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Kurzfassung

Die vorliegende Arbeit untersucht den Einsatz von Halbleitern grofier Bandliickenenergie, wie
Siliziumkarbid und Galliumnitrid, in Stromrichtern der Antriebstechnik. Diese Halbleiter weisen
im Vergleich zu bipolaren IGBTs geringere Schaltverluste auf, wodurch die Schaltfrequenz deut-
lich erhéht werden kann. Das ermdglicht den Einsatz von Motorfiltern kompakter Bauform und
geringen Kosten. Als Ergebnis erhélt man einen Stromrichter mit hoher Stromreglerbandbreite

und nahezu ideal sinusférmigen Ausgangsspannungen mit geringen Signalverzerrungen.

Abstract

The present work investigates the use of wide bandgap semiconductors, such as silicon carbide
and gallium nitride, in motor drive inverters. These semiconductors have lower switching losses
compared to bipolar IGBTs, whereby the switching frequency can be significantly increased.
This enables the use of motor filters of compact size and low cost. The result is a power inverter
with high current loop bandwidth and nearly ideal sinusoidal output voltages with low signal

distortion.
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1 Einleitung

Die Forderung nach stetig wachsender Produktivitat in Industrieprozessen nimmt immer weiter
zu. Um den steigenden Anspriichen zu geniigen sind Innovationen im Bereich der Messtechnik
und der elektrischen Antriebstechnik unabdingbar. Gerade wenn grofie Dynamik bei gleichzei-
tig hoher Prézision und Energieeffizienz gefordert sind, kommen elektrische Antriebe mit den
dazugehorigen Leistungselektroniken und Antriebsreglern zum Einsatz. Hochtechnologien, wie
die Halbleiterlithographie zur Herstellung von elektronischen Strukturen im Nanometerbereich
und die mechanische Prézisionsbearbeitung zur Herstellung hoher Oberflichengiiten auf kom-
plexen dreidimensionalen Strukturen in computergesteuerten numerischen Frasmaschinen sind
Beispiele, die hochste Anspriiche an Antriebssysteme stellen. Aber auch einfach wirkende Sys-
teme, wie Hochgeschwindigkeitsantriebe in schnell rotierenden Frasspindeln von Werkzeugma-
schinen, stellen aufgrund der benétigten hohen Drehfeldfrequenzen hoéchste Dynamikanforde-
rungen an das Antriebssystem. Interessanterweise ermdoglichen gerade Weiterentwicklungen im
Hochtechnologiebereich der Mess- und Halbleitertechnik Verbesserungen in der Antriebstech-
nik. Umgekehrt tragen Weiterentwicklungen in der Antriebstechnik dazu bei, die Produktivitét
in der Messgerate- und Halbleiterfertigung zu steigern. Nur dadurch kénnen die enormen Ent-
wicklungskosten im Hochtechnologiesektor finanziert werden. Durch die enge Verbundenheit zu
den Hochtechnologien mit stetig steigenden Anforderungen liegt ein fortwahrender Fokus auf

innovativen Antriebssystemen die hohe Dynamik mit hoher Genauigkeit vereinen.

Grundvoraussetzung fiir eine hohe Dynamik in positions-, geschwindigkeits- oder stromgeregel-
ten Servoantriebssystemen in Produktionsmaschinen ist dabei ein schneller Drehmoment- bzw.
Kraftaufbau. Aufgrund der Proportionalitéit zwischen Motorstrom und Drehmoment bzw. Kraft
ist der Drehmoment- bzw. Kraftaufbau hauptsédchlich durch die erreichbare Stromreglerband-
breite des Antriebsreglers limitiert. Diese wird auflerhalb der leistungselekronischen Stellgréfien-
begrenzungen mafigeblich von der Schaltfrequenz des Stromrichters und der Rechenzeit des

Antriebsreglers eingeschrankt.

Um eine hohe Genauigkeit in positions-, geschwindigkeits- oder stromgeregelten Servoantriebs-
systemen zu erreichen werden Prézisionsmessgerite zur Erfassung der Zustandsgréfien bendtigt,
die nur sehr geringe absolute Messabweichungen aufweisen. Dies ermoglicht eine hohe Genauig-
keit bei Positioniervorgéngen. Fiir den Regelkreis dynamischer Antriebe ist zusétzlich die Auf-
l6sung und die differentielle Genauigkeit der Messgrofien von entscheidender Bedeutung, weil
diese das Signal zu Rauschverhéltnis beeinflussen. Ein grofies Signal zu Rauschverhéltnis tragt

dabei zu geringen Drehmoment-, Drehzahl- und Positionsabweichungen des Antriebs bei.
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Das Steigern der Systemdynamik zur Verbesserung des Fithrungs- und Storverhaltens elektri-
scher Antriebe ldsst sich durch groflere Verstarkungsfaktoren in den Regelkreisen erreichen.
Dadurch werden aber Messwertabweichungen und Signalrauschen zusétzlich verstarkt, wodurch
bei unverénderter Messtechnik die erreichbare Genauigkeit abnimmt. Aufgrund dieser Tatsache
sind Verbesserungen der Dynamik und der Genauigkeit nur moglich, wenn eine grundlegende

Weiterentwicklung des gesamten Servoantriebssystems erfolgt.

FEin Servoantriebssystem umfasst alle Komponenten, die zur dynamisch prézisen Positionierung
eines Antriebs bendtigt werden. Diese sind im Blockschaltbild aus Abbildung 1.1 dargestellt.
Dazu zéhlen neben der vom Motor bewegten Mechanik, die Sensoren zur Erfassung der Zu-
standsgrofien, sowie der Stromrichter zur Ausgabe der elektrischen Stellenergie. Die Berechnung
der Regelalgorithmen des Antriebsreglers erfolgt zumeist auf einem Mikroprozessor innerhalb des
Servostromrichters. Aus den Reglerausgangsgrofien werden digitale Steuersignale fiir die Leis-
tungshalbleiter im Stromrichter generiert, welche die gewiinschten Motorstréome ¢(t) einstellen.
Daraus resultiert ein Motordrehmoment Myy.(t) bzw. eine Kraft Fy.(t), die eine Anderung des
Motordrehwinkels ¢pe(t) bzw. der Position xpse(t) hervorruft. Zusammen mit dem Lastdreh-
moment My (t) bzw. der Kraft F7,(t) resultiert daraus ein Drehwinkel ppz1(f) bzw. eine Position
Z el (t) an der Mechanik. Eine iibergeordnete Bahnplanung erzeugt die Positionssollwerte fiir die
am Positionierprozess beteiligten Regler, die bei komplexen Bewegungungsvorgingen mehrere
Antriebssysteme umfasst. Der Datenaustausch zwischen der Steuerung und den Servostromrich-

tern erfolgt typischerweise tiber einen seriellen Hochgeschwindigkeitsbus.

Steuerung/ Energie- Last/
Bahnplanung versorgung Prozess
_____________________________________________________________________ M, (t)
| Steuersignale Stellgrofe Mpe(t) Fut)
| o | s ut) | Fare(t)
== Regler : J G — Motor Mechanik ==
Mikroprozessor Stromrichter i(t)
H e t e t
i Servostromrichter iM ((t)) fM 1((t))
R Sensoren [ Me Mel
[ s s s S S S S S SIS SIS S S S S S S SIS S E S S oS

Abbildung 1.1: Blockschaltbild eines Servoantriebssystems.

1.1 Stand der Technik

Die Ansteuerung von Servoantrieben erfolgt im Niederspannungsbereich unter 1000 V typischer-
weise mit selbstgefiihrten Stromrichtern, die einen breiten Leistungsbereich von wenigen Watt bis
mehrere Megawatt abdecken [1]. Dabei kommen iiberwiegend zweilevel IGBT-Stromrichter mit

kapazitivem Spannungszwischenkreis zum Einsatz. Bei dreiphasigen Netzanwendungen arbeiten
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diese gewOhnlich mit einer Zwischenkreisspannung von 600 V und einer Halbleiterschaltfrequenz
von 4 bis 16 kHz [2]. Der damit erreichte Wirkungsgrad liegt bei Nennlast zwischen 95 und 99 %.
Aufgabe des Stromrichters ist es, der Last die gewiinschte Spannung bzw. den gewiinschten
Strom, der fiir die jeweilige Anwendung erforderlich ist, bereit zu stellen. In der Antriebstech-
nik ergeben sich dabei haufig sinusférmige Signalverlaufe mit variabler Amplitude, Phasenlage
und Frequenz. Durch die schaltende Arbeitsweise von Stromrichtern ist eine exakte Nachbildung
der angestrebten Signalverlaufe nicht moglich. Es entstehen Signalverzerrungen der Spannungen
und Strome, die Zusatzverluste im Stromrichter und in der Last verursachen. Bei motorischer
Last fiithrt dies zu unerwiinschten Kraft- bzw. Drehmomentschwankungen des Antriebs [1]. Dies
wirkt sich bei dynamischen Antrieben mit geringen Wicklungsinduktivitdten und kleiner Masse
bzw. geringen Trigheitsmoment, sowie eisenlosen Linearmotoren mit minimaler mechanischer
Reibung negativ auf die Positioniergenauigkeit aus [3]. AuBerdem verursachen die Signalverzer-
rungen zusatzliche Wirbelstrom- und Hystereseverluste in den Wicklungen und im Blechpaket
des Motors [4], was die Gesamteffizienz des Servoantriebssystems reduziert. Durch Erhdhen der
Stromrichterschaltfrequenz und dem Einsatz komplexer Mehrleveltopologien kénnen Signalver-
zerrungen und damit verbundene Zusatzverluste im Motor stark reduziert werden [5]. Generell
kann durch Erhohen der Stromrichterschaltfrequenz der Drehmomentrippel reduziert, der Mo-
torwirkungsgrad gesteigert und die Stromreglerbandbreite erhdht werden. Schaltungserweiterun-
gen mit kostengiinstigen Analogfiltern kleiner Bauform sind ein zusétzlicher Vorteil, der durch
hohere Schaltfrequenzen erméglicht wird [6]. Eine deutliche Steigerung der aktuell verwendeten
Stromrichterschaltfrequenzen von 4 bis 16 kHz ist aufgrund steigender Schaltverluste der bipo-
laren IGBTSs aber energetisch ineffizient und unwirtschaftlich. Im Gegensatz zu Silizium (Si)
weisen neue Halbleitermaterialien, wie Siliziumkarbid (SiC) und Galliumnitrid (GaN) eine gro-
Bere Bandliickenenergie zwischen Valenz- und Leitungsband auf, was die Realisierung unipolarer
Bauelemente mit geringem Einschaltwiderstand und Sperrspannungen bis mehrere Kilovolt er-
moglicht. Unipolare Bauelemente erreichen im Vergleich zu bipolaren deutlich reduzierte Schalt-
zeiten und Schaltverluste, was den effizienten Mehrquadrantenbetrieb von Stromrichtern mit
erhohter Schaltfrequenz ermdoglicht [6]. Ein weiterer Vorteil in Halbbriickenschaltungen ist die
bidirektionale Leitfdhigkeit des Halbleiterkanals, wodurch die bei IGBTs benétigten Paralleldi-
oden entfallen [7, 8]. Der Einsatz von Halbleiterbauteilen mit groer Bandliickenenergie bringt
aufgrund der damit erreichbaren kurzen Schaltzeiten aber mehrere Zusatzprobleme mit sich.
Mit der klassischen Aufbau- und Verbindungstechnik treten Uberspannungen an den Leistungs-
halbleitern auf, die durch Leitungsinduktivitdten in der Kommutierungszelle beim Schalten der
Halbleiter verursacht werden [9]. Durch Integration der ungehdusten Leistungshalbleiter in ein
Leiterplattensubstrat ist aber eine dreidimensionale Anbindung der elektrischen Leitungen an
den Zwischenkreis moglich, was die Induktivitdten stark reduziert und Spannungsiiberhéhun-
gen beim Schalten der Halbleiter unterdriickt [10, 11]. Im Gegensatz zu den Leitungsindukti-
vitdten verursachen parasitire Kapazitdten des Aufbaus zusétzliche Schaltverluste in den Leis-
tungshalbleitern, die vor allem bei hohen Schaltfrequenzen oberhalb eines Megahertz nicht zu
vernachléssigen sind [12]. Zusatzlich haben unsymmetrische parasitire Aufbaukapazitdten zum
Kihlkérper Erdstrome zur Folge, die zu Gleichtaktstromen fiihren und die elektromagnetische

Storaussendung erhéhen [13]. Dariiber hinaus stellt das Hochfrequenzverhalten der Last eine
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zuséatzliche Problemstellung bei Halbleitern mit kurzen Schaltzeiten dar. Dabei fithren vor al-
lem die Kabelkapazitéaten der Zuleitung, zusammen mit den Wicklungskapazititen des Motors,
zu deutlich erhohten Schaltverlusten der Halbleiter [14, 15]. Auflerdem verursachen die tran-
sienten Spannungen am Stromrichterausgang Leitungsreflexionen, die Uberspannungen an den
Motorklemmen hervorrufen [16, 17]. Durch die kurzen Schaltzeiten und die damit verbundenen
steilen Schaltflanken von SiC- und GaN-Halbleitern tritt dieser Effekt bereits bei Kabelldingen
mit wenigen Metern auf [18]. Zudem fithren Spannungstransienten zu unerwiinschten Lagerstro-
men, welche die Standzeit der Motorlager deutlich verringern kénnen [19]. Eine Reduktion der
Schaltflankensteilheit kann durch verringerte Schaltgeschwindigkeit oder durch den Einsatz ana-
loger Filter erfolgen. Verlangerte Schaltzeiten resultieren in erhéhten Halbleiterschaltverlusten,

wohingegen bei analogen Filtern Zusatzverluste in den passiven Bauteilen auftreten.

Die Regelung elektrischer Servoantriebe erfolgt iiblicherweise mit einer Kaskadenstruktur aus in-
nerer Stromregelung mit tiberlagerter Drehzahl- und Positionsregelung [20, 21]. Der Hauptgrund
dafiir ist die einfache und unabhéngige Parametrierung vom innersten zum duflersten Regelkreis,
wenn eine abnehmende Dynamik der Regelkreise von innen nach auflen gewéhrleistet wird. St6-
rungen werden dabei in den unterlagerten Kreisen ausgeregelt, bevor sie sich in den iiberlagerten
Kreisen auswirken [21]. Die maximal erreichbare Bandbreite der iiberlagerten Regelkreise ist bei
der Kaskadenstruktur untrennbar mit der Bandbreite des innersten Stromregelkreises verbun-
den. Bei Stromreglern unterscheidet man zwischen linearen und nichtlinearen Reglerverfahren
[22]. Die grofite Bandbreite und hochste Robustheit kann mit nichtlinearen direkten Stromreg-
lerverfahren, wie der Hysteresereglung, erreicht werden [1, 23]. Aufgrund der variablen Schalt-
frequenz und den daraus resultierenden niederfrequenten Momentenschwingungen, sowie hohen
Anforderungen an die A/D-Umsetzungszeit in digitalen Regelkreisen, werden diese nur in we-
nigen industriellen Antriebsreglern eingesetzt. Stattdessen wird in Industriestromrichtern eine
lineare indirekte Stromregelung iiber pulsweitenmodulierte Spannungssignale realisiert, die eine
konstante Schaltfrequenz der Leistungshalbleiter sicherstellt. Die Modulatorsollwerte werden am

einfachsten mit Stromreglern im drehenden Rotor-Koordinatensystem berechnet [24].

Die erreichbare Reglerbandbreite bildet zusammen mit der Regelgenauigkeit das Fundament
dynamisch préziser Servoantriebssysteme. Entscheidend fiir die erreichbare Genauigkeit ist eine
moglichst geringe Messwertabweichung der Zustandsgrofienerfassung von Stréomen, Geschwin-
digkeiten und Positionen. Je héher die Bandbreite des Reglers, desto empfindlicher reagiert der
Regelkreis auf Messwertabweichungen [25, 26]. Dabei unterscheidet man grundsétzlich zwischen
deterministischen und statistischen Abweichungen. Gerade statistisch zuféllige Messwertabwei-
chungen, die aufgrund von Sensorrauschen, Stéreinkopplungen, analogen Signalverstérkern und
der Quantisierung in A /D-Umsetzern entstehen, weisen ein breites Frequenzspektrum auf. Das
fiihrt nicht nur zu einer Regelungenauigkeit und der damit verbundenen Istwertschwankung,
sondern verursacht Zusatzverluste durch erhohte Blindleistungsanteile im Stromrichter und Mo-
tor. Auflerdem hat Messrauschen hdufig einen unerwiinscht erhéhten Geréduschpegel im hérbaren
Frequenzbereich zur Folge. Eine Verbesserung des Signal zu Rauschverhéltnis kann nach [27, 28]
durch Uberabtastung und anschlieBende gleitende Mittelwertfilterung erfolgen, wodurch sich

aber die Signalbandbreite reduziert.
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1.2 Problemstellung und Beitrdage dieser Arbeit

Die erreichbare Stromreglerbandbreite und Signalqualitét ist in aktuellen hartschaltenden IGBT-
Stromrichtern mit Spannungszwischenkreis durch die begrenzte Schaltfrequenz von 4 bis 16 kHz
limitiert. Die Motivation dieser Arbeit basiert auf der Verfiigbarkeit neuer Leistungshalbleiter
aus SiC und GaN, die aufgrund geringer Schaltverluste neue Moglichkeiten bei der Energieum-
formung von Stromrichtern bieten. Durch den Einsatz von SiC- und GaN-Halbleitern lasst sich
die Schaltfrequenz bei vergleichbarer Effizienz des hartschaltenden Stromrichters mehr als ver-
zehnfachen. Durch diese Mafilnahme kann man die Signalqualitdt der Phasenstrome steigern
und gleichzeitig die erreichbare Stromreglerbandbreite verzehnfachen. Deshalb werden in dieser
Arbeit die Weiterentwicklungspotentiale von Stromrichtern durch den Einsatz von Halbleiter-

materialien mit groffer Bandliickenenergie in Antriebssystemen untersucht.

SiC- bzw. GaN-Halbleiter miissen bei erhohter Schaltfrequenz des Stromrichters um ein viel-
faches schneller ein- und ausgeschaltet werden, um die Schaltverluste zu reduzieren und einen
energieeffizienten Betrieb zu erméglichen. Wahrend der Umschaltzeiten im Nanosekundenbereich
treten deshalb grofie zeitliche Spannungs- und Stroméinderungen auf. Uber parasitire Indukti-
vitdten und Kapazitdten der Aufbau- und Verbindungstechnik Wechselwirken die Signaltransi-
enten mit dem Schaltvorgang. Spannungsiiberh6hungen an den Halbleitern, reduzierte Schalt-
geschwindigkeit, gegenseitiges Einschalten der Halbleiter und damit verbundene Briickenkurz-
schliisse sind Beispiele auftretender Probleme. Die klassische Aufbau- und Verbindungstechnik
von Leistungsmodulen auf Keramiksubstraten, mit elektrischen Verbindungen {iber Bonddrahte,
schrankt die erreichbare Leistungsfahigkeit der schnell schaltenden Leistungshalbleiter stark ein.
Deshalb werden in dieser Arbeit neue Konzepte der Aufbau- und Verbindungstechnik erarbei-
tet, die sowohl eine gute thermische Wérmeabfuhr als auch kurze Schaltzeiten der Halbleiter
ermoglichen. Fiir eine niederinduktive Anbindung des Ansteuer- und Leistungskreises wird ei-
ne dreidimensionale Aufbautechnik mit koplanarer Leiterbahnfiihrung eingesetzt. Damit lassen
sich trotz kurzer Schaltzeiten die Spannungsiiberh6hungen an den Halbleitern vollstédndig un-

terdriicken und es tritt keine Instabilitdt bei der Ansteuerung auf.

Die transienten Signalverldufe am Phasenausgang des Stromrichters verursachen Wechselwir-
kungen zwischen dem Stromrichter und der Last. Schnelle Spannungsénderungen fithren durch
die enthaltenen hochfrequenten Spektralanteile zu Leitungsreflexionen und stehenden Wellen,
wodurch Uberspannungen an den Motorklemmen auftreten. Zusitzlich flieBen hochfrequente
Strome iiber die parasitiren Kapazitdten der Motorwicklung und der Motorleitung, die erhoh-
te elektromagnetische Stéraussendung und steigende Schaltverluste verursachen. Die wirksame
Entkopplung wird durch analoge Filterschaltungen zwischen dem Stromrichter und der Last er-
reicht. Im Gegensatz zu IGBT-Stromrichtern reduziert sich das Filtervolumen und Gewicht bei
erhohter Schaltfrequenz von SiC- und GaN-Stromrichtern auf einen Bruchteil. In dieser Arbeit
werden unterschiedliche Filtertypen auf deren Wirksamkeit in schnellschaltenden Stromrichtern
untersucht. Auflerdem werden Moglichkeiten zur Dampfung der Filtereigenresonanzen vorge-

stellt. Zusétzlich wird eine numerische Optimierung des Filters erarbeitet, welche bei vorgegebe-
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ner Spannungsiibertragungsfunktion die auftretende Verlustleistung des analogen Dampfungs-
netzwerks minimiert. Mit dem analogen Sinusfilter ldsst sich die Signalqualitdt am Stromrich-
terausgang deutlich steigern. Zusétzlich besteht die Moglichkeit der Parallelschaltung mehrerer

Module, wodurch man die Ausgangsstromfihigkeit erh6hen kann.

Der analoge Sinusfilter fiigt dem Stromrichter mit Spannungszwischenkreis eine schwach ge-
dampfte Resonanzstelle hinzu, die zu Instabilitdt im Stromregelkreis fithrt und bei der Regleraus-
legung beriicksichtigt werden muss. Ein zusétzlicher digitaler Bandstoppfilter im Stromregler
kompensiert die Instabilitiat, wodurch man trotz analogem Filter eine hohe Stromreglerbandbrei-
te erzielt. Die hybride Dampfung der Filterresonanz mit einem analogen Dampfungsnetzwerk
und einem digitalen Bandstoppfilter stellt die optimale Losung dar. Diese Konfiguration ermog-
licht den besten Kompromiss zwischen anfallenden Verlusten im Dampfungsnetzwerk, erreichba-
rer Stromreglerbandbreite und robuster Stabilitdt des Regelkreises bei Parameterschwankungen
der Filterbauteile. Als Ergebnis erhdlt man einen getakteten Stromrichter mit Spannungszwi-
schenkreis, dessen Klemmverhalten beziiglich Signalqualitit und erreichbarer Stromreglerband-
breite dem eines analogen Leistungsverstérkers nahe kommt. Es sei an dieser Stelle angemerkt,
dass aus Sicht des Stromrichters der elektrische Antrieb einen Lastspezialfall darstellt und die
vorgestellten Untersuchungen auf ein breites Anwendungsspektrum der Leistungselektronik und

Energieversorgung iibertragen werden kénnen.

1.3 Struktur der Arbeit

Das Kapitel 2 fiihrt in die Funktionsweise und den Aufbau moderner Stromrichter ein. Dabei
werden die auftretenden Signalverlaufe und Spektren analysiert um quantitative Aussagen iiber
die Signalqualitét abzuleiten. Anschlieflend wird in Kapitel 3 die Regelung der permanentma-
gneterregten Synchronmaschine untersucht. Der Fokus liegt dabei auf der maximal erreichbaren
Bandbreite des Stromreglers. Kapitel 4 gibt einen Uberblick iiber aktuell verfiighare Leistungs-
halbleiter, wobei speziell auf die Funktionsweise und die Problemstellungen von GaN-Halbleitern
eingegangen wird. Diese ermoglichen sehr kurze Schaltzeiten, was eine Modifikationen der klas-
sischen Aufbau- und Verbindungstechnik erfordert. Mogliche Aufbaukonzepte, die sowohl eine
niederinduktive Anbindung der Halbleiter an den Zwischenkreis als auch eine gute Warmeab-
fuhr ermdglichen werden detailliert untersucht. Die optimierte Aufbau- und Verbindungstechnik
ermoglicht Schaltzeiten im Nanosekundenbereich ohne Spannungsiiberh6hungen und Instabilité-
ten bei der Ansteuerung der Halbleiter. Zur Entkopplung der hochfrequenten Spektralanteile des
Stromrichters von der Last werden in Kapitel 5 analoge Filterschaltungen untersucht. Die Fil-
terdimensionierung beriicksichtigt dabei sowohl die Dampfung der Eigenresonanzfrequenzen des
Filters als auch das reale Lastverhalten. Die Stromregelung des Stromrichters mit Spannungs-
zwischenkreis und Analogfilter wird in Kapitel 6 analysiert. Dabei werden real zu erwartende
Parameterschwankungen der Filterbauteile beriicksichtigt. In Kapitel 7 wird die vorliegende Ar-
beit zusammengefasst und zukiinftige Aufgabenstellungen von Stromrichtern mit hohen Schalt-

frequenzen gegeben.
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In vielen Bereichen der elektrischen Antriebstechnik findet eine Energiewandlung zwischen dem
Versorgungsnetz und der Last statt. Bei elektrischen Antrieben hat dies den Vorteil, dass die
Drehzahl des Motors in weiten Bereichen variiert werden kann. Durch iiberlagerte Regelkreise
und zusétzliche Positionsmessung ist dadurch eine genaue Positionierung des Antriebs méoglich.
Die Aufgabe des Stromrichters besteht dabei darin, die elektrische Energie so zu wandeln, dass
diese den Anforderungen der Motorlast entspricht. Moderne Stromrichter bestehen dazu aus
Leistungshalbleitern, die durch ihre schaltende Arbeitsweise den Energiefluss des Antriebs in
gewiinschter Weise steuern. Dabei unterscheidet man grundsétzlich zwischen selbstgefithrten und
fremdgefiihrten Stromrichtern. In der vorliegenden Arbeit werden ausschliellich selbstgefiihrte
Stromrichter untersucht, bei denen die Kommutierung der Halbleiter zu jedem Zeitpunkt erfolgen

kann. Dies wird beispielsweise mit IGBT- und FET-Bauelementen erreicht.

Bei Netzanwendungen wird mit Ausnahme von Direktstromrichtern zunéchst die Gleichrichtung
der Netzwechselspannung mit einer Frequenz von 50 — 60 Hz iiber den netzseitigen Stromrichter
durchgefithrt. AnschlieBend wandelt man die Gleichspannung iiber den lastseitigen Stromrichter
in eine Wechselspannung variabler Amplitude und Frequenz, die an die Last angepasst ist. Der
Energiespeicher, der sowohl kapazitiv als auch induktiv ausgefiithrt sein kann, dient der Ent-
kopplung der beiden Stromrichter und ermdéglicht eine unabhingige Steuerung dieser. Je nach
Art des Energiespeichermediums wird er als Spannungs- bzw. Stromzwischenkreis bezeichnet.
Der kapazitive Spannungszwischenkreis stellt den Stromrichtern eine anndhernd konstante Span-
nung und der induktive Stromzwischenkreis einen annédhernd konstanten Strom zur Verfiigung.
Das Prinzipschaltbild der gesamten Energiewandlungskette ist in Abbildung 2.1 dargestellt. Als
Frequenzumrichter bezeichnet man dabei nach [1] die {iber einen Energiespeicher entkoppelte
Zusammenschaltung des netzseitigen mit dem lastseitigen Stromrichter. Aufgrund der begrenz-
ten Speichergréfie des Zwischenkreises muss im zeitlichen Mittel die von der Last aufgenommene

Wirkleistung identisch mit der vom Netz aufgenommenen Wirkleistung sein, damit die Spannung

3 , (| 3
ey, R Ry
AC DC L DC AC

Netz netzseitiger Energie- lastseitiger Last
Stromrichter speicher Stromrichter

Abbildung 2.1: Prinzipschaltbild eines Frequenzumrichters.
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bzw. der Strom des Speichers nicht unzuldssig ansteigt oder abfillt. Dies gilt in umgekehrter
Weise auch, wenn die Last im generatorischen Betrieb Energie in den Zwischenkreis einspeist.
Im Gegensatz zu den Wirkleistungen kann man die Blindleistungen auf der Netz- bzw. Lastseite

unabhéingig voneinander einstellen.

2.1 Anforderungen beim Betrieb einer Drehstrommaschine

Bei der leistungselektronischen Versorgung von Drehstrommaschinen nach Abbildung 2.2(a)
spricht man per Definition vom lastseitigen Stromrichter. Dieser ermdglicht eine variabel einstell-
bare Last- bzw. Statorfrequenz, wodurch die Motordrehzahl nyse = 27 /wpy, in weiten Bereichen
variiert werden kann. In Abhéngigkeit der mechanischen Drehzahl nj;. und des Drehmoments
Mjre konnen dabei zwei Betriebszustiande auftreten, die als motorischer- und generatorischer
Betrieb bezeichnet werden. Je nach Betriebsquadrant nimmt der Antrieb im motorischen Be-
trieb Energie auf oder gibt im generatorischen Betrieb Energie ab, was in Abbildung 2.2(b)
dargestellt ist. Deshalb ist es zwingend notwendig, dass der lastseitige Stromrichter einen bidi-
rektionalen Energiefluss erlaubt. Da der Zwischenkreis aus Kosten- und Platzgriinden nur eine
begrenzte Energiespeicherung ermoglicht, muss im zeitlichen Mittel die gleiche Energie vom
Versorgungssystem entnommen werden wie der Motor verbraucht und umgekehrt. Besitzt der
netzseitige Stromrichter keine Riickspeisefahigkeit, muss die Bremsenergie des Motors {iber einen

schaltbaren Widerstand aus dem Zwischenkreis abgefiihrt werden.

Drehmoment
M Me

generatorischer | motorischer

J @ lastseitiger II. Quadrant | I. Quadrant

Stromrichter ; ]
Betrieb Betrieb
Drehzahl
NnMe
motorischer generatorischer
Drehstrom. Betrieb Betrieb
maschine ITI. Quadrant | TV. Quadrant
(a) stromrichtergespeiste (b) Vierquadrantenbetrieb
Drehstrommaschine

Abbildung 2.2: Blockschaltbild der stromrichtergespeisten Drehstrommaschine mit den zuge-
horigen Betriebsfillen im Vierquadrantenbetrieb.

Fiir den lastseitigen Stromrichter zur Versorgung einer Drehstrommaschine werden im Folgen-
den finf relevante Anforderungen definiert. Die Gewichtung der jeweiligen Anforderungspunkte

héngt dabei stark von der Zielsetzung und dem Einsatzzweck des Antriebs ab.
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1)

2)

3)

4)

5)

Energieeffizienz

Eine hohe Energieeffizienz ist gleichbedeutend mit geringen Energiewandlungsverlusten des
Stromrichters. Sie trigt bei fortwidhrend steigenden Energiekosten zu einem wirtschaftli-
chen Betrieb mit geringen laufenden Kosten bei. Zusétzlich reduziert sich der Kiihlbedarf

und somit auch die Baugréfle des Stromrichters.

Signalqualitat

Im Gegensatz zum netzseitigen Stromrichter miissen lastseitige Stromrichter in der Regel
keine genormten Signalqualitdten einhalten. Signaloberwellen fithren bei Antriebslasten
zu Drehmomentschwankungen und Zusatzverlusten im Antrieb, die wiederum eine uner-

wiinschte Warmeentwicklung zur Folge haben.

Dynamik

Die Dynamik ist ein Maf dafiir, wie schnell der Stromrichter seine Ausgangsgréfien verén-
dern kann. Damit wird im geregelten Betrieb sehr schnell auf Stérungen, die von auflen auf
das System einwirken, reagiert und diesen entgegengewirkt. Zusétzlich besteht die Moglich-
keit Spannungen und Strome in weiten Frequenzbereichen einzustellen, was beispielsweise

in schnell rotierenden Spindelantrieben gefordert ist.

Skalierbarkeit und Flexibilitat

Die Skalierbarkeit von Stromrichtern bietet ein hohes Mafl an Flexibilitdt. Dabei kann
durch Serienschaltung die maximale Ausgangsspannung und durch Parallelschaltung der
maximale Ausgangsstrom des Stromrichters vervielfacht werden. Dies erlaubt die Produk-
tion von Stromrichterserien unterschiedlicher Leistungsklassen mit nur einer hoch optimier-
ten Baugruppe. Die Frequenz, sowie die Spannungen und Stréome des Stromrichters sollen
in weiten Bereichen von Null weg variabel einstellbar sein. Ein bidirektionaler Energiefluss

ermoglicht dabei einen breiten Anwendungsbereich fiir viele Applikationen.

Kosten und Baugrofle

Die Kosten des Stromrichters sind entscheidend fiir den spéteren Absatz auf dem Handels-
markt. Dabei sind sowohl der Einkaufspreis, die Herstell- und Einrichtungskosten, als auch
die Kosten des laufenden Betriebs relevant. Eine kompakte Baugrofle tragt in der Regel
dazu bei, die Herstellungs- und Materialkosten des Stromrichters zu senken, was aufgrund

des geringeren Platzbedarfs in der Regel auch die Installationskosten reduziert.

Bis auf den Wirkungsgrad, sowie die Kosten und der Baugrofie werden die formulierten Anfor-

derungen am besten von analogen elektrischen Stellgliedern, die auch als Linearregler bezeichnet

werden erfiillt. Das ist ein Grund, dass analoge Leistungsverstérker in Bereichen hochster Anfor-

derungen, wie der Positionierung von Halbleitermaschinen, immer noch zum Einsatz kommen.

Dabei stellt sich natiirlich die Frage, ob eine anndhernd gute Dynamik und Signalqualitit auch

mit geschalteten Stromrichtern erreicht werden kann. Dazu miisste man die Filterung der Strom-

richterausgangssignale und das Erhohen der Halbleiterschaltfrequenz im Stromrichter anstreben.

Durch diese Mafinahmen kénnte man den Wirkungsgrad des Stromrichters im Vergleich zu ana-

logen Stellgliedern bei gleichzeitiger Kostenreduktion deutlich erhéhen.
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2.2 Quellen und Lasten von Stromrichtern

Obwohl diese Arbeit ausschliefilich Stromrichter zur dynamischen Regelung elektrischer Antriebe
analysiert, soll im Folgenden ein allgemeiner Uberblick auf unterschiedliche Quellen und Lasten
von Stromrichtern erfolgen. Dieses Vorgehen wird gewéhlt, da sich die Ideen der vorliegenden Ar-
beit grofitenteils auf ein breites Anwendungsgebiet der Leistungselektronik ausdehnen lassen. Die
im spéateren ausfiihrlich behandelte permanentmagneterregte Synchronmaschine ist deshalb nur
ein Spezialfall moéglicher Stromrichterlasten. Es ist auch denkbar, die entwickelten Konzepte fiir
Stromrichter zum Gleichrichten der Netzwechselspannung oder zum Wechselrichten der Gleich-
spannung aus Photovoltaik Modulen einzusetzen. Deshalb wird im Anschluss an die detaillierte
Behandlung der permanentmagneterregten Synchronmaschine ein allgemeines Ersatzschaltbild

flir Dreiphasensysteme eingefiihrt, was die Synchronmaschine als Spezialfall enthélt.

2.2.1 Permanentmagneterregte Synchronmaschine

In vielen Automatisierungsanwendungen der Industrie, wie Werkzeugmaschinen und Robotik,
kommen mittlerweile permanentmagneterregte Synchronmaschinen zum Einsatz. In rotatori-
schen Antrieben besteht der Rotor dabei unter anderem aus Permanentmagneten, die aus selte-
nen Erden (z.B. NdFeB) gewonnen werden [29]. Die Permanentmagnete weisen eine sehr hohe
magnetische Energiedichte auf. Deshalb kénnen die damit bestiickten Motoren trotz kleiner
Bauform ein hohes Drehmoment erzeugen. Ein weiterer Vorteil ist, dass das Erregerfeld des
Rotors nicht durch einen externen Strom aufgebaut werden muss, wodurch die ansonsten be-
notigten Schleifringe entfallen. Der fehlende Stromfluss im Rotor fithrt zusétzlich zu geringeren
Verlustleistungen, womit man einen reduzierten Wérmeeintrag erreicht. Deshalb benotigen per-
manentmagneterregte Synchronmaschinen oftmals keine zusétzliche Liifterkiithlung und erlauben

den Einsatz geschlossener Gehéuse, was das Eindringen von Schmutz und Wasser erschwert.

Um eine einfache Form der dynamischen Maschinengleichungen zu erhalten, die iiber komplexe

Raumzeiger dargestellt werden konnen, trifft man nach [24] folgende Annahmen:
1. Nur das Grundwellenverhalten des Motors wird betrachtet.

2. Man vernachléssigt Stromverdriangungs-, Eisen- und Reibungsverluste ebenso wie kapazi-

tive Verschiebestrome und nimmt alle Motorparameter als linear und zeitinvariant an.

3. Die rdumlich verteilten Wicklungen werden hinreichend genau durch die konzentrierten
Wicklungen A, B und C approximiert. Dabei erzeugen sie eine rdumlich sinusférmige

magnetische Flussdichte B im Luftspalt.

4. Die Speisung des Motors erfolgt iiber drei Sinusspannungen u4, up und uc gleicher Am-
plitude deren Phasenwinkel sich um jeweils 2?” unterscheiden. Die Summe der drei Span-

nungen und der drei Stréme 74, ip und i¢ ist somit zu jedem Zeitpunkt Null.

5. Die Motorparameter werden durch Strangwerte charakterisiert.
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Die Herleitung der Gleichungen fiir die Drehstrom Synchronmaschine erfolgt nach [24]. Die da-
bei vorausgesetzte idealisierte permanentmagneterregte Synchronmaschine ist in Abbildung 2.3
skizziert. Bei der Synchronmaschine tritt im Gegensatz zur Asynchronmaschine kein Schlupf auf
und der Rotor dreht sich synchron zum Statorfeld. Dabei ist die elektrische Kreisfrequenz wg;

iiber die Polpaarzahl zp des Motors proportional zur mechanischen Kreisfrequenz wjye.
WEl = Zp WMe (2.1)

Das dreistriangige symmetrische System lésst sich mathematisch als Raumzeiger Zg in eine kom-

plexe Zahl der Stranggréfien = € {i,u, v} iberfithren.

1

2 o o

Szf(xfﬁ-xBeJ% —&—xce’]%) (2.2)
3

Durch den Vorfaktor 2/3 erzwingt man die amplitudeninvariante Transformation der Strang-

groflen ins statorfeste a5-System mit dem Index S. Der Spannungsabfall der Statorwicklung g

setzt sich aus dem ohmschen Anteil der Wicklung R und der zeitlichen Anderung des Stator-

flusses %—ts zusammen. Die Statorspannung s = u, + jug wird dabei wie alle mit dem Pfeil

gekennzeichneten Groéflen durch einen komplexen Raumzeiger reprasentiert.
- dis

i — Ri 2.3

ug 15 + a (2.3)
Um den Flussterm des statorfesten Systems zu entkoppeln, wird das Bezugssystem am Rotor der
Maschine orientiert. Dazu muss das statorfeste a-System um den Winkel ¢ g; gedreht werden.
Die d-Achse des rotorfesten dg-Systems wird dabei in Richtung des Permanentmagnetflusses
ausgerichtet und als reale Achse definiert. Die zeitliche Anderung des Winkels g bewirkt
damit eine Drehung des rotorfesten dg-Systems. Aus Abbildung 2.3 lésst sich fiir die Drehung

zwischen den Koordinatensystemen folgender mathematischer Zusammenhang ableiten.
ip = | eI (ps—vEl) — ki eJPs o—iPEl — i e IPEl (2.4)

Setzt man die Statorspannungsgleichung 2.3 in die Drehgleichung 2.4 ein, erhélt man mit dem

Index R und der Notation des rotorfesten dg-Systems die Rotorspannungsgleichung g:

d (1/71% ejw;z)

7 e JPEl (2.5)

ip=Rip+
Bei der zeitlichen Ableitung muss beachtet werden, dass sowohl die Amplitude des magneti-
schen Flusses ¢ als auch der Drehwinkel ¢g; zwischen den Koordinatensystemen zeitvariant
ist. Durch Anwenden der Produktregel und der Kettenregel erhélt man aus der Rotorspannungs-

gleichung 2.5 folgenden Ausdruck:

- - diZR i > degp d —j
—R JPEL ey " S JPEL JPEL 2.6
up = iR + (dt € +Yr it om € € ( )
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af : statorfestes
Koordinatensystem

Stator

dq : rotorfestes
Koordinatensystem

Abbildung 2.3: Idealisierte Darstellung der zweipoligen permanentmagneterregten Synchron-
maschine mit oberflichenmontierten Magneten.

Die zeitliche Ableitung des elektrischen Drehwinkels entspricht dabei der elektrischen Winkel-

geschwindigkeit wgy, = d‘gfl. Somit lasst sich Gleichung 2.6 wie folgt vereinfachen.

B - AR -
g = Rig + % + JwEIYR (2.7)

Separiert man den komplexen Raumzeiger aus Gleichung 2.7 nach g = ugq + juq in Real- und

Imaginérteil, erhdlt man zwei Spannungsgleichungen im rotorfesten dg-System.

. d

uqg = Rig + % — WY (2.8)
. d

uqg = Rig + % + Wb (2.9)

Die magnetischen Fliisse 14 und v, werden durch die Stréme 44, i, und den magnetischen
Fluss des Permanentmagneten v pp; verursacht. Aufgrund der Flussorientierung des perma-
nentmagneten im rotorfesten dg-System trigt dieser ausschliefllich zum magnetischen Fluss der
d-Komponente 14 bei. Mit den Induktivitdten L4 und L, erhalt man damit:

Ya = Laiqa +Vpum (2.10)
Yq = Lqiq (2.11)

Die stromabhéngigen Rotorspannungsgleichungen erhdlt man durch Einsetzen der magnetischen
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Flisse ¢4 und v, in Gleichung 2.8 und 2.9. Dabei ist der Fluss des Permanentmagneten ¢ pys

im rotorfesten dg-System konstant und zeitinvariant, wodurch seine zeitliche Ableitung ‘wﬁM
null wird. Es folgt:
di
ud:]%d+ldz%J—meﬂq (2.12)
. dig .
ug = Rig + Lqﬁ 4+ wriLgtqg + wEiYpm (2.13)

Das mechanisch erzeugte Drehmoment des Motors M)y, kann nach [24] aus dem konjugiert
komplexen magnetischen Fluss des Rotors ¢ und dem Rotorstrom i berechnet werden. Da
die urspriinglichen Spannungsgleichungen amplitudeninvariant transformiert wurden, tritt bei

leistungsbezogenen Groflen wie dem Drehmoment ein Faktor von 3/2 auf.

3 L.y 3 . 3 , -
Myre = 5zpIm {lDRZR} = 52p (Vaiq — Ygia) = 2P (Vpariq + (La — Lq)iaiq) (2.14)

In permanentmagneterregten Synchronmaschinen mit oberflachenmontierten Magneten sind die
Werte der Langsinduktivitit Ly und der Querinduktivitat L, aufgrund des konstanten Luft-
spalts und symmetrischer Flussfithrung in guter Ndherung identisch und konstant. Damit wird
das mechanische Drehmoment nach Gleichung 2.14 ausschliellich durch die Querkomponente
des Rotorstroms i, erzeugt. Die Winkelbeschleunigung des Rotors erfolgt in Abhéngigkeit des
Lastdrehmoments M, an der Motorwelle und dem vom Motor entwickelten mechanischen Dreh-
moments Mps. iber dem Tragheitsmoment Jr.
_ dwpre 1

= My - M 2.15
M o~ g Mu L) (2.15)

Fir die in Kapitel 3 untersuchte Regelung der permanentmagneterregten Synchronmaschine
wird eine Frequenzbereichsdarstellung der Gleichungen 2.12 und 2.13 benétigt. Dazu werden

die Rotorspannungsgleichungen LAPLACE transformiert. Unter Vernachldssigung der Anfangs-

bedingungen kann man alle Zeitableitungen % durch eine Multiplikation mit der komplexen

Kreisfrequenz s ersetzen. Damit erhélt man nachfolgende Strome im rotorfesten dg-System.

1/R

id(s) = T+ sL/R (ua(s) + wriLqiq(s)) (2.16)
iq(s) = %Q (uq(s) — wriLaia(s) — weipa) (2.17)

Aus den Gleichungen 2.16 und 2.17 ldsst sich der Signalflussplan aus Abbildung 2.4 ableiten.
Dabei zeigt sich, dass die Rotorstrome i4(s) und i4(s) nicht unabhéngig voneinander iiber die
entsprechenden Rotorspannungen wug(s) und u,(s) eingestellt werden konnen, da eine Kreuz-
verkopplung iiber die Induktivitdten vorliegt. Die Kopplung zwischen d-Strom und g¢-Strom
kann durch Spannungsvorsteuerung eliminiert werden [24, 30]. Damit kann sowohl die drehmo-
mentbildende Querstromkomponente 74, als auch die flussbildende Léngsstromkomponente ¢4

unabhéngig voneinander mit separaten Reglern geregelt werden.
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uq(s) —(2) 1+18/li/3 J\ ia(s)
Laf—
[y

) ———— TR T io(s)
YpM “ey

zZp
Whe

Abbildung 2.4: Signalflussplan der permanentmagneterregten Synchronmaschine nach [24].
2.2.2 Standardlast eines Stromrichters

Stromrichter nehmen aufgrund ihrer geringen Verluste und der hohen Flexibilitdt eine immer
wichtigere Rolle bei der Wandlung elektrischer Energie ein. Daraus resultiert ein breites Spek-
trum an Quellen und Lasten. Umso bemerkenswerter ist die Tatsache, dass alle energietechnisch
relevanten Quellen und Lasten von Stromrichtern auf ein gemeinsames elektrisches Ersatzschalt-
bild zuriickgefithrt werden kénnen. Dieses gilt sowohl fiir elektrische Maschinen als auch fiir
Transformatoren und das Versorgungsnetz. Das Ersatzschaltbild besteht pro Phase aus der Se-
rienschaltung aus dem Widerstand Ry, der Induktivitdt L sowie der Wechselspannungsquelle
e und wird als Standardlast des Stromrichters bezeichnet. Diese Definition wird in [1] sowohl
fiir ein einphasiges, als auch ein dreiphasiges System eingefiihrt, was in Abbildung 2.5 dar-
gestellt ist. Es wird im Weiteren angenommen, dass die Spannungsquellen e, e4, eg und ec
einen sinusférmigen Verlauf mit variabler Amplitude und Frequenz aufweisen. Die Ersatzschal-
tung wird auflerdem als symmetrisch angenommen. Somit sind die Werte aller Widersténde und
Induktivitdten identisch. Durch diese Annahmen koénnen alle auftretenden Signalverzerrungen

und Asymmetrien auf den Stromrichter zuriickgefiihrt werden. Die Giiltigkeit des allgemeinen

$§
N
=
h
]
b

ur,

(a) einphasig (b) dreiphasig

Abbildung 2.5: Standardlast des Stromrichters nach [1].
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dreiphasigen Ersatzschaltbilds aus Abbildung 2.5(b) wird nachfolgend fir den Spezialfall der
permanentmagneterregten Synchronmaschine aus Abbildung 2.3 abgeleitet. Dabei gilt dquiva-
lent zum vereinfachten zweiphasigen Modell, dass sich die Phasenspannungen u4, up und uc
durch den ohmschen Spannungsabfall der Wicklung und der zeitlichen Anderung des magneti-
schen Flusses ergeben. Der magnetische Fluss wird durch Stréme in den Wicklungen und dem
magnetischen Fluss des Permanentmagneten hervorgerufen. Der magnetische Fluss, der aus den
Wicklungsstromen 4, i und i¢ resultiert, kann ebenso iiber die Selbstinduktivitdten L4, Lp
und L¢, sowie die Koppelinduktivitdten Lap, Lac und Lpc der Wicklungen dargestellt werden.

Dadurch erhilt man fiir die Phasenspannungen folgendes Gleichungssystem.

ua Ry 0 O iA Ly —Lap —Lac p LA 4 VP,
up| =10 Rp O |-|ip|+|—-Lap Lp —Lpc|- T ig|+ i Ypug | (2.18)
uc 0 0 Re| |ic —Lac —Lpc Lo ic VPMo

Im Weiteren wird angenommen, dass der Wicklungswiderstand R4, Rp sowie R¢ aller Strénge
gleich Rg ist und die Selbstinduktivitdten L4, Lp sowie Lo der Wicklungen identisch mit Lg
sind. Wenn die elektrische Maschine einen magnetischen Kreis besitzt, der nicht vom Drehwinkel
abhéngt, sind aufgrund der Maschinensymmetrie alle Koppelinduktivitdten Lag, Lac und Lo

zwischen den Phasen identisch der Hauptinduktivitat L.

(0 iA Ls —Lyg —Lpg p iA p VP,
up| =Rs |ip| + |-Ly Ls —Lug|- p ig| + i YpMp (2.19)
uc ic —Ly —Lg Lgs ic YpMe

Fiir die dreiphasige Sternschaltung ist die Summe der Phasenstrome nach der KIRCHHOFFSCHEN-
Knotenregel gleich Null.

ia+ip+ic=0 (2.20)

Damit vereinfacht sich die Induktivitdtsmatrix. Aulerdem kann man die zeitlichen Ableitungen

des Permanentmagneten als Spannungsquellen e4, ep und ec darstellen.

UA 1A p 1A eA
up| = Rs |ip| +(Ls+Lu)-— |ip| + |es (2.21)
uc Ry |tc Ly Ze; ec

Aus Gleichung 2.21 ist ersichtlich, dass die permanentmagneterregte Synchronmaschine der Er-
satzschaltung aus Abbildung 2.5(b) entspricht.

Das Modell der Standardlast ist natiirlich nicht uneingeschréinkt giiltig. Allerdings deckt es den
regelungstechnisch relevanten Frequenzbereich bis etwa 10 kHz in guter Naherung ab. Fiir hohere
Frequenzanteile, die beispielsweise beim schnellen Schalten der Halbleiter auftreten, miissen
erweiterte Ersatzschaltbilder mit kapazitiven Kopplungen berticksichtigen werden [16, 31|, die

ausfihrlich in Kapitel 5 untersucht werden.
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2.3 Zweilevel Stromrichter mit Spannungszwischenkreis

Der in Abbildung 2.6 dargestellte 2-Level Stromrichter mit Spannungszwischenkreis ist die am
héaufigsten eingesetzte Topologie zur Ansteuerung elektrischer Antriebe. Fiir Drehstromantriebe
besteht der Stromrichter aus drei Halbbriicken, die sich aus jeweils zwei Halbleiterschaltelemen-
ten S; und S_ zusammensetzen. Jedes Halbleiterschaltelement S, wird iiber ein Steuersignal
s, angesteuert und besteht aus der Parallelschaltung eines IGBTs T, mit einer Diode D,, um
einen bidirektionalen Energiefluss zu ermdglichen. Bei positivem Phasenausgangsstrom i 4 fliefit
der Strom je nach Schalterstellung entweder iiber den IGBT T4y oder {iber die Diode D4_.
Umgekehrt flieit der Strom bei negativem Phasenstrom i4 in Abhéngigkeit der Schalterstellung
iiber den IGBT T4_ oder iiber die Diode D 4. Die Mittelpunktspannungen u 4, wpo und wcg
werden durch das Schalten der Halbleiter aus der Zwischenkreisspannung u, erzeugt. Je nach

Last fliet damit ein Zwischenkreisstrom %4, sowie die Phasenstrome i 4, i und ic.

Halbbrucke B

P P T 1
(o] Z>d T i Tl i
Sa+ 5 B+ Sc+ by 7J D, {Sq
—L “2—" SA_|_J SB+—J : SC+ A S i
T ! 1 Z;A
\J 'iB OA
—O0 i; OB
| s ~—ocC
| wy Sa- - SC—
2 !
T sA_J Sp_ —J Sc— UA0 [(UBO |UCoO
\J iq '
% S e \/ \/

Abbildung 2.6: Dreiphasiger 2-Level Stromrichter mit Spannungszwischenkreis.

Zur vereinfachten Beschreibung definiert man, dass der IGBT eingeschaltet ist, wenn das Steu-
ersignal den Wert eins besitzt und ausgeschaltet ist, wenn es den Wert null annimmt. Fiir jeden
Briickenzweig ergeben sich in Abhéngigkeit der Steuersignale s, vier mogliche Schaltzusténde,
die nach [1] fiir die Halbbriicke A wie folgt definiert sind.

1. sp+ =0 und sgp— = 0: Der Phasenstrom i4 flieBt abhéngig vom Vorzeichen im oberen
Schaltelement S44 oder im unteren S4_. Die Mittelpunktspannung u 49 héngt damit von

der Stromrichtung ab. Dieser Zustand wird in der Regel nur als Ruhezustand verwendet.

2. s4+ =1 und sy = 0: Der Phasenstrom ¢4 fliefit unabhéngig vom Vorzeichen im oberen

Schaltelement S, und die Mittelpunktspannung u 49 betragt ug/2.

3. s4+ =0 und s4_ = 1: Der Phasenstrom i4 flieit unabhéngig vom Vorzeichen im unteren

Schaltelement S4_ und die Mittelpunktspannung w49 betragt —ug/2.

4. spy =1 und sg— = 1: Dieser Zustand bewirkt einen Kurzschluss des Zwischenkreis und

ist unter allen Umstanden zu vermeiden.
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Setzt man ausschliefilich Schaltzusténde ein, in denen genau ein Schalter eingeschaltet ist (2.
und 3.), kann mit den Schaltfunktionen s44+ und s4_ die Mittelpunktspannung w49 berechnet
werden. Die Beschreibung der Phasen B und C erfolgt identisch.

Ud Ud Ud

ua0 = (544 — SA—)? upo = (Sp+ — 837)? uco = (Sc+ — 507)7 (2.22)

Unter diesen Voraussetzungen konnen die Halbbriicken durch ideale Schalter ersetzt werden, was
in Abbildung 2.7 dargestellt ist. Die dabei auftretende Potentialdifferenz zwischen dem Stern-
punkt N der Last und dem Nullpotential 0 des Stromrichters wird im Weiteren als Sternpunkt-
spannung uyo bezeichnet. Die Ersatzschaltung ist grundlegend fiir viele weitere Untersuchungen
dieser Arbeit. Deshalb ist eine mathematische Beschreibung aller auftretenden Spannungen und

Strome in Abhéngigkeit der Schalterstellungen erforderlich.

p id
O >
+1
Ug | b & A4 iA
5 — Sa . O >
e eA
-1 L+ UA0 B UA Ry L, =
A iB
—00 | Sp o L ()N
e
-1 St UBO UB Rr Ly — B
Ud —— \\ C ZC’
Tl__ SC O > 1
e
é Uco ue BL L, =°fc
O .
n
UNO
YYvY Y N
o«—o0"'

Abbildung 2.7: Dreiphasiger 2-Level Stromrichter mit Spannungszwischenkreis und idealen
Schaltern an einer symmetrischen ohmsch-induktiven Last.

Je nach Schalterstellung ist der Phasenausgang entweder mit dem positiven p oder mit dem
negativen n Zwischenkreispotential verbunden. Die Schaltfunktion s4 des idealen Schalters der
Phase A ist plus Eins (41) fiir s4+ = 1 und minus Eins (—1) fir s4— = 1. Das selbe gilt fur die
Phasen B und C:

SA = SA+ — SA— SA =SB+ — SB— So = S+ — So— (2.23)

Die definierten Schaltstellungen erzwingen, dass immer ein Schalter aktiv ist und die Summe des
oberen und unteren Steuersignals s 44 + s4— = 1 ist. Damit kann man die oberen Steuersignale
wie folgt ausdriicken.

1+s4y s :1+SB s :1+SC
9 B+ 92 C+ 9

SA+ = (224)

Die Mittelpunktspannungen aus Gleichung 2.22 kénnen als Produkt der Schaltfunktionen und
der halben Zwischenkreisspannung ug/2 dargestellt werden.
Udg Ud Ud

UA0 =S4 uBo =SB~ uco = ¢ (2.25)
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Die Differenzen aus den Mittelpunktspannungen aus Gleichung 2.25 ergeben die verketteten

Spannungen uag, ugc und ucA.

U U U
uAB:(sA—sB)?d uBc:(sB—sC)?d uCA:(sc—sA)?d (2.26)

Der Zwischenkreisstrom ¢4 ergibt sich aus den Phasenstromen ¢4, ¢g und ¢, welche iiber die

Schalter mit dem positiven Zwischenkreispotential p verbunden sind.

1 1 1
zsAz'A T J;SBz'B 4 +;cz.

ig = SA+iA + SB+iB + Sctic = c

1. ) ) 1 . ) .
:§(ZA+ZB—|—Zc)+§($A2A+SBZB—|—Sclc) (2.27)

Durch Anwenden der Knotenregel aus Gleichung 2.20 vereinfacht sich die Gleichung 2.27 des

Zwischenkreisstroms 1.

) 1 . . )
iq = 3 (saia + spip + scic) (2.28)

Ist die Last des Stromrichters wie in Abbildung 2.7 dargestellt in Stern geschaltet, lassen sich
die Phasenspannungen u4, up und uc aus den Mittelpunktspannungen und der Sternpunkt-

spannung uyo mit der KIRCHHOFFSCHEN-Maschenregel bestimmen.

UA = UA0 — UNO UB = UBO — UNO Uc = uco — UNo (2.29)

Im allgemeinen kann die Sternpunktspannung in Abhéngigkeit der Last einen beliebigen Verlauf
annehmen. In den meisten praktischen Anwendungen findet man symmetrische Lasten vor. Dabei

sind alle Phasenwiderstidnde Rj, und alle Phaseninduktivitdten L, identisch.

di

Rria+ LLCT? +ea = ua0 — uno (2.30)
. dip

Rpip + LL% +ep =upo — uno (2.31)
. dic

Rric + LLE +ec = uco — uno (2.32)

Addiert man die drei Gleichungen, erhdlt man mit der Knotenregel aus Gleichung 2.20 folgenden

Zusammenhang.

Ry (ia+ip+ic)+LL
—_—
=0

dig  dip  di
(CZ:‘ + % + C;f) tea+ep+ec =uao+upo+uco—3ung (2.33)

=0

Die Gegeninduktionsspannungen e4, ep und e weisen nach [1] in der Regel keine Gleichtakt-

komponenten auf. Damit ist die Summe der Gegeninduktionsspannungen zu jedem Zeitpunkt
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Null und die Sternpunktspannung upyq vereinfacht sich wie folgt.

1
UNo = 3 (wa0 + upo + uco) (2.34)

Ersetzt man die Mittelpunktspannungen mit Gleichung 2.25, erhélt man die Sternpunktspan-
nung in Abhéngigkeit der Steuersignale.

u
uno = (54 + s+ 8¢) gd (2.35)

Fiir symmetrische Lasten, bei denen die Gegeninduktionsspannungen keine Gleichtaktkompo-
nenten enthalten, lassen sich die Phasenspannungen aus Gleichung 2.29 mit der Sternpunkt-
spannung aus Gleichung 2.34 berechnen. Ersetzt man anschliefend die Mittelpunktspannungen

durch Gleichung 2.25, erhélt man die von den Steuersignalen abhdngigen Phasenspannungen.

U U
uB:(QsB—sA—sc)Ed uc:(QSC—sA—sB)Ed (2.36)

Uq
ug = (254 — s — Sc)g
Die drei idealen Schalter S4, Sp und S¢ erméglichen insgesamt 22 = 8 unterschiedliche Strom-
richterzustdnde Z,. Diese sind fiir eine symmetrische und gleichtaktfreie Last mit den zugehori-

gen Spannungen in Tabelle 2.1 zusammengefasst.

Tabelle 2.1: Schaltzustidnde und Spannungen des dreiphasigen 2-Level Stromrichters mit Span-
nungszwischenkreis.

Zustand Steuersignale Spannungen

Zn, SA  SB  SC  UAo  UB0  UCO uA up uc  UNo
0 -1 -1 -1 —lug —dug —dug 0 0 0 —3uq
1 +1 -1 -1 %ud —%ud —%ud %ud —%ud —%ud —%ud
2 +1 +1 —1 %ud %ud *%ud %ud %ud *%ud %ud
3 -1 +1 -1 —%ud %ud —%ud —%ud %ud —%ud —%ud
4 -1 +1 +1 —%ud %ud %ud —%ud %ud %ud %ud
9 -1 -1 +1 *%ud *%ud %ud *%ud *%ud %ud *%ud
6 +1 -1 +1 %ud —%ud %ud %ud —%ud %ud %ud
7 +1 41 41 Sug dug Lug 0 0 0  ug

Aus Tabelle 2.1 ist ersichtlich, dass bei den Mittelpunktspannungen zwei, bei den Phasenspan-
nungen fiinf und bei der Sternpunktspannung vier Spannungsniveaus auftreten. Mit den Schalt-
zustdnden Zy und Z; werden die Phasenausgidnge kurzgeschlossen, wodurch eine Phasenspan-
nung von Null resultiert. Aus diesem Grund bezeichnet man die Schaltzustdnde Zy und Z; als
Nullzusténde. Die Schaltzustande (Z7 ... Zg) werden hingegen als spannungsbildende Zustédnde

bezeichnet.
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2.3.1 Kurzzeitiger Mittelwert

Die bisherigen Gleichungen des dreiphasigen Stromrichters sind exakt. Das heifit, wenn die
Schaltfunktionen s4, sp und s¢c mathematisch genau dargestellt werden koénnen, ist auch das
Ergebnis der Berechnungen exakt. Die genaue Darstellung der Schaltfunktionen ist aber relativ
aufwindig und fithrt auf doppelte FOURIER-Reihen [32-34]. In vielen Féllen geniigt es anfing-
lich die iiber eine Abtastperiode T des Stromrichters gemittelten Signale  der Spannungen und

Stréome zu analysieren.

= ;/tt+Tx(T)dT (2.37)

FEin Vergleich mit der exakten Beschreibung der Schaltfunktion zeigt dabei, dass der kurzzeitige
Mittelwert in guter Naherung der Grundwelle des Sollwertsignals entspricht, wenn die Abtastzeit
deutlich kleiner als die Periodendauer der Sollwertfunktion (Modulationsfunktion) 7" < T}y ist.
Bevor die aufwéndigen Schaltfunktionen abgeleitet werden, ist es hilfreich eine Beschreibung des

Stromrichters tiber zeitkontinuierliche Modulationsfunktionen durchzufiihren.

2.3.2 Zeitkontinuierliche Beschreibung mit der Modulationsfunktion

Bei der zeitkontinuierlichen Beschreibung ersetzt man die Momentanwerte in den Gleichungen
durch kurzzeitige Mittelwerte. Dabei wird angenommen, dass sich die Zwischenkreisspannung in
einer Abtastperiode nicht nennenswert &ndert und als konstant angenommen werden kann. Das
gleiche gilt fiir die Phasenstrome, die sich durch den Tiefpasscharakter der ohmsch-induktiven
Last nicht sprunghaft &ndern kénnen. Die zeitlich gemittelte Mittelpunktspannung % 49 1asst sich
damit wie folgt aus Gleichung 2.25 darstellen.

Uq Uq

fLA():SA? ZEAE (2.38)

Der zeitliche Mittelwert der Schaltfunktion 54 wird im Weiteren durch die zeitkontinuierliche
Modulationsfunktion m 4, die proportional zum Spannungssollwert ist, ersetzt. Auflerdem wird
in der gesamten Arbeit davon ausgegangen, dass die gemittelte Zwischenkreisspannung g ei-
ner vernachléssigbaren Spannungsschwankung unterliegt, weshalb diese im Folgenden durch die
Gleichspannung U, dargestellt wird. Aus Gleichung 2.25 folgt damit:

Uy Uq Ua

Upp = ma—" upo = mp - Uco = mo - (2.39)

Fiir den Zwischenkreisstrom aus Gleichung 2.28 folgt:
1

g = B (mAEA + mpip + m(ﬁ()) (2.40)

Die Sternpunktspannung aus Gleichung 2.35 ergibt:

UNQ = (mA+mB+mc) (2.41)

bt
6
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Ebenso koénnen die Phasenspannungen aus Gleichung 2.36 mit den zeitkontinuierlichen Modu-

lationsfunktionen dargestellt werden.

_ U _ U,
uA:(QmA—mB—mo)Fd uB:(QmB—mA—mC)Fd
U,
e = (2me —ma —mp) Fd (2.42)

Die Modulationsfunktion ist hdufig sinusférmig, kann im Allgemeinen aber einen beliebigen
Zeitverlauf annehmen. Entscheidend ist, dass die Modulationsfunktion einen begrenzten Wer-
tebereich zwischen [—1,1] aufweist. Das Einhalten des Wertebereichs ist notwendig, um die
Giiltigkeit der vereinfachten Berechnung sicherzustellen, da die Mittelpunktspannung des Strom-
richters durch die Zwischenkreisspannung ebenfalls auf +U;/2 begrenzt ist. Ein Sollwert grofier

FEins kénnte somit vom realen Stromrichter nicht ausgegeben werden.

2.3.3 Sollwertsignale und Modulationsverfahren

Ziel des Modulationsverfahrens bei Stromrichtern mit Spannungszwischenkreis ist es, in einer
Schaltperiode der Halbleiter die gewiinschte mittlere Phasenspannung einzustellen. Erreicht
wird dies durch die Variation der Halbleitereinschaltzeiten. Dabei unterscheidet man grundsatz-
lich zwischen der Grundfrequenztaktung und den Trégerverfahren (Unterschwingungsverfahren)
[1, 24]. Bei der Grundfrequenztaktung entspricht die Schaltfrequenz der Halbleiter der Grund-
frequenz des Sollwertsignals. Mit diesem einfachen Verfahren erhdlt man die kleinstmogliche
Schaltfrequenz. Sie fithrt aber auch zu einem sehr hohen Oberwellengehalt in den Phasenstro-
men und wird deshalb nicht weiter betrachtet. Die Tragerverfahren erzeugen die Schaltsignale
der Halbleiter hingegen durch einen Vergleich des Sollwertsignals mit einem hoéherfrequenten
Tréagersignal. Dabei ist die Schaltfrequenz der Halbleiter identisch mit der Frequenz des Trager-
signals. Die Uber eine Taktperiode gemittelte Phasenspannung entspricht in guter Naherung dem
gewiinschten Sollwert, solange die Trégerfrequenz deutlich gréfler als die grofite im Sollwertsignal
enthaltene Frequenz ist. Unter diesen Voraussetzungen ist eine vereinfachte zeitkontinuierliche

Beschreibung moglich.

Unabhéngig vom Modulationsverfahren wird in vielen Anwendungen von der Last des Stromrich-
ters eine sinusformige Phasenspannung bzw. ein sinusférmiger Phasenstrom ben6tigt. Deshalb ist
es sinnvoll den Modulationsgrad M zu definieren, der das Verhéltnis zwischen dem Scheitelwert

der Phasenspannung 14, p/c zur konstanten halben Zwischenkreisspannung Uy /2 beschreibt.

_ Ua/p/c

= (2.43)

In realen Stromrichtern besteht die Phasenspannung aus einer Vielzahl von Frequenzkomponen-
ten. Bezieht man den Modulationsgrad auf die Grundwelle der Phasenspannung, kann man die

Definition aufrecht erhalten.
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Sinusmodulation

In vielen Anwendungen sind die stationédren Sollwertsignale sinusférmig und weisen im dreipha-
sigen System eine Phasenverschiebung um je 2{rad auf. Unter diesen Voraussetzungen kann
mit dem Modulationsgrad M, der Modulationskreisfrequenz wp; und dem Phasenwinkel ;s die

allgemeine sinusférmige Modulationsfunktionen m(t) definiert werden.

m(t) = M sin(wast + oar) mit |M| <1 (2.44)
Setzt man fiur die Phasenwinkel ¢)s des Modulationssignals die Werte ¢pr, = 0, o, = —27/3
und ¢, = 2m/3 ein, erhilt man aus Gleichung 2.39 ein dreiphasiges Spannungssystem (Dreh-
spannungssystem ).

U,

g0 = { M sin(wst) (2.45)
U, 2

fLB() = J M sin (O.)Mt — 7'(') (2.46)
2 3
U, 2

fico = 5+ Msin (wMt + ;) (2.47)

Die drei phasenverschobenen Mittelpunktspannungen u 49, o und g kénnen wie die Stator-
spannungen der Synchronmaschine mit Gleichung 2.2 in das amplitudeninvariante statorfeste

af-System transformiert werden.

2 o o
s=3 (ﬂAo +ipoel S + oy e_j%) (2.48)

1

Durch Einsetzten der Mittelspannungsgleichungen u 49, upg und uco erhilt man unter Verwen-

1

dung der EULERSCHEN-Identitét sin(z) = 2—j(ej‘” — e77%) nach mehreren Umformungen folgende

Gleichung.
g = 22 M ed(wnt=5) (2.49)

Bei maximalem Modulationsgrad M =1 der Sinusmodulation erhélt man eine gréfftmogliche

Statorspannungsamplitude von der halben Zwischenkreisspannung Uy/2.

Setzt man die Modulationsfunktion aus Gleichung 2.44 in die zeitlich gemittelte Sternpunkt-

spannung aus Gleichung 2.41 ein, erhélt man unter Beriicksichtigung der Phasenwinkel:

2 2 U
uno =M (sin(wMt) + sin (wMt - ;) + sin (wMt + ;)) Fd =0 (2.50)

1
2
punktspannung Null ist. Damit entsprechen bei der Sinusmodulation nach Gleichung 2.29 die

Mit der EULERSCHEN-Identitéit sin(z) = 5= (e/® — e7/%) kann man zeigen, dass die mittlere Stern-

mittleren Phasenspannungen %4, up und uc den Mittelpunktspannungen w49, 4o und uco,
was in Abbildung 2.10(a) dargestellt ist.
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Raumzeigermodulation

Jeder Stromrichter mit Spannungszwischenkreis kann in Abhéngigkeit der Schalterstellungen
bestimmte Spannungsniveaus ausgeben. Die Variation der einzelnen Schaltzustdnde und deren
Zeitdauer ermoglicht es, im zeitlichen Mittel einer Schaltperiode den vorgegebenen Spannungs-
sollwert einzustellen. Die Raumzeigermodulation stellt den Sollwert des Stromrichters somit iiber
die erlaubten Schalterstellungen ein und ist aus leistungselektronischer Sicht die natiirlichste
und intuitivste Art der Halbleiteransteuerung. Genau wie bei der Herleitung der permanentma-
gneterregten Synchronmaschine kann man die Momentanwerte der drei Phasenspannungen in
Spannungsraumszeiger des statorfesten a5-Systems tiberfiihren. Zur Definition der Raumzeiger-
modulation ist in Abbildung 2.8(a) eine vereinfachte Darstellung des dreiphasigen Stromrichters
mit idealen Schaltern abgebildet. Die damit einstellbaren Spannungsraumzeiger (. .. @7) sind
in Abbildung 2.8(b) dargestellt. Der dreiphasige Stromrichter erlaubt acht (n =0,1,...7) un-
terschiedliche Zustédnde Z,. Unter den acht moglichen sind zwei Freilaufzustdnde Zy und Z7 mit
der Zeigerlange null enthalten. Die sechs spannungsbildenden Raumzeiger (Z; ... Zg) mit den
Zeigerlangen %Ud spannen sechs gleiche Sektoren (S ... Sg) mit einem Offnungswinkel von /3

auf und bilden ein regelméfBiges Sechseck mit dem Inkreisradius %Ud.

N

Z ﬂ2(ppn)

i Sektor
So

Us(nnp) Zs Zg Ug(pnp)
C
(a) idealisierter Stromrichter (b) Spannungsraumzeiger

Abbildung 2.8: Dreiphasiger 2-Level Stromrichter mit Spannungszwischenkreis und idealen
Schaltern bei konstanter Zwischenkreisspannung U; und den damit moglichen
Spannungsraumzeigern wy . . . 7.

Zur vereinfachten Betrachtung der Raumzeigermodulation wird zunéchst der zeitliche Mittelwert
des Spannungsraumzeigers g in einer Abtastperiode T gebildet. Dieser setzt sich aus der Summe

der zeitlich gewichteten Spannungsraumzeiger ,, innerhalb der Abtastperiode T zusammen.

1l

3

1 t+T 1
S — T/t a(r)dr = }njﬁntn (2.51)
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Zusatzlich muss die Summe der aktiven Einschaltzeiten ¢,, aller Zustande Z,, der Abtastzeit T

entsprechen.
tn=T (2.52)
n

Es ist immer méglich, den mittleren Spannungsraumzeiger @ aus den zwei benachbarten Span-
nungsraumzeigern und den Nullzeigern zu bilden. Dabei wird durch die Zeitdauer der aktiven
Spannungsraumzeiger der Drehwinkel ¢g und die Lange |1:j | des mittleren Spannungsraumzeigers
@ festgelegt. Die maximale Linge des Spannungsraumzeigers iiber einer vollen Umdrehung ist
durch den Inkreisradius in Abbildung 2.8(b) begrenzt. Der Kreis tangiert das Sechseck genau,
wenn beide benachbarten Spannungsraumzeiger die halbe Abtastzeit aktiv und die Einschaltzei-
ten der Nullzustédnde gleich Null sind. Bildet man den Betrag aus Gleichung 2.51, kann mit den
Spannungsraumzeigern i, = %Ud und iy = %Ud ¢I™/3 sowie den Einschaltzeiten t; = ty = T/2im
Sektor 57 die maximale mittlere Zeigerldnge |1i’\max ohne Ubermodulation berechnet werden.

i, | la,

Ul + = U2

= 1 , 1 s .. 1
|ﬁSmax’ = ? T = §Ud ‘1 + e]ﬂ/g‘ = gUd 1+ COSg +]Sll’l* = 7Ud (253)

31 V3

Somit ist die maximale Amplitude der Phasenspannungen bei der Raumzeigermodulation um

15.47 % grofler als bei der Sinusmodulation.
Im Sektor S; wird ein beliebiger Spannungsraumzeiger mit den zeitlich skalierten Spannungs-
raumzeigern 41 und sy gebildet.

A (2.54)

Der mittlere Spannungsraumzeiger g soll im Sektor S; mit der Amplitude |@| und dem Stator-
winkel g liegen. Dann kénnen tiiber die Spannungsraumzeiger u; = %Ud und iy = %Ud eI™/3 die

Einschaltzeiten t; und ¢9 berechnet werden.
Fsle?s = 20, (11 + 12 /™% (2.55)
T3

Bildet man den Real- und Imaginérteil der komplexen Gleichung 2.55, erhélt man zwei reelle

Gleichungen mit zwei Unbekannten. Mit dem Modulationsgrad M = (‘Jis/|2 aus Gleichung 2.43

ergeben sich daraus nach einigen Umformungen die Einschaltzeiten ¢; und ¢2 im Sektor S7.
3 3

t = {MT sin <§ - g05> ty = \gMT sin (¢s) (2.56)

Durch Berechnung der Einschaltzeiten in den Sektoren So bis Sg kann man zeigen, dass sich diese

lediglich durch einen sektorabhéngigen Winkel von denen im ersten Sektor S; unterscheiden. In

Abhéngigkeit vom Sektor .S, gilt dabei:

ti(m) = ?MT sin <mg — g05> ta(m) = ?MT sin (gps —(m— 1)7;) (2.57)
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Die sektorabhéngigen FEinschaltzeiten aus Gleichung 2.57 sind zur einfacheren Zuordnung in
Tabelle 2.2 dargestellt.

Tabelle 2.2: Einschaltzeiten des dreiphasigen 2-Level Stromrichters mit Spannungszwischen-
kreis in den sechs Sektoren.

Sektor Einschaltzeiten
Sm t to t3 2] ts le

tl(m = 1) tg(m =

S U W N -

o~
-
—
3
I
-~ W
~—

4~

=N

—~

3 3

Tl

SN

S—

~

[N}

—

3

I

~
[N}
—_—
3
|
D
~—
~
—
—
3
I
S Ot
~—

Der Statorwinkel g des mittleren Spannungsraumzeigers g kann auch zeitabhingig sein und
beispielsweise mit der Modulationskreisfrequenz wys rotieren (¢g = wpst). Sind die Zeiten t;
und to bekannt, kann nach Gleichung 2.52 die Summe der Nullzeiger Einschaltzeiten ¢y und ¢7

bestimmt werden.
to+tr =T — (t1 + t2) (2.58)

Auflerdem erhélt man durch Einsetzen der Einschaltzeiten ¢; und ¢ in Gleichung 2.54 den

mittleren Spannungsraumzeiger. Dieser gilt fiir jeden Sektor (S ... Sg).
—SM eIes (2.59)

Wenn die Schaltzustidnde innerhalb einer Taktperiode berechnet sind, muss man noch die Reihen-
folge definieren, in der die Zustédnde geschaltet werden. Das am haufigsten eingesetzte Verfahren
verwendet dazu zwei aktive Zustidnde (Z; ... Zg) zur Spannungsbildung und beide Nullzustande
mit gleicher Einschaltdauer ty = ¢t7 pro Abtastperiode T'. In jeder Abtastperiode schalten alle
drei Schalter einmal, was in Abbildung 2.9 dargestellt ist. Nach zwei Abtastperioden 27T hat
jeder Schalter zweimal geschaltet. Dies entspricht der Schaltperiodendauer Ts = 27", bzw. der
Schaltfrequenz fg¢ = 1/Ts. Die Umkehrung der Ablaufreihenfolge am Ende der Abtastperiode

erzeugt eine symmetrische Signalabfolge. Varianten der Raumzeigermodulation mit nur einem

L Zo L 2y Z2 L 27 Zr Z L 21 Zo i Zo
i(nnn); (pnn); (ppn) i (ppp) ; (ppP) | (ppn) i (pnn)i(nnn)i(nnn)
| | |
T t7 to tl*L*t()* t
Ts

Abbildung 2.9: Zeitliche Abfolge der Schaltzustinde Z,, innerhalb von zwei Abtastperioden
2T bei der Raumzeigermodulation im Sektor Sj.
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Nullzustand pro Taktperiode sind ebenfalls méglich. Damit reduziert sich die Taktfrequenz der
Halbleiter auf zwei Drittel. Allerdings tritt dadurch gerade bei kleinen und mittleren Modulati-

onsgraden ein erhohter Oberwellengehalt der Phasenstrome auf [1, 24].

Nach festlegen der Zustandsreihenfolge kann aus der Tabelle 2.1 die mittlere Sternpunktspan-
nung im Sektor S; berechnet werden.
_ Ug1l t to
e S T 2.60
UNo 2T<0 3+3+7> (2.60)
Mit der festgelegten Konvention, dass beide Nullzusténde die gleiche Einschaltdauer ty = ¢7 auf-

weisen, kann man Gleichung 2.60 durch Einsetzen der Einschaltzeiten ¢; und t5 vereinfachen.

U,
ino = 2 M sin <¢S - ”) (2.61)
4 6

Das gleiche Vorgehen ergibt ebenfalls die Sternpunktspannungen in den Sektoren S5 bis Sg. Die
FErgebnisse sind sehr dhnlich und lassen sich als Funktion des Sektors m wie folgt darstellen.

= _ Ud m+1 ™

uno(m) = ZM(—l) sin [ ps — (2m — 1)6 (2.62)
Der Term (—1)™*! sorgt dafiir, dass bei jedem Sektoriibergang ein Vorzeichenwechsel der mitt-
leren Sternpunktspannung auftritt. Dies fiihrt zu einer anndhernd dreieckférmigen Sternpunkt-
spannung uyo in Abbildung 2.10(b). Die dreieckformige Sternpunktspannung der Raumzeiger-
modulation wirkt als Gleichtaktkomponente und tritt lediglich in den Mittelpunktspannungen
U A0, Upo und ucg auf. Im Gegensatz dazu bleiben die mittleren Phasenspannungen w4, up und

ue sinusformig.

1.5
UA0 = UA UBo = UB Uco = UC
1 \ QN \/ - q
:aOS 11\]*()/ “‘/ 'a
~UNo = Uy \
£ \\| / /N £
< 0 . J / KN <
g \ I" ', "\ g
.Q " ,’l / \\ .0
-0.5 ¢ ,’l c ‘\
g S \ ‘\‘ g
Z "'o .\ / N Z
_1 | Saus? 2 et
-1.5 - : : -1.5 - : :
0 057 T 0.75m 2m 0 057 T 0.75m 2m
wprt wt
(a) Sinusmodulation (b) Raumzeigermodulation

Abbildung 2.10: Simulierter Verlauf der mittleren Spannungen bei der Sinus- und Raumzei-
germodulation mit maximalem Modulationsgrad M normiert auf die halbe
Zwischenkreisspannung Ug/2.
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2.4 Exakte Beschreibung der Schaltsignale des zweilevel

Stromrichters

Die bisherigen Betrachtungen der Modulationsverfahren beruhen darauf, dass der Stromrichter
mit Spannungszwischenkreis im zeitlichen Mittel die gewiinschte Spannung am Phasenausgang
bereitstellt. Fiir viele Uberlegungen ist diese Vereinfachung zulissig und hilfreich. Allerdings tritt
durch die schaltende Arbeitsweise des Stromrichters zwangslaufig ein breitbandiges Spannungs-
und Stromspektrum auf. Zusétzlich fithrt das Abtasten des Modulationssignals (Sollwertsignals)
in digitalen Reglern zu einer Ausgabeverzogerung zwischen dem Abtasten des Sollwerts und der
Ausgabe des Stromrichters [33]. Diese Verzogerung verursacht niederfrequente Verzerrungen im
Spannungsspektrum und reduziert auflerdem die maximal erreichbare Stromreglerbandbreite,
welche in Kapitel 3 untersucht wird. Um diese Zusammenhédnge und die Funktionsweise der
Filterschaltungen in Kapitel 5 zu bewerten, ist deshalb eine genaue mathematische Beschrei-
bung der pulsweitenmodulierten Stromrichterspannungen nétig. Dabei unterscheidet man bei

pulsweitenmodulierten Signalen zwischen Natural-Sampling und Uniform-Sampling.

Natural-Sampling: Beim Natural-Sampling werden die Schaltzeitpunkte aus den Schnittpunk-
ten des zeitkontinuierlichen Trager- und Modulationssignalverlaufs ermittelt. Die Realisierung
erfolgt in der Regel mit analoger Schaltungstechnik. Mit schnellen A/D-Umsetzern und sehr
kurzen Rechenzeiten digitaler Hardware lésst sich das Prinzip des Natural-Sampling auch anné-

hernd mit moderner Digitaltechnik (FPGAs) realisieren.

Uniform-Sampling: Beim Uniform-Sampling werden die Schaltzeitpunkte aus den Schnitt-
punkten zwischen zeitkontinuierlichem Tragersignal x7(¢) und abgetastetem Modulationssignal
my (t) generiert. Der Vergleich zwischen abgetasteten Modulationssignal my; () mit dem Tréager-
signal xp(t) ergibt das Steuersignal s(t). Die Abtastung des kontinuierlichen Modulationssignals
m(t) erfolgt bei einfacher Abtastung (Single-Edge-Sampling) zum Zeitpunkt des Trégermaxi-
mums und bei doppelter Abtastung (Double-Edge-Sampling) zu beiden Zeitpunkten des Tra-
gerextremwerts, was in Abbildung 2.11 dargestellt ist. Damit ist bei einfacher Abtastung die
Abtastfrequenz 1/T" identisch mit der Tréagerfrequenz fr, wohingegen die Abtastfrequenz bei
doppelter Abtastung zweimal so grof3 wie die Tragerfrequenz 1/T = 2 fp ist. Die hohere Abtast-
rate bei doppelter Abtastung ermoglicht eine bessere Nachbildung des Modulationssignals.

Eine umfangreiche Zusammenfassung der Spektren pulsweitenmodulierter Signale fiir unter-
schiedliche Tragersignalformen mit beliebigen analogen bzw. abgetasteten Modulationssignalen
wird in [35] dargestellt. Fiir sinusférmige Modulationssignale ergibt sich dabei eine doppelte
FOURIER-Reihe, deren Koeffizienten nach [34] iiber zwei Ansétze berechnet werden konnen. Die
dltere nach BLACK benannte Methode beruht auf einem geometrischen Ansatz, der die Peri-
odizitat des Trager- und Modulationssignals auf zwei unabhingige Variablen abbildet, was zu
einer direkten Berechnung der doppelten FOURIER-Reihe fithrt [32]. Ein mathematisch elegan-

ter Ansatz nutzt hingegen die P0OISSONSCHE-Summenformel um Doppelintegrale zu vermeiden
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41 my(t) m(t)

y:r(t)

\ /

N\ \/ t t
~14 \/ |
)

t t
1 - 1 L
(a) einfache Abtastung (b) doppelte Abtastung

Abbildung 2.11: Uniform-Sampling Pulsweitenmodulation.

[36]. Eine umfangreiche Herleitung der Spannungs- und Stromspektren von einphasigen, zwei-
phasigen und dreiphasigen pulsweitenmodulierten Stromrichtern mit Spannungszwischenkreis
wird in [34] gegeben. Dabei werden unter anderem die Raumzeigermodulation, sowie die Aus-
wirkungen von Wechselsperrzeiten der Halbleiter auf das Spannungsspektrum untersucht. Die
Wechselsperrzeiten der Halbleiter fithren ebenso wie das Abtasten des Modulationssignals zu

einem breitbandigerem Spektrum und niederfrequenten Verzerrungen.

Die Berechnung der Spannungsspektren erfolgt in dieser Arbeit nach [34]. Dabei miissen zu-
nichst mathematische Formulierungen fiir das Tragersignal z7(¢) und das abgetastete Modu-
lationssignal my(t) definiert werden. In dieser Arbeit wird stets ein normiertes dreieckférmiges
Trégersignal zp mit einer Amplitude von eins verwendet. Das zeitabhéingige Tragersignal xzp(t)
nach Abbildung 2.12 kann wie folgt mathematisch dargestellt werden.
1—4(t_TkTT) fiir kTr <t < (k+ 3)Tr

ar(t) = g (2.63)

At — kKTr) ) 1
_3+T fir (k+3)Tr <t<(k+1)Tr

Dabei ist k € Z und die Tragerperiode Tr = 27 /wr gleich der Schaltperiode Ts des Stromrich-
ters. Das kontinuierliche Modulationssignal m(t) soll im Folgenden einen sinusférmigen Verlauf
aufweisen und der Gleichung 2.44 geniigen. Um das Ubersteuern des Modulators zu verhindern,
muss der Wertebereich des Modulationssignals m(t) gleich dem des Trégersignals xr(t) sein
(=1 <m(t) <1). Die Definition des sinusférmigen Modulationssignals m(¢) stellt im Folgen-
den keine Einschrinkung fiir die weitere Vorgehensweise dar, weil man durch Uberlagerung von
Sinusschwingungen beliebige periodische Modulationssignale generieren kann. Allerdings steigt
die Komplexitét und der Aufwand der analytischen Berechnung dabei nach [34] deutlich an. Zu-
sétzlich soll stets gelten, dass die Tragerkreisfrequenz grofier als die Modulationskreisfrequenz

ist (wr > wpr), was in realen Anwendungen aber keine Einschrankung darstellt.
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2.4.1 Einfache Abtastung

Bei einfacher Abtastung wird das kontinuierliche Modulationssignal m(t) periodisch einmal pro
Tragerperiode kTr fir k € Z am Maximalwert des Tréigersignals xp abgetastet. Das abgetas-
tete Modulationssignal my (t) = m(kTr) mit kTr < t < (k + 1)Tr wird fiir eine Tragerperiode
konstant gehalten. Der Vergleich zwischen abgetasteten Modulationssignal my mit dem Trager-
signal xp ergibt das Steuersignal s(t). Wenn das abgetastete Modulationssignal mg grofier dem
Tragersignal x7 ist, soll das Steuersignal s(t) den Wert Eins annehmen. Ist das Modulationssi-
gnal my hingegen kleiner als das Tragersignal zp erhélt das Steuersignal s(¢) den Wert minus

Eins.

8@)__{+1 wenn my () > ar(t) .60

-1 wenn my(t) < xr(t)

In jeder Tragerperiode T treten zwei Schaltzeitpunkte ¢ = Aj und ¢ = By auf, bei denen das
abgetastete und fiir eine Tragerperiode konstant gehaltene Modulationssignal my die fallende
bzw. die steigende Rampe des Tragersignals xp schneidet. Damit tritt an jedem Schnittpunkt
xp = my ein Vorzeichenwechsel des Steuersignals s(t) auf, was in Abbildung 2.12 dargestellt ist.

Die k € Z abhéngigen Schaltzeitpunkte lassen sich wie folgt beschreiben.

T

Ak:Mm+~fu—Amm@MM}+¢M» (2.65)
Ty .

B, = kTr + 7(3 + Msm(kaTT + (PM)) (2.66)

Der zeitliche Ablauf und die logischen Zusammenhénge der trégerbasierten Modulation sind fiir

zwei Trégerperioden in Abbildung 2.12 dargestellt.

+1- t
my(t)
hN / "
Ar—1 Br_1 Ay By,
+1+ '

(k—1)Tr KTr (k+ 1T ¢

-1

Abbildung 2.12: Signalverlauf des Steuersignals s(t) bei der Pulsweitenmodulation mit drei-
eckformigem Tragersignal xr(t) bei einfacher Abtastung des Modulationssi-
gnals m(t) am positiven Maximalwert des Trégersignals.
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Um die weiteren Berechnungen zu vereinfachen, wird die Hilfsfunktion d(t) eingefiihrt, die einen
Wertebereich zwischen Null und Eins besitzt. In leistungselektronischen Anwendungen wird diese
oft als Tastverhéltnis d(t) bezeichnet.

1 fir Ay <t<B
d(t):{ WA S PO (2.67)

0 sonst

Zwischen der Schaltfunktion s(¢) und dem Tastverhéltnis d(t) gilt folgender Zusammenhang.

[e.9]
s(t)=—1+2 > d(Ag,B) = -1+ 2d(t) (2.68)
k=—0oc0
Bei der vereinfachten Berechnung iiber die PO1SSONSCHE-Summenformel nach [34, 36] wird die
zeitabhingige Funktion des Tastverhéltnisses d(t) zunéchst iber die FOURIER-Transformation
in eine frequenzabhéngige Funktion d(jw) tiberfiithrt. Der Grund fiir die Einfiihrung der Hilfs-
funktion d(t) wird hier ersichtlich, da sich die FOURIER-Transformation fiir das Tastverhéltnis

deutlich einfacher als fiir die Schaltfunktion durchfiihren lasst.
dGw) = Fd®} = 3 / A A Boe T tdt = {—?e—jwt} o
e k=0 - ¥ Ay,
<1

_ Z = (efijk _ e*jWBk) fir w # 0 (2.69)

k=—00 jw

Der bekannte Ausdruck innerhalb der Summe von Gleichung 2.69 entspricht der FOURIER-
Transformierten der Rechteckfunktion, die mit der Periode T des Trégersignals x7 periodisch
fortgesetzt wird. Um eine Zeitbereichsdarstellung der Gleichung 2.69 zu erhalten, wendet man

die PO1SSONSCHE-Summenformel nach [37] an.
> ST =2 Y / F(r)e2mTIT g (2.70)
k=—o0 k=—0c0” T~

Zusatzlich benétigt man kontinuierliche Zeitfunktionen der diskreten Schaltzeitpunkte.

Tr

A(t) =t + T(l — M sin(wpt + @) (2.71)
B(t)=t+ %(3 + M sin(wpt + oar)) (2.72)

Wendet man die PO1SSONSCHE-Summenformel aus Gleichung 2.70 auf die FOURIER-Transformierte

aus Gleichung 2.69 an, so erhilt man fiir w # O:

I
Z /Oo . - { —jwlt+TL (1= M sin(wart+ear)] _ e_jw[t+%(3+Msm(‘“Mt+‘pM))] dt
— o JwiT

(2.73)
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Ausmultiplizieren der Terme ergibt:

00 67:%;“ 3Ty Tp oo '
Z / e ]w 4 e]w I M sin(wpart+on) e*ijef]wTMsm(wMH»goM) eIt gt
oo Jwl
(2.74)
Die JACOBI-ANGER Expansion [37] der e* - Msin(@art+¢a) Terme fiihrt zu einer unendlichen

Summe von BESSEL-Funktionen J, erster Ordnung. Den negativen Exponent kann man dabei

durch eine Phasendrehung um 7 im Argument der Sinusfunktion beriicksichtigen.

el#sind — Z Jn(2)ed™? (2.75)

n=—oo

Mit der JACOBI-ANGER Expansion vereinfacht sich die Gleichung 2.74 fiir w # 0.

D O B R S P
0o ]wTT 4

k=—ocon=—00

(2.76)

Konvergiert das Integral gleichméfig im gesamten Zeitbereich, kann die Integration und Sum-
mation vertauscht werden. Mit der Definition der Tréagerkreisfrequenz wp = 27/Tp und der

Substitution Q, = kwp 4+ nwys erhélt man fiir w # 0 letztlich:

- s . . 3T . . .
d(jw) / Z Z Jn (M) 677957 — einme 19 50r | iUt ginen g=ivt gy
00 5 jw27r 2w

d(t)

(2.77)

Lediglich die Kreisfrequenzen w an den Stellen g, = kwr + nwys liefern Beitrédge zur Doppel-

summe. Damit erhélt man fiir Qg, # 0 folgenden Zeitverlauf fir das Tastverhéltnis d(t).

. - . . 3 . .
Z Z ﬂ'anM o IUnsis g ,mI ka0 | ikt pinenr (2.78)
P ]anQW 2wy

Der Grenzwert des FOURIER-Koeffizienten an der Stelle €, — 0 berechnet sich mit der Regel
von L’HOSPITAL. Dabei differenziert man den Zahler und den Nenner separat nach Qg,. Mit der
Ableitung der BESSEL-Funktion £ .J,(2) = J,(z) folgt:

. s . . 3
lim wr J, 7"-ka]\4 e—Janm . e]nwe_]anm
Qpn—0 ijnQﬂ' 2wT
kwT—>an
7 QT Qe ST
= lim —J’ Y P e (R T
Qen—0 45 "\ 2wr

Q s
e L () [Py e ] (279)
2w
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Ersetzt man die Ableitung der BESSEL-Funktion mit d%Jn(z) = %(Jn,l — Jn+1), kann der Grenz-
wert weiter vereinfacht werden. Bis auf die nullte BESSEL-Funktion Jo(Q%)|q,,—0 streben alle
Funktionswerte und damit auch alle FOURIER-Koeffizienten gegen Null. Die Grenzwertbetrach-
tung reduziert sich deshalb auf die Werte n = 0 und n = £1. Mit der zusédtzlichen Einschriankung,
dass wr > wyy ist, tritt kein Grenzwert an der Stelle n = &1 auf. Somit ist es ausreichend den

Fall n = 0 ndher zu untersuchen.

M Q n Q n 3 _m i 3
lim .<Jn 1 (W b M) — Jnt1 (W k M)) |:e Inzog _ (—l)ne 3 3
J

Qn—0 8 2w 2wt
n=0
=0 =0 =0
b (kg [ty gy 9] = ] (2.80)
1 2oy 2
=1 =2

Der Grenzwert an der Stelle n = 0 tritt auf, wenn k = 0 erfiillt ist. Dies entspricht dem Gleichan-
teil des Tastverhéltnis d(¢) mit einem Zahlenwert von % Die zweite Moglichkeit zur Gleichanteils-
bestimmung fiihrt nach [34] iber die Grenzwertbetrachtung der Zeitfunktion aus Gleichung 2.68.
Der Vorteil der zweiten Variante liegt darin, dass diese nur einmal berechnet werden muss und

flir beliebige Modulationssignale und Abtastzeitpunkte ihre Giiltigkeit behalt.

Die finale Form des Tastverhaltnis d(¢) erhélt man durch Ricksubstitution von €, im Klam-

merausdruck [- - -] der Gleichung 2.78 und den Umformungen e 7#7/2 = j=F ¢in™ — (_1)" und
efjk:37r/2 j k( 1)k'

=3 S i (G g [ - (e et e
JRignaT wr

k=—ocon=—o0

(2.81)

Die Schaltfunktion s(¢) kann durch die Gleichung 2.68 aus dem Tastverhéltnis d(t) berechnet
werden. Sie ist gleichanteilsfrei und wird ebenso wie das Tastverhéltnis mit einer doppelten

FOURIER-Reihe beschrieben.

[e.o]

s(t) = Z Z Chp e it edno (2.82)

k=—ocon=—0o0

Fir die FouRriER-Koeffizienten cg,, der Schaltfunktion gilt:

0 far Qp, =0

Ckn = wr g (MM> jik [ejnﬂ;ifq{ _ (_1)k+ne*jn7"32(:7¥ fiir Qg % 0 (283>

.]anﬂ' n 2wt

Die Mittelpunktspannung wao(t) ergibt sich nach Gleichung 2.25 aus dem Steuersignal s4(t),
wenn dieses mit der halben Zwischenkreisspannung Uy /2 skaliert wird.

U
wao(t) = =Lsa(t) Z Z Chn € SHentInP14 (2.84)

2 k=—ocon=—00
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In Abbildung 2.13 ist das einseitige Amplitudenspektrum des pulsweitenmodulierten Steuersi-
gnals dargestellt. Aufgrund der Symmetrie des doppelseitigen Spektrums miissen zur Berechnung
des einseitigen Spektrums die Betrége der FOURIER-Koeffizienten c,, nach [38] mit Zwei multi-
pliziert werden. Auferdem ist es fiir alle Berechnungen entscheidend, wie viele Reihenglieder man
beriicksichtigt. Fiir die komplexen FOURIER-Reihen wird deshalb definiert, dass die Indizes von
—K <k < K fiir den Trager und von —N < n < N fir die Modulationsgrundwelle verlaufen.

Basisband | erstes Tragerband | zweites Tragerband |
1 o . — . -
®
— 08 Grundwelle Trager .
S ®
N
0.6 - 1
—§ unteres oberes
B Seitenband | Seitenband
= 04 [~ N N r n
g
<
0.2 _
00-
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Qpen/wm

Abbildung 2.13: Simuliertes Amplitudenspektrum des Steuersignals s bei einfacher Abtastung
des Modulationssignals m mit einem Modulationsgrad M = 0.9 und dem
Kreisfrequenzverhéltnis wp = 20wy, fiir K =2 und N =9.

Im Vergleich zum Natural-Sampling aus [1] entstehen bei einfacher Abtastung neben der Grund-
welle von Null verschiedene Amplituden im Basisband, deren Amplituden im Vergleich zur
Grundwelle gering sind. Im ersten Tragerband dominiert die Amplitude des Tréagers, gefolgt
von den Amplituden der Seitenbénder die um 2w); symmetrisch um den Trager verteilt sind.
Im Vergleich zum ersten ist beim zweiten Tréagerband die dominante Amplitude um wp; und 3 wys
symmetrisch um den Trager verteilt. Fir alle geradzahligen Trégerfrequenzen (k = +2,44,...)
ist die Trageramplitude Null, was exemplarisch aus dem zweiten Tragerband hervorgeht. Fiir
hoéhere Tragerbander fallen die Amplituden der Seitenbénder aufgrund der geringen Abklingrate

der BESSEL-Funktionen nur noch langsam ab und die Béander verlaufen vermehrt ineinander.

Der zeitliche Verlauf des Steuersignals s(¢) ist in Abbildung 2.14 dargestellt. Er nimmt fiir
Modulationsgrade M um Null ein Tastverhaltnis von 50 % ein und wird an den Maximal- und
Minimalwerten ebenfalls maximal und minimal, was dem Erwartungswert entspricht. Interessan-
terweise besteht zwischen dem kontinuierlichen Modulationssignal m(t) und der Grundwelle des
Steuersignals so;(t) eine Phasenverschiebung die durch das Abtasten des Modulationssignals
entsteht. Diese verzogerte Ausgabe wirkt als Totzeit im Regelkreis und reduziert die erreichbare
Bandbreite des geschlossenen Regelkreises. In digitalen Regelkreisen fithrt der Modulator keine
Abtastung durch, da er bereits ein abgetastetes Signal vom Regler erhélt. Die Auswirkungen sind

aber identisch. Deshalb wird im Folgenden der genaue Zahlenwert der Verzogerung berechnet.
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Abbildung 2.14: Simulierter Signalverlauf des Steuersignals s mit der Grundwelle sg; bei
einfacher Abtastung des Modulationssignals m mit einem Modulationsgrad
M = 0.9 und dem Kreisfrequenzverhéltnis wp = 20wy, fir K = N = 1000.

Phasenverschiebung der Grundwelle

Die Grundwellenverzogerung des Steuersignals wird aus Gleichung 2.82 fiir K =0 und n = £1

berechnet. Dazu muss man zunéchst die FOURIER-Koeffizienten co; und cy(_1) bestimmen.

_ ST YM _ i 3w
co1 = ,wT J1 (mdMM> {e Trer 472 WT} (2.85)
JTwWM 2w
T WM i BWN
Co(—1) = T J1 <7TWMM> {—632 wr — ¢l 2oy ] (2.86)
JTWp 2w

Die Darstellung der Grundwelle des Steuersignals so1(t) erfolgt iiber Gleichung 2.82 mit den

FouRIER-Koeffizienten co; und co(_p).
s01(t) = core?M? + CO(_l)e_jwMt (2.87)

Durch Einsetzen der FOURIER-Koeffizienten ¢p; und Co(—1) erhilt man:

w TTw . /t_'/rw]\/[) ( t_SWWJ\/I)
so1 (t) = ]ﬂ_(jM Ji ( 2w1;4 M) lej (WM or ) 4 eJ wMmt= =550

onrt) o) 25

Mit der EULERSCHEN-Identitét sin(x) = %j(ejx — e7%) kann man Gleichung 2.88 in eine reelle

Funktion umformen.

2
so1(t) = wr i <WM> sin (wMt — muM) + sin <wMt — 37er> (2.89)
TWL 2w 2w 2wy
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Die Summe der Sinusfunktionen lasst sich in ein Produkt aus Sinus- und Kosinusfunktion um-

formen [39].

sina+sinﬂzQsinOH2_’Bcosa_ﬁ (2.90)

Mit der Tragerkreisfrequenz wr = 2w /T der einfachen Abtastung erhélt man den mathemati-

schen Zusammenhang der Grundwelle des Steuersignals.

. 4wT WM WM . TT
so1(t) = P J1 ( S M) ( Sy ) sin (wM (t - )) (2.91)

Aus dem letzten Term der Sinusfunktion in Gleichung 2.91 ist ersichtlich, dass die Grundwelle bei

einfacher Abtastung um eine halbe Triagerperiode Tp/2 verzogert ist. Im Gegensatz zu vielen
Literaturstellen [45] mit identischem Ergebnis wurde bei dieser Herleitung des Schaltsignals
kein Kleinsignalverhalten des Modulationssignals vorausgesetzt. Somit gilt die Verzogerung einer

halben Tragerperiode Tr/2 auch fiir das Grofisignalverhalten.

2.4.2 Doppelte Abtastung

Bei doppelter Abtastung wird das Modulationssignal m(t) periodisch zweimal pro Tragerperiode
an den Extremwerten des Trégersignals x7 abgetastet. Der erste Schaltzeitpunkt Ay hdngt dabei
vom abgetasteten Modulationssignal m(kTr) ab, wihrend der zweite Schaltzeitpunkt By von
dem um eine halbe Trégerperiode verschoben abgetasteten Modulationssignal m((k + 1/2)Tr)
abhéngt. Damit lassen sich die Schaltzeitpunkte bei doppelter Abtastung wie folgt definieren.

T

Ay, = kT + TT (1 — M sin(wrkTr + o)) (2.92)
Tr

By = kTr + 1 (3 + M sin(wps(k + )TT + @M)> (2.93)

Zur Anwendung der POISSONSCHEN-Summenformel stellt man die diskreten Schaltzeitpunkte

als kontinuierliche Funktionen dar.

A(t) =t + %(1 — M sin(wpst + ©ar)) (2.94)
B(t) —t-l-&(g-l-MSln(wM(t—l-&)-i-gﬁM)) (2.95)

2

Durch Anwenden der POI1SSONSCHEN-Summenformel aus Gleichung 2.70 auf die FOURIER-Trans-

formierte aus Gleichung 2.69, erhilt man fir w # 0:

j27rkt

00 . Ty . T .
Z / € [ —jw Ze]wTTMsm(wMt—&—goM)

o JwiT

_ o iwTgE g M sin(wn (T )+onr) | g—dwt gy (2.96)
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Mit der JACOBI-ANGER Expansion aus Gleichung 2.75 und wp = 27 /Ty folgt fir w # 0:

. W .
g E / n E M eijw QJT €]n7r jnﬂ. wT e —Jw 20.17;
0o ]w27r

k=—o00on=—00 2wr

. eJwrkt gin(wart+ear) o—jwt gy (2.97)

Konvergiert das Integral gleichméflig im gesamten Zeitbereich, kann man Integration und Sum-

mation vertauschen. Mit der Substitution Qg, = kwr + nwys erhélt man damit fir w # 0:

, P
d(jw) / T <7rw M) [6_3“25} eI TG I Sy eI nt oM oIt i
0 jw27r 2w

k=

OOn__

d(t)
(2.98)

Lediglich die Kreisfrequenzen w an den Stellen €, = kwr + nwys liefern Beitrage zur Doppel-

summe. Damit erhélt man fiir Qp, # 0 folgenden Zeitverlauf fir das Tastverhéltnis d(t).

wM

Z Z In ﬂanM o My _ ginm 0TS oI 2 | i nt giniens
e — o0 N —00 ]anQT(‘ QwT

(2.99)

Durch Riicksubstitution von €y, im Klammerausdruck [---] aus Gleichung 2.99 und den Um-
formungen e 7*™/2 = j=k einm — (_1)" und e~ IK37/2 = j=F(—1)F folgt fiir Q, # O:

Z Z (”Q’m M) keI Er [1— (~)htn] efftntermen (2.100)
W n T OO]Q;m27T 2wr
Der Grenzwert €2, — 0 berechnet sich mit der Regel von L’HOSPITAL. Fiir wp > wyy ist dieser
nur an der Stelle K = n = 0 von Null verschieden. Dies entspricht dem arithmetischen Mittelwert
des Tastverhéltnis d(t) mit dem Wert . Die Schaltfunktion s(¢) kann nun mit Gleichung 2.68
berechnet werden. Fiir die FOURIER-Koeffizienten cg,, aus Gleichung 2.82 gilt dabei:

Ckn, = {O wyy B L, =0 (2.101)
kn nm 5L n . :
jkaj;an (—”Q’“" M) j*”c I B [1 — (—l)k ] fir Qp, # 0

2(4)’1"

Das Amplitudenspektrum des Steuersignals in Abbildung 2.15 ist bei doppelter Abtastung
sehr dhnlich zu dem bei einfacher Abtastung. Aufgrund des Ausdrucks [1 — (—1)¥*7] sind alle
Frequenzkomponenten fiir geradzahlige k + n gleich null. Fiir die geradzahligen Tragerbénder
(k=0,£2,44,...) sind damit alle Frequenzkomponenten null bei denen die Modulationskreis-
frequenz ein geradzahliges Vielfaches (n = 0, +£2,+4,...) der Grundwelle ist. Im Gegensatz dazu
sind fiir ungeradzahlige Tragerbander (k = £1, 43, .. .) alle Frequenzkomponenten null bei denen

die Modulationskreisfrequenz ein ungeradzahliges Vielfaches (n = +1,+£3,...) ist.
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Abbildung 2.15: Simuliertes Amplitudenspektrum des Steuersignals s bei doppelter Abtas-
tung des Modulationssignals m mit einem Modulationsgrad M = 0.9 und
dem Kreisfrequenzverhéltnis wp = 20wy fir K =2 und N = 9.

Phasenverschiebung der Grundwelle

Die Berechnung der Grundwellenverzogerung des Steuersignals s(t) erfolgt identisch zur einfa-
chen Abtastung aus Gleichung 2.82 fiir £k =0 und n = £+1. Dazu bestimmt man zunéchst die

FouRrIiER-Koeffizienten co1 und co(_y).

co1 = —L_ 1, (MMM) e 7 %r (2.102)
JTWs 2w
2 - TW g
Co(e1) = =] (WM M) ¢/ 2o (2.103)
JTWN 2w

Die Berechnung der Grundwelle des Steuersignals so1(t) erfolgt iiber die Gleichung 2.87 mit den
FouriEr-Koeflizienten cp; und Co(—1)-

1 _ WM i _ WM
So1 (t) _ 2UJT Jl (WWM M) [ej (w]\/[t 2w ) —e J (WMt 2w )] (2104)
JTWM 2w

Mit der EULERSCHEN-Identitdt sin(z) = %j(ejx —e797%), der Trigerkreisfrequenz wr = 27 /Tr

bei doppelter Abtastung erhélt man die Gleichung der Grundwelle des Steuersignals.

_ 4w WM . Tr

Aus dem letzten Term Sinusfunktion in Gleichung 2.105 ist ersichtlich, dass die Grundwelle
bei doppelter Abtastung um ein Viertel der Trégerperiode T/4 verzogert ist. Somit ist die
Verzogerung bei doppelter Abtastung nur halb so grofl wie die bei einfacher Abtastung. Das

ermoglicht eine hohere Stromreglerbandbreite, was in Kapitel 3 gezeigt wird.
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2.4.3 Spannungen des dreiphasigen Stromrichters

Durch Variation der Phasenwinkel @) des Modulationssignals m(t) um die Werte ¢y, =0,
omp = —2m/3 und @y, = 27/3 erhilt man aus der Mittelpunktspannung w40 ein dreiphasiges

Spannungssystem, das haufig als Drehspannungssystem bezeichnet wird.

un(t) = 5- D0 D0 crnel ! (2.106)
k=—ocon=—o0
U 0o CS) . .,
upo(t) = ?d Z Z Cppe?Hente=Ins (2.107)
k=—o00 n=—00
U o s . .27
uco(t) = 70[ Z Z Cpn @)kt e (2.108)

k=—o00 n=—00

Mit der Maschenregel erhélt man aus den Mittelpunktspannungen die verketteten Spannungen

uaAB, upc und uca, die bei in Dreieck geschalteter Last den Phasenspannungen entsprechen.

uap(t) = uao —upo = D D up,e (2.109)

k=—o0c0on=—oco

[o.¢] (o]
upc(t) = upo — uco = Z Z UkAneij"te_jn%ﬂ (2.110)

k:—oo n=—oo

o0 oo
uoa(t) =uco —uao = Y, Y, ufy e Hnt eI (2.111)

k=—o00on=—00
Dabei gilt fiir den FOURIER-Koeffizienten ukAn:

A _in2m Ud
ufy, = g (1= €I"F) o (2.112)
Fiir eine symmetrische Last erhélt man durch Einsetzen der Sternpunktspannung wuyg aus Glei-
chung 2.34 in 2.29 unter Beriicksichtigung der Winkelbeziehungen der Mittelpunktspannungen
upo(t) = qu(t)efj"%ﬁ und uco(t) = qu(t)ej”%ﬂ die Phasenspannung wu4(t).

1

ua(t) = 3 (2 —eInE ej"%ﬂ) uA0(t) (2.113)

Mit der gleichen Vorgehensweise erhélt man die Phasenspannungen up und uc.

[e.o] oo

uat)y= > > up,el et (2.114)

k=—ocon=—oc0

o0 o0
ug(t)= > > ukynejg"'"te—j"%r (2.115)
k=—o0on=—00
o o0 ) . o
uc(t) = Z Z uy, eStnteing (2.116)

k=—00 n=—00



2.4 Exakte Beschreibung der Schaltsignale des zweilevel Stromrichters 39

Fiir den FouRIER-Koeffizienten u{n gilt:

Ua

1 _ip2m o 2m
ukYn:Ckn*(2—€ Ins3 —6‘7n3) 5

. (2.117)

Durch mathematisches Umformen des FOURIER-Koeffizienten u), mit der EULERSCHEN-Identitét
cos(z) = %(ejg& + e7%) erkennt man, dass dieser fiir alle dreifachen Vielfachen der Grundwellen-

modulationskreisfrequenz (n = 0,43, +6,...) gleich Null ist.
1U, 2w ..
uy, = ckn§?2 (1 — cos <n3)> firneZ
=0 n=3pVpel (2.118)

Die Amplituden der Phasenspannungen der dreiphasigen symmetrischen Last besitzen im Gegen-

satz zu den Schaltsignalen und den Mittelpunktspannungen keine n = 3p fachen Vielfachen.

2.4.4 Strome des dreiphasigen Stromrichters

Die Berechnung der Phasenstrome einer in Stern geschalteten Last erfolgt iiber die Phasenspan-

nungsgleichungen. Fiir die Phase A gilt dabei Gleichung 2.30.

dia(t)

ua(t) —ea(t) = Rria(t) + Lt o

Unter der Voraussetzung eines linearen zeitinvarianten Lastsystems kann der Phasenstrom 4

ebenso wie die Phasenspannung als doppelte FOURIER-Reihe dargestellt werden.

iat) = D D el (2.119)

k=—00 n=—00

dia(t)

Fiir die Zeitableitung —%;

des Phasenstroms i 4 aus Gleichung 2.119 gilt dabei:

th( ) T oat Yoo D i€ = YD g (2.120)

k=—o00 n=-00 k=—o00 n=—00

Setzt man die Phasenstromgleichung 2.119 und die der zeitlichen Ableitung aus Gleichung 2.120

in die Phasenspannungsgleichung ein, erhalt man:

o0 o0
ua(t) —ea(t) = (Ro+ jQnLlr) Y. Y igneln! (2.121)
k=—o0n=—0o0
Vernachléssigt man Sattigungseffekte des Statoreisens und nimmt zusétzlich eine sinusférmi-
ge Feldverteilung im Luftspalt der Maschine an, so kann die Gegeninduktionsspannung e4(t)

ebenfalls als doppelte FOURIER-Reihe dargestellt werden.

(o] o0
ealt) = D D el (2.122)

k=—o00 n=—00
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Damit lassen sich die Phasenstrome wie folgt berechnen.

Ui = Ckn_ it 2.123
Z Z Ry, + j%nls” (2.123)

k=—ocon=—00

ukn G Qent jn—
—e e 2.124
Z Z Ry + jQun Ly, ( )

k=—ocon=—00

ukn IQent ]n—
E E —e nte 2.125
Ry + i Ly (2.125)

k=—o00on=—00
Das Ergebnis der Phasenstromberechnung ist exemplarisch in Abbildung 2.16 dargestellt. Die
Uberpriifung der Phasenstromverlidufe erfolgte dabei mittels einer dreiphasigen numerischen

Schaltungssimulation in LTSPICE [40]. Die numerisch generierten Losungen stimmen exakt mit

den analytischen der doppelten FOURIER-Reihe iiberein.

5 T T T
ic 1A iB

/

2.5

Phasenstrom (A)
(e

0 0.5m ™ 0757 27

Abbildung 2.16: Simulierte Phasenstrome bei einfacher Abtastung des Modulationssignals mit
den Parametern wy; = 27 - 500 Hz, wpr = 27 - 10kHz, M = 0.2, U; =400V,
R, =1Q, Ly =35mH und e(t) =0V fir K = N = 100.

Der Phasenstrom setzt sich ebenso wie die Phasenspannungen aus der Grundwelle fiir £ = 0 und
n = £1, sowie dem Verzerrungsanteil zusammen. Besitzt die Gegeninduktionsspannung e 4(t) le-
diglich bei der Grundwelle eine von null verschiedene Amplitude, setzt sich der Verzerrungsstrom

aus dem Basisbandanteil (kK = 0) und den Anteilen der Triagerbénder (k # 0) zusammen.

0o UY 00 00 UY
. _ kn Qnt kn P Qent
1A vz(t) = ———e + — ¢ 2.126
© n;oo Rp + jQnLr k:z_:oo n:z_:oo Ry +jShn L ( )
—1>n>1 k£0

k=0

Basisband Tragerbander

Oftmals ist der Lastwiderstand Ry, fiir die hochfrequenten Verzerrungsstrome deutlich kleiner als
die frequenzabhéngige Impedanz der Lastinduktivitdt Ly und kann deshalb vernachléssigt wer-

den. Mit dieser Annahme unterscheiden sich die Amplituden des Verzerrungsstroms lediglich um
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den Faktor 1/(Qk,Ly) von denen der Phasenspannungen. Aufgrund des induktiven Charakters

tritt zusétzlich eine Phasendrehung der Koeffizienten um —7/2 auf.

- “}c/ iQ - - “kY i it
tavz(t) =~ E n_e=i3 elStnt + E ——F T IG5 el kn 2.127
vz(t) = Qe lp = QpuLp ( )
n=-—oo k=—ocon=—0o0
—1>ns1 k40

Mit den Phasenstromen erfolgt die Berechnung des Zwischenkreisstroms ¢4 nach Gleichung 2.28.

k=—o00n=—00 k=—00on=—00

> 0 . . 21 . .27
+ Cr @)Ut p—in g kn eI Ut o —in
( 2 2 G ) ( 2 Z RL +]anLL

k=—00 n=—00 k=—00n=—00

k=—00 n=—00 k=—00 n=—00

(2.128)

Der Zwischenkreisstrom 4 setzt sich aus dem Produkt der Schaltfunktionen s4, sg und s¢ mit
den Phasenstromen 4, ip und i¢c zusammen. Da beide Terme iiber doppelte FOURIER-Reihen
ausgedriickt sind und die Reihe des Schaltsignals aufgrund des rechteckférmigen Verlaufs nur
langsam konvergiert, ist die Berechnung numerisch aufwindig. Es stellt aber das Standard-
vorgehen in der Literatur dar [41, 42]. Eine numerisch effizientere Berechnung lésst sich nach
[34] durchfiihren, indem man die Phasenstrome als diskrete Schaltfunktionen im Zeitbereich
formuliert. Dieses analytisch aufwéndigere Verfahren ermdéglicht die Darstellung des Zwischen-

kreisstroms iiber die Summe von doppelten FOURIER-Reihen, womit das Produkt entfallt.

2.4.5 Spannungs- und Stromverzerrungen

Die schaltende Arbeitsweise des Stromrichters verursacht Spannungs- und Stromverzerrungen,

die allgemein mit einem Signal x(¢) iiber doppelte FOURIER-Reihen dargestellt werden kénnen.

o o )
YD cpaed ! (2.129)

k=—o00 n=—00

Die Grofle dieser Verzerrungen im Verhéltnis zum ideal sinusférmigen Sollwertsignal ist ein
wichtiges Maf fiir die Signalgiite des Stromrichters. Ein Maf}, das die Effektivwerte des Ver-
zerrungsanteils ins Verhéltnis zum Effektivwert des Gesamtsignals setzt, ist der Klirrfaktor.
Feldgroflen wie Spannungen und Strome gehen dabei quadratisch in die Berechnung ein. Der
effektive Verzerrungsanteil Xy z,.,m,s kann ebenso iiber die Differenz aus dem Effektivwert des

Gesamtsignals X,.,,s und dem der sinusférmigen Grundschwingung Xoi,,s berechnet werden.

k. — XVZrms \/X 017“7718
v Xrms Xrms

(2.130)
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Der Index des Klirrfaktors symbolisiert die zugrundeliegende physikalische Gréfle. Fiir Spannun-
gen wird er mit u und fiir Strome mit i gekennzeichnet. Bei der FOURIER-Reihen Signaldarstel-
lung ist der quadratische Effektivwert (rms) des Signals als Summe der quadratischen Betrage

der komplexen FOURIER-Koeflizienten cg,, definiert [43].
[o.¢] (0.0
k=—oc0on=—00

Mit dieser Definition erhélt man fiir ein allgemeines Signal z(t) nach Gleichung 2.129 folgenden

Zusammenhang fiir den Klirrfaktor k.

o] ) 00 o] )
> lewl+ D0 D lewnl
n=-—oo k=—o00 n=—00
—1kzrb>1 k£0

ky = = SR (2.132)
> el + 30 D0 lewnl®
n=-—oo k=—00 n=—00
n#£0,k=0 k#0

Beide Summen sollen keinen Gleichanteil enthalten, weshalb die Komponente fiir £ =0 und
n =0 von der Berechnung ausgenommen ist. In der Zahlersumme wird durch den Ausdruck
—1 < n < 1 zusédtzlich die Grundschwingungskomponente ausgeschlossen. Somit entspricht die

Zéhlersumme dem Verzerrungsanteil des Signals.

In gleicher Weise kann man ein Maf fiir den effektiven Verzerrungsanteil Xy 7, im Verhélt-
nis zum Grundwellenanteil Xg1,.,s definieren, was der harmonischen Verzerrung (THD) ent-

spricht.

2 2
XV Zrms . \/ers - XOlrms

THD, =
v XOlrms XOles

(2.133)

Driickt man die harmonische Verzerrung (THD) tiber FOURIER-Reihen aus, ergibt sich dquiva-

lent zum Klirrfaktor nachfolgende Darstellung.

) ) )
D lewl+ D0 D0 lewnl”
n=—oo k=—ocon=—0o0
—1>n>1 k#0
THD, = | =1 - (2.134)
Z |Cl€n|2
n=-—1
n#0,k=0

Zwischen dem Klirrfaktor k, und dem THD besteht folgender mathematischer Zusammen-

hang.

THD,

V1+THD?

Ist die gesamte harmonische Verzerrung viel kleiner als Eins (THD, < 1), strebt ihr Wert

b = (2.135)
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gegen den Klirrfaktor k., da der Ausdruck unter der Wurzel in Gleichung 2.135 gegen Eins
strebt. Der Spannungs-Klirrfaktor k, des dreiphasigen Stromrichters mit Spannungszwischen-
kreis ist fiir einfache Abtastung und unterschiedliche Modulationsgrade M in Abbildung 2.17(a)
dargestellt. Dabei zeigt sich, dass der Spannungs-Klirrfaktor mit steigendem Modulationsgrad
sinkt. Die Schaltzahl ¢ des Stromrichters hat nur einen sehr geringen Einfluss auf die Ver-
zerrungen und konvergiert bereits ab einer Schaltzahl ¢ > 10 gegen den Endwert. Zusétzlich
zum Klirrfaktor kann man wie in Abbildung 2.17(b) die Effektivwerte der Phasenspannungen
iiber dem Modulationsgrad M auftragen. Dabei zeigt sich, dass der Effektivwert der Grundwel-
le Up1rms erwartungsgeméf linear mit dem Modulationsgrad ansteigt. Interessanterweise ist der
Effektivwert der Spannungsverzerrungen Uy 7z, in einem breiten Bereich des Modulationsgrads
0 < M £ 0.8 grofler als der Effektivwert der Nutzspannung Upirms und nahezu unabhéngig von
der Schaltzahl gq. Der Unterschied zwischen einfacher und doppelter Abtastung ist nur gering-
fiigig. Auf eine separate Darstellung wird verzichtet, da die Signalverldufe denen der einfachen
Abtastung bei hohen Schaltzahlen entsprechen. Zusammenfassend stellt der Stromrichter mit

Spannungszwischenkreis der Last eine sehr schlechte Spannungssignalqualitdt zur Verfiigung.

1 T 1
«
0.8 o 0.8 2
e -’
: E Urms .2
=2 i Uv zrms a
& 0.6 £0.6 - -
E < /’ Y Ll b LT TP
L‘CE g ¢/‘¢""’ )
E 041 804} e ]
M s
0.2 —q=10 021/ —q=10
—_q =20 I' Uotrms —q=20
0 : : : : 0 : : : :
0 0.2 0.4 0.6 0.8 | 0 0.2 0.4 0.6 0.8 |
Modulationsgrad M Modulationsgrad M
(a) Spannungs-Klirrfaktor (b) Phasenspannungen

Abbildung 2.17: Simulierter Klirrfaktor k, und Effektivwerte der Phasenspannungen nor-
miert auf die halbe Zwischenkreisspannung Uy/2 des dreiphasigen 2-Level
Stromrichters mit Spannungszwischenkreis fiir unterschiedliche Schaltzahlen
q = wr/wy mit K = N = 100.

Entscheidend fiir den Betrieb von elektrischen Antrieben ist die Signalqualitdt der Phasenstro-
me, da Verzerrungsstrome zu Abweichungen vom Grundwellenstrom fithren und unerwiinschte
Drehmoment- und Drehzahlschwankungen, sowie Zusatzverluste durch Wirbelstrom- und Hyste-
reseverluste im Motor verursachen. Aufgrund der filternden Eigenschaft der ohmsch-induktiven
Motorwicklung ist die Phasenstromqualitdt deutlich besser als die Spannungssignalqualitdt. Die
Bewertung der Phasenstromqualitit kann grundsétzlich durch die zwei definierten Verzerrungs-
mafle erfolgen. Das entscheidende Giitekriterium bei motorischer Last ist, in welchem Verhéltnis

der Effektivwert des Verzerrungsstroms Iy z.ms zu dem der Grundwelle Ip1,ms steht. Dies ent-
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spricht nach Definition der harmonischen Verzerrung (THD). Die Phasenstromverzerrung Iy z,ms
héngt unter anderem von den Absolutwerten der Trigerkreisfrequenz wr, der Lastzeitkonstante
T1, = Ly /Ry und der Zwischenkreisspannung U, ab. Klarerweise fithrt eine grofiere Motorinduk-
tivitdt sowie eine erhdhte Tragerkreisfrequenz zu einem geringeren Verzerrungsstrom. Deshalb
miissen fiir einen Vergleich identische Parameter gewahlt werden. Im Folgenden wird anstatt
der harmonischen Phasenstromverzerrung T'H D; der Effektivwert der Phasenstromverzerrung
Iy zrms angegeben. Mit dieser Darstellung kann iiber einfache Division durch einen beliebigen
Grundwellenstrom Ig1.m,s die jeweilige harmonische Phasenstromverzerrung T'H D; berechnet

werden.

Die numerische Untersuchung der Phasenstromverzerrung Iy z,ms fiir einfache und doppelte Ab-
tastung ist in Abbildung 2.18(a) und 2.18(b) dargestellt. Man erkennt deutlich, dass mit steigen-
der Schaltzahl g der Verzerrungsanteil der Phasenstrome abnimmt, da die erhéhte Schaltzahl
eine Erhohung der Schaltfrequenz mit sich bringt. Vergleicht man die unterschiedlichen Ab-
tastvarianten, so erkennt man einen reduzierten Verzerrungsstrom bei doppelter Abtastung fiir
kleine Schaltzahlen ¢ = 5 des Stromrichters. Unabhéngig von der Abtastvariante steigt der Ver-
zerrungsanteil mit steigendem Modulationsgrad an. Damit sind die Phasenstromverzerrungen
bei einer Drehzahl des Motors nahe an der Spannungsgrenze des Stromrichters mit Spannungs-
zwischenkreis am groffiten. Es ist davon auszugehen, dass bei diesem Arbeitspunkt der vom

Stromrichter verursachte Drehmomentrippel maximal wird.
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Modulationsgrad M Modulationsgrad M
(a) einfache Abtastung (b) doppelte Abtastung

Abbildung 2.18: Simulierter Effektivwert der Phasenstromverzerrung Iy z.ms bei einfa-
cher und doppelter Abtastung des dreiphasigen 2-Level Stromrichters
mit Spannungszwischenkreis fiir unterschiedliche Schaltzahlen ¢ = wy/wyy
mit K = N = 100, sowie den Parametern wy; = 27 -500Hz, U; = 400V,
R;, =1Qund L; = 3.5mH.
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3 Feldorientierte Stromregelung der

permanentmagneterregten Synchronmaschine

Im vorangegangen Kapitel wurde der Stromrichter ausschlieflich im gesteuerten Betrieb durch
Sollwertvorgabe eines periodischen Modulationssignals untersucht. In realen Antriebssystemen
werden die Sollwertsignale des Modulators aber vom vorangestellten Stromregler generiert. Mo-
derne Antriebsregler fiir Servomotoren bestehen in der Regel aus einer Kaskadenstruktur, die
einen Positions-, Geschwindigkeits- und Stromregler beinhaltet [1, 20]. Wie bei allen Kaskaden-
reglern wird durch den innersten Regelkreis die Dynamik und damit die maximal erreichbare
Bandbreite des Gesamtsystems limitiert. Deshalb werden im Folgenden die Begrenzungen des
Stromreglers fiir einen Stromrichter mit Spannungszwischenkreis und einer permanentmagnet-
erregten Synchronmaschine (PMSM) erarbeitet. Der Aufbau des Gesamtsystems ist in Abbil-
dung 3.1 dargestellt. Dabei symbolisiert jeder Zahlenwert die Anzahl der benétigten Signale bzw.
Leitungen. Aulerdem werden Reglersollwerte mit w,,, Regelabweichungen mit e,., Reglerstellgra-
de mit u;, Regelgroflen mit z, und Messgrofien mit y, gekennzeichnet. Der Index symbolisiert
dabei die physikalische Grofle Position P, Geschwindigkeit (Speed) S und Strom (Current) C.
Der Stromrichter ist wie in Abbildung 2.6 gezeigt aufgebaut. Die Ansteuerung der Halbleiter
erfolgt mit sechs Steuersignalen, die iiber Treiber verstirkt werden. Durch Schalten der Halblei-

ter erzeugt der Stromrichter mit Spannungszwischenkreis im zeitlichen Mittel die vorgegebene

: Positions- und Stromregler Stromrichter
| Geschwindigkeitsregler ¥ i und Motor J(g .
: v
Feld- Up' w ABC ¥ :
. . C ' '
schwiichung n § Z 57 dg 5 M H [> : J
wp €p up —€s ' yc PI PWM |i Treiber ;
4.@__.1: _.@__.Z T, 77! ] o
yp P ys PI ABC H
;}" ¥ )
d 2 |dq 3 E ; 3
T_L, at em A/D xTc
zp
"""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""""" ome _
PMG [.__.|PMSM

Abbildung 3.1: Digitale Antriebsregelung der permanentmagneterregten Synchronmaschine
(PMSM) mit Positionsmessgerdt (PMG) und Stromrichter.
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dreiphasige Spannung, wodurch die Phasenstrome i 4, ip und i durch die Wicklungen der per-
manentmagneterregten Synchronmaschine flielen. Die Regelgrofienerfassung der Phasenstrome
erfolgt mit Stromsensoren und die der Rotorposition mit dem Positionsmessgerit (PMG). Dabei
werden die analogen Messsignale tiber A /D-Umsetzer an die digitalen Regler zuriickgefiihrt. Die
Stromregelung der permanentmagneterregten Synchronmaschine kann im stationdren Fall wie
die der Gleichstrommaschine erfolgen [24], wenn sie im rotorfesten dg-System realisiert ist. Dazu
muss man {iber Spannungsvorsteuerung [24, 30] den feldbildenden d-Strom vom drehmoment-
bildenden ¢-Strom entkoppeln, was eine unabhéngige Regelung beider Gréflen ermdoglicht. Die
dabei auftretenden zweidimensionalen Stromreglergréfien sind im Folgenden fett gekennzeichnet.
Fiir den Reglerstellgrad gilt beispielsweise uc = [ucyq ucq}T. Ohne Feldschwéchung setzt man
den Sollwert des d-Stroms ur bzw. wgg auf null, wodurch lediglich der Sollwert des drehmoment-
bildenden g-Stroms wc, aus den Reglerstellgraden der iiberlagerten Regelkreise resultiert. Die
Umrechnung der statorfesten dreiphasigen Stréme des A BC-Systems in das rotorfeste dg-System
erfolgt iiber den elektrischen Drehwinkel ¢g; der permanentmagneterregten Synchronmaschine

mit der Transformationsmatrix T'23 in Gleichung 3.1.

TA
[xd] 2 [ cos(pm)  cos(pp — %’r) cos(pm + %ﬂ) . (3.1)
== — . . . B ’
T4 3 |- sin(eg)) —sin(pp — 2?77) —sin(pp + 2?#) zo
T3

Der elektrische Drehwinkel ¢g; berechnet sich dabei aus dem mechanischen ¢y, iiber die Pol-
paarzahl zp des Antriebs. Die amplitudeninvariante Transformationsmatrix T'93 wurde fiir sym-
metrische Dreiphasensysteme von Park [44] eingefiihrt und ist dadurch gekennzeichnet, dass die
Summe der drei Phasenstrome zu jedem Zeitpunkt null ist. Dies ist fiir Verbraucher in Stern-
schaltung ohne Sternpunktleiter immer gegeben und wird im Folgenden vorausgesetzt. Amplitu-
deninvarianz bedeutet, dass die Amplituden der sinusférmigen Phasenstrome identisch mit der
Amplitude des dg-Vektors sind. Dies erreicht man durch den Vorfaktor 2/3 in Gleichung 3.1. Die
Stromregelung im dg-System erfolgt oftmals iiber zwei unabhéngige PI-Regler (PI). Die Stell-
gradausgaben uc der Stromregler miissen anschliefend durch die Transformationsmatrix T§21
aus Gleichung 3.2 in ein rotorfestes ABC-System iiberfithrt werden, um die Steuersignale der

Halbleiter mit dem Pulsweitenmodulator (PWM) zu generieren.

A cos(¢p1) — sin(pp) ;
s 3 s d
zp| = |cos(pm — %) —sin(pp — &) L 1 (3.2)
rc cos(pm + &) —sin(pm + F) !
—1
T

Die Transformationsmatrix T3_21 wird hdufig als inverse Park Transformation bezeichnet. Mul-

tipliziert man die Transformationsmatrix 193 mit T:,:Ql, erhilt man die Einheitsmatrix I5.

_ 10
Toz Ty = L} ] =1, (3.3)
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Aus mathematischer Sicht spricht man bei der Transformationsmatrix T35 nicht von einer in-
versen Matrix. Der Grund dafiir ist, dass die Inverse ausschlielich von quadratischen Matrizen

gebildet werden kann, was fiur die Transformationsmatrix T'93 nicht zutrifft.

3.1 Abtasten der Phasenstrome

Pulsweitenmodulierte Stromrichter mit Spannungszwischenkreis verursachen ein Spannungs-
spektrum, dass sich nach Kapitel 2 aus einem niederfrequenten Basisband und hochfrequenten
Tréagerbdndern zusammensetzt. Dieses fiihrt je nach Last des Stromrichters zu einem Strom-
spektrum, welches sich in Amplitude und Phase unterscheidet. Die Amplitudenddmpfung der
Tréagerbander ergibt sich bei Motorlasten mafigeblich durch den induktiven Anteil der Wick-
lung. Je hoher die Tragerfrequenz fr des Stromrichters und je grofler die Lastinduktivitdt Ly,
desto geringer sind die Stromamplituden der Tragerbéander. Auswirkungen der Tragerbénder auf
die Strommessung ergeben sich nur, wenn ihre Amplituden grofier als die Auflésungsgrenze der
A /D-Umsetzer sind, was in den meisten Anwendungen zutrifft. Aufgrund der Periodizitat des
diskreten Spektrums tritt Aliasing auf. Die Auswirkungen der Strommessung auf den digitalen
Regelkreis werden im Folgenden vereinfacht an einer einphasigen induktiven Last untersucht.
Dabei erfolgt die Abtastung der analogen Signale x(t) periodisch mit der Abtastzeit T'. Die ab-
getasteten Signale x(t)] g Werden dazu iiber diskrete Wertefolgen z[k] mit k € Z dargestellt.

x[k] = z(kT) —00 < k< o0 (3.4)

3.1.1 Abtastung mit der Tragerfrequenz

Bei dieser Abtastvariante ist die Abtastfrequenz f4 = 1/T identisch mit der Tragerfrequenz fr,
welche auch der Schaltfrequenz fg des Stromrichters entspricht. Die qualitativen Signalverldufe
und Spektren der Abtastvariante sind in Abbildung 3.2 dargestellt. Das Spektrum in Abbil-

in(t) Gleichanteil ir,(t) i ()|
X Gleichanteil i [k] '\
irfk] T V'V o L 0 fr 2fr 3fr f
t i (eJwT
wp(t) . ;4& | |ir, (e77)
' ' ' n 0 fIN fl Qf 3JICT f
(a) zeitliche Signalverldufe (b) qualitatives Signalspektrum

Abbildung 3.2: Qualitative Zeitverldufe und Signalspektren des einphasigen Laststroms ¢, vor
und nach dem Abtasten mit der Trégerfrequenz.
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dung 3.2(b) zeigt, dass keine Spiegelfrequenzen unterhalb der NyQuisT-Frequenz fy auftreten,
die vom Stromregler als Storung aufgefasst werden und eine Stellgradénderung verursachen.
Allerdings tritt fiir das betrachtete stationdre Stromsignal Aliasing fiir die Gleichstromkompo-
nente im Basisband auf. Dies ist sowohl aus dem Spektrum, als auch aus dem Zeitverlauf des
abgetasteten Laststroms iy [k]| ersichtlich. Fiir Antriebsregelungen ist es aber von entscheiden-
der Bedeutung, den zeitlichen Mittelwert des Stroms korrekt zu erfassen, da dieser nach [29]
maflgebend fiir den Drehmomentaufbau des Antriebs ist. W&hlt man die Abtastzeitpunkte zu
den Maximal- bzw. Minimalwerten des symmetrischen Tragersignals xr, was in Abbildung 2.11
dargestellt ist, kann das Aliasing der Gleichstromkomponente eliminiert werden. Dazu ist nach
[45] ein linearer nichtliickender Stromverlauf erforderlich, was fiir die meisten Motorarbeitspunk-
te gegeben ist. Nachteil der synchronen Strommessung ist die verzogerte Stellgradausgabe des

Reglers [46], welche die erreichbare Bandbreite des Stromregelkreises reduziert.

3.1.2 Multiratenabtastung

Bei der Multiratenabtastung aus Abbildung 3.3 wird die Abtastfrequenz 1/T hoher als die
Tragerfrequenz fr gewdhlt. Aufgrund der Periodizitét des diskreten Spektrums mit der Abtast-
frequenz verschiebt sich die Lage der Spiegelfrequenzen, was fur 7' = T /3 in Abbildung 3.3(b)
dargestellt ist. Die erhohte Abtastfrequenz hat zur Folge, dass das erste Trégerband unterhalb
der NYQUuisT-Frequenz fy liegt und vom Stromregler als Storsignal erfasst wird. Fiir dynami-
sche Stromregler hoher Bandbreite erfolgt deshalb eine ungewiinschte Stellgraddnderung. Genau
wie bei der Abtastung mit der Tragerfrequenz tritt auch bei der Multiratenabtastung Aliasing
fiir die Gleichstromkomponente auf. Die Messwertabweichung reduziert sich aber stark mit Er-
hohen der Abtastrate. Da die Frequenz der Tragerbénder bekannt ist, konnen die Tragerfre-
quenzkomponenten mit geeigneten Digitalfiltern wirksam unterdriickt werden. Wenn zusétzlich
zur Abtastrate die Aktualisierungsrate des Pulsweitenmodulators erhéht wird, kann damit die
Reglerbandbreite deutlich gesteigert werden, was in [47] gezeigt wurde. Durch zusétzliche Logik

im Pulsweitenmodulator wird dabei verhindert, dass sich die Schaltfrequenz fg erhoht.

/iL(t) Gl(?ichanteil ir(t) lir(w)]
Gleichanteil i [k] T
JANEEVN ,
0 f 2f 3fr f
t G
s (t) . H& _ ‘1L<(, )‘
nononan - b e A L
' ' ' ¢ 0 fr v 2fr 3fr  f
(a) zeitliche Signalverlaufe (b) qualitatives Signalspektrum

Abbildung 3.3: Qualitative Zeitverldufe und Signalspektren des einphasigen Laststroms i, vor
und nach dem Abtasten mit der dreifachen Tragerfrequenz.
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3.1.3 Problemstellung bei realen Lasten

Theoretisch lasst sich durch Multiratenabtastung die Stromreglerbandbreite steigern. In realen
Antriebssystemen ist dies aber schwer umsetzbar, da bei den Schaltvorgéingen der Halbleiter
Stromspitzen im Phasenstrom i4(¢) auftreten. Diese werden durch Leitungs- und Wicklungska-
pazititen C, der Last am Stromrichterausgang verursacht, was fiir ein einphasiges Antriebssys-
tem in Abbildung 3.4 dargestellt ist. Die Leitung kann iiber Ersatzschaltungen passiver Bau-
teile modelliert werden [17, 48]. Das selbe gilt fir die Motorlast [16, 28, 31]. Die verlustlose
Leitung wird dabei iiber den Induktivitdtsbelag L' und Kapazititsbelag C’ pro Léngeneinheit
definiert. Vereinfacht betrachtet wirkt die angeschlossene Last kapazitiv fiir die hochfrequen-
ten Spektralanteile des Schaltvorgangs. Damit treten zusédtzlich zum niederfrequenten Grund-
wellenstrom Stromspitzen zum Laden und Entladen der Leitungs- und Lastkapazitdt an den
Signalwechseln der Steuersignale s und s4_ im Phasenstrom i4(¢) auf. Je nach Leitungslin-
ge und Lastimpedanz entstehen auch resonante Schwingungen unterschiedlicher Periodendauer.
Bei der Multiratenabtastung fithren die Stromspitzen hdufig zu Strommessabweichungen, die
unerwiinschte Reglerausgaben bewirken. Diese werden bei der Abtastung mit der Trégerfre-
quenz an den Umkehrpunkten des Trégersignals x7 auf einfache Weise vermieden. Das gleiche

Messprinzip léasst sich auf die Multiratenabtastung erweitern, wenn man die Messung in einem

g iq Strom
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U, verlustlose Leitun Last
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L'
(a) Ersatzschaltbild
Grundwelle 74 (t)
t
xrr
t
SA+ SA
t

(b) Zeitliche Signalverlaufe

Abbildung 3.4: Qualitativer Verlauf des Phasenstroms i4(¢) im realen Antriebssystem unter
dem Einfluss von Leitungs- und Wicklungskapazitaten.
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symmetrischen Zeitfenster Th; um die Umkehrpunkte des Tragersignals xp durchfithrt. Damit

geht die Moglichkeit der Bandbreitensteigerung der Multiratenabtastung aber verloren.

3.1.4 Gleitender Mittelwertfilter

Durch Multiratenabtastung im Zeitfenster Tjs und gleitende Mittelwertbildung kann das Signal
zu Rauschverhéltnis verbessert werden [27]. Der digitale Tiefpassfilter verhindert dabei Alia-
sing und reduziert den Effektivwert des Stromrauschpegels. Dazu wird angenommen, dass dem
Stromsignal unkorreliertes Rauschen iiberlagert ist. Der Erwartungswert des Messstroms sei un-
abhingig vom iiberlagerten Rauschsignal. Die damit entstehende stochastische Zufallsvariable
der Messgrofie X unterliegt fiir eine groffe Anzahl an Messwerten einer Verteilungsfunktion F,
die iiber die Varianz Var(X) bzw. die Standardabweichung o charakterisiert ist. Die Standard-

abweichung ist dabei ein Maf} fiir die Streuung des Messwerts um den Erwartungswert.
Var(X) = o? (3.5)

Aufgrund des unkorrelierten Rauschens kann jeder Messwert durch eine stochastisch unkorre-
lierte Zufallsvariable X1, Xo,... Xy, die der Verteilungsfunktion F' geniigt beschrieben werden.

Fiir die Varianz aus der Summe unkorrelierter Zufallsvariablen gilt [49]:

N N
Var (Z Xn> =) Var(X,) (3.6)
n=1 n=1

Mit der Definition des arithmetischen Mittelwerts einer diskreten Folge, die sich aus N Werten

zusammensetzt, erhdlt man die Varianz des arithmetischen Mittelwerts.

Var(X) = Var (;/, i\f: Xn> (3.7)
n=1

Um Gleichung 3.7 weiter zu vereinfachen, wird die lineare Transformation der Wahrscheinlich-

keitstheorie [49] mit der Proportionalitdtskonstante ¢ angewandst.
Var(cX) = ¢ Var(X) (3.8)

Alle Zufallsvariablen X1, Xo, ... Xy in Gleichung 3.7 besitzen die gleiche Varianz Var(X), da sie
der selben Verteilung F' unterliegen. Mit Gleichung 3.8 folgt damit:

N Var(X Var(X o? o \?
LN Vrl)_ v _o?_ (o ) 39

N
Var(X) = % Z Var(X,,) -~ 5

Die Standardabweichung o des arithmetischen Mittels X {iber N Messwerte ist unter den ge-
troffenen Annahmen um den Faktor 1/v/N reduziert. Dabei ist die Standardabweichung defi-
nitionsgemif identisch mit dem Effektivwert des Stromrauschens. Die Mittelung reduziert die

zufélligen Messabweichungen und verbessert dadurch die Strommessung.
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3.2 Verzogerungen des digitalen Stromregelkreises

Der analog geregelte Stromrichter besitzt idealerweise keine Verzogerungszeiten [45]. Sowohl
die Regelung, als auch die Pulsweitenmodulation erfolgen zeitkontinuierlich, womit sich An-
derungen der Regelgréfie unmittelbar auf die Steuersignale auswirken. Mit der stabilen PTy-
Stromregelstrecke der permanentmagneterregten Synchronmaschine erreicht man bereits mit

einfachen analogen Reglern einen stabilen Regelkreis mit sehr hoher Stromreglerbandbreite.

Im Gegensatz zum Analogen, treten im digitalen Regelkreis Verzogerungen auf [45]. Diese setz-
ten sich aus A /D-Umsetzungszeiten T /p, Rechenzeiten T, und der Verzogerung aufgrund der
Abtastung des digitalen Pulsweitenmodulators Tppyw s zusammen. Fiir ein einphasiges System
mit einfacher Abtastung ist dies in Abbildung 3.5 dargestellt. Die Zeitverzogerung zwischen der
Abtastung des Phasenstroms und der daraus resultierenden Anderung des Modulationsgrads
wirkt als Totzeit, die den Stromregelkreis destabilisiert [25, 26]. Zwischen der Abtastung des
Phasenstroms i4[k], der Ubernahme ins Messregister yc[k], der anschliefenden Ausgabe des
Reglerstellgrads uc[k] und der Aktualisierung des Vergleichsregisters im Pulsweitenmodulator
ugc|k] vergeht eine halbe Tragerperiode Tr/2, die fiir die A/D-Umsetzung und die Berechnung
des Regleralgorithmus zur Verfiigung steht. Die Zeit zwischen der Abtastung des Phasenstroms
bis zur Ubernahme ins Vergleichsregister des Pulsweitenmodulators wird im Folgenden als Verar-
beitungstotzeit Tp bezeichnet. Die Modulation und die damit verbundene Steuersignalénderung
s4+ und s4_ ist nochmals um ein halbe Trégerperiode Tppw s verzogert. Fiir den vorliegenden

Fall ergibt sich damit eine Gesamtverzogerung von einer Trager- bzw. Abtastperiode T = T.

V. \» y
Phasen. 0/\/0/\/,/\/./\
strom | T T T A

ke~ ik Ta/p k+ 1 I
Mess- Rl
strom _X Yo »1*’ — 1 X Y¢ /\ X Yo »],A + ]J X
: TCtrl . t
Strom- : :
stellgrad X uclk — 1| x uc |kl I\ uclk + 1]

T, (///(-:/{ lJ'HIrLLLL'-LL [k J-r'_l.r'-'-l."l.LLIl//('[/\‘ T l]
DPWM : i ur ek l o
Ziihler LHH'M;H’#J‘ g w H

: : t
Tr=T , ‘Tppw M|
Steuer- A : : 5 ’7
. SA— SA+ ; :
signale , : ;
: 5 5 t
Pt 1
tAbtastung t Modulation

Abbildung 3.5: Verzogerungszeiten im digitalen Regelkreis bei einfacher Abtastung.
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Die Gesamtverzogerung des digitalen Regelkreises hidngt von der Leistungsfahigkeit der ver-

wendeten Hardware ab. Systeme mit sehr kurzen A /D-Umsetzungs- und Rechenzeiten erlauben

vorteilhafte Implementierungsmoglichkeiten. Fiir dynamische Regelungen lassen sich dabei vier

Varianten realisieren, die bis auf die Erste bereits in [46] beschrieben sind.

1)

2)

3)

4)

Einfache Abtastung mit Verarbeitungstotzeit

Die Abtastung des Phasenstroms erfolgt einmal pro Trégerperiode T am Minimalwert des
Pulsweitenmodulationszihlers, wie in Abbildung 3.5 dargestellt. Die Verarbeitungstotzeit
Tp betréigt eine halbe Tragerperiode, womit der neue Reglerstellgrad uc am Maximalwert

des Pulsweitenmodulationszahlers ins PWM Vergleichsregister uyc geladen wird.

Einfache Abtastung ohne Verarbeitungstotzeit

Die Phasenstromerfassung findet einmal pro Trigerperiode T am Maximalwert des Puls-
weitenmodulationszéhlers statt. Die Verarbeitungstotzeit Tp ist vernachléassigbar gering,
weshalb der aktuelle Reglerstellgrad uc unverzogert ins PWM Vergleichsregister upc gela-
den werden kann. Diese Variante erfordert schnelle A /D-Umsetzer und kurze Rechenzeiten,

die man beispielsweise mit FPGAs erreicht.

Doppelte Abtastung mit Verarbeitungstotzeit

Die Abtastung des Phasenstroms erfolgt zweimal pro Tragerperiode T an beiden Ex-
tremwerten des Pulsweitenmodulationszédhlers. Die Verarbeitungstotzeit Tp betrigt eine
halbe Trégerperiode und der neue Reglerstellgrad uc wird um eine halbe Tragerperiode
verzogert an beiden Extremwerten des Pulsweitenmodulationszéhlers ins PWM Vergleichs-

register ugo geladen.

Doppelte Abtastung ohne Verarbeitungstotzeit

Die Phasenstrommessung erfolgt zweimal pro Tragerperiode T an beiden Extremwerten
des Pulsweitenmodulationszihlers. Die Verarbeitungstotzeit Tp ist vernachlissighar, wes-
halb der neue Reglerstellgrad uc unverzogert ins PWM Vergleichsregister ugo geladen

wird.

Die Verzogerungszeiten der vier Implementierungsvarianten sind in Tabelle 3.1 zusammenge-

fasst.

Dabei fiihrt die doppelte Abtastung ohne Verarbeitungstotzeit (Tp = 0) zur geringsten

Gesamtverzogerung von T /4.

Tabelle 3.1: Verzogerungszeiten unterschiedlicher Implementierungen.

Variante Abtastung Tp TppwM
1 einfache (T = Tr) Tr/2 Tr/2
2 0 Tr /2
3 doppelte (T'=T7/2) Tr/2 Tr/4

4 0 Tp /4
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3.2.1 Digitaler Pulsweitenmodulator

Regelungstechnisch wird der Pulsweitenmodulator oftmals durch ein Abtast-Halteglied nullter
Ordnung angenéhert [21, 50]. Deshalb wird im Weiteren gepriift, inwieweit diese Naherung mit
der Grundwellenlésung des Pulsweitenmodulators aus Kapitel 2 iibereinstimmt. Das Halteglied
nullter Ordnung Gg,(s) mit der Abtastzeit 7" ist nach [21] wie folgt definiert.

1—esT

Gho(s) = — (3.10)

Ersetzt man zur harmonischen Analyse die komplexe Kreisfrequenz s durch jw, erhélt man die

frequenzabhingige Ubertragungsfunktion fiir das Halteglied nullter Ordnung F, (jw).

. . T
‘ 1— e—ij Sin wj T
Fr,(jw) = o =T CET ) e JY2 (3.11)
2 Phase
Amplitude

Aus dem Phasenterm des Halteglieds Fiy,(jw) ist ersichtlich, dass dieser genau wie die Grund-
welle des Pulsweitenmodulators sg; eine Verzogerung um die halbe Abtastperiode T'/2 aufweist.
Bei der Serienschaltung aus Abtast- und Halteglied entféllt nach [50, 51] der Amplitudenfaktor
T. Dies lasst sich am einfachsten dadurch erkldren, dass die Energie bzw. Leistung des Aus-
gangssignals Z(t) nach dem Abtast-Halteglied gegen die des Eingangssignals x(¢) konvergieren
muss, wenn die Abtastzeit T gegen null strebt. Das Funktionsprinzip und die dazugehorigen
Signalverldufe des Abtast-Halteglieds sind in Abbildung 3.6 skizziert.

T T
x(t) = x[k] z(t)
17
Abtaster Halteglied
T,

(1) ol g3

t 12345 k
Abbildung 3.6: Signalverldufe des Abtast-Halteglieds.

Damit erhilt man folgende Ubertragungsfunktion Fap,(jw) fiir das Abtast-Halteglied.

sin (w% )
Fan,(jw) = (T 2 ) e Ivs (3.12)
Wy
Die Kreisfrequenz w entspricht dabei der Modulationskreisfrequenz wjy; und die Abtastkreisfre-
quenz wa = 27 /T. Der Betrag des Abtast-Halteglieds |Fam,(jw)| lautet.
sin (WM>

| Fam, (jw)| = T—;A fiir

wA

WM

<1 3.13
< (3.13)
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Fiir die Amplituden der Grundwelle 8p; des digitalen Pulsweitenmodulators einfacher und dop-
pelter Abtastung gelten Gleichung 2.91 und 2.105.

4

einfache Abtastung (w4 = wr) : 301 = “r J1 (WM> oS <w> (3.14)
W 2wr 2wy
4

doppelte Abtastung (wa = 2wr) : S01 = LT J1 (WM> (3.15)
TWL 2wr

Ein Vergleich der Amplituden zwischen der Grundwelle §5; des Pulsweitenmodulators und der
Abtast-Halteglied Approximation M |Fap,| ist in Abbildung 3.7 dargestellt. Dabei ist die Mo-
dulationskreisfrequenz wy; auf die Abtastkreisfrequenz wy = 27 /T normiert. Die frequenzab-
héngige Amplitude der Grundwelle kann beim Pulsweitenmodulator einfacher Abtastung nach
Abbildung 3.7(a) mit geringem Fehler durch ein Abtast-Halteglied nullter Ordnung approxi-
miert werden. Im Gegensatz dazu kommt es beim Pulsweitenmodulator doppelter Abtastung

aus Abbildung 3.7(b) zu grofleren Abweichungen fiir wps/wa > 0.2.

1 [ T T 1 \I |
\_301 ..~~ _301

0.8 " M|Faml |
p= ™ p=
o o
= =
en 0.6 N
wn wn
= S
8 8
= =
= 0.4 p—
g ]
S S
p= p=

0.2 1

0 - - — 0 - - —
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5
war/wa W /wa
(a) einfache Abtastung (b) doppelte Abtastung

Abbildung 3.7: Frequenzabhéngigkeit der Grundwellenamplitude §p; im Vergleich zur Am-
plitude der Abtast-Halteglied Approximation M|Fap,| fir unterschiedliche
Modulationsgrade M.

Es sei an dieser Stelle darauf hingewiesen, dass auch die Grundwellenamplitude §y; nur eine
Néiherung des realen Pulsweitenmodulators darstellt, da sie alle Amplituden der Seitenbander
vernachléssigt. Diese Vereinfachung wird unzuldssig, wenn die Modulationskreisfrequenz wys in
der GroBenordnung der Tragerkreisfrequenz wr liegt, weil damit die Seitenbénder des ersten

Trégerbands im Basisband liegen.

Zusammenfassend beriicksichtigt die Abtast-Halteglied Approximation des digitalen Pulsweiten-
modulators die exakte Verzogerung um eine halbe Abtastperiode 7'/2 und bildet zusétzlich den
frequenzabhéngigen Amplitudenabfall in guter Naherung ab. Aus diesem Grund wird in dieser

Arbeit ausschliefSlich diese Approximation verwendet.
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3.2.2 Digitaler gleitender Mittelwertfilter

Durch den Einsatz gleitender Mittelwertfilter l4sst sich nach [27] das Signal zu Rauschverhéltnis
der Messgrofien Strom und Position verbessern. Im Allgemeinen erreicht man dies mit beliebi-
gen digitalen Tiefpassfiltern. Allen gemein ist, dass die Signalfilterung eine Phasenverzdgerung
verursacht, die als Totzeit im Regelkreis wirkt. Dies wird im Folgenden exemplarisch fiir den
in Kapitel 6 eingesetzten gleitenden Mittelwertfilter untersucht. Im englischsprachigen ist dafiir
auch die Bezeichnung Sinc-Filter geldufig. Mathematisch betrachtet ergibt sich der zeitdiskrete
Wert am Filterausgang y[k] dabei aus der Summe von N Messwerten u[k — n] durch Multipli-
kation mit dem Kehrwert der Messwertanzahl 1/N.

N—

ylk] = % > ulk—n) (3.16)

—_

3

Mochte man die Differenzengleichung 3.16 in den Frequenzbereich transformieren, wird der
Verschiebungssatz der Z-Transformation bendtigt. Dieser besagt, dass eine Verzdgerung um

n-Abtastschritte einer Multiplikation mit z~" der z-Ebene entspricht. Damit folgt:

ylz] = N Z ulz]z™" (3.17)

n=0

Um die Gleichung 3.17 in eine gebrochen rationale Ubertragungsfunktion zu iiberfithren, wird

die geometrische Reihe benotigt [52].

My aM2+1

$
a™ =

m=M;

1 fir a # 0 und My > M; (3.18)
—a

Mit der geometrischen Reihe und dem Zusammenhang a = 2!, erhélt man aus Gleichung 3.17

die Ubertragungsfunktion Hjys4(2) des gleitenden Mittelwertfilters (moving average).

u(2) _il—z_N
y(z) N1-—z1

Hya(z) = (3.19)
Die Kreisfrequenzabhingigkeit der Ubertragungsfunktion Hjs(2) ergibt sich mit dem Zusam-
menhang z = e/“T. Mit der EULERSCHEN-Identitéit sin(z) = %j(ejm — e7J%) folgt nach einigen
Umformungen die Ubertragungsfunktion Hpy4(e/“7).
. T
, 1 sin (N ”7) e
Hya(eT) = —— =L ¢l 75 (3.20)
N () S
2 Phase
—_—————
Amplitude

Der Frequenzgang des gleitenden Mittelwertfilters ist in Abbildung 3.8 fiir zwei unterschiedliche
Filterbreiten N dargestellt. Dabei ist die Kreisfrequenz w auf die Abtastkreisfrequenz wy = 27 /T
normiert. Die Amplitude der Ubertragungsfunktion |Hps4(e’“7T)] ist eins (0dB) fiir die Kreisfre-
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Amplitude (dB)

A0 —N=5
S50 F — N=10

Phase (°)
&

-135

-180 : e : —
0.01 0.1 0.5

Normierte Kreisfrequenz w/w 4

Abbildung 3.8: Simulierter Frequenzgang des gleitenden Mittelwertfilters Hpy4(e/*7T).

quenz w = 0 und kleiner eins (< 0dB) fiir hohere Kreisfrequenzen. Somit kénnen niederfrequente
Signale den Filter ungedampft passieren, wiahrend hochfrequente Signale gedampft werden. Die
Amplitudenddmpfung ist am groBten, wenn die Amplitude |Hpza(e/“T)| null ist. Dies ist fiir

nachfolgende Werte der normierten Kreisfrequenz der Fall.

1
L oem firm=1,2,... und m # N (3.21)

Die Phase des gleitenden Mittelwertfilters Z H s 4 (e/“7T) fillt im gesamten Frequenzbereich linear,
was durch die Logarithmierung der Kreisfrequenz in Abbildung 3.8 verzerrt wird. Des Weiteren
enthélt der Phasenverlauf Sprungstellen. Die Phasenspriinge treten auf, wenn die Sinusfunktion
im Zéhler der Ubertragungsfunktion negativ wird. Diese Vorzeicheninderung resultiert im Faktor
—1 = /™ und damit in einer abrupten Phasendrehung um 180 Grad. Entscheidend fiir die
Verzogerung im Regelkreis ist ausschliellich die Phasendrehung im Durchlassfrequenzbereich,

vor der ersten Nullstelle der Sinusfunktion im Zahler. Fiir diesen Frequenzbereich gilt:

. N — N-1
LHpya(@¥T) = —wT == = —ur fir N2 < 1 (3.22)
2 wAa wA
—_——
Thra

Fiir die regelungstechnische Analyse approximiert man den annédhernd konstanten Amplituden-
gang |Hys4(e?“T)| im Durchlassbereich des Filters hiufig mit eins und beriicksichtigt lediglich
den linearen Phasengang /Hp4(e’“T) in diesem Frequenzbereich. Dabei vereinfacht sich der

gleitende Mittelwertfilter zu einem Totzeitelement mit der Verzdgerungszeit Ths 4.
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3.3 Regler Entwurfsvorgabe

Im Folgenden werden die grundlegenden Anforderungen an Regler, sowie die fundamentalen
Limitierungen in Regelkreisen zusammengefasst. Damit soll gezeigt werden, dass die an den
Regelkreis gestellten Anforderungen nicht unabhéngig und teilweise kontrovers sind. Fiir alle
Betrachtungen wird dabei ein lineares zeitinvariantes Verhalten des Reglers und der Regelstre-
cke vorausgesetzt. Die Analyse beschriankt sich auflerdem auf einschleifige Regelkreise, wobei die
Auslegung des Reglers und die Berechnung der charakteristischen Gréflen stets im Frequenzbe-
reich erfolgen. Die entscheidenden Giiteanforderungen an den Regler konnen nach Lunze [25] in

vier Teilaspekte untergliedert werden, die nachfolgend aufgezahlt sind.

1) Stabilitatsanfoderung
Der geschlossene Regelkreis muss stabil sein. Damit reagiert der Regelkreis auf endliche

Anregungen der Fithrungs- bzw. Storsignale mit einem endlichen Ausgangssignal.

2) Anforderung an Stoérkompensation und Sollwertfolge
Fiir definierte Fiithrungs- und Storsignale soll die Regelgréfie der Fiithrungsgrofie asymp-
totisch folgen, womit die Regeldifferenz gegen null strebt. Man spricht dabei auch von
stationdrer Genauigkeit. Fiir sprungférmige Sollwert- und Storsignale muss die offene Kette
dazu integrales Verhalten aufweisen, was entweder durch die integrierende Wirkung der

Strecke, oder durch einen entsprechenden Regler eingebracht werden kann.

3) Dynamikanforderungen
Das dynamische Verhalten des geschlossenen Regelkreises soll vorgegebene Giiteanforde-
rungen erfiillen. Im Frequenzbereich sind diese durch die maximale Amplitudeniiberh6hung

und die Bandbreite der Fithrungs- und Storiibertragungsfunktionen definiert.

4) Robustheitsanforderungen
Die Anforderungen 1) — 3) sollen auch bei Modellunsicherheiten der Regelstrecke erfiillt
werden. Dazu muss der an einem Modell der Regelstrecke entworfene Regler die Forderun-
gen nach Stabilitit, Storkompensation und Sollwertfolge sowie die Dynamikanforderungen

erfiillen, auch wenn das verwendete Modell die reale Regelstrecke nicht exakt beschreibt.

3.3.1 Modell des Standardregelkreises

Fiir die mathematische Beschreibung der geforderten Regelkreiseigenschaften wird der Stan-
dardregelkreis nach Abbildung 3.9 betrachtet. Dabei ist w die Fithrungsgréfe, e die Regelabwei-
chung, u die Stellgrofle, « die Regelgrofie, y die Messgrofle und zq, zo sowie z3 die Storgrofien
des Regelkreises. Trennt man den Regelkreis im Riickkopplungszweig auf, erhilt man die Uber-
tragungsfunktion L(s) der offenen Kette, die in der englischsprachigen Literatur als open-loop

bezeichnet wird.

L(s) = Gr(s) Gs(s) (3.23)
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Gr(s) “flz\zz Gs(s) -fgl e

\&/
Regler Strecke

Abbildung 3.9: Standardregelkreis mit Einheitsriickfiihrung.

Die Ubertragungsfunktion der offenen Kette L(s) hat regelungstechnisch grofe Bedeutung, da
mit ihr die Stabilitdtseigenschaften des Regelkreises definiert sind [25, 26]. Neben der offenen
Kette ist vor allem der Einfluss der externen Signale (w, 21, 22, 2z3) auf die Regelgroe x entschei-
dend. Fiir die Berechnung der Ubertragungsfunktionen wird stets vorausgesetzt, dass bis auf das

Anregungssignal alle externen Signale null sind.

2(s)  L(s) a(s) _ 1
Guls) = w(s) 1+ L(s) Gals) = z1(s) 14 L(s)
Gopls) = 2L _OSE) Goyl) = 2 ) (3.24)

ZQ(S) 1+ L(s) Z3(s) 1+ L(s)

Dabei ist Gy (s) die Fihrungsiibertragungsfunktion, G, (s) die Storiibertragungsfunktion der
Lastgrofe, G, (s) die Storiibertragungsfunktion der Versorgungsgréfie und G, (s) die Stortiber-
tragungsfunktion der Messgrofie. Die Gleichungen 3.24 zeigen, dass die Fithrungsiibertragungs-
funktion G, (s) bis auf das Vorzeichen identisch mit der Storiibertragungsfunktion der Messgro-
Be G.4(s) ist. Damit wird das Sollwertsignal w mit gleicher Verstarkung wie die StérgroBe des

Messsystems z3 auf die Regelgrofie « tibertragen.

Nach [26] kann man allgemein zeigen, dass sich die Ubertragungsfunktionen aller Signalkombi-

nationen aus Abbildung 3.9 mit lediglich vier Ubertragungsfunktionen beschreiben lassen.

L(s) 1

T(s) = T5L(s) Si(s) = TYL0s) S(s)
Sa(s) = % Sy(s) = % (3.25)

Man bezeichnet T'(s) als komplementére Sensitivitiat, S(s) als Sensitivitét, Sa(s) als Versor-
gungssensitivitdt und S3(s) als Messfehlersensitivitdt. Auffillig ist, dass alle vier Ubertragungs-
funktionen aus den Gleichungen 3.25 den gemeinsamen Faktor der Sensitivitat S(s) enthalten.

Die Summe aus Sensitivitdt S(s) und komplementéarer Sensitivitat 7'(s) ist dabei immer eins.
S(s)+T(s)=1 = Gu(s) +G,(s)=1 (3.26)

Aus Gleichung 3.26 geht hervor, dass das Fiihrungsverhalten nicht unabhéngig vom Stoérver-
halten beeinflusst werden kann, weshalb man die Reglerstruktur in Abbildung 3.9 auch als

Regelkreis mit einem Freiheitsgrad bezeichnet.
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3.3.2 Stabilitat von Regelkreisen

In dieser Arbeit wird die Stabilitatspriifung des Regelkreises anhand der offenen Kette L(s)
durchgefiihrt. Dabei kommt das NyQuisT-Kriterium [53] zum Einsatz, was fiir die stabile offene
Kette wie folgt definiert ist.

Satz 3.1 (Nyquistkriterium fiir die stabile offene Kette nach [26])

Es sei L(s) die Ubertragungsfunktion der offenen Kette, die keine Pole in der rechten Halbebene
(Re{s} > 0), mit Ausnahme von einzelnen Polen auf der imagindren Achse (Re{s} = 0), besitzt.
Wenn die Ortskurve der offenen Kette L(jw) fir —oo < w < oo den kritischen Punkt (—1 + j0)
der komplezen Ebene nicht umschliefit, ist der geschlossene Regelkreis E/A-stabil.

Im Gegensatz zu anderen Stabilitdtskriterien, gibt das NYQUIST-Kriterium nicht nur eine binére
(ja, nein) Aussage iiber die Stabilitdt des geschlossenen Regelkreises, sondern liefert zusétzlich ein
Maf fiir den Abstand zur Instabilitdt. Dieses Maf} ist durch den Minimalabstand der stabilen
offenen Kette L(jw) zum kritischen Punkt (—1+ j0) der Ortskurve im NyQUIST-Diagramm
aus Abbildung 3.10(a) definiert und wird als Stabilitdtsreserve 1/Sy,4, bezeichnet. Je grofier
die Stabilitétsreserve, desto robuster ist der Regelkreis. Oftmals wird auch ein Wertepaar aus
Amplitudenreserve Ar und Phasenreserve ®p angegeben, weil die Stabilitdtsreserve nicht aus
dem BoDE-Diagramm der offenen Kette L(jw) in Abbildung 3.10(b) hervorgeht. Nachteilig ist
dabei, dass die Amplituden- und Phasenreserve lediglich an zwei Kreisfrequenzpunkten definiert
ist, wo der Amplituden- und Phasenverlauf der offenen Kette die Amplitude von eins bzw. die
Phase von —180 Grad das Erste mal durchlduft. Diese Definition ist ausschlielich bei monoton
fallenden Amplituden- und Phasenverldufen gleichwertig zur Stabilitédtsreserve. Deshalb wird im
Weiteren die Stabilitdtsreserve bevorzugt, da sie eindeutig iiber einen Zahlenwert definiert ist

und zusétzlich den gesamten Kreisfrequenzbereich betrachtet.

In{L(jw)} 10 -

kritischer § i
Punkt .~ S 100

10! 10° 10
Kreisfrequenz w (rad/s)

(a) NyqQuisT-Diagramm (b) BoDE-Diagramm

Abbildung 3.10: Definition der Stabilitdtsreserve, sowie der Amplituden- und Phasenreserve.
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3.3.3 Fundamentale Limitierungen von Regelkreisen

Die Sensitivitatsfunktion S(jw) beschreibt den Einfluss von Stérungen am Streckenausgang z;
durch die Riickkopplung im Regelkreis [25, 26]. Dabei werden Stérungen fiir Kreisfrequenzen,
an denen |S(jw)| < 1 ist, abgeschwéicht und Stérungen fiir |S(jw)| > 1 verstarkt. Die maximal
auftretende Sensitivitat Sy,q. ist ein MaB fiir die groite Storverstarkung des geschlossenen Regel-
kreises. Der Maximalwert des Sensitivititsbetrags |1/(1 4+ L(jw))| ist auBerdem der Minimalwert
von |1 + L(jw)l|, was exakt der Definition der Stabilitétsreserve entspricht. Die Stabilititsreserve
1/Spmaz ist dabei der Kehrwert der maximalen Sensitivitit Sy,q,. Der Mitkopplungsbereich 11
der Ortskurve aus Abbildung 3.11, fiir den |S(jw)| > 1 gilt, liegt innerhalb des Einheitskreises
um den kritischen Punkt (—1 4 j0).

12 = (1 4+ Re{L(jw)})? + Im {L(jw)}? Kreisgleichung (3.27)

Die bisherigen Untersuchungen stellen noch keine grundsétzlichen Limitierungen des Regelkreises
dar. Diese kommen erst durch das Gleichgewichtstheorem, was haufig auch als BODE-Integral

bezeichnet wird, zum Vorschein.

Satz 3.2 (Gleichgewichtstheorem fiir die stabile offene Kette nach [26])
Die offene Kette L(s) ist stabil und hat einen Poliberschuss von mindestens zwei. Wenn die
offene Kette keine Pole in der rechten Halbebene aufweist, geniigt die Sensitivitdt S(jw) nach-

folgender Integralgleichung.

oo [e.e] 1
lg |S(j d:/l‘,’d —0 3.28
| EIsGe o= [ | s (3.28)

Im{L(jw)} I I1 _m

Re{L(jw)} =
? 2

20

1+ L(jw)
3 H 1 |
0.5 1.0 1.5
Kreisfrequenz w (rad/s)
(a) Ortskurve (b) Amplitudengang

Abbildung 3.11: Interpretation des BODE-Integrals.

Der mathematische Zusammenhang aus Gleichung 3.28 ist auch als Wasserbetteffekt bekannt.

Die geometrische Interpretation besagt dabei, dass die grau markierte Flache des logarithmierten



3.3 Regler Entwurfsvorgabe 61

Sensitivitasbetrags lg |S(jw)| aus Abbildung 3.11(b) im Gegenkopplungsbereich I genauso grof3
ist, wie die im Mitkopplungsbereich II. Damit erzwingt jede Verbesserung des Regelkreisverhal-
tens im Gegenkopplungsbereich einer Verschlechterung im Mitkopplungsbereich und umgekehrt.
Eine ausfiihrliche Analyse und Interpretation dieses Sachverhalts ist in [25, 26, 54] dargestellt.

Zusammenfassend kann der Amplitudengang der Sensitivitiat |S(jw)| in die drei nachfolgenden

Bereiche unterteilt werden.

I. Gegenkopplungsbereich
Der Betrag der Sensitivitit |S(jw)]| ist kleiner als eins. Die Regelgrofie wird der Fiithrungs-
grofe nachgefiihrt. Stérungen am Streckenausgang werden mit einer entsprechend |S(jw)]

geddmpften Amplitude an den Ausgang des Regelkreises iibertragen.

I1I. Mitkopplungsbereich
Der Betrag der Sensitivitit |S(jw)| ist grofer als eins. Die Regelabweichung des geschlos-
senen Regelkreises ist grofler als die des ungeregelten Systems. Somit werden Stérungen
am Streckenausgang um den Faktor |S(jw)| verstirkt an den Ausgang des Regelkreises
iibertragen. Der Maximalwert der Sensitivitit S, beschreibt dabei die gréfftmdogliche

Verstiarkung von Storungen am Streckenausgang.

ITI. Unempfindlichkeitsbereich
Der Betrag der Sensitivitat |S(jw)| ist ndherungsweise gleich eins. Stérungen am Stre-
ckenausgang werden ungemindert an den Ausgang des Regelkreises iibertragen und die

Regelung ist wirkungslos.

In dynamischen Regelkreisen versucht man den Gegenkopplungsbereich zu mdglichst grofien
Kreisfrequenzen auszudehnen, damit Stérungen am Streckenausgang in einem breiten Kreisfre-
quenzbereich unterdriickt werden konnen. Dieses Vorgehen zieht entweder einen breiten Mit-
kopplungsbereich, oder eine geringe Stabilitédtsreserve nach sich. In der Praxis muss fiir ein
gutes Reglerverhalten dafiir Sorge getragen werden, dass im Mitkopplungsbereich nur gerin-
ge Storamplituden auftreten. Dies betrifft alle Storsignale im Regelkreis, da der Betrag jeder

Stortubertragungsfunktion proportional zu dem der Sensitivitét |S(jw)| ist.

Ein zusitzliches Merkmal der Ubertragungsfunktion der Sensitivitit S(jw) und der komplemen-
taren Sensitivitdt T'(jw) ist, dass sie die Empfindlichkeit des Regelkreises gegeniiber Parame-
terabweichungen bzw. Modellunsicherheiten der Strecke Gg(jw) beschreiben. Diese Eigenschaft
verleiht ihnen den Namen Sensitivitdt. Betrachtet man die Logarithmen der Fiihrungs- und

Storiibertragungsfunktion Gy, (jw) und G, (jw), so gilt:

dlgGy  dGy/Gw  dGy G 1 .
dlgGs  dGs/Gg — dGs Gy 1+ Gr(jw)Gs(w) S(w) (3.29)
dlgG., _ dG.,[/Gs, _ dGs, Gy Gr(jw)Gs(jw) T(w) (330)

dlgGs  dGs/Gs  dGs G., 1+ Gg(jw)Gs(jw)
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3.4 Rotorfeste Stromregelung

Der digitale Stromregelkreis der permanentmagneterregten Synchronmaschine im rotorfesten dg-
System kann vereinfacht wie in Abbildung 3.12 dargestellt werden. Er besteht aus einem digitalen
Regler, einem Halteglied, der Regelstrecke und dem Abtaster. Dabei ist we die Fiithrungsgrofle,
ec die Regelabweichung, uc die Stellgréfie, ¢ die Regelgrofle, y- die Messgrofle, z; die Stor-
grofle am Streckenausgang und zy die Messstorgrofle. Die fett hervorgehobenen Signale in Ab-
bildung 3.12 représentieren vektorielle Grolen und bestehen aus einer d- und g-Komponente. Fiir
das Sollwertsignal des Stroms gilt beispielsweise we = [weyg wcq]T. Das Halteglied nullter Ord-
nung bildet die Charakteristik des digitalen Pulsweitenmodulators ab. Die Verzogerungstotzeit
der A/D-Umsetzer und die der Algorithmenberechnung wird iiber die Totzeit Tp beriicksich-
tigt und der Regelstrecke zugeordnet, da dies die Berechnung vereinfacht. Auflerdem soll gelten,
dass die Kopplung zwischen d-Strom und ¢-Strom, sowie die drehzahlabhingige Gegenindukti-
onsspannung der Maschine aus Abbildung 2.4 durch Spannungsvorsteuerung kompensiert wird.
Unter diesen Voraussetzungen kann man die ohmsch-induktive Motorlast als PT;-System mit

der Proportionalverstdrkung K und der Lastzeitkonstanten 17 ansetzen.

e = P T o

Yc Regl Halteglied — "veoveroeseesorsiaiumumon
esier ameste Regelstrecke

T
o

L |
Abtaster

Abbildung 3.12: Blockschaltbild der zeitdiskreten Stromregelung einer permanentmagneter-
regten Synchronmaschine im rotorfesten dg-System.

Da jedes Signal eine zweidimensionale Gréfie darstellt, miissen die Ubertragungselemente aus

einer Matrix der gleichen Dimension bestehen. Fiir den digitalen Regler Hog(z) folgt:

uca(2)| _ |Hra(z) 0| eca(?) (3.31)
ucy(2) 0 Hprg(2)| |ecq(2)

N——
uc(2) H3g(2) ec(z)

Bei der permanentmagneterregten Synchronmaschine ist die Stromregelstrecke fiir beide Kom-
ponenten nahezu identisch, da die Lédngs- und Querinduktivitit etwa gleich grof§ sind. Deshalb
werden die Stromregler der d- und g-Komponente mit identischen Werten belegt. Der Einfachheit

halber wird im Folgenden auf die iibersichtlichere eindimensionale Darstellung gewechselt.

Der digitale Stromregler wird in diesem Kapitel stets mit der Ubertragungsfunktion Hg(z) be-
schrieben. Verzogerungszeiten der A/D-Umsetzer T4,p und die Berechnungsdauer des digitalen

Reglers Tcy, konnen als gemeinsame kontinuierliche Totzeit Tp in der Ubertragungsfunktion
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Gr(s) zusammengefasst werden.
Gr(s) = e sTa/p gmsTcwm — o=sTp (3.32)

Die ohmsch-induktive Motorlast wird als PT-System modelliert.

- TLS+ 1

GL(s) (3.33)

Der Quotient aus Lastinduktivitdt und Widerstand entspricht der Lastzeitkonstante 77, = Ly /Ry,
und der Kehrwert des Lastwiderstands der Proportionalverstarkung Ky = 1/Ry.

Die Ubertragungsfunktion der Motorlast G, (s) und der Verarbeitungstotzeit Gr(s) werden im

Folgenden als Streckeniibertragungsfunktion Gg(s) zusammengefasst.
Gs(s) = Gr(s) Gr(s) (3.34)

Die Regelstrecke Gg(s) wird mit dem Halteglied nullter Ordnung Gg,(s) in den z-Bereich trans-
formiert [21].

z S

-1 G
Hps(z) =~ z{ S (8)} (3.35)
Die Ubertragungsfunktion der offenen Stromkette Lo (2) (open-loop) lautet dabei:
Lo(z) = Hus(2)Hr(z) (3.36)

Die Fiihrungsiibertragungsfunktion des geschlossenen Stromregelkreises berechnet sich nach
Gleichung 3.24 wie folgt aus der der offenen Kette Lo (z).

zo(z) _ Lo(2)
we(z) 14 Le(z)

To(z) = (3.37)
Fir die vorliegende Reglerstruktur mit einem Freiheitsgrad entspricht die Fiihrungsiibertra-
gungsfunktion des geschlossenen Stromregelkreis der komplementiaren Empfindlichkeit bzw. der

komplementéren Sensitivitit To(z).

Die Storibertragungsfunktion des geschlossenen Stromregelkreises berechnet sich nach Glei-

chung 3.24 wie folgt aus der der offenen Kette Lo (z).

zo(z) 1
z1(z) 1+ Le(2)

Si(z) = (3.38)
Dabei ist die Storiibertragungsfunktion der Lastgrofle identisch mit der Empfindlichkeit bzw.

der Sensitivitdt Sy(z), weshalb im Weiteren diese Notation verwendet wird.

Im Anschluss an die mathematische Beschreibung der Ubertragungsfunktionen erfolgt die Be-
rechnung des haufig verwendeten PI-Reglers und dessen Parameterauslegung fiir die vier Imple-

mentierungsvarianten des digitalen Stromreglers aus Tabelle 3.1.
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3.4.1 PI-Stromregler

Die Stromregelung der permanentmagneterregten Synchronmaschine erfolgt héufig iiber PI-
Regler. Dabei wird iiber die Proportionalverstirkung Kp des Reglers die Dynamik eingestellt
und tiber die Integralverstirkung K eine bleibende Regelabweichung e(t) verhindert. Im Zeit-
bereich ergibt sich fiir die Parallelstruktur des PI-Reglers nachfolgende Integralgleichung [55].

u(t) = Kpe(t) + K; / e(r) dr (3.39)

Durch Anwenden der LAPLACE-Transformation erhélt man unter Vernachléssigung der Anfangs-

werte die kontinuierliche Ubertragungsfunktion des PI-Reglers in Parallelstruktur.

Z((j)) — Kp+ % (3.40)

Die Gleichung 3.40 kann auf unterschiedliche weise in die z-Ebene {iberfithrt werden. Die dabei

Gpi(s) =

iiblichen Verfahren sind dquivalent zur Rechteck- bzw. Trapeznidherung der Integraloperation
im Zeitbereich. Bei der im Weiteren verwendeten Rechteckndherung ersetzt man die komplexe

Kreisfrequenz der s-Ebene wie folgt [21]:

1—z7t
= 3.41
=1 (3.41)
Damit erhélt man aus Gleichung (3.40) die diskrete Ubertragungsfunktion Hpy(2).
Hpr(z) = &) _ g KT (3.42)
Z = = .
Pl e(z) Py

Dabei entspricht T' der Abtastzeit des digitalen Reglers. Die Integrationsverstarkung K kann
durch den Quotienten aus Proportionalverstarkung Kp und Nachstellzeit T ausgedriickt wer-
den.

Kp

K:
1= 7.

(3.43)

Durch Einsetzen von Gleichung 3.43 in 3.42 erhélt man die finale diskrete Form des PI-Reglers

in Parallelstruktur.

HP[(Z) = KP —1Tivz_1 = Kp —( z]i>1 (344)

Im weiteren Verlauf dieser Arbeit wird die allgemeine Notation der Verstiarkungsfaktoren des
PI-Reglers verdndert, um fiir den untersuchten Stromregelkreis einen physikalischen Bezug her-

zustellen. Dabei gilt:
Kp = K¢ Tn =Tnc

Der Index C steht dabei fiir die physikalische Gréfie Strom (current).
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3.4.2 Reglerauslegung mit Verzogerungstotzeit

Mikroprozessor basierte Stromregler weisen je nach Abtastvariante eine Verzdgerungstotzeit Tp
von einer halben oder einer ganzen Abtastperiode T auf. Um beide Félle zu beriicksichtigen,
wird die Berechnung aus [46] erweitert. Dazu iiberfiihrt man die kontinuierliche Ubertragungs-
funktion Gg(s) der Regelstrecke mit Halteglied in die diskrete z-Ebene Hpg(z, m). Fiir beliebige

Verzogerungstotzeiten 0 < Tp < T erfolgt dies mit der modifizierten Z-Transformation Z,,,4.

Hps(z,m) = 21 Z { Gr(s)e™r } =2 ; ! Zinod {GLS(S)} (3.45)

z S

Mit der Transformationstabelle aus [56] folgt die diskrete Ubertragungsfunktion Hpyg(z,m).

<1 — e—mﬁ;> z 4+ e_m% — 6_%
Hys(z,m) =21 Kp — firo<m<1 (3.46)

z—e TL

Dabei entspricht der Faktor m = 1 — Tp/T einer normierten Verzogerung. Die Verzogerungstot-

zeit T'/2 und T ergeben damit die Faktoren m = 1/2 sowie m = 0.

Die Ubertragungsfunktion der offenen Kette Lo (z) aus Gleichung 6.18 setzt sich aus der des
PI-Reglers Hp;(z) und der der Regelstrecke mit Halteglied Hpg(z, m) zusammen.

- I T
et oy ()i
Lo(z) = Ke ZNC 1 z71 K — (3.47)
_ z—e TL
HPI(Z) HHS(va)

Die Nachstellzeit Ty¢c des PI-Reglers wird nach dem Betragsoptimum parametriert. Dabei kom-
pensiert man die Nullstelle des Reglers mit der Polstelle der Regelstrecke.

T
Tne = ———— (3.48)

et —1
Ist die Abtastzeit viel kleiner als die Lastzeitkonstante (7' < T7,), kann Gleichung 3.48 mit der

Naherung e® ~ 1 + x approximiert werden.
Tne =Ty, fir T <« Ty, (3.49)

Durch Einsetzten der Ubertragungsfunktion der offenen Kette Lo (z) aus Gleichung 3.47 und
der Nachstellzeit T¢ aus Gleichung 3.48 in die Gleichung 3.37, erhélt man die Fiihrungsiiber-

tragungsfunktion To(z) des geschlossenen Stromregelkreis.

T _m X _m X _ T
KcKLeﬁ {(1—6 mTL)Z+6 T, _ ¢ TL:|
To(z) = - - - = (3.50)
22— 2+ KcKpeT [(1 - emTL> z+e TL — eTL}
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Die Gleichung 3.50 lésst sich mit nachfolgenden Substitutionen vereinfachen.
T —m I T/ _,I  _T
Ky =KreTL (1—6 TL) Koy = Kpe'L (e L —e TL) (3.51)

Damit reduziert sich die Fihrungsiibertragungsfunktion T (2).

KoKiz+ KcKs

T =
C(z) 22 —2(1 = KoKy) + KcKs

(3.52)

Zur Berechnung der Proportionalverstirkung K¢ wird die diskrete Ubertragungsfunktion T (2)
nach [46] mit der bilinearen Transformation in eine kontinuierliche Form T(s) tiberfithrt. Dabei

gilt:

2+ Ts
Z:
2—Ts

(3.53)

Mit der bilinearen Transformation aus Gleichung 3.53 erhdlt man nach mehreren algebraischen

Umformungen die Ubertragungsfunktion Te(s).

KcKi(4—T?%s?) + KoKo(2 — Ts)?

T —
a(s) T2(2 — KoKy + KoKa)s? + AT(1 — KoKa)s + AKo(Kq + Ka)

(3.54)

Dabei entspricht die Form des Nennerpolynoms einem System zweiter Ordnung (s2+2Dwgs+w3),
mit dem Dampfungsgrad D und der Kennkreisfrequenz wg. Durch Koeffizientenvergleich kann

man die Proportionalverstarkung in Abhéngigkeit des Dédmpfungsgrads D darstellen.

K1D? + Kp(1+ D?) — D\/K}(D? — 1) + 2K, K(1 + D?) + K3(3 + D?)
- K2D? + K3(1 — D?)

Ke (3.55)
Ist die Abtastzeit viel kleiner als die Lastzeitkonstante (7' < 17,), kann man mit der Ndherung
e &~ 1 + x zeigen, dass fiir eine halbe Taktperiode Verzogerung (m = 1/2) die Konstanten K;

und K> identisch sind. Damit lésst sich die Gleichung 3.55 wie folgt vereinfachen.

(142D?) —2DV1 + D2
Ko

K¢ = fir m=1/2 (3.56)
Fiir den Fall, dass die Verarbeitungstotzeit eine Abtastperiode betragt (m = 0), wird die Kon-
stante K7 = 0. Damit vereinfacht sich Gleichung 3.55 wie folgt:

(14 D?) — DV/3 + D2

Ko = fii = .
c K= D7) ir m =0 (3.57)

In dynamischen Regelkreisen wird der Dampfungsgrad D oftmals mit 1/v/2 festgelegt. Bei
sprungformiger Anregung bewirkt dies ein Uberschwingen der Regelgréfe. Vorteilhaft ist der
im Vergleich zur iiberschwingungsfreien Konfiguration des aperiodischen Grenzfalls, mit dem

Dampfungsgrad D = 1, deutlich schnellere Anstieg der Regelgrofie.
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Mit dem Dampfungsgrad D = 1/4/2 vereinfacht sich Gleichung 3.56 und 3.57 wie folgt:

0.268 ~0.354

Ke(m=1/2) = = Ke(m = 0) = =2

Die vorgestellte Parametrierung gilt uneingeschrénkt, solange die Abtastzeit T des Stromreglers
viel kleiner als die Lastzeitkonstante Ty, ist. Fiir Ty, > 107 ist dies bereits in guter Naherung
erfiillt. Die unterschiedliche Gréflienordnung zwischen Abtast- und Lastzeitkonstante ist in realen
Systemen iiberwiegend gewéahrleistet, da der Verzerrungsanteil der Phasenstréme ansonsten sehr
hoch wird.

3.4.3 Reglerauslegung ohne Verzogerungstotzeit

Mit FPGA basierten Stromreglern und schnellen A/D-Umsetzern ist bei Schaltfrequenzen im
Kilohertzbereich eine Implementierung ohne Verzogerungstotzeit Tp moglich. In diesem Fall
kann die kontinuierliche Regelstrecke Gs(s) mit Halteglied iiber die klassische Z-Transformation

in die diskrete Ubertragungsfunktion Hpg(z) iiberfithrt werden.

HHs(Z):Z_lz{GS(S)}:Z_lz{GL(S)} (3.58)

z S z S

Mit der Transformationstabelle nach [56] folgt:

1—67%
z—e L

Kompensiert man die Nullstelle des PI-Reglers Hpj(z) mit der Polstelle der Regelstrecke mit
Halteglied Hps(z), erhélt man aus Gleichung 3.37 die Fithrungsiibertragungsfuktion T¢(z).

T T
KoKy e™t (1 _ e_TL>

To(z) = - — (3.60)
z— 1+ KcKpe™ (1—6 TL)
Wéhlt man die Proportionalverstarkung K¢ nach [3], so folgt:
1 T 1 1
Ko et (3.61)

= — T = — T

Kpy e Koemm g
Damit wird der Zé&hler aus Gleichung 3.60 zu eins und es verbleibt lediglich ein z im Nenner.
Dies entspricht einer Zeitverzogerung um eine Abtastperiode T'.

To(z) = - =271 (3.62)

z

Mit dieser Reglerparametrierung erhilt man einen Regler endlicher Einstellzeit (Deadbeat). Bei
sprungformiger Sollwertanregung erreicht die Regelgréfle bereits nach einer Abtastperiode T'

iiberschwingungsfrei seinen Sollwert, was in Abbildung 3.13 dargestellt ist.
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3.4.4 Vergleich der Stromregler Implementierungsvarianten

Die Sprungantwort des Stromreglers bei Sprunganregung des Querstromsollwerts wcg, = 1 A zum
Zeitpunkt t/T = 0 ist fiir die unterschiedlichen Implementierungen in Abbildung 3.13 dargestellt.
Dabei ist die Zeit t auf die Abtastzeit T' normiert. Die Implementierungen mit Verzégerungstot-
zeit Tp > 0 zeigen ein Uberschwingen der RegelgroBe x¢, von etwa 7 %, wihrend die totzeitfreie

Variante Tp = (0 iiberschwingungsfrei nach einer Abtastperiode den Sollwert erreicht.

1.2 T T T T T T T T T T T T T T

o
o0
T

!

Querstrom Zcq (A)
S
N
T
|

0.4 :
—Tp =0
— Tp =T)/2
0.2 F Tp =T ]
0 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12 13 14 15
Normierte Zeit t/T

Abbildung 3.13: Simulierte Sprungantwort des Stromreglers bei einer Querstromanregung von
wcq = 1 A zum Zeitpunkt t/T = 0.

Zusatzlich zur Sprungantwort im Zeitbereich kann die erreichbare Bandbreite des Stromregel-
kreises fir die unterschiedlichen Implementierungen im Frequenzbereich gegeniibergestellt wer-
den. Zur tibersichtlichen Darstellung normiert man dazu die Kreisfrequenz w auf die Abtastkreis-
frequenz wy = 27 /T. Fiir den Absolutwertvergleich aus Tabelle 3.2 miissen die charakteristischen
Groflen der Frequenzbereichsdiagramme auf die gemeinsame Grofle der Tragerperiode Tr bezo-
gen werden. Bei doppelter Abtastung (7' = T /2) der Variante 3 und 4 muss man deshalb die
Zahlenwerte aus Abbildung 3.14 und 3.15 mit dem Faktor zwei multiplizieren. Die Bandbreite
des Stromregelkreises ist je nach Definition durch das BODE-Diagramm des geschlossenen Re-
gelkreises T (e/“T) in Abbildung 3.14 oder iiber den Betragsgang der Sensitivitit |S;(e/“T)| in
Abbildung 3.15 festgelegt. Ublicherweise gibt man den —3 dB Amplitudenabfall des geschlosse-
nen Regelkreises T (e/“T)| an. Fiir die vereinfachten Parameterberechnungen der {iberlagerten
Regelkreise verwendet man teilweise auch die —45 Grad Phasendrehung der Ubertragungsfunk-
tion /Tc(e’*T), um den Stromregelkreis mit einem PT;-System anzunihern. Eine alternative
Definition der Regelkreisbandbreite ist iiber die Storiibertragungsfunktion bzw. die Sensitivi-
tit |S7(e’T)| gegeben. Die charakteristische Frequenz ist dabei iiber den —3 dB Amplituden-
durchtritt definiert. Bis zu dieser Frequenz kénnen Storungen am Streckenausgang mit —3 dB
unterdriickt werden, was fiir hohere Frequenzanteile nicht mehr gegeben ist. Zuséatzlich kann die
Stabilititsreserve direkt aus dem Betragsgang der Sensitivitit |S7(e/“T)| bestimmt werden, da,

sie dem Kehrwert des Maximalwerts S, entspricht.
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Abbildung 3.14: Simuliertes BoDE-Diagramm des geschlossenen Stromregelkreises Te (e/+7).
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Abbildung 3.15: Simulierter Betragsgang der Sensitivitit |S;(e/“T)].

In der Tabelle 3.2 sind die Ergebnisse der unterschiedlichen Implementierungsvarianten zusam-
mengefasst. Die Stromreglerbandbreite hangt ausschlieBlich von der Tragerperiode T und somit
von der Schaltfrequenz fg des Stromrichters ab. Eine einfache und wirksame Methode zum Er-

héhen der Stromreglerbandbreite ist damit das Steigern der Schaltfrequenz des Stromrichters.

Erwartungsgeméfl ldsst sich durch doppelte Abtastung die Bandbreite des Stromregelkreises,
im Vergleich zur einfachen Abtastung, erhthen. Weitere Verbesserungen erreicht man mit der

totzeitfreien Implementierung. Es sei an dieser Stelle darauf hingewiesen, dass die gewéhlte
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Tabelle 3.2: Bandbreiten der unterschiedlichen Implementierungen.

Variante ~ Abtastung Tp faa(Tcl)  fouse(LTe)  fo3as(51])
1 einfache (T = Tr) T/2 0.169, Ty 0.065/Tr 0.060/ T
2 0 - 0.124/Tr  0.115/Tr
3 doppelte (T = Tr/2) T 0.272/Tr 0.086/Tr  0.080/Tr
4 0 - 0.248/Tp 0.230/Tp

Reglerparametrierung der totzeitfreien Varianten zu einer geringeren Stabilitdtsreserve fithren.
Allerdings erreicht man mit den totzeitfreien Varianten auch bei identischer Stabilitédtsreserve

erhohte Stromreglerbandbreite, was sich durch Andern der Reglerparametrierung zeigen lisst.

In der Praxis konnte sich die totzeitfreie Stromregelung nicht durchsetzen. Das liegt vor allem
an den deutlich hoheren Kosten von FPGAs, im Vergleich zu Mikroprozessoren. Ein Weite-
rer Aspekt ist, dass die aktuell erreichbare Stromreglerbandbreite mit mikroprozessorbasierten

Reglern in den meisten praxisrelevanten Antriebsanwendungen ausreichend ist.

Der Vollstandigkeit halber sei abschlielend erwdhnt, dass auch die Varianten mit Verzogerungs-
totzeit Tp > 0 auf die identische Bandbreite der totzeitfreien Implementierung Tp = 0 erhoht
werden konnen. Dazu sind komplexere Reglerstrukturen nétig. Beispielsweise kann die Verzoge-
rungstotzeit mit pradiktiven Reglern kompensiert werden. Der nach seinem Erfinder benannte
Smith Pradiktor [57] ist dabei ein Regelungsprinzip, das speziell fiir totzeitbehaftete Regelstre-
cken entwickelt wurde und mit einem inneren Streckenmodell arbeitet. Die Wirksamkeit der
Totzeitkompensation fiir ein Servoantriebssystem ist in [58] dargestellt. Vergleicht man die tot-
zeitfreie (Tp = 0) und die totzeitbehaftete pradiktive Variante, so stellt man beim pradiktiven
Regelkreis eine erhchte Sensitivitdt gegeniiber Modellunsicherheiten der Regelstrecke fest, was

sich negativ auf die Stabilitdt des Regelkreises auswirkt.

Zusammenfassend fiihrt das Erhéhen der Abtast- und Schaltfrequenz des Stromrichters zur
Steigerung der Stromreglerbandbreite oder zu einer grofieren Stabilitdtsreserve. Erhéht man
die Abtast- und Schaltfrequenz um den Faktor zwei, verdoppelt sich die Stromreglerbandbreite
bei gleichbleibender Stabilitdtsreserve. Ein zusétzlicher Vorteil besteht in der besseren Signal-
qualitidt der Phasenstrome, was in Kapitel 2 aufgezeigt wurde. Nachteilig wirken sich aber die
steigenden Schaltverluste des hartschaltenden Stromrichters mit Spannungszwischenkreis aus,
die direkt proportional zur Schaltfrequenz sind. Ein deutliches Anheben der aktuell iiblichen
Schaltfrequenzen von fg =4 — 16kHz ist unter Beibehalten der Stromrichtereffizienz nur mit

neuen Halbleitermaterialien (SiC, GaN) moglich, die im Folgenden untersucht werden.
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Aktuell werden in nahezu allen Motorstromrichtern mit Spannungszwischenkreis im Nieder-
spannungsbereich unter 1000 V Si-IGBTs eingesetzt. Fiir eine bidirektionale Stromleitfihigkeit
werden den IGBTs zusétzlich Si-Dioden parallel geschaltet. Die limitierte Schaltfrequenz dieser
Bauteilkombination resultiert mafigeblich aus dem bipolaren Halbleiteraufbau [59]. Der bipolare
pn-Ubergang hat den Nachteil, dass bei jedem Schaltvorgang Minorititsladungstriger aus dem
Halbleiterkanal ausgerdumt werden miissen, was im Vergleich zu unipolaren Bauteilen deut-
lich hohere Schaltverluste verursacht. Deshalb geht man teilweise dazu iiber, die Paralleldiode
als unipolare SiC-SCHOTTKY-Diode auszufithren. Der Leitungsmechanismus der SCHOTTKY-
Diode basiert dabei ausschliellich auf Majoritatsladungstriagern, wodurch die Einschaltverluste
der IGBTSs reduziert werden kénnen. Unabhéngig von der Diodenausfithrung verbleibt der so-
genannte Schweifstrom beim Ausschalten des IGBTs. Dieser ldsst sich nur vermeiden, wenn
der aktiv schaltende Halbleiter ebenfalls unipolar ausgefiihrt wird. Unipolare Bauteile der FET-
Familie sind majoritatsladungstriagerbasiert und die Kanalsteuerung erfolgt iiber ein elektrisches
Feld. Durch die fehlenden Minoritédtsladungstrager im Halbleiterkanal weisen unipolare Bauteile
deutlich geringere Schaltverluste auf und lassen sich bei hoheren Schaltfrequenzen betreiben.
Allerdings steigt bei unipolaren Halbleitern die Driftzonenweite und damit der spezifische Ein-
schaltwiderstand tiberproportional mit der Durchbruchspannung an [60]. Der Einsatz von uni-
polaren Si-FETs mit Durchbruchspannungen von mehreren 100V fithrt deshalb zu einem hohen
spezifischen Einschaltwiderstand. Im Vergleich zu Si-IGBTs fallen mit Si-FETs deutlich erhdhte
Durchlassverluste an. Deshalb finden Si-FETs in Motorstromrichtern mit Zwischenkreisspannun-
gen von mehreren hundert Volt kaum Anwendung. Ersetzt man das Halbleitermaterial Silizium
durch eines mit gréferer Bandliickenenergie, wie Siliziumkarbid bzw. Galliumnitrid, so lassen
sich unipolare FETs mit Durchbruchspannungen gréfier 1000V herstellen, die einen geringen
Einschaltwiderstand aufweisen. Der Grund fiir diese Eigenschaft ist die deutlich héhere kritische
elektrische Feldstirke der Halbleiter mit groflerer Bandliickenenergie. Durch den Einsatz der
neuen Halbleitermaterialien reduzieren sich die Schaltverluste und die Taktfrequenzen kénnen
erhoht werden. Das erlaubt die Realisierung getakteter Schaltungen mit hoher Leistungsdich-
te und Effizienz. Im Vergleich zu hartschaltenden Motorstromrichtern mit Si-IGBTs kann mit
SiC- und GaN-Halbleitern die Effizienz deutlich erhoht werden [2, 8]. Die damit realisierten
Stromrichter erreichen bei identischer Schaltfrequenz der Halbleiter Wirkungsgrade iiber 99 %,
was die auftretende Verlustleistung und Verlustwiarme auf etwa die Hélfte reduziert. Durch das

Steigern der Schaltfrequenz besteht auflerdem die Moglichkeit den Stromrichter um einen Filter
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zu erweitern, was mit GaN-Halbleitern bei Schaltfrequenzen von fg > 100 kHz bereits in [61, 62]
demonstriert wurde. Die erhdhte Schaltfrequenz verringert die Grofle der passiven Filterbauteile
und damit das Volumen sowie die Kosten des Filters. Zusétzlich steigert das Filter den Motor-
wirkungsgrad, da es hochfrequente Spektralanteile unterdriickt, die unerwiinschte Wicklungs-
und Magnetisierungsverluste im Motor verursachen. Aufgrund der genannten Vorteile und Mog-
lichkeiten von Halbleitern mit grofler Bandliickenenergie werden diese nachfolgend néher fiir

Motoranwendungen untersucht.

4.1 Leistungshalbleiter mit groBer Bandliickenenergie

Die eingesetzten Halbleiter haben den gréiten Einfluss auf die erreichbare Schaltfrequenz und
Effizienz in elektronischen Schaltungen. Fiir Schaltfrequenzen deutlich oberhalb von 10 kHz wer-
den dabei bevorzugt unipolare Halbleiter aus der FET-Familie eingesetzt. Diese weisen im
Gegensatz zu bipolaren Bauteilen keinen pn-Ubergang auf. Deshalb treten bei FETs keine
Minoritéatsladungstrager-Speichereffekte auf, wodurch nach [59] kiirzere Schaltzeiten im Grof-
signalbetrieb ermdglicht werden. Bedingt durch den technologischen Fortschritt in der Halbleiter-
fertigung und den Materialwissenschaften ndhert man sich immer weiter dem idealen elektrischen
Schalter an. Dieser schaltet energielos in vernachlassigbar kurzer Zeit und hat im eingeschalteten
Zustand keinen Widerstand. Fiir reale Halbleiter der Leistungselektronik sind die nachfolgenden

Eigenschaften entscheidend.
1. Geringe Durchlassverluste
2. Geringe Schaltverluste
3. Hohe Durchbruchspannung
4. Hohe Stromtragfihigkeit
5. Kurzschlussfestigkeit
6. Hohe Wéarmeleitfahigkeit

Fine Reduktion der Durchlass- und Schaltverluste fiihrt zu einer geringeren Gesamtverlustleis-
tung der Schaltung, welche iiber die hohe Warmeleitfidhigkeit gut abfiihrbar ist, sodass sich der
Halbleiter nur geringfiigig erwérmt. Die Varianten der FETs lassen sich mit unterschiedlichen
Halbleitermaterialien realisieren. Die eingesetzten Materialien haben dabei grofien Einfluss auf
die Leistungsfahigkeit der Bauelemente, da sie die thermischen und elektrischen Eigenschaften
festlegen. Deshalb sind in Tabelle 4.1 die Materialeigenschaften der wichtigsten Leistungshalblei-
ter aufgelistet. Seit einigen Jahrzehnten beschéftigt sich die Forschung mit Halbleitern, bei denen
die Bandliickenenergie E¢g grofler 1.7 eV ist. Diese gehoren zu einer Familie von Materialien, wel-
che Diamant, den IV-IV-Halbleiter Siliziumkarbid sowie den III-V-Halbleiter Galliumnitrid ent-
halten. Im Gegensatz zu Silizium weisen diese Materialien eine deutlich grofiere Bandliickenener-

gie zwischen dem nichtleitenden Valenzband und dem Leitungsband auf. Die Bindungsenergie
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der Valenzelektronen an den Atomkern ist fiir diese Materialien grofier und es wird mehr Ener-
gie benotigt, um ein Elektron aus dem Kristallgitter ins Leitungsband anzuheben. Der grioflere

Bandabstand bewirkt einen Anstieg der kritischen elektrischen Feldstirke Fi.

Tabelle 4.1: Materialeigenschaften von Halbleitern [60].

Parameter Si 4H-SiC GalN Diamant Einheit
Bandliickenenergie Eg 1.12 3.26 3.39 5.47 eV
kritische Feldstarke Er 023 2.2 3.3 5.6 MV /cm
Elektronenbeweglichkeit p, 1400 950 800 1800 cm?/(Vs)
relative Permittivitat Er 11.8 9.7 9.0 5.7 —
Wiérmeleitfahigkeit K 150 380 130 2000 W/(mK)

Fir FETs mit vertikalem Stromfluss und einem linearen Anstieg der elektrischen Feldstédrke E
in der Driftzonenweite wp kann die Hohe der Durchbruchspannung Up, nach [60] anhand der

kritischen Feldstidrke Ey wie folgt berechnet werden.

1
Uy = §wDEK (4.1)

Die Durchbruchspannung ist proportional zur kritischen elektrischen Feldstirke Fx und zur
Driftzonenweite wp. Fiir den 10-fachen Wert der kritischen elektrischen Feldstirke kann die
Driftzonenweite bei gleichbleibender Durchbruchspannung auf 1/10 verringert und die Dotier-
stoffkonzentration Np in der Driftregion um den Faktor 100 hoher gewédhlt werden. Fiir eine
n-dotierte Driftzone gilt mit der PO1SSON-Gleichung der Elektrostatik und der Elementarladung
g=1.602-10"" C:

(4.2)

Das Erhohen der Dotierstoffkonzentration steigert die Anzahl der freien Ladungstrager in der
Driftzone, womit die elektrische Leitfahigkeit zunimmt. Fiir unipolare Halbleiter, wie die SCHOTT-
KY-Diode und die Bauteile der FET-Familie, kann mit Halbleitern grofler Bandliickenenergie der
spezifische Einschaltwiderstand r, stark reduziert werden. Bei Bauteilen mit Durchbruchspan-
nungen iiber 100V wird der spezifische Einschaltwiderstand durch den Anteil der Driftzone
dominiert. Der spezifische Einschaltwiderstand ist auf die aktive Halbleiterfliche bezogen und
kann aus dem Quotienten der Driftzonenweite und der elektrischen Leitfdhigkeit in der Driftre-

gion berechnet werden. Fir eine n-dotierte Driftzone erhdlt man damit:

o wp . 4Ub27,
qNppn — eo0erpnE3

(4.3)

Ton

Der materialabhingige Ausdruck im Nenner der Gleichung 4.3 wird als Bewertungsfaktor nach
Baliga (BFOM) [63] bezeichnet. Damit kann fiir Halbleiter, bei denen die Durchlassverluste



74 4 Leistungshalbleiter und die umgebende Aufbau- und Verbindungstechnik

dominieren, eine Materialbewertung erfolgen.
BFOM = eoerjin By (4.4)

In der Praxis wird der idealisiert berechnete spezifische Einschaltwiderstand r,, nicht erreicht,
da sowohl die Elektronenbeweglichkeit ., als auch die kritische Feldstirke Fx von der Dotier-
stoffkonzentration Np der Driftzone abhidngen. Auflerdem beriicksichtigt die Berechnung keine
Sicherheitsreserven sowie den benétigten Fléachenbedarf der elektrischen Anschliisse. Empirische
Untersuchungen zeigen, dass der Exponent der Durchbruchspannung realer FET-Bauteile mit
vertikalem Stromfluss erhoht ist [64].

Ton X Ub27‘5 (45)

Die vereinfachten Berechnungen des spezifischen Einschaltwiderstands konnen auch auf Bautei-
le mit lateralem Stromfluss ausgedehnt werden [64]. Dabei zeigt sich, dass man sowohl mit der
RESURF-Technologie als auch mit dem Heteroiibergang von GaN-HEMTs nahezu identische
Werte des spezifischen Einschaltwiderstands erhélt. Die Problematik bei lateralen Halbleitern
besteht aber darin, die hohen elektrischen Feldstdrken an der Bauteiloberfliche liber geeignete
Passivierungsschichten von der Umgebung zu isolieren. Aufgrund der hohen Kosten von GaN-
Wafern sind aktuell alle kommerziell hergestellten GaN-Bauteile mit lateralem Stromfluss ausge-
fiihrt. Dabei werden auf kostengiinstigen Silizium-Wafern diinne Schichten Galliumnitrid epitak-
tisch aufgebracht. Die Isolation des Steueranschlusses wird beim GaN-HEMT durch einen He-
teroiibergang zwischen zwei Materialien unterschiedlicher Bandliickenenergie (AlGaN und GaN)

erreicht, was in Abbildung 4.1 dargestellt ist. Die unterschiedliche Gitterkonstante von Alumini-

Energie
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(a) Schichtenaufbau (b) qualitatives Banddiagramm

Abbildung 4.1: Schichtenaufbau des selbstleitenden GaN-HEMT aus AlGaN und GaN mit
Silizium-Trager und dem dazugehorigen qualitativen Banddiagramm.

umgalliumnitrid und Galliumnitrid bewirkt eine hohe Ladungstrigerdichte an der Grenzschicht.
Dabei iiberlagern sich die spontane und piezoelektrische Polarisation additiv [65, 66]. Die spon-
tane Polarisation resultiert aus der hexagonalen Wurtzit-Kristallstruktur von GaN und AlGaN,
wahrend die piezoelektrische Polarisation durch mechanische Spannungen auftritt, die aus den

unterschiedlichen Gitterkonstanten der Materialien resultieren. Der laterale Stromfluss erfolgt
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in einer mehrere Nanometer diinnen Grenzschicht im undotierten Galliumnitrid. Innerhalb des
diinnen Halbleiterkanals bildet sich ein sogenanntes zweidimensionales Elektronengas (2DEG)
mit einer hohen Elektronenbeweglichkeit zwischen 1200 und 2000 cm?/(Vs) [66]. Dieser Wert
liegt deutlich iiber dem von kristallinem Galliumnitrid von 800cm?/(Vs) aus Tabelle 4.1 und
ist abhéngig von der Aluminiumkonzentration in der AlGaN-Schicht. Zusammen mit der ho-
hen Ladungstragerdichte bildet sich eine sehr hohe Kanalleitfahigkeit in der Grenzschicht aus.
Das Banddiagramm in Abbildung 4.1(b) zeigt die daraus resultierenden qualitativen Verlaufe
der Leitungsbandenergie E¢, der Valenzbandenergie Ey sowie der Fermienergie Er des Hetero-
iibergangs. Man erkennt die selbstleitende Charakteristik des GaN-HEMT, da die Leitungsband-
kante an der Grenzschicht unterhalb der Fermienergie Er liegt. Erst eine negative Steuerspan-
nung zwischen dem Gate- und Sourceanschluss verhindert das Auftreten des zweidimensionalen
Elektronengases. Um einen selbstsperrenden GaN-HEMT zu erhalten, kann zwischen die Gate-
metallisierung und der AlGaN-Schicht eine p-dotierte GaN-Schicht eingebracht werden [67, 68].
Dabei rekombinieren die Lécher der p-dotierten Schicht mit den Elektronen im Kanal, was die

Leitungsbandkante an der Grenzschicht zu einem héheren Energieniveau verschiebt.

Aufgrund des lateralen Stromflusses in der diinnen Grenzschicht ist nach [64] die maximale
Stromtragfihigkeit auf einige 10 A begrenzt. Der Hersteller GaN-Systems hat aber bereits GaN-
HEMTSs mit einer Stromtragfidhigkeit iber 100 A bei einer Durchbruchspannung gréfler 650 V
angekiindigt [69]. Es ist daher realistisch, dass unipolare GaN-Bauteile mit lateralem Strom-
fluss im folgenden Jahrzehnt nahezu identische Strome wie vertikal ausgefiihrte SiC-Bauteile
schalten kénnen. Im Gegensatz zu vertikalen Bauteilen entsteht bei lateralen GaN-HEMTs kei-
ne aufbaubedingte bipolare Paralleldiode. Dadurch entfillt die minoritdtsladungstragerbasierte
Riickstromspitze der Diode beim Schaltvorgang, was die Schaltverluste nochmals reduziert. Trotz
dieser Eigenschaft ist der Kanal von GaN-HEMTSs bidirektional stromleitfahig. Im Gegensatz
zu Si-IGBTs bzw. vertikalen SiC-FETs werden deshalb bei Motorstromrichtern je Halbbriicke
nur zwei anstatt der iiblichen vier Halbleiter benotigt. Zusétzlich ist anzunehmen, dass GaN-
HEMTSs durch das Tragermaterial Silizium in einigen Jahren deutlich kostengiinstiger hergestellt
werden koénnen als vergleichbare SiC-Halbleiter. Aufgrund dieser Sachlage werden alle weiteren
Untersuchungen der vorliegenden Arbeit mit GaN-HEMTs durchgefiihrt.

4.1.1 Modellierung des Halbleiters

Fiir die Beschreibung von Halbleitern stehen zwei unterschiedliche Simulationsverfahren zur
Verfiigung, die als physikalische und empirische Modelle bezeichnet werden. Diese unterschei-
den sich in ihrer Genauigkeit und dem Simulationsaufwand. In der Halbleiterentwicklung setzt
man weitestgehend die physikalische Modellierung ein. Dazu wird ein zwei- bzw. dreidimen-
sionales Modell des Halbleiteraufbaus mit den zugehorigen Materialeigenschaften in einem FE-
Simulationsprogramm definiert. Anschlieend legt man die zu l6senden partiellen Differential-
gleichungen fest. Diese Vorgehensweise unterstiitzt auch gekoppelte Simulationen, die das elek-
trische, das thermische und das mechanische Verhalten beriicksichtigen. Der Rechenaufwand

der physikalischen Modellbildung ist vergleichsweise hoch und man bendtigt eine Vielzahl von
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Materialparametern sowie die exakte Aufbaustruktur des Halbleiters. Das Simulationsergebnis
ist dafiir sehr genau und bietet tiefe Einblicke in das physikalische Funktionsprinzip des Halblei-
ters. Die Simulationszeit empirischer Modelle, die lediglich das Klemmverhalten des Halbleiters
nachbilden, ist deutlich geringer als die der physikalischen Modelle. Aufgrund der grofien Re-
chenzeit sind physikalische Modelle fiir die Schaltungsentwicklung ungeeignet. Sie werden aber
von Halbleiterherstellern oftmals dazu verwendet, die Modellparameter fiir empirische Modelle
abzuleiten. Grundsétzlich besteht aber auch die Moglichkeit, empirische Modelle aus Messun-
gen des Klemmverhaltens zu generieren. Eine ausfithrliche Beschreibung zur messtechnischen
Ermittlung der statischen und dynamischen Halbleitereigenschaften wird in [70] gegeben. Da-
bei versucht man analytische mathematische Funktionen zu definieren, die das Klemmverhalten
bestmoglich nachbilden. Die so gewonnenen Funktionsvorschriften lassen sich anschlieend in den
Schaltungssimulator SPICE iibertragen. Obwohl in dieser Arbeit kein empirisches Halbleitermo-
dell entwickelt wird, ist dessen Aufbau und die Funktionsweise entscheidend fiir die weiteren

Analysen. Deshalb wird die typische Struktur des Halbleitermodells ndher beschrieben.

Modellierung im Schaltungssimulator SPICE

Der Schaltungssimulator SPICE wurde 1971 an der Berkeley Universitidt zum L&sen nichtli-
nearer elektrischer Schaltkreise entwickelt [71]. Seit der Einfiihrung stellt SPICE das Standard-
programm zur Simulation elektrischer Schaltkreise dar. Mittlerweile wurde das Programm von
verschiedenen Firmen weiterentwickelt, wobei der zentrale Kern weiterhin auf der Originalversion
basiert. In dieser Arbeit werden alle Schaltungssimulationen mit dem frei erhéltlichen Programm
LTspiCE durchgefithrt [40]. Die Modellierung von Halbleitern erfolgt in SPICE tiber gesteuerte
Spannungs- und Stromquellen in Kombination mit passiven Bauteilen. Das Klemmverhalten von
GaN-HEMTSs kann wie in Abbildung 4.2 dargestellt modelliert werden [72, 73]. Die Halbleiter-
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Abbildung 4.2: SPICE-Simulationsmodell des GaN-HEMT nach [72].
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anschliisse Gate (G), Drain (D) und Source (S) sind mit ihren Anfangsbuchstaben abgekiirzt.
Der hochgestellte Index 7 signalisiert halbleiterinterne Gréfen. Eine zusétzliche Erweiterung der
elektrischen Modelle um das thermische Verhalten ist iiber dquivalente elektrische Ersatzschal-
tungen moglich [74], was zu einem spéteren Zeitpunkt dieses Kapitels néher erldutert wird. Das
Klemmverhalten des Halbleiters lésst sich in guter Naherung mit drei Kapazitidten, drei Wi-
dersténden und einer spannungsgesteuerten Stromquelle beschreiben. Die spannungsabhéngigen
Kapazititen Cgs(ubg, uhg), Cap(ubg, uhg) und Cps(ubg, uhg) sind mafBgeblich fiir das dyna-
mische Verhalten des Halbleiters verantwortlich, wihrend die spannungsgesteuerte Stromquelle
ips(ubg, uhg) das statische Ausgangskennlinienfeld des Halbleiterkanals abbildet. Die Wider-
stdnde Rg, Rp sowie Rg beriicksichtigen die elektrischen Verbindungen auf Halbleiterebene.
Die spannungsgesteuerte Stromquelle ipg ist zusétzlich von der Sperrschichttemperatur 7'y des

Halbleiters abhangig.

Statisches Halbleiterverhalten

Das statische Kennlinienfeld charakterisiert den Halbleiterkanal bei unterschiedlichen Ansteu-
erspannungen im stationdren Betrieb. Zur besseren Unterscheidung zwischen stationdren und
zeitabhédngigen Gréflen werden in diesem Kapitel alle stationdren Gréfien durch Grolbuchstaben
dargestellt. Die Messung erfolgt standardisiert mit kurzen Impulsen, um die Eigenerwdrmung
des Bauteils durch die entstehende Verlustleistung gering zu halten. Bei Leistungshalbleitern
ist die Pulsldnge typischerweise kleiner 200 ps, was sich mit erhhtem Messaufwand auf unter
1 ps reduzieren lésst [75]. Das Ausgangskennlinienfeld aktiver bipolarer Bauteile unterscheidet
sich deutlich von unipolaren, was in Abbildung 4.3 dargestellt ist. Der bipolare IGBT weist im

Gegensatz zum unipolaren GaN-HEMT eine Flussspannung im ersten Quadranten auf (Vor-
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(a) IGBT und Diode (b) GaN-HEMT

Abbildung 4.3: Vergleich des qualitativen Ausgangskennlinienfeldes eines IGBTs mit Parallel-
diode und eines GaN-HEMTs.
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wirtsbetrieb). Aufgrund des pn-Ubergangs verhilt sich die Durchlasskennlinie des IGBT mit
steigender Steuerspannung Ugp wie die Durchlasskennlinie einer Diode. Im Vergleich dazu wird
die Kennlinie des GaN-HEMT mit steigender Steuerspannung Ugg linear. Der eingeschaltete
Halbleiter hat dann den Widerstand R,,. Aufgrund der fehlenden Riickwéartsleitfahigkeit des
IGBTs muss diesem eine Diode parallel geschaltet werden. Dies fithrt im dritten Quadranten
ebenfalls zu einer Flussspannung. Im Gegensatz dazu ist der GaN-HEMT bidirektional stromleit-
fahig. Fiir kleine Steuerspannungen Ugg weist er aber ebenfalls das charakteristische Diodenver-
halten mit Flussspannung auf. Allerdings ldsst sich dies durch das Erhéhen der Steuerspannung
Uggs eliminieren, wodurch der Halbleiter auch im dritten Quadranten eine lineare Kennlinie mit
dem Einschaltwiderstand R,, besitzt. Aufgrund des unipolaren Ladungstransports eignen sich
GaN-HEMTSs besonders fiir Anwendungen mit hohen Schaltfrequenzen, bei denen ein Mehrqua-
drantenbetrieb mit bidirektionalem Stromfluss erforderlich ist. Die lineare Durchlasskennlinie
der GaN-HEMTSs tréigt aulerdem zu einer Reduzierung der Durchlassverluste im kleinen und

mittleren Lastbereich bei. Dabei gilt fiir die Durchlassverluste Pp nachfolgende Gleichung.
PD = I%),rms RO” (46)

Mit GaN-HEMTs lésst sich ein hoher Stromrichterwirkungsgrad iiber den gesamten Lastbereich
erzielen. Bei Servoantrieben hat diese Eigenschaft grofle Bedeutung, weil typischerweise pe-
riodisch wiederkehrende Positions-, Geschwindigkeits- und Beschleunigungsprofile durchlaufen
werden. Die Effizienz des Antriebsstrangs ist deshalb nicht allein vom Motor- und Stromrichter-

nennpunkt abhéngig, sondern auch vom Klein- und Teillastwirkungsgrad der Komponenten.

Dynamisches Halbleiterverhalten

Das dynamische Verhalten von Halbleitern wird mafigeblich durch deren Kapazitdten bestimmt.
Die Kapazitiatswerte Cgg, Cap und Cpg sind typischerweise von der Gate-Source-Spannung
uiGS sowie der Drain-Source-Spannung uiDS abhéngig, wobei der Einfluss der zweitgenannten
Grofle dominiert. Die Spannungsabhéngigkeit der Kapazititen ldsst sich sowohl aus physikali-
schen Bauteilsimulationen, als auch iiber Kapazitdatsmessungen bestimmen. Zur Messung ver-
wendet man Spannungsrampen bzw. sinusférmige Wechselspannungen kleiner Amplitude, die
einer Gleichspannung iiberlagert sind [70]. In Datenbléttern von Leistungshalbleitern nutzt man
iiberwiegend die Kleinsignal-Wechselspannungsanalyse. Fiir die Modellierung im Schaltungssi-
mulator wird angenommen, dass die Kapazitidt C, um einen Gleichspannungsarbeitspunkt U

konstant ist [76, 77]. Damit gilt folgende Differentialgleichung;:

du

(4.7)

Mit der Kleinsignaldefinition kann die gespeicherte Energie F, im spannungsabhéngigen Kon-

densator C, nach [77] wie folgt berechnet werden.

@:Ag@@mu (4.8)
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Zusétzlich lasst sich die Ladung @), des spannungsabhingigen Kondensators C, bestimmen.

%zégwm (4.9)

Die spannungsabhéngigen Kapazitdten eines GaN-HEMTs sind in Abbildung 4.4(a) dargestellt.
Dabei ist es in Datenblattern tblich, die Kapazitdtswerte wie nachfolgend zusammenzufassen,

da diese Groflen direkt aus der Kleinsignalmessung erfasst werden kénnen.
Crss = Cas + Cap Coss = Cps + Cep Crss = Cap (4.10)

Die berechnete Energie Fpss und Ladung Qpss der Ausgangskapazitiat Cpgg ist in Abbil-
dung 4.4(b) dargestellt. Fiir hartschaltende Halbbriicken, bei denen die Ausgangskapazitéten
Coss tiber den Halbleiterkanal des jeweils gegentiiberliegenden Halbleiters entladen werden, tra-
gen die kapazitiven Ladungsverschiebungen mafigeblich zu den Schaltverlusten bei. Vor allem bei
sehr kurzen Schaltzeiten in Schaltungen mit Halbleitersperrspannungen gréfier 100 V dominiert

die Ausgangskapazitit Cpgg die Schaltverluste. In [77] wird gezeigt, dass bei der hartschalten-
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Abbildung 4.4: Spannungsabhéngige Halbleiterkapazitidten des GaN-HEMT GS66508T [78]
und die daraus berechnete Energie Fpgg und Ladung Qogs der Ausgangska-
pazitit Cogs.

den Halbbriicke mit zwei identischen Halbleitern alleine durch die Ausgangskapazitit Cogg bei
jedem Einschaltvorgang des Halbleiters nachfolgende Schaltverlustleistung Pg entsteht.

DS=VYd

Uq
Ps = fs Ud/o Coss(ups) dups = fsUgQoss U (4.11)

Das sind exakt die Verluste, welche beim stromlosen Schalten der Halbbriicke nach Abbil-
dung 4.5(a) fiir beide Halbleiter auftreten. Aufgrund der kurzen Wechselsperrzeiten von 30ns

arbeiten beide Halbleiter hartschaltend. Das heifit, dass vor jedem Einschaltvorgang die volle
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Zwischenkreisspannung {iber den Halbleitern anliegt. M6chte man die Schaltverluste eines Halb-
leiters aus der Stromaufnahme des Gleichspannungsnetzteils berechnen, muss der Wert durch
zwei dividiert werden. Ein Vergleich der berechneten und gemessenen Schaltverluste in Abbil-
dung 4.5(b) zeigt eine gute Ubereinstimmung. Die Abweichungen bei erhdhter Zwischenkreis-
spannung Uy resultieren aufgrund zusétzlicher Kapazitdten der Aufbau- und Verbindungstech-

nik, was in [12] untersucht wurde. Vergleicht man die maximale Schaltverlustleistung Pg des
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Abbildung 4.5: Messung der Schaltverlustleistung einer unbelasteten hartschaltenden Halb-
briicke aus zwei GS66508T GaN-HEMTs [78].

GaN-HEMTs mit der Durchlassverlustleistung Pp aus Gleichung 4.12, iiberwiegen die Durch-
lassverluste deutlich. Dabei werden zur Berechnung die Datenblattwerte des Einschaltwider-
stands R,, und des maximalen Drain-Stroms Ip ;4. eingesetzt. Als Sperrschichttemperatur
wird Ty = 25°C angenommen. Die so berechnete Durchlassverlustleistung entspricht dem Mi-
nimalwert, weil die Verlustleistung zu einer Erwéirmung des Halbleiters und somit zu einer
Erhohung des Einschaltwiderstands R,, fiilhrt. Aus der Verlustleistungsbilanz des eingesetzten
GaN-Halbleiters ist zu erwarten, dass auch fiir Schaltfrequenzen fg oberhalb von 100 kHz ein

effizienter Betrieb ermdéglicht wird.
Pp =1} gz Bon = (30 A)? 50mQ = 45 W (4.12)

In realen Schaltungen erreicht man auch mit GaN-HEMTs keine unendlich kurzen Schaltzeiten,
obwohl die Werte der Eingangskapazitdten Crgs verhaltnisméfig klein sind. Dabei limitiert
vor allem die begrenzte Ansteuerleistung der Treiberschaltung die erreichbaren Schaltzeiten,
da die maximale Stromtragfahigkeit des Halbleiterkanals vom Wert der Ansteuerspannung ugg
abhéngt. Ein grofler Widerstandswert Rg,, im Ansteuerkreis verlangsamt den Anstieg der Gate-
Source-Spannung ugs und erhoht damit auch die Schaltzeiten. Die léngere Schaltzeit fiihrt
zwangsldufig zu hoheren Schaltverlusten, was in Abbildung 4.6 dargestellt ist. Eine erhohte

Sperrschichttemperatur T); des Halbleiters resultiert nach [79] ebenfalls in einer Steigerung der
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Schaltenergie, da sich die Stromtragfahigkeit des Halbleiterkanals reduziert.
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Abbildung 4.6: L'TsPiCE-Simulation der Schaltverlustleistung mit der Doppelpulsschaltung
aus Anhang A fir den GaN-HEMT GS66508T [78] und die Parameter
Ui =400V, Rgorr = 1€ sowie Ty = 25°C.

Die Schaltverlustleistung wird bei der Doppelpulsschaltung von den Einschaltverlusten domi-
niert. Die Ausschaltverluste konnen in guter Ndherung vernachléssigt werden. Die Einschaltener-
gie E,p, aus Abbildung 4.6(a) stimmt beim Schaltstrom von 0 A sehr gut mit der analytischen
Berechnung iiber die Ladung Qogg tiberein. Allerdings nimmt die simulierte Einschaltenergie
FE,n, mit steigendem Schaltstrom iiberproportional zu. Je gréfler der Gate-Widerstand Rgon
im Ansteuerkreis, desto héher sind die Schaltzeiten und damit auch die Schaltverluste. Die
simulierte Schaltenergie Eg = E,, + E,f; stimmt in guter Naherung mit der vom Halbleiterher-
steller gemessenen iiberein [79], weshalb auf eine erneute Messung verzichtet wird. Allerdings
unterscheiden sich die Absolutwerte der Verlustenergien E,, und E, ;s zwischen Simulation und
Messung erheblich. Der Grund dieser Abweichungen resultiert aus den unterschiedlichen Be-
rechnungsmethoden. In der Simulation kann man die internen Gréflen des Kanalstroms ipg und
der Kanalspannung ui)s zur Berechnung heranziehen, wiahrend beim realen Aufbau lediglich
die Klemmgroflen ¢p und upg verwendet werden kénnen. Es ist messtechnisch nicht moglich,
den Verlustenergiebeitrag der halbleiterinternen Ausgangskapazitit Cpgg zum Einschaltvorgang
zu erfassen, da der kapazitive Entladestrom zu keiner Anderung des Drain-Stroms ip an den
Klemmen fithrt. Aus diesem Grund ist die messtechnisch ermittelte Einschaltenergie F,,, um die
gespeicherte Energie des Ausgangskondensators Fpgg zu gering. Beim Ausschaltvorgang wird
die halbleiterinterne Ausgangskapazitit Cpgg wieder geladen, was iiber den Drain-Strom ip er-
fasst wird. Dieser kapazitive Ladevorgang fiithrt aber zu keiner Verlustenergie im Halbleiterkanal,
weshalb die messtechnisch ermittelte Ausschaltenergie E,;y um die bendtigte Ladeenergie des
Ausgangskondensators Fpgg zu hoch ist. Fiir die hartschaltende Halbbriicke fiihrt die falsche
Zuordnung der Verlustenergien zu keinem Fehler, da die Summe aus der Ein- und Ausschaltener-

gie korrekt ist. Dies &ndert sich aber bei resonanten und quasiresonanten Schaltvorgdngen, bei
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denen der Ein- bzw. Ausschaltvorgang entlastet ist. Fiir unipolare Bauteile ist mafigeblich das
spannungslose Einschalten (Nullspannungsschalten) von Vorteil, weil dadurch die Einschaltver-
luste gegen Null streben. Die Ausgangskapazitit Cpgg wird dabei vor jedem Einschaltvorgang
des Halbleiters iiber eine externe Schaltung entladen. Die falsche Zuordnung der Verlustener-
gien fithrt damit zur fehlerhaften Berechnung der Schaltverluste. Die exakte Zuordnung der
Verlustenergien ist fiir diese Arbeit von Bedeutung, da bei der Halbbriickenschaltung mit in-
duktiver Last Nullspannungsschalten auftreten kann. Die Induktivitdt wirkt dabei im kurzen
Zeitraum des Schaltvorgangs anndhernd als Konstantstromquelle. Wahrend der Wechselsperr-
zeit der komplementéren Halbleiter S4y und S4_ werden die Ausgangskapazitidten Cpgg durch
die Stromquelle ge- und entladen. In Abhéngigkeit vom Vorzeichen des Phasenstroms kann im-
mer ein Briickenhalbleiter nullspannungsschalten. Allerdings muss der Strom ausreichen, um
die Halbleiterkapazititen innerhalb der Wechselsperrzeit vollstéindig zu laden bzw. entladen.
Fir positiven bzw. negativen Phasenstrom erreicht man jeweils fiir den unteren bzw. oberen
Briickenhalbleiter Nullspannungsschalten. Beim Stromrichter mit sinusférmigen Phasenstrémen
gleichen sich die unterschiedlichen Schaltverluste im zeitlichen Mittel einer Phasenstromperiode
aus. Unter dieser Voraussetzung ist die Verlustleistung und die thermische Belastung beider
Briickenhalbleiter identisch. Fiir Betriebspunkte mit rein positiven bzw. negativen Phasenstrom

gilt dies nicht.

4.1.2 Problemstellungen mit kurzen Schaltzeiten

Idealerweise liegen die Schaltzeiten unipolarer Halbleiter mit grofler Bandliickenenergie im ange-
strebten Spannungsbereich kleiner 1000V fir den Phasenstrombereich von einigen 10 A unter-
halb von 10ns. Dabei ergeben sich Spannungsédnderungen der Drain-Source-Spannung upg von
mehreren 100 V/ns und Stromédnderungen des Drain-Stroms ip von mehreren 10 A/ns. Parasi-
tare Induktivitdten, die durch elektrische Leitungen im Ansteuer- und Leistungskreis entstehen,
haben deshalb grofien Einfluss auf das Schaltverhalten der Halbbriicke. Mit der klassischen
Aufbau- und Verbindungstechnik iiber Bonddrahtverbindungen treten Uberspannungen an den
Leistungshalbleitern auf, die durch Leitungsinduktivitdten in der Schaltzelle beim Schalten der
Halbleiter verursacht werden [9]. Aufgrund der sehr kurzen Schaltzeiten von GaN-Halbleitern
fiihren bereits kleine Werte der Schaltzelleninduktivitit L, im Leistungsteil zu Uberspannungen,
was in Abbildung 4.7 dargestellt ist. Mit der klassischen Aufbau- und Verbindungstechnik miis-
sen RC-Snubberschaltungen zur Begrenzung der Anstiegsgeschwindigkeiten oder Halbleiter mit
erhohter Durchbruchspannung eingesetzt werden. Die erste Variante erhoht den Schaltungsauf-
wand sowie die Schaltverluste, wahrend die zweite Variante einen unnétig hohen Einschaltwider-
stand R,, des Halbleiters und damit steigende Durchlassverluste verursacht. Des Weiteren fiihrt
die Induktivitdt der Schaltzelle zu unerwiinschten resonanten Schwingungen im Anschluss an
den Schaltvorgang. Idealerweise ldsst sich durch einen optimierten Aufbau eine Schaltzellenin-
duktivitdt L, < 1nH erreichen, wodurch Spannungsiiberh6hungen ohne Zusatzaufwand nahezu
vollstandig unterdriickt werden konnen. In ungiinstigen Fallen konnen parasitédre Elemente der

Aufbau- und Verbindungstechnik sogar zur Instabilitit der Schaltung fithren. Hervorgerufen wird
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Abbildung 4.7: L'TspiCE-Simulation der Drain-Source-Spannung upg des unteren Briicken-
halbleiters S4_ mit der inversen Doppelpulsschaltung aus Anhang A fir
den GaN-HEMT GS66508T [78] und die Parameter Uy =400V, if, = 20 A,
Raon =59, Raofy = 1Q sowie Ty = 25°C.

dies beispielsweise durch eine gemeinsame Induktivitdt im Steuer- und Leistungskreis [70, 80].
Eine Stroménderung von 10 A/ns resultiert bei einer gemeinsamen Induktivitdt von 1nH in
einer Gegeninduktionsspannung von L % = 10V, was in der Groflenordnung der maximalen An-
steuerspannung von GaN-HEMTs liegt. Zuséatzlich kann der kapazitive Spannungsteiler aus der
Gate-Drain-Kapazitit Cgp und der Gate-Source-Kapazitit Cgg bei schnellen Anderungen der
Drain-Source-Spannung upg zu unerwiinschten Einschaltvorgéingen der Halbleiter fithren. Dies

verursacht kurzzeitige Briickenkurzschliisse und fiihrt zu erhohten Schaltverlusten.

Zusammenfassend konnen die negativen Auswirkungen einer nicht optimierten Aufbau- und
Verbindungstechnik nur durch eine Verlangsamung des Schaltvorgangs bzw. zusétzlichen Schal-
tungsaufwand behoben werden, wodurch sich unweigerlich die Schaltverluste erhéhen. Soll die
Leistungsfahigkeit der GaN- und SiC-Halbleiter voll ausgenutzt werden, bedarf es einer Op-
timierung des Aufbaus. Mégliche Konzepte und Modifikationen der bestehenden Aufbau- und
Verbindungstechnik wurden in den letzten Jahren vielfach diskutiert. Allerdings war bis zur Fer-
tigstellung dieser Arbeit keine kdufliche Losung verfiigbar, welche die bendtigten Anforderungen
erfiillt. Aus diesem Grund werden nachfolgend Konzepte moderner Aufbau- und Verbindungs-

technik fiir einen optimalen Motorstromrichterentwurf analysiert.

4.2 Aufbau- und Verbindungstechnik

Aufgrund der beschriebenen Problemstellungen kurzer Schaltzeiten, zu denen Spannungsiiberh-
hungen, resonante Schwingungen und Instabilitdt zéhlen, nimmt die Aufbau- und Verbindungs-
technik einen immer wichtigeren Stellenwert ein. Dabei kénnen die theoretisch erreichbaren

Schaltzeiten von GaN- und SiC-Halbleitern mit klassischer Leistungsmodultechnik, basierend
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auf Keramiksubstraten und Bonddrahtverbindungen, nicht vollstédndig ausgenutzt werden. Do-
minant limitierend wirken dabei die Induktivititen des Aufbaus. Neue Konzepte der Aufbau-
und Verbindungstechnik fiir Halbleiter mit grofler Bandliickenenergie wurden bereits mehrfach
diskutiert und umgesetzt [10, 11, 68]. Allen gemein ist, dass man durch dreidimensionale planare
Leiteranordnungen versucht, die parasitaren Induktivitdten des Ansteuer- und Leistungskreises
zu minimieren. Im Gegensatz zur klassischen Leistungsmodultechnik nutzt man dazu auch die
Verdrahtungsebene oberhalb der Halbleiter. Die bestmoglichen Ergebnisse werden erzielt, wenn
die Ansteuerschaltung sowie ein Teil des kapazitiven Zwischenkreises Bestandteil des Leistungs-
moduls sind, weil sich dadurch die Leitungslingen verkiirzen. Allgemein muss die zukunftige

Aufbau- und Verbindungstechnik nachfolgende fiinf Anforderungen bestméglich erfiillen.
1. Hohe elektrische Isolationsfestigkeit zwischen Halbleiter und Kiihlkérper
2. Hohe thermische Leitfdhigkeit vom Halbleiter zum Kiihlkérper
3. Geringe Induktivitdten im Ansteuer- und Leistungskreis
4. Gute Entkopplung zwischen Ansteuer- und Leistungskreis
5. Geringe parasitidre Kapazitdten

Die Anforderungspunkte 1. und 2. bestehen seit Beginn der Leistungselektronik. Diese lassen
sich am besten mit anorganischen keramischen Materialien realisieren. Die keramischen Werk-
stoffe Aluminiumoxid (Al;O3) und Aluminiumnitrid (AIN) vereinen dabei eine hohe Spannungs-
festigkeit mit hoher thermischer Leitfadhigkeit. Die Anforderungen 3. bis 5. werden durch eine
intelligente Anordnung der Bauteile und deren elektrische Verbindungen erreicht. Grundsétzlich
gilt dabei, dass die Induktivitdten des Aufbaus durch verkleinerte Abmessungen abnehmen. Zu-
sétzlich fithren kiirzere Leitungen bei identischen Isolationsabstdnden zu kleineren parasitiren
Aufbaukapazitdten. Dadurch wird einer erh6hten Schaltverlustleistung und elektromagnetischen

Storaussendung vorgebeugt.

4.2.1 Elektromagnetische Modellbildung

Allgemein gelten fiir die elektrische Beschreibung der Aufbau- und Verbindungstechnik die vier
MAXWELL’SCHEN Gleichungen. In differentieller Form lauten diese wie folgt [81].

VXH:J—FaaIt) V-B=0
0B

Dabei ist H die magnetische Feldstérke, B die magnetische Flussdichte, D die dielektrische
Verschiebung, FE die elektrische Feldstiarke, J die Stromdichte und g die Raumladungsdichte.

Alle fett hervorgehobenen Gréflen sind Vektorfelder, die sowohl vom Ort als auch von der Zeit
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abhédngen. Fiir lineare, isotrope und homogene Materialeigenschaften gilt mit der Dielektrizi-

tatskonstante € und der Permeabilitdt p nachfolgender Zusammenhang.
D=c¢FE B =pH (4.14)

Zur Loésung der MAXWELL'SCHEN Gleichungen stehen unterschiedliche numerische Verfahren
zur Verfiigung. Dabei unterscheidet man zwischen Losungsverfahren, die auf der differenziellen
bzw. integralen Form der Gleichungen basieren. Die Integralformulierung hat den Vorteil, dass
sich das zu l6sende Problem auf die Diskretisierung der Leiterelemente beschriankt. Das Gebiet
aufBerhalb der elektrischen Leiterelemente bleibt unberiicksichtigt, wodurch sich im Vergleich zu
differentiellen Losungsverfahren eine deutlich geringere Anzahl an Unbekannten ergibt. Deshalb
werden integrale Losungsverfahren bevorzugt zur Berechnung der MAXWELL’SCHEN Gleichungen
eingesetzt. In vielen Féllen kénnen die vollsténdigen Gleichungen vor dem Losen weiter verein-
facht werden. Ist die kleinste im Signal enthaltene elektrische Wellenldnge A deutlich grofler
als die Abmessungen der Anordnung, so kann die Retardierung der elektromagnetischen Felder
vernachléssigt werden. Die Felder wirken dann unmittelbar ohne zeitliche Verzogerung. In der
Literatur bezeichnet man diese Ndaherung héufig als elektromagnetisch-quasistationdren-Ansatz
(EMQS) [82, 83]. Vernachléssigt man zusétzlich den dielektrischen Verschiebestrom (%—? =0) als
Quelle magnetischer Felder, erhélt man den magnetisch-quasistationéren-Ansatz (MQS). In Leis-
tungsmodulen dominieren nach [84] die induktiven Effekte der Aufbau- und Verbindungstechnik,
womit der MQS-Ansatz ausreicht. Ein integrales Losungsverfahren ist die schaltkreisorientier-
te PEEC-Methode nach [83, 85]. Dabei werden die Leiterelemente als elektrische Netzwerke
mit passiven Bauteilen (Widerstédnde, Induktivitdten und Kapazitdten) reprisentiert. Die Ei-
genschaften der Aufbau- und Verbindungstechnik kénnen damit tiber Impedanznetzwerke im
Schaltungssimulator SPICE berticksichtigt werden. Unter Vernachléssigung der Leitungswider-
stdnde wird jedes Leiterstiick als partielle Selbstinduktivitdt modelliert. Diese ist induktiv mit
allen partiellen Selbstinduktivitdten des Schaltkreises verkoppelt. Fiir die Untersuchungen die-
ser Arbeit reicht es aber aus, die gekoppelten partiellen Selbstinduktivitdten jedes geschlossenen
Stromkreises zu einer Schleifeninduktivitit zusammenzufassen. Fiir einfache Anordnungen kann
die Schleifeninduktivitét analytisch berechnet werden. Eine ausfiihrliche Beschreibung mit zahl-

reichen Beispielen ist in [86] gegeben.

Fir die Schaltzelle in der Halbbriickenanordnung ist es entscheidend, dass die Schleifenin-
duktivitdten des Leistungsteils L, und die des Ansteuerteils Lo moglichst gering sind. Die
Schleifeninduktivitit des Laststromkreises wird im Folgenden als Kommutierungsinduktivitat
bezeichnet. Diese umfasst die Induktivitdten der Leitungen L4y und L4_ sowie die der HF-
Zwischenkreiskapazitdt ESL. Zwischen dem Leistungs- und Ansteuerstromkreis soll nach Mog-
lichkeit keine induktive Kopplung bestehen. Die Schaltzelle beinhaltet beide Halbleiter S
und S4_, die Zwischenkreiskondensatoren Cy r und die elektrischen Leitungen zwischen den
Bauteilen. Der prinzipielle Schichtenaufbau einer Schaltzelle mit dem daraus abgeleiteten Er-
satzschaltbild ist in Abbildung 4.8 dargestellt. Mit einem quasistationéren elektromagnetischen

Ansatz erhilt man eine Vielzahl von aufbaubedingten Induktivitdten und Kapazitéiten, die sich
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nachteilig auf die Schaltvorgénge der Halbbriicke auswirken. Die parasitiaren Kapazitiaten C4
und C4_ parallel zu den Halbleitern verursachen zusétzliche Schaltverluste, welche aus den be-
reits beschriebenen Ladungsverschiebungen wéahrend der Schaltvorgénge resultieren. Dasselbe
gilt fir die Serienschaltung der Kapazititen Cyx und Cgy sowie Cyg und Cg_, wenn der
Kiihlkorper elektrisch leitfihig ist. Die Kapazitidten zum Kiithlkérper kénnen zu unerwiinsch-
ten elektromagnetischen Storstromen fithren, die iiber das Erdpotential zum Zwischenkreis zu-
riickflieen. Im Gegensatz zu den aufbaubedingten Kapazitdten erhéhen die Induktivitdten die
Schwingungsneigung der Schaltung. Die Anregung der Schwingkreise erfolgt durch die kurzzei-

tigen Signaldnderungen der Spannungen und Stréme beim Schalten der Halbleiter. Die Ziel-

Schaltzelle/

Halbbricke » Lay T
o
ESR  Sa, JI: J_
ESL ‘ o)
ol L
\—Kﬁhlkérper Camr 24 JI: Y ;
T T T
Halbleiter o—d i )
Gehéuse n La_ Kihlkorper
(a) Aufbaustruktur (b) Ersatzschaltbild [11]

Abbildung 4.8: Schichtenaufbau einer Halbbriickenschaltung und das dazugehorige Ersatz-
schaltbild der idealen Schaltzelle (schwarz) mit parasitdren Elementen der
Aufbau- und Verbindungstechnik (grau).

setzung einer elektrisch optimierten Aufbau- und Verbindungstechnik ist, die Kapazitdten und
Induktivitdten der Schaltzellenanordnung zu minimieren. Das gelingt bestmdglich, wenn die
Bauteile der Schaltzelle kompakt angeordnet sind. Um dies zu ermdéglichen, nutzt man oftmals
einen geteilten Zwischenkreis, der aus Keramikkondensatoren Cy i zur Entkopplung der hoch-
frequenten Schaltvorginge und aus Folien- bzw. Elektrolytkondensatoren Cj zur Begrenzung
der niederfrequenten Spannungsschwankungen besteht. Die optimierte Schaltzelle beinhaltet nur
die Hochfrequenz (HF)-Zwischenkreiskondensatoren. Aufgrund der niederinduktiven Anbindung
dieser flie3t der gesamte hochfrequente Kommutierungsstrom beim Schalten der Halbleiter lokal
in der Schaltzelle. Fiir geringe Werte der Kommutierungsinduktivitidt L, wird die Spannung
iiber den Halbleitern damit auf die Zwischenkreisspannung geklemmt. Offensichtlich steht die
elektrische Optimierung im Widerspruch zur thermischen Optimierung, da die Erstgenannte ei-
ne Bauteilanordnung auf moglichst geringem Volumen anstrebt. Dies impliziert eine kompakte
Anordnung der Halbleiter (Wéarmequellen), was zwangslaufig zu einer erhdhten Verlustleistungs-
dichte des Aufbaus fithrt. Die Notwendigkeit einer thermischen Optimierung des Aufbaus geht

daher direkt aus den Anforderungen der elektrischen Optimierung hervor.
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Die kritischste Grofe bei der elektrischen Optimierung der Schaltzelle ist durch die Kommutie-
rungsinduktivitdt L, im Leistungskreis und die Gateinduktivitit Lg im Ansteuerkreis gegeben.
Den groiten Einfluss auf die magnetisch gespeicherte Energie F,, des Aufbaus und damit auch
der Induktivitdt hat dabei die rdumliche Anordnung der Bauteile und Leitungen. Um die In-
duktivitdten der Schaltzelle so gering wie moglich zu halten, versucht man die Hin- und Riick-
leiter Ortlich zu konzentrieren, sodass sich ihre magnetischen Flussdichten B grofitenteils kom-
pensieren. Die koplanare Leiteranordnung nach Abbildung 4.9(a) erfiillt die Feldkompensation
bestmoglich [10, 84]. Die Leitungsinduktivitdten pro Leitungsliange L/l sind fiir unterschiedli-
che Leiterabmessungen in Abbildung 4.9(b) dargestellt. Die Berechnung erfolgt dabei iiber eine

zweidimensionale FE-Simulation mit FEMM [87]. Die Simulationsergebnisse zeigen, dass die Lei-
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Abbildung 4.9: FEMM-Simulation der Leitungsinduktivitit pro Leitungslédnge einer koplana-
ren Leitung fiir unterschiedliche Leiterabstinde a sowie Leiterbreiten w mit
der Leiterhohe ¢ = 0.1 mm bei der Frequenz f = 10 MHz.

tungsinduktivitat fiir geringe Leiterabstdnde a sowie breite Leitungen w am geringsten ist. Des
Weiteren erméglicht die koplanare Anordnung einen Absolutwert der Kommutierungsinduktivi-
tat von L, < 1nH, was bereits in [10] gezeigt wurde. Fiir den untersuchten GaN-HEMT nach
Abbildung 4.7 fithrt dies lediglich zu einer vernachldssigbar geringen Spannungsiiberhéhung der
Drain-Source-Spannung upg. Eine Leitungsinduktivitdt von L < 1nH kann grundsétzlich als
Anhaltspunkt der Optimierung definiert werden, um den angestrebten Wert der Kommutie-
rungsinduktivitdt von L, < 1nH zu erreichen. Mit Bonddrahtverbindungen in klassischen Leis-
tungsmodulen ist eine Leitungsinduktivitat von L < 1nH nicht umsetzbar. Aus diesem Grund
ist die elektrisch optimierte Aufbau- und Verbindungstechnik fiir Halbleiter grofer Bandliicken-
energie auf planare Aufbauverfahren beschriankt, bei der die HF-Zwischenkreisanbindung iiber

eine koplanare Leiterbahnfiihrung erfolgt.

Eine Kommutierungsinduktivitat L, < 1nH resultiert zwar in einer vernachlissigbaren Drain-

Source-Spannungsiiberh6hung, fithrt aber trotzdem zu einer Schwingung des Schaltzellenstroms.
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Die Ursache dafir ist, dass sich der Strom in der Kommutierungsinduktivitdt L, nicht sprung-
férmig dndern kann und nach dem Schaltvorgang zusammen mit der Ausgangskapazitit Cogs

des ausgeschalteten Halbleiters einen Serienschwingkreis mit der Kennfrequenz f, bildet.
1
27 \/ Ly Coss’

fo= (4.15)

Ups=Uyg

Die ideale Halbbriicke beddmpft den Schwingkreis lediglich durch den Einschaltwiderstand R,
des eingeschalteten Halbleiters. Grundsétzlich ist ein schnelles Abklingen der Schwingung wiin-
schenswert. Deshalb wird nachfolgend untersucht, ob Stromverdringungseffekte zur Erhohung
der Schwingkreisdampfung beitragen. Der Widerstand einer Leitung nimmt mit steigender Fre-
quenz zu, da der Strom nur am Leitermantel flieBt (Skin-Effekt). Dies wird durch die értliche
Néhe der koplanaren Leiteranordnung und der Gegentaktbestromung verstarkt. Die damit ver-
bundene Feldverdringung in den Leitungen fiihrt dazu, dass sich der Stromfluss auf die Innen-
seiten der sich zugewandten Leiteroberflichen konzentriert (Proximity-Effekt). Durch die Feld-
verdrangung im Leiterinneren dndert sich sowohl der Widerstand R, als auch die Induktivitat L
der Leiteranordnung, was in Abbildung 4.10(a) und 4.10(b) dargestellt ist. Die Berechnung der
frequenzabhéngigen Eigenschaften wurde mit dem Simulationsprogramm FastHenry [82] durch-
gefiihrt, welches auf der numerischen Auswertung des MQS-Ansatz basiert. Dabei wird sowohl

der Skin-Effekt, als auch der Proximity-Effekt der Leiteranordnung beriicksichtigt.
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Abbildung 4.10: FastHenry-Simulation der frequenzabhéngigen Leitungsinduktivitdt und Lei-
tungsimpedanz pro Leitungslédnge fiir eine koplanare Leitung mit dem Lei-
terabstand a = 0.5 mm, der Leiterbreite w = 7.5mm sowie der Leiterhohe
t = 0.1 mm und der elektrischen Leitfihigkeit o¢cy, = 58 - 106 1/(Qm).

Die Leitungsinduktivitéit reduziert sich fiir hohe Frequenzen um etwa 10 %. Oberhalb von 1 MHz
steigt der Widerstand R der doppelt logarithmischen Darstellung aus Abbildung 4.10(b) linear

an. Aus der Leitungsimpedanz geht hervor, dass der induktive Impedanzanteil L fiir Frequenzen
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iber 100kHz tiberwiegt. Aufgrund der Groflenunterschiede dominieren die Einfliisse der Lei-
tungsinduktivitdt, mit den darin enthaltenen hohen Frequenzkomponenten, den Schaltvorgang.
FEine geringe Kommutierungsinduktivitit L, der Schaltzelle resultiert nach Gleichung 4.15 in ei-
ner erhohten Kennfrequenz f,, wodurch der Wert des Leitungswiderstands R ebenfalls ansteigt.
Fiir den untersuchten GaN-HEMT mit dem Kapazitatsverlauf nach Abbildung 4.4(a) sowie der
Leitungsinduktivitat nach Abbildung 4.10(a) erhélt man mit der Leitungslinge [ = 1.5 cm und

der Zwischenkreisspannung Uy = 400 V nachfolgende Kennfrequenz.

1
~ 2my/1.11nH - 68pF

Fir den Leitungswiderstand R gilt nach Abbildung 4.10(b):

fs = 582 MHz (4.16)

~1.5-1072Q = 15mQ (4.17)
fo=582MHz

Im gezeigten Beispiel betriagt der Wert des Leitungswiderstands lediglich 30 % des Halbleiter-
einschaltwiderstandes R,,,, was die Schwingkreisddmpfung nur geringfiigig erhéht. Einen zusétz-
lichen Beitrag zur Dampfung liefern die Polarisationsverluste der HF-Kapazitédten, die mit der
Frequenz ansteigen und durch den dquivalenten Serienwiderstand FE.SR modelliert werden. Fiir

die gesamte Schaltzelle ergibt sich damit nachfolgender frequenzabhéngiger Widerstand R, .
Ro(f) = ESR(f) + R(f) + Ron (4.18)

Der Dampfungsgrad D, der Schaltzelle entspricht dem des Serienschwingkreis.

(4.19)

Im Idealfall ist der Wert des Dampfungsgrads D, grofler Eins. Dies entspricht dem aperiodischen
Grenzfall, bei dem keine Schwingung auftritt. Vernachléssigt man den kapazitiven Verlustwider-

stand ESR(f), ergibt sich fiir das gezeigte Beispiel nur ein sehr geringer Dampfungsgrad.

65mQ | 68pF 3
D, = =80-1 4.2
7 2 1.11nH 8.0-10 (4.20)

Messungen an realen Schaltungen aus Abbildung 4.16 und [10] zeigen aber deutlich hoéhere

Dampfungsgrade D, =~ 0.1. Es wird angenommen, dass die Polarisationsverluste der eingesetz-
ten Keramikkondensatoren den dominanten D&mpfungsanteil verursachen. Allerdings ist der
Verlustfaktor von Keramikkondensatoren mit X7R-Dielektrikum im Frequenzbereich der reso-

nanten Schwingung f > 100 MHz nicht in den Datenbléttern spezifiziert.
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4.2.2 Thermische Modellbildung

Fiir die Warmeleitung in Festkorpern gilt die dreidimensionale Warmeleitungsgleichung [88], die

in differentieller Form nachfolgend angegeben ist.
oT
pe oy~ V(kVT) =g (4.21)

Dabei ist p die Massendichte, ¢ die spezifische Warmekapazitit, T die Temperatur, ¢t die Zeit, V
der Nabla-Operator, k die Warmeleitfdhigkeit und g die volumetrische Wérmestromdichte. Fiir

homogene isotrope Materialien vereinfacht sich Gleichung 4.21.

oT

— — RAT = 4.22

peor — g ( )

Dabei ist A der LAPLACE-Operator. Im stationdren Fall ist zusédtzlich die Zeitableitung %—:tp =0
und die Gleichung 4.22 geniigt der PO1SSON-Gleichung.

—kRAT =g (4.23)

Zum Losen der Warmeleitungsgleichung miissen Randbedingungen definiert werden. Eine Mog-
lichkeit besteht darin, die Temperatur T am Simulationsrand festzulegen, was unter dem Begriff

DiricHLET-Randbedingung bekannt ist.
T=Tg (4.24)

Des Weiteren kann die Normalkomponente des Warmeflusses —ng—z; am Rand des Simulations-

gebiets definiert werden, was als NEUMANN-Randbedingung bekannt ist.

—K (ZZ; =T —Ta) (4.25)
Dabei ist n die Normalkomponente des Randgebiets, o der Wérmeiibergangskoeffizient und T4
die externe Umgebungstemperatur. Fiir einen Warmeiibergangskoeffizienten « gleich Null ist der
Wirmefluss dieser Fliche ebenfalls Null. Die Fldche entspricht dann dem idealen thermischen
Isolator und erzwingt einen tangentialen Warmefluss. Die isolierende Randbedingung kann bei
symmetrischen Problemstellungen auch als Symmetrieebene genutzt werden, um das Simulati-
onsgebiet zu reduzieren. Aufgrund der unterschiedlichen Materialkombinationen und dem Auf-
treten mehrerer Warmequellen wird das thermische Verhalten der Aufbau- und Verbindungs-
technik mit FE-Simulationsprogrammen analysiert. Aus den Ergebnissen der FE-Simulation
kann anschlieffend ein vereinfachtes thermisches Modell abgeleitet werden, welches nur die do-
minanten thermischen Pfade berticksichtigt. Die vereinfachten thermischen Modelle kénnen iiber
elektrische Ersatzschaltbilder aus Widerstdnden Rg, und Kapazitidten Cg,; im Schaltungssimu-
lator SPICE beriicksichtigt werden. Fiir einen eindimensionalen Warmefluss ist dies in Abbil-
dung 4.11 dargestellt. Die auftretende Verlustleistung Py, des Halbleiters wird dabei iiber eine

Konstantstromquelle in das dquivalente Netzwerk eingeprigt. Damit kann die zeitliche Anderung
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der Halbleitersperrschichttemperatur 7'y, bzw. der Gehdusetemperatur T bei unterschiedlichen

Lastfillen und vorgegebener Umgebungstemperatur T4 bestimmt werden.

T, Rejc Te Reca
Py p— p— j—
C o1 C e2 C@3
Ta ix

Abbildung 4.11: Aquivalentes elektrisches Ersatzschaltbild der eindimensionalen Wéirmelei-
tung.

4.2.3 Aufbaukonzepte der Schaltzelle

Die elektrischen und thermischen Optimierungsziele schrianken die Anordnung der Schaltzel-
lenbauteile stark ein. Fir einen niederinduktiven Aufbau des Ansteuer- und Leistungskreises
werden koplanare Leitungen bendétigt. Die magnetische Kopplung der beiden Stromkreise wird
minimiert, indem man eine orthogonale Leiterbahnfithrung in einem Winkel von 90 Grad wéhlt.
Als elektrische Isolierstoffe zwischen den Halbleitern und dem Kiihlkérper kommen h&ufig Po-
lyimid oder Keramiken zum Einsatz, deren Materialdaten in Tabelle 4.2 aufgelistet sind. Idea-
lerweise nutzt man fiir den angestrebten Aufbau AIN-Keramik, da dieses Material mit Abstand
die hochste thermische Leitfahigkeit besitzt. Aufgrund der mechanisch spréden Materialeigen-
schaften von Keramiken sind die Materialdicken typischerweise gréfler 0.3 mm. Damit ergibt
sich fiir die homogene AIN-Keramik eine minimale Durchbruchspannung von 6 kV. Im Vergleich
zu den sehr dilnnen Materialschichten von Polyimid (< 50 pm) reduziert sich durch den Ein-
satz der Keramikwerkstoffe zusédtzlich die kapazitive Kopplung zum Kiihlkérper, da sich der
Abstand zwischen Halbleiter und Kiihlkoérper vergrofiert. Im den vergangenen Jahren wurden
von unterschiedlichen Universitdten, Forschungsinstituten und Firmen planare Aufbauverfahren
entwickelt, die eine niederinduktive Anbindung der Schaltzellenbauteile und ein hohes Warmeab-
fithrvermogen aufweisen. Das bei Siemens entwickelte planare Aufbauverfahren SiPLIT [89] war
eines der ersten industriell umgesetzten Verfahren. Das Tréagermaterial besteht dabei aus Ke-

ramik mit strukturierten Kupferoberflichen. Die Halbleiter werden durch Léten elektrisch mit

Tabelle 4.2: Materialeigenschaften elektrischer Isolierstoffe (k¢ = 394 W/(mK)).

Parameter Polyimid Al,O3 AIN Einheit
Wiérmeleitfahigkeit K 0.37 — 0.52 20 — 30 180 — 200 W/(mK)
relative Permittivitat Er 4.5 9—-10 8—9 —

Durchbruchspannung Uy, 100 35 > 20 V/pm
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den Kupferflichen verbunden. Im Anschluss wird die gesamte Schaltungsoberfliche mit einer
Polyimidschicht elektrisch isoliert. Es folgt eine Photostrukturierung der Isolierschicht mit an-
schliefender Galvanik. Durch Wiederholen dieser Prozesse erhélt man ein dreidimensionales pla-
nares Leistungsmodul auf dessen Oberseite beispielsweise die Treiber und der HF-Zwischenkreis
bestiickt werden konnen. Eine ausfiihrliche Zusammenfassung einer Vielzahl planarer Aufbau-
und Verbindungstechniken sowie mogliche Realisierungen wird in [90] vorgestellt. Um hohe Kos-
ten und Wartezeiten bei der Umsetzung zu vermeiden, wird in dieser Arbeit ein modifiziertes
Aufbauverfahren gewéhlt, das sich mit Standardleiterplattentechnologie realisieren ldsst. Fir die
definierten Anforderungen verbleiben nach [11] zwei mogliche Bauteilanordnungen. Eine Variante
erfordert ein zweiseitiges Kiihlkonzept, was mit einem erheblichen Mehraufwand verbunden ist.
Aus diesem Grund wird fiir die vorliegende Arbeit der Aufbau mit einseitiger Kiithlung gewéhlt.
Ein Schnittbild des Schaltzellenaufbaus mit den zugehorigen Abmessungen ist in Abbildung 4.12
dargestellt. Die Strichpunktlinie kennzeichnet die Symmetrie des Aufbaus. Der Aufbau besteht
aus einer 4-Lagen Standardleiterplatte aus FR4-Material und einer AIN-Keramik mit beidsei-
tig strukturierten Kupferflichen. Die Halbleiter S44 und S4_ werden iiber einen gemeinsamen
Létvorgang sowohl mit der Leiterplatte als auch mit den Kupferflichen der Keramik verbunden.
Fiir einen guten Wérmetbergang zwischen der AIN-Keramik und dem Kupfer (Cu)-Kiihler sorgt
ein diinnes LMA mit der Warmeleitfdhigkeit von krpr4 = 80 W/ (mK).

z
!
z ' 1 mm FR4 mit

Canr 35 pm Cu
| 3 S — 100 pm Lot
....... _ — 500 pm HEMT
100 pm Lot
500 pm AIN
50 um LMA
4mm Cu

Sa—

i
!

"3mm 3.5 mm!

Abbildung 4.12: Schnittbild des planaren GaN-HEMT Schaltzellenaufbaus.

Zur Charakterisierung der elektrischen und thermischen Eingenschaften des Schaltzellenaufbaus
werden nachfolgend dreidimensionale FE-Simulationen mit ElmerFEM [91] durchgefiihrt. Fiir
die Simulation des elektrischen Verhaltens kann die Symmetrie der xz-Ebene und die der yz-
Ebene genutzt werden, um das bendtigte Simulationsgebiet zu reduzieren. Durch Einprégen
eines stationdren Stroms [ in die Zwischenkreisleitungen kann die Schaltzelleninduktivitat L,

iiber die magnetische Feldenergie F,, der Anordnung nach Gleichung 4.26 bestimmt werden.

2E,, 2-0.742n]
2 (1A)2

L,(f =0Hz) = = 1.48nH (4.26)
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Auflerdem wird die elektrische Leitfahigkeit des Halbleiters auf die von Kupfer gesetzt, um einen
geschlossenen Stromkreis zu erhalten. Der Wert der Schaltzelleninduktivitdt stimmt fiir identi-
sche Leiterabmessungen von ¢t = 35um, ¢ = 0.5mm, w = 6.5mm und [ = 1.5cm gut mit dem
der FastHenry-Simulation der Leitungsinduktivitiat (L = 1.43nH) tiberein. Damit wirken sich
die bei der Leiterplattentechnologie benétigten Durchkontaktierungen nicht auf die Induktivitét
der Leiterschleife aus. Das gilt aber ausschliellich, wenn {iber die gesamte Leiterbreite mehrere
Durchkontaktierungen verteilt sind. Der geringe Wert der Leitungsinduktivitit resultiert aus
der Feldkompensation der Leiteranordnung. Dies ist fiir den magnetisch quasistationidren Fall
(MQS) in Abbildung 4.13 dargestellt. Die Feldverteilung der magnetischen Flussdichte |B| ist

zwischen den Leitungen homogen und auflerhalb vernachléssigbar gering. Ein Streufeld bildet

I

sich lediglich am Rand der Leiter aus.
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Abbildung 4.13: ElmerFEM-Simulation der magnetischen Flussdichte |B| der Schaltzellenan-
ordnung bei harmonischer Anregung mit / = +£1 A und f = 10 Hz.

Fiir die stationére thermische FE-Simulation wird die PO1ssoN-Gleichung 4.23 der Wérmeleitung
numerisch gelost. Dabei kann man mit der NEUMANN-Randbedingung aus Gleichung 4.25 die
Symmetrie des Schaltzellenaufbaus aus Abbildung 4.12 beriicksichtigen. Durch die Symmetrie
der yz-Ebene verliert man aber den Freiheitsgrad, dass beiden Halbleitern eine unterschiedliche
Verlustleistung einprigt werden kann. Im Folgenden werden beide Symmetrien genutzt und die
Wirmeiibergangskoeffizienten der Symmetrieebenen auf o = 0 W/(m?K) gesetzt. Dies impliziert
eine identische Verlustleistung in beiden Halbleitern der Halbbriicke. Der Warmeiibergangskoef-
fizient an der Unterseite der Kupferplatte wird wie in [13] auf einen Wert von a = 500 W/(m?K)
festgelegt. Fiir die natiirliche Konvektion an den Oberflichen definiert man a = 10 W/(m?K).
Die Abmessungen der Kupferplatte betragen 16.5 x 37 x 4 mm. Die Umgebungstemperatur wird
auf Ty = 25°C festgelegt. Zusétzlich wird dem HEMT eine homogene volumetrische Warme-
stromdichte g eingeprigt, dessen gesamte Verlustleistung Py = 10 W betragt. Die Simulations-
ergebnisse fiir einen Schaltzellenaufbau mit den elektrischen Isolierstoffen AIN-Keramik sowie
Polyimid der Dicke ¢, und der Warmeleitfdhigkeit , sind in Abbildung 4.14 dargestellt. Die real
vorhandene Temperaturabhéngigkeit der Warmeleitfihigkeiten k, ist in den Simulationen nicht

beriicksichtigt. Aus diesem Grund ist der thermische Widerstand Rg j4 zwischen Halbleiter und
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Abbildung 4.14: Elmer-Simulation des stationdren thermischen Verhaltens des Schaltzellen-
aufbaus mit unterschiedlichen elektrischen Isolierstoffen bei einer Halbleiter-
verlustleistung Py = 10 W und der Umgebungstemperatur T4 = 25 °C.

Umgebung konstant sowie unabhéngig vom Absolutwert der Temperatur.

Ty —Ta _ ATya
Py Py

Reja = (4.27)

Mit der Sperrschichttemperatur T; des HEMT aus Abbildung 4.14 lassen sich fiir beide Auf-
bauvarianten die thermischen Widerstdnde Rgja nach Gleichung 4.27 berechnen.

AIN-Keramik: Rgja = 0.8 K/W Polyimid: Rgja = 3.0K/W (4.28)

Der Aufbau mit AIN-Keramik besitzt im Vergleich zu dem mit Polyimid nur etwa ein Viertel
des thermischen Widerstands Rgj4. Damit kann der Keramikaufbau bei identischer Sperr-
schichttemperatur 7T’y die Vierfache Verlustleistung Py abfiihren. Ist die Verlustleistung Py der
Halbleiter identisch, reduziert sich beim Keramikaufbau die Anderung der Sperrschichttempera-
tur ATy, auf ein Viertel. Eine reduzierte Sperrschichttemperatur T’y verringert die Durchlass-
und Schaltverluste des Halbleiters. Zusétzlich trégt eine geringere Temperaturbelastung zu einer

erhéhten Lebensdauer der Halbleiter sowie der Aufbau- und Verbindungstechnik bei.

4.3 Ergebnisse des Stromrichters mit Spannungszwischenkreis

Die Vorgehensweise bei der Realisierung der Schaltzelle mit AIN-Keramik gleicht dem des klas-
sischen Leiterplattenprozess. Der entscheidende Unterschied besteht in der Bauteilbestiickung.
Um die Halbleiter sowohl mit der Leiterplatte als auch mit der Keramik zu verléten, muss auf
beide Trager Lotpaste aufgebracht werden. Nach dem Aufbringen der Lotpaste werden zunéichst
die Halbleiter auf die Leiterplatte bestiickt und im Anschluss die Keramiken auf den Halblei-
tern platziert. Abschlieffend erfolgt ein gemeinsamer Lotvorgang. Die bestiickte Leiterplatte wird

iiber einen isolierenden Abstandshalter mit Schraubverbindungen auf dem Kiihlkérper montiert.
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Der Aufbau des entwickelten dreiphasigen zweilevel GaN-Stromrichters ist in Abbildung 4.15
dargestellt. Er beinhaltet eine galvanische Trennung der digitalen Steuersignale, sowie der Hilfs-
spannungsversorgung. Auflerdem sind alle Treiberschaltungen der GaN-HEMT's und deren Span-
nungsversorgungen enthalten. Die Spannungsversorgungen der oberen Briickenhalbleiter werden
tiber galvanisch getrennte DC/DC-Wandler generiert. Der HF-Zwischenkreis Cy i mit jeweils
300 nF pro Halbbriicke, sowie ein erster Zwischenkreis C;; mit Keramikkondensatoren (6 pF) sind
ebenso Bestandteil des Aufbaus. Die Phasenanschliisse sind iiber Schraubverbindungen heraus-
gefiihrt, was einen modularen Aufbau ermdéglicht. Die Messgrofienerfassung ist bei Halbleitern
mit kurzen Schaltzeiten sehr kritisch [92], weshalb alle Spannungsmesspunkte koaxial ausgefiihrt
sind. Fiir die Temperaturerfassung der GaN-HEMTSs befinden sich an den Halbleiterpositionen
Bohrlécher in der Leiterplatte. Die Kiihlung der Halbleiter erfolgt iiber einen Cu-Kiihlkorper
mit Liifter. Die Messungen der analogen Signalverldufe des Stromrichters erfolgen {iber ein 8-
kanaliges YOKOGAWA DLM4058 Oszilloskop mit der Analogbandbreite von 500 MHz und einer
Abtastrate von 2.5 GS/s.

HF-Zwischenkreis

Infrarotmesspunkt
Position der
GaN-HEMT
galvanische Halbbriicke

Trennung

DC-Spannungs-
Versorgung

Digitaleingénge/ 0-400V

Steuersignale

Hilfsspannungs-
versorgung 12V

Phasen-

anschluss
Gate-Treiber

Si8233AB Oszilloskop
Messpunkte
z
Yy
T Kupfer-Kihler Liifter

Abbildung 4.15: Prototyp des dreiphasigen GaN-Stromrichters mit AIN-Keramik.
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4.3.1 Schaltmessungen

Die Charakterisierung des transienten Schaltzellenverhaltens erfolgt iber Messungen mit der
Doppelpulsschaltung aus Anhang A. Im Weiteren wird stets die inversen Doppelpulsschaltung
eingesetzt. Dabei ist die Doppelpulsinduktivitit zwischen Phasenausgang und negativem Zwi-
schenkreispotential geschaltet, womit die kiirzesten Schaltzeiten am unteren Briickenhalbleiter
Sa_ auftreten. Die Zwischenkreisspannungsversorgung Uy erfolgt iiber ein Gleichspannungs-
netzteil vom Typ FUG MCL 350-650. Dadurch kénnen die Spannungen des unteren Briicken-
halbleiters ugg und upg im Bezug auf das Massenpotential der Spannungsquelle erfasst werden.
Vorteilhaft ist dabei, dass die Spannungsmessung mit grofitmdoglicher Bandbreite und geringstem
Messaufwand (passive Spannungstastkopfe) erfolgt. Auf die Messung des Schaltzellenstroms wird
verzichtet, da dies zu einer erhohten Kommutierungsinduktivitat L, fithrt. Alle Schaltmessungen
werden mit den entsprechenden LTSPICE-Simulationen im Schaltungssimulator gegeniiberge-
stellt. Zur messtechnischen Ermittlung der Kommutierungsinduktivitat L, der Schaltzelle wird
die Drain-Source-Spannung upg des unteren Halbleiters S4_ gemessen, was in Abbildung 4.16

dargestellt ist. Fiir die Messung wird eine geringe Zwischenkreisspannung von Uy = 100V ge-
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Abbildung 4.16: Messung der Drain-Source-Spannung upg mit der inversen Doppelpulsschal-
tung aus Anhang A und den Parametern Uy = 100V, i, = 1A, Rgon = 52,
Raopr =1Q,T; =25°C, L, = 1.3nH sowie ESR = 0.4().

wahlt, weil die kapazitiven Ladungsverschiebungen der Halbleiterkapazitdten an diesem Arbeits-
punkt gering sind und sehr kurze Schaltzeiten erreicht werden. Deshalb tritt eine vergleichswei-
se groBe Amplitude der resonanten Schaltzellenschwingung auf, was die Auswertung erleichtert.
Mit dem messtechnisch ermittelten Wert der Kennfrequenz fy j,ess aus Abbildung 4.16 kann mit
Gleichung 4.15 die Kommutierungsinduktivitét L, ess berechnet werden. Bei der Berechnung
muss die durch den passiven 500 MHz Tastkopf vom Typ YOKOGAWA 701943 eingebrachte
Kapazitit von Cp = 14 pF zur Ausgangskapazitit Cogg addiert werden.

! = 1.35nH (4.29)

(27Tfa,mess)2(COSS‘U 100V + CP)
DS=

La,mess -
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Die messtechnisch ermittelte Kommutierungsinduktivitdt stimmt in guter Néherung mit den
simulierten iiberein. Eine deutlich gréflere Abweichung ergibt sich zwischen dem theoretisch be-
rechneten und gemessenen Dampfungsgrad Dy mess. Eine Ubereinstimmung der Spannungsver-
laufe upg erhélt man durch Hinzufiigen eines Verlustwiderstands £SR = 0.4 ) im HF-Zwischen-
kreis der L'TsPICE-Simulation. Naheliegend ist, dass die gemessene Dampfung durch Polarisati-
onsverluste im HF-Zwischenkreis verursacht werden. Ein Verlustmechanismus durch Polarisati-
onsverluste der Halbleitersperrschicht ist aber ebenfalls moglich. Unabhéngig von der Ursache

hat die reale Dadmpfung den positiven Effekt, dass die resonante Schwingung schnell abklingt.

Zur Charakterisierung des Schaltverhaltens der GaN-HEMT's werden nachfolgend Messungen bei
unterschiedlichen Schaltstromen durchgefithrt. Durch Mehrfachimpulse mit der inversen Dop-

pelpulsschaltung aus Anhang A, erhilt man die Signalverldufe aus Abbildung 4.17. Bei jedem
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Abbildung 4.17: Mehrfachpulsmessung mit der inversen Doppelpulsschaltung aus Anhang A
und den Parametern Uz =400V, Rgon =5, Rgoprr =1Q, Tj=25°C,
L, = 1.3nH sowie ESR = 0.40Q.
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Impuls des oberen Briickenhalbleiters S wird die Zwischenkreisspannung U, an die Doppel-
pulsinduktivitdt Lpp angelegt, wodurch sich in dieser ein linear ansteigender Stromverlauf iy,
einstellt. Ist der untere Briickenhalbleiter S4_ eingeschaltet, befindet sich die Schaltung im Frei-
lauf und der Strom in der Doppelpulsinduktivitét 77, ist fiir kurze Impulszeiten in guter Naherung
konstant. Im Folgenden wird der Ein- und Ausschaltvorgang des unteren Briickenhalbleiters S4_
fiir den Schaltstrom von 19 A néher untersucht. Die beim Schaltvorgang auftretenden Spannun-
gen ugs und upg sind in Abbildung 4.18(a) und 4.18(b) dargestellt.
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Abbildung 4.18: Messung des Ein- und Ausschaltverhaltens mit der inversen Doppelpulsschal-
tung aus Anhang A und den Parametern Uy =400V, i = 19A, Rgon = 510,
RGoff =1 Q, TJ =25 OC, Lg = 1.3nH sowie ESR = 0.4).

Beim Einschaltvorgang des unteren Briickenhalbleiters S4_ aus Abbildung 4.18(a) wird zunéchst
der obere Briickenhalbleiter S 44 ausgeschaltet, wodurch die Drain-Source-Spannung upg féllt.
Bevor der untere Briickenhalbleiter aktiv eingeschaltet wird und dessen Gate-Source-Spannung
ugs ansteigt, wurde die Ausgangskapazitit Cpgg des unteren Briickenhalbleiters bereits vom
Strom der Doppelpulsinduktivitét entladen, womit die Drain-Source-Spannung upg etwa 0 V be-
tragt. Der untere Briickenhalbleiter kann damit spannungslos einschalten (Nullspannungsschal-
ten). Die abfallende Drain-Source-Spannung upg zieht die Gate-Source-Spannung ugg iber die
Gate-Drain-Kapazitidt Cop ins Negative. Die negative Spannung wird iiber die Schottky-Diode
Dy der Doppelpulsschaltung aus Anhang A parallel zum Gate-Source-Anschluss auf etwa —0.3 V
begrenzt. Wiahrend des Drain-Source-Spannungsabfalls flieft durch die Schottky-Diode D5y ein
hoher Strom, der im Anschluss an den Schaltvorgang iiber die interne Gate-Induktivitat des
Halbleitergehduses zu einer Gegeninduktionsspannung mit positiven Gate-Source-Spannungshub
fiihrt. Der untere Briickenhalbleiter wird dabei kurzzeitig eingeschaltet, weil die Einschaltschwell-
spannung des GaN-HEMT von 1.5V {iberschritten wird. Dies hat aber keine negativen Aus-
wirkungen auf die Schaltung und deren Schaltverluste. Der Grund dafiir ist, dass der obere
Briickenhalbleiter zu diesem Zeitpunkt bereits ausgeschaltet ist und dadurch kein verlustbehaf-

teter Briickenkurzschluss auftritt.
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Der Ausschaltvorgang des unteren Briickenhalbleiters S4_ aus Abbildung 4.18(b) ist gefolgt
vom hartschaltenden Einschaltvorgang des oberen Briickenhalbleiters S 4., der einen sehr steilen
Anstieg der Drain-Source-Spannung upg verursacht. Durch den halbleiterinternen kapazitiven
Spannungsteiler aus Gate-Drain-Kapazitdt Cgp und Gate-Source-Kapazitdt Cgg resultiert aus
der Anderung der Drain-Source-Spannung upg ein Spannungsanstieg der Gate-Source-Spannung
ugs. Diese iiberschreitet dabei kurzzeitig den Wert der Einschaltschwellspannung des GalN-
HEMT von 1.5V, womit fiir wenige Nanosekunden beide Briickenhalbleiter Strom fithren. Der
damit verbundene Briickenkurzschluss verursacht aber nur geringfiigig erhohte Schaltverluste,

weil sich der Zustand auf etwa 2ns beschrankt.

Alle Schaltmessungen decken sich sehr gut mit den durchgefithrten L'TSpPICE-Simulationen. Der
messtechnisch ermittelte maximale Drain-Source-Spannungsanstieg betréagt 150 V/ns und gehort
damit zu den bisher gréfiten je gemessenen Spannungstransienten von Halbleitern mit einer
Sperrspannung iiber 600 V. Hervorzuheben ist auflerdem, dass trotz der sehr kurzen Schaltzeiten
keine messbare Spannungsiiberh6hung der Drain-Source-Spannung upg auftritt. Damit erfillt

die optimierte Aufbau- und Verbindungstechnik alle elektrisch gestellten Anforderungen.

4.3.2 Thermische Messungen

Die thermische Charakterisierung erfolgt fiir die Isolierstoffe Polyimid und AIN-Keramik tiber
stationdre Temperaturmessungen mit der Infrarotkamera vom Typ FLIR T450sc. Vor Beginn
der Messung wird das Messsystem bei Raumtemperatur (74 = 23 °C) abgeglichen und dabei der
Emissionsgrad des Halbleitermaterials bestimmt. Im Anschluss wird dem Halbleiter nach Abbil-
dung 4.19(a) eine konstante Verlustleistung Py eingepréagt und mit der Infrarotkamera die Sperr-
schichttemperatur T'; des Halbleiters erfasst. Als Polyimidmaterial wird das Hi-Flow® 300P
von Bergquist eingesetzt, was beidseitig mit einem Phaseniibergangsmaterial bedeckt ist. Die
Polyimidschichtdicke betragt dabei 25 bis 50 pm. Das Phaseniibergangsmaterial verfestigt sich
beim erstmaligen Uberschreiten von 55 Grad, wodurch ein guter Warmeiibergang zwischen dem
Halbleiter und dem Kiihler gewéhrleistet wird. Die Gesamtdicke der Isolierschicht variiert dabei
im Bereich von 102 bis 127 pm und ist mit einer Warmeleitfdhigkeit von 1.6 W/(mK) spezifi-
ziert. Der keramische Aufbau entspricht exakt dem aus Abbildung 4.12. Die AIN-Keramik ist
500 pm dick und besitzt eine Warmeleitfdhigkeit von 180 W/(mK). Die Ergebnisse der thermi-
schen Messungen sind in Abbildung 4.19(b), 4.19(c) und 4.19(d) dargestellt. Die Berechnung des
thermischen Widerstands erfolgt nach Gleichung 4.27. Der Aufbau mit AIN-Keramik besitzt im
Vergleich zu dem mit Polyimid lediglich ein Viertel des thermischen Gesamtwiderstands Rg 4.
Vergleicht man die Messergebnisse des thermischen Widerstands mit denen der Simulation aus
Gleichung 4.28, so ist der messtechnisch ermittelte Wert beider Aufbauten um den Faktor 1.5
erhoht. Der dominante Anteil dieser Abweichungen resultiert aus dem Halbleitergehduse des
realen Aufbaus, welcher bei der Simulation nicht beriicksichtigt wurde. Der Hersteller spezifi-
ziert das Halbleitergehduse mit einem thermischen Widerstand von Rg o = 0.5 K/W. Falls die

Produktion der Schaltzelle maschinell automatisiert wird, kdnnten ebenso ungehéuste Halblei-
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Abbildung 4.19: Messung der Halbleitersperrschichttemperatur T’y fir unterschiedliche Ver-
lustleistungen Py mit dem GaN-HEMT GS66508T.

ter verarbeitet werden, wodurch sich das bereits erreichte sehr gute thermische Verhalten des

Aufbaus nochmals verbessern lassen sollte.

Zusammenfassend kann das Potential von Halbleitern mit grofler Bandliickenenergie nur durch
eine optimierte planare Aufbau- und Verbindungstechnik ausgenutzt werden. Der planare Mehr-
lagenaufbau ermoglicht die niederinduktive Anbindung des HF-Zwischenkreis und der Treiber-
schaltung durch koplanare Leiterfiihrung, wodurch sehr kurze Schaltzeiten erzielt werden. Zu-
sétzlich erreicht man durch den Einsatz von AIN-Keramik ein hohes Warmeabfiihrvermégen und
geringe kapazitive Kopplungen zum Kiihlkérper. Der umgesetzte Prototyp erfillt alle gestell-
ten Anforderungen im Hinblick auf die elektrischen und thermischen Eigenschaften. Es sei an
dieser Stelle erwihnt, dass das Minimieren der Aufbaukapazititen zum Vermeiden zusétzlicher
Schaltverluste wertlos ist, wenn die parasitidren Kapazititen der Last iberwiegen. Dies kann zu
einer deutlichen Steigerung der Schaltverluste fithren [14, 15]. Idealerweise entkoppelt man den

Phasenausgang der Schaltzelle durch Filter von der Last, was in Kapitel 5 untersucht wird.
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5 Filter fur Stromrichter mit

Spannungszwischenkreis

An das Filter am Phasenausgang der Halbbriicken werden unterschiedliche Anforderungen ge-
stellt. Diese ergeben sich zumeist aus den Spezifikationen der anzuschlieBenden Last oder gesetz-
lich vorgeschriebene Normen. Fiir niederfrequente Verzerrungen gilt je nach Ausgangsstrom die
IEC 61000-3-2 bis IEC 61000-3-5 [93] und fiir leitungsgebundene Stérungen und Stoérabstrahlung
die CISPR 11 [94]. Nachfolgend sind fiinf haufig gestellte Anforderungen definiert.

1. Entkoppeln der transienten Schaltvorginge von der Last

2. Erhéhen der Spannungsanstiegs- und Abfallzeiten am Filterausgang
3. Erhohen der Spannungs- und Stromsignalqualitdt am Filterausgang
4. Reduzieren der elektromagnetischen Stoéraussendung

5. Geringe Verlustleistung, Bauvolumen und Kosten des Filters

Zunéchst ist entscheidend, welche Spannungsspektralanteile des Stromrichters mit Spannungs-
zwischenkreis vom Filter unterdriickt werden sollen und welche moéglichst ungedampft passieren
miissen. Hierfiir bietet sich ein Blick auf die berechneten Frequenzspektren in Abbildung 2.13
und 2.15 aus Kapitel 2 an. Die ideale Spannung ist dabei ausschlieBlich durch das Modulations-
signal (Sollwertsignal) im Basisband gegeben. Alle weiteren Frequenzspektren der Tragerbéander
sind unerwiinscht, lassen sich aber durch die schaltende Arbeitsweise des Stromrichters nicht
vermeiden. Fiir die gestellten Anforderungen muss das Filter die hochfrequenten Spektralanteile
der Tragerbander unterdriicken, was ausschliefilich mit Tiefpassfiltern erreicht wird. Aufgrund
des geforderten hohen Wirkungsgrads von Stromrichtern kann man Filterstrukturen mit resis-
tiven Bauteilen von der Betrachtung ausschliefilen, da an diesen zu hohe Verluste anfallen. Es

verbleiben drei moégliche Filtergrundstrukturen, die in Abbildung 5.1 dargestellt sind. Dabei ist

Al10 I 0A Aloll——l-oA Alollll+—o0A
2L p Lp Lp Lp
UAIn| ——= — |uAn UAIn _ UAn UAIn p— UAn
CF CF 2CF CF
no on no on no————On
(a) m-Tiefpass (b) T-Tiefpass (c) L-Tiefpass

Abbildung 5.1: Einphasige LC-Tiefpassfilterstrukturen.
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L die Filterinduktivitdt, Cr die Filterkapazitit, ua1, die Eingangsspannung und u 4,, die Aus-
gangsspannung der einphasigen Filter. Da die Schaltverluste der Halbleiter durch eine zusétzliche
Parallelkapazitidt am Eingang des Filters nach Kapitel 4 ansteigen, scheidet der m-Tiefpass fiir
Stromrichter mit Spannungszwischenkreis aus. Als sinnvolle Filterstrukturen verbleiben der T-
und L-Tiefpass. Eine Serienschaltung mehrerer Tiefpédsse erhoht die Filterordnung sowie die

Filterdampfung im Sperrbereich. Es steigen aber auch die Kosten und das Bauvolumen an.

Vernachlassigt man parasitire kapazitive Kopplungen der Leitungen und der Last, ergibt sich
bereits mit der Lastinduktivitdt Ly und der Filterstruktur des L-Tiefpasses eine T-Struktur.
Unabhéngig von der Filterstruktur unterscheidet man bei pulsweitenmodulierten Stromrichtern
mit Spannungszwischenkreis zwischen Filtern zur Begrenzung der Spannungsanstiegs- und Ab-
fallzeiten (du/dt-Filtern) und Sinusfiltern [61, 95]. Die Bezeichnung ist abhéngig von der Lage der
Filterkennkreisfrequenz wy. Ist diese hoher als die Tragerkreisfrequenz wp, verwendet man den
Begriff du/dt-Filter und im umgekehrten Fall den Begriff Sinusfilter. Grundsétzlich werden aus-
schliellich die Amplituden der Frequenzanteile oberhalb der Filterkennkreisfrequenz beddmpft.
Die Unterschiede der beiden Filterdimensionierungen gehen aus den qualitativen Spektren und
Signalverldufen in Abbildung 5.2 hervor. Dabei ist die Spannungsiibertragungsfunktion des Fil-

ters Fp(jw) bei harmonischer Anregung am Filtereingang wie folgt definiert.

an(jw) (5.1)

Frijw) = uA1n(jw)

Aus dem Spannungsspektrum in Abbildung 5.2(a) wird deutlich, dass der du/dt-Filter erst fiir
die hoheren Tragerbédnder eine Amplitudenddmpfung bewirkt und das erste Tragerband unge-

dampft iibertrédgt. Dadurch bleibt der rechteckférmige Signalverlauf der Filtereingangsspannung
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Abbildung 5.2: Qualitative Signalspektren sowie die Zeitverlaufe der Spannungen eines du/dt-

Filters und eines Sinusfilters beim Modulationsgrad M = 0.5 normiert auf die
halbe Zwischenkreisspannung Uy /2.



103

u A1, anndhernd am Filterausgang u 4, erhalten. Allerdings sind die Spannungsanstiegs- und Ab-
fallzeiten der Filterausgangsspannung w4, im Vergleich zur Eingangsspannung w1, reduziert,
was dem Filter seinen Namen verleiht. Im Gegensatz zum du/dt-Filter werden beim Sinusfilter
alle Tragerbénder beddmpft, was aus dem Spektrum in Abbildung 5.2(b) hervorgeht. Deshalb
besteht der Spannungsverlauf am Filterausgang uo mafigeblich aus den Basisbandkomponenten,
denen die Amplituden der geddmpften Triagerbénder iiberlagert sind. Je weiter die Filterkenn-
kreisfrequenz wgy von der Tragerkreisfrequenz wr entfernt ist und je steiler der Amplitudenabfall
im Sperrbereich des Filters, desto hoher ist die Amplitudenddmpfung der Tragerbédnder und
damit auch die Signalqualitidt der Ausgangsspannung. Fiir einen einfachen LC-Filter erster Ord-
nung fallt der Amplitudengang |Fr(jw)| im Sperrbereich mit —40 dB/Dekade. Erwéhnenswert
ist auflerdem, dass die Amplituden der Tragerbdander im Spektrum der pulsweitenmodulierten
Eingangsspannung u; aus Abbildung 5.2 mit etwa —20 dB/Dekade abfallen. Dies resultiert aus
den FOURIER-Koeffizienten ¢, der Schaltfunktion aus Kapitel 2 und entspricht nach [96] dem

Amplitudenabfall des Rechtecksignalspektrums mit dem konstanten Tastverhéaltnis von 50 %.

Im Dreiphasensystem konnen die Filter aus Abbildung 5.1 entweder in Stern (Y') oder in Drei-
eck (A) zusammengeschaltet werden, was in Abbildung 5.3 dargestellt ist. Die abgebildeten Drei-
phasenfilter besitzen keinerlei Verbindung zu den Zwischenkreispotentialen n und p des Strom-
richters sowie zum Erdpotential PFE. Deshalb bleibt der rechteckférmige Verlauf der Strom-
richterspannungen fiir alle Potentiale am Filterausgang A, B, C' und am Filtersternpunkt N’
gegeniiber den Zwischenkreispotentialen, sowie dem Erdpotential erhalten. Eine Filterwirkung
tritt ausschlieflich fir Gegentaktspannungen ein, bei denen die Strome iiber 74, i oder ic zu-
riickflieBen. Durch die fehlende niederimpedante Verbindung zu den Zwischenkreispotentialen
fithrt jede parasitare kapazitive Kopplung Cpq, der Last zum Erdpotential zu unerwiinschten
Erdstrémen ig [97, 98]. Um auch fiir Gleichtaktspannungen eine Filterwirkung zu erzielen, muss
der Filtersternpunkt N’ des Y-Filters aus Abbildung 5.3(a) tiber eine niederimpedante Verbin-

dung an ein Zwischenkreispotential angebunden werden. Dies kann sowohl iiber das positive p als
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Abbildung 5.3: Filteranordnungen im Dreiphasensystem.

auch das negative n Zwischenkreispotential, sowie iiber das Nullpotential 0 erfolgen. Durch diese
Mafinahme flieit der Grofiteil der Gleichtaktstrome stromrichterintern zum Zwischenkreis zu-

riick, was den Erdstrom reduziert. Das gilt aber nur solange, wie die Filterkapazitit C'r deutlich
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grofier als die der parasitédren Kapazitat C,, am Filterausgang ist. Der verbleibende Erdstrom
kann zuséatzlich {iber einen Y-Kondensator zwischen Nullpotential 0 und Erdpotential PE zu-
riickgefiithrt werden. Die Verbindung des Filtersternpunkts N’ mit einem Zwischenkreispotential
hat nach [98] einen erhéhten Stromrippel in der Filterinduktivitdt L zur Folge. Dadurch stei-
gen die Durchlassverluste der Halbleiter, sowie die Zusatzverluste in den Filterinduktivitdten
aufgrund erhohter Magnetisierungs- und Wicklungsverluste an. Neue Studien der von GOOGLE
initiierten ,Little Box Challenge“ [99] zeigen aber, dass bei getakteten Schaltungen mit ho-
hen Schaltfrequenzen und hohen Leistungsdichten trotz Zwischenkreisverbindung des Filters ein
hoher Gesamtwirkungsgrad erzielt wird. Je nach Spezifikation der zuldssigen Amplituden des
Erdstromspektrums kann dadurch der Einsatz zusédtzlicher Gleichtaktfilter entfallen. Klarerwei-
se erfordert der héhere Stromrippel eine Anpassung des Ferritmaterials und des Wicklungs-
aufbaus der Filterinduktivitét. In einigen Zeitabschnitten des Modulationssignals reduziert der
erhohte Stromrippel der Filterinduktivitdt aber die Schaltverluste der Halbleiter, da er Null-
spannungsschalten ermdéglicht. Nullspannungsschalten kann auftreten, wenn der Strom in der
Filterinduktivitdt pro Schaltperiode einen Vorzeichenwechsel durchlauft und die intrinsischen
Halbleiterkapazitéten vom Filterstrom ge- und entladen werden [100-102]. Aus den genann-
ten Griinden werden im Folgenden ausschliefllich Filterschaltungen untersucht, bei denen der

Sternpunkt N’ mit dem negativen Zwischenkreispotential n verbunden ist.

FEine wichtige Filteranforderung in Stromrichtern ist eine mdoglichst geringe Verlustleistung, um
einen hohen Gesamtwirkungsgrad der getakteten Schaltung zu erzielen. Deshalb verwendet man
ausschliefflich induktive und kapazitive Bauteile. Dieses Vorgehen fiithrt aber zu einer hohen Fil-
tergiite @, die zu unerwiinschten Spannungsiiberh6hungen um die Kennkreisfrequenz wy am Fil-
terausgang fithrt. Die Amplitudenddmpfung um die Filterkennkreisfrequenz wy ist ein entschei-
dender Beitrag dieser Arbeit, weshalb die Grundzusammenhénge an dem einfachen RLC-Filter
mit dem Dampfungswiderstand Rs aus Abbildung 5.4(a) erortert werden. Fiir die Spannungs-
ibertragungsfunktion Fr(jw) gilt dabei:
Uan(jw) 1

Fr(jw) = = 2
r(jw) wam(Gw)  Gw)2LpCr + jwRsCp + 1 (5:2)

Uber die Definition der Kennkreisfrequenz wg, des Ddmpfungsgrads D und der Filtergiite Q

erhélt man die Normalform eines schwingungsfahigen Systems 2. Ordnung.

1 Rs |Cr 1
D = — e = — .
LrCrp 2 Lp Q (5 3)

W2 =

Damit wird aus Gleichung 5.2:

2
“0
(jw)? + jw2Dwy + w3

Fr(jw) = (5.4)
Der Amplitudengang | Fr(jw)| ist fiir unterschiedliche Werte der Filtergiite () in Abbildung 5.4(b)
dargestellt. Es zeigt sich, dass hohe Filtergiiten @) > 1 eine grofle Spannungsverstiarkung um die

Kennkreisfrequenz wg bewirken. Fiir ein schwingungsfahiges System 2. Ordnung entspricht die
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Abbildung 5.4: L-Tiefpassfilter mit Démpfungswiderstand.

Filtergiite ) in guter Niherung der maximalen Uberhéhung des Amplitudengangs. Bei einer
Filtergiite von @ < 0.5 bzw. einem Dampfungsfaktor von D > 1 tritt keine Spannungsiiberho-
hung auf. Dies entspricht dem aperiodischen Grenzfall bzw. dem Kriechfall. Die Anregung der
Filterkennkreisfrequenz wy erfolgt beim du/dt-Filter iiber die Tragerbander und beim Sinusfilter
iiber das Modulationssignal im Basisband. Die Lastimpedanz kann das Ubertragungsverhalten
des Filters erheblich verandern. Deshalb wird im Folgenden das typische Frequenzverhalten von

Motorimpedanzen, die tiber Leitungen mit dem Stromrichter verbunden sind, analysiert.

5.1 Einfluss realer Motoren sowie Leitungen auf das Signal- und

Filterverhalten

Fiir den regelungstechnisch relevanten Frequenzbereich unterhalb von 10 kHz konnte in Kapitel 2
ein Ersatzschaltbild der Standardlast abgeleitet werden, das nahezu alle relevanten elektrischen
Lasten im Energiebereich abdeckt. Zur Dimensionierung des Filters stellt sich die Frage, ob das
einfache Ersatzschaltbild fiir Frequenzen bis 30 MHz erweitert werden kann. In umfangreichen
Studien [17, 31, 103] wurde gezeigt, dass dies zumindest fiir Motorlasten in einer breiten Leis-
tungsklasse von 370 W bis 45 kW moglich ist. Dazu approximiert man das physikalische Verhalten
der Motorwicklungen mit verteilten Ersatzschaltungen aus passiven Bauteilen. Fiir einen einpha-
sigen Wicklungsabschnitt ist die Ersatzschaltung nach [31] in Abbildung 5.5(a) dargestellt. Dabei
modelliert Reo,, den Wicklungswiderstand, R, die Eisenverluste im Statorblech, Ly die Selbstin-
duktivitat der Wicklung, Cy1 und Cyo die Kopplungskapazitat zwischen Wicklung und Stator,
welche iiber die Widerstéinde R, und Ry beddmpft sind. Bei dreiphasigen Antrieben sind die
Induktivitdten Ly iber k1, k13 und ko3 magnetisch verkoppelt. Je mehr Glieder der Ersatzschal-
tung man fiir die Wicklung verwendet, desto genauer wird das reale Verhalten nachgebildet. Fiir
den angestrebten Frequenzbereich und die damit verbundenen Wellenldngen gentigt nach [31]
bereits ein m-Ersatzglied pro Phase, um das reale Motorklemmverhalten in Zeit- und Frequenzbe-
reichssimulationen nachzubilden. Der Vorteil des m-Ersatzschaltbilds ist die einfache Parameter-
bestimmung der darin enthalten Bauteilwerte durch Messen der Gleich- und Gegentaktimpedanz
nach Abbildung 5.5(b) und 5.5(c). Aufgrund der begrenzten Messbandbreite der zur Verfiigung
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Abbildung 5.5: Einphasige Ersatzschaltung der Motorwicklung und die zwei benétigten Mess-

anordnungen zur Parameterbestimmung nach [31].

stehenden Messgeriate werden die Impedanzmessungen mit zwei unterschiedlichen Messverfah-
ren durchgefiihrt. Fiir den Frequenzbereich bis 500 kHz wird dazu die RLC-Briicke E4980AL
und oberhalb der Vektornetzwerkanalysator (VNA) Mini-VNA PRO eingesetzt. Der Impedanz-
betrag des Messobjekts ist beim Mini-VNA PRO zwischen 0.1 < |Z]| < 1kQ beschrankt. Dies

resultiert aus dem S-Parameter-Messprinzip, welches statt der Spannungen und Stréme die ein-

laufende und reflektierte Welle ins Verhéltnis setzt. Bei einem Bezugssystem von Zy = 502 ist

die Impedanzfehlanpassung auflerhalb des Impedanzmessbereichs zu grof}, sodass die Auflésung

des VNA begrenzend wirkt. Das Ergebnis der Gleich- und Gegentaktimpedanzmessungen der

permanentmagneterregten Synchronmaschine aus Tabelle 6.5 ist in Abbildung 5.6 dargestellt.
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Abbildung 5.6: Messung der Gleich- und Gegentaktimpedanz der permanentmagneterregten

Synchronmaschine vom Typ QSY 96 G.
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Die prinzipiellen Impedanzverlaufe stimmen in guter Naherung mit denen aus [31, 103] iiberein.

Mit den Berechnungen nach [31] erhélt man fiir Abbildung 5.5(a) nachfolgende Parameter.

RC’u =10 Ld = 2.6 mH k1o = k13 = k23 =-04
R.=5kQ R,y =130 Cy =167pF Ry =385Q  C,p = 500 pF (5.5)

Der Betrag der Gegentaktimpedanz steigt in der doppelt logarithmischen Darstellung fiir Fre-
quenzen unterhalb von 140 kHz linear an, was dem erwarteten induktiven Verhalten des Motors
entspricht. Oberhalb dieser Frequenz wirkt der Motor dominant kapazitiv und die Impedanz | Z|
fallt linear. Dabei stellt sich eine Phase von etwa —90 Grad ein. Fir Frequenzen iiber 25 MHz
steigt der Betrag der Impedanz |Z| erneut an und wird induktiv. Der Grund fiir dieses Verhalten
sind die Zuleitungsinduktivitdten vom Motorklemmkasten zur Motorwicklung. Der Betrag der
Gleichtaktimpedanz verhélt sich bis etwa 300 kHz kapazitiv, wie die Parallelschaltung aus den
beiden Kapazititen Cy; und Cgo im Ersatzschaltbild der Wicklung. Oberhalb dieser Frequenz
wird die Kapazitdt am Wicklungsausgang durch die steigende Impedanz der Motorwicklung
Lq entkoppelt und die Kapazitidt reduziert sich auf Cgy;. Allgemein gilt, dass die Motorim-
pedanzen fiir die Frequenzanteile der Schaltvorginge f > 1 MHz dominant kapazitiv wirken.
Die daraus resultierende Zusatzbelastung des Schaltvorgangs fithrt gerade bei GaN- und SiC-
Leistungshalbleitern zu erhohten Schaltverlusten [14, 15].

Typischerweise ist zwischen dem Stromrichter und der Motorlast eine Leitungsverbindung ange-
ordnet, um die 6rtliche Trennung der beiden Komponenten zu ermoglichen. Je nach Lénge und
Impedanz hat die Leitung groflen Einfluss auf die Impedanz des Gesamtsystems. Typische Lei-
tungsimpedanzen liegen nach [104] zwischen 40 und 170 2. Verhindern lassen sich die Spannungs-
iiberh6hungen nach [17, 105, 106] durch Anpassnetzwerke an den Motorklemmen bzw. durch Fil-
terschaltungen am Stromrichterausgang. Bei Anpassnetzwerken an den Motorklemmen versucht
man iiber einen moglichst breiten Frequenzbereich eine Anpassung zwischen Leitungs- und La-
stimpedanz zu erzielen [104, 107], um Reflexionen am Leitungsende zu vermeiden. Im Gegensatz
dazu wird mit Filterschaltungen an der Leitungseinspeisestelle versucht die Spannungsanstiegs-
und Abfallzeiten des Stromrichters zu erhéhen, was die Bandbreite des Spannungssignals be-
grenzt. Damit das Filter am Ausgang des Stromrichters universell einsetzbar ist und einen breiten
Anwendungsbereich abdeckt, darf sich sein Ubertragungsverhalten nicht durch das Anschlieen
der Leitungs- und Lastkombination verdndern. Die dafiir bendtigten Dimensionierungskriterien
sollen im Folgenden erarbeitet werden. Dazu ist in Abbildung 5.7 die gemessene Eingangsimpe-
danz des Motors mit der ungeschirmten Leitung (Olflex Servo FD795, 4G1,5/16AWG) von 5m
Léange dargestellt. Die messtechnisch ermittelten Leitungsparameter, zwischen zwei Leiterpaaren

bei der Messfrequenz von 500 kHz, sind nachfolgend zusammengefasst.

/

L
R =0.68Q/m L' = 680nH/m C' = 46 pF/m Zo = o 122Q (5.6)

Dabei ist R’ der Widerstandsbelag, L' der Induktivitatsbelag, C’ der Kapazititsbelag und Z¢

die Leitungsimpedanz. Aufgrund der Impedanztransformation der fehlangepassten Leitung er-
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hélt man fiir die Gegentaktimpedanz des Motors mit Leitung in Abbildung 5.7 einen periodischen
Impedanzwechsel zwischen anndherndem Leerlauf und Kurzschluss. Fiir eine unverdanderte Span-
nungsiibertragungsfunktion Fr(jw) des L-Tiefpasses ist entscheidend, dass eine Impedanzfehl-
anpassung zwischen der Filterkapazitdt und der Gegentaktimpedanz des Motors mit Leitung
vorliegt. Die Schaltung verhélt sich wie im Leerlauf, wenn die Impedanz der Filterkapazitét
deutlich geringer als die der angeschlossenen Last ist. Fiir den vorliegenden Motor mit 5m
Anschlussleitung ist dies fiir Filterkapazitidtswerte Cr > 10 nF erfiillt. Bei grofleren Kapazitéts-
werten verschiebt sich die Impedanzgerade der Filterkapazitiat hin zu kleineren Impedanzen
in den grau schraffierten Bereich aus Abbildung 5.7. Der Impedanzunterschied ist minimal,
wenn die Impedanztransformation der Leitung bei der Frequenz f; eine geringe Impedanz am
Leitungsanfang bewirkt. Fir diese Frequenz ist bei ideal angenommenem Impedanzverlauf der

Filterkapazitat der Impedanzabstand |AZy, | am geringsten. Die kritische Frequenz f; verschiebt
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Abbildung 5.7: Messung der Gegentaktimpedanz der PMSM mit Leitung bei einer Leitungs-
linge von 5 m sowie der simulierte Impedanzverlauf der Filterkapazitat Cp.

sich hin zu kleineren Frequenzen, wenn die Leitungslénge erhéht wird. Deshalb wird bei langen
Leitungen eine groflere Filterkapazitiat benotigt, um die Impedanzfehlanpassung zu gewéahrleis-
ten. Ist der Absolutwert der Gegentaktimpedanz der Motor- und Leitungskombination |Z| bei
der Frequenz fi zusétzlich sehr gering, kann die Leerlaufbedingung nicht aufrecht erhalten wer-
den. Eine allgemeingiiltige Entkopplung fiir nahezu beliebige Motorlasten und Leitungsldngen
kann nur erfolgen, wenn das Filter als T-Glied umgesetzt wird. Aus Sicht der Filterkapazitét
erhoht sich durch das zusédtzliche Filterelement die Gegentaktimpedanz der Motor- und Lei-
tungskombination |Z|. Der Ausgangszweig des T-Glieds kann aus einer Parallelschaltung von
Induktivitdt und Widerstand bestehen. Damit bildet die zusétzliche Induktivitét bei dominant
kapazitiver Last keinen schwach geddmpften Schwingkreis. Wahlt man den Widerstand ebenso
grof} wie die Leitungsimpedanz Z¢, werden zusétzlich alle hochfrequenten Leitungsreflexionen
an der Kabeleinspeisung abgeschlossen. Fiir kleine Frequenzen tiberbriickt die Induktivitidt den
Parallelwiderstand. Der Wert der Filterinduktivitdt wird so gewédhlt, dass fiir die maximale

Modulationskreisfrequenz nur eine geringe Verlustleistung im Parallelwiderstand anfallt.
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5.2 Filter zur Begrenzung der Spannungsanstiegs- und Abfallzeiten

Bei der Versorgung von elektrischen Antrieben hat der du/dt-Filter die Hauptaufgabe Spannungs-
iiberhéhungen an den Motorklemmen, verursacht durch Leitungsflexionen, zu unterdriicken. Die-
se entstehen durch die steilen Schaltflanken sowie der Impedanzfehlanpassung zwischen Motor
und Leitung. Um die Spannungsiiberh6hungen einzuschrinken, miissen die Spannungsanstiegs-
und Abfallzeiten ein Vielfaches grofier als die Kabelausbreitungsverzogerung sein [105, 108].
Die minimal erlaubte Anstiegs- und Abfallzeit der Spannungen am Filterausgang hédngt da-
mit mafigeblich von der maximal zuldssigen Leitungslinge ab. Durch den du/dt-Filter werden
zusédtzlich die hohen Frequenzkomponenten der Schaltvorgénge, die aufgrund der kurzen Schalt-
zeiten von GaN- und SiC-Halbleitern auftreten, von der Last entkoppelt. Damit kénnen erhohte
Schaltverluste durch niederimpedante Leitungs- und Lastimpedanzen vermieden werden und
der Schaltvorgang ist unabhéngig von der angeschlossenen Impedanz am Filterausgang [14, 15].
Die rechteckformige Signalform bleibt beim du/dt-Filter am Filterausgang erhalten, weshalb der
Filter lediglich zu einer geringfiigigen Verbesserung der Signalqualitit beitréagt. Positiv ist, dass
der du/dt-Filter keinen Einfluss auf die Stromregelung austibt, da die Reglerbandbreite deutlich
unterhalb der Filterkennfrequenz liegt. Die Berechnung der Ausgangsspannung u 4, des einpha-
sigen Filters kann iiber die FOURIER-Reihen aus Kapitel 2 erfolgen. Dazu wird die komplexe
Filteriibertragungsfunktion Fr(jw) wie nachfolgend mit der FOURIER-Reihe multipliziert.

wan(t) = 2 i i Fr(jw)| o Chn @ (5.7)

2 k= — o0 N——00 W=3lkn

Die Auswirkungen der Filtergiite @@ auf die Ausgangsspannung sind fiir den Filter aus Abbil-
dung 5.4(a) in Abbildung 5.8 dargestellt. Es zeigt sich erwartungsgemé$, dass Filter hoher Giite

Q@ eine Spannungsiiberh6hung am Ausgang bewirken, die es bei der Dimensionierung zu verhin-

Normierte Amplitude
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Abbildung 5.8: Simulierter Verlauf der Filterausgangsspannung w4, normiert auf die halbe
Zwischenkreisspannung Uy /2 fur unterschiedliche Filtergiiten Q mit den Pa-
rametern wp = 10wy, M = 0.5 und K = N = 100.
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dern gilt. Anzustreben sind Filtergiiten zwischen 0.5 und 1, da diese zu keiner bzw. lediglich zu
geringfigigen Spannungsiiberhéhungen fithren. Der dazu bendétigte resistive Anteil erhoht aber
die Wirkleistungsverluste des Filters. Ein interessanter Alternativansatz ist die Unterdriickung
der Spannungsiiberh6hungen des ungedampften du/dt-Filters iiber intelligente Pulsmuster [109].
Der Nachteil dieser Methode liegt in dem reduzierten maximalen Modulationsgrad und einer
Verdreifachung der Halbleiterschaltfrequenz. Auflerdem ist dieses Verfahren bei hohen Schaltfre-
quenzen fg > 100 kHz aufgrund der benétigten zeitlichen Auflésung schwer umsetzbar. Deshalb
werden im Weiteren unterschiedliche Méglichkeiten der passiven Dampfung der Filterkennkreis-
frequenz untersucht. Um die Verlustleistung im Dampfungswiderstand R so gering wie moglich
zu halten, sollte dieser nicht, wie in Abbildung 5.4(a) dargestellt, in Serie zur Filterinduktivitét
LF platziert werden. Dadurch verhindert man, dass der gesamte Phasenstrom Wirkleistungs-
verluste im Dampfungswiderstand erzeugt. Nach [110] kann der Dadmpfungswiderstand ebenso
parallel bzw. in Serie zur Filterkapazitit C'r eingefiigt werden, was in Abbildung 5.9 dargestellt
ist. Die Filtervariante 2 aus Abbildung 5.9(b) verursacht ebenfalls eine grofie Verlustleistung.

LRC-Filter LCR-Filter
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(a) Variante 1 (b) Variante 2

Abbildung 5.9: Spannungssteilheitsfilter (du/dt-Filter) mit Dampfungswiderstand Rs.

Der du/dt-Filter nach Variante 1 aus Abbildung 5.9(a) weist die geringsten Verluste im Damp-
fungswiderstand Rs auf. Fiir die Spannungsiibertragungsfunktion gilt dabei:
wan(jw) jwRsCr +1

Fr(jw) = = .
F(]OJ) uAln(jw) (jw)QLFCF + jWR(SCF +1 (5 8)

Die Verlustleistung Pr, im Dampfungswiderstand berechnet sich iiber die gespeicherte Energie
des Kondensators F, = %C’ U?. Im vorliegenden Fall wird die Filterkapazitit einmal pro Schalt-

periode 1/ fg auf die Zwischenkreisspannung U, geladen und anschlieBend wieder entladen.
P, = fsCp U] (5.9)

Allen du/dt-Filtern ist gemein, dass die Verlustleistung im Dampfungsnetzwerk proportional
mit der Schaltfrequenz ansteigt. Deshalb ist diese Art der Signalfilterung fiir die angestrebten
Schaltfrequenzen fg > 100 kHz unzweckméBig. Aus diesem Grund beschréankt sich die vorliegen-

de Arbeit auf Sinusfilter, die im Folgenden néher untersucht werden.
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5.3 Sinusfilter

Das Sinusfilter unterdriickt alle Amplituden der Tragerbénder, die aus den pulsweitenmodu-
lierten Spannungen resultieren. Dadurch erhélt man stark reduzierte Spannungsanstiegs- und
Abfallzeiten, was Leitungsreflexionen sowie die damit verbundenen Spannungsiiberhhungen an
den Motorklemmen wirksam unterdriickt. Die Filterkennkreisfrequenz betragt im Vergleich zum
du/dt-Filter etwa ein Zehntel, wodurch sich die Spannungsanstiegs- und Abfallzeiten am Filter-
ausgang um das Zehnfache erhéhen. Die kritische Leitungsldnge, ab der Spannungsiiberh6hungen
am Leitungsende auftreten, steigt dabei ebenfalls um den Faktor Zehn an. Ein zusétzlicher Vor-
teil des Sinusfilters ist die hohere Signalqualitdt der Spannungen und Strome am Filterausgang.
Dies ist gerade bei dynamischen Antrieben mit kleiner Induktivitdt von entscheidender Bedeu-
tung und reduziert die Motorverluste im Statorblech [111], sowie die Drehmomentschwankun-
gen des Motors. Genau wie der du/dt-Filter wird der Stromrichter mit Spannungszwischenkreis
durch den Sinusfilter von der Last entkoppelt und es entstehen keine zusétzlichen Schaltver-
luste in den Leistungshalbleitern. Damit kann man die Ein- und Ausschaltzeiten von GaN-
und SiC-Halbleitern minimieren und ihre volle Leistungsfdhigkeit nutzen. Beim Sinusfilter er-
folgt die Anregung der Filterkennfrequenz fy iiber das Modulationssignal im Basisband, da die
Tragerbénder deutlich oberhalb der Filterkennfrequenz liegen. Die Kennfrequenz fy des Filters
liegt dabei typischerweise unterhalb der NyYQUIST-Frequenz fyn des digitalen Reglers. Damit
besteht die Moglichkeit der aktiven Schwingungsddmpfung der Resonanziiberh6hung. Zuséatz-
lich l&sst sich die Sollwertsignalanregung der Filterkennfrequenz mit geeigneten Sollwertfiltern
unterdriicken. Eine hohe Reglerbandbreite bei gleichzeitig geringer Filterverlustleistung erzielt
man nach [62] durch die Kombination aus analogem Dampfungsnetzwerk und digitalem Filter.
Die Regelung des Sinusfilters wird ausfiihrlich in Kapitel 6 untersucht. Im Folgenden werden
verlustarme Dampfungsmoglichkeiten der Filterkennfrequenz passiver LC-Filter nach [112] ana-

lysiert. Zwei Varianten dieser Sinusfilterstrukturen sind in Abbildung 5.10 dargestellt. Allgemein

Sinusfilter
DNW

L L | Rs Ly O
Al LC-Filter DNW i A Al i A
o———ililk —>—0 o—— . >0

E L : 5 L

F Ry E F
UAln . Cr— I UAn UA1n : Cr—= ' UAn
{ Ls - : :
Cs : .
v : v v LC-Filter v
o 1 O o — O
L n L n
(a) Variante 1 (b) Variante 2

Abbildung 5.10: Sinusfiltervarianten mit RLC-Dampfungsnetzwerk (DNW).
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versucht man die Dampfungswirkung des Dampfungsnetzwerks frequenzabhéngig zu gestalten
und auf den Frequenzbereich der Filterkennfrequenz fy zu beschrinken, um die Verlustleistung
zu minimieren. Nach [112] werden dazu mehrere induktive, kapazitive und resistive Bauteile im
Déampfungsnetzwerk miteinander verschaltet. Eine detaillierte Berechnung und Analyse der fre-
quenzabhingigen Dampfungsnetzwerke wird bei der Filteroptimierung gegeben. Ebenso wichtig
wie die Verlustleistung im Dampfungsnetzwerk ist die resultierende Spannungsiibertragungs-
funktion des Filters. Die Ubertragungsfunktionen der Sinusfilter aus Abbildung 5.10(a) und

5.10(b) vereinfachen sich, wenn man folgende Substitutionen einfiihrt.

Wor = Wos =
LpCF LsCs Lp Ls

(5.10)

Die gewéhlten Substitutionen haben im Gegensatz zum System zweiter Ordnung keine sinnvolle

physikalische Bedeutung. Deshalb wird ihnen auch keine Benennung zugeordnet. Mit den Sub-

UAn (]w)
UAIn (]w)

stitutionen folgt fiir die Spannungstibertragungsfunktion Fgpi(jw) = des Sinusfilters

nach Variante 1.

wir ((jw)? + (Jw)QDJWOa + Wis)
(Jw)* + (jw)32Dswos + (jw)(wis + wOFWUéD + wip) + (Jw)2Dswoswip + Wipwis
(5.11)

Fsp1(jw) =

Fiir den Sinusfilter nach Variante 2 erhilt man nachfolgende Spannungsiibertragungsfunktion

Fspalj) = e

Wi ((je)? (1 + B2 ) + (jw)2Dswos + wis
(jw)* + (jw)32Dswos + (jw)?(wis + wopwg(sg—; + wip) + (jw)2Dswoswip + wi pwis
(5.12)

Fspa(jw) =

Die Signalqualitdt am Filterausgang kann weiter gesteigert werden, wenn man die Filterord-
nung erhoht. Dazu werden mehrere LC-Filter in Serie geschaltet. Fiir Antriebsanwendungen mit
den angestrebten Stromrichterschaltfrequenzen fg > 100kHz ist ein LC-Filter erster Ordnung
aber ausreichend. Allein das Erhéhen der Schaltfrequenz verbessert die Stromsignalqualitdt des
Laststroms deutlich, was durch den Einsatz des Sinusfilters zusétzlich verstiarkt wird. Die so
erreichten harmonischen Verzerrungen (THD) der Phasenstrome liegen nach [113] unterhalb
von —90 dB und sind um GroéBenordnungen kleiner als die von klassischen IGBT-Stromrichtern.
Eine weitere Steigerung der Signalqualitdt durch das Erhéhen der Filterordnung hat deshalb
bei elektrischen Antrieben keinerlei technischen Nutzen und erhéht zusédtzlich die Komplexitét
der Dimensionierung sowie die Kosten. Deshalb werden in der gesamten Arbeit ausschliefllich
Filterschaltungen erster Ordnung analysiert. In anderen Anwendungen und Lastféllen des Strom-
richters mit Netzanbindung kann der Einsatz von Filtern héherer Ordnung nétig sein, weshalb

die Thematik der Vollstandigkeit halber kurz aufgegriffen wurde.
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5.3.1 Optimierung der Bauteilwerte

Eine Vielzahl von Problemstellungen erfordert die Optimierung mehrerer widerspriichlicher Zie-
le. Dabei fithrt die Verbesserung einer Zielsetzung zu der Verschlechterung einer anderen. In
der Mathematik bezeichnet man das Loésen der Optimierungsprobleme mit mehreren Zielen als
Pareto- bzw. Vektoroptimierung. Die allgemeine mathematische Formulierung eines nichtlinea-

ren Optimierungsproblems ist wie folgt definiert [114, 115].

minimiere f(x) mit (5.13)
gilx) <0, i=1,2,...,1 (5.14)
hi(x) =0, j=1,2..m (5.15)
zel

Dabei sind f, g;, und h; reellwertige Funktionen der unbekannten Variablen des n-dimensionalen
Vektors @ = (z1,x9,...,2,). Die Menge S ist Teilmenge des n-dimensionalen Raums S C R"™ und
beschreibt die Menge der zuldssigen Losungen, welche die Nebenbedingungen der Ungleichungen
g; und der Gleichungen h; erfiillen. Der gesuchte Punkt * € S heiflt globaler Minimalpunkt,
wenn fiir die Zielfunktion f(x*) < f(x) fur alle € S gilt.

Die Hauptaufgabe bei der Optimierung der Filterbauteile ist die sinnvolle Definition der Ziel-
funktionen f(x). Dabei ist es naheliegend, der Filteriibertragungsfunktion ein bereits bekann-
tes Filterverhalten (BESSEL, TSCHEBYSCHEFF, Butterworth, Elliptisch) aufzuzwingen. Dieses
Vorgehen scheitert daran, dass die Ubertragungsfunktionen der Sinusfilter mit Dampfungsglied
aus Gleichung 5.11 und 5.12 Nullstellen im Z&hlerpolynom aufweisen und nicht der Standard-
form von Polynomfiltern [116] geniigen. Es bietet sich somit an, separate Zielvorgaben fiir den
Durchlass- und Sperrbereich zu definieren. Im Durchlassbereich soll der Betragsgang der Span-
nungsiibertragungsfunktion idealerweise eins und im Sperrbereich null betragen. Mit dem realen
LC-Tiefpass erster Ordnung erreicht man im Sperrbereich aber nur einen Amplitudenabfall von
—40 dB/Dekade. Damit die Grundwelle unverzogert am Filterausgang auftritt, sollte die Phasen-
drehung im Durchlassbereich moglichst 0 Grad betragen. Sind diese Forderungen erfiillt, bleibt
die Charakteristik der idealen variablen Spannungsquelle des Stromrichters mit Spannungszwi-
schenkreis fiir die Grundwelle am Filterausgang erhalten. Aulerdem werden im Idealfall alle
Frequenzkomponenten der Tragerbénder unterdriickt. Wird zusétzlich die Verlustleistung im

Démpfungsglied minimiert, erhélt man nach [62] zwei Anforderungen fiir die Zielfunktion.

1. Betragsgang der Spannungsiibertragungsfunktion:
Der Betragsgang der Spannungsiibertragungsfunktion |Fsp,(jw)| des Sinusfilters aus Glei-
chung 5.11 und 5.12 soll in einem festgelegten Frequenzbereich w; < w < wo mit der

Kreisfrequenzschrittweite Aw einem definierten Verlauf entsprechen.

2. Verluste im Dampfungswiderstand:
Minimiere die frequenzabhéngige Verlustleistung im Dampfungswiderstand Pr, (w) fiir eine

definierte maximale Modulationskreisfrequenz wj; bei gegebener Tragerkreisfrequenz wy.
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Betragsgang der Spannungsiibertragungsfunktion

Die Spannungsiibertragungsfunktionen der Sinusfilter Fgp (jw) und Fgpe(jw) sollen nach Mog-
lichkeit einen Betragsgang wie das allgemeine System zweiter Ordnung Fho(jw) aufweisen, weil
dessen Resonanziiberhthung ideal mit einem Bandstoppfilter kompensiert werden kann (An-
hang C). Der Bandstoppfilter kann bei der praktischen Realisierung digital im Stromregler

implementiert werden. Fiir die Ubertragungsfunktion des Systems zweiter Ordnung mit dem
Déampfungsgrad D und der Kennkreisfrequenz wy gilt dabei:

2
“o

5.16

jw)? + (jw)2Dwg + wi ( )

Fyo(jw) = (

Subtrahiert man fiir vorgegebene Kreisfrequenzen den Betragsgang des Systems zweiter Ordnung
| F20(jw)| von dem des Sinusfilters |Fsps(jw)l, ergibt sich durch anschlieBendes Quadrieren das
Fehlerquadrat ||Foo(jw)| — |Fsre(jw)||?, welches ein Maf fiir die Abweichung der Betriige am
jeweiligen Kreisfrequenzpunkt darstellt. Die Summe iiber alle Fehlerquadrate kann als Funktion
fiir die Optimierung des Betragsgangs eingesetzt werden. Ohne Normierung ist das Fehlerqua-

drat jedes Kreisfrequenzpunkts stark vom jeweiligen Absolutwert der Ubertragungsfunktionen
abhéngig, was in Abbildung 5.11 dargestellt ist.

10 10
[
= A
8 Wy
& i
10’ ~ Pk
© 1 10° Sy
.—5 LT:Q ----------- “\‘
2. 10 = =
E ------------ +~ ‘\‘
< s \
g 10
10-1 . g 2 “‘\
— |Fsp1(jw)| < = —|[F20] = |Fsrl|
== |Fgpa(jw)| & ===||Fa0| — |Fspal|?
10 : = 104 .
107! 10° 10" 107! 10° 10"
Normierte Kreisfrequenz w/wy Normierte Kreisfrequenz w/wy
(a) Betragsgang (b) Fehlerquadrat

Abbildung 5.11: Abhingigkeit des Fehlerquadrats vom Absolutwert der Ubertragungsfunktio-

nen eines Systems zweiter Ordnung Fyo (jw) und zweier beispielhafter Uber-
tragungsfunktionen des Sinusfilters Fspi(jw) und Fgpa(jw).

Abweichungen bei groBen Werten der Ubertragungsfunktionen gehen stérker in die Berechnung
ein als kleine Werte, was zusatzlich durch das Quadrieren verstarkt wird. Fiir den vorliegenden
Optimierungsfall erfiillt das absolutwertabhéngige Fehlerquadrat aber genau den gewiinschten
Effekt, dass die Abweichungen um die Kennkreisfrequenz wq, die maf3geblich fiir das dynamische
Systemverhalten des Filters verantwortlich sind, mit hoherer Gewichtung in die Fehlersumme

eingehen. Eine normierte konstante Gewichtung erfiillt diese Anforderungen nicht.
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Verluste im Dampfungswiderstand

Um Spannungsiiberh6hungen am Filterausgang zu vermeiden und eine robuste Regelung bei
Parameterschwankungen der Bauteile sicher zu stellen, wird die Resonanziiberh6hung des un-
belasteten LC-Filters iiber ein Démpfungsnetzwerk geddmpft. Dies erfordert einen resistiven
Anteil, wodurch zwangsldufig Verlustleistung entsteht. Im Idealfall wirkt der verlustbehaftete
resistive Anteil des Ddmpfungsnetzwerks ausschliellich bei der Kennkreisfrequenz wg und ist fiir
alle anderen Frequenzkomponenten gleich null. In realen Filtern wird diese Eigenschaft nur ndhe-
rungsweise durch den Serienschwingkreis aus Rs, Ls und Cs erreicht. Die Verlustleistungsberech-
nung des Dampfungswiderstands erfolgt iiber den Spannungseffektivwert nach Gleichung 2.131.
Bei periodischer Anregung lisst sich die gesamte Verlustleistung Pg, verallgemeinert als Summe

der quadrierten Betrdge der komplexen FOURIER-Koeflizienten uin darstellen.

o Rakz Z ’u,m‘ (5.17)

=—00 N=—00

Da die Filter im Dampfungsnetzwerk eine Kapazitit Cy in Reihe zum Dampfungswiderstand be-
sitzen, fallt bei Gleichspannung (k = n = 0) keine Verlustleistung an und die Eingangsspannung
des Filters w41, entspricht der Mittelpunktspannung w4o aus Gleichung 2.84 mit dem Fou-
RIER-Koeffizienten %ckn. Multipliziert man den frequenzabhéngigen FOURIER-Koeflizienten
der Mittelpunktspannung mit der Spannungsiibertragungsfunktion Fr,(jw), ergibt sich der ge-
suchte FOURIER-Koeffizient ug, . Dabei stellt die Spannungsiibertragungsfunktion Fg;(jw) das
Verhéltnis der Spannung tiber dem Dampfungswiderstand up, (jw) zur Filtereingangsspannung
UuA1n(jw) dar und erméglicht die Verlustleistungsberechnung anhand der bereits bekannten Fil-

tereingangsspannung. Fiir die Verlustleistung Pg, folgt damit:

2 1 U2 & ) .
R6 R‘Skz Z ’CknFRa ]UJ)’ o=, :F&Td Z Z |Ckn|2’FR5(]an)|2 (518)

=—00 N=—00 k=—00 Nn=—00

k#£0 k#0

Abschliefend muss noch die Spannungsiibertragungsfunktion Fpg,(jw) bestimmt werden. Fir
die Filtervariante 1 mit dem Dampfungsnetzwerk parallel zum Filterkondensator C'r und der
Spannungsiibertragungsfunktion Fr,;(jw) nutzt man dazu die bereits bekannte Spannungsiiber-
tragungsfunktion aus Gleichung 5.11 mit ua1p,(jw) = van(jw)/Fsr (jw).

urs(Jw) _ urs(jw)

. Rs
F = = F
o1 () = 0 00) ~ uan(iw) T3P = R T

Fsp1(jw)

cha

(jw)2Dswos )
= — - Fsri(jw 5.19
(jw)? + (jw)2Dswos + wg(S 1(5w) ( )

Die Spannungsiibertragungsfunktion Fr2(jw) der Filtervariante 2 mit dem Dampfungsnetzwerk

parallel zur Filterinduktivitdt L wird iiber eine Zwischenrechnung bestimmt.

upg; (Jjw) _ R;s _ (jw)2Dswos
UAL(jw) — uan(jw)  Rs+ jwlLs +  (jw)? + (jw)2Dswos + wis

(5.20)

cha
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Mit Gleichung 5.12 und dem Zusammenhang w4, (jw) = Fspa(jw) uain(jw) erhdlt man durch

algebraische Umformung die Lésung der Spannungsiibertragungsfunktion Fr,o(jw).

(Jw)2Dswos

. . o . 5.21
jw)? 4 (jw)2Dswos + wis ( sr2(jw)) (5.21)

FR52(jW) = (

Die theoretische Beschreibung der Filterverlustleistung ist damit abgeschlossen. Es stellt sich die
Frage, wie viele Summenglieder berechnet werden miissen, um eine ausreichende Genauigkeit der
Verlustleistung zu erhalten, da sich die Rechenzeit der Optimierung mit steigender Anzahl der
Summenglieder erhéht. Zur Abschétzung sind in Abbildung 5.12 die charakteristischen Ver-
laufe der Spannungsquadrate, welche proportional zur frequenzabhéngigen Verlustleistung Pg,
des Dampfungswiderstands sind, fiir beide Filtervarianten dargestellt. Es ist gut zu erkennen,
dass die Verlustleistung bei beiden Filtervarianten bis zur Filterkennkreisfrequenz wgy ansteigt
und anschlieBend wieder abfillt. Die Steigung des frequenzabhéngigen Anstiegs bzw. Abfalls
der Verlustleistung unterscheidet sich zwischen den Filtervarianten. Bei gleicher Wahl der ma-
ximalen Modulationskreisfrequenz wy; (Grundwelle) und der Trégerkreisfrequenz wy wird der
dominierende Verlustleistungsanteil durch unterschiedliche Frequenzkomponenten hervorgeru-
fen. Bei der Filtervariante 1 ist dies die maximale Grundwellenfrequenz, wéhrend bei der Fil-

tervariante 2 die Tragerfrequenz die Verlustleistung dominiert. Da die Amplituden fiir héhere

P Grundwelle . . 1. Tragerband -
0 >
= 10
<
L
)
£ 10
=a
Q
Lo} -4
R
= g
E -6 L . R . o
< 107 E — Filtervariante 1 |Fr,1(jw)|® 3
— Filtervariante 2 |Fr,2(jw)|* 4
10-8_ | i FRR A i | ] AR R R R N | N\, J
107 107! 10° 10! 10°

Normierte Kreisfrequenz w/wq

Abbildung 5.12: Schematischer Verlauf des zur Verlustleistung Pr; proportionalen Span-
nungsquadrats der beiden Filtervarianten normiert auf die Filtereingangs-
spannung u 41, fur die Bauteilwerte aus Tabelle 5.2 mit ) = 10,.

Tragerbénder (k = 2,3, ...) abnehmen und zusétzlich durch die Spannungsiibertragungsfunktion
|Frs(jw)|? weniger gewichtet werden, reicht es fiir die beiden Filtervarianten bei sinnvoller Wahl
der Filterresonanzkreisfrequenz 3wy < wg < %wT die Verlustbeitrige der Grundwelle, die des
ersten Tragers und die der zweiten Seitenbénder im ersten Tragerband zu beriicksichtigen. Am
anschaulichsten ist die reduzierte Verlustleistungsberechnung mit der reelen FOURIER-Reihe in

Amplituden-Phasen-Form. Dabei entsprechen die Amplituden der reelen FOURIER-Koeflizienten
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den mit Zwei multiplizierten Betrigen der komplexen FOURIER-Koeflizienten cg,. Durch diesen
Zusammenhang erhilt man aus Gleichung 2.83 folgende Scheitelwerte der Spannungsamplituden

fiir die einfache Abtastung des Modulationssignals.

Ud 4 Ud wT TWMAL TTWM ‘
o1 = 2|cor| == = -2 |—J (=M 22
o1 |COI| 2 T 2 Wnr Jl ( QCUT ) o8 ( 2wT ) (5 )
. U, 4 U, T
uio = 2|010’7d = ;?d J() (2M)‘ (5.23)
R Uy 4 U, wr <7T(0JT+20JM) ) < wM>’
=2 — = —— J: M — 5.24
2 [er2] 2 T 2 |wr 42wy 2 2wt €08 WwT ( )
N Ud 4Ud wr ﬂ(wT—2wM) ) < wM>’
_9y =2|Ccy(—9)|—=— = —— J: M — 5.25
U1(-2) |C1( 2)| B) T2 |wr — 2wy 2( 0r cos 7TWT ( )

Durch Superposition der einzelnen Verlustleistungsbeitrige ergibt sich mit der Kreisfrequenz

Qi = kwr 4+ nwyr in guter Naherung die Gesamtverlustleistung Pg; .

1 (a2 , a2 .
P, ~ — | =2 |Fr, (7Q01)1* + =22 | FR, (jQ10)[
Ry \ 2 2

3 (_g)
2

fy - 2 : 2
+ 22 [Py (j2) P + =52 | Py (10| (5.26)
Die groitmogliche Verlustleistung im Dampfungswiderstand tritt bei der Filtervariante 1 mit ma-
ximalem Modulationsgrad M = 1 und bei der Filtervariante 2 mit minimalem Modulationsgrad
M = 0 auf. Der Grund fiir dieses Verhalten ist der in Abbildung 5.12 dargestellte verschieden-

artige frequenzabhéingige Verlustleistungsverlauf der Filtervarianten.

Ergebnis der Optimierung

Anhand der beschriebenen Optimierungsziele kann die nachfolgende Zielfunktion f(a) mit den
unbekannten Variablen & = [Cr, Rs, Ls, Cs] aufgestellt werden. Die erste Zielfunktion beschreibt
dabei die Abweichung des Amplitudengangs der Spannungsiibertragungsfunktion und die zweite

die Verlustleistung im Dampfungswiderstand.

1
. . 2
Wy, ZO HFQO(W‘Jv Dv]w)‘w:wl-‘rpAw - ‘FSFx<$7Jw)‘w:w1+pAw
p:

flx) = (5.27)

wp Prs(x, M,wr, wr)

Dabei lasst sich die Prioritdt der einzelnen Zielfunktionen iiber die Gewichtungsfaktoren w,, und
wp variieren. Die Kreisfrequenz w wird von der Startkreisfrequenz w; an mit dem ganzzahligen
Inkrement p = 0,1,..., P — 1 jeweils um Aw erhoht. Die Summe sollte dabei die Modulations-

kreisfrequenz wy; und die Tréagerfrequenz wy beinhalten w; < wyy < wr < wsy = w1 (P — 1)Aw.

Fiir den umgesetzten Aufbau werden beispielhaft Sinusfilter fiir einen Stromrichter mit der Tra-
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gerfrequenz fpr = 200kHz und der maximalen Modulationsfrequenz fj; = 5kHz bei einer Zwi-
schenkreisspannung von Uz = 400V optimiert. Die Filterkennfrequenz fy = 30kHz liegt nach
Vorgabe zwischen der Modulationsfrequenz und der Tragerfrequenz. Die Filterinduktivitat wird
bei der Optimierung auf einem konstanten Wert von Ly = 40 H gehalten. Der festgelegte Fil-
terinduktivitdtswert Lp ist um ein Vielfaches geringer als der von bekannten Motoren in der
Leistungsklasse oberhalb 1 kW, womit der induktive Spannungsteiler aus Filter- und Lastinduk-
tivitdt flir die Grundwelle vernachléssigbar ist und eine annéhernd ideale Spannungsquelle am
Filterausgang zur Verfiigung steht. Die Gesamtheit der zur Optimierung verwendeten Parameter
ist in Tabelle 5.1 aufgelistet.

Tabelle 5.1: Definition der Parameterwerte und Wertebereiche sowie der gesuchten Variablen
x = [Cr, Rs, Ls, Cs] zur Optimierung der Sinusfilter.

Parameter Wert Einheit
Zwischenkreisspannung Ug 400 A%
Filterkennkreisfrequenz wo 27 - 30 kHz
Modulationskreisfrequenz W 27 -5 kHz
Tréagerkreisfrequenz wr 27 - 200 kHz
Startkreisfrequenz w1 27 -2 kHz
Stoppkreisfrequenz wo 27 - 200 kHz
Kreisfrequenzschrittweite Aw 27 - 100 Hz
Filterinduktivitat Lp 40 pH
Filterkapazitét Cr 0.5—10 pF
Dampfungswiderstand R 0.1 — 100 Q
Démpfungsinduktivitét Ls 10 — 500 pH
Déampfungskapazitéit Cs 0.01 —1 pF

Die durch einen genetischen Algorithmus mit einer Populationsgréfie von 1000 generierten Op-
timierungsergebnisse sind fiir unterschiedliche Giitefaktoren @) des Systems zweiter Ordnung
sowohl fiir die Filtervariante 1 in Tabelle 5.2 als auch fiir die Filtervariante 2 in Tabelle 5.3 dar-
gestellt. Beim Giitefaktor ) = 1 wird der Gewichtungsfaktor der Kreisfrequenz auf w,, = 100 er-
hoht, da ansonsten kein sinnvoller Betragsgang der Filteriibertragungsfunktion zustande kommt.
Um zu zeigen, dass durch Vergrofern des Leistungsgewichtungsfaktors die Verlustleistung des
Filters reduziert werden kann, wird dieser bei der Filtergiite @@ = 10, auf wp = 10 gesetzt. Fiir
alle anderen Optimierungen sind beide Gewichtungsfaktoren gleich eins (w, = 1, wp = 1). Die
Verlustleistung im Dampfungswiderstand Pp; zeigt fiir beide Filtervarianten das intuitiv erwar-
tete Ergebnis, dass die Verluste fiir geringe Werte der Filtergiite ) erhoht sind und umgekehrt.
Der Zusammenhang zwischen Filtergiite und Verlustleistung ist vor allem fiir kleine Filtergiiten

) < 10 stark nichtlinear. In diesem Bereich fiihrt eine Reduktion der Filtergiite zu einer stark
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erhohten Verlustleistung im Dampfungswiderstand.

Tabelle 5.2: Parameteroptimierung der Sinusfiltervariante 1 fiir unterschiedliche Filtergiiten @)
mit dem Modulationsgrad M = 1.

Parameter Wert Einheit
Filtergiite Q 1 316 10, 10,  31.6 100 —
Filterkapazitét Cr 966 696 680 615 658 675 nF
Dampfungswiderstand Rs 6.3 22.1 50 34.1 474  36.1 Q
Dampfungsinduktivitat  Ls 21 107 165 295 353 222 pH
Déampfungskapazitéit Cs 2676 254 94 555 326 254 nF
Verlustleistung Pg; 983 31 9.3 2.2 1.1 0.5 W

Tabelle 5.3: Parameteroptimierung der Sinusfiltervariante 2 fiir unterschiedliche Filtergiiten @
mit dem Modulationsgrad M = 0.

Parameter Wert Einheit
Filtergiite Q 1 3.16 10, 10, 31.6 100 —
Filterkapazitét Cr 2741 1034 780 824 774 774 nF
Déampfungswiderstand Rs 2.9 11.3 40 25,5 233 8.7 Q
Dampfungsinduktivitdt  Ls 15 109 373 452 447 468 pH
Dampfungskapazitét Cs 4236 486 144 102 313 394 nF
Verlustleistung Pg; 274 20.9 6.3 2.8 2.5 0.9 \W%

Vergleicht man die beiden Filterkonfigurationen, so ist die Verlustleistung fiir kleine Werte der
Filtergiite ) < 10 bei der Filtervariante 2 geringer, wahrend sie fiir grole Werte der Filtergiite
@ > 10 bei der Filtervariante 1 reduziert ist. Ein entscheidender Vorteil der Filtervariante 1 sind
die deutlich kleineren Bauteilwerte der Filterinduktivitdt Ls und der Filterkapazitiat Cys, was
eine kostengiinstigere Realisierung bei kleinerem Volumen ermoglicht. Zusétzlich wird die Ver-
lustleistung bei diesem Filtertyp grofitenteils durch die Modulationskreisfrequenz wy; (Grund-
wellenfrequenz) und den Wert des Modulationsgrads M beeinflusst, womit sich bei geringer
Statorfrequenz bzw. bei kleinen Modulationsgraden die Verlustleistung deutlich reduziert. Fiir
die Filtervariante 2 gilt dieser Zusammenhang nicht, da die Verlustleistung mafigeblich von der

Trégerfrequenz verursacht wird.

Zur Bewertung der Spannungsiibertragungsfunktionen sind in Abbildung 5.13 die Betragsgéinge
der Filtervarianten mit optimierten Parametern bei der Filtergiite Q = 10 dargestellt. Die hohere

Gewichtung der Verlustleistung (wp = 10) fithrt bei beiden Filtervarianten zu einer groferen
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Abweichung der Spannungsiibertragungsfunktionen |Fgp,(jw)| vom nominellen System zweiter

Ordnung |F50(jw)|, die aber problemlos toleriert werden kann.
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(c) Sinusfiltervariante 1 mit der (d) Sinusfiltervariante 2 mit der
Gewichtung: w, =1, wp = 10 Gewichtung: w, =1, wp = 10

Abbildung 5.13: Simulierter Betragsgang des nominellen Systems zweiter Ordnung |Fso (jw)|
und der optimierten Sinusfiltervarianten |Fgg, (jw)| fiir unterschiedliche Ge-
wichtungsfaktoren wp bei konstanter Filtergiite Q@ = 10.

Die vorgestellte Parameteroptimierung der Filterbauteile ist ein gutes Hilfsmittel, um in sehr
kurzer Zeit (~ 10s) die bestmoglichen Bauteilwerte des Filters zu bestimmen. Zukiinftige Erwei-
terungen konnten auflerdem das Volumen der Filterbauteile, die Kosten, sowie die Wicklungs-
und Hystereseverluste der Filterinduktivitdt Lr bei der Optimierung beriicksichtigen, womit

sich eine gesamtheitliche Filteroptimierung erreichen lésst.



5.3 Sinusfilter 121

5.3.2 Spannungs- und Stromverzerrungen

Das Hauptargument fiir den Einsatz eines Sinusfilters ist die damit erreichbare Verbesserung der
Signalqualitdt der Phasenspannungen- und Strome. Fiir den quantitativen Nachweis muss man
die analytische Berechnung des Klirrfaktors und der harmonischen Verzerrung aus Kapitel 2
auf den Stromrichter mit Sinusfilter erweitern. Der allgemeinste Fall wird durch den Sinusfil-
ter in T-Struktur abgedeckt, was in Abbildung 5.14 dargestellt ist. Dabei ist Z;, der komplexe
Widerstand der Motorwicklung Z; = Ry, + jwLy. Die Impedanz der Motorleitung und die der
parasitdren Motorkapazitdten werden bewusst vernachléssigt, da diese aufgrund der Filterwir-

kung des Sinusfilters keinen relevanten Einfluss auf die Signale der Schaltung ausiiben.

A
Ll 1o
Zl Z3 B uA
Ll 1o
Zl Z3 C up
1 ' 1o ic iB i
Z1 Z3 uc
Z | |2 | |2 Zr |4 [ %e
@] @] @) " || Q)
tAo “Bo uco % T UNO Y VY €c ¢B €A
O <« O o o
0 N

Abbildung 5.14: Ersatzschaltung des dreiphasigen Stromrichters mit Spannungszwischenkreis,
symmetrischem Ausgangsfilter und symmetrischer Last.

Im Folgenden wird ein symmetrischer Filter vorausgesetzt, bei dem jeweils die drei Impedanzen
Z1, Zs und Z3 identisch sind. Auflerdem sollen die Impedanzen ausschliellich aus idealen linearen
Bauteilen bestehen. Damit gilt das Superpositionsprinzip und die Schaltung kann mit Hilfe von

Ersatzspannungsquellen vereinfacht werden, was in Abbildung 5.15 dargestellt ist.

0 []2 Wan uAEl O an

\/

O
n

30

(a) Reale Schaltung (b) Ersatzspannungsquelle

Abbildung 5.15: Aquivalente Ersatzspannungsquelle des Stromrichters mit Sinusfilter.

Die Ersatzquellenimpedanz Zg berechnet sich durch Kurzschlielen der Spannungsquellen w49

und Uy/2. Damit sind die Filterimpedanzen Z; und Z, parallel geschaltet und liegen in Reihe
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zur Filterimpedanz Zs.

Zh Zo
Zp=(Z1||Z2)+23=——F +Z 5.28
= (21| Z2) + Z3 Ziv 2, 5 (5.28)
Die Quellspannung der Ersatzspannungsquelle u 4 g ist die Spannung, welche im Leerlauf (i4 = 0)
am Ausgang u 4, anliegt. Diese ist identisch mit dem Spannungsabfall iiber der Impedanz Zs

aus Abbildung 5.15(b). Mit der Gleichung des unbelasteten Spannungsteilers erhilt man:

Zo Uy )
vaE Z1+ Zo < 2 + Ao (5.29)

Fiir die betrachteten Filterschaltungen ist die Impedanz Zs immer kapazitiv. Im Vergleich zur
induktiven Impedanz Z; besitzt Zs fiir den Gleichanteil einen deutlich grofleren Absolutwert
(|1Z2]w=0 > |Z1|w=0). Deshalb ist der Spannungsteiler fiir den Gleichanteil unwirksam und die
gesamte Spannung fillt iiber der Impedanz Zs ab, womit sich Gleichung 5.29 vereinfacht.

Zo Uq

Zs uUA) + —

5.30
7 + 9 (5.30)

UAE =
Der mathematische Beweis dieses Sachverhalts erfolgt iiber den Grenzwert w — 0 der jeweiligen
Filtertopologie. Mit der identischen Vorgehensweise erhélt man die Ersatzspannungsquellen upg

und ucg der Phasen B und C.

Zs P Zs Ua
_ __ 4 Yd 5.31
UBE = 5 UB0t g ueE = S r g too (5.31)

Bildet man die Maschengleichung der Phase A mit der Ersatzspannungsquelle u 4 liber die Last

zum Sternpunkt NV und zuriick, ergibt sich:

. . U,
UAE = ZEta+ Zia+ea+ uno + 7d (5.32)

Durch Einsetzen von Gleichung 5.30 in 5.32 entféllt die Gleichkomponente U,/2. Die Maschen-

gleichungen der Phase B und C werden dquivalent berechnet.

Z
ARG A = Zpt Zri 5.33
71 + 7 UAQ ElA +&Z§E+UNO ( )
VA . )
—=2upy = Zpip + Zrip + ep +ung (5.34)
Zl + ZQ T
Z
272 uco = Zgic + Zric + ec +uno (5.35)
1 + Z2 T

Addiert man alle drei Spannungsgleichungen 5.33, 5.34 und 5.35, erhélt man:

7
ﬁ (wao0 +upo +uco) = (Zg + Z1) (ia +ip +ic) +ea + ep + ec + 3uno (5.36)
1 2 —
=0

Die Summe der Phasenstréme i4, ip und i¢ ist nach der KIRCHHOFFSCHEN-Knotenregel aus
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Gleichung 2.20 gleich null. Zusétzlich sollen die Gegeninduktionsspannungen e 4, eg und ec, wie
bereits in Kapitel 2 erlautert, keine Gleichtaktkomponenten aufweisen. Damit ist die Summe der
Gegeninduktionsspannungen ebenfalls zu jedem Zeitpunkt null und die Sternpunktspannung w g
vereinfacht sich mit ugg = uag eI sowie UCo = UAQ IF wie folgt.

Z3

1 Z 2
——— (w40 +upo + uco) = 2 (1 + 2 cos (nw>> UAQ (5.37)
37 3

1
uNo_ngJng + Zo

Den Phasenstrom ¢4 erhilt man durch Einsetzen der Sternpunktspannung aus Gleichung 5.37

in die Maschengleichung 5.33.

i _2 22 (1—cos(n27r>>u —;e (5.38)
A7 3(Z+ Z0)(Ze + Zr) 3 N Zevz, .

Setzt man den Phasenstrom i 4 und die Sternpunktspannung uyg in die Maschengleichung 5.33

ein, erhélt man durch algebraische Umformungen die Phasenspannung u 4.

2 2 YAYAS ZE
g =—-(1—cos|n— Upg + =———— e 5.39
A 3( ( 3)) (Zi+ 2)(Zp+21) " Zp+ 2z, (5.39)

Im Gegensatz zum Stromrichter ohne Filter héingt die Phasenspannung u4 mit Filter nicht nur
von der Mittelpunktspannung u 49, sondern auch von der Gegeninduktionsspannung e 4 der Last
ab. Der Grund dafir ist, dass die unabhéngigen Spannungsquellen beim Stromrichter mit Filter
iiber das Impedanznetzwerk Z;, Z5 und Z3 miteinander gekoppelt sind. Trotzdem kann man die

Phasenspannung u4 des Stromrichters mit Filter als doppelte FOURIER-Reihe darstellen.

ug(t) = Z Z ul F e tnt (5.40)

k=—oon=—00

Dabei gilt fiir den FOURIER-Koeffizienten der Phasenspannung u{f mit Filter:

2 27 Zy 71 U, A

YF 2 d

=2 (1—cos|(n=— L tin+ ————€n 5.41
hn 3 ( o8 (n 3 )) (Zl 22)(ZE ZL) 2 * ZE ZL ok ( )

Bis auf den Phasenterm aus Gleichung 2.108 sind die Phasenspannungen der Phase B und C
mit Gleichung 5.40 identisch, weshalb auf die erneute Darstellung verzichtet wird. Zusétzlich
sei an dieser Stelle erwahnt, dass alle Impedanzen Funktionen der Kreisfrequenz €, sind und
innerhalb der Reihenberechnung platziert werden miissen. Wenn die Gegeninduktionsspannung
und damit der FOURIER-Koeffizient e, lediglich bei der Grundwelle (Modulationskreisfrequenz)
von Null verschieden ist, so ist auch der Koeffizient des Stromrichters mit Filter ukyf fur alle
dreifachen Vielfachen der Modulationskreisfrequenz (n = 0, £3, £6, .. .) gleich Null.

2 2
ukYn = g% (1 — cos (n;T)) Ckn flirneZ
=0 n=3pVpeZ (5.42)

Die Phasenspannungen der dreiphasigen symmetrischen Last besitzen deshalb keine n = 3p Viel-

fachen der Modulationskreisfrequenz.
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Fiir die FOURIER-Koeffizienten Zlan der gefilterten Phasenstrome gilt der selbe Zusammenhang

wie in Gleichung 2.123.

YF
P Uy —€kn 2 ( ( 27r>> Zo Uy 1
2 =N = _(1—-cos|n— —C, — =€ 543
o Z 3 3)) Gy et 7 2 Ze vz B

Damit kann der Phasenstrom wie folgt als FOURIER-Reihe dargestellt werden.

) )

ialt)= > > if, et (5.44)

k=—00 n=—00

Wie bei allen bisherigen Betrachtungen wird davon ausgegangen, dass die Verzerrungsanteile in
den Phasenspannungen- und Stréomen ausschlieSlich vom Stromrichter verursacht werden. Im
Gegensatz zum Stromrichter aus Kapitel 2 sind bei der Variante mit Filter bereits die Phasen-
spannungen von den Filter- und Lastimpedanzen abhiangig. Um den Einfluss des Sinusfilters zu
untersuchen, miissen deshalb identische Werte fiir die Last verwendet werden. Der Spannungs-
Klirrfaktor k, der Phasenspannungen und der Effektivwert der Phasenstromverzerrungen Iy z,ms

ist fur einfache Abtastung des Pulsweitenmodulators in Abbildung 5.16 dargestellt.
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(a) Spannungs-Klirrfaktor (b) Phasenstromverzerrung

Abbildung 5.16: Simulation des Klirrfaktors k, und der Phasenstromverzerrung Iy z,ms
des dreiphasigen 2-Level Stromrichters mit Spannungszwischenkreis und
dem Sinusfilter @@ = 10, aus Tabelle 5.2 mit K = N = 100, sowie den Pa-
rametern wy; = 27w - 5kHz, wp =27 -200kHz, U; =400V, Ry =1 und

Der Spannungs-Klirrfaktor wird durch das Sinusfilter bei kleinen Modulationsgraden M auf
iiber 1/100 und bei groBen auf etwa 1/50 reduziert. Die reduzierte Phasenspannungsverzerrung
wirkt sich ebenfalls positiv auf die Signalqualitdt der Phasenstrome aus. Die Phasenstromver-
zerrung mit Sinusfilter betragt fiir kleine Modulationsgrade M weniger als 1/100 und fiir grofe
weniger als 1/10. Es sei ausdriicklich darauf hingewiesen, dass der Vergleich bei identischer Tra-

gerfrequenz von fr = 200kHz dargestellt ist. Fiir geringere Tréagerfrequenzen im Bereich von
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fr = 4 — 16 kHz aktueller IGBT-Motorstromrichter ist der Unterschied in der Phasenstromver-

zerrung bei identischer ohmsch-induktiver Last deutlich grofer.

Der zeitliche Verlauf der Phasenspannungen- und Strome mit und ohne Sinusfilter ist in Ab-
bildung 5.17 dargestellt. Im Gegensatz zur rechteckférmigen Phasenspannung des Stromrichters
ohne Sinusfilter gibt die um den Filter erweiterte Variante anndhernd sinusférmige Phasen-
spannungen aus. Deshalb werden die durch den rechteckférmigen Phasenspannungsverlauf ver-
ursachten Leitungsreflexionen und die damit verbundenen Spannungsiiberhthungen am Motor
unterdriickt. Zwischen der Grundwelle des Phasenstroms und der Phasenspannung liegt ein Last-
winkel von —7/2rad, da der induktive Lastanteil dominiert. Die stromgléttende Eigenschaft der

ohmsch-induktiven Last wirkt auf beide Verldufe der Phasenspannung.
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Abbildung 5.17: Simulierte Phasenspannungen- und Stréme des dreiphasigen 2-Level Strom-
richters mit Spannungszwischenkreis und dem Sinusfilter () = 10, aus Ta-
belle 5.2 bei einem Modulationsgrad M = 0.9 mit K = N = 100, sowie
den Parametern wy; = 27 - 5kHz, wp = 27 - 200kHz, Uy = 400V, R;, = 1€,
Ly =3.5mH und e(t) =0V.
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5.3.3 Stromverlauf der Filterinduktivitat

Der exakte Zeitverlauf des Filterinduktivitétsstroms 47, kann bei harmonischer Anregung eben-
so wie alle anderen Stromrichtersignale iiber doppelte FOURIER-Reihen dargestellt werden. Da-
rauf wird im Folgenden aber verzichtet und eine niitzliche Approximation mit zeitlich gemittelten
Signalen durchgefiihrt. Ziel ist es, die Extremwerte des Filterinduktivitatsstroms fiir unterschied-
liche Lastfélle zu berechnen. Die untersuchten Filtervarianten sind jeweils mit dem negativen
Zwischenkreispotential n verbunden. Dadurch treten im Vergleich zu dreiphasigen Filtern mit
schwebenden Sternpunkt N’ erhchte Stromrippel in der Induktivitdt L g auf. Dies fiihrt zu einer
Steigerung der Magnetisierungsverluste im ferromagnetischen Kernmaterial der Induktivitét.
Zusétzlich tritt ein erhohter Maximalstrom in der Filterinduktivitdt auf, was eine erhohte ma-
gnetische Feldstarke zur Folge hat. Dies muss bei der Auslegung der Induktivitét berticksichtigt
werden, um die Sattigung des Kernmaterials zu verhindern. Die Berechnung des Stromrippels
Air,, in der Filterinduktivitidt L erfolgt analog zu der des Abwértswandlers (Buck-Converters),
wie in Abbildung 5.18 dargestellt. Addiert bzw. subtrahiert man den Induktivitdtsstromrip-

p ur (T
l Ug JI:SAJr : Sinusfilter : - :
h ' —UAn
0 dATs s
(a) Schaltbild (b) Signalverldufe der Induktivitat

Abbildung 5.18: Schaltbild des Abwartswandlers mit den zugehorigen Signalverldufen.

pel Air,. von dem {iber eine Schaltperiode T gemittelten Phasenausgangsstrom i4 und dem
gemittelten Strom durch die Filterkapazitat ECF erhélt man die Ober- bzw. Untergrenze des
Induktivitdtsstroms. Im Folgenden wird davon ausgegangen, dass der gemittelte niederfrequen-
te Phasenausgangsstrom deutlich grofler als der gemittelte Strom durch die Filterkapazitit ist
ia > E(;F. Dies gilt immer, wenn die Lastimpedanz bei der Modulationskreisfrequenz wj; deut-
lich kleiner als die Impedanz der Filterkapazitit ist. Fiir hocheffiziente Stromrichter muss dieser
Zusammenhang gelten, da ein grofler gemittelter Strom durch die Filterkapazitit zu einem Blind-
leistungsfluss fithrt, der Zusatzverluste in den Halbleitern bewirkt. Deshalb soll stets gelten, dass
der gemittelte Strom durch die Filterkapazitit vernachlissigbar ist (ic, = 0) und ausschlieSlich

die hochfrequenten Tragerkomponenten iiber die Filterkapazitdt flieBen. Damit gilt:
obere Stromgrenze: i ., = ia + Aip, (5.45)

untere Stromgrenze: iy, = iq— Aip,, (5.46)
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Unter der Annahme, dass sowohl die Zwischenkreisspannung Uy als auch die gemittelte Filteraus-
gangsspannung 4, in einer Schaltperiode Ts = 1/ fg konstant sind, kann der Stromrippel Aip,,.
der Filterinduktivitdt Ly in Abhéngigkeit vom Tastverhéltnis d 4 des oberen Briickenhalbleiters
Say wie folgt berechnet werden [110].

Ug(1 —dp)da

< <1 4
T 0<dy< (5.47)

Aip,, =
Der Zusammenhang in Gleichung 5.47 gilt nur fiir nichtliickenden Induktivitatsstrom iz, , was
fir die alternierend schaltende Halbbriicke mit zwei aktiven Halbleitern immer zutrifft. Das

Tastverhéltnis d 4 soll im Weiteren durch die Modulationsfunktion m 4 ausgedriickt werden.
1
dyg = i(mA+1) (5.48)

Durch Einsetzen von Gleichung 5.48 in 5.47 erhédlt man die Abhéngigkeit des Stromrippels A,

von der Modulationsfunktion m 4.

~ Ua(1 —m%)

Aip,, = -1< <1 5.49
T T sLe s - 049

Der maximale Stromrippel Air,,, mq. in der Filterinduktivitét Lz tritt auf, wenn die Modulations-

funktion m4 = 0 ist.

Uq

AL omar = ——— 5.50
e = S s (>:30)

Anhand des Rippelstroms Air,,, in der Filterinduktivitdt Lz kann die obere und untere Strom-
grenze fiir die Sinus- und Raumzeigermodulation berechnet werden. Man benétigt dazu noch den

zeitlichen Verlauf des Modulationssignals m4(t) und den des mittleren Phasenstroms i4(t).

Sinusmodulation

Bei der Sinusmodulation ist die Sollwertvorgabe nach Gleichung 2.44 sinusférmig mit der Grund-
kreisfrequenz wys, wodurch die Modulationsfunktion m 4(t) der Phase A tiber den Modulations-
grad M und den Modulationswinkel ¢,7, dargestellt werden kann. Das Einsetzen der zeitab-
hiangigen Modulationsfunktion m4(t) aus Gleichung 2.44 in 5.49 ergibt die Zeitabhéngigkeit des
Stromrippels Air,,. (t) in der Filterinduktivitét.

(1 — (Msin(wMt +onmy,) >2> (5.51)

mA(t)

Durch die Winkelbeziehung sin® z = 3 (1 — cos(2z)) erhilt man:

2
(1 - M7<1 — cos(2(wat + <,0MA)))> (5.52)
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Aus Gleichung 5.52 ist ersichtlich, dass der zeitabhéngige Stromrippel Air,, (t) die doppelte
Frequenz wie die Modulationsfunktion m4(t) aufweist. Um die obere und untere Grenze des
Induktivitédtsstroms iz, zu berechnen, wird zusétzlich zum Stromrippel der mittlere Phasenaus-
gangsstrom i4(t) bendtigt. Der mittlere Phasenausgangsstrom i4(t) hat ebenso wie das Modula-
tionssignal m 4(t) einen sinusférmigen Verlauf mit der Grundkreisfrequenz wy; und der Amplitu-
de 74. Allerdings kann zwischen dem Modulationssignal m4(t) und dem Phasenausgangsstrom

iA(t) je nach Last ein Phasenwinkel ¢4 auftreten.

EA(t) :zASin(wMt—l-qf)A—i-gDMA) (5.53)

Fiir die in dieser Arbeit behandelten ohmsch-induktiven Lasten kann der Phasenwinkel ¢ 4 Werte
zwischen Orad bei ohmscher Last und —m/2rad bei induktiver Last annehmen. Addiert bzw.
subtrahiert man Gleichung 5.52 vom mittleren Phasenausgangsstrom in Gleichung 5.53, ergibt

sich die zeitabhéngige Ober- und Untergrenze des Induktivitdtsstroms.

. ) M?
i0,Lp(t) = AiLp max (1 - 2)

A . M?
+ 24 sin(wprt + da + onr, ) + AzLF’mm? cos(2(wart + ¢ary)) (5.54)
: . M?
Ly (t) = AiLg max <2 - 1)
A 2
+ 2 sin(wart + da + oy, ) — AiLF’mm? cos(2(wmt + ¢ary)) (5.55)

Fiir ohmsche Lasten mit dem Phasenwinkel ¢4 = Orad tiberlagern sich die Sinusschwingung und
die Kosinusschwingung doppelter Frequenz gerade so, dass bei maximalem Phasenausgangsstrom
der Stromrippel minimal ist. Deshalb ist der maximal auftretende Induktivitdtsstrom bei ohm-
scher Last kleiner als bei induktiver Last, was Abbildung 5.19(a) und 5.19(c) verdeutlichen.

Bei induktiver Last und einem Phasenwinkel von ¢4 = —m/2rad ist das Maximum der Sinus-
schwingung identisch mit dem der Kosinusschwingung doppelter Frequenz. Somit tritt bei diesem
Phasenwinkel der Maximalwert des Stromrippels zum gleichen Zeitpunkt wie der Maximalwert
des Phasenausgangsstroms auf, was Abbildung 5.19(b) und 5.19(d) veranschaulicht. Der maxi-
mal mogliche Induktivitatsstrom tritt bei einem Modulationsgrad von M = 1 auf. Der Beitrag
des Stromrippels Aiy,,, am Maximalwert des Induktivitétsstroms ¢p 1, héngt stark vom Quoti-
enten aus dem maximalen Stromrippel Air . mq, und der Amplitude des Phasenausgangsstroms
i4 ab. Je kleiner der Stromrippel, desto geringer ist dessen Beitrag zum maximalen Induktivi-
tatsstrom, was in Abbildung 5.19(c) und 5.19(d) dargestellt ist.

Der Induktivitatsstromverlauf hat nicht nur Auswirkungen auf die Dimensionierung der Filterin-
duktivitdt, sondern beeinflusst ebenfalls die Verluste in den Leistungshalbleitern der Halbbriicke.
Grofle Stromrippel erhohen die Effektivwerte der Schalterstrome und damit die Durchlassverlus-
te der Leistungshalbleiter. Interessanterweise hat der Stromverlauf der Filterinduktivitat zusatz-

lich Einfluss auf die Schaltverluste der Halbbriicke. In den Zeitbereichen, in denen der Indukti-
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Abbildung 5.19: Simulierter Verlauf des Filterinduktivitatsstroms ¢r, der Sinusmodulation
fiir unterschiedliche Verhaltnisse aus maximalem Rippelstrom Air ,, 14, Zum
Scheitelwert des Ausgangsstroms 4 bei ohmscher- und induktiver Last
(pa =0,04 = —m/2) mit dem Modulationsgrad M = 0.9 sowie den Para-
metern Uy = 400V, fg¢ = 200kHz und Ly = 40 pH.

vitétsstrom iz, innerhalb einer Schaltperiode T's sowohl positives als auch negatives Vorzeichen
annimmt, konnen die Leistungshalbleiter quasiresonant schalten. Dabei wird der Strom der Fil-
terinduktivitdt wahrend der Wechselsperrzeiten der Halbleiter zum Umladen der intrinsischen
Halbleiterkapazititen verwendet. Die Leistungshalbleiter konnen damit spannungslos einschal-
ten (Nullspannungsschalten). Fiir Halbleiter, bei denen die Kanalleitfahigkeit ausschlieflich iiber

Majoritatsladungstrager gebildet wird, reduzieren sich damit die Schaltverluste auf ein Minimum

und konnen in der Regel vernachlassigt werden.
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Raumzeigermodulation

Im Gegensatz zur Sinusmodulation weist die Raumzeigermodulation keine sinusférmige Modu-
lationsfunktion ma(t) auf. Das Modulationssignal besteht aus der Uberlagerung eines sinus-
formigen Sollwertsignals mit abschnittsweise definierten Sinussignalen dreifacher Frequenz. Die
abschnittweisen Funktionen kénnen, wie in Anhang D gezeigt, in eine FOURIER-Reihe entwickelt
werden. Normiert man die Amplitude der mittleren Sternpunktspannung u o auf die halbe Zwi-
schenkreisspannung Uy /2, ergibt sich mit einer zusétzlichen Phasenverschiebung um —7/2rad
das benétigte Gleichtaktsignal. Aus der Uberlagerung der Sinusgrundwelle mit der FOURIER-
Reihe der abschnittsweisen Sinusfunktionen erhélt man fiir einen Modulationsgrad zwischen
0 < M < 2/+/3 die zeitabhingige Modulationsfunktion m4(t) der Raumzeigermodulation.

B . 3v3 1 — cos(nm) T
ma(t) = Msin(wyt + par,) + WM; TG cos <3n(wMt - 2)) (5.56)

abschnittsweise Sinusfunktion

Bei der Raumzeigermodulation weisen die Mittelpunktspannungen u 49, ugg und ucg keinen si-
nusférmigen Verlauf auf, da ihnen ein Gleichtaktsignal iiberlagert ist. Trotzdem sind die Phasen-
spannungen u 4, up und uc der in Stern geschalteten Last weiterhin sinusformig, was in Kapitel 2
gezeigt wurde. Somit flieit durch die Last, genau wie bei der Sinusmodulation, ein sinusférmiger
mittlerer Phasenausgangsstrom i 4. Mit dem Modulationswinkel ¢y, = 0 erhélt man durch Ein-
setzen des mittleren Phasenausgangsstroms i4 aus Gleichung 5.53 und der Modulationsfunktion
aus 5.56 in die Gleichung 5.45 und 5.46 die Ober- und Untergrenze des Induktivitétsstroms.

iO,LF (t) = EA sin(wMt + ¢A)

‘ . 3V3 & 1 — cos(n) T
+ B [1 - (Sm(wMt) e nz::l 1— (32 (3”<wMt - 2))>1

iU,LF (t) = %A sin(wMt —+ ¢A)

— Aipp maz [1 — M? (Sin(wMt) + 3v8 i 1 — cos(nm) cos <3n (CUMt — W)))]

2r = 1-(3n)? 2

Die simulierten Grenzen des Induktivitdtsstroms sind in den Abbildungen 5.20 dargestellt. Dabei
zeigt die Abbildung 5.20(a) und 5.20(c) die Induktivititsstromgrenzen bei ohmscher Last und
die Abbildung 5.20(b) und 5.20(d) bei induktiver Last. Im Vergleich zur Sinusmodulation treten
bei der Raumzeigermodulation mit ohmscher Last deutlich groflere Maximalwerte des Indukti-
vitdtsstroms auf, wohingegen die Extremwerte bei induktiver Last identisch sind. Tendenziell

erhoht die Raumzeigermodulation aber den Stromrippel in der Filterinduktivitét.

Bei der Versorgung von dynamischen Drehstromsynchronmotoren tritt sowohl der ohmsche Last-

fall bei konstanter Drehzahl, wie auch der induktive Lastfall beim Beschleunigen bzw. Abbremsen
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Abbildung 5.20: Simulierter Verlauf des Filterinduktivitatsstroms iy, der Raumzeigermo-
dulation flir unterschiedliche Verhéltnisse aus maximalem Rippelstrom
AL mae zum Scheitelwert des Ausgangsstroms ia bei ohmscher- und in-
duktiver Last (¢4 = 0,4 = —m/2) mit dem Modulationsgrad M = 0.9 mit
den Parametern U; = 400V, fg = 200kHz und Ly = 40 nH.

des Motors auf. Die Filterinduktivitdt Lz muss dabei in jedem Fall so dimensioniert werden, dass

das Ferritmaterial der Induktivitét fiir alle auftretenden Betriebsfille nicht séttigt. Die Sattigung

des Kernmaterials hétte einen schlagartigen Abfall des Induktivitdtswerts zur Folge, womit der
Strom in der Filterinduktivitét sehr abrupt ansteigt. Ohne schnelle Uberstromabschaltung wer-
den dadurch die Halbleiter irreversibel beschidigt. Am kritischsten ist hierbei der Extremwert

des Filterinduktivitatsstroms, da dort die grofite magnetische Feldstdrke H im Kernmaterial auf-

tritt. Die zur Filterdimensionierung benotigten Extremwerte treten mit identischen Amplituden

unabhéngig vom Modulationsverfahren bei induktiver Last auf.
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5.4 Modularitat von Stromrichtern mit Spannungszwischenkreis und

Sinusfilter

Die Modularitét leistungselektronischer Schaltungen ermdglicht es, durch die Verschaltung meh-
rerer identischer Baugruppen die zuldssigen Spannungs- oder Stromwerte des Gesamtsystems
zu erhéhen. Dadurch wird eine hohe Flexibilitdt erreicht und ein breiter Anwendungs- und
Leistungsbereich abgedeckt. Entscheidend ist dabei, dass bei modularen Systemen fiir die Ska-
lierung keine Neudimensionierung der Baugruppe erforderlich ist. Deshalb wird im Folgenden

untersucht, inwieweit der Sinusfilter zur Modularitdt von Stromrichtern beitragen kann.

5.4.1 Serienschaltung

Durch die Serienschaltung von N Halbbriicken mit Sinusfiltern kénnen Stromrichter Spannun-
gen ausgeben, die N mal so gro3 wie die Sperrspannungen der einzelnen Halbleiter sind. Im
Allgemeinen bendtigt man dazu aber einen Zwischenkreis, der aus N galvanisch getrennten
Spannungsquellen besteht [117]. Die Serienschaltung aus einem gemeinsamen Zwischenkreis ist
nur fiir N = 2 moglich, was in Abbildung 5.21 dargestellt ist. Die Schaltung besteht dabei aus

zwei identischen Halbbriicken, an denen jeweils die halbe Zwischenkreisspannung U,;/2 anliegt.
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Abbildung 5.21: Serienschaltung von zwei Halbbriicken mit Sinusfilter aus einem gemeinsa-
men Spannungszwischenkreis.
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Man erkennt, dass der Sinusfilter 2 gespiegelt zum Sinusfilter 1 aufgebaut ist. Auflerdem sind
beide Sinusfilter mit dem gemeinsamen Nullpotential 0 verbunden. Diese Schaltung erzeugt zwei
Ausgangspotentiale zwischen denen die Spannung w44/ anliegt. Damit ist ausschlieBlich der An-
schluss einer einphasigen Last moglich. Eine Erweiterung auf das Dreiphasensystem wére nur
realisierbar, wenn jede Phase einzeln versorgt wird. Anstatt der iiblichen drei Leitungen benotigt

man damit aber sechs.

5.4.2 Parallelschaltung

Durch das Parallelschalten von N Halbbriicken mit Sinusfiltern kann der maximale Phasenge-
samtstrom ¢ 44¢s um den Faktor N erhoht werden. Die Spannungsversorgung der N Halbbriicken
erfolgt dabei mit der gemeinsamen Zwischenkreisspannung Uy. Das Prinzip der modularen Pa-
rallelschaltung am Phasenausgang ist in Abbildung 5.22 schematisch dargestellt. Dabei sind alle
N Halbbriicken parallel zum gemeinsamen Zwischenkreis geschaltet und besitzen jeweils einen
Sinusfilter. Die Phasenausgéinge aller N Sinusfilter sind miteinander verbunden und ebenfalls
parallel geschaltet. Es stellt sich die Frage, ob diese Verschaltung Auswirkungen auf die Span-
nungsiibertragungsfunktion des Sinusfilters hat. Dies wird nachfolgend fiir die in Abbildung 5.22

dargestellte Sinusfiltervariante 1 ndher untersucht. Zur Berechnung der Gesamtiibertragungs-
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Abbildung 5.22: Parallelschaltung von N unabhéngigen Halbbriicken mit Sinusfilter aus einem
gemeinsamen Spannungszwischenkreis.
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funktion gilt die Annahme, dass alle Bauteilwerte der Filter identisch sind. Damit gilt:

Lyt =Lps=...=Lpy = Lp (5.59)
Cr1=Cpa=...=Cpy =Cr (5.60)
Ryt =Rs =...=Rsy = Rs (5.61)
Lsi =Lsy =...=Lsy = Ls (5.62)
Csp =Csy =...=Csn =Cp (5.63)

Die Eingangsspannungen %41, bis uany, der Sinusfilter sind bei gleicher Ansteuerung der Halb-
briicken identisch. Deshalb kénnen zur weiteren Berechnung die Eingangsklemmen ebenso wie
die Ausgangsklemmen als parallel geschaltet betrachtet werden. Alle Langsinduktivitdten L g,

liegen damit parallel zueinander, wodurch sich folgende Gesamtinduktivitit Lpges ergibt:

N S U 1
Lpges Lp1  Lpz ~ Lpn

L
LFges = WF (564)

Das heifit, die effektiv wirkende Gesamtinduktivitat Lpges verringert sich indirekt proportional

zur Anzahl N der parallel geschalteten Sinusfilter.

Alle Filterkapazitidten Cg, sind ebenfalls parallel angeordnet, womit fiir die Gesamtkapazitét

Crges gilt:
CFges = CFl +CF2 ++CFN

Crges = N Cr (5.65)

Erwartungsgemafl erhoht sich der Wert der effektiven Filterkapazitit Crges direkt proportional
zur Anzahl N der parallel geschalteten Sinusfilter. Fiir die Bauteilwerte des Dampfungsnetzwerks

gilt auflerdem:

R; Ls
R&ges = F Léges = ﬁ C5g65 = NCs (566)

Unter der Annahme, dass alle Halbbriicken einen identischen Phasenstrom i,4 fithren, kann der

Gesamtstrom am Filterausgang um den Faktor N gesteigert werden.
iAges = A1 + 142+ ... +iaN (5.67)
Z.Ages = Nig (568)

Nimmt man weiter eine statistische Verteilung der Filterbauteilwerte an, so bewirkt die Parallel-
schaltung eine Mittelung der Bauteilvarianz. Damit reduziert sich die Varianz der Spannungs-

iibertragungsfunktion durch die Parallelschaltung der Sinusfilter.
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Der Wert der Filterinduktivitit wurde bei der Dimensionierung mit Lz = 40 pH klein gegeniiber
der Lastinduktivitdt Ly gewéhlt. Damit fiihrt der induktive Spannungsteiler aus Filter- und
Lastinduktivitdt nur zu einem geringen Spannungsabfall an der Filterinduktivitit. Ein kleiner
Wert der Filterinduktivitdt Lp resultiert aber in einem verhdltnisméflig grofien Stromrippel
Air,. Die Gesamtinduktivitét Lpges nimmt bei der Parallelschaltung indirekt proportional mit
der Anzahl N der Baugruppen ab. Deshalb ist es durch Parallelschaltung von Halbbriicken mit
Sinusfiltern moglich, die Wirkung der urspriinglichen Gesamtinduktivitat Lpges beizubehalten,
obwohl die Werte der einzelnen Filterinduktivitidten Ly um den Faktor N erhoht werden. Damit
nimmt der Stromrippel Air, in den Filterinduktivitdten nach Gleichung 5.49 ebenfalls um das
N-fache ab. Haufig versetzt man zusétzlich die Tragersignale der N Halbbriicken um einen
Phasenwinkel von 27 /N rad. Damit erhoht sich die effektive Frequenz fgges an den Filter- und
Zwischenkreiskondensatoren auf N fg, wodurch ihr Spannungsrippel abnimmt. Diese Mafinahme

fithrt zu einer weiteren Verbesserung der Signalqualitidt des Stromrichters [113].

Problematisch ist bei der Parallelschaltung die gleichméflige Verteilung der einzelnen Phasen-
strome 74, im stationdren als auch im dynamischen Betrieb. Eine ungleiche Verteilung entsteht
beispielsweise durch Parameterschwankungen der Filterbauteile sowie durch unterschiedliche
Ein- und Auszeiten der Ansteuersignale. Ein Vergleich unterschiedlicher Methoden, die zu einer
gleichméBigen Verteilung der Phasenstrome fiithren, wird in [118] gegeben. Die einfachste Mog-
lichkeit besteht darin, die N Phasenstrome einzeln zu messen und separat zu regeln. Weitere
Methoden berechnen die Verteilung der Phasenstrome iiber eine Messung der Zwischenkreis-
spannung mit anschlieender FOURIER-Transformation [119]. Dadurch wird der Messaufwand

deutlich reduziert, aber die benotigte Rechenleistung nimmt stark zu.

5.5 Eigenschaften und Einfluss realer Bauteile

Bis zum jetzigen Zeitpunkt wurden alle passiven Bauteile als ideale lineare zeitinvariante Kompo-
nenten betrachtet, weil dies die mathematische Beschreibung deutlich vereinfacht. Der Vollstén-
digkeit halber werden im Folgenden Abweichungen vom Idealfall untersucht. Fiir diese Arbeit

sind dazu zwei Bauteileigenschaften entscheidend.
1. Hochfrequenzeigenschaften
2. Nichtlineare Eigenschaften

Die Hochfrequenzeigenschaften der Bauteile konnen fiir Frequenzen bis 100 MHz in guter Nahe-
rung durch Ersatzschaltungen mit idealen passiven Bauteilen angendhert werden [96]. Die reale
Induktivitdt bildet aufgrund von Wicklungskapazitidten einen Parallelschwingkreis hoher Giite.
Die Dampfung der Eigenresonanz ist nach Gleichung 5.3 umso hoher, je kleiner der Wert der
parasitdren Wicklungskapazitit ist. Die Eigenkreisfrequenz verschiebt sich damit zu héheren
Frequenzen, an denen Zusatzverluste durch Stromverdriangungseffekte die Dampfung weiter ver-
starken. Bei der Realisierung einer Induktivitit ist deshalb die parasitire Wicklungskapazitét

so klein wie moglich zu halten. Dies gelingt nach [120] durch einen einlagigen Wicklungsaufbau.
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Vor allem bei der Filterinduktivitdt Ly am Phasenausgang der Halbbriicken sollte dies bertick-
sichtigt werden, da diese Wicklungskapazitéit erhohte Schaltverluste in den Leistungshalbleiter
verursacht. Die reale Kapazitit bildet aufgrund der Anschlussinduktivitdten (ESL) einen Serien-
schwingkreis, der iiber einen dquivalenten Serienwiderstand (ESR) beddmpft ist. Fiir Frequenzen
oberhalb der Eigenresonanzfrequenz nimmt die Impedanz des realen Kondensators wieder zu.
Das muss bei der Auswahl der Filterkapazitdt Cr bertcksichtigt werden. Allgemein fithrt das
reale Hochfrequenzverhalten der Bauteile zu verdndertem Filterverhalten im hohen Frequenzbe-

reich, was aber mit Schaltungssimulatoren wie LTSPICE [40] berticksichtigt werden kann.

Deutlich komplexer ist es, nichtlineares Bauteilverhalten und Hysterese abzubilden. Nichtlinear
bedeutet dabei, dass sich die Bauteilwerte- und Eigenschaften in Abhéngigkeit der Klemmgrofien
verandern. Durch die Hysterese hingt das Verhalten zusatzlich von den in der Vergangenheit
anliegenden Klemmgréfien ab. Die Modellierung und Simulation dieser Effekte ist hdufig nur im
Zeitbereich moglich. Fiir den Sinusfilter wirken sich Nichtlinearitdten besonders nachteilig aus.
Bei Induktivitdten mit ferromagnetischen Kernmaterialien ist der Induktivitdtswert abhéngig
vom Strom, der durch die Induktivitdt flieBt. Die Ursache fiir dieses Verhalten ist ein nichtli-
nearer Zusammenhang zwischen magnetischer Feldstiarke H und Flussdichte B [121]. Weitere
Nichtlinearitidten treten beim Einsatz von Keramikkondensatoren mit ferrielektrischen Dielek-
trikum auf, die im Vergleich zu Elektrolyt- und Folienkondensatoren eine deutlich héhere Ener-
giedichte aufweisen. Die relative Permittivitét ¢, ferrielektrischer Dielektrika [122, 123] ist dabei
stark von der elektrischen Feldstéirke E im Dielektrikum abhéngig. Deshalb variiert der Kapazi-
tétswert ferrielektrischer Kondensatoren mit der angelegten Kondensatorspannung und kann bei
Nennspannung auf bis zu 20 % des Kapazitatsnennwerts fallen. Fiir den entworfenen Sinusfilter
fihren Nichtlinearitdten dazu, dass sich die Kennkreisfrequenz wgy des Filters in Abhéngigkeit
der Spannungen- und Stréme verschiebt, was die Dampfungswirkung des Dampfungsnetzwerks
reduziert. Dadurch wird die Stabilitdtsreserve und die erreichbare Bandbreite des Stromrich-
ters mit Sinusfilter eingeschrinkt, was in Kapitel 6 gezeigt ist. Aus diesem Grund sollten die

Filterbauteile im vorgegebenen Betriebsbereich keine starken Nichtlinearitdten aufweisen.

5.6 Ergebnisse des Stromrichters mit Spannungszwischenkreis und

Sinusfilter

Die theoretischen Berechnungen des Stromrichters mit Sinusfilter werden mit dem Prototyp aus
Abbildung 5.23, der bereits in [62] eingesetzt wurde, verifiziert. Die drei Halbbriicken des Strom-
richters bestehen aus sechs GaN-HEMTs vom Typ GS66506T [124]. Die Leistungshalbleiter sind
iiber das elektrisch isolierende Polyimid vom Typ Hi-Flow® 300P auf den Aluminiumkiihlkérper
montiert und werden iiber drei Si8233 Gate-Treiber Bausteine, die zwei unabhéngige galvanisch
getrennte Treiberendstufen enthalten, angesteuert. Das Sinusfilter besteht aus drei Ringspulen,
die sich jeweils aus zwei gestapelten Micrometals T157-2 Eisenpulverkernen zusammensetzen.

Der verteilte Luftspalt der Eisenpulverkerne bewirkt einen flachen Sattigungsverlauf, wodurch
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Abbildung 5.23: Prototyp des dreiphasigen GaN-Stromrichters mit Sinusfilter.

sich ein anndhernd lineares Verhalten des Sinusfilters ergibt. Die Eisenpulverkerne sind ein-
lagig mit 38 Wicklungen Kupferdraht mit 1.6 mm Durchmesser gewickelt, was die parasitire
Kapazitit der Filterinduktivitdt reduziert und Schwingungen unterdriickt, die durch die kurzen
Schaltvorgéinge der GaN-HEMTs angeregt werden. Fiir ein moglichst lineares Verhalten des Si-
nusfilters werden anstatt der deutlich kompakteren Keramikkondensatoren Folienkondensatoren
eingesetzt, da bei diesen der Kapazitdtswert nur geringfiigig mit der Spannung variiert. Die Bau-

teilwerte des Sinusfilters entsprechen denen aus Tabelle 5.4. Damit ergibt sich eine Kennfrequenz

Tabelle 5.4: Parameter des 2-Level Stromrichters mit Spannungszwischenkreis und Sinusfilter.

Teilsystem Parameter Wert  Einheit

Stromrichter  Zwischenkreisspannung Uy 400 A%
Zwischenkreiskapazitit  Cy 30 pF
Schaltfrequenz fs 200 kHz

Sinusfilter Filterinduktivitat Lp 40 pH
Filterkapazitét Cr 680 nF
Déampfungswiderstand Rs 50 Q
Déampfungsinduktivitdt  Lg 165 pH

Déampfungskapazitéit Cs 94 nF
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von fy = 30kHz und eine Filtergiite von () = 10. Diese Filtergiite resultiert in einer maxima-
len Uberhéhung von 20dB (Faktor 10) in der Spannungsiibertragungsfunktion des Sinusfilters.
Die Phasenstrommessung am Ausgang der Sinusfilter erfolgt {iber drei magnetoresistive Strom-
sensoren von Typ Sensitec CDS4010 [125]. Der Schaltplan des dreiphasigen Stromrichters mit
symmetrischem Sinusfilter ist in Abbildung 5.24 dargestellt.
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Abbildung 5.24: Schaltplan des 2-Level Stromrichters mit Spannungszwischenkreis und sym-
metrischem Sinusfilter.

5.6.1 Signalverlaufe

Die berechneten Spannungs- und Stromverldufe des Sinusfilters lassen sich im spannungsgesteu-
erten Betrieb des Stromrichters verifizieren. Dazu speist man ein sinusférmiges Sollwertsignal
(Modulationssignal) direkt am Eingang des Pulsweitenmodulators ein. Die Messungen der analo-
gen Signalverldufe des Stromrichters erfolgen dabei {iber ein 8-kanaliges YOKOGAWA DLM4058
Oszilloskop mit der Analogbandbreite von 500 MHz und einer Abtastrate von 2.5 GS/s. Die Fil-
terausgangsspannung wird mit einem 150 MHz Differenztastkopf vom Typ YOKOGAWA 701927
und die Strome mit 100 MHz Stromzangen vom Typ YOKOGAWA 701928 gemessen. Fiir die
Phase A ist dies mit dem Motornennstrom der Amplitude i4 in Abbildung 5.25 dargestellt.
Aufgrund der hohen Modulationskreisfrequenz wirkt die Motorlast dominant induktiv und der

Phasenstrom i4 eilt der Filterspannung w4, um den Lastwinkel ¢4 = —7/2 nach.

iA=1ia sin(wyt + ¢a) = —i4 cos(wpt) (5.69)
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Abbildung 5.25: Messung des Filterinduktivitatsstroms ¢y, des Phasenstroms i4 und der
Filterspannung w4, bei sinusférmiger Aussteuerung mit dem Modulations-
grad M = 0.9, der Modulationskreisfrequenz wy; = 27 - 2kHz und dem Mo-
tornennstrom i = v/2 - 3A. Zum Vergleich sind zusédtzlich die berechneten
Ober- und Untergrenzen ip 1, und iy, 1, des Filterinduktivitatsstroms, sowie
die Ersatzquellenleerlaufspannung u 4 aufgetragen.

Die vereinfacht berechneten Ober- und Untergrenzen des Induktivitétsstroms ip 1, und iy 1,
aus Gleichung 5.45 und 5.46 stimmen gut mit den gemessenen iiberein, wenn die Gleichungen um
den mittleren Filterkapazitétsstrom ECF erweitert werden. Diese Erweiterung wird aufgrund der
hohen Modulationskreisfrequenz von wy; = 27 - 2kHz bendtigt. Mit der Differenzialgleichung
des Kondensators ¢ = C"é—lt‘ und der iiber eine Taktperiode gemittelten Kondensatorspannung
nach Gleichung 2.45 ergibt sich fiir den mittleren Filterkapazitiitsstrom ic, nachfolgender Zu-

sammenhang.

- U, A
icF = wMCFMid COS(LL)Mt) = iCF COS(CUMt) (570)
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Bei induktiver Last ist der mittlere Strom durch die Filterkapazitét ZCF exakt gegenphasig zum
Phasenstrom i4 aus Gleichung 5.69. Das heifit er ist um den Winkel m phasenverschoben. Der
mittlere Induktivitdtsstrom iy, » ergibt sich dabei aus der Summe des Phasenstroms i4 und des

mittleren Kapazititsstroms ic,..

iy =iA+ic, = —(ig — 5CF) cos(wpst)
\T’_/
g
= —(V2-3A — 1.54 A) cos(wpst) = —2.7 A cos(wpst) (5.71)

Die Amplitude des mittleren Filterkapazitidtsstroms ECF verringert somit bei induktiver Last die
Amplitude des mittleren Induktivititsstroms 4z, und damit auch die Obergrenze des Indukti-

vitatsstroms io ..

An einigen Stellen iiberschreitet der gemessene Induktivitatsstrom iz, die berechneten Grenzen.
Die Ursache fiir dieses Verhalten konnte nicht aufgeklart werden. Der Effekt tritt weder in der

dreiphasigen LTSPICE, noch in der Simulink® Simulation auf.

Die gemessene Filterausgangsspannung u 4, in Abbildung 5.25 stimmt ebenfalls in guter Néhe-
rung mit der berechneten Leerlaufspannung der Ersatzspannungsquelle u 4 g tiberein. Der Grund
dafiir ist, dass sich der Stromrichter mit Spannungszwischenkreis und Sinusfilter anndhernd wie
eine ideale Spannungsquelle mit vernachléssigbar kleiner Quellimpedanz verhélt. Der mittlere
Spannungsabfall uz,, der Filterinduktivitdt Lg ist relativ gering.

dip, -~

ULy = LFW = ZLFWMLF sin(wMt) = 1.36Vsin(wMt) (5.72)

Im Spannungsbereich zwischen 100 und 300V ist der gemessene Verlauf der Filterspannung
uAn anndhernd deckungsgleich mit dem simulierten. Groflere Abweichungen zwischen Messung
und Simulation treten um die Extremwerte der Filterspannung auf. Eine plausible Erklarung
dafiir ist die beschriebene Anomalie des Filterinduktivitdtsstroms, die an den Extremwerten der

Filterspannung ebenfalls am grofiten ist.

Zusammenfassend kann durch den zusétzlichen Sinusfilter am Ausgang der Halbbriicke die Si-
gnalqualitdt und damit auch das elektromagnetische Storverhalten des Stromrichters verbessert
werden. Im Gegensatz zum Stand der Technik ist der Stromrichter mit Sinusfilter modular und
kann ohne Anderungen der Hardware am Phasenausgang parallel geschaltet werden, wodurch
sich der maximale Ausgangsstrom vervielfacht. Damit kénnen prinzipiell ganze Stromrichterse-
rien unterschiedlicher Leistung mit nur einer Baugruppe realisiert werden. Zusammen mit dem
effizienten Betrieb von GaN- und SiC-Halbleitern bei Schaltfrequenzen fg > 100kHz ldsst sich
weiterhin das Filtervolumen und die Filterverlustleistung minimieren. Damit erreicht man eine

hohe Leistungsdichte der optimierten Baugruppe.
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6 Regelung des Stromrichters mit

Spannungszwischenkreis und Sinusfilter

Durch die Erweiterung des Stromrichters mit Spannungszwischenkreis um den Sinusfilter wird
dem System eine schwach geddmpfte Resonanzstelle hinzugefiigt, die zu Instabilitdt im Regel-
kreis fiihrt und bei der Reglerauslegung beriicksichtigt werden muss. Die Anregung der Resonanz-
stelle erfolgt im vorliegenden System beispielsweise durch Spannungsschwankungen im Zwischen-
kreis des Stromrichters, durch Stérungen des Laststroms, durch Messrauschen der Phasenstrome
oder durch die Sollwertvorgabe des Reglers. Die Anregung der Resonanzfrequenz durch den Soll-
wertsignalverlauf des Reglers ldsst sich mit digitalen Filtern auf einen vernachléssigbaren Wert
reduzieren. Diese Arte der Filterung wird haufig als Sollwertfilter oder als Fiihrungsgrofienfilter
bezeichnet. Die von Auflen auf das System einwirkenden Stérungen kénnen im Gegensatz zum
Sollwertsignal nicht ohne weiteres tiber Filter beeinflusst werden. Im Allgemeinen ist es moglich
diese durch aktive Schwingungsddmpfung zu beddmpfen. Dabei wird vom Regler ein zum Stor-
signal gegenphasiges Signal generiert. Aufgrund der Resonanziiberh6hung wird dazu bereits bei
kleinen Storsignalpegeln eine grofie Stellenergie benotigt. Im vorliegenden Sinusfilter verursacht
das gegenphasige Signal zusétzliche unerwiinschte Verluste im Dampfungsnetzwerk des Filters,
die bei der Auslegung nicht beriicksichtigt wurden. Aufgrund dieser Tatsache wird fiir das vor-
liegende System keine aktive Schwingungsddmpfung untersucht, bei der die Reglerbandbreite

oberhalb der Resonanzstelle des Sinusfilters liegt.

In Anwendungen, die eine hohe Signalqualitdt der Ausgangsspannungen und Strome erfordern,
wird die Regelung dhnlicher Stromrichtersysteme mit schwach geddmpften LC-Filtern bereits
seit Jahrzehnten eingesetzt. Beispiele hierfir sind die verteilte Stromerzeugung, aktive Filter,
Energiespeichersysteme und unterbrechungsfreie Stromversorgungen. Die entwickelten Regler-
verfahren unterscheiden sich dabei in der Komplexitdt des Reglers, sowie in der Anzahl der
gemessenen Zustandsgroffen und damit auch hinsichtlich der benétigten Rechenleistung und des
Hardwareaufwands zur IstgrofSenerfassung. Die meisten Reglerverfahren nutzen einen Kaskaden-
ansatz, um hohe Dynamik und Stabilitdt bei gleichzeitig geringer stationdrer Regelabweichung
zu erzielen [126, 127]. Dem innersten und dynamischsten Regelkreis, der tiber den Filterindukti-
vitatsstrom geschlossen ist, wird dabei ein duflerer Regelkreis geringerer Dynamik zur Regelung
der Filterinduktivitdtsspannung iiberlagert. Der innere Stromregelkreis garantiert ein schnelles
Ausregeln von Laststorungen und Anderungen des Sollwertsignals, wihrend der Spannungsregler
die stationdren Spannungsabweichungen minimiert. Diese Reglervariante wird bei einphasigen

DC-DC Abwértswandlern mit hohen Dynamikanforderungen bereits seit vielen Jahrzehnten ein-
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gesetzt, erfordert aber jeweils eine Strom- und Spannungsmessung pro Phase. Das Dimensionie-
ren der Regler kann in digitalen Regelkreisen beispielsweise iiber den Kompensationsregler fiir
endliche Einstellzeit (Dead-Beat-Regler) [128, 129] erfolgen. Dabei muss berticksichtigt werden,
dass die Reglerauslegung vom Laststrom und der Lastimpedanz abhéngt. Deshalb fiihrt jede
Abweichung zu nicht optimalem Verhalten. Ein weiterer Ansatz, der hohe Dynamik erméoglicht,
sind préadiktive Reglerverfahren [130, 131]. Dabei versucht man iiber Beobachterstrukturen nicht
gemessene Zustandsgrofien moglichst exakt dynamisch zu schitzen und stationdre Abweichungen
iiber die gemessenen Istgroflen auf null zu regeln. Méchte man komplexe Reglerstrukturen und
die Messung mehrerer Zustandsgrofien vermeiden, bietet sich eine einschleifige Regelung an, bei
der die schwach geddmpften Polstellen der Regelstrecke durch die Nullstellen des Reglers kom-
pensiert werden. Dazu wird in [132] ein digitaler Bandstoppfilter eingesetzt, der eine schwach
geddmpfte Regelstrecke eines Gleichrichters am Versorgungsnetz mit LCL-Sinuseingangsfilter

stabilisiert.

Im Gegensatz zu Stromrichteranwendungen zur Netzeinspeisung sind bei der Regelung elektri-
scher Antriebe die Phasenstrome entscheidend, da sie physikalisch fir den Drehmoment- bzw.
Kraftaufbau der Maschine verantwortlich sind. Deshalb erfolgt die elektrische Zustandsgrofien-
erfassung in klassischen filterlosen Servostromrichtern ausschliefflich iiber die Phasenstrome. Um
die beschriebenen Kaskadenstrukturen einzusetzen, konnte man den Stromrichter mit Sinusfil-
ter um die ZustandsgrofSenerfassung der Phasenspannungen und der Filterinduktivitétsstrome
erweitern. Diese Mafinahme fiithrt im Vergleich zum klassischen Stromrichter zu einem erhebli-
chen Mehraufwand der Istgroflenerfassung und resultiert in einer komplexeren Reglerstruktur.
Deshalb soll in diesem Kapitel gezeigt werden, dass auch der um einen LC-Filter erweiterte
Stromrichter nur anhand der Phasenstrome dynamisch stromregelbar ist. Das vorliegende Sys-
tem mit seinen schnellen stabilen Polstellen kann nach [26] nur mit hoher Dynamik geregelt wer-
den, wenn man die Polstellen der Regelstrecke mit Nullstellen des Reglers kompensiert. Méchte
man die bekannte PI-Stromreglerstruktur des Stromrichters ohne Sinusfilter beibehalten, muss
man dem Regler zusitzlich ein Ubertragungssystem in Serie schalten, welches die Resonanz-
stelle des Sinusfilters manipuliert. Dies kann beispielsweise iiber einen digitalen Bandstoppfilter
erfolgen. Im Idealfall kompensiert der Bandstoppfilter mit seinem doppelt konjugiert komplexen
Nullstellenpaar das schwach geddmpfte konjugiert komplexe Polstellenpaar des Sinusfilters. Das
Polstellenpaar des Sinusfilters sollte seine Lage durch den Anschluss der Last nicht verdndern,
was man durch geeignete Filterauslegung sicherstellt. Die doppelte Polstelle des Bandstoppfil-
ters ist beliebig wéahlbar. Wahlt man die Polstellen reell, verhalt sich das urspriinglich schwach
geddampfte System wie ein System zweiter Ordnung im aperiodischen Grenzfall oder Kriech-
fall. Abweichungen der Regelstrecke fithren zu verdndertem dynamischen Systemverhalten, das
sich destabilisierend auswirkt. Deshalb wird im Anschluss an die Untersuchung des digitalen
Bandstoppfilters eine ausfiihrliche Analyse des Regelungssystems unter Beriicksichtigung von

Parameterschwankungen des Sinusfilters durchgefiihrt.
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6.1 Digitaler Bandstoppfilter

Die Ubertragungsfunktion des analogen Bandstoppfilters G pr(s) ist nach [132] wie folgt defi-

niert.

y(s) s2 +2Dgzwops + w%B
G = = 6.1

Dabei sind Dz und Dy die Dampfungsgrade des Zéahlers, sowie des Nenners und wyp die Fil-
terkennkreisfrequenz. Die Wahl der Dampfungsgrade erfolgt nach der Berechnungsvorschrift
in Anhang B, oder aufgrund der Lage der schwach geddmpften Polstellen der Regelstrecke.
Grundsitzlich kann man die Ubertragungsfunktion des analogen Bandstoppfilters Gpr(s) auf

unterschiedliche Weise in die digitale Form Hpp(z) tiberfiithren.

. bo + blz_l + b22_2
14 aiz 4 agz?

Hpp(2) (6.2)

Dabei sind a1, as, by, by und by die Filterkoeffizienten des digitalen Bandstoppfilters. Die Trans-
formationsvorschrift hat dabei einen erheblichen Einfluss auf das Filterverhalten [133]. Deshalb
wird fiir das Bandstoppfilter die bilineare Transformation, die bilineare Transformation mit Pre-

warping und die Pol-Nullstellen Abbildung nach [38, 51] gegentibergestellt.

6.1.1 Bilineare Transformation

Bei der bilinearen Transformation ersetzt man die komplexe Kreisfrequenz s durch [38, 52]:

2z-—1
s = —
Tz+1

(6.3)

Dabei ist T' die Abtastzeit des digitalen Filters. Bei der bilinearen Transformation werden alle
Punkte der linken s-Ebene (s = 0 + jw) mit negativem Realteil in Punkte innerhalb des Ein-
heitskreises der z-Ebene (z = 7 ¢’ ) abgebildet. Deshalb bleibt ein stabiles analoges System auch
nach der bilinearen Transformation stabil. Fiir die harmonische Analyse ist die imagindre Achse
der s-Ebene mit ¢ = 0 von Bedeutung. Diese wird durch die bilineare Transformation auf den
Einheitskreis |z| = r = 1 der z-Ebene abgebildet. Der Frequenzbereich —oco < w < oo der ana-

logen Ubertragungsfunktion wird dabei nichtlinear auf den Bereich —7 < € < 7 komprimiert.

2 Q wT
w = T tan (2> ) = 2arctan <2> (64)

Setzt man Gleichung 6.3 in 6.1 ein, so erhélt man durch algebraische Umformungen und der

Substitution z = ﬁ die diskrete Ubertragungsfunktion Hpp(z).

y(z) 224+2Dzx+1+2(—22+ 1)z + (22 —2Dzx +1)272
Hpp(z) = = — — (6.5)
u(z) 2> +2Dyx+142(—22+ 1)zt + (22 —2Dnz 4+ 1)272
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Da jede Multiplikation mit z~* einer Zeitverzogerung um k Abtastschritte entspricht, ergibt sich
aus Gleichung 6.5 nachfolgende Differenzengleichung.

2(—2? 4+ 1) 2?2 —2Dyz + 1
K = — k—1] — k—2
vk == s opna 1 map e v 2
— —_—
al a
22 +2Dzx +1 2(—2% +1) 22 —2Dzz +1)
k k—1 k—2] (6.6
o opye 11 "W mapne 1 U mapy s o v (66)
—_— —
bo b1 by

Gleichung 6.6 kann mit einer IIR-Filterstruktur, wie in Abbildung 6.1 dargestellt, implemen-
tiert werden. Die Berechnung des Filterausgangs im Zeitbereich erfordert lediglich Additions-,
Multiplikations- und Speicheroperationen, die sich sehr effizient auf FPGAs oder auf digitalen

Signalprozessoren realisieren lassen.

S
<
=

b1

N
J
O—
N
)

bz

Abbildung 6.1: Direkt-Form des IIR-Filters.

6.1.2 Bilineare Transformation mit Prewarping

Die nichtlineare Frequenzkomprimierung der bilinearen Transformation fithrt beim Bandstopp-
filter zur Verschiebung der Filterkennkreisfrequenz. Mit einer Vorverzerrung (Prewarping) kann

dieser nachteilige Effekt bei der Kreisfrequenz wp behoben werden. Dabei gilt:

wp z—1
tan(%)Z‘Fl

(6.7)

S =

Die bilineare Transformation mit Prewarping bildet die imagindre Achse der s-Ebene (o = 0)
ebenso auf den Einheitskreis der z-Ebene |z| =7 =1 ab. Die Punkte der linken s-Halbebene
werden dabei in das Innere des Einheitskreises der z-Ebene abgebildet, wodurch die Stabilitéts-
eigenschaft des Systems erhalten bleibt. Fiir das Bandstoppfilter legt man die Vorverzerrungs-
kreisfrequenz auf die Filterkennkreisfrequenz wp = wpg. Durch die Substitution z = m
geniigt die bilineare Transformation mit Prewarping ebenfalls der Differenzengleichung 6.6, wo-

mit die Filterkoeffizienten berechnet werden konnen.
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6.1.3 Pol-Nullstellen Abbildung

Eine weitere Methode analoge Filter in moglichst dquivalente digitale Filter zu transformieren
ist es, die Pol- und Nullstellen der analogen Ubertragungsfunktion G(s) direkt in Pol- und
Nullstellen der digitalen Ubertragungsfunktion H (z) zu iiberfiihren. Die allgemeine faktorisierte

Form der kontinuierlichen Ubertragungsfunktion lautet dabei [38]:

(s — 2k)

=

Q
—~
0
SN—
|

(6.8)
(s —pr)

===

—_

Mit M Nullstellen z;, und N Polstellen p; des analogen Filters. Die faktorisierte Ubertragungs-

funktion des diskreten Filters kann wie folgt definiert werden [38].

(1 —exT271)
H(z) =

(6.9)

=T

(1 —epeT2—1)

i
L

Dabei entspricht T" der Abtastzeit des digitalen Systems. Bei der Pol-Nullstellen Abbildung wird
jeder Faktor (s —a) der s-Ebene auf (1 —e2?271) der z-Ebene abgebildet. Um die Frequenzcha-
rakteristik des analogen Filters beizubehalten muss, nach [38] die Abtastzeit der Pol-Nullstellen

Abbildung geeignet klein gewédhlt werden, um Aliasing zu vermeiden.

Zur eindeutigen Faktorisierung der Ubertragungsfunktion aus Gleichung 6.1 ist ein beschrénkter
Definitionsbereich des Zéahler- und Nennerddmpfungsgrads notwendig. Da das Bandstoppfilter,
wie in Anhang C gezeigt, ein schwach geddmpftes System zweiter Ordnung stabilisieren soll,
kann man den Definitionsbereich des Zahlerddmpfungsgrads auf 0 < Dz < 1 und den des Nen-
nerddmpfungsgrads auf Dy > 1 einschrdnken. Somit ergibt sich fiir den Bandstoppfilter ein

konjugiert komplexes Nullstellenpaar im Zéhler und zwei verschieden reelle Nennernullstellen.

(oo (D4 T D)) (o (Do BR)
(5=t (Do /5% 1)) (s —um (P — 2% 1)

Mit der Ubertragungsfunktion aus Gleichung 6.10 erhilt man folgende diskrete Form.
(1 _ v (Dzjx/lD%)Tzl) (1 _ oo (DZJrj\/lDQZ)TZl)

K
(1 _ owoB (DN—,/D]2V—1)TZ_1) (1 _ owoB (DN+N/D12V—1)TZ_1)

GBF(S) =

Hpp(z) =

1 — 2e PzwoBT ¢og wopTy/1 — D%2) 271 4 ¢ 2DzwoBT ;2
K ( ?) (6.11)

1 — 2e~DnwoBT cos (wOBT\/D%\, - 1) 271 4 e=2DnwoBT ;2

Dabei kann man iiber die Konstante K die Filterverstarkung fiir eine beliebige Kreisfrequenz
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vorgeben. Mit der Forderung, dass der digitale Bandstoppfilter fiir die Gleichkomponente (w = 0)

identisch mit der analogen Variante ist, bestimmt sich die Konstante K wie folgt:

=1

s=0

HBF(Z) 1 = GBF<S)

1 — 2e " PnwoBT cos (wopT/ D3 — 1) + e 2PNwoBT
K= ( Y (6.12)

1 — 2¢—DzwoBT ¢og (WOBT /1 — D%) + e=2DzwoBT

Durch Umformen der Gleichung 6.11 in eine Differenzengleichung erhélt man:

ylk] = 2e~PrvwosT cog (wOBT\/D?V - 1) ylk — 1] — ¢ 2PvwosT g 9] (6.13)
a2
+ I ulk] - K 2e~PzwonT g <wOBT\/1 — D%) ulk — 1] + K e 2PzwosT [ — 9]
bo ba
by

Das lésst sich wieder wie in Abbildung 6.1 darstellen.

6.1.4 Vergleich der Bandstoppfiltervarianten

Mit z = e = /T erhilt man aus den diskreten Filteriibertragungsfunktionen Hpp(z) den

Frequenzgang der Bandstoppfiltervarianten, die in Abbildung 6.2 dargestellt sind.
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~
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15 | — bilineare Transfromation
- = = bilineare Transfromation mit Prewarping
-20 Pol-Nullstellen Abbildung
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N
(V)]
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T
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Abbildung 6.2: Simulierter Frequenzgang der Bandstoppfiltervarianten fiir die Parameter
T =10ps, wg =27/T, wop =wa/4, Dz = 0.1 und Dy = 1.01.
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Dabei entspricht w4 der Abtastkreisfrequenz. Die Transformationsmethode hat einen erheblichen
Einfluss auf das Filterverhalten, wenn die Filterkennkreisfrequenz wop die gleiche Gréfienord-
nung wie die Abtastkreisfrequenz w, aufweist. Unter diesen Voraussetzungen ist die bilineare
Transformation unbrauchbar, da ihre Filterkennkreisfrequenz nicht der vorgegebenen entspricht.
Die bilineare Transformation mit Prewarping verhindert die Verschiebung der Filterkennkreis-
frequenz, weifit aber im Vergleich zum analogen Filter einen deutlich kleineren Dampfungskreis-
frequenzbereich auf. Der Amplitudenverlauf der Pol-Nullstellen Abbildung passt am besten mit
dem des analogen Filters iiberein und wird deshalb fiir alle Folgebetrachtungen verwendet. Die
leicht erhohte Phasenverschiebung dieser Transformationsmethode wirkt sich lediglich in einer

geringfiigig reduzierten Phasenreserve des geschlossenen Regelkreises aus.

Ist die Filterkennkreisfrequenz wop deutlich kleiner als die Abtastkreisfrequenz wop < wa/10,
gehen die Verldufe aller diskreter Implementierungen in den der analogen Funktion {iber. Fiir
diesen Fall konvergieren die einzelnen Filterparameter ai, ao, by, by und be der unterschiedli-
chen Transformationen gegen einen gemeinsamen Wert. Dies ermdglicht eine beliebige Wahl der

Transformationsmethode.

Zusétzlich zum Frequenzgang ist das Zeitverhalten des Bandstoppfilters von Bedeutung. Des-
halb ist in Abbildung 6.3 der Zeitverlauf des Filterausgangs nach Einheitssprunganregung am
Eingang dargestellt. Der digitale Bandstoppfilter schwécht die Ausgabe der ersten Abtastschritte
nach der Sprunganregung ab. Dadurch wird im Idealfall verhindert, dass ein schwingungsfihi-
ges System angeregt wird. Eine ausfiihrliche analytische Beschreibung dieses Sachverhalts ist
in Anhang C gegeben. Dabei zeigt sich, dass durch die Kombination eines schwingungsfahigen
Systems zweiter Ordnung mit Bandstoppfilter ein beliebig einstellbares dynamisches Gesamt-

systemverhalten zweiter Ordnung resultiert.

1.2 T T T T T T T
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Abbildung 6.3: Simulierte Sprungantwort der Bandstoppfiltervarianten bei Einheitssprungan-
regung fiir die Parameter 7' = 10ps, wa = 27/T, wop = wa /4, Dz = 0.1 und
Dy =1.01.
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6.2 Hybrider Filter bei Parameterschwankungen des Sinusfilters

Die Kombination aus Sinusfilter und digitalem Bandstoppfilter wird als hybrider Filter bezeich-
net. Im Idealfall wird das Bandstoppfilter wie in [62] beschrieben konfiguriert. Damit kompensiert
sich das konjugiert komplexe Nullstellenpaar des Bandstoppfilters mit dem konjugiert komple-
xen Polstellenpaar des Sinusfilters. Der gemeinsamen Ubertragungsfunktion wird damit das
Verhalten des Bandstoppfilternennerpolynoms aufgezwungen (Anhang C). Das Nennerpolynom
des Bandstoppfilters kann so gestaltet werden, dass sich der hybride Filter wie ein kritisch ge-
dampftes System zweiter Ordnung verhélt. Abweichungen des Sinusfilters, hervorgerufen durch
Parameterschwankungen der Bauteile, beeinflussen das ideale System und miissen deshalb ndher

untersucht werden.

Fiir ein reales System stellt sich die Frage, ob das Dampfungsnetzwerk des Sinusfilters beim Ein-
satz des digitalen Bandstoppfilters iiberhaupt notwendig ist, oder ob auf die zusédtzlichen Bauteile
und Verluste im Dampfungswiderstand verzichtet werden kann. Im Grenzfall bestiinde der Si-
nusfilter lediglich aus der Filterinduktivitat Ly und der Filterkapazitat C'r und die Filtergiite
@ des Netzwerks wére nur durch die realen Bauteileigenschaften beschrinkt. Diese Begrenzung
héngt maflgeblich von den frequenzabhéngigen Wicklungs- und Ummagentisierungsverlusten
der realen Filterinduktivitdt Ly ab. Die damit erreichbare Filtergiite erstreckt sich bei diskreten
Bauteilen maximal zwischen 100 und 500. Um die Auswirkungen von Parameterschwankungen
auf das Systemverhalten zu analysieren, werden exemplarisch zwei Sinusfilter der Variante 1
nach Abbildung 5.10 mit den Filtergiiten @) = 10 und @ = 100 aus Tabelle 6.1 untersucht. Die
hohe Filtergiite Q = 100 steht dabei reprasentativ fiir ein System ohne Dampfungsnetzwerk. Die
Bauteilwerte der optimierten Sinusfilter aus Tabelle 6.1 werden fiir die Analyse im Bereich von
+20 % fiir Induktivitiaten, £10 % fiir Kapazitaten und +5 % fiir den Dampfungswiderstand um
den Nominalwert variiert. Dabei werden alle Kombinationen der Minimalwerte, Nominalwerte

und Maximalwerte berechnet.

Tabelle 6.1: Bauteiltoleranzen der Sinusfiltervariante 1 aus Tabelle 5.2.

Parameter Toleranz  Nominalwert Einheit
Filtergiite Q — 10p 100 —
Kennkreisfrequenz wo - 2r-30  27-30 kHz
Filterinduktivitit Lp +20% 40 40 nH
Filterkapazitat Cr +10% 615 675 nF
Dampfungswiderstand Rs +5% 34.1 36.1 Q
Dampfungsinduktivitit  Lg +20% 295 222 pH
Dampfungskapazitét Cs +10% 55.5 25.4 nF

Die aktuelle Untersuchung beriicksichtigt nur typische Toleranzen diskreter Bauteile. Die Er-

weiterung um zeitlich langsam auswirkende Alterungseffekte kann durch Vergréflerung der To-
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leranzbereiche ebenso beriicksichtigt werden. Im Gegensatz dazu muss man nichtlineares Sys-
temverhalten aufgrund des vorausgesetzten linearen zeitinvarianten Systemverhaltens von den
Untersuchungen ausschliefen. Nichtlineares Filterverhalten kann beispielsweise durch Sattigung
des Kernmaterials in der Filterinduktivitdt oder durch die Spannungsabhéngigkeit keramischer

Dielektrika im Filterkondensator auftreten.

Die Spannungsiibertragungsfunktionen der Sinusfiltervariante 1 mit den Parameterschwankun-
gen aus Tabelle 6.1 sind in Abbildung 6.4 dargestellt. Wie zu erwarten, verschiebt sich durch die
Parametervariation der Bauteile die Kennfrequenz der Sinusfilter im Bereich von 10 bis 11 kHz
um die nominelle Kennfrequenz fop = 30kHz. Die maximalen und minimalen Kennfrequenzen
treten genau dort auf, wo die Filterinduktivitdt Ly und die Filterkapazitdt Cr minimal bzw.
maximal sind. Fiir den Sinusfilter mit geringer Filtergiite ) = 10 tritt mit £10dB eine stérkere
Variation der Amplitudeniiberhthung auf als bei der hohen Filtergiite @@ = 100. In beiden Fillen
steigt die Amplitudeniiberhéhung bei Kennfrequenzen kleiner der nominellen Filterkennfrequenz
fo an, wihrend sie bei grofleren Kennfrequenzen abnimmt. Die Phasenverschiebung ist fiir beide
Werte der Filtergiite bis zu einer Frequenz von etwa 20 kHz gleich 0 Grad, was die Grundvoraus-
setzung zum Erreichen einer hohen Reglerbandbreite ist. Wie vom idealen schwingungsfahigen
System zweiter Ordnung bekannt, dreht die Phase an der Resonanzstelle auf —90 Grad und
erreicht bei Frequenzen oberhalb dieser einen Endwert von —180 Grad. Je héher die Filtergiite,

desto schmalbandiger ist der Frequenzbereich in dem die Phasendrehung stattfindet.

60 : : 60 :
Q =10, ; Q=100 fo
@ 40 fo @ 40t i
NS ! NS
3 3
2 20 2 207
£ £
< 0 < 0
20 20
0 0
-45 45 |

11 kHz 10kHz

-135 1 — nominelle Werte . -135 1 — nominelle Werte
—— Parametervariation ; —— Parametervariation
-180 : i -180 : :
10° 10* 10° 10° 10* 10°
Frequenz (Hz) Frequenz (Hz)
(a) Sinusfilter: fo = 30kHz, @ = 10 (b) Sinusfilter: fy = 30kHz, @ = 100

Abbildung 6.4: Simulierte Ubertragungsfunktionen Fsp1(jw) der Sinusfiltervariante 1 bei Pa-
rameterschwankungen der Bauteile mit den Werten aus Tabelle 6.1.
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Bei der Serienschaltung aus digitalem Bandstoppfilter und Sinusfilter wirken sich Parameter-
schwankungen des Sinusfilter auch auf den hybriden Filter aus. Um die theoretisch grofitmégliche
Reglerbandbreite zu erreichen, werden zwei Bandstoppfilter mit den Werten nach Tabelle 6.2 pa-
rametrisiert. Dabei kompensiert man das konjugiert komplexe Polstellenpaar des Sinusfilters bei

nominellen Bauteilwerten mit dem konjugiert komplexen Nullstellenpaar des Bandstoppfilters.

Tabelle 6.2: Parameter der idealen Bandstoppfilter.

Parameter Wert Einheit
Filtergiite Q 10y 100 —
Kennkreisfrequenz wop  2m-30  27w-30 kHz
Zahlerdampfungsgrad Dy 0.1 0.01 —
Nennerddmpfungsgrad Dy 1.01 1.01 —

Mit der Pol-Nullstellen Abbildung des Bandstoppfilters bei der Abtastzeit T' = 5 ps erhélt man
die Filterparameter (a3 = —0.765, a9 = 0.149,by = 0.512,b; = —0.551, by = 0.423) fir @ = 10,
und (a1 = —0.765, as = 0.149, by = 0.470,b; = —0.548, by = 0.461) fiir Q = 100. Die resultieren-
de Ubertragungsfunktion Hgr(e/“T)Fsp1(jw) des hybriden Filters ist fiir die zwei untersuchten
Werte der Filtergiite in Abbildung 6.5 dargestellt.
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2270 . -270 *
103 104 107 103 10* 107
Frequenz (Hz) Frequenz (Hz)
(a) Sinusfilter: fo = 30kHz, @ = 10 (b) Sinusfilter: fy = 30kHz, @ = 100

Abbildung 6.5: Simulierte Ubertragungsfunktion des hybriden Filters Hpp(e/“T) Fgpy(jw)
bei Parameterschwankungen der Bauteile mit den Werten aus Tabelle 6.1.
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Der Frequenzgang fiir nominelle Werte entspricht nur annédhernd dem des aperiodischen Sys-
tems zweiter Ordnung und weicht um die Filterkennfrequenz fy leicht vom idealen Verlauf ab.
Grund dafiir ist, dass das reale Sinusfilter kein ideales System zweiter Ordnung représentiert.
Beim Sinusfilter hoher Giite (@ = 100) fithrt die gewéhlte Bandstoppfilterparametrierung aus
Tabelle 6.2 zu einem schmalbandigen Dampfungsfrequenzbereich des Bandstoppfilters. Die da-
bei maximal auftretende Amplitude des hybriden Filters ist mit 25dB fiir die hohe Filtergiite
@ = 100 deutlich ausgepragter als die 10 dB bei geringer Filtergiite (Q = 10,. Auch die Phasen-
abweichung vom nominellen Verlauf ist beim hybriden Filter hoher Giite starker ausgeprigt als
bei dem mit geringer Giite. Unabhéngig von der Filtergiite zeigt sich, dass im Frequenzbereich
der Resonanz die Phase bei Parameterschwankungen nacheilt, falls die Filterkennfrequenz fy

des Sinusfilters kleiner als die des Bandstoppfilters ist und im umgekehrten Fall voreilt.

6.3 Stromregelung des Stromrichters mit Spannungszwischenkreis

und Sinusfilter

Die Stromregelung der permanentmagneterregten Synchronmaschine erfolgt analog zu Kapitel 3
im rotorfesten dg-System. Dabei wird im Folgenden der PI-Stromregler um einen digitalen Band-
stoppfilter und die Regelstrecke um den Sinusfilter erweitert. Ein vereinfachtes Blockschaltbild
der Stromregelung ist in Abbildung 6.6 dargestellt. Es gilt dabei weiterhin, dass die fett hervor-
gehobenen Signale vektorielle Groflen repréasentieren und aus einer d- und einer ¢g-Komponente

bestehen. Fiir das Sollwertsignal des Stroms gilt beispielsweise we = [wey wcq]T.

BN S TIN [ aa RS

Yo Regler " Halteglied Regelstrecke
1 z
T TAr N
[ :
o
Abtaster

Analogfilter

Abbildung 6.6: Blockschaltbild des Stromregelkreis fiir den Stromrichter mit Sinusfilter und
digitalem Bandstoppfilter.

Der digitale Stromregler Hgr(z) besteht im Folgenden aus einem PI-Regler Hpr(z) und einem
Bandstoppfilter Hgp(2).

Hp(z) = Hp(2)Hpp(2) (6.14)

Fiir den Backward-Euler transformierten PI-Regler Hpr(z) gilt Gleichung 3.44 und fiir den digi-
talen Bandstoppfilter Hpp(z) mit den Filterkoeffizienten aq, as, by, by und by gilt Gleichung 6.2.
Die Berechnung der Filterkoeffizienten erfolgt dabei {iber die Pol-Nullstellen Abbildung.
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Verzogerungszeiten der A /D-Umsetzer Ty /D, die Berechnungsdauer des digitalen Reglers Toy,
sowie die Verzogerung Ths 4 durch Uberabtastung der Phasenstréme mit einem gleitenden Mittel-
wertfilter konnen als gemeinsame kontinuierliche Totzeit Tp in der Ubertragungsfunktion G (s)

zusammengefasst werden.
Gr(s) = e~ 5Ta/p g=5Tma o=sTowr — =P (6.15)

Die Streckeniibertragungsfunktion Gg(s) ergibt sich aus der Ubertragungsfunktion der Verar-
beitungstotzeit Gr(s), der Last G, (s) und der des Sinusfilters Gspx(s).

Gs(s) = Gspz(s) GL(s) Gr(s) (6.16)

Fiir die Ubertragungsfunktionen des Sinusfilters Ggp,(s) gelten die in Kapitel 5 hergeleiteten
Spannungsiibertragungsfunktionen, wobei man jw mit der komplexen Kreisfrequenz s ersetzt.
Fiir die ohmsch-induktive Motorlast wird wie in Kapitel 3 ein System erster Ordnung nach

Gleichung 3.33 angesetzt.

Um hochfrequentes Signalrauschen im Riickkopplungszweig des Stromreglers zu unterdriicken,
werden die gemessenen Phasenstrome tiber einen analogen RC-Tiefpass erster Ordnung G s (s)

mit der Filterzeitkonstante T 4p gefiltert.

1

Garl) = st

(6.17)
Die Ubertragungsfunktionen des analogen Tiefpassfilters G 4r(s) und der Regelstrecke Gg(s)
werden mit dem Halteglied nullter Ordnung in den z-Bereich transformiert. Durch Multiplikation
der genannten Ubertragungsfunktionen mit der des digitalen Reglers Hp(z) erhilt man die

Ubertragungsfunktion der offenen Stromkette L¢(z).

Lo(z) = (1 —zl)z{ic;s(s) GAF(S)}HR(Z) (6.18)

Die Fiihrungsiibertragungsfunktion des geschlossenen Stromregelkreises berechnet sich wie folgt

aus der offenen Kette Lo (z).

yo(z) _ Le(z)
we(z) 1+ Le(z)

To(z) = (6.19)
Fiir die vorliegende Reglerstruktur mit einem Freiheitsgrad entspricht die Fiihrungsiibertra-
gungsfunktion des geschlossenen Stromregelkreis der komplementédren Empfindlichkeit bzw. der
komplementéaren Sensitivitat T (z). Im Gegensatz zur Fihrungsiibertragungsfunktion aus Ka-
pitel 3 wird anstatt der Regelgrofle zo die Messgrofle yo ins Verhéltnis zur Fithrungsgrofie we
gesetzt. Der Grund dieser Modifikation ist, dass diese Ubertragungsfunktion mit der messtech-

nisch ermittelbaren im digitalen System iibereinstimmt.

Von grofler Bedeutung ist zusétzlich das Reglerverhalten im Hinblick auf Stérungen der Ver-

sorgungsgrofle zy, der Lastgrofle zy und der Messgrofie zy. Diese treten beispielsweise durch
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Spannungsschwankungen im kapazitiven Zwischenkreis des Stromrichters, durch die nichtlineare
Magnetisierungskennlinie ferromagnetischer Materialien der Lastinduktivitdt und durch Mess-
wertabweichungen bzw. Messrauschen der Stromsensoren auf. Die Systemanalyse iiber diskrete
Ubertragungsfunktionen lisst sich nur fiir Stérsignale mit vorgegebenen Verlauf (z.B. Sprung-
funktion) anwenden. Physikalisch analoge Storsignale weisen in der Regel einen stetigen sowie
zeitkontinuierlichen Verlauf auf. Deshalb bietet sich fiir die Analyse der Storiibertragungsfunk-
tionen ein harmonischer Ansatz an, bei dem man die diskreten Ubertragungsfunktionen der
z-Ebene mit dem Zusammenhang z = ¢/“7 in Abhingigkeit der Kreisfrequenz dargestellt. Die
Ubertragungsfunktionen der s-Ebene werden mit s = jw ebenfalls Funktionen der Kreisfrequenz
w. Als Ergebnis der harmonischen Analyse erhéilt man uniibersichtliche Ubertragungsfunktionen,
deren Amplituden- und Phasengang problemlos durch nummerische Rechenprogramme an fest-
gelegten Frequenzpunkten berechnet werden kann. Die Abtastung muss dabei nach [51] bzw. der
Beschreibung aus Kapitel 3 mit dem Skalierungsfaktor 1/7" berticksichtigt werden. Mit dem Hal-
teglied nullter Ordnung G, (jw) aus Gleichung 3.11 erhédlt man die nachfolgende harmonische
Ubertragungsfunktion der offenen Stromkette L¢(jw).

Lo(jw) = Hi(e") Gs(j0) Gar(jw) o Gy (i) (6.20)

Die Ubertragungsfunktion der offenen Kette Lo (jw) ist Teil jeder Stériibertragungsfunktion.
Setzt man bis auf das Storsignal z;(jw) alle Anregungssignale gleich null, erhilt man die Stor-

ibertragungsfunktion der Lastgrofe. Diese ist identisch mit der Sensitivitét Sy(jw).

zo(jw) 1

S10@) =2 0e) ~ 15 LeGw)

(6.21)

Ist ausschliefllich das Storsignal zy(jw) von null verschieden, kann man die Storiibertragungs-
funktion der Versorgungsgrofie bestimmen. Diese wird auch als Versorgungssensitivitit Sy (jw)

bezeichnet.

voliw) _ Gslje)
zu(jw) 1+ Le(jw)

Su(jw) = (6.22)
Die Auswirkungen von Messwertabweichungen und Messrauschen werden iiblicherweise auf den
Reglerausgang uc(jw) bezogen. Diese Darstellung erlaubt eine von der Regelstrecke unabhéngige
Untersuchung der vom Regler verursachten Fehlerverstédrkung. Sind bis auf das Storsignal zx (jw)

alle Anregungssignale null, erhilt man so die Messfehlersensitivitat Sy (jw).

uc(jw) _  Gr(jw) (6.23)

Sw(jw) = Can(jw) 1+ Le(jw)

Ziel der Reglerauslegung ist es, mit den in Tabelle 6.1 vorgegebenen Parameterschwankungen
eine Stabilitatsreserve 1/Spas > 1/ V2 sicherzustellen. Dazu muss der minimale Abstand zwi-
schen der Ortskurve der offenen Stromkette L und dem kritischen Punkt (—1, j0) im NYQUIST-
Diagramm grofler gleich der Stabilitétsreserve sein, was in Abbildung 6.7 dargestellt ist. Mit dem
vorliegenden System erhalt man aus Abbildung 6.8 fiir beide Werte der Filtergiite eine Ampli-
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Tabelle 6.3: Parameter der Stromregelkreisanalyse.

Parameter Wert Einheit
Sinusfilter (Tab. 6.1) Q 104 100 -
Last Ry, 1.0 1.0 Q
Ly, 3.5 3.5 mH
digitaler PI-Regler K¢ 90 45 V/A
Tnc 3.5 3.5 ms
digitaler Bandstoppfilter — wgp 2727 2m-29 kHz
Dy 0.1 0.035 —
Dy 1.01 3.50 -
Abtastzeit Digitalsystem T 5 5 s
Verzogerungstotzeit Tp 2.5 2.5 us
analoger Filter Tar 1.59 1.59 s

tudenreserve Ar > 10dB und eine Phasenreserve ®i > 60 Grad. Die verwendeten Parameter

dieser Reglerauslegung sind in Tabelle 6.3 aufgelistet.

Alle weiteren Untersuchungen dieses Kapitels werden mit den Parametern aus Tabelle 6.3 durch-

gefiihrt, um die Vergleichbarkeit der Ergebnisse sicherzustellen.

Q = 10,

— nominelle Werte
—— Parametervariation

0 |
Re{Lc(e“T)}

(a) Sinusfilter: fo = 30kHz, @ = 10

Q = 100

— nominelle Werte
w —— Parametervariation

0 |
Re{Lc(e“T)}

(b) Sinusfilter: fy = 30kHz, @ = 100

Abbildung 6.7: Simuliertes NYQUIST-Diagramm der offenen Kette L¢(e/“T) fiir Kreisfrequen-
zen bis zur halben Abtastkreisfrequenz w < w4 /2 bei Parameterschwankungen
der Bauteile mit den Parametern aus Tabelle 6.3.
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Abbildung 6.8: Simuliertes BoDE-Diagramm der offenen Kette Lo (e/“T) bei Parameter-
schwankungen der Bauteile mit den Parametern aus Tabelle 6.3.

Das BODE-Diagramm der Fiihrungsiibertragungsfunktion des geschlossenen Regelkreises ist in
Abbildung 6.9 dargestellt. Die —3 dB Eckfrequenz des Amplitudengangs liegt beim Sinusfilter
geringer Giite (@ = 10;) mit 7.3 kHz mehr als doppelt so hoch wie die 3.2kHz beim Sinusfilter
hoher Giite (@ = 100). Der Phasengang beider Fithrungsiibertragungsfunktionen eilt bei der
—3dB Amplitudendurchtrittsfrequenz bereits um —105 Grad nach. Damit stellt der Regler bis
zur —3dB Eckfreqeunz in guter Ndherung die gewiinschte Amplitude, wihrend die Phase dem
Sollwert bereits stark nacheilt. Aus diesem Grund ist in Abbildung 6.9 zusétzlich die Frequenz
markiert, bei der die Phase —45 Grad durchlduft. Sowohl der Amplituden- als auch der Phasen-
gang zeigen bei Frequenzen nahe der Sinusfilterkennkreisfrequenz erhebliche Abweichungen der

Ubertragungsfunktion vom nominellen Verlauf.

Wie bereits in Kapitel 3 erldutert gibt man die Bandbreite von Regelkreisen héufig iiber den
—3dB Amplitudendurchtritt der Sensitivitat |S7(jw)| an. Durch die Reglerparametrierung mit
einer Stabilitdtsreserve > 1/ v/2 erhélt man iiber dessen Kehrwert /2 = 3dB den Maximalwert
der Sensitivitdt. Zu hohen Frequenzen fallt der Betrag der Sensitivitdt auf 0 dB zuriick und der
Regler ist wirkungslos. Verwendet man den —3 dB Amplitudendurchtritt der Sensitivitat fiir die
Definition der Reglerbandbreite, so ist diese beim Sinusfilter geringer Giite (@) = 10) mit 3.0 kHz
ebenfalls mehr als doppelt so hoch wie die 1.4 kHz beim Sinusfilter hoher Giite (Q = 100), was
in Abbildung 6.10 dargestellt ist. Im Gegensatz zur Ubertragungsfunktion des geschlossenen

Regelkreises T (e/“T) weist die Sensitivititsfunktion |S;(jw)| bei Parametervariation lediglich
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Abbildung 6.9: Simuliertes BoDE-Diagramm des geschlossenen Regelkreises T (e/“T) bei Pa-
rameterschwankungen der Bauteile mit den Parametern aus Tabelle 6.3.

geringe Abweichungen vom nominellen Verlauf auf.
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Abbildung 6.10: Simulierter Betragsgang der Sensitivitiat |S;(jw)| bei Parameterschwankun-
gen der Bauteile mit den Parametern aus Tabelle 6.3.

Als Néchstes werden die Auswirkungen von Stérungen am Streckeneingang, die beispielswei-
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se durch Schwankungen der Zwischenkreisspannung entstehen, untersucht. Der héufig auch als
Versorgungssensitivitét Sy (jw)| bezeichnete Betragsgang ist in Abbildung 6.11 dargestellt. Sto-
rungen am Streckeneingang kénnen die Resonanzstelle des Sinusfilters anregen, wodurch um die
Filterkennfrequenz fy ein grofer Einfluss bei Parametervariation entsteht. Da die Bandbreite
des Reglers unterhalb der Filterkennfrequenz fy liegt, konnen diese Stérungen nicht aktiv be-
dampft werden. Vergleicht man die Sinusfilter unterschiedlicher Giite, stellt man fest, dass die
Auswirkungen des Filters geringer Giite (@ = 10,) an der Kennfrequenz um etwa —20dB A/V
niedriger als die des Filters hoherer Giite (@ = 100) sind. Stérungen innerhalb der Reglerband-
breite werden vom Filter geringer Giite um 6 dB A/V mehr unterdriickt, was exakt dem Faktor

zwei Unterschied der Proportionalverstirkung K¢ entspricht.
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Abbildung 6.11: Simulierter Betragsgang der Versorgungssensitivitéit | Sy (jw)| bei Parameter-
schwankungen der Bauteile mit den Parametern aus Tabelle 6.3.

Nicht nur Stérungen am Streckenein- und ausgang sondern auch die des Messsignals haben Ein-
fluss auf den Regelkreis. Deshalb wird in Abbildung 6.12 abschlieffend die Stériibertragung von
Messwertabweichungen auf den Reglerausgang uc, oder kurz Messfehlersensitivitét | Sy (jw)|, un-
tersucht. Man erkennt, dass Storungen des Messsignals mit kleinen Frequenzen weniger verstarkt
werden als die bei grofien. Fiir den Sinusfilter geringer Giite (@ = 10;) werden die Stérungen
maximal um 40dB V/A verstarkt, was einem Faktor von 100 V/A entspricht. Eine Messwertab-
weichung von 100 mA fiihrt damit bei Frequenzen von 6 bis 10 kHz zu einer Reglerausgabe von
10 V. Aufgrund der halben Proportionalverstirkung K¢ des Filters hoher Giite (@ = 100) ist die
maximale Verstarkung der Messwertabweichung mit 34 dB'V/A um etwa 6 dB V /A kleiner als die
des Sinusfilters geringer Giite. Fiir Frequenzen gréfler der maximalen Messwertabweichungsver-
starkung ist die Auswirkung des digitalen Bandstoppfilters klar ersichtlich. Dieser bewirkt eine
deutliche Reduzierung der Messwertabweichungsverstarkung um —20dB V/A bzw. —40dB V/A.
Aufgrund der hohen Messwertabweichungsverstiarkung ist bei Regelungen hoher Bandbreite eine

IstgroBenerfassung mit geringer Messwertabweichung erforderlich.
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Abbildung 6.12: Simulierter Betragsgang der Messfehlersensitivitiat |Sy(jw)| bei Parameter-
schwankungen der Bauteile mit den Parametern aus Tabelle 6.3.

Der Sinusfilter geringer Giite (QQ = 10p) ist dem mit hoher Giite (@ = 100) regelungstechnisch
uberlegen. Einerseits erreicht man damit mehr als die doppelte Reglerbandbreite und anderer-

seits wirken sich Stérungen am Streckeneingang deutlich geringer auf die Regelgréfle aus.

Es sei an dieser Stelle ausdriicklich darauf hingewiesen, dass die Regelkreisuntersuchungen kein
nichtlineares Systemverhalten beriicksichtigen. Fiir den realisierten Aufbau ist dies auch nicht
erforderlich, da bei der Dimensionierung der Filterbauteile ein nahezu lineares Verhalten mit
vernachldssigbar kleinen Nichtlinearitdten umgesetzt wurde. Verwendet man fiir die Filterin-
duktivitdten anstatt der in Kapitel 5 eingesetzten Einsenpulverkerne mit verteiltem Luftspalt
hochpermeable Ferritkerne mit diskretem Luftspalt, resultiert ein deutlich ausgepréigteres Sat-
tigungsverhalten. Damit hiangt der Induktividtswert L(I) stark von der Amplitude des Indukti-
vitdtsstroms I ab. Ein dhnlicher Zusammenhang ergibt sich durch die Spannungsabhéngigkeit
keramischer Dielektrika der Filterkondensatoren, bei denen der Kapazitétswert C'(U) stark mit
der angelegten Kondensatorspannung U variiert. Mit starken Nichtlinearitdten der Filterbauteile
ist zu erwarten, dass die Filterddmpfung des analogen Dampfungsnetzwerks nicht im gesamten
Arbeitsbereich wie gewiinscht funktioniert. Fir eine allgemeine Beschreibung beliebiger Filter-
bauteile miissen die Nichtlinearitdten sowohl bei der Reglerauslegung als auch bei der Berechnung
der Signalverzerrungen beriicksichtigt werden. Dies lédsst sich nur mit nummerischen Simulatio-
nen durchfithren. Ein moéglicher regelungstechnischer Losungsansatz ist dabei die Adaption der
Filterparameter des Bandstoppfilters tiber priadiktive Modelle, oder eine aktive Schwingungs-
ddmpfung durch das Messen weiterer Zustandsgroffen. Beide Varianten sind aber mit einem

erheblichen Mehraufwand verbunden und werden im Folgenden nicht ndher untersucht.
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6.4 Ergebnisse des Gesamtsystems

Die abschliefenden Messungen dieser Arbeit erfolgen am Gesamtsystem. Dazu zéhlt der Strom-
richter mit Sinusfilter aus Kapitel 5 und der digitale FPGA basierte Stromregler mit Bandstopp-
filter. Die Beschreibung des Priifstands und die detaillierte Implementierung des Stromreglers
werden den Messungen vorangestellt. Der im Weiteren verwendete Priifstand zur Verifikation des

Gesamtsystems ist in Abbildung 6.13 dargestellt. Er besteht aus zwei Gleichspannungsnetzteilen

Stromrichter DC-Spannungs-
Oszilloskop mit Sinusfilter versorgung 0 - 400V Hilfsspannungs-
DLM4058 — MCL 350-650 versorgung 10V
\ . Te  HM7042-5
PMSM o -~ Ansteuer-
QSY 96 G 5] elektronik

Abbildung 6.13: Priifstand bestehend aus dem dreiphasigen 2-Level GaN-Stromrichters
mit Spannungszwischenkreis und Sinusfilter, permanentmagneterregter Syn-
chronmaschine, Oszilloskop und Ansteuerelektronik.

vom Typ Hameg HM7042-5 und FUG MCL 350-650, die zum einen die Hilfsspannung und zum
anderen die Zwischenkreisspannung des Stromrichters bereitstellen. Die Leistungselektronik des
Priifstands besteht aus dem in dieser Arbeit entwickelten Stromrichter mit Sinusfilter. Als Last
dient die permanentmagneterregte Synchronmaschine vom Typ HEIDENHAIN QSY 96 G. Der
Motor ist iiber eine 5 m lange ungeschirmte Leitung vom Typ Olflex Servo FD795 4G1,5/16AWG
mit dem Stromrichter verbunden. Auflerdem beinhaltet der Motor ein optoelektronisches Posi-
tionsmessgerdt vom Typ HEIDENHAIN EQN 1325, das zwei um 90 Grad phasenverschobene
Sinusspannungen mit einer Amplitude von jeweils 0.5V ausgibt. Die Messung der analogen Si-
gnalverldufe des Stromrichters, sowie der digitalen Reglersignale erfolgt iiber ein 8-kanaliges YO-
KOGAWA DLM4058 Oszilloskop mit einer Analogbandbreite von 500 MHz und einer Abtastrate
von 2.5 GS/s. Die Ansteuerelektronik des Stromrichters besteht aus einem modularen dASPACE®
System. Dieses beinhaltet ein DS1005 Prozessorboard, ein DS3002 Inkrementalencoderinterface-
board und ein freiprogrammierbares DS5203 FPGA Board. Die relevanten technischen Daten
des modularen dSPACE® Systems sind in Tabelle 6.4 zusammengefasst. Alle Einsteckkarten des
modularen Systems sind iiber einen PHS-Bus miteinander verbunden, was in Abbildung 6.14
skizziert ist. Der Datenaustausch wird dabei vom Prozessor des DS1005 gesteuert. Der Algorith-
mus zur feldorientierten Stromregelung ist auf dem FPGA des DS5203 implementiert. Dieser
enthdlt zusédtzlich die digitalen Steuerausginge fiir die Leistungshalbleiter des Stromrichters,
sowie A/D-Umsetzer zur Phasenstrommessung und D/A-Umsetzer zur Ausgabe der digitalen

Daten. Die Motorposition wird mit dem Positionsmessgerdt (PMG) iiber das DS3002 erfasst
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Modulares dSPACE® System

PHS-Bus
DS1005 DS3002 DS5203
PPC-Board IEI-Board FPGA-Board
A/D 1/0 [A/D|D/A
I
I Positions-| Steuer-| | Phasen- Regler-
signale signale strome signale
PMG
Desktop v Stromrichter Ut Oszilloskop
PC PMSM

Abbildung 6.14: Blockschaltbild des modularen Priifstands.

und anschliefend dem Prozessor des DS1005 tibergeben. Die Sollwertsignale fiir den Strom-
regler werden im Prozessor des DS1005 generiert und zusammen mit der Motorposition und
den Reglerparametern iiber Register an den FPGA des DS5203 iibergeben. Die Bedienung und
Parametrierung der Ansteuerelektronik erfolgt mit dem Desktop PC iiber die ControlDesk® Be-
dienoberfliche von dSPACE®. Die Regleralgorithmen des Prozessors auf dem DS1005 und die
des FPGAs auf dem DS5203 werden modellbasiert entwickelt und iiber MATLAB® Embedded
Coder® beziehungsweise iiber XILINX® System Generator umgesetzt.

Tabelle 6.4: Technische Daten des modularen dSPACE® Systems.

Einsteckkarte  Technische Daten

DS1005 Power PC-Board (PPC-Board)
PowerPC 750GX Prozessor mit 1 GHz Taktrate und 128 MB SDRAM
DS3002 Incremental Encoder Interface Board (IEI-Board)

6 unabhéngige Inkrementalencodereingénge fiir 1 Vgg Signale

12-Bit A/D-Umsetzer mit maximal 4096-facher Signalunterteilung
DS5203 FPGA-Board

Xilinx Kintex 7K325 mit 100 MHz Taktrate

6 A/D-Umsetzer / £5V / 14Bit / 10 MSPS / 700 ns Umsetzungszeit

6 D/A-Umsetzer / £10V / 14Bit / 10 MSPS / 500 ns Anstiegszeit

16 digital I/Os / 5 V-TTL / 100 MHz max. Abtastrate
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6.4.1 Implementierung

In Abbildung 6.15 ist die Implementierung der Servoantriebsregelung des entwickelten Proto-
typen dargestellt. Dabei symbolisiert jeder Zahlenwert die Anzahl der real bendtigten Signale.
Die Antriebshardware besteht aus dem in dieser Arbeit entwickelten dreiphasigen Stromrichter
mit Sinusfilter und einer permanentmagneterregten Synchronmaschine (PMSM) mit Positions-
messgerat (PMG). Das optoelektronische Positionsmessgerit generiert zwei um 90 Grad phasen-
verschobene sinusféormige Messsignale mit je 0.5V Amplitude, die auf dem DS3002 mit 12 Bit
A /D-Umsetzern digitalisiert werden. Die 4096-fache Unterteilung der Positionssignale erfolgt
tiber eine Arkustangens (atan2) Berechnung mit einer Lookup-Tabelle auf dem IEI-Board des
DS3002. Der berechnete mechanische Drehwinkel . des Motors wird mit dessen Polpaarzahl
zp in den elektrischen Drehwinkel ¢p; umgerechnet und anschlieend fiir die feldorientierte
Stromregelung iiber ein Register an den FPGA des DS5203 tibergeben. Der Datenaustausch
der Sollwertsignale des Stromreglers ur und ug erfolgt ebenfalls iiber Register. Der gesamte
Stromregler ist auf dem FPGA des DS5203 implementiert und lduft bei einfacher Abtastung
des Pulsweitenmodulators mit einer Abtastzeit von T = 5 ps. Die FPGA Implementierung um-
fasst die Istgrofenerfassung der Phasenstrome mit anschlieender gleitender Mittelwertfilterung
(MA), die Koordinatentransformationen T'93 und ngl, den PI-Regler (PI), den Bandstoppfil-
ter (BF) und den digitalen Pulsweitenmodulator (PWM). Die Anordnung des Bandstoppfilters
(BF) nach der Transformation ngl hat keinen funktionalen Einfluss. Allerdings wird dadurch
im spannungsgesteuerten Betrieb eine Sollwertvorgabe von drei unabhéngigen Spannungen an
den Eingéngen der Bandstoppfilter ermdglicht. Die zu den erfassten Phasenstromen ¢ pro-

portionalen Messspannungen werden vor der A/D-Umsetzung iiber analoge Tiefpassfilter (AF)

PPC-Board DS1005 FPGA-Board DS5203
 Positions- und i Stromregler Antriebshardware;
| Geschwindigkeitsregler ¥ T;) : :

(oW
2
o]
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BF  PWM || Treiber

EUJPZ;QP T:’U,pz;. €s
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Abbildung 6.15: Blockschaltbild des implementierten Servoantriebssystems der permanent-
magneterregten Synchronmaschine (PMSM) mit Positionsmessgeréit (PMG),
sowie dem Stromrichter mit Spannungszwischenkreis und Sinusfilter.
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gefiihrt. Der vom Regler generierte Sollwert uc erzeugt im Pulsweitenmodulator digitale Steuer-
signale zur Ansteuerung der Halbleiter, die im Stromrichter iiber Treiber verstiarkt werden. Die
Reglerbandbreite des Positions- und Geschwindigkeitsreglers ist geringer als die des innersten
Stromregelkreises. Deshalb ist dieser Teil der Implementierung mit einer hoheren Abtastzeit von

T = 15 ps auf dem Prozessor des DS1005 implementiert.

Skalierung der Signale und Reglerparameter

Bis zum jetzigen Zeitpunkt wurden fiir alle Reglerberechnungen physikalische Gréfien, wie Span-
nungen und Strome, vorausgesetzt. Die in [45] beschriebenen Verstiarkungsfaktoren des zéhlerba-
sierten digitalen Pulsweitenmodulators (DPWM), der A/D-Umsetzer und der Sensoren blieben
dabei unberiicksichtigt. Des Weiteren wurde die real vorhandene Begrenzung der Datentypen
und die damit verbundene Wertquantisierung der Signale, sowie der Regler- und Filterkoeffizien-
ten vernachléssigt. Da der Regleralgorihmus mit Festkommaarithmetik auf digitaler Hardware
(FPGA) berechnet werden soll, muss man die beschriebenen Problemstellungen bei der Imple-

mentierung beriicksichtigen.

Das Ziel der Implementierung mit Festkommazahlen ist, einen Regler mit begrenzter Genau-
igkeit zu entwerfen, bei dem die Abweichungen zum idealen Reglerverhalten vernachléssigbar
gering sind. Dazu miissen Datentypeniiberldufe verhindert werden. Zusétzlich diirfen Rundungs-
fehler keine negativen Auswirkungen auf die Reglergenauigkeit bewirken. Sinnvollerweise passt
man dazu den Wertebereich der Datentypen an die begrenzten Ein- und Ausgangswerteberei-
che der Hardware an. Im vorliegenden Fall werden die Begrenzungen von der Auflésung der
A /D-Umsetzer und der des zéhlerbasierten digitalen Pulsweitenmodulators, die wiederum von
der zeitlichen Auflésung von 10ns des FPGAs abhéngt, festgelegt. Eine vereinfachte einphasige
Darstellung der Signal- und Reglerparameterskalierung der FPGA basierten Stromregelung ist
in Abbildung 6.16 dargestellt. Dabei kennzeichnen die grauen Blocke die durch Hardware festge-
legten Verstarkungsfaktoren, die keiner Rechenoperation bediirfen. Aufgrund der amplitudenin-
varianten Koordinatentransformationen der feldorientierten Regelung T3 und ngl entspricht

das vereinfachte Blockschaltbild auch dem des realen dreiphasigen Systems.

Zunéachst wird der Messstrom iy, iiber einen Stromsensor mit dem Verstarkungsfaktor Rys in
eine Messspannung uy; gewandelt und anschlieend tiber den A/D-Umsetzer als binérer vor-
zeichenbehafteter ganzzahliger Integerwert dargestellt. Die dabei auftretende A/D-Verstarkung
ist durch den vollen Eingangsspannungsbereich Upg und die Auflosung von n4,p-Bit des A/D-
Umsetzers festgelegt. Nach der A/D-Umsetzung erfolgt die Istwertskalierung des ganzzahligen
Integers auf einen Wertebereich zwischen [~1...1 —27"4/p*1] oder vereinfacht [~1...1[. Die
dazu benétigte Multiplikation mit 1/2"4/2~! ldsst sich auf dem FPGA ressourcenschonend durch
arithmetisches Schieben um (n 4 /D — 1) Bit implementieren. Es sei an dieser Stelle darauf hin-
gewiesen, dass die Istwertskalierung nicht funktionsrelevant ist. Sie ist nur eine von vielen Ska-
lierungsmoglichkeiten, die aber das Begrenzen der Datentypenwertebereiche erleichtert. Um aus

dem skalierten Istwert y7, die korrekt skalierte Reglerdifferenz e, zu bilden, muss der Sollstrom
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Abbildung 6.16: Skalierung der Stromsignale und der Reglerparameter.

we mit dem gleichen Skalierungsfaktor wie der Messstrom iy, multipliziert werden, was iiber
die Sollwertskalierung erfolgt. Skaliert man den Reglerausgang mit dem Kehrwert der Soll-
wertskalierung erhélt man den physikalischen Reglerstellgrad uc. Bei der Sinusmodulation ist
der Reglerstellgrad uc auf die halbe Zwischenkreisspannung +U;/2 begrenzt, was in Kapitel 2
gezeigt wurde. Um den Reglerstellgrad uc auf den Wertebereich von [—1...1[ des digitalen
Pulsweitenmodulators zu skalieren muss er mit 2/U; multipliziert werden. Abschlieend stellt
sich die Frage, welche Reglerparameter von der Reglerparameterskalierung betroffen sind. Der
skalierte digitale Regler Hj(z) berechnet sich aus der Reglerparameterskalierung, der Ubertra-

gungsfunktion des PI-Reglers und der des Bandstoppfilters aus Gleichung 3.44 und 6.2.

T -1
(14 755) =" byt bzt + b2 ? Upg 2
1—271 14+ a1z7 +a272 2Ry Uy

Hpr(z) Hpr(z)

g

(6.24)

Q
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Ordnet man die Reglerparameterskalierung der Ubertragungsfunktion des PI-Reglers Hp(2)

zu, erhalt man:

T -1
() = Y0) _ Urs o (L mG) == b+ bz 412 (6.25)
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Die Skalierung der Reglerparameter betrifft damit ausschlieflich die Proportionalverstiarkung

K¢ des PI-Reglers. Fiir die skalierte Proportionalverstarkung K¢ gilt dabei:

Urs
K =
¢ RMUy

Ke (6.26)

Die Berechnung des skalierten Reglerparameters K¢ erfolgt ebenso wie die Sollwertskalierung
2Ry /Urgs auf dem Prozessor des DS1005. Deshalb muss lediglich die Istwertskalierung auf dem
FPGA des DS5203 implementiert werden.
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Mittelwertfilter

Das Signal zu Rauschverhéltnis der gemessenen Phasenstrome kann durch Uberabtastung und
anschliefende Filterung erhéht werden. Dazu ist fiir alle drei Phasenstréome ein gleitender Mit-
telwertfilter nach Abbildung 6.17 implementiert.

Die A /D-Umsetzer werden tiber den A /D Trigger mit der Abtastfrequenz N/T abgetastet. Dabei
entspricht N dem Faktor der Uberabtastung. Nach der Berechnung des arithmetischen Mittel-
werts {iber N Werte erfolgt mit dem Regler Trigger eine Abtastratenreduzierung auf die des
digitalen Reglers 1/T. Bei genauer Analyse der Filterstruktur erkennt man, dass ausschlieflich
nach der Abtastung des N-ten Strommesswerts der korrekte Mittelwert yo[n] am Ausgang des
Multiplizierers anliegt. Damit dieser Wert filir die Stromregelung abgetastet wird miissen die
beiden Triggersignale zeitlich synchron zueinander sein, was im Zeitablaufdiagramm aus Abbil-
dung 6.19 dargestellt ist. Um den Einsatz des Mittelwertfilters sowohl fiir einfache als auch fiir
doppelte Abtastung zu erméglichen, muss die Abtastzeit T'/N der A/D-Umsetzer ein ganzzah-
liges Vielfaches der halben Tragertaktperiode T7r/2 betragen. Eine Zusatzbedingung ist dabei,
dass sowohl die halbe Tragerperiode als auch die Abtastzeit des A/D-Umsetzers ein ganzzahliges
Vielfaches der FPGA-Taktperiode Trpaa sind.

A/D D yeln]
Q
v
|: D
A/D - @
Trigger R — yeln]
11X b yc!k]

Regler N @

. =
Trigger

Abbildung 6.17: FPGA Implementierung des Mittelwertfilters.

Die gewahlte Implementierungsvariante kann als Blockmittelwert aufgefasst werden, der aus-
schlieflich mit nachgeschalteter Abtastratenreduzierung fehlerfrei arbeitet. Diese Implementie-
rung ist im Vergleich zur klassischen gleitenden Mittelwertbildung bereits fiir Uberabtastfak-
toren von N > 3 ressourcenschonender auf dem FPGA zu realisieren, weil man lediglich drei
D-Flipflops, einen Addierer und einen Multiplizierer benétigt. Im Gegensatz dazu erfordert der
klassische Mittelwertfilter N D-Flipflops, N — 1 Addierer und einen Multiplizierer. Ein weite-
rer Vorteil ist, dass die Implementierung unabhiingig vom Faktor N der Uberabtastung ist.
Damit entfillt bei einer Anderung des Uberabtastfaktors IV eine erneute zeitaufwindige FPGA-
Synthetisierung.

Um die Divisionsoperation 1/N auf dem FPGA zu vermeiden, wird diese auf dem Prozessor des
DS1005 durchgefithrt und iiber ein Register an den FPGA des DS5203 {ibergeben.
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Stromregler

Die Stromregelung des Stromrichters mit Sinusfilter erfolgt durch die Kombination eines digi-
talen PI-Reglers und eines Bandstoppfilters. Die FPGA Implementierung des Stromreglers mit
skalierten Reglerparametern ist auf ein einphasiges System reduziert in Abbildung 6.18 darge-
stellt.

—1<upr <1
sonst

e ,—| u U u
[-Cé 2 e @] bo (@) =
—1...1] [—1...1]

Abbildung 6.18: FPGA Implementierung des digitalen PI-Reglers mit Bandstoppfilter.

Der links angeordnete digitale PI-Regler ist in Parallelstruktur implementiert und enthalt zwei
Begrenzungsblocke, die zum einen den Datentypeniiberlauf des Integrators u; und zum ande-
ren den Uberlauf am PI-Reglerausgang verhindern. Erreicht das interne Signal up; die Wer-
tebereichsgrenzen [—1...1[ des Begrenzungsblocks wird ein Steuersignal generiert, welches die

Integration des Reglers anhélt (anti-windup).

Der in Abbildung 6.18 rechts angeordnete digitale Bandstoppfilter ist wie in Abbildung 6.1 als
IIR-Filterstruktur implementiert. Sein Ein- und Ausgangswertebereich ist ebenfalls auf [—1...1][
beschrankt.

Bei der FPGA Implementierung entsprechen alle Verzogerungsblocke 2! einer zeitlichen Ver-
zogerung um eine Abtastperiode T' des Reglers. Im realen System wird die Verzégerung iiber

flankengesteuerte D-Flipflops, die mit dem Regler Trigger abgetastet werden, realisiert.

Alle Datentypen am Ausgang der Begrenzungselemente sind auf den Wertebereich von [—1...1[
begrenzt und besitzen eine Wortbreite von 16 Bit. Die Datentypen der reglerinternen Signale sind
so angepasst, dass auch in Extremfallen kein Datentypeniiberlauf erfolgt. Damit ist die intern

bendétigte Wortbreite oftmals deutlich hoher zu wéhlen als die nach den Begrenzungselementen.

Die Reglerparameter K¢ und KT /Tyc, sowie die Filterkoeffizienten ai, ag, by, by und bo
werden ausnahmslos auf dem Prozessor des DS1005 berechnet und {iber Register an den FPGA
des DS5203 iibergeben. Die verwendete Wortbreite der Parameter betrdgt 16 Bit. Allerdings

unterscheiden sich die Datentypen der Parameter in der Wahl der Kommastelle.
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Zeitlicher Ablauf der Stromregelung

Fiir die korrekte Funktion des digitalen Stromreglers ist der zeitliche Ablauf der Implementie-
rung entscheidend. Deshalb ist in Abbildung 6.19 das Zeitablaufdiagramm des implementierten

Stromreglers dargestellt.
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Abbildung 6.19: Zeitablaufdiagramm des Stromreglers im FPGA bei einfacher Abtastung.
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Die Basis des zeitlichen Ablaufs ist iiber das Tragersignal x7 des DPWM Zéihlers festgelegt.
Daraus leiten sich auch die Impulse des DPWM Triggers ab, an denen neue Sollwerte in das
Vergleichsregister upc[k] des Pulsweitenmodulators iibernommen werden. Um ein zeitinvari-
antes Verhalten des Stromreglers sicherzustellen sind alle Prozesse synchron zum Trégersignal
xp. Der einzig asynchrone Prozess ist hardwarebedingt durch die A/D-Umsetzer zur Phasen-
strommessung gegeben. Die A/D-Umsetzer laufen dabei mit einer maximalen Abtastrate von
10 MSPS, was einer Abtastzeit von 100 ns entspricht. Die Synchronisation zum Trégersignal zp
erfolgt nachtraglich iiber den A/D Trigger. Der A/D Trigger wird beim Erreichen des A/D
Zahler Endwerts fiir eine FPGA Taktperiode gesetzt. Die Synchronisation zwischen A/D- und
DPWM Zahler erfolgt dabei iiber eine Zédhlerfreigabe mit dem ersten Impuls des DPWM Trig-
ger, weshalb der A/D Zahler um einen FPGA Takt verzogert ist. Im Vergleich zum A /D Trigger
sind die abgetasteten Phasenstrome maximal um die A/D-Umsetzungszeit T,p von 700 ns ver-
zogert. Damit die Berechnung der arithmetischen Mittelwertbildung abgeschlossen ist und dem
Stromregler der korrekte Wert iibergeben wird, muss der Regler Trigger um einen FPGA Takt
verzogert zum A /D Trigger einsetzen. Der Regler Trigger mit der Abtastzeit T" lasst sich am ein-
fachsten durch Zahlen der A/D Trigger Impulse realisieren. Dadurch ist er synchron zum A /D-
und DPWM Zahler. Die Rechenzeit des Regelalgorithmus darf maximal Ty, = T/N betragen,
damit der neu berechnete Stellgrad uc[k] zum erst moglichen Zeitpunkt in das Vergleichsregister

ugc|k] des digitalen Pulsweitenmodulators ibernommen wird.

Die drei arithmetischen Mittelwertstrome yco[k] werden zu den Zeitpunkten der Regler Trigger
Impulse ins rotorfeste dg-System transformiert. Im Anschluss erfolgt die Berechnung des digi-
talen PI-Reglers und die Riicktransformation ins dreiphasige ABC-System. Danach passieren
die Signale den Bandstoppfilter und werden zum Reglerstellgrad uc[k], der abschlieend ins
Vergleichsregister des digitalen Pulsweitenmodulators upgc[k] iibernommen wird. Die komplette
Stromregelung benétigt exakt 24 Taktperioden des FPGAs. Mit der gewdhlten Trégerperiode
von Tp = 5 s, die zu einer Schaltfrequenz von 200 kHz fiihrt, erreicht man beim FPGA Takt
von Trpca = 10ns einen maximalen Uberabtastfaktor von N = 20 fiir einfache bzw. N = 10 fiir
doppelte Abtastung des Pulsweitenmodulators. Die von der Rechenzeit verursachte Verzégerung
T hangt nicht direkt von der Anzahl der bendtigten FPGA-Rechentakte ab, sondern von der
Zeitspanne zwischen dem Auftreten des Regler- und DPWM Trigger. Der Grund dafir ist, dass
eine Anderung des Stromrichter Stellgrads erst eintreten kann, sobald der neue Reglerstellgrad
mit dem DPWM Trigger ins Vergleichsregister ugc[k] des DPWM Zéhler tibernommen wird.
Deshalb ordnet man der Rechenzeit des Regelalgorithmus im folgenden die Zeit Ty = T/N

zu.

Im Zeitablaufdiagramm aus Abbildung 6.19 sind zusétzlich alle Verzégerungszeiten des Strom-
reglers dargestellt. Diese umfassen die A/D-Umsetzungszeit T4 /D, die Verzégerung durch den
Mittelwertfilter Ths4 und die Rechenzeit T¢y,;. Die Abtastung des digitalen Pulsweitenmodu-
lators Tppwas fithrt zu einer zusétzlichen Verzogerung im Regelkreis, die {iber das Halteglied
nullter Ordnung beriicksichtigt ist. Fiir den gesamten Stromregler ergibt sich bei einfacher Ab-

tastung eine Totzeit, die groBer als eine Abtastperiode T des Reglers ist.
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6.4.2 Parametereinstellungen

Die Messungen des Gesamtsystems beruhen alle auf dem Stromrichter mit Sinusfilter aus Ta-
belle 5.4. An den Stromrichter ist im folgenden stets eine dreiphasige permanentmagneterregte

Synchronmaschine mit den Parametern aus Tabelle 6.5 angeschlossen.

Tabelle 6.5: Parameter der permanentmagneterregten Synchronmaschine QSY 96 G.

Parameter Wert  Einheit
Strangwiderstand Ry 1.0 Q
Stranginduktivitdt  Lp, 3.5 mH
Nennspannung Un 290 A%
Nennstrom Iy 3.0 A
Nennleistung Py 1.3 kW
Polpaarzahl zp 3 —
Trégheitsmoment Jr 6.6 kg cm?

Alle Messungen und Vergleichssimulationen des Stromreglers werden mit 10-facher Uberabtas-
tung der Phasenstrome sowie einfacher Abtastung des Pulsweitenmodulators mit den Parame-
tern aus Tabelle 6.6 durchgefiihrt.

Tabelle 6.6: Parameter des FPGA basierten digitalen Stromreglers.

Teilsystem Parameter Wert  Einheit
Hardware FPGA Taktperiode Trpca 10 ns
Rechenzeit Regelalgorithmus — Ty 500 ns
Abtastzeit Regler T 5 ps
Strommessung Analogfilter Zeitkonstante Tar 1.59 s
A /D-Umsetzungszeit Ta/p 700 ns
Faktor der Uberabtastung N 10 —
Verzogerung Mittelwertfilter — Tasa 2.25 s
PI-Regler Proportionalverstarkung K¢ 90 V/A
Nachstellzeit Tne 3.5 ms
Bandstoppfilter = Kennkreisfrequenz woB 27 - 30 kHz
Zéhlerddmpfungsgrad Dy 0.1 —

Nennerddmpfungsgrad Dy 1.01 —
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6.4.3 Spannungsgesteuerter Betrieb

Im gesteuerten Betrieb des Stromrichters mit Sinusfilter soll bestétigt werden, dass der digi-
tale Bandstoppfilter bereits im ungeregelten Betrieb einen sicheren Uberspannungsschutz der
Filterbauteile und des Motors gewéhrleistet. Fiir die Messung ohne digitalen Bandstoppfilter
wird dazu bei deaktiviertem Stromregler eine sprungférmige Sollwerténderung am Eingang des
Pulsweitenmodulators vorgegeben und die Filterausgangsspannung u 4, gemessen. Anschliefend
wird die identische Messung bei sprungférmiger Sollwerténderung am Eingang des digitalen
Bandstoppfilters wiederholt. Das Ergebnis der Messungen ist in Abbildung 6.20 dargestellt. Da-
bei ist die Filterausgangsspannung u 4, auf die mittlere Filtereingangsspannung « 41, normiert.

Beschidigungen der Filterkondensatoren durch erhéhte Spannungsbelastungen wird mit einer
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Abbildung 6.20: Messung der normierten Spannungssprungantwort des Sinusfilters mit
und ohne digitalen Bandstoppfilter bei einer Zwischenkreisspannung von
Uy = 100V und einem Tastverhéltnissprung von 0 auf 50 %.

reduzierten Zwischenkreisspannung von Uz = 100V vorgebeugt. Bei einem linear zeitinvarian-
ten System hat dies aber keinerlei Auswirkungen auf das Ergebnis. Aus dem Signalverlauf in
Abbildung 6.20(a) ist deutlich die Eigenfrequenz fy = 30 kHz des Sinusfilters und eine maximale
Amplitudeniiberh6hung um den Faktor 1.75 zu erkennen, wiahrend die resonante Schwingung
durch den digitalen Bandstoppfilter in Abbildung 6.20(b) vollkommen unterdriickt wird.

Im Gegensatz zu den simulierten ist den gemessenen Signalverldufen aus Abbildung 6.20 ei-
ne hochfrequente Schwingung mit der Frequenz des Pulsweitenmodulators iiberlagert. Ursache
dieser Abweichungen ist die vereinfachte Simulation mit idealer Sprunganregung am Filterein-
gang unter Vernachldssigung der Pulsweitenmodulation. Aufgrund der Parameterabweichungen
des realen Sinusfilters von den nominellen Bauteilwerten besteht zusétzlich eine erkennbare Ab-
weichung zwischen der maximalen Amplitude sowie der Abklingrate des simulierten und des

gemessenen Signalverlaufs in Abbildung 6.20(a).
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6.4.4 Stromgeregelter Betrieb

Die Messungen des geschlossenen Stromregelkreises der permanentmagneterregten Synchron-
maschine aus Tabelle 6.5 schlielen die Charakterisierung des Stromrichters mit Sinusfilter aus
Tabelle 5.4 ab. Fiir den Regler und das Digitalsystem gelten dabei die Parameter aus Tabel-
le 6.6. Der Stromregelkreis wird wie bisher iiblich mit stillstehender Motorwelle und damit
ohne Gegeninduktionsspannung analysiert. Aulerdem wird der Sollwert des Longitudinalstroms
weq stets auf null gesetzt. Durch sprungformige Anderung des Querstromsollwerts we, zum
Zeitpunkt t = 0 erhélt man die in Abbildung 6.21 gemessenen Signalverldufe. Der gemessene
Querstrom ycq steigt um drei Abtastschritte verzogert an und erreicht nach 45 s die 63 % des
Sollwertsignals. Etwa 80 11s nach Anderung des Sollwertsignals we, erreicht das Istwertsignal yc,

iiberschwingungsfrei den Sollwert. Die genaue Analyse der Signalverldufe zeigt, dass bereits die
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Abbildung 6.21: Messung der Stromreglersprungantwort bei einer Querstromanregung von
weq = 1A.
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Filterspannungen u a,,, up, und uc, um etwa 6 ps verzogert zur Sollwertdnderung weq sind. Der
Grund dafiir ist die in Kapitel 3 beschriebene Ausgabeverzdgerung des digitalen Pulsweitenmo-
dulators, sowie die Verzogerungszeit durch den gleitenden Mittelwertfilter und die Rechenzeit
des Regleralgorithmus. Die analogen Phasenstréome i4, ip und i¢ folgen ohne Zeitverzogerung
den Filterspannungen. Die dominant induktive Last der permanentmagneterregten Synchron-
maschine wirkt als Integrator, der den Stromanstieg abflacht. Deshalb hat es falschlicherweise

den Anschein, dass der abgetastete Querstrom yc, erst nach drei Abtastperioden ansteigt.

Die Filterspannungen ua,, up, und uc, weisen einen dominanten Spannungsrippel mit der
Schaltfrequenz der Halbleiter (fs = 200kHz) auf. Der Spannungsrippel ist maximal wenn das
Tastverhaltnis der Halbleiter 50 % und der Modulationsgrad M = 0 betréigt, was sich etwa 100 s
nach der Sollwertdnderung einstellt. Nach dieser Zeit ist die Eingangsspannung des Sinusfilters
uA1y rechteckformig und setzt sich ausschliefSlich aus den Tragerkomponenten zusammen. Die
erste Harmonische des Triagers hat nach Gleichung 5.22 eine Amplitude von @9 = %%. Bei
der Schaltfrequenz von 200 kHz betragt die berechnete Amplitudenddmpfung |Fspi(jw)| des
Sinusfilters —32 dB, was 1/40 entspricht. Der damit berechnete Spannungsrippel Au der ersten

Tragerfrequenz aus Gleichung 6.27 stimmt sehr gut mit den gemessenen 13V iiberein.

44 1
_ A0V o7y (6.27)

4 U, .
Ay =2-——|F =
Y T 2‘ SFl(jw)“w:znvzosz T 2 40

Eine zusétzliche Messung zeigt die in Abbildung 6.22 dargestellten Signalverldufe der Filter-

spannungen und Phasenstrome bei sinusformiger Drehstromanregung. Erzeugt werden die Si-
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Abbildung 6.22: Messung des Stromreglers bei sinusformiger Anregung mit 1 A Amplitude
bei der Statorfrequenz von 4 kHz.



172 6 Regelung des Stromrichters mit Spannungszwischenkreis und Sinusfilter

gnalverldufe mit konstanter Sollwertvorgabe der Querstromkomponente wcg = 1A, durch li-
neares Erhohen des elektrischen Winkels pp; zum Zeitpunkt ¢ = 0s in der Implementierung.
Wie bei den bisherigen Untersuchungen steht die Motorwelle dabei still. Um die Dynamik und
das Einschwingverhalten des Stromregelkreises bei der gewahlten Anregung zu untersuchen, be-
ginnt die Messung bereits vor der Winkeldnderung. Sowohl die Filterspannungen, als auch die
Phasenstréome erreichen nach etwa 80nus iiberschwingungsfrei ihren Sollwert. Die Spannungen
am Ausgang des Sinusfilters ua,, up, und uc, sind dabei nahezu ideal sinusférmig. Das Glei-
che gilt auch fiir die Phasenstréme i4, ip und i¢. Da die eingestellte Statorfrequenz von 4 kHz
oberhalb der Stromreglerbandbreite liegt, kann der zu geringe Strom der Phase C nicht vom
Stromregler korrigiert werden. Die Zeitbereichsanalyse des geschlossenen Stromregelkreises ist

damit abgeschlossen und es folgen Untersuchungen im Frequenzbereich.

Das Modell des Stromregelkreises wird im folgenden durch eine sinusférmige Anregung des
Querstromsollwerts wgg mit einer Amplitude von 1.0 A an mehreren Frequenzpunkten veri-
fiziert. Der Wert des Longitudinalstromsollwerts wgg ist dabei konstant 0 A. Der Aufbau ei-
ner Gegeninduktionsspannung der permanentmagneterregten Synchronmaschine wird durch die
feststehende Motorwelle verhindert. Die Querstrome des abgetasteten Soll- und Istwertstroms
werden tiber D/A-Umsetzer vom FPGA ausgegeben und mit dem Oszilloskop die Amplituden
und Phasenlagen ausgewertet. Die berechneten Messpunkte représentieren dabei den Mittelwert
aus 100 Signalperioden der Anregungsfrequenz. Mit Gleichung 6.19 erhilt man damit die Fiih-
rungsiibertragungsfunktion T (e/“T) des geschlossenen Stromregelkreises, der in Abbildung 6.23

dargestellt ist.
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Abbildung 6.23: BoDE-Diagramm des geschlossenen Stromregelkreises T (e/*7T).
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Die Messung zeigt eine sehr gute Ubereinstimmung mit dem simulierten Verlauf der Ubertra-
gungsfunktion. Lediglich bei Frequenzen oberhalb 5 kHz ist die Amplitude der gemessenen Uber-
tragungsfunktion etwas grofier als die der simulierten. Verursacht wird diese Abweichung durch
das Absinken der realen Motorinduktivitdt bei hohen Frequenzen, die in der Simulation unbe-
riicksichtigt ist. Die Messergebnisse bestéitigen die hohe —3 dB Bandbreite des Stromregelkreises
von 8 kHz und eine —45 Grad Phasendrehung bei 3.2 kHz.

Um den Messaufwand an dieser Stelle gering zu halten, wird sowohl die Ubertragungsfunktion
der offenen Kette Lo als auch die der Sensitivitdat S; aus den Messwerten der Fiihrungsiibertra-
gungsfunktion T berechnet. Voraussetzung dafiir ist, dass alle Storsignale des Stromregelkreises
gegeniiber dem Sollwertsignal wc, vernachléssigbar klein sind. Dadurch kann man die Ubertra-

gungsfunktion der offenen Kette Lo aus Gleichung 6.19 berechnen.

_ yo(z)
Lo(z) = o) = (6.28)

Als Resultat erhilt man mit den bereits gemessenen Daten die Ubertragungsfunktion der offenen
Kette Lo(e/#T), die in Abbildung 6.24 dargestellt ist.
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Abbildung 6.24: BopE-Diagramm der offenen Stromkette Lo (e/@7).

Die aus den Messungen berechneten Werte der offenen Stromkette stimmen sehr gut mit der
Simulation iiberein. Dabei bestétigt sich die vorgegebene Amplitudenreserve Ar von 10dB und

die Phasenreserve ®z von 65 Grad.

Die Ubertragungsfunktion der Sensitivitit S; kann nur durch eine Niherung aus den Messdaten

der Fiithrungsiibertragungsfunktion berechnet werden. Dazu nimmt man an, dass der analoge
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Filter aufgrund seiner hohen Filtereckfrequenz in guter Ndherung vernachléssigbar ist. Damit
ergibt sich ein Stromregelkreis mit Einheitsriickfiihrung, der die Berechnung ermdoglicht. Mit
Gleichung 6.19 lasst sich im Anschluss ndherungsweise die Sensitivitdt S; des Stromregelkreises

aus den Messdaten des geschlossenen Regelkreises bestimmen.

Si(z) ~1-Te(z) =1— iz((?) (6.29)

Aus den Messwerten we, und ycg folgt mit der Naherung aus Gleichung 6.29 der in Abbil-
dung 6.25 dargestellte Amplitudengang der Sensitivitat |Sy|.
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Abbildung 6.25: Amplitudengang der Stromreglersensitivitit |Sy(e/“T)).

Die aus den Messwerten berechnete Sensitivitdt stimmt gut mit der simulierten iiberein und
bestétigt die Giiltigkeit der getroffenen Niherung. Die maximale Sensitivitat Sy,q, betragt etwa
3dB, womit die definierte Stabilitdtsreserve 1/S,,q, von 1/1/2 eingehalten wird.

Die in diesem Kapitel vorgestellten Untersuchungen des Stromreglers mit einfacher Abtastung
des Pulsweitenmodulators wurden ebenfalls mit doppelter Abtastung durchgefiihrt. Die Abtast-
zeit des Stromreglers halbiert sich dabei auf T' = 2.5 ps. Auflerdem halbiert sich die Verzogerung
des digitalen Pulsweitenmodulators und die des gleitenden Mittelwertfilters. Im Vergleich zur
einfachen Abtastung ldsst sich damit die Stromreglerbandbreite bei gleicher Stabilitatsreserve
um etwa 26 % erhohen. Die prinzipiellen Kurvenverlaufe sind identisch zu denen bei einfacher

Abtastung, weshalb auf eine erneute Darstellung verzichtet wird.

Erste Untersuchungen des Positions- und Geschwindigkeitsregelkreises aus [134] zeigten, dass
die hohere Stromreglerbandbreite des vorgestellten Systems zu keiner Steigerung der Positions-
und Geschwindigkeitsreglerbandbreite fithrt. Die Limitierung wird durch mechanische Resonan-
zen des Motors verursacht. In typischen Antriebssystemen mit nachgeschalteter Mechanik ist
deshalb zu erwarten, dass man mit dem entwickelten Stromrichter von einer héheren Signalqua-
litdt und nicht von einer erhéhten Bandbreite des Gesamtsystems profitiert. Durch die erhohte

Signalqualitét der Phasenstrome steigt aber auch der Wirkungsgrad des Motors.



175

7 Schlussbetrachtung

7.1 Zusammenfassung

In der vorliegenden Arbeit wurden Halbleiter mit grofler Bandliickenenergie, wie Siliziumkar-
bid (SiC) und Galliumnitrid (GaN), in Stromrichtern der Antriebstechnik untersucht. Die Mo-
tivation war dabei, dass sich durch das Erhohen der Schaltfrequenz aktuell verfiigbarer Strom-
richter sowohl die erreichbare Stromreglerbandbreite als auch die Signalqualitéit steigern lassen
sollte. Im Vergleich zu IGBT-Stromrichtern konnte dabei die typische Stromrichterschaltfre-
quenz von 4 bis 16 kHz auf 200 kHz gesteigert werden, was durch die geringeren Schaltverluste
von unipolaren SiC- und GaN-Halbleitern ermoglicht wird. In Kapitel 2 wurde gezeigt, dass das
Erhohen der Schaltfrequenz die Signalverzerrungen in den Phasenstromen elektrischer Antrie-
be reduziert. Damit nehmen auch die Drehmomentschwankungen und die durch hochfrequente
Stromanteile verursachten Zusatzverluste im Antrieb ab. Skaliert man die Abtastfrequenz der
digitalen feldorientierten Regelung mit der Schaltfrequenz des Stromrichters, kann die Stromreg-
lerbandbreite ebenfalls erhoht werden, was in Kapitel 3 dargestellt wurde. Allerdings erfordern
die kleinen Abtastzeiten bei hohen Schaltfrequenzen den Einsatz schneller Mikroprozessoren oder
die Verwendung von digitaler Hardware in Form von FPGAs. Fiir den effizienten Einsatz von
SiC- und GaN-Halbleitern miissen diese im Nanosekundenbereich ein- und ausgeschaltet werden,
was zu Spannungsiiberhéhungen der Halbleiter, unerwiinschten Briickenkurzschliissen sowie zu
Instabilitdten in der Ansteuerschaltung fithren kann. In Kapitel 4 wurde deshalb gezeigt, dass die
minimal moéglichen Schaltverluste der eingesetzten GaN-HEMTs nur mit einer optimierten pla-
naren Aufbau- und Verbindungstechnik erreichbar sind. Durch eine koplanare Leiterbahnfiihrung
konnte eine Kommutierungsinduktivitit der Halbbriicke kleiner 1.5 nH realisiert werden, was zu
einer vollstdndigen Unterdriickung der Spannungsiiberhéhungen beim Schalten der Halbleiter
fiihrt. Zusammen mit der niederimpedanten Ansteuerschaltung wurden Spannungsanstiegsge-
schwindigkeiten der Drain-Source-Spannung von 150 V /ns erzielt. Fiir Bauteile mit einer Durch-
bruchspannung grofler 600V ist dieser Wert einer der hochsten je gemessenen. Die elektrische
Isolation zwischen den Halbleitern und dem Kiihlkérper wurde mit einer thermisch hochleitfa-
higen Aluminiumnitrid (AIN)-Keramik umgesetzt. Mit dem realisierten Kiihlaufbau konnte fiir
eine Halbleiterfliche von 3 x 6.5 mm ein geringer thermischer Widerstand Rgj4 von 1.2 K/W
zwischen Halbleitersperrschicht und Umgebung erzielt werden. Eine optimierte Aufbau- und Ver-
bindungstechnik 16st jedoch nicht die Probleme, die durch die kurzen Schaltzeiten der Halbleiter
am Phasenausgang der Halbbriicke auftreten kénnen. Dabei verursachen die hochfrequenten Si-

gnalanteile der Stromrichterspannungen Wechselwirkungen zwischen dem Stromrichter und der
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Last. Die transienten Spannungsverlaufe fithren zu Leitungsreflexionen und stehenden Wellen,
wodurch Uberspannungen an den Motorklemmen auftreten. AuBerdem resultieren die parasitér-
en Kapazititen der Leitung und der Motorwicklung in einer zusétzlichen kapazitiven Belastung
der Halbleiter, sodass deren Schaltverluste ansteigen. Um die hochfrequenten Signalanteile der
Schaltvorgéinge von der Last zu entkoppeln, wurden in Kapitel 5 analoge Filterschaltungen un-
tersucht. Die bestmdogliche Entkopplung konnte tiber einen LC-Sinusfilter erreicht werden, der
alle Tragerbéander der pulsweitenmodulierten Stromrichterspannungen beddmpft. Der Sinusfilter
beinhaltet dabei ein analoges Dampfungsnetzwerk zur Begrenzung der Spannungsiiberh6hungen
um die Filterkennfrequenz. Ein Vorteil des analogen Démpfungsnetzwerks ist, dass sich dieses
positiv auf die robuste Stabilitdt des Stromregelkreises und die erreichbare Stromreglerband-
breite auswirkt. Die Berechnung der Bauteilwerte des Sinusfilters erfolgte mit einem neuartigen
nummerischen Optimierungsverfahren, das sowohl die Spannungsiibertragungsfunktion des Fil-
ters als auch die Filterverluste im Dampfungsnetzwerk beriicksichtigt. Fiir den entwickelten
Stromrichter mit der Schaltfrequenz von 200 kHz wurde ein Sinusfilter mit der Kennfrequenz
von 30kHz optimiert. Es zeigte sich, dass eine auf Zehn begrenzte Spannungsiiberh6hung der
Filteriibertragungsfunktion ohne nennenswerte Verluste im Démpfungsnetzwerk umsetzbar ist.
Die somit erreichte Filterdampfung liegt etwa eine Zehnerpotenz iiber der von ungedampften
LC-Filtern, wodurch sich die robuste Regelung bei Parameterschwankungen der Filterbautei-
le verbessert. Mit dem optimierten Sinusfilter konnte die Amplitude der ersten Tragerfrequenz
von 200 kHz am Filterausgang auf 1/40 reduziert werden. Durch den 200 kHz Stromrichter mit
Sinusfilter lassen sich die Phasenstromverzerrungen bei einer Modulationsfrequenz von 500 Hz
im Vergleich zum filterlosen 10 kHz Stromrichter um das 250-fache verringern. Die gesteigerte
Schaltfrequenz reduziert dabei das benétigte Filtervolumen und Gewicht auf einen Bruchteil.
Ein Nachteil des Sinusfilters ist aber, dass er dem Stromrichter eine schwach geddmpfte Reso-
nanzstelle hinzufiigt, welche den Stromregelkreis destabilisiert. Durch einen zusétzlichen digi-
talen Bandstoppfilter im Stromregler konnte der Destabilisierung in Kapitel 6 entgegengewirkt
werden. Die durchgefithrten Untersuchungen zeigten, dass die hybride Dampfung der Filterre-
sonanz mit dem analogen Démpfungsnetzwerk im Sinusfilter und dem digitalen Bandstoppfilter
im Stromregler die optimale Losung darstellt. Mit dieser Kombination fallen die geringsten Ver-
luste im Dampfungsnetzwerk an und es wird die hochste Stromreglerbandbreite erreicht. Un-
ter Berticksichtigung der real zu erwartenden Parameterschwankungen der Filterbauteile erzielt
man mit dem berechneten analogen Dampfungsnetzwerk bei identischer Stabilitétsreserve des
Stromregelkreises die doppelte Stromreglerbandbreite. Mit dem gewéhlten Stromregleransatz
ist es ausreichend, die Phasenstrome am Filterausgang zu messen, wodurch Zusatzkosten einer
erweiterten Istgroffenerfassung entfallen. Bei einer Schaltfrequenz des Stromrichters von 200 kHz
betragt die Abtastrate des entwickelten FPGA-basierten Stromreglers 5 ns. Mit der festgelegten
Stabilititsreserve von 1/v/2 wurde damit eine —3 dB Stromreglerbandbreite der Fiihrungsiiber-
tragungsfunktion von 8 kHz erreicht. Das vorgestellte Schaltungskonzept aus Stromrichter und
Sinusfilter 16st alle Problemstellungen, die aus den sehr kurzen Schaltzeiten von Halbleitern mit
grofer Bandliickenenergie resultieren. Das Ergebnis ist ein getakteter Stromrichter mit hohem
Wirkungsgrad, dessen Klemmverhalten beziiglich Signalqualitdt und erreichbarer Stromregler-

bandbreite anndhernd dem von analogen Leistungsverstérkern entspricht.
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7.2 Ausblick

In dieser Arbeit wurde gezeigt, dass eine optimierte Aufbau- und Verbindungstechnik entschei-
dend ist, um die theoretisch mogliche Leistungsfihigkeit von GaN bzw. SiC-Halbleitern voll-
stdndig zu nutzen. Eine bisher unbeantwortete Frage ist, wie sich der vorgeschlagene Aufbau
in eine industrielle Massenfertigung iibertragen lisst. Dies erfordert eine Vielzahl weiterer Un-
tersuchungen, bei denen die mechanische Dauerfestigkeit und die kostengiinstige Fertigung im
Fokus stehen. Auflerdem kénnte man die Optimierung der Aufbau- und Verbindungstechnik
auf Mehrleveltopologien erweitern. Diese haben den Vorteil, dass sie im Vergleich zur zweilevel
Halbbriicke geringere Schaltverluste aufweisen. Nachteilig ist aber der hohere Bauteilaufwand,
wodurch die Kosten zumeist ansteigen. Allerdings verbessert sich durch die héhere Spannungs-
auflésung am Phasenausgang die Signalqualitit und die maximale Zwischenkreisspannung kann
erh6ht werden. Fiir das vorgestellte Stromrichtersystem mit Sinusfilter konnte so der Stromrippel
in der Filterinduktivitdt und die damit verbundene Verlustleistung reduziert, bzw. die aktuelle
Zwischenkreisspannung von 400V auf die iiblichen 600 V angehoben werden. Auflerdem verrin-
gert sich dadurch das Bauvolumen und die Kosten der Filterinduktivitdt. Das iibergeordnete
Ziel zukiinftiger Optimierungen kénnte ein Schaltwandler mit méglichst hoher Leistungsdichte
und Signalqualitéit sein, sodass das Klemmverhalten beziiglich Signalqualitit und erreichbarer
Reglerbandbreite dem eines analogen Leistungsverstéirkers entspricht. Weiterfithrende Arbeiten
kénnten aber auch die Untersuchungen am Gesamtsystem ausweiten. Eine zentrale Fragestellung
ist dabei, wie sich die verbesserte Signalqualitit des Stromrichters auf die Gesamteffizienz des
Antriebssystems, bestehend aus Stromrichter und Motor, auswirkt. Fiir eine sinnvolle Bewer-
tung miissen dazu repriasentative Beschleunigungsprofile und Lastfélle definiert werden, sodass
das Antriebssystem auch auflerhalb des Nennbetriebspunkts charakterisiert wird. Aufgrund der
ohmschen Durchlasskennlinie von GaN- bzw. SiC-Halbleitern ist zu erwarten, dass sich die Ge-
samteffizienz von Antriebssystemen gerade bei kleiner und mittlerer Leistung deutlich erhoéht.
Weiterhin kénnte man untersuchen, ob sich das modulare Parallelschalten einzelner Stromrichter
mit Sinusfilter zur Steigerung des maximalen Phasenausgangsstroms negativ auf die Leistungs-

fédhigkeit der einzelnen Module auswirkt.
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A Doppelpulsschaltung

Die Doppelpulsschaltung wird zur Untersuchung des Schaltverhaltens von Halbleitern eingesetzt.
Durch die Wahl der Pulslénge stellt man iiber der Doppelpulsinduktivitdt L pp den gewiinschten
Schaltstrom ein. Nach Erreichen des Schaltstroms wird der zu untersuchende Halbleiter einmal
ein- und ausgeschaltet und seine Schalteigenschaften bestimmt. Das Prinzipschaltbild der Dop-
pelpulsschaltung ist in Abbildung A.1 dargestellt. In Abhéngigkeit von der elektrischen Verbin-
dung der Doppelpulsinduktivitit L pp mit dem positiven p bzw. negativen n Zwischenkreispoten-

tial bezeichnet man den Aufbau als Doppelpulsschaltung bzw. inverse Doppelpulsschaltung. Die

L
Raopy D1 s

RGon

usl@ =

Raofr D1

RG on

us_l@ =

Abbildung A.1: Prinzipschaltbild der Doppelpulsschaltung (schwarz) und der inversen Dop-
pelpulsschaltung (grau).

Spannungsmessungen ugs und upg erfolgen fiir beide Schaltungen stets am unteren Briicken-
halbleiter S4_, da der gemeinsame Massebezug eine Messgrofienerfassung mit hoher Bandbreite
und passiven Tastkopfen ermoglicht. Auf eine Messung des Schaltzellenstroms wird verzichtet,
da diese die Induktivitdt der Kommutierungsschleife erhéht. Stattdessen wird ausschliefSlich der
Strom durch die Doppelpulsinduktivitét i;, mit einer 100 MHz Stromzange vom Typ YOKO-
GAWA 701928 gemessen. Die Ansteuerschaltung besitzt zwei Widerstande Rgo, und Rgofy, die
ein getrenntes Einstellen des Ein- und Ausschaltvorgangs ermdglichen. Durch die SCHOTTKY-
Dioden D wirken die Widerstdnde R,y nur beim Ausschaltvorgang. Die SCHOTTKY-Dioden
Dy verhindern hohe negative Spannungen ugg wihrend der Wechselsperrzeiten der Halbleiter.
Die relevanten Eigenschaften der eingesetzten SCHOTTKY-Dioden von Typ PMEG2010 sind in
Abbildung A.2 dargestellt.
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Abbildung A.2: Datenblattwerte der SCHOTTKY-Dioden im Ansteuerkreis [135].

Durch Mehrfachpulse erhélt man zusétzlich das Schaltverhalten fiir unterschiedliche Schaltstro-
me. Dabei werden Steuerspannungen mit identischem Tastverhéltnis eingesetzt, was in Abbil-

dung A.3 dargestellt ist. Um Briickenkurzschliisse zu vermeiden sind die Ansteuerpulse um die

~
T
- s : o Jwz
= . ¥
(=)
=
g | _us_ | _us, —dTs—
N
t

Abbildung A.3: Ansteuersignale der Doppelpulsschaltung bei Mehrfachpulsen.

Wechselsperrzeit Ty 7 verkiirzt. Pro Ansteuerpuls steigt der Strom in der Doppelpulsinduktivi-

tat Lpp um Aty an.

U,
Aip = L—d[(l—dA)TS—QTWZ} (A.1)
DP

Die Induktivitdten der Schaltzelle L 44+ und L4 haben den identischen Wert, wenn nicht ex-
plizit etwas anderes angegeben wird. Fiir die Gesamtinduktivitdt der Schaltzelle L, folgt unter

Vernachléssigung der dquivalenten Induktivitit £SL des HF-Zwischenkreiskapazitit Cq gr:
L, = LA+ + La_ (AQ)

In der vorliegenden Arbeit soll der Stromanstieg Ai;, pro Ansteuerpuls 5 A betragen. Die An-
zahl der Ansteuerpulse wird anhand der Stromtragfahigkeit des Halbleiters festgelegt. Fiir alle
durchgefiihrten Simulationen und Messungen der Doppelpulsschaltung gelten die Parameter aus

Tabelle A.1, wenn nicht explizit anders angegeben. Die Angaben der intrinsischen Halbleiterwi-
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derstdnde Rg, Rp und Rg sind dem verwendeten empirischen LTspPicE-Halbleitermodell von
GaN-Systems [136] entnommen. Der spannungsabhéngige Verlauf der intrinsischen Halbleiter-
kapazititen ist in Abbildung 4.4(a) dargestellt. Die Struktur des Halbleitermodells entspricht
dem aus Abbildung 4.2 und ist um ein zusétzliches dquivalentes elektrisches Ersatzschaltbild
nach Abbildung 4.11 erweitert.

Tabelle A.1: Parameter der Doppelpulsschaltung

Parameter Wert  Einheit
Schaltzeit Ts 1 s
Wechselsperrzeit Twz 30 ns
Zwischenkreisspannung Ug 400 v
Zwischenkreiskapazitét Cy 10 pF
HF-Zwischenkreiskapazitét Ca,HF 300 nF
dquivalenter Serienwiderstand ESR 0 Q
dquivalente Serieninduktivitat ESL 0 nH
Doppelpulsinduktivitat Lpp 40 pH
Schaltzelleninduktivitat L, 1 nH
Gateinduktivitat La 1 nH
intrinsischer Gate-Widerstand Ra 1.1 Q
intrinsischer Drain-Widerstand Rp 0.1 mS?
intrinsischer Source-Widerstand  Rg 0.1 m¢)

Alle LTspicE-Optionen fiir die Simulationen des Halbleiterschaltverhaltens, die von den Stan-

dardeinstellungen abweichen, sind in Tabelle A.2 aufgelistet.

Tabelle A.2: Optionseinstellungen der LTSPICE Simulationen

Option Wert  Einheit
relative Fehlertoleranz reltol 1074 —
Absolutwert der Stromfehlertoleranz abstol 1078 A
absolute Ladungstoleranz chgtol 1012 C
Absolutwert der Spannungsfehlertoleranz ~ vntol 10-6 A%
Faktor der transienten Fehlertoleranz trtol 5 —

Integrationsmethode method gear —
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B Parameterberechnung des Bandstoppfilters

Die harmonische Ubertragungsfunktion des Bandstoppfilters lautet nach [132].

(jw)2 + jw2Dzwop + W%B
(jw)? + jw2DNwop + wig

Der Betrag |Fpr(jw)| kann aus den Betréagen des Zahlers und des Nenners gebildet werden.

1
. 4 2
Fyr(jw)| = | —w? + wip + jw2Dzwop| ( wt = 2w2W2p + wip + dwwip Dy > (B.2)

| — w? 4+ wip + jw2DNwopB] w? = 2ww2 g + wip + dw?wip D3

|Fpr(jw)|?

Gesucht ist die Kreisfrequenz w, fur die der Betragsgang |Fpp(jw)| Extremwerte annimmt. Da

die Wurzelfunktion im kompletten Definitionsgebiet der Kreisfrequenz w € Rg monoton steigt,

reicht es die Extremwerte des Ausdrucks in Klammern |Fpp(jw)|? zu berechnen. Dies erhilt

man durch Differenzieren nach w und anschliefendem null setzten.

4w (w2 — W(Q)B + 2w§BD%) (w4 — 2w2w83 + WéB + 4w2w(2)BD]2V)

0= i|FBF(jW)|2 _ — 4w (w2 — w%B + 2w(2)BD]2V) (w4 — 20)20083 +w§B + 4w2wgBD%)

dw (w* — 20wwi; + wip + 4w2w§BD]2V)2
(B.3)
Damit ergeben sich folgende Zahlernullstellen:
0= 8ww§B (—w4D% +wiD% + wéBD% — wéBD]QV)
=w (w4 - wéB) (B.4)

Die Nennernullstellen unterscheiden sich von den Zéhlernullstellen, wodurch der Betragsgang

|Fpr(jw)| Extremwerte bei w = 0 und w = wpp aufweist.

For(w)l| =1 (B.5)

—|Z£ B.6
W =woB DN ( )

|For(jw)|

Der Dampfungsgrad des Zihlers Dz € RT und des Nenners Dy € RT sind stets positiv grofier
Null zu wéhlen. Fiir alle relevanten Dampfungsgrade Dz # Dy nimmt die Betragsfunktion

|Fpr(jw)| einen globalen Extremwert an. Die Stelle w = 0 ist lediglich ein lokaler Extremwert
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am Rand des Definitionsgebiets. Bandstoppfilter erhédlt man nur unter der Voraussetzung, dass
der Betragsgang |Fpr(jw)| kleiner eins wird. Aus dem globalen Extremwert wird dadurch ein

globales Minimum bei w = wpp. Damit kann die normierte Amplitudenddmpfung a,,,, definiert

werden.
Dy > Dy (B.7)
Pl
| Bpuwn\w:ww D,
Auwop = - = D (B.8)
[Fer(jw)]| N
w=0

Zur Dimensionierung des Bandstoppfilters ist es sinnvoll einen Kreisfrequenzsperrbereich 2Aw
zu definieren, indem der Amplitudengang |Fpr(jw)| einer vorgegebenen minimalen normierten

Démpfung Aa, mit 0 < ay,, < Aa < 1 unterliegt.

Fpr(j Fpr(j
Ag > FBrGWI | J;F(JW)! (B.9)
Fer(jw)| Farol
w=0
Der Amplitudengang |Fpp(jw)| nimmt genau den Wert von Aa an, wenn gilt:
1
Ag — wh— 2w2w§3 + W§B + 4w2w§BD§Z 2 (B.10)
w — 2wlwi g + wip + dwwip Dy
Mit der Substitution 2 = w? erhélt man:
0 =22(1 — Aa®) 4 22025 (2D% — 1+ Ad® — 2D3 Ad?) + wig(l — Ad?) (B.11)
Durch Einsetzen von Dz = a,,, DN erhdlt man:
2 2 2 2 R 4 2
Aus 0 < Aa < 1 folgt 0 < Aa? < 1. Deshalb ist auch 1 — Aa? > 0 und es folgt:
a2  — Aad®
0= 2%+ 22w3p (21)]2V"J1(”3Aa2 —1) +wip (B.13)
Somit ergeben sich folgende Nullstellen des Polynoms:
2 —A 2 2 - A 2 _A 2
B 9 9 ag, a 9 a;, a 9 1 a

Da w € Ry folgt, dass € R{. Somit erhilt man durch Riicksubstitution w = /z die Nullstellen

des Ursprungspolynoms.

W12 = /71,2 (B.15)
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Die Kreisfrequenzweite 2Aw des Bandstoppfilters kann nun wie folgt berechnet werden.
28w = |/ — /73
(2Aw)? = /a1 + /T2 — 2\/T1T0 (B.16)
Die Berechnung von /z1x2 ergibt:
VEIT; = \Jwis = v2p (B.17)

Damit erhalt man:

2 2
a — Aa
(2Aw)? = —2wig (21)2 s~ 1) — 2ig

N1 = Aa?
a?  — Aa?
= —4w(2)BD]2V°"1°B_W (B.18)

Auflésen nach Dy ergibt:

2 2 2 2
D2 :_Aw 1—-Aa :Aw 1—-Aa (B.19)
N 2062  —Aa? wis Aa? — a? '
Wop aw()B 0B WoB

Da der Dampfungsgrad des Nenners Dy € RT nach Definition gréfer null ist, hat nur das
Ergebnis der positiven Wurzel Bedeutung. Man erhalt damit:

Aw 1— Adad?
Dy = B.2
N o \ Aa? —a? (B.20)

Dz = awys DN (B.21)

Der Amplitudengang eines typischen Bandstoppfilters und die Bedeutung der Parameter sind
in Abbildung B.1 logarithmisch dargestellt.

.......................................................

10° wop 10°
Kreisfrequenz w (rad/s)

Abbildung B.1: Betragsgang des Bandstoppfilters mit den Parametern a,,,, = 0.1, Aa = 0.5,
wop = 10*rad/s und 2Aw = 11.3 - 103 rad/s.
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C Sprungantwort eines Systems zweiter
Ordnung mit Bandstoppfilter

Durch den Einsatz eines Bandstoppfilters kann ein schwingfidhiges System zweiter Ordnung ge-
zielt manipuliert werden. Im Idealfall kann dadurch der aperiodische Grenzfall eingestellt wer-
den, bei dem der gewiinschte Ausgangswert nach sprungférmiger Anregung am schnellsten, ohne
Uberschwingen erreicht wird. Die Laplace Ubertragungsfunktion des Bandstoppfilters Gpr(s)
mit den Dampfungsgraden Dz und Dy lautet:

s2 4+ 2Dzwops + wip
52 + 2DN(,UOBS + WSB

Gpr(s) = (C.1)
Die Laplace transformierte Gap(s) eines linear zeitinvarianten Systems zweiter Ordnung mit
Kennkreisfrequenz wy und Dampfungsgrad D ist unter Vernachlassigung der Anfangswerte wie
folgt definiert:

wg

s2 + 2Dwys + w3

Gao(s) = (C.2)

Die Ubertragungsfunktion des Bandstoppfilters G pr(s) wird seriell zu der des Systems zweiter
Ordnung Goo(s) geschaltet, was in Abbildung C.1 dargestellt ist. Man erhélt das Ausgangs-

) T prs) Gao(s) L2,

Abbildung C.1: Blockschaltbild des Ubertragungssystems bestehend aus einem Bandstoppfil-
ter Gpr(s) und einem System zweiter Ordnung Gao(s).

signal y(s) bei Einheitssprunganregung u(s) = 1/s, indem man die Ubertragungsfunktionen

miteinander multipliziert.

y(s) = Gpr(s) Gao(s) u(s)

s 4+ 2D zwops + wig wi
s2 4+ 2Dnwops +wip  s2 4+ 2Dwos + Wi

Bandstoppfilter ~ System 2.0rdnung Sprunganregung

(C.3)

(=1~
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1. Fall:
Das Zéahlerpolynom des Bandstoppfilters ist gleich dem Nennerpolynom des Systems zweiter
Ordnung. Damit die Polynome identisch sind, miissen ihre Figenkreisfrequenzen wy = wgp und

ihre Dampfungsgrade Dz = D identisch sein. Damit erhélt man:

() = 5 ! (c.4)
wW=3 +2DNwos + Wi s '
G(s)

Die resultierende Ubertragungsfunktion G(s) geniigt ebenso einem System zweiter Ordnung, des-
sen Systemverhalten beliebig iiber den frei wiahlbaren Dampfungsgrad Dy des Bandstoppfilters

eingestellt werden kann. Fir Dy = 1 erhélt man beispielsweise den aperiodischen Grenzfall.

2. Fall:
Das Zéahlerpolynom des Bandstoppfilters ist ungleich dem Nennerpolynom des Systems zweiter
Ordnung, was in realen Systemen mit Parameterschwankungen dem Normalfall entspricht. Mit

(s — s;) Nullstellen des Nennerpolynoms N(s) erhélt man folgende Ubertragungsfunktion:

y(s) = s +2Dzwops + wig 2 Z(s)
0 (s —s1)(s—s2)(s—s3)(s—s4)(s— s5) O N(s)

(C.5)

Der Grad des Zahlerpolynoms Z(s) ist grofier als der des Nennerpolynoms N (s), womit eine echt
gebrochen rationale Ubertragungsfunktion vorliegt. Ziel des Bandstoppfilters ist, dem schwin-
gungsfihigen System zweiter Ordnung eine hohere Dadmpfung aufzuzwingen. Deshalb werden die
Nullstellen s; und so des Bandstoppfilter Nennerpolynoms immer reell gewéahlt. Daraus folgt,
dass der Dampfungsgrad Dy > 1 ist. Die Nullstellen s4 und s5 des Nennerpolynoms zweiter
Ordnung sind immer konjugiert komplex, weil sonst der Bandstoppfilter unnoétig ist. Damit hat
das Nennerpolynom N (s) der Ubertragungsfunktion y(s) bei Sprunganregung drei verschieden
reelle Nullstellen und eine konjugiert komplexe Nullstelle. Fiir die Partialbruchzerlegung kann

deshalb folgender Ansatz verwendet werden.

A A A B+ Cs
_ 2 1 2 3
y(s)_wo(s—sl+s—32+s—33 s2+2Dw03+w0) (C.6)
Z(s)/N(s)
81 = WoB (—DN—I—\/DJZV—l) So = WoB (—DN—\/D%V—l) (07)
S3 = 0 (CS)

S4=wo (—D V11— D2) S5 = wo (—D —jV1— D2) (C.9)

Mithilfe des Entwicklungssatzes nach Heaviside [137] konnen die Koeffizienten A; der n einfach

reellen Nennernullstellen nach folgender Vorschrift berechnet werden:

(s — si) firi=1,2,...,n (C.10)
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Durch Anwenden des Entwicklungssatzes erhalt man die drei Koeffizienten A1, As und Ag der

reellen Nennernullstellen:

s34+ 2Dzwops1 + wip

A = C.11
! (s% — wgB)(s% 4+ 2Dwgs1 + w%) ( )
dy — 52+ 2Dzwos + iy (C.12)
(s3 — wpp) (53 + 2Dwos2 + wg)
1
0

Anschlieflend kénnen die Koeffizienten B und C' des Nennerpolynoms N (s) durch Koeffizienten-

vergleich bestimmt werden.

Ay A As B+ Cs
+ + + -
s—8 S§—89 S§—83 8%+ 2Dwgys + wy

Aq(s — 82)(s — 83) (5% + 2Dwps + wp) + Az(s — s1)(s — 83)(5? + 2Dwps + wp)
As(s — 51)(s — 52)(s% + 2Dwps + wp) + (B + Cs)(s — s1)(s — 52)(s — 53)
(s —s1)(s — s2)(s — s3)(8% + 2Dwps + wp)

= (0= —A1 — A2 — A3 (C.14)
= B =—A1s1 — Ags9 — 2Dw0(A1 + As + A3) (C.15)

Mit dem komplexen LAPLACE Wegintegral kann die LAPLACE Transformierte y(s) zuriick in

den Zeitbereich transformiert werden. Fiir die Hin- und Riicktransformation gilt:

L{y®)} = [ye e = y(s) (C.16)
0
o+jo0 ..
L7 y(s)} = 1 s)eslds = y(t)  furt>0 C.
{u(s)) 2”%_3/00 y(s) {0 o (C.17)

Héufig auftretende Riicktransformationen sind in sogenannten LAPLACE- Tabellen tabellarisiert

[39]. Ein Auszug der hier benétigten Riicktransformationen ist in Tabelle C.1 aufgelistet. Das

Tabelle C.1: LAPLACE- Tabelle.

y(s) y(t) , furt >0
2 1
S
1 —at
sta e

m \/ﬁzl_iazsin( BT —aZt)e ot
TR (cos( 62—04275)—\/[%5111(\/@@)6*‘“
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Anwenden der Riicktransformationsvorschriften ergibt die Zeitfunktion y(¢) fiir ¢t > 0.
= wg [Al e(iDN+m)wOBt + As 6(7DN*m)wost + As

1
: o 2 —Duwgt
+Bw0\/1—72 sm(\/l D w0t>e 0

+ C(cos (\/ 1— D2 w0t> — sin (\/ 1-D? wﬁ))eDwot] (C.18)

D
V1—D?

Bevor Gleichung C.18 interpretiert wird, konnen zur Vereinfachung mehrere Naherungen getrof-
fen werden. Der Dampfungsgrad des Systems zweiter Ordnung Gap(s) ist viel kleiner als Eins

(D <0.1 < 1), da sonst kein schwingungsfiahiges Systemverhalten auftritt. Daraus folgt:
Vi-D?2=~1, firD<1 (C.19)
Die Approximation von Gleichung C.18 ergibt:
y(t) =~ w% Aq e(fDNJr\/W)wOBt + Ay e(fDNf\/W)“JOBt + Az

+ B — sin(unt) e 4 O cos(wnt) - D sm(wot))e—Dwof] (C.20)
wo

Gleichung C.20 kann weiter vereinfacht werden, da die Amplitude einer Sinusfunktion mit dem

Déampfungsgrad D < 1 gewichtet ist.
C(cos(wot) -D sin(wot))e_DWOt ~ C cos(wgt) e~ Pwot (C.21)

Die iiberlagerte Oszillation aus Sinus- und Kosinusterm lésst sich anschlieBend wie folgt zusam-

menfassen:

—Asin(wt+¢) fira<0Ab<0
asin(wt) + bcos(wt) = (C.22)
Asin(wt + ¢)  sonst

mit A = Va?+ b? (C.23)
und ¢ = arctan <b> fir a # 0 (C.24)
a
Aufgrund der Fallunterscheidung in (C.22) miissen die Wertebereiche der Koeffizienten A, Ao,
Az, B und C nédher untersucht werden.

—1<(...)<0

~wop < (= Dn+4/D3 —1)wop <0, fir Dy > 1 (C.25)

S1
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>0

s% + 2D zwops + W(2)B
(st —whp) (51 + 2Dwos + wp)

<0 >0

A =

<0 (C.26)

<-1

— Dy — D12\7 —1)wop < —woB , fur Dy >1 (027)
(- D =05 1)

82

>0

D) 2
2D
Ay = 2EEDzBR T (C.28)
(553 —wpp) (83 + 2Dwgs2 + wp)

>0 >0

Durch den Wertebereich von s; und sy folgt auerdem, dass der Betrag von A; immer grofier
dem Betrag von A, ist. Gleichheit wiirde sich beim Grenziibergang Dy — 1 mit s; = s = wgp

einstellen, was aber auflerhalb des Definitionsbereichs liegt.
‘A1| > |A2’ (0.29)

Fiir die Koeffizienten B und C' ist keine einfache Begrenzung bestimmbar und beide kénnen im
Parameterbereich sowohl positive als auch negative Werte annehmen. Deshalb muss in Abhén-
gigkeit der Koeffizientenvorzeichen B und C' eine Fallunterscheidung durchgefiihrt werden. Sind
beide negativ bekommt die Sinusschwingung ebenfalls ein negatives Vorzeichen. Fiir alle weiteren

Kombinationen ist das Vorzeichen positiv. Damit folgt aus Gleichung C.20 die Approximation:

yAppr(t) =1+ W(2)A1 6(_DN+ Y D?V_l)wOBt + WgA2 6(_DN_ v D%V_l)wOBt

Systemdynamik

F wo /B2 + (woC)? sin (wot + arctan(woC/B)) e Pwot (C.30)

Abklingrate

iiberlagerte Oszillation

Die Amplitude wy /B2 + (woC)? der iiberlagerten Oszillation klingt mit e=P*0t ab. Eine geringe
Dampfungsrate D des Systems zweiter Ordnung Gy (s) fithrt bei nicht idealen Bandstoppfilter-
parametern zu einer sehr langsam abklingenden Oszillation am Ausgang nach Sprunganregung
am Eingang. Abbildung C.2 zeigt die sehr gute Ubereinstimmung der approximierten yp,-(t)
mit der exakten Losung y(t). Fiir viele praktische Anwendungen ist die Amplitude der tiberla-
gerten Oszillation von grofler Bedeutung, weil sie mafigeblich fiir den auftretenden Maximalwert
verantwortlich ist. Dieser kann zu unerwiinschten Bauteilbelastungen fithren. Deshalb wird im
folgenden eine parametrische Studie durchgefiihrt, bei der das System zweiter Ordnung Parame-
terschwankungen unterliegt. Die Auswirkungen auf die Amplitude der iiberlagerten Oszillation-
en sind fiir zwei unterschiedliche Dampfungsgrade des Bandstoppfilters in Abbildung C.3 dar-
gestellt. Dabei zeigt sich erwartungsgeméfl, dass ein groflerer Nennerddmpfungsgrad Dy des

Bandstoppfilters zu geringeren Oszillationsamplituden fithrt. Allerdings verschlechtert sich da-
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Abbildung C.2: Sprungantwort des Ubertragungssystems aus dem Bandstoppfilter und dem
schwingungsfihigen System 2.Ordnung bei Einheitssprunganregung mit
den Parametern D = 0.01, wg=27-12kHz, Dz =0.01, Dy =1.01 und
WoB = 27 - 10 kHz.

durch auch die Systemdynamik und der Ausgangswert y(t) erreicht langsamer den Endwert. In
Abhéngigkeit der dynamischen Anforderungen und der zu erwartenden Parameterschwankungen

ist deshalb ein Kompromiss zu finden.
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Abbildung C.3: Amplitude der iiberlagerten Oszillation bei Parameterschwankungen des Fil-
ters zweiter Ordnung fiir unterschiedliche Dampfungsgrade Dy des Band-
stoppfilters mit den Parametern Dz = 0.01 und wop = 27 - 10 kHz.
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D Fourier-Reihe der Sternpunktspannung bei
Raumzeigermodulation

Die mittlere Sternpunktspannung uyg setzt sich bei der Raumzeigermodulation aus abschnitts-
weise definierten stetigen Sinusfunktionen zusammen, die in Abhéngigkeit vom Sektor durch
Gleichung 2.62 in Kapitel 2 gegeben sind. Fiir harmonische Untersuchungen ist es oftmals hilf-
reich die FOURIER-Reihe der periodischen Funktion zu bestimmen. Dazu ist in Abbildung D.1

ein Ausschnitt des periodischen Verlaufs der Sternpunktspannung skizziert.

wot

wMt

g(t) = —Asin(wpt + %) f(t) = Asin(wpst — %)

Abbildung D.1: Simulierter Zeitverlauf der Sternpunktspannung bei der Raumzeigermodula-
tion im Sektor S und Sg mit wy = 3wyy.

Die FOURIER-Reihe z(t) konvergiert gegen die abschnittsweise definierten Sinusfunktionen, da

diese stetig und beschrankt im Intervall von —7 < wpt < 7 sind. Damit gilt:

x(t) = % + Z ap, cos(nwot) + by, sin(nwot) (D.1)

n=1

Die Berechnung der FOURIER-Koeflizienten a,, und b,, wird erleichtert, wenn es sich um eine
gerade Funktion handelt fir die z(t) = x(—t) gilt. Diese Forderung ist erfiillt, wenn man fiir
die abschnittsweise definierte Funktion f(¢) im Definitionsbereich [0, 7] die negative Variable —¢

einsetzt und als Ergebnis die Funktion ¢(t) im Definitionsbereich [—, 0] erhalt und umgekehrt.

f(=t) = Asin (_wgt - 7T> = —Asin (wgt + g) =g(t) (D.2)

Fiir die gerade Funktion z(t) vereinfacht sich die Berechnung der FOURIER-Koeffizienten.

2 s
an =~ / F(t) cos (nwot) dewot by =0 fiir n =0,1,2,... (D-3)
m™Jo
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Bei geraden Funktionen sind alle FOURIER-Koeffizienten b,, und somit auch die Sinusterme der
Reihe gleich Null. Auflerdem reduziert sich die Berechnung der FOURIER-Koeffizienten a, auf
die Halfte des Intervalls 0 < wot < 7.
2 (™ U t
an == [ Z2Msin (wO - ﬂ) cos (nwot) dwot (D.4)
mJo 4 3 6
Unter Verwendung der trigonometrischen Umformung aus Gleichung D.5 lésst sich das Integral

auf einfache Weise berechnen.

sin(a) cos(8) = % (sin(a — 8) + sin(a + 5)) (D.5)
sin(a) sin(B) = % (cos(av — ) — cos(a + 3)) (D.6)
cos(a) cos(B) = % (cos(a — f3) + cos(a + B)) (D.7)

Damit erhalt man:

10U 1 1
Gy = — dM/ sm( 3—n)wot—6)+sm<(3+n)wot—) dwot
104, [ 1 1 T 1 1 T
= - —M _— _ncos<<3—n)w0t—6> — 1+ncos((3+n)w0t—6>]

3

™

Wl

0

T4 | (1 —3n)(1 + 3n)

_3 UdM [ (14 3n) (cos (5 —nm) —cos (F)) + (1 — 3n) (cos (§ + nm) — cos (6”))]

3 UdM [V/3 = (cos (5 — nm) + cos (5 + nm) + 3n (cos (5 — nm) — cos (5 + mr)))]

T4 | 1— (3n)2
(D.8)
Mit den trigonometrischen Zusammenhangen aus Gleichung D.6 und D.7 erhalt man:
3[ 1 — cos(nm)
n M D.
¢ x Ui [ 1— (3n)2 ] (D-9)

Da der FOURIER-Koeffizient ag = 0 ist, kann die Funktion z(¢) wie folgt dargestellt werden.

x(t) = 3\fUdM Z 1_0(();(1;70 cos(nwot) (D.10)

Substituiert man die Kreisfrequenz wg zuriick auf die Modulationskreisfrequenz wg = 3wy, erhélt
man aus Gleichung D.10 den Zeitverlauf der {iber eine Taktperiode gemittelten Sternpunktspan-
nung uyng bei Raumzeigermodulation.

3V3

— cos(n)
= — _ D.11
Ung = o UgM nz::l T~ (3n)? cos(3nwyst) ( )
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Abkiirzungsverzeichnis

A/D
AlGaN
AIN
Al,O3

BFOM

D/A
DNW
EMQS
FE
FET
FPGA
GalN
HEMT
HF

IEI
IGBT
ITIR
LMA
MQS
NdFeB
PEEC

PHS

Analog- Digital
Aluminiumgalliumnitrid
Aluminiumnitrid
Aluminiumoxid

Baligas Figure Of Merit
Kupfer

Digital- Analog
Dampfungsnetzwerk

Electro Magneto Quasi Static
Finite-Elemente

Field Effect Transistor

Field Programmable Gate Array

Galliumnitrid

High Electron Mobility Transistor

Hochfrequenz

Incremental Encoder Interface

Insulated Gate Bipolar Transistor

Infinite Impulse Response
Liquid Metal Alloy
Magneto Quasi Static

Neodym-Eisen-Bor

Partial Element Equivalent Circuit

Peripheral High Speed



196 Abkiirzungsverzeichnis
PI Proportional- Integral

PMG Positionsmessgerit

PMSM permanentmagneterregte Synchronmaschine

PPC Power PC

PT, Verzogerungsglied 1. Ordnung

PWM Pulsweitenmodulation

RESURF  Reduced Surface Field

Si Silizium

SiC Siliziumkarbid

SPICE Simulation Program with Integrated Circuit Emphasis
THD Total Harmonic Distortion

VNA Vektornetzwerkanalysator

2DEG zweidimensionales Elektronengas
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Symbolverzeichnis

Allgemeine Konventionen

(1)

T

kontinuierliche Momentanwerte
zeitdiskrete Momentanwerte z[k] = x(kT')
Amplituden (Scheitelwerte)

kurzzeitige Mittelwerte

Grundwelle von z(t)

lineare Mittelwerte (Gleichanteil)
quadratische Mittelwerte (Effektivwerte)
komplexe Raumzeiger

mehrdimensionale GroBen = = [z1, T, ..., 2,]7
Matrizen der Dimension m X n
quadratische Matrizen der Dimension n X n
Vektorfelder X (z,vy, 2, t)
FoURIER-Transformierte F {z(t)}
LapLACE-Transformierte £ {x(t)}
FoURIER-Ubertragungsfunktion
LAPLACE-Ubertragungsfunktion

z-Ubertragungsfunktion
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