen.

In den folgenden Abschnitten wird untersucht inwieweit die Aktiven
Gleichrichter nach den Kriterien aus Abschnitt 2.5 als Vorstufe fiir EVG
geeignet sind. Die vier wichtigsten Gleichrichtertopologien wurden model-
liert und es wurden Simulationen der einzelnen Topologien fiir den Fall
eines Vorschaltgeridtes mit 8 kW Nennleistung und einer Zwischenkreis-
spannung von 800 V durchgefiihrt. Die Simulation liefert die Strombelas-
tung der induktiven Bauteile und die Ausnutzung der Halbleiterschalter
und macht so die Schaltungskonzepte beziiglich des Bauteileaufwands und
der Effizienz vergleichbar.

Die Schalterausnutzung FEp ist ein Mafl fiir die Kosten der aktiven
Halbleiter, die bei einer gegebene Schaltungstopologie und bei vorgegebe-
ner Ausgangswirkleistung entstehen. Zwei verschiedene Definitionen sind
gebrauchlich [10]:

P
Br=—"" (3.1)
Zj:l jIJ
- P
Br=—7— (3.2)
Zj:l J4
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3 Aktive Gleichrichterschaltungen

maximale am Schalter j auftretende Spannung
maximaler Strom durch den Schalter j
effektiver Schalterstrom

Anzahl der Schalter
Py Ausgangsleistung im Nennbetrieb

>~ S & ’m.Qb

Die Definitionen unterscheiden sich durch die Verwendung des Effek-
tivwerts oder des Maximalwerts fiir den Schalterstrom und gewichten da-
mit die auftretenden Leitend- und Schaltverluste der Transistoren unter-
schiedlich stark. Angegeben werden im Folgenden stets beide Schalteraus-
nutzungen und zwar fiir den Gleichrichter alleine sowie fiir das gesam-
te EVG bestehend aus Gleichrichter und Wechselrichter in Form einer
Briickenschaltung nach Abbildung 2.2.

3.1 Kombination einphasiger Hochsetzsteller

Die Grundschaltung des Hochsetzstellers zeigt Abbildung 3.1. Bei ein-
phasigen Anwendungen wie den Gleichspannungsnetzteilen oder bei elek-
tronischen Vorschaltgeriten fiir Leuchtstoflampen wird diese Schaltung
mit kontinuierlichem Drosselstrom und mit einer Ausgangsspannung von
etwa 400V betrieben. Eine Regelung der Ausgangsspannung und des Netz-
stromes garantieren eine gewisse Unempfindlichkeit gegeniiber Netzspan-
nungsschwankungen und eine sinusférmige Stromentnahme. Im Leistungs-
bereich bis zu einigen hundert Watt wird dabei ein Wirkungsgrad von 95
bis 98% erreicht.

Um die fiir EVG geforderte Nennleistungen von einigen zehn Kilowatt
zu erreichen ist es moglich ein dreiphasiges System durch Kombination von
einphasigen Hochsetzstellern als Basiseinheit aufzubauen. Auch Schaltun-
gen mit zwei Hochsetzstellern am Dreiphasennetz sind bekannt. Wenn die
symmetrische Netzbelastung keine Voraussetzung ist, kann die Schaltung
auch direkt als zweiphasige Losung iibernommen werden.

3.1.1 Einzelner Hochsetzsteller

Der einphasige Hochsetzsteller wird in vielen Geréten als Vorstufe zur Leis-
tungsfaktorkorrektur eingesetzt (power factor correction, PFC). Griinde
hierfiir sind die im Vergleich zu anderen Wandlertopologien hohe Schalter-
ausnutzung sowie die geringen Stromamplituden von Schalter und Drossel.
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3.1 Kombination einphasiger Hochsetzsteller

Hochsetzsteller

Abbildung 3.1: Zweiphasiger Hochsetzsteller als Grundelement zur Leis-
tungsfaktorkorrektur

Bei der Skalierung der Hochsetzstellerschaltung auf Leistungen von eini-
gen Kilowatt sind folgende Punkte zu beachten:

Beim ein- oder zweiphasigen Hochsetzsteller ist die dem Netz entnom-
mene Leistung zeitlich nicht konstant. Die Lampenleistung darf dennoch
nicht moduliert sein, weil die Entladung sonst erlischt und wie beim Dros-
selvorschaltgerdt mit erhohter Spannung nach jeder Netzhalbwelle erneut
geziindet werden muss. Man verwendet im Zwischenkreis deshalb Spei-
cherkondensatoren mit einer Kapazitiat von 100 bis 200uF" pro Kilowatt
Ausgangsleistung. In Abhéngigkeit von der Uberbriickungszeit berechnet
sich die Zwischenkreiskapazitéit zu:

2Py At
Cs ~
Us

(3.3)

C, : Kapazitit des Speicherkondensators
Py Nennwirkleistung

At : Uberbriickungszeit

Uy :  Ausgangsgleichspannung

Elektrolytkondensatoren, mit denen sich diese hohen Kapazitidtswerte
erreichen lassen, begrenzen die Lebensdauer und erhéhen das Volumen des
aktiven Gleichrichters.

Das Schaltungsprinzip des Hochsetzstellers bedingt eine ausgangsseitig
hohe Gleichspannung. Sie muss mindestens so hoch wie der Scheitelwert
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3 Aktive Gleichrichterschaltungen

der Netzspannung sein. In Industrienetzen mit einer Leiterspannung von
400 V wird in der Praxis eine Ausgangsspannung von 800 V gewahlt. We-
gen der zu beriicksichtigenden Spannungstransienten muss die Spannungs-
festigkeit der Schaltelemente dann 1000 V betragen, was die Auswahl ge-
eigneter MOS-Transistoren einschrankt. Schaltungskonzepte mit in Serie
geschalteten Transistoren wurden entwickelt, um die Anforderungen an
die Spannungsfestigkeit der Schalter zu reduzieren. Die Verwendung von
IGBT mit hoher Spannungsfestigkeit anstelle der Feldeffekttransitoren be-
dingt geringere Schaltfrequenzen und damit groflere Speicherdrosseln.

Die hohe Ausgangsspannung und die Wahl einer méglichst hohen Be-
triebsfrequenz haben zur Folge, dass die Schaltverlustleistung und die
Verluste durch die Sperrverzogerungszeit der Hochsetzstellerdiode die Ge-
samtverlustleistung dominieren. Die resonante Schaltentlastung des Hoch-
setzstellertransistors und der Diode waren in den letzten Jahren deshalb
ein Hauptthema der Forschungsarbeit zum Hochsetztsteller. Die Verfiighar-
keit schnell sperrender Siliziumkarbid-Dioden erlaubt eine Reduzierung
der Halbleiterverluste auch bei den hart schaltenden Hochsetzstellern [11].

Die Schalterausnutzung E7 kann fiir den idealen Hochsetzsteller im
Betrieb mit kontinuierlichem Drosselstrom aus den Maximal- und Effek-
tivwerten des Schalterstroms I berechnet werden :

Py Unn 1
ET pu— pu—
Uolr  Up /1 _ 82U
3T UO
. P, U
Er = =& (3.4)

Uolr V20U,

Py : Nennleistung
Uy :  Gleichspannung am HST Ausgang
Ir . Transistorstrom S; nach [10]

Upnn @ Leiterspannung 400V

Fiir ein Spannungsverhéltnis U,,,/Uy = 0,5 ergeben sich die Schalter-
ausnutzungen in Tabelle 3.1. Die Schalterausnutzung wird maximal wenn
die Ausgangsspannung Uy moglichst klein also gerade gleich der maxima-
len Netzspannung gewéahlt wird.

Bei allen Aktiven Gleichrichtern entspricht der mittlere Drosselstrom
wahrend einer Schaltperiode Ts dem Netzstrom iy, falls die Oberschwin-
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3.1 Kombination einphasiger Hochsetzsteller

Schalterausnutzung  fiir Uy = 800V
Er 79 %
Er 35 %
Anz. Schalter 1
Anz. schneller Dioden 1
Anz. Dioden (Netz) 4

Tabelle 3.1: Schalterausnutzung des zweiphasigen Hochsetzstellers mit ei-
nem Schalter

gungskorrektur ideal gelingt.
(i1 ) g, ~ in (3.5)

Der Drosselstrom kann deshalb mit gegebener Leistung und gegebenem
Wirkungsgrad ny geschétzt werden.

Py
I = 3.0
. UmnnN ( )

Der Maximalwert des Drosselstromes wird durch eine grofle Induk-
tivitdt der Hochsetzstellerdrossel auf etwa 110% des mittleren Drossel-
stromes begrenzt. Die Induktivitdt der Drossel geniigt aber oft nicht, um
den Einschaltstrom zu begrenzen. Es kann dafiir ein iiberbriickbarer La-
dewiderstand vorgesehen werden, der den Gleichrichter schiitzt und ein
Auslosen des Netzschutzes beim Einschalten verhindert [12]. An die sym-
metrische Dampfung des Netzfilters sind wegen des kontinuierlichen Dros-
selstroms keine besonders hohen Anforderung zu stellen. Die Dampfung
der Gleichtaktstorungen, deren Hauptursache die kapazitive Kopplung des
Schalters zum Kiihlkoérper hin ist, erfolgt mit Hilfe von stromkompensier-
ten Drosseln am Netzanschluss oder durch ein Filter zwischen Kiihlkorper
und Gehéuse [13].

Der ein- oder zweiphasige Hochsetzsteller als Schaltung zur Leistungs-
faktorkorrektur wird fiir hohe Leistungen zunehmend aufwéndiger und we-
gen der Notwendigkeit eines kapazitiven Speichers auch grofl im Volumen.
Fiir Gerdte mit mehr als einem Kilowatt Ausgangsleistung werden des-
halb bislang Konzepte mit mehreren Schaltern und eine Stromentnahme
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aus mehreren Phasen bevorzugt. Ein Vorteil des zweiphasigen Hochsetz-
stellers ist die Verfiigbarkeit von standardisierten Integrierten Schaltungen
zur Messwerterfassung und Regelung bei sehr geringen Kosten.

3.1.2 Zwei Hochsetzsteller

Abbildung 3.2 zeigt eine Schaltung zweier Hochsetzsteller am dreiphasi-
gen Netz mit nahezu sinusférmiger Stromentnahme [14]. Moglich wird dies
durch eine spezielle Transformator-Konfiguration (Scott-Transformator),
welche das symmetrische Dreiphasennetz in zwei orthogonale Spannungen
wandelt. Die beiden Hochsetzsteller speisen einen gemeinsamen Speicher-
kondensator. Auf Grund der um 7/2 phasenverschobenen Hochsetzstel-
lerstrome treten keine Pausen im Ladestrom der Speicherkapazitat auf
und sie kann im Vergleich zum einphasigen Hochsetzsteller klein gew&hlt
werden. Diese Schaltung zeichnet sich durch einen geringen Bauteile- und

Gleichrichter Wechselrichter Lastkreis

L1 O ~
‘[ — UZk
1:N

L (1210

:N

AY
/
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=
Abbildung 3.2: Zwei Hochsetzsteller mit Scott-Transformator

Steueraufwand fiir die Hochsetzsteller aus, erfordert andererseits aber zwei
spezielle Netztransformatoren mit erheblichem Gewicht und Volumen. Die
Schalterausnutzung entspricht der des einzelnen Hochsetzstellers.
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3.1 Kombination einphasiger Hochsetzsteller

3.1.3 Drei Hochsetzsteller

Die Kombination dreier Hochsetzsteller mit einem gemeinsamen Zwischen-
kreis zeigt Abbildung 3.3. Der symmetrische Aufbau garantiert eine kon-
stante Speisung des Zwischenkreiskondensators, so dass die Kapazitat nur
fiir den Pulsstrom der Last auszulegen ist.

Regelgroflen sind die Eingangsstrome und die gemeinsame Ausgangs-
spannung Uzx der drei Hochsetzsteller. Eine gegenseitige Beeinflussung
z.B. durch einen Kreisstrom kann verhindert werden durch eine symme-
trische Hochsetzstellerdrossel und eine zweite schnelle Diode im Strompfad
vom Zwischenkreiskondensator zuriick zum Netz. Diese Konfiguration er-
laubt eine sinusférmige und symmetrische Stromentnahme mit sehr hohem
Wirkungsgrad. Dementsprechend hoch ist allerdings der Bauteilaufwand
fiir die Hochsetzsteller und die zugehorige Regelung.

L1
o— v

L2
O—— =

L2 U,

o—1 "~ — =
DAV~ M E

L3 H-Brucke
o—1 v —

AY
/

]

L1
O_ p—

A=1

Abbildung 3.3: Symmetrisches System aus drei einphasigen Hochsetzstel-
lern nach [15]

Die Moglichkeit, Vorschaltgeridte unterschiedlichster Leistungen aus
gleichartigen Modulen aufbauen zu konnen, wéare im Bereich der indus-
triellen Lampen-Vorschalttechnik eine hervorragende Moglichkeit die Her-
stellungskosten zu senken. Ein Vorschlag, um dies zu realisieren, ist die
Kombination von Leistungseinheiten, die jeweils aus Hochsetzsteller und

Briickenschaltung bestehen und {iber einen HF-Transformator gekoppelt
werden (s. Abbildung 3.4).
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A s
S
<SP

A=1 H-Bricke
Abbildung 3.4: Kombination von EVG-Modulen bestehend jeweils aus

zweiphasiger Leistungsfaktorkorrektur und Wechselrichter. Kopplung iiber
einen HF-Transformator.

Auf diese Weise lassen sich EVG auch fiir Lampen hoher Leistung aus
einzelnen Modulen kombinieren. Begrenzend fiir die Anzahl der Module ist
lediglich die Spannungsfestigkeit der HF-Transformatoren und des Reso-
nanzkeises. Da jedes Modul fiir sich alleine funktionsfahig sein muss, ist die
Verwendung von Speicherkondensatoren im Zwischenkreis unumgénglich.
Mit einer konstanten Zwischenkreisspannung aller Module wird gleichzei-
tig die Entstehung von Ausgleichsstromen verhindert.

Fiir die Schaltungstopologie mit gemeinsamem Zwischenkreis (Abbil-
dung 3.3) und fiir die Kopplung mehrerer EVG-Module (Abbildung 3.4)
ergibt sich die gleiche Schalterausnutzung:

1 1 -
Er(BVE) = (ET(HST) i ET(HBR)> (3.7)

Dabei ist Ep(HST) die Schalterausnutzung der Hochsetzstellers nach 3.4
und Ep(HBR) die Schalterausnutzung des Wechselrichters. Fiir ein Vor-
schaltgerdt mit acht Kilowatt ergab die Simulation die in Tabelle 3.2 an-
gegebenen Werte:

36



3.2 Dreiphasiger Hochsetzsteller mit einem Schalter

Schalterausnutzung EVG mit drei HST EVG mit Diodenbriicke
Er(EVG) 17,5 % 21,9 %
Er(EVG) 8,0 % 11,5 %

Tabelle 3.2: Schalterausnutzung fiir ein SkW-EVG mit drei Hochsetzstel-
lern zur Leistungsfaktorkorrektur und fiir ein EVG mit Diodenbriicke

3.2 Dreiphasiger Hochsetzsteller mit einem Schalter

Vom einphasigen Hochsetzsteller Abbildung 3.1 gelangt man zu einer
dreiphasigen Topologie Abbildung 3.5, indem der Gleichrichter um einen
Zweig erweitert wird und indem drei Hochsetzstellerdrosseln vor dem Gleich-
richter und verteilt auf die drei Phasen angeordnet werden. In [16] wird
diese Schaltung vorgeschlagen und charakterisiert.

Filter Drossel N ©
D,
Le Ce Ly

L, o—m A

] ®- )
T A5% :

Abbildung 3.5: Dreiphasiger Hochsetzsteller mit einem Schalter

<
<

Bei den einphasigen Hochsetzstellern wird das Puls-Pausen-Verhéltnis
des Schalters so variiert, dass sich ein kontinuierlicher Drosselstrom ein-
stellt (continuous conduction mode, CCM), dessen Mittelwert proportio-
nal zur Eingangsspannung ist. Beim dreiphasigen Hochsetzsteller mit ei-
nem Schalter ist dies nicht moglich. Die drei Eingangsstrome konnen mit
einem Schalter nicht unabhéngig voneinander beeinflusst werden. Wer-
den die Drosseln in ihrer Induktivitdt Ly aber so klein gewéhlt, dass
ein vollstandiges Entladen aller drei Induktivitdten auch bei der maxima-
len Eingangsspannung garantiert werden kann (discontinuous conduction
mode, DCM), dann wird der mittlere Drosselstrom zumindest anndhernd
sinusformig.

Wie gut dies gelingt hédngt vor allem von der Hohe der Ausgangs-
spannung ab. Die Simulation (Abbildung 3.6) zeigt, dass der Oberschwin-
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gungsgehalt des Eingangsstroms ab einer Ausgangsspannung von 800V
den geforderten Wert von 10% unterschreitet.

25
THD(1) in %
20
fur Uy =400 V
15
5
0 \ f

600 700 800 900 Up/V

Abbildung 3.6: Oberschwingungsgehalt des Netzstroms in Abhéngigkeit
der Ausgangsspannung beim dreiphasigen Hochsetzsteller mit einem
Schalter

Im Vergleich der Schalterausnutzung der einphasigen (und zweiphasi-
gen) Hochsetzsteller-Topologie mit der dreiphasigen Schaltung zeigt sich
der Unterschied zwischen kontinuierlichem und liickendem Betrieb (Tabel-
le 3.3). Die dreiphasige Schaltung iibertréigt die gleiche Leistung mit einer
geringeren effektiven Strombelastung des Schalters. Der Maximalstrom al-
lerdings ist wesentlich hoher als beim einphasigen Hochsetzsteller, weshalb
der Hauptverlustprozess hier das Ausschalten des Transistors ist. Die Ein-
schaltverluste sind zu vernachléassigen, weil der Strom im Einschaltmoment
bereits null ist (keine Sperrverzogerung der Dioden) und weil die Transis-
torparallelkapazitét klein ist. Betrachtet man die Schalterausnutzung des
gesamten EVG kann keine der beiden Gleichrichtervarianten einen deut-
lichen Vorteil erzielen. R

Der hohe Maximalstrom (Izz =~ 2 - I1y) muss nicht nur bei der Aus-
legung der Drossel beriicksichtigt werden. Auch das Filter ist fiir eine um
20dB hohere Dampfung im Bereich der Schaltfrequenz zu dimensionieren.

Das Puls-Pausen-Verhéltnis des Schalters wird zur Regelung der Aus-
gangsspannung verwendet. Eine Messung und Regelung der Netzstrome
wie beim einphasigen Betrieb ist hierbei nicht notwendig. Der Oberschwin-
gungsgehalt wird nicht nur von der Grofle der Ausgangsspannung sondern
auch von deren Restwelligkeit bestimmt. Grofle Speicherkondensatoren im
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3.2 Dreiphasiger Hochsetzsteller mit einem Schalter

Schalterausnutzung  HST zweiphasig HST dreiphasig liickend
ET(H ST) 77 % 89 %
Ep(HST) 31 % 26 %
Er(EVG) 17,0 % 17,5 %
Er(EVQ) 8,4 % 8,0 %
Anz. Schalter 1 1
Anz. schneller Dioden 1 7
Anz. Dioden (Netz) 4 0

Tabelle 3.3: Vergleich der Schalterausnutzung fiir den einphasigen und den
dreiphasigen Hochsetzsteller mit liickendem Drosselstrom

Zwischenkreis sind wegen der stetigen dreiphasigen Versorgung aber nicht
notwendig. Wegen des geringen Zwischenkreisspeichers werden kurzzeiti-
ge Spannungseinbriiche direkt an den Wechselrichter weitergegeben. Beim
vollstandigen Ausfall einer Netzphase kann der Hochsetzsteller mit redu-
zierter Leistung (ca. 60%) weiter betrieben werden, das ergibt die Simu-
lation.

In verschiedenen Weiterentwicklungen des Schaltungskonzeptes wur-
de versucht die angesprochenen Nachteile, hohe Schalterspannungen und
aufwéndige Netzfilter, zu beheben. Durch die Verwendung von zwei Schal-
tern und durch die Aufteilung der Ausgangsspannung mittels zweier Kon-

densatoren kann die Spannungsbelastung der Schalter halbiert werden
(Abbildung 3.7).

Filter Drossel i i
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Abbildung 3.7: Dreiphasiger Hochsetzsteller mit zwei Schaltern und drei
Ausgangspotentialen
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I

Es wird dadurch einfacher die Schaltung bei htheren Frequenzen (60-80
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3 Aktive Gleichrichterschaltungen

kHz) mit MOSFET zu betreiben, was wiederum die Gréfle der induktiven
Bauteile reduziert und die Leistungsdichte erhoht. Auch bei Verwendung
von IGBT koénnen relativ hohe Schaltfrequenzen (40 kHz und mehr) er-
reicht werden, wenn die Ausschaltverlustleistung mit einem aktiven reso-
nanten Kreis zur Schaltentlastung (ZCT) verringert wird [17].

Eine Moglichkeit zur Reduzierung der Filterinduktivitédten ist der par-
allele, um 180° phasenverschobene Betrieb von zwei Hochsetzstellern am
gemeinsamen Versorgungsnetz. Die ungeradzahligen Harmonischen des
Drosselstromes heben sich dabei auf, so dass das Netzfilter nicht mehr
fiir die Storspannung der Schaltfrequenz sondern fiir die doppelte Schalt-
frequenz und fiir eine geringere Amplitude ausgelegt werden kann [18].
Ein weiteres Ziel bei der Weiterentwicklung des Schaltungskonzepts ist
die Verbesserung des Oberschwingungsgehaltes durch eine gezielte Steue-
rung des Schaltertastverhéltnisses und durch die Injektion von Stromen
der dritten und sechsten Harmonischen der Netzfrequenz. Eine Verbes-
serung des Oberschwingungsanteils des Netzstromes um 3% kann damit
erreicht werden [19].

Im Rahmen dieser Arbeit wurde ein dreiphasiger Hochsetzsteller als
Laborgerit geméafl Abbildung 3.7 aufgebaut und untersucht. Dabei stand
die Frage im Vordergrund, ob diese Schaltungstopologie auch im Leis-
tungsbereich iiber 10kW eingesetzt werden kann und ob sich Vorteile
gegeniiber einer zweiphasigen Hochsetzstellerlosung ergeben. Bei 12kW
Nennleistung und einem Gesamtwirkungsgrad von iiber 92% konnte ein
Oberschwingungsgehalt im Netzstrom THDI unter 10% erzielt werden. Bis
zur 17. Ordnung sind die gemessenen Oberschwingungsanteile deutlich un-
terhalb der Grenzwerte der IEC61000-3-4. Eine Reihe von héherfrequenten
Harmonischen erreicht allerdings einen Wert von 1% der Grundschwingung
und liegt damit iiber dem Grenzwert (der derzeit fiir Geréite in Industrie-
netzen nicht verbindlich ist vgl. 2.1).

Der Hauptanteil der Verluste entsteht beim Ausschalten der mit 70 A
hohen Scheitelstréme der Schalter. Auch mit den leistungsfiahigsten der-
zeit erhéltlichen MOSFET-Halbbriicken-Modulen (2*800V, 2*75m(2) ist
bei dem realisierten 12 kW-Geréat die Leistungsgrenze erreicht. Der grofite
Vorteil der Schaltungstopologie gegeniiber dem zweiphasigen Hochsetz-
steller ist sicherlich die geringe Zwischenkreiskapazitit, die den Einsatz
von langlebigen Folienkondensatoren (800 V, 10 uF) mit geringem Platz-
bedarf ermoglicht.
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3.3 Vienna Rectifier
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Abbildung 3.8: Messung der Oberschwingungsanteile im Netzstrom des
entwickelten dreiphasigen Hochsetzstellers mit zwei Schaltern bei 12 kW
Ausgangsleistung.

3.3 Vienna Redctifier

Der Vienna Gleichrichter [20] ist eine Weiterentwicklung des in 3.2 bespro-
chenen dreiphasigen Hochsetzstellers mit zwei Schaltern und drei Aus-
gangspotentialen. Er vereint die Vorteile der hohen Schalterausnutzung
und der geringen Spannungsbelastung der Schalter eines dreiphasigen Hoch-
setzstellers mit der Moglichkeit die Eingangsstrome einzeln zu steuern und
damit einen optimalen Oberschwingungsgehalt zu erreichen.
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Abbildung 3.9: Schaltbild des Vienna Rectifier

In Abhéangigkeit des Vorzeichens des Eingangsstromes I; bis I35 kénnen
die Knoten U] bis U4 mit den Ausgangspotentialen A und M oder M und
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3 Aktive Gleichrichterschaltungen

B verbunden werden, je nach Stellung der Schalter S1, S2, S3. Fiir die
Berechnung der Pulsweite der Schalter gibt es verschiedene Triger- und
Raumzeigermodulationsverfahren [21], [22], [23]. Die einfachste Realisie-
rung einer Ansteuerung ist die sinusférmige Pulsweitenmodulation, die fiir
die Simulation implementiert wurde (vgl. Abbildung 3.10).

20.00 |,
I/A A

-20.00

20m 40m t/s

Abbildung 3.10: Simulation des Eingangsstroms [ fiir die drei Phasen des
Vienna Rectifier. Die Pulsweiten d werden aus der Eingangsspannung ab-
geleitet.

Die grofite auftretende Spannung iiber einem Transistor entspricht der
halben Ausgangsspannung, wenn man voraussetzt, dass die Ausgangsspan-
nung sich symmetrisch iiber den Kapazitidten Cyx und Cygo aufteilt.
Es geniigt deshalb auch fiir Ausgangsspannungen von 800 V, MOSFET
mit 500 V Spannungsfestigkeit einzusetzen [24]. Wie Abbildung 3.9 zeigt,
setzt sich die Schaltung aus drei gleichen Schalteinheiten zusammen: Je-
de enthalt einen MOSFET, vier Gleichrichterdioden und zwei schnelle
Hochsetzstellerdioden. Diese Einheiten sind als optimierte Module in zwei
Leistungsklassen (fiir 10 kW und 30 kW Gleichrichter) erhéltlich, was die
Entwicklung des Leistungsteils des Gleichrichters beschleunigt.

Dem einfachen Aufbau des Leistungsteils steht ein im Vergleich zu den
bislang vorgestellten Konzepten hoherer Aufwand an Mess-und Regelein-
richtungen gegeniiber [21]. Der Betrieb mit kontinuierlichem Drosselstrom
(CCM) macht es notwendig die Netzstrome proportional der jeweiligen
Netzspannung zu regeln. Der Vienna Rectifier gehort deshalb ebenso wie
der zweiphasige Hochsetzsteller zu den Konzepten mit aktiv geregeltem
Netzstrom. Dazu miissen Strom und Spannung aller drei Phasen erfasst
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3.4 Dreiphasiger Hochsetzsteller mit sechs Schaltern

werden. Uber den Proportionalititsfaktor, d.h. den virtuellen Eingangs-
widerstand des Gleichrichters, wird die Ausgangsleistung eingestellt. Die
Ausgangsspannung sowie die beiden Teilausgangsspannungen miissen er-
fasst und getrennt ausgeregelt werden. Andernfalls kann es zu einer un-
gleichméfigen Spannungsverteilung iiber den Kapazitdten und den Halb-
leiterschaltern kommen.

Schalterausnutzung  Vienna HST zweiphasig
Epr(HST) 95 % 7%
Ep(HST) 35 % 31 %
Er(EVG) 17,8 % 17 %
Er(EVG) 8,7 % 8,4 %

Anz. Schalter 3 1
Anz. schneller Dioden 6 1
Anz. Dioden (Netz) 12 4

Tabelle 3.4: Vergleich der Schalterausnutzung fiir den Vienna Rectifier und
den zweiphasigen Hochsetzsteller mit kontinuierlichem Drosselstrom

3.4 Dreiphasiger Hochsetzsteller mit sechs Schaltern

Wiéhrend beim dreiphasigen Hochsetzsteller mit einem Schalter (3.2) eine
gezielte Beeinflussung der drei Netzstrome nicht moglich ist, kann beim
Vienna Gleichrichter (3.3) der Netzstrom fiir jede Phase gesteuert werden.
Bei einem Hochsetzsteller mit sechs Schaltern (PWM Rectifier) konnen die
Netzstrome gesteuert werden und man erhélt zudem die Eigenschaft des
Vierquadrantenbetriebs, d.h. Leistung kann mit sinusférmigem Strom ins
Netz zuriickgespeisst werden (Abbildung 3.11). Fiir den Betrieb mit EVG
wird diese Eigenschaft allerdings nicht bené6tigt.

Der Aufbau besteht aus einer dreiphasigen Briickenschaltung und drei
Hochsetzstellerdrosseln. Die Funktionsweise lédsst sich aus der Theorie der
spannungsgespeisten Pulswechselrichter ableiten. Im einfachsten Fall wer-
den die beiden Schalter einer Halbbriicke sinusformig moduliert (Trager-
verfahren) und in Phase zur Eingangsspannung u,, angesteuert (Abbil-
dung 3.12). Das Tastverhéltnis d der Briicke i berechnet sich dann zu:
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Abbildung 3.11: Dreiphasiger Hochsetzsteller mit sechs Schaltern

1 1
d(t) = 3 + 5 A STN(wWNT + Py

Daraus ergibt sich eine sinusférmige Mittelpunktspannung <U ! >Ts und
somit ein sinusférmiger Netzstrom ¢,,. Der Modulationsindex d,,, d.h. die
Amplitude der Pulsweitenmodulation, bestimmt die Hohe der Ausgangs-
spannung Uy:

2 Upn

Um ein ohmsches Verhalten am Netz zu simulieren, werden in der Pra-
xis die Eingangsspannungen erfasst und die Stréme proportional zur Ein-
gangsspannung geregelt.

Innerhalb einer halben Netzperiode wird nur ein Transistor einer Halb-
briicke zum Schalten benutzt der zweite Transistor fiihrt in dieser Zeit
Strom nur {iber die Inversdiode. Da im Vergleich zum Vienna Rectifier
auch die Spannungsbeanspruchung der Transistoren doppelt so hoch ist,
ist die Schalterausnutzung vergleichsweise gering (Tabelle 3.5). Die Dros-
selstrome sind kontinuierlich und in ihrem Spitzenwert nur wenig grofer als
der Netzstrom (Abbildung 3.12). Trotz des hohen Schaltungsaufwands ist
der pulsweitenmodulierte Gleichrichter die Standardschaltung fiir grofie
Gleichspannungslasten (>10 kW). Damit ist es moglich mehrere Vor-
schaltgeréte aus einem gemeinsamen Zwischenkreis mit nur einem aktiven
Gleichrichter zu versorgen.

Uy
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Abbildung 3.12: Sinusférmige Modulation der Pulsweite beim Hoch-
setzsteller mit sechs Schaltern. Tastverhédltnis d, Spannung am
Briickenmittelpunkt U’ und Drosselstrom I

3.5 Aktive Filter

Wenn die Verzerrungsblindleistung im Vergleich zur Anschlussleistung
klein ist, kann es von Vorteil sein eine Kompensation der Oberschwin-
gungsstrome mit Hilfe eines Aktiven Filters vorzunehmen. Ein Beispiel fiir
ein paralleles Filter mit kapazitivem Speicher zeigt Abbildung 3.13. Der
dreiphasige Hochsetzsteller wird als Gleich- oder Wechselrichter betrieben,
je nach Abweichung des Laststroms vom ideal sinusférmigen Verlauf.

Die Aktiven Filter ermoglichen es die EVG weiterhin mit Dioden-
briicken zu betreiben. Bei Installationen mit kritischen Netzimpedanzen
oder besonders hohen Anschlussleistungen kann einer Gruppe von EVG
ein paralleles, Aktives Filter hinzugefiigt werden. Das Aktive Filter muss
in diesem Falle nur fiir die Kompensationsscheinleistung und nicht fiir
die Gesamtleistung der Last ausgelegt werden. Allerdings sind die An-
forderungen an die Dynamik der Messwerterfassung der Laststrome und
der Versorgungsspannung recht hoch. Die Berechnung der Kompensati-
onsstrome wird mit Signalprozessoren realisiert, so dass auch Oberschwin-
gungsstrome hoherer Ordnung (bei einigen Filtern bis zur 50. Ordnung)
kompensiert werden kénnen. Eine Regelung des Oberschwingungsstromes
im Frequenzbereich macht es moglich gezielt einzelne Harmonische zu
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Schalterausnutzung  Vienna HST sechs Schalter
Er(HST) 95 % 46 %
Ep(HST) 35 % 8 %
Er(EVG) 17,8 % 14,7 %
Er(EVG) 8,7 % 4.8 %

Anz. Schalter 3 6
Anz. schneller Dioden 6 6
Anz. Dioden (Netz) 12 0

Tabelle 3.5: Schalterausnutzung fiir den Hochsetzsteller mit sechs Schal-
tern

kompensieren. Geréte die im Zeitbereich geregelt werden haben den Vor-
teil, dass sie mit nur geringer Verzogerung auf transiente Laststrome rea-
gieren konnen, z.B. bei Einschaltvorgingen von Maschinen. Aktive Filter
sind derzeit fiir Leistungen bis 1 M VA erhéltlich. Da die geschalteten Kom-
pensationsstrome und Spannungen zusétzliche héherfrequente Stérungen
am Netzanschluss verursachen, wird zusammen mit dem Aktiven Filter
ein passives Filter (Saugkreis) installiert. Eine Ubersicht iiber die Vielzahl
realisierter Systeme gibt [25].

Die Nachteile einer zentralen Oberschwingungskompensation mit Ak-
tiven Filtern sind derzeit die hohen Zusatzkosten. Eine Skalierbarkeit der
Filtersysteme beziiglich der Leistung ist zumeist gering.

3.6 Vergleich

Um die vorgestellten aktiven Gleichrichter in ihren Eigenschaften verglei-
chen zu konnen, wurden die Schaltungen modelliert und es wurden mit Hil-
fe der Simulation die wichtigsten Kenngréfien berechnet. Der zweiphasige
Hochsetzsteller (3.1.1), der dreiphasige Hochsetzsteller mit einem Schalter
(3.2), der Vienna Rectifier (3.3) und der Dreiphasige Hochsetzsteller mit
sechs Schaltern (3.4) wurden in diesen Vergleich einbezogen. Die Simula-
tionsbedingungen sind in Tabelle 3.6 zusammengefasst.

Die beiden wesentlichen Kostenfaktoren eines Aktiven Gleichrichters
sind die Halbleiterschalter und die induktiven Bauelemente. Thre Anzahl
und ihre Belastung bestimmen den Preis und das Volumen der Gesamt-
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Abbildung 3.13: Dreiphasiger, spannungsgespeister Aktiver Filter
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Drosselstrom (CCM) | I, | Iy +10%

Tabelle 3.6: Simulationsparameter

schaltung. Bei den zweiphasigen Schaltungen ist zusétzlich das Volumen
der Speicherkondensatoren zu beriicksichtigen.

3.6.1 Schalterausnutzung

Als Ma$ fiir die Kosten der aktiven Halbleiter wird die Schalterausnutzung
aus Gleichung (3.1) herangezogen. Sie berechnet sich aus dem Verhéltnis
von Ausgangsleistung zur Summe der Schalterscheinleistungen. Abbildung
3.14 zeigt die berechnete Schalterausnutzung Ep fiir die vier Gleichrich-
tertopologien im Vergleich.

Die beste Schalterausnutzung erreicht der Vienna Rectifier. Im Ver-
gleich zu den drei anderen Hochsetzstellern ist bei ihm die Spannungsbe-
lastung der Schalter halbiert. Zudem ist die Anzahl der Schalter fiir ein
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3P-6S-HST 0.46 ET
3P-1S-HST D.89
Vienna 0.9%
2P - 1S - HST 077
0.60 0.‘10 0.‘20 0.50 O.Llo 0.‘50 0.60 O.‘70 0.;30 090 1.00

Abbildung 3.14: Schalterausnutzung Ep bei verschiedenen Gleichrichter-
topologien

dreiphasiges Konzept mit kontinuierlichem Drosselstrom minimal. Beim
Hochsetzsteller mit sechs Schaltern (3P-6S-HST) ist der Laststrom auf
die doppelte Anzahl von Schaltern verteilt. Die Nennspannung der Schal-
ter, d.h. die im Datenblatt angegebene, dauerhafte Spannungsfestigkeit,
entspricht aber der vollen Ausgangsspannung, was zu einer Halbierung der
Schalterausnutzung im Vergleich zum Vienna Rectifier fithrt. Von Vorteil
ist allerdings, dass beim beim Hochsetzsteller mit sechs Schaltern kei-
ne weiteren Dioden benotigt werden, weil die Inversdioden der Schalter
sowohl die Funktion der Diodenbriicke als auch die Funktion der Hoch-
setzstellerdioden iibernehmen. Beim Vienna Rectifier werden zusétzlich
zu den drei Schaltern zwolf Gleichrichterdioden und sechs schnelle Dioden
benotigt.

Die beiden Konzepte mit einem aktiven Schalter, der dreiphasige (3P-
1S-HST) und der zweiphasige (2P-1S-HST) Hochsetzsteller, unterschei-
den sich vor allem im Schalterstrom. Der etwas geringere Stromeffektiv-
wert beim dreiphasigen Hochsetzsteller erklédrt den Vorteil in der Schal-
terausnutzung gegeniiber der zweiphasigen Schaltung. Fiir das dreiphasige
Konzept sind zusétzlich sechs schnelle Gleichrichterdioden vorzusehen, die
einen Kurzschluss der Diodenbriicke wihrend der Kommutierung verhin-
dern. Im Vergleich zum Vienna Rectifier und dem Hochsetzsteller mit sechs
Schaltern ist die Nennscheinleistung UTIT des einzelnen Schalters hoch, so
dass die beiden Konzepte bislang vor allem fiir kleine Ausgangsleistungen
verwendet werden.

Berechnet man die Schalterausnutzung iiber den Stromspitzenwert an-
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3P -6S -HST 0.0 E
T
3P -1S-HST 0.26
Vienna 0.35
2P -1S-HST 0.31
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Abbildung 3.15: Schalterausnutzung Er

statt iiber den Effektivwert (Abbildung 3.15) erhélt man einen Kennwert
Er, der auch die Form des Schalterstromes beriicksichtigt. Der liickende
Betrieb fiithrt beim dreiphasigen Hochsetzsteller mit einem Schalter zu ei-
nem geringeren Verhéltnis von Effektiv- zu Maximalstrom, als bei den
Hochsetzstellern mit kontinuierlichem Drosselstrom. Der Schalter muss
deshalb fiir einen héheren Strom dimensioniert werden, als die Leitend-
verluste dies erfordern wiirden.

3.6.2 Schalterverluste

Der zweite Volumen- und Kostenfaktor bei der Auslegung der aktiven
Gleichrichter ist die Kiihlung der Schalter. Die Verlustleistung bestimmt
den Kiihlungsaufwand und setzt sich aus den drei folgenden Komponenten
zusaminen:

Leitendverluste treten auf wahrend der Schalter Strom fiihrt. Fiir einen
bestimmten Halbleiterschalter sind sie proportional zum Quadrat des Stro-
meffektivwertes. Auch zu den Leitendverlusten zéhlen die Diodenverluste,
die mit dem Strommittelwert steigen.

Pyr = IZRpson (3.8)

Ausschaltverluste entstehen auf Grund der endlichen Anderungsge-
schwindigkeit von Schalterstrom und Spannung wéahrend des Schaltvor-
gangs. Sie sind proportional zum Schalterstrom vor dem Ausschalten und
zur Schalterspannung nach dem Ausschalten.

PVaus X IausUaus (39)
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Fiir die Einschaltverluste gilt der umgekehrte Zusammenhang. Sie sind
proportional zur Spannung vor dem Einschalten und zum Strom nach dem

Einschalten.
PVein X IeinUein (310)

Die Einschalt- und die Ausschaltzeit, sind weitere Faktoren bei der
Berechnung der Schaltverluste. Sie sind aber im wesentlichen vom Design
der Ansteuerung und nicht von der Schaltungstopologie abhingig.

3P -6S - HST

3P-1S - HST

Vienna

2P -1S - HST

0.00 0.20 0.40 0.60 0.80 1.00 1.20 1.40 1.60 1.80

Abbildung 3.16: Das Quadrat der Schalterstrome (nur Transistor ohne
Inversdioden) bezogen auf den Laststrom ist ein Ma$ fiir die Leitendver-
luste.

Die Leitendverluste sind beim Hochsetzsteller mit sechs Schaltern am
geringsten. Verglichen mit dem Vienna Rectifier entsteht hier nur ein Vier-
tel der Leitendverluste pro Schalter und damit etwa die halbe Leitendver-
lustleistung pro Gleichrichter. Bei den Einschalterlosungen hat der drei-
phasige Hochsetzsteller die geringeren Leitendverluste als der zweiphasige
Hochsetzsteller.

Die Schaltverluste sind lastabhéngig und proportional zur Betriebsfre-
quenz. Der Hochsetzsteller mit sechs Schaltern wird deshalb zumeist bei
Frequenzen um 1kHz betrieben und nicht wie fiir diesen Vergleich vor-
gegeben bei 50kHz. Beim Vienna Rectifier und beim zweiphasigen Hoch-
setzsteller dominieren die Leitendverluste. Die Schaltverluste machen hier
lediglich ein Drittel der gesamten Transistorverluste aus. Beim dreipha-
sigen Hochsetzsteller mit einem Schalter ist der Schalterstrom beim Ein-
schalten immer Null und nur die in der Ausgangskapazitit des Schalters
gespeicherte Energie, wird beim FEinschalten in Wérme umgesetzt. Die
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Abbildung 3.17: Das Produkt von Schalterstrom und Spannung ist ein
Ma$ fiir die Verlustleistung beim Ein- und Ausschaltvorgang (Mittelwerte
tiber 20ms).

Ausschaltverluste sind wegen des hohen Ausschaltstromes im liickenden
Betrieb aber erheblich hoher als beim zweiphasigen Hochsetzsteller.

3.6.3 Drosseln

Neben den Halbleiterschaltern bestimmen vor allem die Drosseln den Preis
und das Volumen der Aktiven Gleichrichter. Fiir eine gegebene Kernform
und ein Kernmaterial ist das Volumen der Speicherdrossel V;, proportional
zur benotigten Induktivitéit, zum Maximalstrom und zum Effektivwert des
Drosselstromes (Gl. 30-25 in [26]).

Vp o LIy (3.11)

Die Induktivitét wurde fiir die Simulation (Abbildung 3.18) so gewihlt,
dass bei den Schaltungen mit kontinuierlichem Drosselstrom die Strom-
welligkeit kleiner 10% wurde und bei liickendem Betrieb die Grenze zum
kontinuierlichen Betrieb gerade erreicht wurde.

Der dreiphasige Hochsetzsteller mit einem Schalter kommt mit einem
geringeren Kernvolumen aus als der zweiphasige Hochsetzsteller. Die Kup-
ferverluste, das zeigt Abbildung 3.19, sind bei gleicher Kerngeometrie je-
doch um 50% hoher als beim zweiphasigen Hochsetzsteller.
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3 Aktive Gleichrichterschaltungen
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3P-1S-HST
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Abbildung 3.18: Die gespeicherte magnetische Energie in den Hochsetzstel-
lerdrosseln ist ein Maf fiir das Drosselvolumen bei jeweils gleicher Kern-
geometrie und gleichem Kernmaterial.(N: Anz. der Drosseln, L: Drossel-
induktivitéat, I;: maximaler Drosselstrom, I1: effektiver Drosselstrom)

3P-6S - HST

3P-1S-HST

Vienna

2P-1S - HST

Abbildung 3.19: Berechnete Kupferverluste bei fester Drosselgeometrie
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3.6 Vergleich

3.6.4 Regelung

Die Messwerterfassung und Regelung der Gleichrichter sowie die teilweise
potentialgetrennte Ansteuerung der einzelnen Schalter sind weitere Fak-
toren bei der Abschéitzung des Schaltungsaufwands. Den drei Topologien
mit kontinuierlichem Drosselstrom verleiht erst die Regelung ihre Eigen-
schaft als scheinbar ohmsche Last am Versorgungsnetz. Fiir den zweiphasi-
gen Hochsetzsteller sind integrierte Bausteine zur Messwerterfassung und
Regelung erhéaltlich. Beim Vienna Rectifier und dem Hochsetzsteller mit
sechs Schaltern ist das Regelungssystem diskret aufzubauen. Die Verarbei-
tung der Messdaten von Netzstrom und Spannung in Echtzeit erfordert
schnelle Prozessoren und die Messung der sechs Eingangsgroéfien ist recht
aufwéndig. Beim dreiphasigen Hochsetzsteller mit einem Schalter reicht
es aus, die Ausgangsspannung zu regeln. Der Netzstrom mit einem Ober-
schwingungsanteil von ca. 10% stellt sich von selbst ein.

3.6.5 Zusammenfassung

Der Vergleich der vier Hochsetzstellerkonzepte zeigt, dass der Schaltungs-
aufwand, der Entwicklungsaufwand und die Effizienz der Gleichrichter sehr
unterschiedlich ist. Die beiden Hochsetzsteller mit einem Schalter haben
den Vorteil eines einfachen Schaltungsaufbaus und einer guten Effizienz.
Bei der dreiphasigen Losung ist der Filteraufwand zu beriicksichtigen und
beim zweiphasigen Gleichrichter die Groéfle der Speicherkondensatoren.
Beide Baugruppen wachsen mit zunehmender Leistung und begrenzen
ebenso wie die Schalterverluste die maximale Leistung einer Gleichrich-
tereinheit. Die beiden Losungen mit einem aktiven Schaltelement sind
deshalb fiir kleinere Leistungen (< 10 kW) und fiir modulare Systeme
geeignet. Mit dem entwickelten dreiphasigen Hochsetzsteller mit einem
Schalter wurde auch bei 12 kW Nennleistung ein Oberschwingungsgehalt
im Netzstrom kleiner 10% erreicht.

Beim Vienna Rectifier steht einer hohen Effizienz und einer guten
Schalterausnutzung ein hoher Schaltungsaufwand gegeniiber. Vor allem
die Entwicklung eines kostengiinstigen und industrietauglichen Mess- und
Regelungssystems steht hier noch aus. Die derzeit erhéltlichen MOSFET-
Module mit integrierten Gleichrichter- und Hochsetzstellerdioden sind fiir
10 kW und fiir 30 kW erhéltlich. Fiir andere Leistungen oder héhere Aus-
gangsspannungen als 750 V ist ein diskreter Aufbau notwendig. Der Hoch-
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3 Aktive Gleichrichterschaltungen

setzsteller mit sechs Schaltern erlaubt die Realisierung von Gleichrichtern
deren Leistung weit oberhalb der Leistung heute verfiigbarer EVG liegt.
Fiir den Einbau in kleinere Gerédte ab 4 kW ist das Schaltungskonzept
aber zu aufwéndig.

Die Kenngrofien der vier Schaltungstopologien werden auch zum Ver-
gleich mit einer neuen einstufigen Schaltungstopologie genutzt, welche
einen geringen Oberschwingungsgehalt im Netzstrom ohne Aktiven Gleich-
richter ermdéglicht und im néachsten Kapitel besprochen wird.
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4 Dreiphasiges Einstufiges EVG

In Kapitel 3 wurden Aktive Gleichrichter vorgestellt, welche zur Erzeugung
einer geregelten Gleichspannung aus dem dreiphasigen Netz mit hohem
Leistungsfaktor und einer geringen Verzerrung des entnommenen Netz-
stromes geeignet sind. Wird die Diodenbriicke, welche bislang in Hochleis-
tungsvorschaltgerdten verwendet wird, durch eine Aktive Gleichrichter-
schaltung ersetzt, dann erhélt das Vorschaltgerit die gewiinschte Eigen-
schaft sinusformiger Netzstromentnahme. Der Wechselrichter und der Re-
sonanzkreis des Vorschaltgerdtes bleiben dabei unverédndert erhalten. Ein
zweistufiges EVG Konzept bestehend aus Aktivem Gleichrichter und Wech-
selrichter hat gegeniiber dem bislang eingesetzten Konzept mit Dioden-
briicke drei wesentliche Nachteile:

e Der Schaltungsaufwand (Preis und Volumen) des Aktiven Gleich-
richters ist vergleichbar mit dem der zur Zeit verwendeten Wechsel-
richter. Der Gesamtaufwand eines EVG bestehend aus Gleich- und
Wechselrichter wiirde sich demnach verdoppeln.

e Auch bei Verwendung sehr effizienter Aktiver Gleichrichter mit ei-
nem Wirkungsgrad von 95 bis 98% verdoppelt sich die Gesamtver-
lustleistung und damit der Kiihlungsaufwand des EVG. Grund ist
die serielle Struktur von Gleich- und Wechselrichter (s. Abbildung
4.1).

e 7Zu den hoheren Produktionskosten, welche durch die Verwendung
einer Schaltung zur Oberschwingungskorrektur entstehen, kommen
Kosten fiir die Neuentwicklung einer Aktiven Gleichrichterschaltung
hinzu.

Diese Uberlegungen haben zur Suche nach einstufigen Schaltungsto-
pologien gefiihrt, die die Funktion von Gleich- und Wechselrichter in einer
Stufe erfiillen und damit die Anzahl der Halbleiterschalter reduzieren. Be-
sondere Anstrengungen in dieser Richtung wurden auf dem Gebiet der ein-
phasigen Vorschaltgeréte fiir Leuchtstofflampen mit Nennleistungen unter
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4 Dreiphasiges Einstufiges EVG

PVG z ™~ PVWZ I
@ PntPues Pow AC/DC | |P#P,, ) DCI/AC :>
P

N

Netz Gleichrichter mit Wechselrichter Entladung
(dreileiter) Leistungsfaktorkorrektur

Abbildung 4.1: Bei zweistufigen EVG-Topologien miissen Gleich- und
Wechselrichter gleichermaflen fiir die Lampenleistung ausgelegt werden.
Die Verlustleistungen beider Stufen addieren sich P, = Py + Pyg.

100 W unternommen [27] [28] (Der Begriff einstufiges EVG wurde aus
diesem Forschungsgebiet ibernommen. Engl.: single stage topology).

Bei zweistufigen Gerédten fiir Leuchtstoflampen betragt die Anzahl
der Bauelemente und die Platinenflache, die fiir das Netzfilter und fiir
den meist verwendeten Aufwértswandler zur Leistungsfaktorkorrektur ver-
wendet werden, etwa fiinfzig Prozent des gesamten EVG. Bei einstufigen
Schaltung wird h&ufig ein Schalter der Halbbriicke des Wechselrichters
verwendet, um den Schalter des Aufwértswandlers zu ersetzen und so die
Gesamtzahl der aktiven Halbleiter von drei auf zwei zu reduzieren. Aller-
dings erhoht sich dadurch der Strom der beiden verbleibenden Schalter,
so dass die Schalterausnutzung insgesamt sinkt [29]. Die Zwischenkreiska-
pazitit Oy vergrofert sich bei gleicher Uberbriickungszeit. Und es geht
die Moglichkeit der Dimmung {iber die Betriebsfrequenz verloren.

T

Gleichrichter HST Halbbriicke Resonanzkreis Gleichrichter Halbbriicke Resonanzkreis

Abbildung 4.2: Einphasiges Vorschaltgerédt mit Leistungsfaktorkorrektur
(links) und daraus abgeleitet ein einstufiges EVG mit nur zwei Schaltern
(rechts)

In dieser Arbeit wurde ein einstufiges Vorschaltgeridt entwickelt und
realisiert, welches am Dreiphasennetz betrieben wird. Gegeniiber den ein-
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phasigen Systemen erhélt man den Vorteil der konstanten Summenleis-
tung. Das Schaltungskonzept kommt daher ohne Gleichspannungszwischen-
kreis und ohne den {iblichen Speicherkondensator aus. Erzeugt wird eine
hochfrequente Wechselspannung zur Versorgung einer Entladungslampe
direkt aus dem symmetrischen Dreiphasennetz mittels mehrerer Wechsel-
richter. Im Gegensatz zu den zweistufigen Losungen entstehen dabei keine
Gleichrichter- sondern nur Wechselrichterverluste (Abbildung 4.3). Und
wegen der konstanten Leistungssumme im Dreiphasennetz kann bei einer
parallelen Versorgung der Entladungslampe aus mindestens drei Wechsel-
richtern eine konstante Lampenleistung erreicht werden, obwohl die Mo-
mentanwirkleistungen der Wechselrichter mit 100Hz moduliert sind.

Um eine sinusférmige Stromentnahme zu erreichen, muss der Leis-
tungsfluss der einzelnen Wechselrichter zeitlich gesteuert werden. Die Ver-
lustleistung der Wechselrichter wird deshalb um die Steuerleistung P,g;
hoher sein, als dies beim ungesteuerten Wechselrichterbetrieb der Fall
wére. Ob ein einstufiges oder ein zweistufiges EVG bei gleichen Kosten
zu einem besseren Gesamtwirkungsgrad fiihrt, hdngt unter anderem von
der Leistungsklasse ab und wird im Folgenden untersucht werden.

3*(Py+Pow +Pust)/3 3" (Pyw+Pyst) /3
AC/AC
Netz
(dreileiter) Wechselrichter Entladung

Abbildung 4.3: Leistungsfluss eines einstufigen Vorschaltgerétes bestehend
aus drei Wechselrichtern. Die Wechselrichterverlustleistung P,y ist um
die Steuerverlustleistung P,s; erhoht. Der Gesamtwirkungsgrad entspricht
dem Wechselrichterwirkungsgrad.
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4 Dreiphasiges Einstufiges EVG

4.1 Einstufige Schaltungstopologie

Abbildung 4.4 zeigt den prinzipiellen Aufbau des einstufigen Dreipha-
senvorschaltgeréts. Die in Abbildung 4.3 als Wechselrichter bezeichneten
Einheiten enthalten immer auch einen zweiphasigen Briickengleichrichter.
Wire dies nicht der Fall, miissten fiir die Wechselrichterbriicken bidi-
rektionale Schaltelemente verwendet werden, wie dies bei einem Matrix-
Umrichter realisiert ist. Dem Briickengleichrichter folgt ein Kondensator
geringer Kapazitit (Cyzx ~ 1uF'). Er verhindert Spannungsspitzen iiber
dem Gleichrichter und dient als Puffer fiir den Blindstrom des Wechsel-
richters. Um eine ausreichende Dampfung der hochfrequenten Wechsel-
richterstrome zu erreichen, werden anstatt eines Kondensators auch Filter
héherer Ordnung eingesetzt. Als Wechselrichter konnen Briickenschaltungen
oder auch Vorwirtswandler verwendet werden. Im Abschnitt 4.2 werden
geeignete Wechselrichtertopologien untersucht.

IQ1 IP1 .. IS

IN1
u
AC
o
C Czk
DC |
Uzsl * — " Ug
o AC
O DC |
U31l * — "
v
o AC o

Diodenbricke Wechselrichter Transformator

Abbildung 4.4: Prinzipieller Aufbau fiir einstufige dreiphasige EVG

Die Kopplung der Wechselrichter erfolgt lastseitig mit Hilfe dreier
Hochfrequenztransformatoren. Bei einer Schaltfrequenz zwischen 50 kHz
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4.1 Einstufige Schaltungstopologie

und 300 kHz konnen die Transformatoren mit hoher Leistungsdichte her-
gestellt werden. Jeder der drei Wechselrichter speist eine Priméarwicklung.
Die Sekundérseiten kénnen parallel oder in Reihe geschaltet werden, je
nach gewiinschter Anpassung an die Lastimpedanz. Im Falle einer Ent-
ladungslampe hoher Leistung als Last, bietet sich die serielle Verkettung
der Sekundérseiten an, um moglichst hohe Ausgangs- und damit Brenn-
spannungen zu erzielen (vgl. Abbildung 4.4). Wenn die drei Wechselrich-
ter mit gleicher Frequenz und gleichphasigen Ansteuersignalen betrieben
werden, addieren sich die einzelnen Wechselrichterspannungen up zu einer
Gesamtspannung ug. Die Amplitude der sekundérseitigen Transformator-
spannung Us in Abhéngigkeit der Netzspannung U,,,, ergibt sich dann zu:

. . 2 4
Us =U,,, |sz’n(th)‘ + |sin(wnt + ?ﬂ) + [sin(wyt + g)‘ (4.1)
Mit dem Betragsmittelwert:
<|u5| >TN =1,91- Umn (42)

wy :  Kreisfrequenz der Netzspannung

Ty : Netzspannungsperiode

ug :  Summe der Transformatorspannungen der Sekundéirseite
Upn © Leiterspannung (hier: 400V)

Der zeitliche Verlauf dieser Spannung ug ist abhingig vom verwen-
deten Steuer- und Modulationsverfahren und &ndert seine Polaritat mit
der Schaltfrequenz der Wechselrichter. Der Betragsmittelwert iiber eine
Schaltperiode <\u5| >Ts ist dhnlich moduliert wie die Ausgangsspannung
einer Sechspulsbriicke (s. Abbildung 4.5)

Bei einer sekundérseitigen Serienschaltung der Transformatoren sind
die drei Primérstrome gleich, weil die drei Transformatoren einen gemein-
samen Sekundérstrom ¢g besitzen:

ip1(t) = ipa(t) = ips(t) (4.3)

Der zeitliche Verlauf ergibt sich aus der Summenspannung ug und der Im-
pedanz des Resonanzkreises Zp. Der Betragsmittelwert <|25| >Ts ist ent-
sprechend der Summenspannung ug mit 300 Hz moduliert. Weil diese
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4 Dreiphasiges Einstufiges EVG

Betragsmittelwert der Summenspannung
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Abbildung 4.5: Die Summenspannung wug der Transformator-
Sekundérseite ist mit 300 Hz moduliert und erreicht im Maximum
die zweifache Leiterspannung t,,,.

Modulation der Ausgangsstrommittelwerte <]z Pl >Ts der Wechselrichter im
Verlauf einer Netzperiode aber gering ist und gleichzeitig der mittlere Ein-
gangsstrom sinusféormig werden soll, muss der Wechselrichter einen be-

stimmten Anteil des Ausgangsstromes als Blindstrom zur Verfiigung stel-
len (s. Abbildung 4.4).

(i1 )y, = (fon )+ (im0 ), (4.4)
Der Blindstrom ig wird bei hoher Eingangsspannung minimal sein, wédhrend
bei kleiner Leiterspannung ein reiner Blindstrom {iber den Wechselrichter
flieBt. Um das Verhéltnis von Blind- zu Wirkanteil des Wechselrichter-
ausgangsstroms steuern zu konnen, bedarf es mindestens eines Energie-
speichers (hier der Kondensator Czx) und eines Umpolers. Damit ist die
Grundstruktur fiir ein einstufiges EVG definiert und es kann iiber mogliche
Wechselrichterschaltungen zur Realisierung nachgedacht werden.

4.2 Geeignete Wechselrichter

Als eigentliche Wechselrichterstufe sind prinzipiell Inverter geeignet, die
aus einer Gleichspannung eine hochfrequente Wechselspannung im Be-
reich 100 kHz und dariiber erzeugen. Beispiele sind die Vollbriicke mit
vier unidirektionalen Schaltern und vier Dioden, die Halbbriicke aber auch
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4.2 Geeignete Wechselrichter

verschiedene Vorwértswandler mit ein oder zwei Schaltern. Die Wechsel-
richterschaltung muss fiir Eingangsspannungen zwischen null Volt und der
Netzamplitude funktionsfihig sein und die Mo6glichkeit zur Ausgangsleis-
tungssteuerung z.B. iiber ein Tastverhéltnis der Schalter bieten.

4.2.1 Vorw artswandler mit zwei Schaltern

Eine schon 1983 patentierte Schaltung [30] enthélt einige wesentliche Merk-
male, die fiir den Aufbau eines dreiphasigen, einstufigen EVG notwendig
sind. Abbildung 4.6 zeigt die vorgeschlagene Realisierung dieser Schaltung
unter Verwendung dreier Vorwértswandler als Wechselrichter (parallel ge-
speister Gegentaktwandler, engl. push-pull-converter).

1
-

USekZ

USek3

Abbildung 4.6: Einstufiges Vorschaltgeridt mit drei Vorwéartswandlern wie
in [30] vorgeschlagen (Matsushita-Schaltung)

Die beiden Schalter S1 und S2 werden abwechselnd mit gleichem
Tastverhéltnis angesteuert. Die Ansteuerung kann zum Beispiel {iber eine
zusatzliche Transformatorwicklung fiir jede der drei Phasen erfolgen, so
dass ein selbstanschwingendes System entsteht. Die Schalter Sp, S’ und
S1” (S, So’ und Sy") der drei Wechselrichter schalten jeweils gleichzei-
tig ein und aus. Die Sekundéarspannungen uyp des Transformators haben
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4 Dreiphasiges Einstufiges EVG

deshalb stets die gleiche Phasenlage bei unterschiedlichen Amplituden.

Die Wechselrichter werden resonant betrieben. Dabei wird der Last-
strom Ig durch die Induktivitidt des Lampenkreises L benutzt, um die
Spannung des jeweils gedffneten Schalters abzubauen, so dass dieser span-
nungslos und verlustarm geschlossen werden kann. Die Betriebsfrequenz f;
ist in jedem Falle kleiner als die Resonanzfrequenz f; des Lampenkreises
zu wahlen:

1
Js < J (4.5)
s > JO
2/ Ls(Cp [|C2)
A
TC Ta Tb Tc Ta Tb TC
2Ug(ogt)+——— b e e m e e o
N( N) Us1 ,'/USZ \\\ US1 Schalter-
, \ spannungen
/ \\
> t
Ausgangs-
' Usexi(f)
Uprq(ont) 1 | / Sekd /\ strom/-
s S~ sp@n;mng
s + \/
Wt
|
" Q,p Netzstrom
> t
Q
Qg
Inc§.ee”
S S St » Schalt-
S2 S2 . zustand

Abbildung 4.7: Verlauf der Stréme und Spannungen bei einem einstufigen
EVG mit drei Vorwéartswandlern. Die Lange der Freilaufphase Tj hangt
von der Hohe der Netzspannung Uy ab.

Der mittlere Netzstrom ist in dieser Schaltung eine Funktion der Netz-
spannung. Abbildung 4.7 veranschaulicht die Schaltzustéinde des Wechsel-
richters wahrend einer halben Schaltperiode:

a. In der Ladephase der Dauer T, leitet der Schalter S;. Der Netzstrom
Iy ist positiv und bis auf die Ubersetzung des Transformators gleich
dem Laststrom Ig (Abbildung 4.8).
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4.2 Geeignete Wechselrichter

b. In der Freilaufphase sind beide Schalter gecffnet. Die Parallelkapa-
zitdat des Schalters Sy wird von der doppelten Netzspannung auf null
Volt entladen, wéahrend sich gleichzeitig eine Sperrspannung iiber
dem Transistor S; aufbaut. Der auf die Priméarseite transformierte
Laststrom [g triagt den Umladestrom der Kapazitdten bis die zwei-
fache Netzspannung erreicht ist. Der Strom [y ist null.

c. In der Entladephase (Dauer T,) wird der Laststrom von der Invers-
diode von Sy getragen. Der Netzstrom hat jetzt ein negatives Vorzei-
chen, so dass der mittlere Netzstrom geringer wird, wenn die Lénge
der Entladephase zunimmt.

Anschlielend wiederholt sich dieser Vorgang beginnend mit der Ladephase
fiir den Schalter S;, umgekehrtem Spannungsvorzeichen von Ugypq und

gleichem Vorzeichen fiir den Netzstrom.

O

>

I
U N
l“&

4':‘L’j1

L.

oo

Ladephase, 1,>0
Freilaufphase, [ =0
Entladephase, 1,<0

Abbildung 4.8: Zustdnde des Vorwértswandlers wahrend einer halben
Schaltperiode

Aus Abbildung 4.7 ist ersichtlich, dass sich der Mittelwert des Netz-
stromes aus der Ladungsbilanz berechnen l&sst:

On=Qa—Qc=0Qp

(4.6)
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4 Dreiphasiges Einstufiges EVG

2C
(i), = 22 = 22 (o) (4.7)
Das bedeutet, dass der mittlere Netzstrom gleich dem mittleren Um-
ladestrom der Resonanzkapazitdten wiahrend der Freilaufphase ist. Damit
ist er gleichzeitig auch proportional zur momentanen Netzspannung. Die
Funktion der Leistungsfaktorkorrektur ist bei dieser einstufigen Schaltung
eine Figenschaft der Topologie und bedarf keiner aktiven Steuerung, wenn

die Resonanzelemente geeignet dimensioniert wurden.

Schalterausnutzung  Einstufig mit Vorwértswandler
Er(EVG) 7,52 %
Er(EVG) 2,54 %
Anz. Schalter 6
Anz. schneller Dioden 0
Anz. Dioden (Netz) 12

Tabelle 4.1: Schalterausnutzung des einstufigen EVG mit Vorwiérts-
wandlern

Die Simulation zeigt, dass die Schalterausnutzung im Vergleich zu den
zweistufigen EVG sehr gering ist (Tabelle 4.1). Dies erklart sich aus der
hohen Spannungsbelastung der beiden Schalter. Die erforderliche Sperr-
spannung Us ist doppelt so grofl wie die maximale Netzspannung Uy. Die
zur Verfiigung stehende Ausgangsspannung Up ist aber nur gleich grof3
wie die Netzspannung.

US = UT1 + UTQ = QUN (4.8)
Fiir hohe Leistungen sind die Vorwartswandler als Wechselrichter deshalb
nicht geeignet. Stattdessen werden haufig Briickenschaltungen verwendet.

4.2.2 Brickenschaltung mit resonanter Schaltentlastung

Im Abschnitt 2.2.2 wurde der Aufbau von Vorschaltgerédten fiir den hoch-
frequenten Sinusbetrieb von Entladungslampen beschrieben. Die Kombi-
nation aus einer resonant schaltentlasteten Vollbriicke mit einem Serien-
parallelschwingkreis bietet folgende Vorteile:

64



4.2 Geeignete Wechselrichter

Eine Resonanzziindung des Plasmas ist moglich.

Die Leistung kann iiber die Betriebsfrequenz eingestellt werden.

Die Schaltverluste sind auch bei hohen Schaltfrequenzen (100-300
kHz) gering.

Hohe Lampenspannungen kénnen durch die Verwendung von Voll-
briicken in Verbindung mit einem HF-Transformator erzielt werden.

Es ist deshalb nahe liegend auch fiir das einstufige Vorschaltgerat nach
Abbildung 4.4 eine Vollbriickentopologie als Wechselrichter zu verwenden,
womit sich der in Abbildung 4.9 gezeigte Aufbau ergibt. Die genannten
Eigenschaften beziiglich Ziindung, Dimmung etc. sollen idealer Weise er-
halten bleiben.

Voraussetzung fiir die Reduzierung der Oberschwingungsanteile im
Netzstrom ist die Steuerbarkeit der mittleren Wirkleistung, die innerhalb
einer Schaltperiode vom Wechselrichter an die Last abgegeben wird. Die
Wechselrichter miissen unabhéingig voneinander steuerbar sein. Denn nur
eine Wirkleistung mit sin’-féormigen Verlauf und in Phase zur jeweiligen
Netzspannung t,,, fithrt zu einem sinusformigen Netzstrom i,,,.

Zwei verschiedene Methoden zur Leistungssteuerung bei resonanten
Vollbriicken sind bekannt. Bei HF-EVG wird die Frequenzabhéngigkeit der
Resonanzkreisimpedanz benutzt, um iiber die Betriebsfrequenz der Voll-
briicken die Amplitude des eingepragten Lampenstromes einzustellen. Die-
se Methode ist fiir die gekoppelten Wechselrichter nicht anwendbar, weil
sie nur einen gemeinsamen Lastkreis besitzen. Die Addition der drei Aus-
gangsspannungen upi(wy), upa(ws) und ups(ws) verschiedener Frequenz
fithrt auflerdem zu einer modulierten Sekundarspannung ug(wy,ws,ws).

Steuergr 63e Pulsweite D

Die zweite Moglichkeit zur Leistungssteuerung wird héaufig bei festfre-
quent betriebenen Gleichspannungswandlern angewendet. Die Ausgangs-
spannung der Vollbriicken wird in ihrer Pulsweite moduliert, indem die
beiden Halbbriicken phasenverschoben angesteuert werden (Abbildung 4.10).
Die Eigenschaft des spannungsfreien und damit verlustarmen Einschaltens
der Halbleiter (ZVS) bleibt trotz Pulsweitenmodulation erhalten. Aller-
dings nur innerhalb eines gewissen Leistungsbereiches, dessen Grofie von
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Abbildung 4.9: Aufbau des dreiphasigen einstufigen Vorschaltgerites mit
Vollbriicken und einem gemeinsamen Resonanzkreis
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4.2 Geeignete Wechselrichter

entscheidender Bedeutung fiir die Qualitdt des Netzstromes und fiir die
Effizienz des dreiphasigen einstufigen Schaltungskonzepts ist. Die Berech-
nung der ZVS-Eigenschaften bei Dimmung wird im Abschnitt 4.5.3 durch-
gefiihrt.

0 T/2 T

Abbildung 4.10: Ansteuermuster zur Pulsweitenmodulation einer Voll-
briicke

Steuergr 63e Phase «

Eine weitere Moglichkeit zur Steuerung der Briickenwirkleistung hat sich
durch die serielle Kopplung der drei Briickenschaltungen und dem daraus
resultierenden gemeinsamen Briickenstrom ergeben. Die Phasenlage von
Strom und Spannung am Wechselrichterausgang wird dabei nicht mehr
alleine von der Impedanz des Resonanzkeises bestimmt, sondern auch von
der Phasenlage der drei rechteckférmigen Briickenausgangsspannungen
up1, upy und wupsg zueinander. Abbildung 4.11 zeigt die Ansteuersignale
fiir die zwolf Schalter eines EVG unterteilt in drei Gruppen fiir die drei
Vollbriicken.

Die Steuersignale innerhalb der Gruppen sind identisch. Die drei Grup-
pen lassen sich aber gegeniiber einem fortlaufenden Referenzsignal der
Schaltfrequenz fg zeitlich verschieben. So erhélt man drei Steuerwinkel «,
o/ und o wobei o = QWTM Werte zwischen +7 und —7 annimmt.

Auch die Ausgangsspannungen der Briicken sind entsprechend ihrem
Steuerwinkel verschoben. Die Amplitude von up;, ups und up3 entspricht
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Abbildung 4.11: Ansteuersignale und Ausgangsspannungen beim phasen-
verschobenen Betrieb von drei Vollbriicken
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4.3 Modellierung und Simulation

der momentanen Netzspannungsamplitude und kann wahrend eines Schalt-
zyklus als konstant angesehen werden. Abbildung 4.11 zeigt auch die Span-
nung ug der Sekundérseite des Transformators, die sich aus der Summe der
Briickenspannungen berechnet. Die Spannungsform ist stufig und erreicht
eine maximale Amplitude der zweifachen Netzspannung multipliziert mit
dem Ubersetzungsverhiltnis des Transformators.

Im Abschnitt 4.4 werden geeignete Steuerfunktionen fiir die Phasen-
winkel o oder die Tastverhéltnisse D berechnet, so dass eine Netzstroment-
nahme mit geringem Oberschwingungsanteil erreicht wird. Zuvor wird im
Abschnitt 4.3 aber ein Rechenmodell fiir das dreiphasige einstufige EVG
erlautert, welches fiir unterschiedliche Steuergrofien, Steuerfunktionen und
Betriebszusténde der Entladungslampe eine Berechnung der Netzstrome
ermoglicht.

4.3 Modellierung und Simulation

Im vorigen Abschnitt wurden die Schaltungstopologie und die moglichen
Steuergroflen fiir ein dreiphasiges einstufiges EVG vorgestellt. Um eine
derartige Schaltung dimensionieren zu kénnen und um verschiedene Steu-
erfunktionen testen zu konnen, wurde ein analytisches Modell des EVG
erstellt. Der Modellansatz enthélt drei Punkte:

e Die drei Wechselrichter werden als gesteuerte Spannungsquellen mo-
delliert.

e Die Berechnung der Wechselrichter- und Resonanzkreisstrome er-
folgt im Frequenzbereich.

e Die Lampenimpedanz ist leistungsabhéngig und kann fiir den Zeit-
raum einer Schaltperiode als konstant angenommen werden.

Abbildung 4.12 zeigt die Schritte, die zur Berechnung von Ausgabe-
groffen der Simulation wie den Netzstromen, dem Oberschwingungsgehalt
oder den Wechselrichterleistungen notwendig sind und im Folgenden ge-
nauer beschrieben werden.

Die numerische Berechnung des analytischen Modells bringt gegeniiber
einer Modellierung der Schaltung auf Bauteilebene und einer Simulati-
on im Zeitbereich eine Reduzierung der Berechnungszeit um den Fak-
tor 100 mit sich. Der Hauptgrund hierfiir liegt in der geringeren An-
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Eingabe:
Steuergréfie (D oder o)

Steuerfunktion (acos, sin, ...) zB.:f, M
Modulationsgrad (M) <
Lampenkennlinie (U, (1,))
Resonanzkreis (f,, f;, Qy, «)
Netzspannung (U, Uys, Usy)

1. Be"rechnung des zeitl. Verlaufs der tR
Brickenspannungen (Up;, Up,, Ups)
l FFT
Berechnung der Strome und ||_

2. | Spannungen von Resonanzkreis und
Brucke im Frequenzbereich

Iteration des Plasmawiderstands

l IFFT

3 Iteration des Verlaufs der Schalter-
" | spannungen

4 | Prifen der ZVS-Bedingungen

Berechnung der Kenngréen
2. (Leistungen, Leistungsfaktor,
Verluste)

6. | Variation der Parameter (f, M, ...)

Ausgabe:
Netzstrom (iy,, ins, izq)

Oberschwingungsgehalt (THDI, , ;)
Brickenleistung (ppq po p3)
Brickenleistungsfaktor (Ap)
Lampenleistung (P, ), etc.

Abbildung 4.12: Ablaufdiagramm fiir die Simulation des einstufigen EVG
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4.3 Modellierung und Simulation

zahl der zu berechnenden Stiitzstellen bei der analytischen Berechnung
gegeniiber der Zeitbereichssimulation bei gleicher Simulationsbandbreite
(kleinster Stiitzstellenabstand). Hinzu kommt, dass Einschwingvorgénge
nicht beriicksichtigt werden miissen, wenn die Berechnung der linearen
Schaltungsteile im Frequenzbereich erfolgt.

Im ersten Teil der Simulation werden die drei Spannungen up; p2 p3
der Wechselrichterausgénge berechnet. Thr idealisierter zeitlicher Verlauf
ist trapezformig (s. Abbildung 4.11). Die Phasenlage der Spannungen zu-
einander entspricht den Steuerwinkeln a, o/, a”. Das Tastverhiltnis ist
durch die GroBlen D, D’ und D" gegeben. Die jeweilige Spannungsam-
plitude ist gleich der momentanen Netzspannungsamplitude w,,,(¢y). Fi-
ne Kombination der beiden Steuerfunktionen fiir die Phasenwinkel und
die Tastverhéltnisse ist zulédssig. Zu Beginn muss auch eine Annahme fiir
die Dauer der Schaltflanken tp getroffen werden. Dieser Wert wird spéter
durch Iteration verfeinert.

Netzperiode 1/fy Schaltperiode Schaltflanke tg
I 1/f 1
|U12|/\ Upy VB Up
M Punkte 10 ms N Punkte 10 ps 1us

Abbildung 4.13: Auswahl der Stiitzstellen fiir die Diskretisierung der Quel-
lenspannungen

Die Spannungen up; ps p3 werden fiir eine Schaltperiode an N Stiitz-
stellen berechnet (Abbildung 4.13). Die Anzahl N bestimmt zusammen
mit der Schaltfrequenz die Simulationsbandbreite sowie die Auflésung fiir
die Stellgrofien o und D. Anschliefend werden fiir den Verlauf einer Netz-
periode M Schaltperioden berechnet, wobei M gréfier als die Ordnung der
hochsten interessierenden Netzoberschwingung gewéhlt wird. Bei der Si-
mulation im Zeitbereich mit fester Schrittweite gilt hingegen M = f"B,
d.h. die Stiitzstellenanzahl ist durch das Verhiltnis von Netz- zu Schalt-
frequenz festgelegt und im Vergleich eine Groflenordnung grofier als not-
wendig.

Die Spannungsberechnung wird fiir alle drei Wechselrichter durchge-
fithrt, so dass eine Matrix der GroBle (3 x N x M) entsteht. Die Trans-
formatorspannung der Sekundérseite ug ist die Quellenspannung fiir den
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4 Dreiphasiges Einstufiges EVG

Resonanzkreis und ergibt sich nach Abbildung 4.14 aus der Summe der
Wechselrichterspannungen up und dem Ubersetzungsverhéltnis i des idea-
len Ubertragers.

ip 1N g

;112(®N) Ceqes (kag)

VB
on) () l Up: _x2xN
D(®y) I, Lampen-
Uys(Dy) — kennlinien
fve < l Us Ages (ko) U

h u [1xNxM] U R L
a (q)N) P2 v [2 X2 X N] - L \/
D(®y) | N

> \%L

:31(‘DN) < l N P >
VB Ups
a“(Dy) Zges (kog)
D(®y) [1 X NJ

Abbildung 4.14: Die Einfiithrung dreier Spannungsquellen mit idealisier-
tem Spannungsverlauf up(t,,,®n,o,D) macht eine Simulation der Wech-
selrichter auf Bauteilebene iiberfliissig

Im zweiten Teil der Simulation werden die Briickenstrome, die Leis-
tungen und die Impedanz der Entladungslampe berechnet. Hierzu sind
zwei Vorbedingungen zu erfiillen:

e Die Entladungslampe wird mit einem hochfrequenten Wechselstrom
betrieben, wobei die Periodenlénge kurz ist im Vergleich zur Zeit
innerhalb derer sich der Plasmawiderstand dndern kann.

e Die Amplitude des Lampenstromes ist im Verlauf einer Netzperiode
konstant.

Bei einer Betriebsfrequenz in der Groflenordnung von 100 kHz ist die erste
Bedingung erfiillt. Die Modulation des Lampenstromes mit der Netzspan-
nung ist beim einstufigen EVG von der Steuerfunktion und von der Re-
sonanzkreisimpedanz Zp abhéngig. Die nahezu konstante Leistungssum-
me der drei Wechselrichter war aber eine Voraussetzung bei der Auswahl
des Schaltungskonzeptes, so dass auch die zweite Voraussetzung in guter
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4.3 Modellierung und Simulation

Néherung erfiillt ist. Eine Ausnahme wire z.B. der Ausfall einer Netzpha-
se, der zu einer Modulation der Summenspannung ug fithrt. Fiir diesen
Spezialfall muss der Lampenwiderstand an jeder der M Stiitzstellen ei-
ner Netzperiode berechnet werden. Ansonsten kann das in [5] angegebene
Verfahren angewendet werden:

Bei gegebenem Lampenstrom kann die Lampenspannung aus einer
Kennlinie ermittelt werden. Die Lampenkennlinie ist eine Messkurve der
Brennspannung in Abhéngigkeit des eingepriagten Lampenstroms fiir ver-
schiedene vorzugebende Kiihlungsbedingungen (Umgebungstemperatur 6).

UL == f((g, ]L) bzw. UL == f(0, RL) (49)

Weil die Elemente des Resonanzkreises als linear angenommen wer-
den konnen, werden die Strom- und Spannungsverlaufe am schnellsten im
Frequenzbereich ermittelt. Die Fourierkoeffizienten ¢, ¢(k) der Summen-
spannung ug(t) erhédlt man aus einer FFT. Der Resonanzkreis kann im
Frequenzbereich in Form einer komplexen Kettenmatrix Apyg dargestellt
werden. Fiir den Serien-Parallelresonanzkreis wie er im HF-EVG Verwen-
dung findet erhélt man z.B.:

N (1 — wik*L1Cy + %) N (ijkLl + jw511<;01)

Apps(k) =
L (jwskCy) L

(4.10)

wg :  Schaltfrequenz
k:  Ordnung
Lq,Cq,C5 :  Resonanzkreiselemente

N : Windungsverhéltnis des Transformators 1:N

Mit dem Lampenwiderstand R als Parameter ergibt sich fiir die gesamte
Last (Resonanzkreis und Lampe):

1 0
Acps = Args - (1 1) (4.11)
Ry,

Die Parallel-Reihen-Matrix (Hybridmatrix) Cpg erhdlt man durch Um-
formen der Kettenmatrix.

det(A)  Ag
Ceps(Rr)= [ A4, | (mit A= Agps(Rr)) (4.12)
All All
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4 Dreiphasiges Einstufiges EVG

Aus der Definition der Hybridmatrix C' (nach [31] S.229)

[1 U1
§el) e

mit [ 2 = 0
k — ~GES ( . )
QuL( ) 0
cis(k) : Fourierkoeff. des Transformatorstromes sekundédr. Ordnung k.
¢.s(k) o Fourierkoeff. der Transformatorspannung sekundér. Ordnung k.
¢, (k) Fourierkoeff. der Lampenspannung. Ordnung k.
Cers(k) :  Hybridmatrix von Resonanzkreis mit Lampe

QuL(k) - 'Qus(k’) (4-15)

Damit ist eine zweite Bestimmungsgleichung fiir den Effektivwert der
Lampenspannung gefunden.

N/2

Up = ZQUL(k) cu(—k) = [*(RL) (4.16)

k=1

Die Gleichungen (4.9) und (4.16) stellen beide eine Beziehung zwi-
schen der Lampenspannung und dem Lampenwiderstand her. Durch Ite-
ration kann ein Lampenstrom gefunden werden, so dass beide Gleichun-
gen gleichzeitig erfiillt werden (U, = Uj). Auch der Lampenwiderstand
ist dann ermittelt. Gelingt dies nicht, kann die Entladungslampe mit den
vorgegebenen Betriebsparametern fiir das Vorschaltgerédt nicht in einem
stationdren Arbeitspunkt betrieben werden, d.h. die Lampe erlischt oder
muss wegen zu hoher Leistungseinkopplung ausgeschaltet werden.

Wenn R; bekannt ist, werden die Groflen Ig, Ip und daraus die Wirk-
leistungen P;, P,, Pj, die Scheinleistungen Si, Sy, S3 sowie die Strome
und Spannungen an den Bauelementen des Resonanzkreises im Frequenz-
bereich berechnet. Die zeitlichen Verlaufe ¢g, ¢1p u.s.w. ergeben sich durch
Riicktransformation in den Zeitbereich (IFFT).
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4.3 Modellierung und Simulation

Nachdem der stationére Betriebspunkt der Entladungslampe berech-
net wurde, kann im dritten Simulationsschritt eine zusétzliche Ite-
rationsschleife durchlaufen werden, um die urspriingliche Annahme fiir
den Wert der Flankensteilheit der Ausgangsspannungen up zu verbessern.
Die Kenntnis dieser Flanken, d.h. der Zeit tg vom Ausschaltmoment ei-
nes Transistors bis zum Erreichen der Sperrspannung ist hilfreich bei der
richtigen Wahl des Tastliickensignals. Berechnen lasst sich die Spannungs-
flanke durch Integration des Briickenstromes beginnend beim Ausschalt-
zeitpunkt .

1 tottr
up (i) = 5o /t ip dt (4.17)
p Jig

wobei: up(tr) = Umn(Py)

Weil der Verlauf des gemeinsamen Briickenstroms ip praktisch ausschlief3-
lich von der Amplitude und dem Tastverhéltnis der Briickenspannungen
bestimmt wird und kaum von der Dauer der kurzen (ca. 200 ns) Schalt-
vorgange, sind nur wenige Iterationen notwendig, um ¢z mit ausreichender
Genauigkeit zu bestimmen.

Die Briickenschaltungen des einstufigen EVG werden mit hoher Schalt-
frequenz und deshalb bevorzugt ,, weichschaltend* (ZVS) betrieben. Dies
war ein wichtiges Kriterium bei der Auswahl der Wechselrichtertopologie.
Die Eigenschaft der Briicken ein spannungsloses Einschalten zu ermdglichen
wird nicht gesteuert, sondern ergibt sich aus der Phasenlage von Spannung
und Strom am Briickenausgang. Bei einem EVG mit konstanter Zwischen-
kreisspannung éndert sich diese Phasenlage nur mit der Resonanzkreisim-
pedanz und damit mit der Schaltfrequenz. Beim dreiphasigen einstufigen
EVG ist die Steuerfunktion der Briicken ein zweiter entscheidender Faktor.
Ob fiir eine bestimmte Steuerfunktion ein verlustarmes Schalten mdoglich
ist, wird in Teil vier der Simulation berechnet.

Vier Fille miissen je nach Phasenlage von Briickenstrom ¢ p und Briicken-
spannung up unterschieden werden (s. Abbildung 4.15). Mafigeblich ist die
Abfolge der Zeitpunkte tg, tg, t;o und t.;p:

1. Der Stromnulldurchgang ¢, liegt vor dem Ausschaltzeitpunkt von
Schalter S;. Der Strom eilt der Spannung voraus, d.h. die Lastim-
pedanz ist kapazitiv. Der positive Strom versetzt die Inversdiode
von Sy in einen leitenden Zustand und das darauf folgende Ein-
schalten von S fiihrt zu einem Briickenkurzschluss. Solange bis die
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ein
S,

Abbildung 4.15: Strom- und Spannungsverlauf am Ausgang eines Wech-
selrichters beim verlustarmen Einschalten

Sperrverzogerungsladung der Diode von S5 ausgerdumt ist. Ein wie-
derholtes Auftreten dieses Schaltvorgangs fiihrt zur Zerstorung der
Schalter.

2. Der Stromnulldurchgang liegt vor dem Zeitpunkt, an dem die Aus-
gangsspannung die momentane Versorgungsspannung t,,, erreicht
oder der Einschaltzeitpunkt t.;,, liegt vor tgp: Beide Fille fiihren
zu einem harten Einschalten. Die Differenz zwischen Einschaltspan-
nung und Versorgungsspannung fithrt zu erhéhten Warmeverlusten
Eein = C,AU?. (C,: effektive Transistorparallelkapazitit, AU: Tran-
sistorspannung im Schaltmoment)

3. Der Stromnulldurchgang findet nach dem Erreichen der Versorgungs-
spannung statt und t.;, liegt zwischen tx und t;y. Die Ausgangsspan-
nung steigt nicht weiter an, weil die Inversdiode von S zu leiten
beginnt. Der Einschaltvorgang von .57 findet jetzt spannungslos und
praktisch verlustfrei statt. Das ist der gewiinschte Fall.

4. Der Einschaltzeitpunkt liegt hinter dem Stromnulldurchgang: Dann
wurde die Ausgangsspannung durch ip zumindest teilweise wieder
reduziert und es treten die gleichen Verluste wie in Fall 2. auf.
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4.3 Modellierung und Simulation

Fiir die Simulation wird zunéchst die Bedingung von Fall 1 gepriift.
Hat der Briickenstrom ¢p das richtige Vorzeichen, wird er vom Ausschalt-
moment bis zum néchsten Stromnulldurchgang integriert. Mit der Kennt-
nis der Parallelkapazitdten C), wird die maximale Schalterspannung
berechnet, die bei optimaler Tastliickenwahl erreicht werden kann.

1 tio
Umar = —— ip dt 4.18
max 2Cp/to P ( )
Diese Maximalspannung muss stets grofler sein als der Betrag der momen-
tanen Netzspannung, damit ein verlustfreies Einschalten moglich ist.

umax(q)N) > umn(q)N) fir &y =0..27 (419)

Mit dieser ZVS-Bedingung kann die Parallelkapazitdt der Transistoren,
welche nicht nur den Einschaltvorgang beeinflusst sondern vor allem zur
Reduzierung der Ausschaltverluste verwendet wird, geeignet dimensioniert
werden.

Zusammen mit der Uberpriifung der ZVS-Bedingung kann eine Abschéitz-
ung der Briickenverluste durchgefiihrt werden. Fiir den Fall, dass die ZVS
Bedingung erfiillt ist, entstehen Briickenverluste im Wesentlichen als Lei-
tendverlustleistung der Transistoren und der Inversdioden.

U tio
Pyp= ?f ipdt (4.20)
tr
Py = Rl;%” / 2 di (4.21)
tio

Pyp: Verlustleistung der MOSFET-Inversdioden
Pyr:  Leitendverlustleistung der MOSFET

Us . Vorwirtsspannung der Inversdiode bei Nennstrom
Rpson :  Leitendwiderstand Drain-Source des MOSFET

Der Briickenstrom ip, die Briickenspannung up und damit auch die
Verluste dndern sich im Verlauf der Netzperiode. Weil der Briickenstrom
aber lediglich mit 300 Hz moduliert ist und weil die Leitendverluste bei
ZVS die Gesamtverluste P, dominieren, gilt als Abschatzung:

Py > 2-1% - Rpson (4.22)
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Der fiinfte Simulationsabschnitt dient der Berechnung von Kenn-
groflen wie zum Beispiel dem Oberschwingungsgehalt des Netzstromes
oder den Transistorverlusten. Im sechsten Abschnitt ist es moglich die
Simulation wiederholt mit verschiedenen Parametersidtzen durchzufithren
um so beispielsweise eine Dimmkurve durch Variation der Betriebsfre-
quenz zu erhalten. Fiir M = 100 (entsprechend 200 ps Auflosung des
Netzstroms) und N = 200 (50 ns Auflosung des Briickenstroms) war bei
diesen Simulationen die Berechnung von drei bis vier Parametersitzen pro
Sekunde moglich.

4.4 Steuerfunktionen

Im Abschnitt 4.2.2 wurde die Topologie fiir ein einstufiges EVG vorge-
stellt. Zwei unterschiedliche Moglichkeiten zur Steuerung der Wirkleis-
tung der einzelnen Wechselrichter wurden beschrieben. Die Steuergrofien
a (Phase in der Ansteuerung der Wechselrichter) oder die Steuergrofie
D (Pulsweite der Wechselrichterspannung) sollen dazu verwendet werden
die Netzstrome zu formen und dadurch den Oberschwingungsgehalt zu
reduzieren.

Zunéchst muss untersucht werden ob die Steuergroflen als Stellgrofien
einer Netzstromregelung verwendet werden sollen oder ob eine Vorausbe-
rechnung der Steuerfunktion und anschliefend eine auf die Versorgungs-
spannung synchronisierte Ausgabe der Steuergréfien sinnvoll ist.

In Abbildung 4.16 ist der prinzipielle Aufbau eines Regelungssystems
fiir die vier Regelgréflen, die Lampenleistung P, und die drei Netzstrome
tmn, dargestellt. Die Lampenleistungsregelung mit der Betriebsfrequenz
als Stellgrofie erzeugt einen Faktor p fiir die untergeordneten Stromreg-
ler der Wechselrichter. Dieser Faktor entspricht dem virtuellen Eingangs-
widerstand der Wechselrichter, so dass bei sinusformigem Netzstrom die
Summe der Netzwirkleistungen gleich der Lampenleistung zuziiglich der
Verluste Py wird.

1
) (ufy + udy +u3,) = Pp+ Py (4.23)

Der Aufbau zeigt, dass neben der Lampenleistung auch die Netzstrome
und die Netzspannungen mit guter zeitlicher Auflosung erfasst werden
miissen, um entsprechend hohe Oberschwingungsanteile beeinflussen zu
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Mp [€
AP f I:)Lampe
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Wechselrichter 1
Wechselrichter 2

Wechselrichter 3

Abbildung 4.16: Moglicher Aufbau einer Regelung der Netzstrome und der
Lampenleistung fiir das einstufige EVG
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kénnen. Dies bringt erhebliche Kosten mit sich. Eine reine Steuerung der
Netzstrome anhand einer im Betrieb berechneten oder bereits vorausbe-
rechneten Steuerfunktion ist wesentlich giinstiger zu realisieren, da neben
der Leistungserfassung fiir die Lampe lediglich eine Synchronisation der
Steuerfunktion zur Netzphase realisiert werden muss.

Im Folgenden werden zwei Steuerfunktionen fiir die Steuergréfie «
(Phase) hergeleitet, welche eine symmetrische Netzstromentnahme mit
geringem Oberschwingungsgehalt ermdglichen. Die erste Losung wurde
dabei analytisch gefunden, die zweite Losung mit Hilfe einer numerischen
Optimierung der Netzstrome. Aus den Ergebnissen kann eine Steuerfunk-
tion fiir die Steuergrofie D (Tastverhéltnis) abgeleitet werden. Zuvor wer-
den die Eigenschaften des einstufigen EVG im ungesteuerten Betrieb un-
tersucht.

4.4.1 Konstante Steuergr 06Ren

Wird das einstufige EVG nach Abbildung 4.9 ungesteuert betrieben (D =
1, a = 0), ergibt sich ein Netzstromverlauf &hnlich dem einer Diodenbriicke
bei ohmscher Belastung (Abbildung 4.17).

Die Phasenstrome 1y, iy, i3y sind blockformig mit einem Ober-
schwingungsgehalt von etwa 30%. Die einzelnen netzseitigen Wechselrichter-
strome 712 23 31 sind nahezu konstant.

Die konstanten Leiterstrome erkldaren sich aus der (nahezu) konstan-
ten Leistung <pg >Ts’ welche auf der Sekundérseite des Transformators zur
Speisung von Resonanzkreis und Lampe zur Verfiigung steht (Abbildung
4.18). Die Modulation mit sechsfacher Netzfrequenz resultiert aus der Ad-
dition der Betrdge der Netzspannungen:

Im Gegensatz zur dreiphasigen Diodenbriicke, bei der auf der Gleich-
spannungsseite immer gerade die grofite der drei anliegenden Netzspan-
nungen zur Verfiigung steht, entspricht die Amplitude der Sekundérspan-
nung Usg der zweifachen Netzspannungsamplitude. Diese Erkenntnis fiihrt
zu einer ersten, anschaulichen Aussage iiber die maximale Lampenleistung
beim einstufigen EVG: Eine Verdoppelung der Quellenspannung des Re-

4
sin(®y + %)

2
sin(®y + g)‘ +

U/S,max(q)]\f) = UN (32'71((1)]\[)‘ +
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Abbildung 4.17: Ungesteuerter Betrieb des einstufigen EVG. Links: Lei-
terstrome und Spannungen. Rechts: Phasenstrome und Spannungen. Si-
muliert.
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Abbildung 4.18: Spannungen und Leistungen der einzelnen Wechselrich-
ter Up, Pp und der Transformator-Sekundérseite Ug, Ps bei ungesteuerten
Betrieb.
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4 Dreiphasiges Einstufiges EVG

sonanzkreises erlaubt prinzipiell den Betrieb einer Entladungslampe dop-
pelter Leistung bei gleichem Quellenstrom. Vergleicht man also das ein-
stufige EVG (drei Briicken) mit einem heute iiblichen EVG (eine Briicke),
so fithrt eine Verdreifachung des Schaltungsaufwands maximal zu einer
Verdoppelung der Ausgangsleistung. Der Gewinn jedoch liegt in der Steu-
erbarkeit der Netzstrome und damit in der Moglichkeit eine sinusférmige
Netzstromentnahme zu realisieren.

Damit aus dem bislang blockférmigen Netzstrom ein sinusférmiger
wird, muss die Wirkleistung <pp >Ts der Wechselrichter gesteuert wer-
den. Dies gelingt indem das Verhéltnis von Wirk- zu Scheinleistung am
Briickenausgang, d.h. der Briickenleistungsfaktor, gesteuert wird (Steuer-
groBe ). Oder es wird die Briickenscheinleistung iiber den Effektivwert
der Briickenspannung gesteuert (Steuergrofie D).

Die Methoden zur Analyse der Aktiven Gleichrichter kénnen fiir das
einstufige EVG nicht iibernommen werden, weil diese Methoden immer
von einem geschalteten Gleichspannungspotential ausgehen, welches beim
einstufigen EVG nicht vorliegt. Um eine geeignete Steuerfunktion herzu-
leiten wird deshalb ein Ansatz gewéhlt, der von der Summenspannung
und dem Summenstrom der Transformatorsekundérseite ausgeht.

4.4.2 acos - Steuerung

Der Ausgangspunkt zur Berechnung der Steuerfunktion fiir die Steuer-
grofle « ist die Briickenwirkleistung einer Schaltperiode <ppl~ >Ts' Die Aus-
gangsspannung der Briicke ¢ sei rechteckférmig:

(t) umn,i(@N) fiir wSt =0..7 (4 24)
up; = .
r — Ui (Pn)  flir wet = 7.2

Die Amplitude der Briickenausgangsspannung entspricht der momen-
tanen Netzamplitude und kann wegen der hohen Schaltfrequenz wahrend
eines Schaltvorgangs als konstant angenommen werden. Der ausgangssei-
tige Briickenstrom ip ist fiir alle drei Briicken gleich. Weil die Resonanz-
kreisimpedanz fiir Frequenzen oberhalb der Resonanz schnell zunimmt,
kénnen die Oberschwingungen der Briickenstrome fiir die folgende Berech-
nung vernachlassigt werden und es kann stattdessen mit der sinusférmigen

Grundschwingung (Schaltfrequenz) gerechnet werden (vgl. hierzu ip in
Abbildung 4.28):
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ipl = in = ipg = jp . Siﬂ(&)gt + Oéz') (425)

Der Phasenwinkel «; beschreibt die Verschiebung zwischen dem hoch-
frequenten, sinusférmigen Briickenstrom ¢ p; und der Grundschwingung der
zugehorigen Briickenspannung up; (Zur einfacheren Berechnung wurde der
Strom um -+a; und nicht die rechteckférmige Spannung um —ca; verscho-
ben). Mit diesen Annahmen kann der Momentanwert der Briickenleistung
in Abhéngigkeit der Netzphase berechnet werden:

1 [Ts ,
<ppi >TS = T—S . uPZ-(t) Zpi(t> dt

Is T

_ Gmn, (®y) - Ip : / sin(wgt + o) dt — / sin(wgt + a;) dt
Ty 0 s
A~ 2
= Ui (PN) - Ip - — cos(ay) (4.26)
T

Fiir einen konstanten Steuerwinkel o; wird die Momentanleistung pro-
portional zur Eingangsspannnung, was bereits ein Ergebnis der Simulation
im letzten Abschnitt war. Ziel allerdings ist ein sinusférmiger Netzstrom,
so dass die Momentanleistung am netzseitigen Briickenanschluss

<pmn,i >T = umn,i((DN) ’ fmn ’ Sin(q)N + (I)mn,z) (427)
s

wird. Da die Momentanleistungen am Ein- und Ausgang der Briicken
gleich sein miissen, wenn man von der Briickenverlustleistung einmal ab-
sieht, ergibt sich mit den Gleichungen (4.26) und (4.27) eine Bestimmungs-
gleichung fiir ay:

A~

]mn
cos(a;) = 7;7 cos(Py — g + D) (4.28)
P

«; :  Steuerwinkel der Briicke i
L., - Amplitude des Leiterstromes
Ip : Amplitude des Briickenausgangsstroms
Oy (t):  Netzphasenwinkel 0..27

. 2 4w
q)mn,i . 07 3 3
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4 Dreiphasiges Einstufiges EVG

Der Faktor vor dem Cosinus des rechten Terms wird in Anlehnung
an die Bezeichnung bei Stromrichtersteuerungen Modulationsgrad M ge-
nannt. Die Gleichung (4.28) hat nur dann reelle Losungen fiir «;, wenn M
kleiner als eins ist.

A

M= Ty (4.29)

21p
Die Phasenwinkel «; setzen sich aus zwei Komponenten zusammen.
Den Steuerwinkeln «, o’ und a” einerseits und dem Phasenwinkel ag
zwischen ug und 7g andererseits. Mit der Resonanzkreisimpedanz Z, gilt:

ap = ag—«
ay = ag—a’
a5 = ag—a”
A
ag = arctan <§EZ$> (4.30)

Steuerwinkel a.

0 pi/2 pi
Netzphase dJNi

Abbildung 4.19: Verlauf des Steuerwinkels «; iiber der Netzphase &y bei
Variation des Modulationsgrades
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Den Verlauf der Phasenwinkel «; nach Gleichung (4.28) iiber eine Netz-
halbschwingung zeigt Abbildung 4.19. Im Grenzfall M = 1 wird der Ver-
lauf dreieckférmig.

Die Simulation der Netzstrome (Abbildung 4.20) zeigt, dass die ge-
fundene Steuerfunktion geeignet ist den Oberschwingungsgehalt im Netz-
strom erheblich zu reduzieren (T"H DI = 3%). Trotz der in der Herleitung
getroffenen Vereinfachungen, z.B. beziiglich der Modulation der Summen-
spannung ug, werden die Netzstrome anndhernd sinusférmig. Die netzsei-
tigen Wechselrichterstrome 419, 293, 731 enthalten Oberschwingungsanteile
mit Vielfachen der dritten Ordnung, die sich im Netzstrom i1y, oy, i3n
aber kompensieren.

pi/3  2pi/3 pi 4pi/3  5pil3 pi/3  2pil3 pi 4pi/3  5pil3
@y @y

Abbildung 4.20: Simulation der Netzstrome fiir die acos-Steuerfunktion bei
M=0.95. Rechts: Wechselrichterstrome (THDI=12%). Links: Netzstrome
(THDI=3%)

Modulationsgrad M

Die richtige Wahl des Modulationsgrades ist entscheidend fiir die Qua-
litdt des Netzstromes. Mit Gleichung (4.29) ist zwar die Bestimmungs-
gleichung fiir M gegeben, die Netzstromamplitude und die Amplitude des
Briickenstromes sind aber keine Dimensionierungsgréofien und miissen des-
halb auf Schaltungsparameter zuriickgefiihrt werden:

Der Netzstrom ergibt sich aus der Betrachtung der Wirkleistung am

85



4 Dreiphasiges Einstufiges EVG

Netzanschluss. Sind die Stréome und Spannungen symmetrisch gilt:

A~

<p12 >TS = Umn mn Sin2 ((I)N)

<p23 >TS - Umnfmn Sin2 (q)N + 2_7T)

3
NN 4
<p31 >Ts - Umnlmn SiIlZ ((I)N + ?ﬂ-)
’ -~ .3
Z <pmn >TS = Upnnlmn - § (431)
=1

Die Lampenleistung entspricht der Netzleistung vermindert um die

Verluste.
3.

PL - <pL >TS - §Umnjmn *NEVG (432)

Die zweite zu bestimmende Grofie ist die Amplitude des Briickenstroms.
Fiir ein Ubersetzungsverhéltnis der HF-Transformatoren von eins gilt:

A~

f: US _ 2Umn
i 1 Zr(ws)| | Zr(ws)]

Der Betrag der Resonanzkreisimpedanz Zi bei der Schaltfrequenz wg ist
ein Designparameter, so dass mit den Gleichungen (4.29), (4.32) und (4.33)
der optimale Modulationsgrad fiir eine gegebene Konfiguration aus Reso-
nanzkreis und Entladungslampe berechnet werden kann:

(4.33)

T nevaPr
M = a | ZRr(ws)| - 7 (4.34)

Diese Beziehung ist vor allem hilfreich, wenn im néichsten Abschnitt die
Dimmung der Lampe untersucht wird und der Modulationsgrad an eine
verdnderliche Lastimpedanz angepasst werden muss.

4.4.3 sin - Steuerung

Ein Ergebnis der Berechnung der Steuerfunktion im letzten Abschnitt war,
dass zu den Steuerwinkeln o eine Konstante addiert werden kann, oh-
ne dadurch den Verlauf der Netzstrome zu verédndern (4.30), d.h. die fiir
den Netzstromverlauf entscheidende Grofie ist die Differenz jeweils zweier
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4.4 Steuerfunktionen

Steuerwinkel. Es muss folglich moglich sein einen der drei Steuerwinkel
konstant zu null zu wahlen und die Steuerfunktion fiir die beiden verblei-
benden Winkel zu berechnen.

Dieser Ansatz fithrt die Ermittlung einer idealen Steuerfunktion auf
ein zweidimensionales Optimierungsproblem zuriick, welches mit dem Mo-
dell aus Abschnitt 4.3 berechnet werden kann. Optimiert wird dabei die
Abweichung der drei Wechselrichterleistungen pp;(aq,9,a3) vom idealen,
sinusquadratformigen Verlauf pp; s, zum Beispiel durch Minimierung der
Fehlerquadrate.

3
2
miﬂz ((ppz‘(O,OélaOé") — pPi,soll)) — a'(Py), a"(Py) (4.35)
i1

Fiithrt man das Optimierungsverfahren fiir mehrere Punkte einer Netzpe-
riode durch, erhdlt man fiir die Winkel o ndherungsweise zwei Sinusfunk-
tionen (Abbildung 4.21) mit zweifacher Netzfrequenz und einer variablen
Amplitude, die von der Resonanzkreisgiite abhéngig ist. Dass die Sinus-
funktionen nicht fiir alle Netzphasenwinkel ein Optimum darstellen zeigt
sich bei %, 2?” etc. im Bereich der Minima von o’ und «”. Hier liefert
die Optimierung innerhalb der Optimierungsgrenzen nur ein lokales Mini-
mum.

pi/3 2pi/3 pi 4pi/3 5pi/3
Py

Abbildung 4.21: Die Berechnung der Steuerfunktionen o’ und o’ durch
Optimierung des Wirkleistungsverlaufs der Wechselrichter fithrt auf zwei
sinusformige Funktionen.
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4 Dreiphasiges Einstufiges EVG

Weil nur die Winkeldifferenzen von Bedeutung sind, kann durch eine
einfache Transformation aus den beiden Steuerfunktionen o’ und o’ ein
symmetrisches System von Steuerfunktionen a; 23 der Form

M (I)mni
o = Tﬁsin(ZCI)N + 5 :

berechnet werden. Im Ergebnis (Abbildung 4.22) unterscheidet sich die si-

) + (436)

107
10,

1A
e
g

_10,

pi/l3  2pi/l3  pi  4pi/3 5pil3 pi/l3  2pi/l3  pi  4pi/3 5pil3
clDN q:.N

Abbildung 4.22: Simulation der Netzstrome fiir die sin-Steuerfunktion bei
M=0.55. Rechts: Wechselrichterstrome (THDI=8%). Links: Netzstrome
(THDI=6%)

nusférmige Steuerfunktion von der analytisch gefundenen Lésung aus dem
Abschitt 4.4.2 nur durch die fehlende dritte Oberschwingung im Wechsel-
richtereingangsstrom 4,,, (vgl.Abbildung 4.20). Auf den Effektivwert der
Briickenstrome, welche die Verlustleistung wesentlich bestimmen, hat dies
aber keine Auswirkung.

4.4.4 sin - Steuerung bei Modulation der Pulsweite

Auch bei Verwendung der Pulsweite von up als Steuergrofle fithrt eine
sinusférmige Modulation zum gewiinschten sinusformigen Netzstrom. Al-
lerdings ist bei dieser Art der Steuerung nicht nur das Verhiltnis der
Steuergroflen sondern auch ihr Absolutwert relevant. Die Steuerfunktion
erhdlt damit die Form:

(I)mni AN
D, =M (sin(QCIDN +— -) — 1) + D (4.37)

Damit im Netzmaximum auch die maximale Spannungs-Zeit-Flache fiir
up und damit die groBtmogliche Wirkleistung zur Verfiigung steht, wird
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das maximale Tastverhiltniss D gleich eins gewihlt (Abbildung 4.23).
Kleinere Werte von D ermoglichen im Prinzip eine Lampendimmung bei
fester Betriebsfrequenz (D = M..1). Der Lampenleistungsbereich ist mit
100 — 60% des Leistungsnennwertes aber zu gering um die Dimmfunktion
alleine iiber D zu realisieren.

1,

pi/l3 2pi/3 pi  4pi/3 5pil3 pi/l3 2pi/3 pi  4pi/3 5pi/3
GJN dJN

Abbildung 4.23: Steuergrofe D (Pulsweite) und Netzstrom [y mit einem
Oberschwingungsgehalt THDI=4%

Einen zusatzlichen Freiheitsgrad stellen die Phasen der drei Wechsel-
richterspannungen up; dar. Die Spannungspulse konnen bei unterschied-
licher Pulslange z.B. zentriert oder biindig angeordnet werden. Die Un-
tersuchung des ZVS-Bereichs im néchsten Abschnitt wird zeigen, dass
eine moglichst grofle Phase zwischen den Spannungen und dem Strom
der Wechselrichter (moglichst induktiv) fiir die Steuerung sinnvoll ist, so
dass im Folgenden die Pulse rechtsbiindig, d.h. mit gleichzeitig steigender
Flanke angeordnet sind.

Fiir das dreiphasige einstufige Vorschaltgerat wurden drei verschiedene
Steuerfunktionen hergeleitet. Die Simulation hat gezeigt, dass die Steu-
erfunktionen eine Netzstromentnahme mit geringem Oberschwingungsge-
halt ermdglichen und sich {iber den Modulationsgrad M, an unterschiedli-
che Betriebszustinde des EVG anpassen lassen. Wie diese Anpassung vor-
zunehmen ist wird im folgenden Abschnitt untersucht. Es werden die zur
Dimensionierung der Schaltung notwendigen Kenngrofien fiir die Wechsel-
richter und den Resonanzkreis berechnet und es werden die Grofien zur
Beurteilung der Leistungstdhigkeit der Schaltung ermittelt.
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4.5 Der Lampenbetrieb

Die HID-Lampen stellen als nichtlineare Last besondere Anforderungen
an die Versorgungsschaltung und deren Quellenverhalten. Die Lampenim-
pedanz reicht vom Leerlauf bis zum Kurzschluss und lésst sich fiir die vier
unterschiedlichen Betriebszusténde der Lampe wie folgt charakterisieren:

e Vor der Ziindung stellt die Lampe einen Leerlauf dar. Die Ziind-
spannung, die in der Regel bei einigen Kilovolt liegt, muss fiir den
Zeitraum von bis zu einer Sekunde bereitgestellt und geregelt wer-
den. Das EVG ist in diesem Zeitintervall eine Spannungsquelle.

e In der Hochlaufphase der Lampe wird bei Hg-Hochdrucklampen das
Quecksilber mit Hilfe einer Edelgasentladung verdampft. Die Brenn-
spannung dieser Vorentladung ist im Vergleich zur Nennspannung
sehr gering (einige 10 Volt), so dass die Quelle als Stromquelle auszu-
legen ist. Der Hochlaufstrom liegt bis zu 50% iiber dem Nennstrom.

e Auch im Nennbetrieb muss der Lampenstrom durch das EVG ein-
gepragt werden, denn die Brennspannung der Lampe &dndert sich
praktisch nicht mit dem Stromeffektivwert. Die Lampen werden mit
Wechselstrom betrieben, um eine gleichméflige Elektrodenbelastung
zu gewahrleisten. Damit die Bogenentladung stabil bleibt muss der
Betriebsfrequenzbereich von einigen hundert Hertz bis zu einigen
Kilohertz vermieden werden, ansonsten kann es zu akustischen Re-
sonanzerscheinungen kommen.

e FEine wichtige Funktion des Betriebsgerites gerade bei industriellen
Anwendungen ist die Moglichkeit zur Reduzierung der Ausgangsleis-
tung, d.h. zur Dimmung der Lampe. Bei geringer Lampenleistung
allerdings beginnt das Quecksilber zu kondensieren und die Brenn-
spannung steigt sprunghaft an. Der realisierbare Dimmbereich ist
deshalb von der Fahigkeit der Quelle abhéngig auf schnelle Impe-
danzénderungen zu reagieren.

Die heute eingesetzten EVG fiir den hochfrequenten Sinusbetrieb erfiil-
len die genannten Eigenschaften mit hoher Effizienz und hoher Leistungs-
dichte. Das daraus abgeleitete dreiphasige einstufige Vorschaltgerét hat die
zusétzliche Aufgabe der Netzstromsteuerung. Wie sich dies auf die Dimen-
sionierung und die Steuerung des Gerétes in den vier Betriebszustdnden
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auswirkt, wird in diesem Abschnitt untersucht. Bei den zweistufigen Schal-
tungskonzepten zur Leistungsfaktorkorrektur sind die netzseitigen Grofien
von den lastseitigen durch den Gleichspannungszwischenkreis entkoppelt.
Bei der einstufigen Topologie dagegen sind Netz- und Lastseite eng mit-
einander verkniipft und nicht unabhéngig steuerbar.

4.5.1 Nennbetrieb

Ein geeigneter Nennbetriebspunkt fiir das einstufige EVG erfiillt idealer
Weise die folgenden Bedingungen:

e Die Lampenleistung entspricht der Nennleistung.

e Die Netzstrome sind sinusférmig.

e Die Briicken konnen spannungsfrei eingeschaltet werden (ZVS).
e Der Effektivwert der Transistorstrome wird minimal.

Eine geeignete Dimensionierung muss dariiber hinaus die Ziindung, den
Hochlauf und die Dimmung der Lampen ermdoglichen. Abbildung 4.24
zeigt ein Ersatzschaltbild des Resonanzkreises. Um dessen Berechnung zu
is - i

L

Ug Cy L
l c,| R

Abbildung 4.24: Vereinfachte Darstellung des  Serien-Parallel-
Resonanzkreises mit der Summenspannung ug der drei Wechselrichter als
Quellenspannung.

vereinfachen wird die Sekundarspannung des Transformators als Quellen-
spannung fiir den Resonanzkreis gewiihlt und das Ubersetzungsverhéltnis
des Transformators zunéchst zu eins angenommen. Die Anpassung der
Wechselrichterspannung an die Lampenspannung wurde bei den durch-
gefithrten Versuchen durch eine Variation der Netzspannungsamplitude
realisiert.
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Parameter

Wenn die drei Wechselrichterbriicken mit unterschiedlicher Phase oder
mit unterschiedlicher Pulsweite angesteuert werden, nimmt die Summen-
spannung ug einen stufenféormigen Verlauf an (s. Abbildung 4.28). Trotz
dieser nicht sinusférmigen Spannung ist es sinnvoll den Resonanzkreis mit
Kennwerten zu beschreiben, die fiir sinusférmige Gréfien definiert wurden.
Auf diese Weise wird eine von der Betriebsfrequenz und der Lampenspan-
nung unabhéngige Dimensionierung moglich. Die wichtigsten Betriebs-
und Resonanzkreisparameter sind in Tabelle 4.2 zusammengefasst. Die
Abhéngigkeiten, die beim Entwurf von zweistufigen EVG eine Rolle spie-
len, wurden in [5] ausfiihrlich behandelt und werden deshalb nur zusam-
mengefasst dargestellt:

Parameter Definition, Bez.
Nenn(schalt)frequenz fn
Parallelresonanzfrequenz Jo= 7= \/1Ll—02
Serienresonanzfrequenz f1=57= \/1Ll—01
ZVS-Resonanzfrequenz fovs = - 1L10p
Giite Q= R, %
Nenngiite Qnr = Q(fv)
bezogene Nennfrequenz Uy = %
Leerlaufspannungsverhéltnis K = g—i
Resonanzverhéltnis B = %
Modulationsgrad M

Tabelle 4.2: Designparameter fiir den Arbeitspunkt im Nennbetrieb

Es miissen drei Resonanzfrequenzen unterschieden werden. Die Par-
allelresonanz (L,C3) wird zur Ziindung benutzt und bestimmt wesent-
lich den Lampenstrom bei Variation der Betriebsfrequenz. Die Serienreso-
nanz (L,C) kann benutzt werden, um den Lampenstrom im Nennbetrieb
einzustellen und eine Dimmkurve geringerer Steigung zu realisieren. Die
dritte Resonanz (L1,C}) ist nur dann wirksam, wenn alle Transistoren
nichtleitend sind, d.h. wihrend der Tastliicke. Die Kapazitdt C, ist die
effektive Ausgangskapazitiat der Transistoren, zusammen mit der parallel
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beschalteten Entlastungskapazitét (Reduzierung der Ausschaltverluste).
Die resultierende Resonanzfrequenz f7y g ist wesentlich grofler als die Be-
triebsfrequenz und hat auf die Lampenleistung keinen Einfluss.

Die Giite des Resonanzkreises beschreibt die Belastung des Reso-
anzkreises durch den leistungsabhéngigen Lampenwiderstand. Bei klei-
ner Lampenleistung und entsprechend hohem Lampenwiderstand ist die
Giite hoch und die Resonanzcharakteristik des Kreises ist ausgeprégt. Die
hochste Giite wird bei ungeziindeter Lampe erreicht. Im Nennbetrieb ist
der Parallelresonanzkreis dagegen stark gedampft und die Giite gering.

Das Leerlaufspannungsverhiltnis x wird durch die drei Grofien
Netzspannung, Transformatoriibersetzung und Lampenspannung bestimmt.
Wenn die Ausgangsspannung des unbelasteten Transformators kleiner als
die Lampenspannung ist, muss zum Betrieb der Entladung die Reso-
nanziiberhohung des Parallelresonanzkreises ausgenutzt werden. Dies funk-
tioniert aber nur mit einer Betriebsfrequenz nahe der Parallel-Resonanz-
frequenz fjy. Eine Leistungssteuerung iiber die Betriebsfrequenz ist fiir s
kleiner eins nicht moglich.

Ein Spannungsverhéltnis x grofler eins erlaubt hingegen den Lampen-
betrieb in einem weiten Frequenzbereich iiber- und unterhalb der Paral-
lelresonanzfrequenz fy, so dass die Lampenleistung einstellbar wird. Bei
gegebener Netzspannungsamplitude und vorgegebener, meist wesentlich
hoherer Lampenbrennspannung muss das Ubersetzungsverhéltnis des Trans-
formators so grof§ gewahlt werden, dass die Leerlaufspannung gréfler als
die Lampenspannung im Nennbetrieb wird. Gleichzeitig wird s so klein
wie moglich gewihlt. Denn ein hohes Ubersetzungsverhéltnis des Trans-
formators fiithrt zu einem hohen Primé&rstrom und somit zu hohen Lei-
tendverlusten in der Wechselrichterbriicken.

Ungesteuerter Betrieb

Mit diesen Uberlegungen wird zunéichst eine Dimensionierung fiir das ein-
stufige EVG im ungesteuerten Betrieb berechnet. Die Parameter werden
dhnlich gewéhlt wie fiir ein zweistufiges EVG mit nur einem Wechselrich-
ter. Bei diesen Geréten ist die Betriebsfrequenz kleiner als die Resonanz-
frequenz fy. Dennoch ist die Phasenlage von Briickenstrom und Spannung
induktiv, denn die Giite ist mit Qny = 0.6 klein. Das Leerlaufspannungs-
verhéltnis wurde in dieser Berechnung so gewéhlt, dass fiir Lampen bis
900V Brennspannung ein Transformator mit dem Ubersetzungsverhéltnis
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eins verwendet werden kann.
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Abbildung 4.25: Kennwerte fiir den ungesteuerten Betrieb des ein-
stufigen EVG: Lampenleistung (o.l.), Oberschwingungsgehalt (o.r.),
Briickenleistungsfaktor (u.l.), Briickenwirkungsgrad (u.r.) iiber der Fre-
quenz. Parameter: Qny = 0.6, 8 = 0.05, k = 1.25, M = 0, Rpgon = 0.325,
Cp = 3nF

Die Simulation Abbildung 4.25 stellt die Lampenleistung Pr /Py bei
unterschiedlichen Betriebsfrequenzen dar. Die Nennleistung wird bei vy =
0.6 erreicht und nimmt bis zur 1.5-fachen Resonanzfrequenz stetig ab.
Der Briickenleistungsfaktor A\jyp = g—;’ bestimmt mafigeblich den effek-
tiven Briickenstrom und damit die Verlustleistung der Transistoren. Im
Nennbetrieb wird ein Leistungsfaktor von 76% erreicht. Mit zunehmender
Frequenz wird die Resonanzkreisimpedanz gréffer und der Leistungsfaktor
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geht zuriick.

Der berechnete Wirkungsgrad etay g ergibt sich als reiner Briicken-
wirkungsgrad aus den Leitendverlusten und den Diodenverlusten der Schal-
ter nach der in Abschnitt 4.3 angegebenen Berechnungsvorschrift. Er dient
lediglich dem Vergleich der hier vorgestellten EVG untereinander sowie
dem Vergleich mit HF-EVG ohne Oberschwingungskorrektur. Diese Wir-
kungsgrad des Wechselrichters héngt natiirlich von der Schaltungstopo-
logie ab, muss aber auch immer in Verbindung mit den Kosten fiir die
Halbleiterschalter und dem Kiihlungsaufwand gesehen werden.

Der ungesteuerte Betrieb der Wechselrichter bringt beziiglich des Ober-
schwingungsgehalts im Netzstrom gegeniiber der Diodenbriicke keinen Vor-
teil. In beiden Fillen betragt der THDI etwa 30% und dndert sich nicht
mit der Betriebsfrequenz.

Gesteuerter Betrieb

Wendet man im néchsten Schritt eine Steuerfunktion z.B. fiir den Pha-
senwinkel a an und belésst die Dimensionierung des Resonanzkreises wie
im vorherigen Beispiel Abbildung 4.25, ergibt sich ein neues Bild fiir die
Kennwerte des EVG. Die Lampenleistung wird im gesamten Frequenz-
bereich kleiner als im ungesteuerten Betrieb, wenn das EVG gesteuert
betrieben wird (Abbildung 4.26). Dies ist mit der Spannungssumme auf
der Sekundérseite des Transformators zu erklaren. Im ungesteuerten Be-
trieb werden die drei rechteckférmigen Wechselrichterspannungen pha-
sengleich addiert, so dass die Summenspannung auch rechteckférmig ist.
Durch die Phasenverschiebung im gesteuerten Betrieb ergibt sich aber ein
stufenférmiger Verlauf fiir die Spannungssumme. Die Spannungen wer-
den nicht nur addiert sondern teilweise subtrahiert. Bei voller Modulation
(M = 1) fithrt dies zu einer Reduzierung des Effektivwertes Ug um 11%
und dementsprechend zu einer geringeren Lampenleistung bei gleicher Be-
triebsfrequenz.

Die Phasenverschiebung der Wechselrichterspannungen hat aber eine
weitere Konsequenz. Die Bedingung fiir verlustarmes Einschalten (ZVS)
wird verletzt. In Abbildung 4.26 sind die Betriebspunkte, in denen ein
spannungsloses Einschalten der Transistoren nicht mehr moglich ist, mit
einem Kreis gekennzeichnet. Erst bei Frequenzen weit oberhalb der Par-
allelresonanz (v > 1.3) ist ein ZVS Betrieb moglich.

Die Abbildungen 4.27 und 4.28 zeigen fiir den ungesteuerten und fiir

95



4 Dreiphasiges Einstufiges EVG

\

1 9.5 , 1.5
—— Lampenleistung P/PN )/
--- THDI /! 130
c
g
‘© 120
< (=
£ S
L
®
110
15.34
0
1.5
Y
9.5 1.§
""""""""""""""""""""""" o 10.97
0.776 \‘
c 1 c
2 ! 2
2 ) 2
£ 0.5F i~0.9 =
L 1 L
2 | e
1
0257 Leistungsfaktor A \
) WR \
--. €
AR ||
0 0.8
0.5 1.5

\

Abbildung 4.26: Kennwerte fiir den Betrieb des einstufigen EVG bei einer
Auslegung entsprechend Abbildung 4.25 und acos-Steuerung. (Qn = 0.6,

3 =0.05 k=125 M=1, Rpgon = 0.325, Cp = 3nF)
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Abbildung 4.27: Bei ungesteuertem Betrieb des einstufigen EVG ist die

Phasenlage von Wechselrichterspannung und Wechselrichterstrom induk-
tiv. Ein verlustfreies Einschalten der Transistoren ist mdéglich.
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Abbildung 4.28: Wird das einstufige EVG mit gesteuerten Wech-
selrichterspannungen betrieben, gibt es Betriebspunkte in denen die
Briickenausgangsspannung up; und der zugehorige Strom ¢p in Phase
sind: Ein spannungsfreies Einschalten der Transistoren ist dann nicht mehr
moglich.

97



4 Dreiphasiges Einstufiges EVG

den gesteuerten Betrieb die Phasenlage von Wechselrichterspannung und
Wechselrichterstrom. Der Vergleich macht deutlich, dass die beiden Span-
nungsanteile up; und ups im gesteuerten Fall die Grundschwingung der
Summenspannung ug zu einer kleineren Phase hin verschieben. Auch der
Nulldurchgang des Wechselrichterstromes ig verschiebt sich zeitlich nach
vorne und féllt schlieflich mit dem Schaltzeitpunkt des ersten Wechsel-
richters, d.h. dem Vorzeichenwechsel von up; zusammen. Es steht dann
keine Drosselenergie mehr zur Verfiigung, um die Transistorkapazitéiten
vor dem Einschalten umzuladen und bei jedem Einschaltvorgang fallt ei-
ne zusitzliche Verlustenergie von 1Cpu2,, pro Transistor an.
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Abbildung 4.29: Erhohte Verlustleistung durch harte Schaltvorgédnge nahe
des Netzmaximums. Berechneter Verlauf der Transistorverluste fiir ein
kW Gerat.

Die erhohten Schaltverluste im gesteuerten Betrieb des einstufigen
EVG treten zeitlich begrenzt in der Ndhe des Netzspannungsmaximums
auf, sind dort aber um ein vielfaches hoher als die Leitendverluste. Den
Verlauf der Transistorverluste wéahrend einer Netzperiode zeigt Abbil-
dung 4.29. Zur erhohten Verlustleistung bei kapazitiven Schaltvorgéingen
kommen die Gefahr von Uberspannungen an den Schaltern und erhohte
Storspannungspegel am Netzanschluss hinzu.

Damit auch im gesteuerten Betrieb die ZVS-Bedingungen eingehal-
ten und ein verlustarmes Einschalten garantiert werden kann, muss die
Phasendifferenz zwischen Wechselrichterspannung und Strom in jedem
Betriebspunkt ausreichend grof sein. Fiir die Dimensionierung des Re-
sonanzkreises bedeutet dies, dass die Giite gegeniiber einem zweistufigen
EVG erhoht werden muss.

In Abbildung 4.30 ist die Lampenleistung und der ZVS-Bereich fiir ver-
schiedene Resonanzkreisgiiten )y berechnet worden. Fiir eine Nenngiite
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Abbildung 4.30: Dimensionierung des gesteuerten EVG. (Qn = 0.95, § =
0.01, k = 1.25, M = 0.95, Rpsen = 0.325, C'p = 3nF)
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von QQn = 0.95 wird die Nennleistung bei einer Betriebsfrequenz erreicht,
die der Resonanzfrequenz des Parallel-Schwingkreises entspricht (v = 1,
fv = fo). Fiir eine hohere Giite ist die Nennfrequenz grofier als die
Resonanzfrequenz und weil der Leistungsfaktor A\yr mit steigender Be-
triebsfrequenz abnimmt, ist der Briickenwirkungsgrad geringer. Bei einer
kleineren Nenngiite (z.B. @Qn = 0.8) sind die Briickenverluste geringer,
aber die Wechselrichterbriicken schalten nicht mehr spannungslos ein. Die
Resonanzkreisgiite ist optimal so zu wahlen, dass ein ZVS-Betrieb noch
moglich, die Betriebsfrequenz aber moglichst klein ist.

Abbildung 4.30 zeigt auch den Oberschwingungsgehalt des Netzstro-
mes THDI in Abhéngigkeit der Nenngiite und der Betriebsfrequenz. Der
Oberschwingungsgehalt besitzt ein Minimum, dessen Frequenz vom Mo-
dulationsgrad abhéngig ist. Die Qualitdt des Netzstromes wird optimal,
wenn die Betriebsfrequenz des EVG gerade gleich der Frequenz des Mini-
mums des THDI ist. Bei hoher Lampenleistung, d.h. im Nennbetrieb der
Lampe, ist die Resonanzkreisgiite klein und der Modulationsgrad muss
grofl gewahlt werden (vgl. (4.28)). Eine starke Modulation der Phasenlage
von Briickenstrom und Spannung fiihrt aber zu einer hoheren Nenngiite
bei der Dimensionierung und damit zu hoheren Verlusten in den Schaltern.
Wirkungsgrad und Oberschwingungsgehalt sind demnach konkurrierende
Entwicklungsziele.
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Abbildung 4.31: Der Briickenleistungsfaktor Ap (4.38) ist im Netzspan-
nungsmaximum hoch, in diesem Zeitraum wird der gréfite Teil der Wirk-
leistung an den Resonanzkreis iibertragen, so dass der Gesamtleistungs-
faktor Ay r trotz Modulation grofier 60% bleibt.
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Im gesteuerten Betrieb, wenn die Briickenausgangsspannungen gegen-
iiber dem Briickenstrom eine Phasenverschiebung aufweisen, éndert sich
auch der Leistungsfaktor am Ausgang der einzelnen Wechselrichter im
Laufe einer Netzperiode. Abbildung 4.31 zeigt den Verlauf von

Ap(Py) = <<];I: >>§S (4.38)
und
J— % (4.39)

Die Ansteuerung bewirkt, dass der Leistungsfaktor in den Netznulldurch-
gangen zu null wird. Damit wird auch der Netzstrom zu null. Im Netz-
spannungsmaximum ist der Leistungsfaktor mit 90% erheblich hoher als
dies bei den zweistufigen EVG mit 60% bis 70% der Fall ist. Der Gesamt-
leistungsfaktor Ay g, welcher die Verluste wesentlich bestimmt, ist trotz
der Modulation der Briickenleistungen beim gesteuerten einstufigen EVG
mit 61% also recht hoch.

Mit der vorgestellten Dimensionierung ist der Nennbetriebspunkt fest-
gelegt, welcher die vier am Anfang des Abschnitts genannten Bedingun-
gen erfiillt. Bei Nennleistung sind die Netzstrome nahezu sinusférmig. Die
Briicken kénnen spannungsfrei eingeschaltet werden und die Briickenstrome
wurden minimiert. Wie der Modulationsgrad bei der Ziindung und der
Dimmung der Lampen einzustellen ist wird im Folgenden untersucht.

4.5.2 Zindung und Hochlauf

Die Ziindung der Lampe kann beim einstufigen EVG ebenso wie beim
zweistufigen HF-EVG mit Hilfe der Parallelresonanz des Lastkreises er-
folgen. Die Betriebsfrequenz wird im Verlauf der Ziindung schrittweise
gesenkt bis zur Resonanzfrequenz. Abbildung 4.32 zeigt wie bei diesem
Vorgang die Lampenspannung zunimmt, bis die Lampe ziindet und die
Lampenspannung einbricht. Findet die Lampenziindung verzogert statt
oder bleibt sie aus, muss die Ausgangsspannung des EVG mit Hilfe einer
schnellen Spannungsregelung begrenzt werden. Das EVG wirkt in dieser
Phase als Spannungsquelle. Die Phasenlage von Strom und Spannung ist
wahrend der Ziindung induktiv (Leerlaufbetrieb), so dass ein spannungs-
loses Einschalten der Transistoren (ZVS) moglich ist.
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Abbildung 4.32: Resonanzziindung einer 4kW-Lampe mit dem einstufigen
EVG.

Eine Phasen- oder Pulsweitensteuerung der Briickenspannung ist wéhr-
end der Ziindung weder notwendig noch sinnvoll. Denn zum einen sind die
Netzstrome nahezu null, so dass die Amplituden der Oberschwingungen
klein sind. Andererseits fithrt eine Phasenverschiebung der Wechselrichter-
spannung wihrend der Ziindung zu unkontrollierbaren Uberspannungen
an den Filterkapazitdten und den Briickengleichrichtern. Die Ziindung er-
folgt deshalb ungesteuert (M = 0). Dieses Ergebnis ergibt sich auch aus
Gleichung (4.29) mit In = 0. Die zur Vertiigung stehende Ziindspannung
ist beim einstufigen EVG wegen der Serienschaltung der Transformatoren
doppelt so hoch, wie beim zweistufigen EVG.

An die Ziindphase der Lampe schliefit sich nach einer kurzen Glimm-
phase die Hochlaufphase an. Wihrend dieser Zeit erhitzt eine Edelgasent-
ladung die Lampe und verdampft das Quecksilber. Zunéchst ist die Lam-
penbrennspannung mit ca. 10% der Nennspannung klein obwohl bereits
Nennstrom in die Lampe eingepragt wird. Mit steigendem Quecksilber-
Dampfdruck nimmt auch die Brennspannung zu und es kann eine hohere
Leistung in die Quecksilberentladung eingekoppelt werden. Das EVG wird
zundchst stromgeregelt betrieben und erst beim Erreichen einer Mini-
malleistung P,,;, wird auf die Lampenleistung als Regelgréofie umgeschal-
tet. Die in der Hochlaufphase sehr kleine Resonanzkreisgiite ermoglicht
zundchst nur den ungesteuerten Betrieb. Die Transistoren kénnen aber
immer spannungslos eingeschaltet werden. Erst wenn die Leistung P,
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erreicht ist setzt die Steuerung der Netzstrome ein. Der Modulationsgrad
M berechnet sich dann wie bei der Dimmung aus Gleichung (4.34).

4.5.3 Dimmung

Die Dimmung der Entladunglampen ist eine wichtige Eigenschaft der elek-
tronischen Vorschaltgerdte und findet in industriellen Prozessen haufig
Anwendung. Die Lampe wird gedimmt indem die Betriebsfrequenz ausge-
hend von der Nennfrequenz vy = 1 erhoht wird. Abbildung 4.33 zeigt wie
der Modulationsgrad M die Lampenleistung und den Oberschwingungs-
gehalt des Netzstromes beeinflusst. Zunéchst erkennt man, dass fiir einen
Modulationsgrad kleiner eins im gesamten Frequenzbereich oberhalb der
Nennfrequenz ein spannungsloses Einschalten der Transistoren méglich ist
(Kreise markieren ZVS-Verletzungen). Dies war eine Voraussetzung bei
der Wahl des Nennbetriebspunktes im vorigen Abschnitt.

Weiterhin erkennt man, dass die Lampenleistung mit zunehmender
Modulation geringer wird. Grund hierfiir ist wie bereits erwéhnt, dass der
Effektivwert der Summenspannung ug im EVG mit zunehmendem Modu-
lationsgrad kleiner wird, weil sich die drei Wechselrichterspannungen teil-
weise subtrahieren (vgl. Abbildung 4.28). Fiir den Briickenwirkungsgrad
wirkt sich ein kleinerer Modulationsgrad also giinstig aus.

Mit zunehmender Betriebsfrequenz geht die Lampenleistung zuriick
und der Modulationsgrad muss so angepasst werden, dass der Oberschwin-
gungsgehalt minimal wird. Im Beispiel Abbildung 4.33 wiirde man bei 75%
Dimmung (P/Py = 0.75, v = 1.25) einen Modulationsgrad von M = 0.8
wéhlen. Der jeweils optimale Modulationsgrad wird fiir die Steuerung in
Form einer Tabelle hinterlegt oder im Betrieb nach Gleichung (4.34) be-
rechnet.

Im Abschnitt 4.4 wurden neben der arcuscosinus-formigen Steuerfunk-
tion auch eine numerisch berechnete, sinusférmige Funktion vorgestellt.
Abbildung 4.34 zeigt die Steuerkennlinien bei sinusféormiger Modulation
der Ansteuerwinkel a. Der Modulationsgrad nimmt auf Grund der un-
terschiedlichen Definitionen im Nennbetrieb einen Wert von M = 0.55
an. Der ZVS Bereich ist gegeniiber der Acos-Ansteuerung zu kleineren
Frequenzen hin erweitert. Der kleinste Oberschwingungsgehalt ist in der
Simulation geringfiigig hoher als im vorigen Beispiel. Bei Messungen an
einem Labormuster lag der Oberschwingungsgehalt stets um 3% bis 4%
hoher als bei einer acos-Ansteuerung.
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Abbildung 4.33: Die Anpassung des Modulationsgrades M an die Lampen-
leistung ermdoglicht einen geringen Oberschwingungsgehalt im Netzstrom
auch bei Dimmung. (Steuerfunktion: acos, @y = 0.95, 3 = 0.01, k = 1.25,
RDSon = 0.325, Cp = 3nF, VN = 1)
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Abbildung 4.34: Sinusférmige Modulation (Qx = 0.95, 8 = 0.01, k = 1.25,
Rpson = 0.325, Cp =3nF, vy = 1)

Die dritte Ansteuervariante, welche in Abschnitt 4.4 vorgeschlagen
wurde, ist die sinusférmige Modulation der Pulsweite D der Wechselrich-
terausgangsspannung. Die Dimensionierung erfolgt in gleicher Weise wie es
fiir die Steuergrofle o der Fall war. Auch hier wird eine Nennfrequenz nahe
der Resonanzfrequenz gewéahlt, um die Schalter spannungslos einschalten
zu konnen. Abbildung 4.35 zeigt allerdings, dass diese Eigenschaft bei
der Dimmung verloren geht. Bei einer Lampenleistung kleiner 50% tre-
ten ZVS Verletzungen auf, welche typisch sind fiir diese Betriebsart bei
kleinen Briickenstromen.

Eine Moglichkeit die Briicken auch bei kleinem Laststrom mit einer
Schaltentlastung zu betreiben besteht in der Verwendung von Vollbriicken,
bei denen eine Halbbriicke in ZVS und die zweite Halbbriicke in ZCS (ze-
ro current switching, Finschalten im Stromnulldurchgang) betrieben wird.
Weil fiir den ZCS Betrieb jedoch eine Synchronisation der Schaltvorgéinge
auf den Briickenstrom notwendig ist, fithrt diese Methode zu einem erheb-

lich aufwéandigeren Briickendesign, als dies beim reinen ZVS Betrieb der
Fall ist.
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Abbildung 4.35: Wird beim einstufigen EVG die Pulsweite als Steuergrofie
benutzt, treten ZVS Verletzungen (markiert mit Kreisen) nicht nur bei
geringer Resonanzkreisgiite sondern auch bei der Dimmung auf.
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4.6 Realisierung

Zur Erprobung der im Abschnitt 4.5 berechneten Parameter und Kennli-
nien wurde ein Laborgerdt nach dem Prinzip des einstufigen EVG mit drei
Wechselrichtern aufgebaut. Abbildung 4.36 zeigt den Versuchsaufbau.
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Abbildung 4.36: Ubersichtsschaltbild des einstufigen EVG.
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Leitung

4.6.1 Leistungskreis

Der netzseitige Stelltransformator wurde verwendet, um auf einfache Wei-
se das Leerlaufspannungsverhéltnis x einstellen zu koénnen. So konnten
verschiedene Dimensionierungen erprobt werden, ohne das Ubersetzungs-
verhaltnis der HF-Transformatoren (N1/N2 = 1) anpassen zu miissen.
Das netzseitige HF-Filter erfiillt vor allem die Aufgabe Gleichtaktstérungen
zu dampfen, welche durch Schalttransienten im Frequenzbereich 100 kHz
bis 10 MHz entstehen. Als Gleichrichter konnten Standard-Diodenbriicken
mit grofler Sperrverzogerungszeit aber geringer Vorwartsspannung verwen-
det werden. Ein Sperren von Stromen im Bereich der Schaltfrequenzen ist
nicht notwendig, denn die folgende Filterstufe (7- Filter dritter Ordnung)
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verhindert, dass sich die Gegentaktstrome der Wechselrichterbriicken in
Richtung Netz ausbreiten.

Als Wechselrichter wurden H-Briicken mit vier einzeln ansteuerbaren
Transistoren verwendet. Es wurden MOSFET mit einem Leitendwider-
stand von 150mf) bei 25°C, einem Nennstrom von 40A und einer Span-
nungsfestigkeit von 800V eingesetzt. Mit vier Kilowatt Nennleistung wur-
de eine Quecksilber-Mitteldruck-Lampe im unteren Leistungsbereich als
Last gewahlt. Denn beim Betrieb von Lampen hoherer Leistung steigt der
Kiihlungsaufwand der Lampenaggregate schnell iiber das fiir Laborversu-
che sinnvolle Maf§ an.

Der HF-Transformator, iiber den die Spannungen der drei Wechselrich-
terbriicken gekoppelt werden, besteht aus drei einzelnen Ferritkerntrans-
formatoren, welche sekundérseitig in Reihe geschaltet wurden. Weil die
Transformatoren vor dem Resonanzkreis angeordnet sind, muss die Span-
nungsfestigkeit der Sekundérseite nicht fiir die volle Lampenziindspannung
ausgelegt werden. Die Transformatoren mussten deshalb nicht vergossen
werden und konnten selbst hergestellt werden. Der Resonanzkreis im Ver-
suchsaufbau ist dem eines zweistufigen EVG recht dhnlich. Die Resonanz-
kreisdrosseln konnten deshalb ebenso wie die Ziind- und Trennkonden-
satoren aus Seriengerdten iibernommen werden, was im Hinblick auf die
Entwicklungskosten eines einstufigen EVG positiv zu bewerten ist. Die
Lampenzuleitung verursacht erhohte Blindstrome in den Wechselrichter-
briicken. Sie wurde fiir das Laborgerat mit zehn Metern langer als notwen-
dig gewahlt, damit ein realistischer Vergleich mit industriellen Systemen
moglich ist.

4.6.2 Leistungsmessung

Zum Versuchsaufbau gehoren auch verschiedene Messgeréte zur Leistungs-
und Effektivwertbestimmung. Die Netzleistung wurde am Eingang des
EVG, d.h. zwischen Netztransformator und Netzfilter gemessen. Hier wur-
den auch der Leistungsfaktor Ay und der Oberschwingungsgehalt THDI
der Phasenstrome bestimmt. Schwieriger gestaltete sich die Messung der
Wechselrichterleistungen am Eingang und am Ausgang der H-Briicken. Die
hochfrequenten (bis 300 kHz) und nichtsinusférmigen Strom- und Span-
nungsverldufe, machen eine Leistungsbestimmung mit iiblichen Netzleis-
tungsmessgeraten (typ. Bandbreite 400 kHz) unméglich. Die Modulation
der hochfrequenten Ausgangsspannung mit der Netzfrequenz macht an-
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4.6 Realisierung

dererseits lange Mess- und Integrationszeiten notwendig, so dass auch die
breitbandige Messung mit einem Digitaloszilloskop stark fehlerbehafte-
te Ergebnisse liefert. Eine ausreichend exakte Bestimmung der Briicken-
wirkungsgrade war deshalb nicht moéglich. Die Lampenleistung kann auf
Grund der nahezu sinusformigen Gréflen von Lampenstrom und Lam-
penspannung gut bestimmt werden. So ist die Angabe eines elektrischen
Gesamtwirkungsgrades etagpg des einstufigen EVG moglich.

4.6.3 Ansteuerung

Neben dem Aufbau der Leistungskomponenten war die Entwicklung einer
Steuereinheit die Hauptaufgabe bei der Realisierung des einstufigen EVG.
Drei wesentliche Funktionen mussten implementiert werden:

e Die Regelung der Lampenleistung.
e Die Steuerung der Netzstrome.

e Die Aufbereitung der Ansteuersignale fiir zwolf Transistoren.

Cyclone FPGA

D123 ap |3
1 H u
o LUT PLL 10kHz +<Z mn
>
s 1/2 PWM O‘1,2,3I
2 || | 100MHz M
7] u
z _ | - wo | L«
<qf) Regler u’l 50MHz :II: i
© f P -
O
CPU 1 (NIOS I, 60MHz)
CPU 2 (NIOS Il, 60MHz)
USB UART || SDRAM GPIO D/IA

Abbildung 4.37: Steuereinheit fiir ein einstufiges EVG mit zwolf Schaltern
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4 Dreiphasiges Einstufiges EVG

Abbildung 4.37 zeigt die wichtigsten Funktionsblocke der Steuerein-
heit fiir das einstufige EVG. Abgesehen von der Messwerterfassung wur-
den alle wesentlichen Steuerfunktionen mit Hilfe eines programmierbaren
Logikbausteins (FPGA) mit 12.000 Zellen implementiert. Zwei Prozesso-
ren bilden den Kern des Systems (CPU1L und CPU2). Wéhrend die CPU1
die eigentlichen Steuer- und Regelungsaufgaben realisiert, wird die CPU2
zur Kommunikation und zur Ablaufsteuerung verwendet.

Zur Regelung der Lampenleistung werden Lampenstrom und Lampen-
spannung potentialgetrennt erfasst und mit hoher Abtastrate (50MHz)
digitalisiert. Ein Hardwaremodul des FPGA multipliziert nach jeder Ab-
tastung die beiden Groflen Strom und Spannung und bildet aus dem Pro-
dukt der 12-Bit Werte einen Mittelwert variabler Lange. Sinnvoll ist eine
Mittelung iiber T = %%‘T’ = 3.33 ms, so dass die Modulation der Lam-
penleistung mit 300 Hz eliminiert wird. Der Regler berechnet dann einen
Stellwert fiir die Betriebsfrequenz und einen Wert fiir den Modulations-
grad M der Wechselrichterphasen bzw. des Tastverhéltnisses D. So kann
auch bei Dimmung ein geringer Oberschwingungsanteil im Netzstrom er-
reicht werden.

Im zweiten Verarbeitungspfad werden die Steuerfunktionen fiir die Mo-
dulation der Wechselrichter erzeugt. Zunéchst werden die Netzspannun-
gen mit einem Differenzverstéirker erfasst und anschliefend digitalisiert.
Eine digitale PLL (phase locked loop) erzeugt ein Synchronisationssignal
in Phase zur Leiterspannung u,,,. Mit derzeit 200 Werten pro Netzpe-
riode, werden dann die Stellwerte fiir die Wechselrichterphase oder das
Tastverhéltnis an ein PWM Modul ausgegeben. Die Stellwerte sind fiir
die verschiedenen Modulationsgrade und Steuerfunktionen vorausberech-
net und in Tabellen (look up tables, LUT) abgelegt.

Mit den Parametern f, a(®y) oder D(®y) werden im PWM Modul
die eigentlichen Ansteuersignale fiir die MOSFET generiert und in jeder
Schaltperiode aktualisiert. Die zeitliche Auflosung der PWM Ausgénge
betrégt dabei 10 ns.

Der zweite Teil der Steuereinheit (CPU2) dient der Kommunikation
mit einem Rechner iiber USB, der Speicherverwaltung und der Ausgabe
von Analogsignalen und Zusténden, welche zur Uberwachung des Systems
und zur Fehlersuche benutzt wurden.

110



4.7 Messung und Vergleich

4.7 Messung und Vergleich

Die folgenden Messergebnisse dokumentieren die Funktionalitéit des ein-
stufigen EVG, dessen Aufbau im letzten Abschnitt 4.6 beschrieben wurde.
Die Messergebnisse werden auch mit den Vorhersagen der Simulation ver-
glichen. Anschliefend wird das einstufige EVG in seinen Eigenschaften
mit den bislang eingesetzten zweistufigen EVG ohne Oberschwingungs-
korrektur und mit den zweistufigen System mit Aktiven Gleichrichtern
verglichen, die im Kapitel 3 untersucht wurden.

In Abbildung 4.38 sind die Ausgangsspannung einer Wechselrichter-
briicke und der Verlauf des Phasenstromes Iy wiahrend zweier Netzperi-
oden dargestellt. Die Messwerte links zeigen den ungesteuerten Betrieb
(M = 0) und rechts den gesteuerten Betrieb (M = 0.98) jeweils bei 4 kW
Lampenleistung.

ungesteuert acos, M=0.98
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Abbildung 4.38: Netzstrom (i) und Briickenausgangsspannung (up1) des
einstufigen EVG im Nennbetrieb bei 4kW Lampenleistung. Rechts: ge-
steuert, links: ungesteuert.

Die Spannung am Ausgang der Wechselrichter up ist in beiden Féllen
mit der Leiterspannung u,,, moduliert. Im Bereich des Netzspannungs-
nulldurchgangs der Leiterspannung allerdings, werden im ungesteuerten
Fall die Kondensatoren des m-Filters, welche den Zwischenkreis bilden,
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vollsténdig entladen und der Leiterstrom i,,, liickt. Im gesteuerten Fall
hingegen entsteht diese Liicke nicht, denn der Wirkanteil des Briickenstromes
wird im Netznulldurchgang durch die Phasenverschiebung der Ansteue-
rung zu null. Dies wiederum fiihrt zu dem nahezu stetigen Verlauf des
Phasenstromes 7.

Waéhrend im ungesteuerten Betrieb des dreiphasigen einstufigen EVG
der Oberschwingungsanteil des Netzstromes bei 26% liegt, wird im ge-
steuerten Betrieb bei gleicher Leistung ein Wert von 6.8% erreicht. Der
Leistungsfaktor am Netzanschluss betragt im derzeitigen Aufbau Ay =
0.99 (induktiv). Die Steuerfunktionen, welche die Steuerwinkel a erzeu-
gen, konnen beziiglich des aus der Netzspannung abgeleiteten Synchro-
nisationssignals phasenverschoben werden. Somit kénnen auch kapazitive
Leistungsfaktoren am Netzanschluss eingestellt werden. Der Oberschwin-
gungsanteil nimmt dabei jedoch schnell zu und der Stellbereich ist be-
grenzt.

4.7.1 Messung und Simulation ungesteuert

Passt man die Resonanzkreisparameter an die gemessenen Induktivitdten
und Kapagzitiaten des Versuchsaufbaus an und beriicksichtigt man zusétzlich
die Streuinduktivitdt der Transformatoren sowie die Kapazitdt der Lam-
penzuleitung, erhilt man eine gute Ubereinstimmung der Dimmkurven
(Lampenleistung in Abhéngigkeit der Betriebsfrequenz) von Simulation
und Messung. In Abbildung 4.39 ist dies fiir den ungesteuerten Fall dar-
gestellt. Der Oberschwingungsgehalt ist mit 26% etwas besser als in der
Simulation berechnet. Der Grund hierfiir ist vor allem die Netz- und Fil-
terinduktivitat, welche in der Simulation keine Beriicksichtigung fand und
Oberschwingungen héherer Ordnung mit zu hoher Amplitude vorhersagt.
Um den Schaltungswirkungsgrad etagrs bestimmen zu konnen, wur-
den Netzleistung und Lampenleistung gemessen. Dies gelingt mit guter
Genauigkeit (Fehler < 3%) und Reproduzierbarkeit. Fiir eine Lampen-
leistung von 4 kW wurde ein Gesamtwirkungsgrad von 92% bei einem
effektiven Briickenstrom Ip von 12 A gemessen. Der Anteil der Leitend-
verlustleistung ergibt sich zu Py = 3*[123RD50n = 194W = 4.86%- Py und
liegt damit nahe an der vorhergesagten Briickenverlustleistung etay g - Py
von 5% - Py. Mit steigender Betriebsfrequenz und sinkender Lampenleis-
tung geht auch der Schaltungswirkungsgrad etaggg zuriick bis auf 87%.
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Abbildung 4.39: Messung und Simulation des ungesteuerten Betriebs einer
4 kW Lampe mit dem einstufigen Vorschaltgeriit. (Steuerfunktion: unge-
steuert, Qn = 0.87, a = 0.01, Uyg = 115V, Rpgon = 0.225, Cp = 3nF,
UN = 105)
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Abbildung 4.40: Messung und Simulation des gesteuerten Betriebs einer
4 kW Lampe mit dem einstufigen Vorschaltgeriit. (Steuerfunktion: acos,
M =0.96, Qn = 0.87, a = 0.01, Uyg = 120V, Rpgon = 0.225, Cp = 3nF,
UN = 105)
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4.7.2 Messung und Simulation gesteuert

Durch die Anwendung der acos-Steuerfunktion auf die Steuerwinkel o der
Wechselrichterausgangsspannung wird mit dem einstufigen EVG im Nenn-
betrieb ein Oberschwingungsgehalt von 6.5% erreicht (s. Abbildung 4.40).
Bei Dimmung und bei gleichzeitig konstantem Modulationsgrad M steigt
der Oberschwingungsgehalt schnell an. Im Nennbetrieb stimmen gemes-
sene und berechnete Lampenleistung gut iiberein. Insgesamt verlauft die
Dimmkurve aber flacher als in der Simulation.

Der Schaltungswirkungsgrad etagpg liegt im ungesteuerten wie im ge-
steuerten Fall bei 92%. Der Leistungsriickgang, der bei der Modulation der
Phasenwinkel entsteht, wurde in dieser Messung durch eine erhohte Ver-
sorgungsspannung ausgeglichen. Die erhohte Netzspannung (120 V statt
115 V) im gesteuerten Betrieb erlaubt es die Lampenleistung zu erhohen,
ohne dabei den effektiven Briickenstrom zu erhéhen, so dass die Leitend-
verluste der Wechselrichter gleich bleiben. Das Beispiel verdeutlicht einen
allgemeinen Zusammenhang: Weil die Schaltverluste im ZVS-Betrieb we-
nig zur Gesamtverlustleistung beitragen, ist bei konstanter Verlustleistung
der Briicken die Lampenleistung proportional zur Netzspannung. Die hier
benutzte Dimensionierung erlaubt bei Versorgung mit den iiblichen 230 V'
Phasenspannung deshalb den Betrieb einer 8 kW Entladungslampe bei nur
leicht hoherer Briickenverlustleistung als bei 4 kW. Der Briickenwirkungs-
grad betrigt in der Simulation 97%. Der Gesamtwirkungsgrad bei 8 kW
wurde bei dem aufgebauten Laborgerit mit einer ohmschen Last zu 94%
bestimmt.

4.7.3 Messung Oberschwingungsgehalt

Damit auch bei Dimmung der Oberschwingungsgehalt des Netzstromes ge-
ring bleibt, muss der Modulationsgrad M der Lampenleistung angepasst
werden. Abbildung 4.41 zeigt die Messung des Oberschwingungsgehalts fiir
unterschiedliche Lampenleistungen bei Variation des Modulationsgrades.
Uber den gesamten Dimmbereich ist damit ein Oberschwingungsgehalt
unter 10% moglich. Wie sich die Oberschwingungen des Netzstromes auf
die einzelnen Ordnungen verteilen zeigt Abbildung 4.42 fiir den Nenn-
betrieb. Bereits das ungesteuerte einstufige EVG weist gegeniiber einer
Schaltung mit dreiphasiger Diodenbriicke einen reduzierten Oberschwin-
gungsgehalt auf, vor allem bei den hoheren Ordnungen. Auch die Ampli-
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Abbildung 4.41: Messung der Lampenleistung und des Oberschwingungs-
gehalts bei Dimmung fiir unterschiedliche Modulationsgrade. (Steuerfunk-
tion: acos, Qn = 0.87, a = 0.01, Uyg = 120V, Rpson = 0.225, Cp = 3nF,
fv =130kHz)
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4.7 Messung und Vergleich

tuden der 7. und 13. Ordnung sind nur noch halb so grof}. Im gesteuerten
Betrieb bleiben als grofite Oberschwingungsanteile die 5. und die 11. Ord-
nung mit einer Amplitude von 4.9% und 3.0% der Grundschwingung im
Spektrum erhalten. Eine weitere Reduzierung der Oberschwingungen er-
fordert eine Regelung der Eingangsstrome und damit einen erheblichen
schaltungstechnischen Mehraufwand. Die relativen Oberschwingungsan-
teile d&nderten sich bei Messungen mit hoherer Leistung (bis 8 kW) nicht
wesentlich. Insgesamt sind die Oberschwingungsanteile geringer, als die in
der TEC 61000-3-4 definierten Grenzwerte.
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Abbildung 4.42: Vergleich der Oberschwingungsanteile des Phasenstromes
beim EVG mit Diodenbriicke (oben), beim einstufigen EVG ungesteuert
(mitte) und beim einstufigen EVG mit Phasenmodulation der Wechsel-
richterspannung (unten).
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4.7.4 Einstufiges EVG und Diodenbrticke

EVG zweistufig einstufig einstufig
Py 4kW 4kW 8EW*
Phasenspannung U, 230V 115V 230V
Anz. H-Briicken 1 3 3
Trafo-Leistung 1 3 3
Drosseln (4kW) 1 1 1
Briickenstrom Ip 17A 12.3A 12.3A
Gesamtwirkungsgrad 95% 92% 94%
THDI 30% 6.5% 6.5%
Schalter -Er 21.9% 14.6% 15.5%
ausnutzung Fr 11.5% 7.4% 7.8%

Tabelle 4.3: Vergleichsmessungen des einstufigen mit dem zweistufigen
EVG (* Messung mit ohmscher Last)

In Tabelle 4.3 sind die wichtigsten Kenngrofien des zweistufigen EVG
mit Diodenbriicke und des dreiphasigen einstufigen EVG zusammenge-
fasst. Die Anzahl der benttigten Komponenten verdreifacht sich nahezu
bei Verwendung der einstufigen Topologie. Ausnahmen bilden das Netzfil-
ter und der Resonanzkreis, dessen Auslegung weiterhin nur von der Lam-
penleistung abhéngig ist. Zusétzliche Kosten miissen fiir die Synchroni-
sation auf die Netzspannung und den héheren Aufwand der Ansteuerung
veranschlagt werden.

Bei gleicher Versorgungsspannung ist mit der einstufigen Topologie der
Betrieb von Lampen doppelter Leistung bei vergleichbarem Wirkungsgrad
wie bei herkémmlichen EVG moglich. Gleichzeitig reduziert sich der Ober-
schwingungsgehalt im Netzstrom auf 6.5%, so dass der Betrieb von groflen
Anlagen mit Anschlussleistung von mehreren hundert Kilowatt moglich
wird.

Den Vergleich des dreiphasigen einstufigen EVG mit den zweistufi-
gen Losungen mit Aktivem Gleichrichter zeigt Abbildung 4.43. Hier sind
die Schalterausnutzungen der Serienschaltung von Aktivem Gleichrichter
und Wechselrichter sowie die Schalterausnutzung des einstufigen EVG als
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Ergebnis der Simulation aufgetragen. Zusétzlich wurde der Oberschwin-
gungsgehalt angegeben.

4.7.5 Einstufiges EVG und Matsushita-Schaltung.

Gegeniiber dem einstufigen Konzept, welches als Wechselrichter einen Vor-
wartswandler mit zwei Schaltern benutzt (Matsushita Patent 4.2.1) wurde
mit dem in dieser Arbeit entwickelten einstufigen EVG die Schalteraus-
nutzung nahezu verdoppelt. Als Schalter kénnen bei dem neuen Konzept
MOSFET eingesetzt werden, deren Spannungsfestigkeit mit 800 bis 900
V den Anforderungen eines Netzbetriebs an 400 V bis 480 V geniigt. Bei
der Topologie mit Vorwértswandlern dagegen, miissen die Schalter die
doppelte Spannungsfestigkeit haben.

Zwar wurde durch die Verwendung von H-Briicken statt eines Vorwérts-
wandlers die Anzahl aktiver Schalter von sechs auf zwolf verdoppelt, im
gleichen Mafle verdoppelte sich dadurch aber auch die Ausgangsleistung
des EVG. Erhoht hat sich damit nur der Ansteueraufwand, der notwendig
wurde, um die Steuerfunktionen und die Synchronisation auf die Netz-
spannung zu realisieren. Gegeniiber der Matsushita-Schaltung ist das vor-
gestellte einstufige Konzept aktiv gesteuert, so dass bei Dimmung auf die
verdanderte Lastimpedanz reagiert werden kann. Ein weiterer ganz wesent-
licher Vorteil liegt in der Verwendung der ZVS-Wechselrichter und der
damit verbundenen Moglichkeit hohe Schaltfrequenzen zu realisieren.

4.7.6 Einstufiges EVG und Hochsetzsteller (6 Schalter)

Die Simulation des Hochsetzstellers mit sechs Schaltern aus Kapitel 3.4
mit einer Schaltfrequenz von 50 kHz betrieben, fiithrt zu einer fiir die Halb-
leiterkosten relevanten Schalterausnutzung von Er = 4.7% (Ep = 14.8%).
Die Schalterausnutzung des einstufigen EVG liegt mit Fr = 6.7% (Ep =
13.8%) deutlich hoher. In den heute iiblichen Front End Losungen werden
die Briicken mit IGBT bei Frequnezen kleiner 10 kHz betrieben und die
Leistungsdichte ist auf Grund der Netzdrosseln vergleichsweise gering. Um
den Hochsetzsteller mit sechs Schaltern bei hohen Frequenzen betreiben zu
konnen, ist die Verwendung einer resonanten Schaltentlastung notwendig,
wie sie z.B. in [32] fiir einen Aktiven Gleichrichter vorgeschlagen wurde.
Mit vier passiven Resonanzelementen, vier Dioden und vier zusétzlichen
MOSFET (500 V - Typen) steigt der Schaltungsaufwand gegeniiber ei-
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ner hart schaltenden Topologie aber erheblich und die Schalterausnutzung
sinkt um etwa ein Prozent.

Bei einer zweistufigen Topologie mit Hochsetzsteller miissen die Hoch-
setzsteller-Drosseln, spezielle Netzfilter und die kapazitive Pufferung des
Gleichspannungszwischenkreises beriicksichtigt werden. Sie verursachen
Zusatzkosten, die beim einstufigen HF-EVG nicht anfallen. Der Vorteil des
dreiphasigen einstufigen EVG liegt darin, dass es sich aus bereits vorhan-
denen Komponenten (ZVS-Briicken, Drosseln, Transformatoren) aufbauen
lasst. Lediglich die Ansteuerung muss erweitert werden. Die Entwicklung
oder der Zukauf von verschiedenen Aktiven Gleichrichtern fiir die unter-
schiedlichen EVG Leistungen entféllt.

4.7.7 Einstufiges EVG und Vienna Rectifier

Die giinstigste Schalterausnutzung aller in dieser Arbeit untersuchten Schal-
tungstopologien, weist die Kombination eines Vienna Rectifier (Kapitel

3.3) mit einer Wechselrichter Briicke auf (ET — 8.7% gegeniiber Ep =

6.8% beim einstufigen EVG). Diese Kombination scheint vor allem fiir

Geréte ab zehn Kilowatt Anschlussleistung giinstig, wenn eine hohe Qua-

litdt der Netzstromentnahme gefordert wird.

Im Vergleich zur einstufigen Topologie, die in dieser Arbeit entwickelt
wurde, ist fiir den Vienna Rectifier ein hoher zusétzlicher Regelungsauf-
wand fiir die drei Netzstrome und die Zwischenkreisspannungen erforder-
lich. Die sechs zusétzlichen Hochsetzstellerdioden, die Hochsetzstellerdros-
seln und der in der Praxis mit Elektrolytkondensatoren bestiickte Zwi-
schenkreis reduzieren allerdings die auf Grund der hohen Schalterausnut-
zung erwartete hohe Leistungsdichte und Ausnutzung der Halbleiterkom-
ponenten.

4.7.8 Einstufiges EVG und Hochsetzsteller (1 Schalter)

Fiir eine Leistung unter 10 kW bieten sich die Kombinationen der Einschal-
ter-Hochsetzsteller mit einer Wechselrichterbriicke zum Aufbau eines EVG
an. Die Schalterausnutzungen des zweiphasigen und des dreiphasigen Hoch-
setzstellerkonzepts sind mit Er ~ 8% sehr gut. Fiir hohere Leistungen
erreichen beide Konzepte aber ihre Grenzen. Beim zweiphasigen Hoch-
setzsteller ist es die Notwendigkeit zur Zwischenspeicherung der Energie
im Netznulldurchgang. Beim dreiphasigen Hochsetzsteller im liickenden
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4.7 Messung und Vergleich

Betrieb sind es die hohen Ausschaltstrome und die Zunahme der Ober-
schwingungsanteile mit steigender Leistung, welche begrenzend beziiglich
der realisierbaren Leistung wirken.

Beim einstufigen EVG-Konzept bestehend aus drei Wechselrichtern
existiert diese Limitierung nicht. Mit einem Schaltungs-Mehraufwand von
50% kann bei gegebener Wechselrichterleistung immer ein EVG gleicher
Leistung mit Oberschwingungskorrektur aufgebaut werden.

Geht man fiir die Hochsetzsteller von einem Wirkungsgrad zwischen
95% und 97% aus und beriicksichtigt den Wirkungsgrad von 97% der mo-
mentan eingesetzten Wechselrichter, ergibt sich fiir die zweistufigen Sys-
teme ein Gesamtwirkungsgrad von 92% bis 94%. Fiir den zweiphasigen
Hochsetzsteller spricht auch der geringe Entwicklungsaufwand wegen der
Verfiigharkeit integrierter Kontroll- und Steuerbausteine.
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Abbildung 4.43: Vergleich der Schalterausnutzung der untersuchten drei-

phasigen Schaltungsvarianten
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4.7 Messung und Vergleich

Zusammenfassung: Mit dem entwickelten einstufigen EVG wird der
Oberschwingungsgehalt des Netzstromes gegeniiber den HF-EVG mit Di-
odenbriicke von 30% auf 6.5% reduziert. Der Schaltungsaufwand fiir die
Leistungselektronik erhoht sich gegeniiber den bisher eingesetzten HF-
EVG um ca. 50%. Eine Regelung mit umfangreicher Messwerterfassung
der Netzstrome war nicht notwendig. Der Wirkungsgrad ist mit 92% bis
94% geringer als bei der Verwendung ungesteuerter Diodenbriicken (bis
97% je nach Leistungsklasse), liegt aber in einem Bereich, der mit einer
zweistufigen Losung mit Aktivem Gleichrichter nicht iibertroffen wird.
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5 Analyse leitungsgebundener St 6rungen bei
HF-EVG

Ausgangspunkt fiir die Untersuchung leitungsgebundener Storungen ist
das HF-EVG wie es bereits im Abschnitt 2.2.2 beschrieben wurde. Diese
Gerite funktionieren nach dem Prinzip des hochfrequenten Sinusbetriebs
(Schaltfrequenz ca. 100 kHz) mit einer Diodenbriicke als Gleichrichter und
einer resonant schaltentlasteten Vollbriicke als Wechselrichter (Abbildung
5.1).
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> .y
c. | b, .
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r r .
$ F* 82_ L}B 84_ L’E Resonanzkreis  Lampe
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Abbildung 5.1: Prinzipschaltbild des HF-EVG.

Netz-Filter Gleichrichter ZK-Filter

290
in

Diese Schaltungstopologie bringt beziiglich der Elektromagnetischen
Vertraglichkeit einige positive Eigenschaften mit:

e Die weichen Einschaltvorgidnge der Vollbriicken verhindert die Ent-
stehung von Riickstromspitzen in den Inversdioden, welche bei hart
schaltenden Topologien das symmetrische Stérspektrum erheblich
beeinflussen [33].

e Die symmetrische Briickentopologie mit jeweils zwei gleichzeitig aus-
schaltenden MOSFET minimiert die Ausbreitung der asymmetri-
schen Storstrome in Richtung Netzanschluss. Die Ausgangsspannun-
gen der Briicken bleiben stets symmetrisch zum Erdpotential und die
Ausgangsstrome sind stets gegenphasig.
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5 Analyse leitungsgebundener Stérungen bei HF-EVG

e Der Zwischenkreis besteht aus Folienkondensatoren, so dass die pa-
rasitdren Induktivitdten und Widerstdnde gegeniiber einem Zwi-
schenkreis bestehend aus Elektrolytkondensatoren erheblich redu-
ziert ist. Symmetrische Storstrome werden dadurch bereits im Zwi-
schenkreis effektiv kurzgeschlossen. Trotz der hohen Schaltfrequenz
(80-200kHz) sind die Oberschwingungen des geschalteten Briicken-
stromes als Storursache zumeist unproblematisch.

Diese Eigenschaften fithren dazu, dass die Storspannungspegel bei den
EVG mit zunehmender Frequenz schnell abfallen (in der Dekade von 200
kHz bis 2 MHz um 40 dB), wenn man sie mit mit den typischen Spektren
von hart schaltenden Pulswechselrichtern (z.B. in [34] und [35]) vergleicht.

Die Beschaltung der bei EVG eingesetzten MOSFET mit Parallelka-
pazitdten (Cp), dient der Reduzierung der Anstiegsgeschwindigkeit der
Drain-Source-Spannung. Dies minimiert die Ausschaltverlustleistung und
gleichzeitig reduziert man mit dieser Mafinahme die asymmetrischen Stor-
spannungen (geringeres du/dt). Die zusétzlichen Parallelkapazitéiten fithren
aber immer auch zu zusétzlichen Resonanzerscheinungen. Bei Emissions-
messungen machen diese sich haufig als Stérspannungen im hohen Fre-
quenzbereich grofier 10 MHz bemerkbar. Begiinstigt wird die Ausbreitung
der Storungen oberhalb 10 MHz durch den Abfall der Einfiigungsddmpfung
der Netzfilter in diesem Bereich. Fiir die EMV-Priifung kommt erschwe-
rend hinzu, dass der Grenzwert der zuléssigen Stérspannungen von 5 MHz
bis 30 MHz um 20 dBpV fallt.

Weil diese hochfrequenten Resonanzen eine typische Eigenschaft der
EVG Topologie sind, gibt es bislang keine ausreichenden Untersuchun-
gen dariiber, welche Bauteile fiir die Resonanzen verantwortlich sind und
was die Ausbreitung dieser Storungen beeinflusst. Mit Hilfe verschiedener
Messmethoden im Zeit und im Frequenzbereich wurde deshalb versucht
einen Zusammenhang zwischen den charakteristischen Storspannungsver-
ldufen und den Stoérquellen herzustellen. Die Ergebnisse sind im néchsten
Abschnitt zusammengefasst. Die tatséchlichen Resonanzstrome, die nahe
der Schaltelemente oszillieren, kénnen nicht ohne verfialschende Eingriffe
in die Schaltung gemessen und verfolgt werden. Es bietet sich deshalb an,
mit Hilfe der Schaltungssimulation eine Analyse der Storstrome und Span-
nungen fiir die EVG durchzufiihren. Die dazu notwendige Modellierung
ist im zweiten Abschitt beschrieben. Das Ziel der Simulationen war nicht
die moglichst exakte Nachbildung der Netzstorspannung in ihrer Ampli-
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5.1 Messungen im Zeit- und Frequenzbereich

tude sondern die Analyse der Storpfade. Aus den Simulationsergebnissen
wurden deshalb stark vereinfachte Ersatzschaltbilder erstellt, welche nur
noch die storrelevanten Bauteile enthalten. Damit ist es moglich in ei-
ner praktischen Anwendung vom Storspannungsverlauf auf die beteiligten
parasitiren Bauteile zu schliefen.

5.1 Messungen im Zeit- und Frequenzbereich

Die elektromagnetischen Storungen auf Grund schneller Strom- und Span-
nungsinderungen an den Schaltelementen von EVG kénnen mit unter-
schiedlichen Messmethoden quantifiziert werden. Fiir die leitungsgebun-
denen Storspannungen verwendet man Auskoppelnetzwerke mit genorm-
ten Impedanzen, wie im Falle der Netznachbildung oder man misst die
Storstrome direkt mit Hilfe von Ubertragern. Das magnetische oder elek-
trische Nahfeld kann gemessen werden, um die Ausbreitung von Stérungen
zu verfolgen. Mit vier unterschiedlichen Messmethoden wurden die Storun-
gen eines Labor-EVG mit 5 kW Nennleistung im Frequenzbereich 150 kHz
bis 30 MHz untersucht, um Hinweise auf die Storquellen zu erhalten.

5.1.1 Spektrogramm der St oGrspannung

Die Messung der Stérspannung, welche ein Testgerét an einer Netznachbil-
dung hervorruft, wird im Allgemeinen frequenzaufgelost mit einem Mess-
empféanger oder einem Spektrumanalysator durchgefiihrt. Diese Messgeriite
zeichnen sich durch eine hohe Dynamik der Messeingdnge und fiir EMV
Messungen wichtig durch eine genormte Messbandbreite aus [36].

Verzichtet man auf die exakte Wiedergabe der Storamplituden, kann
die Spannungsmessung auch mit einem Speicheroszilloskop mit geringerer
Dynamik (zumeist 8-bit) aber mit einer fiir den interessanten Messbereich
von 9kHz bis 30MHz ausreichenden Messbandbreite erfolgen. Durch Dis-
krete Fouriertransformation (DFT) der Messdaten in den Frequenzbereich
erhdlt man aus dem zeitlichen Verlauf der Stérspannung das gewiinschte
Storspektrum [37]. Bei ausreichender Speichertiefe des Oszilloskops, kann
die Fenstergrofle der DFT klein gewihlt werden im Vergleich zur Gesamt-
messzeit. Die einzelnen Fenster ergeben dann eine zeitliche Abfolge von
Storspektren (Spektrogramm), welche im Hinblick auf die EMV-Analyse
zusétzliche Information iiber Ursache der Stérungen liefert.
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5 Analyse leitungsgebundener Stérungen bei HF-EVG

Als Testgerét fiir den Versuchsautbau (Abbildung 5.2) wurde ein HF-
EVG (Laborgerét) mit 5 kW Nennleistung gewéhlt. Mit Hilfe des Lam-
penstromes als Triggersignal wurden die Messungen fiir die drei Betriebs-
zusténde: Ziindung, Lampenhochlauf und Nennbetrieb durchgefiihrt. Die

A IV - Netznachbildung EVG Lampe
9kHz-30MHz 5 kW

|
L | &
Y

-
- T

I

Qso

Speicher-
oszilloskop

il

Trigger I

1 Rechner

8 Mio. Punkte zeitaufgeldste
250 Mio. Punkte / s FFT
max. 48dB (8 bit)

Abbildung 5.2: Versuchsaufbau zur Messung eines Spektrogramms der
Storspannungen beim Betrieb eines Elektronischen Vorschaltgerétes.

Frequenzauflosung A f, die sich mit dieser Methode erreichen 148t berech-
net sich aus der Abtastrate des Oszilloskops fg und der Anzahl der Ab-
tastpunkte in einem Fenster Ng.

[s
Af = Ne (5.1)
Fiir die durchgefithrten Messungen wurde eine Auflésung von 9 kHz
bei einer Abtastfrequenz von 250 MHz gewdhlt, so dass ein Fenster fiir
die DFT aus 27778 Messwerten bestand. Bei einer Speichertiefe Nggpg von
acht Millionen Messwerten ergibt sich daraus eine Gesamtmesszeit Tops

von 32 ms. Dies reicht aus um mehr als eine Netzperiode darzustellen.

N¢Es

fs

Ters = (5.2)
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5.1 Messungen im Zeit- und Frequenzbereich

Das Ergebniss der Messung eines EVG im Nennbetrieb zeigt Abbildung
5.3. In dieser zweidimensionalen Darstellung sind die Stéramplituden lo-
garithmisch und farblich codiert iiber der Frequenz und der Messzeit ¢
aufgetragen. Vier unterschiedliche Storungen konnen anhand des Spek-
trums unterschieden werden:

In dem mit (a.) markierten Bereich zwischen 10 und 100kHz treten
Storspannungen auf, welche sich mit einer Periode von 3.3ms wiederholen.
Diese Storungen konnen auf die Ein- und Ausschaltvorginge der Gleich-
richterdioden zuriickgefiithrt werden. (Obwohl die Dioden passive Ventile
sind, spricht man von einem Einschalt- und Ausschaltvorgang, wenn der
Diodenstrom das Vorzeichen wechselt.) Das Ausschalten der Dioden fiihrt
zu einem kurzzeitigen negativen Diodenstrom und einem anschlieSenden
schnellen Abreifien des Diodenstromes auf null Ampere ( [38] S.57). Je
nach Diodentyp fiihrt dieser Vorgang zu Storspannungen bis in den Be-
reich 1 MHz und tritt wie erwdhnt jeweils nach einem Netzphasenwinkel
von 7 auf.

Beim Einschalten steigt der Diodenstrom innerhalb von 50 bis 100us
auf seinen Endwert entsprechend der Netzstromamplitude an und schwingt
dann mit einer Frequenz, die von der Netzinduktivitdt und der Kapazitét
des Zwischenkreises bestimmt wird, aus (vgl. zeitl. Verlauf des Gleich-
richterstromes Abbildung 2.4). Im Nennbetrieb bleibt die Diode fiir einen
Netzphasenwinkel von % leitfdhig und die Schwingung klingt nur sehr lang-
sam ab. Dies fithrt zu einer kontinuierlichen Stérspannung mit einer Fre-
quenz von etwa 10 kHz, die in Abbildung 5.3 deutlich zu erkennen ist.

Die mit (b.) gekennzeichnete Storspannung tritt bei einer Frequenz
auf, die der Betriebsfrequenz des EVG-Wechselrichters entspricht (hier:
110kHz). Die Lampenstromregelung des EVG erhoht die Betriebsfrequenz
bei maximaler Spannungsamplitude im Zwischenkreis, um damit die Lam-
penleistung konstant zu halten. Die Betriebsfrequenz ist deshalb mit einer
Periode von 3.3 ms moduliert. Zudem zu erkennen ist eine Modulation der
Betriebsfrequenz mit etwa 1 kHz, welche auch von der als Zweipunktregler
ausgefiithrten Regelung des Lampenstromes her riihrt.

Die Storspannung (c.) entspricht der ersten Oberschwingung der Be-
triebsfrequenz des Wechselrichters. Oberschwingungen héherer Ordnung
sind bis etwa 5 MHz zu erkennen. Wie stark die Storspannungen der Ober-
schwingungen mit héheren Frequenzen abnehmen héngt von der Einfiig-
ungsdampfung des Zwischenkreisfilters und des Netzfiltes ab. Ohne Filter
sagt die Theorie eine Abnahme von mindestens 20 dB/Dekade voraus.
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5 Analyse leitungsgebundener Stérungen bei HF-EVG

10 .
d. Stérspannungs-
f/ MHz amplitude (dB, rel.)

0 5 10 15 20 25 30 t/ms

Abbildung 5.3: Spektrogramm der symmetrischen Netzstorspannung eines
HF-EVG. Skala ca.: 120 dBpV in rot, kleiner 70dBuV in griin.

Bei Frequenzen oberhalb 5 MHz (d.) sind verschiedene breitbandige
Storungen zu erkennen. Thre Ursache ist in den Ausschaltvorgéngen der
MOSFET selbst zu suchen und wesentlich schwieriger vorherzusagen als
die Harmonischen der Schaltfrequenz. Die Entstehung und Ausbreitung
héngt in diesem Bereich stark von den parasitiaren Eigenschaften der ver-
wendeten passiven Bauteile und des Layout ab. Diese Vorgidnge werden
im néchsten Abschitt modelliert und untersucht.

Abbildung 5.4 zeigt das Spektrogramm der symmetrischen Storspan-
nung vor und wihrend der Lampenziindung. Zunéchst treten die Har-
monischen der Schaltfrequenz auf. Die Schaltfrequenz wird stetig kleiner
und n#hert sich der Resonanzfrequenz des Parallelschwingkreises. Nach
5 ms beginnt die Ziindung der Lampe. Die Briickenstrome sind in dieser
Ziindphase nicht periodisch, weil der Lampenstrom wiederholt unterbro-
chen wird. Die MOSFET schalten hart, d.h. unter Spannung ein, was zu
den deutlichen, breitbandigen Storspannungen im gesamten Frequenzbe-
reich oberhalb 1 MHz fithrt. Nach etwa 25 ms setzt die Stromregelung ein
und die Hochlaufphase beginnt.

In der Hochlaufphase sind Lampenstrom und Briickenstrom etwa 30%
grofler als im Nennbetrieb. Entsprechend ausgeprégt stellen sich in Abbil-
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5 Analyse leitungsgebundener Stérungen bei HF-EVG

dung 5.5 die Stérspannungen der Schaltharmonischen und auch die hoch-
frequenten Storungen der Ausschaltvorgédnge dar. Weil beim Hochlauf die
Lampenspannung gering ist, wird vom Versorgungsnetz kaum Wirkleis-
tung aufgenommen und die Gleichrichterstrome sind klein und diskon-
tinuierlich. Die unregelméfiig auftretenden Gleichrichterstérungen zeigen
dies.

Die Darstellung in Form von Spektrogrammen erleichtert die Zuord-
nung zwischen Stérung und moglicher Stérquelle erheblich. Zusammenfas-
send konnen vier Storphenomene unterschieden werden:

e Eine kontinuierliche Stérspannung auf Grund der Resonanz zwischen
der Netzinduktivitat (oder der 50puH Induktivitat der Netznachbil-
dung) und der Kapazitiat des Zwischenkreises.

e Periodisch auftretende Storungen bei jedem Ausschalten der Netz-
gleichrichterdioden mit Storfrequenzen bis zu einigen hundert Kilo-
hertz.

e Schmalbandige Storungen bei der Wechselrichterfrequenz und ihren
Oberschwingungen, die auf Grund der Stromregelung mit 300 Hz
moduliert sind.

e Kontinuiertliche, breitbandige Storungen oberhalb 5 MHz, hervorge-
rufen durch die schnellen Schaltvorgénge der MOSFET und verstarkt
auf Grund von Resonanzen parasitarer Bauteile und der Leiterbah-
nen.

Die Entstehung von Storspannungen durch die Gleichrichterdioden ei-
nerseits und durch die geschalteten Briickenstrome im Frequenzbereich
bis 1 MHz andererseits sind gut untersucht und verstanden. Die bei EVG
oft ausgepréigten Storspannungen iiber 10 MHz aber sind in der Litera-
tur bislang nicht zufriedenstellend analysiert worden. Im Besonderen fiir
die resonant schaltentlasteten Vollbriickenwandler fehlt eine exakte Be-
schreibung der hochfrequenten Storquellen. Gerade diese Storungen sind
es aber, die bei der Entwicklung von EVG normalerweise nur schwer zu
beriicksichtigen sind und deshalb oft Probleme mit der Einhaltung der
EMV-Vorschriften verursachen.
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5.1 Messungen im Zeit- und Frequenzbereich

5.1.2 Stdrspannungsmessung an der Netznachbildung

Zur Messung der am Netzanschluss eines elektronischen Verbrauchers auf-
tretenden leitungsgebundenen Storungen ist fiir den Frequenzbereich von
9 kHZ bis 30 MHz die Verwendung einer definierten Netzimpedanz in
Form einer Netznachbildung vorgeschrieben (vgl. [39] DIN EN 55016). Sie
macht die Messung unabhéngig von der Impedanz des jeweiligen Versor-
gungsnetzes und erfiillt gleichzeitig folgende Anforderungen:

e Die Netznachbildung stellt einen Tiefpass fiir den Netzstrom dar und
verhindert damit die Verfédlschung der Messung durch Stérungen aus
dem Versorgungsnetz.

e Sie stellt auch einen Tiefpass fiir die Storungen dar, welche vom
Priifling ausgehen und verhindert deren Einkopplung in das Versor-
gungsnetz.

e Die Storstrome des Priiflings werden mit einem Hochpass mit einer
Grenzfrequenz von 7TkHz ausgekoppelt. Gemessen wird der Span-
nungsabfall, den die ausgekoppelten Strome an der 502 Eingangsim-
pedanz des Messempfiangers verursachen.

Abbildung 5.6 zeigt den Messaufbau mit Netznachbildung (NNB) und
den wichtigsten EVG Komponenten. Storquellen sind der Gleichrichter,
die Wechselrichterbriicke und in bestimmten Betriebszustéanden (z.B. wéhr-
end der Ziindung) auch die Entladungslampe. Einen wesentlichen Einfluss
auf die Ausbreitung der Storungen haben das Zwischenkreisfilter und das
Erdungskonzept des EVG. Das zusétzliche Netzfilter ist in allen kommer-
ziellen Gerédten vorhanden und notwendig um die EMV Vorschriften ein-
zuhalten. Fiir die Entstehung der hochfrequenten Stérungen ist es aber
nicht relevant und gerne wiirde man die Kosten fiir diese Filter einsparen.
Fiir die Messungen zur Analyse der Storquellen wurde es dashalb zunéchst
nicht beriicksichtigt.

Fiir die Storaussendung von EVG fiir den industriellen Einsatz legt
die Grundnorm fiir ISM-Gerate EN55011 [42] die Grenzwerte fest. Fiir
die leitungsgebundenen Stérungen zwischen 150 kHz und 30 MHz ist der
Quasipeakwert der unsymmetrische Stoérspannung an der Netznachbildung
mafgeblich. Entsprechend der Anwendung von EVG hoher Leistung in
industriellen Prozessen zur Materialbearbeitung wie z.B. der Aushéartung
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Zwischen- Resonanz-
Netz NNB Netzfilter Gleichr. kreisfilter Briicke kreis Lampe
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Abbildung 5.6: Messauftbau zur Bestimmung der Stérspannung am
Netzanschluss eines EVG. Netznachbildung: NDTV8160 [40], Messung:
HP8591EM EMC Analyzer [41]
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von UV-Lacken erfolgt die Einordnung in Klasse A und Gruppe 2. Fiir die
Storspannung zwischen 9 kHz und 150 kHz sind Grenzwerte in Beratung.

Die Abbildung 5.7 zeigt das Resultat einer Stérspannungsmessung des
EVG im Nennbetrieb. Das Spektrum kann in drei Bereiche unterteilt wer-
den: Zwischen 100 kHz und 2 MHz nimmt die Einhiillende mit wachsen-
der Frequenz stetig ab, insgesamt in diesem Bereich um 50 dBuV. Das
Netzfilter muss in diesem Bereich eine zusétzliche Dampfung von 10 dB
aufweisen um den Grenzwert einhalten zu konnen. Von 2 MHz bis 6 MHz
sind die Storpegel gering und die Dynamik des EMV-Analysators reicht
nicht aus um den exakten Verlauf unter 60 dBuV aufzulésen. Zwei ausge-
pragte Storungen bei 10 MHz und bei 20 MHz bestimmen das Spektrum
im oberen Frequenzbereich. Auch hier muss die Dampfung des Netzfilters
noch 6-10 dB betragen, damit eine Uberschreitung des Grenzwertes sicher
ausgeschlossen werden kann.

Der Verlauf der Einhiillenden im unteren Frequenzbereich wird h&ufig
aus der Fouriertransformierten eines Trapezsignals abgeleitet (zur Berech-
nung s. [43] S.55 und [44]). Das Trapezsignal entspricht dabei der Aus-
gangsspannung des Wechselrichters. Der zweite Faktor ist die Einfiigungs-
dédmpfung des Zwischenkreisfilters. Sie nimmt im betrachteten Beispiel
von 45 dB bei 100 kHz auf 70 dB bei 300 kHz zu. Fiir hohere Frequenzen
nimmt sie dann aber stetig ab, weil parasitare Induktivitdten zunehmend
die Impedanz der Zwischenkreiskondensatoren erhéhen. Oberhalb 1 MHz
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Abbildung 5.7: Messung der unsymmetrischen Storspannung (Peakwert)
eines bkW-EVG ohne Netzfilter.
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5 Analyse leitungsgebundener Stérungen bei HF-EVG

nimmt die Amplitude der Storquelle mit 40 dB/Dekade ab und dement-
sprechend sinkt auch die Storspannung schneller.

Die Storungen bei 10 und 20 MHz lassen sich weder mit dem Verlauf
der Transistorspannungen noch mit der Filterdampfung erklaren. Die Un-
tersuchung verschiedener Geréte hat ergeben, dass diese Stérungen bei
allen EVG auftreten und die Frequenz charakteristisch fiir die jeweils
verwendeten Wechselrichterbriicken ist. Die Stérungen sind dagegen un-
abhéngig von der Leistung der verschiedenen EVG und auch von der Be-
triebsfrequenz der Briicken, was sich im Dimmbetrieb nachweisen lief3.

120

110 i .
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Abbildung 5.8: Die Storungen oberhalb 10 MHz sind charakteristisch fiir
die Vollbriicken und breiten sich als Gegentaktstorungen aus.

Die verwendete Netznachbildung ermdéglicht neben der bereits vorge-
stellten Messung der unsymmetrischen Storspannungen auch die Messung
der symmetrischen und der asymmetrischen Stérspannungen (zum Auf-
bau der Netznachbildungen fiir die drei Storspannungsanteile sieche Abbil-
dung A.3 im Anhang). Damit lassen sich Gegentaktsignale und Gleich-
taktsignale unterscheiden, was nicht nur bei der Auswahl oder Dimensio-
nierung der Netzfilter von Vorteil ist, sondern auch Riickschliisse auf die
Storquelle und den Ausbreitungspfad zulésst.
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5.1 Messungen im Zeit- und Frequenzbereich

Die Messung Abbildung 5.8 macht deutlich, dass es sich bei den hoch-
frequenten Storungen um Gegentaktstérungen handelt, d.h. der Stérstrom-
kreis enthélt aufler der Netznachbildung die positive und die negative Ver-
sorgungsschiene des Zwischenkreises und die beiden Halbbriicken. Um den
Ausbreitungspfad zu bestimmen und die an den Resonanzen beteiligten
Bauteile zu identifizieren, wird im folgenden Abschnitt 5.2 ein Modell des
EVG erstellt, welches die Bauteileigenschaften bis 30 MHz nachbildet und
damit eine EMV Simulation erméglicht.

5.1.3 Stdrspannungsmessung am Wechselrichter

Besonders zur Analyse von leitungsgebundenen Gleichtaktstorungen ist es
von Vorteil in einer Schaltung die Knotenpunkte identifizieren zu kénnen,
welche einer besonders hohen Storspannung ausgesetzt sind. Die Gleich-
taktstrome werden zumeist durch grofle Spannungsénderung an den Kop-
pelkapazitdten zum Erdpotential verursacht. Eine Moglichkeit zur Be-
stimmung dieser Koppelpfade besteht in der Messung der elektrischen
Feldstdrken im Geréat. Fiir die Storfrequenzen unter 50 MHz sind E-Feld-
sonden aber aufwendig oder auf Grund des geringen Verschiebungsstromes
zu ungenau.

Fiir diesen unteren Frequenzbereich bietet sich eine direkte Messung
der Storspannung mit Hilfe eines Auskoppelnetzwerks an. Ein derartiges
Netzwerk muss eine hohe Dampfung im Bereich der Schaltfrequenz des
EVG besitzen (min. 60dB), um eine Uberhitzung oder die Beschidigung
des Messempfingers durch Uberspannung zu verhindern, sollte aber gleich-
zeitig die hoherfrequenten Storspannungen mit geringerer Dampfung an
den Messempfanger weiterleiten, um dessen Eingangsdynamik auszunut-
zen. Neben dem Hochpassverhalten ist eine hohe Auskoppelimpedanz wiin-
schenswert. Die Beeinflussung der Storspannungen im EVG durch die
Messsonde wird auf diese Weise gering gehalten. Einen Tastteiler mit
Hochpasscharakteristik, der fiir die Storspannungsmessungen in dieser Ar-
beit angefertigt wurde, zeigt das Schaltbild Abbildung 5.9. Mit Hilfe der
gemessenen Spannungs-Ubertragungsfunktion des Tastteilers wird das ur-
spriingliche Signal rekonstruiert. Die Storspannung kann also quantitativ
angegeben werden und ist im Gegensatz zur E-Feld Messung unabhéngig
von der metallischen Umgebung des Messpunktes.
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Abbildung 5.9: Schaltbild und Ubertragungsfunktion (U pss/Usrorr) €i-
nes Tastteilers zur Messung der hochfrequenten Storspannungen im EVG

5.1.4 H-Feld Messung im EVG

Die Messung der magnetischen Feldstédrke im Nahfeld einer leistungselek-
tronischen Schaltung gibt Aufschluss iiber die Storstrompfade im Gerét
und hilft induktive Kopplungen iiber groflere Distanzen aufzuzeigen. Die
H-Feldmessung ist im Gegensatz zur Messung des elektrischen Feldes auch
im Frequenzbereich unter 50 MHz mit einem recht einfachen Sondenauf-
bau [45] moglich. Um einen Uberblick iiber die Feldverteilung im EVG zu
gewinnen, wurde mit einem Rasterverfahren die magnetische Feldstarke
in einer Ebene iiber dem EVG erfasst. Gemessen wurde an jedem Punkt
der Ebene das Spektrum der mittleren Feldstérke fiir jeweils eine der x,y
oder z-Feldkomponenten.

Die Auswertesoftware (Abbildung 5.10) erlaubt die Darstellung des
Spektrums an einem Punkt z(,yp und gleichzeitig die Darstellung der Feld-
verteilung fiir eine Frequenz fy. In diesem Messbeispiel ist die Feldvertei-
lung fiir eine Storfrequenz von 10 MHz gezeigt. Die maximale Feldstarke
wird im Bereich der Vollbriicke bzw. der dariiberliegenden Kondensato-
ren des briickenseitigen Zwischenkreisfilters erreicht. Auch Drossel und
Transformator zeigen ein deutliches Feld bei dieser Frequenz. In der Um-
gebung der Ziindkondensatoren und am Ausgang zum Lampenanschluss
(CK) ist die gemessene Feldstéarke bereits um 20 bis 40 dB geringer als
im Maximum (dies gilt auch fiir die x und y Komponenten), was zeigt,
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5.2 Modell der hochfrequenten Stérquellen

dass die Storungen in diesem Frequenzbereich durch den Resonanzkreis
gut gedampft werden.

Stoérspektrum (H-Feld) am Punkt (x,,Yq) Feldverteilung im EVG bei f=f

EVG Komponenten: CON |

CON Ansteuerung cpP

VB Wechselrichterbriicke

GR Gleichrichter VB

L Res.- Drossel

TR Transformator

CP Zindkondensatoren @ Iﬁl
CK Kompensationskond.

Abbildung 5.10: Die frequenzaufgeloste Messung der H-Feldstérke in einer
Ebene im Nahfeld des EVG macht sichtbar, welche Komponenten beson-
ders hohe Storstrome fithren und wo die Gefahr von Feldkopplungen grof3
ist.

5.2 Modell der hochfrequenten St  orquellen

Im Folgenden wird ein Zeitbereichsmodell der EVG entworfen, welches
die Simulation der Schaltungsfunktion zusammen mit den hochfrequen-
ten Storungen ermoglicht. Das Ziel ist dabei nicht die exakte Vorhersage
der zu erwartenden Stéramplituden, sondern die Moglichkeit eine einfa-
che Nachbildung der Stérvorgénge zu entwerfen. Es sollen aus der Vielzahl
der moéglichen Storquellen und Resonanzen diejenigen identifiziert werden,
welche die Storspannungen oberhalb einem Megahertz an der Netznach-
bildung verursachen.
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5 Analyse leitungsgebundener Stérungen bei HF-EVG

5.2.1 Simulationsstrategie

Zur Modellierung von leistungselektronischen Schaltungen fiir den Fre-
quenzbereich bis 30 MHz, welcher fiir die leitungsgebundene Stéremission
relevant ist, gibt es in der Literatur eine Vielzahl von Ansétzen. Die Wahl
eines geeigneten Modellierungs- und Simulationsverfahrens héngt von der
angestrebten Genauigkeit, der Komplexitédt der Schaltung und auch von
der Schaltungstopologie ab. Eine Ubersicht der géingigen Verfahren findet
sich zum Beispiel in [46].

Fiir diese Arbeit wurde die Simulation im Zeitbereich (Simulationsum-
gebung: Ansoft Simplorer [47]) gewéahlt. Fiir eine resonant schaltentlaste-
te Topologie, wie sie bei den hier untersuchten EVG Anwendung findet,
hat die Zeitbereichssimulation den Vorteil, dass die Schaltzeitpunkte der
Inversdioden nicht vorausberechnet werden miissen. Fiir eine Simulation
im Frequenzbereich, bei der ein eigenes Modell fiir jeden Zustandsvek-
tor der Schalter und auch der Dioden implementiert wird, ergibt sich bei
den resonanten Topologien gegeniiber den hart schaltenden ein erheblicher
Mehraufwand zur Berechnung der Schaltzeitpunkte. Das Hauptargument
fiir die Frequenzbereichssimulation, die geringere Rechenzeit, spielt heute
eine geringere Rolle, weil der héhere Rechenaufwand zunehmend durch
hohere Rechenleistungen ausgeglichen wird.

Ein héufiges Problem bei der Zeitbereichssimulation ist die lange Re-
chenzeit bis zum Erreichen eines stationdren Modellzustandes und die
Konvergenz des Integrationsalgorithmus in diesem Zeitraum. In [48] wird
deshalb vorgeschlagen zunéchst eine Berechnung der Stréme und Span-
nungen des EVG im Frequenzbereich durchzufiihren und daraus einen
Satz von Anfangswerten fiir die Zeitbereichssimulation abzuleiten. Um
diese Methode zu realisieren, wurde die EVG-Simulation mit gesteuer-
ten Spannungsquellen verwendet, die bereits im Abschnitt 4.3 vorgestellt
wurde. Die Arbeit mit zwei Modellen eines im Frequenz- und eines im
Zeitbereich ist bei der Modellerstellung allerdings sehr umstéandlich.

Speziell zur Simulation der hochfrequenten Storspannungsanteile wur-
de deshalb ein zweiter Weg gewéhlt. Es wurde die Serieninduktivitat der
Netznachbildung von 50uH im Zeitbereichsmodell durch eine um den Fak-
tor 100 geringere Induktivitét ersetzt, ohne den parallelen 502 Widerstand
zu dndern. Die Eckfrequenz des Tiefpasses, den die Netznachbildung dar-
stellt, verschiebt sich dadurch um eine Dekade zu hoheren Frequenzen (von
9 kHz auf 90 kHz). Die Dampfung von der Briickenschaltung bis zum Mess-
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5.2 Modell der hochfrequenten Stérquellen

widerstand und die Auswirkung der geringeren Nachbildungsinduktivitét
zeigt Abbildung 5.11. Bereits ab 215 kHz wird der Nachbildungsfehler
kleiner 1 dB, bei héheren Frequenzen bleibt die Dampfung unverédndert.
Gleichzeitig gewinnt man eine um den Faktor 10 verkiirzte Einschwingzeit
der Netznachbildung in der Simulation, was eine erhebliche Ersparnis an
Rechenzeit und Speicherbedarf mit sich bringt.
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Abbildung 5.11: Symmetrische Ubertragungsfunktion (Verstirkung V)
vom Wechselrichter iiber das Zwischenkreisfilter zum Messwiderstand der
Netznachbildung. Die geringere Netznachbildungsinduktivitat wirkt sich

nur fiir kleine Frequenzen aus, verkiirzt aber die Simulationszeit erheb-
lich.

Der Vorteil dieser Methode ist ein Modell, in dem praktisch keine Ein-
schwingvorgénge zwischen groflen Energiespeichern (Induktivitéiten oder
Kapazititen) stattfinden, die linger als eine Schaltperiode dauern. Be-
reits mit dem zweiten Schaltvorgang wird ein nahezu stationérer Zustand
erreicht wie Abbildung 5.12 anhand der Briickenspannung und des Dros-
selstroms des Resonanzkreises zeigt. Die anschlieflende Simulation iiber
zwei Wechselrichterperioden mit einer zeitlichen Auflésung von einer Na-
nosekunde reicht aus, um die Storspannungspegel zwischen 100 kHz und
30 MHz durch eine FFT des simulierten Stérspannungsverlaufs am Mess-
widerstand zu berechnen. Zuletzt wird das Stérspektrum mit der gemes-
senen ZF-Funktion (9kHZ Bandbreite) des verwendeten EMC-Spektrum-
Analyzers gefaltet. Ein Vergleich zwischen Simulations- und Messdaten
(wie z.B. in Abbildung 5.2.3) wird damit moglich .
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Abbildung 5.12: Die Simulation iiber zwei Schaltperioden des Wechsel-
richters im Zeitbereich zeigt ein gutes Einschwingverhalten. Bereits im
zweiten Schaltvorgang sind die Briickenstréme nahezu stationéar.

5.2.2 Komponentenmodelle

Bei der Modellierung miissen neben den tatséchlich verwendeten Bautei-
len (z.B. Kondensatoren, MOSFET, Filterdrosseln etc.) die parasitiren
Bauteileigenschaften und die Eigenschaften der Verbindungsstruktur der
Bauteile untereinander nachgebildet werden. Zwei Methoden sind hierfiir
iiblich: Bei komplexeren Komponenten, wie z.B. einem Netzfilter, des-
sen innerer Aufbau nicht bekannt ist, kann ein Verhaltensmodell erstellt
werden. Dazu wird die frequenzabhéngige Dampfung des Filters messtech-
nisch erfasst und direkt als Ubertragungskennlinie in das Modell imple-
mentiert. Schaltungssimulatoren wie PSpice bieten eine Reihe parametri-
sierbarer Verhaltensmodelle (ABM - analog behavioural model) an, welche
die schnelle Implementierung eines Phasen- oder Amplitudengangs erlau-
ben.

Der zweite Weg besteht in der Einfithrung von zusétzlichen elektrischen
Grundelementen in die Schaltungstopologie, welche eine Ersatzschaltung
der parasitiren Eigenschaften bilden. Die Werte der Zusatzelemente erhélt
man aus einem Abgleich zwischen Simulation des Modells und der Mes-
sung der realen Ubertragungsfunktionen und Impedanzen. Je hoher die
Anzahl der Zusatzelemente und je besser das Wissen iiber die Struktur der
Komponenten ist, desto genauer kann die Nachbildung erfolgen. Gleichzei-
tig steigt aber auch der Aufwand zur Parametrisierung mit der Anzahl der
Ersatzbauteile, so dass es sich empfiehlt, jeweils moglichst kleine Bauteil-
gruppen nachzubllden Die Genauigkeit einer direkten Implementierung
der Ubertragungsfunktion wird nicht erreicht. Der wesentliche Vorteil be-
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5.2 Modell der hochfrequenten Stérquellen

steht aber in der Moglichkeit, einzelne Ersatzelemente zu variieren und
die Auswirkung (z.B. der Koppelkapazitéit eines Transformators auf das
Storspektrum) gezielt zu beobachten.

Die Ersatzschaltungen der Grundelemente leistungselektronischer Schal-
tungen (Widerstédnde, Folienkondensatoren, Elektrolytkondensatoren, Fil-
terdrosseln etc.) sind bekannt und bestehen zumeist aus zwei bis fiinf Er-
satzelementen [49]. Als Beispiel zeigt Abbildung 5.13 die Impedanzmes-
sung der briickenseitigen Kondensatoren des Zwischenkreisfilters.
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Abbildung 5.13: Bestimmung der parasitdren Schaltungselemente durch
Abgleich zwischen Impedanzmessung (HP4294A [50] ) und Simulation am
Beispiel der Zwischenkreiskondensatoren C' .

Die Parallelschaltung von zehn Folienkondensatoren kann in diesem
Beispiel durch die Serienschaltung der Kapazitit Czx mit einer Indukti-
vitdt Lk angendhert werden. Die Werte dieser Ersatzelemente ergeben
sich aus den Steigungen des Impedanzverlaufs unterhalb und oberhalb der
Eigenresonanz des Kondensators bei 600 kHz und der Serienwiderstand
Rspr im Modell wird anhand der Dampfung in der Resonanz bestimmt.
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5 Analyse leitungsgebundener Stérungen bei HF-EVG

Weil die Messung direkt am Zwischenkreisfilter durchgefiihrt wurde, zeigt
sich im Impedanzverlauf auch die Filterresonanz bei 10 kHz.

Neben den parasitaren Eigenschaften der Bauteile miissen die Impe-
danzen der Verbindungsstruktur modelliert werden. Dies sind im wesent-
lichen die Induktivitdten der Leiterbahnen und der Kabel im EVG. Die
kapazitiven Anteile der verteilten Leitungsimpedanzen sind zu klein um
sich im Frequenzbereich unter 30 MHz auszuwirken. Die Layoutindukti-
vitdten wurden abschnittsweise gemessen, indem die Leiterbahnen einer
Platine an verschiedenen Knotenpunkten aufgetrennt wurden.

Als Schaltermodell wurde das dynamische (Level 1) NMOS-Modell des
Simplorer benutzt. Die zugrundeliegenden Halbleitergleichungen beriick-
sichtigen die Nichtlinearitdt der MOSFET-Kapazitaten Cps und Cpg.
Ergénzt wurde das Modell durch die gemessenen Layoutinduktivitédten
der Transistoranschliisse und durch die Koppelkapazitiat des MOSFET
zum Kiihlkérper Cg k. Auch die Gateansteuerung ist Teil des Modells.

Name Wert Beschreibung

V PO 3V Abschniir-Spannung

KO 14.1 A/V? Transistor-Konstante

Rp 0.355 Q2 Drain-Widerstand

Rg 19.8 mf) Source-Widerstand

Ra 12.5Q Gate-Widerstand

Cas 2.46nF  Gate-Source-Kapazitit (bei OV)

Cep 1.73nF  Gate-Drain-Kapazitat (bei 0V)
Vbrrrep 0.7V Diffusionsspannung Drain-Gate-Kap.
apa 0.68 Exponent des Cpg Verlaufs

MOpwp 1.5 Idealitatsfaktor der Freilaufdiode
ISATOpwp 49.8nA Sattigungssperrstrom der Freilaufdiode
RBOrwp 45.8 mS2?  Bahnwiderstand der Freilaufdiode

L source 7.5nH Source-Induktivitat

Tabelle 5.1: MOSFET-Modellparameter (soweit abweichend vom Stan-
dardwert)

Der Vorteil der Verwendung der komplexeren Halbleitermodelle ge-
geniiber einer Modellierung der MOSFET mit Hilfe gesteuerter Quellen
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5.2 Modell der hochfrequenten Stérquellen

(Verhaltensmodelle) besteht in der Verfiigharkeit von Modellparametern
fiir eine grofle Anzahl von Halbleiterschaltern verschiedener Hersteller. Die
Parameter, fiir die nicht die Standardwerte verwendet wurden, sind in Ta-
belle 5.1 zusammengefasst.

Aus den einzelnen Modellen der passiven Komponenten, der Leitungen
und der Halbleiter wurde ein Gesamtmodell des EVG vom Netzanschluss
bis zum Briickenausgang erstellt (s. Anhang Abbildung A.2). Der Einfluss
des Resonanzkreises und der Entladungslampe auf die Entstehung und
Ausbreitung der Storstréme in Richtung Netznachbildung ist gering. Fiir
die Storstrome, die sich in Richtung Lampe ausbreiten, wirkt der Reso-
nanzkreis als Tiefpass mit einer Eingangsimpedanz grofler 1 k€2 im Bereich
der hochfrequenten Storungen bis 30 MHz. Als parasitédres Element wurde
lediglich die Koppelkapazitét zwischen den beiden Briickenausgéngen bei
angeschlossener Drossel beriicksichtigt. Im Folgenden werden die Simula-
tionsergebnisse vorgestellt.

5.2.3 Simulation der unsymmetrischen St  6érspannungen

Die Zeitbereichssimulation des erstellten Modells liefert eine gute Uberein-
stimmung der berechneten Storspannungen mit den an der Netznachbil-
dung gemessenen Werten (Abbildung 5.14).

e Die grofiten Abweichungen von 10 dB zwischen gemessenem und
simuliertem Storpegel zeigen sich bei den ersten beiden Oberschwin-
gungen der Schaltfrequenz. Dies ist auf die kleinere Netznachbild-
ungsimpedanz in der Simulation zuriickzufithren (vgl. 5.2.1). Die ex-
akte Vorausberechnung der Amplitude der Schaltharmonischen im
unteren Frequenzbereich war nicht das primére Ziel der Modellie-
rung.

e Wihrend die Simulation mit einer festen Schaltfrequenz durchgefiihrt
wurde, ist die Schaltfrequenz im EVG auf Grund der Regelung zeit-
lich moduliert (vgl. 5.1.1) und das Spektum deshalb kontinuierlich.
Einzelne Oberschwingungen sind nur im simulierten aber nicht im
gemessenen Spektrum der Stérspannung zu erkennen.

e Die beiden Resonanzen bei 10 MHz und bei 20 MHz sind sowohl in
ihrer Amplitude, als auch in ihrer Frequenz sehr genau nachgebildet
(Abweichung bei 10 MHz: Afpeor = 1 M Hz und AV,eqr = 3.3dB).
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5 Analyse leitungsgebundener Storungen bei HF-EVG

e Storspannungen mit einem Pegel kleiner 60 dBuV liegen in dieser
Messung ausserhalb des Auflosungsbereichs des Spektrumanalysa-
tors.

Mit Hilfe des komplexen EVG-Modells fiir die Zeitbereichssimulation
wird in den néchsten beiden Abschnitten eine Ersatzschaltung fiir die sym-
metrischen und eine fiir die asymmetrischen Stérungen abgeleitet. Beide
enthalten nur die Bauteile, die fiir die Entstehung der Resonanzen wesent-

lich sind.
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Abbildung 5.14: Vergleich von Messung und Simulation der unsymmetri-
schen Storspannungen

5.2.4 Ersatzschaltung der asymmetrische St  6rungen

Bei den aktiven Gleichrichtern mit einem oder mit zwei Schaltelementen
und auch bei den Pulswechselrichtern wird die Storspannung am Netzan-
schluss meistens von den Gleichtaktstérungen dominiert. Die Ursache fiir
diese asymmetrischen Storstrome sind schnelle Potentialdnderungen in-
nerhalb der Schaltung, die einen Strom durch die Koppelkapazitéiten zur
Erde verursachen.
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5.2 Modell der hochfrequenten Stérquellen

Bei den HF-EVG mit Vollbriickenwandlern treten die grofiten Span-
nungsidnderungen an den beiden Mittelpunkten der Briicken auf, denn hier
wechselt mit jedem Schaltvorgang das Potential von der positiven auf die
negative Versorgungsspannung. Unter der Annahme, dass die Briicken-
ausgangsspannung innnerhalb der Umschaltzeit ¢, linear ansteigt und ab-
fallt, erzeugt der trapezférmige Spannungsverlauf am Briickenmittelpunkt
in der Koppelkapazitit C'x einen Pulsstrom ¢p mit konstanter Amplitude
und mit der Léange t,.

Der idealisierte Verlauf des Pulsstromes im Zeit- und im Frequenzbe-
reich ist in Abbildung 5.15 oben dargestellt. Die Messung der Storspannung
gegeniiber Erdpotential am Briickenmittelpunkt mit einem Hochpass-Tast-
teilers, wie er in 5.1.3 beschrieben wurde, ergibt ein ganz dhnliches Bild
fiir das Spannungsspektrum (Abbildung 5.15 unten).

Ein Unterschied zeigt sich jedoch bei der Betrachtung der Stérung
bei 10 MHz. Sie tritt in der transformierten Impulsfolge nicht auf, wird
aber durch die Simulation der Gesamtschaltung, welche alle parasitiaren
Elemente und auch die symmetrischen Storanteile enthélt, richtig nachge-
bildet. Dies ldsst den Schluss zu, dass die Ursache dieser Stérung in einer
Resonanz der parasitaren Bauteile zu suchen ist. Der tatséchliche Storpfad
wird bei der Betrachtung der symmetrischen Storungen in Abschnitt 5.2.5
beschrieben.

Die Ausbreitung des Gleichtaktstromes wird anhand des vereinfach-
ten Ersatzschaltbilds Abbildung 5.16 deutlich. Die Spannungsédnderung
betragt fiir die mit (); und )9 bezeichneten Quellen 2500%. Die Koppel-
kapazitiat C'x fasst die Kapazitdt der Transistoren zum Kiihlkérper, die
Kapazitat der flachigen Ansteuerinseln und die Kapazitéat der Drossel zum
Kiihlkorper und zum Gehéuse zusammen.

Wird die Wechselrichterbriicke mit rechteckférmiger Ausgangsspan-
nung betrieben, schalten die diagonal gegeniiberliegenden Transistoren
gleichzeitig und die beiden Quellen )7 und ()5 haben stets entgegengesetz-
te Vorzeichen. Der Storstrom schliefit sich vollstdndig in der Masche ()1,
Zps, QQa, Zpy und tragt nicht zu einem Spannungsabfall an der Impedanz
der Netznachbildung bei. Tatsédchlich tritt im oberen Frequenzbereich ei-
ne asymmetrische Komponente nicht auf (s. Abbildung 5.8), dies bestétigt
die Messung. Voraussetzung fiir die Kompensation der Storstrome der bei-
den Briickenzweige ist allerdings die Gleichzeitigkeit der Schaltvorgéinge.
Bereits ein zeitlicher Unterschied im Ansteuersignal der Halbbriicken von
20 ns fiihrt zu einem erheblichen Anstieg der Gleichtaktkomponente an

147



5 Analyse leitungsgebundener Storungen bei HF-EVG

100.001
90.00-

V /dBuV

100

90

80

70

60

50

Stérspannung /dBuVvV

40

30

20

80.00+

70.00 ‘ ’” I
60.00 ‘ H

FFT einer Pulsfolge: f=100kHz, t,=270ns, U=1V J-l ﬂ

105 166 107 f/Hz

~— Simulation der Briickenst6rspannung
~— Messung der Briickenstorspannung

i i R S S S i i R S
5 6 7

10 10 10

Frequenz /Hz

Abbildung 5.15: Oben: Simulierte Impulsfolge wie sie durch den asymme-
trischen Storstrom zum Erdpotential entsteht. Unten: Zeitbereichssimula-
tion und Messung der Briickenspannung.
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Abbildung 5.16: Ersatzschaltbild der asymmetrischen Storpfade. (Lg, Cp:
Filterimpedanzen. Lp;, Zpy 4: Parasitire Impedanzen. Cx: Summe der
Koppelkapazititen zum Gehéduse. Cy: Kapazitit des Tastteilers.)

der Netznachbildung. Abbildung 5.17 zeigt die simulierten Storpegel fiir
unterschiedliche Verzogerungen.

Die iibliche Mainahme zur Reduzierung von Gleichtaktstérungen ist
die Kombination einer stromkompensierten Drossel mit zwei Y-Kondensa-
toren. Dadurch werden die Gleichtaktstrome iiber die Masche Lp;, Cp
zuriick zur Quelle geleitet und die Impedanz Ly zum Netz hin erhoht. Die
Einfiigungsddmpfungen, die sich im realen System damit erreichen lassen,
liegen im unteren Frequenzbereich bei etwa 50 dB. Oberhalb 2 MHz ist die
reale Ddmpfung wesentlich geringer, als die in Datenblattern angegebene
Einfigungsddmpfung im 50Q2-System (Abbildung 5.18).

5.2.5 Ersatzschaltung der symmetrische St  6rungen

Die Storspannungen im Bereich von 10 MHz und 20 MHz resultieren
aus einem Gegentaktstorstrom, das haben die Messungen unterschiedli-
cher EVG an der A-Netznachbildung gezeigt. Die Simulation der Schalt-
und Kommutierungsvorgéinge der Wechselrichterbriicke auf Grundlage des
detaillierten EVG Modells (A.4) macht es moglich genau die Bauteile
zu identifizieren, die einen wesentlichen Einfluss auf die Entstehung der
Storungen haben. Durch Messungen alleine wére dies nicht zu erreichen.
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Abbildung 5.17: Simulation der asymmetrischen Stoérspannung an der

Netznachbildung bei Variation der Zeitverzégerung im Ansteuersignal der
Halbbriicken.
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Abbildung 5.18: Das Netzfilter zeigt eine effektive Déampfung der Gleich-
taktstorungen
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Abbildung 5.19: Simulation der Strome (oben) und Spannungen (unten)
eines Kommutierungsvorgangs der resonanten Vollbriicke.
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Abbildung 5.20: Ersatzschaltbilder der vier Kommutierungsphasen (A-D)
nach Abbildung 5.19. Links: Schaltbild fiir die Last- und Briickenstrome.
Rechts: Schaltbild der Storstrome.
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5.2 Modell der hochfrequenten Stérquellen

Abbildung 5.19 zeigt den simulierten Verlauf der Briickenstréme und
Spannungen. Der Kommutierungsvorgang ist in vier Phasen unterteilt,
die im folgenden beschrieben werden. Fiir jede Phase werden zwei Er-
satzschaltbilder abgeleitet. Eines fiir den Briicken- und Laststrom, das
die eigentliche Schaltfunktion der Briicke beschreibt. Und eines fiir die
Storstrome, welches nur die frequenzbestimmenden Impedanzen enthélt
(Abbildung 5.20). Eine wichtige Methode zur Bestimmung der Ersatz-
schaltung ist die abschnittsweise Transformation der simulierten Strom-
und Spannungsverldufe in den Frequenzbereich und die anschlieBende Aus-
wertung der Resonanzfrequenzen.

In der Phase A sind die beiden Transistoren S3 und S5 leitend. Der
Laststrom I;g ist entsprechend der getroffenen Zéahlpfeilkonvention aus
Abbildung 5.19 negativ. Der positive Zwischenkreisstrom I;x wird zum
Teil aus der Versorgung und zum Teil aus dem Zwischenkreiskondensator
Cyi gespeist. Als reaktive parasitire Elemente sind in dieser Phase die
Induktivitdt des Zwischenkreiskondensators Lyg, die beschalteten Ent-
lastungskondensatoren C'p der sperrenden MOSFET und deren Induk-
tivitdt Lp sowie die Induktivitidten der leitenden Transistoren L wirk-
sam. Die Ausgangskapazitit C,s der sperrenden MOSFET muss nicht
beriicksichtigt werden, denn unter Sperrspannung ist sie mit weniger als
100 pF klein gegeniiber der beschalteten Entlastungskapazitit (1..10 nF).
Auch fiir den leitenden MOSFET wird die Ausgangskapazitit in der Er-
satzschaltung vernachléssigt, denn ihre Impedanz ist hoch gegeniiber dem
Widerstand des Kanals, so dass sie vom leitenden Transistor kurzgeschlos-
sen wird. Die dampfenden Leitungswiderstinde sind in der Ersatzschal-
tung zusétzlich zu beriicksichtigen. Die Leitungsinduktivitdten zwischen
Briicke und Zwischenkreis werden der parasitiren Zwischenkreisindukti-
vitét Lz hinzugerechnet. Die oszillierenden Storstrome des letzten Schalt-
vorgangs sind in dieser ersten Phase fast vollstandig abgeklungen, das zeigt
die Simulation.

Die Phase B beginnt im Ausschaltmoment der beiden Transistoren S3
und Ss. Die Drossel Lg hélt den Strom aufrecht, der sich von nun an auf die
Parallelkapazitaten der vier gesperrten MOSFET verteilt. Die Spannung
des Briickenmittelpunkts von S; und 55 steigt linear an, am Mittelpunkt
der zweiten Briicke fallt sie im gleichen Mafle ab. Die Briickenausgangs-
spannung Uap wechselt in dieser Phase ihre Polaritdt. Dem Zwischen-
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5 Analyse leitungsgebundener Stérungen bei HF-EVG

kreisstrom ist ein Storstrom iiberlagert. Aus Abbildung 5.19 erkennt man
folgende Abhéngigkeiten:

e Der Transistorstrom i7; ist konstant null. Die sperrenden MOSFET
tragen also nichts zum Storstrom im Zwischenkreis I, bei.

e Die Schwingungen, welche den Ladestrémen ¢p; und ips der Par-
allelkondensatoren iiberlagert sind, besitzen gleiche Amplitude und
sind phasengleich. Daraus lasst sich schlielen, dass die Parallelkapa-
zitaten im Storpfad seriell angeordnet sind.

e Im Drosselstrom 7;¢ treten keine Schwingungen auf. Die im Modell
vorhandene Koppelkapazitat zwischen den Briickenausgiangen, die
durch Messung zu 20 pF bestimmt wurde, hat keinen nennenswerten
Einfluss auf die Storpfade.

Aus diesen Beobachtungen kann eine Ersatzschaltung der Storgréfien
fiir die Phase B abgeleitet werden (Abbildung 5.20, B, rechts). Sie besteht
aus dem Zwischenkreis und den Parallelkapazitdten samt parasitiarer In-
duktivitat der beiden Halbbriicken. Die beiden Maschenstrome [g;oe,1 und
Istoer2 sind bei Annahme gleicher Bauteilwerte gleichphasig und addie-
ren sich zum Zwischenkreisstrom. Betrachtet man die beiden Maschen
unabhéngig voneinander, kann die Resonanzfrequenz angegeben werden.

1
27T\/(LZK + QLP)(W)

fStoerl - fStoer2 -

Die tatséchliche Frequenz fgioer12 der Resonanz, wie sie im Spektrum der
Storspannung auftritt, berechnet sich aus der Ableitung der Gesamtimpe-
danz Zrpg des Zwischenkreises und der beiden Halbbriicken.

dZRrEs
dw

=0 firw= WStoerl2

Weil die Zwischenkreiskapazitdat sehr viel grofler als die beschaltete
Entlastungskapazitat ist, kann sie vernachléssigt werden. Es ergibt sich
die Resonanzfrequenz:

1
27T\/(LZK + Lp)Cp

fSﬁoerlQ — (53)
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5.2 Modell der hochfrequenten Stérquellen

Die beiden Strome Igiper1 Und Igioero bilden sich als reine Gegentakt-
strome aus und verursachen daher keine Potentialanderung des Briicken-

mittelpunktes und keinen Gleichtaktstrom iiber die Koppelkapazitéit zum
Kiihlkorper.

Die Phase C beginnt, wenn die Mittelpunktspannungen der Halb-
briicken die positive bzw. negative Versorgungsspannung erreicht haben.
Dann kommutiert der Laststrom I} s von der Parallelkapazitéit der Transis-
toren S; und S; auf die Inversdioden Dy und D,. Der Zwischenkreisstrom
Iz, der wihrend der Freilaufphase B gleich null war, nimmt nun den Wert
des Drosselstroms I7g an. Es wird in den Zwischenkreis zuriickgespeist, bis
die Drosselenergie Null ist. Vor dem Vorzeichenwechsel des Drosselstroms
miissen die Transistoren S7; und S; eingeschaltet werden, um ein erneu-
tes Entladen der Parallelkapazitdt zu verhindern. Nach dem Einschalten
beginnt die Leitendphase (Phase D) und der Vorgang wiederholt sich
entsprechend Phase A.

Die hochfrequenten Storstrome werden dadurch erzeugt, dass der Last-
strom vom Freilaufkreis (51,53,Ls) in den Zwischenkreis kommutiert. Die
schnelle Stroménderung fithrt nicht nur zu einem erhéhten Spannungsab-
fall an der Induktivitat der Zwischenkreiskondensatoren Lz sondern regt
auch sechs Schwingkreise mit drei unterschiedlichen Resonanzfrequenzen
an. Fir jeden Halbriickenzweig bildet sich ein Schwingkreis aus, der den
Zwischenkreiskondensator enthélt (Isoers,Istoers) und ein Schwingkreis,
der sich direkt iiber die Parallelkapazitéit schliesst (gtoera,Lst0er6)- Die ent-
sprechenden Resonanzfrequenzen berechnen sich (unter Vernachldssigung
der Kopplung der Storstrome) zu:

1

fStoeri} - 1 (54>

QW\/(LZK + L+ L) (a0

1
~ (5.5)
21/ (Lzx + Lp + L1)Cp
1

oerd = 00
Jstoers 21/ (Lp + L7)Cp o0

Eine geschlossene Darstellung der tatsdchlichen Resonanzen wie in (5.3)
ist in diesem Falle nicht moglich, so dass die Berechnung numerisch er-
folgen muss. Die in Phase B wirksame Resonanz der Maschen [g;,,1 und
Ist0ero mit der Frequenz fgier12 ist auch in Phase C und D wirksam, so
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5 Analyse leitungsgebundener Stérungen bei HF-EVG

dass sich insgesamt zwei ausgepréigte Resonanzen bei 10 MHz und bei 20
MHz im Spektrum des Zwischenkreisstroms zeigen. Tabelle 5.2 enthélt die
Werte der parasitidren Elemente und die daraus resultierenden Resonanz-
frequenzen der symmetrischen Storstrome.

Parameter Wert Beschreibung

Czx 15ulF Zwischenkreiskondensator (briickenseitig)
Lk TnH parasitaren Induktivitat von Cyzx

Cp 3nF Entlastungskapazitit der MOSFET

Lp 10nH parasitire Induktivitdat von Cp

Lt 30nH Gesamtinduktivitat des MOSFET-DS-Pfades

fstoer12 19.5 M Hz Resonanzfreq. nach (5.3)
fstoerss 12.7 M Hz Resonanzfreq. nach (5.4)
fstoeras 13.7T M Hz Resonanzfreq. nach (5.6)

Fstoer.sim 10 MHz  Resonanzfreq. num. Simulation (s.Abbildung 5.21)

Tabelle 5.2: Parameter der Briickenstorquellen

Zur numerischen Berechnung der Resonanzfrequenz verwendet man die
beiden Ersatzschaltungen aus Abbildung 5.20 fiir die Phasen B. und C.
und ersetzt die Quellen, welche eine Stroménderung einpriagen, durch eine
AC-Quelle variabler Frequenz (Simplorer AC-Simulation). Hieraus erhalt
man den frequenzabhingigen Reaktanzverlauf |Y( f)‘ in Abbildung 5.21
fiir den Storstrom im Zwischenkreis.

[dB] [dB]
20.00 B
- Y] 50.00
C.und D.
0.00 25.00
] vi \
A N
-20.00 - e 000 P \ / N
// /// \\\\\
_ -25.00 | .
-40.00 -40.00
1 10 f/ MHz 100 1 10 f/IMHz 100

Abbildung 5.21: Die Frequenzbereichssimulation der Ersatzschaltungen
zeigt den Reaktanzverlauf und die exakten Resonanzfrequenzen.
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5.2 Modell der hochfrequenten Stérquellen

Die Phase D. beginnt mit dem Einschalten der Transistoren S7 und
S3. Bei diesem Einschaltvorgang kommutiert der Strom im Transistor von
der Inversdiode auf den Kanal. Dies verursacht eine breitbandige Stérung,
deren Frequenz aber weit oberhalb 30 MHz und damit auflerhalb des Mess-
bereichs fiir die leitungsgebundenen Storungen liegt. Auch eine wesentliche
Anderung der Frequenz der immer noch oszillierenden Storstrome Ig;oer
ist aus der Simulation nicht ersichtlich.

Die Storstrome der Parallelkapazititen ¢p; und 7py sind gegenpha-
sig, das zeigte bereits der simulierte Verlauf Abbildung 5.19 deutlich.
Waéhrend in der Schaltphase B. der Ableitstrom iiber die Streukapazitét
1ok vom Briickenmittelpunkt zum Kiihlkorper konstant ist, zeigt die Si-
mulation in Phase C. einen asymmetrischen Storstrom mit der Frequenz
des Storstroms Iz des Zwischenkreises (Abbildung 5.22). Dieser wurde
bereits mit der Tastteilermessung Abbildung 5.15 nachgewiesen, konnte
aber alleine mit der Spannungsflanke dU% des Briickenausgangs nicht er-

d
klart werden.

100m |

50m-

-50m-

-100m -

Abbildung 5.22: In den Phasen C. und D. fiithren die gegenphasig oszillie-
renden Strome der Parallelkapazitidten C'p zu einem Gleichtaktstrom 2¢ g
zum Kiihlkorper.

Die Ersatzschaltung in Abbildung 5.23 beriicksichtigt neben den Stor-
quellen auch den Ausbreitungsweg der Stérungen bis zur Netznachbildung
(die Leitungswiderstinde der Bauteile sind der Ubersichtlichkeit wegen
nicht dargestellt). Das Modell ist geeignet die Stérungen im Frequenzbe-
reich iiber 1 MHz nachzubilden. Der Schalter S wurde dabei eingefiihrt,
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5 Analyse leitungsgebundener Stérungen bei HF-EVG

um die Modelle der Phasen B. und C. zu vereinen. Eine Berechnung der
symmetrischen Storspannungen an der Netznachbildung, kann mit die-
sem Modell vorteilhaft im Frequenzbereich durchgefiihrt werden, z.B. zur
Optimierung der symmetrischen Einfiigungsddampfung des Zwischenkreis-
filters. Die Nachbildung der di/dt-Quelle erfolgt im einfachsten Fall durch
eine Pulsfunktion. Je nach Beschaltung der Gate-Ansteuerung sind Werte
von 200 — 400A/pus moglich.

L. Q
50uH! —T— ik Co
Lp
= Ce
50uH[ 1_ .

Q
Netznachbildung Filter Briicke

Abbildung 5.23: Ersatzschaltbild der symmetrischen Stérausbreitung.
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5.3 Frequenzmodulierter EVG Betrieb

Die Modulation der Taktfrequenz ist eine Technik, die bereits zur Reduk-
tion der Storamplituden integrierter Schaltkreise angewendet wird (spread
spectrum clock generation, SSCG). Dass die Variation der Schaltfrequenz
auch bei Schaltnetzteilen gezielt zur Reduzierung der Grundschwingungs-
amplitude eingesetzt werden kann, wurde in [51] gezeigt. In [52] wurde
vorgeschlagen bei EVG die Schaltfrequenz zu modulieren, um die EMV
Vorschriften fiir den Lampenstrom einhalten zu kénnen. Verschiedenen
Modulationsfunktionen (Sinus, Rechteck, Dreieck), Modulationsfrequen-
zen f,, und Modulationsbreiten A f wurden dabei untersucht. Auch in [53]
wird der Lampenstrom in seiner Frequenz verdndert, hier allerdings in ei-
ner Zufallsfolge, mit dem Ziel das Anschwingen akustischer Resonanzen
im Plasma von HID-Lampen zu verhindern.

Fiir die hochfrequenten Stérspannungen am Netzanschluss von Leis-
tungswandlern, bringt die Modulation der Schaltfrequenz eine echte Re-
duktion der Storamplitude gegeniiber einem festfrequenten Betrieb und
zwar zundchst unabhéngig von der verwendeten Messtechnik. Die Energie
der Storung wird bei der Modulation auf verschiedene Frequenzen verteilt,
bei kontinuierlicher Modulation auf ein Frequenzband, so dass die maxima-
le Amplitudendichte kleiner wird (auch bei einer Peakwert-Messung). Ist
allerdings die Messbandbreite, die bei EMV-Messungen genau festgelegt
ist, grofler als das Frequenzband der Modulation, bleibt die Modulation oh-
ne Effekt auf den angezeigten Storpegel. Die spektral verteilte Stérenergie
wird sozusagen durch die breitbandige Messung wieder eingesammelt.

Fiir die untersuchten HF-EVG sollte gezeigt werden, ob das Verfahren
der Frequenzmodulation einen positiven Effekt auf die Storspannungsmes-
sung hat und wie hoch der Aufwand zur Realisierung ist. Zunéchst wurden
dazu der EVG Betrieb mit verschiedenen Modulationsfunktionen und Mo-
dulationsfrequenzen simuliert. Der berechnete Storstrom an der Netznach-
bildung wurde in den Frequenzbereich transformiert und mit der Band-
breite des Spektrum-Analysators bewertet. Bei dreieckférmiger Modula-
tion, einer Modulationsfrequenz von f,, = 1kHz und einer Modulati-
onsbreite Af = 30kHz ergab sich das beste Verhéltnis der modulierten
zur unmodulierten Storspannungsamplitude (ca. 4 dB) fiir die erste Ober-
schwingung der Schaltfrequenz. Abbildung 5.24 zeigt das Simulationser-
gebnis.
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Abbildung 5.24: Simulation der Stérspannung beim 4 kW HF-EVG ohne
Netzfilter (Lampenleistung P, = 3 kW), unmoduliert und dreieckformig
moduliert mit f,, = 1kHz, Af =30kHz.

In der Grundfrequenz konnte innerhalb der Parametergrenzen A f <
30kHz und f,, < 10kHz, welche durch die digitale Ansteuerung vor-
gegeben waren, keine signifikante Reduzierung der Stéramplitude erreicht
werden. Dieses Simulationsergebnis wird durch die Messung an einem leis-
tungsgeregelten HF-EVG im Frequenzbereich von 100 kHz bis 1 MHz
bestétigt (Abbildung 5.25). Die Grundschwingung und auch die Ober-
schwingungen der Schaltfrequenz werden durch die Modulation um A f
verbreitert. Zwischen den Oberschwingungen erscheinen im Spektrum Stor-
spannungen, deren Ursache offensichtlich nicht die Schaltvorgéinge des
Wechselrichter sind und die durch die Modulation der Schaltfrequenz kei-
ne Anderung erfahren. Ihre Ursache ist die als Schaltnetzteil ausgefiihrte
Niederspannungsversorgung des Wechselrichters und der Ansteuerinseln.
Auch im Frequenzbereich zwischen 1 MHz und 10 MHz iiberlagern sich die
Einfliissse von Schaltnetzteil und Wechselrichter. Bei einer exakten Nach-
messung der einzelnen Storspannungslinien kann aber auch hier eine Re-
duktion der Spannung um einige wenige dB in Folge der Modulation nach-
gewiesen werden.

Ein wirkliche Verbesserung bringt die Frequenzmodulation aber erst
im Bereich iiber 10 MHz. Abbildung 5.27 zeigt, dass die Storspannung
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Abbildung 5.25: Messung der Storspannung eines 4 kW HF-EVG mit
Netzfilter, gedimmt (Lampenleistung P, = 3kW), unmoduliert und drei-
eckformig moduliert mit f,,, = 1kHz, Af =30kHz.

6

in diesem Bereich um 5 dB bis 8 dB zuriick geht. Auflerdem zeigt die
Messung, dass oberhalb der durch die Norm gesetzten Messgrenze von
30 MHz weitere charakteristische Storfrequenzen existieren, bei denen die
Storamplitude auf Grund der Modulation ebenfalls abnimmt. Weil in die-
sem Bereich die Storausbreitung bereits bevorzugt in Form von abgestrahl-
ten Storfeldern auftritt, kann durch die Modulation unter Umstanden auch
die Storstrahlung im Fernfeld des HF-EVG positiv beeinflusst werden.
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Abbildung 5.26: Messung wie Abbildung 5.25, Frequenzbereich 1 MHz bis
10 MHz
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Abbildung 5.27: Messung wie Abbildung 5.25, Frequenzbereich 10 MHz
bis 100 MHz
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Zusammenfassend kann festgestellt werden, dass die Modulation der
Betriebsfrequenz als Mittel zur Verbesserung der EMV von HF-EVG nur
im Bereich der hohen Frequenzen groflier 10 MHz sinnvoll ist. Dort aller-
dings lésst sich eine Reduzierung der Storspannungen um 8 dB erreichen.
Der Aufwand zur Realisierung einer Dreiecksmodulation ist speziell bei
digitalen Ansteuersystemen minimal. Eine Auswirkung der Modulation
auf die Bogenstabilitdt der Lampe konnte in den durchgefiihrten Versu-
chen mit Modulationsfrequenzen bis 1 kHz nicht festgestellt werden. Fiir
langere Lampen hoherer Leistung, die beziiglich akustischer Resonanzen
anfilliger sind, kann ohne grofleren Aufwand eine Rauschmodulation mit
Pseudozufallszahlen implementiert und ein Anschwingen der Resonanzen
verhindert werden.
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6 Zusammenfassung

HID-Lampen im Leistungsbereich grofier vier Kilowatt werden bislang mit
elektronischen Vorschaltgerdten (EVG) betrieben, deren Netzstrom einen
hohen Oberschwingungsgehalt aufweist. In industriellen Anlagen mit einer
Vielzahl von installierten EVG und entsprechend hoher Anschlussleistung
sind Funktionsstorungen oder Geréateaustfille hdufig eine Folge mangeln-
der Netzvertriaglichkeit. In dieser Arbeit wurde ein HF-EVG mit nahezu
sinusformiger Netzstromentnahme und mit entsprechend guter Netzver-
traglichkeit entwickelt.

Anders als die bekannten Schaltungen zur Oberschwingungskorrektur
sieht die Topologie keinen Gleichspannungszwischenkreis vor. Stattdes-
sen werden drei Wechselrichter benutzt, um aus dem dreiphasigen Versor-
gungsnetz direkt eine hochfrequente Wechselspannung konstanter Ampli-
tude zu erzeugen. Die Schaltungstopologie bietet den Vorteil einer hohen
Leistungsdichte bei einem Mehraufwand an Komponenten und Bauteilen
von etwa fiinfzig Prozent gegeniiber einem HF-EVG ohne Oberschwin-
gungskorrektur.

Im ersten Teil dieser Arbeit wurden zunéchst die bestehenden Losungen
zur Oberschwingungskorrektur auf ihre Verwendbarkeit als Gleichrichter-
stufe fiir EVG untersucht. Mit Hilfe der Simulation wurden fiir die ver-
schiedenen bekannten, aktiven Gleichrichtertopologien Kennwerte ermit-
telt, um einen Vergleich des Schaltungsaufwands durchfithren zu kénnen.
Fiir Leistungen bis 10 kW lassen sich Gleichrichter mit nur einem aktiven
Schalter kostengiinstig realisieren. Es wurde ein aktiver Gleichrichter als
dreiphasiger Hochsetzsteller mit einem Schalter aufgebaut, der einen be-
sonders geringen Schaltungs- und Ansteueraufwand verspricht. Bei 12 kW
Nennleistung wurde mit dem Laborgerit ein Gesamtoberschwingungsge-
halt THDI von 10 % erreicht. Die Oberschwingungsgrenzwerte nach IEC
61000-3-4 konnten damit aber nicht eingehalten werden.

Die Standardlosung zur Erzeugung einer Gleichspannung grofler der
Netzspannung sind fiir hohere Leistungen (>10kW) die Hochsetzsteller
mit sechs Schaltern. Kommerzielle Losungen mit IGBT-Briicken weisen
aber auf Grund der geringen Schaltfrequenz eine geringe Leistungsdichte

165



6 Zusammenfassung

auf im Vergleich zu den HF-EVG und sind deshalb schwer dezentral in
bestehende Gerétekonzepte zu integrieren.

Im zweiten Teil der Arbeit wurde ein EVG mit nahezu sinusférmiger
Netzstromentnahme entwickelt, welches auf der Schaltungstopologie der
HF-EVG mit resonanter Vollbriickenschaltung autbaut. Im Gegensatz zu
den zweistufigen Kombinationen aus Gleich- und Wechselrichter, die im
ersten Teil untersucht wurden, ist das neue HF-EVG einstufig. Drei Wech-
selrichter werden dazu parallel am symmetrischen Dreiphasennetz betrie-
ben und derart hochfrequent angesteuert, dass sich ein sinusformiger Netz-
strom ergibt. Die Wahl der Steuergrofie und der Steuerfunktion ist dabei
entscheidend fiir die Qualitdt des Netzstromes. Mit einer arcuscosinus-
formigen Modulation der Phase des Wechselrichterausgangs wurde ein
Oberschwingungsgehalt kleiner 7% erreicht. Die Oberschwingungsanteile
des Netzstromes liegen damit unter den Grenzwerten der IEC 61000-3-4
fiir Gerdate am offentlichen Netz.

Die Steuerfunktion ist iiber einen Parameter (Modulationsgrad) an un-
terschiedliche Geriételeistungen anpassbar, so dass auch bei Dimmung ein
geringer Oberschwingungsgehalt erzielt werden kann. Mit der einstufigen
Schaltungstopologie sind alle notwendigen EVG-Funktionen wie Ziindung,
Lampenhochlauf und Dimmung iiber die Betriebsfrequenz weiterhin mog-
lich. Die Dimensionierung des Resonanzkreises musste gegeniiber den HF-
EVG mit Gleichspannungszwischenkreis gedndert werden, damit im Nenn-
betrieb und auch bei Dimmung die resonante Schaltentlastung (ZVS) der
MOSFET funktioniert. Dies ist eine grundlegende Voraussetzung fiir den
verlustarmen Betrieb der EVG bei hoher Schaltfrequenz im Bereich von 50
bis 250 kHz. Mit dem angefertigten Laborgerét fiir 4 kW bis 8 kW Lam-
penleistung wurde ein elektrischer Gesamtwirkungsgrad zwischen 92% und
94% nachgewiesen.

Im Vergleich zu den zweistufigen Losungen mit Oberschwingungskor-
rektur kann mit dem einstufigen EVG eine hohere Leistungsdichte bei
vergleichbaren Kosten erreicht werden. Dies gilt vor allem fiir Leistungen
iiber 10 kW, bei denen derzeit {iberwiegend Front End Lésungen als Ak-
tive Gleichrichter eingesetzt werden. Zwei weitere Vorteile des einstufigen
EVG sind der geringe Steuerungsaufwand und die M6glichkeit bestehende
Wechselrichterkomponenten zum Aufbau zu verwenden. Die maximal rea-
lisierbare Nennleistung eines einstufigen HF-EVG (aus drei Vollbriicken)
ist immer doppelt so grof3 wie die Maximalleistung einer einzelnen Voll-
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6.1 Ausblick

briicke. Sie wird nicht durch die Nennleistung eines vorgeschalteten Akti-
ven Gleichrichters begrenzt.

Im dritten Teil der Arbeit wurden die leitungsgebundenen Stérungen
untersucht, die beim Betrieb von HF-EVG vor allem im Stérspektrum iiber
1 MHz entstehen. Die Beschaltung der MOSFET mit Parallelkapazitéten
zur Reduzierung der Verlustleistung verursacht resonante Storphdnomene,
deren Ursprung und Ausbreitungspfad bislang unklar waren. Dieser hohe
Frequenzbereich ist vor allem deshalb interessant, weil zwischen 5 MHz
und 30 MHz der Grenzwert fiir die Storspannungen um 20 dB sinkt und
gleichzeitig die Dampfung der Netzfilter oftmals bereits deutlich nachlésst.

Mit Hilfe verschiedener Messmethoden im Frequenz und im Zeitbe-
reich und eines detaillierten EVG-Modells, das die parasitdren Eigenschaf-
ten der Bauteile und der Verbindungsstrukturen im EVG beriicksichtigt,
wurden die fiir die Resonanzen verantwortlichen Bauteile und die fiir
die Ausbreitung relevanten Storpfade ermittelt. Fiir die symmetrischen
und die asymmetrischen Storspannungen wurden Ersatzschaltungen ent-
wickelt, welche nur einige wenige Elemente enthalten. Mit Hilfe der Er-
satzschaltungen konnen in Zukunft die relevanten Storstromkreise anhand
der Resonanzen leichter identifiziert werden.

Eine Reduzierung der Stérspannungen oberhalb 10 MHz um 8 dB
konnte in verschiedenen Versuchen durch eine Modulation der Schaltfre-
quenz erreicht werden. Ob mit dieser Technik auch die Stéraussendung im
Fernfeld der EVG beeinflusst werden kann, ist noch zu untersuchen.

6.1 Ausblick

Wihrend bei EVG kleinerer Leistung (z.B. 10 kW) der Einsatz von Stan-
dardlosungen, wie dem zweiphasigen Hochsetzsteller, die kostengiinstigste
Variante bleiben wird, ist das einstufige HF-EVG fiir groflere Leistungen
eine giinstige Alternative zu bestehenden Front End Losungen. Zunéchst
muss aber die Tauglichkeit der Topologie fiir den Betrieb an Versorgungs-
netzen untersucht werden, die bereits einen hohen Oberschwingungsgehalt
der Spannung aufweisen. Prinzipiell besteht die Méglichkeit der Eingangs-
stromsteuerung eine Stromregelung zu iiberlagern. Dies wiirde den Ober-
schwingungsgehalt des Gerdtestromes unabhéngig vom Oberschwingungs-
gehalt der Netzspannung machen. Der Messaufwand fiir ein geregeltes
System ist aber erheblich.

167



6 Zusammenfassung

Was die EMV der HF-EVG betrifft, sind zwei Trends absehbar. Zum
einen wird die zunehmende Verwendung von Halbleitermodulen die tech-
nische Verantwortung fiir die EMV der Briickentopologien teilweise vom
Geratehersteller zum Modulhersteller verlagern. Die Messungen an EVG
mit aktuellen Modulen zeigt einen positiven Einfluss auf die Stéremission
oberhalb 30 MHz. Die Resonanzstérungen auf Grund der Parallelkapa-
zitaten bleiben bei Verwendung von MOSFET-Modulen voraussichtlich
unbeeinflusst. In Zukunft wird die Integration der Ansteuerung und der
Niederspannungsversorgung in den eigentlichen Leistungsteil gefordert wer-
den. Dies setzt aber eine detaillierte Kenntnis der wechselseitigen Stor-
beeinflussung dieser heute noch rdumlich getrennten Komponenten vor-
aus.
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6.1 Ausblick

Symbolverzeichnis

o Steuerwinkel

ny  Wirkungsgrad im Nennbetrieb

Er  Schalterausnutzung, berechnet aus dem Strommaximalwert

Ip  Amplitude des Primérstromes eines Transformators

" Oberschwingungsanteil des Stromes

K Leerlaufspannungsverhaltnis

An  Netzleistungsfaktor

Ap  Leistungsfaktor eines Wechselrichters, Wechselspannungsseite
ws  Kreisfrequenz der Wechselrichterspannung (Grundschwingung)

®

®,,,; Phasenwinkel zwischen zwei Netzspannungen (
®y5 Netzphasenwinkel

1,  komplexer Oberschwingungsanteil des Stromes
Z;,  Impedanz fiir die Oberschwingung k-ter Ordnung
Ar Kettenmatrix des Resonanzkreises

C, Effektive Transistor Parallelkapazitit (Cy + Cp)
D Tastverhéltniss bei Pulsweitensteuerung

Er  Schalterausnutzung

fo  Resonanzfrequenz des Parallelschwingkreises

fi Resonanzfrequenz des Serienschwingkreises
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6 Zusammenfassung

fres Resonanzfrequenz eines Schwingkreises

Iy  Strom der Grundschwingung

I, Effektivwert des Stromes, Strang m

tm  Augenblickswert des Stroms, Strang m

Iy Nennstrom

1p Priméarstrom des Transformators

ts  Sekundérstrom des Transformators

Iy Transistorstrom

tmn  Strom der verketteten Leiter m und n
Isi0-+ Hochlaufstrom der HID-Lampe

Pr Mittelwert der Lampenwirkleistung

ppn,  Wirkleistung des Wechselrichters n, Wechselspannungsseite
Pyp Verluste der Inversdioden

Pyr Leitendverluste der Transistoren

@  Giite des Schwingkreises

¢  Resonanzkreisgiite

@~ Resonanzkreisgiite bei Nennfrequenz
Rpson Leitendwiderstand eines MOS-Transistors
tr  Dauer der Strom- oder Spannungsflanke bei Schaltvorgéngen
Us  Diodenflussspannung

U, Effektivwert der Spannung, Strang m

um,m  Augenblickswert der Spannung, Strang m

Uy Nennspannung
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6.1 Ausblick

Upn  Leiterspannung

Umn Spannung der verketteten Leiter m und n
Uzx Zwischenkreisspannung

Zr Impedanz des Resonanzkreises mit Lampe

Zpve Eingangsimpedanz (netzseitig) des Vorschaltgerites bei kont. Ein-
gansstrom

THDI,, Oberschwingungsgehalt des Netzstromes (Leiter n)
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A Anhang

A.1 Definitionen zum Oberschwingungsgehalt

Oberschwingungsgehalt (total harmonic distortion) nach TEC61000-3-4:

40
I’
THD(z) = Y =22° 8 (A.1)

€1

Oberschwingungsgehalt (total harmonic distortion) alternative Definition:

ZN 2$N
THDso(x) = T (A.2)
N= 1$N

Klirrfaktor (total harmonic factor) nach EN 61800-3:

THF(z) = VI rh (A.3)

X

A.2 DFT

Zur Transformation der Simulationsergebnisse aus dem Zeitbereich in den
Frequenzbereich wird die schnelle Fouriertransformation (FFT) verwen-
det. Um die Ergebnisse der Simulation mit den gemessenen Spektren des
Messempfangers oder des EMV-Analysators vergleichen zu kénnen, sind
bei der FF'T folgende Zusammenhénge zu beachten:

e Die Abtastfrequenz f, bestimmt die Auflésung im Zeitbereich. Ist
fmaz die hochste interessierende Frequenz im Spektrum des abzutas-
tenden Signals, muss nach dem Abtasttheorem gelten:

faZQ'fmaa:

Fiir die Untersuchung der leitungsgefiihrten Storgréfien bis 30MHz
ergibt sich daraus eine minimale Abtastfrequenz von 60MHz.
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A Anhang

e Die Beobachtungszeit Tjy bestimmt die Frequenzauflosung A f. Langere
Beobachtungszeiten erhéhen die Frequenzauflosung. Gleichzeitig steigt
die Anzahl der benotigten Abtastpunkte N fiir eine vorgegebene Ab-
tastfrequenz f,.

Ty > 1/Af

N=1Ty-f,

Fiir eine Auflésungsbandbreite von 9kHz, wie sie fiir die Messung
von Storgroflen im Frequenzbereich 150kHz bis 30 MHz vorgeschrie-
ben ist, ergibt sich eine minimale Beobachtungszeit von 111us und
daraus eine minimale Zahl von 6666 Abtastpunkten fiir die Diskrete
Fouriertransformation oder 2'3 Punkte fiir die FFT.

A.3 Bewertung der simulierten St  Orspektren

Um die simulierten Storspektren mit den gemessenen Spektren vergleichen
zu kénnen, ist es notwendig eine Bewertung der Simulationsergebnisse vor-
zunehmen. Dies kann vorteilhaft am Ende jeder Simulation durchgefiihrt
werden, weil dann die Funktion des Spektrumanalysators oder des Mess-
empfiangers nicht Teil der Simulation im Zeitbereich sein muss. Die fiir
EMV-Messungen zugelassenen Spektrumanalysatoren funktionieren nach
dem in Abbildung A.1 dargestellten Uberlagerungsprinzip. Das Eingangs-
signal wird zunéchst mit Hilfe eines abstimmbaren Lokaloszillators auf
die Zwischenfrequenz umgesetzt. Und dort dem Zwischenfrequenzfilter zu-
gefithrt, welches die Auflosung des Analysators bestimmt. Der Modulation
und Filterung im Zeitbereich entspricht im Frequenzbereich die Faltung
des Eingangsspektrums mit der gewéihlten ZF-Filterfunktion Azp. Auch
die simulierten Spektren miissen mit Ay p bewertet werden. Das bewertete
Spektrum Vg ergibt sich aus dem simulierten Spektrum Vj;,, nach

VB(f) = Viim(f) * Azr(f) (A4)

Die Bandbreiten von Ay, welche nach CISPR16 fiir EMV-Messungen
in den verschiedenen Frequenzbereichen zu verwenden sind, gibt Tabelle
A.1 wieder.
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A.3 Bewertung der simulierten Storspektren

ZF-Filter Detektor Video-Filter

> > =Bt

ZF-Verstarker Logarithmierer

Mischer

&

Lokaloszillator

E e

I

Sagezahn

Abbildung A.1: Blockschaltbild eines Spektrumanalysators nach [54]

Zusétzlich zur 6 dB-Bandbreite des ZF-Filters ist auch die Form der
Filterkurve festgelegt. Dazu wird die 60 dB-Bandbreite oder der Form-
faktor (Verhéltnis von 6 dB- zur 60 dB-Bandbreite) angegeben. Um eine
gute Vergleichbarkeit der durchgefiihrten Simulationen mit den Messer-
gebnissen zu gewéhrleisten, wurden die berechneten Spektren mit den ge-
messenen ZF-Filterkurven des verwendeten Spektrum Analysators (HP
8591EM) bewertet.

Der néchste Schritt in der Signalverarbeitung des Spektrumanalysators
ist die Bewertung durch einen Detektor. Fiir die EMV-Messtechnik rele-
vant sind der Peak-, der Mittelwert- und der Quasipeakdetektor. Fiir Si-
gnale, deren Spektrum zeitlich verénderlich ist liefern die drei Detektoren
unterschiedliche Anzeigewerte. Die Peak-Messung liefert grundsétzlichen
den grofiten Anzeigewert, weil sie wahrend der Messzeit das Maximum
aller eingehenden Spannungsamplituden bildet. Wenn nicht anders ange-

geben sind alle Stérspannungsmessungen in dieser Arbeit Messungen des
Peak-Wertes.
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A Anhang

Vorgeschlagene 6 dB-Bandbreiten
Frequenzbereich Spitzenwert- | Quasispitzenwert- | Mittelwert-

detektion detektion detektion
9 kHz - 150 kHz 200 Hz 220 Hz 200 Hz
150 kHz - 30 MHz 9 kHz 9 kHz 9 kHz
30 MHz - 300 MHz 120 kHz 120 kHz 120 kHz
300 MHz - 1 GHz 120 kHz 120 kHz 120 kHz

Tabelle A.1: Messbandbreiten nach CISPR16

A.4 Zeitbereichsmodell

In Abbildung A.2 ist das Gesamtmodell eines EVG zur Zeitbereichssimu-
lation der hochfrequenten leitungsgebundenen Storungen dargestellt.
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A.4 Zeitbereichsmodell
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Abbildung A.2: EVG-Modell fiir die Zeitbereichssimulation
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A Anhang

A.5 Netznachbildung

Abbildung A.3 zeigt den vereinfachten Aufbau der verwendeten Netznach-
blidung im V-, A- und T-Betrieb.

50uH
L1 (Netz) O—I—-—FP_O L1 (Prifling)
470nH L L2
o
£
2 U
; ‘ 50R l UMess et
4
o
E
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470nH L L
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pp— E
;» 50R l Uness
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—_— ©
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Abbildung A.3: Auskoppelnetzwerke der Netznachbildung zur Be-
stimmung der unsymmetrischen, symmetrischen und asymmetrischen

Storspannungsanteile.
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