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Konventionen

Beispiel Bedeutung

a zeitabhingige Grofe

Konstante
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Bezeichnungen unterschiedlicher Umrichtersysteme und Abkiirzungen

Abkiirzung Bedeutung

MMZ Modularer Multilevel Zweig
M?LC Modularer Multilevel Converter
MMMC Modularer Multilevel Matrix Converter
CHB Kaskadierter H-Briicken Umrichter
WEA Windenergieanlage

Konstanten

Zeichen Wert
T 3,14159

j V-1

Allgemeine Bezeichnungen — lateinische Buchstaben

Zeichen Bedeutung Einheit

a Parameter (verschieden)
C Kapazitét F

e Energie J

f Frequenz Hz
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£ €6 ¥MmwT 3 0
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max Maximalwert
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st Bei Spannung: Sternpunkt(-differenz-)spannung: Spannung zwischen den Sternpunk-
ten zweier Drehstromsysteme

trans Bei Leistung: Transferleistung durch Kreisstrom und Sternpunktspannung

ZK Zwischenkreis

ZKM Modulzwischenkreis

A Anderung bzw. Differenz

z Zweiggrofe
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Variable Indizes

Index Bedeutung

J Phasennummer in einem Drehstromsystems (1 bis 3)
m Modulnummer

b Zweignummer

k Nummer des Drehstromsystems (1 oder 2)

Spezielle mathematische Symbole

Beispiel Bedeutung
[y] y aufgerundet zur nichsten ganzen Zahl
ly] y abgerundet zur néchsten ganzen Zahl

arctan <§) fir y>0

atan2(z,y) Arcustangens in vier Quadranten:
arctan (%) 4+ fir y<O0

Definition — Spannungen, Strome und Leistungen in den
Drehstromsystemen

Soweit nicht anders angegeben, verfiigen beide Drehstromsysteme in allen drei Phasen j = 1...3 iiber
die gleichen, um 120° verschobenen, sinusformigen Spannungen ug ; bzw. ug, ; der Amplituden dg
bzw. ig. Die Frequenz des ersten Systems ist f;, die des zweiten Systems f,,. Der Winkel ¢ gibt die
zeitliche Anfangsverschiebung zwischen den beiden Systemen an:

) 20 — )
ugy j = ligy €OS (27Tfslt - (3)) (0.1)

) 2(j — D)7
Ugg ; = Ty COS (27Tf82t +— (3)> . (0.2)

Mit den Phasenverschiebungen ¢y und ¢, zwischen Strom und Spannung folgt fiir die ebenfalls
symmetrischen Stréme mit den Amplituden iy bzw. ig:

ig1,; = %sl cos <27rfslt — Qg — 2(‘7;1)7T) (0.3)
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FPo = gﬂ82%s2 cos(pg) (0.6)

Q= gﬂsﬁsl sin(pg1) (0.7)

Qe = 311527?52 sin(pg) - (0.8)
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Dies hat zur Folge, dass fiir f;, > 0 induktive Blindleistung an das dreiphasige System abgegeben wird,
wenn Qg > 0ist. Fiir f, < 0 eilt bei gleichbleibendem ¢, der Strom jedoch voraus, folglich erfolgt
hier eine induktive Blindleistungsabgabe bei Q. < 0.
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Kurzfassung

Bei grofien Leistungen und insbesondere bei hohen Spannungen stofsen konventionelle Umrichtersyste-
me aufgrund von Beschrédnkungen der Leistungshalbleiter an ihre Grenzen. Hier sind neue Konzepte
erforderlich, um hohe Wirkungsgrade bei moglichst sinusférmigen Ausgangsgréfien realisieren zu kon-
nen.

Eine Losungsmoglichkeit stellt die Nutzung modularer Multilevel-Umrichtersysteme dar. Wahrend der
letzten Jahre hat sich vor allem die M?LC Topologie in der Hochspannungsgleichstromiibertragung
etabliert, bei Mittelspannungsantrieben stellen die von der damaligen Firma Robicon auf den Markt
gebrachten kaskadierten Umrichter (Cascaded H-Bridge Converter, CHB) mit Transformator-Speisung
schon seit ca. fiinfzehn Jahren eine Alternative zu herkdmmlichen Systemen dar.

Beide Verfahren weisen jedoch Nachteile auf: Die CHB-Topologie bendtigt sperrige Transformatoren,
withrend die M2LC-Topologie in back-to-back Anordnung eine sehr groke Modulanzahl erfordert. An
dieser Stelle kommt die im Rahmen dieser Arbeit untersuchte Hexverter-Topologie ins Spiel, die er-
heblich weniger Module verwendet und ohne Transformator auskommt.

Analytische und numerische Untersuchungen fithren zu Aussagen beziiglich der Anforderungen des
Hexverters an die verwendeten Halbleiter. Ebenso wird der Bedarf an kapazitiven Energiespeichern in
den einzelnen Modulen bei verschiedenen Betriebspunkten quantifiziert.

Bei allen bekannten modularen Multilevel-Topologien stellt die Regelbarkeit der Energieinhalte in
den einzelnen Modulen eine wesentliche Herausforderung dar. Die Entwicklung von Strategien zur
Regelung der Energieinhalte zeigt Grenzen fiir die Betriebsparameter des Hexverters auf: Sinnvoll ist
seine Anwendung insbesondere fiir Systeme stark unterschiedlicher Frequenz wie beispielsweise zur
Netzanbindung langsam drehender Windgeneratoren an das Mittelspannungsnetz.

Anhand der Anforderungen eines solchen Windgenerator-Umrichtersystems wird der Hexverter mit
je einem System basierend auf der M2LC-Topologie sowie mit einem modularen Matrix-Umrichter
(MMMC) verglichen. Kritierien sind der Halbleiter- und Energiespeicherbedarf sowie der erwartete
Wirkungsgrad.

Untersuchungen in Simulationen sowie anhand eines Versuchsaufbaus belegen die theoretisch hergelei-
teten Ergebnisse sowie die praktische Anwendbarkeit des neuen Konzepts.

Schlagworte:
Direktumrichter, dreiphasiger Umrichter, modularer Multilevel-Umrichter, Hexverter, modularer Multi-
level-Matrix-Umrichter



Abstract

Conventional converter systems are limited regarding their power and voltage ratings by the semi-
conductors employed. New concepts are necessary in order to realize high efficiency and sinusoidal
input/output waveforms.

One possible solution are modular multilevel converters. Especially the M2LC topology has been esta-
blished for High Voltage DC transmission, while transformer-fed Cascaded H-Bridge (CHB) converters
have been an alternative to conventional medium voltage drive systems since about fifteen years ago.

However, both topologies pose disadvantages: CHB converters require complex and bulky transformers,
while M?2LC converters need a large number of modules. Both disadvantages can be overcome by
the new Hexverter topology examined in the present thesis. This topology requires considerably less
modules and no transformer.

Conclusions regarding the Hexverter’s semiconductor requirements and capacitive energy storage re-
quirements in the single modules are attained analytically and numerically for different operating
points.

Controlling the single modules’ energy content is one of the key challenges with all modular converter
topologies. The development of adequate control strategies leads to constraints for reasonable conver-
ter operating points: The Hexverter is especially well suited for applications with strongly differing
frequencies between both systems like the coupling of slowly revolving wind generators to the medium
voltage grid.

Using the parameters of a hypothetic wind turbine, the Hexverter is compared to the M?LC topology
and to the Modular Multilevel Matrix Converter (MMMC) topology. Criteria are the semiconductor
and energy storage requirements as well as the expected efficiency.

Simulations and measurements from a laboratory system give proof of the theoretic results as well as
the practical applicability of the new concept.

Key words:

Cyclo converter, three phase converter, modular multilevel converter, Hexverter, modular multilevel
matrix converter
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1 Einleitung

Die Energieversorgung in Deutschland und Europa steht zum Beginn des 21. Jahrhunderts vor ei-
ner Wende. Grund hierfiir sind die zunehmend sichtbar werdenden Auswirkungen der konventionellen
Strom- und Wérmeerzeugung aus fossilen Brennstoffen, die sich iiber den COs2-Ausstoft im globalen
Temperaturanstieg mit einhergehenden Extremwetter-Einbriichen widerspiegeln. Besonders einschnei-
dend in der oOffentlichen Wahrnehmung sind jedoch auch die Risiken der Atomkraft, die sich 2012
beispielsweise deutlich in der Reaktorkatastrophe von Fukushima gezeigt haben.

Aus diesen Griinden strebt die deutsche Bundesregierung einen Wechsel zu einer Energieversorgung
an, die auf erneuerbaren Quellen beruht. Als Energietréger bieten sich insbesondere die Wind- und
Solarenergie an. Der Wechsel manifestiert sich beispielsweise im Gesetz fiir den Vorrang erneuerbarer
Energien, kurz EEG. Hier werden Ziele fiir den Anteil aus der Umwelt gewonnener Energie an der
Gesamtheit der gewonnenen elektrischen Energie festgeschrieben. Die Ziele sehen beispielsweise fiir
das Jahr 2020 einen Anteil von min. 35 % vor; bis 2050 soll der Anteil auf 80 % steigen [1].

Im Hinblick darauf ist es sinnvoll, bestehende Konzepte fiir Kraftwerke wie Windenergie- und So-
laranlagen weiter zu entwickeln. Ein Aspekt ist dabei die Verbesserung des Frequenzumrichters, der
den Generator mit dem Stromversorgungsnetz verbindet oder die Herstellung von Hochspannungs-
Gleichstrom-Ubertragungsstrecken erméglicht. Aufgrund der stetigen Leistungssteigerung der erneu-
erbaren Energiequellen ist insbesondere bei Systemen hoher Leistung und hoher Spannung mit einem
Anstieg der Nachfrage zu rechnen.

Grundsétzlich besteht bei solchen Umrichtern das Problem, dass die bei kleinen Leistungen iibliche
Zweipunkt-Topologie (Abb. 1.1) an ihre Grenzen stoft: Die Schaltleistung einzelner Halbleiter, d.h.
das Produkt aus schaltbarem Strom und schaltbarer Spannung, geniigt nicht mehr, um die gefor-
derte Ausgangsleistung bzw. die geforderte Spannung bereitstellen zu kénnen. Dies zeigt folgendes
Rechenbeispiel: Die abschaltbaren Halbleiter mit der groften Schaltleistung sind derzeit (Januar 2013)
sogenannte Insulated Gate-Commutated Thyristors, kurz IGCTs, des Typs 5SHY 5504500 [2] von
ABB. Mit ihnen lassen sich bei einer Schaltfrequenz von 300 Hz! Zweipunkt-Wechselrichter mit einer
Zwischenkreisspannung von 2800V und einem effektiven Ausgangsstrom von 1485 A aufbauen. Die
maximale Ausgangsspannung entspricht bei Raumzeigermodulation oder einem &hnlichen Verfahren
ca. 2kV (effektiver Leiter-Leiter Wert), zusammen mit dem Strom ergibt dies eine Leistung von gut
5MW.

Eine Reihenschaltung mehrerer Halbleiter, wie sie etwa von der Firma ABB angewandt wird [3], stellt
eine Mafnahme dar, die Grenzen zu umgehen: Durch sie erhoht sich die Spannungsfestigkeit der Topo-
logie und somit bei unverénderter Stromtragfihigkeit der schaltenden Elemente auch die Leistung. Die
Nachteile liegen jedoch auf der Hand: Die Ansteuerung der einzelnen Bauteile muss genau aufeinander
abgestimmt sein und wird dadurch teurer. Zusétzlich steigen durch die Vergrokerung des Ausgangs-
spannungshubs beim Schalten auch die Spriinge der Common-Mode-Spannung, was sich beispielsweise

"Weitere Parameter: Gehiusetemperatur kleiner 80 °C, Umgebungstemperatur kleiner 50 °C



KAPITEL 1. EINLEITUNG
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Abbildung 1.1: Zweipunkt-Umrichtersystem, hier beispielhaft mit IGBTs ausgestattet

System 1
System 2

negativ auf Lagerstrome in angeschlossenen Elektromaschinen auswirkt. Ebenfalls problematisch, ins-
besondere bei langen Leitungen zwischen Elektromaschine und Wechselrichter, ist die Dimensionierung

der Isolation, da aufgrund von Reflexionen der Spannungsspriinge erhebliche Uberhshungen der Span-
nung zu erwarten sind.

Eine gute Alternative stellt daher die Verwendung anderer Topologien dar, die nicht nur zwei Aus-
gangsspannungsniveaus erzeugen, sondern die erwiinschte sinusférmige Ausgangsspannung feiner dis-
kretisieren kénnen. Solche Multilevel-Topologien erlauben es, durch ein zeitlich versetztes Schalten
der einzelnen Halbleiter nicht nur den Ausgangs-Spannungshub je Schaltvorgang klein zu halten, son-
dern auch die effektive Schaltfrequenz? des Wechselrichters zu erhohen. Hieraus resultieren wesentliche

Einsparungen insbesondere bei Netzwechselrichtern, die mit einem erheblich kleineren Frequenzfilter
ausstattbar sind.

Zum FKinsatz kommen derzeit hauptsichlich Dreipunkt-Topologien wie der Neutral Point Clamped
(NPC) Wechselrichter (Abb. 1.2) oder seltener der Flying Capacitor (FC) Wechselrichter (ohne Abbil-
dung). Mit den gleichen Schaltern wie der Zweipunktumrichter aus obigem Beispiel ausgeriistet, kommt
der NPC auf die doppelte maximale Leistung sowie auf die doppelte maximale Ausgangsspannung.

K

—oO
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Abbildung 1.2: Dreipunkt-Umrichtersystem in NPC-Topologie

System 1

System 2
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1
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Sind noch grofere Leistungen oder Spannungen erforderlich, ist es theoretisch méglich, die genannten
Wechselrichtertopologien auf fiinf oder mehr Ausgangsspannungsniveaus zu erweitern [4]. Dies fiihrt
jedoch im Fall des NPC-Wechselrichters zu zunehmenden Problemen beziiglich eines niederinduktiven

2Die “effektive Schaltfrequenz” bezeichnet hier die Frequenz, mit der Spriinge zwischen benachbarten Spannungsleveln
am Ausgang des Umrichters auftreten.



Aufbaus sowie beziiglich der Regelungsalgorithmen, beim FC-Wechselrichter werden die namensgeben-
den Kondensatoren unerfreulich grof.

Abhilfe schafft in diesem Fall die Verwendung modularer Topologien. Diese finden seit 1995, als der
kaskadierte H-Briicken Wechselrichter (CHB) mit Transformator-Speisung (Abb. 1.3) vorgestellt wurde
[5], im Bereich hoher Leistungen zunehmende Verbreitung. Alle modularen Topologien zeichnen sich
dadurch aus, dass sie auf Reihenschaltungen identisch oder weitgehend identisch aufgebauter Wech-
selrichtermodule basieren, was eine kosteneffiziente Serienfertigung begiinstigt. Durch die Austausch-
barkeit der Module untereinander und die Funktionsfihigkeit des Gesamtsystems auch mit reduzierter
Modulanzahl l&sst sich auf einfache Art und Weise eine Redundanz erzielen. Zudem ermdoglicht das
zeitversetzte Schalten der Module eine Multilevel-Ausgangsspannung mit einer Vielzahl von Span-
nungsniveaus und sehr geringem Oberschwingungsgehalt.
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Abbildung 1.3: Kaskadierter H-Briicken Wechselrichter mit Transformator-Speisung. Zur Vergleich-
barkeit mit den iibrigen riickspeisefdhigen Topologien mit transformatorseitiger B6C-
Briicke dargestellt. Unterschiedliche Phasenverschiebungen der Sekundéirwicklungen
sind nicht dargestellt.

In der Literatur sind drei grundlegende Topologien zu finden, die sich zum Aufbau eines bidirek-
tionalen Antriebs- bzw. Generatorwechselrichters eignen. Dies sind der bereits erwihnte kaskadierte
H-Briicken Umrichter mit Transformator-Speisung der einzelnen Module? (CHB, Abb. 1.3), der mo-
dulare Multilevel-Wechselrichter (M?LC) in back-to-back Anordnung (Abb. 1.4a) und der modulare
Multilevel-Matrix-Umrichter (MMMC, Abb. 1.4b). Als vierte Moglichkeit ist der kaskadierte H-Briicken
Umrichter mit Hochfrequenz-Transformatorverbindung zwischen den einzelnen Modulen zu nennen.
Dieser besteht aus zwei CHB Umrichtern, deren Module iiber mehrere Transformatoren miteinander
gekoppelt sind [6]. Aufgrund des hohen Aufwands erfihrt diese Variante hier keine weitere Beachtung,
Gleiches gilt fiir eine Alternative, die vornehmlich fiir einphasige Systeme geeignet ist [7].

Aus der Untersuchung der M?LC-Topologie entspringt die Idee fiir eine weitere Schaltungsanordnung.
Aufgrund der im Ersatzschaltbild sechseckigen Form der neuen Topologie (Abb. 1.5) wurde diese “Hex-
verter” genannt. Sie wurde zum Patent angemeldet [8, 9] und bereits an mehreren Stellen verdffentlicht
[10, 11, 12].

®Da die iibrigen Topologien riickspeisefiihig sind, ist auch der CHB hier mit aktiven Gleichrichtern dargestellt. Ist eine
Riickspeisefahigkeit nicht erforderlich, lassen sich auch Diodengleichrichter verwenden. In diesem Fall resultiert eine
erhebliche Reduktion des Ansteuerungsaufwands.
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Abbildung 1.5: Neue “Hexverter’-Topologie

Um abschétzen zu koénnen, ob sich eine nidhere Betrachtung der neuen Topologie lohnt, erfolgt eine
iiberschliagige Bewertung der einzelnen Topologien hinsichtlich der erforderlichen Anzahl an Modulen
und Leistungshalbleitern (Tab. 1.1). Die in der Tabelle angegebenen, normierenden Kennzahlen dienen
dem Vergleich der Topologien untereinander, vorausgesetzt ist stets die bidirektionale Verbindung
zweier Drehstromsysteme identischer Phasen-Spitzenspannungen 4, miteinander. Die Herleitung der
Anzahl benétigter Module und bendtigter Halbleiter-Schalter ist Anhang A zu entnehmen.

Der Vergleich zeigt, dass der CHB-Umrichter sowohl beziiglich der erforderlicehn Modulanzahl als auch
beziiglich der erforderlichen Halbleiteranzahl im Vorteil ist. Ein erheblicher Nachteil der dargestellten
CHB-Topologie ist jedoch die Notwendigkeit eines grofen, schweren und teuren Trenntransformators
mit einer Vielzahl von Ausgangswicklungen zur galvanischen Entkopplung der einzelnen Module von-
einander. Ist der Einsatz eines solchen Transformators aus Gewichts-, Platz- oder Kostengriinden nicht



y Eigenschaft | CHB [ M’LC BTB | MMMC | Hexverter
Zweigspannungsbereich —Ug ... 0...24, Uy .. Uy | =Ty ..U
Anzahl Zweige 3 12 9 6
Schalter je Modul 10 2 4 4
Modulanzahl-Kennzahl 3 24 18 12
Schalteranzahl-Kennzahl 30 48 72 48

Tabelle 1.1: Zusammenfassung des Umrichtervergleichs anhand normierter Modulanzahlen und Schal-
teranzahlen, Quelle: siche Anhang A

opportun, oder wird der Aufbau bei grofser Modulanzahl aufgrund der erforderlichen Néhe zwischen
Transformator und Modulen zu komplex, so scheidet die Verwendung der Topologie aus. Sie findet im
Folgenden daher keine weitere Beachtung.

Im Vergleich zu den anderen genannten Umrichtertypen schneidet der Hexverter sehr giinstig ab, was
die erforderliche Modul- und Schalteranzahl betrifft (Tab. 1.1). Dies lésst einen deutlichen Kostenvorteil
insbesondere bezogen auf den mechanischen Aufbau erhoffen. Eine vertiefende Analyse des neuen
Konzepts erscheint daher lohnenswert.

Diesem Zweck dient die vorliegende Arbeit, sie kldrt die noch offene Frage nach der erforderlichen
Stromtragfahigkeit der Halbleiter und dem Kapazitdtsbedarf der Module. Ebenso erfolgt eine Unter-
suchung beziiglich der fiir die Topologie giinstigen und ungiinstigen Betriebspunkte.

Als Erstes erfolgt als Grundlage fiir die Analyse des Hexverters eine detailliertere Betrachtung der mo-
dularen Multilevel-Zweige sowie des M?LC und des MMMC in Kapitel 2. Darauf folgt die Ableitung
eines Zustandsraummodells fiir den Hexverter in Kapitel 3. Dieses bildet die Basis fiir die in Kapitel 4
stattfindende Untersuchung der auftretenden Leistungen in den einzelnen Zweigen. Der Schwerpunkt
liegt hier auf den Gleichanteilen, die die Betriebspunkte des Hexverters begrenzen. Dem zentralen
Vergleich der Topologien dient Kapitel 5. Kapitel 6 trigt dem Bedarf des Hexverters nach einer beson-
ders genauen Stromregelung Rechnung und stellt ein optimiertes Modulationsverfahren vor. Ergebnisse
der in Kapitel 7 und 8 vorgestellten Simulationen bzw. Messungen am Versuchsaufbau fiihren auf die
abschlieftende Zusammenfassung.



2 Modulare Umrichtertopologien

Alle modularen Multilevel-Topologien beruhen auf Reihenschaltungen weitgehend identischer Module.
Diese Reihenschaltungen sollen zusammen mit einer Zweiginduktivitdt hier als modulare multilevel
Umrichterzweige (MMZ) bezeichnet werden.

Bekanntschaft erlangt haben derartig aufgebaute modulare Topologien insbesondere durch den kas-
kadierten H-Briicken Umrichter (cascaded H-bridge, CHB) und durch den modularen Multilevel-
Umrichter (modular multilevel converter, M?LC)'. Geeignet zur Kopplung von Drehstromsystemen
sind die Robicon-Variante des CHB sowie eine back-to-back Anordnung des M2LC. Aufgrund des
aufwendigen Trenntransformators, der fiir die Robicon-Variante erforderlich ist, findet der CHB hier
jedoch keine Beachtung. Bereits 2005 wurde in einer Verdffentlichung zum M2LC [13] erwihnt, dass
es moglich sein miisse, aus MMZ auch einen Matrix-Umrichter, kurz als modular multilevel matrix
converter (MMMOC) bezeichnet, aufzubauen. Diese Idee wurde erst 2010 wieder aufgegriffen [14] und
wird seitdem von mehreren Forschungsgruppen verfolgt. Gegenstand der Diskussion sind derzeit mog-
liche Einsatzbereiche [15], Regelungsverfahren fiir die Energieinhalte der Modulkondensatoren [16, 17|
und Verfahren zur Verkleinerung der Modulkondensatoren [18].

Das folgende Kapitel konzentriert sich auf die Eigenschaften der MMZ und gibt je eine kurze Einfiithrung
in den M*LC und MMMC.

2.1 Modulare Multilevel-Umrichterzweige

In herkémmlichen Wechselrichtern erfolgt in den meisten Fallen eine direkte Anordnung der leistungs-
elektronischen Komponenten “im Zwischenkreis”. Deren Zusammenspiel erméglicht dann die Erzeugung
der gewiinschten Ausgangsspannungen und -stréme. Eine Vereinfachung zur Schaltungsanalyse ist hier
die Vernachldssigung der tatsichlich auftretenden Schaltverzogerungen und Schaltflanken mit dem Re-
sultat der Betrachtung eines Schalters, der nur noch die beiden Zusténde “leitend” und “nicht leitend”
kennt. Eine weitere Abstraktion ist im Allgemeinen nur insofern moglich, als dass ein gesamter Um-
richterausgang bei Verwendung eines geeigneten Modulationsverfahrens als steuerbare Spannungsquelle
darstellbar ist.

Im Gegensatz hierzu ermoglichen modulare Multilevel-Umrichterzweige (MMZ) eine weitere Abstrak-
tionsstufe zwischen der Abstraktion auf Schalterebene und der Abstraktion auf Umrichterebene, indem
sich mehrere identische Leistungsmodule zu einem Zweig zusammenfassen lassen.

Im Rahmen dieses Dokuments kommt zur Benennung des M?LC ausschliefilich diese Abkiirzung zum Einsatz, der
Terminus “modularer Multilevel-Umrichter” bezeichnet allgemein ein modulares Umrichtersystem.



2.1. MODULARE MULTILEVEL-UMRICHTERZWEIGE

2.1.1 Modultypen

Ein Zweig besteht aus einer Anzahl n,., (“Module je Zweig”) Leistungsmodulen. Es kommen mehrere
Modultypen in Frage, die sich insbesondere hinsichtlich ihrer Ausgangsschaltung und der Versorgung
ihres Zwischenkreises unterscheiden. Gemeinsam haben sdmtliche Modultypen, dass sie iiber einen Kon-
densator im Zwischenkreis verfiigen, der die Zwischenkreisspannung uy\; (“Zwischenkreis Modul”)
bereitstellt.
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(b) Vollbriickenmodul
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Abbildung 2.1: Mogliche Ausgangskonfigurationen der Leistungsmodule

Ausgangsseitig, d.h. auf der Seite, auf der die Module in Reihe geschaltet sind, ist entweder eine Halb-
briicke (Abb. 2.1a) oder eine Vollbriicke (Abb. 2.1b) vorgesehen. Halbbriickenmodule sind in der Lage,
je nach Ansteuerung der Transistoren ihren Ausgang kurzzuschliefen oder die Zwischenkreisspannung
zur Verfiigung zu stellen; Vollbriickenmodule konnen zusédtzlich noch die negative Zwischenkreisspan-
nung ausgeben. Die einzelnen Module und somit auch die Modul-Reihenschaltung im Zweig wirken
folglich spannungseinprigend.

In der einfachsten Variante der Zwischenkreisschaltung (Abb. 2.2a) dient ausschlieflich ein Kondensa-
tor der (kurzzeitigen) Zwischenspeicherung von Energie. In diesem Fall existieren im Umrichterbetrieb
Zeitabschnitte, in denen das Modul Energie abgibt und Zeitabschnitte, in denen das Modul Energie
aufnimmt. Der Zwischenkreisstrom i,y,; muss mittelwertfrei sein, damit die Kondensatorspannung
nicht unkontrolliert ansteigt oder absinkt; in der Praxis ist eine Regelung der Kondensatorspannungen
erforderlich. Es ist die im Rahmen der vorliegenden Arbeit wichtigste Variante der Zwischenkreisschal-
tung.

Der Einsatz einer Batterie im Zwischenkreis (Abb. 2.2b) erlaubt die Speicherung einer groferen Ener-
giemenge. Entsprechend ausgestattete Umrichtervarianten lassen sich daher beispielsweise zur Netz-
stiitzung oder als unterbrechungsfreie Stromversorgung einsetzen [19]. Zu beachten ist jedoch, dass
die MMZ grundsétzlich einphasig belastet werden, sodass erhebliche, doppelt lastfrequente Schwan-
kungen in den Zwischenkreisspannungen der Module auftreten. Diese sind von der Batterie fernzu-
halten, um eine potentiell schidliche Mikrozyklisierung zu vermeiden. Hierzu ist ein (relativ grofes)
Filter, bestehend aus der Drossel L), und dem Kondensator Cg,, erforderlich. Idealerweise sollte das
Filter an die Frequenz der auftretenden Zwischenkreisspannungsschwankung angepasst sein, um die
Schwankung kompensieren zu kénnen [20]. Eine Moglichkeit, ein solches Filter deutlich zu verkleinern,
stellt die Verwendung eines DC/DC Wandlers zur Anbindung der Batterie an den Zwischenkreis dar
(Abb. 2.2c). Uber einen solchen DC/DC Wandler lassen sich die niederfrequenten Schwingungen der



KAPITEL 2. MODULARE UMRICHTERTOPOLOGIEN

Kondensatorspeicher

!
;

Cmod
Zur Ausgangs-
schaltung

e

(a) Nur Kondensator im ZKM

Batteriespeicher

Cmod

e
(b) ZKM mit direkt angeschlossener Batterie

'
|

Zur Ausgangs-
schaltung

J

Cmod
*Zur Ausgangsschaltung

(c) Batterie mit DC/DC Wandler

Externe Versorgung

Abbildung 2.2: Mogliche Konfigurationen fiir den ZwischenKreis des Moduls (ZKM) bzw. die Eingangs-
seite der Leistungsmodule

Zwischenkreisspannung von der Batterie entkoppeln. Auf diese Weise sind die Filterkapazitét Cgj, und
die Filterinduktivitét Lg;,, die in diesem Fall eine Speicherinduktivitét fiir den DC/DC Wandler ist,
kleiner dimensionierbar. Weitere Vorteile dieser Anbindung gegeniiber einer direkten Verschaltung der

e

Lﬁlt

Cmod

Batterie im Zwischenkreis sind z.B. [19] zu entnehmen.

Der Vollstandigkeit halber sei auch die Eingangsschaltung der iiber Transformatoren gespeisten kaska-
dierten Topolgie erwiahnt (Abb. 2.2d); diese ermdglicht einen stetigen Energietransfer von aufen in die
Module. Kommen statt Dioden abschaltbare Leistungshalbleiter zum Einsatz, ist der Leistungsfluss
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(d) Gleichrichter zur ZKM-Speisung

auch umkehrbar. Der Bauteilaufwand ist in diesem Fall jedoch erheblich, vgl. Abb. 1.3.
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2.1.2 Eigenschaften der Umrichterzweige

Die Bezeichnung “modularer Multilevel-Umrichterzweig” bezieht sich auf eine Reihenschaltung von
Ny, Leistungsmodulen mit einer Induktivitét. In dieser Verschaltung wirkt die Reihenschaltung der
Leistungsmodule spannungseinprigend und lasst sich daher durch eine Spannungsquelle vereinfacht
darstellen (Abb. 2.3). Durch die Induktivitét entsteht hingegen ein stromeinprégender Charakter. Unter
der Voraussetzung, dass der Strom im Zweig bekannt ist, 1dsst sich dieser mit Hilfe der Spannungsquelle
regeln |21]. Eine weitere Voraussetzung hierfiir ist, dass die Module in Summe eine hinreichend grofe
Spannung bereitstellen konnen.
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Abbildung 2.3: Vereinfachung eines modularen Multilevel-Zweigs (MMZ) zur Stromquelle

Unter der Voraussetzung einer kleinen Zweiginduktivitat entspricht der Kurzzeitmittelwert der an der
Spannungsquelle eingestellten Spannung der von aufen am MMZ anliegenden Spannung. Dies ist eine
wichtige Eigenschaft bei der Dimensionierung der Module, da sie die maximale Zweigspannung direkt
mit der Summe der Zwischenkreisspannungen verkniipft.

Die maximal von der Reihenschaltung aus n . Modulen synthetisierbare Spannung Un[MZ,max DEETEgE

mjz

nmjz

uMMZ,max = Z UzZKMm > (21)
m=1

wobei Uyn,, die Zwischenkreisspannung des mten Moduls ist.

Zur Wahl der Zwischenkreisspannungen der einzelnen Module gibt es unterschiedliche Ansétze. Am
einfachsten ist die Moglichkeit, alle Spannungen identisch zu wéhlen. In diesem Fall lassen sich 2n,,;, +1
unterschiedliche Spannungen mit einem Briickenzweig synthetisieren. Eine deutlich grofere Anzahl von
Spannungsniveaus ist moglich, wenn sich die einzelnen Zwischenkreisspannungen voneinander unter-
scheiden. Die grofte mogliche Anzahl (3"miz) ergibt sich fiir ein Spannungsverhiltnis von 1:3:9 usw.
[22]. Bei derartig stark unterschiedlichen Zwischenkreisspannungen ist es notwendig, an die Spannun-
gen speziell angepasste Hardware zu verwenden. Dies hat mehrere Nachteile: Die Fertigungskosten
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steigen aufgrund einer groferen Anzahl unterschiedlicher Bauelemente und Schaltungsvarianten, die
Austauschbarkeit der Module untereinander und somit die sonst inhérente Redundanz des Systems ist
nicht mehr vorhanden und das Balancing zwischen den Modulen (siehe Abschnitt 2.1.3) wird erheblich
erschwert. Insbesondere beim genannten Spannungsverhéltnis ist jede Schaltzustands-Kombination ei-
ner Zweigspannung fest zugeordnet. Dies hat zur Folge, dass zur Ausgabe einer Pulsweitenmodulation
beim Schalten zwischen zwei benachbarten Ausgangsspannungsniveaus teilweise auch Module hoher
Zwischenkreisspannung mit der Modulationsfrequenz schalten miissen. In der Praxis lasst sich das
Verfahren daher nicht sinnvoll umsetzen.

Einfacher ist dies bei einem Spannungsverhéiltnis von 1:2:4 usw. [22, 23|, das immer noch 2Mmia Tl 1
Spannungsniveaus erlaubt. Hier geniigt es, wenn das Modul kleinster Zwischenkreisspannung mit der
Modulationsfrequenz schaltet, bei allen anderen Modulen nimmt die Schaltfrequenz mit der Zwischen-
kreisspannung ab. Nachteilig sind jedoch auch bei dieser Variante die fehlende Redundanz, die Kos-
tenerhohung und das erschwerte Balancing.

Weniger stark unterschiedliche Zwischenkreisspannungen, z.B. um ca. £20% [24], lassen nicht mehr
die Synthese aller gewiinschter Zweigspannungsniveaus zu, es entstehen folglich Liicken in der Diskre-
tisierung der Zweigspannung, die sich negativ auf das Ausgangsspannungsspektrum des Umrichters
auswirken konnen. Vorteilhaft ist in diesem Fall, dass unter Hinnahme einer nicht mehr vollsténdiger
Auslastung der Sperrfdhigkeit der einzelnen Halbleiter identische Module zum Einsatz kommen kénnen.
Hierdurch sinken die Kosten und es ldsst sich eine Redundanz innerhalb des Zweigs realisieren. Auf
der anderen Seite kann es jedoch nach wie vor zu Problemen beim Balancing zwischen den Modulen
kommen.

Bei der anfangs erwdhnten Variante identischer Zwischenkreisspannungen lésst sich im Gegensatz zu
den anderen Mdoglichkeiten durch geeignete Ansteuerung der Module eine effektive Ausgangsschaltfre-
quenz der Reihenschaltung erreichen, die erheblich iiber der Schaltfrequenz der einzelnen Module liegt
(siehe Abschnitt 2.1.3). Weiterhin lassen sich Schaltverluste zwischen den einzelnen Modulen flexibel
verteilen. Das Vorsehen von Redundanz durch zusétzliche Module ist problemlos moglich, ebenso wird
das Balancing zwischen den Modulen eines Zweigs wesentlich erleichtert.

Aufgrund der genannten Nachteile der Nutzung unterschiedlich dimensionierter Module kommen im
Rahmen der vorliegenden Arbeit ausschlieflich identische Module mit gleicher Soll-Zwischenkreisspan-
nung innerhalb eines Zweigs zum Einsatz. Es ldsst sich darum eine (zeitabhéngige) mittlere Zwischen-
kreisspannung iiber alle Module eines Zweigs

nmjz

21 UzKMm

=5 2.2
UzKM Mgy (2.2)

bestimmen, aus der die maximal synthetisierbare Spannung zu uy\iz, max = Mmj,Uzim 0lgE-

2.1.2.1 Energieschwankung und erforderliche Modulanzahl

In jedem Zweig existieren mehrere Energiespeicher: Zum einen die einzelnen Zwischenkreiskondensa-
toren in den Modulen und zum anderen die Zweiginduktivitdt. Ausgehend von der Annahme, dass die
Zweiginduktivitéten relativ klein sind, miissen die von Zweigstrom 4, und Zweigspannung u, gebildeten
Zweigleistungen

Dy =1y - Uy, (2.3)

10
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auf die Zwischenkreiskondensatoren einwirken, wo sie eine Energie- und damit eine Spannungsschwan-
kung hervorrufen. Fiir die gespeicherte Energie gilt mit der Anfangsenergie e, (t):

t
e,(t) = / p,dt’ +e,(to) . (2.4)

to
Ihr Verlauf ist im Allgemeinen durch &ufere, von der Topologie und dem Betriebspunkt fest vorgege-
bene Groken bestimmt und durch den Modulaufbau nicht beeinflussbar?. Die Groke der Schwankung

zwischen Minimum und Maximum der in den Zweigkondensatoren gespeicherten Energiemenge e, heifst
im Folgenden die Energieschwankungsbreite Ae,:

Ae, = max(e,) —min(e,) . (2.5)

Aufgrund der schnell funktionierenden Energieaustauschregelung zwischen den einzelnen Modulen eines
Zweigs (vgl. Kapitel 2.1.3 bzw. 8.10.1) ist es zuléssig, die Abweichungen der Zwischenkreisspannungen
Uyknp,m der einzelnen Module m eines Zweigs b voneinander zu vernachlissigen. Es gilt also

UzKMb,m — UzKMb - (2.6)

Die Zwischenkreisspannungen .\, der Module des Zweigs b lassen sich folglich abhéngig von der
Grofe der verwendeten Zwischenkreiskondensatoren Cyp; angeben als:

)
nmjoZKM
Die maximal zuldssige Zwischenkreisspannung iy ., 8t begrenzt durch die maximal von den Halb-
leitern schaltbare Spannung. Die minimal im Betrieb auftretende Zwischenkreisspannung uy gy i, f0lgt
aus der Energieschwankungsbreite des Moduls Aey und der Grofe des Zwischenkreiskondensators:

m ) (2.8)

— 2
uZKM,min - uZKM,maX —2 C
ZKM

Wihrend die Wahl der Kondensatorgrofse bzw. der minimal auftretenden Zwischenkreisspannung nicht
prinzipiell begrenzt ist, gilt es zu bedenken, dass aus ihr zusammen mit der maximal vom Zweig
geforderten Spannung?® u die bendtigte Modulanzahl n,;, folgt:

Z,/max
Uz, max
nmjz = + Nreq - (29)
Uz KM, min

N,oq ist hier die zur Bereitstellung von Redundanz vorgesehene Anzahl zusétzlicher Module je Zweig.

Es gilt folglich abzuwégen zwischen der Grofe der Zwischenkreiskondensatoren Cy,yy; und der Anzahl
von Modulen je Zweig. Im Rahmen der vorliegenden Arbeit gilt die Annahme, dass der Faktor zwischen
minimaler und maximaler Zwischenkreisspannung a iy = 1,25 betrdgt. Hieraus ergibt sich mit dem
Sicherheitsfaktor s¢ 7\ > 1 die Groke der einzelnen Zwischenkreiskondensatoren, vgl. Abschnitt 5.2.4:

2 ~ SczKM Ae,

CzKM,min = (2.10)

-2 )
mjz Tred (1 - aAZKM) uZKM,max

Es lasst sich feststellen, dass die notwendige Kondensatorgrofie der auftretenden Energieschwankungs-
breite direkt proportional ist.

2Einzige Ausnahme ist die Anbindung des Modulzwischenkreises an eine externe Energiequelle bzw. -senke.

®Genau genommen ist nicht die maximal benétigte Zweigspannung, sondern die maximal von der Modulreihenschaltung
zu Regelungszwecken erforderliche Spannung entscheidend. Ausgehend von einer kleinen Zweiginduktivitit und einer
hinreichend “glatten“ Sollwertvorgabe fiir den Zweigstrom sind diese Werte jedoch nahezu identisch.

11
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2.1.2.2 Schaltleistung

Die von einem MMZ bendtigte Schaltleistung Fg , ist eine Groke, die den Bedarf des Zweigs an Leis-
tungshalbleitern quantifiziert. Die Schaltleistung eines einzelnen Leistungshalbleiters Py pyy, entspricht
der von diesem maximal schaltbaren Spannung w,,, yy, multipliziert mit dem maximal schaltbaren
Strom &, y.:

PS,HL = Umax,HL ° imaX,HL . (211)

Die Schaltleistung eines ganzen Zweigs entspricht der Summe der einzelnen Schaltleistungen der ver-
wendeten Leistungshalbleiter. Unter Verwendung der vereinfachten Modelle nach Abb. 2.3 gilt fiir die
Schaltleistung eines Zweigs mit nyy;, Halbleitern je Modul

PS,Z = nHLZz,maxuz,maxaAZKM : (212)

In der Praxis kommt eine Diskretisierung der Gréke Fg, zum Vorschein, da sich die maximale Zweig-
spannung nur in diskreten Schritten durch Hinzufiigen zusétzlicher Module anpassen lésst.

2.1.3 Modulationsverfahren und Balancing innerhalb eines Zweigs

Prinzipiell ist es moglich, alle Module eines Zweigs pulsweitenmoduliert und nicht zeitlich versetzt mit
dem gleichen Aussteuerungsgrad anzusteuern. Dies ist jedoch keine giinstige Losung, da die Spannung
am Zweig in jedem Takt einen Hub in Hohe der Summe der Zwischenkreisspannungen durchliefe. Dies
kann zu vielfiltigen Problemen sowohl innerhalb des Umrichters, etwa bei moglichen Kreisstromen,
als auch auflerhalb des Umrichters, beispielsweise bei der Frequenzfilterung der Klemmenspannungen,
fiihren.

Besser ist bereits die Losung, alle Module mit dem gleichen Aussteuergrad, jedoch zeitlich versetzt
anzusteuern, sodass sich die einzelnen Pulse zeitlich verteilen und die Zweigspannung einen deutlich
kleineren Bereich durchlduft. Da es in diesem Fall keinen erkennbaren ”Anfang“ und kein erkennbares
"Ende“ der Pulsfolge gibt, ist es jedoch schwierig, den Regelungsalgorithmus bzw. die Sollwertvorgabe
mit der Pulsweitenmodulation zu synchronisieren.

Sinnvoller ist daher die in [25] vorgeschlagene Methode: Die meisten Module bilden gemeinsam einen
Schaltzustand sg,;., der eine mdglichst nah an der gewiinschten Ausgangsspannung u, ., liegende
Spannung up 1, hervorruft. Der Schaltzustand s sei in Erweiterung der auf Halbbriicken beschrankten
Quelle [25] hier definiert als die Anzahl der Module, die eine positive Spannung am Ausgang erzeugen,
abziiglich der Anzahl Module, die eine negative Spannung am Ausgang erzeugen.

Unter der Annahme, dass alle Module eines Zweigs iiber eine identische Zwischenkreisspannung
verfiigen, existieren fiir die Wahl von sg ;. die folgenden zwei Moglichkeiten:

u,

SRuhe,L = LL ol J : (2.13)
ZKM
u,

SRuhe,H = [u ol w : (2.14)
ZKM

Fir sppep ist die erzeugte Spannung ug .. Kleiner als die gewiinschte, fiir SRuhe,n DOher. In [25]
schlagen die Autoren vor, die Differenz durch Nutzung eines (wechselnden) Moduls als PWM-Modul
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2.1. MODULARE MULTILEVEL-UMRICHTERZWEIGE

Zweig 1, 1,4 >0 Zweig 2, 1,5 <0
ZKM-Spannung ‘ Zustand | ZKM-Spannung ‘ Zustand
Modul 3: 1010 V +1 Modul 1: 960 V 0
Modul 5: 1020V | (PWM) | Modul 5: 970V 0
Modul 4: 1030V 0 Modul 3: 980V | (PWM)
Modul 1: 1040 V 0 Modul 2: 990V +1
Modul 2: 1050V 0 Modul 4: 1000 V +1

Tabelle 2.1: In [25] verwendetes Beispiel zur Auswahl der Modulzusténde abhéngig von der Zwischen-
kreisspannungen der Module (ZKM)

auszugleichen. Fiir dessen Aussteuergrad spyy gilt

U — U

SpwWM = soll Ruhe ) (215)
UzrMm

spwm > 0 bedeutet die Erzeugung eines positiven Spannungspulses, in Erweiterung auf Vollbriicken-

module entspricht spy; < 0 der Erzeugung eines negativen Spannungspulses.

Damit die Annahme, dass die Spannung in allen Modulen identisch ist, Giiltigkeit hat, ist es notwendig,
die Zwischenkreisspannungen zwischen den Modulen zu balancieren. Dies ist méglich, da ein positiver
Zweigstrom positiv aktive Module l4dt und negativ aktive Module entliddt, ein negativer Zweigstrom
hingegen negativ aktive Module lddt und positiv aktive Module entladt.

Diese Tatsache ldsst sich zur Balancierung nutzen. Hierzu empfehlen die Autoren von |25, die Module
nach Zwischenkreisspannungen zu sortieren und die Auswahl der (ausschlieflich positiv) aktivierten
Module abhingig von der jeweiligen Zwischenkreisspannung und dem Zweigstrom zu treffen. Als Bei-
spiel dient dort die in Tabelle 2.1 wiedergegebene Konstellation.

In der vorliegenden Arbeit kommt eine geringfiigig abgeéinderte Methode zur Anwendung. Der wich-
tigste Unterschied ist, dass zwar eine Pulsweitenmodulation zum FEinsatz kommt, diese jedoch kein
dediziertes PWM-Modul verwendet, sondern den Puls durch Uberlagerung der Ausgangsspannungen
zweier Module erzeugt. Dies hat den Vorteil, dass bereits die Pulserzeugung selbst zum Tausch akti-
ver und inaktiver Module nutzbar ist. Hieraus kann eine geringere Schaltfrequenz trotz eines aktiven
Balancings innerhalb des Zweigs resultieren.

Abb. 2.4 verdeutlicht das Vorgehen. Zum Zeitpunkt ¢; sind alle drei Module des betrachteten Zweigs
deaktiviert. Im kommenden Zeitraum k = 1 soll eine negative Ausgangsspannung bereitgestellt wer-
den. Der erste Schritt umfasst die Berechnung der erforderlichen Pulsweite, sodass die unterschiedlich
schraffierten Flachen zwischen ¢; und ¢2 den gleichen Inhalt aufweisen. Im néchsten Schritt erfolgt
analog zu dem oben beschriebenen Vorgehen eine Sortierung der Module nach ihrer Zwischenkreis-
spannung analog zum unter [25] beschriebenen Verfahren. Das Beispiel basiert auf der Annahme, dass
die Spannung in Modul 2 am ho6chsten ist, gefolgt von Modul 1 und Modul 3. Der Zweigstrom sei
positiv. Da alle Module zu Taktbeginn am Ausgang kurzgeschlossen sind, muss, um einen negativen
Puls zu erzeugen, als erstes ein Modul seine negative Zwischenkreisspannung ausgeben. Der positive
Zweigstrom entddt das Modul hierbei. Es wird also das Modul mit der hochsten Spannung gewdhlt, in
diesem Fall Modul 2. Damit der Puls nur die gewiinschte Linge hat, muss die negative Spannung von
Modul 2 kurze Zeit spater wieder aufgehoben werden. Dies geschieht durch Aktivierung eines anderen
Moduls hin zu positiver Ausgangsspannung. Aufgrund des positiven Zweigstroms erfolgt hierdurch ein
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uo,modl

UzrMAT

—UzkM1T
uo,mod2

UzrM,2T -

~UzrM,2T ¢
uo,mod3 :
UzkM,3T .

—UzkM,3T : ' ' '
131 to ts ty

Abbildung 2.4: Angewendetes Modulationsverfahren, uy\; o > uzgn 1 > Uz g, 4 > 0

Laden des Moduls, sodass das Modul mit der geringsten Zwischenkreisspannung gewahlt wird. Dies ist
Modul 3. Zum Ende des Takts k& = 1 ist daher Modul 1 nach wie vor im Zustand "kurzgeschlossener
Ausgang“, Modul 2 im Zustand ”"Ausgang negativ‘ und Modul 3 im Zustand "Ausgang positiv®. Die
Gesamt-Ausgangsspannung des Zweigs ist folglich wieder null.

Im zweiten Takt soll eine positive Ausgangsspannung erzeugt werden. Bevor neben Modul 3 weitere
Module auf positive Ausgangsspannung geschaltet werden, sieht der Modulationsalgorithmus eine De-
aktivierung von Modulen mit negativer Ausgangsspannung vor, in diesem Fall also von Modul 2. Durch
anschliefiendes Deaktivieren des Moduls 3 erfolgt die Erzeugung der fallenden Flanke des gewiinschten
Ausgangssignals. Der Vorrang der Deaktivierung minimiert die Verluste in parasitdren Widerstédnden
der Module, insbesondere in den Kondensatoren.

Im dritten Takt schlieflich ist eine Ausgangsspannung gewiinscht, die grofer als die mittlere Modul-
zwischenkreisspannung ist. Daher wird gleich zu Beginn des Takts die Zweig-Ausgangsspannung ange-
hoben, indem ein Modul auf positive Ausgangsspannung geschaltet wird. Hierzu kommt Modul 3 zum
Einsatz, da es nach wie vor die geringste Zwischenkreisspannung aufweist. Die steigende Flanke wird
entsprechend vom Modul mit der zweitkleinsten Zwischenkreisspannung erzeugt, also von Modul 1.
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Die anschlieffende fallende Flanke stammt von Modul 2.

Durch den beschriebenen Algorithmus kommt es nicht in jedem Takt zu einer Neuverteilung sémtlicher
aktiver und inaktiver Module, vielmehr wird versucht, moglichst viele Module in ihrem Schaltzustand
zu belassen, um die Schaltverluste zu minimieren. Dennoch wechseln wenigstens zwei Module ihren
Schaltzustand, was stets basierend auf den aktuellen Zwischenkreisspannungen geschieht. Das Verfah-
ren ermdoglicht also eine schnelle Balancierung bei sehr geringen Schaltverlusten. Die an das Modul zu
iibermittelnden Daten beinhalten den neuen Schaltzustand im Folgetakt sowie den Umschaltzeitpunkt,
zu dem das Modul vom aktuellen auf den neuen Zustand wechselt.

Eine Anpassung des Modulationsverfahrens speziell fiir den Hexverter ist Abschnitt 6.5 zu entnehmen.

2.2 MZ2LC in back-to-back Konfiguration

Die als “modular multilevel converter” (M?LC, teilweise auch als M2C abgekiirzt) bekannte Topologie
wurde 2001 zur Patentierung eingereicht [26] und 2002 in back-to-back Anordnung zwecks Netzkopp-
lung erstmals wissenschaftlich vorgestellt [27]. Bereits dort finden sich eine analytische Betrachtung
der Energieschwankung in den Modulen sowie die Beschreibung eines Balancierungsverfahrens zwischen
den einzelnen Modulen eines MMZ. Als weiterer Anwendungsfall fiir 4hnliche modulare Umrichter wur-
de 2003 der Einsatz in Schienenfahrzeugen vorgeschlagen [28], die grofte Aufmerksamkeit erfihrt der
M2LC jedoch bis jetzt back-to-back im Bereich der Hochspannungs-Gleichstrom-Ubertragung [29)].

Seit den ersten Verdffentlichungen wurden zahlreiche Vorschlige zur Verbesserung des M?LC beschrie-
ben. Diese betreffen beispielsweise die Vermeidung von zirkulierenden Stromen [30] im gesteuerten
Verfahren bzw. ohne Messung der Kondensatorspannungen sowie die verwendeten Modulationsverfah-
ren |25]. Ebenso konnte gezeigt werden, dass sich zirkulierende Strome zur Minimierung der Energie-
schwankung in den Modulen insbesondere bei niedrigen Ausgangsfrequenzen bis zum Stillstand nutzen
lassen |31, 32, 33]. Auch im normalen Betrieb ist eine Reduktion der Energieschwankungen mithilfe
von zirkulierenden Strémen moglich, hier gilt es, zwischen zusétzlichen Verlusten aufgrund der Strome
und der niedrigeren Schwankungsbreite abzuwégen [34]. Eine weitere Moglichkeit zur Reduktion der
Energieschwankungen konnte der Einsatz von Vollbriickenmodulen darstellen, auch wenn dies in einem
deutlich héheren Halbleiterbedarf resultiert |35]. Ferner konnte gezeigt werden, dass die zum Betrieb
des M2LC als Antriebswechselrichter erforderliche Vorladung der Modulzwischenkreise auf einfache
Weise 16sbar ist [36].

Neben dem modularen Matrixumrichter (vgl. Kapitel 2.3) handelt es sich beim M2LC in back-to-
back Anordnung (Abb. 2.5) um den derzeit einzigen modularen Multilevel-Umrichter, der wie der
Hexverter ohne Transformator auskommt. Aus diesem Grund dienen diese beiden Wechselrichter als
Vergleichsbeispiele in der spéter folgenden Bewertung des Hexverterkonzepts. Es folgen eine Herleitung
der auftretenden Strome und Spannungen in der Topologie sowie eine Betrachtung der erforderlichen
Bauteildimensionierungen. An die hier durchgefithrten Analysen lehnt sich die spéter folgende Unter-
suchung des Hexverters an.
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Modulaufbau
%]
4
n

O Ve«

Abbildung 2.5: Modularer Multilevel-Umrichter (M2LC) in back-to-back Anordnung

2.2.1 Stréme und Spannungen in den Zweigen

Die nachfolgenden Betrachtungen beruhen auf einer konstanten Zwischenkreisspannung ., einem
konstanten Zwischenkreisstrom i,;., Vernachldssigung von Verlusten bei der Berechnung der erforder-
lichen Strome, sowie auf rein sinusférmiger Modulation. Dies dient ausschlieflich der Vereinfachung
der Gleichungen. Sowohl der M?LC als auch der Hexverter lassen sich beispielsweise mit einer Addi-
tion einer dritten Harmonischen betreiben, um den nutzbaren Spannungsbereich zu vergrofern (siehe
auch Abschnitt 2.2.2). Das soll im Rahmen der vorliegenden, grundlegenden Arbeit jedoch nicht néher
untersucht werden.

Um eine Wirkleistungsiibertragung der Leistung P zwischen den verbundenen Systemen zu ermogli-
chen, muss gelten:

P =igguzx - (2.16)

Es gilt die Annahme, dass es sich sowohl beim Zwischenkreisstrom als auch bei der Zwischenkreis-
spannung um Gleichgrofen handelt. Mit 7 = 1...3 gilt fiir die Spannungen in den Zweigen der beiden
verbundenen Wechselrichter (vgl. Abb. 2.5):

Ugj = —Ugpj + UZTK (2.17)
Un(j+3) = Ustj T UZTK (2.18)
Uy(j+6) = ~Us2,j T UZTK (2.19)
Un(j+9) = Usz,j T UZTK : (2.20)

Der Zwischenkreis-Gleichstrom teilt sich gleichméfig auf die einzelnen Zweige auf. Er wird von den auf
die oberen und unteren Zweigen verteilten Laststromen iiberlagert. Fiir die Zweigstrome ergibt sich
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2.2. M2LC IN BACK-TO-BACK KONFIGURATION

daher:
i) — Z;j 3 35;{ (2.21)
ly(j+3) = —ZS;] - 3“21{ (2:22)
by(j+6) = Zs;j 35;( (2.23)

2.2.2 Energieschwankung in den Zweigen

Nach Gln. (2.4) und (2.5) folgt die Energieschwankungsbreite aus dem Produkt aus Zweigstrom und
-spannung. Die Minima und Maxima der gespeicherten Energie miissen daher an den Nullstellen der
Zweigleistung liegen.

Fiir Zweig 1 liegen die relevanten Nullstellen mit dem Modulationsgrad m = 2% <1, dem Lastwinkel
¢ und der Kreisfrequenz wy; bei
P Tt arccos(L)

t 2.2
! Wy ’ (2.25)

g T — arccos(1)

t (2.26)

Ws1

An diesen Stellen befinden sich die Extrema des Zweigenergieinhalts e,, fiir die mit der Scheinleistung
des jeweiligen Wechselrichters Sy gilt:

oty = ;% [(8 + m3cos2(g0)) sin(p) — (4 — m20052(g0)) %] (2.27)
Coty = ;\x&i [(8 + m3cos2(g0)) sin(y) + (4 — m20082(<,0)) %] . (2.28)

Die Energieschwankungsbreite eines Zweigs entspricht der Differenz der Extrema. Sie ist im symme-
trischen Betrieb in allen Zweigen des jeweiligen Wechselrichters identisch. Aufsummiert iiber die sechs
Zweige ergibt sich die Energieschwankungsbreite eines Wechselrichters zu

Aeyp = 4 Swr [1 _ (W)zl . (2.29)

m-w

N

Dies stimmt mit der Angabe in [27] {iberein. Die Gleichung dient in Abschnitt 5.2.3.2 der Uberpriifung
der numerisch gewonnen Ergebnisse und damit des spiter angewandten numerischen Berechnungsver-
fahrens.

Kommen zwei M2LC Wechselrichter in back-to-back Konfiguration zum Einsatz, so kann ihre Energie-
schwankungsbreite im Idealfall bei identischen Spannungen (m = 1, ¢ = 0) nicht kleiner sein als
+ )

M2LCHB __ ~ Ws1
Aeges min = Aewgy + Aewpa ~ 2,6P
wslw52

(2.30)
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Es sei angemerkt, dass in der Praxis meistens die Addition einer dritten Harmonischen auf die Stern-
Us 1+u‘s 2+us 3 - T .

punktspannung —————==—== erfolgt, um die mogliche Ausgangsspannung des Umrichtersystems zu

erhéhen [37, 38, 39]. In der Literatur ist jedoch keine geschlossene Betrachtung der Auswirkungen

eines solchen Vorgehens auf die Energieschwankungen zu finden*. Da zudem im Rahmen dieser Arbeit

beim Hexverter noch keine entsprechende Addition stattfindet, jedoch nichts dagegen spricht, fiir we-

nigstens eines der beiden verbundenen Systeme eine dritte Harmonische auf die Sternpunktspannung

zu addieren®, unterbleibt auch beim M2LC eine Beachtung dieser Moglichkeit.

2.3 Modularer Multilevel-(Voll-)Matrix-Umrichter

Die Moglichkeit, aus MMZ einen Modularen Multilevel-Matrix-Umrichter (modular multilevel matrix
converter, MMMC) aufzubauen, fand bereits in [13] Erwdhnung. Kiirzlich wurde diese Idee neu belebt,
erste Verdffentlichungen iiber den auch als “direct modular multi-level converter” bekannten Umrichter
zeigen seine Vorteile gegeniiber dem M?LC in back-to-back Konfiguration auf [15] bzw. priisentieren
geeignete Balancierungs- Algorithmen [16, 40].

D D

Ugy,2
lel lel

Ug1,3

Abbildung 2.6: Modularer Multilevel-Matrix-Umrichter (MMMC)

Der MMMC besteht aus insgesamt neun MMZ, die so angeordnet sind, dass jede Phase des ersten

*Erste Simulationsergebnisse deuten darauf hin, dass eine Reduktion der Schwankung auf ca. drei Viertel des Werts
ohne Ubermodulation erreichbar ist. Dies wird durch Ergebnisse in [39, Abb. 6] gestiitzt, die im Vergleich mit (2.29)
eine Reduktion der Schwankungen auf ca. 77% bei ¢ = 0 voraussagen. Diese Fragestellung soll hier aber nicht vertieft
werden, sondern eher als Idee fiir zukiinftige Untersuchungen dienen.

SDie Addition einer dritten Harmonischen ist beim Hexverter fiir das schnellere der beiden verbundenen Systeme
unproblematisch, erfolgt sie fiir das langsamere System, so kann der entstehende Zweigspannungsanteil zu Problemen
fiihren. Dies wird in Abschnitt 4.3 deutlich, wo die einzelnen Zweigspannungs- und -stromanteile genauer betrachtet
werden.
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dreiphasigen Systems mit jeder Phase des zweiten dreiphasigen Systems verbunden ist (Abb. 2.6).
Die Spannungen in den Zweigen folgen aus den jeweils drei Systemspannungen ug ; ,j1 = 1..3 bzw.
Ugg j,» J2 = 1.3 zu:

Usy(3514j2—3) = Usljn — Us2,jp T Ust (2.31)

Ahnliches gilt fiir die Strome, denen zusitzlich jedoch Kreisstrome iiberlagert sein konnen. Kreisstrome
in diesem Sinne sind Strome, die nicht iiber die dreiphasigen Systeme fliefen.

Da im Rahmen der vorliegenden Arbeit weder ein Laboraufbau noch eine detaillierte Simulation des
MMMC inklusive Regelung angestrebt wird, entféllt an dieser Stelle eine detaillierte Analyse der Kreis-
strome und ihrer Auswirkungen. Eine solche ist beispielsweise in [18] zu finden.

Aus den genannten Quellen geht keine Notwendigkeit beziiglich fiir einen ideal symmetrischen Betrieb
notwendiger Kreisstrome hervor. Eine hier nicht ndher dargestellte Analyse der Energieinhalte der
einzelnen Zweige zeigt, dass fiir die weiter unten betrachteten Parameterkonstellationen der mittlere
Energieinhalt der Modulkondensatoren ohne eingepréigte Kreisstrome konstant bleibt. Die Kreisstrome
werden daher genau wie die Sternpunktspannung u im Rahmen der vorliegenden Arbeit beim MMMC
zu null gesetzt.

Unter dieser Voraussetzung ergeben sich die Zweigstréme aus der symmetrischen Aufteilung der Ein-
und Ausgangsstrome (notiert im jeweiligen Verbraucherzéhlpfeilsystem der dreiphasigen Systeme) zu:

: _ feigy | fegy
LGhtn-3) T 3 T3 - (2.32)

Da in den Zweigen sowohl Stréme beider Systemfrequenzen fliefen als auch Spannungen in beiden
Systemfrequenzen auftreten, lassen sich die Nullstellen der Zweigleistungen nicht mehr so einfach be-
stimmen wie beim M2LC. Die Ermittlung der Energieschwankungsbreite erfolgt daher numerisch mit
dem fiir den Hexverter erlauterten Verfahren (vgl. Abschnitt 5.2.3).
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3 Die Hexverter-Topologie

Die Hexverter-Topologie besteht aus sechs modularen multilevel Zweigen (MMZ), die ringformig mit-
einander verschaltet sind. An den sechs Verbindungspunkten der einzelnen Zweige ist je eine Phase —
abwechselnd zu den beiden dreiphasigen Drehstromnetzen gehdérend — angeschlossen (Abb. 3.1).

Modulaufbau

Abbildung 3.1: Neue Umrichtertopologie “Hexverter”
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3.1. GRUNDLEGENDE ANALYSE DES NETZWERKS

3.1 Grundlegende Analyse des Netzwerks

Die Knotenpunktregel fiihrt abhéngig von den Stromen iy, ; in den drei Phasen j =1...3 der beiden
Drehstromsysteme k£ = 1...2 zu folgenden Stromen i, in den Zweigen b =1...6:

Uyl = Uy — is1,1 ) (3-1)
lyy = Uy — is2,1 ) (3-2)
Uy =iy — isl,2 ) (3-3)
lpg = 1,3 —ls22 (3.4)
lys = Uy — isl,S ) (3-5)
lyg = lys — i52,3 (3.6)

Anhand der zirkularen Abhéngigkeit der Zweigstrome voneinander ldsst sich erkennen, dass die Ab-
héngigkeit von den Netzstromen die Zweigstrome nicht vollstindig definiert; sie weisen einen weiteren
Freiheitsgrad auf. Dies ist prinzipiell dazu nutzbar, in einem Zweig den Strom frei vorgeben zu kénnen.
Aus Symmetriegriinden sinnvoller ist jedoch die Vorgabe des anteilig in allen Zweigen vorhandenen
Kreisstroms

:é}jw,. (3.7)

Da die Sternpunkte beider Systeme keine direkte Verbindung zueinandern oder zum Umrichtersystem
aufweisen, kann beziiglich der Stréme kein Nullsystem entstehen:

3
D g =0, k=12 . (3.8)
j=1

Folglich lassen sich die Strome in beiden Systemen vollstindig durch ihre («, §)-Koordinaten lsk.0,3
beschreiben. Da im Rahmen der vorliegenden Arbeit die Analyse von Zeitverldufen eine grofsere Rolle
spielt als die Auswertung von in dreiphasigen Systemen auftretenden Leistungen, findet die amplitu-
deninvariante (o, 3, 0)-Transformation Anwendung;:

. 2 1 1 .
L2 3 73 73 (51
ig|=(0 2 -%| | (3.9)
; R G ;
0 3 3 3 3
Hiermit folgt fiir die Zweigstrome:
. _1 V3 1 V3 9
i, 2 6 2 6 .
i AR T SR
Z'ZQ 0 —v3 _1 V3 4 ts1,8
a3 | 3 2 6 i . (3.10)
i 0 _§ 0 _ @ 1 's2,a
i 1B g _vE | \'2e8
. 2 6 3 Ty
L26 L V3 1 3
2 6 2 6

Aus (3.10) ldsst sich bereits eine wichtige Eigenschaften des Umrichtersystems erkennen: Es sind in
allen Zweigen Anteile von Stromen aus beiden Systemen vorhanden. Der Faktor, mit dem der Strom
aus System 1 im Zweig 1 auftritt, lautet

(;)2 + ({f) 5 (3.11)
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Dies entspricht laut (3.10) dem Anteil der Strome aus System 2. Dieser Wert ist identisch fiir alle Zweige
und beide dreiphasigen Systeme; folglich verteilen sich die Strome ohne einen Kreisstrom gleichméfig
auf alle Zweige.

Die Spannungen iiber den Zweigen folgen aus den Spannungen der beiden dreiphasigen Systeme ug, ;
und der Spannung zwischen den Sternpunkten beider Systeme wu:

(7
Uy 1 0 0O -1 0 0 1 usl,l
Uy 0O -1 0 1 0 0 -1 us1,2
usl O 1 0 0 -1 0 1 s1,3
u,l 0 0 =10 1 0 -1 %] (3.12)
Uys 0o 0 1 0 0 -1 1 Us 2
Uyg -1 0 0 0 0 1 -1 Usa 3
Us

Auch hier gilt, dass in allen Zweigen Anteile der Spannungen aus beiden verbundenen Drehstromsys-
temen zu gleichen Anteilen vorhanden sind. Eine Transformation der dreiphasigen Spannungen auf
(e, B,0)-Koordinaten fiithrt zu:

U 1 0 -1 0 1
w B S L/ A Us1,p
73 — 2 2 2 2 U ) (3 13)
Uyy % @ _% @ -1 s2,a .
[ B R R B P

u, u — U
Ug ] 0 _% _@ 1 st s1,0 s2,0

Im Rest der Arbeit besteht die Annahme, dass ug; o und ug, o gleich null sind.

3.2 Zustandsraummodell

Um festzustellen, ob der Hexverter regelungstechnisch steuerbar ist, erfolgt die Herleitung eines Zu-
standsraummodells. Dieses findet auch spiter bei den Simulationen Anwendung.

Zusammen mit den beiden Drehstromsystemen verfiigt der Hexverter iiber acht Knoten und zwdlf Zwei-
ge'; folglich weist das System fiinf unabhéngige Stréme auf. Dies deckt sich mit den oben dargestellten
Betrachtungen. Als Zustandsgrofen finden die Strome aus Gl. (3.10) Verwendung:

. . . . . T
X:(lsl,a 1,8 2,0 's2p Zkr) : (314)

Zur Herleitung der Zustandsraumdarstellung ist eine Unterscheidung zwischen den oben verwendeten
Zweigspannungen u,, und den Zweigquellenspannungen U erforderlich. Die Zweigquellenspannungen
sind dabei die Spannungen, die seitens der Modulreihenschaltungen im jeweiligen Zweig eingeprigt
werden; zusammen mit den Spannungsabfillen iiber der Induktivitat L, und dem Widerstand R, im
jeweiligen Zweig ergeben sich hieraus die Zweigspannungen (vgl. Abb. 3.2):

. 0 .
Ugp = uqzb + lszzb + alzb[’zb : (315)

!Hiermit sind nicht (nur) die MMZ gemeint.
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3.2. ZUSTANDSRAUMMODELL

Abbildung 3.2: Regelungstechnisches, vereinfachtes Modell des Hexverters

Bei Beriicksichtigung unterschiedlicher Zweiginduktivitéten und -widersténde werden die Gleichungen
sehr unhandlich, es erfolgt daher die vereinfachende — und in den allermeisten Féllen auch sinnvolle
— Annahme, dass die Induktivitdten aller Umrichterzweige den Wert L, aufweisen, die Widersténde
entsprechend den Wert R,. Widerstdnde und Induktivitdten der verbundenen dreiphasigen Systeme
unterscheiden sich nur zwischen den Systemen, nicht jedoch von Phase zu Phase. Sie haben die Werte
R, und L bzw. Ry und L.

Eingangsgrofsen des Zustandsraummodells miissen die Zweigquellenspannungen und die Quellenspan-
nungen der dreiphasigen Systeme u, g ; sein. Da fiir die spétere Regelung die Zweigquellenspannungen
als Stellgrofen dienen, wiahrend die Drehspannungsquellen Storgrofsen sein werden, erfolgt bereits hier
eine entsprechende Unterteilung in den Eingangsvektor u und den Stoérgrofsenvektor z:

T
u= (uqzl uqu uqu uqz4 uqz5 uqz6) ) (316)
T
zZ= (uqsl,oz Ugs1,8 Ugs2,a uqu,B) . (3.17)
Hiermit ergeben sich die Matrizen A, B, und B, der Zustandsraumdarstellung

?;t{ =Ax+B,u+B,z (3.18)

mit den Abkiirzungen

oy =3LyRy +2LoR, +2L,Ry + L, R, (3.19)
o9 =3L Ry+2L R, +2L,Ry+ L,R, und (3.20)
d=3L4Ly+2L,(Ly + L)+ L,> (3.21)
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wie folgt:
o 0 L,R,—L,R, V3(LuyR,—L,R.,) 0
d 2d 2d
0 ol \/E(Rs2szLs2Rz) LZRs27Ls2Rz 0
Vil d ) 2d 2d
A — LZR 17L 1Rz 3 LZR lfL le _ 2 322
“ad 2d d 0 0  (322)
V3(LyR,~L,R,;) L,R,—L,R, 0 s 0
2d 2d d R
0 0 0 0 -
z
2L,+3L, 3Ly+L, L, L, _ 3L+, _3Lp+2L,
3d 3d 3d 3d 3d 3d
V3L, V3L, +V3L, V3L,4+2v3L, V3L,4+2V3L,  V3L,+V3L, V3L,
34 3d 3d 3d 3d 3d
B — | _ 2L, 3Ly 3L, +2L, L,+3L, L, L, _ 3L, +L,
u 3d 3d 3d 3d 3d 3d
V3L, V3L _ VBL,+V3L, V3L, +Vv32L, V3L,+2V3L, = V3L,+V3L,
3d 3d 3d 3d 3d 3d
__L _ 1 L _ 1 __1 _ 1
6L, 6L, 6L, 6L, 6L, 6L,
(3.23)
2L,43L 0 1L, _V3L,
d 2.d 2 d
0 _ 2Lz+3L52 ﬁ & l &
d 2 d 2d
B = 1L, V3L, 2L, +3Ly 0 (3_24)
z 2d 2 d d
_ V3L, 1L, 0 _2L,+3Ly
2 d 2d d
0 0 0 0

Eine deutliche Vereinfachung lasst sich durch die Transformation des Eingangsvektors u auf den Vektor

uT:

erreichen. Hier entspricht u
losen? System k einstellenden Spannung in a-Richtung, Analoges gilt fiir Uy, k-
grund der Zweigquellenspannungen einstellende Sternpunktdifferenzspannung (ausgehend von ug o = 0
die Summe aller Zweigquellenspannungen ist. Bis auf die zur Sum-

qz,ska

und ug g = 0), wihrend u, ¢,
menspannung gehorige letzte Spalte entspricht die Transformationsmatrix T, der Matrix Ty, aus
Gl. (3.13):
1 o -1 o 1 1}
U 6 u
uqzl % _@ 1 0 _q % uqz,sla
2 1
o U/ S V. R @10
uqz3 _ 2 \2[ 2 \/2 6 uqz,sQa
=] 1 3 1 3 1
Uqz4 A A A = —L | | Yans2s
1 3 1 3 1
Hazs —3 —% 32 9 1 g | Yt
——
u T llT

Die neue Eingangsmatrix B

ox

ot

= A.X + BuTuT —+ BZZ

%(und stromsnderungslosen)
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T
(uqz7sla uqz,slﬁ uqz,s?oc uqz,sQB Ugz,st uqz,sum)

des neuen Zustandsraummodells

Uqg,

st

(3.25)

der sich aufgrund der Zweigquellenspannungen im dreiphasigen, strom-

ist die sich auf-

(3.26)

(3.27)

)



3.2. ZUSTANDSRAUMMODELL

ist nahezu identisch mit der Storgrofeneingangsmatrix B,

N T 000
0 0
BuT: A _Bz - 0 0 (328)
0 0
SN0 g
2L,43L, 1L, V3L,
YR TP ALY A
z s 3 L, 1L,
0L \/d’LQ 2_LZSL7 —id 0 )
— 1L, 3 L, z s
= }g? —%' o . B3L 0 0 (3.29)
VA 1 z Z S
9T Tid 0 a0 0
0 0 0 0 0 —gF

Wie aufgrund der nicht verbundenen Sternpunkte zu erwarten ist, hat die Wahl der Sternpunktspan-
nung ug keinen Einfluss auf die Zustandsgrofen.

An den transformierten Matrizen lésst sich weiterhin erkennen, dass fiir kleine Zweiginduktivitéten
L, < Ly, Ly und kleine Zweigwiderstdnde R, ~ 0 nicht nur die Systemmatrix diagonal ist, sondern
die Strome in «- und P-Richtungen sich ausschlielich iiber die zugehdrigen, transformierten Zweig-
quellenspannungen steuern lassen, wiahrend der Kreisstrom ausschlieflich {iber die Summenspannung
beeinflussbar ist. Das System verfiigt dann iiber entkoppelte Zustands- und Eingangsgrofsen, wobei
jedem Zustand auch eine Eingangsgrofe zuordenbar ist. Damit ist es vollstindig steuerbar.® Es sei dar-
auf hingewiesen, dass sich die Steuerbarkeit ausschlieflich auf die hier definierten Zustandsgréfen der
Strome im Umrichtersystem bezieht und die Kondensatorspannungen in den Modulen nicht einschliefst.
Letztere sind Gegenstand des folgenden Kapitels.

In der Praxis lasst sich aufgrund der in guter Ndherung als diagonal approximierbaren Fingangsmatrix,
d.h. unter Vernachlassigung der Kreuzkopplungen, ein sehr einfaches Regelungsmodell anwenden. Alle
Messungen in [10] und [11] wurden unter Vernachléssigung der Kopplungen durchgefiihrt.

Zwei zur Kompensation nicht vernachldssigbarer Zweiginduktivititen geeignete Methoden werden in
Kapitel 6 vorgestellt.

®Dies gilt auch ohne die Vereinfachung L, ~ 0, da der Rang der Eingangsmatrix fiinf ist und somit der Zustandsanzahl
entspricht. Das ist eine hinreichende Bedingung fiir vollstindige Zustands-Steuerbarkeit [41].
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4 Energiebalance — Auswirkungen der
Zweigleistungen

Bei allen modularen Umrichtersystemen, die nicht iiber eine netzseitige Speisung der einzelnen Module
verfiigen, stellt das Herbeifiihren einer Energiebalance zwischen den einzelnen Modulen eine besondere
Herausforderung dar.

Besonders wichtig ist eine gut funktionierende Balancierung beim Einsatz von Modulen, die ausschliefs-
lich {iber einen Kondensator im Zwischenkreis verfiigen und daher nicht bei Bedarf Energie etwa aus
einer Batterie beziehen oder in diese einspeisen konnen. Die Wichtigkeit der Balancierung ist dadurch
begriindet, dass der Energieinhalt der einzelnen Zwischenkreiskondensatoren direkt mit deren Span-
nung verkniipft ist, vgl. Abschnitt 2.1.2.1. Sinkt die Spannung bei mehreren Modulen in einem Zweig
zu stark ab, so ist es moglich, dass der Zweig die von der Regelung geforderte Ausgangsspannung
nicht mehr zur Verfiigung stellen kann. Im Fall einer zu grofsen Zwischenkreisspannung ist hingegen
die Uberschreitung des zulissigen Betriebsbereichs einzelner Bauteile moglich, was zur Zerstérung des
Moduls fithren kann.

Das folgende Kapitel beschiftigt sich daher mit dem kontrollierten Energieaustausch zwischen den
unterschiedlichen Zweigen des Hexverters. Der Energieaustausch zwischen den einzelnen Modulen eines
Zweigs wurde bereits in Abschnitt 2.1.3 behandelt.

Hierzu erfolgt zunéchst eine Auswertung der im Betrieb auftretenden Zweigleistungen, bevor Moglich-
keiten betrachtet werden, Energie zwischen den Zweigen gezielt zu verschieben.

Die Herleitung und Umformung der teils sehr unhandlichen Gleichungen geschieht mit Hilfe der
Mathematik-Software Maple.

4.1 Im Betrieb auftretende Zweigleistungen

Die Zweigleistungen lassen sich grob in zwei Gruppen aufteilen: Zum einen die harmonischen Zweig-
leistungen, die fiir die Dimensionierung der Zwischenkreiskondensatoren entscheidend sind, und zum
anderen die Gleichanteile der Zweigleistungen, die dariiber entscheiden, ob die gesamte Topologie iiber-
haupt funktionsfihig ist. In diesem Kapitel wird nur die zweite Gruppe betrachtet.

Weichen die konstanten Anteile der Leistungsbilanz einzelner Zweige dauerhaft von null ab, so ist davon
auszugehen, dass die Zwischenkreisspannungen der betreffenden Zweige entweder so stark sinken, dass
die geforderten Spannungen nicht mehr synthetisierbar sind, oder aber so stark steigen, dass die Module
zerstort werden. Aus diesem Grund ist eine ausgeglichene Bilanz in den einzelnen Zweigen zwingend
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4.1. IM BETRIEB AUFTRETENDE ZWEIGLEISTUNGEN

erforderlich:
Pt L0V b=1...6 . (4.1)

Fiir die Auswertung kommt das vereinfachte Modell des Umrichters aus Abb. 3.2 zum FEinsatz. Es
gilt die Annahme, dass Induktivitdten und Widerstéinde klein sind und der Kreisstrom i, optimal
regelbar ist. Die Strome bzw. Spannungen der Ersatzspannungsquellen der Zweige ergeben sich da-
her eindeutig durch die fest vorgegebenen Ein- bzw. Ausgangsgrifen sowie den Kreisstrom und die
Sternpunktspannung.

Mit den eingangs in den Gln. (0.1) - (0.4) definierten Bedingungen fiir die beiden Drehstromsysteme
und den Transformationsmatrizen aus den Gln. (3.10) und (3.13) ergibt sich fiir die Spannungen und
Strome der ungeradzahligen Zweige b =1, 3, 5:

. b—1 . b+ 2

U, (t) = g cos (wslt - 71') + g COS (wSQt +¢— 71') +ug(t) (4.2)
3 3 ——
- X3
X1 X2
. i 2b+ 3 i 2b— 1 ,
ip(t) = \% cos (Ws1t — P51 — 6”) + % cos <w52t — P+ — 67T> i) - (43)
&
61 éh2

Analog gilt fiir die geradzahligen Zweige b = 2,4, 6:

b+3 b—2

Uy (t) = Ugp cOS | wet — Lﬂ' + Uy cos | Wt + 19 — ——7 | —ug(t) (4.4)
3 3 S
-/ XG
X4 X5
i 2b+ 1 i 2b + 1

(1) = =L t— - -2 t— - he(E) - (4.9
i(0) = cos (wat = = ) o (st =t 0= ) i) (49)

54 55

Fiir die Sternpunktspannung und den Kreisstrom gelte zundchst die Annahme, dass es sich um Gleich-
groken Uy und I ;. handle. Verallgemeinerung der Darstellung auf eine fiir alle Zweige giiltige Form,
Ausmultiplizieren, Sortieren der Terme nach ihrer Frequenz und anschliefendes Kombinieren gleichfre-
quenter Terme mit Hilfe des Cosinus-Satzes und der Mathematik-Software Maple fiithrt auf das folgende
Ergebnis' fiir die Zweigleistungen p,, (t) = u,,(t) - i, (t):

oo USE 2(=1) 2 Wy,
pa(t) =) U5 I, + 3 + 3 L, UyPy — 73\/§IkrUsthl -cos (wgt +¢,50) - ..

"Wie an dieser Stelle erstmals deutlich wird, sind die Gleichungen des vorliegenden Kapitels teilweise uniibersichtlich
und nur mit Mathematikprogrammen in einem zeitlich sinnvollen Rahmen zu bearbeiten. Da sich die Korrektheit der
Gleichungen nur schwer manuell iiberpriifen ldsst, erfolgt eine Priifung auf numerischem Weg. Hierzu werden Annah-
men beziiglich der Strome und Spannungen in den verbundenen Systemen getroffen und darauf basierend Zweigstro-
me und -spannungen berechnet. Mit diesen modellbasierten Grofen lassen sich die Zweigleistungen bestimmen und
mit den hier analytisch errechneten Werten vergleichen. Zur Uberpriifung der konstanten Zweigleistungsanteile wei-
ter unten kommt ein Vergleich der aufintegrierten Zweigleistungen mit den aufintegrierten analytischen konstanten
Zweigleistungsanteilen zum Einsatz. Konkret erfolgte eine Priifung fiir die Gleichungen (4.6)-(4.12), (4.16)-(4.17),
(4.19)-(4.26), (4.29)-(4.30), (4.45)-(4.46) und (4.59)-(4.60). Auf eine Darstellung der zugehorigen Plots wird an dieser
Stelle verzichtet.
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. U242 2( l)b 2 )
i \/u§21§r S;, » + 3 IkrUstP 3\/§IkrUstQ32 - CO8 (ws?t + (p;Jl:Q) T

A9

pzb
+ Sl 1 -cos (2wt +
e at+ o).
“2“)51

Db

A

+ 233/%2 COS <2LL) 2t+§0zb )

——
AQUJSQ
Py
L foo9 5 ~2 52 41
+ 6 3“51252 + 3“’52251 + 3P51P52 + Q81Q52 +t \/3 ( leSQ SQQSI) ce
ﬁw§1+w52

- cos <(w51 + wge)t + gozbﬁwﬁ) .

1 JUS JUS 8 8 —w.
+ 6\/3“31132 + 30213 + 3Ps1Ps2 3QS1Q52 * COs ((Wsl —we)t + ‘P;Jbsl %2) e
ﬁ:517w52
P P

peonst; Gleichanteil

mit den Phasenwinkeln

1 . 1 1
Pub e = atan2 <_9 st (\fpsl + 3( ) Qsl) 7Ikru§1 + 7Ust(_1)bpsl - 9Ust\/§Qsl) tee

3
b+ +32(1)b7T | (47)
P, = atan2 (Ust <\/§Ps2 - 3(_1)st2> 905 I + 3Ug P (—1)° + \/gUsth2> e
LAy (4.8)
=2 gy (1.9)
e S (4.10)
pop'? = atan2 (Plesz — Qa1 Po = V3(=1)" (P P + Q1 Q)
gﬂglgé + Py Py + Q4 Qe + V3(—1)"(Py Qu — Q51P52)> e
B 4b+2;5(—1)bﬂ_%2+w , (4.11)
P = atan2 <QSIP82 + P Qs2, Q1 Qs2 — Psr s Zﬂ§1%§2> + 4_36(_1)177 +po—¢ . (412)

Es ist erkennbar, dass sowohl Frequenzanteile beim Doppelten beider Systemfrequenzen vorhanden sind
als auch Anteile bei der Summe und der Differenz der Frequenzen. Wenn eine konstante Sternpunkt-
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differenzspannung und/oder ein konstanter Kreisstrom vorhanden sind, existieren weiterhin Anteile
bei den Systemfrequenzen. Diese konnten durch die Verwendung harmonischer Anteile im Kreisstrom
und der Sternpunktspannung vermieden werden. Aus harmonischen Anteilen resultieren jedoch héhere
Spitzenstrome und -spannungen in den Zweigen, um die gleiche Transferleistung erzielen zu konnen.
Alternativ konnten dhnlich wie in [42]| vorgeschlagen auch rechteckférmige Grofen zum Einsatz kom-
men, die keine groferen Spitzenwerte der genutzten Zweiggrdfhen erfordern als bei der Verwendung von
Gleichgrofen. In diesem Fall sind jedoch Auswirkungen maglicher reflektionsbedingter Spannungsiiber-
hohungen auf die Isolation ebenso zu beriicksichtigen wie mdégliche Common-Mode-Strome aufgrund
von Wicklungskapazititen im Generator bzw. Motor [43]. Eine Bewertung dieser Moglichkeiten sei
folgenden Arbeiten vorbehalten. Der Gleichanteil wird im folgenden Abschnitt 4.2 nidher betrachtet.

Die von (4.6) beschriebene, im Betrieb auftretende Zweigleistung muss abziiglich zweier parasitéarer An-
teile in den Zwischenkreiskondensatoren der Module auftreten. Beide parasitidren Effekte, deren erster
die Energieverdanderung in der Zweiginduktivitdt und deren zweiter die Verlustleitung im Zweigwi-
derstand beschreiben, werden hier vernachléssigt. Der Energieinhalt der Kondensatoren im jeweiligen
Zweig b ist zum Zeitpunkt ¢ folglich

t
ealt) = [ palt)dt +es0) (4.13)
pwsl ]32%1 9
=2z sin(wslt + gojgl) + —;b sin(2wslt + %:51) e
wsl wsl
ﬁWS2 ]32“)52
+ “2 sin(wet + %) + 22— sin<2w52t + gpiZ)S?) .
Wso 20.252
AL""le’»WsQ +
zb : Wy TWgo
——— sin{ (w Wy )t ) ...
+ oy + g (( 1 Fwe)t + v
ﬁwsl_WSQ
zb : We1 —Wso
—=——sin| (Weg — Weo )t ) ...
+ Wy — Wy (( sl s2) + Pab
Pttt (4.14)

sofern zur Zeit ¢ = 0 die Energieinhalte e (0) entsprechen. Die Winkel ¢ entsprechen den oben
angegebenen Phasenwinkeln. Es folgt die fiir den kontinuierlichen Betrieb entscheidende Analyse der

Zweigleistungs-Gleichanteile pc"st.

4.2 Gleichanteile der Zweigleistung

Die folgende Untersuchung der Gleichanteile der Zweigleistungen stellt einen zentralen Teil der vorlie-
genden Arbeit dar, da die Gleichanteile entscheidend fiir die Funktionsfdhigkeit der Topologie sind.

Die Terme ﬁfgl bis 13‘;;1_%2 geben allgemein die spektrale Zusammensetzung der Zweigleistungen an.
Diese spektrale Zusammensetzung gilt fiir den Fall, dass die auftretenden Frequenzen einander nicht
gleichen, also fiir |wy; | # |wy,|. Abhingig von den Frequenzen der beiden verbundenen Systeme ergeben
sich folglich unterschiedliche Gleichanteile fiir unterschiedliche Beziehungen zwischen den Frequenzen
Wgp, Wep und 0O:

1. Wy = wy # 0: Der Term p&™st erweitert sich um den Anteil p 51~ 2 cos(p, ' ).
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. . s AWg1 W, Wy W,
2. Wy = —wgy # 0: Der Term pSp™® erweitert sich um den Anteil p ' 2 cos(p,;t ' =2).

3. wy # 0, wy = 0: Der Term p<™* erweitert sich um den Anteil p/32 cos(¢p3?) + ﬁiZJSQ cos(gpil‘fsz).

4. wy =0, wy # 0: Der Term pS™s erweitert sich um den Anteil §5" cos(ps") + ]5310;51 cos(goiZJ“).

Der dritte und der vierte Fall sind ineinander iiberfiihrbar, da sie das gleiche Phéanomen (Nullfrequenz
in einem System) beschreiben. Es folgt eine gesonderte Betrachtung der einzelnen Fille.

4.2.1 Unterschiedliche Frequenzen in den Systemen

Fiir betragsméfig unterschiedliche Frequenzen ungleich null in den beiden verbundenen Systemen
betrigt der konstante Teil der Zweigleistung nach Gl. (4.6):

b Qsl — Q52
6v/3

pggnst — _Psl +Ps2 + (_1)

6 - (_1)bUstIkr . (4-15)

pggn“ setzt sich demnach aus drei Teilen zusammen:

1. Den ersten Teil bildet die Wirkleistungsbilanz, die im kontinuierlichen Betrieb immer ausgeglichen
sein muss. An dieser Stelle wird deutlich, dass die Verluste im Umrichter in der Herleitung
vernachlassigt wurden.

2. Der zweite Teil ist abhingig von der Differenz der an die Systeme abgegebenen Blindleistung.
Da dieser Teil in jeweils benachbarten Zweigen mit alternierendem Vorzeichen auftritt, wird er
im Folgenden als Verschiebungsleistung bezeichnet.

3. Der dritte Teil tritt ebenfalls mit alternierendem Vorzeichen zwischen benachbarten Zweigen auf
und entspricht dem Produkt aus Kreisstrom und Sternpunktspannung. Fiir ihn gilt im Folgenden
die Bezeichnung Transferleistung Py, = Ug 1y,

Zum Ausgleich der Verschiebungsleistung existieren zwei Moglichkeiten:

e Einstellung der Blindleistungen auf den gleichen Wert: Ist beispielsweise der Antrieb eines Motors
mit induktivem Blindleistungsbedarf gewiinscht, so muss auch an das speisende Versorgungsnetz
induktive Blindleistung abgegeben werden. (Voraussetzung: wg; - wey > 0; fiir wy; - wey < 0 ist
zur Kompensation der Abgabe induktiver Blindleistung an ein System die Abgabe kapazitiver
Blindleistung an das andere System notwendig. Dies resultiert aus der nach wie vor giiltigen
Definition der Spannungen und Stréme sowie der Leistungen nach Gln. (0.1)-(0.8), vgl. Abschnitt
“Definitionen” auf S. VII.)

e Nutzung der Transferleistung: Ist die freie Einstellung der Blindleistung in wenigstens einem der
verbundenen Systeme nicht moglich, so ist es erforderlich, Kreisstrom und Sternpunktspannung

zum Ausgleich der Verschiebungsleistung zu nutzen.

Eine Analyse der Auswirkungen beider Kompensationsverfahren geschieht einhergehend mit dem Ver-
gleich der Topologien untereinander im Kapitel 5.
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4.2.2 ldentische Frequenzen in den Systemen

Fiir identische Frequenzen ergibt sich mit p = Z—Sf folgender konstanter Anteil in den Zweigleistungen

gemif den Termen pSo™s* und ;6:51_%2 mit zugehoriger Phasenlage:

Pqy+P Qg1 — Qo
constx sl s2 b sl
- _ -1 —U,L.,.|...
Pz 6 +( ) < 6f st kr>

1 [, 0n 5y 8 8 4—3(-1)°

+ 6\/3U§12§2 + 30513 + 3Ps1Ps2 3Qs1Qs2 "+ cos [67T TP =
9
+-atan2 <Q31P52 + P Qs Q1 Qs — Pa By 4U§1232)] (4.16)
Py + Py b | D1 — Qo2
- _ 1)° | === _ U, T
6 +( ) 6\/> sttkr *

Q Q F . @—st Bt pyp
+< c "6 >sm¢+<“6\/§ - £ G >cos¢]. (4.17)

Es ist erkennbar, dass zur Verschiebungsleistung ein y-abhéngiger Anteil hinzukommt. Durch diesen
1-abhéngigen Anteil ist es nicht mdglich, in allen Betriebspunkten einen kontinuierlichen Betrieb ohne
Nutzung der Transferleistung, d.h. durch ausschlieflichen Ausgleich der Verschiebungsleistung mit Hilfe
von Blindleistung in einem System, zu erméglichen?.

Mit Hilfe der Transferleistung ist es jedoch mdglich, das System zu betreiben. Dies geschieht unter
Inkaufnahme zusétzlicher Verluste, die ihren Ursprung in groferen Zweigstromen bzw. in der fiir grofere
Zweigspannungen erforderlichen gréfseren Modulanzahl haben.

Die Amplitude des i-abhéngigen Anteils betrigt

3 L\ 2 Py\?
oo T (Y

Bei dhnlichen Spannungen in beiden Systemen und ohne Blindleistung bzw. mit identischer Blindleis-
tung in beiden Systemen ist py sehr klein, da P,; und P,, im Allgemeinen unterschiedliche Vorzeichen
haben. Folglich ist in diesem Fall auch die zum Ausgleich erforderliche Transferleistung klein, sodass ein
effizienter Betrieb moglich ist. Bei groken Ubersetzungsverhiltnissen oder hohem Blindleistungsbedarf
ist jedoch ein deutlich reduzierter Wirkungsgrad zu erwarten.

Abb. 4.1 stellt die erforderliche Transferleistung fiir eine Blindleistung im zweiten System abhéngig
von % fiir unterschiedliche Leistungsiibertragungsrichtungen dar. Es sei darauf hingewiesen, dass der
konstante Anteil \{—E(Qsl — Q) dort bereits enthalten ist.

2Mathematisch lisst sich fiir das Problem eine Losung auch ohne Nutzung der Transferleistung finden. Die Abhiingigkeit
von Qg1 von 9 fiir einen kontinuierlichen Betrieb ist beispielsweise [12] zu entnehmen. Erwartungsgemaf enthilt die
Losung jedoch zwei Polstellen iiber ¢ und ist daher in der Praxis nur begrenzt sinnvoll anwendbar, eine vertiefte
Betrachtung erfolgt daher an dieser Stelle nicht.
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(a) Wirkleistungsiibertragung von System 2 nach System 1
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(b) Wirkleistungsiibertragung von System 1 nach System 2

Abbildung 4.1: Notwendige Transferleistung zum Ausgleich der Verschiebungsleistung abhingig vom
Winkelversatz 1. Parameter: Qg = —0,5-|P|...0,5-|PJ; diinne Linien: Q4 , > 0, dicke
Linien: Qy < 0, dickste Linie: Qg = 0. Py = —P,, Q¢ = 0.
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4.2.3 Unterschiedliche Rotationsrichtungen bei identischen Frequenzen in den
Systemen

Sind die Frequenzparameter f,; und f,, bzw. wy und wy, betragsméfig identisch, aber vorzeichen-

verschieden, so gilt fiir die Gleichanteile der Zweigleistungen laut den Termen p&P™s* und Dy 12 it
zugehoriger Phasenlage:
P,+ P, Qg — Qg
constx sl 52 b sl
=— 2224 (-1 — Uyl )-..
Py 6 + ( ) < 6\/> st kr>
1 o A o A 4 4( 1)
+ 6\/3“51332 + 3312 + 3PSIP2 + Qles2 + /3 (P Qg2 — PpQg1) - --
- COS [1/) — Pga T atan2 <P51Q82 - QSIPSQ - \/g(_l)b (PSIPSQ + QSIQS2) )
9 4b+ 2+ 5(—1)°
2 51%2 + P51P52 + QlesQ + \/>( ) ( 51Q52 Qs 52)) - 6 ™
(4.19)

Bereits der letzte Term im cos-Argument ldsst erkennen, dass die Leistungen in diesem Belastungsfall
vollstéindig unsymmetrisch werden; es bleibt nicht bei Abweichungen zwischen benachbarten Zweigen.
Auflésen des cos-Terms fithrt auf die folgenden -abhingigen Zweigleistungen:

Qo P Qs
P, Qqn — =2 2 -pby pQg + =2
poonst* — ( G -|- o1 ) cos ) + < £ il ow sin. ..

6v/3 6v/3 6
P82+P51 QQ Ql
182 T 4s1 U.T _vsSs  vsl , 4.20
6 st kr 6\[ ( )
Qs L
Y GRLA WL el DY (L Ieskray ORI
6 6v/3 6v/3 6
P52+Psl < Q2_Q1>
——22__sl _(py. g 4 =8 T8l , 4.21
6 stk 6\/3 ( )
Qs L
peonste _ 1Py N [Qg + 22 s+ WPy +252 Q) sine...
z 6 6v/3 6v/3 6
Ps2+P51 Q‘Q_Q‘l
_-s2 ' °sl U,  + <52 “*sl 4.22
6 st kr 6\/3 ? ( )
P,  Qu _ PR Qo
p;onst*: PP + M2 _ QSIM N2 cos v + nla NQ -}-MQSI—'_ MQ siny ...
6 6v/3 6v/3 6
P52+Psl QQ—Ql
Lot g U1 W2 — W1 4.23
6 st kr 6\[ ’ ( )
Qs
C6p 6V3 6\/3 6p
P52+Psl Qz—Ql
_s2 ' °sl U.T Y52  wsl 4.24
6 + st kr+ 6\/§ ’ ( )
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Qg P,
P, 2pQg + =2 2uPg +
pggnst* = (—52 + E Jeostp+ | ———— —

s2
M QSQ :
U S1n e
6p 6v/3 6v/3 6p ) v

P52+Psl QSQ_QSI
-2l (Ustlkr = . (4.25)

Eine gewisse Struktur scheint zwar vorhanden zu sein, es ist jedoch erkennbar, dass eine Nutzung der
Transferleistung aufgrund der Asymmetrie der zusitzlichen Leistungsanteile hier nicht mehr ausreicht,
um die auftretenden Leistungen zu kompensieren.

Auch eine evtl. freie Einstellbarkeit der Blindleistung in einem System hilft nicht, einen dauerhaften
Betrieb zu ermdglichen. Es sind daher weitere Freiheitsgrade erforderlich, vgl. Abschnitt 4.3.

4.2.4 GleichgréBen in einem System

Aus Symmetriegriinden ist es egal, in welchem System die Nullfrequenz auftritt, an dieser Stelle erfolgt
die Betrachtung ausschlieflich fiir Gleichgrofen im zweiten System.

¥ entspricht in diesem Fall dem Phasenwinkel der Spannung im zweiten System. Der Gleichanteil der
Zweigleistungen lautet unter Beriicksichtigung der Anteile bei wy, und 2wy,:

constx s2 sl b sl s2 s2 “s2
M =—2=—5 4 (-1 ————= = Uy 1y, + sin [@pg + —7 — 2
Pab 6 ( ) ( 6\/3 ok 2\/§ 2 3 w

i 20— 3 —2(—1)" b —1)°
—i—Uitf;ﬂcos <¢82—¢+ 5 5 (=D 7r> + tUgy ), cOS <+3—g()7r—w> . (4.26)

Es ist ersichtlich, dass Sternpunktspannung und Kreisstrom in diesem Betriebsmodus nicht nur in
Kombination miteinander die Transferleistung ergeben, sondern vielmehr auch mit den Groéfsen des
nullfrequenten Systems wechselwirken. Grund hierfiir ist die identische Frequenz, in diesem Fall null.

Des Weiteren ist ersichtlich, dass auch ohne Einsatz von Transferleistung und bei optimalen Blindleis-
tungen eine Unsymmetrie zwischen den Zweigen auftritt (b-Abhéngigkeit des Winkels fiir den Anteil

(—1)”% sin(...)). Folglich ist der Umrichter mit den bereits behandelten Regelgréfen bei Nullfre-

quenz nicht einsetzbar.

4.3 Zusatzliche Freiheitsgrade fiir die Zweigenergieregelung

Die Tatsache, dass ein harmonischer Strom nur mit einer gleichfrequenten Spannung im zeitlichen Mit-
tel eine Leistung ergibt, lasst sich nutzen, um weitere Freiheitsgrade zur Regelung der Zweigenergiein-
halte zu erlangen. Diese zuséatzlichen Freiheitsgrade kénnen den Betrieb auch in Bereichen ermdoglichen,
die mit den bisher beschriebenen Eingriffsmoglichkeiten laut obiger Darstellung nicht erreichbar sind.

Ziel dieses Abschnitts ist es, fiir jeden der oben beschriebenen Betriebsmodi sechs in ihren Auswirkun-
gen linear unabhéngige Beeinflussungsmoglichkeiten fiir die sechs Zweigenergieinhalte zu finden.
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Denkbar sind sowohl fiir den Kreisstrom als auch fiir die Sternpunktspannung je Systemfrequenz zwei
Komponenten in unterschiedlicher Phasenlage. Um die analytische Auswertung zu vereinfachen, kom-
men je System um 90° verschobene Spannungen bzw. Strome (Index x bzw. £) zum Einsatz. Diese
Komponenten seien wie folgt definiert?:

T
gt (t) =Ugg + Ut gigr COS(Waigrt) + Uggry COS(We1t — Pgq) + Uggye COS (wslt — P51 — 5) e

0 0
+ Ugtay COS (ws2t + 17[) — Ps2 T g) + Ugtae COS (WSQt + Q;Z) — P2 — E) s (427)
. . . . T
i (t) =Ly + i qie COS(Waigrt) + Tip1y, COS(We1t) + g1 COS (wslt - 5) -
. T . s
+ gy, €COS (wSQt + v+ 5) + fijy0¢ COS ((/Jsgt +¢— 8) . (4.28)

Die hier neu eingefiihrte Frequenz w4 ist mit keiner der beiden Systemfrequenzen identisch; die mit
ihr assoziierten Komponenten erlauben daher die Erzeugung einer symmetrisch auftretenden Transfer-
leistung auch im Fall der in Abschnitt 4.2.4 besprochenen Gleichgrofen in einem System.

Es folgt eine Betrachtung der entstehenden Freiheitsgrade getrennt fiir die einzelnen Betriebspunkte.

4.3.1 Freiheitsgrade bei unterschiedlichen Frequenzen

Der einfachste Fall ist der Fall unterschiedlicher Frequenzen ungleich null in beiden Systemen. Fiir die
hier durchgefiihrte Betrachtung liefert Uy, zusammen mit I, die Transferleistung.

Alternativ sind mit gleichem Ergebnis auch die Wechselgrofen uy g und ) 4,5 einsetzbar. Der Ein-
satz von Wechselgrofien hat den Vorteil, dass keine konstante Stellnpunktdifférenzspannung zwischen
den verbundenen Systemen entsteht; der Anteil mit der Kreisfrequenz w4 ldsst sich beispielsweise
durch ein Gleichtaktfilter entfernen. Die Methode ermdoglicht daher auch die Verbindung zweier Dreh-
stromsysteme, deren Sternpunkte miteinander verbunden sind.

Auf der anderen Seite sinkt der Wirkungsgrad des Umrichtersystems durch Nutzung der Wechselgrofen:
Erstens durch die gegebenenfalls hohere Schaltfrequenz bei Einsatz einer grofen Frequenz fiir wyg
(g > Wep, Ws) und zweitens durch die grofere erforderliche Uberdimensionierung des Systems, da
fiir die gleiche Auswirkung in der Transferleistung das Produkt aus ugy 4 und 4y, 4,6 um den Faktor
zwei grofer sein muss als das Produkt aus Uy und I, . Folglich wachsen die maximalen Stréme und
die maximalen Spannungen, welche in den Zweigen auftreten.

Unabhéngig von der Frequenz der Spannung und des Stroms, die zur Erzeugung der Transferleistung
genutzt werden, stehen die folgenden Freiheitsgrade zur Verfiigung:

e Energiebilanz.
e Transferleistung (s.o.).

® Uy, und ugy,.: Ergeben unterschiedliche, konstante Zweigleistungsanteile zusammen mit dem
Strom des ersten Systems.

®Durch Definition der Winkel nach (4.27) und (4.28) ergeben sich im weiteren Verlauf verhiltnismifig einfache und
symmetrische Gleichungssysteme.
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Uggoy und ugo.: Ergeben unterschiedliche, konstante Zweigleistungsanteile zusammen mit dem
Strom des zweiten Systems.

® i1, und 4.0 Ergeben unterschiedliche, konstante Zweigleistungsanteile zusammen mit der
Spannung des ersten Systems.

® G0, und 4 o0 Ergeben unterschiedliche, konstante Zweigleistungsanteile zusammen mit der
Spannung des zweiten Systems.

Insgesamt ergeben sich die Gleichanteile der einzelnen Zweigleistungen wie folgt:

peonst L1 2 0 -1 -3 e Fa

el B et SR SV R VST Y L S

pge | 1L 1 1 VB o2 o 1Usthary + 73 Ustagls2 (4.29)
peonst £ -1 1 V3 -2 0 %ﬁslikﬂg - §USt2xi52 |
pzzzzz % L=1 =3 =1 VB | | gy, — Bugeiyg

y2 \6 -1 -2 0 1 —V3 %ﬁszikr% + Tgustlxisl

Peonst Mo u

const

Der Rang der Matrix M., ist 6, d.h. die Mittelwerte aller Zweigleistungen lassen sich beliebig
einstellen. Bei gleichzeitigem Einsatz der Kreisstrom- und Sternspannungskomponenten kommen zur
Verschiebungsleistung Koppelterme hinzu. Es gilt daher fiir PJ, aus (4.29):

QsQ - Q

Ut diff Ve, diff

* sl
Pver_ 6\/§ +UstIkr+ 9
Ugpqy 0 — U0 Ugp 4L + Uy q,l
t1x Clrl t1etkrly . t1x krl t1¢ Marl
stix hrld sti¢ rxsmgosl+ TX X stl¢ rgcosgosl...
2 2
Uggoy b — Uil Ugoy b + Uy oct
t2x “kr2 t2¢ 2y t2x Pkr2 t2¢ Yer2
X r§2 st2¢ X Sin gy + —X rx2 st2¢ rgcoscpSQ . (4.30)

Es ist hinreichend und aufgrund der Einfachheit sinnvoll, entweder nur Kreisstromanteile oder nur
Sternspannungsanteile zu verwenden.

Zur Verifizierung der Gleichungen erfolgt die Berechnung der Zweig-Energiednderungen fiir eine Dauer
von einer Sekunde. Die Randparameter fiir die Auswertung sind Tabelle 4.1 zu entnehmen.

Aus dem Testvektor fiir die mittleren Zweigleistungen pg)) joq; SOWie der Leistung im zweiten System
P, erfolgt die Berechnung von FP,;, anschliefend durch Multiplikation der Inversen von M, mit
dem Testvektor die Berechnung von entweder den vier Kreisstrom-Anteilen ikr(1,2),(x,§) oder den vier
Sternpunktspannungsanteilen u st(1,2), (x:6)" Ebenfalls aus dem Testvektor sowie den Blindleistungen @,
und @, folgt die erforderliche Transferleistung P ., .

Diese Werte kommen schliefilich bei der zeitabhingigen Berechnung der Zweigspannungen und Zweigstro-
me zum Einsatz. Deren Produkt lisst sich aufintegrieren und entspricht dann der zeitabhingigen An-
derung der Zweigenergieinhalte relativ zur Startzeit der Integration (siehe auch Abschnitt 5.2.3.1).

Das Ergebnis (Abbn. 4.2 fiir die Kreisstrommethode und 4.3 fiir die Sternpunktspannungsmethode)
verifiziert die angestellten Uberlegungen: Die Energieinderungen in den Zweigen entsprechen nach
einer Sekunde mit €5q qerung1s = 15 Pgontest den Erwartungen. Eine ausfiihrliche Verifikation des
Verfahrens am Simulationsmodell mit implementierter Regelung ist Abschnitt 7.5.2 zu entnehmen.
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Parameter \ Formelzeichen \ Wert ‘
Frequenz im System 1 fa1 50 Hz

Frequenz im System 2 feo 20 Hz
Phasenverschiebung zw. den Systemen Y 105°

Blindleistung im System 1 Qq 0MVA

Blindleistung im System 2 Qo 0MVA

Wirkleistung im System 2 P, —10MW
Strangspannung im System 1 Ugy % -10kV
Strangspannung im System 2 Ugy % -9kV

(siehe Abschnitt 5.2.1.1) ¢ Y —16,7Y

Testvektor fiir Zweigleistungen Peoll test [500, —250, 200, 100,0, —100]T - 1 kW

Tabelle 4.1: Parameter fiir die Auswertung der Sternpunktspannungs- und Zweigleistungsanteile

500 F 500 kW ——  100kW —— —100kW ——
00 | 200kW —— 0kW —250 kW

300

200

100

Aufintegr. Zweig-
energie in kJ

-100

-200 PN -

-300 i

Zeit in s
Abbildung 4.2: Nachweis der Energie-Verschiebung bei ungleichen Frequenzen in beiden Systemen,
Kreisstrommethode. Parameter: Siehe Tabelle 4.1. Statt der Zweignummer sind der
Legende die in der Tabelle genannten Sollleistungen fiir den jeweiligen Zweig zu ent-
nehmen.

Zur Beurteilung der praktischen Anwendbarkeit des Verfahrens erfolgt eine Auswertung der Amplitu-
den der zusédtzlichen Kreisstrom- bzw. Sternpunktspannungsanteile. Dies geschieht bezogen auf die im
Normalbetrieb auftretenden Zweigstrom- bzw. Zweigspannungsspitzenwerte, fiir die nach Gln. (3.10)
und (3.11) bzw. (3.13) ohne Sternpunktspannung und Kreisstrom gilt:

a, = asl +us2 ) (4'31)

(4.32)
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500 F 500k W ——  100kW —— —100kW —— A
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Abbildung 4.3: Nachweis der Energie-Verschiebung bei ungleichen Frequenzen in beiden Systemen,
Sternpunktspannungsmethode. Parameter: Siehe Tabelle 4.1.

Fiir die bezogenen Grofen folgt damit®:

2 2 D) D)
\/Zkrl,x tligre T \/Zkr2,x t e e T ;|
;000 =V3 x

—— , (4.33)
g1 + ts2
\/ugtl,x + “gﬂ,g + \/“gw,x + Ustz,g + U
Ay,add = ~ ~ (434)
Usy + Ugo

Als Beispiel erfolgt die Annahme, dass Energie aus allen {ibrigen Zweigen zu gleichen Anteilen in einen
einzelnen Zweig verschoben werden soll. Die in diesem Zweig auftretende mittlere Leistung betrage
5% der Leistung im zweiten System. Um auszuschliefen, dass das Ergebnis davon abhingt, welcher
Zweig als Ziel fiir die Leistungsverschiebung dient, erfolgt die Berechnung fiir alle sechs Zweige einzeln,
dargestellt sind stets die maximal auftretenden Werte.

Unterschiedliche Ein- und Ausgangsleistungen lassen sich {iber den Wirkungsgrad n = _P—;}Q beriick-
sichtigen®:
n—1
Psoll,eta = P82 6 ) [17171717171]T . (4.35)

*Da die Kreisstrom- und Sternpunktspannungsanteile abgesehen von der Transferleistung in den Frequenzen der ver-
bundenen Systeme auftreten, miisste hier genau genommen noch die Art der Uberlagerung mit den bereits in den
Zweigen fliefenden Stromen bzw. dort bereits anliegenden Spannungen beriicksichtigt werden. Dies soll an dieser
Stelle jedoch einfachheitshalber vernachléssigt werden.

5Vorausgesetzt wird hier eine Energieiibertragung vom zweiten in das erste System gemif den Randbedingungen aus
Tabelle 4.1.
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Die Sollleistungsvektoren lauten hiermit fiir die beschriebenen Beispielfille bei 5% Verschiebung:

Psoll,1 = Psoll,eta + 0,05 - |Ps| - [1,-0,2,-0,2,-0,2,—0,2, —0,2]T , (4.36)
Psoll2 = Psolieta + 0,05 - [Poo| - [0,2,1,-0,2,-0,2, 0,2, =0,2]" | (4.37)
Peoll3 = Psolleta + 0,05 - [Poo| - [0,2,-0,2,1, 0,2, 0,2, =0,2]" | (4.38)
Peolld = Psolieta + 0,05 - [Pog| - [0,2,-0,2,-0,2,1,-0,2, =0,2]" | (4.39)
Psoll,5 = Psolleta T 0,05 - [Pl - [-0,2,-0,2,-0,2,-0,2, 1, -02]" (4.40)
Psoll6 = Psoll,eta T 0,05 - [Peo| - [-0,2,-0,2,-0,2, 0,2, -0,2, g (4.41)

Abb. 4.4 zeigt das Ergebnis der Untersuchung abhéngig von 7. Der untersuchte Wertebereich von 7
wurde bewusst sehr grof gewahlt, um auch Situationen einzuschliefen, zu denen der Gesamtenergie-
gehalt des Umrichters vergrofiert oder verkleinert werden soll.

0,28 : : :
@i add y,add
0,26

80 3 \
=

o
5o 024 N
99 o
: 8 \
¥E 0,22 ~
> &b
g 2
5} g 0,2 —
o0 5
803 \
&5 018 E—

< \

0,16
0,6 0,8 1 1,2 1,4
Abgegebene Leistung
n= Aufgenommene Leistung

Abbildung 4.4: Abhéngigkeit der erforderlichen zusétzlichen Amplituden der Zweigstrome bzw. Zweig-
spannungen fiir eine Energieverschiebung in einen Zweig in Hohe von 5% der System-
leistung P,,. Parameter: Siehe Tabelle 4.1, p_;, siehe Text.

Es ist erkennbar, dass die zwecks Energieverschiebung notwendige Uberdimensionierung des Umrich-
ters von 7 abhéngig ist. Dies ldsst sich dadurch erkléren, dass die “normalen” Zweigstrome, d.h. die
Zweigstrome ohne die Komponenten ikr(1,2),(x,£)’ von den Klemmenleistungen abhdngen. Somit dndern
sich mit 7 auch die Bezugsgroken fiir a; ,qq bzw. die Berechnungsgrundlagen fiir Ugt(1,9),(x.€)"

Letzteres hat durch die Berechnung der Parameter Ut (x.6) mittels Division durch %51 zur Folge, dass
fiir einen Wirkungsgrad n = 0 ohne Blindleistung im ersten System eine Polstelle existiert. Eine Ener-
gieverschiebung mit Hilfe von Sternpunktspannungsanteilen ist in diesem Fall nicht m&glich. Generell
kann nur die Kreisstrommethode verwendet werden, wenn die Scheinleistung in einem der Systeme null
ist.

Die Abhéngigkeit der zusétzlichen Anteile von der Leistung der gewiinschten Energieverschiebung
zeigt Abb. 4.5. Die zuvor fiir den “Zielzweig” auf 5% von P,, festgesetzte Leistung wird hier zwischen
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0...10% variiert. In der Abbildung ist erkennbar, dass der Verlauf nicht linear ist. Der Grund hierfiir
liegt darin, dass die zusétzlichen Anteile zum Einen auf Ugt (1,2, (x.€) bzw. ikr(l,Z),(x,{) beruhen. Diese
Grofen sind proportional zu der gewiinschten Leistung. Andererseits geht jedoch auch die erforderliche
Transferleistung in die zusétzlichen Strom- und Spannungsanteile ein. Diese beruht auf dem Produkt
aus U und I, und ist im Beispiel proportional zur gewiinschten Leistung der Energieverschiebung.
Folglich verhalten sich Uy und I, als Wurzelfunktionen. Somit sorgen sie um den Nullpunkt herum
fiir eine grofse Steigung, wihrend sie bei groferen gewiinschten Leistungen weniger stark ins Gewicht
fallen als die linearen Anteile.

074 T T
A add — Oy add
0,35
80 =
£ s 03
=5 & ) =
ol
?é’ o 0;25 //
= O
202
ggo 0,2 /
g 2
g2 015 =
a0 o
S
ng ’
0,05
0
0 0,02 0,04 0,06 0,08 0,1

Leistung der Energieverschiebung in Prozent von P,y

Abbildung 4.5: Abhéngigkeit der erforderlichen zusétzlichen Amplituden der Zweigstrome bzw. Zweig-
spannungen fiir eine variierende Leistung der Energieverschiebung in einen Zweig. Pa-
rameter: 7 = 1, Rest siehe Tabelle 4.1, p,;, sieche Text.

Insgesamt zeigt das Ergebnis, dass das Verfahren unter der Voraussetzung eines hohen Wirkungsgrads
mit ca. 20% nur eine geringe Uberdimensionierung der Stromtragfihigkeit bzw. der Spannungsbereit-
stellungsfahigkeit der Zweige erfordert, um eine relativ groffe mittlere Leistung in Hohe von 5% der
Systemleistung in einem einzelnen Zweig erzeugen zu konnen. Dies bestétigt die Anwendbarkeit des
Hexverters bei unterschiedlichen Frequenzen in beiden Systemen.

4.3.2 Freiheitsgrade bei identischen Frequenzen

Bei identischen Frequenzen wy = w,y in beiden Systemen reduziert sich die Anzahl verfiigbarer Ein-
griffsmoglichkeiten, da nur noch Komponenten einer Frequenz (sinnvoll) in den Kreisstrom bzw. die
Sternpunktspannung einpréigbar sind. Die Untersuchung erfolgt hier fiir die Komponenten z'er (x:€) und
Ugs () UnbEr der Annahme:

a2, () = 0 (4.42)
ust27(x7§) = 0 . (443)

Um trotz der verringerten Anzahl von Uberlagerungsmoglichkeiten geniigend Freiheitsgrade zur Ver-
fligung zu haben, ist es erforderlich, sowohl Kreisstromanteile als auch Sternpunktspannungsanteile zu
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verwenden. Ein Auftreten der Koppelterme analog zu Gl. (4.30) lasst sich folglich nicht vermeiden;
diese lassen sich jedoch iiber die Transferleistung

Yir,diff Ust, diff

Ptrans = IkrUst + 9

(4.44)
kompensieren.

Gleichung (4.29) gilt zunéchst auch hier. Es sind jedoch zwei Punkte zu beachten:

1. Die in Abschnitt 4.2.2 beschriebenen -abhéngigen Terme der Verschiebungsleistung erfordern
eine Anpassung der Verschiebungsleistung im Vektor u,,, . Gleichung (4.30) andert sich zu:

Qo —Qu

= 1 Ut dift Y it
P St 4 Uyh o+ TSR
i _ i Ugiqy 0 + Uyt
Ust 1y Ykr1e > Ust1¢Pkr1y sin our + stlx “krly 5 st1€ krl€ COS Py - - -
P P
Qq i — Q Pop+ =2\ D _ Qg1 14 ot Pap
- B o ingp — [ - __# cos
6 6v/3 6v3 °

(4.45)

2. Die Anteile i, (€) und g, (. E)’ die in Abhéngigkeit der Phasenlage des ersten Systems einge-
prigt werden, bilden aufgrund der identischen Frequenz auch t-abhéngige Leistungen mit den
Grofken des zweiten Systems. Hierdurch kommen neue Terme zu (4.29) hinzu, so dass schliefslich

gilt®:
cos (w<+>7r) cos (( 3“))
cos (P cos (Y +
Uiy +1z Ugolyeyy + oz
pcgrllstw 52 _Mconstuconst + = ;rl : CC(;)SS ((QZZ)—I— 471')) + = 2krl : CC(;)SS ((QZZ) ))
Ccos ( g) cos ( Lfr)
cos( 3) COS(¢+ 6)
cos (1 + @y — g0 + 1) cos (¢ + g1 — P + %)
. cos (¥ + ¢y — P + 1) . cos (Y + @5 — o + 3)
Zs2ust1,x CoS (71[) + Ps1 — Ps2 + ﬂ—) 252u5t1’§ cos (Q’Z) + ¥Ps1 7~ Ps2 + W) (446)
0v/3 | cos (¥ + o — g+ F) 2v/3 cos (¢ + ¢g — ¢oo)
cos (¢ + ©g1 — P + 52) cos (Y + ¢y — Pg +f)
COos (w + Ps1 — Ps2 + ﬂ—) COs (lb + Ps1 — Ps2 + ?ﬂ—) .,
cy €4

Diese zusitzlichen Terme erschweren die Analyse erheblich, da die Parameter 4, , (x€) und g, (x:E)
selbst mit c;-c, eine neue Verschiebung in den Gleichanteilen verursachen.

Die zusétzliche Verschiebung findet ausschlieflich innerhalb des Umrichtersystems statt (die Summe
der Komponenten der Vektoren c;-c, ergibt jeweils null). Dies ist logisch, da die Gesamtenergie des

Die Herleitung der Gleichung erfolgt analog zu (4.29) durch Ausmultiplizieren der Zweigstréme und Zweigspannung
unter Beriicksichtigung der zus#tzlichen Komponenten nach (4.27) bzw. (4.28) mit anschliefiender Identifikation der
konstanten Leistungsanteile.
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— !
Ws1=Wsa -

Umrichtersystems nur tiber die Wirkleistungsbilanz beeinflussbar ist. Hieraus folgt, dass mit p 5 > =

Py 8ilt:

6
Py =—Fy - Zpson,b . (4.47)
b=1

Weiterhin ergeben die Skalarprodukte aus c¢;-c, mit dem Vektor [1,—1,1,—1,1,—1], der den iiber die
Transferleistung beeinflussbaren Freiheitsgrad darstellt, jeweils null. Folglich l&sst sich der Freiheitsgrad
[1,—1,1,—1,1, —1] unabhéngig von den zusétzlichen Termen in (4.46) {iber die Transferleistung regeln.
Zu beachten ist hierbei, dass die neuen Terme in der Verschiebungsleistung nach (4.45) von ikrl,(x,ﬁ)
und Ut (x,6) abhingen. Da die Abhéngigkeit einseitig ist, stellt dies jedoch kein Problem dar, weil die
rf.rzabnsfelrlelstu'ng nach der Berechnung von Tt (x,€) und Ugt (x.6) eindeutig bestimmbar ist. Es gilt fiir
die Transferleistung:

Qg — Qg Ustiylkrle — Ustlelrly UstlyUerty T Ust1elirie
trans — - Sl Pg1 — COS Pgq - - -
63 2 2

P P

Quu—%2  Pyp+52\ %2 Qup 2+ Py

+ — sin + — cos ...
6 63 6v/3 6

1

+ 5[ -1 L =11 ~lpgy (4.48)

Um die weitere Nutzung des Gleichungssystems (4.46) zu vereinfachen, erfolgt eine Transformation
durch Multiplikation von links mit der Matrix M_} . Dies ergibt fiir die einzelnen Zeilen des Glei-
chungssystems:

Zeile 1:

3 ~ i 3 ~ A
- §uslzsl COS Pg1 — 5“52%2 COS Pgp = psoll,l + psoll,2 + psoll,3 + psoll,4 + psoll,5 + psoll,ﬁ (449)

Dies entspricht wie erwartet der Wirkleistungsbilanz.

Zeile 2:

e st MUt g
2
Ul €OS oy COS WP+ Uy Tgn SIN Qo SIN Y+ g iy COS Pyp COS Y — TUgyiy SIN g SINY
4
4 /32l S0y COS P — Ugy gy SIN Py COS P+ Uy o COS o SIN Y + Tgyly; COS Pgp SIN Y
12
4 asgisg sin Pgo — ﬂslisl sin Ps1 Dson,1 — Psoll,2 + Pson,3 — Psoll 4 + Pson,5 — Psolls

43 6

) — 1. U
kI‘,é St?X kI‘,X St,f 1
Ptrans + 9 S Pgq +

COS gy - - -

(4.50)

Dies ldsst sich direkt in (4.48) umformen und entspricht somit den Erwartungen.
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Zeile 3:

COS (g1 COS Pgg COS 1P + SN Py SIN Pgp COS Y — SIN Py COS Pgp SIN Y + SIN Py COS P SIN Y
3 e

COS (g COS Py SIN Y + SIN gy COS Py COS Y + SIN Py SN Py SIN Y — Sin P, COS P gq COSY | 4
+V3 o GgoUsg y, - - -

[— COS (g COS Pgp SIN Y — SIN ) COS Pgn COS P — SiN P SIN Py SIN Y + SiN Py COS Py COS Y

8
Sin g €COS g SIN Y — Sin g COS Pgy SIN Y + Sin Py SIN Yy COS P + COS Py COS Yo COSY | -
—|—\/§ o lgolgp ¢ - - -
1 p +D, - P —-D —
+ Z'&sliknx _ soll, 1 soll,2 ; soll,5 soll,6 (451)
Zeile 4:

[sin Pg1 SIN Pgg SIN Y + COS Pg; COS Pyg SIN Y + SIN Py COS Pgy COS Y — SIN P COS Pg; COS Y

8
/37008 P51 COS Pyp COS 1 — sin g sin o oS Y — sin P, COS Y Sin Y - sin g cos Py, sin w] 2
24 s2
+ [cos Pg1 COS Pgg COS Y + SiN Py SIN Py COS Y — SN Py COS Pgp SIN Y + SIN Py COS Py SiN Y
3 e
— 81N gy COS (g COS P + COS Py COS Po SIN Y + SN Pgq COS Py COS Y + SN Py SIN Yo SINY | 4
+V3 2 lgolgp ¢ - - -
1 ~Psoll,1 ~ Psoll,2 T 2Pson,3 T 2Psolia — Psolts — P
+ Zaslikr7€ _ soll, 1 soll,2 sollg\/g soll,4 soll,5 soll,6 (452)
Zeile 5:
—v3siny +cosvy . . —v3cosy —siny |
8 Usalkr,x + 3 Ugolyp ¢ - - -
V3, _ Pson2 T Pson,3 ~ Psolna ~ Psonls 453
- E’leust,ﬁ - 6 ( : )
Zeile 6:
Sin¢+\/§cos¢A . cosw—\/gsinibA .
] us2zkr,x + ] USQZkr,§ s
N V3 P —2Dgo1,1 T Psont,2 T Psonn,s T Psonta T Psolls — 2Psoll6 (4.54)
12 s1%st,x — 6\/§ .

Die Gleichungen (4.51) bis (4.54) lassen sich nach i, ; (x,¢) und
der sehr unhandlichen Losungen sei an dieser Stelle verzichtet.

st (€ auflosen. Auf eine Wiedergabe

Dass das Vorgehen zum Erfolg fithrt, zeigt Abb. 4.6. Dargestellt sind die aufintegrierten Zweigenergien
iiber der Zeit, wobei zunéchst P,; (und daraus %sl sowie ¢ ), dann ikrl,(x,&) und Ut (x.6) und schliefllich
Pirans wie geschildert fiir den Zweigleistungs-Testvektor py), ;oo aus Tabelle 4.1 berechnet werden.
Auch hier ist trotz des Nachweises der prinzipiellen Funktionsfihigkeit die praktische Anwendbarkeit
des Verfahrens — und damit des Hexverters — zu priifen. Dies geschieht analog zum Vorgehen bei
unterschiedlichen Frequenzen in beiden Systemen.
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Abbildung 4.6: Nachweis der korrekten Berechnung der Parameter P, 4, 4 (08)7 Ustl, (x.€) und P .06

aus dem Zweigleistungs-Sollvektor fiir wy; = wy, = 50Hz. Restliche Parameter: Siehe
Tabelle 4.1.

Die Berechnung der bezogenen Gréfsen kann sich an dieser Stelle auf die hier verwendeten, zu System 1
gehorigen, Kreisstrom- bzw. Sternpunktspannungsanteile beschrénken:

/-2 2
7’krl, + 7’krl, + ‘Ik ‘
V3 s ¢ e (4.55)

Qi add = 3 2
’ g1 + tg2
2 2
\/ Ust1,x + ustl,{ + |USt‘
a = - - . (4.56)
u,add
Usy + Uso

Der Sollleistungsvektor p,,, berechnet sich wie zuvor in sechs Varianten geméf (4.37)-(4.41).

Die Abhéngigkeit der erforderlichen zusétzlichen Kreisstrom- bzw. Sternpunktspannungsanteile von
den Randparametern ist in diesem Fall deutlich komplexer als zuvor und erfordert eine Einbeziehung
der Blindleistungen und des Winkeloffsets ¢ in die Betrachtung.

Abb. 4.7 zeigt die Groke der je nach p_ ;- Vektor maximal erforderlichen zusétzlichen Anteile im Kreis-
strom bzw. in der Sternpunktspannung. Die Abbildung lasst korrekterweise vermuten, dass wenigstens
zvx‘/.ei .Pol§tellen existieren, an welchen die Berechnung geeigneter Werte fiir ier(X@ und Uty (x.€) nicht
moglich ist.

Dies bestétigt eine Analyse der Nenner der als Briiche je zweier Terme darstellbaren Parameter 7, ()

und g, ()" Es zeigt sich hierbei, dass die Nenner iiber Nullstellen bei Kombinationen von
. 4 4 :
Qg = Py sin <21/1 - 37r> — Qg COS (Zw - 377) mit (4.57)
4 ) 4
P, = —P,cos (27,/} — 37r> — Qg sin <2¢ — 37r> (4.58)
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Abbildung 4.7: Verlauf der maximalen, bezogenen zusitzlichen Kreisstromanteile a; ;4 und Stern-
punktspannungsanteile a,, , ;4 unter Variation der Blindleistung im ersten System und
des Winkeloffsets ¢ bei w;l = Wg, N = 1 und @ = 0. Die Hohenlinien haben einen
Abstand von 0,1. Restliche Parameter: Siehe Tabelle 4.1.

verfiigen. Hinzu kommt der in (4.46) erkennbare Fall Q,, = P,; = 0, in dem i,; = 0 wird, sodass auch
hier die Parameter ug;, £) Polstellen aufweisen.

Eine weitere Singularitét ist Abb. 4.7 fiir Q;; = —Q bei P,y = —P,, zu entnehmen. Sie riihrt
daher, dass sowohl Nenner als auch Zéahler des zur Berechnung von ug, , genutzten Bruchs hier iiber
eine Nullstelle verfiigen. In einer ausschlieflich auf n = 1 optimierten Berechnungsvorschrift tritt
diese Nullstelle jedoch nicht auf, sie ist folglich durch die allgemein hergeleitete Berechnungsvorschrift
bedingt. Es handelt sich nicht um eine Polstelle bezogen auf ug , .

Abb. 4.8 zeigt die Position der Polstellen sowie die Grofe von a; 44 in Abhéngigkeit von Qg,, Abb. 4.9
in Abhédngigkeit von 7. Beide Abbildungen deuten in Einklang mit den analytischen Untersuchungen
darauf hin, dass die Polstellen bei Variation eines der beiden Parameter auf einer sinusférmigen Kurve
liegen.

Zusammenfassend sei festgehalten, dass ein Betrieb zwar teilweise moglich ist, in weiten Bereichen
eigentlich wiinschenswerter Betriebspunkte jedoch grofse zuséitzliche Zweigspannungen und Zweigstro-
me notwendig sind (Abbn. 4.7-4.9). Bei anderen Betriebspunkten ist ein kontinuierlicher Betrieb erst
gar nicht moglich, da die Energieverschiebung zwischen unterschiedlichen Zweigen nicht aktiv beein-
flussbar ist. Aufgrund der komplexen Gleichungen ist auch nicht auszuschliefen, dass fiir bestimmte
Betriebsparameter neben den oben erwdhnten Polstellen weitere Betriebspunkte existieren, die keine
zweigspezifische Energieinhaltsregelung erlauben. Dies ist in weiterfiithrenden Arbeiten zu untersuchen.

Aus den genannten Griinden erscheint ein Betrieb bei wy; = wy, unvorteilhaft. Es entfillt eine weitere
Bewertung dieses Betriebsbereichs im Rahmen der vorliegenden Arbeit.
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Abbildung 4.8: Verlauf der maximalen, bezogenen zusétzlichen Kreisstromanteile 0; pqq abhéngig von
der Blindleistung im ersten System und dem Winkeloffset 1 bei wy; = we und n = 1.
Qo Variiert zwischen —|P,,| und |P,,|. Die Hohenlinien haben einen Abstand von 0,1.
Restliche Parameter: Siehe Tabelle 4.1.
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Abbildung 4.9: Verlauf der maximalen, bezogenen zusitzlichen Kreisstromanteile ; 44 abhingig von
der Blindleistung im ersten System und dem Winkeloffset 1 bei w,; = wg und Q4 = 0.
n Variiert zwischen 0 und 1. Die H6henlinien haben einen Abstand von 0,1. Restliche
Parameter: Siehe Tabelle 4.1.
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4.3.3 Freiheitsgrade bei unterschiedlichen Rotationsrichtungen und gleichen
Frequenzen in beiden Systemen

Bei betragsmifig gleichen Frequenzparametern unterschiedlichen Vorzeichens wy; = —w,, treten laut
Abschnitt 4.2.3 asymmetrische Gleichanteile in den Zweigleistungen auf. Diese gilt es in jedem Fall zu
kompensieren.

Analog zum vorhergehenden Abschnitt erfolgt zunédchst eine Herleitung der auftretenden Gleichanteile
der Zweigleistungen unter Beriicksichtigung der Anteile aufgrund von i, , () und ug, ()" Hierbei
gilt fiir die Verschiebungsleistung:

Pv%rl:_“s?_QS? Qs + U I, + . Ustdifthor diff
st Dier

6v/3 2
Uy Uyer Ugi 14 hr1y T Ust 16 ber
stlx krl¢ 5 st1§ krlx sin 0 + stlx “krlx 5 st1€ krlé cos ¢y (459)
In Einklang mit (4.20)-(4.25) gilt dann weiter:
I’LPle'_% Qsl QS2 22 s H’Qsl+Q
6 6\/(; 6vV3 6
Py, BQu 252 pPy+2=22
6 V3 6V3 6
pha 4 4NQ51+2Q52 pPy 2752 Q
— 6 63 . 63 6 :
Pconst _Mconstuconst + NP51+PZ2 B QsU{_Qﬁ costp + “Psl_PZ\[_i_ MQ51+Q;2 sing ...
6 6\f 63 » 6
Po _ 2“Q51+ S 2“P1+ 2 _ Qg
i 6fQ 6V3 i 6u
_ Py + 42MQ51+ 52 2“P1+ -2 _ Qo
6 6v/3 T 6V3 6
pstocr
COs (Sosl + Ps2 — sz +1%) Cos (9031 + Ps2 — 1/) + 27r)
C | cos (P e — Y+ ) . cos (051 + P — ¥ + )
Ust1 yTs2 | cos (g + pgo — 1 + 2F) +Ust1,gls2 cos (pgq + pgo — ¥ + 4F)
2v/3 | cos (9 + g — Y +3§) 2v3 | cos(pg +Po -+ ™)
Cos (3051 + Ps2 — w + 7%) COs (Qosl + Ps2 — 1/})5
cos (@g1 + o — ¥+ F) COS(%1+%2‘¢+%)J
8; Ce
cos (¢ + ) cos (¢ + %)
cos () cos (1 + 2F)
U1y Us2 | cos (¢ + F) U1 eUs2 | cos (v + 4F)
5 L) 4.60
+ 2 cos (¢ + 4”) + 2 cos (¢ + 5”) (4.60)
cos (¢ + 5”) cos (¢ + 7”)
CoS (1/) + 2”) cos (LZJ + )
C7 Cg

Die Herleitung der Losungen fiir 4, , (0€) und (x.£) geschieht wie im vorangegangenen Abschnitt.

Analog zu (4.47) bzw. (4.49) ergibt sich auch hier

6
Py =—-Py— E Psolnp
b=1
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Fiir die benétigte Transferleistung gilt, da auch hier sowohl pg., als auch c; bis cg orthogonal zu
[1,—-1,1,—1,1,—1]T sind, nach Gleichung (4.59):

_ Ui 1 ey lyy Uer1y T Uat16 Ve
P _Qslﬁ\/gQSQ  Uspiylerie T . Ugt1eMr1y sing,, — Ust 1y krly y st1g'krle ol
1
LI N (4.62)

Die restlichen Ergebnisse sind dhnlich unhandlich wie (4.51) bis (4.54). Auf ihre Wiedergabe sei daher
an dieser Stelle verzichtet.

Analog zum Fall wy; = wg, ist es auch hier nach der Berechnung von P,; moglich, das Gleichungssystem

nach ikrl,(xvf) und U1 (x.6) aufzulosen.

Dass diese Losungsstrategie auch hier zum Erfolg fiihrt, zeigt Abb. 4.10 fiir (mit Ausnahme der Fre-
quenz im zweiten System) identische Parameter mit Abb. 4.6.
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Abbildung 4.10: Nachweis der korrekten Berechnung der Parameter P, ¢, , () Ustl, (x.6) und Pp..s
aus dem Zweigleistungs-Sollvektor fiir fi; = —f, = 50 Hz. Restliche Parameter: Siehe

Tabelle 4.1.

Die Grofe der Komponenten 4y (, o und ug, «  hidngt, genau wie fiir wy = wyy, vom Winkeloffset
1 und vom Wirkungsgrad ab. Die Analyse bezughch zusétzlicher Anteile im Zweigstrom und in der
Sternpunktspannung erfolgt analog zum vorigen Abschnitt 4.3.2. Im Ergebnis (Abb. 4.11) ist erkennbar,
dass die zusétzlichen Komponenten hier nochmals deutlich grofer sind als bei wy; = wgy. Es sind jedoch

keine Polstellen erkennbar.

Die Nenner der als Briiche darstellbaren Losungen fiir u, () lauten identisch zueinander

austl,(x,f),Nenner \/ Psl + Qsl (( sl — Ps2)2 + (Qsl + Q52)2) ) (463)

—_————
Ssl

die Nenner von ikrl’(x’@ lauten analog

aikrl,(x,f),Nenner = 9@51’0,32 ((Psl ) (Qsl + QSZ) ) . (464)
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Abbildung 4.11: Verlauf der maximalen, bezogenen zusétzlichen Kreisstromanteile a; ;4 und Stern-
punktspannungsanteile a4 unter Variation der Blindleistung im ersten System und
des Winkeloffsets 1 bei ws’l = —Wg, N = 1 und Q4 = 0. Die Hohenlinien haben einen
Abstand von 0,1. Restliche Parameter: Siehe Tabelle 4.1.

Folglich existieren nur fiir einen Wert der Scheinleistung im ersten System von S;; = 0 und fiir P;; = P,y
bei Qy; = —Qg, Polstellen. Die zweite Méglichkeit entspricht aufgrund der Definition der Blindleistun-
gen und der gedinderten Drehrichtung im zweiten System dem Fall, dass in beide Systeme die gleiche
Leistung abgegeben (oder aus ihnen aufgenommen) wird und dass die induktiv abgegebene Blindleis-
tung an beiden Systemen identisch ist.

Fiir die praktische Anwendung diirfte der zweite Fall keine Rolle spielen, problematisch ist jedoch das
Verhalten ohne eine Leistung im ersten System.

Da die Kompensationsanteile betragsméfig im Verhiltnis zu den normalerweise benotigten Zweigspan-
nungen und -strémen erheblich sind, erfolgt in dieser Arbeit keine vertiefte Betrachtung des Betriebs
bei wy = —wgy.

4.3.4 Freiheitsgrade bei Nullfrequenz in einem System

Analog zu den beiden vorherigen Abschnitten ist die Anzahl von Uberlagerungsméoglichkeiten bei Null-
frequenz in einem System begrenzt. Es gilt wie in Abschnitt 4.2.4 die Annahme, dass die Gleichgréfen
in System 2 auftreten. In diesem Fall stehen die folgenden Grofsen zur Verfiigung: ikrl’(%@, Ugt1 (x.€)
Usts Do und g gigr * Usg aitr-

Die Anteile der Spannungen bzw. Strome in den Zweigen, die sich aus Gréfen des ersten Systems
ergeben, verdndern sich nicht durch das Auftreten der Nullfrequenz. Daraus folgt, dass 7, , (€) und
Ugt1 (x.6) exakt die gleichen Auswirkungen wie im allgemeinen Fall bei unterschiedlichen Frequenzen
ungleich null haben und zum Balancieren einsetzbar sind. Die Matrix M, und der Balanciervektor

Ut andern sich unter der Voraussetzung ikr2’(X,£) =0 und Ugio (v.6) = 0 daher nicht.

cons

Zusammen mit der Wirkleistungsbilanz und i), g - U gi¢ Stehen durch 4y, () und ug, (.€) sechs
Freiheitsgrade zur Verfiigung, so dass eine Nutzung von Uy und I, nicht notwendig ist. Dies ist
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4.3. ZUSATZLICHE FREIHEITSGRADE FUR DIE ZWEIGENERGIEREGELUNG

vorteilhaft, da aufgrund der Nullfrequenz sowohl U als auch I, . asymmetrische Komponenten in den
Zweigleistungen ergeben, was ihre Nutzung zu Regelungszwecken erschwert. Es gilt daher Uy = 0,
I, =0.

Zusitzlich zu der bisherigen Verschiebungsleistung treten abhéngig vom (konstanten) Phasenwinkel im
zweiten System asymmetrische Gleichleistungen in den einzelnen Zweigen auf, vgl. (4.26):

cos (QDSQ — 29 + %”)
R cos (npsz -2+ %’r)
Ueol -2+ Z
pconst :Mconstuconst =+ 283/%2 22: EZZ; _ 2$ + 72"%
cos (ipg — 20 + 1)
cos ((pSQ —2¢ + 37”)

(4.65)

Hieraus resultieren mittels Inversion der Matrix M, die Grofen der Kreisstrom- und Sternpunkt-
spannungsanteile, deren Einprigung zur Kompensation der asymmetrischen Anteile erforderlich ist:

.add,w,,=0 _ﬂs2%s2 Cos (9082 — 29+ 1éﬂ) 4.66
7’krl,X - \/gA ) ( : )
Usy

add =0l cos (g — 20 + %) 4.67
Zer& — \/gA ’ ( . )
Usy

A 0 4
add’WSQZO :uS2ZSQ COS ((/032 - 21/) + ?ﬂ-)

stl,x 9 (468)
b1
add7w52:0 ,&SQ%SQ COS (8052 - 21/) + 5%)
Ugy ¢ = - . (4.69)
g1
Hinzu kommen die aus den Soll-Zweigleistungen nach (4.65) errechneten Anteile 4, , (e) und Uy oo
weo=0 add,w,,=0
UgtT () = UstL(d) T Usin () (4.70)
we=0 . .add,w,=0
Zkri7(X7§) - Zkrl?(Xvs) + Zkrl,(X,z-) : (471)

Diese Summe tragt schlieflich zur Transferleistung bei:

Ut ditlirdii ~ Q1 — Q2 Qa 1205

2 6v/3 3V342 02
weo=0 .w,5=0 . weo=0 .w,5=0 weo=0 .w,,=0
 Ustix krlg Ustie  Tkrly
2

weo=0 .w,5=0
. ustlx Zkrlx + ustlf Zkrl{
sin g — 5 COS Pg1

(4.72)

Die Validitat des Ansatzes zeigt Abb. 4.12. Die der Simulation zugrundeliegenden Daten sind in Tabelle
4.2 wiedergegeben.

Die erforderliche Uberdimensionierung der einzelnen Zweige lisst sich hier leicht etwas genauer be-
trachten als bei den bisher analysierten Fallen: Die Phasenverschiebung beziiglich des zweiten Systems
(erkennbar an den cosinus-Termen in (4.66)-(4.72)) betrégt zwischen den x- und &-Komponenten 7,
beziiglich des ersten Systems (d.h. beziiglich wyt geméf (4.27) und (4.28)) ist die Phasenverschiebung
ebenfalls 5. Da

max ((acosf)cosa+ (asinfB)sina) =a (4.73)
«,B€[0,27]
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KAPITEL 4. ENERGIEBALANCE — AUSWIRKUNGEN DER ZWEIGLEISTUNGEN

Parameter \ Formelzeichen \ Wert
Frequenz im System 1 fa1 50 Hz
Frequenz im System 2 feo 0Hz
Phasenverschiebung zw. den Systemen P 105°
Blindleistung im System 1 Qq 0MVA
Blindleistung im System 2 Qo 0MVA
Wirkleistung im System 2 P, 1MW
Strangspannung im System 1 Ugy % -10kV
Strangspannung im System 2 Uy % -2kV
Transferleistungsfrequenz Saise 200 Hz
(siehe Abschnitt 5.2.1.1) ¢ Ya —16,7Y
Testvektor fiir Zweigleistungen Peoll test [500, —250, 2616, 100,0,—100]T - 1kW

Tabelle 4.2: Parameter fiir die Auswertung der Sternpunktspannungs- und Zweigleistungsanteile bei
Nullfrequenz im zweiten System.

%00 F 500kW ——  100kW —— —100kW ——
200kW ——  0kW —250kW ———

400
300
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s @ R
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2200 VWVVW\A_A' AR ‘fVVWWV\
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Abbildung 4.12: Numerische Verifikaton der Sternpunktspannungs- und Kreisstromanteile bei Nullfre-
quenz im zweiten System. Parameter: Siehe Tabelle 4.2.

ist, betragen die maximalen, zum Ausgleich der asymmetrischen Zweigleistungsanteile notwendigen
zusétzlichen, systemfrequenten Amplituden in der Sternpunktspannung

~asym,wy,=0 _ Ugolgo

Ust1 )

151

und im Kreisstrom

sasymw,,=0  Ugolgy

7 =
krl \/5'&51

52

(4.74)

(4.75)



4.4. ZUSAMMENFASSUNG

Vereinfacht folgen die gesamten zusétzlichen Anteile in den Zweigstromen und -spannungen zu:

sasym,wg o =0 . . .
Yerl ? + \/ 7’12(r,x + 212(1",5 + |Zkr,diff|
ai’add = \/g (476)

- I

g1 + ts2

~asym,wgo=0
gy 2+ \/ ugt,x + ugt,.f;“ + ’ust,diff|
: (4.77)

Usy + Uso

au,add =

Das Ergebnis der numerischen Auswertung iiber ¢ und Q4 (Abb. 4.13) zeigt, dass die maximale Uber-
dimensionierung der Zweigspannung etwa den Faktor zwei gegeniiber dem Betrieb bei unterschiedli-
chen Frequenzen ungleich null aufweist, wihrend der Zweigstrom maximal auf das 1,6-fache steigt.
Bei groferen Frequenzen diirfte dieses Ergebnis zu erheblichen Einschrankungen bzw. zu erheblichen
Uberdimensionierungen fiihren. Da sehr niedrige Frequenzen im Allgemeinen jedoch ausschlieRlich im
Anlauf einer Maschine auftreten und mit niedrigen Strémen und niedrigen Spannungen einhergehen,
diirfte eine Uberdimensionierung in der Praxis iiberfliissig sein. Gegebenenfalls lisst sich bei geringen
iibertragenen Leistungen die Grofie einer zusitzliche Zweigspannung durch die Einprigung einer Blind-
leistung — und die einhergehende Erhohung des Stroms trotz geringer Wirkleistung — im speisenden
System verringern.

0,7 1,15

49 1 ! o @

@b% 10,65 @:_ 1,1
. DR -
% L A A A A A ’ g 1
M v v v v v M 0,9
) —= 0,5 o)

2-0,5 e s =-0,5
505 | : 085
S 0,45 S
<] _1 [¢b) 0,8
an} anl
0,4 0,75
0 90 180 270 360 0 90 180 270 360
Winkeloffset 1/ in Grad Winkeloffset ¢ in Grad
(a) |ai,add| (b) |a’u,add|

Abbildung 4.13: Verlauf der maximalen, bezogenen zusitzlichen Kreisstromanteile 0 pqq Und Stern-
punktspannungsanteile @y aqq URter Variation der Blindleistung im ersten System und
des Winkels im zweiten System 1 bei wy; = —wg, n = 1 und @, = 0. Die Héhenlinien
haben einen Abstand von 0,1. Restliche Parameter: Siehe Tabelle 4.2.

Es sei darauf hingewiesen, dass die Energieverscheibung ohne eine Scheinleistung im ersten System
nicht funktioniert, da 7, in dem Fall null ist.

4.4 Zusammenfassung

Die im Betrieb des Hexverters systembedingt auftretenden Zweigleistungen kénnen je nach Betriebs-
punkt nicht nur harmonische Anteile, sondern auch Gleichanteile enthalten. Die harmonischen Anteile
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KAPITEL 4. ENERGIEBALANCE — AUSWIRKUNGEN DER ZWEIGLEISTUNGEN

bestimmen die Grofe der Spannungsschwankungen in den Modulen, die konstanten Anteile der Zweig-
leistungen jedoch fithren zu stetig wachsenden oder fallenden Zweigenergieinhalten, die ein Versagen
des Umrichtersystems zur Folge haben konnen.

Die konstanten Anteile miissen daher in allen dauerhaft auftretenden Betriebspunkten kompensierbar
sein. Aufgrund von Unsymmetrien in den verbundenen Systemen und im Umrichter selbst ist damit
zu rechnen, dass unabhéngig von den systembedingten konstanten Zweigleistungsanteilen weitere kon-
stante Anteile, beispielsweise aufgrund unterschiedlicher Verluste in den einzelnen Modulen, auftreten.
Auch wenn diese zusétzlichen Gleichanteile im Normalbetrieb vergleichsweise klein sein diirften, erfor-
dern sie doch die Md&glichkeit einer Kompensation.

Eine solche Kompensation, d.h. die freie Beeinflussung einzelner Zweigleistungen, ist prinzipiell durch
das Einpragen zusétzlicher Kreisstrome und/oder Sternpunktspannungen in Frequenz der verbundenen
Systeme moglich. Ob dies im Einzelfall zum Erfolg fiithrt, hingt jedoch vom konkreten Betriebspunkt
ab:

e Im Betrieb mit zwischen beiden Systemen unterschiedlichen Frequenzen ungleich null treten
systembedingt konstante Zweigleistungsanteile auf, wenn die Blindleistungen in beiden Syste-
men verschieden sind. Diese konstanten Anteile lassen sich iiber das Einstellen einer konstanten
Sternpunktdifferenzspannung und eines konstanten Kreisstroms kompensieren. Das Produkt aus
konstanter Sternpunktdifferenzspannung und konstantem Kreisstrom wird hier als Transferleis-
tung bezeichnet. Alternativ zur Nutzung der Transferleistung kann es in einigen Anwendungsfél-
len moglich sein, die Blindleistung in einem System frei zu wihlen; auch dies erlaubt dann ohne
zusétzliche Kreisstrome oder Sternpunktspannungen den dauerhaften Betrieb des Systems.

Die durch Unsymmetrien bedingten Anteile lassen sich bei unterschiedlichen Frequenzen entweder
durch zusétzliche Anteile im Kreisstrom oder durch zusétzliche Anteile in der Sternpunktspan-
nung ausgleichen.

e Bei identischen Frequenzen in beiden Systemen ist ein in der Praxis sinnvoller Betrieb des Systems
nicht moglich. Dies liegt bei gleicher Rotationsrichtung der verbundenen Systeme daran, dass eine
Kompensation der aufgrund von Unsymmetrien auftretenden Zweigleistungsanteile bei einigen
bestimmten Phasenverschiebungen zwischen beiden Systemen nicht moglich ist.

Bei unterschiedlichen Drehrichtungen beider Systeme treten sogar systembedingt unsymmetri-
sche Anteile in den konstanten Zweigleistungen auf, die fiir die praktische Anwendung zu grofse
Kompensationsstrome bzw. -spannungen erfordern.

e Der Betrieb bei Nullfrequenz in einem System fiihrt ebenso zu unsymmetrisch auftretenden kon-
stanten Zweigleistungsanteilen und erfordert zu deren Kompensation ebenfalls Sternpunktspan-
nungs- und Kreisstromanteile. Deren Gréfe bewegt sich jedoch in einem Bereich, welcher unter
Beriicksichtigung der bei sehr niedrigen Frequenzen oft reduzierten Leistungsiibertragung sinnvoll
realisierbar erscheint.

Zusammenfassend ist der Hexverter beziiglich seiner Regelbarkeit gut fiir den Betrieb bei niedrigen und
sehr niedrigen Frequenzen in einem System geeignet, sofern sich diese deutlich unterhalb der Frequenz
des anderen Systems befinden. Eine Analyse der Grofse der Energieschwankungen in den Zweigen erfolgt
im néchsten Kapitel.
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5 Dimensionierung des Hexverters im Vergleich
mit dem M?LC und dem MMMC

Ein entscheidendes Kriterium bei der Auswahl eines Umrichters fiir eine bestimmte Anwendung sind
die zu erwartenden Kosten. Diese teilen sich auf in Betriebskosten und Anschaffungskosten. Die An-
schaffungskosten modularer Umrichtersysteme hingen im Wesentlichen ab von

e der benétigten Anzahl an Modulen (mechanischer Aufbau, Logikschaltungen, Aufwand beim
Leitrechner, Grofe des Umrichters bzw. des Gebaudes),

den Kosten fiir Leistungshalbleiter,

den Kosten fiir Energiespeicher in den Modulen,

sofern benétigt, von den Kosten fiir Transformatoren und

den Kosten fiir sonstige passive Bauelemente wie Frequenzfilter.

Beziiglich der Betriebskosten sind der Wirkungsgrad sowie die Moglichkeiten zum redundanten Aufbau
entscheidend. Die ebenfalls ins Gewicht fallende zu erwartende Lebensdauer sei von der Betrachtung
ausgeklammert.

Ebenso nicht untersucht werden eventuelle Transformatorkosten, da die verglichenen Topologien prin-
zipiell keinen Transformator bendtigen. Die Kosten fiir Frequenzfilter sind ebenfalls vom Vergleich
ausgenommen, da sich die bendtigten Frequenzfilter zum einen nicht wesentlich unterscheiden diirften
und zum anderen aufgrund der modularen Multileveltechnologie klein genug ausfallen, dass ein geringer
Unterschied nicht ins Gewicht fllt.

Die anderen Punkte werden auf Basis der in den vorangegangenen Kapiteln gefundenen analytischen
Zusammenhénge ausfiihrlich untersucht. Um die dabei gefundenen Grofen fiir den Hexverter bewerten
zu kénnen, erfolgt ein Vergleich zum M2LC und zum MMMC. Die Betrachtung des M2LC beruht im
Wesentlichen auf [35].

Weder beim M2?LC noch beim MMMC kommen Verfahren zur Reduktion der Energieschwankungs-
breite bei niedrigen Frequenzen zum Einsatz. Der Grund hierfiir ist, dass fiir den Hexverter noch keine
derartigen Verfahren existieren. Es erscheint jedoch wahrscheinlich, dass es auch beim Hexverter Mog-
lichkeiten gibt, die Energieschwankungsbreite zu reduzieren. Der Vergleich basiert demnach auf den
grundlegenden Steuerverfahren aller drei Systeme.
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KAPITEL 5. DIMENSIONIERUNG DES HEXVERTERS IM VERGLEICH MIT DEM MZ2LC UND DEM
MMMC

5.1 Definition der Randbedingungen: Das Anwendungsbeispiel

Da sich sowohl der Hexverter als auch der MMMC nicht bzw. schlecht fiir Anwendungen mit identischer
Frequenz in den verbundenen Systemen eignen (vgl. Abschnitt 4.3.2 sowie [10, 15]), fallt die Wahl des
Anwendungsbeispiels auf eine fiir heutige Verhéltnisse grofe Windenergieanlage (WEA) ohne Getrie-
be. Der direkt angetriebene Generator erzeugt ein Drehstromsystem sehr niedriger Frequenz, sodass
Hexverter und MMMC in giinstigen Betriebspunkten mit stark unterschiedlicher Frequenz zwischen
den verbundenen Systemen operieren.

Die betrachtete Anlage soll iiber eine maximale Leistung von P = 10 MW verfiigen und iiber den
Umrichter direkt mit dem Mittelspannungsnetz verbunden sein. Die effektive Leiter-Leiter-Spannung
des Netzes betréigt Uy 17, = 10kV £ 10% bei f; = 50 Hz. Dies entspricht einer maximalen Strang-
Spitzenspannung von

2
U1 max = \/; 11kV = 8981V . (5.1)

Die WEA verfiige iiber einen Synchrongenerator, der bei einer Frequenz von max. f, = 20 Hz eine ef-
fektive Leiter-Leiter-Spannung von Uy, 11, = 10kV erzeugt. Bei schwachem Wind kann die Frequenz bis
auf 10 Hz abfallen, die Generatorspannung sei der Frequenz hierbei proportional. Fiir den Spitzenwert
der Strangspannung gilt folglich:

. fo \/5 fa
- /2 10KV = .81 . 2
b2 = o0, \ 3 10KV = oo, B1OV (52)

Die dem Wind entnehmbare Leistung steigt mit der dritten Potenz der Windgeschwindigkeit, wih-
rend das optimale Verhiltnis zwischen Rotor-Umfangsgeschwindigkeit und Windgeschwindigkeit in
etwa konstant bleibt [44]. Da fiir modulare Wechselrichter der Betrieb bei sehr niedrigen Frequenzen
unter Umsténden problematisch sein kann, kommt als Applikationsbeispiel jedoch eine quadratische
Leistungskennline zum Einsatz, um im kritischen Bereich sehr niedriger Drehzahlen eine hohere Soll-
leistung zu fordern. Daher gilt im Folgenden fiir die Generator-Wirkleistung:

B £\
P, = <20HZ 1I0MW . (5.3)

Aufgrund der Netzanschlussbedingungen fiir Erzeugungsanlagen am Mittelspannungsnetz [45] erfolgt
die Festlegung der maximal zur Verfiigung zu stellenden Blindleistung im ersten System auf

Qg = —3,5MVA...35MVA . (5.4)

Der maximale Strom in System 1 tritt bei kleinster Spannung und grofter Blindleistung auf:

2 _ \F VP + Q4 (5.5)
sl,max 3 9KV .
= 9612A . (5.6)

Beim Hexverter kann die Kompensation der Blindleistung im ersten System entweder durch Transfer-
leistung P, .,,s oder durch Blindleistung im zweiten System erfolgen. Der erste Fall heifit im Folgenden
2, der zweite Fall B (vgl. Tabelle 5.1). Der maximale Spitzenstrom in System 2 entspricht ohne Blind-
leistung

s 2 |P52‘
b2 = \&101{\/ (5.7)
—8165A | (5.8)
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5.2. VERGLEICHSPARAMETER

’ Parameter \ Symbol H Beispiel 2 \ Beispiel B ‘
Frequenz System 1 fea1 50 Hz
Spannung System 1 (L-L) UgiL 9kV...11kV
Frequenz System 2 feo 10Hz...20Hz
Spannung System 2 (L-L) Up 1L Qgsﬁz -10kV
Wirkleistung System 1 P, (QgsﬁZ)Q - 10 MW
Wirkleistung System 2 P, —Py
Blindleistung System 1 Qq —3,bMVA...3,5 MVA
Blindleistung System 2 Qo 0 ‘ Qq
Max. Strom System 1 Is1 max 961,2 A
Max. Strom System 2 lomax | 816,5A | 8651A
Mittlere Schaltfreq. je Modul \ fs H 750 Hz ‘

Tabelle 5.1: Parameter der beiden Beispielkonfigurationen

im Fall Qg = Q) betrégt er maximal
: 2/P5+Q%
g9 = \/;101{\/v (59)
=865,1A . (5.10)

Es sei darauf hingewiesen, dass die hohere Blindleistung am Generator aufgrund von dessen Haupt-
induktivitdt zu einer Verinderung der Klemmenspannung fiihren kann. Aus diesem Grund kann es
notwendig sein, in der Praxis einen elektrisch erregten Generator zu verwenden; fiir die folgenden
Untersuchungen wird die Klemmenspannung als unabhéngig von der Wirkleistung betrachtet.

Es folgt eine Betrachtung der zu vergleichenden Parameter des Umrichters.

5.2 Vergleichsparameter

5.2.1 Schaltleistung

Die Schaltleistung eines Halbleiters entspricht dem Produkt aus maximaler Sperrspannung und maxi-
malem Strom im Vorwértsbetrieb:

P 11, = UHL max * HL max ; (5.11)

die Summe der Schaltleistungen der verbauten Leistungshalbleiter ergibt die Schaltleistung des Um-
richters. Diese ist ein Mafs fiir den Halbleiterbedarf des Umrichters und damit fiir die Halbleiterkosten.

Ohne Beriicksichtigung von Redundanz entspricht die erforderliche Schaltleistung eines modularen
Zweigs mit Vollbriickenmodulen, in dem maximal der Strom 3
Spannung u anliegt, mindestens

2max Hiebt und iiber dem maximal die

Z,nax

PS,Z,VB =4 uz,max ) Zz,max . (512)

o7
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MMMC

Der Faktor vier riithrt daher, dass je Modul vier Schalter existieren, die jeder fiir sich der Spannung
und dem Strom standhalten miissen. Mit Halbbriickenmodulen ergibt sich entsprechend die Halfte des
Werts.

5.2.1.1 Hexverter

Da die Frequenzen beider Systemspannungen unterschiedlich sind, entspricht die maximale Zweigspan-
nung der Summe der in beiden Systemen auftretenden Spitzenspannungen zuziiglich der Sternpunkt-
differenzspannung:

uz,max = usl,max + us?,max + ust,max . (513)

Laut Kap. 3.1 tritt die Amplitude der Systemstrome in den einzelnen Zweigen mit einem Faktor von
% auf. Zusitzlich ist der maximal auftretende Kreisstrom i, ., zu beachten, so dass sich fiir den
maximalen Zweigstrom

~

i +i
. sl,max $2,max .
Yz max — : \/g + Ykr,max (5'14)

ergibt. Die Schaltleistung des gesamten Hexverters betrdgt folglich fiir die sechs Zweige mit Voll-
briickenmodulen

i +1i
~ ~ sl,max $2,max .
PS,Hex =6-4- (usl,max + Us2, max + ust,max) ' ( + Zkr,max) . (515)

V3
Zur Ermoglichung eines dauerhaften Betriebs muss die Transferleistung

. V3
Ptrans = U Ugt, = E (Qsl - Qs?) (516)

entsprechen. Das Verhiltnis zwischen Kreisstrom und Sternpunktspannung £ = ‘Z—St‘ ist bei gleichblei-

bender Transferleistung einstellbar. Die Ermittlung des Minimums von (5.15) iiber & fiihrt betriebs-
punktabhingig zu

e =3l e (5.17)
(251 + %)

Im Fall des Dimensionierungsbeispiels 2 ergibt sich bei maximaler Wirk- und Blindleistung £ ~ 16,7 %;
auf diesen Wert erfolgt auch die Festlegung fiir den hier durchgefiihrten Vergleich. Kreisstrom und
Sternpunktspannung berechnen sich damit wie folgt:

P,
ikr — | trans‘ , (518)
§
Ugt = Sign (Ptrans) ' ’Ptrans|€ : (519)

Die Schaltleistung folgt im Fall 2l zu

P Hex = 64+ (8981V + 8165V +2372V) -

-

<961A+816A
V3

Zz,chQl,max

—6-4-195kV - 1,17kA = 54TMVA . (5.21)

+ 142 A) (5.20)

uz,Her{,max
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5.2. VERGLEICHSPARAMETER

Im Fall ®B ist keine Transferleistung erforderlich, hier ergibt sich die Schaltleistung zu

961 A + 865 A
P pioxss = 64+ (8981 V + 8165 V) - :/% (5.22)
uz,Hex%,max \—’_/
7‘z,Hex%,max
—6-4-171KV-1,05kA = 434 MVA | (5.23)

sie ist also deutlich geringer.

5.2.1.2 M?LC

Die Zwischenkreisspannung beim M2LC muss bei der aussschlieklich betrachteten Verwendung von
Halbbriickenmodulen und damit einhergehend ausschliefslich positiv synthetisierbaren Zweigspannun-
gen mindestens

uZK,MgLC = 2max(ﬂsl,max’ asQ,max) = 18kV (524)

betragen konnen [19]. Damit lauten die Spannungen, die ein Zweig mindestens erzeugen kénnen muss,

7“I’z,M2LC,517max = max(usl,mam usQ,max) + usl,max = 18kV (525)

auf der Seite des ersten Systems und

uz,MzLC,SZmax = max(usl,max’ usQ,max) + Ug2 max — 17,1kV (526)

auf der Seite des zweiten Systems. Aufgrund dieses Unterschieds erfolgt die Untersuchung des M?LC
getrennt fiir Netz- und Maschinenseite.

Der Zwischenkreisgleichstrom

) P
ZK

richtet sich nach der tatsédchlichen Zwischenkreisspannung. Da diese die Energieschwankungsbreite
beeinflusst, erfolgt hier eine Aufteilung der Betrachtung auf zwei Varianten:

Bei Variante € betrage die Zwischenkreisspannung stets u,; » = 18 kV. Dies hat bei maximaler Leis-
tung einen relativ geringen Zwischenkreisstrom

izke = HOTA (5.28)
zur Folge, sodass die erforderliche Schaltleistung ebenfalls gering ausféllt.
Bei Variante ® richte sich die Zwischenkreisspannung nach dem jeweiligen Betriebspunkt, sodass
Uzg » = 2max(dy, Uy) (5.29)

erfiillt ist. Die Zwischenkreisspannung wird also, wenn keine Uberspannung (11 kV statt normal 10kV)
vorliegt, gegeniiber Variante € abgesenkt. Dies hat einen hdheren Zwischenkreisstrom und damit
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eine hohere erforderliche Schaltleistung, jedoch eine geringere Energieschwankungsbreite (siehe Ab-
schnitt 5.2.3) zur Folge. Der maximale Zwischenkreisstrom betrégt hier bei einer Zwischenkreisspan-

nung von Uyy ja = 2 % -10kV im Punkt der maximalen Leistung:

P
2,/2 - 10KV

Der Zwischenkreisstrom teilt sich je maschinenseitigem und netzseitigem Umrichter gleichméfig auf
die drei Briickenzweige auf. Ebenso teilt sich der Ausgangswechselstrom gleichméfig auf den oberen
und den unteren Briickenzweig auf (vgl. Abschnitt 2.2.1). Fiir den maximalen Strom in den Zweigen
des netzseitigen Umrichters 1 gilt daher

. _ iZK Z‘sl,max o
Zz,MzLCQ,sl,max - ? + 2 - 666A bzw. (531)
. o iZK isl,max o
ZZ,M2LC®,sl,max - ? + 92 =685A (5.32)

in den Zweigen des maschinenseitigen Umrichters 2 tritt ein maximaler Strom von

. o iZK is2,max .

ZZ,M2LC¢,S2,Hlax - ? + 9 =594 A bzw. (533)
' = ZziK + 7i52’max =612A 5.34
Zz,MZLCQ,sZmax T3 9 - ( : )

auf.

Die erforderliche Schaltleistung betrigt im netzseitigen Umrichter

* . . .
s MPLOEst = 072 Uy \1PLe 61 maxlz MPLOE sl max — A4MVA - bzw. (5.35)
* _ . _
PiaeLonst = 072 U, 3210 61 maxlz M?LOD s1.max = FASMVA-, (5.36)
im maschinenseitigen Umrichter betrégt sie
* _ . _
S,M2LCE,s2 6-2- Uy M2LC,s2,max’z,M2LCC s2,max 122MVA  bzw. (5.37)
* _ . _
SM2LCD,s2 6-2- uz,M2LC,s2,maxzz,M2LC’D,s2,max =126 MVA . (538)

5.2.1.3 MMMC

Da beim MMMC im symmetrischen Betrieb keine Energieverschiebungen zwischen unterschiedlichen
Zweigen auftreten, benotigt er keine systembedingten Kreisstrome oder Sternpunktspannungen (vgl.
Abschnitt 2.3). Die maximale Zweigspannung betrégt daher

uz,MMMC,maX = ﬁsl,max + @SQ,max = 1771 kV . (539)

Die Phasenstrome der verbundenen Systeme teilen sich gleichméfig auf die jeweiligen drei Zweige auf,
sodass die Spitzenstrome

/Z: max + % max
Ty MMMC max = shma 3 S2MAX 593 A (5.40)
betragen. Die Schaltleistung ist daher

Psamavie = 94+ Uy, viviv©,max bz, MMM, max = 366 MVA (5.41)
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5.2.2 Modulanzahl

Die benotigte Modulanzahl hingt diskretisiert proportional von der maximal benoétigten Spannung
tiber dem jeweiligen modularen Zweig u,, ., ab. Entscheidend fiir die Diskretisierung ist die minimale
Modulspannung. Da diese iiber den Faktor der maximalen zuléssigen Spannungsschwankung aa ;...
mit der maximalen erlaubten Modulspannung zusammenhéngt, wird die Diskretisierung wesentlich von
der Sperrspannung der eingesetzten IGBTs beeinflusst.

Derzeit sind Hochspannungs-IGBTs hauptsichlich mit Sperrspannungen von ca. 600V, 1,2kV, 1,7kV,
2,5kV, 3,3kV, 4,5kV und 6,5kV erhéltlich. Beim Einsatz von IGBTs geringer Sperrspannung sind
eine hohe Modulanzahl mit einem einerhergehend hohen Aufwand im physikalischen Aufbau sowie
verhdltnisméafkig hohe Durchlassverluste zu erwarten. Bei hohen Sperrspannungen steigt jedoch die
im einzelnen Zwischenkreiskondensator gespeicherte Energiemenge, was zu Problemen im Fehlerfall
fithren kann. Weiterhin nimmt die Modulanzahl je Zweig deutlich ab; in der hier betrachteten Mittel-
spannungsanwendung fithrt dies dazu, dass der positiv zu bewertende Unterschied zwischen effektiver
Schaltfrequenz und Schaltfrequenz des einzelnen Moduls unattraktiv klein wird.

Einen Mittelweg zwischen beiden Extrema stellen die gut verfiigbaren IGBTs der 3,3 kV-Klasse dar. Die
in der Praxis maximal zuléssige Modulspannung betréigt mit ihnen ca. 4,4 . = 1800 V. Ausgehend
von einer zuldssigen Schwankung von 25% bezogen auf die minimale Spannung betrigt letztere

1800V

U d,maxs*
Uppod mins = ———oe = 125 = 1440V . (5.42)

A, maxx

Somit gilt fiir die minimal bendtigte Modulanzahl der einzelnen Topologien:

Mood e = 6 _1f4k1:[v— +6- Hiéiﬂ —6-(13+12) = 150 (5.43)
" nod,M2LC,s1 " od, M2LC,s2

Minod. Hexat = 6 - _ﬁi EX —6-14=284 (5.44)

Mimod Hexs = 6 - 17431 g —6-12="72 (5.45)

Mmod.anvinvie = 9 17431 g =9.12 =108 (5.46)

(5.47)

Ist ein redundantes System gewiinscht, in dem bis zu n 4. beliebige Module ausfallen kénnen, so sind je-
dem einzelnen Zweig n,.; Module hinzuzufiigen. Beim Hexverter ist die zusdtzliche Modulanzahl daher
am geringsten, Redundanz lédsst sich daher mit dem niedrigsten Aufwand an zusédtzlichen Ansteuerun-
gen herstellen. Prozentual betrachtet ist der erforderlichen Aufwand jedoch bei allen Topologien gleich
grofs.

Die folgenden Betrachtungen beruhen auf der niedrigsten moglichen Modulanzahl je Zweig (keine
Redundanz).
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5.2.3 Energiespeicher bzw. Energieschwankungsbreite

Grundsétzlich ist die Angabe der Energieschwankungsbreite verhdltnisméfig kompliziert. Dies hat
mehrere Griinde:

Erstens ldsst sich der Betriebspunkt der maximalen Energieschwankungsbreite schwieriger bestimmen
als der maximale Zweigstrom oder die maximale Zweigspannung, da sowohl die Grofen als auch die Fre-
quenzen der einzelnen Strom- bzw. Spannungsanteile in die Berechnung der Energieschwankungsbreite
eingehen.

Die entscheidende Schwierigkeit liegt jedoch in der Addition der einzelnen Frequenzanteile. Selbst,
wenn die unterschiedlichen Frequenzanteile im Energiegehalt, wie fiir den Hexverter hergeleitet, mit
Frequenz, Amplitude und Phasenlage bekannt sind, ist die Angabe der maximalen Schwankungsbreite
analytisch nahezu unmdglich. Dies liegt daran, dass nicht alle auftretenden Frequenzen unabhéngig
voneinander sind.

Einfach erklérbar ist dies fiir zwei Sinusschwingungen rational vielfacher Frequenz, beispielsweise mit
fi = 50Hz und f, = 20Hz. In Abb. 5.1 lasst sich erkennen, dass sich die Schwingungen teilweise
additiv und teilweise subtraktiv iiberlagern. Da die Frequenzen rational Vielfache voneinander sind,
ist die resultierende Funktion periodisch. Fiir f;, f, € N ldsst sich die Periodendauer 7' einfach {iber

1
g8 T(f1, fo)
hgr 071 S (549)

T (5.48)

bestimmen, wobei ggT() den groften gemeinsamen Teiler zweier natiirlicher Zahlen bestimmt. Allge-
meiner ist fiir f;, f, € Q die Periodendauer

q1G2 : dy da
T= mit =—,fo=— . 5.50
g8T(d1q2, daqn) hi=g 2=, (5.50)
Es ldsst sich leicht einsehen, dass bei f; = a;fy, a; € Q die maximale Schwankungsbreite As =

rr@x(s(t)) — n\.lfitn(s(t)) der Summe zweier Sinusschwingungen

s(t) = a1 sin(fit + 1) + az sin(fot + 2) (5.51)

von den Frequenzen f1, fa, der Phasenverschiebungen 1 — 9 und den Multiplikatoren a1, az abhéngt.
Fiir die Schwankungsbreite gilt stets:

As < 2(0,1 + ag) . (552)

Eine genauere Angabe ist bereits im einfachen Fall nur zweier Frequenzen schwierig und soll an dieser
Stelle nicht weiter verfolgt werden.

Fiir nicht-rational vielfache Frequenzen f; = a;fy,a; € R\ Q ist die Summenfunktion s(¢) nicht

mehr periodisch, sondern quasiperiodisch. Dies bedeutet, dass alle moglichen Phasenverschiebungen
fiir —oo < t < 0o durchlaufen werden, die Schwankungsbreite ist daher

As = 2(a1 -+ ag) . (5.53)
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0,02 004 0,06 0,08

Zeit tin s

01 0,12 0,14 0,16

Abbildung 5.1: Addition zweier Sinusschwingungen mit 50 Hz und 20 Hz

Empirisch lésst sich zeigen, dass dies nicht mehr bei Addition einer dritten Schwingung

53(t) = azsin(f3 + 3) mit f3=fi £ f, (5.54)

gilt, obwohl ;—2, ;—i’ € R\ Qist (vgl. Abb. 5.2). Hier ist nur die Aussage As < aj + a2 + a3 moglich. Da
sowohl beim Hexverter als auch beim MMMC der Fall drei addierter Frequenzanteile mit f3 = f; £+ f5
in den Zweigleistungen auftritt, erfolgt die Auswertung der Energieschwankungsbreite numerisch.

5 T T T 5 T T T
50 Hz + m Hz + (50 — 7) Hz 50 Hz + m Hz + (50 — 7) Hz
4 50 Hz + (50 —7) Hz - 4 50 Hz + (50 — 7)) Hz - .
m Hz 4+ (50 — ) Hz -oeeeeeee m Hz 4+ (50 — ) Hz -oeeeeeee
3 m Hz + 50 Hz - 3 m Hz + 50 Hz - -
2 2
1 1
0 0
-1 -1
-2 9 i
-3 I I I -3 I L L
0 5 10 15 20 0,05 0,1 0,15 0,2
Zeit t in s Zeit t in s

Abbildung 5.2: Addition dreier Sinusschwingungen mit 50 Hz, 7 Hz und (50 — ) Hz (Darstellung zweier
unterschiedlicher Zeitbereiche)
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5.2.3.1 Berechnungsmethode

Die numerische Auswertung der Energieschwankungsbreite beruht auf den in Kapitel 2 bzw. 3 ange-
gebenen idealen Gleichungen fiir die Zweigstréme und -spannungen 4, (t) und u,(t). Deren Verlaufe
werden fiir eine Periode nach (5.50) berechnet und lassen sich anschliefend multiplizieren und zur
Energie e}, (t) aufintegrieren:

exy(t) = / i (Y (T)AT (5.55)
0

Das Ergebnis e, (t) entspricht dem Zweigenergieinhalt mit dem Unterschied, dass der Gleichanteil keine
Information enthélt; er ist lediglich vom Zeitpunkt des Integrationsbeginns abhéngig. Das ist an dieser
Stelle jedoch unbedeutend, da zur Bestimmung der Energieschwankungsbreite nur die Schwankung der
Energie bekannt sein muss. Die Breite der Schwankung lésst sich fiir den jeweiligen Zweig durch

Aey, = (max(ey,) — min(ey)) (5.56)
bestimmen, die Energieschwankungsbreite im gesamten Wechselrichter ist theoretisch

nZweige

AGT)\]R = Z Aezb . (557)
b=1

Unten angegeben ist der jeweils grofste Schwankungswert, der in den Zweigen des jeweiligen Umrichters
auftritt, multipliziert mit der Zweiganzahl:

Aewr = Nzyeige * m?X(Aezb) : (5.58)
Dies hat den Hintergrund, dass in der Praxis die Dimensionierung der Modulkondensatoren aufser bei
stark abweichenden Ergebnissen der Energieschwankungsbreite in allen Zweigen identisch durchgefiihrt
werden sollte.

Beim M?LC wird zwischen netz- und maschinenseitigem Umrichter unterschieden, da diese beiden
Teile stark unterschiedliche Betriebsparameter aufweisen und dementsprechend eine unterschiedliche
Dimensionierung in der Praxis moglich erscheint.

Das Vorgehen zeichnet sich durch die einfache Durchfiihrbarkeit aus und ist in nahezu allen Situationen
anwendbar.

5.2.3.2 Ergebnisse

Bei der Durchfithrung der Berechnungen zeigt sich, dass die Abhéngigkeit von der Phasenverschiebung
zwischen beiden Systemen 1) nahezu vernachlissigbar ist. Einzige Ausnahme sind Situationen, in denen
die Periodizitdt der Energieinhaltsfunktion kurz ist, beispielsweise bei den Kombinationen 10 Hz, 50 Hz
oder 20 Hz, 50 Hz.

Die folgenden Ergebnisse stammen aus einer Berechnung, bei der f,, in Schritten von 0,01 Hz variiert
wurde.
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Fiir den Hexverter im Fall 2 ergibt sich bei maximaler Wirk- und Blindleistung, einer Frequenz von
fso = 19,99 Hz und Unterspannung von 9kV im ersten System eine maximale Energieschwankungs-
breite von

Ae, o = 60,4kJ (5.59)
je Zweig, insgesamt also
Ae = 362kJ 5.60
Hex,2

im Umrichter. Fiir den Fall ®B tritt das Maximum der Energieschwankungsbreite im gleichen Punkt
auf und betragt

Ae, 5 = 36,9kJ (5.61)
je Zweig, also ingesamt
Aepey s = 221kJ . (5.62)

Bei ausschlieflicher Betrachtung ganzzahliger Frequenzen ist das Ergebnis fiir die Energieschwankungs-
breite etwas geringer.

Der Grund hierfiir lisst sich anhand von Abb. 5.3 verdeutlichen. Der linke Verlauf zeigt die aufinte-
grierte Zweigenergie in Zweig 1 bei einer Frequenz von f,, = 10 Hz. Die Schwankungsbreite betrégt ca.
14kJ. Die Phasenverschiebung betrigt hier ¢ = 0. Eine Anderung der Phasenverschiebung fiihrt in
erster Linie zu einer Anderung des Gleichanteils, der bei der Bestimmung der Schwankungsbreite ent-
féllt. Der im rechten Bild dargestellte Verlauf des Energieinhalts bei f,, = 10,1 Hz entspricht effektiv
dem linken Verlauf, im Gegensatz hierzu erfolgt aber eine durch die Differenzfrequenz bedingte stetige
Variation von 1, sodass unterschiedliche “Gleichanteile” zum Tragen kommen. In Folge dessen steigt
die Energieschwankungsbreite auf ca. 16 kJ.

].2 T T T T T T T T T ].2
i
= 10
g 8
20
& 6
&0
= 4
B
N 2
s
0
—~
g )
5
= -4
<t

_6 1 1 1 1 1 1 1 1 1 _6 1 1 1 1 1 1 1 1 1

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 01 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Zeit ¢ in ms Zeit tin s

Abbildung 5.3: Energieschwankung im ersten Zweig des Hexverters bei f, = 10 Hz (links) bzw. f, =
10,1 Hz (rechts).

Dieser Effekt erkliart das Auftreten scheinbarer numerischer Fehler bei der Berechnung der Energie-
schwankungsbreite, wie sie in den Abbildungen in Abschnitt 5.3 am Ende dieses Kapitels sichtbar
werden.
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Die Energieschwankungsbreite beim M?LC betriigt im netzseitigen Umrichter bei konstanter Zwischen-
kreisspannung (Fall €), maximaler Wirk- und Blindleistung und Unterspannung im ersten System
maximal

Ae, g ¢ = 21,6k] (5.63)

je Zweig. Im maschinenseitigen Umrichter ist die Schwankungsbreite aufgrund der geringeren Frequenz
deutlich grofer; sie betragt bei minimaler Leistung aufgrund der dann niedrigen Frequenz und niedrigen
Spannung (siehe auch Abschnitt 5.3) maximal

Ae, e =53,9k] . (5.64)

An dieser Stelle kann eine Verifikation des Verfahrens erfolgen. Hierzu kommt (2.29) zum Einsatz,
wonach sich fiir Ae, ;; » ein Wert von ebenfalls 21,6 kJ ergibt, fir Ae, ., » genauso tibereinstimmende
53,9kJ. Dies belegt die Korrektheit des angewandten Verfahrens.

Insgesamt betriigt die Energieschwankungsbreite fiir den M?LC in der Variante €

Ae = 6A6Z,Sl,€ + 6A€Z7527¢ = 453 kJ . (565)

M?LCe

Bei stets kleinstmdglich gewéhlter Zwischenkreisspannung (Fall ©) tritt die maximale Schwankungs-
breite im netzseitigen Wechselrichter im gleichen Betriebspunkt auf wie im Fall €. Sie ist ca. 17%
geringer und betrégt

Ae,g0=185k] . (5.66)

Im maschinenseitigen Wechselrichter betrigt die nunmehr ausschliefslich bei Netziiberspannung auftre-
tende, maximale Energieschwankungsbreite weiterhin

Ae, o =539k] . (5.67)
Zusammen ergibt dies eine Energieschwankungsbreite fiir den ganzen Umrichter von

Ae = 6A¢, 1. + 60¢, o = 435k] . (5.68)

M2LCD

Durch ein betriebspunktabhingiges Absenken der Zwischenkreisspannung lésst sich die Energieschwan-
kungsbreite beim M2LC folglich geringfiigig reduzieren.

Beim MMMC betrégt die maximale Energieschwankungsbreite

Ae, = 16,5k] (5.69)
je Zweig, insgesamt also

Aeyvve = 149kJ . (5.70)

Sie tritt im gleichen Betriebspunkt wie beim Hexverter auf, d.h. bei maximaler Wirk- und Blindleistung
und Unterspannung im ersten System.

5.2.4 Dimensionierung der Modulkondensatoren

Die Grofe der Modulkondensatoren héngt von der Energieschwankungsbreite und der zuldssigen Span-
nungsschwankung in den Modulen ab. In Abschnitt 5.2.2 wurde die maximal zuldssige Spannungs-
schwankung in den Modulen auf 25% der minimalen Modulspannung festgelegt. Ein Uberschreiten
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dieser Schwankungsbreite im Betrieb kann die Zerstorung des Umrichtersystems zur Folge haben. Wih-
rend des normalen Betriebs sollte die Spannungsschwankung folglich geringer sein, sie wird hiermit auf
maximal 15% der minimalen Modulspannung festgelegt.

Die maximale Schwankungsbreite der Modulspannung im Betrieb betrigt folglich

Auyoq =0,15-u =216V . (5.71)

mod,minx

Der bezogen auf die minimal zuldssige Modulspannung Upyod mins UNd die maximal zuldssige Modul-
Spannung Uy, q ... mittlere Energieinhalt e, 4,4 eines Moduls betrigt mit der Grofke des Modul-
kondensators C 4
1 2 2
emod,mid = Zcmod (umod,mim< + umod,max*) . (572)
Dies soll der zeitlich mittlere Energieinhalt des Moduls sein. Da die Energieschwankungsbreite Ae,

eines Zweigs sowie die Modulanzahl im Zweig n_. bekannt sind, gilt fiir die Energieschwankung je
Modul

mjz

Ae,
. (5.73)

Ae

mod —
mjz

Der erforderliche Modulkondensator hat die Grofe

2 2
4- 6mod,mid +2- \/4 ’ 6mod,mid - Aemod

C = 5.74
mod Au?n()d ( )
Mit (5.72) ergibt dies
A
Cmod =2 Emod . (575)
Aumod \/2u12nod,min* + 2u?n0d,max* - Au?nod
Einsetzen von Auy,oq =216V, Uy,04 pine = 1440V und g 10x, = 1800V fiihrt zu
Ae
Corpog = —od __ 5.76
mod 7 () 3513 kV2 (5.76)

Fiir die einzelnen Topologien ergibt dies die folgenden Werte:

m

Cmod,Herl = 12,3 mF y 577
Cmod,HexEB = 8,74 mF 5 578
C od, MMMC = 3,93 mF y 5.79

Q

mod,M2LC¢, sl

Q

=128mF
=4,05mF |
=12,8mF

mod,M?LC¢ s2

Q

mod,M?LCD,s1

(5.77)
(5.78)
(5.79)
=4,71mF | (5.80)
(5.81)
(5.82)
(5.83)

Q

mod,M?LCD ,s2

5.2.5 Wirkungsgrad

Die Abschétzung des Wirkungsgrads beruht wie die Berechnung der Energieschwankungsbreite auf der
Verwendung idealisierter Verldufe der Zweigstrome und -spannungen. Die Anwendung des im Folgenden
beschriebenen Schaltermodells auf die Strome und Spannungen ergibt die Verlustleistung aufgeteilt auf
Dioden und Transistoren. Die Verlustleistung erlaubt im néchsten Schritt dann die Bestimmung des
Wirkungsgrads.
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5.2.5.1 Schaltermodell und Verlustleistungsberechnung

Das verwendete Schaltermodell beruht auf den Datenblattangaben eines 3,3 kV-IGBTs der Firma In-
fineon'. Zur numerischen Auswertung erfolgt eine Nachbildung der entscheidenden Kennlinien des
Datenblatts [46] (Abbn. 5.4 und 5.5) mit Hilfe abschnittsweise linearer Interpolation. Dies erlaubt
eine Bestimmung der Durchlassspannungen u; (i), u; r(¢) von Diode und IGBT, der Einschalt- und
Ausschaltenergien des IGBTs e, (1), e, (i) sowie der Schaltenergie der Diode e, (i) abhéingig vom
fliekenden Strom. Alle Berechnungen beziehen sich auf eine Siliziumtemperatur von 125 °C.

2000 T = I 25(; / G 9000 I I T I
v =25° S Eon, T = 150°C
1800 {{--- Tu=125C 1]--- Ean T, =125°C
----=- Tyj = 150°C J 8000 1. Eour, Tuy = 150°C
1600 / % — — Ear, Ty =125°C |
/ S 7000 ;
7 il
1400 / o K
A
/ r 6000
o £
1200 p
7y ’
— ;i — 5000 7
$‘ v ‘,‘ = ’
5 1000 /o £ /
/ /i W 4000 p
800 pins . g
e i e
P rd ="
600 vl 3000 A
. e
i 2000 =
400 4 -
/ /;ﬁ//
/Y =
200 4 1000 e
A ==
0 // 0 ~
00 05 10 15 20 25 30 35 40 45 50 0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800 2000
Ve [V] lc [A]
(a) Strom iiber Durchlassspannung (b) Schaltverluste

Abbildung 5.4: Datenblattangaben zum verwendeten IGBT [46]

Da der gleiche IGBT-Typ fiir alle Umrichter als Referenz dient, ist eine Anpassung seiner Kenndaten
notwendig, um sinnvolle Aussagen zu ermdglichen: Der FZ1000R33HL3 ist fiir einen Strom von ma-
ximal ¢, = 1000 A dimensioniert. Die dem Strom zugehdrige Durchlassspannung ug (4) bzw. u; (i)
lasst sich daher fiir eine Topologie verwenden, die einen maximalen Strom von 1000 A aufweist. Liegt
der Strom iiber ¢, so steigt die Durchlassspannung weiter an. In der Praxis kiime jedoch ein gro-
Berer IGBT zum Einsatz, der bei gleichem Strom eine geringere Durchlassspannung héitte. Folglich
ist eine Skalierung des Stroms auf den maximal in der Topologie auftretenden Strom i, ., sinnvoll.
Die Durchlassverluste am Transistor bzw. der Diode betragen mit dem jeweiligen Tastgrad ay(t) bzw.
ap(t) folglich

poarlt) = oz Ol Ol (0] und (5.5)
Poan(®) = an@lisOlucp (= 1501) (5.55)

Die Bildung des Strom-Betrags ist notwendig, da der Zweigstrom und nicht der Transistor- bzw. Di-
odenstrom verwendet wird. Die Stromrichtung findet in den verwendeten Tastgraden Berticksichtigung.

'Der genaue Typ (FZ1000R33HL3, Datenblatt [46]) ist an dieser Stelle nicht entscheidend, da eine Skalierung der aus
dem Datenblatt gewonnenen Parameter auf den Anwendungsfall erfolgt. Es handelt sich um einen Trench/Feldstopp
IGBT der dritten Generation (IGBT3).
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Abbildung 5.5: Datenblattangaben zur antiparallelen Diode 46|

Diese werden nur dann ungleich null; wenn der Strom tatséchlich durch den Transistor bzw. die Diode
fliefst und nicht durch das jeweilige antiparallele Bauteil. Die Tastgradberechnung geschieht wie folgt:

1. Berechnung des Zweigtastgrads a, basierend auf der Zweigspannung u,(t) und den innerhalb
eines Zweigs als identisch angenommenen Modulspannungen .y (t):

u, (1)

a,(t) = ———
nmjzuZKM(t)

(5.86)

1 Ckum ‘{ ‘{ .,_Tl

gt Tu#w}é

Abbildung 5.6: Bezeichnung der Schalter nach ihrer Position im Ersatzschaltbild

UzkM
|

uo,mod

2. Berechnung der Tastgrade? der einzelnen bidirektionalen Schalter bestehend aus IGBT und an-

Die Tastgrade sind weiterhin Funktionen der Zeit, der Parameter ¢ entfillt hier lediglich zur besseren Ubersichtlichkeit.
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tiparalleler Diode (Abb. 5.6):

—a, a, <0 a, a, >0
a, = fiir Gop = fiir
0 sonst 0 sonst
(5.87)
1+ a, a, <0 1—a, a, >0
a, = fiir Gy = fiir
1 sonst 1 sonst
Fiir Halbbriickenmodule sind a, = 0 und a = 0.
3. Berechnung der Tastgrade von IGBT und Diode basierend auf der Stromrichtung:
ay) 1, >0 or 1, <0
Ao = fiir Qopr = fiir
7 0 sonst 0 sonst
ag 1, <0 Qor 1, >0
a,p = fir ag, = fir
’ 0 sonst 7 0 sonst
(5.88)
a 1, <0 Ay 1, >0
gy = fir ayep = fir
7 0 sonst 7 0 sonst
ay i, >0 7. 1, <0
agp = fiir Ay p = fiir
’ 0 sonst ’ 0 sonst

Eingesetzt in (5.84) bzw. (5.85) ergeben sich die Durchlassverluste der einzelnen Halbleiter. Es sei

darauf hingewiesen, dass der Nullzustand nur {iber die Transistoren T ; und T, realisiert wird, vgl.
Abschnitt 5.4.

Die Schaltverluste einer Halbbriicke setzen sich aus den Ein- und Ausschaltverlusten eines IGBTs
und den Reverse-Recovery-Verlusten der antiparallelen Diode des anderen IGBTs zusammen. Die drei
Verlustleistungen werden getrennt aus den Verlustenergien, die dem Datenblatt in Kennlinienform zu
entnehmen sind, approximiert. Hierzu erfolgt wie bei den Durchlassspannungen eine abschnittsweise
lineare Approximation der Datenblatt-Kennlinien als £, (i), E g 1(é) und E, (i). Die Datenblatt-
Angaben beziehen sich auf eine Spannung wu, .. Analog zum obigen Vorgehen erfolgt eine Anpassung auf
die aktuelle Modulspannung sowie den maximalen Zweigstrom der Topologie, sodass mit der mittleren
Schaltfrequenz je Modul f, die Verluste an Transistor und Diode folgen:

U (t) /iZ, X . Z‘r . Z‘r
s = £, 280 e () ) e (10l 2 ) 559
Upef et Zz,max Z,max
u (t) tsm , 7
poan(t) = 120 ey (g Bt ) (5.90)
Upef Lref Z,nax

Es sei darauf hingewiesen, dass sich die Schaltverluste zwischen Halb- und Vollbriickenmodulen nicht
unterscheiden, da bei beiden Varianten nur eine halbe H-Briicke einmal hin- und zuriickschaltet.

Fiir die Gesamtverluste ist das genaue Modulationsverfahren nicht entscheidend, die Berechnung be-
schrinkt sich daher — mit Ausnahme der Betrachtungen in Abschnitt 5.4 — auf die mittleren Verluste
je Zweig.
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5.3 Ergebnisse der numerischen Berechnung von Verlusten und
Energieschwankungen

Die folgenden Ergebnisse stammen aus numerischen Berechnungen der Zeitverldufe der theoretisch nach
Gln. (3.10) und (3.13) im jeweiligen Betriebspunkt flieflenden Zweigstrome und anliegenden Zweigspan-
nungen, aus deren Produkten die Zweigenergieinhalte folgen. Eine Simulation im Zusammenspiel mit
dem vollstdndigen Regelungssystem erfolgt an spéaterer Stelle in Kapitel 7.

Abb. 5.7 sind die Energieschwankungsbreiten der einzelnen Topologien sowie die erwarteten Wirkungs-
grade iiber der angeforderten Blindleistung im ersten System zu entnehmen. Der linke Graph (Abb.
5.7a) bezieht sich auf einen Betriebspunkt bei f,, = 10,01 Hz, entsprechend ca. 2,5 MW, der rechte
Graph (Abb. 5.7b) auf einen Betriebspunkt bei f,, = 19,99 Hz, entsprechend ca. 10 MW.

Die Auswertung erfolgt nicht fiir genau f,, = 10Hz bzw. f, = 20Hz, da es in diesen Fillen zu einer
(tduschend) geringen Energieschwankungsbreite kommt, vgl. Abschnitt 5.2.3.2.

Dargestellt sind die Ergebnisse fiir den Hexverter mit Transferleistungsausgleich (Hex®, rot), fiir den
Hexverter mit Blindleistungsausgleich aus dem zweiten System (Hex®B, rot gestrichelt), fiir den MMMC
(blau), fiir den M2LC mit konstanter, auf Uberspannung im ersten System dimensionierter Zwischen-
kreisspannung (M2LC€, griin) und fiir den M2LC mit abgesenkter Zwischenkreisspannung (M?LCD,
griin gestrichelt). Die Ergebnisse der Energieschwankungsbreite fiir den M2LC sind weiterhin in diin-
nen Linien getrennt fiir den netzseitigen und fiir den generatorseitigen Wechselrichter angegeben. Der
generatorseitige Wechselrichter weist hier aufgrund der niedrigeren Frequenz stets die grofere Schwan-
kungsbreite auf.

Es zeigt sich, dass fiir geringe Blindleistungsanforderung der Hexverter in der Variante B sowohl in
Bezug auf den Wirkungsgrad als auch auf die Energieschwankungsbreite deutlich besser abschneidet
als der M2LC. Dass der Hexverter in der Variante 8 auch ohne jegliche Blindleistung in den Systemen
einen besseren Wirkungsgrad aufweist als in der Variante 20 mit Nutzung der Verschiebungsleistung,
liegt daran, dass im letzteren Fall (2() in anderen Betriebspunkten eine Sternpunktspannung notwendig
ist. Hierzu sind gemé&f obiger Dimensionierung zusétzliche Module erforderlich, die zu zusétzlichen
Verlusten fiihren?.

Ist Blindleistung im System 1 gefordert, so verschieben sich die Ergebnisse zugunsten des M?LC. Dies
gilt insbesondere bei niedriger Wirkleistung (Abb. 5.7a), bei hoher Wirkleistung (Abb. 5.7b) ist der
Hexverter in der Variante B immer noch deutlich besser als der M2LC. Am besten schneidet stets der
MMMC ab.

Abhéngig von der iibertragenen Wirkleistung, der Frequenz im System 2 und der Spannung am Sys-
tem 2 geméf dem Anwendungsbeispiel gibt Abb. 5.8 den Verlauf von Energieschwankungsbreiten und
Wirkungsgraden der Umrichtersysteme an. Ohne Blindleistungsanforderung (Abb. 5.8a) sind die Ener-
gieschwankungsbreiten des Hexverters in beiden Varianten identisch, da keine Verschiebungsleistung
auftritt. Mit einer Blindleistungsanforderung von @); = 3,5 MVA in Abb. 5.8b ist die Energieschwan-
kungsbreite des Hexverters mit Transferleistungsausgleich (rote Linie) deutlich hoher als mit Blindleis-
tungsausgleich aus dem zweiten System (rot gestrichelte Linie). Dies stimmt mit den Ergebnissen aus
Abb. 5.7 iiberein.

®Das Verhiltnis der Verlustleistungen zwischen 2 und % in Betriebspunkten ohne Blindleistung entspricht jedoch
nicht exakt dem Verhiltnis der Modulanzahlen (13 im Fall 2 und 12 im Fall 8), da die Module auch geringfiigig
unterschiedlich dimensioniert sind und somit andere Durchlass- und Schaltverluste aufweisen.
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Abbildung 5.7: Energieschwankungsbreite (oben) und Wirkungsgrad (unten) der drei Topologien ab-
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Blindleistung @Q,; in MVA

(a) fo1 = 10,01 Hz, Py ~ 2,5 MW

-3 -2 -1 0 1 2 3
Blindleistung @); in MVA

(b) fo =19,99Hz, Py ~ 10MW

2
héngig von der iibertragenen Wirkleistung P, = —P, = ( fe > - 10MW. Die diin-

nen griinen Linien stellen die Energieschwankungsbreite im netzseitigen (untere Linien)
bzw. generatorseitigen (obere Linien) Teil des M2LC dar. Effektive Leiter-Leiter Span-

nung in System 1 ist 10kV.
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Abbildung 5.8: Energieschwankungsbreite (oben) und Wirkungsgrad (unten) der drei Topologien ab-
2
héngig von der iibertragenen Wirkleistung P, = —P, = (2({Sﬁz> - 10MW. Die diin-

S

nen griinen Linien stellen die Energieschwankungsbreite im netzseitigen (untere Linien)
bzw. generatorseitigen (obere Linien) Teil des M2LC dar. Effektive Leiter-Leiter Span-
nung in System 1 ist 10kV.
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Besonders beim Hexverter, in geringerem Mafe jedoch auch beim MMMC, sind die zu Beginn dieses
Kapitels erwdhnten, scheinbaren numerischen Fehler in der Energieschwankungsbreite sichtbar. Diese
treten geméf Abschnitt 5.2.3.2 insbesondere bei f, = 10Hz, bei f, = 12,5Hz und bei f, = 20Hz
zutage. Dies rechtfertigt die Wahl der Betriebspunkte zur Erstellung von Abb. 5.7.

Beziiglich des M2LC ist erkennbar, dass, anders als beim Hexverter und beim MMMC, dessen Ener-
gieschwankungsbreite mit zunehmender Wirkleistung sinkt. Dies liegt insbesondere am Verlauf der
Schwankungsbreite des generatorseitigen Wechselrichters. Dessen Schwankungsbreite, in Abb. 5.8 ent-
sprechend den oberen diinnen Linien zum M?LC, sinkt mit steigender Leistung deutlich ab, wihrend
die des netzseitigen Wechselrichters bei steigender Leistung wie erwartet steigt. Der Grund fiir das Ab-
sinken im generatorseitigen Wechselrichter ist die Kombination aus steigender Generatorspannung, die
die Zweigspannungen verringert, und steigender Frequenz. Diesen beiden die Energieschwankungsbreite
verringernden Effekten steht nur der steigende Strom im Umrichtersystem gegeniiber.

Trotz der mit steigender Wirkleistung sinkenden Energieschwankungsbreite des M2LC schneidet dieser
(bis auf den Punkt maximale Wirk- und Blindleistung) beziiglich der Schwankungsbreite deutlich
schlechter ab als der Hexverter, insbesondere bei Anwendung von Blindleistung aus dem zweiten System
statt Transferleistung. Zu beriicksichtigen ist, dass fiir die Dimensionierung der Kondensatoren beim
MZ2LC nicht die gréfte Summe der Schwankungsbreiten von netz- und generatorseitigem Umrichterteil
entscheidend ist, sondern die Summe der grofiten Schwankungsbreiten der genannten Teilumrichter.
Dies fiihrt zu einer deutlichen Verschlechterung im Gesamtergebnis (Tabelle 5.4 am Ende des Kapitels).
Der MMMC weist stets die niedrigste Energieschwankungsbreite auf.

Beziiglich des Wirkungsgrads ist der M?LC nur bei niedriger Wirkleistung und hoher Blindleistung
besser als der Hexverter, bei niedriger Blindleistung weist der Hexverter, dimensioniert fiir Blind-
leistungsausgleich, den hoheren Wirkungsgrad auf. Der niedrigere Wirkungsgrad des Hexverters mit
Transferleistungsausgleich im Betriebspunkt ohne Blindleistung ist auf die andere Dimensionierung
(hohere Modulanzahl und groferer maximaler Strom) zuriickzufiihren. Bei wachsender Leistung ist der
Hexverter mit Blindleistungsausgleich deutlich besser als der M?LC, mit Transferleistungsausgleich
nihern sich die Wirkungsgrade zwischen Hexverter und M2LC einander an.

Der MMMC weist stets den héchsten Wirkungsgrad auf.

Die maximalen Wirkungsgrade treten bei Uberspannung (11kV) im System 1, P,, = 10MW und
Q4 = 0MW auf und sind daher den Grafiken nicht zu entnehmen. Sie betragen

nHerl,max = 9772% ) (591)
"MHex®B,max — 9776% ) (592)
hercemax = 9T 1% (5.93)
anLC’D,max = 97’]‘% ’ (594)
IMMMC,max = 97,9% (5.95)

Es sei darauf hingewiesen, dass diese Wirkungsgrade ausschliefslich die Verluste in den Halbleitern
enthalten und auf einer mittleren angenommenen Schaltfrequenz je Modul von f; = 750 Hz basieren.
Im realen System kommen Verluste in den Drosseln, den Kondensatoren sowie an den Leitungen und
Steckverbindern der Module hinzu.
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5.4 Thermische Betrachtung

Die Dimensionierung der verwendeten IGBTs basiert auf den maximalen Strémen, die im jeweiligen
Umrichtersystem auftreten. Um auszuschliefsen, dass die auftretenden Verluste die skalierten Schalter
iiberlasten, erfolgt eine thermische Analyse.
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Abbildung 5.9: Verlauf der mittleren Verlustleistungen an den einzelnen Leistungshalbleitern eines Mo-
duls im Zweig 1. Die punktierten Verldufe stellen die Verluste in den antiparallelen
Dioden dar.

Hierzu kommen die nach Abschnitt 5.2.5.1 bestimmten, mittleren zeitabhingigen Verluste in den ein-
zelnen Halbleitern zum Einsatz. Es gilt die Annahme, dass die Schaltfrequenz in allen Modulen 750 Hz
betragt.
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Eine Betrachtung der entsprechenden Verldufe (Abb. 5.9) zeigt, dass sich die Verluste bei schalten-
dem Betrieb etwa zur Hélfte auf die Durchlass- und Schaltverluste aufteilen. Dies ldsst sich an den
Stellen der Spriinge im Verlauf bei wechselndem Zweigspannungsvorzeichen erkennen, da zu diesem
Zeitpunkt ein Umschalten zwischen getaktetem Betrieb (mit Schaltverlusten) und reinem Durchlass-
bzw. Sperrbetrieb (ohne Schaltverluste) erfolgt.

Eine erste numerische Analyse der Verldufe ermdglicht die Bestimmung der maximalen Verluste ge-
mittelt {iber eine Schaltperiode des jeweiligen Halbleiters. Dieser Wert wird im Folgenden kurz als
“Maximalleistung” bezeichnet. Ebenso ermdglicht die Analyse die Bestimmung der durchschnittlichen
Verluste je Halbleiter. Dies geschieht im Punkt der grofsten Verlustleistung in den Topologien, d.h. bei
niedrigstem g, grofster Wirkleistung und grofiter Blindleistung. Die in Tabelle 5.2 angegebenen Ver-
luste sind die gréfiten Maximalleistungen bzw. Durchschnittsleistungen in den einzelnen Halbleitern.
1) variiert bei der Auswertung in 1°-Schritten zwischen 0° und 360°.

| Parameter | Hex | Hex®B [ MMMC | M2LCC€sl/s2 | M’LCDsl/s2 |
Chipflache (norm.) 1,97 1,78 1,00 1,12/1,00 1,16/1,03
IGBT: Max. 6,63KW | 6,05kW | 3,29kW | 3,65kW /L, 75kW | 3,83 kW /1,73 kW
Diode: Max. L,10KW | 3,8LkW | 2,04kW | 1,19kW/2,11kW | 1,I8kW /2,23 kW
IGBT: Mittel 1,24kW | 0,86kW | 0,48kW | 1,54kW/0,20kW | 1,63kW /0,10 kW
Diode: Mittel 0,83kW | 0,50kW | 0,33kW | 0,26 kW /0,81 kW | 0,25 kW /0,37 kW

Tabelle 5.2: Maximale Verlustleistung wihrend einer Schaltperiode und Durchschnittsverlustleistungen

in den Halbleitern der einzelnen Topologien. Parameter: P,; = 10MW, 1y = \/29 kV,

Qs = 3,5MVA. Angegeben sind maximale Werte iiber 1 = 0..360° in 1°-Schritten. Zur
besseren Vergleichbarkeit der Werte ist der ersten Zeile die normierte Chipfliche zu ent-
nehmen.

Eine Uberschlagsrechnung der sich ergebenden Temperatur am Halbleiteriibergang erfolgt fiir den Fall
Hex®B. Hier betrigt der maximale, als Dimensionierungsgrofe genutzte Strom 1054 A und ist somit fast
identisch mit dem maximalen Dauergleichstrom des verwendeten Schalters FZ1000R33HL3 von 1000 A.
Mit dessen Warmewiderstéinden des IGBT von Ry ;0 = 13 % vom Halbleiteriibergang (Junction) zum
Gehduse (Case) und Ry cpy = 14,5% vom Gehduse (Case) zum Kiihlkérper (Heatsink) [46] lassen
sich die Temperaturen des PN-Ubergangs bestimmen. Ausgehend von einer Kiihlkérpertemperatur
von 40°C (Wasserkiihlung) ergibt sich mit dem Spitzenwert der Verlustleistung von 6,05kW eine
Halbleitertemperatur von

K
Vgpitze = (13 +14,5) — - 6,060 kW +40°C =206°C (5.96)
P kW
mit dem Mittelwert der Verlustleistung betrégt die Halbleitertemperatur
K
ﬂmittel = (13 + 1475) m ’ 0786 kW +40°C =64°C . (597)

Ein stindiges Auftreten des Spitzenwerts héitte demnach einen Betrieb des Halbleiters auferhalb der
Datenblattgrenzwerte ¢; = 150 °C von zur Folge.

Die starke Diskrepanz zwischen der mittleren und der maximalen Verlustleistung erfordert daher eine
dynamische Betrachtung der Entwirmung.

Im Datenblatt [46] sind die Parameter eines thermischen Ersatzschaltbilds angegeben. Diese werden
in [47] erldutert, auf eine Wiederholung sei an dieser Stelle verzichtet. Effektiv handelt es sich um
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vier PT1-Glieder, deren Eingéinge mit der Verlustleistung p, gy (t) zu beaufschlagen sind und deren
Ausginge in Summe der Temperaturdifferenz zwischen Halbleiteriibergang und Gehause entsprechen.

Um der Skalierung der Leistungshalbleiter gerecht zu werden, erfolgt eine Beriicksichtigung des maxi-
malen Stroms in den thermischen Widerstdnden, indem diese mit dem Faktor # skaliert werden.

Z,max

Eine derartige Skalierung ist plausibel, da mit groferer Stromtragfihigkeit die Fliche des Halbleiters
proportional steigt und somit auch die Fliche des Warmeiibergangs grofer wird. Ferner steigt auch
das Volumen des Halbleiters, sodass die Zeitkonstanten der PT1-Glieder identisch bleiben.

Beziiglich der Temperatur der Bodenplatte des IGBT-Moduls besteht die vereinfachende Annahme,
dass diese konstant sei. Thre Berechnung erfolgt mit Hilfe der durchschnittlichen Verluste p, y, der
einzelnen Halbleiter getrennt fiir IGBT und Diode mit den jeweiligen thermischen Widerstédnden fiir
den Ubergang Gehiuse-Kiihlkérper, die ebenfalls wie oben angegeben skaliert werden®.

Die so berechneten Temperaturdifferenzen zwischen Kiihlkérper und Geh&use sowie zwischen Halb-
leiteriibergang und Gehduse ergeben zusammen mit der Kiihlkérpertemperatur g schlieflich die
Temperatur des Halbleiteriibergangs 5 gy,(¢) (Abb. 5.10).

Py (1) SO

L]
_ + ﬁJ,HL
Py.HL —

Abbildung 5.10: Zur Berechnung der Halbleiteriibergangstemperatur genutztes mathematisches Modell

Die zugrunde liegenden Verldufe der Verlustleistung sind periodisch. Zur Bestimmung der Startwer-
te fiir die Integratoren der PT1-Glieder erfolgt eine mehrfache zeitabhingige Berechnung der PT1-
Glieder, wobei als Startwerte die Endwerte des jeweils vorherigen Durchlaufs Verwendung finden. Die
Berechnung der Startwerte erfolgt fiir wenigstens die dreifache Dauer der grofsten Zeitkonstante der
PT1-Glieder, um einen eingeschwungenen Zustand zum Beginn der ausgewerteten Simulation sicher-
zustellen.

Als Beispiel fiir die Zeitverldufe der Halbleitertemperaturen ist in Abb. 5.11 das Ergebnis fiir den
ersten Zweig des Hexverters in der Variante Hex®B (fiir ¢ = 0) dargestellt. Am Ergebnis ist erkenn-
bar, dass die beiden unteren Schalter eine deutlich héhere Temperatur aufweisen als die oberen. Dies
liegt daran, dass geméf Abschnitt 5.2.5.1 im Nullzustand stets die beiden unteren Schalter aktiviert
sind. Eine ausgleichende Einbeziehung der beiden oberen Schalter wiirde daher bei den Topologien,
die auf Vollbriickenmodulen beruhen (Hexverter und MMMC) zu einer Verminderung der maximalen

*Dies ist nur eine grobe Niherung, da die Warmewiderstinde zwischen Gehiuse und Kiihlkérper je nach verwendeter
Kiihlmethode auch vom Gehduse und nicht nur von der Fliche des Halbleiters abhéngen.
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Abbildung 5.11: Verlauf der Temperaturen an den einzelnen Leistungshalbleitern. Im Verlustleistungs-
diagramm entsprechen die durchgezogenen Verldufe den Verlustleistungen der IGBTs,
die gepunkteten Verldufe den Verlustleistungen der Dioden.

Temperatur fiihren. Dies geschieht hier jedoch nicht, die aus den Temperaturverliufen extrahierten
Maximaltemperaturen (Tabelle 5.3) sind daher Abschétzungen fiir ein sehr ungiinstiges Modulations-
verfahren.

Aus den Ergebnissen in Tabelle 5.3 ldsst sich erkennen, dass alle Temperaturen unterhalb des kritischen
Werts von 150 °C bleiben, der mit ca. 40 K geringste Abstand tritt in den IGBTs des M2LC auf, die
Temperaturen beim Hexverter und beim MMMC sind bei einer Differenz von ca. 75 K deutlich geringer.

Zu beachten ist, dass die Wiarmeiibergangswiderstinde vom Geh&use zum Kiihlkoérper fiir IGBT und
Diode vom Hersteller einzeln bestimmt wurden [47|. Ausgehend von einer diinnen Bodenplatte des
Moduls sowie einer hohen Wérmeleitfahigkeit zwischen Gehduse und Kiihlkorper fithrt dies zu korrekten
Ergebnissen, in der Praxis sind IGBT- und Diodentemperatur jedoch iiber das Geh&use gekoppelt.
Hieraus resultieren hohere effektive Warmewiderstéinde zwischen Gehduse und Kiihlkérper. Da die
Kopplung hier vernachlissigt wird, ist davon auszugehen, dass die im realen Betrieb auftretenden
Temperaturen etwas hoher sind. Andererseits vernachlissigt die Berechnungsmethode die Abhangigkeit
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| Parameter || Hex2 | Hex®B | MMMC | M?LCC s1/s2 | M?LCD s1/s2 |
IGBT 76°C | 69°C 69°C 108°C/81°C | 111°C/80°C
Diode 75°C | 70°C 70°C 80°C/103°C | 80°C/105°C
Tabelle 5.3: Maximale Temperaturen in IGBT und Diode fiir die einzelnen Topologien. Parameter:
P, = 10MW, 1y, = \/391{\/, Qq = 3,5MVA. Angenommene Kiihlkérpertemperatur

S

40°C. Angegeben sind maximale Werte iiber ¢ = 0..360° in 1°-Schritten.

der Verluste von der Halbleitertemperatur. In Folge der mit 125°C sehr hoch gewéhlten Temperatur
diirften die real auftretenden Verluste etwas geringer sein.

Aufgrund des grofien Abstands der Ergebnisse zur kritischen Temperatur ldsst sich feststellen, dass
die Dimensionierung nach den vorhergehenden Abschnitten dieses Kapitels aus thermischer Sicht trotz
der methodisch bedingten Unsicherheiten mit grofer Wahrscheinlichkeit valide ist. Besonders beim
Hexverter und dem MMMC ist aufgrund der niedrigen auftretenden Temperaturen und der beste-
henden Verbesserungsméglichkeit durch bessere Aufteilung der Nullzustinde damit zu rechnen, dass
noch kleinere Leistungshalbleiter ausreichen. Eine genauere Untersuchung sei weiterfithrenden Arbeiten
vorbehalten.
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KAPITEL 5. DIMENSIONIERUNG DES HEXVERTERS IM VERGLEICH MIT DEM MZ2LC UND DEM
MMMC

5.5 Zusammenfassung

Das vorangegangene Kapitel stellt Vergleichsmethoden fiir die modularen Umrichtersysteme vor. Die
Methoden erlauben auf einfache Weise eine Bestimmung der Energieschwankungsbreite in den Zweigen
des jeweiligen Umrichters sowie eine Bestimmung der zum Aufbau minimal erforderlichen Schaltleis-
tungen. Die fiir ein Anwendungsbeispiel durchgefithrten Dimensionierungen der einzelnen Systeme
ermoglichen im néchsten Schritt eine Abschitzung der Verlustleistung in den Schaltern der Umrich-
tersysteme bei unterschiedlichen Betriebspunkten.

Beziiglich der Schalterdimensionierung erfolgt eine Uberpriifung des thermischen Verhaltens, um ein
Uberhitzen ausschliefen zu kénnen. Hierbei zeigt sich, dass beim Hexverter und beim MMMC niedrige-
re Halbleitertemperaturen auftreten als beim M2LC. Dies ist darauf zuriickzufiihre, dass das Verhiltnis
zwischen Maximalwert und Effektivwert des Zweigstroms bei diesen Topologien deutlich grofer ist als
beim M?LC (siehe Tabelle 5.4). In Folge dessen lassen sich beim Hexverter und beim MMMC die Halb-
leiter im realen Aufbau im Vergleich zum M2LC mit groRer Wahrscheinlichkeit kleiner dimensionieren
als hier angegeben.

’ Parameter | Hex2 | Hex® | MMMC | M?LC€s1/s2 | M?LCD s1/s2 |

max. Zweigstrom in A 1168 | 1054 593 666 / 594 685/612

Eff. Zweigstrom in A 534 5928 297 415/343 426/353

max. Zweigspg. in kV 19,5 17,1 17,1 18 /17,1

Schaltleistung in MVA 547 434 366 144 + 122 = 266 | 129 + 126 = 273
Energieschw. in kJ 362 221 149 129 + 323 = 453 | 111 + 323 =~ 435

Modulanzahl 84 72 108 78-+72=150
Kondensatorgrofe in mF || 12.3 | 8.74 3.93 4.71 / 12.8 4.05 / 12.8

Tabelle 5.4: Dimensionierungsergebnisse fiir die untersuchten Umrichtersysteme

Ein weiteres Optimierungspotential fiir den Hexverter und den MMMC entspringt aus einer besse-
ren Verteilbarkeit der Verluste zwischen den einzelnen Schaltern der Module, wozu sich wahrend des
Nullzustands die beiden redundanten Schaltzusténde (beide oberen oder beide unteren Schalter aktiv)
nutzen lassen. Folglich ergibt sich diese Verbesserungsmoglichkeit nicht fiir Halbbriickenmodule, die
beim M?LC zum Einsatz kommen.

Diese beiden in zukiinftigen Arbeit noch zu quantifizierenden Optimierungsméglichkeiten relativieren
den gemiif Tabelle 5.4 bestehenden Vorteil des M2LC gegeniiber den Vergleichstopologien beziiglich der
erforderlichen Schaltleistung, der in den angegebenen Ergebnissen ausschlieflich auf den niedrigeren
maximal auftretenden Spitzenstrémen beruht.

Weiterhin zeigt sich, dass der MMMC beziiglich der Energieschwankungsbreite den anderen Systemen
deutlich tiberlegen ist, wihrend der Hexverter sich durch die niedrigste erforderliche Modulanzahl aus-
zeichnet. In diesen beiden Aspekten schneidet der M?LC am schlechtesten ab: Er benétigt doppelt so
viele Module wie der Hexverter und knapp 40% mehr Module als der MMMC. Sehr negativ ist zudem
die hohe erforderliche Gesamtkapazitiit in seinen Modulen. Desbeziiglich ist der M2LC durch die Wahl
der quadratischen Leistungskennlinie allerdings benachteiligt; eine kubische Kennlinie wiirde sein Ab-
schneiden im Vergleich zu den anderen Topologien begiinstigen, da im generatorseitigen Wechselrichter
ein Maximum der Energieschwankungsbreite bei der niedrigsten Eingangsfrequenz erkennbar ist.

Im direkten Vergleich zwischen MMMC und Hexverter bendtigt der MMMC zwar eine geringfiigig
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5.5. ZUSAMMENFASSUNG

kleinere Schaltleistung (ca. 84% des Hexverters in Variante 8) und weist eine geringere Energieschwan-
kungsbreite auf (ca. 67% der des Hexverters in Variante 28). Andererseits bendtigt er jedoch 1,5 mal
so viele Module wie der Hexverter (in Variante 8).

Zusammenfassend ist der Hexverter eine je nach Anwendung mehr oder weniger gut geeignete Alterna-
tive zum MMMC und zum M?LC. Die Entscheidung fiir eine bestimmte Topologie kann nur basierend
auf den Randbedingungen des konkreten Anwendungsfalls getroffen werden. Sie wird dort fiir den Hex-
verter ausfallen, wo die geringere Modulanzahl und weniger komplexe Steuerung und Regelung die im
Vergleich mit dem MMMC etwas hohere Schaltleistung und Speichermenge iiberwiegt.
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6 Optimierung der Regelungsverfahren

Die grundlegende Aufgabe des betrachteten Umrichtersystems besteht in der elektrischen Kopplung
zweier Drehstromsysteme. Die Regelung der durch den Nutzer oder eine iiberlagerte Energieregelung
vorgegebenen Spannungen und Strome, die in den Systemen auftreten, ist daher ein zentraler Bestand-
teil des Regelungssystems. Das vorliegende Kapitel beschéftigt sich mit der Wahl geeigneter Referenz-
systeme und der Dimensionierung der entsprechenden Regler. Abb. 6.1 gibt eine kurze Ubersicht iiber
die einzelnen Blécke, aus denen sich das Regelungssystem zusammensetzt. Die Struktur ist fiir beide
dreiphasigen Systeme identisch.

BT PI-Regler in B *
. )IWR S—Koogrd. - )uWR
X =1 Stromsollwert- 5%
QQy—={ bestimmung
AL Tl wi e
Nachbildung 772 | i
geschl. System K o5y PLL
(oczﬁ)ﬁ o 1\

PCC

Abbildung 6.1: Blockschaltbild des Stromreglers

Am Ende des Kapitels erfolgt weiterhin eine Optimierung des in Abschnitt 2.1.3 vorgestellten Modu-
lationsverfahrens auf die Anwendung im Hexverter.

6.1 Einfluss der Zweiginduktivitdaten

Geméf der Zustandsraumdarstellung nach Kapitel 3.2 existieren Kopplungen zwischen dem ersten und
dem zweiten System sowohl beziiglich der Systemmatrix A als auch beziiglich der Storgréfsenmatrix
B, sowie der daraus abgeleiteten transformierten Eingangsmatrix B . Fiir L, = 0 und R, = 0, also
unter Vernachlissigung der Zweigimpedanzen, entfallen die Kopplungen vollsténdig.

Eine Beeinflussung der Zweigwiderstinde ist schwierig, da sie in erster Linie von den Durchlasswider-

standen der verwendeten Halbleiter sowie vom mechanischen Aufbau (Verkabelung, Steckverbinder,
...) abhéngen.
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6.1. EINFLUSS DER ZWEIGINDUKTIVITATEN

Die erforderliche Grofe der Zweiginduktivitdten héngt vom zuléssigen schaltfrequenten Oberschwin-
gungsgehalt des Kreisstroms und damit von den Modulspannungen und den effektiven Schaltfrequenzen
ab. Ausgehend davon, dass bei einer Anwendung im Mittelspannungsbereich der zuldssige Oberschwin-
gungsgehalt weniger zunimmt als die Modulspannung ansteigt und die Schaltfrequenz abnimmt, sind
hier grofere Zweiginduktivitdten als im Niederspannungsbereich erforderlich. Vor diesem Hintergrund
ist es sinnvoll, nicht an der Annahme vernachléssigbarer Zweiginduktivitidten festzuhalten, obwohl an-
hand des spédter beschriebenen Versuchsautbaus gezeigt werden kann, dass eine unter der Annahme
fehlender Zweiginduktivititen implementierte Regelung funktioniert (vgl. [10]).

Der Kreisstrom ist von der Kopplung nicht betroffen, die hierdurch entstehende Problematik betrifft
ausschlieflich die Regelung der Stréme in den verbundenen Drehstromsystemen.

Der Grund fiir die Kopplung liegt in der Struktur der Hexverter-Schaltung. Beginnt beispielsweise
in System zwei ein positiver Strom in a-Richtung zu fliefen (d.h. 7, steigt, 7,55 und i, 5 sinken,
vgl. Abb. 3.1), so kommt es zu einem (positiven) Stromanstieg in den Zweigen eins und sechs sowie
zu einem negativen Stromanstieg in den Zweigen zwei und drei. Durch die Zweiginduktivitdten und
-widerstdnde resultieren hieraus Spannungen mit identischem Vorzeichen in den Zweigen. Wahrend
sich die Spannungen in den Zweigen eins und zwei bezogen auf das System eins aufheben, fithren
die positive Spannung in Zweig sechs und die negative Spannung in Zweig drei zu einer Spannung
am System eins (in der («, 3)-Ebene des ersten Systems in Richtung 60° bezogen auf die x-Achse).
Hierdurch kommt es zu einem Stromfluss im System eins (positiver Anstieg in i, 5, negative Anstiege
in i,y 1 und i, 5). Effektiv ist also System eins den Zweiginduktivitidten parallelgeschaltet. Dies hat
zur Folge, dass erstens Ly, und R, einen Einfluss auf das Verhalten des Umrichters gegeniiber System
zwei haben und zweitens der Strom in System zwei den Strom in System eins beeinflusst.

Zwei Moglichkeiten, die zu einer Verbesserung des Verhaltens nutzbar sind, sind im Folgenden beschrie-
ben.

6.1.1 Magnetische Kopplung der Zweiginduktivititen

Die erste Verbesserungsmoglichkeit liegt in einer magnetischen Kopplung der Zweiginduktivititen.
Ahnliche Verfahren existieren bereits fiir den M2LC [48] und den MMMC [40].

Beim Hexverter sinnvoll ist eine moglichst ideale Kopplung aller Zweiginduktivitdten untereinander
in gleichem Sinn. Hierdurch wird bewirkt, dass bei Existenz einer Summenspannung der Anstieg des
Kreisstroms durch die Zweiginduktivitdten gebremst wird, nicht jedoch der Anstieg eines Stroms in den
verbundenen Drehstromsystemen. Als Beispiel kann ein Anstieg des Stroms in a-Richtung des ersten
Systems dienen. Dieser fiihrt zu positiven Stromanstiegen in 7,5 und ¢, sowie zu genau so grofen
negativen Anstiegen in 4,; und 4,. Die positiven und negativen Anteile heben sich daher mittels der
magnetischen Kopplung gegenseitig auf. In den ersten vier Zeilen entfallen somit die L,-Terme in den
Systemmatrizen, die fiinfte Zeile bleibt unveridndert.

Ungiinstig ist, dass die von R, abhéngigen Terme in den ersten vier Zeilen erhalten bleiben, sodass
die Entkopplung unvollstindig ist. Unter der Annahme, dass R, klein ist, ist jedoch eine erhebliche
Verbesserung des Verhaltens zu erwarten. Aufgrund der unvollstédndigen Entkopplung erfolgt an dieser
Stelle keine vertiefte Untersuchung des Vorschlags.
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6.1.2 Kompensation der Zweigimpedanzen durch das Regelungssystem

Die zweite Moglichkeit besteht in der Addition zusdtzlicher Spannungen auf die einzelnen Zweig-
Quellenspannungen. Die jeweilige zusétzliche Spannung ergibt sich aus dem erwarteten Spannungsabfall
an den Zweigimpedanzen, der durch die flielsenden bzw. sich dndernden Strome der beiden verbunde-
nen Systeme hervorgerufen wird. Nicht beriicksichtigt wird der Anteil des Kreisstroms, da er bereits
vollstdndig von den Drehstromen entkoppelt ist.

Die zusitzlichen Spannungen lauten mit Hilfe der Sollstrome i} und basierend auf (3.10):

u _1 3 1 3
1,add 2 6 2 6
N _1 ¥3 _1 V3 x
Ugz2,add 2 6 2 6 Is1,a
u 9 0 _V¥3 _1 V3 i*
qz3,add | _ e 3 2 6 sl,8
=~ (R4 L, 5 -] 5% . (6.1)
uqz4,add 0 — 3 0 —73 Zs2,a
%k
Uyz5,add % % 0 _? igo.B
u 1 V3 1 V3
qz6,add 3 5 5 G

Die Matrix entspricht der Transformationsmatrix von Zustandsstromen auf Zweigstrome nach GI.
(3.10).

Ausgehend davon, dass die Sollstrome mit den tatsdchlich fliefsenden Stromen in den verbundenen
Systemen iibereinstimmen, entfallen sémtliche Kopplungsterme aus A, B, und B .

Problematisch ist das Auftreten von Storgrofen in der Stromregelung. Anderungen der Fiihrgréfen
lassen sich anhand des bekannten Systemverhaltens in den erwarteten Stroménderungen in (6.1) be-
riicksichtigen, Stroménderungen, die beispielsweise vom Auftreten einer Oberschwingung in der Span-
nung eines Systems herriihren, lassen sich jedoch schlecht oder gar nicht vorhersagen und somit nicht
kompensieren.

Die Entkopplung ist daher beziiglich des Storgrofenverhaltens unvollstandig.

6.1.3 Kompensation in der Simulation und im Versuchsaufbau

Da der Versuchsaufbau fiir ein Niederspannungssystem erfolgt, sind die Schaltfrequenzen relativ hoch
wahlbar, sodass die Zweiginduktivititen klein ausfallen kdnnen, auf eine magnetische Kopplung wird
verzichtet. Zur Kompensation kommt daher nur die Addition zusétzlicher Spannungen zum Einsatz.

Im Mittelspannungs-Simulationsmodell ist die effektive Schaltfrequenz durch die grofere Modulanzahl
ebenfalls im Kilohertz-Bereich wihlbar, sodass auch hier auf eine magnetische Kopplung verzichtet
wird und lediglich die Addition Anwendung findet. Fiir einen realen Mittelspannungsaufbau diirfte
eine magnetische Kopplung der Zweiginduktivitdten aber dennoch sinnvoll sein, um die Abmafe der
Zweiginduktivitdten reduzieren zu kdnnen.

84



6.2. BEZUGSSYSTEME

6.2 Bezugssysteme

Die bisherigen Betrachtungen bezogen sich stets auf zwei Bezugssysteme je dreiphasigem System: Zum
einen auf das (feststehende) («,3)-Koordinatensystem, dessen «-Achse gemaf (3.9) an der ersten
Phase des jeweiligen Systems ausgerichtet ist, und zum anderen auf ein in der Frequenz des jeweiligen
Systems rotierendes (d, q)-Koordinatensystem. Diese Einteilung ist zur sinnvollen Regelungsherleitung
Zu prazisieren.

Bei der Regelung von Maschinen orientiert sich die d-Achse im Allgemeinen an der Magnetisierung
des Rotors, bei Netzregelungen an der maximalen Spannungsamplitude. Diese ldsst sich durch einen
rotierenden Raumzeiger représentieren. Die g-Achse eilt der d-Achse um 90° voraus.

Das vorliegende Umrichtersystem ist allgemein zur Kopplung zweier nicht néher spezifizierter Dreh-
stromsysteme geeignet, die Ausrichtung der (d, q)-Koordinaten orientiert sich in dieser Arbeit daher
stets an einem rotierenden Spannungszeiger.

R L s L f Rf L WR RWR W

Abbildung 6.2: Netzstromkreis: Definition der Z&hlpfeile und Kennzeichnung der Bezugpunkte fiir die
unterschiedlichen Koordinatensysteme

Vereinfacht treten an einem Pulswechselrichter vier Spannungssysteme auf (Abb. 6.2):

e Die interne Wechselrichter-Quellenspannung Uvwg. Diese entspricht der vom Regler vorgegebe-
nen Ausgangsspannung des Umrichters. Sie ist bekannt, jedoch nicht messbar, da sie bei einem
Stromfluss durch Leitungs- und Durchlasswiderstinde sowie durch vom mechanischen Aufbau
hervorgerufene Induktivitdten verdndert wird. Beim Hexverter sind aufserdem die Zweigindukti-
vitdten zu beriicksichtigen, sofern sie nicht magnetisch gekoppelt ausgefiihrt sind. Ein an Uy
ausgerichtetes Bezugssystem wird im Folgenden als W-Koordinatensystem bezeichnet.

e Die Filter-Eingangsspannung U; zwischen Frequenzfilter und Wechselrichter. Diese Spannung
ist messbar, sie liegt direkt an den Klemmen des Wechselrichters an. Der Unterschied zu Uy
ist im Allgemeinen vernachldssigbar. Dieses Spannungssystem wird im Folgenden nicht weiter
verwendet.

e Die Spannung am Point of Common Coupling (PCC), dem Kopplungspunkt zwischen Netz und
Umrichtersystem. Wie die Filter-Eingangsspannung ist auch diese Spannung messbar. Das an

Upcc ausgerichtete (d, q)-System heift im Folgenden P-System.

e Die interne Quellenspannung des dreiphasigen Drehstromsystems Ug. Diese Spannung ist nicht
messbar. Ein an ihr ausgerichtetes Bezugssystem hat im Folgenden die Bezeichnung S-System.

An unterschiedlichen Stellen des Regelungsverfahrens werden die Strome, Spannungen und Leistungen
in unterschiedlichen Bezugssystemen bendtigt.

Die zwei Drehstromsysteme lassen sich hierbei getrennt voneinander betrachten, fiir jedes System
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existieren neben dem zugehdrigen (o, B)-System jeweils ein W-, ein P- und ein S-System'. In welchem
Bezugssystem die jeweilige Grofte angegeben ist, ldsst sich im Folgenden dem hochgestellten Prafix
entnehmen. Da eine Betrachtung des Stroms im zweiten System in einem zum ersten System gehorigen
Koordinatensystem hier nicht zielfiihrend ist, wird auf eine Kennzeichnung wie W, verzichtet. Gemeint
ist folglich immer ein zur betrachteten Grofe gehérendes Koordinatensystem, z.B. kennzeichnet i,
den in System 2 fliefenden Strom, angegeben in einem (d, q)-System, das an der Spannung am PCC
zum System 2 hin orientiert ist.

Die beiden folgenden Abschnitte stellen die im Regelungssystem genutzten Umrechnungsverfahren
zwischen den einzelnen Bezugssystemen dar und gelten fiir beide verbundenen Systeme.

6.2.1 Eingangsspannung der PLL

Die Stromregelung soll in einem mit der Frequenz des jeweiligen dreiphasigen Systems rotierenden
(d, q)-Koordinatensystem erfolgen. Die dazu notwendige Kenntnis iiber die Phasenlage und die Fre-
quenz des Systems ldsst sich mit Hilfe einer PLL (Phase-Locked-Loop) gewinnen. Die genaue Funktion
dieses Regelungsbausteins ist Abschnitt 6.3 zu entnehmen, fiir den vorliegenden Abschnitt geniigt es,
die PLL als einen Baustein zu interpretieren, der die Frequenz und die Phasenlage eines dreiphasigen
Drehspannungssystems ermitteln kann.

Fiir die Dynamik des Umrichters kann es entscheidend sein, welche Spannungen als Eingangsspannun-
gen der PLL dienen.

In (e, B)-Koordinaten gilt fiir die Spannung am Wechselrichter bzw. fiir die Spannung am PCC:

)
Py = Pupee + B EDi 4 15 s (6.2)

(%B)uPCC = (By 4 R (%B)j 4 LS%(“’ﬁ)i . (6.3)

Es ist also erkennbar, dass (bei konstanter Netz-Quellenspannung u,) beide genannten Spannungen
vom Strom abhéngig sind. Sinnvoll fiir die Stromregelung ist es jedoch, auf einem Koordinatensystem
aufzubauen, dessen Lage nicht vom Strom abhingt, da die PLL das Koordinatensystem andernfalls
bei jeder Stromé&nderung neu ausrichten muss. Dies kann sich negativ auf die Dynamik der Stromre-
gelung auswirken. Das einzige System, dessen Spannung in Betrag und Phasenlage unabhéngig vom
vorliegenden Strom ist, ist das Koordinatensystem der inneren Netzquellenspannung.

Die Stromregelung geschieht daher im (d, q)-System S der Quellenspannung des jeweiligen dreiphasi-
gen Systems. Das System rotiert mit der Kreisfrequenz des Drehspannungssystems w, und ist derart
ausgerichtet, dass seine d-Achse in Richtung der maximalen Spannungsamplitude der internen Quel-
lenspannung zeigt und die g-Achse der d-Achse um 90° vorauseilt. Der Winkel der d-Achse bezogen
auf das («, )-System ist ;. Dieser Winkel wird von der PLL geschétzt, der Schatzwert heifst 9;.

Da die interne Quellenspannung, die zur Speisung der PLL benétigt wird, nicht messbar ist, ist ihre
Berechnung aus bekannten Gréfen erforderlich. Dies geschieht auf Basis der gemessenen Spannung am

!Korrekterweise miisste die Bezeichnung fiir P-System lauten “(d, q)-System, ausgerichtet an der Spannung des PCC”.
Die hier verwendete Schreibweise dient der besseren Lesbarkeit.
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Point of Common Coupling (PCC) ((x’ﬁ)ﬁpcc, deren Drehung ins S-Koordinatensystem? mit Hilfe der
Rotationsmatrix

D(e) = (cosa —sin a) 6.4

sina  coso
um den Winkel —6., erfolgt:

S“' ! 7(5 3

fpee = D(—0) “Pipee (6.5)
Zur Berechnung der Quellenspannung ist eine Beriicksichtigung des Spannungsabfalls am Widerstand
und an der Induktivitit des Systems notwendig, die jeweils vom Strom bzw. von dessen Anderung
abhéngen. Da das Fiihrungsiibertragungsverhalten der Stromregelung bekannt ist (vgl. Abschnitt 6.4),
lassen sich sowohl der Strom als auch dessen Anderung abschiitzen. Die Schiitzwerte heifen i bzw.

o/

%Sl . Damit gilt fiir die (geschatzte) Quellenspannung:

’ - o 6 o ’ 1) o/
Sus = SuPCC — RSS]. — Lsasl — WSLSD(QO )Sl . (66)

Diese Spannung dient der PLL als Referenz.

Der Einfachheit halber erfolgt die gesamte Stromregelung im S-System, sodass nach der Drehung von
(, B)- in S-Koordinaten keine weitere Transformation der Ist-Werte erforderlich ist:

S =D(—6.)(*P] (6.7)

6.2.2 Ermittlung der Strom-Sollwerte

Im Gegensatz zu den Ist-Werten sind die Sollwerte der Stréme nicht im S-Koordinatensystem bekannt.
Vielmehr erfolgt eine Vorgabe der Sollleistungen durch den Anwender stets im Koordinatensystem des
PCC P, er bestimmt folglich die Anschlussleistung. Sollleistungen, die aus dem Regelungsverfahren fiir
die Zweigenergieinhalte hervorgehen (siehe Abschnitt 7.3), liegen jedoch immer im Koordinatensystem
W des Umrichters vor, auf das sich alle in den bisherigen Kapiteln genannten Grofen beziehen.

Konkret gibt der Anwender die Wirkleistung an einer Lastmaschine in System 2 Ppoo o und die
Blindleistung am Versorgungsnetz in System 1 Qpnc 4 jeweils am PCC vor. Die Zweigenergieregelung
bestimmt die Wirkleistung im System 1 direkt am Umrichter (Pwgrs1)- Je nach Regelungsverfahren
fiir die Zweigenergien erfolgt die Vorgabe der Blindleistung im System 2 von der Regelung direkt
am Umrichter als Qg ¢ oder durch den Nutzer am PCC als Qpoc go- Da die Regelung der Stréme
im Koordinatensystem S der inneren Quellenspannung des jeweiligen dreiphasigen Systems erfolgt,
ist eine Umrechnung der Leistungen unter Beriicksichtigung der Impedanzen zwischen dem jeweiligen
Vorgabepunkt und dem System der inneren Quellenspannungen erforderlich.

Grundsétzlich erfolgt die Konvertierung der Sollstréme zwischen den einzelnen Koordinatensystemen
basierend auf der Annahme, dass ein eingeschwungener Zustand vorliegt. Der Einschwingvorgang selbst
wird daher bei der Sollstromberechnung nicht modelliert. Dies schafft die Moglichkeit, relativ einfach

2Genau genommen erfolgt keine Drehung ins reale S-Koordinatensystem, sondern eine Drehung in das von der PLL
geschiitzte S’-Koordinatensystem. Da jedoch eine Uberpriifung der korrekten Schitzung nicht méglich ist, erfolgt hier
die Annahme, dass beide Systeme identisch seien. Die notwendige, moglichst genaue Ermittlung der Netzparameter
ist nicht Teil der vorliegenden Arbeit.
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X Y
puuiiiny il L, Sl EN, Sl L EN

Rl Ll RQ L2 Rnx Lnx R4 L4 RnY LnY RG LG R? L7

L <> Ry = ;z)ile Ly = Ti L, <> QWR

i=1

Abbildung 6.3: Definition des Widerstands Ry zur Wirkleistungsvorgabe und der Induktivitét Ly, zur
Blindleistungsvorgabe

basierend auf der Kenntnis des Systemverhaltens und der Sollwerte den Verlauf der Ist-Stréme vorher-
zubestimmen. Hierdurch wird wiederum die im vorangegangenen Abschnitt erlduterte Berechnung der
internen Quellenspannungen der Systeme mdglich.

Fiir die folgende, fiir beide Drehstromsysteme unabhingig voneinander giiltige Herleitung gelte die
Annahme, dass an einem hier nicht ndher definierten Punkt X zwischen Umrichter- und System-
Quellenspannung, beispielsweise am PCC, eine Soll-Wirkleistung Py vorgegeben werde und an einem
weiteren, nicht notwendigerweise identischen, Punkt Y zwischen Umrichter und System-Quellenspan-
nung eine Soll-Blindleistung ()3, vorgegeben werde. Das entsprechend der Spannung am Punkt der
Wirkleistungs-Vorgabe ausgerichtete (d, q)-System heifie X, das entsprechend der Spannung am Punkt
der Blindleistungs-Vorgabe ausgerichtete Systeme heifie V. Zwischen dem Punkt der vorgegebenen
Soll-Wirkleistung und der inneren Quellenspannung befinde sich der Widerstand Ry und zwischen
dem Punkt der vorgegebenen Soll-Blindleistung und der inneren Quellenspannung befinde sich die
Induktivitét Ly, vgl. Abb. 6.3. und der inneren Quellenspannung des Systems befinde sich der Wider-
stand I, und die Weiterhin sei wg > 0.

Fiir die Sollstrome im S-System gilt abhéngig von der inneren Spannungsamplitude des dreiphasigen
Systems 11; und den Soll-Leistungen an der inneren Quellenspannung P bzw. Qg:

A 2 P%
Shx S

_ s 6.8
“d 3 g (6:8)
. 2 Q;
Sk S

= 2k 6.9
T T3 (6.9)

Die d- und q-Strome ergeben zusammen die Gesamtstromamplitude 7 = /(5i%)2 + (SEE)Q. Die Ge-
samtstromamplitude ist in allen Koordinatensystemen gleich grof. Mit ihrer Hilfe folgt die an das
dreiphasige System abgegebene Wirkleistung. Diese ist um die am Widerstand auftretende Verlustleis-
tung geringer als die vorgegebene Soll-Wirkleistung am Punkt X:

3 N
Pi=P§ — iRXF : (6.10)

Analog ist die an das System abgegebene induktive Blindleistung um den Magnetisierungsbedarf der
Induktivitat Ly, geringer als die vorgegebene Blindleistung:

Q§ = Q% — gwsLy? : (6.11)
Aus (6.10) und (6.11) folgt mit (6.8) bzw. (6.9):

3551, = 2P% — 3Ry (5i%)% — 3Rx (5if)? (6.12)

3551ty = —2Q% + 3w, Ly (%i§)” + 3w, Ly (%i3)” . (6.13)
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Multiplikation der ersten Gleichung mit w Ly, und der zweiten Gleichung mit Ry sowie die anschlie-
Kende Addition beider Gleichungen fiihrt zu

3i, (Sidw, Ly + Sit Ry) = 2w, Ly P§ — 2Rx Q% . (6.14)

Auflésen nach 5%3 und anschliefendes Einsetzen in (6.12) fithrt auf die quadratische Darstellung

* * ~7 * *\2 A~ *
0=Si*2 4 ARZ QY — AR w Ly P{ — 3w Ly i Spe 4 4(Ry QY — w Ly IX)” — 60w, Ly Q%
d 3 (RE + w2L%) d 942 (R% + w2L%)
» g
(6.15)
Deren Losung lautet

Spo o Py P 6.16
Zq,1,2——2 4—(1 (6.16)

Eingesetzt und mit dem Zusammenhang aus (6.14) zur Ermittlung der d-Komponente entspricht dies
den beiden Losungen

4w§L§P;—3RXﬁ;2—4RXQ§wSLY _ Ry /2402 (wy Ly Q%+ Ry P)+90/4—16(wy Ly P§ — Ry Q% )2

S3x _ 6iig (w2 Ly +R) Giig (w2 LY +RY) (6.17)
p— / .
1 4RXwSLYP%+3wSLYﬁS2—4R§<Q§ n wSLY\/2412g2(wSLYQ{,JrII%XP)’E)JrQﬁ;‘lf16(wSLYP)’27RXQ§)2
6ag (w2 Ly +RY) 6ig (w2 L3 +RY)
und
4wS2L%(P)’2—;")RXﬂ;2—4RXQ§wSLY n RX\/2412;2(wSLYQ{{JrR?(P)’g)JrQa;‘lf16(wSLYP)’ngXQ§)2
S 6L (w2 L2 +R2) 6dg (w2 L3 +R%)
is = . (6.18
2 4RXwSLYP%+3wSLYﬁ;274R§<Q§ B wSLY\/2412é2(wSLYQ{,JrII%XP)’g)JrQa;‘lf16(wSLYP§7RXQ§)2 ( )
6ag(w? Ly +RY) 6ig (w2 L3 +RY)

Die Existenz zweier Losungen lédsst sich dadurch begriinden, dass es zwei Kombinationen aus Spannung
und Strom am Punkt X bzw. Y gibt, die zur korrekten Leistung fithren: Zum einen den (wiinschenswer-
ten) Fall, dass ein kleiner Strom zusammen mit einer hohen Spannung die geforderte Leistung ergibt,
und zum anderen den weniger wiinschenswerten Fall, dass ein grofer Strom zusammen mit einer durch
den hohen Strom verringerten Spannung die geforderte Leistung ergibt. Abb. 6.4 veranschaulicht dies.

Zur Anwendung kommt die Losung, die den betragsmaifig kleineren Sollstromvektor ergibt. Zum Beweis
der Annahme, dass dies stets die zweite Losung ist, muss gelten:

S5x2 S5x2 S5x2 S5x2
Zd,l + Zq,l Z Zd,? =+ Zq’2 . (619)

Mit Ly > 0 und Ry > 0 ergibt sich die Ungleichung

30.% + 4Ry P5 + 4w, Ly QY + \/ 2402(w Ly Q% + Ry P%) + 984 — 16(w,Ly P; — Ry Q%)2 >

302 + ARx P, + 4w, Ly Q% — /2402 (w, Ly Q4 + Ry PY) + 982 — 16(w, Ly P§ — RyQ%)?
(6.20)

Fiir 4, > 0 ist diese wahr, es gilt also
St =515 . (6.21)

In der praktischen Umsetzung ist es wichtig, priifen zu konnen, ob die jeweils angeforderte Leistung
durch den Umrichter realisierbar ist. Dies geschieht {iber den Term unter der Wurzel; ist dieser negativ,
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Lésung 1, Losung 2, Losung 1, Losung 2,
- P;&_x P;imm P;&_m P;Emm sz—.f P)?max P;&—IB P;imax
Sif = —T9A Sif = —T9A Sit =T9A Sit =T9A
1 it =T0A Sir =T0A Sit=90A Sit =90A
Sig = =T1A Sif = —59A Sit =55A Si5 = 68A
Sit =116 A Sit =27 A Sit =137TA Sit =3TA
0,8 Zq— q_ Zq_ Zq_
Sig = =59 A Sif = —44A St =35A Si5 = 52A
0,6 Sis =133 A is =13A i =151 A iz =19A
Sit = —46 A Sit = —29A Sit =16 A Sit =35A
0,4 Sit =144 A Sit=5A i = 158 A St =8A
\—> T I > —_—
Sig = —33A Sig = —14A S =—2A Si5 = 18A
Sit = 152A Sit =1A Sif =159 A Sit=2A
0.2 = 152 i i iy =

Abbildung 6.4:

so kann der Leistungsanforderung nicht entsprochen werden. Nullsetzen des Wurzelterms und Aufldsen

Qv =0,

Zeigerbilder fiir beide Losungen der Sollstromberechnung, Punkte X und Y identisch.
Pfeile: Blau: Strom, Schwarz: Quellenspannung des dreiphasigen Systems, Griin: Span-
nung an Ry und Ly, Rot: Spannung bei X bzw. Y. x gibt an, wie grof die Leistungs-
anforderung ist (siehe erste Zeile). Parameter: Ry = 0,20, w, = 2750 s, Ly = 5mH,
Gy, =250V




6.3. PLL

nach Py liefert folglich die Grenzen fiir die Wirkleistungsanforderung, die im Bereich

3Ry + ARy Q%w Ly — \/ IR% 4t + 24w, L 02 R% Q% + w2 L2 a4t + 24wl Ly 30 2Q%

=73 y o
dwi Ly,

P €

3Ry 02 + 4Ry Qhw Ly + \/ IRZ A + 24w, Ly 02 R2 Q% + 92 L3 04 + 24w3 Ly 302Q%

4w2L3,

(6.22)

liegen muss. Dieser Wirkleistungsbereich ist abhéngig von der geforderten Blindleistung, fiir welche die
Bedingung

3 02
Q> -t (6.23)
8 wyL~,
besteht. Fiir Q3 = —%% liegt Leistungsanpassung® vor, ferner lisst sich diese Grenze durch Null-

setzen des Wurzelterms in (6.22) bestimmen.

In der Implementierung fiir Simulation und Versuchsaufbau erfolgt zur Bestimmung der Sollstrome
stets zunéchst eine Beschrankung der Blindleistung nach Gleichung (6.23) und darauf basierend eine
Beschriankung der Wirkleistung nach Gleichung (6.22), bevor nach Gl. (6.18) die Sollstrome bestimmt
werden.

6.3 PLL

Als PLL kommt die Struktur nach Abb. 6.5 zum Einsatz. Hierbei handelt es sich, verglichen mit
erweiterten Verfahren, die beispielsweise die Detektion asymmetrischer Spannungssysteme erlauben
[49], um ein sehr grundlegendes Verfahren.

u Yo N
u“ Drehung arctan =¥
B U
_ q
u
é
ulf 7

Abbildung 6.5: Verwendete PLL-Struktur

Ausgehend davon, dass es nicht zu einem Uberlauf des Winkels kommt, gibt die Arcustangens-Funktion
den Winkel

Ay = wt + g —¢ (6.24)
N—_——

®

8Hier: Die Induktivitit L nimmt genau so viel induktive Blindleistung auf wie der Umrichter.
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zuriick. Hierbei ist ¢ = wt + ¢ der zeitverdnderliche Winkel des dreiphasigen Spannungssystems und
¢’ der durch die PLL approximierte Winkel.

Die Ubertragungsfunktion des offenen Regelkreises lisst sich direkt aus Abb. 6.5 ablesen:

/ aw

@ A + 75
F, (s):A@, =2 . : (6.25)

Damit folgt die Ubertragungsfunktion des geschlossenen Kreises zu

Fy(s) = % (6.26)
_ Fu(s)
1 +¢}7(p(5) (6.27)
_ %s +1 (6.25)

1 .24 8¢
g S —1—%3—1—1

Mit ¢ = % und ¢’ = M@ lasst sich (6.28) umformen in

/
w
ol 6.29
" (6.29)
1
= , 6.30

L2y 2est1 (6.30)

Dies entspricht der Ubertragungsfunktion eines PT,-Systems. Durch den Entfall des D-Anteils (durch
Abgriff der Kreisfrequenz rechts vom Additionspunkt mit a(p) sinkt die Empfindlichkeit von w’ beziiglich
auftretender Messfehler. Allgemein lautet die Ubertragungsfunktion eines PT,-Systems:

1
G, = 31
® T2s2+2DTs+1 (6.31)
Ein Koeffizientenvergleich fithrt zu
1
2D

Die Wahl der Dampfung erfolgt zu D = %, um ein schnelles Einschwingen bei geringem Uberschwingen
zu erreichen. Die Zeitkonstante soll einer Periode im 50 Hz-System entsprechen und betrigt daher T' =
20ms. Dieser Wert hat sich auch in Versuchen anhand des Simulationsmodells und des Laboraufbaus
bewédhrt. Es sind also

1
g = 2,5 10° = (6.34)

1 1
a, =500V2 - ~ 707~ . (6.35)
S S

Zur Glattung der ebenfalls ermittelten Amplitude der Drehspannung kommt ein PT;-Glied mit einer
Zeitkonstante von 20 ms, entsprechend einer Netzperiode des Systems 1, zum Einsatz (vgl. Abb. 6.5).
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6.4 Stromregler

Die Ubertragungsfunktion des dreiphasigen, symmetrischen Systems (Abb. 6.2) lautet

1
F(s) = . 6.36
Ecrff Rcﬁ'

Dies entspricht der Ubertragungsfunktion eines PT;-Glieds mit einer Zeitkonstante von T, = IL%eff und

einer Verstarkung von Rl .
eff

Hinzu kommt eine Totzeit im Regelkreis von zwei Abtastschritten T, = 27',. Diese Totzeit lasst sich
durch ein PT,-Glied mit der Gréfse der Totzeit als Zeitkonstante und einer Verstérkung von eins
approximieren, die Ubertragungsfunktion der gesamten Strecke ist folglich

1 1 1

F,(s) = . : 6.37
s&() Ry Ts+1 Tis+1 (6.37)
Die Regelung soll durch einen PI-Regler erfolgen, dessen Ubertragungsfunktion
K
Fpi(s) = ?I + Kp (6.38)
_ By Tps+1 (6.39)
Tpy s

lautet. Durch die Zeitkonstante Tp; des Reglers ist es mdglich, die im Vergleich zur Totzeit grofere
Zeitkonstante T, der Strecke zu kompensieren, indem die Wahl

TPI - TS (640)

erfolgt, vgl. [50]. Damit ergibt sich die Ubertragungsfunktion des offenen Regelkreises zu
_ Ker 1

F (s _ 6.41
O( ) Leﬂ‘ 8(1"‘1—};3) ( )
Die geschlossene Fiihrgrofseniibertragungsfunktion lautet folglich
F.(s) ! (6.42)
g 5/ = LefETt 2 Leff '
Ko s$° + Kipls +1
Dies entspricht der Ubertragungsfunktion eines PT,-Glieds mit einer Dimpfung von
L
eff (643)

RN o

und einer Zeitkonstanten von

_V Leff,‘rt ) (644)

¢ Kp;
Fiir den Zusammenhang zwischen Zeitkonstante und Dampfung folgt hieraus

T,=2T,D, . (6.45)
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Um einen Abstand von der Abtastperiode T, zu wahren und dadurch keinerlei Probleme mit der
Diskretisierung des Systems zu erhalten, werden

T, =3T, =67y und (6.46)
D, =15 (6.47)
gewdhlt.

Ubersicht iiber die Stromregelung

Eine detaillierte Ubersicht iiber den gesamten Stromregelkreis gibt Abb. 6.6.

Die Messeingénge stellen die Strome (“’B)EWR und die Spannungen am PCC (“’ﬁ)ﬁpcc dar. Beide
werden zunéchst in das (geschitzte) S-Koordinatensystem der inneren Systemspannungen gedreht.
Die Strome werden anschliefend von einem PI-Regler (oben in Abb. 6.6) auf die durch Wirk- und
Blindleistung vorgegebenen Sollstrome Si* geregelt. Der Ausgang des Reglers entspricht den vorlaufigen
Sollspannungen in S-Koordinaten.

Basierend auf den Sollstrémen Si* erfolgt nach (6.42) eine Nachbildung des Gesamtsystems durch ein
PT5-System (unten links in Abb. 6.6). Dessen Ausgang wird zur Kompensation der Auswirkungen
der Induktivitdten und Widerstdnde des dreiphasigen Systems im eingeschwungenen Zustand verwen-
det. Der zugehorige Block “Entkopplung” (oben in Abb. 6.6) erhoht bzw. verringert die vorldufigen
Sollspannungen um den Spannungsabfall an den Systeminduktivitdten bzw. Systemwiderstanden, vgl.
Abschnitt 6.2.1. Anschliefend erfolgt eine Riickdrehung der entkoppelten Sollspannungen auf (o, f3)-
Koordinaten.

Die Struktur der PLL ist der Vollstindigkeit halber inklusive der zuvor beschriebenen Koordinaten-
transformation dargestellt.
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Regler
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Abbildung 6.6: Strukturbild des Stromreglers
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6.5 Anpassung des Modulationsverfahrens zum Einsatz beim
Hexverter

Im angewendeten Modulationsverfahren (sieche Abschnitt 2.1.3) ergeben stets zwei Schaltvorginge von
Modulen eines Zweigs zusammen einen Puls in der Zweig-(quellen-)spannung. Dieser ist stets inner-
halb des PWM-Intervalls zentriert. Geméaft der Beschreibung in Abschnitt 2.1.3 erfolgt die Wahl der
Pulspolaritét, d.h. des Ruhe-Schaltzustands und des Schaltzustands wihrend des Pulses, dabei so, dass
der entstehende Puls in der Zweigspannung moglichst kurz ist.

Ein Beispiel anhand einer Kombination von Schaltzustdnden, wie sie im Hexverter auftreten kénnen,
zeigt, dass dies fiir den Hexverter in einigen Fillen zu hohen Kreisstromschwankungen fithren kann:
Fiir identische Zwischenkreisspannungen ., in allen Modulen sowie fiir identische Aus- und Ein-

gangsspannung —s— = —“2_ = 2 ergibt sich bei den Phasenwinkeln wgt = 0,74 und wyt + 1 = 0,148

u u

folgende Kombination von Soll-Schaltzusténden aus den gewiinschten Zweig-Quellenspannungen u :

u
Seon =~ = [0,5,1,55,1,16,1,17, —0,66, —2,72] " . (6.48)
UzKM

Gerundet ergibt dies die Ruhezustédnde sy, .:

Sfune = [-1,2,1,1, -1, =3]" (6.49)
aus denen die Pulsweiten spy,, folgen:

SPWM = Ssoll — SRuhe = 10,9, —0,45,0,16,0,17,0,34,0,28]* . (6.50)

Alle Zweige bis auf den zweiten Zweig erzeugen einen positiven Puls. Die Summe der Zweigquellen-

spannungen Uy g, = U ,p, ist die Spannung, die den Verlauf des Kreisstroms bestimmt. Im Mittel

ist sie hier null.

Die vielen positiven Pulse haben jedoch zur Folge, dass sich zum Beginn und zum Ende des PWM-
Takts jeweils fiir relativ lange Zeit eine negative Spannung einstellt, die durch eine kurze, aber hohe
Spannung zur Mitte des Takts kompensiert wird (Abb. 6.7, linke Darstellung).

Die Schwankungsbreite des Kreisstroms ist, wie in der Abbildung erkennbar, daher grof. In der Simu-
lation und im Versuchsaufbau kommt aus diesem Grund ein anderes Verfahren zum Einsatz, das grofse
Summenspannungen zu vermeiden hilft.

Hierzu erfolgt zunichst eine Festlegung auf ausschlieklich positive Pulse, indem zur Bestimmung der
Ruhezusténde im ersten Schritt abgerundet wird:

Sguhe = LssollJ = [_17171)1)_17_3]T . (651)
Aus den Ruhezusténden folgen somit die vorldufigen Pulsléingen zu
SI*S.{NM = Ssoll — Sf{*uhe = [O>57 07557 07167 07177 07347 0728]T . (652)

Diese werden sortiert (der Vektor idx gibt die zur jeweiligen Koordinate gehorige Zweignummer an):

S;%M,sort = [0716707177072870734707570755]T ) (653)
Sﬁkuhe,sort = [17 17 _37 _17 _17 1] ) (654)
idx = [3,4,6,5,1,2]7 . (6.55)
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’ S0 \ Altes Verfahren \ Angewandtes Verfahren
uq,zl uq,zl
—05 Uz KM Uz KM f
’ 0 - 0 -
L I L | t
UzKM UzKM
1,55 % ] T % ]
0 1 =t 0 1 =t
UzKM UzKM
2 2
1,16 1 ,_l 1 ‘I I—
0 1 =t 0 1 =t
UzKM UzKM
2 2
1,17 z . z .
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Uq,25 Uq 25
_0.66 Uz kM Uz kM
’ 0 > 0 >
-1 ] L ¢ _1 | | t
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UzKM UzKM
0 - 0 >
-2,72 4 ¢ 3 t
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Abbildung 6.7: Weiterentwicklung des Modulationsverfahrens zur Minimierung der Schwankungsbreite
des Kreisstroms, Beispiel 1. Dargestellt ist eine PWM-Periode.
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’ S0l ‘ Altes Verfahren Angewandtes Verfahren
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Abbildung 6.8: Weiterentwicklung des Modulationsverfahrens zur Minimierung der Schwankungsbreite

des Kreisstroms, Beispiel 2. Dargestellt ist eine PWM-Periode.
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Abschlieftend wird jeder zweite Puls durch Addition von eins auf den zugehoérigen Ruhezustand inver-
tiert, sodass gilt

SRuhe,sort :[27 17 _2> _]-7 07 1]T ) (656)
SPWM,sort :[_07847 07177 _0772a 0734a _0757 0755]T . (657)

Die im Mittel ausgegebene Spannung der einzelnen Zweige wird hierdurch nicht veréndert, es erfolgt
lediglich eine Reduktion der Amplitude der Stromschwankung (Abb. 6.7, rechte Darstellung).

Abb. 6.8 zeigt den Vergleich zwischen beiden Verfahren nochmals fiir Parameter, bei denen das erste
Verfahren gut geeignet ist. Hier ist zu erkennen, dass das neue Verfahren durch die Verschiebung der
Schaltzeitpunkte zu einer Vergroferung der Strom-Zeit-Fliche im Kreisstrom fiihrt, sodass geringfii-
gig hohere Verluste zu erwarten sind. Dieser Nachteil tritt jedoch hinter dem Vorteil einer kleineren
Stromamplitude zu anderen Zeitpunkten zuriick. Es sei aufgrund des Nachteils aber darauf hinge-
wiesen, dass das Modulationsverfahren noch weiteres Verbesserungspotential fiir zukiinftige Arbeiten
bietet, an dieser Stelle erfolgt keine weitergehende Untersuchung.

6.6 Zusammenfassung

Die Induktivitdten und Widerstinde der Zweige fiihren zu Kopplungen zwischen den beiden dreipha-
sigen Systemen. Die Auswirkungen der Induktivitdten lassen sich durch eine magnetische Kopplung
zwischen den Zweigdrosseln stark reduzieren. Alternativ oder zusétzlich kann auch eine Kompensation
der Spannungen iiber den Induktivitdten bzw. Widerstdnden basierend auf bekannten bzw. geschéitz-
ten Verldufen der Zweigstrome erfolgen. Letzteres Verfahren kommt im Versuchsaufbau und in den
folgenden Simulationen zur Anwendung.

Aufgrund der Abhéngigkeit der Regelung von den Blindleistungen direkt am Umrichter ist es notwen-
dig, die dort auftretenden Blindleistungen genau zu kennen und auch einstellen zu kénnen. Hierzu sind
entsprechende Koordinatentransformationen erforderlich, um beispielsweise zwischen den Messgrofen
am PCC und den vorgegeben Blindleistungen am Umrichter umrechnen zu kénnen.

Eine Modifikation der Koordinatentransformation wird weiterhin benotigt, um die PLLs mit geeigneten
Werten speisen zu kénnen. Die Regelungsparameter fiir die PLL werden im Rahmen dieses Kapitels
ebenso hergeleitet wie diejenigen fiir die Regelung der verbundenen Systeme.

Abschlieftend kann gezeigt werden, dass sich das im Abschnitt 2.4 vorgestellte Verfahren fiir die An-

wendung beim Hexverter vorteilhaft modifizieren ldsst. Resultat der Modifikation ist eine geringere
Kreisstromschwankung wihrend der einzelnen PWM-Takte.
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7 Simulationen in Matlab/Simulink

Zur Verifikation der analytischen Ergebnisse dienen Simulationen in Matlab/Simulink. Hierzu erfolgt
der Aufbau eines Umrichtermodells, das auf den Zustandsraummatrizen aus Abschnitt 3.2 beruht.
Gegeniiber der Verwendung eines Schaltungssimulationsprogramms ergeben sich durch die analytische
Vorgehensweise erhebliche Vorteile hinsichtlich der Simulationsgeschwindigkeit.

Lediglich zur Verifikation der korrekten Funktion des Modells dient daher ein weiteres Umrichtermodell,
das auf einer Schaltungssimulation mit Hilfe des Simulink-Plugins “Plecs” der Fa. Plexim aufbaut.

Insgesamt finden drei unterschiedliche Simulations-Modi Anwendung:

1. Nutzung des gleichungsbasierten Modells ohne Pulsweitenmodulation (PWM): Durch Verzicht
auf die Implementierung der PWM lédsst sich die Simulationsschrittweite wesentlich erhdhen
(10 ps), was die Simulation erheblich beschleunigt. Dieser Modus kommt daher am h#ufigsten
zum Einsatz.

2. Nutzung des gleichungsbasierten Modells mit PWM: Zum Test des Modulationsverfahrens und
zur Hilfe bei dessen Implementierung kommt ebenfalls das gleichungsbasierte Modell zum Einsatz.
Im Gegensatz zum ersten Modus ist die Simulationsschrittweite jedoch deutlich kleiner (20ns),
sodass die PWM mit hinreichender Auflésung realisierbar ist.

3. Nutzung des Plecs-basierten Modells mit PWM zur Verifikation des gleichungsbasierten Modells.

Von diesen drei Modi zu unterscheiden sind die numerischen Simulationen, deren Ergebnisse in Kapitel
5 vorgestellt wurden. Im Gegensatz zu den hier beschriebenen Verfahren kam dort keine Regelung zum
Einsatz, die Zweigstrome und -spannungen wurden idealisiert berechnet.

7.1 Gleichungsbasiertes Umrichtermodell

Das gleichungsbasierte Modell aus Abb. 7.1 beinhaltet — von links oben nach rechts unten — die fol-
genden Blocke:

e Sechs identische Zweigmodelle (Abb. 7.2). Sdmtliche Signale mit Ausnahme von i_z und uq_z
sind Vektoren, die iiber ein Element je Modul verfiigen. Die Zweigmodelle enthalten im Integrator
je Modul eine Zustandsvariable, die der Ladespannung des Zwischenkreiskondensators entspricht.
Die Elemente des Eingangsvektors gates nehmen bei einer Simulation ohne PWM jeweils einen
Wert im Bereich [—1,1] an und entsprechen dem Tastgrad der Ausgangs-Vollbriicke wihrend
einer Abtastperiode. Mit PWM kommen die diskreten Werte {—1,0,1} zum Einsatz, die jeweils
einen Schaltzustand représentieren.
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7.1. GLEICHUNGSBASIERTES UMRICHTERMODELL

(L _—Mgates ug_z
12 gatezl i Ut | D;HUH_HPB
Tweigl Signal Specification u_c_zl

et (2 _r—Mgates ug_z
nack gate_z2 iz u_c | D:HUK_HPE
Zueiggrossen Tueig? Signal Specificationl — u_c_z2

(3 _r—Mgates ug_z
™ in out > gate_z3 iz u_c | 1:NUM_HPER
Tueigd Signal Specification2 u_c_z3

(4 —Mgates ug_z
gate_zd  [Mi_z u_c P D:NUH_HPE
Zweigd Signal Specification3 u_c_z4

(5 _—Mgates ug_z [
gate 25 Mi_z u_c P D:HUM_HPE
Zweigh Signal Specificationd u_c_zh
(& _—Mgates ug_z [
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. u_Lz
KBS Gain
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Zueiggroessen

Abbildung 7.1: Gleichungsbasiertes Modell: Berechnung der Eingangsgrofen des Zustandsraummodells

Durch Multiplikation des Tastgrads mit der Zwischenkreisspannung entsteht die iiber eine Ab-
tastperiode gemittelte Ausgangsquellenspannung des Moduls. Negative Tastgrade entsprechen
folglich einer negativen Ausgangsspannung. Durch Summation iiber alle Module ergibt sich aus
den mittleren Ausgangsquellenspannungen die Quellenspannung des gesamten Zweigs. Beriick-
sichtigung findet weiterhin, dass das Produkt aus Tastgrad und Zweigstrom dem mittleren La-
destrom des Modulkondensators enspricht.

1 | .
IIII[ u_c
T Gain Integrator > P Z
gates L Product Sum of  “o0--
w | Elements
iz Productl

Abbildung 7.2: Analytisches Modell eines Zweigs

Das eigentliche Zustandsraummodell (Abb. 7.3). Dieses enthélt die Storgrofen-Eingangsmatrix
(entsprechend B, aus Gl. (3.24)), die Transformation der dreiphasigen Storgrofen auf («, 3)-
Koordinaten, die Zweigspannungs-Eingangsmatrix (entsprechend B, aus Gl. (3.23)), den Integra-
tor mit den Zustandsgréfen des Systems und die Systemmatrix (entsprechend A aus Gl. (3.22)).
Ausgénge sind der Zustandsvektor und die Ableitung des Zustandsvektors. Es sei darauf hin-
gewiesen, dass zur Beriicksichtigung eines zusétzlichen L-Filters dessen Induktivitit auf die zur
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KAPITEL 7. SIMULATIONEN IN MATLAB/SIMULINK

Berechnung der Systemmatrizen verwendetete Netzinduktivitdt Ly, addiert wird.

Bmat_stoer
Productl
uw_nach_ab Productd
Uglu_Ug2un_nach_Uglab_Ug2ab Matri I“Iatrl‘ix > 2 )
atrix g Multiply dx_vec / dt
Multiply
+ Py 1 Py
HA-=E Brat Product2 ta Ll (1)
|—p Integrator HWEE
Brat_reg Matrizx System
Multiply _ " .
uq_z Matrix
Multiply >

Product3

Abbildung 7.3: Analytisches Modell: Zustandsraumdarstellung des Hexverters

e Die Berechnung der Spannungen der verbundenen Systeme am PCC (Abb. 7.4). Dies geschieht
auf Basis der Quellenspannungen der beiden Systeme, der Zustandsgrofen und der Ableitungen
der Zustandsgrofsen. Die Spannungen am PCC miissen bekannt sein, da sie dem realen Umrich-
tersystem als Messgrofsen zur Verfiigung stehen und der Regelung als Eingangsgrofen dienen.

ab_nach_uww

Conztant
Matrix L _
Multiply -
+
Hatrix [ ]
. Hultiply [
LA
Constantl ug_sys U_sYs
Matrisx L
Multiply -
+
Matrix » [ ]
Hultiply [ L
Add

Abbildung 7.4: Analytisches Modell: Berechnung der Spannungen am PCC; Ly, steht hier fiir L,
analog ist R, = Rg.

Mit Hilfe dieses Modells ldsst sich das Verhalten des gesamten Umrichtersystems simulieren. Einschrén-
kungen sind insbesondere:

e die Vernachldssigung der Totzeit zwischen den Schaltvorgédngen der unteren und oberen Schalter
der einzelnen Briicken,

e die Vernachlassigung des nichtlinearen Durchlassverhaltens der Leistungshalbleiter, insbesondere
der Schleusenspannung bei IGBTs, sowie

e die angenommene Symmetrie des Umrichters sowie der verbundenen Systeme bei der Herleitung
der Zustandsraumdarstellung.
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7.2. MODELLVERIFIKATION DURCH EIN PLECS-MODELL

7.2 Modellverifikation durch ein Plecs-Modell

Zur Verifikation des analytisch gewonnenen Modells dient eine Simulation der Schaltung mit Hilfe
der Plecs- Toolbox. Hierbei handelt es sich um ein Simulationswerkzeug, das sich insbesondere zur
Simulation leistungselektronischer Schaltungen eignet.

7.2.1 Aufbau des Plecs-Modells

Der Haupt-Schaltplan des Plecs-Modells gibt eine Ubersicht iiber die Verbindungen zwischen den ein-
zelnen Komponenten (Abb. 7.5a). Er beinhaltet die identisch aufgebauten Modelle der beiden dreipha-
sigen, symmetrischen Drehstromsysteme und die sechs Umrichterzweige.

Die Drehstromsysteme (Abb. 7.5b, zweites System ohne Massepunkt) beinhalten neben den Span-
nungsquellen die Innenwiderstéinde und die Induktivitdten der Systeme sowie die Induktivitdten und
Innenwiderstinde der Filterdrosseln. Als Messwerte werden die Spannungen am PCC, d.h. zwischen
Filter- und Netzimpedanz, zur Verfiigung gestellt (bezeichnet als u_ sys).

Die Zweige des Umrichtersystems (Abb. 7.6a) bestehen jeweils aus einer Reihenschaltung mehrerer
Module mit einer Zweiginduktivitdt. Es sind Messungen der Zweig-Quellenspannungen abziiglich der
Spannungen an den Innenwiderstinden der Module, Messungen der an den Induktivitdten abfallenden
Spannungen und Messungen der Zweigstrome vorgesehen.

Die einzelnen Module (Abb. 7.6b) beinhalten jeweils den Modulzwischenkreiskondensator, dessen Span-
nungsmessung sowie die vier [IGBTs mit Freilaufdioden. Die Durchlasswidersténde aller aktiven IGBTs
bzw. Dioden bilden zusammen den Zweigwiderstand. Jedes Modul verfiigt iiber einen einzigen Gate-
Eingang. Fiir diesen sind die drei Werte 1, 0 und —1 zul&ssig; es gilt folgende Zuordnung:

| Gate- Wert || IGBT1 | IGBT2 | IGBT3 | IGBT4 |

1 leitfahig | sperrt sperrt | leitfdhig
sperrt | leitfdhig | sperrt | leitfihig
-1 sperrt | leitfdhig | leitfahig | sperrt

Diese Zuordnungstabelle ist mittels der Gate-Funktionsbausteine (“GateFecnX”, vgl. Abb. 7.6b) reali-

siert.
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(a) Haupt- Schaltplan des Umrichtermodells (b) Dreiphasiges System

Abbildung 7.5: Plecs-Modell: Haupt-Schaltplan des Umrichtermodells und Modell des ersten dreipha-
sigen Systems
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7.2. MODELLVERIFIKATION DURCH EIN PLECS-MODELL
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Abbildung 7.6: Plecs-Modell: Multilevel-Zweig mit Induktivitdt und Modulaufbau mit Zwischenkreis

7.2.2 Simulationsergebnisse zur Verifikation

Um das analytische Modell zu verifizieren, erfolgt je eine Simulation unter exakt den gleichen Rand-
bedingungen mit dem analytischen Modell (mit und ohne PWM) und dem Plecs-Modell (mit PWM).
Aufgrund der hohen Modulanzahl im Mittelspannungsbereich erfolgt die Verifikation fiir den Laborauf-
bau mit n,,;, =7 Modulen je Zweig; Tabelle 7.1 gibt die verwendeten Parameter wieder.

Im beispielhaft dargestellten Zweigstrom des Zweigs 1 (Abb. 7.7) lésst sich erkennen, dass die Ergeb-
nisse fiir alle drei Simulationsmodi trotz unterschiedlich gebildeter Modelle und sehr unterschiedlicher
Abtastperioden nahezu identisch sind. Lediglich zum Ende des Verlaufs ist bei den Modellen mit PWM
ein geringes und sehr &hnlich ausgeprigtes Schwingen zu erkennen, welches jedoch vernachléssigbar
ist. Die Ergebnisse fiir die {ibrigen Zweige sind vergleichbar. Da die Energieregelung zur Erstellung
von Abb. 7.7 bereits eingreift und funktioniert (hier nicht dargestellt), stimmen auch die Kondensa-
torspannungen iiberein, eine Abweichung wire im Zweigstrom sofort erkennbar.

Die mit 1 mV vernachlissigbare Schwellenspannung in den Schaltern des Plecs-Modells korrespondiert
genau wie die iibrigen Randparameter mit dem weiter unten vorgestellten Niederspannungs-Aufbau
im Labor. Kommen IGBTs zum Einsatz, so fithren deren Schwellenspannung und ldngere Totzeit (Ver-
riegelungszeit) zu Verzerrungen des Stroms insbesondere in dessen Nulldurchgang. Die Verzerrungen
lassen sich durch geeignete Verfahren kompensieren, sehr einfach ist beispielsweise die Stromvorzeichen-
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KAPITEL 7. SIMULATIONEN IN MATLAB/SIMULINK

’ Parameter \ Symbol \ Wert
1. System: Amplitude Ugy 280V
1. System: Kreisfrequenz Wy 21 - 50 Hz
1. System: Widerstand Ry 0,10
1. System: Induktivitét Ly 5mH
1. System: Filterwiderstand Ry, 10mQ
1. System: Filterinduktivitat Ly 5mH
2. System: Amplitude Ugo 250V
2. System: Kreisfrequenz Wy 27 - 30 Hz
2. System: Widerstand Ry 0,10
2. System: Induktivitat Ly, 10mH
2. System: Filterwiderstand R, 00
2. System: Filterinduktivitét Ly, 0H
Module je Zweig Mmis 7
Zweiginduktivitét L, 200 pH
Schalterwiderstand R, 1,1mQ
entspr. Zweigwiderstand R, 7-2-1,1mQ =154mQ
Schalter-Durchlassspannung in Plecs Ugyy £ 1mV
Modulspannung ¢t = 0 Uy o 0V
Modul-Sollspannung UyK soll 100V
t<0,05s: 0W
02s<t:0W
Soll-Scheinleistung QWr.s1 0f2<s 2’2:'18 E\éA

Tabelle 7.1: Simulationsparameter

abhingige Addition der Stérspannung! auf die Sollspannung des jeweiligen Zweigs. Abb. 7.8 zeigt, dass
ein solches Vorgehen das Ergebnis zwar verbessert (sichtbar insbesondere bei ¢ ~ 0,225s), es jedoch
trotzdem einen Unterschied im Zweigstromverlauf zwischen dem Modell ohne Schwellenspannung und
dem Modell mit Schwellenspannung gibt. Dies ist — neben der nicht perfekten Kompensationsmethode
— darauf zuriickzufiihren, dass aufgrund der Durchlassspannungen zusétzliche Verluste entstehen, die
durch die Energieregler kompensiert werden miissen.

Es sei darauf hingewiesen, dass die Durchlassspannungen sich in der Simulation ungewdhnlich stark
auswirken, da die Zwischenkreisspannungen der Module lediglich 100 V betragen und die Durchlass-
spannungen daher stark ins Gewicht fallen. In einem realen Mittelspannungsaufbau wére der Effekt
deutlich geringer ausgeprigt.

Zusammengefasst zeigen die Simulationsergebnisse ohne Durchlassspannung, dass alle drei Modelle
das gleiche Verhalten aufweisen. Mit dem Plecs-Modell dauert die Simulation der 0,25s ca. 44000s
(iiber 12 Stunden), mit dem analytischen Modell und Nutzung der PWM ca. 2200s (37 Minuten), mit
analytischem Modell ohne PWM ca. 3s. Aus diesem Grund kommt das Plecs-Modell nicht weiter zur
Anwendung. Das analytische Modell mit PWM dient lediglich dem Test des Modulationsverfahrens.

'In der Simulation kommt keine Totzeit zum Einsatz, daher erfolgt nur eine Addition der Schwellenspannung.
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¥ I Plecs ]
analyt. mit PWM ----------
% analyt. ohne PWM oo .
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Abbildung 7.7: Strom im Zweig eins bei Simulation mit unterschiedlichen Modellen. Parameter siehe

Tab. 7.1.
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Abbildung 7.8: Strom im Zweig bei Beriicksichtigung der Durchlassspannung der Schalter (u

1,25 V) mit und ohne Kompensation durch die Regelung

0,25

sw,f

Alle folgenden Simulationen, sofern nicht explizit anders benannt, basieren auf dem analytischen Modell

ohne PWM.

7.3 Implementierung der Regelung

Um den Regler in einem spéteren Schritt moglichst einfach auf das Laborsystem {ibertragen zu kénnen,
erfolgt seine Realisierung unter Matlab/Simulink als sogenannte s-Function. Eine s-Function bezeich-
net einen Simulink-Block, der ein Computerprogramm symbolisiert. Im vorliegenden Fall ist dieses
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KAPITEL 7. SIMULATIONEN IN MATLAB/SIMULINK

Programm in C geschrieben.

Kleine Anpassungen des Quelltexts mittels Praprozessor-Anweisungen (#ifdef...#else...#endif)
erlauben den Einsatz der gleichen Quellcode-Dateien sowohl in der Simulationsumgebung als auch im
Steuerungsrechner des Laboraufbaus. Dies ermdglicht auf einfache Weise den Test des Programms;
zuséitzliche “Debug’-Ausginge erleichtern die Fehlersuche.

Starke Unterschiede existieren beziiglich der Ubernahme neuer Messwerte und der Ausgabe der neuen
Sollwerte. Diese Funktionseinheiten befinden sich daher in einer anderen Quelltextdatei als der Rege-
lungsalgorithmus. Von dieser Datei gibt es unterschiedliche Versionen fiir die Simulation und fiir den
Laborautbau.

Der Regelungsalgorithmus selbst ist in mehrere Schritte unterteilt:

e Konvertierung der Zweigstrome auf Zustandsraumdarstellung. Normalerweise kommen hierfiir
alle sechs Zweigstréme zum Einsatz, was durch die Redundanz eine Reduktion des Rauschens er-
moglicht. Damit der voriibergehende Ausfall einer Strommesseinheit im Laboraufbau nicht sofort
zur Zwangsabschaltung des Umrichters fiihrt, existieren neben der Variante, die alle Zweigstro-
me beriicksichtigt, sechs weitere Konvertierungsvarianten, die jeweils nur fiinf Zweigstrome zur
Berechnung der fiinf Zustandsgréfen verwenden. Nachteil ist hier das geringfiigig hohere Mess-
rauschen.

e Konvertierung der dreiphasig gemessenen Systemspannungen auf («, 3)- Koordinaten.

e Berechnung der PLLs fiir beide Spannungs- und Stromsysteme und Rotation der Eingangs- bzw.
Ausgangsmomentanstrome auf S-Koordinaten.

e Berechnung der Energieinhaltsregler (siehe weiter unten in Abschnitt 7.3).

e Beriicksichtigung der einstellbaren Grenzwerte fiir die Steuergrofen (i, uy ) der Energieinhalts-
regler. Hierbei erfolgt auch eine Begrenzung der I-Anteile der zu den Energieinhaltsreglern geho-
renden PI-Regler, um ein “Wind-Up” zu vermeiden.

e Setzen der Steuergrofen (ugy und iy ) fiir die Energieinhaltsregler.

e Berechnung der Sollwerte fiir die Strome in S-Koordinaten.

e Berechnung der PI-Regler fiir die Strome der beiden Systeme.

e Riickdrehung der in S-Koordinaten vorliegenden Spannungssollwerte auf («, §)-Koordinaten un-
ter Beriicksichtigung der Regelungstotzeit von 200 us.

e Regelung des Kreisstroms.

e Konvertierung der Summenspannung der Zweige (zur Kreisstromregelung), der Sternpunktspan-
nung und der in beiden Systemen umrichterseitig einzuprégenden Spannungen zu Zweigspannun-
gen.

e Totzeit- und Durchlassspannungskompensation (implementiert und in Abschnitt 7.2.2 getestet,

aber sonst nicht aktiviert).
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e Ausgleich der Spannungen an den Zweiginduktivitdten und -widersténden.

Dieser Algorithmus wird mit einer Frequenz von 10kHz durchlaufen.

Energieinhaltsregler

Die Energieinhaltsregler dienen der Regelung der mittleren Zwischenkreisspannungen der Module in
den einzelnen Zweigen.

Im ersten Schritt erfolgt hierzu die Berechnung der Abweichungen Ae,, der einzelnen Zweigenergiein-
halte von ihrem Sollwert. Da die Ausgleichsregelung innerhalb der einzelnen Zweige erfahrungsgeméfs
sehr préizise funktioniert, ldsst sich hierfiir die mittlere Modulzwischenkreisspannung der Zweige ver-
wenden:

9 2
Cliff zb = nmjz%od (UZkmp — UZKMsollp) - (7.1)

Die Abweichungen sind anschliefsend durch Multiplikation mit der Inversen der Matrix M, aus Glei-
chung (4.29) so transformierbar, dass sie im Koordinatensystem der gegebenen Eingriffsmoglichkeiten
vorliegen:

* _ —1 *
ediff,T - Mconstediff,z . (72)

Die direkte Verwendung der Energieabweichungen nach Gl. (7.2) zur Regelung hétte jedoch einen
entscheidenden Nachteil: €};4 , enthdlt auch im idealen Betrieb Abweichungen von den Sollwerten der
Energieinhalte, da die Energiéschwankung in den Modulen prinzipbedingt notwendig ist. Folglich wiirde
eine auf €}, 1 basierende Regelung zum Auftreten von Kreisstrom- bzw. Sternpunktspannungsanteilen
fithren, die auch den normal auftretenden Anteilen entgegenwirkten. Dies ist nicht wiinschenswert, da
die Abweichung im Normalbetrieb erhebliche Werte annehmen kann und in Folge dessen auch die
eingepréigten Stellgrofsen unerwiinscht groft wiirden, ohne dass ein wirklicher Fehler vorlage.

Eine Moglichkeit, dieses Problem zu umgehen, stellt die Verwendung geeigneter Bandpass-Filter dar
[17]. Hierbei miisste bei sich &ndernden Frequenzen der beiden Systeme jedoch stets eine Anpassung
der Filterparameter erfolgen. Einfacher ist es, die aufgrund des symmetrischen, erwarteten Betriebs
auftretenden Energieschwankungen vorherzusagen und zu subtrahieren.

In der implementierten Regelung werden hierzu die erwarteten Energieschwankungen e, , aufgrund
der Netzstrome und -spannungen sowie aufgrund der Gleichanteile von Kreisstrom und Sternpunkt-
spannung nachgebildet. Die vollstdndige Funktion ist Anhang B zu entnehmen. Die fiir die Nachbildung
erforderlichen Werte stammen aus den PLLs sowie der Transferleistungsregelung. Die verwendeten Ab-
weichungen der Zweigenergieinhalte von ihren Sollwerten lauten schliefslich

-1
ediff,T = Mconst (ezkiiﬁ“,z - eexp,z) : (73)
Die Komponenten des Vektors ey ¢ kommen im néchsten Schritt als Eingangsgrofen der sechs Ener-

gieregler zum Einsatz. Da das System ein reines I-System ist, geniigen sechs P-Regler?, um bleibende
Abweichungen in der Fiihrgrofeniibertragung zu vermeiden.

2D.h. der I-Anteil der gemiR Abschnitt 7.3 als PI-Regler implementierten Regler bleibt ungenutzt, erlaubt aber ggfs.
eine spatere Modifikation der Regelung.
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Der erste P-Regler regelt die Leistung im Netz 1, der zweite regelt die Verschiebungsleistung. Die
Regler drei bis sechs schlieflich regeln den Energieausgleich zwischen nicht benachbarten Zweigen. Thre
Ausgangsgrofen os ... 05 kommen entweder als Sternpunktspannungsanteile oder als Kreisstromanteile
jeweils gemifs (4.27) bzw. (4.28) zum Einsatz. Dies verhindert ein Auftreten der Koppelterme aus
(4.30). Folglich gilt entweder bei Kompensation mit Sternpunktspannungsanteilen

I (7.4)
tre=—m (75)
N (76)
e = 52 (77)
oder bei Kompensation mit Kreisstromanteilen
ol = 45:’1 ; (7.8)
lg1,e = 4;:1 ; (7.9)
A 45—:2 : (7.10)
iz = 45862 . (7.11)

Die nicht genutzten Sternpunktspannungs- bzw. Kreisstromanteile werden zu null gesetzt.

Aus den Berechnungsvorschriften fiir die Kreisstrom- bzw. Sternpunktspannungsanteile wird ein wei-
teres Problem deutlich: Mit den beiden hier vorgestellten Regelmethoden ist der Umrichter nur dann
betreibbar, wenn entweder in beiden Systemen eine Spannung anliegt oder in beiden Systemen ein
Strom fliefst.

Dies lésst sich jedoch mit einem Blick auf Gl. (4.29) relativieren: Genau wie bei Nullfrequenz in
einem System lassen sich auch sonst alle Zweigenergieinhalte einzeln regeln, soweit wenigstens ein
Drehspannungssystem am Umrichter anliegt, beispielsweise im Hochlauf des Systems (vgl. Abschnitt
8.7). Sofern nur die Grofen eines einzigen Systems verwendet werden, sind jedoch die Kopplungsterme
aus (4.30) zu beriicksichtigen. Auferdem ist gegebenenfalls fiir einen Stromfluss in diesem System zu
sorgen, beispielsweise durch das Einprigen einer Blindleistung oder einer (oszillierenden) Wirkleistung.
Eine genauere Untersuchung dieser Moglichkeit ist nicht mehr Teil der vorliegenden Arbeit.

7.4 Simulationsparameter

Sofern nicht anders angegeben, erfolgen die Simulationen in diesem Abschnitt mit den Parametern aus
Tabelle 7.2. Die Schalterwiderstdnde wurden unter Zuhilfenahme der Strome in Tabelle 5.4 gewé&hlt.
Dies geschieht so, dass die laut Abbn. 5.4 und 5.5 beim Schalter-Bemessungsstrom am Schalter abfal-
lende Spannung von ca. 3,0V (IGBT) bzw. 2,25V (Diode) beim maximalen Zweigstrom (2(: 1168 A,
B: 1054 A) vollsténdig am resistiven Anteil des Schalters abféllt. Aukerdem gilt die Annahme, dass der
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’ Parameter \ Symbol \ Wert
1. System: Amplitude Ugy \/g 10kV = 8,16 kV
1. System: Kreisfrequenz Wgp 27 - 50 Hz
1. System: Widerstand Ry 0,020
1. System: Induktivitat Ly 0,5mH
1. System: Filterwiderstand Ry, 1mQ
1. System: Filterinduktivitét Ly 1mH
2. System: Amplitude Uy 2gsﬁz . % -10kV
2. System: Kreisfrequenz W 27 -10Hz...27 - 20Hz
2. System: Widerstand Ry, 0,1Q
2. System: Induktivitit L, 2mH
2. System: Filterwiderstand R, 00
2. System: Filterinduktivitét Ly, 0H
Module je Zweig My 14 (Fall &) / 12 (Fall B)
Zweiginduktivitat L, 200 uH
Schalterwiderstand Ry, 2,25mQ (Fall 2A) / 2,49mQ (Fall B)
Modul-Sollspannung Uk soll 1630V

Tabelle 7.2: Simulationsparameter

Strom gleich lange durch Diode und IGBT fliefst, sodass fiir einen Schalter verallgemeinert der Mittel-
wert beider Widerstdnde annehmbar ist. Fiir den Fall 2 ergibt sich ein mittlerer Schalterwiderstand
von

30+225
RSW,Q‘ = m Q= 2,25 mQ s (712)
im Fall ‘B folgt ein Widerstand von
3,0+ 2,25
=2 ' (0O0=24 .
Ry = 5ot 0 =249m0 (7.13)

Da das so entstehende Modell weder die Schleusenspannung der Schalter noch deren Schaltverluste
beriicksichtigt, sei bereits an dieser Stelle darauf hingewiesen, dass beziiglich des Wirkungsgrads die
Ergebnisse nicht mit den Wirkungsgradberechnungen aus Kapitel 5 vergleichbar sind. Die Bertiicksich-
tigung der Schalterwiderstdnde fiihrt jedoch zum Auftreten von Verlusten im Umrichter, die von der
Regelung auch in der Praxis auszugleichen sind. Folglich sind die Widerstinde erforderlich, um den
Nachweis einer funktionsfihigen Regelung zu ermoglichen.

Da die Simulationen auch dem Nachweis des Zusammenhangs zwischen Blindleistung und Transfer-
leistung dienen sollen, ist es zur Vergleichbarkeit mit den vorherigen Ergebnissen wichtig, die direkt

am Umrichter auftretenden Leistungen vorzugeben. Dies geschieht in sdmtlichen Simulationen, deren
Ergebnisse unten dargestellt sind.

7.5 Simulationsergebnisse

Der folgende Abschnitt enthélt ausgewéihlte Ergebnisse der Simulationen. Im ersten Teil erfolgt die
Darstellung von Zeitverldufen wichtiger Gréfsen. Der zweite Teil dient dem Nachweis der in Kapitel 5
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ermittelten Verldufe.

7.5.1 Zeitverlaufe

Die folgenden Zeitverldufe belegen die Validitdt einiger in den vorangegangenen Kapiteln angestellten
Uberlegungen. Ferner dienen sie durch die zeitabhingigen Darstellungen einem vertieften Verstéindnis
der in der Topologie auftretenden Stréme und Spannungen.

Abb. 7.9 ist der Zusammenhang zwischen den Verldufen von Systemspannungen und -strémen, Zweig-
spannungen und -stromen, sowie den Modul-Zwischenkreisspannungen zu entnehmen. Der Betriebs-
punkt lautet foo = 10Hz, ug gy 1 = 5kV und Py, = —2,5MW, es liegt keine Blindleistungsan-
forderung im ersten System vor. Erkennbar ist, dass sich die Zweigstrome und Zweigspannungen aus
Frequenzkomponenten beider Systeme zusammensetzen. In den Modul-Zwischenkreisspannungen, die
beziiglich ihres Verlaufs nahezu identisch mit den Energieinhalten sind, sind neben f,; und f,, weitere
Frequenzanteile erkennbar. Dies entspricht den Erwartungen gemaifs Kapitel 4.

Es sei an dieser Stelle darauf hingewiesen, dass ledliglich eine Modulspannung je Zweig dargestellt
ist. Da im angewandten analytischen Simulationsmodell ohne PWM das Modulationsverfahren nicht
implementiert ist, sind die iibrigen Modulspannungen den dargestellten identisch.

Abb. 7.10 zeigt die gleichen Verldufe bei gleicher Umrichterdimensionierung fiir den Betriebspunkt bei
fso = 20Hz und entsprechend bei uy g1 1, = 10kV und P, = —10 MW. Die Energieschwankungs-
breite steigt hier gegeniiber dem zuvor betrachteten Fall kleinerer Leistung.

Wiéhrend in Abb. 7.9 und Abb. 7.10 durch numerische Ungenauigkeiten und die simulationsbedingte
Diskretisierung auftretende Verschiebungsleistungen durch Blindleistung im zweiten System kompen-
siert werden, geschieht dies in Abb. 7.11 im ansonsten zu Abb. 7.10 identischen Betrieb durch Trans-
ferleistung. Dies lésst sich anhand des Auftretens von vergleichsweise groferen Sternpunktspannungen
und Kreisstromen erkennen. Ferner ist im dargestellten Betrieb ohne Blindleistungsanforderung die
Spannungsschwankung in den Modulen bei Transferleistungsausgleich deutlich kleiner als bei Blind-
leistungsausgleich, da die Kondensatoren auf die hohere Energieschwankungsbreite bei Blindleistungs-
anforderung dimensioniert sind?.

In Abb. 7.12 und Abb. 7.13 besteht eine Blindleistungsanforderung in Hohe von 3,5 MVA seitens des
ersten Systems, die {ibertragene Wirkleistung betrigt 2,5 MW. Der Ausgleich der Verschiebungsleis-
tung geschieht in Abb. 7.12 durch Blindleistung aus dem zweiten System, in Abb. 7.13 durch Trans-
ferleistung. Es sei darauf hingewiesen, dass im Fall des Transferleistungsausgleichs zwei Module mehr
je Zweig sowie grofere Zwischenkreiskondensatoren Anwendung finden, die Energieschwankung ist in
diesem Fall also erwartungsgeméf deutlich grofer als bei Ausgleich durch Blindleistung im zweiten

System. Die Grofe der auftretenden Transferleistung sollte nach den analytischen Betrachtungen (vgl.
Gl. (4.15))

V3

Pirans.exp = 1—8Qsl ~ 337kVA (7.14)
betragen. Ablesen lésst sich aus Abb. 7.13 ein Kreisstrom von ca. 4, = 142 A und eine Sternpunkt-
spannung von ca. 2400V, es folgt eine Transferleistung von P, ~ 340,8kVA, das Ergebnis deckt

sich also mit der Erwartung.

rans

®Die genauen Werte sind Tabelle 5.4 zu entnehmen.
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Abbildung 7.9: Strom- und Spannungsverldufe bei fo = 10Hz, ugy 41,1, =5kV, Qwr g = Qwrs =
0 und P, = —2,5 MW. Die Messung der Systemspannungen findet am PCC statt, der
Ausgleich der Verschiebungsleistung geschieht durch Blindleistung im zweiten System.
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Abbildung 7.10: Strom- und Spannungsverldufe bei fo, = 20Hz, ugy 411, = 10kV, Qyrg =

Qwrs2 = 0 und Py = —10MW. Die Messung der Systemspannungen findet am
PCC statt, der Ausgleich der Verschiebungsleistung geschieht durch Blindleistung im
zweiten System.
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Abbildung 7.11: Strom- und Spannungsverldufe bei fo, = 20Hz, ugy 41 1 = 10kV, Qwrg =
Qwrs2 = 0 und Py = —10MW. Die Messung der Systemspannungen findet am
PCC statt, der Ausgleich der Verschiebungsleistung geschieht durch Transferleistung.
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Abbildung 7.12: Strom- und Spannungsverldufe bei Qyg o = 3,5 MVA, f, = 10Hz, Ugp o -1, = O KV
und P, = —2,5 MW. Die Messung der Systemspannungen findet am PCC statt, der
Ausgleich der Verschiebungsleistung geschieht durch Blindleistung im zweiten System.
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Abbildung 7.13: Strom- und Spannungsverldufe bei Qg o = 3,5 MVA, fi, = 10Hz, ugy 41,1 = 5kV
und P, = —2,5 MW. Die Messung der Systemspannungen findet am PCC statt, der
Ausgleich der Verschiebungsleistung geschieht durch Transferleistung.
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In Abb. 7.13 lésst sich der Grund fiir die gréfsere Schwankung der Zwischenkreisenergien leicht erkennen:
In den Modulspannungen ist ein grofer Anteil in der niedrigen Frequenz des zweiten Systems erkennbar.
Dieser resultiert aus Wechselwirkungen zwischen dem Kreisstrom sowie der Sternpunktspannung mit
den Stromen bzw. Spannungen des zweiten Systems.

In allen gezeigten Verldufen dieses Kapitels ist die Energieinhaltsregelung aktiv, zum Einsatz kommt
die Kreisstrommethode. Da sich im Kreisstrom keine erkennbaren niederfrequenten Anteile ausbilden,
ist davon auszugehen, dass die in Anhang B angegebene Funktion zur Berechnung der Frequenzanteile
korrekt ist. Wire sie das nicht, wiirde der Ausgleich der Energieschwankungen gemif Abschnitt 7.3
nicht korrekt funktionieren, das Resultat wiren genannte niederfrequente Anteile, da die Regelung
versuchen wiirde, die Abweichungen vom Sollwert der Modulenergieinhalte auszugleichen.

7.5.2 Verifikation der Balanceregelung

Um die Balanceregelung zu testen und die Betrachtungen aus Kapitel 4.3.1 zu verifizieren, erfolgt eine
Erweiterung des Simulationsmodells um die Moglichkeit, den Zweigen Energie hinzuzufiigen bzw. zu
entnehmen (Abb. 7.14).

Diwi deJ
From

Workzpace %
o J »D
u_c
Ty Integrator . % | E
gates L Product Sum of - -7
5w Elements
iz Product

Abbildung 7.14: Analytisches Zweigmodell mit Mdoglichkeit zur externen Beeinflussung der Zweigener-
gie

Im Abstand von 0,5s erfolgt nacheinander die Einpragung der folgenden zusédtzlichen Zweigleistungen:

T fir 0<t<05s

1 1 ]
V3 V3 V3 =3 0 ' fir 05s<t<10s (7.15)
1 -2 1" fir 10s<t<15s '
0 ]

1 2
V3 V3 0 fir 15s<t<20s.

Der besseren Darstellbarkeit wegen kommen in diesem Fall von den Berechnungsbeispielen abwei-
chende Leistungen und Frequenzen zum Einsatz: P,; = 2,5 MW, Ugy 1, et = 10 kV, Ugy L off = 8kV,
fs1 = 25Hz, f, = 10Hz. Die Kreisstrome, die notwendig sind, um dem auftretenden Ungleichgewicht
entgegenzuwirken, miissen mit (7.15) und geméf Gleichung (4.29) wie folgt lauten:

2
0

[
pz,add - 100 kW N {
[ T

4

L. Storung  — iy, = —ﬁ—l()OkW ~—49A (7.16)
sl
4

2. Stérung = djqe = —ﬁ—lOOkW ~—49A (7.17)
sl
4

3. Stérung = g, = —11—100 kW~ —61A (7.18)
s2
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4
4. Storung g9 = —ﬂ—lOOkW ~—61A . (7.19)

s2
Uer1y Und 7y, entsprechen Kreisstromen in der Frequenz des ersten Systems; fiir diese ldsst sich aus
Abb. 7.15 eine Amplitude von knapp 50 A ablesen, dies stimmt also mit den Erwartungen iiberein.
Analog ergeben iy,o und 4y, Kreisstrome in Frequenz des zweiten Systems, fiir die sich die erwartete
Grofke von etwas tiber 60 A einstellt.
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Abbildung 7.15: Simulationsergebnis: Abweichen der Kondensatorspannungen und Regelungseingriff
iiber Kreisstromanteile

Die bleibende Abweichung der Kondensatorspannungen von ihren Sollwerten bei 1,63kV ist bei den
vorliegenden Storungen aufgrund des Einsatzes von P-Reglern (trotz des I-Systems) im Storgrofsen-
verhalten zu erwarten, eventuell sollte erwogen werden, in Zukunft einen P/-Regeler zu verwenden.

Beziiglich der Phasenlage ldsst sich erkennen, dass wihrend der ersten Storung der Kreisstrom entge-
gen der Spannung der ersten Phase des ersten Systems oszilliert und ihr wiahrend der zweiten Storung
um 90° vorauseilt. Dies stimmt unter Beriicksichtigung der oben ermittelten Vorzeichen mit den Er-
wartungen nach Gl. (4.28) iiberein.

Der zum Ende der dritten Storung eingeschwungene Kreisstrom-Graph schneidet die Zeitachse bei
t = 1,5 auf der Héilfte seiner negativen Aussteuerung. Dies entspricht einer Phasenverschiebung von
—120° gegeniiber der zu diesem Zeitpunkt vorherrschenden Vollaussteuerung der Spannung der ersten
Phase des zweiten Systems. Die zu i,,, gehorende Schwingung ist nach GI. (4.28) als 60° voreilend
definiert, unter Beriicksichtigung des negativen Vorzeichens stimmt die Phasenlage folglich iiberein.
Analog lisst sich auch fiir die vierte Storung eine Ubereinstimmung zwischen analytischer Vorhersage
und Simulation ermitteln.
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Abbildung 7.16: Simulationsergebnis: Abweichen der Kondensatorspannungen und Regelungseingriff
iiber Sternpunktspannungsanteile

Mit Hilfe der gleichen Anregung ist es moglich, auch die Funktionsfihigkeit der Balanceregelung mit
Hilfe von Sternpunktspannungsanteilen zu demonstrieren. Hier ergeben sich fiir den gleichen Betriebs-
punkt wie oben folgende Anteile bezogen auf Gl. (4.27):

12
L. Storung  — g9 = ——=—100kW =~ -2,7kV | (7.20)

\/_ZSZ

12
2. Strung  — Uy = —ma—100kW ~ 2,7kV | (7.21)

\/_Zs2

12
u, = ——
Stlé_ \/gzsl

4. Stérung  —  Ugy, = \/_ ——100kW ~ —-3,4kV . (7.23)
Zsl

3. Stérung  — 100kW ~ 3,4kV (7.22)

Laut Abb. 7.16 eilen die Schwingungen der Sternpunktspannung wihrend der ersten Storung dem
Strom der ersten Phase des zweiten Systems um 210° nach und wihrend der zweiten Stérung um 60°
vor. Wahrend der dritten Storung eilt die Sternpunktspannung der ersten Phase des ersten Systems
um 90° nach, wéhrend der vierten sind sie in Gegenphase. Zusammen mit den oben angegebenen
Vorzeichen der entsprechenden Anteile stimmen diese Phasenverschiebungen mit den nach Gl. (4.27)
erwarteten tiberein, auch die ablesbaren Amplituden passen zu den Berechnungen.
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7.5. SIMULATIONSERGEBNISSE

7.5.3 Betrieb bei unsymmetrischem Netz

Wenn die Balanceregelung korrekt funktioniert, sollte sie dazu in der Lage sein, auch Unsymmetrien
im Versorgungsnetz auszugleichen. Um dies zu untersuchen, erfolgt eine Reduktion der Spannung in
der ersten Phase des ersten Drehstromsystems auf 95% ihres Normalwerts, in Abb. 7.17 beginnt dies
bei t = 0,1s. Die Parameter lauten Py, = —10MW, fi, = 20Hz, ug g1 = Ug o 1y, = 10kV. Der
Verschiebungsleistungsausgleich geschieht mit Transferleistung (Fall 21).
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Abbildung 7.17: Verhalten bei Absinken einer Strangsspannung im ersten System auf 95% ihres Soll-
werts

Bei Betrachtung des Simulationsergebnis fallt auf, dass die Strome im zweiten System von den Stérun-
gen im ersten System nicht in Mitleidenschaft gezogen werden, beziiglich der Strome im ersten System
stellt sich jedoch eine Unsymmetrie ein.

Die Modulspannungen weichen nach Beginn der Stérung von ihrem Sollwert ab, bleiben jedoch stabil.
Dies gilt auch fiir einen lingeren, hier nicht dargestellten Betrieb. Am Auftreten von Kreisstrémen
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KAPITEL 7. SIMULATIONEN IN MATLAB/SIMULINK

ist erkennbar, dass die Zweigenergieregelung eingreift. Da zusétzlich auch die Sternpunktspannung
deutlich an der Regelung beteiligt ist, wird klar, dass eine Schwingung der Kondensatorspannungen
im Freiheitsgrad der Transferleistung auftritt. Die genaue Auswirkung von Unsymmetrien auf das
Betriebsverhalten soll an dieser Stelle jedoch nicht weiter beleuchtet werden, dies sei spateren Arbeiten
vorbehalten. Erkennbar ist jedoch, dass ein unsymmetrischer Betrieb moglich ist.

7.5.4 Verifikation der Energieschwankungsbreite

Zur Verifikation der Berechnungsergebnisse zur Energieschwankungsbreite aus Kapitel 5 erfolgt eine
mehrfache Ausfiihrung des Simulationsmodells sowohl fiir den Fall 2 (Transferleistungsausgleich) als
auch fiir den Fall B (Blindleistungsausgleich). Die Simulationszeit betréigt jeweils 2s, die Auswertung
der Minima und Maxima der Modulzwischenkreisspannungen beginnt nach 1s.
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(a) Simulation mit Regelung (b) Numerische Simulation (Kapitel 5)

Abbildung 7.18: Vergleich der Ergebnisse fiir Energieschwankungsbreite und Wirkungsgrad von der
Simulation mit Regelungssystem (links) und rein numerischer Simulation aus Kapitel
5 (rechts)

Dem Vergleich der Ergebnisse aus Abb. 7.18a mit Abb. 7.18b ist zu entnehmen, dass die Ergebnisse
fiir die Energieschwankungsbreite zwischen rein numerischer Simulation mit idealisiert berechneten
Verldufen der Zweigstrome und -spannungen aus Kapitel 5 und Simulation inklusive Regelung gut
iibereinstimmen. Aufgrund der rudimentéren Schaltermodelle in der Simulation mit Regelung ist das
beim Wirkungsgrad wie erwartet nicht der Fall. Die ausgeprégteren “Dellen” im Verlauf der Ener-
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gieschwankungsbreite lassen sich auf die kleine Simulationszeitdauer zuriickfithren, die nicht in allen
Féllen eine komplette Periode der Zwischenkreisspannungsschwankungen beinhaltet.

7.6 Zusammenfassung

Das vorliegende Kapitel gibt einen Uberblick iiber den Aufbau des gleichungsbasierten Simulationsmo-
dells. Zu dessen Verifikation kommt ein zusétzliches, auf einer Schaltungssimulation basierendes Modell
zum Einsatz. Es zeigt sich, dass das gleichungsbasierte Modell mit der Schaltungssimulation nahezu
identische Ergebnisse liefert und dabei ein hohes Maf an Zeitersparnis bietet.

Die dargestellten Simulationsergebnisse geben einen Uberblick iiber die Strom- und Spannungsverliufe
in den Zweigen des Hexverters. Der korrekte und erwartungsgemaife Ausgleich von Storeinprigungen
in einzelnen Zweigenergien bestétigt die Ergebnisse des Kapitels 4 beziiglich der zusétzlichen Frei-
heitsgrade bei unterschiedlichen Systemfrequenzen. Auch der Energietransfer zwischen den einzelnen
Zweigen des Hexverters verhélt sich wie erwartet.

Die aus den Zeitverldufen extrahierten Werte der Energieschwankungsbreite decken sich gut mit den

vorhergesagten Werten geméf Kapitel 5, in dem zur Berechnung ausschlieflich idealisierte Verldufe der
Zweigspannungen und -stréme zum Einsatz kommen.
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8 Experimentelle Verifikation des
Hexverter-Konzepts

Das folgende Kapitel beschreibt den Aufbau und die Funktionsweise des Versuchsumrichters (Abb. 8.1),
welcher zur Verifikation der in den vorangegangenen Abschnitten analytisch und simulativ gewonnenen
Ergebnisse dient.

Abbildung 8.1: Aufbau des Hexverters im Labor des IAL

Nach einer kurzen Beschreibung der Anforderungen an den Aufbau gliedert sich das Kapitel weiter in
die Beschreibungen der leistungselektronischen Komponenten, der Messdatenerfassung und des Steue-
rungsrechners.

8.1 Anforderungen

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit dient der Versuchsaufbau der Erprobung des Hexverters. Dies ist
jedoch nicht der einzige Anwendungszweck. Der Aufbau des Umrichters begann urspriinglich zur Veri-
fikation analytischer Untersuchungen zu Batteriespeichern im Mittelspannungsnetz [19, 35|. Aufgrund
von Sicherheitserwégungen und aus Kostengriinden sollte der zugehorige Versuchsaufbau jedoch nicht
am Mittelspannungsnetz, sondern am 690 V-Netz betrieben werden.

Die Modulanzahl wurde im Vorfeld auf 42 festgelegt. Diese Zahl korrespondiert zum einen mit der
Anzahl benétigter Module im Mittelspannungs-Berechnungsbeispiel des Batteriespeichersystems, zum
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8.1. ANFORDERUNGEN

anderen lassen sich 42 Module ohne Rest auf die sechs Zweige des Hexverters verteilen, sodass alle
Module in beiden Konfigurationen nutzbar sind.

Aus der Speicheranwendung stammen die Anforderungen beziiglich der Dimensionerung des Systems:
In Speicherkonfiguration, d.h. mit 14 Modulen je Zweig und den drei Zweigen in Sternschaltung (Abb.
8.2), soll das System in der Lage sein, eine Leistung von 100kVA am 690 V-Netz bereitzustellen.
Hieraus resultiert mit einem frei angenommenen Sicherheitsfaktor von 15% eine Ausgangsspannung

von ca. 1,15 - 690 V\/g ~ 650V je Zweig, die auch noch mit zwei ausgefallenen Modulen bereitstellbar

sein soll. Folglich muss jedes Modul minimal ca. 55V bereitstellen konnen, mit 25% Zwischenkreiss-
pannungsschwankung ergibt dies eine mogliche Zwischenkreisspannung von knapp 69 V. Um sowohl im
Versuchsbetrieb etwas flexibler zu sein als auch eine etwas grofere Spannungsreserve wihrend der Ent-
wicklung des Regelalgorithmus zur Verfligung zu haben, kommen 200 V-MOSFETs zum Einsatz, womit
die nutzbare Zwischenkreisspannung max. 125 aunitV betrigt. Der maximal zuldssige Effektivstrom
liegt bei 80 A, dies entspricht dem Strom bei der Bemessungsleistung von 100 kVA am 690 V-Netz im
Speicherbetrieb.

Modulaufbau

4G |
L T 13

|
/

Abbildung 8.2: CHB-Schaltung des Batteriespeichersystems

Der eigentliche Energiespeicher besteht aus mehreren Batterien, die jeweils in ein Leistungsmodul
mit eingebaut sind. Die Anbindung an den Zwischenkreis des jeweiligen Moduls erfolgt iiber einen
DC/DC-Wandler. Dies hat den Vorteil, dass der Leistungsfluss in die Batterie bzw. aus der Batterie
einstellbar ist und die Batteriespannung von Schwankungen der Zwischenkreisspannung entkoppelt ist.
Im Hexverterbetrieb kann der DC/DC-Wandler auch deaktiviert werden. Nach dem Einschalten des
Moduls und dem Vorladen des Modulkondensators ist die Batterie dann vom Zwischenkreis entkoppelt
und dient nur noch zur Versorgung der Logikschaltungen sowie der Gatetreiber.

Zur Messung der Strome und Spannungen im angeschlossenen System bzw. in den angeschlossenen
Systemen dienen sechs zusétzliche Messmodule.

Sowohl die Leistungsmodule als auch die Messmodule sind potentialgetrennt iiber Lichtwellenleiter-

verbindungen (LWL) mit einem zentralen Steuerungsrechner verbunden. Auf dem Steuerungsrechner
laufen sdmtliche verfiighbaren Informationen zusammen. Er dient der Regelung des Systems. Da zum
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KAPITEL 8. EXPERIMENTELLE VERIFIKATION DES HEXVERTER-KONZEPTS

Zeitpunkt des Aufbaus kein geeigneter Steuerungsrechner kiuflich verfiigbar ist, erfolgt seine Realisie-
rung mit Hilfe eines Linux-Echtzeitsystems auf PC-Basis.

Es folgt eine detailliertere Beschreibung der einzelnen Komponenten des Versuchsaufbaus.

8.2 Aufbau des Leistungsteils

Die Leistungsmodule (Abb. 8.3) bestehen im Wesentlichen aus den fiinf Einheiten

e Leistungselektronik,
e Batterie,

e Spannungsversorgung,
e Logik sowie

e mechanischer Aufbau und Verbindungstechnik.

Der leistungselektronische Teil besteht aus einem Spannungszwischenkreis mit einer Vollbriicke am
Ausgang und einem bidirektionalen Hoch-/Tiefsetzsteller am Eingang (Abb. 8.4).

Als Schalter kommen sehr kostengiinstige 200V, 130 A-MOSFETs des Typs IRFP4668PbF [51] zum
Einsatz. Es sind jeweils zwei FETs zur Erhohung der Stromtragféahigkeit parallel geschaltet. Die Totzeit

Steckverbinder

Zwischenkreis-
kondensatoren

Mikrocontroller

FPGA

Lichtleiter-
anschliisse

"'f/,/,' Ein-/Ausschalter

Bleibatterien Batteriefilter Stromsensor

Abbildung 8.3: Aufbau eines Moduls
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Abbildung 8.4: Schaltung des leistungselektronischen Teils

zur Vermeidung eines Kurzschlusses beim Umschalten der Halbbriicken wurde experimentell optimiert
und betragt 800 ns.

Die verwendeten Zwischenkreiskondensatoren sind so dimensioniert, dass sie der zu erwartenden
Strombelastung im Speicherbetrieb gewachsen sind. Der Zwischenkreis verfiigt daher iiber eine ver-
héltnismékig grofe Bemessungskapazitdt von 25 mF. Die Verwendung einer vierlagigen Leiterplatte
mit zwei Lagen je positivem und negativem Pol im Zwischenkreisbereich garantiert eine niederinduk-
tive Anbindung an die Leistungshalbleiter. Zur Optimierung sind die positiven und negativen Lagen
abwechselnd angeordnet.

Der DC/DC-Wandler hat eine verhiltnisméfig hohe Taktfrequenz von 30 kHz, um die Glattungs-
bzw. Speicherinduktivitit klein zu halten. Der Ferritkern der Drossel besteht aus drei direkt neben-
einander angeordneten Doppel-E-Kernen der Fa. Epcos (6x Typ E55/28/21, Best.-Nr. B66335) mit 13
Windungen (Abb. 8.5); hieraus resultiert eine Induktivitidt von knapp 65 pH bei einer Stromtragfahig-
keit von min. 90 A im linearen Bereich des Ferritmaterials.

Abbildung 8.5: DC/DC-Wandler-Drossel unterhalb der Hauptplatine des Moduls

Als Batterie kommen aus Kostengriinden je Modul vier wartungsfreie und laut Hersteller zyklenfeste
Bleiakkumulatoren in Reihenschaltung mit einer Bemessungsspannung von insgesamt 48 V und einer
Kapazitdt von 21 Ah zum Einsatz. Die urspriinglich hauptséchlich fiir die Speicheranwendung vorge-
sehenen Batterien haben sich insbesondere fiir die Inbetriebnahme des Hexverters als sehr vorteilhaft
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erwiesen, da sie ein Konstanthalten der Zwischenkreisspannungen erméglichen. Auf diese Weise 1dsst
sich der Hexverter bereits ohne funktionierende Energieinhaltsregelung in Betrieb nehmen. Zudem las-
sen die Batterien ein einfaches Vorgehen beim Einschalten des Umrichters zu, auf eine komplizierte
Vorladeschaltung fiir die Zwischenkreise kann verzichtet werden.

Die interne Spannungsversorgung des Moduls {ibernimmt ein aus der Batterie gespeister Sperr-
wandler. Die Wahl der Batterie als Spannungsquelle vereinfacht den Aufbau des Wandlers erheblich, da
der Eingangsspannungsbereich so deutlich geringer ist als bei Speisung aus dem Zwischenkreis. Es ist
allerdings bei der Berechnung von Wirkungsgraden anhand von Messwerten zu beriicksichtigen, dass
die Deckung des Eigenbedarfs des Umrichters zur Ansteuerung und Regelung stets aus den Batterien
erfolgt. Andererseits vereinfacht dies den Vergleich mit den vorgestellten Simulationsergebnissen, die
ebenfalls den Energiebedarf des Steuerungs- und Regelungssystems nicht beinhalten.

Der Transformator (sichtbar rechts vom Batteriefilter in Abb. 8.3) des DC/DC-Wandlers verfiigt iiber
insgesamt vier Sekundarwicklungen: Eine dient der Versorgung der Lowside-FETs und der Logik, die
anderen drei Sekundérwicklungen dienen jeweils der Versorgung der Treiber fiir die einzelnen Highside-
MOSFETs. Aufgrund der Streuinduktivitit des Transformators, die fiir Uberspannungen in schwach
belasteten Ausgiingen des Wandlers sorgen kann, sind alle Ausginge mittels Zenerdioden gegen Uber-
spannung gesichert. Zielgrofe der Regelung ist die Logik- bzw. Lowside-Versorgung. Die Regelung lauft
auf einem Mikrocontroller mit einer Abtast- und PWM-Frequenz von 60 kHz.

Die Zweiginduktivititen sind als Luftspulen realisiert (Abb. 8.6), um eine Sattigungsabhéngigkeit
auszuschlieften. Die Spulen bestehen aus einem Kabel, das um ein Kunststoffrohr gewickelt ist. Der
Aufbau wurde mathematisch beziiglich des Durchmessers und der Wicklung so optimiert, dass ein
moglichst kurzes Kabel zur Herstellung der Induktivitédten ausreicht. Die Spulen sind nicht magnetisch
gekoppelt.

Abbildung 8.6: Aufbau dreier Zweigdrosseln auf einem gemeinsamen Befestigungsbrett

Die mechanische Befestigung der einzelnen Module erfolgt zusammen mit den Batterien auf jeweils
einer ausziehbaren Schublade in insgesamt sechs Schaltschrianken. Die Module sind nur im eingeschobe-
nen Zustand iiber Steckverbinder mit den Drehstromsystemen verbunden. Fehlt ein Modul, so erlaubt
eine Uberbriickungsschaltung mit Relais (Abb. 8.7) auch weiterhin den Betrieb des Umrichters.

128
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Abbildung 8.7: Uberbriickungsschaltung

8.3 Uberblick iiber das Regelungssystem

Die Regelung des Umrichtersystems ist auf fiinf Elemente verteilt (Abb. 8.8):

Auf der niedrigsten Ebene geben FPGAs auf den einzelnen Modulen die Schaltsignale an die
MOSFETSs aus und steuern Relais und Anzeigeelemente an. Auferdem stellen sie iiber Lichtleiterver-
bindungen je Modul eine Punkt-zu-Punkt Verbindung zum Steuerungsrechner her. Uber diese Verbin-
dung empfangen sie Sollwerte wie die Schaltzustinde der Ausgangs-H-Briicken oder den Sollstrom im
DC/DC-Wandler.

Jeder Modul-FPGA ist mit einem Mikrocontroller des Typs dsPIC33FJ16GP304 [52] verbunden.
Der Mikrocontroller regelt den DC/DC-Wandler fiir die Logikspannungsversorgung sowie den DC/DC-
Wandler zur Batterieanbindung. Weiterhin dient der Mikrocontroller mit Hilfe seiner integrierten AD-
Wandler der Aufnahme von Messwerten (Batteriestrom, Zwischenkreisspannung, Batteriespannung,
Logikspannung und Temperatur).

Der Aufbau des Logikteils der Messmodule #hnelt stark dem Logikteil der Leistungsmodule; an-
stelle der Leistungselektronik verfiigen die Messmodule jedoch iiber jeweils einen Spannungsteiler zur
Messung der Spannungen in den angeschlossenen dreiphasigen Systemen und {iber einen Halleffekt-
basierten Stromsensor zur Messung der Zweigstrome.

Die Messwerte werden von allen Modulen iiber den jeweiligen FPGA und die Lichtleiterverbindung an
einen einzelnen FPGA weitergeleitet.

Dieser Haupt-FPGA befindet sich auf einer Steckkarte im Steuerungsrechner. Er empféngt von allen
Modulen gleichzeitig die aktuellen Messdaten und reicht sie nacheinander {iber das Peripheral Com-
ponents Interface (PCI-Bus) an den Steuerungsrechner weiter. Ebenfalls iiber den PCI-Bus erhélt der
Haupt-FPGA vom Steuerungsrechner die jeweils neuen Datenpakete mit Sollwerten und Steueran-
weisungen fiir die einzelnen Module. Diese schickt er gleichzeitig in einem gleichbleibenden zeitlichen
Abstand an die Module. Der Empfang des Datenpakets dient den Modulen als Synchronisationssignal
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Uberwachungsrechner
- Visualisierung
- Steuerung durch Benutzer
- Aufzeichnung der Messwerte
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Messwerte, Status |

¥ Echtzeit Steuerungsrechner
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Abbildung 8.8: Ubersicht

fiir ihre internen Abldufe. Auf diesen Takt synchronisieren sie die Messwertabtastung, beide DC/DC-
Wandler und die Ansteuerung der Ausgangsbriickenschaltung.

Die Recheneinheit des Steuerungsrechners (CPU) hat die Aufgabe, die vom Haupt-FPGA erhaltenen
Datenpakete zu analysieren und auf Basis der enthaltenen Messwerte neue Sollwerte fiir die einzelnen
Module zu berechnen.

Die Sollwerte fiir die Regelung, also beispielsweise die Sollstrome in den beiden verbundenen Systemen
oder die Sollspannungen der Zwischenkreiskondensatoren, lassen sich iiber einen Uberwachungsrech-
ner einstellen. Mit diesem kommuniziert die CPU per Ethernet.

Zur Vorgabe der Sollwerte implementiert der Steuerungsrechner einen Webserver, auf den sich der
Nutzer vom Uberwachungsrechner aus mit einem speziellen Programm verbinden und den Umrichter
steuern kann. Zur Anwendung kommt hierfiir das Transmission Control Protocol (TCP), das eine
verbindungsorientierte und somit verlustsichere Kommunikation erlaubt.

Um dem Uberwachungsrechner weiterhin die Aufzeichnung simtlicher verfiigharer Daten zu erlauben,
iibermittelt die CPU die von den einzelnen Modulen empfangenen Datenpakete sowie die an die Modu-
le geschickten Datenpakete in jedem Regelungszyklus vollstindig an den Uberwachungsrechner. Damit
dies aufgrund des hohen Datenaufkommens nicht zu Problemen fiihrt, kommt das nicht verbindungs-
orientierte User Datagram Protocol (UDP) zum Einsatz. Dies hat zur Folge, dass der Datenkanal
nicht iberwacht wird. Falls Daten verloren gehen, lassen sie sich zwar nicht wiederherstellen, aber der
Steuerungsrechner muss auch keine Rechenzeit auf ihren erneuten Versand verwenden.
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8.4 Zeitliche Aufteilung eines Regelzyklus

Aufgrund der hohen Modulanzahl und der damit verbundenen Datenmengen ist eine genaue zeitliche
Planung des Ablaufs eines Regelzyklus sowie der zu {ibermittelnden Daten unabdingbar. Ziel ist es,
eine Zykluszeit von 100 us zu erreichen.

Jeder Zyklus beginnt mit der Abtastung und A/D-Konvertierung von Messwerten in den einzelnen
Modulen. Auf eine Mittelwertbildung iiber mehrere Wandlungsergebnisse wihrend des Zyklus folgt
das “Packen” der Rohdaten in ein 32 bit grofes Paket. Zwei wichtige und sich schnell &ndernde Mess-
ergebnisse sind zu jedem Abtastschritt mit ihrer vollen A/D-Wandler-Auflésung von 10bit in dem
Datenpaket enthalten. Im Fall der Leistungsmodule sind dies die Zwischenkreisspannung und der Bat-
teriestrom, im Fall der Messmodule die gemessene Spannung und der gemessene Strom.

Weniger schnell &ndern sich die ebenfalls abgetastete Temperatur des jeweiligen Leistungsmoduls, die
15 V-Versorgungsspannung, die Batteriespannung sowie der interne Modulstatus. Diese Informationen
niedriger Prioritdt lassen sich dergestalt auf mehrere aufeinanderfolgende Pakete aufteilen, dass ihre
Ubertragung insgesamt alle acht Zyklen erfolgt!.

Zum Ende des Regelzyklus sendet der Steuerungsrechner gleichzeitig an alle Module die Sollwerte fiir
den folgenden Zyklus. Der Empfang dieses Datenpakets dient den Modulen als Synchronisationssi-
gnal?, sie beginnen jeweils einen neuen Zyklus k und iibertragen gleich zu dessen Beginn die eigenen
Datenpakete vom vorangegangenen Zyklus k — 1 an den Steuerungsrechner.

Diese Dateniibertragung erfolgt parallel iiber Lichtleiterverbindungen von allen Modulen gleichzeitig.
Der Steuerungsrechner berechnet aufgrund der empfangenen Moduldaten aus Zyklus k& — 1 wéhrend
des aktuellen Zyklus k die Sollwerte fiir den folgenden Zyklus £ + 1 und iibertriagt sie zum Ende
des aktuellen Zyklus k£ an die Module, wodurch wieder der neue Zyklus beginnt usw.. Die Latenzzeit
betrdgt somit maximal 2 Regelzyklen.

8.5 Steuerungsrechner

Zu Beginn der Arbeiten am Laboraufbau war kein erschwingliches System am Markt verfiigbar, das
in der Lage ist, mit allen 48 Modulen schnell genug Informationen auszutauschen. Aus diesem Grund
erfolgt der Aufbau eines proprietdren Steuerungsrechners. Als Basis dient ein Standard-Desktop-PC
(Abb. 8.9), der sowohl kostengiinstig ist als auch {iber geniigend Rechenleistung verfiigt.

8.5.1 Hardware

Die Kommunikation mit den Modulen geschieht iiber bidirektionale Glasfaserverbindungen. Um Kos-
ten zu sparen, kommen Glasfasersender und -empfinger aus dem Audiobereich zum FEinsatz, deren

!Bei unerwarteten Anderungen des Modulstatus, beispielsweise im Fehlerfall, erfolgt eine sofortige Meldung des neuen
Status an den Steuerungsrechner zu Beginn des folgenden Regelzyklus.

2Laufzeitunterschiede in den Lichtwellenleitern sind zu vernachlissigen, da alle Lichtwellenleiter die gleiche Linge
aufweisen.
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Abbildung 8.9: Laboraufbau des Steuerungsrechners mit PCI-Karte und Lichtleiterverbindungen

Kosten ca. einem Zehntel derer von iiberlicherweise in Umrichtersystemen eingesetzten Produkten ent-
sprechen, und die dennoch die geforderte hohe Dateniibetragungsrate von 12,5 M]:it beherrschen. Auf
jedem Modul ist ein Sender und ein Empfinger vorhanden, eine entsprechende Gegenseite existiert im
Steuerungsrechner. In diesen eingebaut ist weiterhin eine PCI-Karte der Firma CESYS (PCIS3BASE),
die einen FPGA (XilinX Spartan 3A) iiber einen PCI-to-localbus-Umsetzer (PLX PCI9054) an den
PCI-Bus anbindet. Mit Hilfe einer zusétzlichen Logikschaltung auf einem Erweiterungsboard erfolgt
die Weitergabe der vom FPGA erzeugten Digitalsignale an die Glasfasersender bzw. die Weitergabe
der Signale von den Glasfaseremfangern an den FPGA. Da die Anzahl frei verfiigharer Pins am FPGA
beschrénkt ist, ist ein gleichzeitiges Senden und Empfangen nicht moglich (Halbduplexbetrieb). Dies
stellt jedoch keine Einschrinkung dar, da die zuldssigen Sende- und Empfangszeiten bezogen auf den
Regelzyklus genau festliegen.

8.5.2 Software

Auf dem Steuerungsrechner liuft ein Linux-Betriebssystem mit RTAI/Xenomai Echtzeiterweiterung
[53]. RTAI ist eine Abkiirzung fiir real-time application interface. Diese Erweiterung hilft, die Reakti-
onszeiten des Systems zu verringern und besser vorhersagbar, d.h. echtzeitfdhiger, zu machen. Dies ist
bei der gewdhlten Hardwarearchitektur nicht einfach, da sich beispielsweise bestimmte Hardwarezugrif-
fe nicht unterbrechen lassen und somit die Reaktionszeiten auf externe Ereignisse (Interrupt-Latenzen)
vergrofern.
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Der FPGA auf der PCI-Karte des Steuerungsrechners dient als Haupttaktgeber des Gesamtsystems.
Er aktiviert bei Empfang der Datenpakete von den Modulen den Hardware-Interrupt der PCI-Karte.
Dies fiihrt zum Aufruf der entsprechenden Behandlungsroutine, die in Form eines RTAI-Kernelmoduls
direkt in den Betriebssystemkern eingebunden ist. In der Behandlungsroutine erfolgt die Aktivierung
eines Direct-Memory-Access-(DMA)-Speichertransfers von der PCI-Karte in den Hauptspeicher des
PCs.

Wiéhrend des DMA-Transfers liest der oben erwéhnte PCI-to-localbus-Mikrochip die von den einzelnen
Modulen empfangenen Daten aus dem FPGA der PCI-Karte aus und reicht sie iiber den PCI-Bus
weiter. Nach Abschluss des Transfers erfolgt die Aktivierung des DMA-Interrupts. Hierdurch wird dem
Rechner das Ende des Datentransfers mitgeteilt.

Die von den Modulen empfangenen Daten stehen dem PC daraufhin prinzipiell zur Verfiigung, es
existiert jedoch das Problem, dass unter Linux im Betriebssystemkern die Ausfiihrung von Flieftkom-
maoperationen unmoglich ist. Um dies zu erkliren, ist eine detaillierte Betrachtung der Vorginge
erforderlich. Der Prozessor verfiigt iiber mehrere Betriebsmodi, die sich vereinfacht in User-Space und
Kernel-Space unterteilen lassen. Normale Anwendungen laufen im User-Space ab. In diesem Modus
stehen sdmtliche Rechenregister des Prozessors zur Verfiigung, aus Sicherheitsgriinden konnen jedoch
keine Hardwarezugriffe auf Peripheriebausteine wie beispielsweise den PCI-Bus erfolgen. Sie geschehen
iiber spezielle Treiberprogramme, die als Teil des Betriebssystems im Kernel-Space laufen.

Zum Hardwarezugriff ist daher stets ein Wechsel zwischen Kernel- und Userspace notwendig. Da dies
iiblicherweise sehr hiufig geschehen muss, ist es sinnvoll, den Wechsel moglichst schnell zu ermoglichen.
Ein Aspekt hierbei ist, dass nicht alle Rechenregister bei Wechseln in den Kernel-Space gesichert wer-
den. Das hat jedoch zur Folge, dass im Kernel-Space die Fliefkommaeinheit (Floating-Point-Unit, FPU)
nicht nutzbar ist, da andernfalls Daten der Anwendungsprogramme kompromittiert werden konnten.
Eine Umgehung dieser Einschrinkung ist nur unter sehr hohem Aufwand moglich; der Versuchsaufbau
greift daher auf den Einsatz eines User-Space-Tasks zur Berechnung des Regelungsalgorithmus zuriick.
Hierdurch lassen sich die erforderlichen Fliefkommaoperationen im User-Space ausfithren, wahrend das
Kernelmodul nur noch fiir die Dateniibertragung zustandig ist.

Konkret lduft die Dateniibertragung wie folgt ab: Der FPGA auf der PCI-Karte 16st, wie bereits geschil-
dert, einen Interrupt im Kernel-Treiber aus. Wahrend dessen Behandlung stéft das Kernel-Modul einen
Direct-Memory-Access-(DMA)-Transfer an, der die neuen Moduldaten in den Hauptspeicher kopiert.
Der DMA-Interrupt initiiert die Aktivierung des User-Space-Regelungstasks. In diesem Task erfolgt
die Berechnung neuer Sollwerte fiir den kommenden Regelzyklus. Ist die Berechnung abgeschlossen,
aktiviert der User-Space-Task einen weiteren Task im Kernel-Space, der einen zweiten DMA-Transfer
zur Ubertragung der neuen Sollwerte in den FPGA beginnt. Damit ist der Regelzyklus abgeschlossen,
der FPGA kann die neuen Solldaten an die Module iibermitteln. Sicherheitshalber erfolgt eine Uber-
wachung der benétigten Dauer fiir den Regelzyklus, bei Uberschreiten der maximal erlaubten Dauer
erfolgt automatisch eine Deaktivierung des Umrichtersystems.

Aufgrund dieser sporadisch auftretenden Deaktivierungen ist ein lingerer ungestorter Lauf des Hex-
verters derzeit nicht mdglich. Nach einigen Minuten tritt iiblicherweise eine Zeitiiberschreitung auf,
sodass sich der Umrichter deaktiviert. Die unten dargestellten Messergebnisse entstammen solchen
léngeren und daher auch teilweise unterbrochenen Versuchsldufen. In den parametrisch dargestellten
Ergebnissen sind nur Daten beriicksichtigt, wihrend derer Aufnahme der Umrichter aktiv (und nach
einer eventuellen Unterbrechung wieder eingeschwungen) ist.
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8.6 Messaufbau

Die Messungen des Wirkungsgrads, der Spannungsamplituden und der Blindleistungen in beiden Syste-
men erfolgt mit zwei gekoppelten ZES Zimmer LMG 500 Leistungsmessgeriaten (Abb. 8.10). Diese sind
jeweils dreiphasig mit den beiden zu vermessenden Systemen verbunden, die Spannungsmessung er-
folgt mit Hilfe virtueller Sternpunkte direkt am Umrichtersystem, d.h. in W-Koordinaten. Am System 1
kommen PSU200-Stromsensoren der Fa. Zimmer zum Einsatz, am System 2 I'T400S-Stromsensoren der
Fa. LEM. Erstere haben einen Messbereich von 200 A, letztere von 400 A. Bei den 400 A-Sensoren wird
das jeweilige Netzkabel zur Erhohung der Genauigkeit doppelt hindurchgefiihrt.

Spar- 1, Filter

LMG500
[
Hexverter

400 V AC Netz

o ] B Sl LMG500

Abbildung 8.10: Speisung des Hexverters im Labor

Die Leistungsmessgerite nehmen zwei gemittelte Messwerte je Sekunde auf. Diese werden aus deutlich
schneller aufgenommenen und mit 87,5 Hz tiefpassgefilterten Messwerten berechnet.

Fiir die Regelung des Umrichtersystems ist die Kenntnis iiber die Grofen der Filterinduktivititen
erforderlich, um die Umrechnung zwischen P- und W-Koordinaten korrekt durchfiihren zu koénnen.
Zur Messung wird mit dem LMG 500 im sonst nicht verwendeten “Harmonic’-Modus die Phasenver-
schiebung zwischen den Grundschwingungen von Netzstrom und -spannung gemessen und bei unter-
schiedlichen Sollwerten fiir Wirk- und Blindleistung mit dem erwarteten Wert verglichen. Die besten
Ergebnisse im Experiment zeigen sich fiir einen Zahlenwert von Ly = 5mH.

Da das LMGH00 nicht in der Lage ist, die Blindleistung vorzeichenrichtig zu messen, jedoch den Pha-
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senwinkel korrekt bestimmen kann, erfolgt die Berechnung der unten dargestellten Blindleistung @,
basierend auf der gemessenen Blindleistung @, ..s, der gemessenen Wirkleistung P, .., und dem Pha-
senwinkel ¢, ... iber den Zusammenhang

Qvis - Prgleas + QIQneas Sin((p) . (81)

Eine geringe Ungenauigkeit ergibt sich daraus, dass die gemessene Blindleistung @),,..s nicht nur die
Grundschwingungs-Blindleistung im Betrag, sondern auch die Oberschwingungsblindleistung in Hohe
von ca. 100 VA-200 VA enthélt. Diese Ungenauigkeit wird im Folgenden vernachléssigt.

8.7 Hochlaufkonzept

Im Laboraufbau kann das Vorladen der Zwischenkreiskondensatoren iiber die Batterien geschehen.
Diese Moglichkeit existiert in einem potentiellen kommerziellen Aufbau ohne Batteriespeicher jedoch
nicht, ein dort mogliches Vorgehen sei deshalb kurz erlautert.

Zur Vorladung lésst sich beispielsweise zundchst nur ein Drehstromsystem iiber Vorwiderstéinde mit
dem Hexverter verbinden. Hierdurch sind alle Module in Dreieckschaltung mit dem System verbun-
den. Die Ladung der Zwischenkreiskondensatoren geschieht dann iiber die Vorwiderstdnde und die
Freilaufdioden der H-Briicken, dhnlich zum in [36] fiir den M?LC vorgeschlagenen Verfahren. Sobald
eine Modulspannung ausreicht, die Logikversorgung sicherzustellen, kann das weitere Vorladen des ent-
sprechenden Moduls gesteuert werden, da von diesem Zeitpunkt an die Dateniibertragung zu einem
zentralen Steuerungsrechner funktioniert und dieser das Modul abhingig von dessen Zwischenkreis-
spannung ansteuern kann. Wenn die Spannung in allen Modulen ausreicht, kann der Vorwiderstand
entfernt werden und der Umrichter seinen Betrieb aufnehmen.

Es sei darauf hingewiesen, dass dieses Vorgehen im Rahmen der vorliegenden Arbeit nicht weiter
untersucht wird, da es zum einen relativ einfach umsetzbar erscheint und zum anderen weder in der
Simulation noch im Versuchsaufbau notwendig ist. Der Test des vorgeschlagenen Hochlaufverfahrens
ist daher weiterfithrenden Arbeiten vorbehalten.

8.8 Schaltermodell fiir die Mosfets im Laboraufbau

Um einen sinnvollen Vergleich der Simulationsergebnisse mit den Messwerten aus dem Laboraufbau zu
ermoglichen, ist es notwendig, die im Versuchsumrichter eingesetzten Mosfets beziiglich ihres Durchlass-
und Schaltverhaltens zu modellieren, um diese Modelle dann in der Simulation einsetzen zu kénnen.
Dies geschieht wie folgt.

Die Durchlassverluste je zweier parallelgeschalteter Mosfets (vgl. Abb. 8.4) entsprechen mit dem kom-

binierten Durchlasswiderstand R ¢ = % =4mQ:
2
pv,c,MOSFET(t) = Ron,effzz (t) : (82)

Erste Messungen zeigen jedoch, dass die Verluste in den Zweigdrosseln, der Verkabelung und den Steck-
verbindern nicht unerheblich sind. Aus diesem Grund erfolgt eine Messung des “Kreiswiderstands” im
Hexverter. Zu diesem Zweck werden in sdmtlichen Modulen die beiden unteren Schalter aktiviert und
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ohne verbundene Drehstromsysteme der Widerstand im Hexverter‘kreis” gemessen. Um die Auswir-
kung eventueller elektromagnetischer Einkoppelungen zu minimieren, geschieht dies nicht mit einem
Multimeter, sondern unter Zuhilfenahme einer Stromquelle?, die, in den geschlossenen Hexverterkreis
geschaltet, an diesem einen Spannungsabfall? hervorruft. Der Quotient aus Spannung und Strom ergibt
einen Kreiswiderstand von 0,705 Q); rechnerisch entspriachen 0,336 O dem Kreiswiderstand, wenn nur
die Durchlasswiderstdnde der Mosfets beriicksichtigt wiirden. Da aufser zum Schaltzeitpunkt stets zwei
Mosfets-Schalter® je Modul den Strom fiihren und es keine von der Stromrichtung abhingigen Durch-
lassverluste gibt, ldsst sich der hohere Kreiswiderstand durch einen groferen R g beriicksichtigen.
Dieser betragt 7

0,705 Q 1
on,eff — T ’ 5

——— ~

je Modul je Schalter

R =84mQ . (8.3)

Je einzelnem Mosfet entspriche dies einem Durchlasswiderstand von 16,8 mQ.

Die Modellierung der Schaltverluste erfolgt analog zum Vorgehen bei den Berechnungen zum Mittel-
spannungmodell mit Hilfe einer festen mittleren Schaltfrequenz. Diese ldsst sich aus den aufgezeichneten
Messdaten der Umrichter extrahieren. Sie betriigt je Modul ca. 2,2 kHz.5

Das Datenblatt zum IRFP4668PbF [51] enthélt keine Angaben zu den Ein- und Ausschaltenergien oder
der Reverse-Recovery-Energie der intrinsischen antiparallelen Diode. Die Modellierung geschieht daher
anders als beim Mittelspannungsmodell nicht basierend auf den Verlustenergien, sondern auf linea-
risierten Zeitverldufen. Die Linearisierung (Abb. 8.11) sowie die vereinfachten Berechnungsmethoden

beruhen auf [54] und [55].

Als Beispiel diene eine halbe H-Briicke, in die der Strom vom Ausgang her hineinfliefst. Zunéchst leitet
der untere Mosfet. Schaltet dieser ab, so steigt die Spannung iiber ihm auf die Zwischenkreisspannung
Uyy an . Der Strom baut sich anschliefend dreiecksférmig wahrend der Zeit ¢, ab. Dies ergibt
Ausschaltverluste je Mosfet in Hohe von

t l4,,|
Dy.aus = Jsw |:ﬁ21uuZKM 2} (8.4)

je Mosfet.

Der Betrag des Zweigstroms findet hier Verwendung, da es unerheblich ist, ob die linke oder die rechte
halbe H-Briicke schaltet und ob der Strom in dieselbe hinein- oder herausfliefit, solange ein zuvor
stromfiihrender Mosfet abschaltet und der Zweigstrom auf die antiparallele Diode des andere Mosfets
der halben H-Briicke kommutiert.

Die Durchlassverluste der oberen Diode bleiben unberiicksichtigt, da sie nur sehr kurz leitet, bevor zur
Minimierung der Verluste der obere, ihr parallelgeschaltete Mosfet aktiviert wird. Dessen Durchlass-
verluste sind in der Berechnung enthalten. Mit der Aktivierung des oberen Mosfets ist der erste Teil
der Schalthandlung beendet.

39,95 A gemessen mit einem Fluke 45 Dual Display Tisch-Multimeter

47,016 V gemessen mit einem Fluke 189 Hand-Multimeter

5d.h. insgesamt vier Mosfets

SRechnerische Untergrenze ist bei der verwendeten PWM-Frequenz von 10kHz eine Schaltfrequenz von &71{2 P~
1,43kHz. Hier kommen jedoch die zusitzlichen Schalthandlungen beim Uberschreiten einer Grenze zwischen zwei
moglichen Ausgangsspannungsleveln eines MMZ hinzu.
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==
tfall . trise t | tb

Abbildung 8.11: Vereinfachte Zeitverldufe des Stroms i durch den Mosfet und der Spannung up am
Mosfet beim Schalten der induktiven Last.

Um im zweiten Teil der Schalthandlung den Strom wieder auf den unteren Schalter zu kommutieren,
erfolgt zunéchst eine Deaktivierung des oberen Mosfets, sodass der Strom sehr kurze Zeit vor dem
Aktivieren des unteren Mosfets wieder durch die obere Diode fliefit.

Schaltet der untere Mosfet schliefslich ein, so muss er den gesamten Zweigstrom plus den Reverse-
Recovery-Strom igpy tibernehmen, bevor die Diode eine Sperrspannung aufnehmen kann und sich die
Spannung iiber dem Mosfet entsprechend reduziert. Die Modellierung des Stromanstiegs geschieht als
Dreiecksverlauf wihrend der Zeit ¢, . + t,. Das anschliefende Absinken der Spannung benétigt genau
wie der Riickgang des Reverse-Recovery-Stroms die Zeit tb.7

Die Einschaltverluste je Mosfet betragen mit dieser linearisierten Betrachtungsweise

i, toott li,| i
Dy ein = Jow |:UZKM <2Z +IRRM | %a + UzkMm TZ + % N (8.5)

die wihrend der Zeitdauer ¢, anfallenden Reverse-Recovery-Verluste je Diode ergeben sich aus der
steigenden Spannung zusammen mit dem fallenden Strom zu

1 .
Py diode = Jsw EUZKMZRRMtb . (8.6)

Im Datenblatt des IRFP4668PDbF finden sich keine Angaben zur Abhéngigkeit der Schaltzeiten vom
Laststrom, die Zeiten sind lediglich fiir einen bestimmten Gate-Vorwiderstand, eine Gate-Spannung und

einen Laststrom angegeben. Alle drei Parameter weichen von denen im Versuchsaufbau vorliegenden
ab.

Eine Messung der in den Halbleitern des Versuchsaufbaus fliefenden Strome ist aufgrund der kompak-
ten Modulbauweise nur am Source-Anschluss eines der beiden oberen Mosfets des DC-DC-Wandlers

"Die Summe t, + t,, wird auch als Reverse-Recovery-Zeit t,. bezeichnet.
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moglich. Da hier prinzipiell das gleiche Schaltverhalten wie bei der Ausgangsbriicke vorliegen muss,
kommt diese Messung zum Einsatz, um das Schaltverhalten zu charakterisieren.

Die Nachbildung der Stromverldufe mittels der vorgestellten linearisierten Verldufe gelingt insbesondere
bei hohen Stromen sehr gut (Abb. 8.12). Bei niedrigeren Stromen sind die Steilheiten der Stroménde-
rungen wéahrend der Zeitbereiche £, und ¢, nicht mehr ganz stromunabhéngig. Eine Modellierung der
Abhéngigkeit erfolgt aufgrund des geringen zu erwartenden Fehlers jedoch nicht.
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Abbildung 8.12: Messung des Einschaltverhaltens eines Mosfets IRFP4668PbF im Versuchsaufbau.
Kommutierung von der oberen Diode auf den unteren Mosfet. Messgrofe ist der
Source-Strom des oberen Mosfets. Parameter: u .y = 95 V.
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Die Steilheit wihrend ¢, betrdgt nach Abb. 8.12 ca. 0,98 nAs7 wahrend £, betrigt sie 1,1 nés. Damit
lassen sich die Zeiten ¢t t, und ¢, sowie der maximale Reverse-Recovery-Strom ipp,; bestimmen

(Abb. 8.13).

rise’

Zeit in ns
Reverse-Recovery Strom in A

0 1 1 1 1 1
0 5] 10 15 20 25 30 35

Strom in A

Abbildung 8.13: Aus den Zeitverldufen abgelesene Parameter zur Verlustleistungsbestimmung abhin-
gig vom Laststrom eines der beiden parallelen Mosfets.

Aus Abb 8.14 gehen die gemessenen Verldufe wihrend des Ausschaltens des Mosfets hervor. Dargestellt
ist der Stromanstieg im Source-Anschluss des oberen Mosfets, wihrend der untere Mosfet ausschaltet.
Hier ist erkennbar, dass die Ausschaltzeit t.; = 50ns stets in sehr guter Naherung gleich bleibt.

140



8.9. BERUCKSICHTIGUNG DER KONDENSATORVERLUSTE

3 lox —— 3 FTish
30 30
< 25 < 25
290 290
g 15 g 15
(}‘5‘) 10 (4;5‘) 10 /ﬂwmwm
0 « 0 , AL
35 F 14A —— 35 - 178A ——
30 30
< 25 < 25
£ 9 £ 9 o
215 iwrewigrni 5 15 [1" "
£ 10 / » 10 /
5 5
0 o W'[ 0 WAy >4
35 99A —0 35 F 95 A ——
30 30
< 25 < 25 SO .
A 90 P otbibeshinie. il g 90 /
E 1 / E 15 /
= / = /
£ 10 / » 10 /
5 5
0 fiammmmpne” 0 sttt}
35 F 28,7|A - q 35 F :'31’5'A - ;
30 30 ; A
< 25 o < 25 /
£ 9 / £ 9 {
B 15 / B 15 f
= / = /
& 10 Ji & 10 /
0 Jrt g 0 faanr—s ey '
-200-150-100-50 0 50 100 150 200 -200-150-100-50 0 50 100 150 200
Zeit in ns Zeit in ns

Abbildung 8.14: Messung des Ausschaltverhaltens eines Mosfets IRFP4668PbF im Versuchsaufbau.
Kommutierung vom unteren Mosfet auf die obere Diode. Messgrofe ist der Source-
Strom des oberen Mosfets. Parameter: uy .y = 95 V.

8.9 Beriicksichtigung der Kondensatorverluste

Die verwendeten Zwischenkreis-Kondensatoren des Typs EETUQ2D102CA verfiigen laut Datenblatt
[56] iiber eine Bemessungskapazitit von 1 mF und einen Innenwiderstand von 199 mQ bei einer Test-
frequenz von 120 Hz. Je Modul sind 25 Kondensatoren parallel geschaltet, sodass sich ein resultierender
Innenwiderstand von

199

Cap_275m

R Q =7,96mQ (8.7)
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ergibt. Da dieser Widerstand nicht im effektiven Schalterwiderstand R_, ¢ (siehe vorheriger Abschnitt)
enthalten ist, muss er getrennt beriicksichtigt werden. Dies geschieht iiber einen angenommenen “Ein-
fiigeindex” Qins capb? der je Zweig als proportional zur momentanen Zweigquellenspannung Ug,), APPLO-
ximierbar ist:

|t
b (8.8)
iz %zKMb

Qins,capb =

Diese Annahme ist valide, da der Modulationsalgorithmus dahingehend optimiert ist, dass stets mog-
lichst wenige Module eingefiigt sind, vgl. Abschnitt 2.1.3. In der Simulation erfolgt eine weitere Ver-
einfachung durch die Annahme, dass die Zweigquellenspannung der Zweigspannung entspricht.

Mit Hilfe dieses Modells lassen sich die Kondensatorverluste in der Wirkungsgradberechnung beriick-
sichtigen.

8.10 Messungen am Umrichtersystem

Die folgenden Ergebnisse dienen der Verifikation der in den vorherigen Kapiteln analytisch und simu-
lativ gewonnenen Erkenntnisse.

8.10.1 Zeitverliufe

Die Funktionsfahigkeit des Modulationsalgorithmus zeigen Abb. 8.15 und Abb. 8.16. In Abb. 8.15
lassen sich die Diskretisierung der Zweigspannung sowie die Funktionsfihigkeit der Balancierung zwi-
schen den einzelnen Modulen des Zweigs erkennen. Da die Messung mit zwei gekoppelten Vier-Kanal-
Oszilloskopen erfolgt, sind lediglich sechs Module aktiv, um auch fiir die Strom- und Spannungsmessung
iiber geniigend Eingéinge zu verfiigen.

Abb. 8.16 zeigt die Aufteilung der Schaltpulse auf die einzelnen Module. Hier lésst sich sehen, dass iiber
einen ldngeren Zeitraum die Schaltvorgénge gut verteilt werden, wihrend es kurzzeitig zu Héufungen
in einzelnen Modulen kommen kann. An dieser Stelle besteht folglich noch Verbesserungspotential
beziiglich des Modulationsverfahrens, welches derzeit ausschlieflich die Modulkondensatorspannungen
zur Herbeifiihrung der Schaltentscheidungen verwendet.
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Abbildung 8.15: Spannung und Strom eines Zweigs sowie Spannungsvariation der Kondensatoren der
sechs aktiven Module [12|. Messung aller Grofen per Oszilloskop. Parameter (in W-
Koordinaten): P, = —10,8kW, 4y, = 128V, u, = 144V, f,, = 50Hz, f, = 15,8 Hz.

Alle Werte sind 1 MHz-Tiefpass-gefiltert.
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Abbildung 8.16: Aufteilung der Schaltvorgéinge auf die einzelnen Module. Betriebspunkt: P, =
—10kW, Qiyrs = 22kVA, Qiyrg = 22kVA, Wiy = 200V, Wi, = 187V,
fs1 =50Hz, f, =20,7Hz
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8.10.2 Variation der Blindleistung

Die folgenden Messungen dienen der Verifikation der Ergebnisse des Kapitels 5.3, bei denen die Blind-
leistung variiert wird (Abb. 5.7). Die Messungen geschehen am Laborumrichter, dessen Betrieb mit
einer Wirkleistung von Py o = —10kW erfolgt. Gleichzeitig variiert die Blindleistung im ersten
System (direkt am Umrichter) zwischen —3,5kVA und 3,5kVA.

Um mit Kapitel 5.3 vergleichbare Daten zu erhalten, werden die Spannungen am Umrichter (V-
Koordinaten) von Hand konstant gehalten, wihrend die Blindleistung variiert. Im zweiten System
geschieht die Konstanthaltung durch Variation der Erregung der verwendeten Lastmaschine. Diese
lasst sich nur stufenweise verdndern, was anhand der Spannungsschwankungen im zweiten System
deutlich erkennbar ist.

Zusatzlich zur Messung erfolgt eine Wiederholung der Simulation mit den Randbedingungen der Mes-
sung. Anwendung finden hierfiir die mittels der LMG500-Messgerédte aufgenommenen Spannungen,
Leistungen und Frequenzen der beiden Drehstromsysteme. Aus den numerischen Simulationen ent-
stehen Vergleichsgrofsen fiir den Wirkungsgrad und die Energieschwankungsbreite. Letztere weicht
zunédchst deutlich von der gemessenen Grofse ab: Die am Laboraufbau ermittelte Energieschwankungs-
breite ist ca. 20% grofer als die simulierte.

Der Grund hierfiir liegt in der Art der Messung der Schwankungsbreite. Im Laboraufbau lésst sich diese
nur iiber die durch das Umrichtersystem selbst gemessenen Zwischenkreisspannungen der einzelnen
Module bestimmen. Aus den einzelnen Modulspannungen ergibt sich der Energieinhalt eines Zweigs b
zu

7
C
en(t) = r;Od Z UTKM b - (8.9)

m=1

Der Energieinhalt ist folglich von der Gréfe der Zwischenkreiskondensatoren abhéngig, was in Folge
auch auf die Energieschwankungsbreite zutrifft. Eine Uberpriifung der Kondensatorkapazititen mit
Hilfe eines HIOKO 3522 LCR-Meters® ergibt das in Tabelle 8.1 dargestellte Ergebnis.

Die tatsachlichen Kapazitiaten liegen mit durchschnittlich 21,63 mF deutlich unterhalb der Bemes-
sungskapazitit von 25 mF. Mit dieser Korrektur ergibt sich eine gute Ubereinstimmung zwischen den
am Laboraufbau ermittelten und den simulierten Werten (oberster Graph in Abb. 8.17), die Abwei-
chung betrégt nur noch ca. 6,9%. Da das dargestellte Ergebnis der Energieschwankungsbreite stets dem
sechsfachen der maximal in einem Zweig ermittelten Schwankungsbreite entspricht, ist eine positive
Abweichung schon aufgrund des Messrauschens zu erwarten. Hinzu kommt, dass der Regelungsalgorith-
mus beim Vergleich der vorausberechneten, erwarteten Energieschwankungen in den Zweigen mit den
tatsdchlich auftretenden Energieschwankungen auf die Bemessungskapazitdt der Modulkondensatoren
zuriickgreift, sodass das Ergebnis des Ausgleichs erwarteter Schwankungen am Eingang der Energi-
einhaltsregler nicht ideal ist. Dies hat zusétzlich eingeprigte Kreisstrome zur Folge, die wiederum die
Energieschwankungsbreite geringfiigig erhohen. Es erfolgt an dieser Stelle keine vertiefte Untersuchung
der Griinde fiir die (geringe) Abweichung. Es lédsst sich aber festhalten, dass die Berechnungen durch
die Messung gut bestéitigt werden.

Die Abweichung des berechneten Wirkungsgrads von den gemessenen Grofen betragt ca. 0,7%, bei
einem Wirkungsgrad von 96% entspricht dies einem Fehler bei der Verlustleistungsberechnung von ca.

8Verwendete Messfrequenz: 50 Hz

145



KAPITEL 8. EXPERIMENTELLE VERIFIKATION DES HEXVERTER-KONZEPTS

Modul | Kapazitét H Modul | Kapazitit H Modul | Kapazitit

0 21,2mF 14 21,7mF 28 21,8 mF
1 21,6 mF 15 21,7mF 29 21,8 mF
2 21,0mF 16 21,8 mF 30 21,6 mF
3 21,1 mF 17 21,8 mF 31 21,7mF
4 21,7mF 18 21,4mF 32 21,8mF
5 21,8 mF 19 21,8mF 33 21,1mF
6 21,1 mF 20 21,8 mF 34 21,8 mF
7 21,4 mF 21 21,7mF 35 21,9mF
8 21,8 mF 22 21,7mF 36 21,8 mF
9 21,8 mF 23 21,8 mF 37 22,0mF
10 21,3 mF 24 21,7mF 38 21,9mF
11 21,8 mF 25 21,8 mF 39 21,9mF
12 21,8 mF 26 21,8 mF 40 21,6 mF
13 21,3mF 27 21,5mF 41 21,4mF

Tabelle 8.1: Gemessene Modulkondensatorgrofen (Bemessungswert 1t. Datenblatt: 25 mF')

17,5%, um die die Verluste in der Simulation zu gering ausfallen. Abgesehen von einem maximalen
Fehler des Leistungsmessgeréts bei der Wirkungsgradmessung von ca. 0.3% kann dies mehrere Griinde
haben:

e Die Annahme, dass der Einfiigeindex der Kondensatoren der Zweigspannung proportional sei, ist
nicht vollstdndig korrekt. In Einzelfdllen, insbesondere bei niedrigen Zweigspannungen, kann das
(positive) Einschalten eines Moduls zur Pulserzeugung durch das (negative) Einschalten eines
weiteren Moduls kompensiert werden, so dass letztlich zwei Module eingefiigt sind, obwohl nur
eine kleine Zweigspannung gefordert ist.

e Die Erwidrmung im Betrieb, insbesondere der Mosfets, ist nicht beriicksichtigt. Laut Datenblatt
[51] fithrt schon eine Erwarmung von 25 °C auf 40 °C zu einem Anstieg des Durchlasswiderstands
von ca. 30%.

e In der Simulation wird die Eingangsleistung des Umrichters als identisch zur Ausgangsleistung
angenommen, wihrend sie in Wirklichkeit etwas hoher sein muss. Hieraus resultieren geringfiigig
abweichende Zweigspannung und -stréme, die sich auch auf die berechneten Verlustleistungen
auswirken.

e Die berechneten Kondensatorverluste beruhen auf den Datenblattangaben zum Innenwiderstand
der Kondensatoren. Der angegebene Wert gilt fiir eine Messfrequenz von 120 Hz, bei niedrigerer
Frequenz steigt er. Da weiterhin bereits die gemessene Kapazitat deutlich von der Bemessungs-
kapazitdt abweicht, ist es naheliegend, zu vermuten, dass dies auch fiir die Innenwiderstéande gilt.
Ferner sind die Leiterbahnwidersténde zwischen den Schaltern und den Kondensatoren sind nicht
in der Berechnung enthalten. Eine Messung der gesamten Zwischenkreiswidersténde ist aufgrund
ihrer geringen Grofe schwierig und erfolgt daher nicht.

e Das schnelle Schalten der Mosfets im Umrichter kann zu Messfehlern der Leistungsmessgerite
fiihren.
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Abbildung 8.17: Energieschwankungsbreite, Blindleistung im zweiten System, Systemspannungen und
Wirkungsgrad iiber der Blindleistung im ersten System. Beide Spannungen werden
wahrend der Messung per Hand konstant gehalten. Die Messung der Energieschwan-

kungsbreite erfolgt durch das Umrichtersystem, die restlichen Werte stammen vom
LMG500-Leistungsmessgerat.
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e Frequenzabhéngige Verluste des Aufbaus, beispielsweise in den Kabeln, werden nicht beriicksich-
tigt.

Angesichts der vielfiltigen Fehlermdglichkeiten bei der Berechnung der Verlustleistungen scheint der
resultierende Fehler im Rahmen der Erwartungen zu liegen. Eine weitere Verbesserung wird daher an
dieser Stelle nicht angestrebt.

8.10.3 Variation der Wirkleistung

Analog zum vorigen Abschnitt sollen auch die Simulationen betreffend einer Wirkleistungsvariation im
Versuch validiert werden. Hierzu wird die entsprechende Leistungskennlinie

2
Pyrse = — (2531?&) -10kW (8.10)

im Regelungsalgorithmus implementiert. Anschlieffend kann teils durch Absenken der Statorspannung
der Gleichstrommaschine aus Abb. 8.10 fiir niedrige Drehzahlen und teils durch Feldschwichung fiir
hohe Drehzahlen die Frequenz im Versuchsaufbau bei laufendem Umrichter hinreichend variiert wer-
den. Aufgrund der verwendeten Leistungswiderstéinde lassen sich beide Einstellungen nur sprunghaft
dndern, was sich in einem nicht sehr glatten Verlauf der Messwerte (Abb. 8.18) widerspiegelt, da die
parametrisierte Darstellung direkt aus dem zeitlichen Verlauf hervorgeht. Eine bisher nicht realisierte,
kontinuierlichere Geschwindigkeitsregelung der Gleichstrommaschine konnte hier in Zukunft zu Ver-
besserungen fiihren.

Analog zu den Ergebnissen des vorigen Abschnitts erfolgt auch hier eine Simulation, um die Messwerte
mit Erwartungswerten vergleichen zu kénnen. Die Simulationsergebnisse sind in Abb. 8.18 etwas diinner
als die Messwerte und punktiert dargestellt.

Fiir die Abweichung zwischen den Absolutwerten der Energieschwankungsbreiten und der Wirkungs-
grade zwischen Simulations- und Messergebnissen lassen sich die gleichen Erklarungen wie im letzten
Abschnitt heranziehen®. Es fillt an dieser Stelle auf, dass es zu einer deutlichen “Delle” im Verlauf der
gemessenen Energieschwankungsbreite bei einer Frequenz von f,, ~ 16,9 Hz und Blindleistungskompen-
sation (blau) kommt. Diese hat einen messtechnischen Ursprung: Die dargestellte Schwankungsbreite
berechnet sich stets aus der Differenz zwischen Maximum und Minimum der Kondensatorspannungen
innerhalb einer Zeitdauer von 1s. Bei der genannten Frequenz kommt es jedoch zu Schwebungen inner-
halb der Energieinhalte, deren Frequenz geringer als ein Hertz ist und daher in der Auswertung nicht
korrekt erfasst wird.

Qualitativ ist erkennbar, dass die Simulationsergebnisse gut mit den Messergebnissen iibereinstimmen.
Bei niedriger Wirkleistung weist der Verlauf ohne Blindleistung (rot) den hochsten Wirkungsgrad auf.
Im Vergleich mit dem Verlauf bei Transferleistungskompensation (griin) und einer abgegebenen Blind-
leistung von Qg o = 3,5k VA ist dies liber den gesamten untersuchten Wirkleistungsbereich der Fall.
Dass der Wirkungsgrad bei gleicher Blindleistung im ersten System und mit Blindleistungskompensa-
tion (blau) bei steigender Leistung etwas hoher wird als die anderen Wirkungsgrade, lasst sich mit der
bei steigender Blindleistung steigenden Spannung im zweiten System erkléren. Diese fithrt zu einem
geringeren erforderlichen Strom, sodass auch die Verluste sinken.

Bei der minimalen Leistung steigt der maximale Fehler des Leistungsmessgeriits fiir die Wirkungsgradbestimmung auf
ca. 1.2% an.
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Abbildung 8.18: Energieschwankungsbreite, Blindleistung im zweiten System, Systemspannungen und
Wirkungsgrad iiber der Blindleistung im ersten System. Beide Spannungen werden
wahrend der Messung per Hand konstant gehalten. Die Messung der Energieschwan-
kungsbreite erfolgt durch das Umrichtersystem, die restlichen Werte stammen vom
LMGH00-Leistungsmessgerét.
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Dass die Spannung an System eins mit steigender in das System eins gespeister Wirkleistung féllt,
liegt daran, dass die Magnetisierungsleistung fiir das L-Filter und die Systeminduktivitat aufgrund der
Vorgabe Qiyg 1 = 0 aus dem System selbst bezogen wird.

Insgesamt bestitigen die Ergebnisse der Messungen die im Vorfeld angestellten Uberlegungen und
Abschétzungen.

8.11 Zusammenfassung

Das vorliegende Kapitel gibt zunichst eine Uberblick iiber den Versuchsaufbau. Es beschreibt die
einzelnen Hard- und Softwarekomponenten und gibt einen Einblick in die zeitlichen Abldufe zwischen
Steuerungsrechner und modularem Aufbau.

Die Funktionsfahigkeit des Versuchsaufbaus belegt die Validitat der Regelungsansitze und zeigt, dass
das System auch mit von den idealen Randparametern der Simualtion abweichenden Einfliissen ar-
beitsfahig ist.

Die gewonnen Messergebnisse schlieklich bestitigen die Aussagen der vorigen Kapitel beziiglich der
Abhéngigkeit der Energieschwankungsbreite und des Wirkungsgrads von den Randparametern Wirk-
und Blindleistung und sind neben den Simulationsergebnissen des vorhergehenden Kapitels ein weiterer
Beleg fiir die Richtigkeit der angestellten theoretischen Uberlegungen.
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9 Zusammenfassung und Ausblick

Das Ziel der vorliegenden Arbeit ist die Vorstellung eines neuen Umrichterkonzepts, dem der Autor den
Namen “Hexverter” gegeben hat. Hierbei handelt es sich um eine modulare Multilevel-Direktumrichter-
Topologie zum Verbinden zweier dreiphasiger Systeme im Mittel- oder Hochspannungsbereich.

Im Rahmen eines Uberblicks iiber den Stand der Technik wurden grundlegende Eigenschaften der
modularen Multilevel-Zweige (MMZ) erldutert. Hierbei handelt es sich um Reihenschaltungen von
in der Regel identisch aufgebauten Leistungsmodulen, die in Kombination miteinander und mit einer
Zweigdrossel als Stromquelle fungieren. Auf derartigen MMZ beruhen alle Umrichtertopologien, die im
Rahmen dieser Arbeit untersucht wurden. Dies sind der modulare Multilevel-Converter (M2LC) in
back-to-back Anordnung, der modulare Multilevel-Matrix-Converter (MMMC) sowie der Hexverter.

Als modulares Multilevel-Umrichtersystem weist der Hexverter die typischen positiven und negativen
Eigenschaften auf. Positiv sind die durch die hohe Modularitét erreichte gute Skalierbarkeit, die guten
Oberschwingungseigenschaften der Ein- und Ausgangsgrofen, die ohne Transformator erreichbare, hohe
Spannungsebene sowie eine leicht erzielbare Redundanz. Negativ ist in erster Linie der hohe Bedarf an
kapazitiven Speichern, der von der einphasigen Belastung der MMZ herriihrt.

Die kapazitiven Speicher in den einzelnen Modulen begrenzen die moéglichen Betriebsbereiche des Hex-
verters, da abhingig von den Frequenzen der beiden verbundenen Systeme und abhéngig von den
Lastwinkeln im zeitlichen Mittel Gleichleistungen in den Modulen auftreten kénnen. Dies gilt es zu
vermeiden, da die Ladung der Modulkondensatoren andernfalls stetig steigen oder fallen wiirde und
der Umrichter Schaden nehmen konnte.

Ein wesentlicher Teil dieser Arbeit ist daher einer Untersuchung der Gleichanteile der Zweigleistun-
gen gewidmet. In diesem Rahmen werden problematische Betriebszustédnde identifiziert. Insbesondere
ist dies der Betrieb bei gleichen Frequenzen in den beiden verbundenen Systemen. Bei Nullfrequenz
hingegen lasst sich der Hexverter mit zusdtzlichem Regelungsaufwand und bei verringerter Leistung
betreiben.

Unter Beriicksichtigung der besonderen Eignung modularer Multilevel-Systeme fiir hohe Spannungen
und hohe Leistungen wurde als Anwendungsbeispiel fiir die Berechnungen eine Windenergieanlage
hoher Leistung (10 MW) gewéhlt. Die Entscheidung fiir einen langsam drehenden, direkt angetriebenen
Generator begilinstigt sowohl den Hexverter als auch den MMMC, da beide Systeme iiber Vorteile im
Betrieb mit unterschiedlichen Frequenzen in den verbundenen Systemen verfiigen.

Anhand des Anwendungsbeispiels erfolgte dann ein Vergleich der genannten Topologien beziiglich der
erforderlichen minimalen Dimensionierung der Bauelemente sowie anhand des zu erwartenden Wir-
kungsgrads. Die Ergebnisse der Halbleiterdimensionierung wurden hierbei durch thermische Analysen

als valide bestatigt.

Im Vergleich zeichnet sich der Hexverter insbesondere durch eine sehr niedrige erforderliche Modul-
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anzahl aus; er benétigt im betrachteten Beispiel nur zwei Drittel' der Module, die ein vergleichbarer
MMMC erfordert, und sogar nur die Hilfte der Module, die zum Bau eines M?LC notwendig sind.
Hierdurch lassen sich erheblich Einsparungen beziiglich des mechanischen Aufbaus und der Ansteuer-
schaltungen erwarten.

Verglichen mit dem M2LC verfiigt der Hexverter zudem iiber eine um die Hilfte niedrigere Energie-
schwankungsbreite, was in der Praxis erheblich geringere Kondensatorkosten fiir den Aufbau erwarten
lasst. Gegeniiber dem MMMC ist die Energieschwankungsbreite jedoch um knapp 50% grofer.

Beziiglich der erforderlichen Schaltleistung erfordert der Hexverter einen um ca. 19% groferen Wert als
der MMMC, verglichen mit dem M2LC sogar 63% mehr. Der Schaltleistungsvergleich mit dem M?LC
lasst sich bei ndherer Betrachtung jedoch relativieren: Sowohl beim Hexverter als auch beim MMMC
sind Verbesserungen im Modulationsverfahren leicht denkbar, die eine deutliche Verminderung der
ermittelten Schaltleistungen erwarten lassen. Zudem ist bereits mit dem betrachteten Ansteuerungs-
verfahren die thermische Ausnutzung der Halbleiter geringer als beim M?LC. Hieraus resultiert in
Summe ein deutlicher Vorteil des Hexverters und des MMMC gegeniiber dem M2LC.

Im direkten Vergleich zwischen Hexverter und MMMC ist die Schlussfolgerung naheliegend, dass der
Hexverter in der Praxis dort Vorteile bieten kann, wo die Ersparnis durch eine deutlich geringere Mo-
dulanzahl gegeniiber den hoheren Kosten fiir Zwischenkreiskondensatoren und — in geringerem Umfang
— fiir Leistungshalbleiter {iberwiegt. Dies diirfte insbesondere in einem mittleren Leistungsbereich der
Fall sein, in welchem die Leistungshalbleiter noch ohne Parallelschaltung z.B. einzelner IGBT-Module
ausgefithrt werden kdnnen.

Eine detaillierte Analyse der in den einzelnen MMZ auftretenden Leistungen hat gezeigt, dass der
Hexverter bei unterschiedlichen Blindleistungsanforderungen an seinen Ein- und Ausgingen zuséitzli-
cher Spannungen und Stréme in seinen Zweigen bedarf, um einen stabilen Betrieb zu gewihrleisten.
Aus diesem Grund erfolgte eine ausfiihrliche Analyse der Zusammenhé#nge zwischen den Leistungen an
den Anschlusspunkten (PCC) der beiden dreiphasigen Systeme und den direkt am Umrichter auftre-
tenden Leistungen. Basierend auf dieser Analyse liefen sich Regelungsverfahren entwickeln, die eine
genaue und schnelle Regelung der Systemstrome und in Folge dessen auch der Modulspannungen in
den einzelnen Zweigen ermdglichen.

In diesem Zusammenhang wurden auch zwei Vorschldge zur Minimierung der Koppelungen erarbeitet,
die aufgrund der Zweiginduktivitdten zwischen den beiden verbundenen Drehstromsystemen bestehen.
Ebenfalls wurde gezeigt, dass eine Optimierung des Modulationsverfahrens in vielen Fillen zu deutlich
geringeren Kreisstromschwankungen fiihrt.

Zur Verifikation des Konzepts und der Berechnungen wurden sowohl unterschiedliche Simulations-
modelle als auch ein Versuchsaufbau eingesetzt. Am detailliertesten erfolgte die Nachbildung eines
realen Hexverters mit Hilfe eines Plecs-Modells, das jedoch aufgrund der hohen erforderlichen Berech-
nungszeit lediglich zur Validierung eines gleichungsbasierten Modells eingesetzt wurde. Mit Hilfe dieses
ca. 10000fach schnelleren Modells war es moglich, die Berechnungen beziiglich der Energieschwan-
kungsbreite zu bestétigen. Weiterhin liefs sich zeigen, dass die analytischen Ansétze zur Regelung der
Zweigenergieinhalte korrekt sind: Ein ihnen entsprechend aufgebauter Regelungsalgorithmus zeigte das
erwartete Verhalten.

'Die hier wiedergegebenen Zahlenwerte gelten fiir den Fall, dass der Hexverter die ggfs. in einem System erforderli-
che Blindleistung mit Hilfe von Blindleistung aus dem anderen System kompensieren kann. Andernfalls fallen die
Ergebnisse ungiinstiger aus.
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Der Versuchsaufbau eines Hexverters mit insgesamt 42 Modulen liefs abschliefend auch einen prakti-
schen Test der entwickelten Regelungsverfahren zu. In mehreren Versuchsreihen wurde gezeigt, dass
sowohl die Berechnung der Energieschwankungsbreite als auch der erwarteten Wirkungsgrad sehr gut
mit den Messergebnissen iibereinstimmten. Ebenso konnte die Funktionsfahigkeit der Energieinhalts-
regelung nachgewiesen werden.

An dieser Stelle endet der Fokus der vorliegenden Arbeit. Fiir folgende Untersuchungen bleiben jedoch
noch viele Fragen unbeantwortet. So stiitzt sich beispielsweise die Berechnung der Energieschwankungs-
breiten auf einen identischen Drehsinn der beiden dreiphasigen Systeme. Fiir unterschiedliche Vorzei-
chen der Kreisfrequenzen weisen erste Untersuchungen auf eine geringfiigig grofere Schwankungsbreite
hin, dies gilt es jedoch zu verifizieren und zu prézisieren.

Ebenso sollte quantifiziert werden, wie viel kleiner die Dimensionierung der Halbleiter beim Hexverter
und beim MMMC im Vergleich zu der hier jeweils gewdhlten Dimensionierung ausfallen kann. Der in
Bezug auf den Maximalwert deutlich kleinere Effektivwert des Zweigstroms liefert in beiden Féillen
einen ersten Ansatzpunkt hierfiir (in beiden Fillen 50% im Vergleich zu 62% beim M?LC).

In der vorliegenden Arbeit kam lediglich eine grundlegende Sinusmodulation fiir die Ausgangsgrofen
zum Einsatz. Die Betrachtungen sind im néchsten Schritt um die sonst iibliche Addition einer dritten
Harmonischen bzw. die Anwendung der Raumzeigermodulation zwecks Erhéhung der Ausgangsspan-
nung zu ergidnzen. Hierbei sollte auch ein Augenmerk auf den Auswirkungen auf die Energieschwan-
kungsbreite liegen.

Weiterhin steht zu erwarten, dass sich analog zum MMMC auch beim Hexverter durch das Einpréagen
von Stromen in Vielfachen der Frequenzen der beiden verbundenen Systeme eine Verkleinerung der
Energieschwankungsbreiten erzielen ldsst. Hierbei ist auch eine Abwéigung zwischen einer mdéglichen
Verkleinerung der Kondensatoren und einer Erhohung der Verluste durch die zusétzlichen Stréme
zu treffen. Gleiches gilt bei der Nutzung von Transferleistung auch fiir die hier noch nicht naher
betrachtete Moglichkeit, harmonische oder rechteckférmige Grofen fiir die Sternpunktspannung und
den Kreisstrom zu verwenden.

Die Funktionsfdhigkeit bei Nullfrequenz in einem System wurde bisher nur theoretisch nachgewiesen,
eine simulative oder anhand des Versuchsaufbaus erfolgende Verifikation steht aufgrund der erheblichen
hierzu erforderlichen Modifikationen am Regelungsalgorithmus noch aus. Ebenfalls noch nicht erprobt
wurde der Betrieb bei entgegengesetzten Drehrichtungen in beiden Systemen. Ein geregelter Betrieb
einer langsam laufenden (Antriebs-)Maschine am Hexverter konnte das Ziel einer solchen Betrachtung
sein.

Schlieflich gilt es auch zu untersuchen, ob das nur am Rande betrachtete, vorgeschlagene Hochlauf-
verfahren fiir den Hexverter funktioniert.

Wenngleich noch zahlreiche weitere, sehr interessante Themen denkbar sind, wiirde eine Betrachtung
der gennanten Punkte das hier nur in gebotener Kiirze vorgestellte Konzept des Hexverters niher
zu verstehen helfen. Eine mogliche kommerzielle Nutzung des Konzepts kénnte hierdurch in greifbare
Néhe riicken.
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A Uberschligige Bewertung der Topologien

Die iiberschligige Bewertung erfolgt ausschliefslich hinsichtlich der erforderlichen Modulanzahl sowie
der Halbleiteranzahl; um die maximal auftretenden Strome abschétzen zu konnen, ist eine detaillierte-
re Betrachtung erforderlich. Zur Vergleichbarkeit erfolgt die Einfithrung einer Modulanzahl-Kennzahl
sowie einer Schalteranzahl-Kennzahl. Die iiberschligige Bewertung basiert auf reiner Sinusmodulation
und identischen Spannungen in beiden Systemen.

Die Modulanzahl-Kennzahl entspricht der Anzahl erforderlicher Module, wenn die Modulzwischenkreis-
spannung gleich der Spitzenspannung in den beiden Systemen ist.

Die Schalteranzahl-Kennzahl ergibt sich aus einer Multiplikation der Modulanzahl-Kennzahl mit der
Anzahl an Leistungshalbleitern je Modul.

Der kaskadierte H-Briicken-Umrichter mit Transformatorspeisung besteht aus insgesamt drei MMZ,
deren Module iiber einen Transformator mit Energie versorgt werden. Insgesamt kommen je Modul
zehn Schalter zum Einsatz. Ausgehend von einer Anordnung der Zweige in Sternform entspricht die
maximale Spannung je Zweig der Spitzenausgangsspannung. Hieraus ergibt sich eine Modulanzahl-
Kennzahl von drei und eine Schalteranzahl-Kennzahl von 30.

Der M2LC-Umrichter in back-to-back Konfiguration basiert auf insgesamt zwolf MMZ. Jeder Zweig
muss in der Lage sein, die doppelte Spitzenausgangsspannung bereitzustellen. Dies ergibt eine Modul-
anzahl-Kennzahl von 24. Da je Modul zwei Schalter erforderlich sind, folgt hieraus eine Schalteranzahl-
Kennzahl von 48.

Der modulare Vollmatrix-Umrichter bendtigt insgesamt neun Zweige, die jeweils maximal die doppel-
te Spitzenausgangsspannung bereitstellen kénnen miissen. Die Modulanzahl-Kennzahl betrigt daher
achtzehn. Da Vollbriickenmodule erforderlich sind, betriagt die Anzahl an Leistungshalbleitern je Modul
vier, woraus eine Schalteranzahl-Kennzahl von 72 folgt.

Die erforderlichen Zweigspannungen beim Hexverter entsprechen denen beim Vollmatrix- Umrichter,
genau wie letzterer benotigt der Hexverter Vollbriickenmodule. Der einzige Unterschied ist die niedrige
Zweiganzahl von sechs. Es resultiert eine Modulanzahl-Kennzahl von zwolf und eine Schalteranzahl-

Kennzahl von 48.

Tabelle A.1 fasst die Ergebnisse zusammen, eine Diskussion ist der Einleitung zu entnehmen.
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ANHANG A. UBERSCHLAGIGE BEWERTUNG DER TOPOLOGIEN

| Eigenschaft [ CHB [ M’LC BTB | MMMC | Hexverter
Zweigspannungsbereich — Uy - - . Uy 0...2q, —Ugy .. Uy | —Ug ..Uy
Anzahl Zweige 3 12 9 6
Schalter je Modul 10 2 4 4
Modulanzahl-Kennzahl 3 24 18 12
Schalteranzahl-Kennzahl 30 48 72 48

Tabelle A.1: Zusammenfassung des Umrichtervergleichs anhand normierter Modulanzahlen und Schal-

teranzahlen
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B Erwartete Energieschwankungen

Die erwarteten Energieschwankungen in den einzelnen Zweigen b betragen
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Diese Funktion entspricht dem Integral von (4.6) ohne den konstanten Anteil.
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